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計 
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國立交通大學    電信工程研究所 

 

 

 

 

摘要 

    本論文中將提出一個應用於汽車防撞雷達前視系統的高指向性共振腔天線，

操作頻段為 24.025GHz~24.225GHz，主要架構由微帶型天線、部分反射平面

(Partially Reflecting Surface-PRS) 以及金屬邊牆所組合而成，利用天線輻射在共

振腔內進行多重反射最終達到穩定模態進而產生高增益的輻射場，在整體高度上

相對於一般常用的透鏡天線(Lens Antenna)可以有大幅度的縮減。 

為了彌補共振腔天線大面積的缺點，我們將會討論饋入位置偏移中心對電場

分佈的影響，進而將雷達的收發雙天線置放於相同的共振腔以達到面積縮減的目

的，最終比較各種去耦合電路的特性，將天線結合全波長共振器來產生抵消路徑，

達到二埠之間寬頻的高隔離度特性。 
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Abstract 

In this thesis, we introduce a design of high directivity cavity antenna applied to 

24GHz forward-looking collision avoidance radar system, 24.025GHz to 24.225GHz 

is the operating frequency. The major model is structured by patch antennas, the 

partially reflecting surface (PRS) and metal sidewalls. The multi-reflection of antenna 

radiation in the cavity is applied to reach higher gain and narrow beam, and 

miniaturize total height compared with the height of Lens Antennas.  

Making up for the huge area of cavity antennas, we will analyze the electric field 

distribution affected by shifting the feeding position and then install the Rx and Tx 

antennas in the same cavity to reach the area miniaturization. Lastly we compare the 

characteristics of some different decoupling circuits. By combining the antenna and 

the one wave length resonator to generate another path, which cancels the antenna 

coupling, finally we can achieve a high isolation antenna for wide-band. 
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第一章 導論 

 

1.1 雷達原理 

雷達是一個用來偵測某一範圍之內物體的常見方法，主要操作原理是藉由傳

送天線產生高功率的電磁波，利用電磁波直線前進且速度接近光速的特性，若在

偵測範圍內存在著物體時，該目標物將會快速產生部分的反射回波訊號，再以接

收天線將此訊號接收後再經過濾波器和放大器的處理後，適當地將此訊號作處理

與傳送訊號比較之後，將可判斷目標物的存在與否，進而分析其距離、方向、高

度、相對速度等資訊，並藉雷達顯示器顯示出來，雷達運作的示意圖如圖 1.1所

示。 

 

                  

圖 1.1雷達偵測原理示意圖 

 

  當我們比較回波訊號以及原傳送訊號的差異時，將可得到目標物的各種資訊，

詳細內容如下： 

距離：判斷距離的技術最常見的有二種，第一種為脈衝波雷達，以測量脈衝波發 

射與接收到回波的時間差來回推距離。第二種則為 FMCW雷達，FMCW 

則是用以固定的變化速度改變發射波頻率,比較發射與回波之間的頻率差 

值得到電磁波發送至反射折回的時間。 

相對速度：根據都普勒效應，當雷達與目標在波的行進方向上有相對速度時，則 

回波訊號的頻率會隨著相對速度的大小產生頻率漂移如式(1-1)所示。 

Tx 

Rx 
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        (1-1) 

其中 v為雷達與目標物之相對速度在電磁波行徑方向上的分量、c為光

速、  為發射電磁波頻率、  為都普勒偏移頻率。 

角度：有許多方式皆可得知目標物角度的資訊，可以切換波束天線陣列或是機械 

式轉動天線偵測，另外還有單脈衝(Monopulse)技術[20]，利用切換不同的

天線場型接收回波，在比較其回波大小來決定目標物所在角度。 

 

    式(1-2)為雷達方程式，藉由雷達方程式能夠描述雷達系統的特性。方程式中，

  為雷達系統發射的功率大小，  、  分別為收發天線的增益， 為目標物相對

反射面積(RCS，Radar Cross Section)，    為系統靈敏度，    為最遠可偵測距

離， 為操作頻率的波長。 

 

      
          

         

 

 
  

     (1-2) 

  

    由圖 1.2代表雷達方程式的意義。雷達系統能接收的功率，為雷達系統發射

的功率、發射端天線增益、目標物之反射面積、接收端天線功率以及雷達系統與

目標物之間距離之影響的乘積。 

    由雷達方程式的結果，也可推測若希望能增加最大偵測距離，同時代表必須

增加雷達的發射功率  、提高天線的增益  、  、或者增加系統的靈敏度    。 
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圖 1.2 雷達方程式示意圖 

1.2 背景與動機 

車輛普及率近年增加快速，在已開發國家和部分開發中國家平均每個家庭都 

有一輛以上的汽機車或其他機動車輛，而車輛的增加也衍生出許多交通安全的問

題，為了彌補人感測能力上的缺失且隨著電子及通訊技術的進步，雷達的應用日

漸增加，希望達到危險警示的功能，以提昇車輛行駛的安全性能和交通的順暢。

根據研究，駕駛人如果增加 0.5秒之反應時間，則車輛追撞之機率可減少 60%，

而如能再多 0.5秒，則追撞機率可減少剩下 10%，而美國聯絡車隊(US fleets of 

tractor-trailers)的四年資料也指出，Eaton-Vorad的防撞警告系統降低了總計可防

止事故平均值的 50% (國家高速公路交通安全管理局(National Highway Traffic 

Safety Administration, NHTSA)資料)，甚至可達 70%(Eaton-Vorad資料)，因此爭

取駕駛人的反應時間將是雷達系統的重點。  

 

