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第一章   研究內容與緒論 

為了提高行車的安全性，有多種感測系統可用來輔助駕駛人在汽車上做安

全的判斷，如利用微波毫米波技術、聲波（超音波）技術、或影像處理技術等。   

車輛防撞系統，是屬於 ITS 領域中汽車安全輔助系統(Advanced Vehicle Control 

and Safety Systems, AVCSS )的一部份，汽車安全輔助系統主要分成兩類，第

一類為主動式(Active type)汽車防撞系統，該系統強調在意外發生前，自動控

制車子行進方向以防止意外產生。第二類為被動式(Passive type)汽車防撞系

統，該系統利用車輛前面之前向感測器及車尾之後向感測器偵測前後車輛狀況。

當前後車的速度或距離超出安全值時，便發出警訊，以便由駕駛人控制車輛行進

方向，對車輛周圍環境狀況有提早的掌握[1]。 

隨著現代科技的發展，雷達是 21 世紀集合了電子科學技術與各種成就的高

科技系統。近年來，雷達的技術及其應用也越來越廣泛，出現了各式各樣的雷達，

例如(太空、空中、地面、…雷達)。雷達除運用於軍事之外，民用之間到也到達

了相當熱門的地步，且在現在科技的進步之下，將雷達它利用在民生日常生活上

將是越來越容易，例如汽車防撞雷達系統…在現在汽車每日增加的數量來看，汽

車雷達系統的應用，將會把雷達的運用推到最大數量[18]。 

 

雷達(Radar)是＂RAdio Detection And Ranging＂縮寫的音譯。雷達其基

本的功能是利用目標物對電磁波的散射或回射波而發現目標，並且測定出目標物

的空間位置或其他所要的訊息，將這些所得的訊息經過一連串的訊號處理，並轉

換成我們可以簡單明瞭的顯示。 
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所以本篇論文的主要目地就是為研製頻率調變連續波雷達系統中的各部份

功能，包括壓控振盪器、倍頻器、放大器、低雜訊放大器…及整個雷達系統的整

合測試量測。 

論文共有五個章節，第二章為雷達系統的介紹，說明雷達基本原理和我們

用的系統及對雷達效能影響的部份做個介紹。第三章則是雷路設計基本原理的介

紹包含壓控振盪器、倍頻器、放大器…等等，第四章則是各個功能方塊的模擬、

實作量測、測試的結果，最後第五章為結論及未來工作的重點部份。 
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第二章 雷達系統 

 

本章將從基本的「脈波測距雷達(Pulsed Radar)」與「連續波雷達

(Continuous-wave Radar)」及「頻率調變連續波雷達(Frequency Modulated 

Continuous Wave Radar，FMCW Radar)」這三種雷達系統來介紹。並介紹各個雷

達的特點特色和基本的傳送接收概念，最後將一些影響雷達效能的因素提出來討

論。 

 

2-1 雷達系統基本原理 

雷達(Radar)其原文為＂RAdio Detection And Ranging＂，取其字首而

成＂Radar＂。雷達為目前偵測移動物體最普遍的方法之一，雷達藉著高頻電路

產生出高功率電磁波，此電磁波經由天線輻射出去形成雷達波。當發射出去的雷

達波在空間行進的過程中，隨著觸碰到物體部分的散射及反射，電磁波經由雷達

的接收天線回到接收端，稱之為回波；回波再經過濾波、放大等，混波…程序處

理，與發射波相對應比較，得以偵測出目標是否存在，進而可以決定其距離、方

向、高度、速度…和其他資訊，並藉顯示器加以顯示出來，此即為雷達之基本原

理。 

 

2-2 雷達的分類 

依照發射波形分類，雷達系統一般分成有「脈衝波雷達(Pulsed Radar)」

及「連續波雷達(Continuous-wave Radar)」，而連續波雷達再分成「頻率調變連

續波雷達(FMCW Radar)」與「都普勒雷達(Doppler Radar)」。 
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(a)                            (b) 

 

圖 2-1 (a)脈衝波雷達 與(b)FMCW 雷達 

 

1、脈衝波雷達(Pulsed Radar)：此型雷達是以脈衝波調變方式發射連續的

方形脈衝波，以偵測目標，其中方型脈衝波之間稱為脈衝波寬度(Pulse Width)，

亦即雷達發射電磁波之持續時間，脈衝波波幅大小則表示雷達發射之峰值功率

(Peak Power)，一個脈衝波結束到下一脈波間稱為脈衝波重復週期(Pulse 

Repetition Time)，每秒單位時間內所產生的脈衝波數量則稱之為脈衝波重復頻

率(Pulse Repetition Frequency)。例如無線電波在空氣中行進的速度為約為

300 公尺/微秒，如果無線電波行進 1000 公尺則是需要約 3.33 微秒。但是無線

電波必需要到達目標物體後再反射回來，所以在發射電波離開發射機到電波返回

到接收機的時間就要乘上兩倍的時間，所以就是要花費 2×3.33 微秒=6.67 微秒

的時間。 

 

2、連續波雷達(Continuous-wave Radar)：除脈波雷達外，最早被廣泛應

用的雷達就是連續波雷達，又稱等幅波雷達。二次大戰期間使用的預警雷達，大

多屬於這種連續波雷達系統。連續波雷達有兩個不同的雷達天線分別負責發射和

接收，早期的連續波雷達是由雷達回波的有無來判斷偵測範圍內是否有物體，並
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得到其方位，這類的雷達經常用於交警的測速、汽車防撞、…但無法獲知目標物

的距離。之後連續波雷達發展出下面兩種雷達： 

 

(A)都普勒雷達(Doppler Radar)：是應用都普勒效應(Doppler Effect)的

原理來測量出目標物與雷達之間的相對運動，藉以算出目標物的速度。都普勒效

應的主要理論為「當一個輻射源或傳送端正在發射一個固定頻率的電磁波時，若

傳送端與接收端有相對運動，則接收端所接收到的電磁波頻率會與傳送端所發射

的頻率不同，產生頻率漂移(Frequency Shift)，其頻率漂移與相對速度的徑向

速度成正比」。當接收端接收到物體反射的雷達回波時，若物體是遠離雷達的狀

況下，所收到的回波頻率會減少，反之收到的頻率會增加。這個事實可以作為一

個重要的應用，因為如果我們能找出目標的速度如何改變反射波的頻率，這樣我

們就可以以頻率的改變數值算出目標與雷達的相對速度。例設發射的頻率為 0f ，

因為都普勒效應而改變的頻率為 1f ，兩頻率差為 df 就是上面提到的頻率漂移

(Frequency Shift)。則 0
2

d
vf f
c

= ，v為目標物速度，c為電磁波的速度，例如

發射頻率為 24GHz，目標物體向天線接近的速度為每小時 300 公里，則

Hzfd
99

5 10*33.110*24
60*60*10*3

300*2
== ， 這 就 是 說 明 了 反 射 的 信 號 為

GHzGHzff d 33.1240 +=+ ，反過來說目標物體如果是以同樣的速度沿直線離開

天線的方向，則反射信號的頻率為 GHzGHzff d 33.1240 −=− 。 

 

 (B)頻率調變連續波雷達：由於連續波雷達只是發射一個固定頻率的電磁

波，所以僅能得知物體的存在與否，並無法得知其距離，而此型 FMCW 雷達就是

用頻率調變的方式，發射出一組頻率隨著時間而改變的電磁波，再運用雷達波與

雷達回波的頻率差，算出物體的距離，下小節將更詳細介紹 FMCW 雷達。 
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2-3 頻率調變連續波雷達 

利用電磁波碰到物體表面會反射的特性，我們可以得到欲偵測物體的三項

資訊： 

距離：FMCW 雷達則是用固定速率改變發射波頻率,再比較發射與回波的頻率

差值，藉以得到電磁波由發射機到目標物，經過反射折回的時間。 

目標的相對速度：運用都普勒效應。若雷達與目標在波的行進方向有相對

速度，則觀測到的頻率會隨著相對速度的大小產生頻率漂移 0
2

d
vf f
c

= 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為電磁波的速度， 0f 為

電磁波的發射頻率。 

方位：我們可用多個雷達偵測單元(Radar Detection Unit，RDU)，不同雷

達偵測單元對同一個物體所解得的距離均不相同，所以可從中間得出目標物的方

位。 

圖 2-2 所表現的是頻率調變連續波雷達(FMCW 雷達)系統的 function 

diagram，頻率調變連續波雷達系統是在利用時間上改變發射信號的頻率，並測

量接收信號相對於發射信號的頻率方法來測定目標距離。其發射頻率與接收頻率

的相對關係不僅可測量目標距離，而且還可測量出目標的徑向速度。如圖 2-3

所示，發射信號的線性調頻和從動態目標散射回來的接收信號頻率變化，兩條曲

線上峰值之間的頻率差就是動態目標加在散射信號上面的都普勒頻移

0
2

d
vf f
c

= ，而兩個連續峰值之間的時間差τ 就是信號從雷達發射到動態目標物

再返射回雷達接收端的時間。因此，如果發射機和接收機放在相同的位置，則目

標物距離將由
2
τcR = 這公式算出。 
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圖 2-2 FMCW 雷達系統的 function diagram 

 

 

 

 
(a)線性鋸齒三角形頻率調變 

 

ff c Δ+  

cf      tΔ                τ                            t  

bf  

鋸齒波產生器 頻率調變器 

混波器 

放大器 檢測器 

1ff c Δ+  

2ff c Δ+  
bf

1ff c Δ+

f  
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(b)發射和接收信號間的頻率差 bf  

圖 2-3 發射信號的線性調頻和散射回來的接收信號頻率變化 

 

 

這邊舉個簡單的例子說明上面調變連續波雷達(FMCW 雷達)系統是如何的測

量距離，假定我們能測試到的距離為 100 公尺然後電磁波來回於 100 公尺的時間

約需要 0.667 微秒，我們現在來看一下調頻連續波雷達系統假若將發射機的頻率

在 0.667 微秒內從 24GHz 到 24.1GHz 間作直線性變化，所以我們得知，假定電磁

波發射時其頻率為 24GHz。電磁波抵達測試距離 100 公尺處再反射回達原點共需

要 0.667 微秒的時間，此時的發射頻率已經變成了 24.1;因此在回波抵達時，跟

發射波的頻率差為 0.1GHz，這裡的 0.1GHz 的頻率差就代表了 100 公尺的距離

了，所以我們只須測得頻率的差值，就可以標示出目標物的距離。圖 2-4 示意

圖表示 FMCW 雷達由量度頻率決定距離。 

 

