
第一章、簡介 

 

    波導為廣泛使用在微波及毫米波工程中，由於它具備高功率處理(high 

power-handling)和高可信度(high reliability)，所以通常應用在外太空

(deep-space)和軍用雷達上[1-3]。近年來，柱牆波導技術或基板合成波導

技術已成熟應用到低損耗微波基板上製作一等效矩形金屬波導，而此類波

導結構已證實能維持傳統封閉矩形波導的優點，像是導體和介質損耗小、

高品質因素(high-Q factor)、高功率容量(high power capacity)及低輻

射。除此之外，因為基板合成波導是製作在印刷電路板上，所以很容易與

微帶線、共平面波導，或其它平面電路整合成微波/毫米波系統，使得製作

成本低廉[4-10]。 

除基板合成波導外，在應用上也發展利用基板合成波導技術製成的濾

波器(Filter)、耦合器(Coupler)、循環器(Circulator)、混波器(Mixer)、

相移器(Phase Shilter)、功率分配器(Power Dividers)及天線(Antenna)。

在濾波器的部份，有利用接地面開槽式結構(DGS)去提高截止帶抑制和低插

入損失，也有利用電磁能隙結構(EBG)去實現超寬頻特性[11-27]。除應用

外，在理論研究方面，也有很多數值方法去解決基板合成波導管結構內的

電磁場問題，舉例來說，利用頻域有限差分演算法(FDFD)，可解出一奇異

值問題(eigen value problem)，來得到共振頻率(resonance frequency)
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和品質因素(Q-factor)，也有利用有限元素法(finite-element method)和

時域有限差分法(FDTD)去分析基板合成波導的導波(guided-wave)和漏波

(leaky-wave)特性，更有模態匹配法(mode matching method)廣泛應用在

解決多種矩形波導組成的電磁場問題。對基板合成波導而言，有精確的經

驗公式提供一可行的設計準則，去決定其等效封閉矩形波導寬度[28-31]。 

    在本篇論文第二章節中，會簡單說明基板合成波導的結構，在利用文

獻中的經驗公式去設計一基板合成波導和傳統封閉矩形波導相互比較，以

驗證經驗公式的精確性。為符合現代通訊高選擇性的需求，我們將利用基

板合成波導技術去設計兩種高選擇性的帶通濾波器。第一種是基板合成波

導共壁耦合帶通濾波器，和傳統端對端耦合共振濾波器相比，它可以抑制

傳統濾波器的第一高諧模態，增加截止帶的衰減率。第二種是雙層基板合

成波導圓形共振濾波器，和傳統圓形共振濾波器相比，它在截止帶中提供

可調傳輸零點，且在製作多階濾波器時，達到縮小面積的功能。此兩種濾

波器都有實際製作及量測，由模擬和量測結果相比，都非常準確。在最後，

我們將會對兩種濾波器做個總結，強調新型濾波器的優點。 
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第二章、基板合成波導 

 

    圖一(a)為基板合成波導結構，它是在低損耗基板上由金屬貫孔線性陣

列而形成。在這裡使用文獻[28]中的經驗公式去設計基板合成波導，公式

如下： 

                w
d

s
dwweff

22

1.008.1 +−=                   (1) 

這裡的 d和 s 代表金屬貫孔的直徑和週期，而 w 為兩貫孔牆之間的距離(中

心對中心)[18]。當 s/d 小於 3 而 d/w 小於 1/5 時，此經驗公式是很精確的。

在設計電路時，遵循設計公式的標準去設計波導寬度，因此圖一(a)基板合

成波導結構和圖一(b)封閉等效矩形波導結構可互相轉換，此轉換提供一極

大優點，就是在電路分析時，圖一(b)結構將比圖一(a)更為省時。 

    在饋入結構方面，使用圖二的饋入電路，它是微帶線到封閉矩形波導

的轉換電路(transition)，由 50ohm微帶線和錐形(taper)微帶線及基板合

成波導所組成。錐形微帶線主要功能是將 50ohm微帶線的準TEM模態(圖三

(a))轉換到基板合成波導的TE10模態(圖三(b))。在轉換電路設計中，只要

掃描錐形微帶線的兩個參數 和 ，就可使微帶線到基板合成波導的阻抗

互相匹配。 

2 2s w

    為了實際比較封閉矩形波導和基板合成波導，使用 CST 電磁模擬軟體，

去模擬兩結構的散射參數，以驗證公式的精確性。基板用 Rogers RO4003
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毫米波基板，介電常數 3.5，損耗正切 0.0027，電路尺寸如表格一所示。

