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國立交通大學  電信工程學系碩士班 

 

 

摘 要 

 
    本論文的前半部分提出一全新架構之多頻印刷偶極天線設計，不同於傳統偶極天線

由中間饋入訊號的方式，透過印刷偶極天線結合改良之環形微帶線分合波器，實現由兩

端饋入訊號之新型態偶極天線架構。由於訊號在環形微帶線分合波器的兩輸出端埠，會

隨著操作在不同的頻段而有不同的相位差與振幅比，平衡與非平衡的訊號將進而形成不

同的共振模態與相對等效輻射路徑，且環形微帶線分合波器在輸入端埠具有超過 80%的

10dB 反射損耗頻寬。本論文即結合以上特性，藉由巧妙的整合與設計，成功實現印刷

偶極天線多頻段、寬頻帶的操作。 
     

本論文的後半部分提出一天線縮小化新方法。透過加入摺疊偶極天線適當大小形狀

之對稱性環形寄生金屬，環形寄生金屬上會產生感應之映像電流延長輻射路徑，並形成

環形天線模態共振輻射同時會提供自身之電阻與摺疊偶極天線串聯。在此過程結構本身

帶有的封閉電流迴路將產生電感性電抗補償低頻時電容性的偶極天線，成功達到大幅降

低天線共振頻率之目標。以共振頻率為 1.4GHz 之單邊繞折印刷摺疊偶極天線設計作為

中心根基天線，結合環形寄生金屬後，共振頻率可降至 0.87GHz 且仍維持良好的輻射特

性。本論文研究中，將針對寄生環形金屬對印刷折疊偶極天線的影響，以及造成降頻的

物理機制與原理，作深入的探討。 
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ABSTRACT 

 

Multi-band printed dipole antennas with brand-new structure are presented in first part of 

this thesis. Unlike traditional dipole antenna fed from the center, a printed dipole antenna 

integrated with modified microstrip ring hybrid can realize a novel model of dipole antenna 

which is fed from end to end. Because the phase difference and magnitude ratio of signals 

from two output ports of microstrip ring hybrid vary from frequency to frequency, balanced 

and unbalanced signals will be produced to form different resonant mode and relative 

effective radiaton path. Furthermore, there is more then 80% -10dB return loss bandwidth in 

input signal of microstrip ring hybrid. This thesis combines above aspects with sophisticated 

integration and design to achieves a target of multi-band and wideband operation of printed 

dipole antenna successfully. 

 

A new method of antenna miniaturization is presented in second part of this thesis. 

Adding symmetric annular parasitic conductor of appropriate shape and size to folded dipole, 

image current will be induced in annular parasitic conductor while the total radiation length 

will be increased. Moreover, annular parasitic conductor with induced current working as loop 

antenna will be resonated to radiate and provide its resistance in series with folded dipole 

simultaneously. Among above process, the inductive reactance will be produced by the 
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structure carrying closed current loop to compensate capacitive dipole antenna at lower 

frequency, and it eventually attains the objective of bringing about large amount of drop in 

resonant frequency of proposed antenna successfully. The design of 1.4GHz printed folded 

dipole antenna with one side meandering is taken as elementary antenna. After integrating 

elementary antenna with annular parasitic conductor, the resonant frequency can drop from 

1.4GHz to 0.87GHz, and the good radiation property still be maintained. The effect of annular 

parasitic conductor toward printed folded dipole antenna and the physical mechanism and 

principle which cause frequency drop will be further discussed in our research of this thesis.   
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第一章  導論 

( Introduction ) 
 

 

1. 1 工程背景與研究動機 

    隨著全球無線通訊產業的蓬勃發展，相關技術不斷日新月異，琳瑯滿目的通訊產品

如雨後春筍般融入人們日常生活中，相對的消費者對於通訊服務的品質要求也愈來愈

高，希望能以有效率的方式快速獲取多方資訊。以個人無線通訊或手機通訊為例，業者

為了提供消費者多元的服務，所推出的產品必須符合各種不同的通訊協定規格，而適合

系統規格的天線在當中扮演著不可獲缺的重要角色。因此，現今天線設計的趨勢，是朝

向單一天線具有可雙頻段、多頻段或寬頻帶操作的特性。除此之外，設計上還必須兼顧

產品的外觀，具有低姿態的平面天線逐漸受到消費市場的親賴。 

 

    印刷偶極天線具有輕薄低姿態、價格低廉、結構簡單、製造容易以及適合與固態裝

置(solid-state device)或微波積體電路模組(microwave integrated circuit module)整合[1-3]
等優點，因此被廣泛應用在無線通訊與雷達系統上。然而傳統印刷偶極天線僅單一共振

頻率，有限的頻寬往往無法滿足實際應用之需求。近年來許多研究針對拓展印刷偶極天

線頻寬與增加其共振頻率相繼被提出，例如：使用雙面基板結構結合平衡非平衡轉換器

的印刷偶極天線設計[4, 5]，或者透過錐形狹縫饋入( tapered slot feed )的方式[6]，也有整

合形成雙面偶極天線陣列[7]等，都能有效增加頻寬；另外加入寄生金屬元件或增加延伸

之偶極天線臂[8, 9]，可激發不同的共振模態，達到多頻帶共振的效果。 
 

本論文第一部分提出藉由不同相位振幅訊號的饋入，來激發天線不同共振模的新方

法。以環形微帶線分合波器(Microstip ring hybrid)結合印刷偶極天線的設計，嘗試克服傳

統偶極天線單一共振頻率、窄頻的特性，最終來實現印刷偶極天線多頻段、寬頻帶操作

的理想。 
 
    行動通訊的快速衍進，伴隨著可攜式的通訊產品的崛起，為了滿足方便攜帶的需

求，新一代通訊產品概念上希望輕薄短小且功能齊全，當天線與這些產品結合的同時勢

必跟隨微小化的趨勢發展。然而天線尺寸受限於自然界的物理法則，無法像電子晶片隨

著製程技術的進步而不斷縮小，波長幾乎直接主導了天線的尺寸。當天線被製作得較小

時勢必要犧牲某些輻射特性，像是阻抗不匹配、頻寬遞減、增益與輻射效率下降等。天

線縮小化就像是一門妥協與交換的藝術，在尺寸與各種輻射特性之間必須有所選擇。因

此，如何實現天線縮小化並維特不錯的輻射特性，是現今天線設計另一重要議題與挑戰。 
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    許多天線縮小化方法已在[10]中探討，最簡單的方式是改變天線本身的結構與配

置，藉由饒折可以有效利用環天線面積[11]，或是在微帶矩形金屬片天線(microstrip patch 
antenna)上挖槽孔增加電流路徑[12]，可降低共振頻達到縮小化的目的。而單極天線以接

地面形成映像電流，簡化偶極天線架構，也是縮小化的概念。另外一種普遍的想法是設

法改變天線導波的的波長，像是使用高介電係數為材料作為天線基板[13]，或者改變基

板結構與相對的天線配置[14]。近幾年也有一些研究嘗試將集總元件(lump element)加入

天線，來補償縮小後的電抗性阻抗[10]，或是直接取代成為傳輸線模形[15]。 
 

本論文第二部分，提出印刷摺疊偶極天線結合環形寄生金屬的設計，利用感應之映

像電流與相繼產生的電感性，嘗試達到大幅降低天線共振頻率的目的。在不改變折疊偶

極天線尺寸下，來實現天線縮小化的概念。 
 
 

1. 2 內容提要 

    本論文第一部分提出環形微帶線分合波器結合偶極天線的概念，將分別設計出可

雙頻段、寬頻帶、多頻段操作的新型印刷偶極天線，適用於無線區域網路(Wireless 
LAN)、都會區域網路之微波存取全球互通(WiMAX)、微波標籤識別系統之 ISM 頻段、

DCS1800 頻段與美規 PCS1900 頻段，以及歐規 3G 頻段之通用移動通訊系統(UMTS)。
本論文第二部分提出環狀寄生金屬環繞偶極天線縮小化概念，將設計出兩種結構之新型

縮小化印刷摺疊偶極天線。本論文研究內容，除了會清楚交代天線設計流程，對於天線

特性與原理亦有詳細探討。以下分為七個章節作說明： 

 

第一章 導論，簡單敘述本論文的研究動機與應用價值，並提及各章摘要。 

 

第二章 偶極天線理論，簡單介紹偶極天線輻射原理，以及各種偶極天線的特性，包括

其遠場表示式、電流分佈與輻射場型等，同時也介紹與偶極天線相似的單波長

環形天線特性以及相關的平衡非平衡轉換器。 

 

 

第三章 環形微帶線分合波器饋入新型印刷偶極天線，設計是採用加總端埠接上 50 歐

姆晶片電阻之改良式三埠環形分合波器作為饋入網路，並從輸出端埠向環中心

延伸兩偶極臂作為輻射元件，透過環形分合波器饋入平衡與非平衡的訊號，可

以在兩斜向偶極臂上激發不同的共振模態，來實現印刷偶極天線多頻段、寬頻

帶的操作。 
 

第四章 開路環形微帶線分合波器饋入多頻印刷偶極天線，延續第三章中的設計概念，

將環形分合波器之加總端埠開路，以改善天線高頻增益不高與晶片電阻可能造
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成訊號損耗的缺點，並藉由調整接地面大小與結合不同長度繞折的兩偶極臂來

改變頻帶位置與作阻抗匹配，分別提出雙頻、三頻及多頻帶的設計，其共振頻

率能夠函蓋各常用通訊系統的頻段。 
 

 
第五章 縮小化印刷摺疊偶極天線，首先設計一共振頻率 1.4GHz 之單邊繞折印刷摺疊

偶極天線，透過圍繞適當內半徑與寬度之圓環形寄生金屬來產生感應之映像電

流延長輻射路徑，以達到降低共振頻率目標，同時研究降頻所需之電感性電抗

的產生機制，並以分析史密斯圖提出串聯電感與電阻的等效電路模型，最後為

了實作量測之需，由等價電流分佈設計出整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化

印刷摺疊偶極天線。 
 

第六章 縮小化印刷摺疊偶極天線進階研究與改良設計，針對第五章所提出之天線縮小

化方法，繼續研究不同環內徑對降頻的影響與造成的因素，並進一步由所得到

的研究結果提出以方形環結構取代圓環結構的改良設計，以達到更大幅度的降

頻效果。最後以同樣的方式設計量測所需之整合平衡非平衡轉換器之改良式等

效縮小化印刷摺疊偶極天線。 
 

 
第七章  結論，將本論文所提出之多頻印刷偶極天線與縮小化印刷摺疊偶極天線作一總

結。 
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第二章  偶極天線理論 

( Theory of dipole antenna ) 
 

 

2. 1 偶極天線概論 

偶極天線的源起，可以追朔至德國物理學家赫茲(Henrich Hertz, 1857-1894)在西元

1886 年的一次電學實驗，他將放電的兩金屬球分別接上對稱朝外延伸的金屬線，無意中

完成了人類第一對偶極天線。此即為利用電偶極(electric dipole)共振幅射的模型，其原

理將在下節作介紹。 

 

偶極天線也可以視為一段變形的開路傳輸線，其結構是將開路傳輸線的末端向上下

兩側垂直展開，使原本平行反向的電流轉向形成垂直同向的開路電流，如圖 2-1 所示。

因此，偶極天線由中間饋入訊號，藉由電流在兩偶極臂(dipole arm)隨時間變化而輻射出

電磁波，用來傳送與接收射頻訊號，是一種簡單實用的天線。 

     

                                                         

圖 2-1 開路傳輸線形成偶極天線示意圖 
 
 

2. 2 理想偶極天線的輻射效應 

偶極天線的基本概念，可以由自由空間中的電偶極振盪來解釋。以赫茲的實驗模型

為例，考慮兩個小導體球分別帶 Q± 的電量，與一條長度為 l∂ 截面積為 s 的短導線連接，

假設 l∂ <<λ，截面積半徑 a <<λ如圖 2-2。假設導線內的電流 i 為均勻，隨時間做弦波

TL 

i 
i i 

(a) 開路傳輸線 (b) 傳輸線向上下展開 (c) 形成偶極天線 
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形式變化如下： 

][ )(cos)( tjeIeRtIti ⋅⋅=⋅⋅= ωω  

 

由於導線兩端的電流為零，因此電流在此積存。電荷 q 與電流 i 之間的關係為： 

 

t
tqti

 
)( )(

∂
∂

±=  

其中 ]Re[)( tjeQtq ⋅⋅= ω 。 

 

為了探討電荷與天線輻射效應的關係，將電流 i 對短導線截面積 s 微分得到微觀的

電流密度大小： 
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∂
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∂
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其中 vρ 定義為電荷密度或單位體積的電荷量，υ定義為電荷在導線中的速度。接著，將

2-1 式對時間作微分 

 

0)(sin
 

)( 
≠⋅⋅−=

∂
∂ tI

t
ti ωω  

 

由電流對時間微分不等於零，可以得到電流會隨時間改變。理所當然，電流密度也會隨

時間而變，由此可以推得下式： 

 

0
 
 

 
)( 

 
)( 

≠
∂
∂
⋅=

∂
⋅∂

=
∂

∂
ttt

tJ
v

v υρυρ
 

 

上式中
t 

 
∂
∂υ

即為電荷的加速度，電流密度對時間微分不為零，可推得電荷加速度也不為

零。由於時變的電流能夠將電磁波向外傳遞，藉由以上的推導我們可以說明，偶極天線

(2-1)

(2-4)

(2-2)

(2-3)

(2-5)
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是靠著電荷振盪產生加速度，造成時變的電流來幅射電磁波。 

 

θ
Râ

l∂

 
圖 2-2 赫茲偶極示意圖 

 
在此，對於圖 2-2 所示的電流方向而言，上方端點的電荷為正，下方端點的電荷為

負。由於 l∂ 非常小，這一對等量異號的電荷在效果上，便相當於一個電偶極矩(electrical 
dipole moment)。而此電偶極矩向量以相量表示為： 

 

)(          ˆ mCQaP z ⋅∂⋅= l
r

 

 

其中  
ωj
IQ ±= ，這樣的振盪偶極被稱為赫茲偶極(Hertzian dipole)。 

 

    理想偶極天線(ideal dipole)的模型，事實上就是一組赫茲偶極的概念，或者可以看

作是一段長度達小於波長帶有均勻電流的導線。因此，我們可以寫出其向量磁位(vector 
potential)： 

         
4

ˆ
R

eIaA
Rj

z π
μ β−⋅∂⋅⋅

=
lr

 

 

將上式代入馬克斯威爾方程式(Maxwell’s equation)求解，當 R >>λ可以將電場用向量磁

位表示為： 

zAjaAjaE ⋅⋅=⋅−= θωω θθθ sinˆ)(ˆ
r

 

 
將 2-7 式代入 2-8 式，可以得到在達場的輻射場如下： 

(2-6)

(2-7)

(2-8)
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        sin 
4

ˆ θωμ
π

β

θ ⋅⋅⋅
∂⋅

=
−

R
ejIaE

Rjlr
 

        sin 
4

ˆ θβ
π

β

φ ⋅⋅⋅
∂⋅

=
−

R
ejIaH

Rjlr
 

 

另外當 R <<λ也可以利用馬克斯威爾方程式求解，得到在近場的輻射場如下： 
 

        
2

)(ˆ    sin
4

)(ˆ
33 R

eIja
R

eIjaE
Rj

R

Rj
nf

⋅
⋅∂⋅

⋅−+⋅
⋅
⋅∂⋅

⋅−=
−−

πβ
ηθ

πβ
η

ββ

θ
llr

 

        sin 
4

ˆ
2 θ

π

β

φ ⋅
⋅∂⋅

=
−

R
eIaH

Rj
nf lr

 

 

最後，偶極天線與其造成的電場與磁場在三維空間中的分佈，如圖 2-5 所示。 

 

 

2. 3 短偶極天線與半波長偶極天線 

    在上一節中已經簡單介紹理想偶極天線的輻射原理，但在實際應用上，由於理想偶

極天線的電流在短導線內對空間為均勻分佈，如圖 2-3(a) 所示，一般而言難以實現。另

一種相似且較易實現的結構是短偶極天線(short dipole antenna)，兩者間主要的差異在於

電流分佈，電流在短偶極天線內是對空間作近似弦波形式的分佈，且在偶極臂末端，導

線開路電流為零，符合實際狀況。由於短偶極天線的兩偶極臂長度達小於波長，電流分

佈僅佔了弦波的一小部分，因此可以近似為線性分佈，如圖 2-3(b) 所示。此外，短偶極

天線的輸入電抗必定為電容性，可以從開路傳輸線模型圖 2-1 推得。一般開路傳輸線的

輸入阻抗為： 

 )
2

( cot0
l∂

⋅⋅−= βjZZin  

當  0)
2

( cot        
22

        
42

>
∂
⋅⇒<

∂
⋅⇒<

∂ lll βπβλ
 

 
由以上推導可以知道，若從偶極臂末端到中間饋入點的長度小於四分之一波長時，偶極

天線的輸入電抗將為電容性。較精確的數學表示式，在[16]中被近似如下： 

(2-9a) 

(2-9b) 

(2-9c)

(2-9d)

(2-10)
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 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ∂⋅

∂
⋅

−= 1
2

ln120
 a

X dipoleshort
l

l

λ
π

 

Z
I

l∂
I(z)

     

Z

I

l∂
I(z)

     
 

     

圖 2-3 偶極天線電流分佈圖，其中 l∂ <<λ，I 為天線中心電流大小 
 

另外一種廣泛應用的天線，是半波長偶極天線(half-wave dipole antenna)，故名思議，

其天線總長為二分之一波長，本論文第一部分即是採用半波長偶極天線的理論來設計。

與短偶極天線相近，半波長偶極天線內電流對空間以弦波方式分佈，見 2-12 式，中間

為最大值，兩端為零；不同的是，半波長偶極天線的電流對空間分佈曲線是一個完整的

半週期正弦波，如圖 2-3(c) 所示。此外值得一提的是，目前所介紹的三種偶極天線，其

電流都會隨時間作弦波振盪，也就是每半週期就會變換一次方向。 
 

半波長偶極天線主要的優點在於共振時的零輸入電抗，因此在饋入訊號時無須達到

共軛複數的阻抗匹配(conjugate impedance match)，僅須對輸入電阻作匹配。為了分析半

波長偶極天線的輻射場，假設天線置於原點，電流分佈延著 z 軸方向，電流的表示式如

下： 

4
          , 

4
sin)( λλβ ≤⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −⋅⋅= zzIzI  

 

由上式可以得到向量磁位，再代入 2-8 式計算出遠場的輻射場表示式為： 

 

)(2
4

ˆ θ
βπ

ωμ
β

θ FI
R

ejaE
Rj

⋅⋅⋅=
⋅−r

 

(2-11)

(2-12)

(2-13a) 

(a) 理想偶極天線 (b) 短偶極天線 (c) 半波長偶極天線 
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)(
2

ˆ θ
π

β

φ F
R

eIjaH
Rj

⋅
⋅

⋅=
⋅−r

 

θ
θπθ

sin
]cos)/cos[()(F ⋅

=
2

 

 
其中 )(F θ 為正規化場型函數(normalized field pattern) 3。由 2-13 式可以描繪出半波長偶極

天線二維及三維的達場輻射場型，如圖 2-4；圖 2-5 則標示了 E 平面電場、H 平面磁場

與天線的相對位置。其他一些半波長偶極天線的參數如下計算： 

 

a、 時間平圴玻因亭相量(time average pointing vector)大小 

2
2

2
* )(15

2
1 θ

πφθ F
R
IHEPav ⋅=⋅=  

b、總輻射功率 

(w)   54.36 2IdsPP
s avr ≈= ∫  

 
c、半功率束寬(half-power beamwidth) 
 

  ,7821
°≈−= θθHP   

πθθθ <<== 0          , 
2

1)()( 21 FF  

d、輻射電阻 

     )(    1.732
2 Ω≈=

I
PR r

r  

e、幅射強度 

     IPRU av
22

max
15)90(
π

≈⋅= °
 

f、指向性 

   
P
UD
r

)(dB  15.264.14 max =≈
⋅

=
π

 

(2-13c) 

(2-13b) 

(2-14) 

(2-16) 

(2-15) 

(2-17) 

(2-18) 

(2-19) 

(2-20) 

其中 1θ 、 2θ 滿足 
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)(θF

    

y

x
1.0

φ

 
 

 
 

圖 2-4 半波長偶極天線遠場輻射場型 
 

 
圖 2-5 偶極天線與輻射場在三維空間中的分佈 

(a) E-平面 (b) H-平面 

(c) 三維場型 
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2. 4 摺疊偶極天線 

    還有一種實用的偶極天線是摺疊偶極天線，本論文的第二部分即採用摺疊偶極天線

的理論來進行研究。摺疊偶極天線是由一組互相平行的偶極天線，頭尾相連組成，如圖

2-6，迴路結構的短邊 d 達小於長邊 L，訊號由中間饋入。由於摺疊偶極天線為非平衡式

傳輸線，在分析上可以將電流拆成兩種路徑，形成傳輸線模態(transmission mode)與天線

模態(antenna mode)兩種操作模式，如圖 2-6、2-7 所示。在傳輸線模態時，天線輸入阻

抗可以視為短路傳輸線的輸入阻抗： 
 

 )
2

 0
L(tanjZZt ⋅⋅= β  

如圖 2-7，電流表示式為：         
t

t Z
VI

2
=  

在天線模態時，兩長邊電流同向，如圖 2-8，可將電流表示式寫成： 
 

d
a Z

VI
2

=  

 

其中 dZ 為同樣尺寸標準偶極天線的輸入阻抗。將 2-21、2-22、2-23 式整合，可以算出

摺疊偶極天線的輸入阻抗為： 
 

dt

dt

at

A ZZ
ZZ

II

VZ
2

4

2
1 +

⋅
=

+
=  

 

