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小型化双层基片集成波导盒型耦合拓扑
滤波器设计

刘 庆 1，刘宝亮 2，张德伟 1，李建兵 1，魏进进 1，刘起坤 1

（1. 战略支援部队信息工程大学,河南郑州 450002；2. 河南省工业学校,河南郑州 450011）

摘 要： 针对微波滤波器小型化、高性能的应用需求，首先分析了单腔双模和双腔单模谐振器组合型滤波器等

效耦合拓扑的特性，然后提出了三种双层单腔双模和双腔单模基片集成波导谐振器组合的带通滤波器结构，它们等效

为盒型耦合拓扑，但具有不同的对角交叉耦合路径 . 两个单模谐振器位于上层介质板，并分别与输入输出馈线相连；

双模谐振器位于下层介质板，并通过中间金属层上的槽线与单模谐振器耦合 . 详细分析了旁路耦合、磁耦合和频变耦

合提供对角耦合路径时，滤波器特性及传输零点位置的可控性 . 最后设计了两个中心频率为 7.5 GHz、带宽为 240 MHz
的带通滤波器，并进行加工和测试 . 测试和仿真结果一致性较好，验证了双层单腔双模和双腔单模基片集成波导滤波

器结构的可行性 .
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Design of Miniaturized Dual-Layer Substrate Integrated Waveguide
Bandpass Filters in Box-Like Coupling Scheme
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Abstract： Coupling scheme' characteristics of a bandpass filter(BPF) based on one dual-mode and two single-mode
cavities are analyzed, and three dual-layer substrate integrated waveguide(SIW) BPFs with one dual-mode cavity and two
single-mode cavities are proposed according to the requirements of miniaturization and high performances. The three pro⁃
posed BPFs can be equivalent to box-section coupling schemes with different diagonal cross-coupling paths. Two single-

mode SIW cavities are located on the upper substrate, and the two cavities are connected to input and output feeding lines,
respectively. One dual-mode SIW cavity is located on the lower substrate, and the dual modes are coupling to the single-

mode cavity using the slot lines on the middle-layer metal. Characteristic of the proposed filters and controllability of trans⁃
mission zeros' locations are analyzed in detail, when the bypass coupling, magnetic coupling and frequency-dependent cou⁃
pling provide the diagonal coupling path, respectively. Finally, two BPFs with the center frequency of 7.5 GHz and band⁃
width of 240MHz are designed, fabricated and measured. Simulated and measured results are in good agreement, which
demonstrates the feasibility of the proposed dual-layer SIW filters based on one dual-mode and two single-mode cavities.

Key words： bandpass filter；box-like coupling scheme；substrate integrated waveguide；dual-layer structure；dual-
mode cavity；frequency-dependent coupling

1 引言

基 片 集 成 波 导（Substrate Integrated Waveguide，
SIW）具有质量轻、较高Q值、平面结构、易于与其他微

波器件/电路集成等优点［1~7］，可以很好地满足现代通信

系统射频/微波前端电路高性能的要求 . 因此，采用基

片集成波导设计和实现小型化高性能微波滤波器成为

国内外研究热点方向之一［1~15］.
SIW滤波器可以由单模［1，2，4］、双模［3，6，13~19］、多模谐
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振器［20~22］及组合谐振器［3，6］等结构设计实现 . 当采用单

模 SIW谐振器设计滤波器时，为了提高通带边缘陡峭

度，需要在非毗邻 SIW谐振器之间引入负耦合系数的

交叉耦合路径［8~10］或频变耦合路径［11，12］，在阻带产生有

限传输零点（Finite Transmission Zeros，FTZs）. 单模

SIW谐振器之间的负耦合和频变耦合一般由槽线结构

实现，它降低了 SIW谐振器的Q值［8~12］. 为了保持 SIW
的高Q值优势，采用单模 SIW谐振器中高次模（如TE201
模）设计滤波器的传输极点（transmission pole），可以提