圖四(a)、(b)分別為基板合成波導和封閉矩形波導反射和插入損失比較

圖，從圖中可看出經驗公式的準確性，在電路特性方面，頻率從 10GHz 到

13.5GHz 的返回損失皆低於-20dB，插入損失則在-0.3dB 以上，且提供超過

29%的頻寬。 

 

圖 2.1(a)、基板合成波導結構 

 

圖 2.1(b)、封閉矩形波導結構 
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圖 2.2、微帶線到矩形波導的轉換電路 

 

        

    圖 2.3(a)、微帶線準TEM模態         圖 2.3(b)、矩形波導TE10模態 

 

 

表 2.1、基板合成波導和封閉矩形波導尺寸 

波導種類 
p  d  w  1s  1w  2s  2w  

基板合成波導 1.5mm 1.0mm 9.5mm 5.0mm 1.175mm 3.5mm 2.25mm

封閉矩形波導 effw =8.8mm 5.0mm 1.175mm 3.5mm 2.25mm
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圖 2.4(a)、基板合成波導和封閉矩形波導返回損失比較圖 
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圖 2.4(b)、基板合成波導和封閉矩形波導插入損失比較圖 
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第三章、基板合成波導共壁耦合帶通濾波器 

 

3-1 設計基板合成波導共壁耦合帶通濾波器 

圖五(a)為利用柱牆(或貫孔)技術製作傳統端對端耦合共振濾波器，此

類濾波器有一極大缺點，就是在第一高諧模態提供一額外的通帶，對於一

些實際應用而言，此通帶是不希望產生的，因為當信號頻率不在通帶中，

即所謂的雜訊便會因處於衰減頻帶上，而受到訊號衰減效果，則濾波器將

無法有效地將信號傳輸至下一級，也就是說，帶通濾波器藉由控制其頻率

響應的表現，有效地降低雜訊量的大小，使得系統及元件間的傳輸信號不

受雜訊所影響，因此我們需要高選擇性的濾波器，以提高整個電路的性能。

為了實現具抑制第一高諧模態的帶通濾波器，我們將在下段說明做法。 

    圖五(b)為利用基板合成波導共壁耦合設計帶通濾波器，很明顯看出是

由圖五(a)傳統端對端耦合濾波器改良而成。此結構波導寬度分別為 和

，輸入輸出端感應廉(inductive irises)寬度分別為 和 ，共壁耦合孔

徑寬度為 ，從感應廉到耦合孔徑前端的距離分別為 和 ，短路牆到耦合

孔徑的距離為 l 和 ，而波導牆由週期金屬貫孔所組成，此週期結構為維持

波在波導中傳播，且同時能量不會漏出去，可以使用第二章的經驗公式去

決定封閉矩形波導的寬度，這樣共壁耦合基板合成波導型態就可以近似封

閉矩形波導型態。而且，因為基板厚度極小於波導的寬度和長度，所以只

1h

2h 1a 2a

w 1l 2l

3 4l
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存在著三個場量，分別是 、 和 。在這裡我們假設 分量沿zE xH yH zE z 軸方向

不變，這樣問題可以被簡化成二維(2-D)邊界值問題。因此，波導共振腔的

共振頻率可以估計通帶頻率，例如，共振腔的共振模態 的共振波長如

下式： 

0mnTM

               
22 )/()/(/2 bnamsmn += ελ               (2) 

