
第一章 簡介 

  隨著近年來微波通訊系統中射頻前端電路的廣泛應用，再加上相

關產業的蓬勃發展，高頻電路設計的需求也更大。為提升通訊系統的

整體性能，具有寬上截止頻帶和高選擇性(selectivity)之帶通濾波器很

重要，已知設計具寬截止頻帶的平面濾波器時，寄生響應常會造成阻

礙，就像傳統的平行耦合微帶線濾波器常在基頻的倍數產生寄生響應

[1,2]，因此不只使上截止頻帶之頻寬變小，而且衰減率(rejection level)

也會降低，目前已提出許多方法來處理這問題。像文獻[1-6]將目標集

中於抑制二階諧波產生，以讓上截止頻帶頻寬加倍。而基於非均勻週

期性結構中電磁頻帶間隙(band-gap)概念和耦合模態原理[7]，直至基

頻七倍之寄生通帶能有效壓抑，然而要以非均勻週期性結構得到夠正

確的結果，將需要較長的模擬時間。 

自從步階阻抗諧振腔[8]被提出以後，在設計帶通濾波器時，其

截止頻帶的性能更加優異[9,10]。步階阻抗諧振腔有個重要特徵，就

是其諧振頻譜可輕易由特定參數調整，如高低阻抗線段的阻抗比和電

氣長度比。文獻[9]中把低通結構內嵌於帶通形態，並使用多層方式

克服製作上的限制，以放寬傳輸線特性阻抗值的範圍，測量時在上截

止頻帶的衰減程度很高，直至近設計頻率之 8.5 倍。 
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文獻[10]所提濾波器之最佳性能為寄生響應在基頻的 8.2 倍處，

其電路設計原理主要是將第三高階諧波推到最遠，然後在第一和第二

高階諧波處分別產生傳輸零點，以抑制上截止頻帶內的寄生響應，這

是由第一個跟最後一個步階阻抗共振腔的開路端形成的。但是在選定

的頻率設置零點需外接四分之波長阻抗轉換器，以滿足末端諧振腔在

饋入點處之 singly loaded Q，這會使電路的尺寸增加。若能把第一高

階諧波推至很遠，就不需要再產生額外的零點來抑制寄生響應，也不

需要再外接阻抗轉換器，有利於縮小電路尺寸。 

若要將各高階諧波和基頻的比例增大，將步階阻抗諧振腔的高低

阻抗比例增大是最直觀的方法，但在設計步階阻抗諧振腔時，阻抗比

有其極限。若要改善這個問題，將傳輸線段並聯以縮小特性阻抗為一

種有效的方法，溝槽式諧振腔就是一個已知的例子，如圖 1.1 所示。

溝槽式諧振腔之設計原理為將中間之兩條高阻抗線段並聯，所以亦可

視為一種步階阻抗諧振腔，其等效電路如圖 1.2 所示；但是溝槽式諧

振腔的缺點為中間的特性阻抗為原來的一半，會使高低阻抗的比例亦

為原來的一半，不過這提供了一個構想，就是若能將低阻抗部分由並

聯線段組成，將能有效減少低阻抗部分之特性阻抗值，高低阻抗的比

例也能因此增加。 
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  本文提出了新型的輻射狀步階阻抗諧振腔，以增加特性阻抗值的

可實現範圍，因此高低阻抗的比例可以更大。利用這種步階阻抗諧振

腔設計濾波器的優點為不需多層結構，也不必接阻抗轉換器。接著利

用這種步階阻抗諧振腔設計並實作出數個由輻射狀步階阻抗諧振腔

構成的帶通濾波器，由文獻[10]的設計原理，第一高階諧波和基頻的

比值(f1/f0)可達到極大，因此可實現超寬上截止頻帶的帶通濾波器。本

文中濾波器設計的目的為使其可應用於無線通訊的頻段。 

  接下來開始說明本文的組織架構。第二章中首先說明傳統步階阻

抗諧振腔的基本原理，然後介紹輻射狀步階阻抗諧振腔的特性，再利

用相鄰諧振腔間 interdigital 的耦合方式，設計超寬上截止頻帶之帶通

濾波器，並針對輸入端的饋入原理和方式做探討，接著說明其限制之

處。第三章則是說明帶通濾波器的設計流程，並提出二階和三階電路

的模擬與量測結果，最後在第四章提出本文的結論。 
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圖 1.1 溝槽式諧振腔之結構。 
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圖 1.2 溝槽式諧振腔之等效電路。 
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第二章 步階阻抗諧振腔與帶通濾波器 