供一条等效的负耦合路径，从而避免了基于槽线结构

的负耦合［10］.
采用双模 SIW谐振器设计滤波器时，利用两条主

耦合路径及其中一个谐振模式等效负耦合路径的特性

产生 FTZs［3，6］，实现通带的高选择性 . 基于单腔双模谐

振器设计滤波器，并考虑旁路耦合时，可以实现两个

FTZs的两阶滤波器［13］. 为了实现更高选择性的高阶

SIW滤波器，文献［14］和文献［15］给出了基于单层结构

的双腔双模 SIW滤波器设计方法，可以实现 4个 FTZs，
但是其位置可控性较差，且尺寸较大；文献［16~18］给

出了双层结构的双腔双模 SIW滤波器设计方法，可以

实现较小的尺寸，但FTZs位置的可控性较差；文献［19］
给出了基于单层结构的双腔单模和单腔双模 SIW滤波

器设计方法，较好地实现了FTZs位置的可控性，但是尺

寸较大 .
基于单腔三模 SIW谐振器的滤波器具有小型化的

优势［20~24］. 单腔三模 SIW的单通带滤波器最多可以实

现三个 FTZs，具有高选择性的优点［20~22］. 由于模式多，

且耦合较为复杂，导致基于多腔三模 SIW谐振器设计

高阶单通带滤波器较为困难 . 基于 SIW谐振器与接地

共面波导（grounded coplanar waveguide）［3］、互补开环谐

振器（complementary split ring resonator）［25］、共面带状线

（co-planar strip）［26］等其他平面谐振器组合设计实现高

选择性滤波器，可以实现紧凑的尺寸，但是槽线结构降

低了 SIW谐振器的Q值，从而增加了滤波器通带插入

损耗，并且FTZs位置可控性较差 .
针对微波滤波器小型化、高性能的应用需求，本文

首先分析单腔双模和双腔单模谐振器组合型滤波器等

效耦合拓扑的特性，然后提出三种双层单腔双模和双

腔单模 SIW谐振器组合的带通滤波器结构，它们等效

为盒型耦合拓扑，但具有不同的对角交叉耦合路径 . 双
模 SIW谐振器中的非谐振模式提供等效的对角耦合，

但是其等效交叉耦合强度有限，实现滤波器的通带边

缘陡峭度能力有限 . 为了进一步提高对角耦合强度，在

上层两个单模 SIW谐振器之间增加一个感性耦合窗，

提供一条直接的对角耦合路径，从而进一步提高滤波

器的通带选择性 . 进一步在两个单模 SIW谐振器之间

增加频变耦合结构，实现三个FTZs. 详细分析了旁路耦

合、磁耦合和频变耦合提供对角耦合路径时，FTZs位置

的可控性 . 最后设计了两个中心频率为 7.5 GHz、带宽

为 240 MHz的双层 SIW滤波器，并进行加工和测试 . 测
试和仿真结果一致性较好，验证了双层单腔双模和双

腔单模基片集成波导滤波器结构的可行性 . 本文提出

的滤波器结构具有小型化、多样化频率响应特性和可

控传输零点位置等优点 .
2 单腔双模和双腔单模谐振器组合型滤波

器等效耦合拓扑分析

当一个双模谐振器和两个单模谐振器组合设计滤

波器时，可以等效为图 1所示的两种耦合拓扑结构 . 若
把双模谐振器中的微扰结构视为两个谐振模式之间的

耦合元素时，相应滤波器等效为图 1（a）所示的四阶折

叠拓扑结构［27］，源和负载分别与谐振器 1和 4耦合，谐

振器 1和 4分别与双模谐振器中的一个模式耦合，当 i=j
时，Mij表示谐振器自耦合；当 i≠j时，Mij表示第 i和第 j个
谐振器之间的耦合；MSi表示源与谐振器之间耦合；MLi
表示负载与谐振器之间耦合 . 微扰结构用于控制双模

谐振器中两个谐振模式之间的耦合系数M23. 该拓扑结

构对应的耦合矩阵M如式（1）所示 .
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耦合矩阵M通过式（2）所示的相似变换后，特征值

