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2～18 GHz 超宽带行波管慢波结构及互作用研究
*

吕　俊，   郝保良，   寇建勇，   崔建玲，   周忠正

（中国电子科技集团公司  第十二研究所 , 北京 100020）

 摘     要：    为满足现代信息化战争对超宽带行波管的需求，对 2～18 GHz超宽带行波管的高频慢波结构进行

了研究分析。在传统宽带行波管的基础上引入非翼片加载段的正常色散特性，首次实现 2～18 GHz 超宽带高频

慢波结构设计，最大带宽达到 9∶1。同时输出端螺旋线螺距调整为正渐变分布，能够进一步优化低频段二次谐

波抑制比，提高高频段饱和输出功率。结果表明，全频带的基波输出功率达到 100 W，二次谐波抑制比优于−3 dBc，

2 GHz频点二次谐波抑制比优于−5 dBc，为超宽带大功率器件的设计提供了理论基础。
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Study on slow wave structure and interaction of 2−18 GHz
ultra-wide band traveling-wave tube
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（The 12th Research Institute of China Electronics Technology Group Corporation, Beijing 100020, China）

Abstract：   The high-frequency slow-wave structure of 2−18 GHz ultra-wideband traveling-wave tube (TWT) is
studied  and  analyzed  to  meet  the  requirements  of  modern  information  warfare  for  TWT.  Based  on  the  traditional
wideband TWT,  the  positive  dispersion  characteristics  of  non-fin  loading  section  were  introduced  to  realize  the  2−
18 GHz ultra-wideband high-frequency slow wave structure, with the maximum bandwidth of 9∶1. Results show that
the output power of fundamental wave is up to 100 W, the second harmonic suppression ratio is better than −3 dBc in
the full frequency band, and the second harmonic suppression ratio is better than −5 dBc at 2 GHz, which provides a
theoretical basis for the design of ultra-wideband high-power devices. At the same time, the spiral pitch at the output
end is adjusted to a positive gradient distribution to further optimize the low frequency secondary wave suppression
ratio and improve the saturation output power of the high frequency band.

Key words：   ultra-wide band； positive dispersion； negative dispersion； helix； traveling-wave tube
 

现代信息化战争中，微波功率器件是雷达、通信、电子对抗等系统的核心。作为得天独厚的宽带大功率器件[1]，

行波管正处于快速发展阶段，在频率带宽、功率密度及设计、制造等领域的持续进步推动了新一代系统发展 [2-3]。

在信息对抗和复杂电磁环境构建领域，传统分为 2～6 GHz和 6～18 GHz两个频段，主要受制于功率器件的带宽和

大功率天线两个因素，随着无人机蜂群、单兵系统及大功率超宽带阵列的出现，2～18 GHz超宽带成为近年的研究

热点 [4-5]。传统宽带行波管采用翼片加载技术实现 3∶1工作带宽，如 6～18 GHz 100 W[6-7]，但由于谐波频率分量的能

量增加使得基波频率互作用被破坏掉，传统宽带行波管的最大相对带宽为 4.5∶1(4～18 GHz)[8]。本文借鉴速调管参

差调谐和耦合腔行波管色散组合拓展工作带宽的思想 [9,10]，在传统宽带行波管的基础上引入非翼片加载段的正常

色散特性，减弱了谐波分量的产生，提高基波的功率输出，是一种新颖的超宽带色散组合技术，首次实现 2～

18 GHz 超宽带设计，最大带宽达到 9∶1，相对带宽提高一倍，全频带的基波输出功率达到 100 W，二次谐波抑制比

优于−3 dBc。 
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1    高频慢波结构设计
宽带行波管的高频慢波结构主要由管壳、金属翼片、夹

