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360°低插损小型化反射式移相器设计∗
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摘　 要:针对第 5 代移动通信大规模多输入多输出(massive
 

MIMO)和无线回传系统中移相阵列的应用需求,本文对反射式移相

器(RTPS)的模型拓扑进行了对比分析,提出了四元件双可调( FEDA)负载拓扑的设计方法和相位变换的调整方式,研究了移

相步进和插入损耗的影响因素,采用数字变容管(DTC)进行 RTPS 的调谐设计。 实验结果表明,在 4. 4~ 5. 0
 

GHz 全频段范围内

实测移相范围大于 360°,移相步进小于 12°,插入损耗小于 1. 8
 

dB,尺寸仅为 10
 

mm×8
 

mm,兼具低插损、小型化、大带宽、高精

度、易控制等优点。
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Abstract:
 

In
 

response
 

to
 

the
 

application
 

requirements
 

of
 

phase-shifting
 

arrays
 

in
 

massive
 

MIMO
 

and
 

wireless
 

backhaul
 

systems
 

for
 

the
 

fifth-generation
 

mobile
 

communications,
 

in
 

this
 

paper
 

the
 

topology
 

of
 

the
 

reflection-type
 

phase
 

shifter
 

( RTPS )
 

is
 

compared
 

and
 

analyzed,
 

the
 

design
 

method
 

of
 

the
 

four-element
 

dual-adjustable
 

(FEDA)
 

load
 

topology
 

and
 

the
 

adjustment
 

method
 

of
 

phase
 

conversion
 

are
 

proposed,
 

and
 

the
 

influence
 

factors
 

of
 

phase
 

shift
 

step
 

and
 

insertion
 

loss
 

are
 

analyzed.
 

Moreover,
 

the
 

digital
 

tunable
 

capacitor
 

(DTC)
 

is
 

used
 

for
 

RTPS
 

tuning
 

design.
 

The
 

experimental
 

results
 

show
 

that
 

the
 

RTPS
 

in
 

this
 

paper
 

has
 

a
 

measured
 

phase
 

shift
 

range
 

greater
 

than
 

360°,
 

a
 

phase
 

shift
 

step
 

less
 

than
 

12°,
 

an
 

insertion
 

loss
 

less
 

than
 

1. 8
 

dB
 

and
 

the
 

size
 

only
 

10
 

mm × 8
 

mm
 

in
 

the
 

full
 

frequency
 

range
 

of
 

4. 4~ 5. 0
 

GHz.
 

In
 

summary,
 

this
 

RTPS
 

has
 

the
 

advantages
 

of
 

low
 

insertion
 

loss,
 

miniaturization,
 

large
 

bandwidth,
 

high
 

precision
 

and
 

easy
 

control.
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filter

0　 引　 言

　 　 相控阵天线系统中,模拟移相器阵列是实现波束成

形、空分复用和空域滤波等关键技术的核心[1] 。 其中,反
射式移相器由于其低插损、小型化、大带宽、低功耗等优

点,成为第 5 代移动通信大规模多输入多输出( massive
 

MIMO)和无线回传系统的极佳选择和研究热点[2-4] 。 本

文以覆盖 3GPP
 

N79
 

4. 4 ~ 5. 0
 

GHz
 

全频段 4 发 8 收双极

化天线移相阵列为研究对象[5] ,该对象的每个射频通道

对应 7 个移相器,每个移相器均需拥有 360°移相范围,以
及足够小的移相步进和插入损耗,以满足阵列增益、空域

滤波、提高吞吐率、降低空间干扰的应用需求[6-10] 。 另

外,由于此天线移相阵列规模大、复杂性高,且整机尺寸

小,因此,对移相器小型化也提出了更高的要求。
纵观业界,Sub

 

6 G 频段范围内的反射式移相器有许

多不同的研究和设计,但均很难满足当前此天线移相阵

列的苛刻需求。 文献[11]和[12]使用 RF
 

MEMS( micro-
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electro-mechanical
 

system)
 