保持不变［27］，其中T为正交矩阵 . 因此，耦合矩阵M'与

M所对应的频率响应（散射参数）相同［27］.
M' = TMT T （2）

当对四阶折叠耦合拓扑结构的耦合矩阵M进行相

似变换，消去元素M23，可以表示为对微扰双模谐振器

中两个相互耦合的谐振模式进行去耦，得到微扰谐振

器的两个本征模 .
正交矩阵T表示为［27］：
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(b) 四阶盒型耦合拓扑

图1 基于双腔双模谐振器的四阶拓扑结构

2669



电 子 学 报 2022年

T =

é

ë

ê

ê

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

ú

ú

ú1 0 0 0 0 0
0 1 0 0 0 0
0 0 cos θ sin θ 0 0
0 0 -sin θ cos θ 0 0
0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1

（3）

其中，角度 θ由式（4）决定：

θ = tan-1( ( )M11

2M12

2

+ 1 -
M11

2M12 ) （4）

由于耦合矩阵对角元素自耦合为 0（M11=M44=0），

因此，θ=π/4.
由式（1）~（3）可得相似变换后的耦合矩阵 M'如式

（5）所示，可知以下特性：

（1） 耦合矩阵相似变换前后，S-L耦合系数 MSL
不变；

（2）相似变换前，存在一条主耦合路径 1-2-3-4；变
换后，存在两条主耦合路径1-2-4和1-3-4；

（3）相似变换后，两个主耦合路径耦合强度相等，

并为变换前主耦合路径强度的 1 2 倍，其中一条耦合

路径反相（即路径2-4）；

（4）相似变换后，耦合矩阵（5）中的中间两个谐振

节点 M '22 和 M '33 表示双模谐振器微扰后的两个本征模

式，即为含有微扰元素的双模谐振器的奇模和偶模；

（5）相似变换后，双模谐振器中奇模和偶模的归一

化频率之差表示为式（6），M23为变换前双模谐振器两个

本征模式的耦合系数，其大小由微扰元素决定，Ωodd和
Ωeven分别表示奇模和偶模归一化频率 . 因此，变换后，微

扰元素决定两个模式（奇模和偶模）的谐振频率 .
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|Ωodd -Ωeven | = | M '22 -M '33 | = 2 | M23 | （6）