    為了使雷達能有更大的偵測距離以爭取較多的反應時間以避開事故，我們依

照雷達方程式(1-2)我們得知，除了增加系統靈敏度    和加大傳送能量  外，最

直覺成本最低的方法就是增加收發天線的增益  、  ，以往的系統中最常使用的

架構為透鏡天線，但是一般的透鏡天線根據表面曲率和焦點位置的設計，為了達

到較好的相位補償，通常饋入天線和透鏡本身需要一定的距離，使得整體體積增

加，而透鏡本身的重量往往也成了雷達系統的負擔，因此我們改使用共振腔的結

構，由於其操作原理使得天線的整體高度大約為該頻率在介質中的半波長 (本論

文中共振腔介質為空氣)，在高頻的應用中可以相當輕薄，並利用多重反射的原

理使天線最後的輻射增益上昇，有效地縮減高度和重量，使之更適用於汽車雷達

的應用。 
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1.3 文獻探討與研究利基 

    1956年出版了第一篇有系統討論共振腔天線的論文[1]，該文章提出了利用

高反射的平面來合成共振腔，進而增進天線的輻射增益，內容提出了多重反射的

模型解釋該架構的操作原理，並且用數學的方式規納出共振條件並計算天線增益

值和該平面反射係數之間的關係，但是對於反射平面的設計尚未整理出一套有系

統的理論。 

    到了 1980年代，如圖 1.3所示，開始使用超級物質(高介電物質或高磁導物

質)來達到高反射量的效果[2]，此方式的好處為當板材的介電(磁導)係數決定後

結構變數只有共振腔的高度，不需要作其他的考量，但是為了達到足夠的反射量，

介電(磁導)係數必定要為極高的值，這在現實和成本上是很難達成的，因此這類

研究主要還是停留在學術上的研究，尚無應用到實際生活。 

Superstrate( εr ─> ∞ or μr ─>∞)

Radiation Source

Ground Plane  

圖 1.3 使用超物質的共振腔天線[2] 

     由於前述的超級物質難以取得，到了 1990年代開始有論文提出使用一維電

磁能隙架構(1-D Electric-Magnetic Bandgap-1-D EBG)來取代單層的超級物質的

構想[3]，圖 1.4中為其架構圖，其中使用的基板都為一般的材料，成本不會太高，

因此大大提昇了其實用性，不過缺點在於共振腔高度，每一層基板需要的厚度至

少為該介質中的四分之一波長，而且為了達到很高的天線增益，此週期性結構必

須要有一定的週期數，最終將使天線體積增大，這也是應用上的最大缺點。 



 5 

 

圖 1.4 使用 1-D EBG的共振腔天線[3] 

    西元 2000之後大量設計共振腔天線的論文陸續出版，其中反射面的設計主

要可以分成三類，第一種架構如圖 1.5所示，以平面式電磁能隙或是頻率選擇面

(Frequency Selective Surface-FSS)的設計方式，利用該平面在某些特定頻率的高反

射特性合成一個共振腔天線[4][5]，此架構的共振腔空氣層高度大約二分之一波

長，因此就有論文[6]在原來的地面上放置額外的頻率選擇面，改變共振腔下平

面的反射相位，當此平面的反射係數相當於一個磁牆時，共振腔的高度將可縮減

一半，其架構如圖 1.6所示，但是當磁牆產生時中心頻二旁頻帶的相位變化相當

劇烈導致增益的頻寬受到限制，所以應用的層面並不廣。  
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圖 1.5 使用平面 EBG或 FSS的共振腔天線[4][5] 

 

 

圖 1.6 使用等效磁牆的共振腔天線[6] 

第二種架構如圖 1.7所示，使用週期排列的平面基板或柱狀基板形成 1-D EBG

的結構來合成共振腔[7][8]。最後一種方式如圖 1-8則是將天線放置於密集排列

的金屬條中[9]，讓週遭環境類似於電漿的特性(εr << 1)，一樣可以產生類似共振

腔的場型分布，但是由於金屬條之間的空隙必須遠小於操作頻率的波長，因此在

高頻的應用中較難實現本架構。 
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圖 1.7 使用 1-D EBG的共振腔天線[7][8] 

 

 

圖 1.8 近似電漿環境的共振腔天線[9] 

    近年來共振腔天線的研究不再侷限於於單天線的設計，許多進階的著作相繼

出現，例如圖 1-9中使用天線陣列來饋入共振腔[10]，使天線的孔隙效率(Aperture 

Efficiency)增加，進而突破單天線增益的極限，適當設計將可以使增益達到 30dBi

以上。此外也有學者進行操作頻帶相關的研究，如圖 1-10，使用額外的 FSS來

調整反射相位，達成雙頻和寬頻的應用[11]。圖 1-11則是在共振腔上再加一層改

變極化的金屬線路，達成圓極化的輻射場型[12]。 
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圖 1.9 使用天線陣列饋入的共振腔天線[10] 

 

 

圖 1.10 使用雙層 FSS的共振腔天線[11] 

  

                      圖 1.11 圓極化的共振腔天線[12] 

未來隨著衛星及雷達等點對點的通訊的發展，這類多功能高指向性的天線需

求也會愈來愈高，如何突破即有限制並提昇空間使用效率將是一大課題，因此本

論文將提出共用單一共振腔的多天線的設計，並利用去耦合電路達到高隔離度的

特性，將空間使用率增加，且希望將天線間彼此的干擾降到最低，在設計多天線

的去耦合電路前必須對能量主要耦合的方式作分析，一般來說共用基板的多天線

能量耦合的原因可以分成三類，首先是表面波的產生造成隔離度的降低，要解決
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這類問題最常見的方式為使用週期性結構合成電磁能隙(Electromagnetic Band 