DTC 进行调谐,降低了外围控

制电路的复杂度,但较大的状态切换时间延长了模拟波

束成形(ABF)抗空域干扰搜索算法的收敛时间,且其较

大的尺寸和插入损耗同样也不利于在大规模移相阵列中

得到应用。 文献[13] 使用的变容二极管需要较高的调

谐电压,以降低插入损耗,但高压控制需要的较大功耗,
以及复杂的外围数模转换器( DAC) 和运算放大器电路

是实现大规模移相阵列的最大限制。 另外,文献[13]分

别对串联和并联两种形式的负载拓扑进行了分析,但由

于负载拓扑调谐元件个数的限制,导致其移相范围只能

达到 270°。 文献[14] 通过两级移相器级联结构实现了

360°移相范围,但其级联导致插入损耗的恶化加倍。
针对上述问题,本文通过对移相器模型拓扑的对比

分析,提出了相关负载拓扑的设计方法和相位变换的调

整方式,分别从移相步进和插入损耗两项指标进行了仿

真设计和误差分析,采用 SOI
 

( silicon
 

on
 

insulator)
 

DTC
在 4. 4 ~ 5. 0

 

GHz 全频段设计实现了一种插入损耗小于

1. 8
 

dB、尺寸仅为 10
 

mm × 8
 

mm 的 5-bit 等间隔移相步

进、360°移相范围的数控 RTPS,对所设计的移相器进行

了软件仿真优化和实物加工测试,验证了设计方案的可

行性。

1　 模型拓扑分析

1. 1　 移相拓扑

　 　 典型 RTPS 的拓扑结构如图 1 所示,由 1 个 90°电桥

和两个相同的可调无源反射负载组成,反射负载接在 90°
电桥的直通端和耦合端[15] 。

图 1　 典型反射式移相器拓扑结构

Fig. 1　 Typical
 

reflective
 

phase
 

shifter
 

topology

理想 3
 

dB
 

90°电桥输入端的入射波 a1 = 1,隔离端的

入射波 a4 = 0,则各端口反射参数 B 可表示为:
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其中, S 为电桥传输参数; A 为各端口输入参数; Γ
为负载反射系数,其值等于 (ZL - Z0) / (ZL + Z0),Z0 为

端口特征阻抗。
上述 RTPS 传输系数 T 可表示为:

T = b4 = jαβ(Γ1 + Γ2) = jαβ( | Γ1 | e jφ1 +| Γ2 | e jφ2 )
(2)

如果两负载 ZL1 和 ZL2 保持一致,则有:

T = jαβ( | Γ1 | e jφ1 +| Γ2 | e jφ2 ) = 2αβ | Γ | e
j φ+ π

2( )

(3)

对于 3
 

dB 电桥, α = β = - 1 / 2 ,则 RTPS 的移相量

∠T 和插入损耗 IL 可分别表示为:

∠T = φ + π
2

(4)

IL = 20lg(2αβ | Γ | ) = 20lg( | Γ | ) (5)
对于理想无耗负载 ZL = jXL ,负载反射系数模值

| Γ | = 1,相位 φ 满足 (jXL - Z0) / (jXL + Z0) = e jφ ,得到

的相位变换表达式为:

cotφ =
X2

L - Z2
0

2XLZ0

= x - 1
2x

⇒φ = π - 2atan
 

x (6)

其中, x = XL / Z0 为归一化阻抗。
取归一化阻抗 x ∈ [ - 20,20] ,得到相位随负载归

一化阻抗变化曲线如图 2 所示。 可以看出,通过改变负

载阻抗即可实现 RTPS 的相位变化。

图 2　 相位随负载归一化阻抗变换曲线

Fig. 2　 Phase
 

changes
 

with
 

load
 

impedance

1. 2　 负载拓扑

　 　 根据负载拓扑总的元件数和可调元件数,负载拓扑

主 要 可 分 为 单 元 件 单 可 调 ( single-element
 

single-
adjustable,

 

SESA)、双元件单可调 ( dual-element
 

single-
adjustable,

 

DESA)、三元件单可调( three-element
 

single-
adjustable,

 

TESA) 和四元件双可调 ( four-element
 

dual-
adjustable,

 

