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                                        中文摘要 

 

 

本篇論文主要研究在射頻積體電路中被動分合波器與主動混頻器

整合。最後將介紹在毫米波電路中的趨動放大器，操作頻率在 60GHz，

並且採用傳輸線與共平面波導的方式來實現之。 

 在被動電路分合波器中，利用了 TSMC 0.35 um COMS 製程製作

Rat-Race 與 Marchand balun，因為在 IC 製程上被動電路往往佔據了很大

的面積，所以更進一步將上述兩者分合波器微小化，以利於積體電路的

實現。而混頻器部分利用TSMC SiGe 0.35 um BICMOS與TSMC 0.13 um 

CMOS 製程製作 Cherry-Hooper 技術之微混頻器，在高頻使用

Cherry-Hooper 技術之混頻器可達到寬頻的效果。此外，並將被動電路

部分整合進混頻器裡。另外在毫米波頻段利用 WIN 0.15 um PHEMT 製

程設計趨動放大器，並且將晶片進行覆晶封裝，進而比較 flip-chip 之前

後的差別。 
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Abstract 
 

                                              
In this thesis, we focus on the combine of the passive balun and 

active mixer in radio frequency integrated circuit. In the last, we will 

present the driving amplifier in millimeter wave circuit. The operating 

frequency is on 60GHz and using the micro-strip and coplanar strip line 

to implement. 

In passive balun, we implement the Rat-Race and Marchand balun 

by using the TSMC 0.35 um CMOS technology process in circuit design. 

Because the passive circuit always occupy much size in the integrated 

circuit. So we miniaturized the Rat-Race and Marchand balun in design. 

And we implement the micro-mixer in Cherry-Hooper technique by using 

the TSMC SiGe 0.35 um BICMOS and TSMC 0.13 um CMOS 

technology process, respectively. The Cherry-Hooper mixer shows the 

wide bandwidth in high frequency. Besides, we combine the passive 

balun in mixer to Rat-Race and Marchand balun mixer. On the other hand, 

we design the driving amplifier in millimeter wave by using the WIN 

0.15 um PHEMT process. And flip chip this amplifier to compare the 

difference in performance. 
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1.1 研究動機 

通訊產業蓬勃發展，無線通訊部分有 Wireless LAN 802.11a/b/g/n

的出現，以及 3G 將要來臨，使需求量大增，也因為個人無線通信的

普及使得無線通信系統的需求量大量的成長，對於小型化，低價格，

低功率的通信元件的需求也持續的增加。而為了成本與整合的考量，

未來會趨向單一晶片來實現。而單晶射頻積體電路(RFIC)的優勢在於

提供小面積、高重製性、高穩定性及在大量生產時的低價格方面，給

射頻技術一個很好的選擇。另外，隨著製程技術的進步不斷地提升具

有高截止頻率(ft)及高最大振盪頻率(fmax)的元件，因而更高操作頻率

的射頻 IC 晶片不再遙不可及，尤其採用 Silicon 製程的微波、射頻晶

片由於利於單晶片的整合，將是目前研究的重點。 

1.2 論文組織 

  本篇論文將利用 TSMC SiGe 0.35 um BICMOS、TSMC 0.35 um 

COMS、TSMC 0.13 um CMOS 與 WIN 0.15 um PHEMT 製程技術來設

計晶片。第二章主要介紹被動電路分合波器，包括 Marchand balun 和

Rat race。第三章和第四章主要是介紹將被動電路整合到混頻器內。

第五章則是設計與實作 30GHz 和 60GHz 的趨動放大器，並利用覆晶

封裝的技術，比較 Flip chip 前後量測的區別。最後第六章則對於所有

電路設計與實作結果做個結論。 
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2.1 前言 

  近年來，由於無線通訊的普及，使得無線通訊系統的需求量大

量成長，對於單晶微波積體電路(MMIC)與射頻積體電路(RFIC)的通

訊元件需求量也持續的增加。而功率分波器(Power divider)與方向耦

合器(Directional coupler)為電路中極重要的零組件。其中常見的 180

度的分合波器 Marchand balun 或是 Rat race 可以產生不同相位與 3dB

功率，在 single-to-differential 的電路需求上是一種良好的選擇。Balun

為 balance to unbalance 的縮寫，是可將平衡式訊號與非平衡式訊號轉

換的元件，在無線系統中佔有相當重要成份，如 double-balanced 

mixer、push-pull amplifier、frequency doubler 及 phase shifter，都需要

balun 提供平衡式訊號。balun 有分主動式與被動式，主動式 balun 消

耗較大的功率、較高的雜訊指數與 spurious reponse、較低的功率

handing capability 與三階截斷點(Third-order intercept point)，然而，在

現今講求低功率消耗的需求下，被動式 balun 較為適用，但被動式

balun 也有其缺點，通常尺寸過於龐大。在本章節我們將主要介紹

Marchand balun 與 Rat race 兩個分合波器來做討論，並且實現在積體

電路上，這兩種分合波器皆能提供一個寬頻的效果。另外若希望被動

電路做在 IC 上，所佔據的面積將會非常大，所以如果利用一些微小

化的方式或技術來將分合波器尺寸縮小是本章節重要的課題。 
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2.2 Marchand balun 理論分析與實作 

本節一開始會介紹傳統式的 Marchand balun，接著進行目前常見

的幾種 Marchand balun 型式做理論分析與設計上的考量，最後將

Marchand balun 整合到積體電路中，並實際量測電路的 performance

與觀察量測結果進行討論。 

2.2.1 傳統式的 Marchand balun 

Marchand balun 包含兩對耦合線，其中耦合線有微帶線式耦合線

[1][2]、Lange couple 的耦合線、螺旋線圈式的耦合線與變壓器型式

(transformer type)之耦合線[3-7]。而傳統式的 balun 如圖 2.1 所示，一

對耦合線一端接地，即為一最簡單的 balun 型態。 

/ 4λ
oZoZ

 

圖 2.1 傳統式的分合波器 

  而如圖 2.2 為改良式的 Marchand balun，圖(a)為同軸線線型態，

圖(b)為傳輸線型態，訊號從 port1 進去，在 port2 和 port3 會有大小相

同而相位差 180 度的訊號輸出。與圖 2.1 傳統式的分合波器比起來多

出一段耦合線，所以稱為補償式分合波器，也因此能提供另一共振腔

來增加頻寬，所以 Marchand balun 是屬於寬頻的分合波器。 
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(a)                           (b) 

圖 2.2 改良式 Marchand balun 

另外，從阻抗的觀點來看： 

 

當在中心頻時，上式等於 LZ ，而不在中心頻時，因為開路傳輸線阻

抗 2Z 相對起來很小，短路傳輸線阻抗 SZ 相對於 LZ 很大，因此， ABZ

仍然近似於 LZ ，這也就是為什麼補償式的 Marchand balun 能夠如此

寬頻的原因。 

2.2.2 Marchand balun 理論分析 

在設計 Marchand balun 時，由於耦合線在中心頻長度為 / 4λ ，

所以有著耦合係數 C 與傳輸係數 T，而耦合係數 C 與傳輸係數 T 兩

者滿足： 

2 2

2 2

1    without loss

1         with loss

C T

C T

⎧ + =⎪
⎨

+ <⎪⎩

，

，
 

目前我們最常用的 Marchand balun 大部分都是如圖 2.2(b)所示，

那種型態是一個開路端(open)，兩個短路端(short)，從這個可以延申

出其它四種類似的 Marchand balun。如圖 2.3 所示。 

4
λ

SZ LZ

1Z

2Z
open

input

A
B

output 2Z1Z
1SZ 2SZ

LZ
output

open

input A

B

Port1

Port 2 Port 3

2
tan cot
tan

L S
AB

L S

jZ ZZ jZ
Z jZ

θ θ
θ

= −
+
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O/CPort1

Port 2 Port3  

圖 2.3 (a) Type I Marchand balun 

O/CPort1

Port 2 Port3O/CO/C
 

圖 2.3 (b) Type II Marchand balun 

 
 