考慮半波長折摺偶極天線，當 L=λ/2 時，由 2-21 式可以得到 ∞=tZ ，代入 2-24 式即： 

 

dA ZZ 4=  

 

因此，與同尺寸的半波長偶極天線相比，半波長摺疊偶極天線提供了四倍大小的輸入阻

抗，以及同樣的零輸入電抗。而操作時由於傳輸線模態的輸入阻抗無限大，其電流可視

為零；換句話說，半波長摺疊偶極天線僅存在天線模態，電流分佈如圖 2-6 (c)。 

 

(2-21) 

(2-22) 

(2-23) 

(2-24) 

(2-25) 
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圖 2-6 摺疊偶極天線與操作模態 
 
 
 

V 2
V

2
V

tI tI

2
V

2
V

2
I

a
2
I

a

 

 
 

圖 2-7 摺疊偶極天線加入電壓源激發不同模態合成示意圖 

 

(b) 傳輸線模態 (c) 天線模態 (a) 摺疊偶極天線 

(a) 傳輸線模態 (b) 天線模態
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2
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2
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2
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dZ

 
 

圖 2-8 天線模態等效電壓電流分析 
 

 

2. 5 偶極天線的饋入 

當天線與傳輸線連接，無論是發送端的傳輸線或是接收端的天線，又亦或是角色互

換，在傳遞訊號時，如何有效利用功率，是設計天線饋入網路時的一項重要議題。對於

偶極天線的饋入來說，有兩項主要的考量，分別是傳輸線與偶極天線之間的阻抗匹配，

以及激發電流在偶極天線上的分佈情形。由於本論文的研究主要針對半波長偶極天線與

半波長折摺偶極天線來作設計，在共振頻時輸入零電抗，僅需對實阻抗電阻作匹配，無

須作共軛複數的阻抗匹配，在技術上較容易達成。而激發電流對於偶極天線的輻射效應

扮演著舉足輕重的地位，因為當電流分佈形情改變，輻射場型與極化方向也會隨之改

變。本節中將會介紹用來控制激發電流的平衡與非平衡轉換器以及使用微帶線方式饋入

來實現印刷偶極天線的技術。 

 

 

2. 5 .1 偶極天線與平衡非平衡轉換器 

    由於一般偶極天線在結構上是對稱於中間饋入點，因此電流分佈希望也是呈現對稱

的分佈，對偶極天線來說，對稱的電流分佈是指在兩偶極臂上激發振幅大小相同且同方

向的電流。如圖 2-9(a)，一段帶有等振幅且反向電流的傳輸線，即可提供半波長偶極天

線對稱的電流分佈。一般而言，在傳輸線上，一對振幅大小相同、相位差 180 度的電流

訊號，被定義為平衡的(balanced)電流訊號。如圖 2-9(b)，當傳輸線上一對振幅大小不同
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的電流訊號饋入半波長偶極天線，兩偶極臂上不平衡的電流可能造成天線極化方向與場

型的改變。而平衡非平衡轉換器(balun)即是用來將不平衡的饋入電流訊號轉換成平衡的

電流訊號，再提供給偶極天線的輸入端。本論文的第一部分研究，將使用改良式微帶線

分合波器作為平衡非平衡轉換器，來饋入偶極天線訊號；第二部分研究，以[17]之架構

為基礎，設計微帶式平衡非平衡轉換器作為實作量測之需。 
 

1I
2I

            

1I
2I

 

(a) 平衡的電流， 21 II =                 (b) 非平衡的電流， 21 II >  

圖 2-9 半波長偶極天線平衡與非平衡電流模態 

 
 

2. 5 .2 微帶式印刷偶極天線 

    印刷偶極天線(printed dipole antenna)是以印刷電路板的技術來實現的平面式偶極天

線。一般印刷偶極天線的饋入方式，以同軸線饋入(coaxial feed)、共平面波導饋入

(coplanar waveguide feed)或是微帶線饋入(microstrip feed)為主，如圖 2-10、2-11、2-12
所示，其中微帶線方式饋入最早在 1987 年被提出[18]，具有結構簡單、製作容易、易於

整合平衡非平衡轉換器等優點。 
 
    以微帶線饋入實現印刷偶極天線的方法，主要分為兩種。第一種典型的方式是將偶

極天線的兩偶極臂分別設計在印刷電路板的不同層，藉由微帶線在印刷電路板上下兩層

提供大小相同且反向的電流，建構平衡非平衡轉換器，並饋入平衡的電流訊號給偶極天

線，如圖 2-11(a)所示，其中在饋入端附近印刷電路板下層接地須配置較大面積形成微帶

線結構。另一種微帶線饋入方式是將兩偶極臂共同設計在以狹縫分開的接地層，透過上

層訊號線在末端作 180 度轉折，建構平衡非平衡轉換器，以激發接地層產生一對平行且

相位差 180 度的平衡電流訊號，饋入兩偶極臂，如圖 2-11(b)所示。本論文將第一部分提

出一全新的微帶線饋入方式，利用改良式微帶線分合波器，可饋入平衡與非平衡訊號給

偶極天線，完整的設計原理與細節架構將在接下來的章節作介紹。 
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 (a) 同軸線饋入                        (b) 共平面波導饋入 

圖 2-10 印刷偶極天線的饋入 

 

 
                 (a)                                (b) 

圖 2-11 微帶線饋入方式 

 

2. 6 單波長環形天線 

另外一種與偶極天線相似的天線是環形天線(loop antenna)，同樣是利用一段帶有時

變電流的導線產生輻射效應。本論文第二部分將探討感應電流在寄生環狀金屬上所形成

的單波長環形天線(one-wave length loop antenna)模態對摺疊偶極天線降頻的影響，本節

就先針對單波長環形天線的一些基本特性作介紹。 
 
單波長環形天線由於本身的對稱性，可分為圓形與方形兩種環形結構，兩者周長皆

為共振頻率的單一周長，並擁有相同的天線特性，本節的分析將以方形的環形天線為

主。單波長環形天線如圖 2-12 所示，邊長為四分之一波長，與半波長偶極天線相同，
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電流延著迴路對空間作連續弦波型式分佈，如下以向量式表示： 

8
'       , )'cos(â-I  I 0x21

λβ ≤== x xI  

8
'       , )'sin(âI-  I 0y34

λβ ≤== y yI  

 

由電流向量式，同樣地，我們可以利用馬克斯威爾方程式計算出輻射場。代入不同的

φθ、 值可以決定不同平面的輻射場表示式如下： 

在 xy-平面 

φπ

φπφπφφπ
φπ

φπφπφφπ
πθ

πθ

φ

θ

sin)4(

)cos
4

cos()cos
4

sin(cos)sin
4

cos(
         

cos)4(

)sin
4

sin()sin
4

cos(sin)cos
4

sin(
)

2
(

0)
2

(

K

K
E

E

⋅⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ −

+

⋅⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ −

==

==

 

其中  42
0 π

π
η β

⋅
⋅

=
−

r
ejIK

rj

  

在 xz-平面 

θ

θπθπθ

π
ηφ

φ

β

θ

φ

cos

)sin
4

cos()sin
4

sin(sin

2
)0(

0)0(

0
⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ −

⋅
==

==

−

r
ejIE

E

rj  

在 yz-平面 

)sin
4

cos(
2

)
2

(

0)
2

(

0 θπ
π

ηπφ

πφ

β

φ

θ

r
ejIE

E

rj−⋅
−==

==

 

(2-26a) 

(2-26b) 

(2-27a) 

(2-27b) 

(2-28a) 

(2-28b) 

(2-29a) 

(2-29b) 
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由以上輻射場表示式，可以畫出單波長環形天線在不同平面的輻射場型，如圖 2-13
所示。另外，在共振頻率時，單波長環形天線與半波長偶極天線相同，具有零輸入電抗，

輸入電阻約為 100 歐姆，天線增益約為 3.09 dB。 
 

x

y

4I3I

1I

2I

 
 

圖 2-12 單波長環形天線與二維座標中的電流分佈 

 

 

z

x

0.5

1.0

z

y

0.5

1.0

 
 

(a) xy-平面             (b) xz-平面             (c) yz-平面 
 

圖 2-13 單波長環形天線二維場型  



18 
 

第三章 環形微帶線分合波器饋入新型印刷偶極天線設計 

(Novel printed dipole antenna fed by microstrip ring hybrid) 
 

 

3. 1 天線設計概述 

近年來印刷偶極天線被廣泛應用在各種無線通訊產品中，為了符合各種不同的通訊

協定規格，可雙頻段、多頻段或寬頻帶操作的印刷偶極天線設計相繼被提出。如[19]中
的三頻印刷偶極天線，透過設計平衡式微帶線饋入雙面印刷偶極天線的結構，可增加頻

寬，另外作者在偶極臂上方加入大小不同的矩形寄生金屬，可產生額外的共振模態來增

加天線共振頻率，如圖 3-1。 

 

 

圖 3-1  三頻印刷偶極天線 

 

由 2.5 節中的介紹，已經知道饋入電流對偶極天線的重要性，電流訊號的相位與振

幅幾乎決定了偶極天線的輻射效應。一般偶極天線，在設計理念上，不希望產生非平衡

電流，因為在兩偶極臂饋入相位振幅不同的電流可能會干擾預期的天線輻射效應與極化

方向，而現有的文獻研究中，像是[20]對偶極天線上的非平衡電流作實驗性的分析與歸

納，[21]推導非平衡電流所激發的偶極天線達場型式等，大多是探討非平衡電流的現象，

卻少有針對非平衡電流特別設計的偶極天線。本論文提出一新穎的設計觀點，若能藉由

在不同頻率改變兩偶極臂上電流訊號的相位與振幅，來激發不同的天線共振模態，即有

可能可以增加共振頻率，達到多頻段或寬頻帶操作的目標。 

 

以傳統的微帶線單饋入方式，兩偶極臂上的電流訊號並不會隨頻率改變振幅相位，

若是希望兩偶極臂上饋入不同相位振幅的訊號，勢必需要使用雙饋入的方式，但雙饋入
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訊號必須考慮隔離度(isolation)的問題，為了避免兩訊號相互耦合可能產生的干擾與非預

期效應，饋入網路的設計將會較為麻煩且龐大，不但容易使整體天線尺寸變大，且過長

之微帶線也會造成訊號在介質基板上過多的損耗。因此，在設計饋入網路時，使用單饋

入式功率分波器會是較佳的選擇。其中 180 度分合波器(180° hybrid)在不同頻率時，能

夠在兩輸出端提供平衡與非平衡的訊號，正好符合天線設計的需求，如何設計使 180 度

分合波器與偶極天線相互結合以及分析非平衡訊號對偶極天線產生的效應，將是本章的

重點研究方向。 

 
 

3. 2 天線設計理論 

    本節將分為三個部分來闡述天線設計理論。第一部分首先介紹環形微帶線分合波器

的原理與特性，並作簡單的改良設計以用來作為天線的饋入網路，隨後以模擬的方式探

討非平衡訊號的特性；接著，為了分析激發電流與偶極天線輻射效應之間的關係，第二

部分將提出一電流向量分析法；最後第三部分整合環形微帶線分合波器與偶極天線，提

出所設計天線之架構與設計理念。 

 

 

3. 2 .1 四埠環形微帶線分合波器 

    180 度分合波器為一四端埠的網路，兩輸出端埠之間會有 180 度的相位差，操作時

也可以使兩輸出端有相同的相位[22]。若以圖 3-2 的 180 度分合波器而言，由端埠 1 輸

入的功率，會均分到端埠 2 與 3，且兩者之間相位相同，而端埠 4 沒有輸出，或稱為隔

離端埠。若訊號由端埠 4 輸入，其功率也會均分到端埠 2 與 3，但兩者之間會有 180 度

的相位差，而端埠 1 沒有輸出形成隔離端埠。若用為合波器，輸入信號由端埠 2、3 送

入，則端埠 1 為兩信號之和，端埠 4 為兩信號之差。所以，端埠 1 與 4 分別又稱為加總

端埠(sum port)及差減端埠(difference port)。而本章節的設計主要利用在差減端埠饋入單

一訊號，將訊號一分為二，產生振幅大小相同、相位差 180 度的一對平衡的輸出訊號。 
 
 
 

180°
分合波器

端埠 1

端埠 4

端埠 2

端埠 3

Σ

Δ  
 

圖 3-2  180 度分合波器的表示圖 
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圖 3-3  環形微帶線分合波器架構圖 
 

環形微帶線分合波器，如圖 3-3，是以微帶線電路來實現的一種平面式 180 度分合

波器，基於結構簡單、容易實現，因此本論文將環形微帶線分合波器作為偶極天線饋路

網路的設計依據。為了得到環形微帶線分合波器的散射係數矩陣，利用奇偶模分析方法

[23]，可將整個分合波器分解為兩個更為簡單的雙埠網路電路，如圖 3-4 所示，振幅為 1
單位的電波訊號由端埠 1 輸入，很容易就可以由圖中所定義之奇偶模反射與穿透係數來

表示分合波器的各散射波為： 

oeB ΓΓ
2
1

2
1

1 +=  

oeB ΤΤ
2
1

2
1

2 +=  

oeB ΓΓ
2
1

2
1

3 −=  

oeB ΤΤ
2
1

2
1

4 −=  

 
接著利用雙埠網路中並聯的各元件 ABCD 矩陣連續相乘，可計算出奇偶模的反射與穿透

係數，代入 3-1 式，可得： 

(3-1a)

(3-1b)

(3-1c)

(3-1d)



21 
 

01 =B  

22
jB −

=  

23
jB −

=  

04 =B  

 
上式證明端埠 1 的阻抗完全匹配，而端埠 4 為隔離端埠，且輸入功率平均分配到端埠 2
及 3，此結果即為環形微帶線分散射矩陣的第一行或第一列。   

 

1B

1
2B

4B
3B

2

 

圖 3-4 環形分合波器電路圖 
 

 

eΓ 2
2

2

8λ

4λ

8λ3

eΤ

 

(a) 偶模分析 

(3-2a)

(3-2b)

(3-2c)

(3-2d)
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2

2

8λ

4λ

8λ3

oΤ

 

 
圖 3-5 環形分合波器奇偶模電路分析 

 
    如果振幅為 1 單位的電波訊號由圖 3-4(a) 的端埠 4 進入，當波的兩個分量到達端埠

2 及 3 時，會有 180 度的相位差。描述此時電路的操作，依然可以使用奇偶模分析法分

解出兩個簡單的電路，並計算出分合波器的各散射波為： 
 

0'
1 =B  

2
'
2

jB =  

2
'
3

jB −
=  

0'
4 =B  

 
上式證明輸入端埠 4 的阻抗完全匹配，而端埠 1 為隔離端埠，且輸入的功率平均分配到

端埠 2 及 3，並且兩者有 180 度的相位差。此結果即為散射參數矩陣的第四行或第四列。

其他散射係數矩陣中的元素可由環形微帶線分合波器結構的對稱性推得，最後可以寫出

完整的散射係數矩陣如下： 

⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

−

−−
=

0110
1001
1001

0110

2
[S] j

 

 
值得注意的是，以上對環形微帶線分合波器的分析，僅適用於當頻率操作在結構本身所

(3-3a)

(3-3b)

(3-3c)

(3-3d)

(3-4) 

(b) 奇模分析
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對應的頻率時，此頻率即定義為分合波器之中心頻率。而接下來要研究的是，當操作在

其他頻段時，環形微帶線分合波器的特性會如何改變。不過一旦頻率成為變數，要分解

成簡單電路來解析會變得相當困難且麻煩。因此，接下來選擇使用電磁模擬分析軟體

HFSS 來進行模擬設計。 
 
 

3. 2 .2 作為饋入網路之改良式三埠環形微帶線分合波器設計與分析 

首先，目標是設計一可應用在無線區域網路 WLANs (2.4-2.484GHz)以及微波標籤識

別系統(2400MHz-2483.5MHz)之 ISM 頻帶的環形微帶線分合波器，作為偶極天線的饋

入網路。由於目的是利用分合波器在差減端埠饋入單一訊號來產生振幅大小相同、相位

差 180 度的一對輸出訊號，為了避免訊號在加總端埠產生不必要的反射，所以在該端埠

接上 50 歐姆的匹配電阻，使整體結構變成三端埠網路且不改變原網路的散射係數。另

外，在設計上希望有效地利用環形分合波器環狀微帶線內的圓形區域，因此改變原有的

兩輸出端埠位置，使原本應該向外傳輸的訊號轉向變成朝著圓心的方向輸出，在此同時

也改變接地面金屬的形狀，在中心挖除一圓形區域，其圓周緊鄰兩輸出端埠末端，如此

一來偶極天線就能夠整合於環形微帶線分合波器內的圓形區域內，完整的結構如圖 3-6
所示。由之前的電路分析知道輸出結構本身並無方向性，所以這邊的設計並不會改變環

形分合波器原特性。  

 

圖 3-6 改良式三埠環形微帶線分合波器結構圖 
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所設計之改良式三埠環形微帶線分合波器使用厚度 h=0.8mm、介電係數 rε =4.4 的

FR-4 作為介質基板。接地面金屬層的長寬皆為 w=40mm，中心蝕刻掉的圓形區域半徑

R1=14.9mm，環狀微帶線的內半徑 R2=15.7mm，特性阻抗 50 歐姆與 70.71 歐姆的線寬

分別為 1.53mm 與 0.803 mm，中心頻率設計在 2.45GHz。 
 

訊號由端埠 1 饋入，希望藉由模擬的方式來研究在不同頻率時，環形分合波器輸入

訊號與兩輸出訊號之間的關係以及特性。圖 3-7 為兩輸出訊號的相位差對不同頻率的模

擬圖，圖 3-8 為輸入端埠與兩輸出端埠在不同頻率的穿透係數 S21(dB)、S31(dB)模擬圖，

掃頻範圍設定由 2GHz 到 6GHz。由圖中可以看出在 2.45GHz，兩輸出訊號相位差為 180
度且 S21=S31=-3dB，表示三埠環形分合波器操作在中心頻率時，符合 180 度分合波器

的特性，且輸入功率平均分配到兩輸出端埠。再深入觀察圖 3-7 中曲線對頻率的分佈，

可以發現頻率持續增加，兩輸出訊號相位差會逐漸變小，當頻率在 3GHz 附近曲線出現

垂直跳躍地不連續分佈，由正轉負，接下來又出現三次類似的跳躍，直到 4.25GHz 後曲

線趨於穩定下降至 6GHz 達到-63.3 度，其中在兩倍中心頻率 4.9GHz 時，兩輸出訊號相

位差為零。相位曲線出現不連續跳躍的主要因素在於端埠 1 到兩輸出端埠的路徑長度不

同，當頻率改變波長也隨之改變，訊號在傳輸線中具有週期性的分佈，相位也同樣具有

週期的特性。一對訊號經過兩段長度不同的路徑，當頻率改變時，若彼此波長的變化不

是呈線性的關係，其相位差曲線即有可能產生跳躍的分佈。值得一提的是，在兩倍中心

頻率時，端埠 1 到端埠 3 的路徑長為半波長，端埠 1 到端埠 2 的路徑長為 3/2 波長，兩

者路徑差為一個波長，所對應的剛好是一個完整的相位週期，所以直觀的推論，兩輸出

訊號在此頻率時應具有相同的相位，模擬結果相位差確實為零，驗証此推論。 
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圖 3-7 三埠環形分合波器兩輸出訊號相位差模擬圖 
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圖 3-8 三埠環形分合波器穿透係數模擬圖 

 
觀察圖 3-8 曲線， 可以瞭解在不同頻率時，兩輸出端埠分配到輸入功率的比例， 而

S21、S31 的比值即是兩輸出訊號強度的比值，因此，由圖中也可以看出兩組輸出訊號

振幅對頻率的消長關係。當頻率往中心頻繼續增加，兩輸出端埠分配到的功率逐漸出現

落差，在 3.3GHz 附近達到極值，訊號幾乎全部傳送到端埠 2，也就是說，在此頻段附

近端埠 2 的輸出訊號強度會遠大於端埠 3。直到頻率增加到兩倍中心頻率附近，輸出功

率分配又回歸均衡，不過比起中心頻率，此時的穿透係數已經多衰減了 4dB 左右。另外，

圖 3-9 為輸入端埠的返射損耗模擬圖，由圖中可以看出三埠環形分合波器具有超過 80%
的 10dB 返射損耗頻寬，因此有利於設計寬頻偶極天線。 
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圖 3-9 三埠環形分合波器輸入端埠反射損耗模擬圖 
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藉由以上模擬結果與分析可以規納出以下結論：本節所設計之三埠環形微帶線分合

波器，在中心頻率能夠提供一對平衡的輸出訊號，當在其他頻率操作時，可能產生一對

振幅、相位迥異的非平衡訊號。其中操作在兩倍中心頻率時，可以在兩輸出端埠得到一

對振幅相位皆相同的訊號。 
 
 