FEDA)4 种类型,不同的负载拓扑具有不同的

移相范围。
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1)SESA 负载拓扑

SESA 负载拓扑包括单可调电感和单可调电容两种,
如图 3 所示。

图 3　 SESA 负载拓扑

Fig. 3　 Reflective
 

load
 

of
 

SESA

对于单可调电感,负载 ZL = jωL ,理论相位 φ ∈ (0,
180°) ,移相范围如图 4

 

(a)所示;对于单可调电容,负载

ZL =- j / ωC ,理论相位 φ ∈ (180°,360°) ,移相范围如图

4
 

(b)所示。 两种方式的最大理论移相范围 △φmax 均接

近 180°,但由于可调元件调谐范围和 RTPS 插入损耗的

限制,实际的 △φmax 将远低于理论值。

图 4　 SESA 负载相位变化

Fig. 4　 Phase
 

change
 

range
 

of
 

SESA

2)DESA 负载拓扑

DESA 负载拓扑分为串联和并联两种形式,如图 5 所

示。 由于可调电感难以实现,下文重点对可调电容的

DESA 负载拓扑进行分析。

图 5　 DESA 负载拓扑

Fig. 5　 Reflective
 

load
 

of
 

DESA

对于 双 元 件 串 联 形 式, 负 载 ZL = j[(ω2LC -
1) / (ωC)] ,理论相位 φ ∈ (360°, 0°) ,当 ω2LC = 1,即
xL = xC 时,产生串联谐振,此时 φ = 180° ,移相范围如图 6

 

(a) 所示;对于双元件并联形式,负载 ZL = jωL / (1 -
ω2LC) ,理论相位 φ ∈ ( + 180°, - 180°) ,当 ω2LC = 1,
即 xL = xC 时,产生并联谐振,此时 φ = 0° ,移相范围如图

6
 

(b)所示。 当可调电容的最大与最小电容比 Cmax / Cmin

趋近于正无穷时,两种方式的最大移相范围 △φmax 将达

到 360°。 但 Cmax 越大,其寄生电阻也越大,导致移相器插

入损耗的增加。 因此,对于 DESA 负载拓扑,需要在宽移

相范围和低插入损耗之间折中选择。

图 6　 DESA 负载相位变化

Fig. 6　 Phase
 

change
 

range
 

of
 

DESA

3)TESA 负载拓扑

TESA 负载拓扑如图 7 所示,均是基于 DESA 负载拓

扑的拓展,其仅有一个可调元件,以图 7
 

( a)的负载拓扑

为例,其负载 ZL 为:

ZL = j ω2CL - 1
ω(C + C1 - ω2LCC1)

(7)

式中:仅存在一个极点,即无穷点,无法实现 360°移相范

围。 在实际工程应用中, 采用 TESA 负载拓扑的文

献[16]仅实现了大约 150°的移相范围。 但由于 TESA 负

载拓扑覆盖两个谐振点,在可调电容 Cmax / Cmin 相同情况

下,相比 DESA 负载拓扑,可以获得更大的移相范围[17] 。

图 7　 TESA 负载拓扑

Fig. 7　 Reflective
 

load
 

of
 

TESA

4)FEDA 负载拓扑

FEDA 负载拓扑如图 8 ( a) 所示,由两个固定电感

(通常使用微带枝节实现)和两个可调电容组成[18] 。 图

8
 

(b)给出了 FEDA 负载拓扑对应的 RTPS 拓扑,其负载

ZL 可表示为:

ZL =
Z1 × Z2

Z1 + Z2

= j
(XL1

- XC1
) × (XL2

- XC2
)

(XL1
- XC1

) + (XL2
- XC2

)
(8)
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图 8　 FEDA 负载拓扑和对应的 RTPS 拓扑

Fig. 8　 Reflective
 

load
 

and
 

RTPS
 

topology
 

of
 

FEDA

进行负载归一化处理,表示为:

x =
XL

Z0

=
(xL1

- xC1
) × (xL2

- xC2
)

(xL1
- xC1

) + (xL2
- xC2

)
=
xn

xd

= cot φ
2

(9)
如图 9

 

