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摘要 

 
 

近年來，在對於設計高品質因素，低成本，高功率的微波原件上，與傳統金屬波導

管去有相似性能的基板合成波導技術逐漸受到重視。本論文主要係主要利用此技術，來

應用在天線設計以及微波原件設計上。本篇論文第一個主題便是設計一基板合成波導方

向耦合器，並將其應用在圓極化天線設計上。 基於傳統圓極化天線設計上，在軸比3dB

頻寬普遍因九十度相角差不易維持，容易因頻率上變動而改變，使得多數圓極化天線之

圓極化頻寬受到限制。本結構利用基板合成波導在多孔耦合設計上九十度相角差的特質

加上藉由槽孔耦合的方式來增加整體天線的頻寬，以設計出一具有較寬圓極化頻寬的圓

極化天線。第二個主題為利用基板合成波導技術來設計一直角耦合之共振腔濾波器，並

將其應用在微波元件中雙工器的設計上，來達成一設計尺寸較目前設計方式更為縮小的

雙工器製作，提出在對此微波原件設計上的另種縮小方法。 
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Abstract 

 

Recently, a new technique called the substrate integrated waveguide (SIW) has been 

proposed and developed as relatively attractive for high-power, low-cost, high-quality, and 

high-density integration of micro- and millimeter-wave components. Characteristics of such 

SIW structures were similar with the conventional rectangular waveguides. This thesis mainly 

utilizes this technology to design circular polarized antenna and microwave component. The 

first topic of this thesis is designing a two-whole SIW coupler and then applying it to design a 

circular polarized antenna. For enhancing the circular polarized bandwidth of traditional 

polarized antenna, this thesis utilized the characteristics of SIW multihole combined with the 

methods of slot-coupled antenna to achieve the purpose of enhancing the circular polarized 

bandwidth. The second topic of this thesis is using a corner-coupled resonator to design a 

filter and then applying it to design a diplexer , providing a novel way in the field of 

designing a compact diplexer. 
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第一章 簡介 

1.1 研究動機 

在代的微波通訊系統中，多數元件採用本身微小且平面化的傳輸線，例如微帶線或

共面波導的結構，來達成一般主被動微波元件整合的目的。而具有低損耗(low loss)和高

功率承載(high power handling)的矩型波導(rectangular waveguide)在實際應用上，也常被

應用於通訊系統中微波元件的設計。一般而言，金屬矩形波導管元件的製造較為昂貴，

而且金屬矩形波導元件與其它電路整合時，需要複雜的轉接電路，這些轉接電路在毫米

波頻段，製作較為困難，且會增加整體製作成本，不適合大量生產。 

近年來，由於 D. Deslandes 和 K. Wu 提出基板合成波導 (substrate integrated 

waveguide, SIW)的概念[15,16]，使得矩型波導除了傳統的金屬封裝結構外，也能在一般

的平面電路版上製作。不僅降低波導的體積與製作成本，且更易於與其他平面電路整合

在一起，同時具備了低功率損失並可用以製造高品質因子(quality factor)元件。基板合成

波導是在 PCB 基板上利用金屬連通柱陣列實現矩形波導架構，波導主模與金屬矩形波

導主模之場型及電流分佈都十分相似，並且只需簡單轉接結構，即可將導波能量傳遞至

其他電路。在本論文中，將利用基板合成波導技術設計圓極化天線及微波原件。圓極化

天線是藉由多孔徑耦合原理設計的耦合器，產生九十度的相差，而產生圓極化的功能。

微波原件的應用上則為雙工器的設計製作，設計原理與量測結果在往後章節將會完整詳

述。 

現今通訊系統中不同的通訊系統架構所要求的極化特性並不相同，而圓極化天線具

有不因發射端或接收端天線擺放位置的不同就有很大差異性的缺點，避免掉發射與接收

天線因極化不匹配的關係而造成極化損耗。因此圓極化天線對於近年來熱門的無線傳能

以及在衛星通訊及 GPS 定位上應用普遍度極高。近年來已逐漸出現利用基板合成波導

來設計製作的圓極化天線，例如:利用以共平面波導作饋入搭配共振腔以及十字形槽孔的
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圓極化天線設計[1]，或者透過錐形狹縫饋入(tapered slot feed)的方式搭配環狀槽孔來做

設計[2]，也有以雙垂直槽孔做微幅射單元並加以設計製作成為天線陣列來達成高增益圓

極化天線[3]等。 

本論文第一部分提出一種新的設計方式，採用基板合成波導架構所設計的耦合器來

製作原極化天線。因為使用此法所產生九十度相角差對頻率變化不甚敏感，因此能夠提

高原極化頻寬，提升效能。 

另一方面，在現今的通訊系統除了講求低廉成本以及輕巧的元件體積以外，又同時

期望能有不錯的效能。這樣的前提下，即便傳統的波導管有絕佳的效能，在與主動電路

連接時，仍然存在著要透過複雜且較為昂貴的轉接電路來做轉換的缺點。為了解決此些

缺點，利用平面式的基板合成波導技術來製作微波原件遂在近年來開始受到研究。而在

通訊系統中的必要元件為雙工器，雙工器主要功能為對所要採用的頻率作切換。相對於

傳統方式製作的雙工器，以基板合成波導來製作可易於與主動平板電路連接，同時達到

縮小其體積並降低製作成本。 

本論文第二部分即是利用Riblet耦合器原理中的波導模態混成來設計製作微波原件

中的雙工器。同時更進一步利用共振腔原理，對其進行改良，透過此法，設計出一以基

板合成波導技術的雙工器。 

1.2 相關研究 

在早先的文獻對於基板合成波導的基本特性已提出廣泛深入的探討[4]-[6]。例

如:TE10 及 TE20 截止頻率的理論經驗公式論述[6]以及與主動電路聯結的轉接電路設計

[4]。此外，為減少厚基板微帶線的損耗，便有研究提出共平面波導與基板合成波導的轉

接[7]，以降低微帶線的損耗。 

基板合成波導已應用於多種微波原件之設計上。以有許多研究設計者將其技術應用

在微波濾波器 (filter)[8,9]、低相位雜訊振盪器(oscillator)[10]、環行器 (circulator)[11] 、

低損耗的波導管之功率分波器 (powerdivider)[12]及波導管開槽 (waveguide slot antenna)

天線[13]等電路設計上。 
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1.3 內容提要 

本論文第一部分提出以多孔徑耦合的方式，來設計相差九十度的耦合器，在利用槽

孔耦合的方式將其應用在圓極化天線設計上。設計頻帶為 IEEE C band。 本論文第二部

分則先以兩個 Riblet 耦合器串接一二階傳統共振腔來設計製作雙工器。然而為加強其隔

離度，接著再重新以共振腔理論重新設計一改良版本。本論文研究內容，除了交代天線

及雙工器之設計流程外，對於原理以及特性均有說明。以下分為五個章節做說明： 

第一章 簡介。簡單敘述本論文之研究動機以及應用價值，同時提及各章摘要。 

第二章 基板合成波導及其方向耦合器製作理論及研製。簡單介紹基板合成波導發展及    

       其原理，同時簡述其特性，包括基板合成波導之損耗特性、饋入方式、設計原   

       理、平面電路轉接結構。同時也介紹多孔徑耦合器設計理論以及推導、Riblet 短  

       槽耦合器理論。 

第三章 基板合成波導圓極化天線設計製作。延續第二章的多孔徑耦合器概念，將相差  

       九十度的幅射由垂直的槽孔耦合到上層的 PATCH 輻射出去，進而產生圓極化的   

       效果。由於九十度相差是單純由波導中的路程差所產生，因此對頻率的敏感度  

       較不高，具有提升圓極化天線頻寬的作用。 

第四章 基板合成波導共振腔理論。首先介紹傳統波導管共振腔原理，接著說明基板合  

       成波導之共振腔的設計原理，同時對傳統共振腔帶通濾波器設計以及直角耦合    

       共振腔帶通濾波器設計進行模擬並比較分析其效能。 

第五章 基板合成波導雙工器之設計製作。首先延續第二章所之 Riblet 短槽耦合器，將   

       其與傳統共振腔進行串接來實現理論。藉由觀察模擬及實作效能後，進一   

       步進行改良。利用具傳輸零點之直角耦合共振腔濾波器來設計一改良型式的雙 

       工器，以提高其隔離度，增加其應用範圍。 

第六章 結論。將本論文所提出之基板合成波導應用在圓極化天線設計以及微波原件中 

       的雙工器設計做一總結。 
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第二章 基板合成波導方向耦合器理論 