這裡的 m, n, 0 分別代表延著寬度、長度和厚度的模數，因為波導的厚度

比寬度和長度還來的小，因此厚度的模數代表 0，共振腔結構如圖六所示。

共壁耦合帶通濾波器設計分為兩個步驟，第一步驟先設計圖五(a)傳統端對

端耦合濾波器，這裡我們將使用兩個正方形共振腔去組成帶通濾波器，可

由(2)式決定其共振頻率，也可調整W 控制帶通濾波器的頻寬。第二步在轉

換成垂直耦合，並且位移第二個共振腔，在去觀察第一高諧模態變化即可。

為驗證設計概念，我們將在下一章節中，實際製作及量測帶通濾波器。 

a1  h1

d

x-axis

y-axisa2  h2W
w2w1

s1 s2

p

l l

 

圖 3.1(a)、傳統端對端耦合濾波器之基板合成波導型態 
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圖 3.2(b)、共壁耦合帶通濾波器之基板合成波導型態 
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圖 3.3、基板合成波導共振腔結構 
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3-2 基板合成波導共壁耦合帶通濾波器模擬與量測 

 

    本篇論文使用 CST 電磁模擬軟體去分析結構電磁場分佈和散射參數。

使用的板材是 Rogers RO4003 毫米波基板，板材厚度為 20mil，介電常數

3.5，損耗正切 0.0027，上下金屬平面由電鍍技術聯接成金屬貫孔，此貫孔

週期 1.4mm，貫孔邊緣間距為 0.4mm。量測所使用儀器為安捷倫公司的網路

分析儀(VNA)HP-8722D，及使用 universal test fixture Anritsu 3680K

降低因 SMA 接頭所造成的損失，校正方式為 TRL 校正。 

    第一步驟，將設計中心頻率在 9GHz 的傳統端對端耦合帶通濾波器，藉

由(2)式可以得到傳統端對端耦合帶通濾波器的設計尺寸，如表格二所示，

圖七為它的散射參數曲線，由曲線可以看出，在第一高諧模態提供一額外

通帶。第二步驟，將傳統端對端耦合帶通濾波器排列成垂直耦合，在位移

第二個共振腔，去觀察第一高諧模態的變化。圖八為位移兩共振腔所觀察

到的散射參數曲線，其中可以找到一條散射曲線是可以有效抑制第一高諧

模態，這樣基板合成波導共壁耦合濾波器的設計尺寸就可以得到，如表格

三所示，而圖九(a)代表傳統端對端耦合濾波器和共壁耦合濾波器的插入損

失的比較圖，其中黑色實線是共壁耦合濾波器的插入損失，灰色短虛線是

傳統端對端耦合共振腔濾波器的插入損失，由圖中斜線部分可以看出新型

濾波器能有效抑制第一高諧模態。圖九(b)為共壁耦合濾波器模擬與量測的
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散色參數比較，可看出相當匹配。在下段文中，將用共振腔內的電磁場分

佈，看出第一高諧模態會消失在共壁耦合孔徑帶通濾波器的現象。 

    圖十顯示共振腔內的電場分布，此電場極化沿 z軸方向畫出。圖十(a)