(a)所示,令 xCmin
≥ xL1

> xL2
≥ xCmax

,通过依

次调整 C1 和 C2,使相位变化经过 Smith 圆图中的开路点

和短路点,即相位从+180°变换到-180°,实现 360°移相

范围。

图 9　 FEDA 负载移相路径和相位变化曲线

Fig. 9　 Phase
 

shift
 

path
 

and
 

phase
 

change
 

curve
 

of
 

FEDA
 

load

令 L1 和 L2 分别与 Cmin 和 Cmax 产生串联谐振,即:
L1 = 1 / (ω2

0Cmin)L2 = 1 / (ω2
0Cmax ) (10)

代入式(8)可得负载 ZL 为:

ZL = j 1
ω

C1C2

CminCmax

-
C1

Cmin

+
C2

Cmax
( ) + 1

C1C2
1

Cmin

+ 1
Cmax

( ) - (C1 + C2)
(11)

此时的 ZL 仅由可调电容的容值范围和容值步进

决定。
假定 C1 和 C2 由 6-bit 等容值步进 DTC 实现, Cmin =

0. 6 pF,Cmax = 2. 6 pF ,中心频率 f = 4. 7 GHz ,代入

式(11)和式(6),通过两次变换步骤可以得到如图 9
 

(b)
所示的 360°移相范围:

步骤 1)固定 C2 = Cmin ,将 C1 从 Cmin 调整到 Cmax ,相
位从 180°到 0°;

步骤 2)固定 C1 = Cmax ,将 C2 从 Cmin 调整到 Cmax ,相
位从 0°到-180°。

相反,如果固定 C1 = Cmin ,将 C2 从 Cmin 调整到 Cmax ,
相位将固定在 180°。 因此,必须按照特定顺序来调整两

个 DTC 的容值才能实现 360°相位变化。
综上,单可调元件负载拓扑受可调元件个数和可调

元件调谐范围的限制,其移相范围均小于 360°。 采用拥

有两个可调元件的高阶 FEDA 负载拓扑,并合理设计匹

配电感和可调电容的调整顺序,覆盖短路或开路谐振点,
增加 RTPS 相移范围,是实现 360°移相范围的优选方案。

2　 移相参数设计

　 　 在满足移相范围的前提下,移相步进和插入损耗是

设计移相器的两项关键指标,下面将分别进行仿真设计。
2. 1　 移相步进

　 　 将图 9
 

( b)中的 360°移相曲线进行求导运算,得到

移相步进曲线如图 10
 

( a)所示。 可以看出,在开始档位

( C1 = C2 = Cmin )和中间档位( C1 = Cmax , C2 = Cmin )附近

的移相步进较大,属于缩小移相步进、提高移相精度的重

要关注点。
移相步进主要受 DTC

 

bit 位宽、电容步进和电感枝节

匹配度的影响,下面均以 4. 7
 

GHz 为中心频率进行分析:
1)

 

bit 位宽。 如图 10
 

( b) 所示,在 Cmin
 =

 

0. 6
 

pF、
Cmax = 2. 6

 

pF 前提下,bit 位宽越大,移相步进越小,且每

增加 1-bit 位宽,最大移相步进将降低 1 / 2 左右。 但在

Cmin 和 Cmax 一定的条件下,bit 位宽越大,对 DTC 制造工

艺和寄生参数要求越苛刻[12] 。
2)

 

电容步进。 如图 10
 

( c)所示,在 Cmin
 =

 

0. 6
 

pF、
6-bit 位宽前提下,Cmax 越小,即电容步进越小,移相步进

也越小。 同样,越小的电容步进对 DTC 制造工艺和寄生

参数要求越苛刻。
3)

 

电感枝节匹配度。 如图 10
 

( d) 所示,在 Cmin
 =

 

0. 6
 

pF、Cmax
 =

 