因此，单腔双模和双腔单模谐振器组合滤波器可

以等效为图 1（b）所示的四阶盒型耦合拓扑结构，谐振

节点 2和 3表示含有微扰元素的双模谐振器中的两个

本征模式，此时，两个本征模式不再是两个简并双模，

这是由微扰元素导致的 . 微扰元素一般存在于基于简

并双模谐振器的滤波器中，用于分离和控制两个模式

的谐振频率 . 简并双模平面谐振器有方形/圆形贴片、

方形/圆形 SIW和环形微带线等结构 . 对于非简并双模

谐振器设计滤波器，可以不需要额外的微扰结构［6］.
对于单腔双模和双腔单模谐振器组合型滤波器，

采用图 1（a）和图 1（b）所示拓扑结构都可以用于滤波器

的分析和设计，但是由式（5）可知，只有当M '12 =M '13 时，

两种耦合拓扑才可以互相等效 . 由于在四阶盒型耦合

拓扑中，M '12 可以不等于 M '13，因此，图 1（b）所示的拓扑

结构在实现滤波器的频率响应上更为灵活 .
针对单腔双模和双腔单模谐振器组合型滤波器设

计，如果采用图 1（b）所示的拓扑结构，并在物理模型中

实现主耦合路径耦合强度（M '12 和M '13）及双模谐振器自

耦合强度（M '22和M '33）的灵活控制，可以进一步地实现具

有两个FTZs的非对称频率响应［6］. 在本文双层单腔双模

和双腔单模SIW谐振器组合型滤波器的设计中，采用谐

振器加载微扰结构后的本征模式进行分析和设计，实现

滤波器FTZs位置的可控性及频率响应高自由度 .
3 旁路对角耦合双层SIW滤波器分析

3. 1 滤波器结构1
基于上文分析，本文首先给出第一种双层 SIW盒

型耦合拓扑滤波器，为基本结构，并记为滤波器结构 1，
其三维结构如图 2（a）所示 . 该滤波器由两个三角形单

模 SIW谐振器和一个方形双模 SIW谐振器组成，单模

谐振器工作于主模 TE101，双模谐振器工作于高次模

TE102和TE201. 两个单模 SIW谐振器位于上层介质板，并

分别与输入输出馈线相连接，上层金属及上层介质板

中金属柱示意图如图 2（c）所示；双模 SIW谐振器位于

下层介质板，通过中间层槽线结构与两个单模 SIW谐

振器耦合，中层金属及下层介质板中金属柱示意图如

图 2（d）所示；下层金属为全金属接地面；滤波器关于对

角线 P1P2对称 . 滤波器 1等效为图 2（b）所示的盒型耦

合拓扑结构，其中节点 S和 L表示源和负载；节点 1和 4
表示单模三角形 SIW谐振器中主模 TE101，电场分布如

图 3（a）所示；节点 2和 3分别表示微扰双模 SIW谐振器

中对角模式 TE102和 TE201，电场分布如图 3（b）和图 3（c）
所示；N表示双模 SIW谐振器中的非谐振模式（即主模

TE101，TE202，TE103和TE301等其他高次模）.
输入输出馈线通过共面波导过渡结构分别与上层

单模三角形 SIW谐振器相连进行馈电，馈线位于直角
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边，槽线长度 g1和 g2主要用于控制单模 SIW谐振器中

TE101模的外部品质因数，在中心频率 7.5 GHz附近提取

外部品质因数如图4（a）所示［28］.
如图 2（d）所示，中间金属层上的两个槽线耦合缝

隙位于双模 SIW谐振器两个侧边边缘，同时根据 TE102
模和TE201模的电场分布可知：在两个槽线耦合缝隙处，

TE201模的磁场方向相位相反（即相差 180°），而 TE102模
的磁场方向相位相同（即相差0°），因此单模三角形SIW
谐振器中 TE101模与双模方形 SIW谐振器中 TE201模耦

合时，可以等效为一条负耦合路径 3-4，如图 2（b）所示；

其他耦合路径 1-2、2-3和 1-3等效为正耦合 . 为了更好

地控制两条主耦合路径的耦合强度，两个耦合槽线可

以同时往 z和 x轴正或负方向偏移，偏移距离记为DS.
在中心频率 7.5 GHz附近提取单模 SIW谐振器中 TE101
与双模 SIW谐振器中 TE102和 TE201之间的耦合系数 K12
和 K13，如图 4（b）所示，可知：（1）当DS=0时，K12≈K13，理
论上K12应等于K13，这里不相等是由于对角线微扰金属

柱破坏了TE102和TE201模式旋转 90°对称性；（2）当DS>0
时，K12>K13；（3）当DS<0时，K12<K13. 因此，耦合槽线长度

LS和偏离位置DS能够很好地控制两条主耦合路径的电

磁能量传输强度 .
如图 2（d）所示，双模 SIW谐振器中有位于对角线

T1T2或者 P1P2上的微扰金属柱，用于分离和控制双模

TE102和TE201谐振频率 . 当微扰金属柱位于对角线P1P2上
时，微扰金属柱附近位置处的TE102模磁场最强，TE102模电

场最弱，且TE201模的电场和磁场都是最弱 . 根据微扰理

论可知［29］，此时，TE102模的谐振频率大于TE201模的谐振

频率，即 f2>f3. 同理可知，当微扰金属柱位于对角线T1T2上
时，TE201模的谐振频率大于TE102模的谐振频率，即 f3>f2.

