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Ｒｅｃｅｉｖｅｄ ｄａｔｅ: ２０１６￣ ０３￣ １５ꎬ ｒｅｖｉｓｅｄ ｄａｔｅ: ２０１６￣ ０６￣ ２９　 　 　 　 　 　 收稿日期:２０１６￣ ０３￣ １５ꎬ 修回日期:２０１６￣ ０６￣ ２９
Ｆｏｕｎｄａｔｉｏｎ ｉｔｅｍｓ:Ｔｈｅ ｐｒｏｊｅｃｔ ｉｓ ｓｕｐｐｏｒｔｅｄ ｂｙ Ｎａｔｉｏｎａｌ Ｎａｔｕｒａｌ Ｓｃｉｅｎｃｅ Ｆｏｕｎｄａｔｉｏｎ ｏｆ Ｃｈｉｎａ (６１２７１０３４)
Ｂｉｏｇｒａｐｈｙ:ＬＩＮ Ｈａｏ￣Ｄｏｎｇ (１９８２￣)ꎬ ｍａｌｅꎬ Ｓｉｃｈｕａｎꎬ Ｃｈｉｎａꎬ Ｐｈ. Ｄ Ｃａｎｄｉｄａｔｅ. Ｒｅｓｅａｒｃｈ ｆｉｅｌｄｓ ａｒｅ ＲＦꎬ ｍｉｃｒｏｗａｖｅꎬ ｍｉｌｌｉｍｅｔｅｒ￣ｗａｖｅ ｃｉｒｃｕｉｔｓ ａｎｄ ｓｙｓｔｅｍｓ. Ｅ￣
ｍａｉｌ: ｈａｒｒｙ１９８２０２０６＠ ｏｕｔｌｏｏｋ. ｃｏｍ
∗Ｃｏｒｒｅｓｐｏｎｄｉｎｇ ａｕｔｈｏｒ:Ｅ￣ｍａｉｌ:ｈａｒｒｙ１９８２０２０６＠ ｏｕｔｌｏｏｋ. ｃｏｍ

Ｋａ￣ｂａｎｄ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｐｏｗｅｒ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ＭＭＩＣ
ｕｓｉｎｇ ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ

ＬＩＮ Ｈａｏ￣Ｄｏｎｇ１∗ꎬ　 ＬＩＵ Ｙｕ１ꎬ　 ＤＯＮＧ Ｊｕｎ２ꎬ　 ＹＵＡＮ Ｙｅ１ꎬ　 ＹＡＮＧ Ｔａｏ１ꎬ　 ＸＩＥ Ｘｉａｏ￣Ｑｉａｎｇ１

(１. Ｓｃｈｏｏｌ ｏｆ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃ Ｅｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇꎬ Ｕｎｉｖｅｒｓｉｔｙ ｏｆ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃ Ｓｃｉｅｎｃｅ ａｎｄ Ｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙ ｏｆ Ｃｈｉｎａꎬ Ｃｈｅｎｇｄｕ ６１１７３１ꎬ Ｃｈｉｎａꎻ
２. Ｃｏｌｌｅｇｅ ｏｆ Ｐｈｙｓｉｃｓ ａｎｄ Ｉｎｆｏｒｍａｔｉｏｎ Ｓｃｉｅｎｃｅꎬ Ｈｕｎａｎ Ｎｏｒｍａｌ Ｕｎｉｖｅｒｓｉｔｙꎬ Ｃｈａｎｇｓｈａ ４１００８１ꎬ Ｃｈｉｎａ)

Ａｂｓｔｒａｃｔ: Ａｄｏｐｔｉｎｇ ｔｈｅ ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅꎬ ａ Ｋａ￣ｂａｎｄ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｔｈｒｅｅ￣ｓｔａｇｅ ｐｏｗｅｒ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ
(ＰＡ) ＭＭＩＣ ｗａｓ ｄｅｓｉｇｎｅｄ ｂｙ ０. １μｍ ＧａＡｓ ｐＨＥＭＴ ｐｒｏｃｅｓｓ ｉｎ ｔｈｉｓ ｐａｐｅｒ. Ｔｏ ｆａｃｉｌｉｔａｔｅ ｔｈｅ ｄｅｓｉｇｎ ｏｆ ｗｉｄｅｂａｎｄ
ＰＡꎬ ａ ｓｅｔ ｏｆ ｆｏｒｍｕｌａｓ ｗａｓ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｔｏ ａｎａｌｙｚｅ ｔｈｉｓ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ. Ｔｈｉｓ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ ａｃｈｉｅｖｅｓ ｗｉｄｅ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｂａｎｄ
ａｎｄ ｈｉｇｈ ｐｏｗｅｒ￣ａｄｄｅｄ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ (ＰＡＥ) ｓｉｍｕｌｔａｎｅｏｕｓｌｙ ｉｎ ｔｈｅ ｐｒｅｓｅｎｔｅｄ ＰＡ. Ｔｈｅ ｍｅａｓｕｒｅｄ ｓａｔｕｒａｔｉｏｎ ＰＡＥ ｉｓ ｕｐｏｎ
３０％ ｏｖｅｒ ３２ ~ ４０ ＧＨｚ ｗｉｔｈ ２０ ｄＢｍ ｏｕｔｐｕｔ ｐｏｗｅｒ ａｎｄ ｍｏｒｅ ｔｈａｎ １５. ５ ｄＢ ｐｏｗｅｒ ｇａｉｎꎬ ｗｈｉｃｈ ｄｅｍｏｎｓｔｒａｔｅｓ ｔｈｅ ｅｆ￣
ｆｅｃｔｉｖｅｎｅｓｓ ｏｆ ｔｈｉｓ ｄｅｓｉｇｎ ｓｋｉｌｌ.

Ｋｅｙ ｗｏｒｄｓ: ｃｏｕｐｌｅｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ ｍａｔｃｈｉｎｇꎬ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｐｏｗｅｒ ａｍｐｌｉｆｉｅｒꎬ ｇｉｇｈ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙꎬ ｋａ￣Ｂａｎｄꎬ ＭＭＩＣ
ＰＡＣＳ: ８４. ３０. Ｌｅꎬ ８４. ４０. Ｄｃ

基于容性耦合匹配结构的 Ｋａ 波段宽带功放 ＭＭＩＣ

林浩冬１∗ꎬ　 刘　 宇１ꎬ　 董　 俊２ꎬ　 袁　 野１ꎬ　 杨　 涛１ꎬ　 谢小强１

(１. 电子科技大学 电子工程学院ꎬ四川 成都　 ６１１７３１ꎻ
２. 湖南师范大学 物理与信息科学学院ꎬ湖南 长沙　 ４１００８１)

摘要:采用容性耦合匹配结构ꎬ基于 ０. １μｍ ＧａＡｓ ｐＨＥＭＴ 工艺设计了一个 Ｋａ 波段三级宽带功率放大器

ＭＭＩＣ. 为了辅助宽带功放设计ꎬ提出了一组公式来分析这一匹配结构. 在展示的功放中ꎬ此结构同时实现了宽

频带和高效率. 功放处于饱和状态时ꎬ测得在 ３２ ~ ４０ ＧＨｚ 频率范围内的 ＰＡＥ 大于 ３０％ ꎬ 功率增益超过 １５. ５
ｄＢꎬ功率约 ２０ ｄＢｍ. 这一结果证明了这种设计方法的有效性.
关　 键　 词:耦合谐振器匹配ꎻ宽带功放ꎻ高效率ꎻＫａ 波段ꎻＭＭＩＣ
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Ｉｎｔｒｏｄｕｃｔｉｏｎ

Ｔｈｅ ｄｅｍａｎｄｓ ｆｏｒ ｈｉｇｈ ｒａｎｇｉｎｇ ｒｅｓｏｌｕｔｉｏｎ ａｎｄ ｉｍａ￣
ｇｉｎｇ ａｃｃｕｒａｃｙ ｏｆ ｒａｄａｒ ｈａｖｅ ｍｏｔｉｖａｔｅｄ ｔｈｅ ｎｅｅｄ ｆｏｒ ｗｉｄｅ￣
ｂａｎｄ ｗｉｒｅｌｅｓｓ ｆｒｏｎｔ￣ｅｎｄ[１] . Ｔｈｅ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｐｏｗｅｒ ａｍｐｌｉ￣
ｆｉｅｒ (ＰＡ) ｉｓ ｔｈｅ ｋｅｙ ｃｏｍｐｏｎｅｎｔ ｏｆ ｆｒｏｎｔ￣ｅｎｄ. Ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ
ｍａｔｃｈｉｎｇ ｏｆ ＰＡ ｉｓ ｔｈｅ ｍｏｓｔ ｓｉｇｎｉｆｉｃａｎｔ ｔｏ ｉｔｓ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅ.
Ｔｈｅ ｔｗｏ ｍｏｓｔ ｃｏｍｍｏｎｌｙ ｕｓｅｄ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｔｏｐｏｌｏ￣
ｇｉｅｓ (ｉｎｄｕｃｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ａｎｄ ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ
ｍａｔｃｈｉｎｇ) ｃａｎ ｂｅ ａｎａｌｙｚｅｄ ｂｙ ｃｏｕｐｌｅｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ ｔｈｅｏｒｙ.
Ｔｈｅ ａｎａｌｙｓｉｓ ｏｆ ｉｎｄｕｃｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ (ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ)
ｗａｓ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｉｎ[２] ｗｉｔｈ ａ ｗｉｄｅｂａｎｄ ＰＡ ｆｏｒ ｖｅｒｉｆｉｃａｔｉｏｎ.
Ｈｏｗｅｖｅｒꎬ ｔｈｅ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｏｆ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｉｓ ｌｉｍｉｔｅｄ ｂｙ ｔｈｅ