Gap-EBG)來阻擋表面波的形成，如圖 1.12[13]。第二類能量耦合的原因則是共用

地面的結構使得地線電流互相干擾，解決的方式如圖 1.13[14]使用在地面上挖槽

孔的方式，讓天線之間的等效上就像是串聯了一個並聯共振器，形成帶拒濾波器

(Band-Stop Filter)的結構，阻絕特定頻率的電流使隔離度提昇。 

 

圖 1.12 使用 EBG結構的去耦合電路[13] 

 

 

圖 1.13 使用槽孔結構破壞地面電流的去耦合電路[14] 

 

    第三種天線耦合的成因則是天線之間的距離過近或是場型方向的關係造成

直接的輻射耦合，這類問題往往是最難處理的，解決方式通常是使用額外的耦合

路徑來產生反相位的能量抵消如圖 1.14[15]或是使用如圖 1.15[16]從電路匹配的

觀點直接對耦合量作設計，達到高隔離度的效果，這類問題通常在隔離度上可以

有很大的改善，但是對於天線的輻射場型卻都會受到巨大的影響造成波束的偏
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移。 

 

圖 1.14 使用額外路徑的去耦合設計[15] 

 

 

圖 1.15 使用電路匹配方式的去耦合設計[16] 

 

我們將在本論文中提出一個應用於 24GHz雷達系統的高增益共振腔天線，

根據以往的文獻，一個共振腔只會提供給單一天線應用，本論文最大特色就是把

雷達的接收天線以及傳送天線放置於相同的共振腔結構內，節省了一半的面積。

由於二隻天線的極化方向必須相同，且激發出相同的共振模態，因此收發天線之

間的耦合量將會相當大，在雷達系統中若收發天線的隔離度太低則系統將會誤判

一個無相對速度物體的存在，所以我們在論文的第四章中提出了簡單有效的方式

消除天線的耦合能量，並比較其頻寬，最後在操作頻帶內都可以擁有 20dB以上
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的隔離度。 

在論文的最末，我們應用了二個反相饋入的微帶天線激發共振腔的高階模態，

產生單脈衝技術中接收天線所需要的場型，若和原本的收發天線結合運用於雷達

系統中的話將可以判斷物體的方向，且不會增加電路面積，但目前在結合上還有

部分問題需要克服，所以尚停留在模擬的階段，這也是未來值得研究與改善的地

方。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 12 

第二章 共振腔天線原理探討 

 

2.1 多重反射模型 

PEC PRS

Radiation 

Source

+z

Direct ray

Once reflected ray

Twice reflected ray

Ө

Ө

δ

Γ(Ө)

2δ (tanӨ) (sinӨ)2δ / (cosӨ)

 

圖 2.1 多重反射示意圖。 

 

圖 2.1為 1956年提出來的多重反射示意圖[1]，假設有輻射源位於一塊完美

電導體 ( Perfect Electric Conductor-PEC ) 的上方，其輻射電場強度以數學式表示

為 f(θ)，若在 PEC上方距離 δ處設計一個部分反射面 ( Partially Reflecting Surface 

-PRS )，其反射係數為入射角度 θ的方程式可表示為 Γ(θ)，從圖 2-1中可以推知，

當輻射電場入射該平面時，將會依據入射角度的不同產生不同值的反射與穿透電

場，此時只要適當設計 PEC和 PRS之間的距離，將可控制各個反射波之間的相

位關係，最終產生一種穩定的模態，使得該反射面上的電場皆為等相位，如此一

來將可在+z方向產生建設性干涉而得到高增益的輻射場。 

根據此模型推算，經過多重反射後的電場強度可以用式(2-1)作算，  代表
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波束經過 n次反射後的相位變化，其中包括在共振腔內行進的路徑以及 PRS和

PEC反射所造成的相位偏移，一次反射和二次反射波的相位偏移計算方式如式

(2-2)、式(2-3)，經過整理後 n次反射波將整理成式(2-4)。 

 

  θ    Γ θ       θ       Γ θ   
∞

   

         (2-1) 

 

   
  

 
              

  

 
 

  

    
             (2-2) 

  

   
  

 
       θ     θ 

  

 
 

  

   θ
      Γ θ      (2-3) 

 

       
  

 
      θ     Γ θ       (2-4) 

 

 

從式(2-1)可發現  θ 為一個公比為 Γ θ   
   

  

 
      θ    Γ θ  

的等比級數，因

此電場強度可簡化成式(2-5)，將其取平方後即為得到式(2-6)的能量強度表示式。 

 

   θ     θ  
   Γ θ    

   Γ θ       Γ θ   os   
  
    osθ    Γ θ  

     (2-5) 

 

   θ      θ  
   Γ θ   

   Γ θ       Γ θ   os   
  
     osθ    Γ θ  

 (2-6) 

  

為了分析+z方向的輻射場型，令 θ=0度代入式(2-6)，並適當設計共振腔高
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度使得相位關係滿足如下的共振條件 

 
  

 
                  

此時式(2-6)將可簡化成式(2-7)表示，最後天線增益將和饋入天線的增益以及

 
   Γ 0  

   Γ 0  
 值成正比，因此我們可以得到一個結論，當 PRS的垂直入射反射係數愈

大時，最後在+z方向的增益也愈大。 

 

   θ    
   Γ     

    Γ      
         

   Γ    

   Γ    
            (2-7) 

 

2.2 共振條件 

PEC

PRS

δ

Substrate-єr

ΓPRS

Air
ΓPEC

d

d

Substrate-єr

 

圖 2.2 共振條件示意圖 

 