本文所有仿真和加工基板采用 Rogers5880板材，

其单层厚度为 0.508 mm，介电常数为 2.2，损耗正切角

0.0009；金属层为铜，其厚度为0.017 mm.
3. 2 可控有限传输零点位置分析

基于图 2所示滤波器结构 1等效为盒型耦合拓扑，

下层双模 SIW谐振器中 TE101，TE202，TE103和 TE301等高

次模提供的旁路耦合，可以等效为一条负耦合系数的

对角耦合路径，进而实现两个FTZs. 当两个微扰金属柱

位于双模 SIW谐振器对角线T1T2上时（即 f3>f2），可以实

现近似椭圆频率响应，即两个 FTZs分别位于上、下阻

带，如图5（a）所示 . 当改变中间金属层上耦合缝隙槽偏

移位置Ds时，可知参数Ds可以很好地控制该近似椭圆

频率响应的两个 FTZs位置 . 理论上，当 Ds=0时，两个

FTZs位置应关于通带左右对称，这里的不对称性主要

由微扰金属柱破坏了TE102和TE201模的对称性导致的 .
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当两个微扰金属柱位于双模 SIW谐振器对角线

P1P2上（即 f2>f3），且DS<0（即K12<K13）时，可以实现一种非

对称频率响应，即两个FTZs分别位于下阻带，如图 5（b）
所示，其中位于7 GHz附近的FTZ不是很明显，这是由于

较弱的旁路耦合导致的 . 改变偏移位置Ds可以很好地控

制其中一个FTZ位置 . 当两个微扰金属柱位于双模SIW
谐振器对角线P1P2上（即 f2>f3），且DS>0（即K12>K13）时，

可以实现另外一种非对称频率响应，即两个FTZs分别位

于上阻带，如图 5（c）所示，改变偏移位置Ds可以很好地

控制两个FTZ位置 . 以上三种频率响应，FTZs位置均位

于S域虚轴，用于提高滤波器通带边缘陡峭度 .
基于滤波器结构 1，还可以实现两个FTZs位于 S域

实轴的频率响应，此时，两个微扰金属柱位于双模 SIW
谐振器对角线P1P2上（即 f2>f3），且DS≈0（即K12≈K13）. 图
6给出了两个 FTZs位于 S域的 S参数响应仿真曲线，其

S21曲线不能观察到两个衰减零点，这是由于 FTZs位于

S域实轴 . S域实轴 FTZs可以提高通带内 S21的相位线

性度，如图 6插图所示，给出了通带附近群时延曲线 .
由于下层双模 SIW谐振器中基于非谐振模N的旁路耦

合提供等效的对角耦合强度有限，并且其强度依赖于

两条主耦合路径，导致 S域实轴 FTZs不能无限接近通

带边缘，因此通带内S21相位线性度改善能力有限 .

以上分析均考虑两个 FTZs位置的可控性，当忽略

旁路对角耦合时，可以产生一个位置可控的虚轴 FTZ，
其归一化位置Ω可由式（7）进行计算［30］：

Ω =
M33 M 2

12 -M22 M 2
13

M 2
12 -M 2

13

（7）
其中，M12和M13分别为谐振节点 1和 2及谐振节点 1和 3
归一化耦合系数；M22和M33分别为双模谐振器中 TE102
和 TE201模的归一化自耦合系数 . 式（7）进一步说明了

四阶盒型耦合拓扑产生传输零点的机理，其位置由主

耦合M12和M13及自耦合M22和M33决定 .
图5（b）和图5（c）所示非对称频率响应曲线，两个微

扰金属柱位于双模SIW谐振器对角线P1P2上，此时 f2>f3，
即M22<M33. 为了进一步说明传输零点位置的可控性，两

个微扰金属柱位于双模SIW谐振器对角线T1T2上，此时

f3>f2，即M33<M22，同样可以实现非对称频率响应，这不同

于图5（b）和图5（c）所示实现条件 . 图7给出了两个微扰

金属柱位于双模 SIW谐振器对角线T1T2上（即M33<M22）
时，只考虑一个 FTZ的两种非对称频率响应：（1）DS<0
（即K12<K13）时，产生一个位于下阻带的FTZ，且其位置可