2.1 基板合成波導 

由 Uchimura、Takenoshita 和 Fujii 等人於 1998 年提出的層壓波導[14] ，如圖 2-1

所示，即使用多層印刷電路板形成矩形波導結構，乃基板合成波導的前身。2001 年，

D. Deslandes 和 K. Wu 等人提出基板合成波導概念[15,16]，此概念乃是利用簡單的傳輸

線轉接結構將導波能量從其他平面傳輸線，轉接至矩形波導。利用這種方式製作波導，

在實現在平面電路設計的同時，也可將電路尺寸縮小，同時更容易與主動電路連接。 

 

 

 

 

圖 2- 1 層壓波導基本結構[14] 

 

基板合成波導是利用光子邊界間隙(photonic bandgap)結構的理論觀念，所延伸出的

微波矩形波導結構，而光子邊界間隙理論可參考由 E.Yablonovitch 所提出之文獻[17]。

近年來，陸續有許多學者，利用此概念在微波領域中設計低損失高品質因子(Qfactor)被

動電路。在此以矩形基板合成波導為例，說明基板合成波導的結構。圖 2-2 所示，藉由

在印刷電路板上下兩面金屬的介質中，打上一整排金屬連通柱來形成側面幾乎封閉的排

列，當金屬連通柱列的間隙夠小時能等同於矩形介質波導的導波結構，意即如同金屬牆
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封住上下左右的結構，而使能量集中在基板合成波導的結構內傳播。 

2.1.1 基板合成波導的特性 

根據[18]，其金屬連通柱穿孔之間距至少要小於 1/5 波長，才可將大部分能量留在

內部。如果間距小於 1/10 波長，可使導波能量幾乎完全不洩漏至損失至波導外，此可

經由電磁模擬驗證。圖 2-3 為基板合成波導之金屬連通柱尺寸與損失之模擬結果[19]。 

 

圖 2- 2 基板合成波導之結構圖[19] 

 

(a) 
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(b) 

 

圖 2- 3 基板合成波導之損耗模擬結果 

(a)金屬連通柱間距 p(b)金屬連通柱直徑 d[19] 

 

基板合成波導基本上和傳統金屬矩形波導大致上具有共同的導波特性。較為明顯的

差別為介質基板很薄，因此少了一個方向模態的產生。在基板合成波導的設計上，依據

[20] TE10 及 TE20 截止頻率的經驗公式為 

 

          
  

    
   

  

     
          

          
  

   
   

  

    
 

  

     
          

 

其中 c 為自由空間中的光速，   為基板的介電常數，D 為金屬連通柱直徑，W 為

基板合成波導中兩排金屬連通柱之中心到中心的距離，b 為相鄰金屬連通柱間距，對應

之基板合成波導結構如圖 2.4 所示。由於操作的模態為的為 TE10和 TE20模態，所以基
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板厚度不影響截止頻率，依據[20]經驗公式只在 

 

b <        及 b < 4D 

的條件下才會成立。因此由(2-1)，當金屬連通柱之間距夠小時，基板合成波導的有效寬

度為 

        
  

     
       

 

 

圖 2- 4 (a)基板合成波導結構(b)理想無窮邊界基板合成波導截面(c)有限邊界的基

板合成波導[20] 

2.1.2 基板合成波導與平面電路的轉接結構 

在傳統金屬矩形波導實際應用時，頇要有複雜的轉接電路設計且製作昂貴。然而若

使用基板合成波導卻可以避免此項缺點。由於微帶線的電場分佈與矩形波導的電場分佈

大致上相同，如圖 2.7 所示，因此微帶線可以將能量適當傳遞至矩形波導。而轉接部分

的 taper 線段是基於與 50 歐姆微帶線的寬度不連續的效應所採取的設計。 
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在圖 2.5 與圖 2.6 中，[21,22]用印刷電路板實現的基板合成波導，利用簡單結構轉

接至微帶線或共平面波導電路，使基板合成波導更容易與方便與其它主被動電路整合在

同一塊基板上。在耗損方面，當矩形波導高度 b 越薄時損耗將會越大，然而微帶線基板

厚度越厚時損耗越大。因此如圖 2.6 所示，採取固定矩形波導厚度的方式，使用共平面

波導轉接至矩形波導，可以解決微帶線損失太大的缺點。 

 

 

圖 2- 5 基板合成波導轉接至微帶線結構[21] 

 

 

 

圖 2- 6 共平面波導轉接至基板合成波導之背對背結構[22] 
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圖 2- 7(a)矩形波導與(b)微帶線之電場分佈[21] 

2.2 方向耦合器設計 

方向耦合器為 RF 電路元件或裝置。如圖 2-8 所示，耦合器可以具有耗損性及不具

耗損性的三端埠或四端埠元件。三端埠網路可以是一個 T 型的為波電路接面或其他網路，

而四端埠網路則可以是方向耦合器或功率分合波器。自 1940 年代開始，耦合器被以各

種形式發明生產出來。一直到最近，平面式傳輸有增無減的使用下，促進更多的新設計

形式。在為波應用中，方向耦合器有諸多用途，於平衡式混波器(balanced mixer)中可提

供混波的功用[23]，同時在放大器、開關、檢測器與天線等上均有其使用價值。例如其

可用來組成交越耦合器(cross coupler) ，配合放大器改善其輸入與輸出匹配，同時提高

1-dB 壓縮點(compression point)[24]。此外，方向耦合器亦可以配合 PIN 開關，改善輸

入輸出匹配與功率負載(power-handling)能力[25]。 

在諸多微波系統中，耦合器元件多以金屬波導管來製作，因此本論文將以基板合成

波導技術來實現並設計，提出另種可能性。此節將敘述兩種基板合成波導方向耦合器架

構，一種是利用波導管中多孔徑耦合原理來設計製作的多孔耦合器(multihole coupler)，

另一種是 Riblet 短槽(Riblet short slot)耦合器[26]。 

分波器
或

耦合器

分波器
或

耦合器

 

圖 2- 8 微波功率的分流與合併(a) 功率分流(b) 功率合併 

[27] 
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參考[27]，首先探討波導中任意電流源與磁流源的激發。如圖 2-9 所示，位於平面

Z1 與平面 Z2 間的電流源 J ，其在+Z 方向產生電磁場 E


，H


；在-Z 方向則產生電磁場

E


，H


。 

 

圖 2- 9 無限長波導管中任意磁流源與任意電流源示意圖 

 

這些電磁場表示式如下所示： 

 

 

2( ) ,nj z
n n zn

n

E A e ze e z z
     (2 – 4a) 

 

 

2( ) ,nj z
n n zn

n

H A h zh e z z
     (2 – 4b) 

 

 

1( ) ,nj z
n n zn

n

E A e ze e z z
     (2 – 4c) 

 

 

1( ) ,nj z
n n zn

n

H A h zh e z z
      (2 – 4d) 

下標 n 表示波導管中任意 TE 與 TM 模。藉由互易定理(Reciprocity Theorem)， 

 

 

 

1 1 1

1 1 1

2 2 2

2 2 2

E j H M

H j E J

E j H M

H j E J









   

  

   

  

 

(2 – 5a) 

(2 – 5b) 

(2 – 5c) 

(2 – 5d) 
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利用向量恆等式 ( ) ( ) ( )A B A B B A         

將 1 2 2 1( )E H E H    展開得 1 2 2 1 2 1 1 2 1 2 2 1( )E H E H E J E J H M H M         

其散度(divergence theorem)表示式為 

 

 

1 2 2 1 1 2 2 1

2 1 1 2 1 2 2 1

( ) ( )

( )

s
v

v

E H E H dv E H E H ds

E J E J H M H M dv

       