為了讓 PEC和 PRS可以在操作頻帶下達到預期的共振模態，我們必須適當

設計二個平面之間的距離，而這距離主要取決於操作頻率及二個反射平面的反射

相位關係。 

如圖 2.2所示，由於本論文中希望設計應用於前視防撞雷達系統的高增益天

線，因此在此處我們關注重點為 為 0時的場型，固簡化算式只將垂直入射的情

形列入討論，假設二平面中間的空氣層高度為 ， 為二塊等效介電常數為 εr的

板材厚度，ΓPRS代表 PRS的垂直入射反射係數，ΓPEC則是在空氣和下層板材交
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界面的垂直入射反射係數，若板材的厚度相對介質波長很小的時候可以預期其反

射係數約為1 j ，如此一來即可以用2.1.1裡提到的共振條件來估算共振腔高度，

但若板材厚度不可忽略時我們可以用式(2-8)來做反射相位的修正。其中  為介質

中的波阻抗，  為空氣中的波阻抗， 則是電磁波在介質中行進的波數，之後共

振條件可整理成式子(2-9)，因此只需知道在該操作頻率下Γ EC和Γ   的相位關係，

我們就可以估算出需要的空氣層高度[1]。 

 Γ       t n   
  t n    

 0

      (2-8) 

 

  
  

 
  

 Γ EC   Γ   

 
 
 

 
                

    (2-9) 
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第三章 單天線設計 

 

1.1 饋入天線架構 

    由於微帶天線(Patch Antenna)具有單方向輻射特性[17]，且極化方向單一，

相當適合用來設計高增益共振腔天線，微帶天線的輸入實部阻抗特性如圖 3.1，

從圖我們可以得知，若直接從邊緣饋入的話將會得到接近斷路的輸入實部阻抗，

若從中心點饋入則是接近短路，因此平面式的微帶天線必需做適當地阻抗匹配。 

                                                           

R
in

(d
f)

/R
in

(L
/2

)

-L/2 L/20

W

L

df

Ground plane df
 

                         圖 3.1 微帶天線阻抗示意圖 

 

最常見二種微帶天線的阻抗匹配方式有二種，第一種如圖 3.2，為使用四分

之一波長阻抗轉換線[18]，此方式的好處是不會破壞原有的微帶天線架構，可以

保留較單純的輻射和極化特性，但缺點是需要一段額外的傳輸線，且在本論文中

天線所操作的頻段為 24GHz，為了避免能量在微帶線上有過多的損耗，板材的

選用為 RO4003 8mil，較薄的基板導致此段高阻抗微帶線的寬度在實現上有很高

的困難度。 
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四分之一波長

阻抗轉換線

L

W

50Ω傳輸線

 

圖 3.2 使用四分之一波長阻抗轉換器匹配饋入的微帶天線 

 

圖 3.3為插入饋入的方式，根據圖 3.1可以推測，當我們在開路和短路之間

適當移動的饋入位置即可找到 50歐姆的輸入阻抗點，且不會增加額外的電路面

積，因此本論文的天線皆以此方式作匹配，此方式的缺點則是微帶天線其中一個

輻射邊的有效長度將因為匹配槽孔的設置而縮短，造成輻射效率的降低，但若為

了避免輻射效率降低而將槽孔寬度縮小的話，將使槽孔二段長邊之間產生很強的

電場的耦合，這不僅會對中間的 50Ω傳輸線造成影響，還會產生和微帶天線極

化方向垂直的輻射電場，因此設計上需要我們特別注意。 

L

W

50Ω傳輸線

Ls

W
s

 

(a) 

єr

Ground
d

 

(b) 

圖 3.3 插入饋入的微帶天線 (a)俯視圖 (b)側視圖 
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表 3.1 微帶天線尺寸參數 (單位：mm) 

L W Ls Ws d 

3.2 3.4 1.1 0.3 0.2 

 

表 3.1為微帶天線的尺寸表，使用 εr為 3.58的 RO4003 8mil基板，圖 3.4為

模擬的散射參數圖，雖然雷達天線的操作頻帶為 24.025-24.225GHz，由於以往的

經驗，實作後通常會向較低頻偏移，因此我們刻意將天線頻率設計於稍高的頻段，

從圖 3.4可觀察到該天線的反射係數在 24.435-24.745GHz之間反射係數低於

-10dB的頻寬達 300MHz已滿足需求。 

 

 

圖 3.4 單一微帶天線反射係數模擬 

 

圖 3.5為微帶天線在中心頻 24.6GHz時的輻射場型，在本論文中天線的極化

方向單一，交叉極化的值可忽略，因此所有的輻射場型圖僅會呈現總增益值，可

得到增益峰值約為 6.7dBi。 
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(a) 

 

(b) 

圖 3.5 微帶天線輻射場型圖 (a)E-plane (b)H-plane 
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3.2 部分反射面設計 

本論文於第二章提到部分反射面的反射係數絕對值對最終天線的增益有決

定性的影響，此外反射係數的相位則是直接影響了共振腔的高度，因此設計初期

我們必須先對該平面的反射特性做分析。 

 

LPRS

Gair Gmetal

LPRS

Ls

 

(a) 

d
 

(b) 

   3mm

1.5mm

 

(c) 

圖 3.6 部分反射面結構圖 (a)俯視圖 (b)側視圖 (c)單位元 
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圖 3.6為我們首先提出的部分反射面結構圖，為了支撐金屬表面，我們同

樣在 RO4003 8mil的基板上實現該架構，電路尺寸如下表 3.2所示，本論文中是

使用 Ansoft High Frequency Structure Simulator (HFSS)[19] 全波模擬軟體針點該

週期性架構的單位元做模擬，以平面波入射得到反射係數如圖 3.7，24GHz處反

射係數約為 0.97，代入式 2-3如下。 

 
 
 

     
2 2 22 1 | Γ 0 | 1 0.97

E θ 0 0 0
1 0.971 | Γ 0 |

66f f f
   
       