由参数DS控制；（2）DS>0（即K12>K13）时，产生一个位于上

阻带的FTZ，且其位置也可由参数DS控制 .
4 直接对角耦合双层SIW滤波器分析

上文分析了旁路对角耦合双层 SIW滤波器特性，

它具有多样性的频率响应特性及较好的FTZs位置可控

性，但是基于非谐振模式的旁路耦合提供等效对角耦

合强度有限，两个FTZs不能灵活控制接近通带边缘，导

致其应用受限 . 在滤波器结构 1基础之上，本节给出两

种直接对角耦合双层SIW滤波器 .
4. 1 磁耦合提供对角耦合路径滤波器

磁耦合提供对角耦合路径滤波器三维结构同样如
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图5 传输零点位于S域虚轴
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图 2（a）所示，与其不同之处是在两个单模三角形 SIW
谐振器公共斜边处，增加一个磁耦合窗，如图 8（a）所

示，磁耦合宽度记为 g3. 该滤波器记为滤波器结构 2，其
等效为图 8（b）所示的盒型耦合拓扑，磁耦合窗提供两

个单模 SIW谐振器之间的一条正耦合系数的对角耦合

路径，且参数 g3可以很好地独立控制对角耦合强度

M14，这不同于滤波器结构1.

为了说明滤波器结构 B实现 FTZs位置的可控性，

图 9给出了 FTZs位于 S域虚轴的三种频率响应类型的

仿真曲线 . 响应类型 1是两个FTZs分别位于上、下阻带

的近似椭圆频率响应，由于磁耦合窗提供的对角耦合

路径的耦合系数为正，此时，两个微扰金属柱应位于对

角线P1P2上（f2>f3），这不同于旁路对角耦合近似椭圆频

率响应类型 . 对比图 5（a）和图 9所示曲线可知，滤波器

结构 2实现的两个 FTZs更加靠近通带边缘，从而提高

了滤波器通带的选择性 .
当两个微扰金属柱位于对角线T1T2上（即 f3>f2），且

DS<0（即 K12<K13）时，可以实现一种非对称频率响应类

型 2，即两个 FTZs分别位于下阻带，如图 9中红色虚线

所示 . 当两个微扰金属柱还位于对角线T1T2上，但DS>0
（即 K12>K13）时，可以实现另一种非对称频率响应类型

C，如图9中蓝色虚线所示，该频率响应类型只在上阻带

实现了一个FTZ，是由双模 SIW谐振器中高次模提供的

旁路耦合等效的负耦合与磁耦合对消导致的 . 上文旁

路对角耦合滤波器的 FTZS位置主要由耦合槽偏移距

离DS控制，该小节滤波器结构 2不仅可以由DS控制，还

可以由磁耦合窗g3控制，仿真曲线不再给出 .
当两个微扰金属柱位于对角线T1T2上（即 f3>f2），且K12

≈K13时，可实现两个FTZs位于S域实轴的频率响应类型，S
参数及群时延仿真曲线如图10所示，中心频率为7.5 GHz，等
波纹带宽为220 MHz，S21通带内线性相位带宽为150 MHz，
即通带内68%的频带具有较好的相位线性度 .

4. 2 频变耦合提供对角耦合路径滤波器

频变耦合提供对角耦合路径滤波器三维结构同样

也如图 2（a）所示，与其不同之处是在两个单模三角形

SIW谐振器公共斜边处，增加一个频变耦合结构，如图

11（a）所示，频变耦合结构由磁耦合窗和接地共面波导

构成，其中磁耦合窗宽度记为 g3，接地共面波导长度记

为 L3，宽度记为W1. 需要指出的是，基于共面波导的频

变耦合结构会降低上层两个单模 SIW谐振器的Q值 .
该滤波器记为滤波器结构 3，其等效为图 11（b）所示的

盒型耦合拓扑，频变耦合结构提供两个单模 SIW谐振
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图10 传输零点位于S域实轴
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图7 传输零点位于通带下方和上方
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器之间的一条耦合系数随频率变化的对角耦合路径，

参数 g3、W1和 L3可以很好地独立控制频变耦合强度

M14
［12］，其中磁耦合窗 g3主要控制频变耦合中正耦合部

分，而接地共面波导主要控制频变耦合中的负耦合部

分 . 相比于滤波器结构 2，滤波器结构 3的频变对角耦

合可增加一个额外的 FTZ，即实现三个 FTZs的频率响

应曲线 . 相比于滤波器 2的频率响应特性，如图 9所示，

可知滤波器 3的频率响应特性在上阻带抑制水平明显

恶化，如图 12所示，这是由于滤波器 3上表面蚀刻的共

模波导也会产生谐振，其作为非谐振节点并被激励，导

致上阻带抑制水平恶化 .