2-1 步階阻抗諧振腔基本特性 

  圖 2-1.1 為一個使用饋入耦合輸入(tapped input)之步階阻抗諧振

腔(Stepped-Impedance Resonator, SIR)，其中各高階諧波和基頻的比例

並不一致，當從P-P’平面看進去時，基頻(f0)發生於奇模(odd mode)，

而第一高階諧波(f1)發生於偶模(even mode)，依此類推。步階阻抗諧

振腔之諧振頻率可利用奇模或偶模來分析[8]： 

  當奇模激發時，P-P’平面相當於電牆(electric wall)，諧振腔中心

視為虛接地，等效電路為兩個電納(susceptance)並聯，如圖 2-1.2(a)

所示。由傳輸線原理得知 
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有兩個式子滿足此條件 

                 0tantan =− llhh ZZ θθ                  (2.2a) 

                 ∞=+ hllh ZZ θθ tantan                  (2.2b) 

其中只有(2.2a)式較為合理，因為如果(2.2b)成立，表示tanθh為無窮

大，或tanθl為無窮大，(2.1)式變為： 
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顯然，若令tanθl = 0，則θl必須為 0 或π（半波長），並不合理。 

而當θl  π/2，則θh必須為 0 或π（半波長），也是不合理的情形。將

(2.2a)式改寫如下： 

                     hl R θθ tancot =                     (2.4) 

定義阻抗比R為Zh / Zl。 

  同樣的，當偶模激發時 P-P’平面相當於磁牆(magnetic wall)，諧

振腔中心視為開路，如圖 2-1.2(b)所示。由傳輸線原理得知 
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同樣有兩個式子滿足此條件 

                  ∞=− llhh ZZ θθ tantan                  (2.6a) 

                  0tantan =+ hllh ZZ θθ                  (2.6b) 
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與(2.2)式同樣原理，(2.6b)式較為合理，將其改寫如下： 

                     hl R θθ cotcot −=                     (2.7) 

使用(2.4)式和(2.7)式，可以畫出各諧振頻率和阻抗比、電氣長度

比之關係圖。圖 2-1.3 描繪出的曲線分別為等於 5.0、1.25 和 0.4 的情

形，其中橫軸 u 為步階阻抗諧振腔的電氣長度比，定義為 

                     
hl

lu
θθ

θ
+

=                     (2.8) 

當R = 1 時稱為均勻阻抗諧振腔(Uniform-Impedance Resonator, UIR)，

2πθθ =+ lh ，以R = 1 為基準，諧振腔的基頻為f0，諧振腔的長度為

基頻時的半波長；第一高階諧波為f1，正好在f0之兩倍處，第二高階

諧波為f2，正好在f0之三倍處，依此可類推出f3與f4之位置，當作各諧

振頻率在R不等於 1 時之基準點。 

從圖 2-1.3 可看出在阻抗比R小於 1 時，步階阻抗諧振腔的基頻

會小於f0，在阻抗比R大於 1 時，步階阻抗諧振腔的基頻會大於f0，而

且當R值增加或減少時，基頻和f0的差距也變大。同理在不同阻抗比

的情形下，步階阻抗諧振腔的第一高階諧波也會對應到大於或小於

f1，而且當R值增加或減少時，第一高階諧波和f1的差距也會變大。所
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以在濾波器設計中，適當選擇諧振腔相關的阻抗比R值和電氣長度比u

值，是一項非常重要的工作。為了方便設計，我們可利用圖 2-1.3 的

結果計算出各諧振頻率對基頻正規化(normalization)後之結果，然後

找出第一或第二高階諧波對基頻比例之極值，使截止頻帶的響應最佳

化。 

2-2 輻射狀步階阻抗諧振腔 

  本文中所提出的諧振腔如圖 2-2.1(a)所示，此結構可等效為圖

2-2.1(b)，所以可將其視為一個步階阻抗諧振腔。諧振腔各線段的線

寬均為 0.18 mm，這以電路實作能力來說已接近最佳結果。圖 2.2-1(b)

中步階阻抗諧振腔的低阻抗線段由 N 條高阻抗線段連接至中間線段

的兩端，由步階阻抗諧振腔中點看到的輸入阻抗可表示為 

               
h
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這裡的阻抗比R = Zh /Zl，此外再定義 

                     R tanθl = tanθl’                   (2.10) 

則(2.9)可改寫成 
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因此決定步階阻抗諧振腔第n個高階諧波(fn)之條件式為 

                   
( )

2
1 πθθ +

=+
n' hl                    (2.12) 

