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W 頻段防撞雷達前端系統 
與 Ku 頻段類比移相器 

 

研究生：吳中宏                 指導教授：張志揚 博士 

 

國立交通大學電信工程學系 

 

摘要 

 

本論文提出一個 77 GHz 車用防撞雷達射頻前端系統和一個 12.45 

GHz 之類比移相器。本文前半部描述防撞雷達射頻前端系統的組成元件及

整體設計、量測結果。系統之 Conversion Loss 約為 9.3~13.3 dB、RF 輸出

功率約為 3.2~4.4 dBm。整體電路以共平面波導的形式製作在介電係數為

9.8 厚度為 15 mil 的三氧化二鋁的基板上。 

本論文後半部份對反射式移相器做分析設計與實作量測，相位偏移量

達 0120 ，並且實作跟量測一陣列天線單位電路，天線主波束可在俯仰角

0 035 ~60 間切換，整體電路以微帶線型式製作在介電係數為 3.38 厚度為 20 

mil 的 RO4003 的基板上。 
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W Band Front- End System for Collision Avoidance 

Vehicle Radar and Ku Band Analog Phase Shifter 

 
Student: Chung-Hung Wu       Advisor: Dr. Chi-Yang Chang 

 

Department of Communication Engineering 
National Chiao-Tung University 

 

Abstract 

In this thesis, a 77 GHz front-end system for collision avoidance vehicle radar and a 

12.45 GHz analog phase shifter for phased array antenna are proposed. In the first part of this 

thesis, each individual circuit of the RF front-end, integration of the RF front-end, and 

measurement of the RF front-end and each individual circuit are described. The conversion 

loss of the RF front-end is about 9.3 to 13.3 dB and the RF output power is about 3.2 to 4.4 

dBm.The whole circuits are integrated with CPW on an Al2O3 substrate with a dielectric 

constant of 9.8, a thickness of 15 mil. 

In the second part of this thesis, the design and measurement of reflective phase shifter 

are presented. The maximal phase shift is larger than 0120 . A unit circuit of phased array is 

implemented and measured, which includes an analog phase shifter, a coupler, and a phase 

compensation transmission line. The mainbeam of the array can be switched between 035  to 

060  in vertical direction. The whole circuits are fabricated with microstrip line on a RO4003 

substrate with a dielectric constant of 3.38, a thickness of 20 mil. 
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第一章 緒論 

 

為使有限的運輸資源能作最有效的利用，故各國近年都致力發展“智慧型運輸系統” 

( Intelligent Transportation Systems , ITS)。藉由應用先進的電子，通信，資訊與感測等技

術，以整合人，路，車的管理策略，提供即時資訊而增進運輸系統的安全，效率及舒適

性。然發展 ITS 的首要目標即是增進交通安全，歐、美等先進國家的 ITS 計劃中，全力

發展一全方位碰撞警示系統(汽車防撞雷達)，此系統主要技術是應用微波偵測系統以偵

測車輛周圍行車狀況，進而達到目標識別、威脅性分析以避免發生碰撞事故。由於 W 

Band 的訊號具有抗雨衰、對雲霧穿透性佳、波長短故可縮小元件與天線尺寸…等特性，

故國際 ITS 協會將防撞雷達的頻率設定在 77 GHz。本文第二章使用共平面波導(coplanar 

waveguide, CPW)的結構，設計防撞雷達前端系統；共平面波導具有下列優點：(1)容易

並聯或串聯電路元件，所有的電路元件都在同一平面上(2)接地容易不需要穿孔(3)特性

阻抗可依訊號線與地線間的線寬、線距求得(4)幅射耗損小。 

本文第三章提出 Ku Band 移相器之原理與實作結果，其主要用途是用來設計一可切

換波束(Beam Switched)的智慧型陣列天線，藉由切換移相器的控制偏壓(0.5V~9.5V)，將

天線陣列的主波束切換至欲接收訊號的俯仰角(θ = 0 035 60∼ )上，充份利用訊號的空間方

向性，加強訊號接收強度同時消除干擾。 
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第二章 防撞雷達前端系統 

 