 

原始的微帶天線增益為 6.7dBi，以此平面組合成共振腔後將可額外得到

18dB的增益，預測結合的共振腔天線最高將可以達到約 24.7dBi的增益，但由

於我們的輻射源並非完全的平面波，且反射面也非無限大，因此會略低於此值。 

表 3-2 部分反射面尺寸參數 (單位：mm) 

LPRS Ls Gair Gmetal d 

100 9.5 3 3 0.2 

 

 

圖 3.7 部分反射面對垂直入射波的反射係數 
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    共振腔的上下平面分別由部分反射面及微帶天線的地面所組成，所以必須對

二個平面的反射相位作分析才能計算出共振腔的高度，但在 Ansoft HFSS軟體裡

若使用平面波來當訊號源只能得到反射係數的絕對值，無法得到相位的資訊，因

此在模擬的設定上必須做了一些改變，如圖 3.8所示，利用垂直的 PEC和 PMC

圍成一個方形的導波管，利用 Ansoft HFSS中的Wave port來饋入此結構，由於

邊界條件的設定，激發出來的行進波將會以平面波的型式存在，用其入射設計

PRS後將可以得到反射相位值。 

我們以圖 3.6之架構做同樣的模擬，在 24GHz時得到約 170度的反射相位，

而共振腔的下表面因為是完整的金屬面，反射相位約為-180度，依式 2.4和式 2.5

計算結果如下 

( 0.94 )
  6.1mm

2 4

   




  
   

 
 

若在 24GHz要滿足共振條件，扣掉 0.2mm的介質層則中間的空氣層大約需

要 5.8~5.9mm的高度，而此結果在後面的模擬中也將得到應證。
 

Wave port

Wave port

E

H

E
H

k

k

PRS
E

Hk

PEC

PEC

PMC PMC

 

圖 3-8 平面波入射模擬設定 
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3.3 天線模擬 

PRS

Metal Wall

Patch with Ground Plane

Lo

Li

h

 

圖 3-9 共振腔單天線架構圖 

 

    我們將圖 3.4的天線以及圖 3.6的部分反射面做結合，空氣層的部分利用中

空的鋁來做支撐定型的工作，架構如圖 3.9所示，其中鋁件的參數值如表 3.2，

利用 Ansoft HFSS進行全波模擬發現，原本微帶天線操作頻率受到共振腔改變近

場的影響，降低至雷達需要的頻帶內，圖 3.10為模擬的散射參數圖，23.9GHz 

~24.4GHz間的反射係數皆小於-10dB，圖 3.11分別為該天線在 24GHz、24.2GHz

以及24.4GHz三個頻率點的輻射場型圖，在24GHz時天線增益可以達到23.7dBi，

不過缺點是增益頻寬並不大，且在 E-Plane上有很大的旁波瓣。 

 

表 3-3 鋁件架構參數表 (單位：mm) 

Lo Li h 

100 81 5.7 
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圖 3.10 共振腔單天線散射參數模擬圖 
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(b) 

 

(c) 

圖 3.11 共振腔單天線增益模擬圖 (a)24GHz (b)24.2GHz (c)24.4GHz 
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     為了將此架構延伸至多天線的應用，必須分析當天線在共振腔內的位置產

生偏移時對場型以及共振模態造成的影響，主要觀察共振腔內的電場分佈，圖

3.12為 24GHz微帶線線從結構正中央饋入時 E-plane與 H-plane(模擬時將天線結

構沿對稱面-E-plane切半，因此 H-Plane的電場只有顯示一半，另一邊的電場呈

鏡射分佈)電場的分佈，若將微帶天線沿著H-plane分別移動6mm、12mm、18mm，

觀察其電場可得如圖 3.13-3.15的結果，從中可發現即使饋入位置有所偏移，但

激發出來的模態仍是相同，僅有電場最大值的位置隨著激發天線而偏移，但不會

產生其他高階模，因此可以確定多天線共用單一共振腔是可實行的概念，比較其

遠場輻射場型如圖 3.16，雖然饋入位置的偏移會使得場型在 E-plane上的主波束

有些微的偏差，但對系統影響還在可接受範圍內。 

 

(a) 

E-Plane 
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(b) 

圖 3.12 正中央饋入時的電場分佈 (a)E-Plane (b)H-Plane 

 

 

圖 3.13 饋入偏移 6mm時 E-Plane的電場分佈 

E-Plane 

H-Plane 
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圖 3.14 饋入偏移 12mm時 E-Plane的電場分佈 

 

 

圖 3.15 饋入偏移 18mm時 E-Plane的電場分佈 

E-Plane 

E-Plane 

H-Plane 
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(a) 

 

(b) 

圖 3.16 饋入位置偏移的場型比較圖 (a) H-Plane (b)E-Plane 
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第四章 雙天線去耦合電路設計 

 

4.1 雙天線距離對耦合量及場型的影響 

    為了節省雷達天線面積，本論文將讓收發天線共用單一共振腔，但和透鏡天

線不同，透鏡天線是以折射的方式做相位補償，但共振腔天線則是靠多重反射最

終達到高增益的效果，因此我們的設計在隔離度上將會面臨很大的問題，所以此

節我們先就天線之間的各種參數來討論對效能造成的影響。 

PRS

Metal Wall

Patch with Ground Plane

Lo

Li

h

y

x

z

l

l

x

y

x

y

(a)

(b)

  

圖 4.1 雙天線相對位置示意圖 (a)面對面擺放 (b)平行擺放 

 