每個諧振頻率可由(2.12)式合併(2.10)式解出。圖 2.2-2 畫出f1/f0相對於

u = θl/(θl + θh)之變化，其中R之範圍從 3 到 21，而f1/f0之最大值位於u 

≈ 2/3 之處，即θl ≈ 2θh，對所有的R皆同。就如同本文之前所說的，f1/f0

之最大值增加了，就像R為 13 和 21 時，f1/f0的峰值分別為 7.3 和 9.3，

而標準微帶線製程中能實現的R約為 5 到 6 之間。 

  已知圖 2-2.1(a)中之N條高阻抗線段相當於圖 2.2-1(b)之低阻抗線

段，而且其電氣長度均為θl，又皆接於中間的高阻抗線段，所以可視

為N條並聯的開路負載傳輸線，即Zl = Zh/N，換句話說，本文提出的

諧振腔理論上阻抗比R = Zh /Zl = N。而此諧振腔的的優點包括了R之值

可易於控制，還有比較不需要對低阻抗線段之尺寸徹底研究，畢竟開

路端效應在設計上是重要而且必須要考慮的因素。 

可實現的 R 值上限和相鄰的開路殘段(open stub)間之角度

( 1−
=

N
πθ )有關，過小的張開角度不是可能會造成輻射狀線段間的耦
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合，就是各級間的耦合空間會不足，此外這 N 個高阻抗線段會有四

分之波長開路殘段的效應，其對電路響應造成的影響留待第三章再說

明。請注意，N 個高阻抗線段張開的最大角度為π，因為總張開角度

若超過π，可能會對輸入端饋入的位置產生影響，進而影響電路設計

或實現。 

若要以輻射狀步階阻抗諧振腔設計電路，其耦合方式如圖 2-2.3

所示，其中把部份開路線段彎成和中間平行是為了方便設計成

interdigital 的耦合形式，而且各耦合線段和上下線段的間距均固定為

0.18 mm（和線寬相同）以加強耦合量。離中間線段較遠的部份，由

於跟中間線段的張開角度較大，所以讓這些線段不彎曲，這樣可幫助

電路實際量測時的介入損失(insertion loss)不會減少過多，在第三章時

將比較這些線段彎曲與否的差異。 

接下來討論諧振腔低阻抗部分的寬度，這也是輻射狀步階阻抗諧

振腔占優勢之處。依前述方式設計的最小寬度為 

    ( ) 54.072.0118.0318.0N −=−××+×= NNNW       (2.13) 

以R = 13 和R = 21 為例，從(2.13)式可求出W13 = 8.82 mm，W21 = 14.58 

mm，將前述之寬度設定成傳統步階阻抗諧振腔低阻抗部分之線寬。
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若以RT5880 型號，相對介電常數εr = 2.2，介質厚度為 0.508 mm的電

路板來設計傳統步階阻抗諧振腔，當低阻抗部分線寬為 8.82 mm和

14.58 mm時，其特性阻抗為 12.7 Ω 和 8.07 Ω，而高阻抗部分線寬維

持 0.18 mm，其特性阻抗為 142.7 Ω，求出來的R值約為 11 和 18，小

於輻射狀步階阻抗諧振腔的R值，相對之下傳統步階阻抗諧振腔f1/f0之

值在u ≈ 2/3 時也會比較小。但假定傳統步階阻抗諧振腔的總長度(u ≈ 

2/3)和高低阻抗線寬相同於輻射狀步階阻抗諧振腔，輻射狀步階阻抗

諧振腔的基頻在R = 13 和R = 21 時皆會較高，換言之當兩者基頻設定

相同時，傳統步階阻抗諧振腔的長度會比較短，這對輻射狀步階阻抗

諧振腔在電路設計方面較為不利。 

2-3 可將寄生響應推移至更遠的一種方法 

  文獻[11]中提出了另一種步階阻抗諧振腔的結構，就是將步階阻

抗諧振腔從中點分成兩半，然後一端開路，一端接地，稱為四分之波

長型步階阻抗諧振腔，其型態和圖 2-1.2(a)所示相似，因為當步階阻

抗諧振腔的阻抗比R = 1，即是均勻阻抗諧振腔時，諧振腔的總電氣

長度為π/2，也就是總長度是在基頻時波長的四分之一。由於諧振腔

一端接地，諧振腔上偶模電壓分布消失，剩下奇模，所以第一高階諧

波(f1)無法發生，基頻之外最先發生的諧振為第二高階諧波(f2)，即四

分之波長型步階阻抗諧振腔之第一高階諧波為原本的第二高階諧波。 
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  如圖 2-3.1，本文亦將輻射狀步階阻抗諧振腔設計成四分之波長