 

圖 2.3 (c) Type III Marchand balun 

Port1

Port 2 Port3  

圖 2.3 (d) Type IV Marchand balun 

O/CPort1

Port 2 Port3

O/CO/C
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其中耦合線在中心頻長度皆為 / 4λ ，因為先由模擬軟體估算出

是否這四種型態的 Marchand balun 皆能產生 differential 的效果，發現

圖 2.3(b)型式的分合波器在埠 2 和埠 3 的功率分配大小不一致，且並

沒有達到寬頻的效果，然後埠 2 和埠 3 的相位差也不好。而圖 2.3(c)

型式的分合波器效果也並不是很好，因為 S11 無法做到很好的匹配。

所以底下將會針對圖2.3(a) Type I與圖2.3(d) Type IV這兩種型態來做

分析。   

  如圖 2.3(a) Type I 的示意圖如圖 2.4 所示，來做分析並試著討論

其中耦合係數 C 與傳輸係數 T 兩者之間的關係。 

 
 
 
 
 
 
 

圖 2.4 Marchand balun 基本架構圖 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.5 Type I  S11 分析 

/ 4λ / 4λ

Open
  Unbalanced input

  Balanced output

Port1

Port2

Open

3s

1o

2s
rmlm

Port3
4

11 2( )
1

TS C C
C

= − × +
+
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  由圖 2.5 所示，訊號從埠 1 進去，有兩個路徑，第一個路徑會耦

合(C)到 2S 短路端，再由 2S 耦合回去到埠 1，此時傳回埠 1的訊號已

變為 ( 1)C C× − × ，另一個路徑則由埠 2 所吸收。而訊號從埠 1 進去

的第二個路徑會經過兩個傳輸係數(T)到開路端，到開路端後又會有

兩種路徑，第一個路徑是直接反彈回去再經由兩個傳輸係數(T)到埠

1，此時埠 1 又接收到
4T 的訊號，另一個路徑則是耦合到 3S 再耦合

回去到開路端後，從開路端經由兩個傳輸係數(T)到埠 1，此時埠 1 又

接收到的 ( 1)T T C C T T× × × − × × × 訊號。這時我們會發現有個訊號

會在開路端與 3S 之間做重覆性的耦合與反彈形成一個迴路，所以我

們可以由上面的示意圖將所有在埠 1 所接收到的訊號波加總起來得

到 Return loss (S11)： 

 

 

另外 S21 的分析示意圖可由圖 2.6 所示 

Port1

Port2

/ 4λ / 4λ
Open

3

21 21
T CS C T

C
×

= − × +
+

3s

1o

2s
rmlm

 

圖 2.6 Type I  S21 分析 

4

11 2( )
1
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+
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2
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1

C C
C

− + −
=

+

2

2

1 3
1

C
C
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而 S31 的分析示意圖可由圖 2.7 所示 

Port1

Port3

/ 4λ / 4λ
Open

3

31 21
T CS T C

C
= × −

+

3s

1o
rmlm

2s

 

圖 2.7 Type I  S31 分析 

  同上面的分析方式可以推導出 21S 與 31S ，我們可以很明顯的看

出 21S 與 31S 剛好差一個負號，從數學上來看，兩者是大小相等，而

方向相反，也就是相位差了 180 度。同理可推導其它 S參數如下 

 

 

 

 

圖 2.8 Type I  S23 分析 

 

 

 

 

圖 2.9 Type I  S32 分析 
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+
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+
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C
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2

2

2
1

C
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=
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1Port
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Open



第二章  被動電路分合波器之分析與設計 

 11

 

 

 

 

圖 2.10 Type I  S22 分析 

 

 

 

 

圖 2.11 Type I  S33 分析 

(1) Type I 矩陣參數推導 

  這樣子的看法很容易漏掉其中反射接收到的訊號，所以我們以樹

狀圖來表示，並推導出全部的 S 參數矩陣。先從底下的 Type I 

Marchand balun 將波的耦合與傳輸係數用樹狀圖表示出來： 

 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.12 Type I Marchand balun 示意圖 
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圖 2.13 Type I 訊號從埠 1 進入 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.14 Type I 訊號從埠 2 進入 
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圖 2.15 Type I 訊號從埠 3 進入 

  將上面所推導出來的所有 S 參數做整理可以下列矩陣表示之： 

 
 
 
 
 
 
 

由上面矩陣可以看出即使在有損耗的情況下仍然是保持反相的。 

假設沒有損耗情況下將 21T j C= − − 代入上面矩陣中可得下列矩陣： 

 
 
 
 
 
 
 
  

所以在          時，S11 會達到完美的匹配。 
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(2) Type IV 矩陣參數推導 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.16 Type IV Marchand balun 示意圖 

  接著再以樹狀圖將 Type IV 的 S 參數表示出來： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.17 Type IV 訊號從埠 1 進入 
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圖 2.18 Type IV 訊號從埠 2 進入 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.19 Type IV 訊號從埠 3 進入 
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  將上面所推導出來的所有 S 參數做整理可以下列矩陣表示之： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

由上面矩陣可以看出即使在有損耗的情況下仍然是保持反相的。 

假設沒有損耗情況下將 21T j C= − − 代入上面矩陣中可得下列矩陣： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

所以在          時，S11 會達到完美的匹配。 

比較 Type I 與 Type IV 最後推導出來的矩陣，發現 Type I 的耦合

量為          ，而 Type IV 的耦合量為          比 Type I 還要

高，故在實作上比較不容易達到，但利用 EM 模擬軟體可以得知 Type 

IV 的頻寬會比 Type I 還要寬一點，雖然比較不容易實現。 
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(3) Type V 矩陣參數推導 

另外觀察圖 2.12與圖 2.16可以發現一個有趣的現象，若將圖 2.12 

Type I 的 Marchand balun 開路端變短路端，短路端變開路端，則形成

如圖 2.20 Type V 的分合波器： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.20 Type V 分合波器示意圖 

以樹狀圖將 Type IV 的 S 參數表示出來： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.21 Type V 訊號從埠 1 進入 

o c

                          
Zs

Zoe,Zoo
LZ

LZ

0°
4λ

lm

rm

1S

1

2

3

2O

3O

o c

0°

C

T

C

T
1 2

3

3o

2o

1s

C

T
C

T

C

T

C

T

( )1−

( )1+

( )1−

1

rm

lm

1s

3
2

1

2
1 1 :o o C→ −

4 3 3
2

11 21 312 2 2; ;
1 1 1

T CT CTS C S CT S CT
C C C

= − = − = −
+ + +

( )1+



第二章  被動電路分合波器之分析與設計 

 18

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.22 Type V 訊號從埠 2 進入 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.23 Type V 訊號從埠 3 進入 
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將上面所推導出來的所有 S 參數做整理可以下列矩陣表示之： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

假設沒有損耗情況下，將 21T j C= − − 代入上面矩陣中可得下列矩陣： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

由上面的矩陣可以看出在埠 2 和埠 3 所接收到的訊號為大小相

等、方向也相同。這是與 Type I 所不同的。所以我們可以依電路需求

來選擇埠 2 和埠 3 是要同相亦或是反相的訊號。 

 

倘若將圖 2.16 Type IV 的 Marchand balun 開路端變短路端，短路

端變開路端，則形成如圖 2.24 Type VI 的分合波器，再以樹狀圖來推

導出所有的矩陣參數來做比較。 

 
 