    首先就二隻天線之間的相對位置來做討論，主要分析的情形有二種，如圖4.1

所示，分別將收發天線以面對面以及平行的擺放方式呈現，假設二隻天線的中心

距離為l，為了討論方便首先先固定l為12mm，此距離約為24GHz訊號在空氣中的

一個波長長度，接著針對二種擺放方式來進行模擬以得到其散射係數，如圖4.2

所示，依照常理判斷，由於微帶天線本身最大輻射場在天線的正上方，且二隻天

線相距一個波長的距離理應可以擁有不錯的隔離度，但由於PRS的存在使得電磁

場必須在共振腔內經過多重的反射才能達到最後的穩定模態，在此過程中因為收
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發天線極化方向相同，使得在穩定模態產生前就會有能量直接由另一隻天線所接

收造成隔離度變差，而針對二種不同擺放方式模擬發現其中的差異並不會對雙天

線之間的耦合量產生太大影響，隔離度大約都在7dB左右，從中我們可以歸納出

一個結論，在共振腔雙天線極化方向相同的前提下，二個埠之間的耦合係數主要

不受擺放方式影響，而是由天線之間的距離決定，但這是單從能量的觀點來分析，

若從場型變化來判斷將可得到不同的結果，接下來必須模擬場型的變化來探討其

中的優缺點。 
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(b) 

圖 4.2不同相對位置的雙天線散射參數模擬圖 (a)面對面擺放 (b)平行擺放 

 

圖4.3中分別為不同擺放方式的雙天線模擬場型圖，模擬時只對其中一隻天

線饋入能量，另一端則是接上50Ω負載當作接收天線，根據模擬結果發現傳送天

線的場型將會受到接收天線的存在影響造成場型上產生變化使得主波束朝向天

線自身方向偏移，面對面擺放的雙天線將使主波束在E-Plane上會偏移，若是平

行擺放的雙天線其主波束將在H-Plane上偏移，如此一來接發天線的主波束將不

會同向，而系統對雷達正前方的偵測能力也因此降低，此時就必須依照系統需要

做出取捨。 

在前述圖3.11發現，此共振腔天線原先在E-Plane上的輻射場型就存在著較強

的旁波瓣，而在H-Plane卻可以有相當乾淨的主波束輻射，因此在眾多考量下決

定犧牲E-Plane的輻射場型，採用了面對面的相對位置作為我們的設計，為避免

旁波瓣對雷達系統判斷上的誤導，在安裝天線時我們將其H-Plane與地面平行，

如此將可以使天線旁波瓣的能量打向天空及地面避免反射，但在H-Plane上仍可

維持很好的場型特性，而且良好的對稱性也將有利於之後結合單脈衝技術，因此
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本論文後面的電路架構皆以面對面的方式擺放收發天線。 

為了解決收發天線之間低隔離度的缺點，必須針對不同的天線距離l值來分

析其對耦合量及輻射場的影響，並觀察選擇最適用於雷達系統的尺寸架構來做設

計。圖4.4中根據不同天線距離來模擬散射參數的變化，一如預期當我們增加天

線之間距離時，天線之間的隔離度也將隨之增加，雖然如此但卻不能無限制地增

加其距離，第一個原因是考量了共振腔模態的電場分布，為了得到高增益的場型

饋入位置必須可以激發出適當的共振腔模態，而中心點是電場強度最大的地方，

若我們增加天線之間的距離，這也代表了饋入位置偏離共振腔的中心愈遠，饋入

點的偏離將直接造成了反射係數變大，不過此問題可以利用天線前端的匹配電路

來解決，但會造成額外的電路面積。第二個原因則是因為當我們的饋入點偏離中

心點時，主波束的偏移角度也會變大，而且較遠的天線距離使得天線的H-Plane

上出現較強的旁波瓣，如圖4.5中呈現了天線距離在12mm~18mm之間變化時對輻

射場型的影響，由於上面提到的因素，天線的距離決定將要在場型及耦合量上做

適當的取捨。 
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(a) 

 

(b) 

圖 4.3不同相對位置的雙天線場型模擬圖 (a)面對面擺放 (b)平行擺放 
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(a) 

 

(b) 

圖 4.4 天線距離影響散射係數的模擬圖 (a)|S11| (b)|S21| 
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(a) 

 

(b) 

圖 4.5天線距離影響輻射場型的模擬圖 (a)E-Plane (b)H-Plane 
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4.2 去耦合電路的設計與比較 

    在 2.2時我們針對了天線耦合的成因與解決方法做了分析，成因主要可分為

表面波的因素、地面電流的干擾以及輻射干擾，本論文使用的天線架構中，基板

厚度為 8mil及其介電係數 3.58，且根據模擬的分析可排除表面波並非主要的耦

合源，而二隻天線之間的距離相對波長相當大，地面的電流也不會造成太大干擾，

分析判斷主要的耦合因素為 PRS造成的反射能量直接被另一隻天線接收，因此

選擇使用額外的路徑來產生反相的訊號抵消耦合的能量，為了滿足系統的需求，

在本論文中希望收發天線間可以達到 20dB以上的隔離度，並擁有至少 200MHz

的頻寬。 

為了分析方便，我們固定使用 l為 18mm的天線距離來設計，模擬中若未使

用任何去耦合設計前收發埠的隔離度大約為 12dB左右，一般最直覺想到的去耦

合方式如圖 4-6所示，直接在天線前端用額外的微帶線連接，為避免過多能量經

由該條微帶線耦合到另一端，且高頻時較寬的傳輸線容易造成輻射損耗，於是使

用高特性阻抗寬度為 0.2mm的細微帶線來完成這個設計，完整參數值如表 4.1

所示，藉由調整微帶線與天線主體的連接處產生反相抵消的能量耦合，利用電路

軟體Microsoft Office AWR的輔助模擬，產生的散射參數圖如 4.7，模擬結果顯

示此設計的確可以在操作頻帶內產生一個傳輸零點，但是隔離度大於 20dB的頻

寬卻相當地窄，大約只有 100MHz，此特性不足以供給雷達系統使用，而且由於

天線與電路直接連結，很容易對天線的操作頻率以及反射係數造成影響，使得電

路往往需要設計額外的匹配電路，這在設計上將可能造成很大的負擔。 
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圖 4.6 使用單一微帶線的去耦合電路示意圖 