2. 6
 

pF、6-bit 位宽前提下,相比完全匹配,
当电感枝节偏小时,前面档位部分(档位 4 附近)移相步

进变大;当电感枝节偏大时,中间档位部分(档位 70 附

近)移相步进变大。 由于电感不可调,需尽可能保证中心

频点位置的电感枝节与 Cmin、Cmax 匹配良好,以获取大带

宽的性能指标,而随着移相器工作带宽的进一步增加,上
下边频点的移相步进将逐渐出现色散现象,这也是限制

RTPS 工作带宽的重要因素。
2. 2　 插入损耗

　 　 由于 3
 

dB 电桥插入损耗、隔离度和负载拓扑 ESR、
匹配度等的影响,导致 RTPS 存在一定的插入损耗[19] ,即
在 Smith 圆图中的移相路径不是绕着最外层无耗外圈变
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图 10　 移相步进影响因素

Fig. 10　 Influencing
 

factors
 

of
 

phase
 

shift
 

step

化,如图 11(a)所示。 由 DTC 和电感枝节组成负载拓扑

的等效 ESR 往往是影响移相器插入损耗的关键。

图 11　 考虑 ESR 的负载拓扑和移相路径

Fig. 11　 Load
 

topology
 

and
 

phase
 

shift
 

path
 

considering
 

ESR

如图 11
 

(b)所示,将负载拓扑的 ESR
 

R1 和 R2 代入

式(8)后,负载 ZL 为:

ZL = jωL1 + 1
jωC1

+ R1( ) 􀏦􀏦 jωL2 + 1
jωC2

+ R2( ) =

1
ω2

1
CminC2

+ 1
CmaxC1

- 1
C1C2

- 1
CminCmax

( )
j
ω

1
Cmin

+ 1
Cmax

- 1
C1

- 1
C2

( ) + R1 + R2

+

j
ω

R2

Cmin

+
R1

Cmax

-
R2

C1

-
R1

C2
( ) + R1R2

j
ω

1
Cmin

+ 1
Cmax

- 1
C1

- 1
C2

( ) + R1 + R2

(12)

当 ZL1 = ZC1 和 ZL2 = ZC2 时,单路负载拓扑产生串联

谐振点,此时 C1 和 C2 的值为:
C1 = Cmin和 C2 = Cmax (13)
代入式(12)得:

ZL = Req =
R1R2

R1 + R2
(14)

在串联谐振点处,RTPS 的插入损耗最小,但根据前

面为满足 360°移相范围对 DTC 调整顺序的分析,并没有

此串联谐振点对应的 C1 和 C2 组合值[19] 。
当 ZL1+C1 =- ZL2+C2 时,整体负载拓扑产生并联谐振

点,此时 C1 和 C2 的关系式为:

1
C1

+ 1
C2

= 1
Cmin

+ 1
Cmax

(15)

结合式(13),可以看出,单路负载拓扑串联谐振点

属于整体负载拓扑并联谐振点的一个特例。 此处考虑整

体负载拓扑并联谐振点的另外一种情况,即 C1 = Cmax 和

C2 = Cmin ,负载 ZL 可表示为:

ZL =

1
ω2

1
Cmin

- 1
Cmax

( )
2

R1 + R2

+

j
ω

(R2 - R1)
1

Cmin

- 1
Cmax

( )
R1 + R2

+
R1R2

R1 + R2
(16)

由式(16)可推导出, Cmax / Cmin 比值越大, | ZL | 越接

近正无穷,并联谐振的 Q 值越大,负载反射系数模值 | Γ |
越接近 1,结合式(5),RTPS 的插入损耗越小[19] 。

以某国产芯片 8262K02
 

6-bit
 

RF
 

SOI
 

DTC 作为 RTPS
的调谐元件,相比 RF

 

MEMS 工艺,RF
 

SOI 工艺具有更短

的 RF 切换时间和更高的可靠性,这对于需要快速多次

波束切换的 Massive
 

MIMO 和无线回传设备尤为重要。
此 DTC 元件采用紧凑型 LGA-8 封装和 MIPI

 

RFFE 协议,
仅需 1. 8

 

V 即可工作,RF 切换时间约 1
 

μs。 如图 12
 

(a)
所示,该元件在 4. 7

 

GHz 频率时的电容调谐范围约为

0. 57~ 2. 68
 

pF,电容步进为 33. 5
 

fF,具有 64 个状态,等
效 ESR 约为 0. 4 ~ 1. 4

 