 

bf  

 
 
 

−
bf
+

bf
 
                                            t  
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圖 2-4 FMCW 雷達調變頻率測距示意圖 

 

2-4 影響雷達效能因素之討論 

影響雷達系統的效能有很多，部份是依靠設計者在當初的設計，例如發射

機的功率大小，接收機的靈敏度以及所需要使用天線的形式效能…等等。另一部

份則是依賴工作的環境，雷達應用應該盡可能的遠離易產生干擾來源的環境或是

雷達應該要有基礎的防干擾機制。再另一點就是設計者與使用者無法控制的因

素，比如天氣狀況、太陽宇宙射線的干擾…等等。下面舉一些比較常見會影響雷

達效能的因素討論之。 

1、發射機功率大小：直覺的來說，發射功率愈高，則雷達測距離的能力也

一定是愈高愈遠。我們在設計一套雷達時就要考慮到它的應用的方向來決定它所

需的功率大小會是多少，這也會影響到我們要使用的元件，要較高的功率所選的

元件就必須更加小心，元件、電源容量、效率等等問題…這些都是有相關發射機

品質穩定的一個部份。 

2、天線增益、波束形狀：雷達天線將電磁波能量集中在一個特定方向的能

力。當雷達打出去的主波束愈寬，即表示雷達天線將電磁波能量集中的

能力愈差，天線的增益越大，則表示雷達的作用距離越遠。天線的波束

形狀，一般用水平和垂直面內的波束寬度來表示。米波級雷達的波束寬

度在 10 度左右，而釐米波雷達的波束寬度在幾度左右。 

24.1 GHz 

                                                0.667μs   t  

24 GHz 

f  

發射頻率線性上升
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3、接收機靈敏度：雷達接收機的靈敏度是指雷達接收微弱信號的能力。雷

達在背景雜訊電位一定時仍然可接收到最小的反射信號強度，換句話說，就是能

感測到的輸入功率的大小，通常規定在保證能發現目標物體 60%~90%的條件下。

雷達接收機能處理的信號愈微弱，雷達的偵測能力就愈佳。如自目標反射回來的

信號低於此信號強度，雷達接收機就無法察覺而偵測不到此目標。一般而言，接

收機輸入端回波信號的最小功率以作為接收機的最小可檢測信號功率 min,rP 。這

個功率越小，接收機的靈敏度越高，可偵測得最大距離也可以跟著增加。 

4、外來雜訊與接受機本身產生的雜訊：在系統中，雷達的回波訊號，可能

是非常非常的微弱，也許就在幾個微伏左右。但是我們所設計的接收機必需要能

將其訊號放大，以到達我們能夠給後端電路使用的程度。在這樣的情況之下，雜

訊也會一並的被放大(從天線收下來的不會只有訊號，也會有雜訊一起被收下

來。)，但是就在雜訊太強大時，回波的訊號就會被雜訊給遮住了。這種外在的

雜訊很不容易的找出並解決它。只能找出其它可知道的雜訊盡可能的去除已知的

雜訊源。但是除了外來的雜訊之外，本身接收機的雜訊也是很大的一個來源，特

別是我們用到的頻段這麼的高，其實外來的雜訊應該可以說是滿低的可能性，而

這些本身的內部雜訊，實際上主導了整個實際上可以偵測到最低回波信號強度的

關鍵。 

5、雷達反射截面積：雷達是使用高頻率的電磁波，在電磁波行進的過程中，

任何物體都會使這電磁波反射、散射…但是電磁波的反射量大小跟這個物體的大

小、外型、本身材質、表面塗料、…等有關，一般而言，金屬是電磁波最好的反

射物體。如果都是金屬的話，大物體反射的電磁波會比小的物體反射的電磁波要

多。靠近雷達的物體比遠離雷達所反射的電磁波較多，假如大小相同距離也都相

同的物體時，面對雷達面平坦的，其反射的電磁波會比表面不規則的要多

[4]-[15]。  
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第三章 微波電路之設計基礎理論 

3-1 振盪器原理 

近 年 來 無 線 通 訊 快 速 的 發 展 ， 壓 控 振 盪 器 (Voltage Controlled 

Oscillator，VCO)已成為不可以缺少的一個部份，無論是在本地振盪器、載波信

號或是鎖相迴路都必須使用到壓控振盪器(VCO)，所以我們知道振盪器在系統中

的重要性，所以對它的品質有要嚴格的標準要求。一般的壓控振盪器是由振盪器

及變容二極體所組成的，藉由改變電壓的大小來控制變容二極體的電容量，這樣

我們就可以改變振盪的諧振頻率，達到控制振盪器輸出的信號頻率。下面就詳細

的來說明振盪器的工作原理。 

振盪器由三個基本單元所組成的，這三個基本單元分別是主動元件、諧振電

路及一個輸出負載，如圖 3-1 所示。 

 

 

 

    

諧振電路         主動元件        輸出負載 

 

 

圖 3-1 振盪器架構示意圖 

 

主動電路所構成的放大器是被用來提供放大增益的，諧振電路用來選取特定

的信號頻率，最後則將我們所需要的振盪訊號輸出至負載。當直流電源加至振盪

電路時的瞬間，電路的輸出端點將只會產生雜訊，這時儘管我們所使用的放大器

是一個理想的無雜訊放大器，但是由於組成諧振電路的被動元件仍具有耗能特

性，故必定會在諧振電路上產生雜訊，而此雜訊信號經過放大器放大後，其中部

分信號會出現在負載上，其餘的經過具有濾波功能的諧振電路時都會被濾掉;而

處於諧振電路頻率範圍內的雜訊雖有所衰減，但仍可通過諧振電路，並會再被放

大而送到負載端，之後便持續不斷的依此工作而在輸出端產生一特定信號的頻
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率。 

圖 3-2 列出了常用的三種振盪器型式，分別是考畢子(Colpitts)、哈特萊

(Hartley)與克萊普(Clapp)，再配合上電晶體是採用共基(閘)、共集(汲)或是共

射(源)極組態，就可以有多種的振盪器型式選擇。而振盪器的振盪頻率，決定於

電路中的 LC 諧振電路，調整電感或電容的數值可以改變電路上的振盪頻率。通

常設計壓控振盪器時，都以調電容值或改變變容二極體上的逆向偏壓值(其電容

值會隨逆向偏壓的值做比例上的改變)來改變振盪器的輸出頻率。 

 

 

圖 3-2 振盪器的組態分類 

 

一般而言，解析振盪器的方法可歸納兩種：一種是採用反射型式的觀念，另

一種則是採用回授式的觀點。此兩種不同的解析方式在實際進行電路設計與測量

時，反射型式是採用單埠的量測方法，而回授式則是採用雙埠的測量方法。另在

分析設計時，回授型式可以轉成反射型式的來設計，但反射型式的卻不一定能夠

轉成回授型式的電晶體振盪器結構，而在這種結構下很難將電路轉成回授式來分

析，所以在頻率較高的要求下，大多使用反射型式的解析方法。因為本論文 VCO

所採用的設計方式為反射式的設計觀念，所以我們將討論之。 

反射型之分析方法 

圖 3-3 所示為一個單埠網路的負電阻振盪電路示意圖。將該振盪電路分成兩

考畢子振盪器 哈特萊振盪器 克萊普振盪器 
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個部份來討論，左半部為主動(Active)元件的網路，其等效電路是由電阻 GR 串

聯一個電抗 GX 所表示(或者是由電導 GG 並聯一個電納 GB 來表示); 右半部電路

則是包含諧振電路(Tank Circuits)的網路，等效電路由電阻 LR 串聯一個電抗 LX

來代表(或者是由電導 LG 並聯一個電納 LB 來表示)。由克希荷夫電壓定律寫出圖

3-3(a)中穩態振盪時的迴路電壓關係式如式(3-1)所示： 

 

( ) ( )[ ] 0=×+++ IjXRjXR LLGG                                     (3-1) 

 
(a) 串聯等效電路 

 

 

(b) 並聯等效電路 

 

圖 3-3 單埠負阻振盪電路 

 

GR  

GjX  

LR  

LjX  

GΓ LΓ

GG  GjB  

GΓ LΓ

LjB  LG
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因為 0≠I ，所以 

 

( ) ( ) 0=+++ LGLG XXjRR                                      (3-2) 

 

由上面式子可以進一步推得下列結果： 

 

0
0
=+
=+

LG

LG

XX
RR

                                                 (3-3) 

 

同理一樣可以由 3-3(b)圖推出下列的結果： 

0
0

=+
=+

LG

LG

BB
GG

                                                 (3-4) 

 

有了式子(3-3)與式(3-4)的結論後，接著使用反射係數來解析圖 3-3 網路，

由微波電路觀點可知： 

 

( )
( )
( )
( ) 0

0

0

0

0

0

0

0

ZjXR
ZjXR

ZZ
ZZ

ZjXR
ZjXR

ZZ
ZZ

GG

GG

G

G
G

LL

LL

L

L
L

++
−+

=
+
−

=Γ

++
−+

=
+
−

=Γ

                          (3-5)、(3-6) 

 

將式子(3-5)和(3-6)相乘，並利用式子(3-3)的結論可以得到下列結果： 

 

( )
( )

( )
( ) 1

0

0

0

0 =⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
+−−
−−−

×⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
++
−+

=Γ×Γ
ZjXR
ZjXR

ZjXR
ZjXR

LL

LL

LL

LL
GL                (3-7) 

 

由前面的討論可以歸納出一個穩定振盪的振盪器電路具備下列條件： 
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1=Γ×Γ GL                                                    (3-8) 

 