ｐａｒａｓｉｔｉｃ ｄｒａｉｎ ｉｎｄｕｃｔｏｒ (ｐｒｅｓｅｎｔｉｎｇ ｈｉｇｈ ｒｅａｃｔａｎｃｅ ａｔ ｔｈｅ
ｈｉｇｈ ｂａｎｄ ｏｆ ｍｉｌｌｉｍｅｔｅｒ ｗａｖｅ). Ｔｈｉｓ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｌｉｍｉｔａｔｉｏｎ
ｃａｎ ｂｅ ｓｏｌｖｅｄ ｂｙ ａ ｌｏｓｓｙ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｗｉｔｈ ｅｍｂｅｄｄｅｄ ｒｅｓｉｓ￣
ｔｏｒ[３]ꎬ ｂｕｔ ｉｔ ｉｓ ｏｎｌｙ ｓｕｉｔａｂｌｅ ｆｏｒ ｌｏｗ ｎｏｉｓｅ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ｎｏｔ
ｆｏｒ ＰＡ.

Ｉｎ ｔｈｉｓ ｐａｐｅｒꎬ ｔｈｅ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｏｐｅｒａｔｉｏｎ ｍｅｃｈａｎｉｓｍ ｏｆ
ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ( ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ) ｉｓ ａｌｓｏ ｅｘ￣
ｐｌａｉｎｅｄ ｂｙ ｃｏｕｐｌｅｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ ｔｈｅｏｒｙ. Ｔｈｅ ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎ ｉｎ￣
ｄｉｃａｔｅｓ ｔｈａｔ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｃａｎ ｏｖｅｒｃｏｍｅ ｔｈｅ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｌｉｍｉ￣
ｔａｔｉｏｎ ｏｆ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ａｔ ｔｈｅ ｈｉｇｈ ｂａｎｄ ｏｆ ｍｉｌｌｉｍｅｔｅｒ ｗａｖｅ.
Ｂｅｓｉｄｅｓꎬ ｔｏ ｆａｃｉｌｉｔａｔｅ ｔｈｅ ｄｅｓｉｇｎ ｏｆ ｗｉｄｅｂａｎｄ ＰＡ ｗｉｔｈ ｃ￣
ｍａｔｃｈｉｎｇ ｔｏｐｏｌｏｇｙꎬ ａ ｓｅｔ ｏｆ ｆｏｒｍｕｌａｓ ｗｅｒｅ ｄｅｒｉｖｅｄ ｔｏ ｃａｌ￣
ｃｕｌａｔｅ ｉｔｓ ｉｎｉｔｉａｌ ｖａｌｕｅｓ ｆｏｒ ｏｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ.

Ｆｏｒ ｖｅｒｉｆｉｃａｔｉｏｎꎬ ａ ｔｈｒｅｅ￣ｓｔａｇｅ １００ ｍＷ ｍｅｄｉｕｍ ＰＡ
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ｍｏｎｏｌｉｔｈｉｃ ｍｉｃｒｏｗａｖｅ ｉｎｔｅｇｒａｔｅｄ ｃｉｒｃｕｉｔ (ＭＭＩＣ) ｗｉｔｈ ｔｈｅ
ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ ｗａｓ ｐｒｅｓｅｎｔｅｄ. Ｔｈｉｓ ＰＡ ｃｈｉｐ ａ￣
ｃｈｉｅｖｅｓ ３０ ~ ３５. ５％ ｓａｔｕｒａｔｉｏｎ ｐｏｗｅｒ￣ａｄｄｅｄ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ
(ＰＡＥ) ｏｖｅｒ ｔｈｅ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｏｆ ３２ ~ ４０ ＧＨｚ. Ｔｏ ｏｕｒ
ｋｎｏｗｌｅｄｇｅꎬ ｔｈｉｓ ＰＡ ｈａｓ ｔｈｅ ｈｉｇｈｅｓｔ ＰＡＥ ｌｏｗｅｒ￣ｂｏｕｎｄ
(３０％ ) ｉｎ Ｋａ￣ｂａｎｄ ｍｕｌｔｉ￣ｓｔａｇｅ ｗｉｄｅｂａｎｄ ( ｆｒａｃｔｉｏｎａｌ
ｂａｎｄｗｉｄｔｈ > ２０％ ) ＰＡ ｃｈｉｐｓ[４￣９] .

１ 　 Ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｔｅｃｈ￣
ｎｉｑｕｅ
　 　 Ｔｈｅ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｉｓ ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｆｉｇ. １(ａ). Ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ
ｉｍｐｅｄａｎｃｅ ｏｆ ｔｒａｎｓｉｓｔｏｒ (ｄｅｎｏｔｅｄ ａｓ Ｚｄｓ) ｉｓ ｃｏｍｐｏｓｅｄ ｏｆ
Ｒｄｓꎬ Ｃｄｓ ａｎｄ Ｌｄ(Ｒｄｓ ａｎｄ Ｃｄｓ ａｒｅ ｔｈｅ ｉｎｔｒｉｎｓｉｃ ｅｌｅｍｅｎｔｓ ｂｅ￣
ｔｗｅｅｎ ｄｒａｉｎ ａｎｄ ｓｏｕｒｃｅꎬ Ｌｄ ｉｓ ｔｈｅ ｐａｒａｓｉｔｉｃ ｉｎｄｕｃｔｏｒ ｏｆ
ｄｒａｉｎ). Ｔｈｅ ｍｕｔｕａｌ ｉｎｄｕｃｔｏｒ ｏｆ Ｌ１ ａｎｄ Ｌ２ ｉｓ ＬＭ . Ｌｄ ｐｌａｙｓ
ａ ｐａｒｔ ｏｆ Ｌ１ . Ｚ０ ｐｒｅｓｅｎｔｓ ｔｈｅ ５０ Ω ｌｏａｄ ｉｍｐｅｄａｎｃｅ. Ｔｈｅ
ｒｅｓｏｎａｔｏｒ１ ｃｏｎｔａｉｎｓ Ｃｄｓ ａｎｄ Ｌ１ꎬ ｗｈｉｌｅ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ２ ｃｏｎｔａｉｎｓ
Ｌ２ ａｎｄ Ｃ１ . Ｃｏｒｒｅｓｐｏｎｄｉｎｇｌｙꎬ ａｓ ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｆｉｇ. １(ｂ)ꎬ Ｌｄ
ｏｆ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｉｓ ａ ｐａｒｔ ｏｆ Ｌ３ . Ａｎｄ Ｔ￣Ｔ’ ｍｅａｎｓ ａ ｒｅｆｅｒ￣
ｅｎｃｅ ｐｌａｎｅ. Ｔｈｅ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ３ ｉｓ ｃｏｍｐｏｓｅｄ ｏｆ Ｃｄｓꎬ Ｌ３ꎬ ａｎｄ
ＣＭ . Ｔｈｅ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ４ ｉｓ ｃｏｍｐｏｓｅｄ ｏｆ ＣＭꎬ Ｌ４ꎬ ａｎｄ Ｃ２ .

Ｆｉｇ. １　 (ａ) Ｉｎｄｕｃｔｉｖｅ ａｎｄ (ｂ) ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ
图 １　 (ａ) 感性耦合匹配. (ｂ) 容性耦合匹配

Ｔｈｅ ｃｏｕｐｌｉｎｇ ｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔ ｏｆ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｃａｎ ｂｅ ｃａｌｃｕ￣
ｌａｔｅｄ ｂｙ Ｅｑ. (１) [２] .