代表第一個通帶區 9GHz 頻率，從這張圖可清楚看出共振腔模態為 ，最

大電場位於共振腔中間，因為孔徑開在最大電場的附近，所以能量可從第

一個共振腔耦合到第二個共振腔。相反的，圖十(b)在頻率 13.4GHz 的第二

個通帶及圖十(c)在頻率 15.0GHz 共振腔中的電場分布，沿 y-軸可大約估計

為

110TM

))/(2sin( 31 wlly ++π ，從圖中可看出電場穿過耦合孔徑的值很小，在

的電場值幾乎為零，而兩共振腔 x-軸和 y-軸尺寸相同，因

此 和 共振模態有相同的共振頻率 15GHz，正當第一個共振腔

模態耦合到第二個共振模 模態時，最小電場強度將會發生在共振腔的

中間，所以輸出信號才會如此微小。為了再一次驗證模擬與實驗結果非常

符合，也有實際做出在不同 下的散射參數，從圖十一(a)到圖十一(d)所

示。在通帶特性方面，中心頻率為 9GHz，插入損失在-1.88dB 以上，返回

損失在-20dB 以下，相對頻寬 4.72%，而圖十二是實際基板合成波導共壁耦

合濾波器電路圖。 

)(5.0 31 wlly ++≅

120TM 210TM 120TM

210TM

w
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表 3.1、傳統端對端耦合帶通濾波器設計尺寸 

符號 尺寸 (mm) 描述 

1h  11 輸入端基板合成波導寬度 

2h  11 輸出端基板合成波導寬度 

1a  6.2 輸入端感應廉 

2a  6.2 輸出端感應廉 

W  4.3 兩共振腔耦合孔徑寬度 

l  11 輸入輸出端感應廉到耦合孔徑的距離 

1w  1.175 微帶線寬度 

2w  1.5 錐形微帶線寬度 

1s  5 微帶線長度 

2s  3 錐形微帶線長度 

p  1.5 金屬貫孔週期 

d  1 金屬貫孔直徑 

h  0.508 基板厚度 
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圖 3.4、傳統端對端耦合濾波器的返回和插入損失 

7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18

Frequency (GHz)
-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

S 2
1 (

dB
)

shift 0.0
shift 0.4
shift 0.8
shift 1.2
shift 1.6

shift

 

圖 3.5、位移第二個共振腔所觀察到的插入損失變化 
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表 3.2、基板合成波導共壁耦合濾波器尺寸 

符號 尺寸 (mm) 描述 

1h  11 輸入端基板合成波導寬度 

2h  11 輸出端基板合成波導寬度 

1a  6.2 輸入端感應廉 

2a  6.2 輸出端感應廉 

W  4.3 共壁耦合孔徑寬度 

1l  2.5 輸入端感應廉到耦合孔徑前端的距離 

2l  2.5 輸出端感應廉到耦合孔徑前端的距離 

3l  4.12 輸入端短路牆到耦合孔徑前端的距離 

4l  4.12 輸出端短路牆到耦合孔徑前端的距離 

1w  1.175 微帶線寬度 

2w  1.5 錐形微帶線寬度 

1s  5 微帶線長度 

2s  3 錐形微帶線長度 

p  1.5 金屬貫孔週期 

d  1 金屬貫孔直徑 

h  0.508 基板厚度 
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圖 3.6(a)、傳統端對端耦合濾波器和共壁耦合濾波器的插入損失比較圖 
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圖 3.6(b)、共壁耦合濾波器模擬和量測比較圖 
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圖 3.7(a)、共壁耦合濾波器在頻率 9.0GHz 共振腔中的電場分布 

 

 

圖 3.7(b)、共壁耦合濾波器在頻率 13.5GHz 共振腔中的電場分布 
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圖 3.7(c)、共壁耦合濾波器在頻率 15.0GHz 共振腔中的電場分布 
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圖 3.8(a)、共壁耦合濾波器在 W=3.9mm 下的模擬與量測比較圖 
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圖 3.8(b)、共壁耦合濾波器在 W=4.1mm 下的模擬與量測比較圖 
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圖 3.8(c)、共壁耦合濾波器在 W=4.5mm 下的模擬與量測比較圖 
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圖 3.8(d)、共壁耦合濾波器在 W=4.7mm 下的模擬與量測比較圖 

 

 

 
圖 3.9、基板合成波導共壁耦合濾波器實際電路圖 
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第四章、雙層基板合成波導圓形共振帶通濾波器 

 

4-1 設計雙層基板合成波導圓形共振帶通濾波器 

 

