
第一章    導論 

(Introduction) 

 

1.1 動機與目的 

 

在平面傳輸線上，高階模態洩漏波的特性，被廣泛的研究[1]-[4]，已知洩

漏波天線的頻寬會比一般共振型天線還來得寬，例如: 貼片天線(patch 

antenna)，偶極天線(dipole antenna)。也因為洩漏波天線在製作上的簡單性，

使它們非常適合應用在毫米波(millimeter-wave)的頻段。洩漏波天線可以有不

同的應用，例如它們具有掃頻(frequency-scanning)的特性，即天線的主波束會

隨頻率有不同角度的改變[5]，點對點高增益(point-to-point high gain)天線

[6]，將天線整合振盪器做成主動天線[7]，還有多波束(multi-beam)的天線

[8]-[9]。 

洩漏波天線的頻寬主要受到基板的介電係數(dielectric constant)影響，

假如介電係數等於一，洩漏波的頻寬可以完全的呈現出來，但是一般傳統的微波

基板的介電係數不等於一，所以會限制了洩漏波天線的頻寬。為了激發微帶線第

一高階模，我們可以使用各種不同的饋入結構來完成洩漏波天線。例如: 

microstrip-to-slotline[10]，coaxial-to-microstrip[11]，

aperture-coupled[12]，和 microstrip-to-coplanar strips (CPS)[13]。要設

計洩漏波天線，就必須針對不同的模態去設計一個適合的饋入結構並達到阻抗匹

配。 

由於圓柱型天線具有形狀上的可容性，再加上軟性基板的使用也愈來愈普

遍，所以圓柱型天線也被廣泛的應用在無線通訊、導航系統和智慧型標籤上。而

要如何有效的分析及設計圓柱型天線，也引起許多的注意[14]-[15]。 

在本論文中，我們使用 S參數萃取法[16]來得到圓柱型微帶第一高階模洩漏
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波天線的傳播常數，進而設計圓柱型微帶洩漏波天線，並且以槽孔耦合

(aperture-coupled)的方法來激發微帶線第一高階模。 

 

1.2 章節介紹 

本論文第二章介紹洩漏波天線的基本理論及槽孔耦合的饋入結構。第三章主

要介紹 S參數萃取法。第四章介紹 S參數萃取法所得到的結果，並進而設計圓柱

型洩漏波天線，以及天線的量測結果。第五章則探討圓柱型洩漏波天線間的耦合

效應對傳播常數的影響。第六章則為結論。 
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第二章 基本原理及特性 

本章我們將會介紹微帶洩漏波天線的基本原理及它的一些特性，以及槽孔耦

合的原理。 

 

2.1 洩漏波天線的原理及其特性 

圖 2-1 為微帶洩漏波天線的示意圖，微帶洩漏波天線第一高階模的縱向電流

分佈為一奇模，而且它會隨長度輻射功率，為一行波天線(traveling-wave)，電

流強度隨行進距離遞減。洩漏波天線的傳播常數為一複數( jγ β α= − )，相位常

數為 β ，損耗常數為α 。一般微帶線上的電場 0
j xE E e e xβ α− −= ，x是波行進的方

向。 
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圖 2-1 : 微帶洩漏波天線的示意圖 
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如圖 2-2 為微帶線正規化的傳播特性曲線圖，相位常數 0/β κ ，損耗常數

0/α κ ( 為自由空間中波數)，兩者的值皆會隨頻率呈現改變。 0κ

 

εr=2.2  h=0.508mm  width=10mm
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0/α κ 與 0/β κ 的值和頻率、基板厚度、介電常數、微帶線寬度有關。圖 2-2

所示的三個區域，分別代表α 與 β 在不同頻率下的變化。在(I)區，由於衰減的

特性，能量不會被輻射出去，反而會快速的衰減掉。在(II)區為輻射區域，起始

點為相位常數 β 等於損耗常數α 的交點( β α= )，到相位常數 β 等於自由空間波

數 (0κ 0β κ= )為終點。在(III)區， 0β κ> ，進入束縛區(bound mode)。在這區

域，能量在微帶線上傳播，看不到輻射的現像。 

8 9 10 11 12 13 14

β/κ0
α/κ0

( )ΙΙ ( )ΙΙΙ( )Ι

-α/κ0

β/κ0

(I) 截止區(cut-off region) 
(II) 幅射區(radiation region) 

(III) 束縛區(bound mode region) 