 

[ ]

4 3 3
2

2 2 2

3 2 2 2 2
2 2

2 2 21

3 2 2 2 2
2 2

2 2 2

1 1 1

1 1 1

1 1 1

b st

T CT CTC CT CT
C C C

CT C T C TS CT T C
C C C

CT C T C TCT C T
C C C

⎡ ⎤
− − −⎢ ⎥+ + +⎢ ⎥

⎢ ⎥
= − − −⎢ ⎥+ + +⎢ ⎥
⎢ ⎥− − −⎢ ⎥+ + +⎣ ⎦

[ ]

2 2 2

2 2 2

2 2 2

2 2 21

2 2 2

2 2 2

3 1 2 1 2 1
1 1 1

2 1 1 2
1 1 1

2 1 2 1
1 1 1

b st

C C C C Cj j
C C C

C C C CS j
C C C

C C C Cj
C C C

⎡ ⎤− − −
− −⎢ ⎥

+ + +⎢ ⎥
⎢ ⎥− −⎢ ⎥= −

+ + +⎢ ⎥
⎢ ⎥− −⎢ ⎥−
⎢ ⎥+ + +⎣ ⎦



第二章  被動電路分合波器之分析與設計 

 20

(4) Type VI 矩陣參數推導 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.24 Type VI 分合波器示意圖 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.25 Type VI 訊號從埠 1 進入 
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圖 2.26 Type VI 訊號從埠 2 進入 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

圖 2.27 Type VI 訊號從埠 3 進入 
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將上面所推導出來的所有 S 參數做整理可以下列矩陣表示之： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

假設沒有損耗情況下將 21T j C= − − 代入上面矩陣中可得下列矩陣： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

由上面的矩陣可以看出在埠 2和埠 3所接收到的訊號仍然為大小

相等、方向也相同。這是與 Type IV 所不同的。剛好可以和 Type I 和

Type V 這一組電路做對應。 

2.2.3 變壓器型式 Marchand balun 實作與量測 

根據上一小節討論的結果，因為在設計 Marchand balun 時，由於

耦合線在中心頻長度為 / 4λ ，因此，若以微帶線式耦合線、Lange 

couple 的耦合線製作，電路尺寸將會很大，很難去整合在積體電路(IC)

上，而以螺旋型線圈式或變壓器(transformer)型式之耦合線來看，除
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了能夠縮小其 layout，也能靠傳輸線間增加互相耦合以減少金屬線的

長度。本電路將以 Transformer 型態繞轉，可以增加其互感(mutual 

inductance)及互耦(mutual capacitance)，因此，在相同長度的金屬線

下，以繞線圈型的共振頻率比直線型還低，故變壓器型態的架構擁有

比較小的尺寸，也就是說比較適合整合在積體電路中。 

  本電路我們將使用 Type I 形式的 Marchand balun 來設計，並利用

TSMC 0.35um CMOS 製程製作。整體架構可以由圖 2.24 所示： 

Port1

O/C

Port 2 Port3

Port1

O/C

Port 2 Port3

 

圖 2.28 Transformer type Marchand balun 
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模擬與量測結果 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.29 輸入返回損耗 (S11) 
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圖 2.30 Magnitude (S21 & S31) 
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圖 2.31 Phase difference (S21 & S31) 
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圖 2.32 Transformer Marchand balun die photo 
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表 2.1 Transformer Marchand balun Summary 

 
Frequency 11 GHZ 

S11 -10 dB 

S21 -10.018 dB 

S31 -12.85 dB 

Phase difference of sum port 180.23 deg 

Die size 0.6 mm x 0.8 mm 

 

結果與討論 

  由圖 2.25 輸入返回損耗 S11 量測結果可以看出 S11 從 5GHz 到

15GHz 皆有-10dB 以下，表示此 Marchand balun 具有非常寬頻的特

性。再由圖 2.26 Magnitude (S21 & S31)來看，兩者的大小約差了兩到

三 dB 左右，與之前所推導的理論結果並不是很符合，或許是因為在

矽製程上製程損耗非常大，加上兩個 Transformer 之間的連接線

(Connecting Line)太長，約有 180 um，如圖 2.28 Die photo 所示導致兩

邊的 Magnitude 不同。從圖 2.27 Phase difference 約持在 180 度左右的

頻帶並沒有很寬頻，歸咎原因可能是在量測時，因為埠 1 是 GSG 而

埠 2 和埠 3 是採用 GSGSG 針，在量測時並無法一次同時量測，必須

先量埠 1 和埠 2 時，把埠 3 的部分 Terminal 掉，可以量到 S21 與 S11

的資訊。接著再量測 S11 與 S31 的資訊時把埠 2 的部分 Terminal 掉，

所以量測過程中必須校正(Calibration)兩次，所導致的大小與相位差。 
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2.2.4 微小化變壓器型式 Marchand balun 實作與量測 

延續上面的實作，為了將 Marchand balun 更加的微小化，利用在

傳輸線兩端加電容的方式影響其共振頻率，使得操作頻率往下降，然

後電路尺寸卻仍維持固定，即達到微小化的目的。利用 TSMC 0.35 um 

SiGe BiCMOS 製程進行實作，電路架構圖如圖 2.33 所示： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.33 Miniaturized Transformer type Marchand balun 

晶片模擬結果 
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圖 2.34 S 參數 
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圖 2.35 Phase difference (S21 & S31) 
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圖 2.36 Miniaturized Transformer Marchand balun die photo 
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表 2.2 Miniaturized Transformer Marchand balun Summary 

 

Frequency 5 GHZ 

S11 -20 dB 

S21 -9 dB 

S31 -7 dB 

Phase difference of sum port 180 deg 

Die size 0.6 mm x 0.7 mm 

 
 

結果與討論 

由圖 2.34 輸入返回損耗 S11 模擬結果可以看出 S11 在 5GHz 有

-10dB 以下，由 Magnitude (S21 & S31)來看，兩者的大小約差了兩 dB

左右，但若考慮到往後與混頻器結合，Magnitude 差別仍屬於可以接

受的範圍，主要是相位差 180 即可。從圖 2.35 Phase difference 約持在

180 度左右的頻帶並沒有很寬頻，是因為加上電容後使得原本電路變

的較窄頻，但與上一電路比較，尺寸維持一致，但操作頻率卻往下降

了，達到微小化的目的。  
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2.3 Rat race 理論分析與實作 

在本章節我們將會討論 Rat race 4 埠的分合波器，並將它實現在

積體電路中，因為被動電路分合波器要做在 ic 裡面所佔據的面積會

非常大，所以必須採取一些微小化的方式才能整合到晶片裡面。底下

將會討論從傳統式的Rat race (尺寸很大)[8]，進而利用相位反轉(phase 

inverter)的技術[9]讓整個電路尺寸大大的縮小，接著再利用交指型

(Inter-digital)[10][11][12]加上相位反轉(phase inverter)的方式讓 Rat 

race 又更進一步縮小，最後將以 TSMC 積體電路製程設計與製做。 

2.3.1 傳統式的 Rat race 理論分析 

  Rat race 為一個四埠的網路，可以依電路需求選擇兩輸出埠之間

有著 0 度或 180 度的相位差。如圖 2.37 所示為一個傳統式的 Rat race，

若希望得到兩輸端為相同相位，可由埠 4 輸入，在埠 3 和埠 1 會得到

大小和相位皆一樣的功率輸出，若由埠 1 輸入，在埠 2 和埠 4 會有

180 度的相位差功率輸出。另外 Rat race 除了可以當分波器外，還可

以當合波器使用，若信號從埠 1 和埠 3 輸入，在埠 4 為兩信號之和，

而埠 2 則為兩信號之差。其 S 參數的矩陣可由下列表示之： 

 
 