持杆和螺旋线构成，如图 1所示（该示意图中的金属翼片和

夹持杆的形状分别为 T形和矩形，根据设计的需要也可选取

其他不同的形状）。高频慢波结构是注-波互作用的场所，当

阴极发射的电子进入互作用系统，发生电子群聚和超越，形

成一个注-波自洽过程，大部分的电子动能转化为电磁波的

微波能，从而实现了电磁波的放大。 

1.1    基本参数设计

ω0

γa r0/a γ ≈ ω0/vp a

r0 r0/a

螺旋线行波管高频慢波结构的设计中，首先会依据技术

指标，选取工作频带内中心频点 进行设计，初步确定较合

适的 ， （ 为电磁波径向传播常数， 为螺旋线平

均半径， 为电子注半径， 为电子注填充比）、导流系数

Pμ ηe V0 I0 a vp，根据经验分配互作用区电子效率 ，计算求得工作电压 ，工作电流 ，螺旋线平均半径 ，最佳同步相速 等初

步参数 [11]。

Pout已知目标输出功率 ，电子枪输出功率为

P0 = Pout/ηe （1）

Pμ P0利用导流系数 与电子枪输出功率 之间关系得到工作电压

V0 =

(
P0

Pμ ×10−6

)2/5

（2）

vp v0电磁波最佳同步相速 与电子注初始速度 之间关系为

vp =
v0

1+
0.174 2
βer0

√
FPμ

（3）

F βe式中： 为等离子体频率降低因子 [11]； 为电子注的传播相位常数。

V0 v0 γa = 1.3

vp a

因此，通过工作电压 得到电子注的初始速度 。对于螺旋线行波管，增益频宽最大值对应于 左右，求

解式（3）即可得到电磁波与慢空间电荷波同步的相速 与螺旋线平均半径 。

ka k

ka

γa r0/a Pμ

若 太大时则容易产生返波振荡（ 为自由空间相位常

数），若 过小时，使聚焦和电子枪设计困难，所以需要调整

， ， 的大小。根据式（1）～（3）等确定基本参量如表 1
所示。 

1.2    谐波的产生和抑制

n ωh = nωf

ωh ωf

n 2π
n 2π /n

n

宽带行波管中二次及以上时间谐波会处于工作带宽内，谐波电场的频率是基波电场频率的 倍（即 ，

为谐波电场的角频率， 为基波电场的角频率）。如图 2所示，基波电场的半周期会包含二次谐波的一个周期，

二次谐波的半周期会包含三次谐波的四分之三个周期，以此类推，一直到 次谐波。因此，在基波场 周期内，如果

通过某些手段强制性地将谐波电场滞后于基波场，当 次谐波电场相较于基波场相位有了 弧度的偏移时，电

子与电磁波同步作用的过程中，电子处于基波场减速区域，同时在 次谐波电场的加速区域 [12]，基波功率得到放大，

谐波得到抑制。

fmin fmax

fmin fmax

f0 fmax f0 fmin f0

2～18 GHz行波管低频点 2 GHz的谐波次数为 9次，传统的双跳变螺距高频慢波结构不能较好地抑制谐波。

采用如图 3所示的正反常色散组合，给定电压线后，具有反常色散特性的高频慢波结构在全频带（即 ～ ，

为允许行波管工作最低频率， 为允许行波管工作最高频率）内能激励放大电磁波时，调整正常色散特性的高

频慢波结构，直到高频段（即 ～ ， 为中心工作频率）内电磁波相速处于同步放大区，低频工作带宽（即 ～ ）

内电磁波相速不处于同步放大区。这种正反常色散的组合特性会补偿高频段饱和输出功率，抑制低频段谐波功率

的产生。 

 
表 1    基本参量

Table 1    The basic parameters

V0/V I0/A a/mm r0/mm

4500 0.18 0.72 0.288

 

support rod

helix

metal fin loading

shielding box  

 
Fig. 1    High frequency slow wave structure in a period

图 1    一个周期内的高频慢波结构
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1.3    翼片结构和非翼片结构设计