型式，用以代替圖 2-2.1(a)的諧振腔設計帶通濾波器，目的是讓原來

的f1消失，被f2取代，因此寄生響應直到原來的f2才會產生，由圖 2-3.2

可看出f2/f0相對於u之變化，其中R之範圍從 3 到 21。當設計帶通濾波

器時，其上截止頻帶會變得更寬，而且由於諧振腔長度只有原來的一

半，亦有利於濾波器電路的微小化。不過微帶線電路需要打入接地

via，在實際量測上造成的影響也是需要考慮的地方。 

2-4 帶通濾波器的設計 

圖 2-2.3 的耦合方式為設計一個二階帶通濾波器的例子，若要設

計三階以上的帶通濾波器，只要將圖中的兩個諧振腔當作輸入和輸出

端，在中間置入諧振腔，並使所有諧振腔耦合即可。本文使用饋入耦

合輸入和輸出設計帶通濾波器，相較於傳統的平行耦合輸入和輸出

(parallel-coupled I/O)，使用饋入耦合輸入和輸出(tapped coupling I/O)

可以節省第一段與最後一段輸入和輸出耦合級(coupling stage)，並產

生兩個額外的零點，能用來改善濾波器的截止頻帶響應，或加強通帶

邊緣的選擇性[15]，所以在此選定饋入耦合的方式，以方便設計帶通

濾波器。 

當設計帶通濾波器時，有兩個問題需要解決： 
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I. 決定輸入輸出饋入點(tapped point)位置x與負載阻抗RL。 

II. 決定濾波器每個耦合級所需的耦合長度與線距(gap)。 

這些參數將在下面詳細說明。 

2-4-1 輸入與輸出饋入點位置與負載阻抗的決定 

這裡要介紹帶通濾波器的饋入點位置是如何決定的。圖 2-1.1 所

示為一個使用饋入耦合輸入和輸出的步階阻抗諧振腔，假設諧振腔的

基頻已設定為f0。 

欲使用饋入耦合輸入和輸出，必須先求諧振腔的singly loaded Q 

(Qsi)[10]。Qsi的計算公式如下： 

                  ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

∂
∂

= = 0

)(
2

0
ωωω

ωω BRQ L
si                (2.14) 

其中RL為在諧振腔的饋入點往負載端看到的負載阻抗，ω0 為諧振腔中

心頻率，而B(ω)為從饋入點往諧振腔看到的總電納。 

圖 2-1.1 為具饋入耦合輸入和輸出的步階阻抗諧振腔，其Qsi為： 

當 0 < φ < θl

 13



⎪
⎭

⎪
⎬

⎫

⎪
⎩

⎪
⎨

⎧

−−
++−

−

+
=

2

22
2

2

)]tan()([
)()](1)[(

)(sec

)(sec

2
1

φθθ
θθφθ

φθ

φφ

ll

lll
llL

si

Rf
RhfRZR

Q
      (2.15a) 

其中 

        
)2tan()tan(

)2tan()tan(1
)(

00

00

hl

hl

l

l
u

l
u

R

l
u

l
u

R
f

ωω

ωω

θ
+

−
=                 (2.15b) 

    
[ ]{ }

[ ]2

2222

)2tan()tan(
)(sec1)(tan)2()2(sec)(

hl

lllhl
l R

RRh
θθ

θθθθθθ
+

++
=    (2.15c) 

當θl < φ < (θh+θl) 

 [ ])()()()(
2

1 22 qhqfphpf
ZR

Q

hL

si +=  (2.16a) 

其中 

                       φθθ −−= lhp 2                  (2.16b) 

                          lq θφ −=                    (2.16c) 

                   )tan()tan(1
)sec()(

ζθ
ζζ

lR
Rf

−
=            (2.16d) 

 14



             ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ ++= )(tan1)(sec1)( 2

2
2

lll RR
h θζθθζ       (2.16e) 

另外，Qsi值是由濾波器通帶響應的規格決定的，Qsi與通帶響應規格

的關係為[15] 

                        Δ
= 10 ggQsi                     (2.17) 

                        Δ
= +1nn

si
ggQ                    (2.18) 

其中gj為低通濾波器之元件值(element values)，Δ為比例頻寬(fractional 

bandwidth)。將(2.14)跟(2.17)兩式合併，可得 

              ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

∂
∂

=
Δ

= = 0

)(
2

010
ωωω

ωω BRggQ L
si             (2.19) 

由(2.19)式可知，當濾波器的通帶響應規格（對應不同的元件值g， 比

例頻寬Δ，中心頻率f0）決定之後，(2.19)式等號左邊為定值，即Qsi為

定值，欲任意指定零點的位置（饋入點位置），例如把零點置於通帶

附近，以加強通帶附近的衰減率，則 0

)(
ωωω

ω
=∂

∂B
為定值。 

在諧振頻率決定後，上式只與饋入點位置有關。故等號右邊必須
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藉著調整饋入位置得到所需的RL，使在饋入點往輸入和輸出端看到的