 
 
 
 

180

0 1 0 1
1 0 1 0jS

0 1 0 12
1 0 1 0

−⎡ ⎤
⎢ ⎥−− ⎢ ⎥=
⎢ ⎥
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圖 2.37 傳統式 Rat race 

圖 2.38 可以很清楚看出其功率分或合的情況。 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.38 Rat race 分合波器示意圖 

  接著藉由奇、偶模的分析將 Rat race 分成兩個部分來看[13][14] 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.39 訊號埠 3 有單位振幅輸入時奇、偶模分解電路 
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  由圖 2.39 我們可以奇、偶模做重疊原理得到： 

13S =1/2 (Te-To) 、 23S =1/2 (Te+To) 、 33S =1/2 ( e+ o)Γ Γ 、 43S =1/2 ( e- o)Γ Γ  

14S =1/2 (Te+To) 、 24S =1/2 (Te-To) 、 34S =1/2 ( e- o)Γ Γ 、 44S =1/2 ( e+ o)Γ Γ  

 
 
 
 
 
 
 

            (a)偶模                       (b)奇模 

圖 2.40 Rat race 奇、偶模分解電路(埠 3) 

  圖 2.40 表示 Rat race 分解成半電路後，以傳輸線表示的型態。再

分別解出奇、偶模的 ABCD 矩陣。 

 

將所得到的 ABCD 矩陣代入下列式子算出等效奇、偶模 S 參數 
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得到 

 

       13S =1/2 (Te-To)=0    23
-jS =1/2 (Te+To)=
2  

      33S =1/2 ( e+ o)=0Γ Γ    43
-jS =1/2 ( e- o)=
2

Γ Γ  

由上面所推導出來的結果可以看出訊號由埠 3 進去，而埠 2 和埠 4 會

等功率且等相位，另外埠 3 則為隔離埠。符合一開始所推論的。 

接著我們繼續推導出若訊號由埠 1 進入，看是否埠 2 和埠 4 會得到大

小相等，相位相反的訊號。如圖 2.41 所示： 

 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.41 訊號埠 1 有單位振幅輸入時奇、偶模分解電路 
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 由圖 2.41 我們可以奇、偶模做重疊原理得到： 

11S =1/2 ( e+ o)Γ Γ 、 21S =1/2 ( e- o) Γ Γ 、 31S =1/2 (Te-To) 、 41S =1/2 (Te+To)  

12S =1/2 ( e- o)Γ Γ 、 22S =1/2 ( e+ o) Γ Γ 、 32S =1/2 (Te+To) 、 42S =1/2 (Te-To)  

 
 
 
 
 
 
 

(a)偶模                       (b)奇模 

圖 2.42 Rat race 奇、偶模分解電路(埠 1) 

 
 
 
 
 
 
 

同理，將所得到的 ABCD 矩陣轉為等效奇、偶模 S 參數得到 
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11S =1/2 ( e+ o)=0Γ Γ    21
jS =1/2 ( e- o) =
2

Γ Γ  

31S =1/2 (Te-To) =0    41
-jS =1/2 (Te+To)=
2  

由上面所推導出來的結果可以看出訊號由埠 1 進去，而埠 2 和埠

4 會等功率且相位相反，另外埠 3 則為隔離埠。 

2.3.2 相位反轉(Phase Inverter)之 Rat race 理論分析 

從 2.3.1 節所提到的環型 rat-race 電路分析，可以清楚的說明產生

同相位與差動訊號的優點。但其常因3 / 4λ 長度過長佔據了電路上很

大的面積以及頻寬很窄的缺點所困擾。我們將延續上面推導並且利用

/ 4λ 長度加 180度相位反轉(Phase Inverter)取代原本傳統環型 rat race

的3 / 4λ 的長度，亦可達到電路四埠的結構對稱性，且克服了傳統環

型 rat race 窄頻的缺點。我們以 C.Y. Chang 於 2003 所提出的微小化

rat-race 做為設計依據[15]，如圖 2.43 為 phase inverter 的 rat race。 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.43 相位反轉(phase inverter)示意圖 

4
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1Port 2Port

3Port4Port

Phase
Inverter
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接著我們一樣利用奇、偶模半電路來做 phase inverter 電路分析。[9] 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.44 奇、偶模之 phase inverter 分析示意圖 

 

 

 

(a)                               (b) 

圖 2.45 Phase Inverter Rat-race (a)偶模(b)奇模 等效半電路 

我們將圖 2.44 使用奇模、偶模半電路做分析(如圖 2.45)，奇模

與偶模輸出入阻抗剛好是反對稱的，為簡化電路數學推導使
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繼續將 ABCD 矩陣轉為 S 參數： 
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e
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S S
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= ⎢ ⎥
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轉換而得的 S 參數，將奇模與偶模做重疊原理得: 
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由上面的推導最後可以看出 Phase Inverter 提供了 180 度的效果，所

以利用 Phase Inverter 加上
1
4
λ可以取代原本傳統環型

3
4
λ  Rat race。

達到微小化的目的。 
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2.3.3交指型(Inter-digital)與相位反轉Rat race理論分析 

  之前提到如何利用相位反轉的方式將 Rat race 的電路尺寸縮小，

在本節將會介紹如何利用步階阻抗(Stepped impedance)將傳縮線縮

短，達到整體微小化的目的。最後同樣會以 TSMC 0.35um CMOS 製

程設計與製做交指型相位反轉的分合波器去驗證理論與實驗是相符

的。如何將原本 / 4λ 的傳輸線縮小，我們將會利用 Stepped impedance 

來達到[15]，也就是說將原本的傳輸線改為一個低阻抗、高阻抗、低

阻抗相間的傳輸線，這樣會讓原本傳輸線更加縮小。 

  假設一段傳輸線的長度為 l，特性阻抗為 oZ ，其 ABCD 矩陣可

以表示為 cosA lβ= 、 sinoB jZ lβ= 、 sinoC jY lβ= 、 cosD lβ= ，轉

換為 Z參數得到下列等式： 

11 22 coto
AZ Z jZ l
C

β= = = −  

12 21
1 cotoZ Z jZ l
C

β= = = −  

下圖 2.46 為雙埠 T 型等效電路 

11 12Z Z− 22 12Z Z−

12Z

 

圖 2.46 互易性雙埠網路 T 型等效電路 
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其中串聯元件為 11 12
cos 1 tan

sin 2o o
l lZ Z jZ jZ

l
β β
β

⎡ ⎤− ⎛ ⎞− = − = ⎜ ⎟⎢ ⎥ ⎝ ⎠⎣ ⎦
 

並聯元件為 12Z ，如果當 2
l πβ < 時，串聯元件為正電抗(電感)，而並

聯元件為負電抗(電容)，等效電路圖如圖 2.47 所示： 

2
Xj

2
Xj

jB

 

圖 2.47 2
l πβ < 時傳輸線等效電路 

其中 tan
2 2o
X lZ β⎛ ⎞= ⎜ ⎟

⎝ ⎠
、

1 sin
o

B l
Z

β= ，假設當特性阻抗很高的時候

上式可近似為 tan
2o
lX Z β

≅ 、 0B ≅ ，整個傳輸線變成電感性，好像

一個串聯的電感。倘若當特性阻抗很低的時候上式可近似為 0X ≅ 、

sinoB Y lβ≅ ，整個傳輸線就變成電容性，好像一個串聯的電容。 

有了上述的概念，我們可以知道 Stepped impedance 之低阻抗、

高阻抗、低阻抗相間的傳輸線，可以利用電容性、電感性、電容性相

間來取代。然而在傳輸線理論中，當傳輸線寬度很小的時候，呈現的

是高阻抗(電感性)，而當傳輸線寬度很大的時候，呈現的是低阻抗(電

容性)，在此我們將利用比寬度較小的傳輸線來表示高阻抗與交指型
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電容來表示低阻抗，以達到步階阻抗的傳輸線。 