从小信号模型出发，考虑工作频带内增益近似相同 [13]，有

dvp
d f
= −

bv2
p

v0

dC
d f

（4）

C

C dC/d f < 0 dvp/d f > 0

这里 为皮尔斯定义的增益参量，一般为 0.01～0.10。此时，需要求速度参量 b 在全频带近似保持相同，耦合阻抗

随着频率的增加而减小， 又正比于耦合阻抗，有 ，即 ，色散特性必须为反常色散；此外，反常色散

对于谐波抑制也有一定的效果。因此，具有翼片加载的高频慢波结构能够满足上述条件，使色散曲线达到反常色散。

不同金属翼片加载的慢波结构对色散特性和耦合阻抗的影响各不相同，如何选取合适的金属翼片结构是至关

重要的。现有宽带行波管高频慢波结构主要采取扇形翼片加载和 T形翼片加载两种方式，在近乎相同结构尺寸的

情况下，调整扇形和 T形翼片半径、角度，使两种结构的色散曲线几乎相同时，T形结构更易达到反常色散，耦合

阻抗高于扇形翼片结构 [14]。考虑到工艺水平及更易实现性，采用矩形夹持杆和 T形金属翼片加载的高频慢波结构

和矩形夹持杆的高频慢波结构，如图 4（a）所示。图 4（b）为非翼片结构，色散为正常色散。

除高频慢波结构的尺寸外，还应考虑电磁波在高频慢波结构中的损耗，主要是夹持杆、螺旋线和管壳材料的

选取。螺旋线和管壳采用金属材料，一般为钼、铜、钨和蒙乃尔四种，当金属材料的导电率越大，表面电阻就越小，

导体损耗就越小。为了减少带内的金属损耗，选取质地较软，导电率高的金属铜。夹持杆为固定螺旋线，且实现螺

旋线与管壳间的绝缘，一般为金刚石、氧化铍和氮化硼，本设计选取氮化硼夹持杆。表 2中给出了螺旋线行波管

中的金属翼片和夹持杆结构等参量。 

1.4    螺距跳变设计

图 5所示的高频慢波结构 helix 1-1，在输入输出段的交点处一次切断并加入衰减。它由 L0，L2 和 L3 段螺距不

 

0 0.25 0.50 0.75 1.00

+

+

++

+

+

−
−−−

−

el
ec

tr
ic

 f
ie

ld

period (normalized)

fundamental wave
2nd harmonic wave
3rd harmonic wave

−

...

 
Fig. 2    nth harmonic longitudinal electric field

图 2    n 次谐波纵向电场
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Fig. 3    Positive and negative dispersion at synchronization region

图 3    同步区下的正反常色散
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(a) T-shaped metal and rectangular support structure  (b) rectangular support structure 
Fig. 4    High frequency slow wave structures

图 4    高频慢波结构
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同的反常色散高频慢波结构和 L1 段正常色散高频慢波结构