   

 


  

先考慮電流源，即
2 1 20  ,  0J M M    

 

 
1 2 2 1 2 1 1 2( ) ( )

s v
E H E H ds E J E J dv       (2 - 6) 

此處 S 為波導管平面 Z1 與平面 Z2 所為空間的表面積，  , i iE H 則為由
iJ (i=1,2)所產生的

電磁場。設定在 2Z Z 或 1Z Z 哭間中的電磁場
1 1,E E H H

 

  ；且設定往-Z 方向傳

播的第 n 皆膜態電磁場為
2 2,n nE E H H

 

  。 

2 1

2 1

( ) ,

( ) ,

n

n

j z
n n n zn

n

j z
n n n zn

n

E E A e ze e z z

H H A h zh e z z





 

 

   

    




 

因為波導牆上的切線電場為零，也就是說在牆上的 ( ) 0E H z H z E      。所以於

所選空間區域中於牆上的面積分會為零。此外波導管同一橫截面上之各膜態相互正交，

即 

 
0 0 0

( ) ( ) 0,      m nm n m zn n zn m n
S S S

E H ds e ze h ze zds e h zds for
 

                 (2 -7) 

 

藉由式(2-12)即式(2-15)可將式(2-14)簡化為 

 
2 1

( ) ( ) nn n n n n n n n n n
Z Z v

A E H E H ds A E H E H ds E Jdv
                      

將電場邊界條件帶入可在簡化為 
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2

2

[( ) ( ) ( ) ( )]

2

n n zn n zn n zn n zn
Z

nn n n
Z v

A e ze h zh e ze h zh zd s

A e h zd s E Jdv





       

  



 
  

意即 

 

 

1 1
( ) nj z

nn n zn
v v

n n

A E Jdv e ze Je dv
P P

  
     

0

2n n n
S

P e h zdv   

(2 -8) 

重複以上步驟並設定 2 2,E E H H
 

  可得往-Z 方向傳播之振幅大小為 

同理，若設定
2 1 20  ,  0M J J   ，則可推導出由磁流源所產生之電磁場振福為 

再藉由重疊原理(Superposition Principle)，可得總振幅大小表示式。 

A. 孔徑耦合分析 

如圖 2-10(a)，圖中的電場力線均垂直於導體表面(電場於導體表面的切線分量為零)

如果導體被切開一個小孔徑，部分電力線會穿透孔徑，再回頭終止於孔徑附近的導體，

如圖 2-10(b) 所示。而 2-10(c)，圖中沒有孔徑，兩個垂直於導體表面(無限)細小的極化

電流。極化電流的強度與輸入的垂直電場成正比 

 

 
                                        (2 -12) 

 

 

1 1
( ) nj z

nn n zn
v v

n n

A E Jdv e ze Je dv
P P

   
     (2 -9) 

 

 

1 1
( )

1 1
( )

n

n

j z

n n n zn
v v

n n

j z

n n n zn
v v

n n

A H Mdv h zh Me dv
P P

A H Mdv h zh Me dv
P P





 

 

   

  

 

 

 
(2 -10) 

(2 -11) 
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圖 2- 10 以極化電流及極化磁流，等效導電牆上孔徑的推導過程 

(a)導體牆上的正向(垂直)電場；(b)導體牆上，小孔徑附近的電力線分布；

(c)垂直於導體牆的極化電流，及其附近的電力線；(d)導體牆附近的磁力

線；(e)導體牆上，孔徑附近的磁力線分布；(f)平行於導體牆的極化磁流，

及其附近的磁力線分布 [27] 

 

同理，圖 2-10 (e)瑣事就是小孔徑附近的切線磁場力線(磁場在導體表面的垂直分量

為零)分布，這些磁力線的分佈，與圖 2-10(f) 中平行於導體表面的反向極化磁流輻射場

分佈相當類似，所以，該孔徑的電磁效應可用此兩個反向的細小極化磁流代替，該磁流

        為 

 

 
             

                           (2 -13) 

(2-13) 中，   定義為孔徑的磁極化係數。 

 上述的電極化係數與磁極化係數均為常數，與孔徑的大小、形狀有關。若孔徑

的形狀簡單，這兩個係數都已經被算的差不多了，請參考文獻 [28]，[29] 與[30]。最常

用的是圓形及矩形的孔徑，其極化係數列於表 2-1 中。   
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表 2- 1 電極化係數與磁極化係數 [27] 

孔徑形狀   m  

圓孔  
3

02r

3
 

3

04r

3
 

矩形開槽  
2ld

16


 

2ld

16


 

 

現在證明極化電磁流       ，        與電磁流源   ，     之間的關係。由馬克斯威方程可得 

                       (2 -14a) 

                      (2 -14b) 

相對於真空，在介質中所多出的極化向量稱微電極化量      ，其與     ，     之關係如下： 

                   (2 -15) 

在線性介質中，電極化量正比於外加電場的強度： 

                (2 -16) 

其中  稱為電納係數，可以是複數。所以 

                                    (2 -17) 

其中              

            (2 -18) 

磁性材料中也有類似情況 

                      (2 -19) 

若材料為線性，       會正比於    ， 

                (2 -20) 

其中  為磁化率。由(2-19)與(2-20)， 

                        (2 -21) 

利用定義        與         的 (2-15) 與 (2-19)，可得 
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                                  (2 -22a) 

                              (2 -22b) 

在這些式子中，     ，   分別與             ，         扮演的角色相同，所以我們可定義等效的

電流與磁流為 

              (2 -23a) 

                    (2 -23b) 

有了上述的式子，我們就可以計算由極化電流與極化磁流所輻射的電磁場。因此，將(2-23)

代入(2-8)、(2-9)、(2-10)、(2-11)，再經由重疊原理可得孔徑耦合之波導在正 Z 方向與-Z

方向傳播之振福表示式為 

 

0

0

1 1

1 1

n n n n e n m
v v v v

n n n n

n n n n e n m
v v v v

n n n n

jj
A E Jdv H Mdv E P dv H P dv

P P P P

jj
A E Jdv H Mdv E P dv H P dv

P P P P





    

    

 
   

 
   

   

   

  

或 

 0( )n n e n m
v v

n

j
A E P dv H P dv

P


  

    (2-24a) 

 0( )n n e n m
v v

n

j
A E P dv H P dv

P


  

    (2-24b) 

 因為極化係數的推導中有一些假設，因此上述理論只是近似。若孔徑位置不靠近金

屬邊緣或波導的牆角，這些公式的答案都還算合理。穿過孔徑的電磁場，就是無孔徑導

體平面上的等效電磁流所輻射出來的。在導體面的輸入側，電磁場的分布也會受孔徑的

影響，整個分佈的影響也是由輸入側的電磁偶極計算，該電磁偶極的方向恰與導體另一

側的偶極相反。這樣做的話，孔徑中的切線電磁場必會連續。在計算電磁偶極的輻射場

時，可利用映像定理，將電磁偶極的強度加倍，以取代( 無孔徑 )導體面的邊界條件。

接下來將用上述理論分析波導側面及橫截面的孔徑，以闡述其中的細節。 
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B. 經由波導橫截面的孔徑耦合 

如圖 2-11(a) 所示，波導橫截面金屬板正中心有一個圓孔，假設波導中只有一個可

傳播模      波，此波由    側入射。如果封閉該孔徑，如圖 2-11(b) 所示，則     區

的駐波為式中  與     分別為      波的傳播常數與特性阻抗。 

                    
  

 
  (2-25a) 

                 

 
    

  

   
               

  

 
  (2-25b) 

利用 (2-12) 與 (2-13) ，可經由上面的電磁場，算出等下的極化電流與極化磁流如下： 

                                  
 

 
     

 

 
        (2-26a) 

                                                                 

                    
 

 
     

 

 
      

       
    
   

    
 

 
     

 

 
      

(2-26b) 

其中      波的      。由 (2-23b) 知，極化磁流         等效於下面的磁流密度 

 

                    
        

   
    

 

 
     

 

 
      (2-27) 

 