而步階阻抗傳輸線可由圖 2.48 表示之： 

 
 
 
 

圖 2.48 Step impedance 等效電路示意圖 

我們先計算兩者的 ABCD 矩陣如下： 

 
 
 
 
 
 

假設 

則上述兩個的矩陣應該是相等的，經過展開計算後可得到 
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經整理後可得到下列兩個等式： 

 
 

有了這兩個等式，我們可以先估算所需要的特性阻抗值與其等效的電

容、電感值。並且利用交指型電容來實現。 
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2.3.4 交指型相位反轉之分合波器實作與量測 

  根據前面幾節的描述，我們採用交指型電容加上相位反轉的方式

將電路尺寸微小化，電路架構如圖 2.49 所示，訊號一開始是以共平

面波導(Coplanar waveguide)的方式進入，然後轉換為轉共平面微帶線

(Coplanar strip-line)，其中金屬的寬度和金屬到地空隙寬度也必須做

考量。在中間的 Phase inverter 產生了 180 度的效果，使得原先需要
3
4
λ

的傳輸線以
1
4
λ的傳輸線加上 Phase inverter 來取代，而且也因為 phase 

inverter，讓此分合波器達到寬頻的效果。至於
1
4
λ的傳輸線則利用兩

個交指型電容當低阻抗，而較細的傳輸線當高阻抗，再縮小原本的電

路。接著以 EM 模擬軟體 IE3D 模擬其特性，預計埠 2 和埠 4 會等分

功率且相位相反，而埠 3 為隔離埠，並利用 TSMC 0.35um CMOS 製

程製作。 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.49 Inter-digital and phase inverter Rat race 
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模擬與量測結果 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.50 Magnitude (S11 & S21 & S31 & S41) 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.51 Phase difference (S21 & S41) 
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Die Photo 
 

 
 

圖 2.52 Inter-digital phase inverter rat race die photo 

 
 

表 2.3 Inter-digital Phase inverter Rat race Summary 

 
Frequency 5 GHZ 

S11 -11.5 dB 

S21 -7.3 dB 

S41 -6.7 dB 

S31 -38 dB 

Phase difference of sum port 180.68 deg 

Die size 1.5 mm x 1.5 mm 

 
 
 
 

Port3

Port2Port1 

Port4 
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結果與討論 

  此晶片大小是 1.5 mm x 1.5 mm，可以由圖 2.52 Die photo 看出電

路是非常對稱，並利用 NDL 的 Four-port 網路分析儀進行量測，因為

此電路必須四面下針(GSG)，目前能量測到的頻率並不高(受限於

Calibration Kit)，大約最高只能量到 20GHz~30GHz 而已，所以這也

是當時在訂定規格所考慮到的，才會選擇 10GHz 為中心頻率。 

由圖 2.50 量測結果可以發現此電路充分的表現出良好的特性，

在 5GHz~15GHz，S11 都有在-10dB 以下，而且 Magnitude 幾乎貼在

一起，因為是做在積體電路裡面損耗比較大，所以量測結果 S21 和

S41 大約-7dB 左右，仍然屬於可以接受的範圍內，並且可以很清楚的

看出隨著頻率的上升，其 S21 和 S41 的 Magnitude 也慢慢的往下降。

另外 S31 為隔離埠，由圖中也可以很明顯看出一直到 20GHz 都是在

-30dB 以下，表示在在埠 3 訊號被完美的抵消掉，產生不錯的隔離度。 

  圖 2.51 量測結果可以很清楚的告訴我們相位差不管在任何頻率

皆為 180 度左右，與理論完全吻合且有抗拒損耗(loss)的效果。另外

利用低阻抗(low)、高阻抗(high)、低阻抗(low)相間的方式達到微小化

效果卓越，倘若只有利用相位反轉(phase inverter)方式在此頻段下 Die 

Size 大約要 2.2 mm x 2.2 mm，所以利用 Step impedance 成功的將電

路尺寸縮小約 60%左右，達到微小化且整合到積體電路中的目的。 
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2.3.5 變壓器型式相位反轉之分合波器實作與量測 

如之前所述，以變壓器型式之耦合線來看，除了能夠縮小其 layout

面積，也能靠傳輸線間增加互相耦合以減少金屬線的長度。本電路將

利用 TSMC 0.35um CMOS 製程製作。電路架構如圖 2.53 所示： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.53 Transformer type phase inverter rat race 

模擬與量測結果 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.54 Magnitude (S11 & S21 & S31 & S41) 
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圖 2.55 Phase difference (S21 & S41) 

Die Photo 

 

 
 

圖 2.56 Transformer phase inverter rat race die photo 
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表 2.4 Transformer type Phase inverter Rat race Summary 

 
Frequency 15 GHZ 

S11 -36.5 dB 

S21 -9.3 dB 

S41 -8 dB 

S31 -26 dB 

Phase difference of sum port 180 deg 

Die size 1.0 mm x 1.0 mm 

 

結果與討論 

此晶片大小是 1.0 mm x 1.0 mm，可以由圖 2.56 Die photo 看出電

路是非常對稱，並利用 NDL 的 Four port 網路分析儀進行量測，且此

電路為四面下針(GSG)，由 Die size 可以看出比起交指型的分合波器

電路尺寸又更加縮小，這是 Transformer type 的好處。從圖 2.55 來看

輸出訊號是非常 balance 的訊號，從 5GHz ~ 25GHz 幾乎都維持在 180

度左右的相位。而圖 2.54 的 S 參數特性也充分了表現出 rat race 的特

性，雖然 Magnitude 差了大約 1dB，但達到了微小化的目的。 
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2.3.6 微小化變壓器型式相位反轉分合波器實作與量測 

延續上面的實作，為了將 rat race 更加的微小化，除了使用

Transformer type 以外，並利用在傳輸線兩端加電容的方式影響其共

振頻率，使得操作頻率往下降，然後電路尺寸卻仍維持固定，即達到

微小化的目的。電路架構如圖 2.57 所示在 rat race 四邊加上電容： 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.57 Miniaturized transformer type phase inverter rat race 

晶片量測結果 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.58 Magnitude (S11 & S21 & S31 & S41) 
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圖 2.59 Phase difference (S21 & S41) 

Die Photo 

 

 
 

圖 2.60 Miniaturized transformer phase inverter rat race die photo 
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表 2.5 Miniaturized Transformer type  

 Phase inverter Rat race Summary 
 

Frequency 5 GHZ 

S11 -13.34 dB 

S21 -10.7 dB 

S41 -8.9 dB 

S31 -31.7 dB 

Phase difference of sum port 180.8 deg 

Die size 1.0 mm x 1.0 mm 

 

結果與討論 

  本電路已經傳統式的 rat race 從 phase inverter 再加上 transformer 

type 的方式，再利用電容影響其共振頻率，已將電路尺寸大大的縮

小，利於整合至積體電路中，並利用 TSMC 0.35um CMOS 製程製作。 

我們可以觀察到與前一電路的差別是在於操作頻率變到 5GHz，而

Size 維持 1.0 mm x 1.0 mm，但缺點是受到電容影響變的較窄頻，且

Magnitude 亦差了將近 2dB，但並不影響與混頻器結合，因為 Gilbert 

mixer 對 Magnitude 較不受影響，只要相位仍維持 180 度即可，而由

圖 2.59 可看出從 2GHz ~ 10GHz 相位幾乎都在 180 度左右。 
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3.1 前言 