圖 2-2 : 微帶線正規化的傳播特性曲線圖 
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當基板的介電常數升高， 0/β κ 會快速增加，輻射區域往低頻偏移，且可用

的輻射區域頻段也會變窄。若介電常數不變的情形下，基板厚度減少，輻射區域

會往高頻移動，並且在相同的 0/β κ 下，α 值會較小，相對於天線所需的長度就

要更長，以防止波因為前端開路而被反彈回來。相反的，如果基板厚度增加，輻

射區域的頻段也會變小，這是由於增加厚度，容易激發表面波產生，使洩漏波的

頻段變窄。 

洩漏波天線本身的能量衰減跟 0/α κ 有關，能量的衰減呈現一指數的變化。

所以當我們想將天線的能量幾乎都洩漏出來，我們必須要有足夠的天線長度來將

能量衰減完，避免能量會從天線的另一端反射回來。選擇天線長度的標準，通常

為 時的 L，也可以選擇衰減更多時的 L。 2 0.1Le α− <

天線的場型主要可以用三個特性來表示: 主波束的指向角度，3dB 波束寬及

旁波束的分佈。在洩漏波天線中，主波束的指向角度 1
0cos ( / )θ β κ−≅ ，θ為由天

線表面算起的仰角。由於洩漏波天線本身為一行波天線，它的輻射波束會隨行進

方向呈現半錐形分佈，而且由於 0/β κ 會隨頻率改變，所以主波束會隨頻率而掃

描。 

微帶線洩漏波天線的波束寬度跟α 值有關。假設α 小，表示說有小的輻射比

率，將可等效視做一較長的線源天線，因些可得到較窄的波束寬度。較大的α 值，

表示說有大的輻射的比率，將可等效視做一較短的線源天線，因此可得到較大的

波束寬度，波束的寬度 θΔ 跟 0/α κ 有線性相關。 
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2.2 槽孔耦合饋入的原理 

 

ground plane 

feeding microstrip 

coupling aperture 

w
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圖 2-3 : 槽孔耦合饋入洩漏波天線的示意圖

 

 

圖 2-3 為槽孔耦合饋入洩漏波天線的示意圖。因為第一高階模為一奇模，所

以我們使用槽孔耦合的方式來達成。槽孔耦合饋入微帶天線的方式於 1985 年由

D.M.Pozar 所提出[17]。 

饋入結構示意圖如圖 2-4，調整lc、lo、lm、Wm和Ws來達成阻抗匹配。slot的

總長度不可為0.5 gλ ，以防止共振的產生，Ws不需要很大，否則會造成backlobe

太大的問題。 

利用槽孔耦合饋入的好處，除了可以激發第一高階模外，它在設計上也有許

多好處。例如，因為天線和饋入結構之間有接地面的阻隔，可防止饋入電路影響

到天線本身的輻射場型，並且因為饋入電路和天線在不同層的基板上，所以可以
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分別選擇最佳的基板參數去作設計，最後在頻寬的取捨上，由於洩漏波天線的輻

射區有相當大的頻寬，為了避免饋入電路影響天線本身的頻寬，通常設計洩漏波

天線的饋入電路，會選擇寬頻的饋入，而槽孔耦合的饋入方式，可以表現出合理

的天線頻寬。 

 

 

 

 

W

L 

lc lo 

lm 

Ws 

Wm 

 

圖 2-4 : 饋入結構示意圖 
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第三章 S 參數萃取法 

(S-parameter extraction technique) 