2.1  簡介 

W 頻段的收發器模組是防撞雷達的一個重要的部份。圖 2-1 是 77 GHz 防撞雷達射

頻前端系統方塊圖。其運作機制首先將一個 19.25 GHz 的振盪源倍頻至 38.5 GHz，再利

用三路功率分配器將訊號一分為三。分別將此三個訊號源倍頻至 77 GHz 後，透過 rat race 

ring (180 ° hybrid )送到天線發射出去，此為訊號傳送機制。接收時，由天線接收到的訊

號經過 rat race ring 後再經過 LNA 後送到混頻器，和 77 GHz 的振盪源混頻，再將收到

的訊號降到低頻做訊號處理。 

收發器模組中的三路功率分配器和 rat race ring (180 ° hybrid )均是採用共平面波導

結構(Coplanar Waveguide, CPW)，製作在厚度為 15 mil、介電係數為 9.8 面積為 940X940 

mil2 的三氧化二鋁基板上。而 19.25 GHz、38.5 GHz 的倍頻器、低雜訊放大器、基頻混

頻器則是使用 UMS MMIC。此外，因為天線和收發器模組使用的基板不同，故需要一

個介面 transition，做為連接。 

 

 
圖 2-1  防撞雷達前端系統方塊圖 
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2.2  系統組成元件 

2.2.1  19.25GHz 倍頻器 

根據圖 2-1 的方塊圖，需要一個倍頻器將 19.25 GHz 的振盪源訊號倍頻至 38.5 GHz，

在此使用 UMS CHX2191 做為倍頻器。CHX2191 輸入訊號頻率範圍為 17~20 GHz，輸

出訊號頻率從 34~40 GHz。所需的輸入功率為 0~3 dBm，輸出功率應有 11 dBm。圖 2-2

為量測 CHX2191 的實體電路圖，圖 2-3 為量測結果。在其輸出頻率範圍內，輸出功率

至少都有 11 dBm，而 38.5 GHz 的輸出功率約有 12 dBm。 

 

圖 2-2  CHX 2191 實體電路圖 
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圖 2-3  CHX 2191 量測結果 

 



 4

2.2.2  三路功率分配器 

本文所提到防撞雷達需要三個振盪源，係利用一個三路功率分配器將振盪源一分為

三。圖 2-5 是三路功率分配器的實體電路圖，電路尺寸為 92x77.6 mil2。由於向量網路分

析儀一次只能量測二個端埠(port)，所以未量測的其餘二個端埠要加上終止端(termination)

吸收掉能量，片電阻的單位面積電阻值為 50Ω，為了使功率分配器輸出端的匹配和隔離

度均落在可接受的範圍內，將電阻面積設為 6mil x 4mil，故理想的長方形電阻值應為(6/4) 

x 50 = 75Ω。圖 2-6(a)是介入損失和隔離度的量測結果，圖 2-6(b)是回授損失的量測結果。

量測數據如下: 

 

S11(dB) S22(dB) S33(dB) S44(dB) S31(dB) S41(dB) S43(dB) S42(dB) 

-19.76 -34.58 -13.63 -19.88 -5.133 -5.68 -19.37 -13.04 

 

 

 

圖 2-4  三路功率分配器的 HFSS 電路圖 

 

 

圖 2-5  分叉型三路功率分配器電路實體圖 

Ｌ 

W 
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(a) 介入損失和隔離度量測結果 

 

 

 

(b) 回授損失量測結果 

圖 2-6  三路功率分配器量測結果(R=75Ω) 

S31        S41        S43        S42 

S11       S33       S44       S22 
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2.2.3  38.5GHz 倍頻器 

【UMS CHU3277】輸入頻率範圍 38~38.5 GHz，輸出範圍 76~77 GHz。所需要的輸

入功率約為 5 dBm，輸出功率應有 18 dBm，偏壓條件-5V、+5V。圖 2-7 為量測的實體

電路圖，圖 2-8 為輸入功率為 7 dBm 時的量測結果。輸出頻率 77 GHz 時，輸出功率約

有 15 dBm。 

 

 

圖 2-7  CHU 3277 實體電路圖 

 

 

圖 2-8  CHU 3277 量測結果 
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【UMS CHU2277】單一輸入雙輸出倍頻器，輸入頻率範圍 38~38.5 GHz，輸出頻率

範圍 76 ~77 GHz。所需要的輸入功率約為 5 dBm，Pout1 輸出功率應有 13 dBm，Pout2

輸出功率應有 10 dBm，偏壓條件-5V、+5V。圖 2-9 為量測的實體電路圖，圖 2-10 為輸

入功率為 5 dBm 時的量測結果。輸出頻率 77 GHz 時， Pout1 輸出功率 10.5 dBm，Pout2

輸出功率 8.5 dBm。在二、三版整體電路實作中採用此倍頻器，將 Pout1 及 Pout2 分別

作為 LO 及 RF 使用。 

 

 

圖 2-9  CHU 2277 實體電路圖 
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2.2.4  混頻器 