3. 2 .3 電流向量分析法 

上一節已經分析了用來作為天線饋入網路之三埠環形分合波器的特性，透過其本身

的結構可以在輸出端埠產生平衡與非平衡的訊號。然而要如何有效利用此特性，將是設

計天線時的重要考量。本節提出一種向量的方式來分析激發電流在偶極天線產生的輻射

效應，以銜接之後的天線設計概念。 
 

假設一個系統中有兩段帶有不同相位振幅的時變電流之短導線，其相對位置與整個

系統的輻射效應習習相關，就像是天線陣列，不同相位、振幅、位置的激發電流會有不

同的陣列因子，而陣列因子直接影響的是天線的輻射場型與增益。由於這邊所要探討的

一對時變電流訊號，彼此的距離達小於波長，因此可以用一種簡單而直觀的方法來作分

析。首先，固定時變電流的時間，以一個週期為單位獨立出來，電流訊號在一個週期內

會因對時間作弦波方式分佈而有規律性的變化，包括大小、方向，於是可以將這樣具有

大小方向的電流以向量型式來表示，由於短導線半徑很小，電流方向可視為僅存在正反

兩個方向，且在一個弦波週期內會發生一次轉向，也就是說在一個週期內導線中一定會

存在兩種方向的電流。而電流強度則是以弦波的方式變化，在電流轉向時為極小值，然

後逐漸增加，經過四分之一週期後達到極大值。 
 

以向量的型式來表示電流，是希望藉由不同向量之間能夠合成與相消的特性，來分

析時變電流在輻射效應上所具有的類似特性。舉例來說，一段大小相同、平行反向的時

變電流，彼此產生的輻射場會相互抵消而失去輻射效應。另外，像是不同方向的激發電

流所構成的輻射場，其極化方向是由各電流以向量方式合成後所得到的電流方向來決

定。因此，當適當地擺設兩段短導線，透過激發各種相位振幅的電流訊號，可以合成不

同型式的電流向量，進而形成不同的輻射模態。為了進一步瞭解一對不同相位振輻的電

流訊號在系統中所產生的輻射效應，假設此兩段短導線與水平夾 30 度對稱擺放，如圖

3-10，首先考慮從兩導線中間激發一對振幅大小相同、相位差 180 度的平衡電流訊號，

其電流分佈如圖 3-10(a)，由於相位差正好為半個相位週期，每半週期兩導線上的電流會

同時轉向。若將斜向的電流以向量來表示，可以在平面座標中分別分解出兩組水平與垂

直的分量，其中垂直的兩分量彼此平行，且大小相同、方向相反，如圖 3-10(b)，因此在

輻射效應上可視為相互抵消，使得主要的輻射場僅由兩段水平分量提供，所產生的輻射

場型會與兩導線水平擺放時完全相同。 
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(a) 平衡電流在兩短導線中的電流分佈 

 
 
 

圖 3-10 以向量分析一對振幅大小相同、相位差 180°的斜向激發電流 

 
 

接著考慮激發一對振幅大小、相位皆相同的電流訊號，電流分佈如圖 3-12(a)，由於

相位差為零，每半週期兩導線上的電流會同時轉向，將兩段斜向電流以向量方式分析，

同樣可以得到兩組水平與垂直的電流分量，如圖 3-12(b)。水平的兩分量位在同一水平線

上，大小相同、方向相反，會有抵消的效應，但由於兩分量彼此沒有平行分佈所以無法

完全抵消。而兩垂直分量彼此平行，大小方向相同，在輻射效應上具有加乘的效果，因

此可以說垂直方向的電流分量掌控了絕大部分的輻射效應，並決定主要的極化方向。另

外，合成的輻射場型會受到兩個方向的水平電流產生的輻射干擾，造成甜甜圈場型的兩

邊被削弱，上下兩端指向性增強。詳細場型分佈會在之後分析天線場型時再作介紹。 
 
 

 
  

(a) 非平衡電流在兩短導線中的電流分佈 

(b) 半週期內的電流向量分解 
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圖 3-11 以向量分析一對振幅大小、相位皆相同的斜向激發電流 

 
 

最後，考慮一個比較複雜的情形，假設右邊導線內的時變電流強度較強且相位稍微

落後於左邊導線內的時變電流，如圖 3-12(a)。由於相位差小於半個相位週期，兩邊電流

不會同時轉向。以半週期內電流的變化情形來分析，一開始兩邊電流彼此反向分佈，如

圖 3-12(b)，右邊電流因為強度較強，向量分解後水平分量無法視為抵消，對輻射效應仍

有貢獻。接著左邊電流準備轉向，強度遞減，而右邊電流仍維持一定強度，如圖 3-12(c)，
此時輻射效應幾乎由右邊的斜向電流主導。隨後左邊電流轉向，強度仍弱，同時右邊電

流準備轉向，強度驟減，如圖 3-12(d)，此時兩邊電流變成同向分佈，垂直分量可以相互

抵消，輻射效應主要由水平分量提供。而後左邊電流強度漸增，右邊電流轉向，強度仍

弱，如圖 3-12(e)，此時左邊電流反而較強勢，不過歷時短暫。很快的，右邊電流強度增

強，直到半週期結束，兩邊電流回歸最初強度，但方向相反，如圖 3-12(f)。以上電流變

化的過程在一個週期內會發生兩次，期間會形成不同的電流模態，因此可以推論非平衡

電流在兩導線中產生的輻射效應是由各種電流模態所組成，而輻射場型與極化方向則是

由較強勢的電流模態來主導。一般而言，非平衡電流對輻射效應的影響，在分析上並不

容易，這邊以電流向量分析法來討論，雖然並非嚴謹，不過可以簡化複雜的實際情況。

接下來的章節會透過實際模擬與量測所設計之天線，來作更具體詳盡的介紹。 
 
 

22I θ∠ 11I θ∠

1221  ,II θθ >>
 

(a) 非平衡電流在兩導線內的電流分佈初始狀況示意圖 

(b) 半週期內的電流向量分解 
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(b) 

 

(c) 

 

(d) 

 

(e) 

 

(f) 

圖 3-12 以向量分析一對振幅大小不同、相位差小於相位週期的斜向激發電流 
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3. 2 .4 兩端饋入式新型多頻帶印刷偶極天線設計 

    一般所認知的偶極天線，都是從兩偶極臂的中間饋入訊號，本論文改變傳統由中間

饋入的偶極天線結構，提出一種新穎的饋入方式來設計偶極天線，藉由改良式三埠環形

微帶線分合波器結合對稱的寄生金屬作為兩偶極臂，可以實現由兩端饋入訊號的新型態

偶極天線架構。圖 3-13 為所設計之天線結構圖，表 3-1 為天線尺寸的各參數值。基本架

構是將圖 3-6 的三埠環形分合波器兩輸出端埠上層訊號線向中心延伸，由於中心的接地

面已被挖除而構成一組對稱的寄生金屬，此即為偶極天線的兩偶極臂，其末端未相連可

視為開路。而加總端埠則接上 50 歐姆晶片電阻到地。操作時，由輸入端埠饋入訊號，

經過環形分合波器轉換會在兩輸出端埠產生一對輸出訊號，並直接送入兩偶極臂，同時

向外輻射。而環形分合波器本身因為是微帶線結構，並不會產生輻射效應。 

 

圖 3-13 改良式三埠環形分合波器饋入新型印刷偶極天線設計結構圖 
 
 

表 3-1 改良式三埠環形分合波器饋入新型印刷偶極天線尺寸參數值 

w 40 b 1.5 e 1.5 
r 14.6 c 1.5 h 0.8 
a 5.2 d 3.4 單位：mm 



31 
 

從第二章的介紹知道偶極天線是由開路導線中的時變電流來產生輻射效應，本論文

的天線設計是將傳統偶極天線的饋入點與開路端對調，同樣可以藉由開路導線中的時變

電流來產生輻射效應。又由於兩偶極臂呈現對稱的結構且末端為開路，時變電流訊號進

入兩偶極臂後彼此獨立，其特性幾乎由環形分合波器決定。因此從 3.2.2 節的分析結果

可以推論，作為偶極天線饋入網路的環形分合波器，在不同頻率操作時，可以在兩偶極

臂提供平衡與非平衡訊號。此外，利用 3.2.3 節討論的結果，希望設計讓兩偶極臂上的

電流在不同頻率時合成不同的電流向量，以達到不同的輻射模態，因此將兩偶極臂順著

環形分合波器輸出端埠的方向與水平夾 30 度角斜向擺設，這樣的設計也有利於偶極臂

與饋入網路間訊號的傳遞。 
 

天線的低頻共振頻率選擇設計在環形分合波器的中心頻率 2.45GHz，因為此時環形

分合波器的兩輸出端埠可以提供一對平衡的電流訊號給兩偶極臂，皆下來會以數學推導

的方式來近似此時天線的輻射特性，並說明與傳統中間饋入偶極天線之間的相似性。天

線操作在共振頻率時希望是零輸入電抗，以方便作實數的阻抗匹配，由第二章偶極天線

理論知道半波長偶極天線即符合此特性，也就是說兩偶極臂的總長必須設計在約共振頻

率的半波長。此外，在圖 3-13 天線結構中，偶極臂呈現連續垂直的迂迴繞折，一方面

是為了增加整體長度以滿足共振頻率的需求，另一方面藉由調整結構的轉折來作阻抗匹

配。值得一提的是，由於偶極臂上的電流會耦合至鄰近的接地面，使得電流在接地面上

繼續延伸，造成在設計上兩偶極臂的總長需小於半波長，而此特性正好有助於將偶極臂

置於環形分合波器內的圓形區域。最後整體的天線設計可以將偶極天線完全整合至饋入

網路中，不需要用到額外的面積，比起大部分單饋入式印刷偶極天線設計，能夠有效縮

小整體天線尺寸。 
 
    為了進一步瞭解兩端饋入式偶極天線操作在環形分合波器中心頻率時的輻射特

性，從偶極天線上的時變電流開始分析。由上一節的討論知道此時天線所產生的輻射效

應是由水平的電流分量來主導，如圖 3-10 所示，所以這邊只針對水平的電流來作分析。

首先，考慮一般半波長偶極天線，訊號由兩端饋入，中間為開路。由第二章中知道偶極

天線內電流對空間的變化可以用弦波分佈的方式近似。由於兩偶極臂中間開路，電流為

零，電流在弦波方式的分佈下，經過四分之一波長後，在饋入的兩端點會達到最大值。

為了更精確的描述電流分佈的情況，假設兩端饋入之半波長偶極天線位 z 軸中心，電流

對空間的分佈如圖 3-14 所近似，因此可以寫出電流表示式如下： 

4
          , )sin()( λβ ≤⋅⋅= zzIzI  

遠場的向量磁位為： 

dzezI
R

aA
zRj

z

)cos(4/

4/
)(

4
1ˆ

θβλ

λπ

⋅−−

−∫ ⋅=
r

 

(3-5) 

(3-6) 
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將 3-5、3-6 兩式整合後代入 2-8 式，可以得到電場的計算式為： 
 

dzezI
R

ejaE
zjRj θβλ

λ

β

θ β
π

θωμ
cos4/

4/
)sin(

4
sinˆ

⋅⋅

−

⋅−

∫ ⋅⋅⋅⋅=
r

 

 

將上式積分後可以得到完整的電場表示式如下： 
 

θ
θθπ

βπ
ωμ

β

θ sin
cos)cos2/sin(12

4
ˆ ⋅⋅−

⋅⋅⋅=
⋅− I

R
ejaE

Rjr
 

其中正規化場型函數為： 

θ
θθπθ

sin
cos)cos2/sin(1)( ⋅⋅−

=F  

 

由 3-9 式利用 Matlab 畫出天線在 E-平面的二維輻射場型，如圖 3-15 實線所示，同時也

由 2-13 式在同一圖中以虛線畫出傳統中間饋入式半波長偶極天線的輻射場型，相互對

應。由於電流分佈的不同，造成正規化場型函數的差異，不過觀察可以發現兩者仍有相

似的輻射場型，其中兩端饋入式半波長偶極天線的 8 字形場型較窄，再利用 2-17 式算

出其半功率束寬為： 

 4.6521
°≈−= θθHP  

 
與中間饋入式半波長偶極天線的半功率束寬 78 度，兩端饋入式偶極天線的半功率束寬

較小代表其輻射功率較集中指向性較高。整體而言，兩者是具有相近的輻射特性。 

 

圖 3-14 兩端饋入式半波長偶極天線電流分佈圖 

(3-7) 

(3-8) 

(3-9) 

(3-10)
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圖 3-15 兩端饋入與中間饋入的半波長偶極天線 E-平面輻射場型 

 
 

3. 3 模擬與量測結果分析 

    本章所設計之兩端饋入式多頻帶印刷偶極天線利用電磁模擬分析軟體 HFSS 來進行

模擬。圖 3-16 為天線實作之照相圖，圖中的拾圓硬幣用來示意天線的尺寸大小。圖 3-17
為 2~6GHz 模擬與量測的天線反射損耗圖，由圖中可以看出模擬與量測的曲線十分接

近，代表模擬具有很高的準確性，各共振頻率與對應之反射損耗值整理於表 3-2。其中

定義反射損耗在-10dB 以下的頻率範圍為操作頻寬。從反射損耗的量測結果，可以將天

線分為兩個操作頻帶，低頻帶的操作頻寬約為 1.4GHz，高頻帶的操作頻寬約為 620MHz。 
 

以低頻帶的中心頻率 3.1GHz 來計算，低頻帶的頻寬約 45%，對偶極天線來說，可

謂相當寬頻。造成低頻帶寬頻特性的主要因素有二：其一，利用環形分合波器饋入斜向

之平衡與非平衡電流，可以產生額外的共振頻率點，如圖 3-16，除了原本設計在環形分

合波器中心頻率 2.45GHz 的共振頻率外，在 3GHz 與 3.6GHz 分別還出現了兩個共振頻

率點，主要是由斜向之非平衡電流合成不同長度的等效電流輻射路徑所提供。其次，由

於環形分合激器的輸入端埠具有超過 80 %的 10dB 反射損耗頻寬，如圖 3-9，在 2~4GHz
的頻率範圍內都有良好的阻抗匹配，因此有利於接上兩偶極臂之後的阻抗匹配，而量測

結果天線的操作頻寬亦在此頻率範圍內。另外圖 3-17 中，天線在高頻帶 5GHz 附近還有

一個共振頻率，其頻寬也有約 12%。此共振頻率主要是由環形分合波器在兩倍中心頻率

輸出的一對振幅、相位皆相同的電流訊號所產生。由 3.2.3 節中的分析知道此時兩偶極

臂上的斜向電流可以等效成一對垂直方向的平行電流，如圖 3-11 所示，等效的電流長
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度由一組垂直分量就即可提供，因此有效輻射長度約為天線總長的一半，造成其共振頻

率約為低頻之共振頻的兩倍。 
 

 
 

圖 3-16 兩端饋入式新型多頻帶印刷偶極天線之實作照相圖 
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圖 3-17 兩端饋入式新型多頻帶印刷偶極天線之反射損耗模擬與量測圖 

 
本章所提出的兩端饋入式新型多頻帶印刷偶極天線設計，能夠函蓋多個頻段範圍，

可以適用在各種通訊系統中，像是無線區域網路 WLANs 2.4GHz(2.4-2.484GHz)、WLANs 
5.2GHz(5.15-5.35GHz)，微波標籤識別系統之 ISM 頻段(2.4-2.4835GHz)，以及都會區域

網路之微波存取全球互通 WiMAX 2.6GHz(2.5-2.7GHz)、WiMAX 3.5GHz(3.4-3.7GHz)等

50Ω晶片電阻 
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頻段。 
 

    圖 3-19 為天線操作在各共振頻率的三維增益輻射場型模擬圖，圖 3-18 為兩偶極臂

上在各共振頻率在半個時間週期內所對應的電流分佈模擬圖，由於模擬電流在一個週期

內是連續分佈的動畫，本論文以紙本的方式無法完整呈現，圖中僅節錄關鍵的三個圖作

代表。由 3-18、3-19 兩圖中可以發現，在不同的共振頻率，天線的輻射場型會隨著電流

分佈的不同而有很大的差異性。如圖 3-18(a)，在 2.45GHz 時，兩偶極臂上激發的一對

斜向電流強度相同，相位差 180 度，且每隔半週期會同時轉向，這與 3.2.3 節中所探討

的第一個例子十分相似，如圖 3-10 所示，主要的差異在於饋入點位置的不同，不過並

不會影響最後分析的結果。此時天線的輻射場型如圖 3-19(a)所示，是一圍繞 y 軸的甜甜

圈場型，代表輻射效應主要是由延著 y 軸的水平電流分量所貢獻，極化方向則是延著 xz
平面，增益約為 3.38dBi。從電流與場型的模擬結果，可以驗証之前所提出的電流向量

分析方法。然而，值得注意的是，由於偶極天線外圍鄰近接地面，會在接地面邊緣感應

反向的映像電流，進而抵消了天線共平面兩端的輻射效應，但不會影響垂直面的輻射效

應，造成最後的場型變成楕圓的甜甜圈形狀，同時使得天線在垂直面的方向指向性增加。 
 

接著，先觀察圖 3-18(d)，當天線操作在高頻共振頻時，兩偶極臂上的激發電流強度

與相位皆相同，且每隔半週期會同時轉向，與 3.2.3 節中所探討的第二個例子相同，如

圖 3-11 所示。對照圖 3-19(d)的模擬輻射場型，可以發現此時的輻射效應主要由延著 x
軸的垂直電流分量所貢獻，極化方向則是延著 yz 平面。不過由之前的討論知道水平分

量的電流無法完全抵消，合成的輻射場型會受到延著 y 軸之電流分量產生的輻射效應干

擾，造成甜甜圈場型的水平兩邊被削弱，變成指向正負 z 軸方向的指向性場型。然而，

天線的增益模擬值卻僅為 1.1dBi，造成增益不高的主要因素可以從 3.2.2 節中三埠環形

分合波器的模擬分析中窺見，圖 3-8 中環形分合波器在 4.9GHz 附近時兩輸出端埠的透

射係數約-6~-7dB，代表此時輸入功率傳到各輸出端埠時僅剩不到四分之一，且由圖 3-9
中可以看出在該頻率時輸入端埠的反射損耗僅-6dB，代表有一部分的訊號在輸入端埠就

已經被反射了。輸出功率的損耗與阻抗不匹配使得最後真正傳送到天線的有效輻射功率

過低，以致於無法提供較佳的輻射效應。針對這個問題，下一章中將設法改良天線設計，

提出有效克服此缺陷的方法。 
     

當天線操作在高低共振頻中間的共振頻率時，兩偶極臂上的激發電流具有不同的相

位振幅。首先觀察圖 3-18(c)，在 3.66GHz 時，右邊偶極臂上的電流強度較強，可以由

圖 3-8 中該頻率環形分合波器兩輸出端埠具有不同大小的穿透係數來說明，而相位則是

落後於左邊偶極臂上的電流，因此左邊的電流會先發生轉向，如 3-18(c)第二個圖所示，

詳細的變化過程如圖 3-12，與 3.2.3 節中所探討的第三個例子相同。繼續觀察圖 3-19(c)
的模擬輻射場型，由場型的結構會發現此時主要的輻射效應是由延著與 x 軸夾一小角度

方向之電流分量主導，可以從電流分佈的情形來解釋。圖 3-18(c)中電流的主要模態是延

著 x 軸方向的兩平行電流分量，由於兩偶極臂上的電流不會同時轉向，當僅有一邊轉向
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時會出現短暫由 y 軸電流分量主導的模態，又因為右邊偶極臂上電流在整體輻射效應上

具有較強勢的地位，造成最終的場型會偏向由與 x 軸夾一小於 90 度之正角度的斜向電

流分量來主導，由模擬可以找出此角度約為 17 度，而天線的主極化方向則是與此電流

方向垂直的平面，同樣受到環形分合波器輸出功率的損耗的影響，增益僅約為 1.63dBi。 
 
最後，當天線操作在 3.2GHz 時，電流分佈如圖 3-18(b)，右邊偶極臂上的電流強度

明顯較強，相位則稍微領先右邊偶極臂上的電流，因此會先發生轉向，而主要的合成電

流模態是延著 y 軸方向的電流分量，分析方法與 3.66GHz 時相同，對照圖 3-19(b)的模

擬輻射場型，與 3-19(a)的場型相似，y 軸的電流分量主導了輻射效應，不過由於右邊偶

極臂上的電流強度較強，延著 x 軸的兩平行反向電流分量無法完全抵消，加上電流非同

時轉向，使得延著 x 軸的電流分量仍會產生輻射效應，影響了由 y 軸主導的場型分佈，

造成甜甜圈場型在正 x 軸方向被削弱。由模擬可以找出主極化方向為延著與 x 軸夾-6 度

方向的平面，增益約為 3dBi。 
 
 

   

(a) 2.45GHz 

   

(b) 3.2GHz 

   

(c) 3.66GHz 
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(d) 4.9GHz 

圖 3-18 兩偶極臂上在各共振頻率單位週期內節錄的電流分佈模擬圖 

 

 

               (a) 2.45GHz                          (b) 3.2GHz 
 

 

(c) 3.66GHz                          (d) 4.94GHz 

圖 3-19 兩端饋入式多頻帶印刷偶極天線各共振頻率之三維增益輻射場型模擬圖 

 
    圖 3-20 為天線量測之二維遠場輻射場型，在反射損耗量測圖中的四個共振頻率分

別量測 E-平面與 H-平面的增益場型，由圖中可以看到 E-平面場型都是呈現 8 字形，H-
平面場型則是偏向楕圓形狀，各頻率的量測增益值如表 3-2。值得留意的是，當一對非

正交的激發電流具有不同的相位振幅，且彼此相位差非零度或 180 度時，在輻射效應上
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會產生楕圓極化。嚴格來說，本章所設計之兩端饋入式偶極天線在中間兩共振頻操作時

即為楕圓極化，不過由於兩偶極臂夾角為 120 度，輻射場隨時間變化的軌跡會形成非常

扁長的楕圓形狀，使得延著楕圓長軸方向也就是主極化方向的輻射場強度會遠大於短軸

方向。由模擬與量測的結果，在主極化方向的平面上共極化(co-polarization)與交叉極化

(cross-polarization)增益差大於 10dB，可以將楕圓極化視為延著長軸方向的線性極化。 
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(a) 2.5GHz 
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(b) 3.64GHz 
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(c) 5GHz 

圖 3-20 兩端饋入式多頻帶印刷偶極天線各共振頻率之二維增益輻射場型量測圖 
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表 3-2 兩端饋入式多頻帶印刷偶極天線各共振頻率之天線參數量測值 

模擬共振頻率 

(GHz) 

量測共振頻率 

(GHz) 

量測共振頻率

S11 (dB) 

量測共振頻率 

Gain (dBi) 

主極化方向 

(φ ) 