ｋｍ ＝ ＬＭ / Ｌ１Ｌ２ . 　 (１)
Ｓｉｍｉｌａｒｌｙꎬ ｔｈｅ ｃｏｕｐｌｉｎｇ ｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔ ｏｆ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ

(ｋｅ) ｃａｎ ｂｅ ｅｘｐｒｅｓｓｅｄ ａｓ Ｅｑ. (２)ꎬ ｗｈｉｃｈ ａｓｓｕｍｅｓ ｔｈａｔ
ｔｈｅ ｃｕｒｒｅｎｔｓ ｏｆ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ３ ａｎｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ４ ａｒｅ Ｉ３ ａｎｄ Ｉ４ꎬ
ｒｅｓｐｅｃｔｉｖｅｌｙ. Ａｎｄ Ｅｑ. (３) ｉｓ ｓｉｍｐｌｉｆｉｅｄ ｆｒｏｍ Ｅｑ. (２).
ｋｅ ＝ (０. ５ Ｉ３ Ｉ４ / ｊωＣＭ) / [(０. ５ Ｉ３ ２ / ｊωＣＭ

＋ ０. ５ Ｉ３ ２ / ｊωＣｄｓ) × (０. ５ Ｉ４ ２ / ｊωＣＭ

＋ ０. ５ Ｉ４ ２ / ｊωＣ２)] １ / ２ ꎬ　 (２)
ｋｅ ＝ ＣｄｓＣ２ / [(ＣＭ ＋ Ｃｄｓ)(ＣＭ ＋ Ｃ２)] . 　 (３)
Ｔｏ ｓｉｍｐｌｉｆｙ ｔｈｅ ａｎａｌｙｓｉｓꎬ ｔｈｅ ｔｗｏ ｃｏｕｐｌｅｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒｓ

ａｒｅ ａｐｐｒｏｘｉｍａｔｅｌｙ ａｓｓｕｍｅｄ ｔｏ ｈａｖｅ ｔｈｅ ｓａｍｅ ｓｅｌｆ￣ｒｅｓｏｎａｎｔ
ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ. Ｔｈｅｎꎬ ｔｈｅ ｓｅｌｆ￣ｒｅｓｏｎａｎｔ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｏｆ ｒｅｓｏｎａ￣

ｔｏｒ１ ａｎｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ２ ｃａｎ ｂｅ ｐｒｅｓｅｎｔｅｄ ａｓ Ｅｑ. (４) [２] .
ω０ｍ

２ ＝ [Ｌ１Ｃｄｓ] －１ ＝ [Ｌ２Ｃ１] －１ . 　 (４)
Ａｓ ａｓｓｕｍｅｄ ａｂｏｖｅꎬ ｔｈｅ ｓｅｌｆ￣ｒｅｓｏｎａｎｔ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｏｆ

ｒｅｓｏｎａｔｏｒ３ ａｎｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ４ ｃａｎ ｂｅ ｗｒｉｔｔｅｎ ａｓ Ｅｑ. (５).

ω０ｅ
２ ＝

Ｃｄｓ ＋ ＣＭ

Ｌ３ＣＭＣｄｓ
＝

Ｃ２ ＋ ＣＭ

Ｌ４ＣＭＣ２
. 　 (５)

Ｔｈｅ ｔｗｏ ｕｎｌｏａｄｅｄ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｆｒｅｑｕｅｎｃｉｅｓ ｏｆ ｉｎｄｕｃｔｉｖｅ
ｃｏｕｐｌｅｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒｓ ａｒｅ ω１ ａｎｄ ω２ (０ < ω１ < ω２) ｉｎ Ｅｑ.
(６) [２] .

ω１ ＝ ω０ｍ / １ ＋ ｋｍꎻω２ ＝ ω０ｍ / １ － ｋｍ . 　 (６)
Ｃｏｒｒｅｓｐｏｎｄｉｎｇｌｙꎬ ｉｎ ｔｈｅ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇꎬ ｔｈｅ

ｕｎｌｏａｄｅｄ ｒｅｓｏｎａｎｃｅ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎ ｏｆ ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｒｅ￣
ｓｏｎａｔｏｒｓ ｃａｎ ｂｅ ｅｘｐｒｅｓｓｅｄ ａｓ Ｅｑ. (７)ꎬ ｗｈｉｃｈ ｍｅａｎｓ ｔｈｅ
ｓｕｓｃｅｐｔａｎｃｅｓ ｗｉｔｈｏｕｔ Ｒｄｓ ａｎｄ Ｚ０ ａｔ ｌｅｆｔ ａｎｄ ｒｉｇｈｔ ｏｆ Ｔ￣Ｔ’
ｐｌａｎｅ ａｒｅ ｏｐｐｏｓｉｔｅ ｓｉｇｎ.

ｊωＣＭ ＋ ｊωＣｄｓ / [１ － ω２ＣｄｓＬ３]
＝ － ｊωＣ２ / (１ － ω２Ｃ２Ｌ４) . 　 (７)

Ｓｕｂｓｔｉｔｕｔｉｎｇ Ｅｑ. (５) ｉｎｔｏ Ｅｑ. (７)ꎬ Ｅｑ. (７) ｃａｎ
ｂｅ ｓｉｍｐｌｉｆｉｅｄ ａｓ Ｅｑ. (８).

ω２ ＝ ω０ｅ
２(１ ± ＣｄｓＣ２ / ( ＣＭＣｄｓ × ＣＭＣ２))

＝ ω０ｅ
２(１ ± ｋｅ) . 　 (８)

Ｔｈｅ ｔｗｏ ｕｎｌｏａｄｅｄ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｆｒｅｑｕｅｎｃｉｅｓ (ω３ ａｎｄ ω４)
ｏｆ ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒｓ ａｒｅ ｔｈｅ ｓｏｌｕｔｉｏｎｓ ｏｆ Ｅｑ.
(８). Ｂｅｃａｕｓｅ ０ < ω３ < ω４ꎬ Ｅｑ. (９) ｉｓ ｇｏｔｔｅｎ.

ω３ ＝ ω０ｅ １ － ｋｅꎻω４ ＝ ω０ｅ １ ＋ ｋｅ . 　 (９)
Ｅａｃｈ ｐａｉｒ ｏｆ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｆｒｅｑｕｅｎｃｉｅｓ (Ｅｑ. (６ ａｎｄ ９))

ｃａｎ ｂｅ ａｐｐｒｏｘｉｍａｔｅｄ ａｓ ｔｈｅ ｔｗｏ ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ ｐｏｌｅｓ ｏｆ ｃｏｕ￣
ｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｗｉｔｈ ｔｈｅ ｃｅｎｔｒａｌ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ω０ｍ ｏｒ
ω０ｅ . Ｔｈｅ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｃａｎ ｂｅ ｅｎｌａｒｇｅｄ ｂｙ ｉｎ￣
ｃｒｅａｓｉｎｇ ｔｈｅ ｃｏｕｐｌｉｎｇ ｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔ ａｎｄ ｓｅｐａｒａｔｉｎｇ ｔｈｅ ｔｗｏ
ｒｅｓｏｎａｎｔ ｆｒｅｑｕｅｎｃｉｅｓ.

Ｒｅｆｅｒｅｎｃｅ [２] ｒｅｇａｒｄｓ ｔｈｅ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｏｆ
ｈｉｇｈ ｋｍ ａｓ ａｎ ｉｄｅａｌ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ (ｋｍ ＝ １) ａｐｐｒｏｘｉｍａｔｅｌｙ.
Ｓｏ Ｌ２ ｃａｎ ｂｅ ｅｓｔｉｍａｔｅｄ ｆｒｏｍ Ｅｑ. (１０)ꎬ ｗｈｉｃｈ ｉｓ ｔｈｅ ｉｍ￣
ｐｅｄａｎｃｅ ｔｒａｎｓｆｏｒｍａｔｉｏｎ ｒａｔｉｏ ｏｆ ｔｈｅ ｉｄｅａｌ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ.

Ｚ０ / Ｒｄｓ ＝ Ｌ２ / Ｌ１ . 　 (１０)
Ａｃｃｏｒｄｉｎｇ ｔｏ ｔｈｅ ａｂｏｖｅ ｍｅｔｈｏｄꎬ Ｃ２ ｏｆ ｃ￣ ｍａｔｃｈｉｎｇ

ｃａｎ ａｌｓｏ ｂｅ ｅｓｔｉｍａｔｅｄ ｂｙ ｋｅ ≈１. Ｗｈｅｎ ＣＭ ≈０ ( ｉｆ ＣＭ
ｇｅｔｓ ０ꎬ Ｅｑ. (５) ｗｉｌｌ ｆａｉｌ)ꎬ ｋｅ ｉｓ ａｐｐｒｏｘｉｍａｔｅｄ ａｓ １ ｆｒｏｍ
Ｅｑ. (３)ꎬ ｔｈｕｓ ｔｈｅ ｐｏｌｅ ω４ ｉｓ ａｂｏｕｔ ω０ｅ ａｓ Ｅｑ. (９). Ｅ￣
ｑｕａｔｉｏｎ (１１) ｍｅａｎｓ ｉｍｐｅｄａｎｃｅｓ ａｔ ｌｅｆｔ ａｎｄ ｒｉｇｈｔ ｏｆ Ｔ￣Ｔ’
ｐｌａｎｅ ａｒｅ ｃｏｎｊｕｇａｔｅ ｍａｔｃｈｅｄ ａｔ ω０ｅ ｉｎ ｔｈｅ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎ ｏｆ ＣＭ
≈０.