電路理論 

包含岔路環混成器(rat race ring)的混頻器是一種常見的基頻混頻器(fundamental 

mixer)，圖 2-1 中的混頻器即採用此種架構，並稱之為環狀混頻器(ring mixer)。圖 2-11(a)

是環狀混頻器的基本架構圖，它包含了一個 180 度混成器(Hybrid)和兩個二極體。而中

頻(Intermediate Frequency, IF)瀘波器則是負責取出中頻信號。射頻(RF)訊號和本地震盪

訊號 (LO)分別由和埠 (sum port)和差埠 (delta port)輸入，這二個埠彼此相互隔離

(isolated)。二極體上的電壓、電流波形圖示於圖 2-11(b)，電流分析推導如下： 

  射頻(RF)訊號和本地震盪訊號(LO)分別從混合器的和埠和差埠進入，並且兩顆二極

體方向不同。因此，在二極體 D1 上的本地震盪(LO)電流等同於在二極體 D2 上本地震

盪電流。而 D1 和 D2 上的射頻電流則有個週期差(period difference)， 2
RFτ

。 

LOLO ii 21 =                                         (2.1) 

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

= 2
12

RF
RFjm

RFRF eii
τω

                             (2 .2) 

 

若以二極體 D1 上的電流做為參考(reference)電流，則每個二極體上的電流可用傅立葉級

數表示， 

∑∑
∞

−∞=

+
∞

−∞=

=
m

tnmj
mn

n

LORFevgi )(
1

ωω
                       (2.3) 

∑∑
∞

−∞=

+
∞

−∞=

=
m

jmtnmj
mn

n

RF
RF

LORF eevgi
)

2
()(

2

τωωω
           (2.4) 

結合上述二個方程式，中頻電流可如下表示： 
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( ) ( )mnjm ieii 11112 −⋅=⋅= π
                         ( 2 . 5 ) 

( ) 112 ]111[ iiii mn
IF ⋅−−=−=                       ( 2 . 6 ) 

對於基頻的混頻而言，(m, n)為(1,-1) or (-1, 1) ，此型之混頻器可將 RF 及 LO Port 互換。 

 

  

圖 2-11  (a)環形混頻器架構(b)電壓電流圖 
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電路設計 

圖 2-12 為環形混頻器的電路圖，包含了一個環形耦合器、兩個二極體和一個由兩

條鎊線及一個電容形成的低通瀘波器。環形耦合器應用扭轉線(twist-line)相位轉換器

(phase inverter)，即打二條鎊線橫跨過 FCPW 的訊號線(signal strip)和接地線(ground 

strip)。相較於傳統環形混頻器所用的半波長相位轉換器，不僅電路面積縮小且此種相位

轉換器有較大頻寬。 

中頻訊號由二極體的射頻接地端點(A、B)取出，如此一來，中頻訊號在二極體的另

一端(C、D)自動接地(因為交叉的緣故，故此二點對中頻訊號而言是接地) ，故在射頻訊

號和本地振盪訊號輸入埠就不需要使濾波器濾除中頻訊號。由鎊線和接地電容形成的低

通瀘波器主要取出中頻信號和抑制其它不需要的信號。而連結二極體的射頻虛擬接地則

是用來避免中頻訊號漏到地，並且補償二極體接腳的寄生效應。 

 

 

 

圖 2-12  環形混頻器電路示意圖 
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電路製作及量測 

【環形混頻器】二極的串聯電阻值 (series resistance)和接面電容值 (junction 

capacitance)對混頻器的影響很大。尤其是工作於高頻時，更希望電阻值和電容值小。在

此，選用 M/ACOM MA4E2037 做為混頻器的二極體，其接面電容值大約為 0.02pF，串

聯電阻值為 4~7Ω。 

圖 2-13(a)為原始設計的基頻混頻器實體電路圖，2-13(b)為改良過後的混頻器實體電

路圖。在原始混頻器二極體前加上一段高阻抗四分之一波長的傳輸線，即為改良式混頻

器。圖 2-14 是二種混頻器的轉頻損失(conversion loss)量測結果。在 75 GHz 至 80 GHz

且本地震盪訊號為 12 dBm 時，原始混頻器的轉頻損失介於 7 ~ 9 dB 之間，改良過的混

頻器的轉頻損失約 6 dB，表現較佳。 

 

圖 2-13 (a) 

 

圖 2-13 (b) 

 

圖 2-14  混頻器轉換損失量測結果 
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【自偏壓環形混頻器】為了降低驅動混頻器之 LO Power 可採用外加之偏壓電路，

圖 2-15 為其實體電路圖，圖 2-16 為量測結果。在 75 ~ 80 GHz 且本地振盪訊號為 5 dBm

時轉頻損失約 10 dB。 

 