    在設計雙層基板合成波導圓形共振腔濾波器時，不使用傳統的端對端

耦合的方法設計，也就是說電路的輸入輸出端和共振腔在同一線上，因為

此種端對端耦合濾波器有一極大缺點，就是截止帶的選擇性很差，而對於

一些實際應用而言，我們需要高選擇性的濾波器以提高整個電路的性能。

要如何解決低選擇性問題的關鍵就取決於共振腔的輸入端和輸出端型態，

一般傳統共振腔和輸入輸出端是在同一線上，也可以共振腔和輸入輸出端

是有角度的，不同的角度將可以改變截止帶的選擇性。其中文獻[13]就有

說明此論點，若考慮波在通帶的其它頻段，因此波將幾乎完全反射而形成

駐波，而出現在輸出端的駐波節點頻率即為傳輸零點。運用此論點，文獻

[13]有製作如圖十三的四種電路來比較輸入端和輸出端在不同角度下的散

射參數變化。也有文獻[14]運用此論點製作出三階圓形共振腔濾波器，如

圖十四所示，但是此種濾波器有一極大缺點，就是要去實現多階濾波器時，

將會使用到非常大的面積去製作，這不合乎現代濾波器面積小的需求，所

以在本篇論文中，我們將製作一新型濾波器，不但在截止帶的選擇性有所

改善，而且在面積上也可達到縮小的特性，此電路結構將在下一段說明。 
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    圖十五為利用柱牆(或貫孔)技術製作的雙層基板合成波導圓形共振帶

通濾波器，此結構由上下層基板合成波導圓形共振腔和微帶線開槽饋入所

組成。圓形共振腔半徑 ，兩共振腔之間的耦合孔徑半徑 ，基板厚度 。

而波導牆由週期金屬貫孔排列成圓形去形成圓形共振腔，為維持波在波導

中傳播，且同時能量不會漏出去，可使用第二章的經驗公式去設計此波導

牆，這裡的 和 分別代表金屬貫孔的直徑和週期。在饋入結構方面，使用

50 ohm 微帶線槽孔饋入，槽孔長度及寬度分別為 和 ，藉由調整 和 尺

寸可以激發出圓形共振腔的共振頻率。圓形共振腔的共振頻率可利用以下

公式去決定： 

2r 1r h

d p

e f e f

               

22

2
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

d
l

a
pcf nm

rr
nml

π
εμπ             (3) 

這裡的 代表 的根，此值可由表格四查出，而 l代表沿著圓形共振腔

厚度的模態，c為光速，a為圓形共振腔半徑，d 為圓形共振腔的厚度，

nmp )(xJn

rμ 為

共振腔內的導磁係數， rε 為共振腔內的介電係數，共振頻率 可由以上參

數所決定。當共振頻率決定後，可以調整兩共振腔之間的耦合孔徑去獲得

想要的頻寬，接下來只要改變輸入輸出端和共振腔的夾角

nmlf

α，觀察其截止帶

的選擇性變化即可。若是要設計 n階濾波器的話，只要疊 n 層基板，再調

整共振腔之間的耦合孔徑，這樣就可設計比傳統多階濾波器的面積還要

小。在下一章節中，將實際製作與量測此濾波器的散射參數，以及觀察改
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變輸入端和輸出端夾角時的影響，最後在比較模擬與量測的準確性。 

 

        

 

圖 4.1、輸入輸出端和共振腔在不同角度下的圓形共振腔濾波器 

 

圖 4.2、三階圓形共振腔濾波器 
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圖 4.3、雙層基板合成波導圓形共振濾波器 

 

表 4.1、圓形波導 TM 模態的 值 nmp
 

n  1np  2np  3np  

0 2.405 5.520 8.654 

1 3.832 7.016 10.174 

2 5.135 8.417 11.620 
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4-2 基板合成波導圓形共振帶通濾波器模擬與量測 

 