ｊ ２ω０ｅＬ３ ＋ １ / (１ / Ｒｄｓ ＋ ｊ ２ω０ｅＣｄｓ)
＝ ( ｊ ２ω０ｅＬ４ ＋ １ / (１ / Ｚ０ ＋ ｊ ２ω０ｅＣ２))∗ . (１１)
Ｆｒｏｍ Ｅｑ. (１２) ｗｈｉｃｈ ｉｓ ｔｈｅ ｒｅａｌ ｐａｒｔ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎ ｏｆ

Ｅｑ. (１１)ꎬ Ｃ２ ｃａｎ ｂｅ ｓｏｌｖｅｄ. Ｃ２ ｉｓ ｔｈｅ ｃｌｏｓｅｓｔ ｅｌｅｍｅｎｔ ｔｏ
ｃｏｎｓｔ ５０Ω ｌｏａｄ Ｚ０ꎬ ａｎｄ ｔｈｅｎ ｔｈｅ ｖａｌｕｅ ｏｆ Ｃ２ ｉｓ ｎｏｔ ｓｅｎｓｉ￣
ｔｉｖｅ ｔｏ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｖａｒｉａｔｉｏｎ. Ｔｈｅｒｅｆｏｒｅꎬ Ｃ２ ｓｏｌｖｅｄ ｆｒｏｍ
Ｅｑ. (１２) ｃａｎ ｅｎｓｕｒｅ ｅｎｏｕｇｈ ａｃｃｕｒａｃｙ.
Ｒｄｓ / (１ ＋ ２ω０ｅ

２Ｒｄｓ
２Ｃｄｓ

２) ＝ Ｚ０ / (１ ＋ ２ω０ｅ
２Ｚ０

２Ｃ２
２)

. 　 (１２)
Ｄｅｒｉｖｅｄ ｆｒｏｍ Ｅｑｓ. (１ꎬ ４ꎬ ６ꎬ １０) ｆｏｒ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ

ａｎｄ Ｅｑｓ. (３ꎬ ５ꎬ ９ꎬ １２) ｆｏｒ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇꎬ ａｌｌ ｅｌｅｍｅｎｔｓ
ｇｅｔ ａｐｐｒｏｘｉｍａｔｅ ｖａｌｕｅｓꎬ ｗｈｉｃｈ ｃａｎ ｂｅ ｕｓｅｄ ａｓ ａ ｃｏｍｐａｒｉ￣
ｓｏｎ ｏｆ ｔｈｅ ｔｗｏ ｍａｔｃｈｅｓ ａｎｄ ｓｅｔ ａｓ ｉｎｉｔｉａｌ ｖａｌｕｅｓ ｏｆ ｏｐｔｉｍｉ￣
ｚａｔｉｏｎ. Ａｓ ｔｈｅｓｅ ｅｌｅｍｅｎｔ ｖａｌｕｅｓ ｃａｎｎｏｔ ｂｅ ｎｅｇａｔｉｖｅꎬ ｋｍ

０３５



５ 期 ＬＩＮ Ｈａｏ￣Ｄｏｎｇ ｅｔ ａｌ:Ｋａ￣ｂａｎｄ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｐｏｗｅｒ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ＭＭＩＣ ｕｓｉｎｇ ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ

ｈａｓ ａ ｌｉｍｉｔｅｄ ｍａｘｉｍｕｍ ａｓ Ｅｑ. (１３) (ｎｏｔ ｍｅｎｔｉｏｎｅｄ ｉｎ
Ｒｅｆ. [２]). Ｔｈｕｓ ｔｈｅ ｍａｘｉｍｕｍ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｏｆ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ
ｄｅｃｒｅａｓｅｓ ａｌｏｎｇ ｗｉｔｈ ｔｈｅ ｉｎｃｒｅａｓｅ ｏｆ ｔｈｅ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｆｒｅ￣
ｑｕｅｎｃｙ ω０ｍ . Ｄｉｆｆｅｒｅｎｔｌｙꎬ ｗｈｅｎ ｔｈｅ ｖａｌｕｅ ｏｆ ＣＭ ｉｓ ｖｅｒｙ
ｓｍａｌｌꎬ ｋｅ ｃｏｕｌｄ ａｐｐｒｏａｃｈ １ꎬ ｓｏ ｔｈｅ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｏｆ ｃ￣ｍａｔｃ￣
ｈｉｎｇ ｉｓ ｎｏｔ ｌｉｍｉｔｅｄ ｂｙ ｔｈｅ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ω０ｅ .

ｍａｘ (ｋｍ) ＝ (１ － ＬｄＣｄｓω２
０ｍ) Ｒｄｓ / Ｚ０ . 　 (１３)

Ｉｎ ａｂｏｖｅ ａｎａｌｙｓｉｓꎬ ｔｈｅ ｌｏａｄｅｄ ｒｅｓｏｎａｔｏｒｓ ａｒｅ ａｐｐｒｏｘ￣
ｉｍａｔｅｄ ａｓ ｕｎｌｏａｄｅｄꎬ ｓｏ ｔｈｅｒｅ ｗｉｌｌ ｂｅ ｓｏｍｅ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｏｆｆ￣
ｓｅｔ ｉｎ ｔｈｅｓｅ ｖａｌｕｅｓ ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ ｆｒｏｍ Ｅｑｓ. (１ꎬ ３￣６ꎬ ９ꎬ １０ꎬ
１２). Ｔｏ ｃｏｒｒｅｃｔ ｔｈｅ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｏｆｆｓｅｔ ｉｎ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇꎬ ｏｎｅ
ｓｏｌｕｔｉｏｎ ｍｅｔｈｏｄ ｉｓ ｉｎｔｒｏｄｕｃｅｄ ａｓ ｆｏｌｌｏｗｉｎｇ. Ｔｈｅ ｐａｒａｌｌｅｌ
ＲＣ ｉｓ ｅｑｕｉｖａｌｅｎｔ ｔｏ ｓｅｒｉｅｓ ＲＣ ａｔ ω０ｅ ｉｎ Ｅｑ. (１４). Ｔｈｅｎ
Ｃｄｓ ａｎｄ Ｃ２ ｉｎ Ｅｑ. (５) ａｒｅ ｒｅｐｌａｃｅｄ ｂｙ Ｃｄｓ＿ｃｏ ａｎｄ Ｃ２＿ｃｏ .
Ｔｈｉｓ ｃｏｒｒｅｃｔｉｎｇ ｍｅｔｈｏｄ ｃｏｕｌｄ ｏｂｖｉｏｕｓｌｙ ｃｏｍｐｅｎｓａｔｅ ｔｈｅ
ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｏｆｆｓｅｔ.

(１ / Ｒｄｓ ＋ ｊω０ｅＣｄｓ) －１ ＝ Ｒｄｓ＿ｃｏ ＋ １ / ｊω０ｅＣｄｓ＿ｃｏ

(１ / Ｚ０ ＋ ｊω０ｅＣ２) －１ ＝ Ｚ０＿ｃｏ ＋ １ / ｊω０ｅＣ２＿ｃｏ . 　 (１４)
Ｔｈｅ ｔｗｏ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅｓ ｈａｖｅ ｂｅｅｎ ａｎａｌｙｚｅｄ ａｎｄ

ｃｏｍｐａｒｅｄ ａｓ ａｂｏｖｅ. Ｔｈｅ ｆｏｒｍｕｌａｔｅｄ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｉｓ ｖｅｒｉ￣
ｆｉｅｄ ｉｎ ｎｅｘｔ ｓｅｃｔｉｏｎ. Ａｎｄ ｉｔｓ ｉｍｐｒｏｖｅｍｅｎｔｓ ｏｎ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ
ｉｓ ａｌｓｏ ｐｒｅｓｅｎｔｅｄ.