式子(3-8)與式子(3-3)、(3-4)所代表的物理意義相同，都可以用來表示振

盪器處於穩定狀態下所需要滿足的條件。以能量的觀點進一步分析振盪電路，因

為諧振電路是由被動元件所組成的，所以會消耗由主動電路所提供的能量;如果

諧振電路的反射係數 LΓ 的大小越接近於 1，那表示入射到諧振電路能量大部份都

被反射回去，因此諧振電路所消耗的能量則是越少。正因為諧振電路是由被動元

件所組成，因此要維持在穩定的狀態，則必須由主動電路 ( )GΓ 來提供諧振電路所

需要消耗的能量。如圖 3-3(a)所示，已知右半部電路為包含諧振電路的網路，

一般情況下皆為被動(Passive)網路，所以反射係數 LΓ 必定小於 1(就是說此網路

中所含的等效電阻成分必須為正的值)，在此一條件下的穩定振盪器必須要同時

滿足式子(3-8)的條件，因此 GΓ 必須大於 1， GΓ 大於 1表示包含主動元件的網路

部份含有負電阻成分。從電路學的觀點來看正值和負值電阻所代表的意義，正值

的電阻代表會消耗能量的元件，而負值的電阻則是用來表示產生能量的元件。因

此，諧振電路所消耗的能量是由主動電路部份所提供，且主動電路所產生的能量

必須大於被動網路所需要消耗的能量，才有可能打破原來所處的平衡狀態進一步

才可以達到起振的條件。 

綜合前面所述並參考圖 3-3 的表示方式，可以得到以下的結論： 

1、起振條件： 

1>ΓΓ GL                                                     (3-9) 

 

或是 

 

0=+

>

LG

LG

XX
RR

                                                (3-10) 
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0=+

>

LG

LG

BB
GG

                                                (3-11) 

2、維持穩定振盪條件： 

1=ΓΓ GL                                                    (3-12) 

或是 

0
0
=+
=+

LG

LG

XX
RR

                                                (3-13) 

 

0
0

=+
=+

LG

LG

BB
GG

                                                (3-14) 

 

對振盪器而言，它是屬於非線性電路(Nonlinear Circuit)。振盪器在振盪

的過程中，訊號的振幅會隨著時間而改變，因此電路的直流工作點不可再視為是

固定不變。而一般由網路分析儀所量測到的 S參數是小訊號參數，但是使用小訊

號 S參數來設計分析及預測振盪器的振盪頻率卻是可行的[2][17]。 
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3-2 倍頻器 

傳統設計平面電路倍頻器二倍頻的方法，是利用原本單頻的信號經過非線性

的雙埠元件，將產生許多的倍頻率的諧波，再經由外部網路的篩選，這樣我們就

可以取出想要的倍頻信。其中的非線性元件，可以是單端二極體

(single-ended)、反平行並聯的二極體(anti-parallel)或是電晶體。若是由二

極體所組成的倍頻器，其轉換增益一定會是負值的，不過其優點則是可以操作到

相當高的頻段，W-band的倍頻器幾乎都是使用二極體來實現它，而電晶體則有操

作頻段不高的缺點，但是相反的來說，使用電晶體來實現的倍頻器就有機會可以

得到正值的轉換增益[16]。圖3-4為倍頻器之模型意示圖 

 

 

 

圖 3-4 倍頻器之模型意示圖 

 

 

在輸入網路的部份，在非線性元件的輸入端並聯一段短路傳輸線，此傳輸線

等效的長度為基頻的四分之一波長，對於基頻的信號來說，此段傳輸線在史密斯

圖上由短路走向開路，因此對於基頻來說在此並不會看到這段傳輸線，但對二倍

頻的信號來說，此時傳輸線在史密斯圖上是由短路走向開路後再走向短路，所以

對於二倍頻率信號在此將被完全反彈，因此不會進入至輸入端對輸入端造成影

響。最後由輸入端的匹配網路將倍頻器匹配到50歐姆，在此時要注意的地方是匹

配的中心頻率為一倍基頻。 
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在輸出網路部份，在非線性元件的輸出端並聯一段開路的傳輸線，此段傳輸

線等效的長度為基頻信號的四分之一波長，對於基頻信號走到這來說此段傳輸線

在史密斯圖上是由開路端走向短路端，所以可以知道基頻信號將完全的被反彈回

去。而對於二倍頻的信號來說，此段傳輸線是在史密斯圖上由開路走向短路後再

走向開路，所以對於二倍頻的信號來說在此是看不到這段傳輸線的，因此不會對

輸出端造成影響。最後再由輸出端的匹配網路來將倍頻器匹配至50歐姆，在此時

的匹配中心頻率是為二倍頻。 

接下來我們討論的是電晶體的非線性效應，電晶體的非線性效應主要有四

種。第一種為與偏壓電流相關的轉導( mg )以及輸出電導( dsg )為 GSv 與 DSv 的非線

性函數。 

( )

( )

pGS

GSpDSDSDSS
p

GS

DSGSD

Vv

vVVGI
V
v

Vvi

<

=

<<+⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
−

0

01

,
2

                  (3-15) 

 

第二種為閘極的整流特性。 

 

( ) ⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
−= 1kT

qV

satGSG

GS

eIvi η                                        (3-16) 

 

然後 satI 非常非常的微小，因此這個效應的影響將會非常的小。 

第三種與第四種分別為 gdC 與 gsC 會像壓控二極體一樣，隨著其端電壓的不

同而改變其電容值。 
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( )
2
1

0

0

1

1

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−

=

φ
GS

gsGSgs

v
CvC                                      (3-17) 

 

( )
2
1

0

0

1

1

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−

=

φ
GD

gdGDgd

v
CvC                                     (3-18) 

 

然而這兩種效應的影響也是非常的低，由此可以發現電晶體的非線性效應幾

乎都是由第一種效應而來的，所以改變電晶體的偏壓點可以主控倍頻器的行為。 

所以接下來我們要討論的就是倍頻器的偏壓，前面得到四種非線性效應中就

屬第一種影響最大，且倍頻器的偏壓點選擇，大致上可以分為class-A、class-AB

與class-B三種。 

 

在class-A偏壓中，將 GSV 為零，得知 DSSD II ≅ ，在這個偏壓法下所產生的諧

波大小與class-B是相同的，但是其缺點則是其靜態電流相當的大，優點則是因

為在輸入端並聯短路到地的四分之一波長傳輸線，使得電晶體的輸入端不需要另

外再製作偏壓電路，可以使得電路的面積大大的縮減，因外在這樣的偏壓情形之

下，輸出的功率也相對的較高，由於輸出功率也是本系統的要求，所以class-A

是本論文採用的偏壓方法方式。圖3-5為class-A偏壓 Di 與 DSV 之相關係圖。 
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圖 3-5 class-A偏壓 Di 與 DSV 之相關係圖 

 

第二種偏壓為class-AB，可由圖3-6 class-Ab偏壓 Di 與 DSV 之相關係圖了解

其操作情形。 

 

 

圖 3-6 class-AB偏壓 Di 與 DSV 之相關係圖 
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在class-AB偏壓中，其 0<< GSp VV ，較class-A偏壓好的地方在於，其靜態

電流比較小，但因為此偏壓為非零的負偏壓，因此在輸入端的偏壓電路中需加上

一組偏壓以及直流隔絕網路，但這些增加的電路就會造成面積的增大，不可不考

慮的缺點和複雜度。 

 

第三種偏壓是非常常見的偏壓方式，在這種偏壓下，因為 GSV 被偏壓在 pV− ，

所以信號的負半周是沒有輸出的，可以看到原本的信號被截成一半，也就是說責

任周期為百分之五十而已，在class-B的偏壓中，最大的優點有二個，第一個是

其靜電電流幾乎等於零，沒有靜電電流的存在，這樣可以大幅減少電路功率消

耗。另一個優點則是可以微調偏壓來改變輸出信號的責任週期，將可以取得輸出

諧波的最大值，將
T
θ
定為責任週期，並將輸出電流以泰勒展開式展開 

 

( ) ( ) ( ) ...2coscos 210 +++= wtIwtIItI d                            (3-19) 

 

可以得到 

 

T
II

π
θ2

max0 =                                                 (3-20) 

 

2
21

cos
4

2max ≥

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛−

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

= n

T
n
T

n

T
II n

θ

πθ

π
θ

                             (3-21) 
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由上式，以
T
θ
為橫軸，

maxI
I n 為縱軸作圖，可以得到下面圖3-7各諧波與責任

週期之關聯的圖。 

 

 

 

圖 3-7 各諧波與責任週期之關聯圖 

 

 

由上圖可以清楚的看出，當責任週期約為0.35時，可以得到最大的次諧波輸

出，同樣的在class-A中，可以將其信號看成class-B的輸出信號反轉以後加上一

直流的成分，因此其高次的諧波成份也等同於上面的式子，因此可以由調高 GSV 來

改變其責任週期，同樣也可以得到最大的次諧波輸出[3][16]。 
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3-3 放大器原理 

在無線通訊系統中，若欲有良好的性能，射頻模組的優劣占了很重要的一個

部份，而低雜訊放大器(LNA)的雜訊指數(，Noise Figure ，NF)與電壓駐波比

(VSWR)則關係著整個接收機的靈敏度和訊號的品質。低雜訊放大器的設計除了

NF 如 VSWR 之外，還必須注意其穩定度(Stability)與增益(Gain)這兩重點。簡

單的設計原理主要是在操作頻段內，以適合的輸入匹配網路使信號源阻抗等於最

佳訊號源阻抗，以便獲得主動元件所能達到的最低雜訊指數(Fmin)。我們都知道

道，在射頻放大器的設計中，輸入端的電壓駐波比與最低的雜訊指數在一般設計

中，通常都是無法兼顧的。所以這兩者之間的取捨設計乃是低雜訊放大哭設計的

重點之一。 

功率增益方程式 

    如圖所示我們從一雙埠網的微波放大器網路，來討論放大器的功率方程式。

主要有轉換功率增益(Transducer Power Gain)、操作功率增益(Operation Power 

Gain)與可用功率增益(Available Power Gain)。 

 

 

 

圖 3-8 雙埠網路可用功率與實際功率示意圖 
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以下是對放大器的增益下定義: 

轉導功率增益(Transducer Power Gain): 

    對於一個放大器而言，其轉換功率增益之定義為傳送到負載的功率 LP 比上

來自信號源的可用功率 VSAP  

AVS

L
T P

P
G = ＝（負載上的功率／電源提供的功率）                      (3-22) 

操作功率增益(Operating Power Gain): 

    操作功率之定義為傳迗到負載的功率 LP 比上輸入到網路的功率 INP  

IN

L
p P

P
G = ＝（分到負載上的功率／進入網路的功率）                   (3-23) 

可用功率增益(Available Power Gain): 

    可用功率增益是來自網路的可用功率 AVNP 與來自信號源的可用功率 VSAP 的

比值 

AVS

AVN
A P

P
G = ＝（從網路流出的功率／電源提供的功率）                 (3-24) 