组成：1）L0 段建立起增长波，使前向波增益最大化；2）L1 段

延迟低频段信号注-波互作用，推迟二次谐波激励，补偿高频

段饱和输出功率；3）L2 段相速增加，尽可能最大化形成电子

群聚；4）L3 段相速再次降低，进一步提高输出功率和电子效

率 [15]。对 helix1-1结构进行了注-波互作用数值仿真分析；并

在 helix1-1结构基础上，对输出端部分进行了螺距正渐变的

优化（如图 5中 helix 1-2所示），结果显示，能更进一步降低

谐波功率，增加高频段饱和输出功率。 

2    冷参数特性求解
φ冷参数求解过程中设定单周期相移为 [16]，在单个周期

内电磁波相速度表示为

vp =
ω

β0
=

2π Re( f )
φ

p （5）

β0 = φ/ p φ f p β0 m = 0

vp m = 0 f

其中 ， 为本征频率 所对应的慢波结构一个周期内的相位差， 为螺旋线螺距， 为空间谐波 时的电

磁波传播相位常数， 为空间谐波 时的电磁波相速，由式 (5)得到所求频率 处的色散特性。耦合阻抗的求解

中 [17]，有

Km =
E2

zm

2β2
mPr

（6）

Ezm m r = 0 Pr

m = 0

其中， 为 次空间谐波的纵向电场幅值（求解过程中取 时的纵向电场幅值）， 为总空间谐波的功率流的平

均值，螺旋线行波管一般为最低阶模式电磁波与电子注进行互作用，所以一般取 得到基波的耦合阻抗。

α P(z) = Pe−2αz

−dP/dz = 2αP PL = 2αP

慢波结构中取电磁波传播衰减因子为 ，由传输功率的大小正比于衰减因子的平方有 。即功率减

少量可用 表示，那么每单位长度中传输功率的减少量为 ，有衰减常数

α =
PL

2P
(
Np/m

)
= 8.686

PL

2P
(dB/m) （7）

PL P式中： 为每单位长度中传输功率的减少量； 为传输系统中的总功率流。

通过式 (5)～(7)，分别得到了不同螺旋线螺距 P0，P1，P2 和 P3 的高频慢波结构随频率变化的色散曲线、耦合阻

抗和衰减常数（如图 6所示）。相较于图 4（b）所示高频慢波结构，金属翼片加载结构（图 4（a））会抑制低频段相速，

使色散曲线从正常色散转变为反常色散；影响螺旋线纵向电场和功率流大小，导致耦合阻抗的降低；增加电磁波的

 
表 2    高频慢波结构参量

Table 2    High frequency slow wave structure parameters

Vn/(°) Rl/mm Rs/mm W1/mm W2/mm Rc/mm

65 1.27 1.02 0.4 0.4 1.65

 

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0
0.84

0.86

0.88

0.90

0.92

0.94

0.96

0.98

1.00

1.02

1.04

1.06

1.08

1.10

1.12
 helix 1-1

 helix 1-2 P2

P3

P2

P1

P0

L5

L4

L3

output sectioninput section

h
el

ix
 p

it
ch

 (
n
o
rm

al
iz

ed
)

axial length (normalized)

L0
unloaded L1

L2

server

 
Fig. 5    High frequency slow wave structures with positive

and negative dispersion and different pitch

图 5    正反常色散和螺距组合下的高频慢波结构
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Fig. 6    Characteristics of cooling parameters varying with frequency

图 6    冷参数特性随频率的变化规律
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损耗，导致衰减常数的增加。L0，L2 和 L3 三段中螺旋线螺距分别为 P0，P2 和 P3，为 T形金属翼片加载和矩形夹持