２　 Ｗｉｄｅｂａｎｄ ＰＡ ｄｅｓｉｇｎ ｂａｓｅｄ ｏｎ ｃａｐａｃｉ￣
ｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ
　 　 Ａｓ ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｆｉｇ. ２ꎬ ｔｈｅ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ａｄｏｐｔｓ ａ ｓｉｎｇｌｅ￣
ｅｎｄ ｔｈｒｅｅ￣ｓｔａｇｅ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ. Ｗｉｔｈ ｔｈｅ ｍａｘｉｍｉｚｅｄ ｇａｉｎ ｏｆ
ｆｉｒｓｔ ｓｔａｇｅꎬ ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｐｏｗｅｒ ｏｆ ｓｅｃｏｎｄ ｓｔａｇｅ ａｔ ０. ５ｄＢ
ｇａｉｎ ｃｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎ ｉｓ ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｔｏ ｄｒｉｖｅ ｔｈｅ ｆｉｎａｌ ｓｔａｇｅ. Ｔｏ
ａｃｈｉｅｖｅ ｈｉｇｈ ＰＡＥ ｏｆ ｔｈｅ ｗｈｏｌｅ ａｍｐｌｉｆｉｅｒꎬ ｔｈｅ ｆｉｎａｌ ｓｔａｇｅ
ｉｓ ｔｕｎｅｄ ａｔ ２. ５ ｄＢ ｇａｉｎ ｃｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎ. Ｔｈｉｓ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ｗａｓ
ｆａｂｒｉｃａｔｅｄ ｕｓｉｎｇ Ｗｉｎ Ｓｅｍｉｃｏｎｄｕｃｔｏｒ’ ｓ ｐＨＥＭＴ ｐｒｏｃｅｓｓ
(０. １μｍ ｇａｔｅ￣ｌｅｎｇｔｈ ｗｉｔｈ １３０ ＧＨｚ ｆｔ ａｎｄ １８０ ＧＨｚ ｆｍａｘ)
ｏｎ ４ ｍｉｌ ＧａＡｓ ｓｕｂｓｔｒａｔｅ[１０] . Ｔｈｅ ｗｉｄｔｈｓ ｏｆ ｔｈｅ ｔｈｒｅｅ￣
ｓｔａｇｅ ｔｒａｎｓｉｓｔｏｒｓ ａｒｅ ２ × ２５ μｍꎬ ２ × ５０ μｍꎬ ａｎｄ ４ × ７５
μｍ ｗｉｔｈ １:２:６ ｄｒｉｖｉｎｇ ｒａｔｉｏ. Ｍｏｒｅｏｖｅｒꎬ ｔｈｅ ｑｕｉｅｓｃｅｎｔ
ｃｕｒｒｅｎｔｓ ａｒｅ ８ꎬ １７ꎬ ａｎｄ ４９ ｍＡ ｗｉｔｈ ￣０. ５ Ｖ ｇａｔｅ ａｎｄ ３ Ｖ
ｄｒａｉｎ ｂｉａｓ.

Ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｏｆ ｔｈｉｓ ＰＡ ｗａｓ ｄｅｓｉｇｎｅｄ ｂｙ ｔｈｅ
ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｍｅｔｈｏｄ. Ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｉｍｐｅｄ￣
ａｎｃｅ (Ｚｄｓ ) ｉｓ ｄｅｃｉｄｅｄ ｔｏ ｏｐｔｉｍｉｚｅ ＰＡＥ ｏｆ ＰＡ ｉｎ ｔｈｅ
ｗｈｏｌｅ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｂａｎｄ. Ｔｈｅｒｅ ａｒｅ ｔｈｒｅｅ ｋｎｏｗｎ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎｓꎬ
ｉｎｃｌｕｄｉｎｇ ｔｈｅ Ｚｄｓ ｏｆ ｆｉｎａｌ ｓｔａｇｅ (Ｒｄｓ ＝ ２７. ４ Ωꎬ Ｃｄｓ ＝ １８８
ｆＦ ａｎｄ Ｌｄ ＝ ３０ ｐＨ)ꎬ ｔｈｅ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｂａｎｄ ｏｆ ３２ ＧＨｚ(ω３)
~ ４０ ＧＨｚ(ω４)ꎬ ａｓ ｗｅｌｌ ａｓ ｔｈｅ ｃｅｎｔｒａｌ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｆｒｅｑｕｅｎ￣
ｃｙ ω０ｅ ｏｆ ３６ ＧＨｚ. Ａｌｌ ｅｌｅｍｅｎｔ ｖａｌｕｅｓ ｉｎ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ
ｃｏｕｌｄ ｂｅ ｉｎｉｔｉａｌｌｙ ｏｂｔａｉｎｅｄ ａｓ ｆｏｌｌｏｗｉｎｇ. Ｆｉｒｓｔｌｙꎬ Ｃ２ ｉｓ
ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ ｆｒｏｍ Ｅｑ. (１２). Ｓｅｃｏｎｄｌｙꎬ Ｃｄｓ ａｎｄ Ｃ２ ｉｎ Ｅｑ.
(５) ａｒｅ ｒｅｐｌａｃｅｄ ｂｙ Ｃｄｓ＿ｃｏ ａｎｄ Ｃ２＿ｃｏ ｏｆ Ｅｑ. (１４). Ｔｈｉｒｄ￣
ｌｙꎬ ＣＭ ｉｓ ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ ｆｒｏｍ Ｅｑｓ. (３ꎬ ９). Ｔｕｎｉｎｇ ｔｈｅ ｖａｌｕｅ
ｏｆ ＣＭꎬ ｃｏｒｒｅｓｐｏｎｄｉｎｇ Ｌ３ ａｎｄ Ｌ４ ａｒｅ ｄｅｒｉｖｅｄ ｆｒｏｍ ｔｈｅ ｃｏｒ￣
ｒｅｃｔｅｄ Ｅｑ. (５)ꎬ ｄｕｅ ｔｏ ｔｈａｔ ｔｈｅ ＣＭ ｆｏｒ ｄｅｓｉｒｅｄ ｂａｎｄ￣
ｗｉｄｔｈ ｉｓ ａ ｌｉｔｔｌｅ ｓｍａｌｌｅｒ ｔｈａｎ ｔｈｅ ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ. Ｉｎ ｔｈｉｓ ｃａｓｅꎬ
ＣＭ ＝ ３３０ ｆＦ ｉｓ ａ ｂｅｔｔｅｒ ｖａｌｕｅ. Ｓｏ ａｌｌ ｉｎｉｔｉａｌ ｖａｌｕｅｓ ｆｏｒ ｏｐ￣
ｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ ｏｆ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ａｒｅ ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ. Ｆｉｎａｌｌｙꎬ ｔｈｅ ｃａｌ￣
ｃｕｌａｔｅｄ ｅｌｅｍｅｎｔ ｖａｌｕｅｓ ａｒｅ ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｉｎ ＣＡＤ ｔｏｏｌｓ ｔｏ ａ￣
ｃｈｉｅｖｅ ｔｈｅ ｂｅｓｔ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅ.

Ｔｈｅ ｓｉｍｕｌａｔｅｄ ｒｅｔｕｒｎ ｌｏｓｓｅｓ ｏｆ ｔｈｅ ｔｗｏ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ

Ｆｉｇ. ２　 (ａ) Ｓｃｈｅｍａｔｉｃ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ＰＡꎬ(ｂ) Ｐｈｏｔｏｇｒａｐｈ ｏｆ
ｔｈｅ ｆａｂｒｉｃａｔｅｄ ＰＡ ＭＭＩＣ
图 ２　 (ａ) 功放原理图ꎬ(ｂ) 功放芯片实物照片

ｍａｔｃｈｉｎｇ ｍｅｔｈｏｄｓ ａｔ Ｒｄｓ ｐｏｒｔ ａｒｅ ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｆｉｇ. ３ ( ａ)ꎬ
ｗｈｅｒｅ ｔｈｅ ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ ａｎｄ ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｒｅｓｕｌｔｓ ａｒｅ ｐｒｅｓｅｎｔｅｄ
ｓｉｍｕｌｔａｎｅｏｕｓｌｙ. Ｗｉｔｈ ｔｈｅ ａｇｒｅｅｍｅｎｔ ｏｆ ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ ａｎｄ ｏｐ￣
ｔｉｍｉｚｅｄ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇｓꎬ ｔｈｅ ａｃｃｕｒａｃｙ ｏｆ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｏｆｆｓｅｔ
ｃｏｒｒｅｃｔｉｎｇ ｍｅｔｈｏｄ ａｓ Ｅｑ. (１４) ｉｓ ｖｅｒｉｆｉｅｄ. Ｍｅａｎｗｈｉｌｅꎬ
ｔｈｅ ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ[２](ｃｅｎｔｅｒｅｄ ｏｎ ４８ ＧＨｚ) ｐｒｅｓ￣
ｅｎｔｓ ｏｂｖｉｏｕｓ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｏｆｆｓｅｔ ｆｒｏｍ ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｒｅｓｕｌｔｓ. Ｔｈｅ
ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｔｗｏ ｍａｔｃｈｉｎｇｓ ｉｎ ｔｈｒｅｅ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｂａｎｄｓ ａｒｅ
ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｆｉｇ. ３(ｂ). Ｉｔ ｃａｎ ｂｅ ｏｂｓｅｒｖｅｄ ｃｌｅａｒｌｙ ｔｈａｔ ａｌｌ ｃ￣
ｍａｔｃｈｉｎｇｓ ａｃｈｉｅｖｅ ｔｗｏ ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ ｐｏｌｅｓ ｗｈｉｌｅ ａｌｌ ｉ￣
ｍａｔｃｈｉｎｇｓ ａｃｈｉｅｖｅ ｏｎｌｙ ｏｎｅ. Ｔｈｅｓｅ ｒｅｓｕｌｔｓ ｖｅｒｉｆｙ ｏｕｒ ａ￣
ｎａｌｙｓｉｓ ｔｈａｔ ｔｈｅ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｏｆ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｉｓ ｌｉｍｉｔｅｄ ｂｙ ｔｈｅ
ｈｉｇｈ ｒｅａｃｔａｎｃｅ ｏｆ ｊω０ｍ Ｌｄ ａｓ ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｅｑ. (１３). Ｃｏｎ￣
ｖｅｒｓｅｌｙꎬ ｔｈｅ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｗｉｔｈ ｔｗｏ ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ ｐｏｌｅｓ
ｍｅａｎｓ ｂｅｔｔｅｒ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅ. Ｔｈｅ ｗｉｄｅｒ
ｔｈｅ ｂａｎｄ ｉｓꎬ ｔｈｅ ｍｏｒｅ ｏｂｖｉｏｕｓ ｔｈｅ ａｄｖａｎｔａｇｅ ｏｆ ｃ￣ｍａｔｃ￣
ｈｉｎｇ ｉｓ.