Ω,随电容值的增大而减小。

图 12　 考虑 ESR 的 DTC 参数与插入损耗云图

Fig. 12　 DTC
 

parameters
 

and
 

insertion
 

loss
cloud

 

diagram
 

considering
 

ESR
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同样,基于理想 90°电桥和对称 FEDA 负载拓扑,将
DTC 电容值和 ESR 参数代入式(5),得到 RTPS 插入损

耗线性值随 C1 和 C2 变化的云图,如图 12
 

( b)所示。 根

据 C1 和 C2 的遍历配置顺序,得到两条插入损耗曲线,如
图 13

 

(a)所示。 虽然虚线的插入损耗性能更优,且有一

个插入损耗最小的串联谐振点,但结合前文对移相范围

的分析,此种遍历方式无法实现相位变化。 因此,只能选

择先调整 C1,再调整 C2,得到实线的插入损耗曲线。
RTPS 插入损耗主要受负载拓扑的等效 ESR、DTC 容

值范围、电感枝节匹配度的影响,下面基于 8262K02
 

DTC
在 4. 7

 

GHz 频率下的容值和 ESR 理论参数进行 RTPS 插

入损耗的分析:
1)负载拓扑 ESR。 如图 13

 

( b) 所示,RTPS 插入损

耗随负载拓扑 ESR 的降低而减小。 负载拓扑 ESR 主要

来自 DTC 和电感枝节的 ESR,以及整个拓扑的接地阻

抗。 其中,DTC 的 ERS 一般占主导地位。 RTPS 的实际

应用中,在满足具体频段和线性度的前提下,应尽可能选

择 ESR 更低的 DTC,且进行合理的 PCB 布局,保证最优

的接地阻抗。
2)DTC 容值范围。 如图 13

 

(c)所示,结合式(16)理

论分析,在 Cmin 相等的情况下,选择 Cmax 更大的 DTC,即
更宽的容值范围,RTPS 插入损耗更小。 但根据前面对移

相步进的分析,DTC 容值范围越宽,移相步进将越大。 因

此,对于 DTC 的电容范围,应该权衡 RTPS 的移相步进和

插入损耗两项指标进行折中选择。
3)电感枝节匹配度。 如图 13

 

(d)所示,与完全匹配

相比,当电感枝节偏小时,前面档位部分(档位 4 附近)
插入损耗变大;当电感枝节偏大时,中间档位部分(档位

70 附近)插入损耗变大。 与电感枝节对移相步进影响类

似,随着频率范围的增加,其插入损耗也会逐渐出现色散

现象,限制其工作带宽。

图 13　 插入损耗影响因素

Fig. 13　 Influencing
 

factors
 

of
 

insertion
 

loss

3　 性能测试验证

　 　 结合前面对负载拓扑的分析,为实现 360°移相范围,
本节选用 FEDA 负载拓扑进行 RTPS 设计。 DTC 的型号

与前面理论分析保持一致,型号为 8262K02,90°电桥采

用 TTM 公司的 X4C45K1-03S。 参考 X4C45K1-03 S 器件

手册,此电桥在 4. 4 ~ 5. 0
 

GHz 范围内的最大插入损耗为

0. 25
 

dB,也可使用其他性能更优的器件或使用 3
 

dB 微

带电桥替代[20-21] 。
选用 Rogers

 

4350B 作为 RTPS 的基板, 厚度 h =
20

 

mil,介电常数 εr = 3. 48,损耗角正切 tanδ = 0. 003
 

7。
将 DTC 的 Cmin 和 Cmax 理论值代入式 ( 10 ), 计算在

4. 7
 

GHz 处的 L1 和 L2 分别大约为 2. 0 和 0. 43
 

nH。 根据

DTC
 

Cmin 和 Cmax 实测的 S 参数,调整 L1 和 L2 电感枝节的

线宽和线长,使其分别与 DTC 的 Cmin 和 Cmax 产生串联谐

振,并考虑生产加工水平和电感枝节带来的 ESR,优化得

到的 L1 和 L2 电感枝节线宽均为 14
 

mil,线长分别为 148
和 36

 