  

(a) (b) 

圖 2-15  自偏壓混頻器(a)實體電路圖(b)示意圖 

 

0

2

4

6

8

10

12

14

75 80 85 90 95 100

RF frequency (GHz)

C
on

ve
rs

io
n 

lo
ss

 (d
B

)

LO power=+5dBm, IF<100MHz
R=3.9KΩ, C=1μF, DC bias=+5V

 
圖 2-16  偏壓混頻器轉換損失量測結果 
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【CHM2179a 混頻器】LO，RF frequency range 76 ~ 77 GHz，LO input Power 5 dBm，

Conversion Loss 7.5 dB，圖 2-17 為其實體電路圖。實際量測時 CL 約為 10 dB。 

 

 
圖 2-17  CHM2179a 實體電路圖 

 

2.2.5 CPW 180o Hybrid Ring  

本文提出之射頻電路，不論其發射或接收機制均需透過 rat race ring (180o hybrid )來

實現，180o hybrid ring 為一四端埠的網路，兩輸出端埠之間會有 180o 的相位差，操作

時也可使兩輸出埠有相同的相位。以圖 2-18 為例由埠 1 輸入，埠 2、3 會等相位均分輸

入功率，而埠 4 沒有輸出。若由埠 4 輸入，埠 2、3 會相差 180o 均分輸入功率，而埠 1

沒有輸出。圖 2-19 為其實體電路圖，圖 2-20 為 HFSS 模擬結果，圖 2-21 為量測結果，

介入損失約為-5 dB。 
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圖 2-18  3 dB 180o hybrid ring 其電路圖及散射矩陣 
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圖 2-19  CPW hybrid ring 實體電路圖 

 

 

圖 2-20  CPW hybrid ring (HFSS)模擬結果 
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2.2.6 Transition 

由於製作天線的板材厚度為 5 mil，而先前提出的射頻電路均是由 15 mil 的基板製

作，故射頻電路和天線之間有 10 mil 的高度落差。因此，利用一厚度為 10 mil，介電常

數為 9.8 的陶瓷基板，設計一個 transition 做為射頻電路和天線的接面。圖 2-22 為其實

體電路圖，圖 2-23 為量測結果。77 GHz 時的介入損失約為-0.32 dB，回授損失為-12.96 

dB。 

 

(a) (b) 

圖 2-22  Transition (a)示意圖(b)實體電路圖(back-to-back) 

 

 
圖 2-23  77GHz cpw-mstrip transition test (back-to-back) 
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2.3  整體電路設計與量測 

【一版】組成元件:倍頻器(CHX2191、CHU3277)，三路功率分配器，twist rat race 

ring，基頻混頻器；偏壓條件:+5V、-5V、Pin = 2 dBm。圖 2-24 為其實體電路圖，實測

結果顯示一版電路在倍頻器(CHU3277)的輸出端功率僅約 12 dBm、若再經過 twist rat 

race ring (insertion loss -5 dB)後則不足以推動基頻混頻器。一版電路出現之主要問題為幾

乎量測不到 RF 輸出功率，問題疑似由倍頻器(CHU3277)表現不如單一晶片測試之表現

及 77 GHz 頻段電路 Layout 走線過長損耗過大造成。改版電路欲採用 CHU2277 單一輸

入雙輸出倍頻器，將 Pout1 及 Pout2 分別作為 LO 及 RF 使用配合 CHM2179a 混頻器及

自偏壓環形混頻器，以期改善輸出功率過小的問題。 

 

 

圖 2-24  一版整體電路圖 
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【二版】組成元件:倍頻器(CHX2191、CHU2277)，三路功率分配器，twist Rat race 

ring，混頻器(CHM2179a)；偏壓條件:+5V、-5V、Pin = 2 dBm。圖 2-25 為其實體電路圖，

圖 2-26 為量測結果。Conversion Loss 約為 17.5 dB、RF 輸出功率約為 0~1.22 dBm。 

 

圖 2-25  二版整體電路圖 
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圖 2-26  二版電路量測結果 
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【三版】組成元件:倍頻器(CHX2191、CHU2277)，三路功率分配器，twist rat race 

ring，偏壓式環形混頻器；偏壓條件:+5V、-5V、Pin = 2 dBm。圖 2-27 為其實體電路圖，

圖 2-28 為量測結果。Conversion Loss 約為 19.5 dB、RF 輸出功率約為 0.4~1.1 dBm。 

 

圖 2-27 三版整體電路圖 
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圖 2-28  三版電路量測結果 

 