2.45 2.5 -16.97 0.54 0° 

3.2 3 -29.19 3.34 -6° 

3.66 3.64 -19.39 -0.12 -73° 

4.94 5 -31.38 1.11 90° 

 
 

3. 4 心得與討論 

    本章利用改良式三埠環形微帶線分合波器作為饋入網路，成功設計出由兩端饋入之

新型態印刷微帶偶極天線，並藉由在環形分合波器中心頻率饋入一對振輻相同、相位差

180 度的平衡訊號，以及在其他頻率饋入一對振幅、相位差不同的非平衡訊號，可以在

兩斜向偶極臂上形成不同的電流分佈模式與等效輻射路徑，進而激發不同的共振模態，

由 2~6GH 量測反射損耗中共有四個共振頻率與兩個操作頻帶，低頻帶操作頻寬可以達

到 1.4GHz，高頻帶也有 620MHz，証明此設計成功實現拓展偶極天線頻寬與增加共振頻

率的目標。 
 
    天線設計可完全整合至饋入網路中，總體面積僅 4cm × 4cm，比起大部分單饋入式

偶極天線設計尺寸要來的小。量測場型在四個共振頻皆具有偶極天線的場型特徵，不過

在低頻 2.5GHz 與中頻 3.66GHz 的量測增益值比模擬值低，主要的原因可能來自環形分

合波器上之 50 歐姆晶片電阻造成的訊號損耗，下一章中的天線設計將會設法改善此問

題，同時解決天線在中高頻增益不高的缺點。 
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第四章  開路環形微帶線分合波器饋入多頻印刷偶極天線設計 

( Multi-band printed dipole antenna fed by opened microstrip 

ring hybrid ) 
 

 

4. 1 天線設計概述 

本章延續第三章中所提出的天線設計理論，針對天線高頻增益不高與晶片電阻可能

造成訊號損耗的缺點將設法找出解決的方法，並提出改良的設計。同時為了增加實用價

值以及適得其所的發揮天線特點，重點將會研究改良後之天線特性，希望分別設計雙

頻、三頻及多頻的偶極天線，其共振頻率能夠正好符合各通訊系統的頻段。 
 
 

4. 2 改良式開路三埠環形分合波器設計 

    由上一章中的討論知道造成天線高頻增益不高的主要原因是功率傳遞的損耗與輸

入端埠的阻抗不匹配，為了更深入瞭解環形分合波器在高頻操作時的特性，本節將先推

導四埠環形分合波器操作在兩倍中心頻率時的散射係數矩陣，並提出將加總端埠開路的

改良式三埠環形分合波器設計，接著藉由推導其散射係數矩陣來驗証此設計確實可以有

效改善上述問題且不改變操作在中心頻率時的特性。最後進一步透過 HFSS 模擬分析來

闡述此設計的價值所在。 
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圖 4-1 四埠環形分合波器在中心頻率與兩倍中心頻率相對應的波長結構圖 
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4. 2. 1 四埠環形分合波器高頻散射係數矩陣推導與分析 

    當四埠環形分合波器操作在兩倍中心頻率時各邊所對應的波長如圖 4-1 所示。同樣

的可以使用奇偶模分析的方法，將整個分合波器分解為兩個更為簡單的雙埠網路電路，

與圖 3-4 相同。振幅為 1 單位的電波訊號由端埠 1 輸入，在偶模的分解電路中，如圖 4-2，
可以求出： 

∞=⋅= )
4

tan(
21

λβjY  

∞=⋅= )tan(jY
4

3
22

λβ  

以及雙埠網路的 ABCD 矩陣： 
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圖 4-2 環形分合波器在兩倍中心頻率之偶模分解電路 

 
4-2 式之 ABCD 矩陣可以轉換為雙埠網路的散射係數，將 4-1 式代入後可以得到偶模的

反射係數與穿透係數如下： 
 

1
22

2

21

21 −≈
−−

=
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=
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(4-1b)

(4-1a)

(4-3a)

(4-2) 
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同理如圖 4-3，在奇模的分解電路中，可以求出： 
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圖 4-3 環形分合波器在兩倍中心頻率之偶模分解電路 

 

再將 4-4 式代入 4-2 式、4-3 式可以得到奇模的反射係數與穿透係矛如下： 
 

 0=oΓ  

1−=oΤ  

 
由奇偶模反射與穿透係數，可以利用 3-1 式算出圖 3-4 中分合波器操作在兩倍中心頻率

時的各散射係數為： 

111 2
1 SB =

−
=  

(4-3b)

(4-4a)

(4-4b)

(4-5a)

(4-5b)

(4-6a)
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212 2
1 SB =

−
=  

 
2
1

313 SB =
−

=  

414 2
1 SB ==  

 

在以上奇偶模電路分解中，由於 21 YY = ，雙埠網路兩端埠可視為對稱，因此訊號由端埠

4 進入會得到與端埠 1 進入完全一樣的散射係數，也就是： 

 

1441243134214411             SS,SS,SS,SS ====  

 

其他散射係數矩陣中的元素可由環形分合波器結構的對稱性推得，最後可以寫出完整的

散射係數矩陣如下： 
 

[ ]
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

−
−

−
−

−
=

1111
1111
1111
1111

2
1S  

 

從環形分合波器在兩倍中心頻率的散射係數矩陣可以發現，無論電波訊號由那一個

端埠進入，輸入功率都會平均分為四個分量，其中的三個分量會平均分配到另外三個端

埠，剩下的分量則是從輸入端埠反射回去。第三章中天線饋入網路的設計是讓訊號由端

埠 2 或 4 進入，分別經過兩段不同長度的路徑，到達兩輸出端埠，在兩倍中心頻率時，

因為長短兩路徑差為一個波長，所以兩輸出訊號不會有相位差，這邊推導的散射係數矩

陣也可以看出此特性。 

 

由於環形分合波器輸入功率被四個端埠均分，其中包括輸入端埠的反射與加總端埠

的損耗，真正的輸出功率僅剩原來的二分之一。因此若希望天線的增益更高，勢必要讓

功率分配更為集中在兩輸出端埠，換句話說目標是要設法減少功率在輸入端埠的反射以

及在加總端埠的損耗，前者因為結構固定要再作阻抗匹配較困難且可能會影響到中心頻

率時的特性，所以由後者來作改良。之前的設計理念是希望保持原始四埠環形分合波器

的特性，而在加總端埠接上 50 歐姆的匹配電阻，但在高頻操作時反而因為阻抗匹配，

(4-6b)

(4-6c)

(4-6d)

(4-7)

(4-8)
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消耗了輸入功率。為了不讓訊號進入加總端埠，改良的設計嘗試將該端埠開路，因為開

路端的反射係數為 1，能夠忠實地將訊號反射，且可以避免晶片電阻造成不必要的功率

消耗。最後的目的是希望藉由將加總端埠開路的設計，來增加傳輸到兩輸出端埠的功率

比例。 

 

 

4. 2. 2 改良式開路三埠環形分合波器散射係數矩陣推導與分析 

    為了瞭解加總端埠開路後的三埠環形分合波器之網路特性，接下來要推導三埠網

路的散射係數矩陣。由於開路之後結構已經不再呈現對稱性，故無法使用奇偶模分析的

方法將整個分合波器分解為兩個更為簡單的雙埠網路電路來解析。不過由已知的四埠環

形分合波器散射係數矩陣，透過開路時的電壓特性來減少未知數，即可推得三埠環形分

合波器之散射係數矩陣。首先寫出環形分合波器的四埠網路散射係數、入射波電壓、反

射波電壓彼此之間的定義示如下： 
 

++++ ⋅+⋅+⋅+⋅= 414313212111
-

1 VSVSVSVSV  

++++ ⋅+⋅+⋅+⋅= VSVSVSVSV 44333222121
-

2  

++++ ⋅+⋅+⋅+⋅= 434333232131
-

3 VSVSVSVSV  

444343242141
-

4 VSVSVSVSV ⋅+⋅+⋅+⋅= +++
 

 

如圖 4-1 將端埠 1 加總端埠開路，由傳輸線開路反射係數為 1 可以得到： 

-
11 VV =+

 

將上式代入 4-9 式，可以改寫為： 

     414313212
-

111
-

1 VSVSVSVSV +++ ⋅+⋅+⋅+⋅=  

+++ ⋅+⋅+⋅+⋅= 444333222
-

121
-

2 VSVSVSVSV  

+++ ⋅+⋅+⋅+⋅= 434333232
-

131
-

3 VSVSVSVSV  

+++ ⋅+⋅+⋅+⋅= 444343242
-

141
-

4 VSVSVSVSV   

再將 4-11a 改寫為： 

(4-9)

(4-10) 

(4-11a)

(4-11b)

(4-11c)

(4-11d)
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11

414213212-
1 S-1
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上式代入 4-11b 可得： 
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其中定義  S o
mn 為加總端埠開路後三埠環形分合波器之散射係數。4-13 式可以看出新的

散射係數可以用原四埠環形分合波器的散射係數來表示，再將 4-8 式中四埠環形分合波

器各散射係數代入即可求出開路三埠環形分合波器在兩倍中心頻率操作時的散射係數

如下： 
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同理將 4-12 式代入 4-11b 與 4-11c 可以求出其他開路三埠環形分合波器散射係數： 
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4-14 與 4-15 式已經計算出所有開路三埠環形分合波器散射係數，不過一般散射係數矩

(4-12) 

(4-13) 

(4-14a)

(4-14b)

(4-14c)

(4-15)
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陣習慣由端埠 1 開始表示，而非上述由端埠 2 開始，因此作簡單的變數變換。原端埠 1
已開路，所以可以將端埠 4 改定義為端埠 1，如下表示： 
 

[ ] [ ] n'm'
open 

mn
open      S   Ｓ⇒  
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1
n',m'   

=

⎩
⎨
⎧

=  

 
最後可以寫出完整的開路三埠環形分合波器操作在兩倍中心頻率時的散射係數矩陣： 
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觀察上式矩陣，可以發現無論訊號從那一個端埠進入，輸入功率不會像四埠環形分

合波器在兩倍中心頻時，均勻分配到每個端埠，而是集中分配給兩輸出端埠，同時在輸

入端埠被反射的功率比例也降低許多。作為天線饋入網路時，端埠 1 為輸入端埠，與改

良設計前相比，同樣可以在兩輸出端埠得到一對振幅、相位皆相同的輸出訊號，不同的

是，此時總輸出功率為輸入功率的九分之八，比起改良前的二分之一，明顯增加許多。

而剩下九分之一的輸入功率則在輸入端埠被反射回去，這也代表沒有任何功率進入開路

的加總端埠。以上分析的結果證明加總端埠開路後的三埠環形分合波器，能夠有效解決

操作在兩倍中心頻率時輸出功率分配不足的問題，且不會影響兩輸出訊號相位振幅的關

係。 
 
    接著，為了瞭解開路三埠環形分合波器操作在中心頻率時的特性，使用相同的推導

方式，將 3-4 式四埠環形分合波器在中心頻率時的各散射係數代入 4-14 與 4-15 兩式，

再經過 4-16 式轉換，可以得到開路三埠環形分合波器操作在中心頻率時的散射係數矩

陣如下： 
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(4-16)

(4-17)

(4-18)
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由上式矩陣可以看出，當訊號由端埠 1 進入，輸入功率會均勻地分配到兩輸出端埠，

且兩者具有 180 度的相位差，特性與改良前的四埠環形分合波器完全相同。代表將加總

端埠開路後的三埠環形分合波器操作在中心頻率時依然可以提供一對平衡的輸出訊

號，因此應當可以用來取代第三章中天線設計的饋入網路。不過為了更具體地瞭解在整

個頻帶操作的特性，接下來將使用 HFSS 進行模擬分析與設計。 
 
 

4. 2. 3 作為饋入網路之改良式開路三埠環形分合波器設計與分析 

    由第三章中模擬與量測的結果知道，所設計之新型印刷偶極天線在 2~6GHz 頻帶內

有兩個操作頻帶，高頻帶是由位在環形分合波器兩倍中心頻率的共振頻率構成，而低頻

帶則是由其他三個共振頻率彼此串聯形成。由於低頻帶具有寬頻的特性較易作頻帶的規

劃，因此設計上會先考慮高頻帶的頻段，這邊改良設計的目標是讓高頻帶共振頻率正好

落在無線區域網路 WLANs 5.2GHz (5.15~5.35GHz)，所以環形分合波器的兩倍中心頻率

配合設計在 2.6GHz。 
 

 

圖 4-4 改良式開路三埠環形微帶線分合波器結構圖 

 
圖 4-4 為改良式開路三埠環形微帶線分合波器結構圖，與 3.2.2 節作為天線饋入網
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路之三埠環形分合波器設計相似，這邊的改良設計僅是將原本接上 50 歐姆的加總端埠

開路，並調整尺寸以滿足中心頻率所對應之波長。詳細規格如下：中心頻率 cf =2.6GHz；
介質基板為厚度 0.8mm、介電係數 4.4 的 FR-4 基板；接地面金屬層長寬 w=40mm；中

心蝕刻掉的圓形區域半徑 R1=13.5mm；環狀微帶線的內半徑 R2=14.6mm；特性阻抗 50
歐姆與 70.71 歐姆的線寬分別為 1.53mm 與 0.803 mm。 

 
接下來使用 HFSS 模擬圖 4-4 之開路環形分合波器在 2~6GHz 時的網路特性。訊號

由端埠 1 饋入，圖 4-5 為兩輸出端埠之相位差模擬圖，圖 4-6 為輸入端埠對兩輸出端埠

之穿透係數 S21(dB)、S31(dB)模擬圖，圖 4-7 為輸入端埠的反射損耗模擬圖。 
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圖 4-5 開路三埠環形分合波器兩輸出訊號相位差模擬圖 

2 2.5 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
-25

-20

-15

-10

-5

0

Frequency [GHz]

S
 [d

B
]

S21
S31

 

圖 4-6 開路三埠環形分合波器穿透係數模擬圖 
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圖 4-7 開路三埠環形分合波器輸入端埠反射損耗模擬圖 

 
由圖 4-5、4-6 中可以看出在中心頻率 2.6GHz 時兩輸出訊號具有 180 度相位差，且

輸入功率平分配到兩輸出端埠，符合 180 度分合波器的特性。值得注意的是，觀察圖 4-6
低頻曲線，在 2.2GHz 到 3GHz 幾乎是一水平線，代表在此頻段內輸出訊號都具有 180
度的相位差，而從第三章中加總端埠接上 50 歐姆匹配電阻之三埠環形分合波器設計的

模擬結果知道，只有操作在中心頻率時兩輸出訊號才具有此特性，如圖 3-7 所示。同時

由圖 4-6 可以看出在 2.35GHz 到 2.75GHz 之間，輸入功率幾乎平均分配到兩輸出端埠，

這也證明了開路環形分合波器在此頻段內皆能提供一對平衡的輸出訊號。因為設計上會

希望天線在第一個共振頻率操作時是由一對平衡的電流訊號來產生輻射效應，此特性有

利於規劃低頻帶的共振頻率，不用挶限在環形分合波器的中心頻率。  
 
    繼續觀察圖 4-5~4-7，並對照第三章中加總端埠接上 50 歐姆匹配電阻之三埠環形分

合波器設計的模擬結果，如圖 3-7~3-9。在兩倍中心頻率時，兩者相同的是皆具有一對

等振幅、等相位的輸出訊號。不同的是，圖 4-6 兩輸出端埠對輸入端埠間的穿透係數比

起圖 3-8 明顯較高，且圖 4-7 中輸入端埠的反射損耗值的-10dB 也較圖 3-9 的-7dB 來的

低，代表加總端埠開路後，輸入功率進入輸出端埠的量增加了，從輸入端埠反射的量則

減少了，此模擬結果完全符合散射矩陣所呈現的網路特性。 
 
    在其他頻率操作時，圖 4-5~4-7 與圖 3-7~3-9 具有相似的曲線，詳細的分析過程可

以參考 3.2.2 節的介紹。最後可以規納出簡單的結論如下：將加總端埠開路後的三埠環

形分合波器設計具有 180 度環形分合波器的基本特性，在中心頻率以及其臨近的頻段內

操作可提供一對平衡的輸出訊號；在兩倍中心頻率操作時能夠改善原本輸出功率不足的

缺點，有效將輸入功率分配到兩輸出端埠。因此可以合理的認為改良後的開路環形分合

波器將更適合作為兩端饋入式偶極天線之饋入網路。 
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4. 3 天線設計理論 

    本節將利用上節所設計之開路三埠環形分合波器作為天線的饋入網路，透過調整接

地面大小與結合不同長度繞折的兩偶極臂來改變頻帶位置，分別提出雙頻、三頻及多頻

帶的兩端饋入式偶極天線設計，其共振頻率能夠函蓋各通訊系統的頻段。 
 
 

4. 3. 1 雙頻帶新型印刷偶極天線設計 

    首先希望設計讓天線主要的共振頻率剛好落在兩個通訊系統的頻帶上。從第三章中

的天線設計理論知道，高頻帶的共振頻率主要是由環形分合波器操作在兩倍中心頻率時

兩偶極臂上合成的等效電流模態所產生，比起其他低頻的共振頻率，對兩偶極臂長度的

較不敏感，也就是說當偶極臂長度作些微的改變時不太會影響高頻共振頻率，但卻會影

響低頻共振頻率。主要的原因可能是低頻的等效輻射路徑是由兩偶極臂總長決定，而高

頻的等效輻射路徑僅由單一偶極臂長度即可決定。因此適當的改變兩偶極臂長度，即可

調整低頻共振頻率點而不改變高頻共振頻率。由於作為饋入網路之環形分合波器的兩倍

中心頻率已經固定在無線區域網路 WLANs 5.2GHz，接下來的工作就是設法設計與之相

連的兩偶極臂以達到改變低頻共振頻率的目標。 
 
    從第三章模擬與量測的結果知道，兩端饋入式偶極天線在 2~6GHz 的頻段內會有四

個共振頻率，本節的設計理念改變之前配合環形分合波器中心頻率來決定低頻共振頻率

的方式，希望分別利用第一、四以及第二、四兩組不同的共振頻率來作頻帶規劃，以形

成兩種不同的雙頻操作模式，所以將分別設計兩隻不同頻段的雙頻天線。第一隻天線低

頻帶選擇為無線區域網路 WLANs 2.4GHz (2.4-2.484 GHz)，高頻帶則是無線區域網路

WLANs 5.2GHz (5.15-5.35GHz)。由於低頻共振頻率低於環形分合波器的中心頻率

2.6GHz，兩偶極臂的長度勢必要較長，除了讓寄生金屬往中心延伸，也可以增加接地面

挖除的圓形區域面積來改變寄生金屬長度。圖 4-8 為所設計之天線結構圖，接地面挖除

的圓形區域半徑 r=14mm，偶極臂長 a=14.1mm，其他尺寸與圖 4-4 中的網路網路相同。

圖中可以發現兩偶極臂不像第三章中的設計呈現連續垂直的迂迴繞折，主要的目的是改

變天線操作在中間兩共振頻率時的阻抗匹配，以壓抑其產生之頻帶，使得主要操作頻帶

落在第一、四兩共振頻率附近。 
 
    第二隻雙頻天線低頻帶選擇為都會區域網路之微波存取全球互通 WiMAX 3.5GHz 
(3.4-3.7GHz)，高頻帶依然為無線區域網路 WLANs 5.2GHz。由於目標是讓天線的第二

個共振頻率落在 3.5GHz 附近，且不讓第一個共振頻形成一個更低的操作頻帶，因此設

計上先將兩偶極臂長度縮短，同時縮小接地面挖除的圓形區域面積，並透過偶極臂垂直

的迂迴繞折以及延長加總端埠開路的位置來作阻抗匹配，目的是讓前三個共振頻率彼此

串聯成一個較寬的頻帶，且此頻帶的中心頻率即是天線的第二個共振頻率。圖 4-9 為所
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設計之天線結構圖，表 4-1 為天線尺寸的各參數值。 
 

-

 

圖 4-8 改良式開路三埠環形分合波器饋入新型雙頻印刷偶極天線設計(一)結構圖 
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圖 4-9 改良式開路三埠環形分合波器饋入新型雙頻印刷偶極天線設計(二)結構圖 
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表 4-1 改良式開路三埠環形分合波器饋入新型雙頻印刷偶極天線尺寸參數值 

a 3.6 b 4.7 c 1.5 

d 1.9 r 35.2 單位：mm 

 
 

4. 3. 2 三頻帶新型印刷偶極天線設計 

    接下來希望設計三頻之新型印刷偶極天線，目標是設法讓三個主要的共振頻率落在

三個通訊系統頻段上，選擇的頻段分別為 WiMAX 2.6GHz、WiMAX 3.5GHz 與 WLANs 
5.2GHz，頻帶的規劃上將以第一、二、四三個共振頻率為主，因此第三個共振頻率所形

成的頻帶必須被適度地壓制。由於低頻共振頻率正好是環形分合波器中心頻率，毋須特

別增長或縮短兩偶極臂長度，透過在接地面中心蝕刻掉適當大小的圓形區域以及改變偶

極臂垂直繞折的位置與長度，並調整加總端埠開路的位置，即可改變天線的阻抗匹配，

以滿足設計之需求。圖 4-10 為所設計之天線結構圖，表 4-2 為天線尺寸的各參數值。 
 

 
圖 4-10 改良式開路三埠環形分合波器饋入新型三頻印刷偶極天線設計結構圖 

 

表 4-2 改良式開路三埠環形分合波器饋入新型三頻印刷偶極天線尺寸參數值 

a 3.6 b 5.2 c 1.5 

d 1.6 r 35.7 單位：mm 
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4. 3. 3 多頻帶新型印刷偶極天線設計 