Ａｓ ｔｈｅ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｇｏａｌ Ｚｄｓ ｉｓ ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｆｏｒ ｈｉｇｈ ＰＡＥꎬ
ｔｈｅ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅ ｃｏｕｌｄ ｂｅ ｏｂｓｅｒｖｅｄ ｆｒｏｍ ＰＡＥ.
Ｔｈｅ ｓｉｍｕｌａｔｅｄ ｉｍｐｅｄａｎｃｅ ｔｒａｃｋｓ ( ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇｓ)
ｖｅｒｓｕｓ ＰＡＥ ｃｏｎｔｏｕｒｓ ｏｆ ０. ２％ ｓｔｅｐ ａｒｅ ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｆｉｇ. ４.
Ｔｈｅ ｉｄｅａｌ ｉｍｐｅｄａｎｃｅ ｉｓ ｃｏｎｊｕｇａｔｅ Ｚｄｓ . Ｔｈｅ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ
(ａｃｈｉｅｖｉｎｇ ｔｗｏ ｐｏｌｅｓ ) ｇｅｔｓ ｃｌｏｓｅ ｔｏ ｉｄｅａｌ ｉｍｐｅｄａｎｃｅ
ｔｗｉｃｅꎬ ａｎｄ ｉｔｓ ＰＡＥ ｄｅｃｒｅｍｅｎｔｓ ａｒｅ ０. ２％ ａｔ ３２ ＧＨｚ ａｎｄ
０. ４％ ａｔ ４０ ＧＨｚ ｉｎ ｃｏｎｔｏｕｒｓ. Ｄｉｆｆｅｒｅｎｔｌｙꎬ ｔｈｅ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ
(ｏｎｌｙ ａｃｈｉｅｖｉｎｇ ｏｎｅ ｐｏｌｅ) ｃｒｏｓｓｅｓ ｉｄｅａｌ ｉｍｐｅｄａｎｃｅ ｏｎｌｙ
ｏｎｃｅꎬ ａｎｄ ｉｔｓ ＰＡＥ ｄｅｃｒｅｍｅｎｔｓ ａｒｅ １. ４％ ａｔ ３２ ＧＨｚ ａｎｄ
１. ２％ ａｔ ４０ ＧＨｚ. Ｔｈｅ ＰＡＥ ｉｍｐｒｏｖｅｍｅｎｔｓ ｏｆ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ
ｖｅｒｓｕｓ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ａｒｅ １. ２％ ａｎｄ ０. ８％ ａｔ ｔｈｅ ｔｗｏ￣ｅｎｄｓ
ｏｆ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｂａｎｄꎬ ｗｈｉｌｅ ｌｉｔｔｌｅ ｄｉｆｆｅｒｅｎｃｅ ａｔ ｔｈｅ ｍｉｄｄｌｅ.
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Ｆｉｇ. ３　 ( ａ) Ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ ａｎｄ ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇｓ ｆｏｒ ３２ ~ ４０
ＧＨｚꎬ(ｂ) Ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇｓ ｉｎ ｔｈｒｅｅ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｂａｎｄｓ
图 ３　 (ａ) 为 ３２ ~ ４０ ＧＨｚ 计算和优化的两种匹配ꎬ(ｂ)为 ３
种工作频带优化的两种匹配

Ｆｉｇ. ４　 Ｉｍｐｅｄａｎｃｅ ｔｒａｃｋｓ ｏｎ ｌｏａｄ￣ｐｕｌｌ ｓｍｉｔｈ ｃｈａｒｔ
图 ４　 负载牵引史密斯圆图上的阻抗轨迹

Ｔｈｅ ｃ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｉｓ ａｄｏｐｔｅｄ ｉｎ ｔｈｅ ｆａｂｒｉｃａｔｅｄ ＰＡ. Ｉｎ
Ｆｉｇ. ２(ｂ)ꎬ ＣＭ ａｎｄ Ｃ２ ａｒｅ ｉｍｐｌｅｍｅｎｔｅｄ ｂｙ ｂｉｌａｔｅｒａｌ ｍｉ￣
ｃｒｏｓｔｒｉｐ ｓｔｕｂｓꎬ ｗｈｉｌｅ Ｌ３ ￣Ｌｄ ａｎｄ Ｌ４ ａｒｅ ｅｑｕｉｖａｌｅｎｔ ｔｏ ｍｉ￣
ｃｒｏｓｔｒｉｐ ｌｉｎｅｓ ｗｉｔｈ ｃｅｒｔａｉｎ ｌｅｎｇｔｈ. Ｂｅｃａｕｓｅ ｔｈｅ ｒｉｇｈｔ ｔｏｐ
ｓｔｕｂ ｉｎ ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｓｈｏｒｔｓ ｔｈｅ ３ｒｄ ｏｒｄｅｒ ｈａｒｍｏｎｉｃ
ｏｆ ３６ ＧＨｚꎬ ＰＡＥ ｎｅａｒ ３６ ＧＨｚ ｉｓ ｓｌｉｇｈｔｌｙ ｉｍｐｒｏｖｅｄ ｗｉｔｈ￣
ｏｕｔ ｉｎｃｒｅａｓｉｎｇ ｃｈｉｐ ｓｉｚｅ.

３　 Ｍｅａｓｕｒｅｄ Ｒｅｓｕｌｔｓ ａｎｄ Ｄｉｓｃｕｓｓｉｏｎ

Ｔｈｅ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ＭＭＩＣ ｗａｓ ｍｅａｓｕｒｅｄ ｏｎ ｗａｆｅｒ. Ｔｈｅ
ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎ ｏｆ ｍｅａｓｕｒｅｄ ａｎｄ ｓｉｍｕｌａｔｅｄ ｓｍａｌｌ￣ｓｉｇｎａｌ ｐｅｒ￣
ｆｏｒｍａｎｃｅ ｉｓ ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｆｉｇ. ５. Ｔｈｅ ｍｅａｓｕｒｅｄ ｇａｉｎ ｉｓ ２５. ５

~ １８. ５ ｄＢ (ｃｏｍｐａｒａｂｌｅ ｇａｉｎ ｆｌａｔｎｅｓｓ ｔｏ[６ꎬ ７] ) ｗｉｔｈ ｌｅｓｓ
ｔｈａｎ ￣８. ８ ｄＢ ｒｅｔｕｒｎ ｌｏｓｓ ａｔ ３２ ~ ４０ ＧＨｚ. Ｔｈｅ ｄｉｆｆｅｒｅｎｃｅｓ
ｂｅｔｗｅｅｎ ｐｒｉｍａｒｙ￣ｍｏｄｅｌ￣ｂａｓｅｄ ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎ ａｎｄ ｍｅａｓｕｒｅｄ
ｒｅｓｕｌｔｓ ａｒｅ ｃａｕｓｅｄ ｂｙ ｐｒｏｃｅｓｓ ｖａｒｉａｔｉｏｎ ａｎｄ ｍｏｄｅｌ ｅｒｒｏｒ.
Ｔｈｅ ｐｒｉｍａｒｙ ｍｏｄｅｌ ｏｆ Ｗｉｎ Ｓｅｍｉ ｉｓ ｅｘｔｒａｃｔｅｄ ｗｉｔｈ ｆｏｃｕｓｉｎｇ
ｏｎ ｌａｒｇｅ￣ｓｉｇｎａｌ ｏｐｅｒａｔｉｏｎ. Ｂａｓｅｄ ｏｎ ｏｕｒ ｅｘｐｅｒｉｅｎｃｅꎬ ｔｈｅ
ｇａｔｅ ｐａｒａｓｉｔｉｃ ｉｎｄｕｃｔｏｒ ｏｆ ｐｒｉｍａｒｙ ｍｏｄｅｌ ｉｓ ｏｆｔｅｎ ｌａｒｇｅｒ
ｔｈａｎ ｔｈｅ ｍｅａｓｕｒｅｄ ｓｍａｌｌ￣ｓｉｇｎａｌ ｒｅｓｕｌｔｓ ｉｎ Ｋａ￣ｂａｎｄ. Ｔｈｅ
ｐｒｉｍａｒｙ ｍｏｄｅｌ ｃｏｕｌｄ ｂｅ ｃｏｒｒｅｃｔｅｄ ｂｙ ｒｅｄｕｃｉｎｇ ３０％ ｏｆ
ｔｈｅ ｇａｔｅ ｐａｒａｓｉｔｉｃ ｉｎｄｕｃｔａｎｃｅ. Ｉｎ Ｆｉｇ. ５ꎬ Ｓ２１ ａｎｄ Ｓ１１ ｏｆ
ｃｏｒｒｅｃｔｅｄ￣ｍｏｄｅｌ￣ｂａｓｅｄ ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎ ａｇｒｅｅ ｂｅｔｔｅｒ ｗｉｔｈ ｔｈｅ
ｍｅａｓｕｒｅｄ ｒｅｓｕｌｔｓ ｔｈａｎ ｔｈｏｓｅ ｏｆ ｍｏｄｅｌ￣ｂａｓｅｄ.