由以上三個版本的實驗結果,發現整體的電路效能主要的問題為 RF 輸出功率偏低、

混頻器 Conversion Loss 偏高，除了電路本身的損耗以外可能是因為在 77 GHz 如此高頻

段，打在 twist rat race ring 的 bond wire 造成的影響無法有效的掌握，而且其變異性太大，

所以應該改採用可以少打 bond wire 的 ring；預期加大輸入功率(選擇功率增益較高之倍

頻器)且改用一般環形 rat race ring 應可改善上述兩個問題。 
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【四版】組成元件:倍頻器(CHX2191、CHU3277)，三路功率分配器，CPW rat race 

ring，CHM2179a 混頻器(偏壓電路 2.1 KΩ，30 Fμ )；偏壓條件:+5V、-5V、Pin = 3 dBm、

三路中頻輸出各接 10 Fμ 電容。圖 2-29 為其實體電路圖，圖 2-30 為量測結果。Conversion 

Loss 約為 20~23 dB、RF 輸出功率約為 5 dBm；RF 輸出功率有明顯改善，CL 仍然偏高。 

 

 
圖 2-29 四版整體電路圖 
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圖 2-30  四版電路量測結果 
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【五版】組成元件:倍頻器(CHX2191、CHU3277)，三路功率分配器，CPW rat race 

ring，CHM2179a 混頻器(偏壓電路 2.1 KΩ，30 Fμ )，CHA1077 LNA；偏壓條件:+5V、

-5V、Pin = 3 dBm、三路中頻輸出各接 10 Fμ 電容。圖 2-31 為其實體電路圖，圖 2-32

為量測結果。Conversion Loss 約為 9.3~13.3 dB、RF 輸出功率約為 3.2~4.4 dBm。如同預

期 RF 輸出功率提高足夠饋入微帶天線發射，轉頻損失(CL)降低以利基頻訊號處理。 

 

 
圖 2-31 五版整體電路圖 
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圖 2-32  五版電路量測結果 
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第三章 Ku Band 移相器 

 

3.1 簡介 

半導體移相器(semiconductor phase shifter )，此種元件之主要功能係藉由控制二極體

的偏壓，達到改變行進中的電磁波的相位。事實上任何的電抗元件不論是以串聯或是並

聯的形式與傳輸線連接後，都能夠產生相位偏移(phase shift)；正因為如此所以有無數種

的電路組態都具有移相器的功能，可以產生相位偏移。但是一旦加入了介入損失

(insertion loss)、反射損失(return loss)等限制條件後，實際可採行的電路組態就會變少。

再進一步的限制條件有：電路尺寸、頻寬、每一顆變容二極體(varactor)能提供的相位偏

移量。 

圖 3-1 為相位與損耗的定義，定義相位前必須先有一參考相位，通常以訊號源(Vo)

的相位當作參考值，而不採用輸入訊號(V1)的相位作為參考。其原因是控制迴路並不會

是完美匹配；因此當控制狀態(偏壓值)切換時，輸入訊號 V1 的相位亦隨之變化。若一雙

埠網路具有兩個控制狀態，且個別對應的傳播相位(Transmission Phase)為 1Φ 與 2Φ ，則

此雙埠網路的相位偏移量為 1 2ΔΦ = Φ −Φ 。 
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圖3-1  傳播相位與損耗的定義 
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圖3-2為傳播相位示意圖，圖中V2電壓波落後Vo參考電壓波
2
π
。 

 

圖3-2  傳播相位示意圖 

 

3.2 移相器原理 

眾多移相器的設計中，以 090 混成器(quadrature hybrid)配合壓控變容二極體(varactor)

做為反射性負載(termination)的設計最為常見，如圖 3-3。“quadrature hybrid”係指耦合器

的兩個輸出埠具有相等的大小與 090 的相差，此現象正可用以設計移相器。 

當訊號由埠(1)輸入送入 090 混成器後，埠(3)沒有輸出，埠(2)、埠(4)會輸出相位差 090

且均分輸入功率的訊號；埠(2)、埠(4)的訊號行進至壓控變容二極體後反射，再度進入 090

混成器，此時埠(1)為破壞性干射(相位差 0180 )沒有輸出，埠(3)為建設性干射有輸出訊

號。因此只要利用一個 090 混成器，配合任意具有壓控變容二極體的反射網路，就能設

計出移相器。圖 3-4 為移相原理示意圖。 

 

圖 3-3  反射式移相器 
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採用圖 3-3 的電路設計具有下列優點︰ 