3.1 萃取的原理 

假定待測天線的洩漏模(leaky mode)是一個有損耗的傳輸線，我們在額外加

兩個對稱的饋入電路，則可以藉由 S參數的萃取，透過傳輸線理論得到洩漏波模

的傳播常數(propagation constant)。此一方法可以快速且有效的得到洩漏模的

特性，使我們可以更有效的設計洩漏波天線。由於單模激發，可避免能量藉由耦

合的效應而損失，這是在設計饋入電路時的一個準則。所以在此 S參數萃取方法

中，我們也是假定天線只有一個模態被我們激發，在此則為洩漏波第一高階模

(first higher order mode)。 

圖 3-1 為萃取洩漏模 S參數的電路圖，GSL(guiding structure left)和

GSR(guiding structure right)是兩個對稱的激發電路。LWAUT(leaky wave 

antenna under test)則為要被激發的洩漏模區域，它可以是微帶線的第一高階

模、第二高階模或是其它種類的洩漏模。在本論文中，我們將以微帶線第一高階

模為主要的探討對象。GSL(GSR)和 LWAUT 之間的轉換，可以用 S參數矩陣來表示。

由於GSL和 GSR為對稱的結構，所以GSL和 LWAUT之間的轉換矩陣[ 相等於GSR

和 LWAUT 之間的轉換矩陣[ 。透過如圖 3-1 的設計架構，選擇兩個長度分別為

l和 2l 的 LWAUT，可分別得到兩個 S參數矩陣

]lS

]rS

' '
11 12
' '
21 22

S S
S S
⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎣ ⎦

和
" "
11 12
" "
21 22

S S
S S
⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎣ ⎦

。透過這

兩個矩陣，以及由傳輸線理論所得到的公式，我們可以得到[ 、[ 和 LWAUT

的傳播特性常數

]lS ]rS

γ 。 
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令 ，則分別由公式(1)~(8)得到我們所需要的參數。11 21

21 22
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圖 3-1 : 萃取洩漏模 S 參數電路圖 
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2 2
" 21
21 2 2 2

221

l

l

S eS
S e

γ

γ

−

−=
−

                                                (3) 

 

 

" 2
11 11 22 21

lS S e S Sγ−= + "                                              (4) 

 

可得 

 

' "
11 11

22 ' "
21 21( )l

S SS
S S e e lγ γ− −

−
=

−
                                           (5) 

 

 

' 2 2
21 22

21 12
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l

S S eS S
e

γ

γ
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−
= = ±                                       (6) 
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11 11 22 21

lS S e S Sγ−= − '                                               (7) 
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l
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− ± −
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−
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以下為公式的推導: 

 

 

 

圖 3-2 : 公式推導示意圖  

 

 

 

如圖 3-2 所示， 

LWAUT 視為有損耗的傳輸線，傳播常數為γ 。由於波會在長度為 l的 LWAUT

之間作無限多次的反彈和穿透，經由傳輸線理論可得， 
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2 2 2
2 1 21 1 21 22 21

l l lV V S e V S e S e Sγ γ γ− + − + − −= + +  

+

 

2 2 2 4 4
1 21 22 22(1 )l l lV S e S e S eγ γ γ+ − − −= + +  
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+
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=
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=
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圖 3-3 : 公式推導示意圖  

 

 

如圖 3-3，若選擇 LWAUT 的長度為 2l，則同理可得， 

 

2 2
" 21
21 2 2 2

221

l

l

S eS
S e

γ

γ

−

−=
−

公式(3) 

 

" 2
11 11 22 21

lS S e S Sγ−= + " 公式(4) 

 

藉由公式(1)~(4)，則可分別推得公式(5)~(8)。 

 

由(2)式減(4)式，可以得到(5)式 

 

由(1)式可得到(6)式 

 

由(2)式可得到(7)式 

 

 

 13



想要得到第八式，首先我們將(1)式除以(3)式可得: 

 

' 2 2 4 2 4
21 21 22 22
" 2 2 2 2 2 2
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展開後可得: 
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21 21 22 21 21(l lS e S e S S S eγ γ− −− = −                                      (9) 

 

將(5)式代入(9)式，可得 
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−
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則此二次式的解為 
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Four-Port Circuit S-parameter Extraction 

 

GSL 和 GSR 為兩個對稱的激發電路，例如: aperture-coupled feeding 

network。當我們將 LWAUT 接上 GSL 和 GSR，以得到需要的 S參數矩陣時，儘管

LWAUT 是正常洩漏波天線長度的一小部分，但我們發現，在模擬圓柱型的天線

時，整個模擬過程需要很長的一段時間，甚至會出現無法收斂的情形。所以，我

們利用模擬軟體的便利，直接用理想的 port，給予 180 度的相位差，如此可以

節省不少模擬的時間。 

 

如圖 3-4 為 4 port (differential port)激發的電路圖。port 1 和 port2

相位差 180 度，port3 和 port4 則分別對稱於 port1 和 port2。利用鏡像原理

及第一高階模奇對稱的特性，將 4 port 的電路，想像成 2 port 的電路，以便使

用上述的公式。只要將原先的 S參數作如下的轉換即可: 

 

'
11 11 12

d dS S S= +  

 

'
21 31 32

d dS S S= +  
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圖 3-4 : 4 port 激發電路圖 
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第四章 模擬結果與天線量測 