杆结构，在螺距 P3～P2 的变化范围内对高频段耦合阻抗影响较小；当螺距变大时，归一化相速整体变大，将一个周

期内的螺旋线沿纵向拉直，长度减小，金属损耗减小，所以衰减常数减小。 

3    数值仿真分析 

3.1    聚焦磁场设计

r0 V0 I0

Bz

在注-波互作用的聚焦磁场设计中，常见的聚焦方式有均匀磁场聚焦、周期永磁聚焦和静电聚焦，螺旋线行波

管的设计一般采用周期永磁聚焦系统（PPM）。在计算得出电子注半径 、工作电压 和工作电流 后，通过公式

（8）和（9）求得行波管互作用区聚束磁场 [18]。 
BB =

833
r0

I
1/2
0

V
1/4
0

Bz =
√

2BB

（8）

BB Bz其中， 为布里渊磁场幅值， 为理想情况下的磁场幅值 [18]。磁场周期为

Lmax = 267.261×
√

V0

Bz
（9）

BB一般实际磁场幅值为布里渊磁场 的 1.5～2倍。电子注压缩比越小，入射情况越好，取值也越小。 

3.2    注-波互作用数值仿真分析

如图 5中 helix 1-1所示，在确保高频段输出功率的情况下，为了实现上述目标，分析了正常色散段 L1 对二次谐

波及输出功率的影响因素：1）L1 段长度；2）L1 段中电子与高频段电磁波处于同步放大区时，螺距 P1 跳变幅度；3）P1

段中电子与高频段电磁波不处于同步放大区时，螺距 P1 跳变幅度。

图 7中比较不同螺距 P1 和归一化螺距 P0 结构下色散曲线随频率的变化，当未加载段螺距 P1 的值在中高频段

以上处于同步互作用区且相速略低于 L0 段时，该高频慢波结构在 L0～L1 段的高频段会建立起良好的增长波、低

频段会抑制谐波功率的增长。因此，在 helix 1的基础上（如图 8所示），任意选取处于同步区的螺距 P1 的 L1 段替换

掉 L0 段的某一点到切断的位置，保持 Li 不变（L1 为图 8中输入端到切断区长度），分析比较不同长度的未加载段对

二次谐波抑制的影响。如图 9所示，比较 helix 1结构与 L1/Li 取值为 0.250，0.375，0.500，0.625时的 2 GHz频点二次

谐波抑制比和 18 GHz频点的饱和输出功率。结果表明当 L1/Li=0.250，0.375时，不仅能增强高频点的输出功率，而

且对低频点二次谐波有一定抑制。随着 L1/Li 比值的增加二次谐波抑制比先增大后减小，在 L1/Li=0.5时出现峰值

点；18 GHz频点饱和输出功率会随着 L1/Li 比值变大而减小，在 L1/Li=0.250时有最大饱和功率。为保持高频段和低

频段性能均衡，选取合适的 L1/Li 值尤为重要。

进一步的探究中，保证其余段参数和衰减切断区都不变的情况下，分析未加载段的增加对于二次谐波的影

响。确定 L1/Li=0.375，通过延长 L1 段 5，10，15，20，25 mm，得到二次谐波下基波输出功率及二次谐波抑制比和高频

段饱和输出功率。图 10（a）和（b）仿真结果显示，随着 L1 段逐渐增加，2 GHz频点在同等激励下基波输出功率越来

越大，从 50.34 dBm增加到了 52.88 dBm；二次谐波抑制比越来越小，从−3.40 dBc减小至−12.70 dBc，除 2 GHz频点
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外，3～9 GHz频点二次谐波抑制比都有不同程度增加，其中 3 GHz谐波功率增加最多，二次谐波抑制比从−8.50 dBc
增加至−4.04 dBc；当增加的部分从 5 mm变到 25 mm时，频点内最差二次谐波抑制比已达到−2.25 dBc。图 10（c）仿
真数据显示，10～13 GHz饱和输出功率随 L1 长度变化不明显，处于 52.30 dBm到 52.70 dBm之间；14～18 GHz输出