    前兩節已經提出了雙頻與三頻的新型印刷偶極天線設計，不過始終沒有將 4GHz
附近之共振頻率納入頻帶規劃，主要的原因是由於此頻率附近沒有常用的通訊系統頻

段，且此共振頻率點不易隨著偶極臂長度的改變而有大輻度的變動，以致於難以調整其

頻帶。因此，若希望更有效地運用環形分合波器兩倍中心頻率內的所有共振頻率，以發

揮天線最大實用效益，勢必需要重新規劃整體頻帶。 
 

在進入天線設計前，先從作為饋入網路的環形分合波器開始評估，由於 1.7GHz 到

3GHz 的頻帶間存在許多常用通訊系統頻段，若將兩倍中心頻率設計在 WiMAX 
3.5GHz，當操作在低頻的中心頻率附近時即可提供這些通訊系統運作所需的頻帶，因此

兩倍中心頻率選擇為 3.5GHz，在此同時也決定了整體操作頻帶。參考圖 4-4 的結構作設

計。詳細規格如下：中心頻率 cf =1.75GHz；介質基板為厚度 0.8mm、介電係數 4.4 的

FR-4 基板；接地面金屬層長寬 w=55mm；中心蝕刻掉的圓形區域半徑 R1=20.8mm；環

狀微帶線的內半徑 R2=21.9mm；特性阻抗 50 歐姆與 70.71 歐姆的線寬分別為 1.53mm
與 0.803 mm。圖 4-11 為兩輸出端埠之相位差模擬圖，圖 4-12 為輸入端埠對兩輸出端埠

之穿透係數 S21(dB)、S31(dB)模擬圖，圖中可以看出其網路特性與中心頻率為 2.6GHz
的開路三埠環形分合波器完全相同，所以接下來將利用之前的設計經驗與方法來進行多

頻天線設計。 
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圖 4-11 中心頻率為 1.75GHz 之開路三埠環形分合波器兩輸出訊號相位差模擬圖 
 
首先將天線的第一個共振頻率規劃在略高於環形分合波器中心頻率的位置，目的是

讓前兩個共振頻率彼此串聯形成寬頻效應，以函蓋 DCS1800、美規 PCS1900、歐規 3G
通用移動通訊系統以及 WLANs 2.4GHz 等頻段。由之前的設計經驗可知，第三個共振頻

率大約會落在 WiMAX2.6GHz 的頻帶內，而高頻共振頻率則是在環形分合波器的兩倍中
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心頻率附近。如此一來四個共振頻率皆函蓋了不同的通訊頻帶。接下來選擇適當長度與

繞折的兩偶極臂，配合調整接地面蝕刻掉的圓形區域大小與加總端埠開路位置來作阻抗

匹配與共振頻配置。圖 4-13 為所設計之天線結構圖，表 4-3 為天線尺寸的各參數值。 
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圖 4-12 中心頻率為 1.75GHz 之開路三埠環形分合波器穿透係數模擬圖 

 

 

圖 4-13 改良式開路三埠環形分合波器饋入新型多頻印刷偶極天線設計結構圖 
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表 4-3 改良式開路三埠環形分合波器饋入新型多頻印刷偶極天線尺寸參數值 

w 55 b 3.1 e 1.1 

r 19.4 c 2.1 單位：mm 

a 4 d 11.5  

 
 

4. 4 模擬與量測結果分析 

    本章所設計之改良式開路三埠環形分合波器饋入新型印刷偶極天線利用電磁模擬

分析軟體 HFSS 來進行模擬。本節將就上節所提出之雙頻、三頻與多頻天線設計，分別

展示模擬與實作量測的結果，並利用模擬的方式估測多頻偶極天線在中間兩共振頻率操

作時，兩偶極臂上激發訊號間的相位差。 
 

4. 4 .1 雙頻帶新型印刷偶極天線模擬與量測結果分析 

    圖 4-14 為圖 4-8 雙頻天線之實作照相圖，圖 4-15 為 2~6GHz 該天線模擬與量測的

反射損耗圖。由圖中可以看到兩個主要操作頻帶確實落在無線區域網路 WLANs 2.4GHz 
(2.4-2.484 GHz) 與 WLANs 5.2GHz (5.15-5.35GHz)兩個頻段上，且模擬與量測結果十分

接近，僅有低頻共振頻量測值率稍微往高頻飄，造成頻飄的原因可能是實作接地層與訊

號層對得不夠精準所導致，不過天線仍可函蓋整個頻段。圖中的兩個主要的操作頻帶是

由低頻與高頻兩共振頻率所提供，量測高頻共振頻率為 5.2GHz，低頻共振頻率為

2.5GHz。另外，仍存在中間兩共振頻率，不過其反射損耗值已成功被壓抑在-14dB 以內。

反射損耗模擬與量測的結果與第三章所設計之天線有很大的差異性，主要的原因是第一

個共振頻率設計比環形分合波器中心頻率要低，使得前三個共振頻率點較為分散，不會

串聯形成一個較寬的操作頻帶，且將加總端埠開路後天線的匹配特性也會有所改變。 
 
    圖 4-16 為雙頻天線操作在 2.45GHz 與 5.2GHz 兩頻率時的三維增益輻射場型模擬

圖，圖 4-17 為該天線量測之二維遠場輻射場型。由圖中可以發現三維模擬場型與第三

章天線在同樣兩共振頻的模擬場型完全相同，代表此時兩者具有相同的輻射原理，詳細

的場型特性可以參考 3.3 節的分析。高頻的模擬增益值為 5.5dBi，量測值也有約 4dBi，
由此可以證明環形分合波器加總端埠開路的設計，確實可以改善先前天線高頻帶低增益

的缺點，將原本僅 1.1dBi 的高頻增益大幅提高了 3~4dBi。而低頻帶依然有超過 3dBi 模
擬增益值，值得一提的是第三章所設計的天線受到晶片電阻產生的影響，量測到的低頻

增益僅 0.54dBi，而這邊的雙頻天線，量測到的低頻增益值則為 2.8dBi，代表將加總端

埠開路後可以同時避免晶片電阻所可能造成的訊號損耗。詳細模擬與量測結果整理於表

4-4。 
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圖 4-14 新型雙頻印刷偶極天線設計(一)照相圖 
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圖 4-15 新型雙頻印刷偶極天線(一)反射損耗模擬與量測圖 

 

(a) 2.45GHz                              (b) 5.2GHz 

圖 4-16 新型雙頻印刷偶極天線(一)三維增益輻射場型模擬圖 
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(a) 2.5GHz 
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(b) 5.2GHz 

圖 4-17 新型雙頻印刷偶極天線(一)二維增益輻射場型量測圖 
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表 4-4 新型雙頻印刷偶極天線(一)各共振頻率之模擬與量測結果 

模擬共振頻率 

(GHz) 

量測共振頻率 

(GHz) 

量測共振頻率

S11 (dB) 

量測共振頻率

Gain (dBi) 

主極化方向 

(φ ) 

2.42 2.5 -34.67 2.8 0° 

5.2 5.2 -17.88 3.87 90° 

 
 

    圖 4-18 為圖 4-9 雙頻天線之實作照相圖，圖 4-19 為 2~6GHz 該天線模擬與量測的

反射損耗圖。由圖中可以看出模擬與量測結果十分接近， 2~6GHz 有兩個操作頻帶，分

別函蓋了 WiMAX 3.5GHz (3.4-3.7GHz) 與 WLANs 5.2GHz (5.15-5.35GHz)的頻段。低頻

操作頻帶是由天線前三個共振頻率彼此串聯而成，頻寬可以達到 1.56GHz，且成功地將

第二個共振頻率設計在此頻帶之中心頻率 3.5GHz。高頻操作頻帶則是由位在環形分合

波器兩倍中心頻附近的共振頻率所提供，量測高頻共振頻率為 5.16GHz。反射損耗的模

擬與量測的結果與圖 4-15 雙頻天線的結果有滿大的差異，主要的原因是本天線的第一

個共振頻率高於環形分合波器中心頻率，使得前三個共振頻率點較為集中，可以串聯形

成一個較寬的操作頻帶。 
 
 

 

圖 4-18 新型雙頻印刷偶極天線設計(二)照相圖 
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圖 4-19 新型雙頻印刷偶極天線(二)反射損耗模擬與量測圖 

 
圖 4-20 為雙頻天線操作在 3.5GHz 與 5.2GHz 兩頻率時的三維增益輻射場型模擬

圖，圖 4-21 為該天線量測之二維遠場輻射場型。當天線操作在 3.5GHz 是由兩偶極臂上

一對相位、振幅不同的非平衡訊號來提供輻射效應，由圖 4-6 開路環形分合波器兩輸出

端埠對輸入端埠穿透係數 S21、S31 模擬曲線可以發現，在該頻率兩輸出端埠的功率分

配比例達到了極值，輸入功率幾乎全部傳送到端埠 2，也就是說，在此頻率時端埠 2 的

輸出訊號強度會遠大於端埠 3，使得右邊偶極臂上的電流將支配天線主要的輻射效應。

圖 4-20(a)可以看出合成後輻射場型確實是由右邊斜向電流所主導，主極化方向透過模擬

不同角度的共極化與交叉極化增益可以找出，為延著與 x 軸夾-16 度方向的平面。模擬

與量測此頻率的增益值約為 3~4dBi。當天線操作在 5.2GHz 時的輻射特性與場型分佈與

之前所設計的天線完全相同，模擬與量測的增益約為 4~5dBi。詳細模擬與量測結果整理

於表 4-5。 
 

 

(a) 3.5GHz                            (b) 5.2GHz 

圖 4-20 新型雙頻印刷偶極天線(二)三維增益輻射場型模擬圖 
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(b) 5.16GHz 

圖 4-21 新型雙頻印刷偶極天線(二)二維增益輻射場型量測圖 
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表 4-5 新型雙頻印刷偶極天線(二)各共振頻率之模擬與量測結果 

模擬共振頻率 

(GHz) 

量測共振頻率 

(GHz) 

量測共振頻率

S11 (dB) 

量測共振頻率

Gain (dBi) 

主極化方向

(φ ) 

3.5 3.51 -18.83 4.56 -16° 

5.2 5.16 -48.75 4.38 90° 

 
 

4. 4 .2 三頻帶新型印刷偶極天線模擬與量測結果分析 

圖 4-22 為圖 4-10 三頻天線之實作照相圖，圖 4-23 為 2~6GHz 該天線模擬與量測的

反射損耗圖。由圖中可以看出模擬與量測結果相當接近，2~6GHz 內有三個主要共振頻

率，分別是天線的第一、二、四共振頻，所產生的操作頻帶函蓋了 WiMAX 2.6GHz 
(2.5-2.7GHz)、WiMAX 3.5GHz (3.4-3.7GHz)與 WLANs 5.2GHz (5.15-5.35 GHz)三頻段。

同時成功地壓抑 4GHz 附近第三個共振頻率所產生的頻帶，將其反射損耗值控制在-12dB
以內。不過卻也連帶造成高頻共振頻率反射損耗僅-14dB 左右。由反射損耗模擬與量測

的結果，可以推論當第一個共振頻率設計在環形分合波器的中心頻率，會使得前兩個共

振頻率串聯形成一個較寬的操作頻帶，不過比起第三章將加總端埠接上匹配電阻所設計

的天線，開路後中低頻段的操作頻寬較小。 
 
     

 

圖 4-22 新型三頻印刷偶極天線設計照相圖 
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圖 4-23 新型三頻印刷偶極天線反射損耗模擬圖 

 
圖 4-24 為天線操作在 2.6GHz、3.5GHz 與 5.2GHz 三頻率時的三維增益輻射場型模

擬圖，圖 4-25 為該天線量測之二維遠場輻射場型。由圖中可以發現三維模擬場型與之

前設計的天線在相同頻率的模擬場型十分相似，代表僅管天線的匹配狀況與共振頻率不

同，但在相同頻率操作時，仍具有相近的輻射特性。在 3.5GHz 時，天線的主極化方向

為延著與 x 軸夾-28 度方向的平面。低頻增益值約為 2~3dBi，中高頻增益約為 3~4dBi。
詳細模擬與量測結果整理於表 4-6。 

 

 

圖 4-24 新型三頻印刷偶極天線三維輻射場型模擬圖 (a) 2.6GHz (b) 3.5GHz (c) 5.2GHz 

(a) (b)

(c) 
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(a) 2.68GHz 
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(b) 3.4GH 
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(c) 5.2GH 

圖 4-25 新型三頻印刷偶極天線二維增益輻射場型量測圖 
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表 4-6  新型三頻印刷偶極天線各共振頻率之模擬與量測結果 

模擬共振頻率 

(GHz) 

量測共振頻率 

(GHz) 

量測共振頻率

S11 (dB) 

量測共振頻率

Gain (dBi) 

主極化方向 

(φ ) 

2.64 2.68 -49.84 1.5 0° 

3.34 3.4 -19.06 3.8 -28° 

5.16 5.2 -13.63 4.11 90° 

 

 

4. 4 .3 多頻帶新型印刷偶極天線模擬與量測結果分析 

圖 4-26 為圖 4-13 多頻天線之實作照相圖，圖 4-27 為 2~6GHz 該天線模擬與量測的

反射損耗圖。由圖中可以看到 1.5~4GHz 內有三個操作頻帶，包函了四個共振頻率。中

高頻帶模擬與量測結果十分接近，唯低頻帶曲線出現較明顯落差，不過由於此頻帶內反

射損耗值皆低於-10dB，具有寬頻特性，因此在實際應用上的影響並不大。天線的三個

操作頻帶函蓋了 DCS1800(1710-1880) 的頻段、美規 PCS1900(1850-1990 MHz)的頻段、

歐規 3G頻段之通用移動通訊系統(UMTS) (1920-2170 MHz)、WLANs 2.4GHz (2400-2484 
MHz)、微波標籤識別系統之 ISM( 2400MHz~2483.5MHz )頻帶以及 WiMAX  2.6GHz 
(2.5-2.7GHz)、WiMAX 3.5GHz (3.4-3.7GHz)等頻段。由此証明，此設計確實可以有效利

用天線的四個共振頻率所產生的操作頻帶，成功將其規劃在不同的通訊頻段。 
 

由於天線函蓋的頻帶很廣，為了瞭解在各通訊頻段操作時天線的輻射特性，模擬與

量測的頻率挑選在幾個通訊頻段的中心頻率。圖 4-28 為天線操作在 1.8GHz、2GHz、
2.45GHz、2.6GHz 與 3.5GHz 時的三維增益輻射場型模擬圖，圖 4-29 為該天線量測之二

維遠場輻射場型。由圖中可以看出各頻段的增益值約從 1 到 5dBi，隨著頻率的不同，三

維模擬輻射場型分佈也有所不同，在共振頻率附近的場型分佈與之前天線的模擬場型相

似，代表改變天線的設計頻率，並不會影響其特性。各頻段量測結果整理於表 4-7。 
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圖 4-26 新型多頻印刷偶極天線設計照相圖 
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圖 4-27 新型多頻印刷偶極天線反射損耗模擬與量測圖 
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(a) 1.8GHz                         (b) 2GHz 

 

   

(c) 2.45GHz                               (d) 2.6GHz 

 

 

(e) 3.5GHz 

圖 4-28 新型多頻印刷偶極天線三維增益輻射場型模擬圖 
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(a) 1.8GHz 
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(b) 2GHz 
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(c) 2.45GHz 
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(d) 2.6GHz 
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(e) 3.5GHz 

圖 4-29 新型多頻印刷偶極天線二維增益輻射場型量測圖 
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表 4-7 新型多頻印刷偶極天線各頻段量測結果 

量測頻率 (GHz) 量測反射損耗 (dB) 量測增益 (dBi) 

1.8 -10.58 0.65 

2 -18.88 2.35 

2.45 -13.03 1.17 

2.6 -11.16 2.58 

3.5 -19.56 4.52 

 

    皆下來為了瞭解多頻帶天線在各共振頻率時兩偶極臂上激發電流訊號的特性，將以

HFSS 模擬的方式來估測其相位差與振幅比。由於天線本身與饋入網路是一完整結構，

無法從環形分合波器兩輸出端埠端直接得到饋入訊號的相位與振幅資訊，若僅由環形分

合波器單一結構所得到的輸出資訊來代表饋入訊號特性，似乎不夠嚴謹。因此改變圖

4-13 的結構，將環形分合波器移除並直接在兩偶臂前端激發訊號，以雙饋入的激發源取

代原本的饋入網路，形成等效結構，如圖 4-30 所示。現在的目標是在各共振頻率激發

適當相位振幅之兩訊號，使等效結構與原始結構在該頻率具有相同的輻射特性，而此對

激發訊號之相位差與振幅比即為所求。詳細的步驟如下：  
 
步驟一  由圖 4-27 原始天線結構反射損耗圖中找出環形分合波器兩倍中心頻率內的四

個共振頻率點，並在各頻率分別模擬共極化與交叉極化增益，固定θ角掃φ
角，找出其差值最大之角度φ，延著此角度與天線垂直之平面即為主極化方向。 

 
步驟二  由圖 4-11 與圖 4-12 開路環形分合波器相位差與穿透係數模擬圖中，找出兩輸

出訊號在共振頻率時之相位差 Ф與振幅比ρ。 
 
步驟三  將等效結構中兩激發源之訊號特性，以步驟二找出之相位差與振幅比代入，並

分別在步驟一的四個共振頻率分別模擬共極化與交叉極化增益，找出其差值最

大之角度φ′，若 φφ =′ 代表此時等效結構與原始結構具有相同的主極化方向，

該頻率兩偶極臂上激發訊號的相位差即為 Ф，振幅比即為ρ，若 φφ ≠′ 則繼續

下一步驟。 
 
步驟四  若 φφ ≠′ ，假設饋路網路接上天線後，不影響原本的功率分配比例，也就是環

形分合波器兩輸出訊號與兩偶極臂饋入訊號具有相同的振幅比。因此可以固定

步驟三中兩激發訊號之振幅比，並微調之前代入之相位差Ф值，直到得到 φφ =′

之結果。調整過後的 Ф’即為該頻率兩偶極臂上激發訊號估測之相位差值。 
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圖 4-30 雙埠多頻印刷偶極天線設計等效結構圖 
 

由以上的方法，可以找出各共振率偶極臂上兩激發訊號的相位差與振幅比，最後的

結果整理於表 4-8，其中定義相位差為右邊偶極臂上激發訊號的相位減去左邊偶極臂上

激發訊號的相位，振幅比為兩訊號振幅的比值。由表中可以看出在第一、四兩共振頻率，

兩激發訊號的相位差與振幅比與之前的理論分析完全相同，由此可以證明此方法的準確

性。不過為了進一步確認中間兩共振頻率所得結果之準確性，在兩共振頻率分別模擬原

始天線結構與代入表 4-8 訊號特性的等效結構之三維輻射場型，如圖 4-31。由圖中可以

看出兩者具有十分相似的場型，代表利用模擬的方式所估測之相位差與振幅比確實能夠

用來表示原始結構兩偶極臂上激發訊號的特性。 
 

表 4-8 新型多頻印刷偶極天線各共振頻率兩偶極臂上激發訊號之特性估測值 

模擬共振頻率 
(GHz) 

估測相位差 
(Ф) 

估測振幅比 
(ρ) 

模擬極化方向 
(φ ) 

1.9 180° 0.935 0°  
2.3 -220° 9.163 342°  
2.7 21.5° 1.537 101°  
3.48 0.14° 0.949 90°  

 

      
(a) 2.3GHz 
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(b) 2.7GHz 

圖 4-31 多頻印刷偶極天線與等效結構三維輻射場型模擬圖 

 
 

4. 5 心得與結論 

本章利用改良式開路三埠環形微帶線分合波器取代第三章中天線的饋入網路設

計，成功改善環形分合波器高頻輸出功率不足以及晶片電阻可能造成訊號損耗的缺點，

有效提升天線輻射性能。各天線實際量測結果，高頻增益從之前的 0~1dBi 大幅提高至

4~5dBi， 中高頻增益也提高至 3~4dBi。各共振頻率輻射場型與第三章所設計之多頻帶

偶極天線幾乎完全相同，代表本章饋路網路的改良設計並不會改變天線的輻射特性。 
 

另外，為了增加天線實用價值，進一步將其共振頻率作頻帶規劃。藉由調整第一個

共振頻率點來改變整體操作頻帶，當其設計在低於環形分合波器中心頻率時，中間兩共

振模態會相對較弱，使得主要操作頻帶由第一、四兩共振頻率產生；當其設計在高於環

形分合波器中心頻率時，前三共振頻率點彼此較靠近，使得操作頻帶延伸至中高頻形成

寬頻效應。當其設計在環形分合波器中心頻率附近時，前兩個共振頻率會形成寬頻效

應，第三個共振模態之強弱則取決於設計過程所作的阻抗匹配。利用以上分析特性，本

章成功設計出雙頻、三頻及多頻之兩端饋入式偶極天線，且其操作頻帶能夠函蓋各常用

通訊系統頻段。 
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第五章  縮小化印刷摺疊偶極天線設計 

( Design of miniaturized printed folded dipole antenna ) 
 

 

5. 1 概述 

    隨著行動通訊的快速衍進，對於輕薄短小之天線需求愈亦增加，然而天線大小受限

於波長，且輻射性能與天線尺寸更是習習相關，遂使得天線縮小化成為一門深具挑戰卻

必須面對的議題。近年來許多天線縮小化方法相繼被提出，如[24]作者將[25]之印刷偶

極天線兩偶極臂長度縮短並改變其形狀，如圖 5-1，為了維持原天線共振頻率，透過設

計兩段寬度懸殊之金屬片組成偶極臂來產生電感性電抗以補償縮小後電容性的偶極天

線，此即天線縮小化最基本的概念，在不改變共振頻率下縮小整體尺寸，反過來說，在

不改變天線尺寸下將共振頻率降低，亦是達成天線縮小化之目標。以半波長共振之偶極

天線為例，若要維持在原共振長度下來降低共振頻率，勢必要設法產生電感性電抗來補

償低於原共振頻率時電容性之偶極天線，以合成較低頻之零輸入電抗頻率點，此頻率即

為偶極天線縮小化後所產生的新共振頻率。 
 
    前兩章所提出之兩端饋入式新型偶極天線設計中，由於偶極臂上的電流會耦合至鄰

近接地面，使得電流在接地面上繼續延伸，造成天線共振時兩偶極臂總長會小於半波

長。因此，若在印刷偶極天線下方加入圍繞之寄生金屬，應能與接地面產生相同的效果，

藉著感應之映像電流延長輻射路徑，以達到降低共振頻率而不改變原天線尺寸的目標。

不過由於映像電流為反向電流，若過於臨近偶極天線將會抵消輻射效應，所以寄生金屬

本身的形狀大小以及與偶極天線之間的相對位置與距離必須適當地加以選擇，以不致於

影響天線輻射性能，並達到最大降頻目標。另外，除了輻射路徑延長所造成的效應外，

結構本身如何形成偶極天線降頻所需之電感性電抗，也是本章的研究重點之一。 

 