1) 使用的二極體數目最少，一組移相器只需兩顆變容二極體。 

2) 適當的設計負載電路(termination circit)，可達到任意的相位偏移。 

3) 只需對 090 混成器作匹配。 

4) 可以針對相位偏移對頻率(phase shift-versus-frequency)、兩個偏壓狀態的介入損失平

衡度、功率承載能力等‥對負載電路作最佳化的設計。 

 

用於設計移相器的耦合器必須具有下列特性︰ 

1) 能對兩個輸出端埠提供均分(3 dB)的輸出功率。 

2) 兩個輸出端埠的訊號必須具有 090 的相位差。 

 

具有 3 dB、 090 特性的耦合器，且可以 TEM 傳輸線型式實現的電路至少有下列三

種，並且都能以平面電路(微帶線、CPW )‥ 實現，如圖 3-5︰ 

1) 分枝線混成器： 090 相位差、兩輸出端埠等分功率、輸入匹配、指向性‥等特 

                 性，只在中心頻(當所有線段長度為 090 時)時才能完美的實現， 

                 所以頻寬受限約只有 5~10%，環的總長度為(λ/4)x4。 

2) 岔路環混成器：因為兩輸出端埠之相位差並非 090 而是 0180 ，所以需在一輸出 

                 端埠加上 090 的傳輸線調整參考平面，頻寬約略大於分枝線耦 

                 合器之頻寬，環的總長度為(λ/4)x7。 

3) 耦合線混成器：此頻寬為三者中最大，除了兩輸出端埠等分功率的特性只在中 

心頻時才能完美的實現外，其餘特性如：兩輸出端埠間的 090 相 

位差、方向性等‥與頻率無關。實際上耦合線耦合器的端埠需 

要不連續面(junction)與傳輸線作連接，因此前述與頻率無關的 

特性仍舊會受頻率影響。另外由於製程上的限制，低介電常數 

基板時不易實現 3 dB 之耦合量。 
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圖 3-4  090 混成器之移相原理示意圖 

 

 

圖 3-5  090 混成器之移相器幾種可能架構 
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3.3 移相器電路設計與量測 

在考慮過整體電路尺寸及製程問題後，本文決採用分枝線混成器配合壓控變容二極

體做為反射性負載，設計移相器。整體電路製作在厚度為 20 mil、介電係數為 3.38 的

RO4003 基板上，設計初期暫由網路分析儀直接導入兩個控制狀態所需偏壓，操作頻率

範圍 12.2~12.7 GHz，中心頻率為 12.45 GHz。目標效能為兩個控制狀態(0V、10V)下達

到 0120 的相位偏移量。 

 

3.3.1 變容二極體與負載電路 

反射式移相器的功能大半決定於壓控變容二極體的效能，適用的變容二極體必須能

在操作的頻率範圍內，滿足下列條件： 

1) 對兩個控制狀態提供足夠大且相近的反射量，若此整體反射式移相器的介入損失才

可接受。 

2) 對兩個控制狀態提供足夠大的初始反射角度差，以利爾後負載電路的設計。 

本文採用 Metelics,Inc 之 MGV-125-09-0805 壓控變容二極體，量測二極體在兩個控

制狀態下的反射係數其方法如圖 3-6。製作兩條特性阻抗為 50Ω的傳輸線，長度分別為

L 與 2L，前者與二極體串聯後量測其 S11a、後者量測其 S21b，可得反射係數 R= S11a /S21b，

兩個控制狀態(0V、10V)的反射係數皆以此方法取得。 

 

 

圖 3-6  二極體反射係數量測方法 

 

S11a 

S21b 

L 

2L 

R= S11a / S21b 
R 
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圖 3-7  二極體反射係數量測結果 

 

圖 3-7 為反射係數量測結果，兩個控制狀態的反射係數大小介於 0.93~0.95，初始反

射角度差約為 040 。將兩個控制狀態之反射係數的量測數據(包括 12.2、12.45、12.7 

GHz)，輸入電路模擬軟體設計負載電路。首先加上一小段特性阻抗為 50Ω 的傳輸線，

藉以旋轉兩個控制狀態之反射係數，轉到對稱於 Smith Chart 圖的實數軸，此一步驟稱

為“轉正”，如圖 3-8。最後加上一段四分之波長阻抗轉換器，加大兩個控制狀態之反射

係數的角度差值，使得角度差達到目標偏移量 0120 以上，即完成負載電路的設計，如圖

3-9。 

設計負載電路的過程中需注意，雖然加上特性阻抗值越高的四分之波長阻抗轉換

器，可以得到越大的相位偏移量，但是必須付出的代價是負載電路的反射量變少，反射

係數往 Smith Chart 圓心移動。因為特性阻抗值越高的傳輸線其損耗也越高，最後可能

可能導致整體移相器的介入損失太大，另外需要注意高特性阻抗的細線，在製程上有其

極限。 

表 3-1 為負載電路相位偏移量模擬結果，預期在中心頻時兩個控制狀態之相位偏移

量可達 0135 。 
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圖 3-9  負載電路相位偏移量模擬結果 