 

表 4.1 單一微帶線去耦合電路參數表(單位：mm) 

La1 Lb1 Wl Ll1 Ll2 Ll3 

1 4.1 0.2 3 3.4 2 

 

 

圖 4.7 使用單一微帶線去耦合設計的散射參數模擬圖 
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    為了改善上一種電路的缺點，我們在架構上做了些微的改變，詳細架構圖如

圖 4.9所示，使用一段平行耦合微帶線來取代原先的單一微帶線結構，由於平行

耦合微帶線的能量耦合量主要取決於該平行耦合線的長度以及距離，因此在耦合

係數上的設計彈性較大，而且收發天線之間並無直接的金屬連結，對於天線原有

的頻率阻抗特性影響也就相對較小，模擬的結果如圖 4.9所示，同樣可以在特定

頻率產生高隔離度的效果，但是和使用微帶線有相同的缺點，20dB隔離度的頻

寬過小限制了系統的效能。 

頻寬過窄的問題雖然可使用二階不同長度的耦合線來改善其的隔離度特性，

但是該架構在設計上相當不直觀，而且參數的敏感度極高，對於誤差的容忍度遠

低於製作的誤差，目前只能藉助軟體最佳化的輔助來完成參數的調整，而架構上

由於其存在著較大的不對稱性，往往會造成收發天線特性的偏差，其中最大的問

題則是開放式的平行耦合線在實際製作時長度的誤差是我們無法控制的因素，而

且本論文中天線的操作頻率落於 24GHz，在此頻率下些微的長度變化將在最終

特性誤差上被放大，考量製作精密度及其敏感度後，最終放棄此設計。 
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圖 4.8 使用平行耦合微帶線的去耦合設計 
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表 4.2 平行耦合微帶線的去耦合電路參數(單位：mm) 

La2 Lb2 w1 w2 Lc Gc Wc 

1 2.25 1.09 0.3 9.8 0.2 0.5 

 

 

圖 4.9使用平行耦合微帶線去耦合設計的散射參數模擬圖 

 

    上述二種方式都有頻寬上的缺點，為了達到寬頻的設計，我們必須分析其窄

頻的原因。收發天線之間的耦合量主要是受到天線本身的操作頻率以及共振腔高

度的所影響，而天線本身是窄頻的設計，而該共振腔只有在某些特定頻率達到共

振條件時才會有較大的耦合量產生，因此耦合係數對於頻率的敏感度較高，比較

前面二種去耦合電路和共振腔天線的耦合量，如圖 4.10所示，不論是微帶線或

是耦合線的耦合量相對來說對於頻率的變化較不劇烈，因此最終合成出來的電路

都只能有特定幾個頻率點可以達到高隔離度的效果，若希望達到寬頻的去耦合設

計，我們必須設計適當的路徑，其耦合量對於頻率的變化和天線本身相近，如此

一來將可達到寬頻的特性。 
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terminated terminated

port1 port2

terminated terminated

port1 port2  

圖 4.10 單一微帶線、平行耦合微帶線和共振腔天線的耦合量比較模擬圖 

 

為了建立一個耦合係數對頻率變化較劇烈的路徑，本論文將使用一個全波長

的環狀共振器來實現此構想，首先針對共振器做分析，從圖 4.11(a)中可見，在

24GHz附近頻帶收發天線和環狀共振器的耦合係數的曲線相當貼近，且從 4.11(b)

亦可觀察出當我們從用全波長共振器時二者的相位變化趨勢在頻段內也達到高

程度的吻合，因此推論只需我們在天線和環狀共振器之間利用傳輸線提供適當的

相位延遲即可達到寬頻的高隔離度特性。 
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(a) 

 

(b) 

terminated terminated

port1 port2  

圖 4.11 環狀共振器與共振腔天線的耦合量比較模擬圖 (a)振幅 (b)相位  
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完整的天線架構如圖 4.12，圖中各參數分別列在表 4.3中，模擬的散射參數如圖

4.13，圖中顯示收發天線的隔離度在 23.5GHz~24.5GHz幾乎皆可以達到要求的

20dB，為了達到更佳的的阻抗匹配，天線前端皆以電感性的細線來完成此工作，

如此一來此天線的模擬結果即可滿足雷達應用的需求。 

 

 

Wr

Lr

Gr

Ws Ws

La3
Lb3

Lm

Wm

Lc3

 

圖 4.12 使用共振器的去耦合設計 

 

 

表 4-3 共振器去耦合電路參數表(單位：mm) 

La3 Lb3 Lc3 Ws Lr Wr Gr Lm Wm 

6.2 3.25 9 0.3 2.92 0.4 0.25 4.5 0.2 
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圖 4.13 使用環狀共振器去耦合電路的散射參數模擬圖 

4.3 量測結果分析 

   比較過三種去耦合電路的模擬結果後，我們選擇使用環狀共振器來實現整個

電路，得到的量測結果如圖 4.14，從圖來看可得知實作時天線頻率往低頻偏移，

使得環狀共振器和天線的共振頻率產生偏差，而去耦合的效果因此受到限制，隔

離度在 24GHz處爬升至 18dB。 

 

圖 4.14 去耦合雙天線散射參數量測圖 
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圖 4.15為環狀共振器存在與否對於隔離度影響的量測圖，當我們實現去耦