mil。 为了尽可能缩小 RTPS 的尺寸,电感枝节 L1

采用折线形实现。 通过 ADS( advanced
 

design
 

system)进

行优化仿真,保证 RTPS 在 4. 4 ~ 5. 0
 

GHz 全频段均能达

到 360°移相范围,最终的设计实物如图 14 所示。 为了尽

可能降低 DTC 接地阻抗,DTC 芯片接地引脚周围使用多

个接地过孔,尽可能减小负载拓扑 ESR 对插入损耗的

影响。

图 14　 RTPS 设计实物图

Fig. 14　 Design
 

diagram
 

of
 

RTPS

图 15
 

(a)、(b)、( c)分别对 RTPS 在 4. 4 ~ 5. 0
 

GHz
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频段低、中、高频点的移相变化、移相步进和插入损耗进

行了实测。 对于 4. 4 和 5. 0
 

GHz 两个边频点,插入损耗

和移相步进均出现了一定的色散现象,与前面电感枝节

匹配度对移相步进和插入损耗影响的理论分析保持一

致。 整个全频段的插入损耗小于 1. 8
 

dB,移相步进小于

12°,通过合理选择 C1 和 C2 的组合,可以实现一个 5-bit
等间隔移相步进的 360°高精度移相器。

图 15
 

(d)为最大移相范围的仿真与实测对比曲线,

可以看出,全频段的最大移相范围均能达到 360°以上,且
实测与仿真性能具有很高的一致性。 从趋势来看,随着

频率的升高,最大移相范围会逐渐降低。 在设计过程中,
需要适当牺牲插入损耗,保证高频段的移相范围,这也是

设计宽带移相器的重点和难点。
同时,作者对 RTPS 的非线性进行了加载测试,实测

IIP3 达到 50
 

dBm 以上,满足绝大多数中小功率应用

场景。

图 15　 RTPS 实测与仿真数据

Fig. 15　 The
 

measured
 

and
 

simulated
 

data
 

of
 

RTPS

　 　 表 1 列出了本方法与其他文献 RTPS 的对比情况,
可以看出,本方法具有相对带宽大、移相范围大、移相步

进小、插入损耗低、集成度高等全局综合优点。

表 1　 与其他 RTPS 对比结果

Table
 

1　 Comparison
 

results
 

with
 

other
 

RTPS
方法 频段 / GHz 相对带宽 / % 移相范围 / ( °) 移相步进 / ( °) 插入损耗 / dB 尺寸 / mm2 调谐方式

文献[11] 1. 9 ~ 2. 1 10 >360 <25 <3. 3 28×30 Digital(5-bit)
文献[12]

 

1. 9 ~ 2. 1 10 >350 <11. 25 <1. 7 35×45 Digital( >8-bit)
文献[13] 2. 3 ~ 2. 4 4. 3 >270 NA <4. 5 20×10 Voltage(0 ~ 20V)
文献[14] 3. 45 ~ 3. 55 2. 9 >345 NA <11. 2 70×60 Voltage(0 ~ 5V)
本方法 4. 4 ~ 5. 0 12. 8 >360 <12 <1. 8 10×8 Digital(6-bit)

4　 结　 论

　 　 本文分析了 RTPS 的模型拓扑,提出了实现 360°移
相范围的负载设计和调谐方法,研究了 RTPS 移相步进

和插入损耗的影响因素,采用 SOI
 

DTC 作为调谐元件对

4. 4 ~ 5. 0
 

GHz 频段的 RTPS 进行了设计,实测全频段移

相范围均大于 360°,最大移相步进小于 12°,插入损耗小

于 1. 8
 

dB,面积尺寸仅为 10
 

mm×8
 

mm,完全满足基于第

5 代移动通信 Massive
 

MIMO 和无线回传技术对大规模移

相阵列的应用需求。 另外,也可参考本文的设计思路,进
一步拓展应用到其他 Sub

 

6 G 频段(2. 6 G、3. 5 G、5. 8 G
频段)和毫米波频段(28 G、39 G 频段)。
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