 
圖 5-1 縮小化印刷偶極天線 
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5. 2 印刷摺疊偶極天線設計 

    由於本章的研究方向是希望利用加諸於天線外的寄生金屬來達到降頻之目標，因此

天線本身是完整的個體，可以獨立出來運作。本節將先設計未結合寄生金屬之摺疊偶極

天線，以接續之後天線縮小化的研究。 

 

5. 2. 1 天線設計理論 

    為了配合接下來結合寄生金屬所形成之環形天線共振效應，欲設計之天線輸入阻

抗將選擇與單波長環形天線輸入阻抗相近之 100 歐姆，由第二章偶極天線理論知道，半

波長摺疊偶極天線具有傳統半波長偶極天線四倍大小之輸入阻抗，正好符合高輸入阻抗

之需求，且其兩長邊上有對稱之同向電流，適合感應對稱之映像電流，加上也是零輸入

電抗共振，易於作匹配，因此即決定以半波長摺疊偶極天線作為本研究中欲設計之天線

類型。詳細的降頻過程與原理則會在之後幾節中相繼來介紹。 
 
    若以全長為單一波長之標準半波長摺疊偶極天線來作設計，天線尺寸會顯得過大而

失去縮小化的初衷，且過大的尺寸會造成環繞之寄生金屬結構更大，以致於無法有效降

頻。因此設計上將透過繞折的方式來縮小整體尺寸，如圖 5-2 為所設計之折疊偶極天線

結構圖，詳細尺寸如表 5-1 所示。天線基板為厚度 0.8mm、介電係數 rε =4.4 的 FR-4，
共振頻率則是設計在 1.4GHz。由圖中可以看到天線僅在饋入端的長邊呈現連續垂直迂

迴繞折，且兩長邊之寬度有些許差異，主要的目的是用來作阻抗匹配。 
 

Substrate (FR4)

port

d

f g

a

b c

h

e

i

x

y

 
圖 5-2 單邊繞折之印刷摺疊偶極天線設計結構圖 

   

表 5-1 單邊繞折之印刷摺疊偶極天線尺寸參數值 (單位：mm) 

a 73.1 d 3.5 g 3.3 
b 15 e 9 h 0.8 
c 12 f 4.5 i 9.2 
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5. 2. 2 模擬結果 

    將圖 5-2 單邊繞折之摺疊偶極天線利用電磁模擬分析軟體 HFSS 來進行模擬，直接

從饋入端激發一 100 歐姆之平衡差動訊號。圖 5-3 為天線反射損耗模擬圖，由圖中可以

看出共振頻率為 1.4GHz，反射損耗-10dB 頻寬約為 10%。圖 5-4 為天線輸入電阻與電抗

模擬圖，在 1.4GHz，輸入電阻值約為 100 歐姆，輸入電抗值為零，顯示天線確實達到

阻抗匹配。由圖中也可以觀察到當頻率低於共振頻率時，電抗值會是負值，也就是說此

時天線是電容性的，且愈往低頻電容性愈強，若要讓共振頻率愈往低頻降，則外加之電

感值必須愈大。圖 5-5 為天線在共振頻率之三維增益輻射場型模擬圖，可以看出場型為

標準半波長摺疊偶極天線之甜甜圈場型，增益值約為 2dBi，由此可以說明單邊繞折之摺

疊偶極天線設計並沒有改變其輻射特性。圖 5-6 為電流強度分佈模擬圖，在饋入端附近

以及未繞折之長邊電流較強。 
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圖 5-3 單邊繞折之印刷摺疊偶極天線反射損耗模擬圖 
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圖 5-4 單邊繞折之印刷摺疊偶極天線輸入阻抗模擬圖 
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圖 5-5 單邊繞折之印刷摺疊偶極天線三維增益輻射場型模擬圖 

 

 

圖 5-6 單邊繞折之印刷摺疊偶極天線電流強度分佈模擬圖 
 
 

5. 3 結合圓環形寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天線設計 

    上一節中已經完成摺疊偶極天線的設計，接下來的重點是研究如何利用環繞之寄生

金屬來達到降低天線共振頻率之目標。本節將提出結合圓環形寄生金屬之摺疊偶極天線

設計，可以大幅降低原天線共振頻率。 
 

5. 3. 1 天線設計概論 

    為了不改變介質基板上層的天線配置，寄生金屬將置於介質基板下層，由於所設計

之摺疊偶極天線為對稱之結構，場型亦呈現對稱分佈，因此環繞之寄生金屬必須也是對

稱的結構，才不致於影響原本對稱的輻射特性。圓形本身是完全對稱的形狀，但天線正

下方不可存在導體，否則反向之映像電流會將其輻射效應抵消，於是將圓形中心挖空成

為圓環結構，此即為選擇環繞摺疊偶極天線之寄生金屬結構。 
 
    為了瞭解圓環形寄生金屬結構之大小、位置會對天線共振頻率造成什麼影響，首先
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使用 HFSS 模擬結合不同寬度圓環之摺疊偶極天線的反射損耗，寬度從 0.5mm 到

100mm，其中固定圓環之內半徑為 38.5mm，饋入位置與方式與模擬圖 5-2 摺疊偶極天

線時相同。圖 5-7 為天線結構示意圖。另外，針對不同內半徑等寬度之圓環形寄生金屬

對天線降頻的影響與研究則會在下一章中作深入的介紹。圖 5-9 為結合不同寬度圓環之

摺疊偶極天線反射損耗圖，由圖中可以看出加入環形寄生金屬後成功降低了天線共振頻

率，不過隨著寬度的不同，共振頻率下降的幅度與反射損耗的特性也不盡相同，共振頻

率有隨著圓環寬度的減少而愈往低頻下降的趨勢，且當圓環壓縮到某個寬度之後，再將

寬度繼續縮減也無法使得共振頻率更低，此現象可以由圖中圓環寬度 0.5mm 之結構共

振頻率已稍微高於寬度 1.5mm 之結構來說明。因此可以推論，在固定圓環內徑之情況

下，改變其寬度，將存在一個降頻極限值。 
 
 

r=38.5mm 

 

圖 5-7 結合不同寬度相同內徑圓環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線結構示意圖 
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圖 5-8 結合不同寬同內徑圓環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線反射損耗模擬圖 
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回過頭來思考一個問題，當圓環寬度愈寬，總體尺寸將愈大，電流所流經的面積也

愈多，波長會愈長，在波長與頻率成反比下，共振頻率理應愈低，但情況卻正好相反。

由此可見天線的降頻效應除了是透過延長電流路徑來產生外，在降頻過程中勢必還伴隨

著其他影響機制，以使得共振頻率可以由 1.4GHz 大幅降低至 1GHz。為了瞭解造成此機

制的關鍵因子，皆下來模擬各結構在自身共振頻率之電流強度分佈，以圖 5-7 的四個結

構為例，如圖 5-9 所示，其中固定電流密度範圍從 0~20 A/m，可以清楚地由顏色的深淺

瞭解電流強度的差異性。位於中央摺疊偶極天線上之電流最強，且圍繞不同寬度之圓環

並不會影響其電流強度。不過圓環上感應電流之強度卻會隨著其寬度的持續遞減而顯著

增強，且由圖 5-8 的模擬結果知道，圓環寬度愈窄天線共振頻率愈低，因此可以直觀的

推論，圓環上所感應之電流即是影響降頻機制的關鍵因子，當電流強度愈強，其所能提

供的降頻效果愈好。 
 

 
圖 5-9 結合不同寬度圓環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線電流強度分佈模擬圖 

 
 

5. 3. 2 結合圓環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線最佳化設計 

上一節的設計概論中已經提出縮小化天線的設計理念與整合架構，並探討了不同寬

度之圓環形寄生金屬對摺疊偶極天線降頻效應的影響，且模擬結果發現固定內徑之圓環

應會存在一個寬度值，使得天線共振頻率最低，也就是無論圓環寬度小於或大於此值，



88 
 

皆無法再讓天線共振頻率更低。本節即利用 HFSS 再加入圓環內徑大小作為變數配合寬

度的調整進行模擬設計，目標是找到適當尺寸之圓環，使得天線共振頻率可以降到最低

的極限值，且在共振頻率之反射損耗值仍能維持在-25dB 以下。如圖 5-10 為最後設計出

之最佳化縮小化印刷摺疊偶極天線結構圖，圓環之內半徑為 38.5mm，寬度為 1.7mm，

中央為所設計之摺疊偶極天線，使用長寬 90mm、厚度 0.8mm 之 FR4 作為天線基板。 
 

Substrate (FR4)

port

x

y

 
圖 5-10 結合圓環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線最佳化設計結構圖 

 

5. 3. 3 模擬結果討論與分析 

    圖 5-10 為利用 HFSS 模擬圖 5-9 所設計之縮小化摺疊偶極天線反射損耗圖，共振頻

率為 0.995GHz，比起加入圓環形寄生金屬前的共振頻率 1.4GHz，大幅下降了約

400MHz。若以[26]所定義之縮小化指數(miniaturization factor，MF) 來計算，其定義為

原天線共振頻率與縮小化後天線共振頻率之比值，本章所提出之縮小化天線 MF 為

1.404，這是一個相當大的數量級。且在共振頻率時具有極佳之阻抗匹配，反射損耗值為

-33dB。不過在第一章就曾提過，天線縮小化就像是一種妥協與交換的過程，與圖 5-3
相比，縮小化後的天線雖然得到降頻的結果，卻也犧牲了頻寬。 



89 
 

0.8 0.9 1 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5
-35

-30

-25

-20

-15

-10

-5

0

Frequency [GHz]

R
et

ur
n 

Lo
ss

 [d
B

]

S11

 
圖 5-11 結合圓環形寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天線反射損耗模擬圖 

 
    圖 5-12 為所設計之縮小化摺疊偶極天線三維增益輻射場型模擬圖，由圖中可以發

現加入環形寄生金屬後，天線場型變成楕圓之甜甜圈形狀，增益值為 2.63dBi。輻射效

應因受到環形寄生金屬感應之反向映像電流影響，場型在延著 x 軸的兩端被削弱，同時

延著 z 軸的兩端指向性增加，與前兩章所設計之兩端饋入式新型偶極天線場型相似，另

外接下來會證明環形寄生金屬本身共振輻射也會形成楕圓之輻射場型。 

 
圖 5-12 結合圓環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線三維增益輻射場型模擬圖 

 
與上一節圓環寬度為 0.5mm 與 1.5mm 之天線結構相比，本節的設計僅差在圓環寬度

為 1.7mm，在相同圓環內徑下，寬度雖然較寬但共振頻率卻明顯較低，代表一旦圓環寬

度小於 1.7mm，將不再適用原本天線共振頻率隨寬度減少而下降的規則。接著，繼續檢

視電流強度分佈情形，比較寬度 0.5mm 與 1.7mm 兩圓環在天線共振頻率操作時所感應

之電流強度。模擬結果如圖 5-13 所示，可以看出寬度 1.7mm 之圓環所感應之映像電流

強度較強，此結果也驗證了之前圓環感應電流愈強天線降頻幅度愈大的推論。 
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w=0.5mm                          w=1.7mm 

圖 5-13 寬度 1.7mm 與 0.5mm 圓環形寄生金屬上感應電流強度分佈模擬圖 
 

    圖 5-14 為所設計之縮小化摺疊偶極天線在共振頻率操作時的電流向量模擬圖，由

圖中可以觀察出電流在摺疊偶極天線與圓環形寄生金屬上分佈的情形。摺疊偶極天線兩

長邊上之電流呈現同向分佈，造成相對應圓環兩側感應反向之映像電流，且其對稱於中

線分佈。圓環上對稱的感應電流正好與第二章中介紹過之單波長環形天線具有完全相同

的電流分佈，可以由圖 5-15 相同尺寸等效圓環形寄生金屬之單波長環形天線在自身共

振頻率操作時的電流向量模擬圖來說明，其中環天線訊號饋入端的位置正對於摺疊偶極

天線的饋入端。因此，當所設計之縮小化摺疊偶極天線共振時，圓環形寄生金屬上所感

應之映像電流本身會形成單波長環天線共振模態，與摺疊偶極天線同時產生幅射效應。

此為一相當重要之發現，因為可以將原本整合的天線結構拆解成摺疊偶極天線與單波長

環形天線兩各別之單元結構來作分析，在降頻過程中單波長環形天線與摺疊偶極天線之

間的關聯性將是接下來要研究的重點之一。 
 

 
圖 5-14 結合圓環形寄生金屬之印刷疊偶極天線在共振頻率時之電流向量模擬圖 
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圖 5-15 圓環形寄生金屬等效之單波長環形天線電流向量模擬圖 

 
    圖 5-16、5-17 為圓環形寄生金屬之等效單波長環形天線反射損耗與三維增益輻射場

型模擬圖。其共振頻率為 1.16GHz，較摺疊偶極天線共振頻率 1.4GHz 為低。三維輻射

場型為標準單波長環形天線之楕圓形甜甜圈場型，增益值約 3dBi，與圖 5-12 結合摺疊

偶極天線後的場型十分相似，可見當整合之天線結構共振輻射時，環形寄生金屬確實透

過感應之映像電流形成環天線模態同時提供輻射效應，而影響了最終的輻射場型，不過

增益值卻較環形天線低，主要的原因是受到摺疊偶極天線本身全向性的場型影響，使得

指向性較差。 
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圖 5-16 圓環形寄生金屬之等效單波長環形天線反射損耗模擬圖 
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圖 5-17 圓環形寄生金屬之等效單波長環形天線三維增益輻射場型模擬圖 

 
 

到目前為止已經知道，共振頻率以摺疊偶極天線最高，圓環形寄生金屬之等效環形

天線次之，而整合後縮小化摺疊偶極天線最低。為了進一步探討此三天線之間的關係，

分別模擬其輸入電阻與電抗，如圖 5-18、5-19 所示。圖中可以發現三天線輸入阻抗具有

相似的曲線分佈，隨著共振頻率的下降而左移。現在的關鍵在於找出環形寄生金屬是以

何種機制讓摺疊偶極天線在降頻後的新共振頻率達到阻抗匹配，因此直接觀察在新共振

頻率三曲線的落點。可以看出在該頻率縮小化摺疊偶極天線輸入電阻最大，環形天線次

之，摺疊偶極天線最小，輸入電抗也有相似的情形。接著嘗試將圖 5-18 摺疊偶極天線

與環形天線的輸入電阻相加形成一新曲線，並與縮小化摺疊偶極天線輸入電阻曲線重繪

於圖 5-20，圖中可以發現兩曲線在 0.995GHz 與 1.2GHz 兩頻率附近相交，也就是說在

此兩頻率縮小化摺疊偶極天線之輸入電阻正好等於摺疊偶極天線與環形天線之輸入電

阻疊加，以電路觀點來看即為兩電阻串聯。值得注意的是，第一個交點頻率即是縮小化

摺疊偶極天線的共振頻率，而環形天線之輸入電阻則可視為環形寄生金屬本身的電阻

值。因此，整合以上分析可以提出以下結論：當縮小化摺疊偶極天線共振時，其輸入電

阻為摺疊偶極天線的輸入電阻再串聯環形寄生金屬本身的電阻。由於電阻串聯後具有加

乘的效果，可以彌補低頻摺疊偶極天線較小的電阻，使得結合環形寄生金屬後的摺疊偶

極天線可以在低頻匹配到訊號端 100 歐姆的電阻。 
 
而決定半波長摺疊偶極天線共振頻率的關鍵在於輸入電抗，當其值為零時即為共振

頻率，因此降頻過程中必須產生電感性的正電抗值來補償低於原共振頻率電容性的負電

抗值。不過在分析輸入電抗時，不能將環形寄生金屬獨立出來以等效之環形天線來研

究，因為電抗值與結構、電流都息息相關，環形寄生金屬與摺疊偶極天線整合後，整體

結構已經改變，勢必與整合前具有不同的特性。因此下一節中將針對整合後縮小化摺疊

偶極天線如何利用其結構本身形成降頻所需之電感性電抗進行研究。 
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圖 5-18 縮小化印刷摺疊偶極天線與拆解之兩單元結構天線輸入電阻模擬圖 
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圖 5-19 縮小化印刷摺疊偶極天線與拆解之兩單元結構天線輸入電抗模擬圖 
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圖 5-20 縮小化印刷摺疊偶極天線輸入電阻與拆解之兩天線輸入電阻疊加模擬圖 
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5. 4 結合圓環形寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天線降頻原理分析 

    上一節中將環形寄生金屬獨立出來以等效環形天線作分析，利用模擬輸入電阻曲

線疊加的方式，推論出在降頻後的新共振頻率環形寄生金屬會提供本身之電阻與摺疊偶

極天線串聯，以達到阻抗實部的匹配。本節中將繼續以史密斯圖(Smith chart)[27]作驗

證，並提出簡單之等效電路模型，同時證明整合環形寄生金屬也會產生串聯之電感性電

抗，以補償電容性的摺疊偶極天線，使得電抗零點頻率能夠往低頻降。最後會以電流分

佈以及磁場分佈來說明結構如何產生電感性電抗。 
 
 

5. 4 .1 史密斯圖分析與等效電路模型 

    為了瞭解結合環形寄生金屬後，單邊繞折之摺疊偶極天線特性會如何改變，首先由

圖 5-18、5-19 中粹取出摺疊偶極天線在 0.995GHz 之輸入阻抗值，此頻率為降頻後的新

共振頻率，由於低於原共振頻率 1.4GHz，天線之等效電路模型可以用一個電容與電阻

串聯來表示，經過計算可以得到其電容與電阻值，如圖 5-21 所示。接著利用 HFSS 與

Designer 分別模擬該頻率摺疊偶極天線與其等效電路模型之 S11 史密斯圖，如圖 5-22
所示。由圖中可以看出 S11 在兩史密斯圖上落點幾乎完全相同，代表所提出之等效電路

模型能夠正確描述此時折疊偶極天線的特性。 
 
 
 

 

圖 5-21 單邊繞折之印刷摺疊偶極天線在 0.995GHz 之等效電路模型 
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圖 5-22 印刷摺疊偶極天線與其等效電路模型在 0.995GHz S11 模擬史密斯圖 

 
繼續以 HFSS 模擬結合環形寄生金屬後摺疊偶極天線在相同頻率之 S11 史密斯圖，

如圖 5-23 所示。為了瞭解結合環形寄生金屬在等效電路中所對應的作用，觀察 S11 在

圖 5-22 與 5-23 的落點，會發現它從史密斯圖的右下圓周附近轉換到接近史密斯圓中心，

也就是說，加入環形寄生金屬的作用就像是在作阻抗匹配。接下來的工作將試著以串接

集總元件的方式讓圖 5-21 的等效電路達成此匹配。首先找出圖 5-23 中 S11 所在之歸一

化電阻圓，接著將原等效電路串聯一適當大小之電阻讓 S11 落到此歸一化電阻圓上，目

的是希望 S11 能夠延著此歸一化電阻圓順時鐘往圓心方向旋轉，但要使其旋轉必須改變

所在之歸一化電抗圓，於是再串聯一適當感值之電感，最後經過計算可以找出所串聯的

電阻與電感值，使得 S11 正好落在圖 5-23 中的位置。 
 

加入環形寄生金屬可以等同於上述所作的阻抗匹配，因此結合環形寄生金屬之摺疊

偶極天線的等效電路模型可以用圖 5-21 摺疊偶極天線的等效電路繼續串聯一個電感與

電阻來表示，如圖 5-24 所示。同樣將此模型以 Designer 模擬 S11 史密斯圖，如圖 5-25
所示，模擬結果與圖 5-23 幾乎相同，代表結合環形寄生金屬對摺疊偶極天線所造成的

效應確實可以用串聯電感與電阻的方式來等效，此結果也同時驗證了上節提出環形寄生

金屬在共振頻率會提供串聯電阻的推論。 
 
回到圖 5-24 中的等效電路，利用串聯共振的公式可以算出其共振頻率如下： 
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上式計算出電路本身的共振頻率，與結合環形寄生金屬後疊偶極天線的共振頻率

0.995GHz 十分接近，代表在此頻率附近，電容性的摺疊偶極天線會與結合環形寄生金

屬所產生的電感性電抗形成串聯共振。 
 

 

 

圖 5-23 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線在 0.995GHz S11 模擬史密斯圖 

    

 

 

圖 5-24 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線在 0.995GHz 之等效電路模型 
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圖 5-25 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線在 0.995GHz 之等效電路模型 

 