合電路時天線隔離度的改善有限，甚至在 24.2GHz附近還因為額外的路徑造成

更大的能量耦合，除了前述的天線頻飄以外，未去耦合的天線量測圖發現，其

S21結果與模擬時的-12dB不符，量測的最大值在 23.6GHz處也僅有-16dB，最大

因素則是系統敏感度過大，由其是 PRS和天線無法保持大範圍的平整，使得共

振腔高度變化無法控制，這之間的誤差使得量測結果不符預期。 

 

 

圖 4.15 天線隔離度量測比較圖 

    圖4.16為23.9GHz的天線場型的量測結果，發送天線的增益最高達20.5dBi，

而接收天線可能由於接頭損耗以及實作的匹配問題僅有 18.3dBi的增益，主波束

的 3-dB波束寬約為 15度，天線增益相較模擬有 2~4dB的差異，可能因素相當

多，為了保持天線結構的穩定及完整，實作時額外使用了螺絲及珍珠板(εr≒1)，

螺絲的使用也破壞了地的完整性，這些都可能是造成額外損耗的原因，亦有可能

是量測時的天線安置的角度沒有對準，對波束較窄的天線都會有較大的影響。   

量測和模擬最大的差異是出現了二個預期以外的旁波瓣，旁波瓣壓抑僅能達

到 8dB，此現象主要也是受到 PRS平整度不足所影響。E-plane的場型基本上和

模擬類似，但旁波辦較小，而波束寬較模擬時大，因此模擬時主波束偏移的現象

量測時較不明顯。 
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(a) 

 

(b) 

圖 4.16 收發天線場型量測圖 (a)H-Plane (b)E-Plane 
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    在量測過程中曾經得到過較佳的效能，可能由於實作的誤差造成最佳隔離度

和最佳輻射場型無法在相同的高度下量測得，但其中的高度差別皆在 0.2mm 之內，

無法很精準的量化比較，故將個別量測最佳結果列於下方。從此量測結果也可以

得知此架構對於尺寸的誤差忍受度遠超乎手工製作的誤差，這也是將來亟需改善

的重點。 

 

圖 4.17 最佳隔離度量測結果 
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(a) 

 

(b) 

圖 4.18 最佳場型量測結果 (a)H-plane (b)E-plane 
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第五章 結論 

5.1 結論 

本論文使用了共振腔的概念使微帶天線達到高指向性的特性，相較於常見的

透鏡天線，此架構不僅可以在高度上有相當程度的壓縮，且旁波瓣的壓抑也有較

好的改善。藉由觀察饋入位置的變化對場型的影響，發現單天線所激發出來的模

態並不會隨著饋入位置移動而產生太大變化，進而產生了多天線共用單一共振腔

的構想，雙天線結合後會對主波束造成部分角度的偏移，因此原先偵測方向的天

線增益將會隨著主波束的偏移而降低，但皆在系統容忍範圍內。最後透過能量抵

消的概念消除天線之間的能量耦合，經過二個路徑耦合量的曲線逼近最後可以達

到寬頻的去耦合效能，使多天線可以並存單一共振腔內以達到高面積使用率，此

概念亦可運用到其他耦合量變化劇烈的多天線架構，但由於架構對於尺寸的的誤

差容忍度不足，因此實作上仍有很大的問題，造成量測資料誤差，這方面也是之

後亟需研究改善的地方。 

 

5.2 未來工作 

1.敏感度改善： 

此電路實作量測時可明顯感覺整體特性不論是隔離度或是天線場型皆對共

振腔高度有極高的敏感度，除了和操作頻率較高頻有關之外，本論文選用的 PRS

反射係數為 0.97屬於高反射量的設計，猜測這是造成其高敏感度的原因，而且

微帶天線、共振腔、去耦合電路都是窄頻的設計，若其中一樣頻率產生偏移，量

測的結果將會無法控制，若是製成方面無法達到容忍誤差以內的話，未來將必須

降低 PRS的反射量來犧牲部分天線增益來改善實作上的困難，至於失去的增益

可以天線陣列的方式饋入來改善。 
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2.單脈衝技術[20]的引進： 

    為了使雷達可以判斷目標物的角度，單脈衝技術利用 (Sum)模與

(Difference)模二種不同輻射場型的接收天線，比較二種場型接收到的能量比來分

辨物體角度，透過模擬發現當我們使用反相位能量同時饋入二隻位置對稱的天線

時，將可以產生 模的場型如圖 5.2，從圖 5.3中可看到 模在對稱面上的電場

理想值為 0，所以假如我們將天線如圖 5.4擺放，那 Rx- 模對於 Tx以及 Rx-

的耦合量將會趨近於 0，如此一來一個共振腔將可共置三隻天線且不互相干擾，

空間使用度將大大提昇。 

 

 

圖 5.1 單脈衝系統之 Σ與 Δ天線場型示意圖 

 

 

圖 5.2 模模擬場型圖(H-Plane) 
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圖 5.3 激發 模的共振腔電場分佈(H-plane) 

 

Rx difference

Rx sum

Tx
Decoupling

circuit

 

圖 5.4 結合單脈衝技術的天線構想圖 

 

3. 引進垂直傳輸結構： 

由於共振腔天線需要很大的面積，為了避免此面積的浪費，可以使用垂

直傳輸結構[21]利用槽孔耦合的原理將訊號導引至地的另一面，如此一來將

不會因為共振腔的面積使得整體電路增大，而且利用此技術可將天線前端的

電路如去耦合電路移出共振腔之外，只留天線主體於共振腔內，使之特性更

貼近理想。 

 



電場方向 
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附錄 

 

 

 

Antenna with ring shaped resonator 

PRS with metal walls 

full structure 

a 