首先，我們設計以 10GHz 為工作頻段的圓柱型洩漏波天線。我們以軟性基板 

Rogers RT/duroid 5880，其基板介電常數 2.2rε = ，天線寬度 W = 8.5mm，基板

厚度 h = 1.57mm 的參數，改變不同的曲率 R = W，2W，3W，10W 和∞ (plane)

來觀察傳播常數的變化。圖 4-1 是我們模擬的設定圖，我們用來萃取的天線長度

l = 10mm，用 Ansoft/HFSS 來模擬出各頻率的 S參數，再代入上述的公式，把 0/β κ

和 0/α κ 分別求出作圖。 
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圖 4-1 : 模擬天線示意圖 
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圖 4-2 是在不同曲率下正規化的傳播常數圖，當曲率愈來愈大時，輻射區

會往高頻位移，且 R = 10W 時，整個曲線也逼近平面時的情形。 
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Dielectric constant = 2.2 

 

 

 

 

圖 4-2 : 不同曲率下萃取的傳播常數圖 
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圖 4-3 是和 spectral domain approach 比較的結果，spectral domain 的

數據是由 T. Kitazawa 教授所得出。可以看出在趨勢上是相符合的，絕大多數的

數值誤差在可接受的範圍內，在輻射區的誤差也愈小。 
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圖 4-3 : 不同曲率下萃取的傳播常數和

spectral domain 比較的結果 
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圖 4-4 為 10G、11G 時，不同曲率的模擬場型圖。天線寬度 W = 8.5mm，天

線長度 L = 90mm，基板厚度 h = 1.57mm， 2.2rε = 。我們發現 backlobe 的強度

會比平面時來得大，認為可能是彎曲後，等 round 會比較小，所以能量才

會向下漏。 
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圖4-4 : 10G、11G模擬場型圖 
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圖 4-5 為R = W和R = 2W下，不同頻率的模擬場型圖。天線寬度W = 8.5mm，

天線長度L = 90mm，基板厚度h = 1.57mm， 2.2rε = 。可以看到頻率愈來愈大，

β/κ0會愈大，主波束方向也漸漸往endfire方向偏移。 
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圖4-5 : R = W、R = 2W模擬場型圖 
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由於基板厚度 h = 1.57mm，在實作上難以彎曲，所以我們另外選擇基板厚

度 h = 0.508mm 的板材來實作。Rogers RT/duroid 5880 2.2rε = ，天線寬度 

W = 10mm，天線長度 L = 150mm，採用的饋入結構為 aperture-coupled feeding。

圖 4-6 為實作的天線示意圖。 

h =0.508mm

W =10.0mm

r
R

 

 

 

 

ε x 

y 

=2.2

L = 150mm 
W = 10mm 

coupling slot 
Feeding microstrip 

圖4-6 : 實作天線示意圖 
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圖 4-7 為實作的照片圖。由於保麗龍的介電係數接近一，比較不會影響到天線的

 

輻射。且在曲率的決定上也比較自由，所以我們用保麗龍來彎曲天線，達到我們

所需的曲率。 

 

 

 

圖4-7 : 實作照片圖 
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圖 4-8 為萃取的傳播常數圖。可以看出整體的趨勢也符合結構上的物理意義。R = 

3W 時，結果也趨近於平面時的情形。整個因曲率變化而改變的幅度也不若之前

的天線參數來得大。 
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圖 4-8 : 萃取的傳播常數圖 
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圖 4-9 為 R = 2W 的量測 ，在-10dB 以下的頻段為 9.82GHz~11.1GHz。 

 

 

 

圖 4-10 為 H-plane 模擬的場型和遠場量測的場型圖: 
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圖 4-9 : R = 2W 的 量測 11S

圖 4-10 : R = 2W 的場型圖 
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圖 4-11 為不同頻率的遠場量測圖，在 10、10.5、11GHz 的增益都超過 10dB。 
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       Mainbeam directions and gains:  
         10G     10.22dB@ 25° 
         10.5G    10.87dB@ 35° 
         11G     10.47dB@ 44° 

圖 4-11 : R = 2W 的遠場量

測場型圖 
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由於實驗室新增了近場量測 近場做了量測。近場量

的待測天線和前方接收天線的距離大約在

實驗室，所以我們也針對

3λ測 。利用近場的掃描，取得所需的

數據

描最為適當。待測天線作 360

度 a

  