而 TG 、 PG 、 AG 分別等於下列所示 

2 2
2

212 2
22

1 1

1 1
S L

T
IN S L

G S
S

− Γ − Γ
=

−Γ Γ − Γ
，

2 2
2

212 2
11

1 1

1 1
S L

T
S OUT L

G S
S

− Γ − Γ
=

− Γ −Γ Γ
       (3-25) 

2
2

212 2
22

11
1 1

L
P

IN S L

G S
S

− Γ
=

−Γ Γ − Γ
                                    (3-26) 

2
2

212 2
11

1 1
1 1

S
A

S OUT

G S
S

− Γ
=

− Γ −Γ
                                     (3-27) 

其中 

12 21
11

221
L

IN
L

S SS
S
Γ

Γ = +
− Γ

                                              (3-28) 

 

12 21
22

111
L

OUT
L

S SS
S
Γ

Γ = +
− Γ

                                             (3-29) 
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11S ：電晶體的輸入端反射係數 

22S ：電晶體的輸出端反射係數 

21S ：電晶體的輸入端到輸出端的傳導係數 

SΓ :電晶體往輸入匹配網路看過去的反射係數 

LΓ ：電晶體往輸入匹配網路看過去的反射係數 

INΓ ：輸入匹配網路往電晶體看過去的反射係數 

OUTΓ ：輸出匹配網路往電晶體看過去的反射係數 

如圖3-9 所示，可以清楚了解 SΓ 、 LΓ 、 INΓ 與 OUTΓ  的關係。 

 

圖 3-9 微波放大器 SΓ 、 LΓ 、 INΓ 與 OUTΓ  的關係模型圖 

 

可以看出 TG 為 SΓ 、 LΓ 和[S]，(電晶體S參數的函數)，而 AG 只是 SΓ 和[S]

的函數，而 PG 只是 LΓ 和[S] 的函數，在設計放大器的時候，可以分別考慮取最

大的 AG 或是 PG ，然而最好的做法則是直接考慮最大的 TG ，可以將 AG 和 PG 的最

大值的情形同時考慮進去。 

放大器穩定性考量 

    放大器穩定度之考量對於在微波放大器的設計中是非常重要。而在放大器的

設 計 中 主 要 有 有 條 件 穩 定 (Conditional Stability) 與 無 條 件 穩 定

(Unconditional Stability)兩種。 

    有條件穩定(Conditional Stability) 

Ω= 501Z  
輸入匹配網路

輸出匹配網路 

Ω= 502Z

SΓ INΓ OUTΓ LΓ
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    在某一個頻率下，對於在某些正的實數信號源阻抗下，放大器的輸入阻抗的

實數部分皆大於零;或對於在某些正的實數負載阻抗下，放大器的輸出阻抗的實

數部份皆大於零，則此時放大器是處於有條件穩定的情況。 

    無條件穩定(Unconditional Stability) 

    在某一個頻率下，對於在任何正的實數信號源阻抗與負載阻抗下，若放大器

的輸入輸出阻抗的實數部份皆大於零，則此時放大器是處於無條件穩定的情況。

上面說所到的所謂正的實數信號源阻抗與負載阻抗是指 1≤ΓS 與 1≤ΓL 。下面說

說明之，觀察下面式子 

2 2
2

212 2
22

1 1

1 1
S L

T
IN S L

G S
S

− Γ − Γ
=

−Γ Γ − Γ
，

2 2
2

212 2
11

1 1

1 1
S L

T
S OUT L

G S
S

− Γ − Γ
=

− Γ −Γ Γ
       (3-30) 

2
2

212 2
22

11
1 1

L
P

IN S L

G S
S

− Γ
=

−Γ Γ − Γ
                                    (3-31) 

2
2

212 2
11

1 1
1 1

S
A

S OUT

G S
S

− Γ
=

− Γ −Γ
                                     (3-32) 

上列幾式，當 SΓ 、 LΓ 、 INΓ 或是 OUTΓ 大於一的時候可能會造成 TG 、 AG 或

是 PG 無限大的情形(分母為零)，會造成放大器震盪，因此失去放大器的效果，

設計放大器最重要的課題便是要避免震盪出現。 

因此，對於將要設計的頻率，放大器的設計必須符合以下式子以保證不會產

生震盪： 

1SΓ <  

1LΓ <  

12 21
11

22

1
1

L
IN

L

S SS
S
Γ

Γ = + <
− Γ

                                          (3-33) 

12 21
22

11

1
1

S
OUT

S

S SS
S
Γ

Γ = + <
− Γ

                                         (3-34) 
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其中， SΓ 和 LΓ 都是由外部的被動匹配電路所產生，其值全部都落在史密斯圖內

部 ， 所 以 自 然 可 以 符 合 1SΓ <  和 1LΓ < ， 因 此 只 要 考 慮 讓

12 21
11

22

1
1

L
IN

L

S SS
S
Γ

Γ = + <
− Γ

和 12 21
22

11

1
1

S
OUT

S

S SS
S
Γ

Γ = + <
− Γ

 符合的 SΓ 和 LΓ 值，因此我

們令 INΓ 等於一，以此求出的 LΓ 值即為 INΓ 的穩定邊界。在此要引入一個線性轉

換的方法，在複數座標中，表達圓的方法如下： 

2 2
0z z r− =  

2
0 0( )( )z z z z r∗− − =  

2
0 0( )( )z z z z r− ∗− ∗ =  

可以展開為： 

2 2 2
0 0 0z zz z z z r∗ ∗− − + =  

其中 0 0zz z z∗ ∗+ 又可以表示為 02Re[ ]zz∗ ，故 

2 2 2
0 02Re[ ]z zz z r∗− + =                                           (3-35) 

接下來我們要驗證一個在w 平面上的圓經過線性轉換後，將可以變成z 平 

面上的一個圓，此線性轉換為 

az b
cz d

ω +
=

+
 

( 0ad bc− ≠ ) 

ω平面上的圓為： 

az b
cz d

ω α +
= =

+
 

因此 

2
2 az b az b az b

cz d cz d cz d
α

∗+ + +⎛ ⎞⎛ ⎞= = ⎜ ⎟⎜ ⎟+ + +⎝ ⎠⎝ ⎠
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可以表為 

2 2 2 22[ ]cz d czd c z d az b azb a z bα ∗ ∗ ∗ ∗ ∗ ∗+ + + = + + +  

或是： 

2 2 2 22 2 2 2 2[ ] [ ] [ ] 0z a c z cd ab z c d a b b dα α α α∗ ∗ ∗ ∗ ∗− − − − − + − =  

可以整理為： 

0222

222

222

**2
*

222

**2
2 =

−

−
+

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡

−

−
−

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡

−

−
−

ca

db

ca
badcz

ca
abcdzz

α

α

α
α

α
α

 

我們看出講w平面上的圓 α=w ，被轉換為z平面上的圓，其圓心為： 

                    
2

0 2 22

c d a bz
a c
α

α

∗ ∗−
=

−
                             (3-36) 

半徑為 

2 22
22

0 2 22

b d
r z

a c

α

α

−
= −

−
                        (3-37) 

或是 

                    
2 22

ad bc
r

a c

α

α

−
=

−
                             (3-38) 

再回頭來看 12 21
11

22

1
1

L
IN

L

S SS
S
Γ

Γ = + <
− Γ

將其作以下的演算： 

12 21 12
11

22 221 1
L L

IN
L L

S S SS
S S
Γ −ΔΓ

Γ = + =
− Γ − Γ

 

其中 11 22 12 21S S S SΔ = −  

接下來將 1INΓ = 　視為w平面上的圓，而上式視為一線性轉換，將而原本的 LΓ

平面視為z平面： 

1INω α= → Γ =  
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a →−Δ  

11b S→  

22c S→−  

1d →  

Lz →Γ  

則可以 LΓ 上標出一圓型軌跡，此圓型軌跡上的 LΓ 的值即代表 INΓ 上的單位圓，

此 圓 型 軌 跡 即 為 穩 定 圓 (Stability Circle) ， 對 於

12 21 12
11

22 221 1
L L

IN
L L

S S SS
S S
Γ −ΔΓ

Γ = + =
− Γ − Γ

而言，此軌跡為輸出穩定圓(Output Stability 

Circle)，其圓心為： 

2
22 11 22 11

2 2 2 2 2 22
22 22

( )
L

S S S Sc d a bC
a c S S
α

α

∗ ∗ ∗ ∗∗ ∗ − + Δ −Δ−
= = =

− Δ − − Δ
                        (3-39) 

半徑為： 

11 22 12 212
2 2 2 2 2 22

22 22

ad bc S S S S
r

a c S S

α

α

− −Δ +
= = =

− Δ − − Δ
                         (3-40) 

同理，我們可以求出輸入穩定圓(Input Stability Circle)的圓心： 

                         
( )11 22

2 2
11

s

S S
C

S

∗∗− Δ
=

− Δ
                       (3-41) 

半徑為： 

                          12 21
2 2

11
s

S Sr
S

=
− Δ

                        (3-42) 

對於一個電晶體的穩定性，可分為四種，其中兩種為條件穩定，一種為無條

件穩定，一種則是不可能出現穩定的現象，將以輸出穩定圓為例說明，可同理於

輸入穩定圓。 
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rL
CL

|CL|

|S11|<1
 

(a) 

rL
CL

|CL|

|S11|>1
 

(b) 

|CL|
CL

rL

|S11|<1  

(c) 

|CL|
CL

rL

|S11|>1  

(d) 

 

圖3-10  史密斯圖與穩定圓 1L LC r− >  
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 圖3-10 為 1L LC r− > 的情形，可以看到史密斯圖的軌跡和穩定圓的軌跡完

全沒有相交，因此對於史密斯圖而言，只有兩種情形，不是完全落在穩定區，就

是完全落在不穩定區，先看史密斯圖的圓心這一點，在這一點上 LΓ 為0，因此 

                  12 21
11 11

22 0
1

L

L
IN

L

S SS S
S

Γ =

Γ
Γ = + =

− Γ
                   (3-43) 