5. 4 .2 電感性電抗之產生機制分析 

    由上一節的分析知道結合環形寄生金屬的作用即是在作阻抗匹配，過程中會提供摺

疊偶極天線一組串聯的電阻與電感，此串聯的電阻由之前模擬知道就是環形寄生金屬本

身的電阻，而串聯的電感目前仍不知其產生機制為何，不過從圖 5-24 結合環形寄生金

屬後摺疊偶極天線的等效電路來看，應當可以以串聯的等效電路定義出一串聯電抗如

下： 

( ) ( )21tan- ImIm inincereacseries ZZZ −≡  

 
其中 1inZ 為結合環形寄生金屬後摺疊偶極天線的輸入阻抗， 2inZ 則為摺疊偶極天線的輸

入阻抗。此串聯電抗可以視為環形寄生金屬所能提供的電抗量，隨著頻率的不同，此電

抗有可能是電感性也有可能是電容性。為了瞭解其在不同頻率的變化，將圖 5-19 實線

與點線相減即為所定義之串聯電抗曲線，並同時繪於同一圖中，如圖 5-26 所示。由圖

中可以發現當頻率低於 1.08GHz，串聯電抗為電感性，反之則是電容性。換句話說，頻

率必須低於 1.08GHz，環形寄生金屬才能提供降頻所需之電感性電抗，以補償低頻電容

性的摺疊偶極天線。然而究竟是什麼因素在影響環形寄生金屬所提供的電抗，又是什麼

機制來產生電感性的電抗。為了探討這些問題，先來看電感的定義式如下： 
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上式意即磁通量增加率對電流增加率之比值，而磁通量則是由電流迴路產生，換言之只

要存在電流迴路即會有電感。另外，磁通量也可以被理解為磁場的強度，如 5-3 式等式

第三部分所示。因此，決定電感量的兩要素為電流與磁場。回到圖 5-26，串聯電抗曲線

在 1.03GHz 到達最高點，代表此時環形寄生金屬能夠提供最大的電感值。繼續模擬此頻

率之電流與磁場分佈，如圖 5-25 所示。圖中箭頭指向為電流方向。由左圖可以觀察出

其電流分佈與圖 5-14 共振頻率時的分佈十分相似，摺疊偶極天線兩長邊電流，透過介

質中之耦合電流，與圓環兩側感應之反向映像電流正好形成兩個完整的封閉電流迴路，

此結構即可形成電感。因此可以推論串聯的電感性電抗是由環形寄生金屬與摺疊偶極天

線所形成的兩個電路迴路所產生。同時此電流會在迴路中區域產生磁通量，可以由磁場

分佈圖看出，兩迴路中的磁場方向遵循右手法則，分別構成向上與向下之磁通量，且該

區域中的磁場強度遠比迴路外磁場強，較強的磁通量，由 5-3 式知道將造成較強的電感

值。 
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圖 5-26 結合環形寄生金屬前後印刷摺疊偶極天線輸入電抗與串聯電抗模擬圖 

 

H
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圖 5-27 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線在 1.03GHz 電流磁場分佈模擬圖 
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    為了瞭解在其他頻率，電流與磁場會對串聯電抗帶來什麼影響，於是選擇在圖 5-26
中串聯電抗電感性較弱的頻率 0.9GHz 來作模擬分析，如圖 5-28 所示。由電流分佈可以

發現電流在摺疊偶極天線繞折末端提早出現轉向，造成左邊長邊出現兩個方向的電流，

使其無法形成封閉的電流迴路。而右邊長邊與圓環上之電流仍可形成一完整封閉迴路，

故可以合理推論右邊迴路會產生較多之磁通量，磁場分佈圖也顯示出右邊迴路區域的磁

場確實較強。由於圓環上電流強度呈對稱分佈，由 5-3 式可以推得右邊所提供之電感值

較高。就整體來說，與 1.03GHz 時相比，由於結構上僅有一個完整的電流迴路，且圓環

所感應之電流強度也較弱，以致於串聯電抗的電感性較弱。 

LL

 
圖 5-28 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線在 0.9GHz 電流磁場分佈模擬圖 

 
    最後來看在圖 5-26 中串聯電抗為電容性之頻率 1.13GHz 的模擬結果，如圖 5-29 所

示。圖中會發現電流與磁場的分佈與之前的模擬結果有很大的差異，圓環上感應之電流

明顯較弱，且非反向之映像電流，無法與摺疊偶極天線之電流構成封閉電流迴路。受到

電流分佈與強度的影響，在原迴路區域的磁場分佈顯得相當混亂，且強度與圓環外區域

無異，在圓環附近甚至出現向上與向下之磁場相互抵消的現象。此時磁通量相當小，但

摺疊偶極天線上之電流仍具有一定強度，電路結構所能產生的電感量已經不足已補償低

於共振頻率時之電容性，使得最後串聯電抗仍為電容性。 

 

圖 5-29 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線在 1.13GHz 電流磁場分佈模擬圖 
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由以上分析可以作出以下結論：隨著頻率的不同，結合環形寄生金屬之摺疊偶極天

線上之電流分佈會有很大的差異性，同時造成不同的磁場分佈；當電流形成完整的電流

迴路，結構本身即可產生降頻所需之電感性串聯電抗，而最大感值則是發生在兩個完整

電路迴路同時存在之頻率。 
 
 

5. 5 整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化摺疊偶極天線設計 

    本論文所設計之縮小化印刷摺疊偶極天線必須由中間饋入 100 歐姆差動模態之平

衡訊號，由於現有的網路分析儀是 50 歐姆的常態模輸出，量測時必須透過平衡非平衡

轉換器作模態轉換與阻抗匹配，為了使饋入結構不致於影響圍繞圓環形寄生金屬之天線

架構，最直接的方式是在天線下方以同軸線饋入，但若要以此方式饋入則需要設計立體

之平衡與非平衡轉換器，在實作與技術上將會變得相當困難複雜，且無法自行完成，必

須耗費額外的成本交由外面工廠製作，在研究經費與資源有限的情況下這並非最佳的選

擇。因此本節將研究以等效的結構來實現結合環形寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天，

而此等效架構能夠以微帶線的方式饋入，並結合所設計之平衡與非平衡轉換器實際來量

測。 
 
 

5. 5 .1 結合圓環形寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天線等效架構 

由之前模擬分析的結果知道，摺疊偶極天線的電流會耦合到環形寄生金屬上，在共

振頻率附近環上之感應電流會形成環天線模態達到降頻的目的，同時也證明了將圓環獨

立出來並直接饋入訊號會得到相同的電流分佈，即為等效單波長環天線。到目前為止的

研究都是由摺疊偶極天線來激發等效環形天線，現在提出一個想法就是，若將角色互

換，利用環形天線來激發摺疊偶極天線，是否也可以達到相同之共振模態，產生降頻的

效果。為了瞭解此想法的可行性，稍微改變圖 5-10 天線結構，將饋入位置平移到環形

寄生金屬上，並讓原饋入端開路，其他天線各部分尺寸不變，結構如圖 5-30 所示。 
 
    接著使用 HFSS 模擬圖 5-30 的等效天線架構，圖 5-31 為其反射損耗模擬圖，共振

頻率在 1.02GHz，比原始架構之共振頻率 0.995 高了 25MHz，主要的原因是等效架構中

利用圓環上的一小段區域作為訊號饋入端，使其輻射路徑縮短，造成共振頻率稍微升

高，不過此升高幅度很小，且其曲線趨勢與頻寬皆與圖 5-11 原始架構之反射損耗相仿，

可以說具有極為相似的降頻效果。圖 5-32 為等效天線在共振頻率之電流向量模擬圖，

會發現等效架構與原始架構之電流分佈完全相同，也就是說利用環形天線同樣可以在摺

疊偶極天上激發感應電流，產生與原始架構相似的共振模態，且由相同的電流分佈與幾

乎相同的結構可以推論兩者應具有相同的輻射特性。圖 5-33 為等效天線在共振頻率之

三維輻射增益場型模擬圖，可以觀察出其場型與圖 5-12 十分相似，代表兩者具有相似
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的輻射效應。其中等效天線的增益較高，主要的原因可能是環形天線上的電流強度較摺

疊偶極天線強，比起原始架構對輻射效應會佔有更多的主導地位，由於其本身具有指向

性較高的輻射場型，遂使得整合後的輻射場型產生較高之增益。不過整體而言，所提出

之等效天線架構確實能夠實現相同的降頻縮小化概念。 
 

 

圖 5-30 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線等效架構圖 
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圖 5-31 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線等效架構反射損耗模擬圖 
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圖 5-32 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線等效架構之電流向量模擬圖 

 

 

 

圖 5-33 結合環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線等效架構在共振頻率之三維增益輻射場

型模擬圖 
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5. 5 .2 整合平衡非平衡轉換器之摺疊偶極天線設計 

    上一節中提出結合環形寄生金屬之摺疊偶極天線等效架構主要的目的是為了轉換

饋入端埠的位置，以方便整合平衡非平衡轉換器來實作量測。這邊採用第二章所介紹過

之平衡非平衡轉器來作設計，如圖 2-12 所示，將天線饋入端與狹縫分開之接地層末端

相連，透過改變未被狹縫分開之接地矩形長寬以及狹縫與上層訊號線長度來作阻抗匹

配。首先與圖 5-2 單邊繞折之摺疊偶極天線作整合，所設計之天線結構如圖 5-34 所示，

其詳細尺寸列於表 5-2。 

 

Substrate (FR
4)

 

圖 5-34 整合平衡非平衡轉換器之單邊繞折印刷摺疊偶極天線設計結構圖 

 

 

表 5-2 整合平衡非平衡轉換器之單邊繞折印刷摺疊偶極天線尺寸參數值 

a 10.5 d 5.3 g 69.1 

b 23 e 1.7 h 0.8 

c 1.5 f 46 單位：mm 
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    接著以相同的方式繼續將圖 5-30 之縮小化摺疊偶極天線等效架構整合予以整合，

所設計之天線結構如圖 5-35 所示，天線詳細尺寸列於表 5-3。其中上層訊號線在轉折處

無截角及延伸出之 c 長度都是為了作阻抗匹配。 
 

 

圖 5-35 整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化印刷摺疊偶極天線結構圖 

 
 

表 5-3 整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化印刷摺疊偶極天線尺寸參數值 

a 10 d 4.5 g 90 

b 5.5 e 15.1 h 0.8 

c 1.8 f 109.8 單位：mm 
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5. 5 .3 模擬與量測結果 

    將上一節所設計之天線以 HFSS 模擬並實作量測。圖 5-36 為圖 5-34 整合平衡非平

衡轉換器之單邊繞折印刷摺疊偶極天線實作照相圖。圖 5-37 為該天線模擬與量測的反

射損耗圖，模擬之天線反射損耗曲線比圖 5-3 未整合平衡非平衡轉換器之反射損耗曲線

僅往低頻飄了約 20MHz，代表所設計之平衡非平轉換器已經將結構改變可能對天線造

成的影響降到一個很低且可接受的範圍內，而量測之共振頻率為 1.4GHz 與原規劃之共

振頻率一致。 

  

 

圖 5-36 整合平衡非平衡轉換器之單邊繞折印刷摺疊偶極天線實作照相圖 
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圖 5-37 整合平衡非平衡轉換器之印刷摺疊偶極天線反射損耗模擬與量測圖 
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    圖 5-38 為整合平衡非平衡轉換器之單邊繞折摺疊偶極天線在共振頻率之三維增益

輻射場型模擬圖，與圖 5-5 未整合平衡非平衡轉換器之天線場型完全一樣，不過天線增

益受到訊號在平衡非平衡轉換器中些微損耗的影響而少許下降，約為 1.74dBi。圖 5-39
為共振頻率量測之二維輻射場型，E-平面和 H-平面都是標準之偶極天線場型，增益值為

0.4dBi。由以上模擬與量測的結果可以證明，整合平衡非平衡轉換器的設計能夠忠實呈

現原設計之單邊繞折摺疊偶極天線的特性。 
 

 

圖 5-38 整合平衡非平衡轉換器單邊繞折印刷摺疊偶極天線三維輻射場型模擬圖 
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圖 5-39 整合平衡非平衡轉換器單邊繞折印刷摺疊偶極天線在 1.4GHz 之二維輻射場型

量測圖 

 
 

圖 5-40 為圖 5-35 整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化摺疊偶極天線實作照相圖。

圖 5-41 為該天線模擬與量測的反射損耗圖，模擬與量測的結果相當接近，共振頻率在

1GHz 附近，此即為最初所設計之縮小化摺疊偶極天線的共振頻率。為了確定等效天線

接上平衡非平衡轉換器不會改變原輻射特性，繼續模擬其電流分佈情形，如圖 5-42 所

示，對照圖 5-14 及 5-32 可以看出三者具有幾乎相同之電流分佈。而其三維增益輻射場

型如圖 5-43 所示，與圖 5-12 及 5-33 一樣皆為楕圓之甜甜圈場型，模擬增益值約為

2.44dBi。圖 5-44 為 1GHz 量測之二維輻射場型，E-平面為 8 字形場型，H-平面為楕圓

場型，增益值約為 1.45dBi。 
 

由模擬與量測的結果可以證明，所設計之平衡非平衡轉換器能夠饋入等效縮小化摺

疊偶極天線平衡訊號，並激發與原天線相同的共振模態。也就是說，經過等效並整合平

衡非平衡轉換器後之設計，成功驗證並實現了所提出之天線縮小化理念。 
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圖 5-40 整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化印刷摺疊偶極天線實作照相圖 
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圖 5-41 整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化印刷摺疊偶極天線反射損耗模擬與量測圖 
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圖 5-42 整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化印刷摺疊偶極天線在共振頻率之電流向量

模擬圖 

 

 
圖 5-43 整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化印刷摺疊偶極天線三維增益輻射場型模擬

圖 
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圖 5-44 整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化印刷摺疊偶極天線在 1GHz 之二維輻射場

型量測圖 
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5. 6 心得與討論 

    本章以所設計之共振頻率 1.4GHz 之單邊繞折印刷摺疊偶極天線為例，提出圍繞環

形寄生金屬之方式可以有效降低天線共振頻率，達到天線縮小化的目標。 
透過適當地選擇圓環形寄生金屬之內半徑與寬度，成功將摺疊偶極天線共振頻率降到

0.995GHz，縮小化指數為 1.404。並由等價電流分佈設計出整合平衡非平衡轉換器之等

效縮小化印刷摺疊偶極天線，模擬與量測的結果證明此架構確實可以忠實呈現結合圓環

形寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天線。 
 

本章已經針對降頻背後的物理意義與產生機制作深入之探討與研究，並提出在降頻

後共振頻率時的天線等效電路模型。下一章中將會繼續研究圍繞天線之寄生金屬圓環內

半徑對降頻效應的影響，以及造成影響的原因，以設法改良設計來達到更好的降頻效果。 
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第六章  縮小化印刷摺疊偶極天線進階研究與改良設計 

( Advanced research and modified design of miniaturized printed 

folded dipole antenna ) 
 

 

6. 1 概述 

    從上一章中的研究已經知道將環形寄生金屬與摺疊偶極天線結合，能夠透過環上感

應之映像電流產生降頻效應，除了延長電流路徑，由電流迴路所造成的磁通效應是形成

電感性電抗來補償低頻電容性偶極天線的重要因子，模擬證實了降頻效果與環上的電流

強度有正向的關係，卻與環面積有反向的關係，可見電流本身對降頻的影響將比其路徑

長短更為顯著，為了驗證此一推論，本章一開始即針對相同寬度但不同內徑的圓環形寄

生金屬對摺疊偶極天線所帶來的降頻效果進行分析比較，希望有助於提出改良的設計來

增加降頻幅度。 
 

6. 2 圍繞不同內徑之圓環形寄生金屬對摺疊偶極天線降頻效應分析 

    本節將從分析結構所產生之電感性電抗與天線輸入電阻的特性來解釋造成圍繞不

同徑內圓環之摺疊偶極天線在反射損耗圖曲線變動的因素。 
 

6. 2 .1 不同環內徑結構所產生之電感性電抗分析 

    為了瞭解不同環內徑對天線共振頻率的影響，選擇上一章中最佳化設計之圓環寬度

1.7mm 作為固定不變的因子，環內徑則在 34mm 到 48mm 範圍內變動，環中心則是所設

計之單邊繞折摺疊偶極天線，主體架構與圖 5-10 相同，並透過 HFSS 模擬將平衡訊號饋

入摺疊偶極天線端。圖 6-1 為模擬之反射損耗圖，由環內徑大小對共振頻率變化的不同

分為兩個圖，其中 6-1(a)為環內徑 34~38.5mm 所對應之反射損耗曲線，而 6-1(b)則為

40~48mm 的對應圖。圖 6-1(a)中天線的共振頻率隨著環內徑的縮減而下降，不過匹配卻

愈差，而圖 6-1(b)中顯示當環內徑繼續增加，其曲線分佈開始出現異狀，逐漸看不出共

振頻率的落點位置。以上模擬結果可以得到，當環內徑愈小，所能提供的降頻效果愈好

但連帶影響了匹配，此結果也同時說明了並非感應電流路徑愈長降頻幅度愈高。另外，

當環內徑增加到 40mm 以後，將無法從反射損耗模擬圖中獲得所需資訊。 
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(b) 

圖 6-1 結合不同內半徑圓環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線反射損耗模擬圖 

 
 

由於共振頻率與輸入電抗習習相關，因此以同樣的方式繼續模擬輸入電抗，模擬結

果如圖 6-2 所示。為了與反射損耗作對照，一樣區分為兩個圖，圖 6-2(a)為反射損耗曲

線正常之環內徑所對應的輸入電抗，圖 6-2(b)為反射損耗曲線出現異樣之環內徑所對應

的輸入電抗。一般而言，在頻率高於偶極天線共振頻率附近時，輸入電抗會是電感性的，

圖 6-2(a)當環內徑小於 40mm 的輸入電抗曲線滿足此特性，且有隨著圓環內縮往低頻移

動的趨勢。然而圖 6-2(b)中當環內徑繼續增加，所對應之輸入電抗曲線已無此特性，在
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整個整段內皆為電容性，這也是造成其反射損耗曲線變異的主因。由此模擬結果可以說

明，當環內徑大於 40mm 之後，圍繞之圓環形寄生金屬將無法再提供降頻所需足夠之電

感性電抗給低於原共振頻率電容性的摺疊偶極天線，使得整合後的天線無法在低頻產生

新的共振頻率。換句話說，若選取之環內徑過大將失去其降低共振頻率之效果。 
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(b) 

圖 6-2 結合不同內半徑圓環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線輸入電抗模擬圖 
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為了瞭解造成環內徑愈小降頻效果愈好的原因，接下來的研究將從圖 4-2(a)中挑選

34、35、37、38.5mm 四個長度的環內徑作進一步的分析。首先就此四個結構分別模擬

在各共振頻率時，其圓環上之感應電流強度分佈，模擬結果如圖 6-3 所示，其中固定電

流密度範圍從 40~55 A/m。圖中可以觀察出當環內徑愈小，其上較強的感應電流分佈愈

廣，此結果可以由距離摺疊偶極天線愈近愈容易造成電流耦合的現象來解釋。也就是

說，當環上之電流強度愈強降頻效果愈好，回顧圖 5-8 固定環內徑改變環寬的模擬結果，

可以得到相同的結論。 
 
由於愈往低頻摺疊偶極天線的電容性愈強，勢必需要更高的電感值來予以補償，以

獲得更大幅度的降頻結果。模擬結果顯示共振頻率隨著環內徑的減少而下降，代表結構

改變過後能夠提供更強的電感性電抗。由上一章的分析知道在共振頻率時，環上的感應

電流與摺疊偶極天線上的電流會形成完整的電流迴路，當環內徑愈小感應電流愈強，將

產生愈強的磁場，同時所提供的磁通量也會愈多，不過從電感的定義來看，當磁通量隨

著電流增加而增加，似乎不見得會使得電感也增加，因為 5-3 式中的分子與分母都同時

增加了。因此，究竟電感性電抗是如何隨著環內徑的減少而增強是接下來將繼續探討的

問題。 
 
 

 
圖 6-3 結合不同內徑圓環形寄生金屬之印刷摺疊偶極天線電流強度分佈模擬圖 
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    再繼續研究造成電感性電抗增強原理前，先考慮圖 6-4(a)的例子，假設一個圓形迴

路半徑 a，戴有電流 I，為了瞭解其所產生的磁通量密度與迴路半徑之間有何關係，可以

利用畢奧沙瓦定律(Biot-Savart law)求出 z 軸上的磁通量密度 B，計算過程如下： 
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6-1 式為電流迴路在 z 軸上所產生之磁通量密度，由於結構對稱僅會存在往正 z 方向的

磁通量密度，若是考慮二維的情況，在電流迴路中心的磁通量密度如 6-2 式，可以看到

其值與迴路半徑成反比，也就是說當迴路愈緊縮其所能提供的磁通量密度愈高。接著來

看圖 6-4(b)的例子，一段長直導線帶有電流 I，利用安培迴路定律(Ampere’s circuital law)
可以求出與此導線在距離 R 的位置所造成之磁通量密度為： 
 

R
IB

π
μ
2

0=
 

 
上式磁通量密度 B 與距離 R 成反比，代表距離電流源愈近，磁通量密度愈高。由以上

兩個例子知道，在電流強度相同的情況下，當電流迴路愈緊縮，迴路內由於距離電流源

較近，所產生的磁場會愈強。利用此理論結合之前的分析結果，可以作出以下結論：縮

短環內徑使圓環愈靠近摺疊偶極天線，會使得感應電流愈強，連帶產生愈強之磁場，且

由於迴路結構的緊縮將造成迴路內的磁場又加倍增強。由此可知，改變環內徑將同時構

成兩個影響磁場的要素。 
 

(6-2) 

(6-1) 

(6-3) 
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圖 6-4 電流迴路與長直電流對應其所產生之磁通量關係簡例 
 