功率随着 L1 增加部分先增加后减小，当未加载段 L1 增加部分超过 20 mm时，输出功率最大下降约 0.80 dBm。这表

明加入不同长度的正常色散段对二次谐波抑制有明显的影响，对高频段饱和输出功率影响较小。因此，不同长度

的 L1 段对 2～18 GHz行波管的二次谐波产生抑制。

基于上述结论，选取增加了 15 mm的 L1 段，并分析问题 2）和 3）的影响。从图 7中可直观的看到螺距 P0（归一

化）下的加载段 L0 较不同螺距 P1 下未加载 L1 段的归一化相速随频率的变化关系。取不同的螺距 P1，与螺距

P0=P1 时进行了比较，2 GHz和 18 GHz仿真数据如图 11所示。在图 11（a）中，当归一化螺距 P1 处于 0.86至 1.00时

（也即 L0～L1 负跳变结构），2 GHz基波输出功率大于均匀段结构（P0=P1）；在 P1/P0=0.97时，基波输出功率最高，二

次谐波输出功率较高于均匀段，但整体上处于可接受范围之内；当归一化螺距 P1 大于 1.00时（也即 L0～L1 正跳变

结构），2 GHz基波输出功率会随着螺距 P1 增大而减小，二次谐波输出功率会随着螺距 P1 增大而增大，直至二次谐

波抑制比大于 0 dBc。图 11（b）中，对于 18 GHz频点，无论未加载 L1 段是否处于互作用放大区，L0～L1 段的正跳

变、负跳变和未跳变的高频慢波结构都会激励起大于 50.00 dBm的饱和输出功率，当归一化螺距过大或过小时，饱

和输出功率会低于未跳变的高频慢波结构。所以，未加载 L1 段的中高频带宽内的电磁波处于同步放大区或未处

于同步放大区时，合适的螺距 P1 下，L0～L1 段正跳变、负跳变和未跳变段对二次谐波都会有较好的抑制，且对高频

段饱和输出功率有小幅度提升。 

3.3    均匀磁场与周期磁场聚焦比较

BB
√

2

BB

本节中比较了均匀磁场与周期磁场聚焦下的结果，周期磁场的取值为布里渊磁场 的 倍，均匀磁场取值实

际上为布里渊磁场 。采用 helix1-1螺距跳变设计，全频带内比较了同等激励下两种不同的聚焦方式的输出结

果，如图 12所示。均匀磁场相较于周期磁场聚焦方式，频带内整体输出功率都有所提高；两种方式对于谐波都有

所抑制，均匀磁场聚焦对于 2～4 GHz谐波抑制较好，周期磁场聚焦对于 4～9 GHz谐波抑制较好。最初的设计中
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都会采用均匀磁场聚焦，但为了追求质量小，体积小，满足小型化设计要求，同时均匀磁场聚焦整体设计和调整都

比较困难，实际应用都会采用周期永磁聚焦方式。

图 13中给出了在 18 GHz下均匀磁场聚焦和周期磁场聚焦的电子轨迹随归一化纵向长度的变化。可以看出，

均匀磁场聚焦下电子轨迹波动较小，当达到纵向归一化长度为 0.6时发生电子群聚，进行了能量转换；而周期磁场

聚焦电子注波动较大，虽然也可以很好地聚焦电子注，但注-波互作用效果不如均匀磁场聚焦方式，这也与理论是

相吻合的。
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3.4    仿真结果与分析

不断优化设计 2～18 GHz行波管高频慢波结构参数，当处于 18 GHz工作频点时，可以进一步对 L3 段和螺距
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图 11    不同螺距 P1 下的基波输出功率和二次谐波比
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图 12    均匀磁场和周期磁场聚焦的谐波比、饱和输出功率和电子效率的比较
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P3 微调优化。这样，在输出端部分加入渐变结构（如图 5所示 helix 1-2结构），能更进一步抑制低频段二次谐波，增

加高频段饱和输出功率。这是因为宽带行波管相较于窄带行波管不同，采用螺距负渐变可以提高某一个频点的效

率，而其余频点互作用效率会降低，同时部分频点会产生多次谐波，并不能依靠简单的“速度再同步”思想实现，而

采用螺距正渐变的结构中，实际上谐波会有所抑制，从文献 [19-20]中所设计的宽带行波管也得到了很好的验证。

图 14比较了这两种不同的高频慢波结构（如 helix 1-1和 helix 1-2），其全频带输出功率都大于 50.00 dBm，二次谐波

抑制比小于−3.00 dBc；helix 1-2结构中二次谐波有了明显的下降，整体优于−4.00 dBc，总谐波抑制比也有一定的下

降，部分频点基波输出功率小幅下降。因此，通过渐变部分的设计能够实现谐波抑制比下降和高频段整体输出功

率提升。
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Fig. 14    Comparison of harmonics, saturated output power and electronic efficiency of helix 1-1 and helix 1-2

图 14    Helix 1-1 和 helix 1-2 的谐波比，饱和输出功率和电子效率的比较
 
 

4    结　论
本文通过引入新颖的色散组合技术，研究了 2～18 GHz超宽带螺旋线行波管高频慢波结构和互作用特性。结

果表明，在具有螺距正跳变或负跳变的正反常色散组合结构 helix 1-1和 helix 1-2中：1）当 L1 段与 Li 段比值在

0.375～0.500时，2 GHz谐波比减小最多，比值小于 0.375时 18 GHz饱和输出功率得到提高；2）若给定 L0 段，正常色

散段 L1 越长，2 GHz二次谐波比小于−13.00 dBc以下，基波功率从 50.30 dBm增长至 52.90 dBm，高频段功率仅减少

0.500 dBm；3）当螺距 P1 与螺距 P0 之比在 0.88～1.00时，虽然 2 GHz二次谐波功率增加，但 2 GHz基波饱和输出功

率增加，同时 18 GHz饱和输出功率的增加，为提高全频带内输出功率可以选取该螺距跳变方式。两种不同方案的

高频慢波结构实现了全频带输出功率大于 100 W，为超宽带大功率器件提供良好的理论基础。
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