如圖 2-11(d) 所示，受孔徑所散射的場，可以想成是橫截金屬面兩側的極化磁流所

產生的。再者，封閉的橫截金屬面所定之邊界條件也可用映像定理取代，也就是說，將

橫截金屬面移走，並將偶極的強度增為兩倍，如圖 2-11(e) (Z<0 區) 及圖 2-11(f) ( Z>0

區 ) 所示。於是，等效孔徑電流所輻射的穿透波與反射波振幅，利用式(2-27)，(2-10)

即(2-11)後得到 

 

    
  

  

   
                             

        
     

 
      

  
 (2-28a) 
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 (2-28b) 

上式用到                                及           。 

 

 

圖 2- 11 分析波導橫截金屬面上的孔徑問題用 

(小圓孔耦合理論與映像定理) 

 

(a) 波導橫截面上小圓孔徑的幾何圖；(b)孔徑封閉時的電磁場；(c)孔徑

打開時的電磁場；(d)以等效偶極代替封閉孔徑時的電磁場；(e)z<0

區等效偶極所輻射的場；橫截金屬面以映像定理取代；(f)z>0 區等效

偶極所輻射的場；金屬橫截面的邊界條件以映像定理取代。 [27] 
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磁極化系數可查表 2-1。完整的電磁場為 

 

                
            

  

 
，                        (2-29a) 

    
 

   
             

            
  

 
，             (2-29b) 

且                  

       
         

  

 
，       (2-30a) 

    
    

 

   
        

  

 
，       (2-30b) 

 

C. 經由波導側面上的孔徑耦合 

另一種孔徑耦合結構如圖 2-12 所示，兩波導共用一個寬面金屬牆，牆上中心有一圓孔，

假設      波由下面波導(波導 1) 中     區入射進來，我們想要計算耦合到上波導

的電磁場。入射的電磁場為 

 

        
  

 
     ， (2-31a) 

  
10

sin i z

x

A x
H e

Z a

 
 ， (2-31b) 

   

                                                           

 

 

圖 2- 12 利用共用寬面金屬牆上孔徑耦合的平行波導[27] 
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輻射中心 (     ，   ，   ) 的入射場為 

 

      (2-32a) 

    
  

   
     (2-32b) 

 

由(2-20)、(2-21) 及 (2-15) 知，將電磁場耦合到上波導的電、磁偶極為 

 

               
 

 
             (2-33a) 

    
        

   
    

 

 
              (2-33b) 

 

此時電磁偶極同時存在。令上波導中的電磁場為 

 

   
       

  

 
     ，                          區  (2-34a) 

   
  

  

   
   

  

 
     ，                        區  (2-34b) 

   
       

  

 
     ，                         區 (2-35a) 

   
  

  

   
   

  

 
     ，                       區   (2-35b) 

 

其中    與    分別為上波導中往正負向傳的電磁波振幅。 

 由重疊原理可知，由 (2-33) 的電流與磁流所輻射的正向傳播電磁場，由(2-24)，

可得正 Z 方向傳播的電磁場振幅為 

     
  

   
    

      
       

    

   
      

    

   
   (2-36a) 

同理，往負 Z 方向傳播的電磁場振幅為 

    
  

   
    

      
       

    

   
      

    

   
    (2-36b) 

其中    =       。 
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2.2.1 多孔耦合器 [27] 

多孔波導管耦合器的操作與設計方式，與多段式的寬頻阻抗匹配網路的概念非常類

似。先研究如圖 2-13 的雙孔耦合器的操作。圖中有兩個平行及共用邊牆的波導管。共

用的邊牆上有兩個距離為      的小孔，讓兩個波導可以耦合。從端埠 1 進入的電波，

部分會傳到端埠 2，部分的能量會經由這兩個小孔耦合到另一個波導管。取第一個小孔

的位置為參考相位平面，則達第二個孔徑時的電波相位為     。在上面的波導管中，

每一個孔徑都會輻射出一個往前的傳播、一個往後傳播的電波分量;一般而言，往前往後

兩個波幅的大小並不相同。在端埠 3 的方向，兩個孔徑所輻射之往前傳播分量會同相相

加，因為兩分量行走路徑均是      。不過，在端埠 4 的方向，兩個孔徑輻射的往後傳

播分量會因相差      而彼此相消，因為從第二個孔徑輻射往後波時，其相位已經改變 

    (以第一孔徑位置的入射波為零度) ，再「回傳」到第一個孔徑位置的上方時，再改

變    ，總共會相差      。 

 

Input Through

CoupledIsolated

In phaseOut of phase

Top view

Side view

-180 Degree

-90 Degree

Port 4

Port 2

 

 

圖 2- 13 雙孔波導管方向耦合器的基本操作原理 
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2.2.2 Riblet 短槽耦合器 

圖 2-14 所示為 Riblet 短槽耦合器[31]，由兩個共用側面金屬牆的波導管組成，共用

的金屬牆上有部份區域挖空，以達到耦合目的。在挖空處，TE10(偶對稱)與 TE20(奇對稱)

波均會被激發，經由適當之設計，可使隔離端埠的電波分量彼此相消，而耦合端埠則恰

好相加。值得注意的是，作用區的寬度需要做適當的縮小，避免 TE30 波的產生，這種

耦合器尺寸通常較其他波導管耦合器小。分析 Riblet 耦合器可使用奇偶模對稱方法[32]，

即端埠 1 入射波 10 TE 模態，可視為在端埠 1 與端埠 4 奇偶模態對之重疊。 

 

 

圖 2- 14 Riblet 短槽耦合器(a)結構圖及(b)上視與側視尺寸圖 

[31] 
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如圖 2-15 為偶模態激發，因為其對稱性，在耦合區域產生 10 TE 模態的場型分佈，

故在端埠 2 與端埠 3 反射波造成相位延遲     ，其中           。偶模激發態下

波導寬度為 2a，   4a，因此 

          
 

  
     (2-37) 

奇模態激發如圖 2-16 所示，由於端埠 1 與端埠 4 入射波相位相差     ，因此在

耦合區域產生 TE20模態的場型分佈，在端埠 2 與端埠 3 的反射波造成的相位延遲為

     ，其中         。而在    模態下 

          
 

  
     (2-38) 

如此一來便可推得奇模態與偶模態的相位差為 

               
 

   
 

 

   
    

 

 
     

 
   

  

 
 
     

 
   

  

 

 

  (2-39) 

   

 
 

圖 2-15 Riblet 短槽耦合器偶模態分析示意圖 

[31] 
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圖 2-16 Riblet 短槽耦合器奇模態分析示意圖 

[31] 

 

接著藉由重疊原理，端埠 1 的入射波 a1 在端埠 2 與端埠 3 產生的輸出分別為 

 

1 1
2 1

1 1
3 1

sin( ) ( )
2 2 2 2

cos( ) ( )
2 2 2 2

e o o

e o o

a a
b l l ja l

a a
b l l a l

 
  

 
  

 
        

 
       

 (2-40) 

故端埠 2 與端埠 3 的穿透波有   的相位差，振幅大小是  的週期函數而且功率孚恆 

 

 
 

2 2 2

2 3 2 3 1P P b b a     (2-41) 

欲得 3dB 耦合    必頇為     。如此條件成立下將會使                  

  
    。如此以來，便可設計成輸出端振幅相同且具備     相位差之耦合器 以上分析，

係假設偶模態與奇模態皆是完全匹配，即    與   皆為 0，故端埠 4 無反射波，稱為隔

離端埠。 
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第三章 基板合成波導圓極化天線設計 

3.1 圓極化天線設計 

當空間中兩個正交相量有相同振幅大小並且相位差 90 度時，此時該電磁波的極化

狀態為圓型極化。圓型極化可依電場向量頂點隨時間變化的軌跡，分成左手圓型極化

(Left-Hand Circular Polarization，LHCP)和右手圓型極化(Right-Hand Circular Polarization，

RHCP)。就觀察者而言，若在固定方向所看到迎面而來的電磁波其電場向量頂點隨時間

變化的軌跡為逆時針旋轉時，定義此電磁波的極化狀態為右手圓型極化(RHCP)。反之，

若以相同的觀測位置而言，電場向量頂點隨時間變化的軌跡為順時針旋轉時，定義此電

磁波的極化狀態為左手圓型極化(LHCP)，示意圖如圖 3-1 所示。 

下面將藉由圓極化的數學推導過程來說明前述事實： 

 