Ｆｉｇ. ５ 　 ( ａ) Ｓ１１ / Ｓ２２ Ｍｅａｓｕｒｅｄ ａｎｄ Ｓｉｍｕｌａｔｅｄꎬ ( ｂ) Ｓ２１
Ｍｅａｓｕｒｅｄ ａｎｄ Ｓｉｍｕｌａｔｅｄ
图 ５　 (ａ) Ｓ１１ / Ｓ２２ 测量与仿真ꎬ(ｂ)Ｓ２１ 测量与仿真

Ｆｉｇ. ６　 Ｍｅａｓｕｒｅｄ ＰＡＥ ａｎｄ ｐｏｗｅｒ
图 ６　 ＰＡＥ 和功率测量结果

Ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｐｏｗｅｒ ａｎｄ ＰＡＥ (ａｔ １ ｄＢ ａｎｄ ３ ｄＢ ｇａｉｎ
ｃｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎ) ｖｅｒｓｕｓ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ａｒｅ ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｆｉｇ. ６. Ｔｈｅ
ＰＡＥ ａｔ Ｐ１ｄＢ ｉｓ ｏｖｅｒ ２７％ ａｔ ３２ ~ ４０ ＧＨｚ ｗｉｔｈ ｍｏｒｅ ｔｈａｎ
１８. ５ ｄＢｍ ｏｕｔｐｕｔ ｐｏｗｅｒ . Ｔｈｅ ｓａｔｕｒａｔｉｏｎ ＰＡＥ ａｔ Ｐ３ｄＢ ｉｓ

２３５



５ 期 ＬＩＮ Ｈａｏ￣Ｄｏｎｇ ｅｔ ａｌ:Ｋａ￣ｂａｎｄ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｐｏｗｅｒ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ＭＭＩＣ ｕｓｉｎｇ ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ

Ｔａｂｌｅ １　 Ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎ ｏｆ Ｋａ￣ｂａｎｄ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ＭＭＩＣ
表 １　 Ｋａ 波段功放 ＭＭＩＣ 比较

Ｒｅｆ. ｐｒｏｃｅｓｓ Ｓｔａｇｅｓ Ｏｕｔｐｕｔ ｍａｔｃｈｉｎｇ Ｆｒｅｑ / ＧＨｚ Ｇａｉｎ / ｄＢ ＰＡＥ＿ｓａｔ / ％ Ｐｏｕｔ＿ｓａｔ / ｄＢｍ Ｓｉｚｅ / ｍｍ
[２] ０. １５μｍ ｐＨＥＭＴ ＧａＡｓ １ Ｉｎｄｕｃｔｉｖｅ １７ － ３５ ９ － １２ ３５ － ４０ ２２. ５ － ２３. ５ １. ５ × １
[５] ０. ２５μｍ ｐＨＥＭＴ ＧａＡｓ ３ Ｉｎｄｕｃｔｉｖｅ ３１ － ３７ １５ － １８ ２７. ５ ２３ － ２５ ２. ４３ × １. ２８
[６] ０. １５μｍ ｐＨＥＭＴ ＧａＡｓ ３ Ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ３０ － ３８ ２２ － ２５ ２０ － ３６ ３５ － ３６ ３. ６ × ２. ７５
[７] ０. １５μｍ ｐＨＥＭＴ ＧａＡｓ ３ ＮＡ ３０ － ４０ １４ － ２０ ２５ ３３ － ３４ ２. ８ × ２. ３
[８] ０. １５μｍ ＨＥＭＴ ＧａＮ ３ Ｉｎｄｕｃｔｉｖｅ ２６ － ３３ ２４ － ３１ ２８ － ３５ ３７ － ３８ ３. ２４ × １. ７４
[９] ０. １５μｍ ｐＨＥＭＴ ＧａＡｓ ３ Ｉｎｄｕｃｔｉｖｅ ３３ － ４８ １７ － ２０ ２０ ２６ － ２８ ２ × １. ４５
[１０] ｐＨＥＭＴ ＧａＡｓ ＮＡ ＮＡ ３４ － ４２ １８. ５ ２０ － ２２ ２０ － ２１ ２. ４ × １. ６４

Ｔｈｉｓ ｗｏｒｋ ０. １μｍ ｐＨＥＭＴ ＧａＡｓ ３ Ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ３２ － ４０ １８. ５ － ２５. ５ ３０ － ３５. ５ １９ － ２０ ２. ３ × １. ５

３０ ~ ３５. ５％ ｗｉｔｈ １９ ~ ２０ ｄＢｍ ｏｕｔｐｕｔ ｐｏｗｅｒ ｉｎ ３２ ~ ４０
ＧＨｚ.

Ａ ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎ ｏｆ ｔｈｅ Ｋａ￣ｂａｎｄ ｗｉｄｅｂａｎｄ ＰＡｓ ＭＭＩＣ
ｉｓ ｓｈｏｗｎ ｉｎ Ｔａｂｌｅ １. Ｔｈｅ ｍｅａｓｕｒｅｄ ｐｅａｋ ｄｒａｉｎ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ
ｏｆ ｆｉｎａｌ ｓｔａｇｅ ｉｎ ｏｕｒ ｗｏｒｋ ｉｓ ４６. ３％ ａｔ ３６ ＧＨｚꎬ ｗｈｉｃｈ ｉｓ
ｈｉｇｈｅｒ ｔｈａｎ ｔｈａｔ ｏｆ ｔｈｅ ｓｉｎｇｌｅ￣ｓｔａｇｅ ＰＡ[２] (ａｂｏｕｔ ４４. ６％
ａｔ ３２ＧＨｚꎬ ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ ｆｒｏｍ ｉｔｓ ｄａｔａ). Ｍｏｓｔ ｍｅｄｉｕｍ ｐｏｗ￣
ｅｒ ａｍｐｌｉｆｉｅｒｓ ａｒｅ ｄｅｓｉｇｎｅｄ ｆｏｒ ｌｉｎｅａｒ ｕｓａｇｅ ａｓ[８￣９] ｗｉｔｈ
ｌｏｗｅｒ ＰＡＥ ａｂｏｕｔ ２０％ . Ｈｅｎｃｅꎬ ｓｏｍｅ ｈｉｇｈ ｐｏｗｅｒ ａｍｐｌｉ￣
ｆｉｅｒｓ[５￣７] ｗｉｔｈ ｈｉｇｈ ＰＡＥ ａｒｅ ｌｉｓｔｅｄ. Ａｃｃｏｕｎｔｉｎｇ ｔｈｅ ｌｏｓｓｅｓ
(ａｐｐｒｏｘｉｍａｔｅｌｙ ｅｓｔｉｍａｔｅｄ ｔｏ ｂｅ １％ ~３％ ｉｎ ＰＡＥ ｒｅｄｕｃ￣
ｉｎｇ) ｉｎｔｒｏｄｕｃｅｄ ｂｙ ｔｈｅ ｐｏｗｅｒ ｃｏｍｂｉｎｉｎｇ ｎｅｔｗｏｒｋｓ ｉｎ ｈｉｇｈ
ｐｏｗｅｒ ａｍｐｌｉｆｉｅｒｓꎬ ｔｈｅ ＰＡＥ (３０％ ￣３％ ＝ ２７％ ) ｏｆ ｏｕｒ
ｗｏｒｋ ｉｓ ｓｔｉｌｌ ｈｉｇｈｅｒ ｔｈａｎ ｔｈｅ ｌｉｓｔｅｄ ＧａＡｓ ｗｉｄｅｂａｎｄ
ＰＡｓ[５￣６] ａｎｄ ｃｏｍｐａｒａｂｌｅ ｗｉｔｈ ＧａＮ ＰＡ[７] .