为了进一步说明滤波器结构 3的 FTZs位置可控

性，图 12给出了微扰金属柱位于双模 SIW谐振器中对

角线P1P2上时不同参数的仿真曲线 . 当改变两个单模

SIW谐振器之间的磁耦合窗大小 g3时，可以同时改变三

个 FTZs位置，如图 12（a）所示；当改变两个单模 SIW谐

振器之间的接地共面波导长度 L3时，主要改变第一个

和第二个 FTZs位置，如图 12（b）所示；当改变中间金属

层耦合槽线偏移位置 DS时，主要改变第二个 FTZs位
置，如图 12（c）所示 . 因此，由图 12可知参数 g3、L3和DS
可以很好地控制三个FTZs位置 .
5 滤波器设计与测试

为了验证双层单双模 SIW谐振器组合结构带通滤

波器结构的可行性，基于图 8、图 11所示的滤波器结构

2和 3，并依据如图 4（a）所示的外部品质因数及主耦合

系数，本节设计了两个滤波器，其中心频率为 7.5 GHz、
等波纹带宽为 240 MHz、通带内反射系数小于 20 dB，并
进行加工和测试 .
5. 1 滤波器 I

基于图 8所示双层 SIW滤波器结构 2，设计了一个

具有近似椭圆响应的滤波器（记为滤波器 I），两个FTZs
分别位于 7.22 GHz和 7.78 GHz，仿真结果如图 13（a）中

实线所示 . 通过ANSYS HFSS v.15.0优化后的参数：W0

=1.54，W1=1， g0=0.25， g1=3， g2=2.95， g3=2.4，D1=
5.08，Ds=−0.23，Ls=5.76，L1=28.98，L2=29.84，单位均为

mm. 滤波器 I的归一化耦合系数为：MS1=1.0267，M12=
0.6335，M13=0.6166，M22= − 0.7368，M33=0.7586，M14=
0.1201. 归一化内部耦合系数Mij与去归一化耦合系数

Kij（i≠j）之间的关系为：

Kij =Mij ´ FBW （8）
其中FBW为滤波器的相对带宽 .

最后加工了该 SIW滤波器，并使用网络分析仪

N5244A进行测试，其测试结果如图13（a）中虚线所示，测

试和仿真结果一致性较好，测得通带的中心频率为

7.47 GHz，通带内插入损耗为1.92 dB，通带内反射系数小

于−17.65 dB，带宽为192 MHz（相对带宽为2.57%），下、上

阻带的传输零点分别位于7.21 GHz和7.74 GHz，实物如

图13（b）所示 . 测试结果验证了磁耦合提供对角耦合路径

设计可控FTZs位置双层SIW滤波器的可行性 .
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图11 四阶双层SIW滤波器3及相应耦合拓扑
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图12 改变结构参数控制三个传输零点位置
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5. 2 滤波器 II
基于图 11所示双层 SIW滤波器结构 3，设计了一个

具有近似椭圆响应的滤波器（记为滤波器 II），三个

FTZs分别位于 6.90 GHz、7.25 GHz和 7.69 GHz，仿真结

果如图 14（a）中实线所示 . 通过ANSYS HFSS v.15.0优

化后的参数：W0=1.54，W1=1，g0=0.25，g1=3，g2=2.95，
g3=7.31，D1=5.30，Ds= − 0.3，Ls=5.75，L1=28.85，L2=
29.87，L3=18.25，单位均为mm. 滤波器 II的归一化耦合

系 数 为 ：MS1=1.0059，M12=0.5656，M13=0.5343，M22=
−0.7299，M33=0.7538，M14=0.3151+0.0608ω，其中 ω为低

通原型角频率 .