    本篇論文使用 CST 電磁模擬軟體去分析結構電磁場分佈和散射參數。

使用的板材是 Rogers RO4003 毫米波基板，板材厚度為 20mil，介電常數

3.5，損耗正切 0.0027，金屬厚度 0.001，上下金屬平面由電鍍技術聯接成

金屬貫孔，此貫孔週期 1.4mm，貫孔邊緣間距為 0.4mm。量測所使用儀器為

安捷倫公司的網路分析儀(VNA)HP-8722D，校正方式為 TRL 校正。 

    表格五為雙層基板合成波導圓形共振帶通濾波器的設計尺寸，圖十六

(a)為基板合成波導圓形共振帶通濾波器 到 的插入損失比較圖，由

比較圖可以清楚發現，當角度改變時，通帶特性並不會改變，且角度小於

時會出現兩個傳輸零點，這兩個傳輸零點會隨著

00=α 090

090

α 變小而往中心頻率靠近，

也就是說傳輸零點位置可藉由角度α 控制，這些現象也可從圖十六(b)正規

化零點和角度α 的相關圖看出。圖十七為基板合成波導圓形共振帶通濾波器

到 的插入損失比較圖，由比較圖可以發現，當角度改變時，通帶

特性也不會改變，雖然夾角大於 並沒有產生傳輸零點，但是在夾腳小於

的情況下，可以看出小於 的截止帶選擇性會比較好。綜合以上兩種

情況，我們可以知道，當夾角小於 時，截止帶的選擇性會變高。在通帶

特性方面，中心頻率為 6.8GHz，插入損失在-1.9dB 以上，返回損失在-20dB

以下，相對頻寬 5.8%。圖十八(a)到圖十八(j)為模擬與量測的比較圖，由

090=α 0180

090

0180 0180

0180
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量測與模擬結果相比都非常匹配。圖十九為雙層基板合成波導圓形共振帶

通濾波器實際電路圖。 

 

表 4.2、雙層基板合成波導圓形共振帶通濾波器的尺寸 

符號 尺寸 (mm) 描述 

e 8.05 槽孔長度 

f 0.5125 槽孔寬度 

r1 1.75 兩共振腔之間的耦合孔徑半徑 

r2 9.25 圓形共振腔半徑 

h 0.508 基板厚度 

w 1.175 微帶線寬度 

t 0.001 金屬厚度 

d 0.5 金屬貫孔直徑 

p 1.4 金屬貫孔間距(中心對中心) 
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圖 4.4(a)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器 到 插入損失比較圖 0=α 090

0 7.5 15 22.5 30 37.5 45 52.5 60 67.5 75 82.5 90

α degree

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

1.1

1.2

1.3

N
or

m
al

iz
ed

 ze
ro

 f z
/f c

fz1

fz2

 

圖 4.4(b)、正規化零點和角度α 的相關圖 
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圖 4.5、基板合成波導圓形共振帶通濾波器 到 插入損失比較圖 090=α 0180
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圖 4.6(a)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖 045=α
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圖 4.6(b)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖060=α
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圖 4.6(c)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖 075=α
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圖 4.6(d)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖090=α
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圖 4.6(e)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖 0105=α
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圖 4.6(f)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖 0120=α
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圖 4.6(g)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖 0135=α

 30



4 4.5 5 5.5 6 6.5 7 7.5 8 8.5

Frequency(GHz)
9

-50

-45

-40

-35

-30

-25

-20

-15

-10

-5

0

S 1
1 &

 S
21

  (
dB

)

α=150 degree
S11-measurement
S21-measurement
S11-simulation
S21-simulation

 

圖 4.6(h)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖 0150=α
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圖 4.6(i)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖 0165=α
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圖 4.6(j)、基板合成波導圓形共振帶通濾波器在 時的模擬與量測圖 0180=α

 
圖 4.7、雙層基板合成波導圓形共振帶通濾波器實際電路圖 
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第五章、結論 

 

    在本篇論文中，設計兩種高選擇性的帶通濾波器，第一種是利用基板

合成波導共振腔共壁耦合設計帶通濾波器，只要適當橫向位移第二個共振

腔，就可達到抑制第一高諧模態頻率，以提供較寬截止帶。第二種是利用

雙層基板合成波導圓形共振腔設計帶通濾波器，藉由改變輸入輸出端和共

振腔的夾角，將會產生兩個傳輸零點，以提高電路選擇性，由於電路結構

是疊層的，所以面積會比傳統濾波器還要小。此兩種高選擇性的帶通濾波

器已實際模擬與實驗驗證。在模擬部分，使用 CST 電磁模擬軟體去計算返

回及插入損失，還有去觀察共振腔內的電場分佈。而實驗部分，使用 Rogers 

RO4003 毫米波基板去製作電路，在由網路分析儀(VNA)HP-8722D 進行量測。

最後由模擬和實驗結果相比都非常吻合。 
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