負載阻抗需為RL，以使等號恆成立，讓饋入點的Qsi值合於理論。 

2-4-2 決定耦合長度 

在饋入點位置x與負載阻抗RL被決定後，接著必須決定濾波器每

一個耦合級的耦合長度與線距，但在此由於相鄰諧振腔間各線段的耦

合間距已固定為 0.18 mm，所以主要是利用改變耦合長度設計濾波

器。已知在設計單一頻帶濾波器時耦合量與濾波器通帶響應規格間的

關係如下[15]： 

                    
1

1    11,
+

−=+
Δ

=
jj

ntojjj gg
K                 

(2.20) 

其中 n 為濾波器階數， , 1j jK + 為第 j 個諧振腔與第 j+1 個諧振腔之間的

耦合係數(coupling coefficient)，Δ為比例頻寬。 

以三階濾波器為例： 

當設計單頻帶通濾波器時，在給定通帶響應規格後，可以求出所

需的耦合係數如下： 

                        
21

2,1 gg
K Δ

=                   (2.21a) 
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32

3,2 gg
K Δ

=                  (2.21b) 

由於傳統單頻帶平行耦合微帶線帶通濾波器的每一個耦合級之耦合

長度均為四分之一波長，因此利用諧振腔諧振頻率測試法，可以從兩

個耦合的步階阻抗共振腔得到兩個相鄰的峰值，其頻率分別為fa和fb 

，經由下列經驗公式可以計算出耦合係數： 

                         22

22

ab

ab

ff
ffK

+
−

=                  (2.22) 

在此可以不斷改變耦合長度測試諧振頻率，利用(2.22)式求出K值，再

由(2.21a)和(2.21b)兩式求出的值跟(2.22)式對照，即可得到所需的耦

合長度，但是三階低通濾波器原型對應不同漣波的元件值g1 = g3，所

以K1,2 = K2,3，用(2.21a)或(2.21b)式和(2.22)式對照結果皆同。 

2-5 饋入點對電路響應造成的影響 

當饋入點位置 x 求出之後，還需要考慮實做上遇到的問題，因為

理論上饋入點是「一個點」，也就是說饋入耦合輸入和輸出端與諧振

腔在饋入點的接觸只是一個點，但是饋入耦合輸入和輸出端有寬度，

所以這在實做上可能會因此產生誤差。此外所求出的饋入點位置若太

靠近低阻抗部份之線段，會造成輸入、輸出端與低阻抗部份線段之間
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的耦合，影響通帶的響應。 

若饋入點寬度不大，對應的比例頻寬的比值的變化量其實就不

大，在本文設計的電路中，饋入點的寬度均為 0.2 mm。 

2-6 濾波器電路設計上的限制 

  本文中所提出的輻射狀步階阻抗諧振腔，用於微帶線上雖然可以

克服傳統步階阻抗諧振腔的缺點，但是在設計帶通濾波器時仍然有許

多限制。第一個問題是第一高階諧波究竟可以推多遠？也就是帶通濾

波器的寄生響應最多可以被設計在離基頻多遠處？從圖 2-2.2 來看，

理論上在R > 1 時，若R越大，第一高階諧波可以推越遠，但是如果R

太大，傳統步階阻抗諧振腔的問題是Zh和Zl兩段微帶線的寬度相差甚

大，傳輸線不連續效應會很明顯，造成通帶或上截止頻帶的性能不如

預期。 

輻射狀步階阻抗諧振腔雖然可以克服傳輸線不連續效應的問

題，但在前面有提到 N 個高阻抗線段張開的最大角度限制，而且張

開的最大角度若超過π，會對饋入位置產生影響，當高阻抗線段寬度

均為 0.18 mm 時，N 最多只能到 21，也就是 R’的最大值為 21，若超

過 21 根會使相鄰諧振腔間各線段的耦合間距會過小，造成電路實作

上的困難。 
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圖 2-1.1 使用饋入耦合輸入的步階阻抗諧振腔。 
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               (a)                                        (b) 

圖 2-1.2 使用奇模與偶模激發的步階阻抗諧振腔。 

 (a) 奇模激發。 (b) 偶模激發。 
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圖 2-1.3 步階阻抗諧振腔的各諧振頻率與結構參數間的關係圖。 

  

 

(a)                           (b) 

圖 2-2.1 輻射狀步階阻抗諧振腔。 

(a) 諧振腔幾何結構。 (b) 諧振腔等效電路。 
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圖 2-2.2 步階阻抗諧振腔之f1/f0對u值的關係圖， 

其中 R 的範圍從 3 到 21。 

 

 

圖 2-2.3 輻射狀步階阻抗諧振腔之耦合方式。 
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圖 2-3.1 輻射狀步階阻抗諧振腔之四分之波長型式。 
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圖 2-3.2 步階阻抗諧振腔之f2/f0對u值的關係圖， 