 

 

表 3-1  負載電路相位偏移模擬結果 

 12.2 GHz 12.45 GHz 12.7 GHz 

相位偏移量 0140  0135  0125  
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3.3.2 分枝線混成器 

分枝線混成器屬於 090 耦合器的一種，其工作原理已在先前內容敘述過，故在此略

過，僅附上實體電路圖與量測結果。在中心頻附近兩輸出端埠之介入損失，約為-3.4 dB，

若扣除 SMA 接頭的損耗後實際的介入損失會更接近-3 dB，輸出訊號相位相差達 088 ，

相當接近理論值 090 。 
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圖 3-10  分枝線混成器量測結果 
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圖 3-11  分枝線混成器輸出相位量測結果 
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圖 3-12  分枝線混成器實體電路 圖 3-13  移相器實體電路 

 

 

3.3.3 移相器 

將分枝線混成器的兩輸出端埠，直接接上先前已設計好的負載電路與壓控變容二極

體，即完成反射式移相器的設計如圖 3-13。因為要量測絕對傳播相位，所以量測前需作

TRL 校正，將參考平面移動到實際設計位置。移相器兩控制狀態的介入損失與相位偏移

量，如表 3-2、表 3-3，頻寬內反射損失皆低於-25 dB、相位偏移量已達 0120 目標。 

在電路 Layout 的過程中需注意，為了能夠始用夾具(Test Fixture)量測輸入、輸出訊

號，需將分枝線分合波器的端埠加上轉折接面(junction) ，此接面會影響 VSWR 需特別

考慮，建議轉折接面的斜邊長度取 1.6~1.8 倍的傳輸線線寬，可得較低之 VSWR 值。 

 

 

表 3-2  移相器介入損失量測結果 

 12.2 GHz 12.45 GHz 12.7 GHz 

0V -2.84 dB -2.96 dB -3.03 dB 

10V -1.87 dB -2.07 dB -2.46 dB 

 

表 3-3  移相器相位偏移量測結果與模擬結果比較 

 12.2 GHz 12.45 GHz 12.7 GHz 
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模擬結果 0140  0135  0125  

量測結果 0118  0123  0126  
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圖 3-14  移相器量測結果 
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圖 3-15  移相器相位偏移量測結果 

 

 



 31

3.4 相位陣列天線之單位電路設計與量測 

本文所提之反射式移相器，主要是為了開發直線型相位陣列天線而研製。此類天線

的優越性為：充份利用訊號的空間方向性，藉由指向性天線加強訊號接收強度同時消除

干擾。故此移相器的相位偏移量，必須滿足陣列天線主波束的切換範圍

(Beamswitching)。相位陣列天線主體架構如圖 3-16，耦合線混成器由右往左，從 20 dB

耦合量逐漸增加。利用移相器將陣列天線主波束調整至特定接收俯仰角(θ )，天線接收

之訊號再藉由耦合線混成器耦合至主訊號線上，因為每組移相器約有 2.5 dB 的介入損

失，所以主訊號線末端需加上一個放大器將訊號損失的能量補償回來。一單位電路包

括：移相器、耦合線混成器、相位延遲線，如圖 3-17。  

 

φ φφφ
#2#1

 

θ

#2#1 d  

圖 3-16  相位陣列天線架構圖 圖 3-17 陣列單位電路

 

由天線理論得知陣列因子(array factor)表示如下: 
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                 cosdψ β θ α= +                                    (3.2) 

                
1

0

N
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n
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−

=

= ∑                                   (3.3) 

當 0ψ = 時陣列因子可達最大值，表示天線陣列接收到可等相位(in phase)相加的訊號，

使得接收訊號強度達到最大，令 0θ 為產生最大 AF 所對應的府仰角θ，由(3.2)得： 
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                 0 0
0

2cos cosd dπα β θ θ
λ

= − = −                    (3.3) 

 