最后加工了该 SIW滤波器，并进行了测试，其测试

结果如图 14（a）中虚线所示，测试和仿真结果一致性较

好，测得通带的中心频率为 7.49 GHz，通带内插入损耗

为 2.13 dB，通带内反射系数小于−15.94 dB，相对带宽

为 2.52%，下 阻 带 两 个 FTZs 分 别 位 于 6.73 GHz 和

7.27 GHz，上阻带FTZ位于 7.72 GHz. 实物如图 14（b）所

示 . 测试结果验证了频变耦合提供对角耦合路径设计

可控FTZs位置双层 SIW滤波器的可行性 . 相比于滤波

器 I，滤波器 II在通带附近实现三个 FTZs，进一步盒型

耦合拓扑结构中增加频变对角耦合可实现一个额外的

FTZ. 通过滤波器 I和 II的加工和测试，间接验证了基于

滤波器结构1的可行性 .
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图14 滤波器 II的仿真和测试结果及实物图
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图13 滤波器 I的仿真和测试结果及实物图

表1 与参考文献中SIW带通滤波器性能比较

滤波器

文献[6]
文献[8]
文献[9]
文献[14]
文献[15]
文献[16]
文献[18]
文献[19]
文献[22]
滤波器 I
滤波器 II

中心频率

(GHz)
10
5.8
20.5
5.22
15
10
5.5
10
13.53
7.47
7.49

阶数

5
4
4
4
4
4
4
4
3
4
4

相对带宽

(%)
3.94
12.1
3.9
/
4.3
3.28
3.6
3.31
3.91
2.57
2.52

位置可控的

FTZs数量

2
0
0
1
2
2
0
2
2
2
3

是否可控

频率响应

是

否

否

否

是

是

否

是

否

是

是

归一化尺寸

λg×λg
1.52×1.61
1.29×1.29
1.47× 1.91
1.46×0.66
1.73×0.95
0.86×0.86
0.88×0.88
1.31×1.31
0.84×0.84
0.85×0.85
0.85×0.85

介质板

层数

1
1
1
1
1
2
2
1
2
2
2

结构

实现形式

单层单双模组合

单层单模

单层单模

单层双模

单层双模

双层双模

双层双模

单层单双模组合

单层三模

双模单双模组合

双模单双模组合
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表 1给出了本文提出并设计的 SIW滤波器与参考

文献中 SIW滤波器性能的比较，本文提出的双层单腔

双模和双腔单模 SIW谐振器盒型拓扑结构滤波器，具

有相对较小的尺寸，还能够实现多样性的频率响应特

性，包括近似椭圆频率响应、非对称频率响应和线性相

位频率响应，并且可以很好地控制FTZs位置，满足不同

前端射频系统对阻带的要求；同时不需要传统基于槽

线的负耦合结构即可实现 FTZs，保持了 SIW谐振器较

高Q值的优势，近似封闭的空间还能减小外界环境对

滤波器特性的影响 .
6 总结

本文首先分析了单腔双模和双腔单模谐振器组合

型滤波器等效耦合拓扑的特性，然后提出了三种双层

单腔双模和双腔单模 SIW谐振器组合的带通滤波器结

构 . 提出的三种双层 SIW滤波器可以等效为含有不同

对角耦合路径的盒型耦合拓扑 . 详细分析了旁路耦合、

磁耦合和频变耦合提供对角耦合路径时，双层 SIW滤

波器特性及FTZs位置的可控性 . 基于单个 SIW滤波器

结构，仅改变结构参数，可以实现不同的频率响应特

性，能够满足不同前端系统对阻带的要求 . 最后设计了

两个中心频率为 7.5 GHz、带宽为 240 MHz的带通滤波

器，并进行加工和测试 . 测试和仿真结果一致性较好，

验证了双层单腔双模和双腔单模 SIW滤波器结构的可

行性 . 本文提出的双层单腔双模和双腔单模 SIW滤波

器不仅具有紧凑的尺寸，还具有多样性的频率响应特

性及可控FTZs位置，具有较好的应用价值 .
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