其中 R 的範圍從 3 到 21。 

 22



第三章 電路模擬與量測結果 

3-1 電路板規格與常用的設計參數 

帶通濾波器的設計流程包括階數的選擇、可合成的頻寬範圍、對

應的相鄰兩諧振腔之間耦合長度、饋入點位置的選擇，在這一章節中

分別對之前的討論做一些實際電路的驗證。以下的電路皆使用基板型

號為RT5880，相對介電常數為 εr =2.2，介質厚度為 0.508 mm的板子，

諧振腔的線段寬度皆為 0.18 mm，在此電路板的特性阻抗均為

142.7 Ω。 

觀察圖 2-2.2，在固定的 R 值下當 u ≈ 2/3 時可以將第一高階諧波

推到最遠，所以電路設計時將諧振腔的 u 值定在 2/3，然後由圖 2-2.2

判斷可以把帶通濾波器的寄生響應推移到多遠處，若能將寄生響應推

的越遠，其上截止頻帶也就越寬。此外本文亦使用四分之波長型諧振

腔設計二階電路，目標是使帶通濾波器的性能更為提升。 

3-2 電路模擬與量測 

由圖 2-2.2，可以利用下列的經驗公式預測出f1/f0對不同高阻抗線

段的最大值 

      Max f1/f0 = –0.0071×N2 + 0.49×N + 2.13             (3.1) 

本文中模擬了九個三階電路和一個二階電路，N 值範圍從 5 到 21，
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其中 N ≤ 17 時，中心頻率為 2.45 GHz；而 N 為 19 和 21 時，中心頻

率為 2 GHz。這主要是由於 N = 19 時，中心頻率設為 2.45 GHz 的耦

合量開始不足，造成帶通濾波器的比例頻寬設計起來會小於 5 %的基

本需求，而 N = 21 時 2 GHz 的中心頻率，其耦合量剛好能使比例頻

寬設計於 5 %，若將中心頻率降低時，帶通濾波器可設計的頻寬會更

為增加。下表為三階電路使用 IE3D[16]的模擬結果： 

濾波器 R(N) f0 (GHz) f1 (GHz) f1/f0 (模擬) f1/f0 (預測) 

A 5 2.45 10.58 4.32 4.4 

B 7 2.45 11.96 4.88 5.21 

C 9 2.45 13.39 5.47 5.96 

D 11 2.45 14.88 6.07 6.66 

E 13 2.45 16.94 6.91 7.3 

F 15 2.45 18.29 7.47 7.88 

G 17 2.45 18.91 7.72 8.41 

H 19 2 16.43 8.22 8.88 

I 21 2 16.66 8.33 9.29 
 

圖 3-2.1 為帶通濾波器f1/f0模擬值與預側值對R值之趨勢變化，可看到

其變化從R = 19 到R = 21 間漸趨緩和，代表電路性能在R = 21 時開始

受到限制。本文提出R = 13、R = 17 和R = 21 的三階帶通濾波器電路，

還有R = 21 的二階帶通濾波器電路之實作，並比較量測結果和模擬結

果之間的差異。 
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1. E 帶通濾波器 (R = N = 13) 

電路規格：漣波為 0.1dB的柴比雪夫響應、三階，其元件值g1 = 

1.0315，g2 = 1.1474，g3 = 1.0315，比例頻寬設計為 15 %，由 2-4-1 節

的方法可得知饋入點位置x = 6.784 mm，負載阻抗為 48 Ω。 

圖 3-2.2(a)為帶通濾波器電路的模擬與量測結果，圖 3-2.2(b)為實

作的電路。由量測結果可看出通帶內的介入損失為 1.16 dB，而反射

損失(return loss)皆在 15 dB 以下。第一高階諧波的寄生響應峰值約發

生於 16.5 GHz，即中心頻率的 6.73 倍，以 30 dB 的衰減率來看，截

止頻帶的上限在 13 GHz，即中心頻率的 5.3 倍，電路量測的結果與模

擬結果相當符合。 

2. G 帶通濾波器 (R = N = 17) 

電路規格：漣波為 0.1dB的柴比雪夫響應、三階，其元件值g1 = 

1.0315，g2 = 1.1474，g3 = 1.0315，比例頻寬設計為 6 %，由 2-4-1 節

的方法可得知饋入點位置x = 6.754 mm，負載阻抗為 52 Ω。 

圖 3-2.3(a)為帶通濾波器電路的模擬與量測結果，圖 3-2.3(b)為實

作的電路。由量測結果可看出通帶內的介入損失為 2.6 dB，而反射損

失皆在 15 dB 以下。第一高階諧波的寄生響應峰值約發生於 18.8 

GHz，即中心頻率的 7.67 倍，以 30 dB 的衰減率來看，截止頻帶的上
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限在 15.2 GHz，即中心頻率的 6.2 倍，電路量測的結果與模擬結果相