左旋圓型極化表示式： 0

0( )
jkZ

E E x j y e


   

 

其時域表式時為:
0 0 0( , ) { cos( ) cos( / 2)}z t E x t k z y t k z         

 

選定固定點 Z=0：
0(0, ) { cos( ) s ( )}t E x t y in t     

 

意即：電場向量的方向會隨著時間從零增加而開始以逆時鐘以 的角速度旋轉，此式可

利用左手圓極化原理比出電磁波傳播方向與電場極化的旋轉方向，故稱為左手圓型極化

波；反之，若圓型極化波的表式是為 0

0( )
jkZ

E E x j y e


  ，電場向量的方向則會隨著時間

從零增加而開始以順時鐘以 的角速度旋轉，故稱為右手圓型極化波。 
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(a) 

 

 

(b) 

 

圖 3- 1 圓型極化電場分佈圖 

(a) 右旋圓極化 (b)左旋圓極化 

 

3.1.1 單饋入圓極化天線設計     

單饋入圓極化天線原理是利用兩個正交模態在共振頻率點會有相等輸出功率大小
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強度相位差九十度的特性，恰巧可產生圓極化。當頻率偏離中心頻率 0f 之後，兩個正交

模態的強度與相位變化會越來越偏離圓形極化之特性。這類型的設計外型包括:矩形微帶

天線(外型幾乎接近正方形)、橢圓形微帶天線(外型幾乎接近圓形)、有截角的正方型微

帶天線和有狹縫的矩形微帶天線，可參照圖 3-2。 

 

Slot
mode1

mode2

mode1

mode2

mode2

mode1

(a) (b) (c) (d)
 

圖 3- 2 常見單饋入圓形極化設計 

(a)矩形微帶天線(b)橢圓形微帶天線(c)有截角之正方形微帶天線(d)有狹縫的矩形微

帶天線 

3.1.2 微帶金屬薄片天線 

微帶金屬薄片天線的外型基本上是由兩層坪型金屬導體構成，中間以一層介質基板

隔離，下方金屬導體所扮演的角色相當於整個天線的接地面。一般而言，微帶金屬薄片

天線可歸類為共振天線(Resonant antenna)的一種。頻寬的限制是所有的共振天線都會遇

到的最大癥結，而對微帶金屬薄片天線也不例外。基本上，為金屬薄片天線的設計頻率

通常是落在 1~100GHz 的頻段範圍。 

微帶金屬薄片天線的外型包括有矩形、圓型、環圈形和三角形。其中以矩形和圓形

微帶金屬薄片天線最常使用。無人先針對矩形微帶天線的特性做理論分析，其是意圖如

圖 3-3(a)。最上層為微帶金屬薄片層，最下層為接地面與饋入網路層，而中間夾有一層

介質基板層。當基板厚度 t 遠小於設計共振頻率之波常常度時，可利用空腔模型理論[33]

分析其共振頻率和場量分佈，可以得到很精確的結果。由於要將邊界洩漏場(The fringing 

dields)考量至實際等效電器長度，因此金屬片微戴天線的共振長度通常會略小於在此介
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質基板下該共振頻率的半波長長度。由[35]，微帶天線的共振長度 L 可由 3-1 式求得: 

   0.49 0.49d

r

L





   (3-1) 

上式中的是在自由空間中的共振頻率波長， d 是在介質基板中的共振頻率波長， r 是

考量包含介質得等效介電係數。共振腔理論模型分析中，兩個導體金屬面之間的區域可

視為一個末端開路的半波長傳輸線的空腔結構，如圖 3-3(b)所示，電場在空腔之間以駐

波形式存在。這時可視為在空腔中存在 TM01模態，僅含有 Ez分量。而四周的邊界條件

為上下面為等效之電牆(electric wall)，四周面為等效之磁牆(magnetic wall)。該空腔為一

有損耗之結構，其損耗造成微帶金屬薄片天線的電磁波輻射能量與表面波損失。圖 3-3(b)

周圍的洩漏電場便會造成對於上半平面(Z>0)的電磁波輻射。由天線之天頂角(圖 3-3(c))

觀察，將可知駐波特性會造成電場在左右邊造成相等輸出功率大小且反相位的總洩漏場

量，可視為有兩條同相之等效磁流
sM ，其中 2s aM E a  ，會造成天線具有垂相輻射場

型(Broadside radiation pattern)，意即在 Z 軸方向上會有最大之輻射場型。 

 

 

     

(a) 
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(b) 

 

Patch

y

x

Ms
 

(c)  

 

圖 3- 3 半波長共振矩形微帶金屬薄片天線 

(a)矩形微帶金屬薄片天線之外型(b)電場分佈之側視圖(c)等效磁流分佈之頂詴圖 

[35] 

 

 介紹完天線的輻射特性後，接下來探討微帶金屬薄片天線的饋入設計方式。現

今存在著許多種微帶金屬薄片天線的饋入設計方式，多數存在著窄頻寬或是有過大表面

波的缺點。為了改善此兩類缺點，而短槽耦合饋入微帶金屬薄片天線的設計方式被提出

來而成為當今最熱門的微帶天線設計方式之一。參照圖 3-4，槽孔耦合式微帶天線包含

了三大主體：饋入網路、具有槽孔之接地面與輻射金屬片天線。由於為了達成增加頻寬

的效果，設計上會在上層選用低介電係數的基板來增加場在饋入電路與槽孔和輻射金屬
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片之間傳遞效應。此外，位於中間之接地面亦具有隔絕饋入網路和輻射金屬薄片天線的

優點。槽孔耦合饋入微帶金屬薄片天線的頻寬公式由 3-2 式[34]決定： 

 2

1
3.77   , 1r

r

W t t
BW

L



  


  (3-2) 

上述公式是對應VWSR<2：1條件之下的比例頻寬公式，利用槽孔耦合的設計方式，

可以有效率提升幅射頻寬而達到設計要求。 

 

 

 

 

圖 3- 4 短槽耦合饋入微帶金屬薄片天線示意圖 

[35] 

 

3.2 基板合成波導圓極化天線設計概念分析 

此天線設計概念如圖 3-5 所示。假設在埠 1 輸入的訊號為 a1= 1 0a  ，在其傳達至埠 4
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時，部分波導經由第一個孔徑耦合而傳達至埠 2 極埠 3，分別以 1fk a l 及 1 0rk a  來

表示。其中 fk 及 rk 分別為波導經由孔徑耦合之向前耦合與向後耦合的耦合系數。因此，

經由第二孔徑耦合的波導則分別為 1fk a l 及 1 2fk a l 。如此一來，在埠 2 以及埠

3 的耦合量分別為 b3= 12 fk a l 及 b2= 1(1 0 1 2 )rk a l   。將兩孔徑設計在相距 0.25 g ，

則在埠 2 的耦合量會因反向而抵消，而在埠 3 的所接收到的波導則與與在埠 4 所接收到

的波導在相角上出現九十度角相角差，埠 3 之波導將落後埠 4 九十度相角差，此時再經

由垂直的槽孔透過上版的金屬片輻射出來而產生圓極化的效果為左手圓極化。而若饋入

端由改埠 2 饋入，則可產生另一種圓形極化，及右手圓極化，因而此為一藉由改變饋入

點來產生圓形極化之 SIW 圓極化天線。   

 

 

     圖 3- 5 SIW 多孔耦合圓極化天線工作原理 

3.3 基板合成波導圓極化天線設計架構 

本章所設計之圓極化天線其示意圖如圖 3-6。圖 3-6 為一結合多孔耦合器之圓極化

天線，其面積大小為 61mm35mm。這種天線設計方式是以波導在耦合器內所走的路

徑來產生九十度相位差，因此九十度相位差對於頻率的變化較不敏感，意即對於圓極化
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頻寬上的效能可以有所提升。提出一對於圓極化天線之圓極化頻寬提升的設計方式。圖