因為史密斯圖被 1INΓ = 的輸出穩定圓分為兩個區域，一個是 1INΓ > 的區

域，另一個則是 1INΓ < 的區域，所以只要判別 11S 的值即可判別穩定區，對於圖

3-10 (a)與(c)而言，其 11S 小於一，所以史密斯圖的圓心在穩定區，又因為史密

斯圖整個都在穩定圓的一邊，因此整個史密斯圖皆為穩定區，這代表著，不管 LΓ

為何值，都不會造成 INΓ 不穩定，此種情形稱為無條件穩定(Unconditional 

Stable)，後面將會有進一步的討論。而對於圖3-10 (b)與(d)，其 11S 大於一，

所以史密斯圖的圓心在不穩定區，又因為史密斯圖整個都在穩定圓的一邊，所以

不管做什麼樣的匹配都會造成不穩定。 

 

接著討論 1L LC r− < 的情形，圖3-11表示了當 1L LC r− < 時可能發生的情

形，在加上 11S 的判別，可以很容易的判別穩定區，以上四圖可以觀察到，史密

斯圖的內部有一部分為穩定區，另一部分為不穩定區，也就是說，當輸出匹配網

路的反射係數選再不穩定區內的時候，將造成 1INΓ > ，而造成電路震盪，這是

我們極需要避免的 
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|S11|<1  

(a) 

|S11|>1  

(b) 

|S11|<1  

(c) 

|S11|>1  

(d) 

圖3-11 史密斯圖與穩定圓 1L LC r− <  
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在設計電晶體的時候，最希望在所操作的頻率電晶體是屬於無條件穩定，而 

電晶體無條件穩定的條件由圖3-10 可知為 

                              11 1S <                            (3-44) 

及 

                            1L LC r− <                          (3-45) 

或 

1L LC r− <                          (3-46) 

及 

    22 1S <                             (3-47) 

及 

                            1s sC r− <                           (3-48) 

或 

                            1s sC r− >                           (3-49) 

將 

 
2

22 11 22 11
2 2 2 2 2 22

22 22

( )
L

S S S Sc d a bC
a c S S
α

α

∗ ∗ ∗ ∗∗ ∗ − + Δ −Δ−
= = =

− Δ − − Δ
                       (3-50) 

和 

11 22 12 212
2 2 2 2 2 22

22 22

ad bc S S S S
r

a c S S

α

α

− −Δ +
= = =

− Δ − − Δ
代入 1L LC r− <  

可得 

               
( )22 11 12 21

2 2 2 2
22 22

1
S S S S
S S

∗∗− Δ
> +

− Δ − Δ
                      (3-51) 

或 
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               ( ) 2 2
22 11 22 12 21S S S S S

∗∗− Δ > − Δ +                   (3-52) 

這裡要先做一個準備工作，從 1L LC r− < 對應到圖3-10(a)，可以看見史密斯圖 

的圓心完全落在穩定圓的外面，由這種情形可以表為： L LC r>  

將 

2
22 11 22 11

2 2 2 2 2 22
22 22

( )
L

S S S Sc d a bC
a c S S
α

α

∗ ∗ ∗ ∗∗ ∗ − + Δ −Δ−
= = =

− Δ − − Δ
                        (3-53) 

11 22 12 212
2 2 2 2 2 22

22 22

ad bc S S S S
r

a c S S

α

α

− −Δ +
= = =

− Δ − − Δ
代入 L LC r>  

得 

                   
( )22 11 12 21

2 2 2 2
22 22

S S S S
S S

∗∗− Δ
>

− Δ − Δ
                     (3-54) 

由於上式兩邊都是正的，所以可以將兩邊平方，成為 

          
( ) ( )

( ) ( )
22 11 22 11 12 21

2 22 2 2 2
22 22

S S S S S S

S S

∗∗ ∗− Δ −Δ
>

− Δ − Δ
                   (3-55) 

或 

           
( )( )

( ) ( )
2

22 11 22 11 11 22
2 22 2 2 2

22 22

S S S S S S

S S

∗ ∗ ∗− Δ −Δ −Δ
>

− Δ − Δ
                  (3-56) 

由於分母是正的，因此同乘 ( )22 2
22S − Δ 並展開得到 

2 2 2 2 2 2
22 11 22 11 22 11 11 22 11 22 11 22S S S S S S S S S S S S∗ ∗ ∗ ∗ ∗ ∗− Δ −Δ + Δ > − Δ − Δ + Δ  

 

可化簡為： 

                  ( ) ( )2 2 2 2
22 11 111 1S S S− > Δ −                     (3-57) 

由於 11 1S < 是無條件穩定一剛開始的條件，因此 ( )2
111 S− 為正數，如此
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( ) ( )2 2 2 2
22 11 111 1S S S− > Δ − 是可以化簡得到： 

                              
2 2

22S > Δ                         (3-58) 

因此，當史密斯圖的圓心落在穩定圓的外面的時候，可以得到
2 2

22S > Δ 是

這個重要的結論。接著我們回到 ( ) 2 2
22 11 22 12 21S S S S S

∗∗− Δ > − Δ + ，由於兩邊都

是正數，所以將兩邊平方，不等式左邊得到： 

( )
( )( )

( )( )

2

22 11

22 11 22 11

2 2 2
22 11 22 11

2 2 2 2
12 21 11 22

.....

1

S S

S S S S

S S S S

S S S S

∗

∗ ∗ ∗

∗ ∗

− Δ

= −Δ −Δ

= −Δ + Δ

=

= + − − Δ

 

不等式右邊為 

              
22 2 2 2 2

22 22 12 21 12 212S S S S S S− Δ + − Δ +              (3-59) 

在這裡可以發現，左右兩邊同時出現了
2 2

22S − Δ 這個項，但是在左式沒有絕對

值，而右式有絕對值，因此根據之前的準備
2 2

22S > Δ ，可以得知
2 2

22S − Δ 是正

數，因此 ( ) 2 2
22 11 22 12 21S S S S S

∗∗− Δ > − Δ + 可化簡為： 

                   
2 2 2

11 22 12 211 2S S S S− > − Δ +                   (3-60) 

或定義K  

                   

2 2 2
11 22

12 21

1
1

2
S S

K
S S

− − + Δ
= >                     (3-61) 

在此K 成為考量無條件穩定的重要參數。 1L LC r− < 的無條件穩定，其穩定

圓完全在史密斯圖外面，若是考慮 1L LC r− > ，史密斯圖完全在穩定圓的內部，

且史密斯圖的圓心在穩定圓的內部，即
2 2

22S > Δ 的結果是相反的，也就是說
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2 2
22SΔ − 才是正數，此時將將

2
22 11 22 11

2 2 2 2 2 22
22 22

( )
L

S S S Sc d a bC
a c S S
α

α

∗ ∗ ∗ ∗∗ ∗ − + Δ −Δ−
= = =

− Δ − − Δ
 

11 22 12 212
2 2 2 2 2 22

22 22

ad bc S S S S
r

a c S S

α

α

− −Δ +
= = =

− Δ − − Δ
代入 L LC r> ，得 

                    
( )22 11 12 21

2 2 2 2
22 22

1
S S S S

S S

∗∗− Δ
< −

Δ − Δ −
                 (3-62) 

在此，必須先假定 

                    12 21
2 2

22

1 0S S
S

− =
Δ −

                           (3-63) 

或是 

                     12 21
2 2

22

1S S
S

<
Δ −

                              (3-64) 

之後的計算則是類似的，最後一樣可以得到

2 2 2
11 22

12 21

1
1

2
S S

K
S S

− − + Δ
= > 的結論。

接下來將 12 21
2 2

22

1S S
S

<
Δ −

化簡，將

2 2 2
11 22

12 21

1
1

2
S S

K
S S

− − + Δ
= > 改寫為以下的形式： 

                    

2 2 2
11 22

12 21 12 21

1
2

S S
K

S S S S
− Δ −

= +                     (3-65) 

由於 12 21
2 2

22

1S S
S

<
Δ −

，所以可以令為 

                    

2 2
22

12 21

1
S

S S
α

Δ −
= −                             (3-66) 

因此

2 2 2
11 22

12 21 12 21

1
2

S S
K

S S S S
− Δ −

= + 可以化簡為： 

                   

2
11

12 21

1
2 1

S
K

S S
α

−
− + =                           (3-67) 
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由於 1K > ，所以可以得到 

                   
2

11 12 211 S S S− >                               (3-68) 

以上進行的都是對於輸出穩定圓的分析，對於輸入穩定圓的分析只要將所有 

的式子裡的註腳1 換成2，2 換成1 即可得，由此再加上一條件 

                      
2

22 12 211 S S S− >                           (3-69) 

將上兩式相加可以得到 

                  
2 2

11 22 12 212 2S S S S− − >                        (3-70) 

又因為 

                11 22 12 21 11 22 12 21S S S S S S S SΔ = − < +                 (3-71) 

                
2 2

11 22 11 22
1 11
2 2

S S S SΔ < + − −                     (3-72) 

                ( )2
11 22

11
2

S SΔ < − −                             (3-73) 

經過簡化後，最常用來判斷無條件穩定的的式子為以下兩個 

                               1K >                            (3-74) 

                               1Δ <                            (3-75) 

上述中，我們討論了微波放大器要達到無條件穩定所需要滿足的條件。若微

波放大器處於潛在性不穩定(Potentially Unstable)的情況下，通常是使用穩定

圓的分析方式來解析。 

放大器雜訊指數 

放大器雜訊指數(Noise Figure)是用數值敘述一個含雜訊之微波放大器的

性能指標。一個微波放大器的雜訊指數可定義為輸入端之訊號雜訊比(Input 

Signal Noise Ratio)比上輸出端之訊號雜訊比(Output Signal Noise Ratio)。

其定義可表示為： 
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o

o

i

i

N
S

N
S

F = =(輸入端訊號雜訊比/輸出端訊號雜訊比)             (3-76) 

其中 oS =放大器輸出端的信號功率 

    iS =放大器輸入端的信號功率 

    iN =電阻 NR 所產生的雜訊功率 

    oN =放大器輸出端的雜訊功率 

由上式(3-76)的定義，我們可將信號功率與雜訊功率代入，最後可得到下列

表示式為： 

( ) i

a

ai

i

i

i

GN
N

NGN
GS

N
S

F +=

+

= 1                                  (3-77) 

其中 

G =放大器的可用功率增益 

aN =放大器內部具加法性之雜訊功率 

以上是只考慮單一級放大器的雜訊指數，對於兩級放大器的雜訊指數模型如

下圖 3-12 所示 

 