當符合。 

3. I 帶通濾波器 (R = N = 21) 

電路規格：漣波為 0.1dB的柴比雪夫響應、三階，其元件值g1 = 

1.0315，g2 = 1.1474，g3 = 1.0315，比例頻寬設計為 5 %，由 2-4-1 節

的方法可得知饋入點位置x = 7.532 mm，負載阻抗為 41 Ω。 

圖 3-2.4(a)為帶通濾波器電路的模擬與量測結果，圖 3-2.4(b)為實

作的電路。由量測結果可看出通帶內的介入損失為 2.64 dB，而反射

損失為 25 dB。第一高階諧波的寄生響應峰值約發生於 16.5 GHz，即

中心頻率的 8.25 倍，以 30 dB 的衰減率來看，截止頻帶的上限在 15.2 

GHz，即中心頻率的 7.6 倍，電路量測的結果與模擬結果相當符合。 

除三階電路外，本文亦設計了二階電路，其電路規格：漣波為

0.1dB的柴比雪夫響應，其元件值g1 = 0.843，g2 = 0.622，比例頻寬設

計為 4 %，中心頻率和I帶通濾波器一樣設定在 2 GHz，由 2-4-1 節的

方法可得知饋入點位置x = 7.882 mm，負載阻抗為 55 Ω。 

圖 3-2.5(a)為帶通濾波器電路的模擬與量測結果，圖 3-2.5(b)為實

作的電路。由量測結果可看出通帶內的介入損失為 1.72 dB，而反射
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損失皆在 15 dB 以下。第一高階諧波的寄生響應峰值約發生於 16.7 

GHz，即中心頻率的 8.35 倍，至於上截止頻帶的性能因為不如三階濾

波器，所以改以 20 dB 衰減率來看，截止頻帶的上限在 15.1 GHz，即

中心頻率的 7.55 倍，電路量測的結果與模擬結果相當符合。 

二階和三階電路在性能上各有其優缺點。以介入損失來看，二階

電路優於三階電路，這代表在通帶內，二階電路比較能減少輸入功率

的損耗，不過三階電路在上截止頻帶之的衰減率則優於二階電路。 

3-3 輸入和輸出端改用四分之波長型諧振腔之模擬 

1. R = N = 13 之帶通濾波器 

電路規格：漣波為 0.1dB的柴比雪夫響應、二階，其元件值g1 = 

0.843，g2 = 0.622，比例頻寬設計為 11 %，中心頻率為 2.45 GHz。 

圖 3-3.1(a)為帶通濾波器電路的模擬結果，圖 3-3.1(b)為電路的幾

何結構。模擬結果中通帶內的介入損失為 0.5 dB，而反射損失皆在

15 dB以下。寄生響應峰值(f2)約發生於 24.5 GHz，即中心頻率的 10

倍，以 20 dB的衰減率來看，截止頻帶的上限在 20.2 GHz，即中心頻

率的 8.24 倍。前一節所提出的E帶通濾波器寄生響應在中心頻率的

6.73 倍，此帶通濾波器在抑制寄生響應之性能明顯優於E帶通濾波器。 
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2. R = N = 21 之帶通濾波器 

電路規格：漣波為 0.1dB的柴比雪夫響應、二階，其元件值g1 = 

0.843，g2 = 0.622，比例頻寬設計為 6 %，由於中心頻率在 2 GHz時會

過窄，所以改設為 1.8 GHz。 

圖 3-3.2(a)為帶通濾波器電路的模擬結果，圖 3-3.2(b)為電路的幾

何結構。模擬結果中通帶內的介入損失為 1.06 dB，而反射損失皆在

15 dB以下。寄生響應峰值(f2)約發生於 19.7 GHz，即中心頻率的 10.94

倍，以 20 dB的衰減率來看，截止頻帶的上限在 18.1 GHz，即中心頻

率的 10.06 倍。前一節所提出的I帶通濾波器寄生響應在中心頻率的

8.25 倍，此帶通濾波器在抑制寄生響應之性能優於I帶通濾波器。 

由圖 3-3.1(a)和 3-3.2(a)可看出上截止頻帶的性能都不如上一節之

三階電路，所以就算能更有效的抑制寄生響應，仍還有美中不足之

處。若要克服這個問題，最好將之前的兩個電路設計為三階電路，如

此可使大部分上截止頻帶的衰減率低於 30 dB，上截止頻帶之性能亦

能提升。 

由圖 2-3.2 可找出寄生響應理論上的預測值，下表為二階電路f2/f0

之模擬值和預測值之關係： 
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R f0 (GHz) f2 (GHz) f2/f0 (模擬) f2/f0 (預測) 