其中α為主訊號線在兩根天線間之傳播相位差， 0 2.41cmλ = 為自由空間的中心頻波長，

2.5d cm= 為兩根天線間距離，陣列主波束目標俯仰角(θ = 0 035 60∼ )。將 0λ 、 d 、 0θ 等

分別代入(3.3)式，可得與 0θ 對應之相位差值(α )，計算得陣列主波束目標俯仰角分別對

應主訊號線相位差( 0 0214.2 ~ 323.4α = − − ， 0109αΔ = )。 

由於先前已設計完成之移相器當中心頻操作時，兩控制狀態的相位偏移可達 0123 大

於 αΔ ，故改採(0.5V、9.5V)為兩控制狀態。只要適當設計耦合線混成器、相位延遲線二

者 的 傳 輸 相 位 ， 使 得 陣 列 單 位 電 路 兩 控 制 狀 態 與 α 分 別 滿 足 對 應 關 係 

( 00.5 323.4V α→ = − 、 09.5 214.2V α→ = − )，即可完成陣列單位電路的設計。 

圖 3-19、表 3-4 為耦合線混成器量測結果，另外為了能採用 TRL 校正量測，故在

單位實體電路的兩端埠另外加上兩個轉折接面。因兩轉折接面會增加額外的相位延遲，

所以必須先量測其相位延遲，再對目標α 作修正。量測結果顯示轉折接面共額外增加

052.2− 的相位延遲，如圖 3-20。 

 

 

 
圖 3-18  (20dB)耦合線混成器實體電路 
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圖 3-19  (20dB)耦合線混成器量測結果 

 

表 3-4  (20dB)耦合線混成器量測數據 

insertion loss 
 

coupleing port islation port 
return loss 

dB -20.2 -34.7 -27.8 
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圖 3-20  兩轉折接面量測結果 
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圖 3-21  兩轉折接面實體圖 圖 3-22  陣列單位電路實體圖 

 

 

修正後的目標α 值如下： 

( )0 0 0 0( 52.2 ) ( 323.4 ) 360 15.6 @ 0.5Vα = − + − + = −  

( )0 0 0 0( 52.2 ) ( 214.2 ) 360 93.6 @9.5Vα = − + − + =  

陣列單位電路量測結果如圖 3-23、圖 3-24 

016.8 (@ 0.5 )m Vα = −  

094.6 (@9.5 )m Vα =  

 

實作結果 mα 接近目標α 值，意謂陣列天線主波束可以指向特定的訊號方向上，完

成方向性之波束形成(Beamforming)與波束切換(Beamswitching)，使得接收訊號強度達到

最大的需求。兩控制狀態之介入損失、反射損失均在可接受範圍。 
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圖 3-23  陣列單位電路相位偏移量測結果 
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圖 3-24  陣列單位電路量測結果 
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第四章 結論 

 

本文提出 77 GHz 防撞雷達前端系統和 12.45 GHz 移相器二種電路。第二章介紹防

撞雷達前端系統的組成元件及整體設計、量測結果，研製過程共設計過五種版本，逐一

解決 RF 輸出功率過低及轉頻損失(CL)過大的問題。為了使三路 RF 的輸出功率能夠盡

量一致且降低導體損耗，在 Layout 上需把握對稱性與最短路徑原則。最後版本採用

V5_2，偏壓條件:+5V、-5V、Pin = 3 dBm，表 4-1 為實作結果。77 GHz 防撞雷達此大型

研發計劃，累積了許多張志揚老師與畢業學長、姊們多年的心血，為此特書誌之。 

第三章介紹反射式移相器原理及實作結果並且實作了陣列天線單位電路，設計過程

中有幾點需要特別注意：(1)為了確保每顆壓控變容二極體的一致性，使用前須先用 RLC 

Meter 將二極體分類、確認。(2)陣列天線的每一級耦合器的耦合量不同，造成每一級耦

合到主線上的訊號相位稍有差異，此相位差異需要利用額外的延遲線補償。(3)為使

VSWR 在可接受範圍，建議轉折接面的斜邊長度取 1.6~1.8 倍的傳輸線線寬。表 4-2 和

表 4-3 分別為反射式移相器與陣列天線單位電路實作結果。 

 

 

表 4-1 防撞雷達五版電路實作結果 

 上路 中路 下路 

conversion loss (dB)  -11.3 -9.3 -13.3 

RF output power (dBm) 3.7 3.2 4.4 

電路尺寸大小 940milx940mil 
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表 4-2  移相器實作結果 

 12.2 GHz 12.45 GHz 12.7 GHz 

 0V 10V 0V 10V 0V 10V 

介入損失(dB) -2.84 -1.87 -2.96 -2.07 -3.03 -2.46 

反射損失(dB) < -25 

相位偏移量 0118  0123  0126  

 

 

表 4-3  陣列單位電路實作結果 

 α  mα  介入損失(dB) 反射損失(dB) 

0.5V 015.6−  016.8−  -3.93 -17.81 

9.5V 093.6  094.6  -2.65 -22.12 
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