圖 3-12 兩級放大點之雜訊模型 

其中， iN 為可用輸入雜訊功率(Available Input Noise Power)， 1G 與 2G 分別

為第一級和第二級的可用功率增益(Available Power Gain)，則輸出端的總可用

雜訊功率 oN 為： 
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( ) baio NNNGGN ++= 12                                      (3-78) 

將上式代入定義，可得到兩級放大器的雜訊指數為 
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其中 

i

a

NG
N

F
1

1 1+= ; 1F 為第一級放大器之雜訊指數 

i

b

NG
N

F
2

2 1+= ; 1F 為第一級放大器之雜訊指數 

同理可以推導多級的放大器，最後可得到其總的雜訊指數為： 

......
111

321

4

21

3

1

2
1 +

−
+

−
+

−
+=

GGG
F

GG
F

G
FFF   從這邊我們可以得到一個結論：雜

訊指數值的大小主要是由第一級放大器之雜訊指數所主宰;當放大器到第二級的

時後，其雜訊指數已經縮減 1G 倍，換言之就是其雜訊影響已減小，且與第一放

大器的功率增益成反比。所以當第一級的增益太小的時候，第二級放大器的雜訊

指數影響才會變大。 

定值雜訊指數圓 

在我們設計低雜放大器時，信號源阻抗的選擇對整個電路會有很重要的影

響，因此我們可以先對不同的雜訊指數要求，將雜訊指數圓(Noise Figure 

Circles)給繪出來，可以幫助我們選取最佳的信號源阻抗。 

對於一個雙埠放大器的雜訊指數可由下列式子獲得： 

2
min opts

s

n yy
g
r

FF −+=                                        (3-80) 

其中， nr 為雙埠的等效正規化雜訊電阻，其定義為
o

N
n Z

R
r = ; sy 為正規化信

號源導納(Normalized Source Admittance)， opty 代表最低雜訊指數之正規化信

號源導納，也就是說雜訊指數為 minF 時的信號源導納值。若使用反射係數 sΓ 與
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optΓ 來描述 sy 與 opty ，根據定義可將 sy 與 opty 改寫為： 

s

s
sy

Γ+
Γ−

=
1
1

                                                 (3-81) 

opt

opt
opty

Γ+

Γ−
=

1
1

                                               (3-82) 

其中 

sΓ ：信號源之反射係數 

optΓ ：雜訊指數為 minF 時之信號源反射係數，即是最佳信號源反射係數 

將(3-81)、(3-82)代入(3-80)化簡 

可得到 

( ) 22

2

min
11

4

opts

optsnrFF
Γ+Γ−

Γ−Γ
+=                                    (3-83) 

由上式我們可以得到雜訊指數 F 由 minF 、 nr 、 sΓ 來決定， minF 值發生於

sΓ = optΓ 時所得到的雜訊指數。在設計時，我們可以改變信號源的反射係數 sΓ ，

直到雜訊指數到最小的讀數為止[3][17]。 
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第四章 24 GHz 元件架構特性量測和雷達測試 

4-1   雷達感測器系統架構 

雷達系統為了達到預防碰撞的功能，雷達感應器必須能夠偵測出自身車體與

周圍物體車輛之間的距離以及相對速度，有時甚至需要能夠同時偵測多個物體，

並將它分辨出來。 

在雷達的研究中，有著各個不同頻段的雷達(如 6、10、24、38、77 GHz)皆

被採用在車輛不同的應用領域中，其中短距離偵測的部份以 24 GHz 為主流， 24 

GHz 短距雷達感測器相較於其他較低頻的雷達系統 (如 6、10 GHz)，此頻率由於

波長較短，射頻元件(如天線)所需要的空間較小，所設計出來的雷達體積就也較

小，就較有機會裝置在小型車輛上；而相較於更高頻的系統(如 38 與 77 GHz)，

此系統在電路設計製作上有相當低的成本，設計上比較高頻段的電路來說較容

易，且組裝良率較高，適合做一般大眾化的推廣。 

雷達感應器模組(Radar sensor)：圖 4-1 所表示的是此模組的 Functional 

Diagram，主要是負責雷達波的產生發射與接收。其中包含了一個微控制器

(Micro-Control Unit，MCU)、所有射頻電路(Radio Frequency Circuit，RF)

與天線。 

MCU 微控器所產生的一個隨著時間而改變的三角波(Linear Ramp)，用來控

制壓控振盪器(Voltage Control Oscillator，VCO )所振盪出來的頻率;RF 電路

則用來產生我們所需要的 24 GHz FMCW 雷達波，並對所接受到的雷達回波做濾

波、放大、降頻等等動作。而天線主宰我們對雷達波發射接收的效能及方向。 
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圖 4-1 雷達感應器模組的 Functional Diagram 

 

在電路的要求方面，我們設計以 24.025 GHz 為基準頻率，提供一個 200 MHz 的

頻寬做為頻率調變之用，而在天線方面的要求，希望其輻射場型在水平剖面

(H-plane)即垂直剖面(E-plane)都能提供低於 15°的半功率波束寬度(Half 

Power BeamWidth，HPBW)，且能讓次波數強度(Side Lobe Level，SLL) 壓抑在

20dBc 以上。 

 

Frequency 24.025~24.225 GHz 

BandWidth 200 MHz 

Antenna Azimuth/Elevation FOV < 15 deg 

Antenna SLL >15 dBc 

RF Output Power > 0 dBm 

表 4-1 雷達電路要求 

 

 

6 GHz 
VCO 

24 GHz BPF 

MCU

12 to 24 GHz doubler 

Sub-harm

onic mixer

IF amplifier 

antenna 

24GHz LNA 

x2 

12GHz Amp. 

6 to 12 GHz doubler 

Display 

x2 
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圖 4-1 為雷達感應器模組的 Functional Diagram，雷達感應器模組包括了

自 6 GHz 到 24 GHz 所有射頻電路，其中包含兩支天線陣列、濾波器、放大器與

混頻器等；當射頻電路合成我們所需要的頻率調變的雷達波，再透過天線陣列輻

射出去，同樣地，被反射的雷達回波被天線陣列接收下來後，經過被動、主動元

件的處理後，送到後面的低頻數位電路做運算。 

由圖 4-1 可看出整個電路部份包括了一個 6 GHz 左右的壓控振盪器(VCO)、

一個 6 GHz 至 12 GHz 的倍頻器、兩個 12 GHz 的訊號放大器、一個 3 dB 的功率

分波器、一個 12 GHz 至 24 GHz 的倍頻器、兩個 24 GHz 帶通濾波器(Band pass 

filter，BPF)、一個混波器(mixer)、一個兩級的 24 GHz 低雜訊放大器(LNA)、

兩支天線，以上所使用的電路板板材為 RO4003，板厚 8 mils。 

 

電路上擁有一個 6 GHz 的壓控振盪器，用來產生 6 GHz 左右的調變波，再經

由一個 6至 12 GHz 的主動倍頻器將其轉換到 12 GHz 附近，此外，因為頻率的改

變會伴隨著些微振幅的改變，而這些為振幅的變化會導致我們所得到的基頻信號

變形，使得距離的解析度不如預期的好，故發射機的部份我們多利用一個 12 GHz

的放大器，令此放大器工作在飽和狀態用以壓抑掉壓控振盪器所產生的振幅調變

雜訊，使輸出功率變化小於 1 dB。訊號經過了功率分波器後即分成兩路;發射機

後半部分電路及接收機部份電路的本地訊號(Local signal)，往發射端的訊號通

過了 12 GHz 至 24 GHz 的主動倍頻器將其轉換到 24 GHz 附近，再經過 24 GHz

帶通濾波器來濾波，最後由天線發射出雷達波信號；而在接收端部分，雷達回波

由接收天線收下來，先通過帶通濾波器來濾除 24 GHz 以外的雜訊，再經過一個

兩級的 24 GHz 低雜訊放大器(LNA)，再與本地訊號(Local signal)進入次階混波

器進行降頻的動作。之後終於得到我們所要的中頻信號(可視為基頻信號)，上面

搭載了我們所想要的資訊，再經過中頻放大器放大訊號送到微控制器(MCU)去分

析處理，並計算出雷達頻譜，並分析是否有物體存在與其距離。 
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另外注意的是，由於經過功率分波器之後的本地訊號功率過小，不足以推動

混波器，所以我們在本地訊號(LO)的電路部份多加上了一個 12 GHz 的功率放大

器來放大訊號，放大的目的除了次階混頻器需要較大的本地振盪信號強度外，也

與發射機雷同期望能將信號推至飽和狀態來消除振幅調變的雜訊。接下來主要是

介紹天線之外的部分射頻電路，細部的電路設計將在下列小節中介紹。 

 

4-2   壓控振盪器(Voltage Control Oscillator) 

在測距雷達的各個電路元件中，壓控振盪器是最主要的元件，此壓控振盪器

主動元件是採用 Philips BFG425W 的電晶體，它具有低雜訊、高增益、

GHzft 25= 。振盪器電路採取共集極方式，偏壓點選擇 VVCE 5.3= ， mAIC 18= ，

VVBE 9.0= 。偏壓點的選擇會影響輸出功率與相位雜訊。變容二極體則使用

SKYWORKS SMV1232-79LP，具有低串聯電阻、高電容值比的特性。 

壓控振盪器的整體電路架構如圖 4-2 所示，實體照片電路如圖 4-3。實部與

虛部阻抗模擬如圖 4-4，在 5.6 至 6.8 GHz 皆有負阻，故這樣的架構下從 5.6 至

6.8 GHz 皆可以拿來設計振盪器，而在 6 GHz 附近虛部阻抗為 0，滿足振盪條件。

表 4-2 為輸出功率量測結果，此壓控振盪器的輸出功率約為 12 dBm。圖 4-5-1

和圖 4-5-2 為相位雜訊的量測結果，輸出之相位雜訊約為-97 dBc/Hz@100kHz 左

右(量測是利用 CIC 信號源量測儀器)1 MHz offset 的地方量到其相位雜訊約

-121 dBc/Hz 左右，就一個 6 GHz 左右的壓控振盪器而言，這樣的相位雜訊可說

是相當理想。圖4-6為輸出頻率對電壓關係圖，0至5V的調變範圍從5.95至 6.21 

GHz，相對到 24 GHz 大約可以產生 1GHz 頻寬的調變。圖 4-7 所顯示的輸出訊號

一階與二階諧波的功率圖，可看出一階與二階諧波的功率相差 20 dB 快 30dB 以

上。 
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圖 4-2  壓控振盪器電路圖 

 