13 2.45 24.5 10 10.62 

21 1.8 19.7 10.94 13.62 
 

由此表可看出當 R = 13 時，電路之模擬值和預測值相當接近，而 R = 

21 時模擬值和預測值則有一段差距，這代表以四分之波長型諧振腔

在設計帶通濾波器在 R = 21 時，亦受到了限制，而 R = 21 之電路要

在 1.8 GHz 左右才有足夠的頻寬，可知此電路在頻寬上的限制更為嚴

苛，這是為了將寄生響應推移至更遠所需犧牲的。 

3-4 電路性能之討論 

  從電路實作的響應中發現兩個問題：(a) 為何上截止頻帶的響應

在 6 ~ 10 GHz 附近會不平滑？(b) 諧振腔低阻抗部分離中間線段較遠

的部份彎曲與否有何影響？雖然對電路性能影響不大，不過這兩個問

題在響應中很明顯，所以接下來即將探討這兩個問題。 

  上截止頻帶的響應在 6 ~ 10 GHz 附近會不平滑，其起起伏伏的

成因主要為諧振腔的未耦合端，這些未耦合端會產生四分之波長開路

殘段的饋入效應，造成許多諧振頻率和傳輸零點成對產生，這就是在

此頻段的響應會上下起伏的原因，若諧振的峰值過高時可能會讓截止

頻帶的性能變差，這是電路設計時需要注意的地方。 
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  在本文中，N = 13 和 17 的電路所有低阻抗部分的線段均和中間

線段平行，也就是說除了中間線段全彎折過，至於 N = 21 的電路則

只有部分彎折，這樣對介入損失是否造成影響？從前述三個電路實作

來看，N = 13 和 17 的電路通帶介入損失之量測結果比模擬結果低近

1 dB，但在上截止頻帶的峰值部分，量測結果也比模擬結果低很多；

而 N = 21 的電路通帶介入損失之量測結果與模擬結果差距不大，但

在上截止頻帶的峰值部分，量測結果和模擬結果亦差距不大。這主要

的原因是電流經過彎折的細線會產生損耗，造成介入損失降低，要如

何在通帶與上截止頻帶的介入損失值做出取捨，在設計電路時亦是不

可忽視的。 
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圖 3-2.1 f1/f0模擬值與預測值對R值之趨勢變化。 
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圖 3-2.2(a) R = 13，f0 = 2.45 GHz，0.1 dB漣波，Δ = 15 %之三階 

輻射狀步階阻抗諧振腔帶通濾波器之電路量測與模擬結果。 

 

 

圖 3-2.2(b) 電路實作之照片。 
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圖 3-2.3(a) R = 17，f0 = 2.45 GHz，0.1 dB漣波，Δ = 6 %之三階 

輻射狀步階阻抗諧振腔帶通濾波器之電路量測與模擬結果。 

 

 

圖 3-2.3(b) 電路實作之照片。 
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圖 3-2.4(a) R = 21，f0 = 2 GHz，0.1 dB漣波，Δ = 5 %之三階 

輻射狀步階阻抗諧振腔帶通濾波器之電路量測與模擬結果。 

 

 

圖 3-2.4(b) 電路實作之照片。 
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圖 3-2.5(a) R = 21，f0 = 2 GHz，0.1 dB漣波，Δ = 4 %之二階 

輻射狀步階阻抗諧振腔帶通濾波器之電路量測與模擬結果。 

 

 

圖 3-2.5(b) 電路實作之照片。 
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圖 3-3.1(a) R = 13，f0 = 2.45 GHz，0.1 dB漣波，Δ = 11 % 

之二階帶通濾波器模擬結果。 

 

 

圖 3-3.1(b) 電路的幾何結構。 
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圖 3-3.2(a) R = 21，f0 = 1.8 GHz，0.1 dB漣波，Δ = 6 % 

之二階帶通濾波器模擬結果。 

 

 

圖 3-3.2(b)  電路的幾何結構。 
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第四章 結論 

本文提出了新型的輻射狀步階阻抗諧振腔，克服傳統步階阻抗諧

振腔在電路實現上的高低阻抗比值限制。利用步階阻抗諧振腔的特性

設計超寬上截止頻帶帶通濾波器，將第一高階諧波和基頻的比例盡量

拉大，直至 R = 21 之設計極限。輸入和輸出級的設計上使用饋入的

方式，以節省第一段與最後一段輸入和輸出耦合級，而且不必再設計

四分之波長阻抗轉換器，可以縮小電路尺寸；饋入位置的不同也會使

合成後的濾波器之通帶和上截止頻帶有不同的頻率響應。最後根據文

中的方式，製作數個帶通濾波器的電路，其具有超寬的上截止頻帶，

至於第一高階諧波最遠可推移至基頻的 8.25 倍處，模擬與量測的結

果相當吻合，驗證了輻射狀步階阻抗諧振腔有其優勢。 
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