在射頻接收機中，混頻器扮演的一個很重要的角色。在本章節我

們將實際將之前所提到的 Marchand balun 整合到混頻器裡，而混頻器

架構將以 Gilbert cell mixer 為主體，並結合微波與類比的概念，將

Marchand balun 所產生的 differential 訊號置於混頻器的 LO 端，且利

用微小化的方式將被動電路縮小，以利於在積體電路中實現。一般而

言，吉伯特架構的混頻器對於 LO 與 RF 的相位是非常重要的，會對

混頻器的隔離度造成很大的影響。而在設計混頻器時包含了如轉換增

益(轉換增益)、頻寬(Bandwidth)、線性度(Linearity)、Noise Figure(雜

訊指數)、埠對埠的隔離度(隔離度)、動態範圍(Dynamic range)、功率

耗損(Power Consumption)、三階截斷點(Third order Intercept point)等

都是必須考慮的重點，依照設計需求度系統架構有所不同。 

3.2 Marchand balun 之混頻器設計與實現 

  本電路利用了 TSMC 0.35 um SiGe BiCMOS 製程技術，實現一

個中心頻率在 10GHz 左右的吉伯特降頻微混頻器[1]。為了減少量測

上的不便，在混頻器的 LO、RF 與 IF 端均為單端輸入(出)。在 LO 端

採用上一章節提到的 Marchand balun 來將不平衡信號轉為平衡式的

訊號，在 RF 端利用微混頻器的方式單端轉雙端輸入，而 IF 端則應用

Cherry Hooper 架構式的 Buffer，將 diffrenctial 訊號轉為單端輸出。電
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路架構如圖 3.1 所示： 

2Vcc1Vcc

LO

O/C

RF

IF

1Q 2Q

3Q 4Q

1r 2r

3r 4rMarchand Balun

LO+

LO-

5Q 6Q 7Q 8Q

9Q

10Q

1M 2M
5r 6r

LODC

LODC

 Shunt Shunt Feedback
Output Buffer

−

 

圖 3.1 Marchand balun 與 Cherry Hooper 技術降頻器電路  

  3.2.1 本地震盪源輸入極 

LO 端我們採用 Marchand balun 產生 differential 訊號，如圖 3.2

所示，我們可以看出此 Marchand balun 是由兩個四分之一波長 

transformer 所組成，訊號由 port1 進去到另一端為開路，耦合到 port2

和 port3 出去，且為 differential 訊號，中間為 Common ground，在整

合於混頻器時，LO 所需要的 DC 訊號由 Common ground 那一點灌入

混頻器內。此 Marchand balun 是採取上一章節所述之 Type I 的架構，

也是一般最常用的型式[2]。 
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Port1

Port 2 Port3

O/C

 

圖 3.2 Transformer Marchand balun 

因為放在吉伯特混頻器的 LO 端，如果 Marchand balun 所產生的

信號 Port2 & Port3 夠平衡，則埠對埠的隔離度會很好，相對的其

Magnitude 的要求則沒那麼嚴格，只要 LO 的功率夠大，足夠讓 Gilbert 

cell 的電晶體產生混頻的效果即可。 

  3.2.2 射頻輸入極 

本電路主要採用 Gilbert cell mixer 為主要架構核心，由四個電晶

體形成一個差動電流開關，當 LO 訊號夠大使電晶體能迅速切換，可

達到讓 RF 和 LO 訊號產生混頻的效果，因而產生降頻之動作。至於

在射頻輸入極(RF)微混頻器為主體[3]，如圖 3.3 在輸入端的轉導放大

器，構成一個 Single to Differential 之電路，電阻 r1、r3 和電晶體的

1/gm 提供輸入電阻匹配，不同於傳統的吉伯架構混頻器需要外加匹

配電路，如此可讓輸入匹配電路不會佔據太大之面積，並可達到寬頻

匹配。另外，輸入訊號進入電晶體產生輸出電流，並利用電流鏡產生
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一反相的輸出電流，因此只要單端輸入即可產生 differential 的電流。 

 

 

 

 

 

 

圖 3.3 微混頻器架構示意圖 

  3.2.3 輸出緩衝極 

  在輸出 IF 端，我們採用 Cherry Hooper 的放大機制單端輸出，

不僅僅有提高增益的效果，而且頻寬也變更寬。因為 Gilbert cell 只提

供 switch，整個微混頻器由 Q2 所主導，可由圖 3.4 來分析，Q2 所扮

演的是一個轉導放大器(TCA)，而 Q9 則為轉阻放大器(TIA)[4][5]。 
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圖 3.4 Cherry Hooper technique employed in the micromixer 
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圖 3.5 為小信號分析，分為轉導與轉阻兩部分來討論 
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             (a)TCA                        (b)TIA 

圖 3.5 轉導與轉阻放大器小信號分析       

由上圖所示，我們可以寫出其電路的轉移函數 
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所以上面兩個極點皆受到 1+gmR 的影響，因而大大的降低電阻值，

使得極點向外延伸、電路頻寬拉大，以達到寬頻的機制。 

另外在電路架構上， fR 是回授電阻可增加輸出頻寬，而 Darlinton 

pair 可增加速度，所以整體來看輸出級有著單端輸出與寬頻的特性。 
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  3.2.4 晶片量測結果 
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圖 3.6 轉換增益 VS. LO Power 
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圖 3.7 轉換增益 VS. RF Power (P1dB) 
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圖 3.8 轉換增益 VS. IF Frequency 
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圖 3.9 轉換增益 VS. RF Frequency 
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圖 3.10 IM3 
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圖 3.11 隔離度 
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圖 3.12 返回損耗 
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圖 3.13 雜訊指數 
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表 3.1 Marchand balun mixer Summary 

 

Process TSMC 0.35um SiGe BiCMOS 

DC Current 12mA & 13mA@5V 
Conversion Gain 14.25dB@LO:5.595dBm 

IP1dB -17dBm 
IIP3 -6.5dBm 

LO-to-IF Isolation -37dB 
LO-to-RF Isolation -37dB 
RF-to-IF Isolation -22dB 
LO Return Loss -12dB 
RF Return Loss -15dB 
IF Return Loss -12dB 

 Chip Size  1.0mm x 1.0mm 

 

Die Photo 

 

圖 3.14 Marchand balun mixer die photo 
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VCC2 
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  3.2.5 結果與討論 

  由上面量測結果可以看出將被動電路 Marchand balun 整合到積

體電路中仍然有著不錯的特性，且晶片面積只有 1.0 x 1.0 mm。圖 3.6

表示出在 LO Power=-9dB 時即有約 9dB 的轉換增益，代表此電路只

需要低的 LO Power 即可趨動整個混頻器。而在 LO Power 為 5.95dBm

時有最高的轉換增益。而圖 3.7 可看出 P1dB 約-17dBm，圖 3.8 表示

此電路在 IF 的頻寬。因為 Marchand balun 的作用，圖 3.9 顯示了 RF

頻寬會有一個很寬的頻段，再次說明了 Marchand balun 具有寬頻的特

性，結合混頻器後 RF 3dB 頻寬約從 3GHz~13GHz。 

  從圖 3.10 利用了雙調測試量 IM3，P1dB 約-17dBm，而 IIP3 約

-6.5dBm。圖 3.11 為 RF to IF & RF to LO & LO to IF 的隔離度皆在

-20dB 以下。從返回損耗來看圖 3.12 顯示因為微混頻器的效果，RF

埠均在-10dB 以下且有寬頻的匹配。而 LO 埠也因為 Marchand balun

多少有匹配的效果，返迴損耗約在-10dB 左右，而在 IF 埠因為緩衝級

也達到匹配的效果。至於雜訊指數方面表現也很好，最好的雜訊指數

是在 RF 在 6GHz 和 10GHz 時只有約 13dB 的雜訊指數，其它頻率也

都在-20dB 以內。 
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3.3 微小化 Marchand balun 之混頻器設計與實現 