 

 

圖 4-3  壓控振盪器實體照片圖 
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圖 4-4  輸入阻抗之實部與虛部模擬圖 

 

 

 

 

表 4-2  輸出功率、Phase Noise 量測表格，輸出功率約為 12dBm 
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圖 4-5-1  相位雜訊量測圖 

 

圖 4-5-2  相位雜訊量測圖 
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圖 4-6  輸出頻率對電壓關係圖 

 

圖 4-7 輸出訊號一階與二階諧波的功率圖 
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4-3   6 GHz 至 12 GHz 主動倍頻器(Doubler) 

在此雷達架構中，我們需要兩個倍頻器，一個是在 VCO 輸出接上的 6 GHz

至12 GHz主動倍頻器，另一個是在經過功率分波器到發送端上的12 GHz至24 GHz

主動倍頻器。 

此 6至 12 GHz 倍頻器，設計上所使用的電晶體為 Fuji 的 FHX76LP，偏壓在

VVDS 4.1= ， mAI D 18= ，圖 4-8 為 6 GHz 倍頻器的實際照片，實際電路大小約

為 12x14mm；圖 4-9 與圖 4-10 為此 6至 12 GHz 倍頻器的輸出功率量測結果與轉

換損耗圖，輸入功率為 12 dBm 下 12 GHz 的輸出功率約為 5dBm，轉換損耗

(Conversion loss)為 7dB。 

 

 

 

 

圖 4-8 6 GHz 至 12 GHz 倍頻器照片 
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圖 4-9 6 GHz 至 12 GHz 倍頻器輸出功率量測結果 

 

圖 4-10  轉換損耗圖 
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4-4   12 GHz 訊號放大器(Power Amplifier) 

因為在我們的雷達系統中所使用的是頻率調變，頻率調變下放大器的飽和與

否雖不會影響輸出，且我們期望可以將 12 GHz 的輸出信號推至放大器的飽和狀

態，因為壓控振盪器在做頻率調變時可能會產生一些振幅上的改變可視為振幅調

變信號，當電路後端的放大器飽和時即可以抑制掉振幅調變信號的雜訊，在此我

們設計一個 12 GHz 的放大器，採用的電晶體為 Fuji 的 FHX76LP，最後飽和輸出

功率約為 7 dBm。 

由於次階混波器需要較大的基頻功率來推動，因此在接收機的本地信號端必

須加上一個 12 GHz 的放大器來增加推動混頻器的功率，放上此放大器也有助於

改善發射機與接收機的隔離度，以及抑制頻率調變時所產生的振幅調變雜訊。次

階混波器所需要的 12 GHz 放大器，也同樣使用 Fuji 的 FHX76LP 來一同設計。

為了使系統組裝方便，避免使用負電壓，我們採用 VVGS 0= ，也就是洩極(Drain)

電流為 DSSI 時的偏壓來作設計。 

圖 4-11 為電路示意圖，電晶體源極(Source)的腳位直接經由 Via 灌孔電鍍

接地，電晶體偏壓於 VVGS 0= ， mAI D 35= 的狀況下，在這個偏壓點下我們可以

得到較大的增益與飽和輸出功率，雖然這類型( VVGS 0= )的偏壓設計有可能導致

二次項階波( nd2 -harmonic)較大，但我們的系統中二次項階波 24 GHz 是我們最

終所須要的頻率，故這樣的缺陷並不會造成設計上的困難，然而其單端偏壓的特

性在設計上提供相當大的便利；設計上我們先對輸出匹配做固定增益設計，設定

我們所要的增益範圍約 13 dB，於洩極接上一個輸出匹配電路，此匹配電路由一

段串聯傳輸線和 Open Stub 傳輸線構成，藉由調整 Stub 線的寬度、間距、與長

度並適當改變串聯傳輸線的長度來得到我們所需要的輸出阻抗，並且加上一段

RF choke 作為偏壓電路；閘極(Gate)接上一段輸入匹配電路來匹配放大器的輸

入阻抗，輸入匹配電路使用相同的 Open Stub 的設計並加上一四分之波長的 RF 

Chock 到地，這樣的設計正好可令 VVGS 0= 。 
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圖 4-11  12 GHz 放大器電路示意圖 

 

 

圖 4-12 為 12 GHz 放大器的實際照片其大小約為 mmmm 1211 × 圖 4-13 為模擬的

結果，可用頻段為 11 至 13 GHz 增益為 12dB 至 13dB，圖 4-14 為實際量測結果。

量測結果顯示 12 GHz 增益有 11.686 dB，輸入損耗(S11)為-17.047 dB，輸出損

耗(S22)為-13.647 dB，因量測時有線損及接頭損失，如果加入此項因素則，此

量測結果與模擬結果就很吻合。圖 4-15 是在輸入 12 GHz 信號的功率為-10dBm

至 10dBm 時，輸出波形一階至二階諧波的功率量測圖，12 GHz 的訊號約為 13dBm，

一階與二階諧波差了約 30dB。輸出功率的平坦度在我們要的頻寬下都小於

0.5dB，平坦度很好確實有在我們設定的範圍之內。 
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圖 4-12  12 GHz 放大器實體電路照片圖 

 
 
 

 

 

圖 4-13 12 GHz 放大器模擬結果 
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圖 4-14 12 GHz 放大器量測結果 

 
 

 

圖 4-15  輸入功率為-10dBm 至 10dBm 時輸出及諧波功率 
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  4-5   12 GHz 至 24 GHz 主動倍頻器(Doubler) 

在雷達架構中，第二個倍頻器是12 GHz至24 GHz主動倍頻器。在12至24 GHz

的倍頻器中，設計上所使用的電晶為一樣為FHX76LP，偏壓在 VVDS 6.1= ，

mAI D 20= ，圖4-16 為12 GHz至24 GHz倍頻器的實際照片實際電路大小

mmmm 108 × ；圖4-17 為12 GHz至24 GHz倍頻器的功率量測結果，輸入功率為

-5dBm至10dBm下，24 GHz的輸出功率在我們此設計中的輸入範圍內約為3dBm，轉

換損耗(Conversion loss)約為3～4dB。 

 

 

圖 4-16  12 GHz 至 24 GHz 倍頻器實體電路照片圖 
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圖 4-17  12 GHz 至 24 GHz 倍頻器輸出功率量測結果 

 

 

圖 4-18 12 GHz 至 24 GHz 轉換損耗結果圖 
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4-6   24 GHz 低雜訊放大器(Low Noise Amplifier) 

     在本論文中的 LNA 設計，我們為了得到較高的增益表現，所以我們使用了

兩級的主動元件來設計，下圖 4-19 所表示的是兩級放大器可用功率和實際功率

之示意圖。 

 

 

圖 4-19 兩級放大器可用功率與實際功率應用示意圖 

 

圖 4-20 所表示的是兩級放大器的雜訊模型，由前面所說的式子(3-80)可得

到一個結論：雜訊指數值的大小主要是由第一級放大器之雜訊指數所主宰;當到

第二級放大器的時候，其雜訊指數已經縮減為第一級放大增益倍，其雜訊影響已

減小。且其雜訊與第一級放大器的功率增益成反比。所以當第一級的放大增益過

小時，第二級放大器的雜訊指數影響才會變大。 

圖 4-24 為兩級放大器之實際電路圖，兩級放大器的大小約為 mmmm 1135 × ，

其工作電壓為 VVdd 5= ，兩級總電流約為 mA78 ，圖 4-25 為電路模擬 S參數結果。

圖 4-26 為兩級電路實際量測的 S參數。這邊看到的實際電路和原本模擬的結果，

有些許的不相同，原因是因為在模擬時無法有效的控制偏壓電路，只能選擇其中

一組偏壓來執行，但在實際量測時，為求有較好的效能，有動了其中的偏壓電路，

所以有造成實際量測和模擬些許不同的地方，最後當然是以實際的量測為主要電

路設計及應用在我們的電路上面。另外就是量測 s參數的時候，因為此元件的使

用頻段並不是在 24 GHz，所以量出來的結果會有些許的不同，但在取平均的情
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況下，我們來使用模擬設計，所以會不同之處。在設計低雜訊放大器的時候，其

信號源阻抗的選擇對整個電路會有很重要的影響。圖 4-27 為兩級低雜訊放大器

利用 agilent 的 N8975A Noise Figure Analyzer 所量測到的 NF，在我們所需

要的頻段內(24.025 GHz~24.225 GHz)其 NF 值在 2.6~2.9 之間。 

 

 

圖 4-20  兩級放大器雜訊模型 

 
 
 
 

 

 
圖 4-21  LNA Noise Parameters 數據和示意圖 
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圖 4-22  LNA 考慮 noise 和 matching 示意圖 

 
 
 
 
 
 

 

 

圖 4-23  兩級放大器電路示意圖 
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圖 4-24  兩級放大器電路實際照片圖 

 

 

 

 

 

圖 4-25  兩級放大器電路模擬圖 

 

 

 

35mm 

11mm 
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圖 4-26  兩級放大器電路實際量測圖 

 

圖 4-27  兩級放大器電路實際量測 Noise Figure 圖 
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4-7   24 GHz 帶通濾波器(Band Pass Filter) 

Band pass Filter 之用途是只使特定頻帶之訊號通過的電路，由於輸出入

特性需達到乾淨的輸出頻譜，所以我們在天線之後輸出入的地方加上 24 GHz 的

Band pass Filter，另外 Band pass Filter 也可提升接收端的靈敏度。圖 4-28

為 24 GHz Band pass Filter 實際的電路照片圖大小約為 mmmm 83 × ，圖 4-29 、

圖 4-30 為 24 GHz Band pass Filter 實際量測的結果。 

 
 
 
 

 

圖 4-28  24 GHz Band pass Filter 實體電路照片圖 
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圖 4-29 24 GHz Band pass Filter 量測結果-1 

 
 

 

圖 4-30 24 GHz Band pass Filter 量測結果-2 
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4-8   24 GHz 天線陣列(array antenna) 

圖 4-31 為實際電路使用的收發天線，圖 4-32 為天線場型圖。 

 

 

 

圖 4-31 前視雷達天線實際照片圖 

 

 

 