Ｄｅｃｉｄｅｄ ｂｙ ｔｈｅ ｐａｒａｌｌｅｌｉｎｇ ｅｌｅｍｅｎｔ ｃｌｏｓｅｓｔ ｔｏ ｔｒａｎ￣
ｓｉｓｔｏｒꎬ ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｐｒｏｐｅｒｔｉｅｓ ( ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ / ｉｎ￣
ｄｕｃｔｉｖｅ) ｏｆ ｔｈｅｓｅ ＰＡｓ ａｒｅ ｓｈｏｗｎ ｉｎ ｔｈｉｓ ｔａｂｌｅ. Ｔｈｅｉｒ ｏｕｔ￣
ｐｕｔ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｓ ｃａｎ ｂｅ ｒｏｕｇｈｌｙ ｏｂｓｅｒｖｅｄ ｂｙ
Ｓ２２. Ｓ２２ ｏｆ ＰＡ[７￣８] ｂｏｔｈ ｐｒｅｓｅｎｔ ｏｎｌｙ ｏｎｅ ｒｅｆｌｅｃｔｉｏｎ ｚｅｒｏ
ｆｏｒ ｔｈｅ ｂａｎｄｗｉｄｔｈ ｌｉｍｉｔａｔｉｏｎ ｏｆ ｉｎｄｕｃｔｉｖｅ ｍａｔｃｈｉｎｇ. Ｈｏｗ￣
ｅｖｅｒꎬ Ｓ２２ ｏｆ[２] ( ｌｏｗｅｒ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｂａｎｄ) ａｎｄ[４] (ｎａｒｒｏｗｅｒ
ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｂａｎｄ) ｂｏｔｈ ａｃｈｉｅｖｅ ｔｗｏ ｒｅｆｌｅｃｔｉｏｎ ｚｅｒｏｓ ｗｉｔｈ ｉｎ￣
ｄｕｃｔｉｖｅ ｍａｔｃｈｉｎｇꎬ ｄｕｅ ｔｏ ｔｈｅ ｌｉｍｉｔａｔｉｏｎ ｏｆ ｉ￣ｍａｔｃｈｉｎｇ ｏｎｌｙ
ａｐｐｅａｒｉｎｇ ａｔ ｔｈｅ ｈｉｇｈ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｂａｎｄ ｗｉｄｅｂａｎｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ
(ｓｈｏｗｎ ａｓ Ｅｑ. (１３)). Ｂｅｃａｕｓｅ ｏｆ ｉｔｓ ｍｕｌｔｉ￣ ｓｅｃｔｉｏｎ ｃａ￣
ｐａｃｉｔｉｖｅ ｍａｔｃｈｉｎｇꎬ Ｓ２２ ｏｆ ＰＡ[５] ｐｒｅｓｅｎｔｓ ｆｉｖｅ ｒｅｆｌｅｃｔｉｏｎ
ｚｅｒｏｓ. Ｂｅｓｉｄｅｓꎬ Ｓ２２ ｏｆ ｏｕｒ ｗｏｒｋ ｈａｓ ｔｗｏ ｒｅｆｌｅｃｔｉｏｎ ｚｅｒｏｓ
(Ｏｎｅ ｉｓ ３３. ５ ＧＨｚꎬ ｔｈｅ ｏｔｈｅｒ ｉｓ ｈｉｇｈｅｒ ｔｈａｎ ４０ ＧＨｚ. )
ｗｉｔｈ ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｍａｔｃｈｉｎｇ.

４　 Ｃｏｎｃｌｕｓｉｏｎ

Ｔｈｉｓ ｐａｐｅｒ ｐｒｅｓｅｎｔｓ ａ Ｋａ￣ｂａｎｄ ｈｉｇｈ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ｔｈｒｅｅ￣
ｓｔａｇｅ ｗｉｄｅｂａｎｄ ＰＡ ＭＭＩＣ ｗｉｔｈ ｃａｐａｃｉｔｉｖｅ ｃｏｕｐｌｅｄ ｍａｔｃ￣
ｈｉｎｇ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ. Ａ ｓｅｔ ｏｆ ｆｏｒｍｕｌａｓ ｗａｓ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｔｏ ｃａｌｃｕ￣
ｌａｔｅ ｉｎｉｔｉａｌ ｖａｌｕｅｓ ｏｆ ｔｈｉｓ ｍａｔｃｈｉｎｇ ａｎｄ ｆａｃｉｌｉｔａｔｅ ｔｈｅ ｏｐｔｉ￣
ｍｉｚａｔｉｏｎ ｐｒｏｃｅｓｓ. Ｗｉｔｈ ｔｈｅ ｃｏｒｒｅｃｔｉｎｇ ｏｆ ｔｈｅ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ
ｏｆｆｓｅｔꎬ ｔｈｅｓｅ ｆｏｒｍｕｌａｓ ａｒｅ ｍｏｒｅ ａｃｃｕｒａｔｅ ｔｈａｎ ｔｈｏｓｅ ｐｒｅｓ￣

ｅｎｔｅｄ ｉｎ Ｒｅｆ􀆰 [ ２ ]. Ｔｈｅ ｍｅａｓｕｒｅｄ ＰＡＥ ｏｆ ｔｈｉｓ ＰＡ ｉｓ
ｈｉｇｈｅｒ ｔｈａｎ ３０％ ｏｖｅｒ ｔｈｅ ｅｎｔｉｒｅ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｂａｎｄ (３２ ~
４０ ＧＨｚ). Ｔｈｅｓｅ ｒｅｓｕｌｔｓ ｄｅｍｏｎｓｔｒａｔｅ ｔｈｅ ｅｆｆｅｃｔｉｖｅｎｅｓｓ ｏｆ
ｔｈｉｓ ｄｅｓｉｇｎ ｍｅｔｈｏｄ ｆｏｒ ｍｉｌｌｉｍｅｔｅｒ ｗａｖｅ ｗｉｄｅｂａｎｄ ＰＡ.

Ｒｅｆｅｒｅｎｃｅｓ
[１]ＴＡＮＧ Ｋａｎꎬ ＦＵ Ｋｕｎꎬ ＳＵＮ Ｘｉａｎꎬ ｅｔ ａｌ. Ｓｉｇｎａｔｕｒｅ ａｎａｌｙｓｉｓ ａｎｄ ３￣Ｄ

ｒｅｃｏｎｓｔｒｕｃｔｉｏｎ ｏｆ ｒｅｃｔａｎｇｕｌａｒ ｂｕｉｌｄｉｎｇ ｉｎ ｖｅｒｙ ｈｉｇｈ ｒｅｓｏｌｕｔｉｏｎ ＳＡＲ ｉｍａ￣
ｇｅｓ [Ｊ] . Ｊ. Ｉｎｆｒａｒｅｄ Ｍｉｌｌｉｍ. Ｗａｖｅｓ(唐侃ꎬ 付琨ꎬ 孙显等. 高分辨率
ＳＡＲ 图像中矩形建筑物特性分析与三维重建. 红外与毫米波学
报)ꎬ ２０１３ꎬ ３２(３): １９８ ２０４.

[２]Ｈｕａｎｇ Ｐ￣Ｃꎬ Ｔｓａｉ Ｚ￣Ｍꎬ Ｌｉｎ Ｋ￣Ｙꎬ ｅｔ ａｌ. Ａ １７ – ３５ ＧＨｚ Ｂｒｏａｄｂａｎｄꎬ
Ｈｉｇｈ Ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ＰＨＥＭＴ Ｐｏｗｅｒ Ａｍｐｌｉｆｉｅｒ Ｕｓｉｎｇ Ｓｙｎｔｈｅｓｉｚｅｄ Ｔｒａｎｓｆｏｒｍ￣
ｅｒ Ｍａｔｃｈｉｎｇ Ｔｅｃｈｎｉｑｕｅ [ Ｊ] . ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｍｉｃｒｏｗａｖｅ Ｔｈｅｏｒｙ
ａｎｄ Ｔｅｃｈｎｉｑｕｅｓꎬ ２０１２ꎬ ６０(１):１１２ １１９.

[３] ＹＡＮＧ Ｇｅ￣Ｌｉａｎｇꎬ ＷＡＮＧ Ｚｈｉ￣Ｇｏｎｇꎬ ＬＩ Ｚｈｉ￣Ｑｕｎꎬ ｅｔ ａｌ. Ｍｉｌｌｉｍｅｔｅｒ￣
ｗａｖｅ Ｌｏｗ Ｐｏｗｅｒ ＵＷＢ ＣＭＯＳ Ｃｏｍｍｏｎ￣ｇａｔｅ ＬＮＡ [ Ｊ] . Ｊ. Ｉｎｆｒａｒｅｄ
Ｍｉｌｌｉｍ. Ｗａｖｅｓ(杨格亮ꎬ 王志功ꎬ 李智群等. ＣＭＯＳ 毫米波低功耗
超宽带共栅低噪声放大器. 红外与毫米波学报)ꎬ ２０１４ꎬ ３３(６):
５８４ ５９０.
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