  本電路利用了 TSMC 0.35 um SiGe BiCMOS 製程技術，實現一

個中心頻率在 5GHz 左右的吉伯特降頻微混頻器。與上一小節的區別

是在於將 Marchand balun 更進一步微小化，利用四邊加電容的方式

[6][7]讓操作頻率縮小，更容易整合到積體電路中。為了減少量測上

的不便，在混頻器的 LO、RF 與 IF 端均為單端輸入(出)。在 LO 端採

用微小化的 Marchand balun 來將不平衡信號轉為平衡式的訊號，在

RF 端利用微混頻器的方式單端轉雙端輸入，而 IF 端則應用 Cherry 

Hooper 架構式的 Buffer，將 diffrenctial 訊號轉為單端輸出。電路架構

如圖 3.15 所示： 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 3.15 微小化之 Marchand balun 與 Cherry Hooper 技術降頻器電路 

RF

IFLO+

LO-LO
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  3.3.1 本地震盪源輸入極 

LO 端我們採用 Marchand balun 產生 differential 訊號，與上一小

節不同的是我們在四邊加電容，使得操作頻率往低頻走，一般而言，

愈低頻的電路尺寸愈大，所以我們將原本操作在 17GHz 左右的

Marchand balun，Size 為 180um x 450um，利用 lump 化的方式以電容

影響其操作頻率，使其應用在 5GHz 左右的電路，但尺寸仍然維持

180um x 450um，即達到微小化的目的。由微小化方式可見下圖 3.16 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 3.16 微小化分合波器示意圖 

  所以我們可以將中間 couple line 利用之前所提的 transformer

來實現，使得共振頻率縮小。而中間同樣為 Common ground，在整合

於混頻器時，LO 所需要的 DC 訊號由 Common ground 那一點灌入混

頻器內。 
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  3.3.2 射頻輸入極 

本電路一樣是採用 Gilbert cell mixer 為主要架構核心，由四個電

晶體形成一個差動電流開關，至於在射頻輸入極(RF)微混頻器為主

體，如圖 3.3 在輸入端的轉導放大器(TCA)，構成一個 Single to 

Differential 之電路。 

  3.3.3 輸出緩衝極 

  在輸出 IF 端，我們仍然採用 Cherry Hooper 的放大機制單端輸

出，為一個轉阻放大器(TIA)，不僅僅有提高增益的效果，而且頻寬

也變更寬。如之前的電路分析所示，因為兩個極點皆受到 1+gmR 的

影響，使得極點向外延伸，以達到寬頻的機制。與上一個電路的差別

在於沒有加 Darlinton pair，直接經過耦合電容做單端輸出。 

  3.3.4 晶片量測結果 
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圖 3.17 轉換增益 VS. LO Power 
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圖 3.18 轉換增益 VS. RF Power (P1dB) 
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圖 3.19 轉換增益 VS. IF Frequency 
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圖 3.20 轉換增益 VS. RF Frequency 
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圖 3.21 IM3 

 

 



第三章  Marchand balun 之混頻器設計 

 68

 

0 5 10 15
-80

-60

-40

-20

0

 

 

Is
ol

at
io

n 
(d

B
)

Frequency (GHz)

 RF-IF Isolation
 LO-IF Isolation
 LO-RF Isolation

 

圖 3.22 隔離度 
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圖 3.23 返回損耗 
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圖 3.24 雜訊指數 

表 3.2 Miniaturized Marchand balun mixer Summary 

 

Process TSMC 0.35um SiGe BiCMOS 

DC Current 32mA@5V 
Conversion Gain  16.3dB@LO:1.5dBm 

IP1dB -18dBm 
IIP3 -7.5dBm 

LO-to-IF Isolation -55dB 
LO-to-RF Isolation -50dB 
RF-to-IF Isolation -27dB 
LO Return Loss -10dB 
RF Return Loss -20dB 
IF Return Loss -10dB 

 Chip Size  0.9 mm x 1.0 mm 
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Die photo 

 
圖 3.25 Miniaturized Marchand balun mixer die photo 

  3.3.5 結果與討論 

  本電路主要是利用在被動電路 Marchand balun 四邊加上電容，影

響其共振頻率進而達到微小化的效果，再與混頻器做結合。從上面量

測結果來看有著不錯的特性。圖 3.17 顯示出在 LO=1.5dBm 時有

16.3dB 的轉換增益，圖 3.19 因為電路架構中輸出耦合電容的效應，

導致接近 0Hz 時轉換增益就往下掉。圖 3.20 為量測 RF 的頻寬，也因

為 Marchand balun 的影響，RF 埠非常寬頻(3GHz~12GHz)。另外圖

3.21 為隔離效果，圖 3.22 是各個埠的返回損耗，LO Port 約-10dB 左

右，而 RF 和 IF Port 皆在-15dB 以下，圖 3.24 雜訊指數之量測結果

發現 IF 頻率一直到 3GHz 皆維持-16dB 左右的雜訊指數。所以將微小

化後的 Marchand balun 和混頻器做結合仍有著相當不錯的特性。 
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4.1 前言 

上一章節我們整合被動電路 Marchand balun 與主動電路混頻

器，將之實現在積體電路上。而在本章節會利用到第二章所提到的

Rat race 分合波器整合到混頻器裡，但因為 Rat race 是四埠元件，所

以所佔據的面積會比三埠元件(Marchand balun)還要大許多，此時如

何將分合波器微小化將是很重要的課題。另外混頻器架構同樣以

Gilbert cell mixer 為主體，並結合微波與類比的概念，將 Rat race 所產

生的 differential 訊號置於混頻器的 LO 端，且利用微小化的方式將被

動電路縮小，以利於在積體電路中實現。如之前所述，以變壓器

(Transformer)型式之耦合線來看，除了能夠縮小其 layout 面積，也能

靠傳輸線間增加互相耦合以減少金屬線的長度。因為同時增加其互感

(mutual capacitance)及互耦(mutual inductance)，因此，在相同長度的

金屬線下，以繞線圈型的共振頻率比直線型還低，擁有比較小的尺

寸，也就是說比較適合整合在積體電路中。 

4.2 Transformer Rat race 之混頻器設計與實現 

  本電路利用了 TSMC 0.35 um SiGe BiCMOS 製程技術，實現一

個中心頻率在 10GHz 左右的吉伯特降頻微混頻器[1]。為了減少量測

上的不便，在混頻器的 LO、RF 與 IF 端均為單端輸入(出)。在 LO 端

採用第二章節提到的 Rat race 來將不平衡信號轉為平衡式的訊號，在
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RF 端利用微混頻器的方式單端轉雙端輸入，而 IF 端則應用 Cherry 

Hooper 架構式的 Buffer，將 diffrenctial 訊號轉為單端輸出。電路架構

如圖 4.1 所示： 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 4.1 Transformer Rat race 與 Cherry Hooper 技術降頻器電路 