 

 

後，再用傅立葉轉換，得到遠場的場型圖。 

近場掃描的方式有兩種，一個是平面式的掃描，另一個是圓柱型的掃描。由

於我的天線結構是圓柱型的，所以選擇圓柱型的掃

zimuth 角的旋轉，前面接收天線，則作上下的掃描，如此即可得到量測的數

據。圖 4-12 為 R = 2W 近場量測的場型圖。 
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圖 4-12 : R = 2W 的近場量

測場型圖 
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圖 4-13 為 10GHz，R = 2W 的 3D 立體場型圖，可以看到微帶洩漏波天線一個明顯

主波束存在。 

 

 

的

 

 

圖 4-13 : R = 2W 的近場量

測 3D 場型圖 
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圖 4-14 為 R = 3W 的量測 ，在-10dB 以下的頻段為 9.48GHz~11.16GHz。 

 

 

圖 4-15 為 H-plane 模擬的場型和遠場量測的場型圖: 

11S

R=3W

Frequency(GHz)

-50

-40

-30

-20

-10

0

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

S 11
(d

B
)

9.0 9.5 10.0 10.5 11.0 11.5 12.0

H-plane

-25 -20 -15 -10 -5 0 5 10 15
-25

-20

-15

-10

-5

0

5

15

10

-25-20-15-10-5051015
-25

-20

-15

-10

-5

0

5

10

15

0

30

60

90

120

150

180

210

240

270

300

330

11G(measure)
11G(simulation)

圖 4-14 : R = 3W 的 量測 11S

圖 4-15 : R = 3W 的場型圖 
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圖 4-16 為不同頻率的遠場量測圖，在 10、10.5、11GHz 的增益都超過 9dB。+ 
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         Mainbeam directions and gains:  
         10G     11.34dB@ 33° 
         10.5G     10.89dBi@43° 
         11G     9.22dBi@49° 

 

 

 

 

 

 

 

圖 4-16 : R = 3W 的遠場量測場型圖 
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圖 4-17 為 R = 3W 的近場量測場型圖: 
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圖 4-17 : R = 3W 的近場量測場型圖 
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圖 4-18 為 10GHz，R = 3W 的 3D 立體場型圖 

 

 

 

 

 

圖 4-18 : R = 3W 的近場量測 3D 場型圖 
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第五章  圓柱型洩漏波天線的耦合模態分析 

 

我們將

偶對稱的條件下，探討傳播常數之間的變化。天線寬度 W = 4.3mm，基板厚度

h = 

探討天線間耦合效應對傳播常數的影響，改變不同的曲率，在奇對稱

和

0.508mm，介電常數 2.2rε = ，天線之間的距離 s = 8mm。 

圖 5-1 是它的示意圖 

 

w w 

h 

s 

R 

 

 

 
圖 5-1 : 耦合模態分析示意圖 
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我們利用 8 port 來作激發，且利用前述鏡像原理的對稱性，只需要將 S參

作如下的轉換即可。如圖 5-2: 

 

 

 

 

 

數

' d d d dS S S S S= + + +  11 11 12 16 15

'
21 31 32 36 35

d d d dS S S S S= + + +

 

 

 

圖 5-2 : 8 port 激發電路圖 
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圖 5-3 為奇對稱下，不同曲率的傳播常數。圖 5-4 為偶對稱下，不同曲率的傳

常數。彎曲後的輻射區也往高頻跑，但 R = W 和 R = 2W 的變化沒有很大。 播
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圖 5-3 : 奇對稱傳播常數圖 

圖 5-4 : 偶對稱傳播常數圖 

 36



 37

第六章 結論 

(Conclusion) 

我們提供一個省時且可行的模擬方法， ，使

得 S參數萃取法成功用於圓柱型的結構上。所得到的傳播常數也隨著曲率的縮

小 漸逼近 時的傳播常數。另外，若稍微改變萃取參數用的天線長度 l，

其結果相去不遠，而此次都取

解決圓柱型天線在模擬上的不便

，而漸 平面

0
1
3

l λ= 。 

    在實作上，槽孔耦合的方式，很適合用於圓柱型的天線上。只要在實作上，

克服曲率上的變化所造成槽孔和天線對位的困難，則可以很適當的激發出所需的

模態。此次實作的天線，增益大約在 10dB 左右，其結果還可以接受。 
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