圖 4-32 前視雷達天線場型圖 
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Gain 18 dBi  

18 dBc E-plane 
SLL(Side Lobe Level) 

21 dBc H-plane 

10.6° E-plane 
HPBW(Half Power Beamwidth) 

11.1° H-plane 

表 4-3 天線場型量測結果 

 

 

圖 4-32 為前視雷達感應器的輻射的場型圖，表 4-3 則是天線的量測結果，

在前視雷達應用中，我們希望偵側的範圍只能涵蓋縱向車道，因此對於天線主波

束寬與旁波束功率要求較高，由上圖可以看到，不論天線的場型在水平切面

(E-Plane)或是垂直切面(H-Plane)，天線的主波束寬約為 10 度，旁波束均壓抑

在-20 dB 以下。 
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4-9 雷達量測測試 

圖 4-33、圖 4-34 為 24 GHz 雷達的實際照片電路圖，此圖顯示正面的電路

包括了所有 24 GHz 射頻電路，其中包含兩支天線陣列、VCO、兩個倍頻器、兩個

12 GHz 放大器與 24 GHz 低雜訊放大器、兩個濾波器、混頻器…所有的射頻組合

都在這個正面上，背面是整片完整的接地，這樣可避免有背面電路，造成製作上

的不便；當射頻電路合成我們所需要的頻率調變雷達波，再透過天線陣列輻射出

去。同樣的，當有物體時，輻射出去的雷達波將被反射回來，被反射的雷達回波

由接收端的天線陣列接收下來後，經過被動、主動元件的處理後，送到後端電路

繼續做相關係的運算。 

基頻(baseband)電路與微控制器( MCU)。圖 4-35 為數位基頻電路板，其中

包含了中頻信號放大器、單晶片控制器，此塊電路板主要的功能是在利用微控制

器產生隨時間改變的電壓值，進一步控制 VCO 來改變 RF 的調變波形與控制 RF

輸出功率，而單晶片控制器也兼任數位信號處理器，是對雷達回波進行取樣與分

析。下面整個雷達系統的外觀尺寸大約為 mmmm 70185 × 。 

 

 

 

 

圖 4-33 24 GHz 雷達正面電路 

 

天線陣列 射頻電路 

185mm 

70mm 
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圖 4-34 24 GHz 雷達正面電路 

 

 

 

 

圖 4-35  MCU 與基頻電路 

 

雷達量測的時候，我們先使用相同增益的中頻放大器，比較有使用及沒有使

用低雜訊放大器(LNA)時的不同，圖 4-36 所表示的為實際環境的照片，我們選取

學校附近的停車場，開闊的場地中，雖有幾台車子，但車子的距離和我們雷達所

能測試到的距離來說，還有一大段範圍，就在不在我們的電達偵測的範圍內，所

以並不會影響到我們的量測。首先我們使用第一種情況就是無低雜訊放大器(LNA)

來實際量測雷達的效能如何，我們為了表示所測試的距離有相對的參考價值，我

60mm 

40mm 
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們利用程式的控制，控制雷達打出一百個 ramp 的雷達波，看探測到目標物的百

分比機率為多少，我們在此處所選定的成功探測到目標物的百分比機率為 70%～

80%。就是每各情況下，可以成功探測到目標物有百分之七十到百分之八十之間

的最遠探測距離為多少。另外，我們利用一個直徑 30CM、高度 120CM 圓型柱體

來當作一個量測依據，在此相同的條件之下，來做個比較。在無低雜訊放大器(LNA)

的情況下所能測得的最遠距離為 m3.17 公尺。 

第二、三個情況就是有低雜訊放大器(LNA)，但是從接收端天線回來之後第

二個情況是低雜訊放大器(LNA)放在帶通濾波器(BPF)之前，如圖 4-34 為示，第

三個情況就是從接收端天線回來之後接上帶通濾波器(BPF)之後，才接上低雜訊

放大器(LNA)，如圖 4-33 所示。 

在第二種情況下，所量測到的最遠距離為 m6.34 。 

而第三種情況下，所量測到的最遠距離為 m5.39 。 

在第二和第三種的情況下，原則上應該所得到的結果要相去不遠，而這邊會

有量測上 m5 公尺的相差別是說明，由於中頻放大器的增益放大回波信號的不夠

大，使得後端的數位電路，類比轉數位、數位轉類比的時候，有轉換上的誤差(量

化誤差)，這個轉換的誤差在中頻放大器的增益不是很高的時候，對信號的品質、

雜訊佔有很大的一個比例在。所以我們下面會有再將中頻放大器的增益提高，放

大倍率可以將信號的 SNR 比值看的比較明顯，使得轉換誤差的差距離不在是主要

的原因的時候來看，我們可以得到比較客觀的量測結果。 
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圖 4-36  實際量測的環境照片圖 

 

圖 4-37  實際量測的結果 

 

IF Gain 500 

一、 forward-looking don’t have LNA 17.3ｍ 

二、new type 1 BPF after LNA 34.6m 

三、new type 2 LNA after BPF 39.5m      70%~80% can get target 
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再接著下來我們調整了中頻放大器的增益值，使雷達可以探測到較遠的距

離，圖 4-38 為了讓量測的場地有不被干擾的問題存在，我們在學校的棒球場進

行量測，此圖表示前方約有一百公尺長、寬度也有五十公尺以上的場地並無任何

的物體在前後左右時，這樣的環境可以使我們更容易看的出雷達前方是不是有物

體的存在，圖 4-36 表示，我們一樣是利用一個直徑 30CM、高度 120CM 圓型柱體

來當作一個量測依據，此時如圖 4-39 所顯示的量測距離為 47M(公尺)。在電腦

上取下的圖，圖 4-40 上的橫軸為距離，但是所代表的距離是要乘上約0.4m 以上

的(Index)指示，來換得正確的距離數，現在目標物所站在的 Index 約在 108，

所以我們乘上了 0.4~0.43 可以得到量測上接近的距離。圖 4-40 上其他的數值除

了剛剛說到的 Index 表示外，還有前面說到的 Count 就是雷達波發射一百個

ramp，另外 Probability 就是表示能夠探測到目標物的機率次數有多少。在這裡

我們能得到的最遠目標物為 47 公尺，而雷達每發射一百個 ramp 的雷達波下，能

夠探測到目標物的機會是有 95%以上機率，所以在這樣的情況下，是相當的穩

定。在這個時候情況二跟情況三所能量測到的距離是一樣的，下面還有另外對車

輛的測試。 

 

 

圖 4-38  實際量測的環境照片圖 

100m(公尺)以上 
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圖 4-39  實際量測物體照片圖 

 

圖 4-40  電腦上解出目標物體照片圖 

 

 

47m(公尺) 
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因為學校沒有足夠的場地來測試，我們需選取一個開闊的場地來實際量測雷

達的效能，我們所選的地點是在南寮漁港，所使用的車子是馬自達 M3 2.0(Mazda3 

2.0)，而此車子的長為 mm4525 、寬 mm1755 、高 mm1465 。 

圖 4-41 為量測環境，此圖表示前方有一百公尺長、寬有五十公尺以上的場

地並無任何的物體在前面，這樣的環境下可以使我們更容易準確的讓雷達有能力

分別出有無物體的存在。圖 4-42 表示雷達量測到車子在 20M(公尺)處。圖 4-43

表示雷達量測到車子在 50M(公尺)處。  

 

 

 

 

 

 

圖 4-41  實際量測的環境照片圖 
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圖 4-42  實際量測物體照片圖目標物 20 公尺 

 

 

 

 

 

 

圖 4-43  實際量測物體照片圖目標物 50 公尺 

 

 

20m 

50m 
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第五章 結論 

 

在本論文中，完成了雷達模組射頻性能的測試，包括了每一個模組的測試，

及整體完成後的測試部份，不管是 6 GHz 的壓控振盪器、倍頻器、或是放大器…

等設計，在這個電路構架中學習到了很多知識，也完成了性能上面的要求。更重

要的是完成了 24 GHz 的低雜訊放大器，使得雷達能夠偵測的距離也增加了一倍

之多。 

低雜訊放大器的增益為 23dB，其中 S11 為-9.692dB，S22 為-25dB 以下，在

要用的頻段內有相當好的表現，也有滿好的穩定性，但是這個元件畢竟主要的用

途，不是利用在 24 GHz 的這個頻段，在實際的設計上遇到很多的困難點，小小

的傳輸線變化，就會造成滿大的特性改變，應是匹配電路的選擇和偏壓工作點沒

有選擇到較好的位置。但最後，還是完成了這個低雜訊放大器的設計。低雜訊放

大器使用在整個的電路上面沒有問題，也發揮了它應該發揮的動作，使得偵測的

距離能夠達到50公尺以上的水準甚至在60公尺時也是相當的穩定偵測到目標物

體，此時的目標物體為實際車輛。 

在未來的目標上面，應該是把目標放在能夠偵測到更遠的距離，待測目標

物應該放在一百公尺以上，不在只是短距的運用。如此應用，我們雷達在發送端

的電路上面，就必須要有所改變，如再加上一個 24 GHz 的放大器，用來提升輸

出功率，或是有其他更好的做法。 

另外偵測的距離加遠了，這也意味天線有修改的可能性，現階段天線的主

波束寬約為 10 度左右，也就是說，當我們的雷達偵測距離越來越遠的時候，這

時候雷達所看到的車道寬度距離就不會在只是前方的一個車道了，這時候所看到

的車道寬，有可能在四個線道上的物體都會是在偵測範圍之內。這就會有雷達偵

測上之困難及複雜度，而這個問題是不是我們所需要，這樣的應用就有要再討論

的地方，所以這也是另外一個可以去探討的問題。 
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最後在實際車輛測試上，我們都是以靜態的方式在進行，對著已知目標打

雷達波，對著固定車子打雷達波。此時的雷達並沒有移動，但在真正的用途上是

要裝置在車輛上，隨著車子一起移動，這樣的測試才能更有效的指出需要修正的

部份有那些，我們在靜態的測量上都得到很好數據顯示，量測的都是我們想要之

結果，當然也希望在實際運用上跟靜態量測到時是一樣的。在實際車子上量測或

許有我們還沒想到的問題發生，車子溫度的影響、車子環境的影響…等。所以在

未來實測方向上，就是要更進一步的測試實用性為何，這項實際量測將是滿重要

的一個目標。 
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