3-7 及圖 3-8 為天線的實作圖。饋入網路與輻射金屬片天線的基板皆為 1.524mm 的

RO4003 基板( 3.55r  )，兩塊基板之間利用塑膠墊片支撐起來，中間空氣層厚度為

0.5mm，目的是為了降低上層輻射金屬片的等效介電系數與介質損耗來增加輻射增益。

其他相關之重要參數的設計數值列於表 3-1，公制單位為公厘(mm)。 

 

 

 

 

 

圖 3- 6 SIW 多孔耦合圓極化天線 
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              表 3- 1 SIW 多孔耦合圓極化天線設計參數 

 

符號 尺寸(mm) 

W 34.9 

L 61.2 

hs 1.524 

C 2.2 

l1 12.1 

l2 11 

b 2.2 

d 9.35 

a 15.35 

W2 8 

S2 8 

S1 5 

W1 3.55 

l3 6.6 

Lp 13.01 

Ls 8.48 

Ws 1.41 

d 0.4 

p 0.8 
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圖 3- 7 SIW 多孔耦合器實作圖 

 

 

 

圖 3- 8 SIW 多孔耦合圓極化天線實作圖 
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3.4 基板合成波導圓極化天線量測數據分析 

本章中，所使用的天線模擬軟體為 Ansoft 公司的 HFSS，實作中的成品參數設定乃

是以達成較佳圓極化效果為目的來對其作最終微調設定。實作量測則是以 HP8720 網路

分輻射場型是以 HP8530A 天線量測系統在無反射實驗室中量測得到輻射場型與曾益。

基板合成波導多孔耦合元極化天線的散射餐數如圖所示。圖 3-9 分別表是圓極化狀態下，

模擬與量測所得知散射參數對頻率的數據量測圖。圖 3-9(a)中可見：當模擬時， S21 與

S31 共振頻率點落於 6.1GHz，而 S11 低於-25dB，S41 都在-10dB 以下。而圖 3-9(b)為量

測圓形極化得到的數據，散射參數的量測與模擬結果相近，模擬與量測值可得到一致的

結論。 

而圖 3-10 及圖 3-11 為該天線之場型量測圖。分別為左旋圓極化與右旋圓極化之場

型量測圖。量測方法為旋轉法。此法所量測之場型結果，若在相鄰兩間隔相距振幅差距

小，則表是水平接收極化與垂直極化接收之量直接近，此時便會有好的軸比(axial-ratio)。

圖 3-12 為左旋極化與右旋極化軸比對頻率變化圖。左圓極化狀態時，從 6GHz 至 6.5GHz

均低於 3dB，右旋極化狀態時，3B 以下範圍亦為 6GHz 至 6.5GHz。圖 3-13 則為左旋圓

極化與右旋圓極化之總天線增益對頻率之變化圖，左旋圓極化時，在 6.2GHz 有最高天

線總增益 4.92dBi；而右旋極化狀態時，在 6.2GHz 有最高天線總增益 5.22dBic。圖 3-14

則為天線在圓極化態所量測到的相位差對頻率的響應圖。 
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   (a) 

 

 

    (b) 

 

       圖 3- 9 基板合成波導圓極化天線散射參數 
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(a) 6.1 GHz 

 

 

(b) 6.2 GHz 

 



 

37 

 

 

(c) 6.3 GHz 

 

 

(d) 6.4 GHz 

 

圖 3- 10 左手圓極化(LHCP)場型圖 

(a) 6.1GHz (b) 6.2GHz (c) 6.3GHz (d) 6.4GHz 
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(a) 6.1 GHz 

 

 

(b) 6.2 GHz 
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(c) 6.3 GHz 

 

 

(d) 6.4 GHz 

 

圖 3- 11 右手圓極化(RHCP)場型圖 

(a) 6.1GHz (b) 6.2GHz (c) 6.3GHz (d) 6.4GHz 
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     圖 3- 12 左旋極化與右旋極化軸比對頻率變化圖 
 

        

     

 

       圖 3- 13 總天線增益對頻率之變化圖 
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        圖 3- 14 相位差對頻率的響應圖 

3.5 設計心得與天線效能探討 

本章中的設計概念是將基板合成波導技術所設計的九十度多孔耦合器結合平板天

線的概念來實現圓極化天線。同時藉由改變饋入點的位置，來達成改變圓極化形態。本

章的設計除了利用槽孔耦合天線有較厚的空氣介質，來改善傳統微帶天線窄頻的特性外，

亦利用多孔耦合器中，九十度相角差對頻率變化不敏感的特性，來確保圓極化頻寬的提

升。天線設計的重要量測數據整理於表 3-2，表 3-3 則為此設計之圓極化天線與相關研

究之效能比較，可作為設計天線之量測效果與性能評估表。 

 

表 3- 2 天線之量測效果與性能評估表 

極化狀態 中心頻率(GHz) 3dB 軸比頻寬 總曾益(dBic) 最低軸比(dB) 

右圓極化 6.1GHz 4.91% 5.22dBic 1dB 

左圓極化 6.1GHz 4.91% 5dBic 0.8dB 
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表 3- 3 效能比較 

Reference 尺寸 最低軸比(dB) 天線增益(dBic) 3dB 軸比頻寬 

[2] 1.18 g  -2.3 dB 5.75 dBic 2.3% 

[1] 0.90 g  -0.85 dB 5.4 dBic 1.98% 

 [3]* 15.0 g  -1.95 dB 18.9 dBic 2.5% 

SIW multihole CP 0.82 g  -0.81 dB 5.1 dBic 4.91% 

 

* Antenna Array  
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第四章 基板合成波導共振腔理論 

波導共振腔(waveguide cavity)傳統上是種以空氣為介質的金屬製笨重結構。製造成

本相也較為高昂，實際使用上也不易與主動電路連接。然而，它比一般傳輸線諧振器有

更高的品質因素，所以非常適合製作濾波器、振盪器、耦合器(coupler)等。因此，利用

利用高介電係數材料製作微波原件的方法開始受到關注。由於被動元件在使用上常常需

要與主動電路連結，使得利用 PCB 板或 LTCC 製程來製作波導於近年來開始成為研究

焦點。其想法主要就是在介質上下兩面金屬間，加上金屬連通柱(metallic-via)，形成基

板合成波導結構。 

在本章中，將介紹基板合成波導共振腔的理論和設計方法，以及利用共振腔設計雙

工器並改良傳統式共振腔設計濾波器。最後將探討其模擬結果。 

4.1 矩型波導共振腔 [27] 

一內介質之導電係數為 ε，導磁係數為 μ的矩形波導共振腔幾何結構如圖 4-1 所

示，六面皆為金屬板。利用[27]推導出的矩形波導 TE 波和 TM 波的結果，這些波模以

滿足波導共振腔四個邊牆(x=0，a 及   ， )必要的邊界條件，剩下的就是要求

   ， 兩邊牆上       。  

 

 

圖 4- 1 矩形共振腔(a)結構與(b)其 TE101和 TE201之電場分佈 [27] 



 

44 

 

存在於矩形波導中的 TEmn 或 TMmn 的橫向電場(  ，  )為 

 

         ， ，       ，                       (4 - 1) 

 

其中     ，  為描述波模在橫截面上變化的函數，而  和  分別為正負向行進波的振幅

而傳播常數在第 mn 個 TE 波或 TM 波時為 

 

          
  

 
    

  

 
   (4 - 2) 

 

其中      ，而數ε為其內介質之導電係，μ為導磁係數  

因為上下板也為理想導體，因此    處          同理，   處         。如此一來可

推得 

        (4 – 3a) 

         ， ，        ，                (4 – 3b) 

(4-3b)式中(    )的唯一解為 

 mnd l  ，l=1,2,3……, (4 - 4) 

意即，在共振頻率，共振腔的長度必頇為半波導波長的整數倍 若長度改變，共振頻率

就會不同 改變其長度，共振頻率即會偏移 換句話說，矩形波導共振腔即為一種用波

導做成的短路   傳輸線 其截止波數可定義為 

 