    既然造成磁場強度增加的要素不只一個，可以預期環內徑縮減對磁場強度的增加率

應該比對環上感應電流強度的增加率要高。由於迴路面積改變不大，其效應可忽略，因

此，由 5-3 式電感定義式可以得到，隨著環內徑愈縮減，磁通量增加率對電流增加率之

比值將愈大，所產生之電感也將愈強，而愈高的電感值能夠補償愈往低頻愈高的電容性

摺疊偶極天線，使得最後共振頻率隨愈低，這也是造成環內徑愈小降頻效果愈好的主要

原因。 
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6. 2. 2 輸入電阻分析 

由圖 6-1(a)可以看到縮減圍繞之圓環形寄生金屬內徑能夠有效降低摺疊偶極天線共

振頻率，不過隨著共振頻率的下降反射損耗值卻愈高且逐漸大於-10dB，也就是說雖然

達到縮小化的目的，但天線的性能卻因為阻抗的不匹配而相對變差。決定半波長摺疊偶

極天線阻抗匹配與否的重要因素為輸入電阻，因為在共振頻率時為零輸入電抗，透過結

合環形寄生金屬所產生的電感性電抗已經提供了共振條件，因此反射損耗變差主要是輸

入電阻的不匹配所導致。在探討影響輸入電阻的因素前，首先將結合不同環內徑之縮小

化摺疊偶極天線中各重要模擬數據求出並整理於表 6-1。表中可以看到隨著環內徑的縮

減，串聯電感值遞增，感應電流增強，天線共振頻率下降，縮小化指數增高，其中值得

注意的是，輸入電阻出現大幅度的遞減，由於天線饋入端都是激發 100 歐姆的平衡訊號，

輸入電阻的下降會導致阻抗的不匹配，而造成反射損耗升高。 
 
從上一章中的分析結果知道，在縮小化摺疊偶極天線共振頻率時，圓環形寄生金屬

會形成環天線共振模態並提供其本身之電阻與摺疊偶極天線電阻串聯，以產生較大之輸

入電阻值。參考圖 5-18 摺疊偶極天線的輸入電阻曲線，可以看出隨著頻率愈低於共振

頻率，其值會有愈小的趨勢。因此，若希望在降頻後較低之共振頻率達到阻抗匹配，環

形寄生金屬必須提供較大之串聯電阻以彌補摺疊偶極天線低頻較低之電阻值，其示意圖

如圖 6-5(a)所示， rf 為摺疊偶極天線之共振頻率， '
rf 為降頻後較低之共振頻率。而圖

5-18 也可以看出等效環形天線具有與摺疊偶極天線相似的輸入電阻曲線，這邊以同樣的

示意曲線繪於圖 6-5(b)，圖中可以看到當其共振頻率升高，曲線右移會使得低頻之輸入

電阻 R’ 變小。而隨著環內徑的縮減，環形寄生金屬之輻射路徑相對變短，會造成其等

效環形天線共振頻率上升，如表 6-1 所示，當共振頻率愈高，在低頻所能提供之串聯電

阻愈小，使得天線在降頻後較低之共振頻率的輸入電阻愈小，導致阻抗愈不匹配。這也

是造成環內徑愈小反射損耗值愈高的主要原因。 

 

rf′rf  
(a) 
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rf rf

rf

′rf  

(b) 

圖 6-5 印刷摺疊偶極天線與等效環形天線輸入電阻對頻率變化示意圖 

 

表 6-1 結合不同環內徑之縮小化印刷摺疊偶極天線中各重要模擬數據值 

圓環內半徑 34mm 35mm 37mm 38.5mm 

等效環形天線共振頻率 1.3 GHz 1.26 GHz 1.2 GHz 1.16 GHz 

共振頻率 0.91 GHz 0.938 GHz 0.982 GHz 0.995 GHz

縮小化指數(MF) 1.539 1.493 1.426 1.404 

共振頻輸入電阻 26.2 Ω 34.05 Ω 63.37 Ω 95.896 Ω 

圓環上感應電流強度 Strongest Stronger Strong Medium 

共振頻串聯電感 78.836 nH 68.549 nH 55.67 nH 52.389 nH

 
 

6. 3 結合方形環狀寄生金屬之改良式縮小化印刷摺疊偶極天線設計 

    到目為止已經探討了圍繞不同內半徑與寬度之圓環形寄生金屬對摺疊偶極天線降

頻效應的影響與機制，且由上一節中的分析知道，縮減環內徑會產生較高之電感性電

抗，正好能夠補償愈往低頻愈強的電容性摺疊偶極天線，而得到更大幅度的降頻結果，

然而共振頻率降低的同時卻犧牲了反射損耗特性。因此，在輻射特性須兼顧的情況下圓

環形寄生金屬所能提供之降頻效果將有限，而最佳化之設計已於上一章中提出。若希望

達到更進一步之摺疊偶極天線縮小化，所結合之寄生金屬型態結構勢必要作調整，本節

將以環繞適當大小之方形環狀寄生金屬取代圓環形寄生金屬，在不影響反射損耗特性下

嘗試讓共振頻率有更大幅度的下降。 
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6. 3. 1 天線設計原理 

    方形環狀寄生金屬具有與圓形環狀寄生金屬相似的對稱形狀，以及同樣能夠以等效

單波長環天線來作分析的結構特性。且當環中心到環上的距離固定，方形環具有較圓形

環要長的周長，因為 8r > 2πr，如圖 6-6 所示。由於圍繞之環形寄生金屬愈靠近摺疊偶

極天線等效環形天線輻射路徑愈短，共振頻率愈高，在低頻輸入電阻愈小，造成降頻後

的阻抗不匹配，因此，若以方環形取代，其較長之周長應可改善此問題。 
 

 
圖 6-6 結合互為等效結構之圓形環與方形環之印刷摺疊偶極天線 

 
接下來同樣先使用 HFSS 模擬結合不同寬度方形環之摺疊偶極天線的反射損耗，寬

度從 0.3mm 到 100mm，其中固定方形環之內半邊長為 34.5mm，由摺疊偶極天線饋入

100 歐姆之平衡訊號，結構與圖 5-7 相似，僅是將圓環改為方形環。模擬結果如圖 6-7
所示，圖中反射損耗的變化趨勢與圖 5-8 相同，共振頻率會隨著環寬度的減少而下降，

且由圖中寬度 0.3mm 與 1.3mm 具有相近之共振頻率可以說明在固定環內半邊長之情況

下，改變其寬度，會與圓環一樣存在一個降頻極限值。而值得注意的是，與圖 5-8 相比，

方形環所造成的共振頻率下降幅度明顯超過圓形環，代表方形環似乎能提供優於圓形環

之降頻效果。由於方形環與圓形環具有類似的結構，接下來的分析，將圖 6-6 環中心到

環上距離相同且等寬之方形環與圓形環定義為相互等效的結構，也就是方形環之內半邊

會與其等效圓形環之內半徑等長，反之亦然。由於互為等效之兩結構到摺疊偶極天線的

距離相同，所以其上所感應之電流強度相近，並產生強度相仿之磁場與等數量級之串聯

電感，因此兩者會具有接近之降頻效果，可以由圖 6-1(a)結合內半徑 34mm 圓形環與圖

6-7 結合寬度 1.9mm 方形環之兩結構具有相近的共振頻率加以說明。 
 
回到圖 6-7，由於方形環內半邊長較圖 5-8 中模擬所選取之圓形環內半徑要小，所

以所能提供的降頻效果較佳，再深入觀察其反射損耗值，在共振頻率點幾乎都可以達到

-10dB 以下，確實改善了圖 6-1(a)結合較小圓環在共振頻率降低的同時匹配也變差的缺

點。方形環的優勢在於其視為環形天線共振時，比起其等效圓形環具有較長之輻射路

徑，自身之共振頻率較低，相對在低頻之電阻較大，當環內徑縮減造成共振頻率下降的

同時能夠提供較其等效圓環更多之串聯電阻，以彌補摺疊偶極天線在低頻較低之電阻



121 
 

值，而達到較佳之反射損耗特性。 
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圖 6-7 結合不同寬度方形環狀寄生金屬之印刷摺疊偶極天線反射損耗模擬圖 
 

6. 3. 2 結合方形環狀寄生金屬之印刷摺疊偶極天線最佳化設計 

上一節的設計原理中已經提出以方形環狀寄生金屬取代圓環形寄生金屬，可以有效

改善環緊縮後反射損耗特性變差的缺點，並以不同寬度之方形環狀寄生金屬對摺疊偶極

天線的降頻效應為例作說明，模擬結果發現方形環與圓形環具有相似特性，固定內半邊

長之方形環會存在一個寬度值，使得天線共振頻率最低。本節即利用 HFSS 再加入環內

半邊長作為變數配合寬度的調整進行模擬設計，目標是找到適當尺寸之方形環，使得天

線共振頻率可以降到最低的極限值，且在共振頻率之反射損耗值仍能維持在-25dB 以

下。圖 6-8 為最後所設計出之結合方形環狀寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天線最佳化

設計結構圖，方形環之內邊長為 69mm，寬度為 2.2mm，中央為所設計之單邊繞折摺疊

偶極天線，使用長寬 105mm、厚度 0.8mm 之 FR4 作為天線基板。 
 

6. 3. 3 模擬結果與討論 

圖 6-9 為利用 HFSS 模擬圖 6-8 所設計之縮小化摺疊偶極天線反射損耗模擬圖，共

振頻率為 0.87GHz，比起上一章結合圓環形寄生金屬最佳化設計之共振頻率 0.995GHz，
又大幅下降了 125MHz，縮小化指數 MF 也提升到 1.609，且在共振頻率時依然維持絕佳

之阻抗匹配，反射損耗值為-31dB。代表結合方形環狀寄生金屬確實能夠改良之因為內

半徑較小所造成天線阻抗不匹配的問題。圖 6-10 為天線在共振頻率 0.87GHz 之三維增

益輻射場型模擬圖，增益值約為 2dBi，圖 6-11(a)為該頻率電流向量模擬圖，場型與電

流分佈與結合圓環形寄生金屬之摺疊偶極天線完全相同，表示以方環形取代並不會影響
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原輻射特性。整體而言，結合方形環狀寄生金屬之改良設計成功達到進一步將摺疊偶極

天線縮小化的目標。 
 

 

圖 6-8 結合方形環狀寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天線最佳化設計結構圖 
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圖 6-9 結合方形環狀寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天線反射損耗模擬圖 
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圖 6-10 結合方形環狀寄生金屬之縮小化印刷摺疊偶極天線三維輻射場型模擬圖 

 

 

(a)                              (b) 

圖 6-11 結合方形環狀寄生金屬之印刷摺疊偶極天線與方形環狀寄生金屬之等效環形天

線電流向量模擬圖 
 

為了瞭解方形環狀寄生金屬與摺疊偶極天線之間的關係，將圖 6-8 中方形環狀寄生

金屬拆解成等效單波長環形天線來分析。由上一章中的研究知道，當縮小化摺疊偶極天

線共振時，其輸入電阻為摺疊偶極天線的輸入電阻再串聯環形寄生金屬本身的電阻。接

下來以相同的方式作驗證，將環狀寄生金屬之等效環形天線輸入電阻值與摺疊偶極天線

輸入電阻值作相加，然後再將相加後的曲線與結合方形環狀寄生金屬之摺疊偶極天線輸

入電阻曲線繪於同一圖中，如圖 6-12 所示。圖中第一個交點 0.87GHz 即為降頻後縮小

化摺疊偶極天線的共振頻率，證明以方形環狀寄生金屬圍繞的仍具有輸入電阻串聯的特

性。圖 6-13 為方形環狀寄生金屬之等效環形天線之反射損耗模擬圖，圖中可以看出共
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振頻率為 1.06GHz，方形環結構較上一章之圓環緊縮，但因周長較長共振頻率較低，因

此，在與摺疊偶極天線整合後會產生較強的降頻效應，且能夠在更低的共振頻率提供較

大的串聯電阻來維持天線較佳之反射損耗特性。由此可知，改良後的設計是透過改變環

狀寄生金屬結構來提升輸入電阻值，以在環壓縮後更低之共振頻率達到阻抗匹配。  
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圖 6-12 縮小化印刷摺疊偶極天線輸入電阻與拆解之兩天線輸入電阻疊加模擬圖 
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圖 6-13 方形環狀寄生金屬等效環形天線之反射損耗模擬圖 

 
    由理論分析與模擬結果可以證實以方形環狀結構取代圓環形結構能夠在反射損耗

特性兼顧下使摺疊偶極天線之共振頻率降到更低，接著繼續以模擬的方式比較兩結構之

電流與磁場強度，如圖 6-14 所示。圖中可以看到結合方形環狀寄生金屬之摺疊偶極天

線其電流與磁場強度都較結合圓環形結構要強，降頻效果直接反應在電流與磁場的強

度，完全符合之前所提出的理論分析。最後，將此兩天線各重要模擬數據值整理於表 6-2。 
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圖 6-14 結合方形與圓形環狀寄生金屬之印刷摺疊偶極天線電流磁場強度模擬圖  

 

表 6-2 結合方形與圓形環狀寄生金屬之印刷摺疊偶極天線各重要模擬數據值 

 圓環結構天線 方形環結構天線 

等效環形天線共振頻率 1.16 GHz 1.06 GHz 

環內半徑/環內半邊長 38.5 mm 34.5 mm 

環寬度 1.7 mm 2.2 mm 

共振頻率 0.995 GHz 0.87 GHz 

縮小化指數(MF) 1.404 1.609 

共振頻串聯電感 52.389 nH 96.659 nH 

共振頻串聯電阻 66.74 Ω 59.443 Ω 
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6. 4 整合平衡非平衡轉換器之改良式等效縮小化摺疊偶極天線設計 

    與 5.5 節相同的概念，可以將所設計之結合方形環狀寄生金屬之摺疊偶極天線以等

效的架構來實現，圖 6-15 為改良式等效天線之反射損耗模擬圖，圖 6-15 為其在共振頻

率之電流向量模擬圖，可以看出直接由方形環狀寄生金屬饋入訊號能夠產生相同的共振

模態與相近的共振頻率，證明等效結構可以透過形成環形天線模態來激發摺疊偶極天線

達到類似的降頻效果。 
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圖 6-15 結合方形環狀寄生金屬之印刷摺疊偶極天線等效架構反射損耗模擬圖 

 

 
圖 6-16 結合方形環狀寄生金屬之印刷摺疊偶極天線等效架構電流向量模擬圖 
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6. 4. 1 整合平衡非平衡轉換器之改良式縮小化摺疊偶極天線設計 

    為了實際量測的需求，以圖 5-34 的結構為依據，將平衡非平衡轉換器與改之式等

效天線作整合，透過調整平衡非平衡轉換器尺寸來作阻抗匹配，所設計之天線結構如圖

6-17 所示，天線詳細尺寸列於表 6-3。 

 
圖 6-17 整合平衡非平衡轉換器之改良式等效縮小化印刷摺疊偶極天線結構圖 

 

表 6-3 整合平衡非平衡轉換器之改良式等效縮小化印刷摺疊偶極天線尺寸參數值 

a 10 d 4.5 g 90 

b 5.5 e 17.6 h 0.8 

c 1.8 f 112.3 單位：mm 

 

6. 4. 2 模擬與量測結果 

圖 6-18 為圖 6-17 整合平衡非平衡轉換器之改良式等效縮小化摺疊偶極天線實作照

相圖。圖 6-19 為該天線模擬與量測的反射損耗圖，模擬與量測的結果相當接近，量測

共振頻率在 0.87GHz，此頻率即為結合方形環狀寄生金屬之縮小化摺疊偶極天的共振頻
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率；圖 6-20 為共振頻之電流向量模擬圖，可以看到與圖 6-11 具有等價的電流分佈。其

三維增益輻射場型如圖 6-21 所示，與圖 6-1 一樣皆為楕圓之甜甜圈場型，模擬增益值約

為 2.22dBi。圖 6-22 為 0.87GHz 量測之二維輻射場型，E-平面為 8 字形場型，H-平面為

楕圓場型，增益值約為 3.17dBi。由模擬與量測的結果可以證明，所設計之平衡非平衡

轉換器能夠饋入改良式等效縮小化摺疊偶極天線平衡訊號，並激發與原天線相同的共振

模態。成功驗證並實現所提出之進一步天線縮小化理念。 
 

 

圖 6-18 整合平衡非平衡轉換器之改良式等效縮小化印刷摺疊偶極天線實作圖 
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圖 6-19 整合平衡非平衡轉換器改良式等效縮小化印刷摺疊偶極反射損耗模擬與量測圖 
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圖 6-20 整合平衡非平衡轉換器之改良式等效縮小化印刷摺疊偶極天線共振頻電流向量

模擬圖 

 

 

圖 6-21 整合平衡非平衡轉換器之改良式等效縮小化印刷摺疊偶極天線三維增益輻射場

型模擬圖 
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圖 6-22 整合平衡非平衡轉換器之改良式等效縮小化印刷摺疊偶極天線在 0.87GHz 之二

維增益輻射場型量測圖 
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6. 5 心得與結論 

    本章針對不同內半徑相同寬度之圓環形寄生金屬對前章所設計之單邊繞折摺疊偶

極天線的降頻效應，分別從造成降頻的電感性電抗與輸入電阻來作分析研究，當環形寄

生愈緊縮，感應之映像電流愈強，所產生之磁通量愈大，且結構本身又會造成更大的磁

通量，使得隨著環半徑愈小，磁通量的增加率愈大於電流強度的增加率，而形成更強的

電感性電抗，補償愈低頻電容性愈強的摺疊偶極天線，而讓共振頻率更低；但環半徑縮

小的同時，其周長縮短，等效環形天線的共振頻率上升，以致於環形寄生金屬在低頻所

能提供的串聯電阻變小，而導致最後的阻抗不匹配。 
 
為了改善上述壓縮圍繞之圓環所帶來的阻抗不匹配，本章繼續嘗試以方形環結構取

代圓環結構來作改良設計，由於方形結構在固定與中心距離時具有較長的周長，當環緊

縮時其等效環形天線共振頻率不至於太高，在進一步降頻的同時能夠提供恰當的串聯電

阻給摺疊偶極天線，由模擬與整合平衡非平衡轉換器之等效結構量測結果可以證實改良

之縮小化摺疊偶極天線成功在維持良好反射損耗特性下達到進一步將共振頻率降低至

0.87GHz，縮小化指數提升為 1.609。 
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第七章  結論 

(Conclusion) 
 
 
    本論文「新型多頻印刷偶極天線與縮小化印刷摺疊偶極天線設計」中提出了兩個新

穎的天線設計概念，第三、四章為多頻帶新型印刷偶極天線設計，第五、六章為縮小化

摺疊偶極天線設計。在多頻帶偶極天線設計部分，本論文提出以環形微帶線分合波器作

為天線的饋入網路，實現由兩端饋入訊號之新型態偶極天線架構，藉由在環形分合波器

中心頻率饋入一對振輻相同、相位差 180 度的平衡訊號，以及在其他頻率饋入一對振幅、

相位差不同的非平衡訊號，可以在兩斜向偶極臂上激發不同的共振模態，成功實現印刷

偶極天線多頻段、寬頻帶的操作。在縮小化摺疊偶極天線設計部分，本論文提出一天線

縮小化新方法，透過圍繞所設計之摺疊偶極天線適當大小形狀的環形寄生金屬，產生感

應之映像電流延長輻射路徑，並在環上形成環形天線模態共振輻射。同時藉由結構產生

的電感性電抗補償低頻時電容性的偶極天線，成功達到大幅降低天線共振頻率之目標。 
 
    第三章設計出結合改良式三埠微帶線環形分合波器之新型印刷偶極天線， 2~6GH
量測反射損耗中共有四個共振頻率與兩個操作頻帶，低頻帶操作頻寬可以達到 1.4GHz，
高頻帶也有 620MHz，不過受到環形分合波器加總端埠接上晶片電阻產生的損耗以及本

身的結構因素，造成高頻輸出功率分配不足，而直接影響了天線增益。為了改善此問題，

第四章以改良式開路三埠環形微帶線分合波器取代原本的饋入網路，成功使得高頻增益

從 0~1dBi 大幅提高至 4~5dBi，中高頻增益也提高至 3~4dBi。同時，為了增加天線實用

價值，本章進一步將共振頻率作頻帶規劃，設計出雙頻、三頻及多頻之印刷偶極天線，

其操作頻帶能夠函蓋各常用通訊系統頻段。 
 
    第五章首先設計一共振頻率 1.4GHz 之單邊繞折印刷摺疊偶極天線，透過圍繞適當

內半徑與寬度之圓環形寄生金屬，成功將摺疊偶極天線共振頻率降到 0.995GHz。同時

藉由史密斯圖證明圍繞環形寄生金屬即是在低頻作阻抗匹配，可以以串聯電感與電阻的

等效電路模型來表示。並且由等價電流分佈設計出整合平衡非平衡轉換器之等效縮小化

印刷摺疊偶極天線，透過模擬與實作量測驗證所提出之天線縮小化概念。第六章中繼續

研究不同環內徑對降頻的影響與造成的因素，由於方形結構在固定與中心距離時具有較

長的周長，當環緊縮時其等效環形天線共振頻率不至於太高，在進一步降頻的同時能夠

提供恰當的串聯電阻給摺疊偶極天線，因此提出以方形環結構取代圓環結構來的改良設

計，由模擬與整合平衡非平衡轉換器之等效結構量測結果，證明成功將共振頻率降低至

0.87GHz，且在共振頻率仍維持良好的反射損耗特性。 
 
    近幾年由於無線通訊的相關技術蓬勃發展，單一天線設計具有可雙頻段、多頻段或
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寬頻帶操作逐漸成為主流，以及伴隨輕薄短小之天線需求愈亦增加的趨勢下，本論文即

針對此兩大方向分別進行天線設計研究，成功設計出可雙頻、三頻及多頻之印刷偶極天

線，以及共振頻由 1.4GHz降至 0.87GHz之縮小化摺疊偶極天線，縮小化指數可達到 1.609
之高。在未來的研究中，將繼續改良作為天線饋入網路之環形分合波器，希望可以結合

極化掃描的技術，針對不同頻率的需求來提供相位差 90 度且垂直饋入的兩輸出訊號，

以達到不同頻率不同極化操作的目標。同時將針對所提出之天線縮小化方法，繼續朝向

與多頻帶天線整合的設計，並設法改善降頻後頻寬變小的缺點。 
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