 2 2 2( ) ( ) ( )  mnl

m m l
k

a b d

  
 (4 - 5) 

 

     及     為矩形波導的兩種共振模態，其中 m、n、l 分別是在 x、y、z 方向上的

變化次數。此外，由(4 - 5)式可求得此兩種波模的諧振頻率為 
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2 2 2( ) ( ) ( )

2 2
   mnl

mnl

r r r r

ck c m m l
f

a b d

  

     
 (4 - 6) 

若 b<a<d，則共振主模態(最低的諧振頻率)為 TE101模態，對應到一個長度為    之矩形

波導中的的 TE10主模。而 TM 波的主模態為 TM110。 

4.2 基板合成波導共振腔 [27] 

基板合成波導共振腔的製作方式，和 2-1 節中所敘述的基板合成波導一樣，皆是在

印刷電路板上下兩面金屬間的介質中，依照所設計的尺寸，打上金屬連通柱，將其封閉

成一個共振腔的結構，但是使用基板合成波導不能實現出某些模態之波導共振腔。如圖

4-2 之矩形波導，在 y-z 平面之金屬牆上，TEm0模態之表面電流分佈為平行 y 軸方向，

即平行側牆之金屬連通柱放置的方向，因此金屬連通柱彼此之間的間隙對於表面電流影

響較小，只會有少量的電磁能量輻射出去。 

 

 

圖 4- 2 矩形波導之幾何結構 [27] 

 

然而考慮 TM 模態，由於其在側牆之表面電流分佈在 y 及 z 方向上，側牆金屬連
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通柱之間的間隙，阻絕沿著 z 方向上電流之流動，因此會有很大的電磁能量輻射出去，

所以基板合成波導之模態為 TE 模態，但 TEmnp模態，當 0n 時，亦有較大之輻射損失。

因此，無法利用基板合成波導實現 TM 模態或 TEmnp模態( 0n )之波導共振腔。 

4.3 基板合成波導帶通濾波器設計 

本節將使用上節理論，探討基板合成波導之共振腔濾波器的設計。本節使用 Ansoft 

HFSS 電磁模擬軟體去分析結構電磁場分布和散射參數。使用板材為 Rogers RO4003，

傳統共振腔帶通濾波器板材厚度為 1.524mm 共振腔直角耦合帶通濾波器板材厚度為

0.508mm，介電常數為 3.55，損耗正切 0.0027。將於下一章節將此節所探討之濾波器應

用於微波元件雙工器的設計製作。 

4.3.1 傳統共振腔帶通濾波器                             

如圖 4-3 所示，利用兩個正方形共振腔去組成帶通濾波器，可由 4-6 式決定其共振

頻率，同時可得到基板合成波導傳統型共振腔濾波器的設計尺寸，如表 4-1 所示。圖 4-4

為其散射參數曲線，由曲線可看出此行濾波器具有第一高階模所提供之額外通帶的特

性。 

符號 Ws Ls hs a l W h 

尺寸(mm) 13.3 41.4 1.524 6 10.8 4.94 11.1 

符號 p d S2 S1 W2 W1  

尺寸(mm) 0.8 0.4 7 2.5 6 3.637  

 

表 4- 1 基板合成波導傳統型共振腔濾波器設計參數 
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圖 4- 3 基板合成波導傳統型共振腔濾波器 

 

               

 

圖 4- 4 傳統共振腔濾波器散射參數 

4.3.2 共振腔直角耦合帶通濾波器 

 由於傳統共振腔帶通濾波器在第一高階模態上會存在一額外的通帶，此一特性成為

傳統共振腔帶通濾波器的缺點。由於帶通濾波器乃是藉由控制頻率響應的表現來使系統

及元件之間的傳輸訊號不受雜訊影響，因此在實際應用上，需要高選擇性的的濾波器來
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提高整個電路的性能。為了達成此目的，此節提出另一改良的設計。 

 首先，藉由 4-6 式設計一傳統共振腔濾波器，藉由調整傳統共振腔濾波器中的輸入

輸出端開口(inductive irises)可使導波管中的奇模態與偶模態導波的訊號傳輸路徑改變，

進一步而產生傳輸零點。換句話說，此現象乃為共振腔中所產生之高階模態所產生的效

用。由於傳統共振腔的開口位於相反的兩端，而使的共振腔中的高階模的效應較弱。因

此，為了增強高階模的效應來產生傳輸零點，本設計在末段處並連一共振腔來形成垂直

耦合。此法因倆開口端距離較近而可使耦合強度加強。 

其設計形態如圖 4-5 所示，相關的設計參數如表 4-2 所示。由圖 4-6 之模擬結果可

看出調動 W，傳輸零點位置可被拉近與頻率通帶的距離，意即相對於前述之傳統共振腔

之設計形式相對提高濾波器的頻率選擇性。同時由圖 4-7 觀察在 S21 上與傳統共振腔濾

波器的插入損失比較。 

 

                  圖 4- 5 直角共振腔耦合帶通濾波器 

 

表 4- 2 直角共振腔耦合帶通濾波器設計參數 

符號 Ws Ls hs W3 l 3 W l 2 

尺寸(mm) 25.75 44.88 0.508 11.8 10.85 5.4 11.85 

符號 p d S2 S1 W2 W1 l 1 

尺寸(mm) 0.8 0.4 6 2 4 1.137 11 



 

49 

 

 

 

  (a) 

 

                                     (b) 

圖 4- 6 (a) 直角共振腔耦合帶通濾波器散射參數(b) 調動 W 所得到 S21 的變化 
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      圖 4- 7 與傳統共振腔帶通濾波器之插入損失比較 
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第五章 利用基板合成波導共振腔研製雙工器 

雙工器是異頻雙工電臺，中繼台的主要配件，其作用是將發射和接收訊號相隔離，

保證接收和發射都能同時正常工作.它是由兩組不同頻率的阻帶濾波器組成，避免本機

發射信號傳輸到接收機。本論文將以基板合成波導技術設計製作此一被動元件。本章將

先以 Riblet 短槽耦合器設計一基板合成波導雙工器，接著更進一步針對其隔離度改良提

出另一設計並加以實作。 

本設計使用之電磁全波模擬軟體為(high frequency structuresimulator, HFSS)，板材為

Rogers RO4003，Riblet 短槽耦合器結合共振腔帶通濾波器之雙工器板材厚度為 1.524mm，

三埠雙工器板材厚度為 0.508mm，其介電常數為 3.55，正切損耗為 0.0027，金屬連通柱

直徑 0.4mm，相鄰金屬連通柱圓心至圓心距離為 0.8mm，此間距可使基板合成波導幾乎

沒有由金屬連通柱間漏出去的輻射損耗。 

5.1 Riblet 短槽耦合器結合共振腔帶通濾波器之雙工器設計  

延續第二章中所探討過的 Riblet 短槽耦合器原理，本節首先設計一 Riblet 短槽耦合

器，同時進行模擬分析。接著再將此耦合器與第四章所提及的傳統型共振腔濾波器串接，

設計一對稱型雙工器。 

5.1.1 Riblet 短槽耦合器設計模擬 

A. 設計流程 

1. 先設計如圖 5-1 所示之波導管 Riblet 短槽耦合器，操作頻率設計在 10.5GHz。 

2. 依照所要的工作頻率選擇適當導管寬度 a，使其只傳遞 TE10 模態。同時依照

(2-30)式來選擇適當的耦合長度 l ，使其能夠在埠 2 與埠 3 間產生 90 度相差。 

3. 調動參數 c 來達成各個端埠的阻抗匹配，同時避免 TE30 波或更高階模的產生。 
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B.模擬結果 

圖 5-1 為模擬電路圖，圖 5-2 (a)、(b)、及(c)為散射參數與輸出相角差之模擬結

果。分別顯示從頻率 8.29GHz 到 12.7GHz，S11 與 S41 大小都低於-10dB，同時相角

差也在九十度正負五度間震盪。此中心頻率為 10.5GHz 的基板合成波導枝幹耦合

器約有 5GHz 的頻寬，即 20%頻寬。 

 

圖 5- 1 Riblet 短槽耦合器 

 

表 5- 1 Riblet 短槽耦合器設計參數 

 

符號 Ws Ls h s d p l a W1 

尺寸(mm) 24.8 41.4 1.524 0.4 0.8 14 11 3.637 

符號 l1 l2 l 3 C W2 s2 s1  

尺寸(mm) 9.6 3.2 4 1.6 6 7 2.5  
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                                     (a) 

 

 

 (b) 
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(C) 

 

圖 5- 2 Riblet 短槽耦合器模擬結果 

(a)輸出相角差(b)S11及 S41(c)S31及 S21 

 

5.1.2 Riblet 短槽耦合器結合共振腔帶通濾波器之雙工器設計原理 

本節將利用上節所設計之Riblet短槽耦合器結合傳統型共振腔濾波器來設計一對稱

型雙工器，其工作原理如下：當埠 1 接收到發射端訊號進入時，與 Riblet 短槽耦合器連

接的共振腔濾波器將訊號過濾掉，使其無法通過而達到埠 3(接收端)以及埠 4(匹配端)，

因此訊號被反彈至埠 1 與埠 2(天線端)，由第二章 Riblet 短槽耦合器的理論可知，在不

考慮損耗下埠 2 端可接到所有訊號。工作原理即如圖 5-3(a)所示。相對的，當埠 2(天線

端)接收到天線訊號時，被刻意設計的共振腔濾波器能夠讓此訊號通過，在不考慮損耗

下埠 4 端可接到所有訊號，期工作原理如圖 5-3(b)所示。圖 5-4 為模擬與實作電路圖，

相關的參數設定如表 5-1 所示。 
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(a) 

 

 

(b) 

 

圖 5- 3 Riblet 結合傳統共振腔帶通濾波器之雙工器工作原理 

 

 

圖 5- 4 Riblet 短槽耦合器結合共振腔帶通濾波器之雙工器 
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表 5- 2 Riblet 短槽耦合器結合共振腔帶通濾波器之雙工器設計參數 

參數 Ws ls hs h1 p d l W a 

尺寸

(mm) 
24.6 76.6 1.524 19.2 0.8 0.4 11.2 4.6 6.2 

參數 h l1 l2 l3 W1 W2 S1 S2  

尺寸

(mm) 
11 11.6 3.2 8 3.637 6 2.5 7  

 

 

 

 

 

 

圖 5- 5 Riblet 短槽耦合器結合共振腔帶通濾波器之雙工器實作 
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5.2 Riblet 短槽耦合器結合共振腔帶通濾波器之雙工器量測分析 

圖 5-6 (a)、(b)及(c)、(d)為此雙工器之散射曲線模擬與量測對照圖。低頻通帶為

8.43GHz-8.58GHz，插入損耗為-1.77dB。而高頻通帶為 9.21GHz-9.38GHz，插入損耗

(Insertion Loss)為-2.08dB。在隔離度上，則可提供在-10dB 以下。量測結果與模擬結過

大致上相當吻合。 

 
(a)S11 

 
      (b)S21 
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      (c)S31 

 

 
      (d)S41 

 

 

圖 5- 6 Riblet 短槽耦合器結合共振腔帶通濾波器之雙工器散射參數曲線模擬與量 

測對照圖 

(a)S11(b) S21(c)S31(d)S41 
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5.3 三埠雙工器設計 

雙工器於實際應用層面上，受其隔離度所影響。隔離度越高，則其應用層面也較為

廣泛。因此，本節利用第四章所提出的直角耦合共振腔帶通濾波器來設計另一雙工器。

如圖 5-7 所示，將第四章所設計之兩個直角耦合共振腔帶通濾波器結合來設計一具有較

高隔離度的三埠雙工器。設計低頻段饋入時，由埠二輸出；高頻段饋入時，由埠三輸出，

同時透過設計參數的微調來獲得較佳的整體效能。本設計特色主要是藉由透過直角耦合

共振腔濾波器的傳輸零點特性，達成不增加濾波器級數及整體原件面積的前提下，提升

雙工器隔離度的一改良型式。圖 5-8 為其設計結構圖，相關設計參數如表 5-3 所示。 

 

 

 
圖 5- 7 三埠雙工器 
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圖 5- 8 三埠雙工器結構 

 

 

表 5- 3 三埠雙工器設計參數 

參數 Ws Ls hs d p S2 S1 W2 W1 lu 

尺寸

(mm) 
56 60 0.508 0.4 0.8 6 2 4 1.137 5.4 

參數 ld a3 a4 l3 l4 Wd W3 W3d Wcd l5 

尺寸

(mm) 
3.2 6.05 4.95 10.45 11.5 14 12.07 4.95 5.25 11.25 

參數 a1 a2 l1 l2 Wcu Wu W4 W2u l6  

尺寸

(mm) 
7.15 6.05 10.5 12 6.55 14 14.2 7.15 12.2  
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圖 5- 9 三埠雙工器實作圖 

5.4 三埠雙工器量測數據分析 

圖 5-10(a)、(b)為此雙工器之散射曲線模擬與量測對照圖。量測結果與模擬結過大

致上相當吻合。在通帶頻段上反射損耗皆小於-10dB。而在低頻通帶 8.15GHz 與高頻通

帶 9.26GHz，頻寬分別為 3.6%與 3.2%，兩輸出埠的隔離度皆小於-35dB，與上節所設計

之雙工器效能相比，由圖 5-11 可知，在隔離度表現上明顯獲得提升。而在兩輸出埠之

輸出訊號的插入損失約在-3.3dB，此插入損耗包含了 SMA 接頭與基板合成波導錐形饋

入傳輸線所造成之影響。表 5-4 則為此三埠雙工器與相關研究之效能比較，可作為設計

雙工器效果與性能評估表。 

表 5- 4 效能比較 

Reference Isolation(dB) 
Insertion 

Loss(dB) 

Filter length 

( g ) 

Substrate 

dielectric 

constant  

[36] -40 dB 1.88 dB ~2.53 g  2.2 

[37] -38 dB 4 dB ~2.29 g  2.4 

Proposed design -35 dB 3.3 dB ~1.28 g  3.55 
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     (a) 

    

   (b) 

 

圖 5- 10 三埠雙工器模擬與量測結果 

(a) 散射曲線(b)隔離度 
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圖 5- 11 雙工器隔離度比較圖 
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第六章 結論 

本論文針對基板合成波導技術提出兩種應用層面上之設計，包含圓極化天線支應用

以及微波原件之雙工器設計。在第三章圓極化天線設計部分，利用結合平板天線以及基

板合成波導多孔耦合器的架構，使得整體天現在圓極化頻寬能有不錯的效能，在達成雙

極化效果的同時，亦能夠在傳統圓極化天線之 3dB 軸比頻寬特性上有所提升。在第五章

中，利用基板合成波導所設計之共振腔結構來應用在雙工器的設計上，由第四章所設計

之直角耦合共振腔濾波器所設計出來的雙工器，相較於傳統作法提出一較為簡單的方式，

同時在不失元件特性下，整體元件的設計具有能夠節省設計尺寸的優點。藉由縮短共振

腔之輸出孔耦合距離來使的高階膜效應增加，使得在不增加濾波器級數之前提下，克服

設計尺寸上的問題，這是本論文在雙工器設計上之技術所在。 

 

至於本篇論文還有數項研究空間，是未來從事相關研究這可以再進一步深入探討並

且加以提升的地方。第一，在雙圓極化天線之設計上已經達成，同時亦具備有其效能，

未來的研究可朝結合線性極化的方向上進行研究探討。由於基板合成波導在切換裝置上

的研究目前可得知文獻仍相當有限，因此對於結合多種極化之天線設計仍有研究的空間。

第二，在雙工器的研製上，本論文所提出之方法，即直角式耦合濾波器效能上，在慮選

擇的特性上仍有升空間，目前做法主要是以縮小設計尺吋為考量，而在效能上，若能拉

近兩個通帶的頻段，意即設計出具有較強頻率選擇性的濾波器，則可達更完美的設計境

界。因此，冀望未來研究能朝此方向上提出的方式來提升此方面的效能，使其設計更趨

完美。 
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