  4.2.1 本地震盪源輸入極 

LO 端我們採用 Rat race 產生 differential 訊號，如圖 4.2 所示，我

們可以看出此 Rat race 是由四個四分之一波長 transformer 所組成，

訊號由 port1 進去， port2 和 port4 為 differential 訊號，且 port3 為隔

離埠。因為利用了相位反轉的技術讓Rat race微小化，並以Transformer

方式增加其耦合量讓電路尺寸更加縮小。 

LO+

LO-

RF

IF

LO LO+

LO-
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Port1 Port 2

Port 3Port4
 

圖 4.2 Transformer Rat race 

  4.2.2 射頻輸入極 

本電路主要採用微混頻器的架構[2]，如圖 3.3 所示。 

  4.2.3 輸出緩衝極 

  在輸出 IF 端，我們亦採用 Cherry Hooper 的放大機制單端輸出，

以 Darlinton pair 增加速度，使輸出級有單端輸出與寬頻的特性。[3][4] 

  4.2.4 晶片量測結果 
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圖 4.3 轉換增益 VS. LO Power 
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圖 4.4 轉換增益 VS. RF Power (P1dB) 
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圖 4.6 轉換增益 VS. RF Frequency 
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圖 4.7 IM3 
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圖 4.8 隔離度 
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圖 4.9 返回損耗 
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圖 4.10 雜訊指數 

表 4.1 Rat race mixer Summary    

 

Process TSMC 0.35um SiGe BiCMOS 

DC Current 31.94mA@5V 
Conversion Gain 11.6dB@LO:0dBm 

IP1dB -10dBm 
IIP3 4dBm 

LO-to-IF Isolation -40dB 
LO-to-RF Isolation -40dB 
RF-to-IF Isolation -45dB 
LO Return Loss -10dB 
RF Return Loss -14dB 
IF Return Loss -16dB 

 Chip Size  1.4 mm x 1.4 mm 
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Die photo 

 
圖 4.11 Rat race mixer die photo 

  4.2.5 結果與討論 

  由圖 4.11 可以看出主動電路是擺在 Rat race 的中間，然後將訊號

線拉到外面的 PAD。量測結果由圖 4.3 所示在 LO=0dBm 大約有

11.6dB 的轉換增益，圖 4.5 量測為 IF 頻寬，顯示出此電路 IF 頻寬大

約只有一兩百 MB，並沒有充分表現出 Cherry Hooper 的效果。從 RF

頻寬來看如圖 4.6，亦如預期的非常寬頻，以 3dB 頻寬來看，RF 

bandwidth 大約可從 3GHz 到 14GHz 這麼寬頻，表示 rat race 特性在

混頻器表現出來。圖 4.7 為 IM3 的量測，P1dB 為-10dBm，IIP3 為

4dBm。從圖 4.9 來看各端埠的返回損耗皆在-10dB 以下，而圖 4.10

的雜訊指數量測結果很好，皆在 15dB 左右。 
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4.3 微小化 Transformer Rat race 混頻器設計與實現 

  本電路利用 TSMC 0.35 um SiGe BiCMOS 製程技術，實現一個

中心頻率在 5GHz左右的吉伯特降頻微混頻器。將上一小節的Rat race

更進一步微小化，利用四邊加電容的方式[5][6]讓操作頻率縮小，更

容易整合到積體電路中。為了減少量測上的不便，在混頻器的 LO、

RF 與 IF 端均為單端輸入(出)。在 LO 端採用微小化的 Rat race 來產

生 differential 訊號，在 RF 端利用微混頻器的方式單端轉雙端輸入，

而 IF 端則應用 Cherry Hooper 架構式的 Buffer。 

電路架構如圖 4.12 所示： 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 4.12 微小化之 Rat race 與 Cherry Hooper 技術降頻器電路 
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  4.3.1 本地震盪源輸入極 

LO 端我們採用 Rat race 產生 differential 訊號，並在四邊加電容，

使得操作頻率往低頻走，一般而言，愈低頻的電路尺寸愈大，所以我

們將原本操作在 25GHz 左右的 Rat race，Size 為 1000 um x 1000 um，

利用 lump 化的方式以電容影響其操作頻率，使其應用在 5GHz 左右

的電路，但尺寸仍然維持 1000 um x 1000 um，即達到微小化的目的。

由微小化方式如上一章之圖 3.16 所示 

  4.3.2 射頻輸入極 

本電路一樣是採用 Gilbert cell mixer 為主要架構核心，由四個電

晶體形成一個差動電流開關，至於在射頻輸入極(RF)微混頻器為主

體，如圖 3.3 在輸入端的轉導放大器(TCA)，構成一個 Single to 

Differential 之電路。 

  4.3.3 輸出緩衝極 

  在輸出 IF 端，我們仍然採用 Cherry Hooper 的放大機制單端輸

出，為一個轉阻放大器(TIA)，不僅僅有提高增益的效果，而且頻寬

也變更寬。如之前的電路分析所示，因為兩個極點皆受到 1+gmR 的

影響，使得極點向外延伸，以達到寬頻的機制。主動混頻器部分架構

上與之前幾乎完全一樣，只有頻率部分不同而已。 
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  4.3.4 晶片量測結果 
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圖 4.13 轉換增益 VS. LO Power 
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圖 4.14 轉換增益 VS. RF Power (P1dB) 
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圖 4.15 轉換增益 VS. IF Frequency 
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圖 4.16 轉換增益 VS. RF Frequency 
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圖 4.17 IM3 (LO：3GHz) 
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圖 4.18 IM3 (LO：4.9GHz) 
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圖 4.19 IM3 (LO：9GHz) 
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圖 4.20 隔離度 
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圖 4.21 返回損耗 
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圖 4.22 雜訊指數 
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表 4.2 Miniaturized Rat race mixer Summary 

Process TSMC 0.35um SiGe BiCMOS 

DC Current 5.17mA & 18.18mA@5V 
Conversion Gain 12.5dB@LO:4.8dBm 

IP1dB -12dBm@LO:3GHz 
IP1dB -12dBm@LO:4.9GHz 

IP1dB -11dBm@LO: 9GHz 
IIP3 -1dBm@LO:3GHz 
IIP3 -2dBm@LO:4.9GHz 
IIP3 -3dBm@LO:9GHz 

LO-to-IF Isolation -50dB 
LO-to-RF Isolation -50dB 
RF-to-IF Isolation -30dB 
LO Return Loss -10dB 
RF Return Loss < -20dB 
IF Return Loss < -20dB 

 Chip Size  1.2 mm x 1.4 mm 

Die photo 

 

圖 4.23 Miniaturized Rat race mixer die photo 
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  4.3.5 結果與討論 

  從量測結果來看，圖 4.13 顯示了在不同 LO 頻率下的轉換增益，

圖 4.15 為 IF 頻寬，因為 Cherry Hooper 的效果，使得頻寬超過 1GHz

以上，如圖 4.16 所示，也因為 Marchand balun，其 RF 頻寬可從

3GHz~10GHz 這麼寬頻，剛好符合 Ultra band 的規格，所以我們分別

量測 3GHz、5GHz 與 9GHz 的 IM3，如圖 4.17、圖 4.18 與圖 4.19。

而 P1dB 大約為-12dBm 左右，而 IIP3 約為-2dBm 左右。我們再來看

隔離埠的效果，從圖 4.20 所示，量測結果 LO-to-IF 和 LO-to-RF 隔

離度約為-50dB，而 RF-to-IF 隔離度約為-30dB。所以我們可以知道

此電路埠與埠之間的隔離度還不錯。而各埠之間的返回損耗亦都在

-10dB 以下。另外雜訊指數也是混頻器滿重要的一個指標，從圖 4.22

量測結果來看，除了 RF 為 3GHz 時，雜訊指數為-18dB 以外在 RF

為 5GHz、7GHz 與 9GHz 皆在-13dB 左右，符合一般設計混頻器的規

格。所以綜合上面量測結果分析，將變壓器型式的分合波器再加上電

容微小化後，進而與混頻器整合到積體電路中，結合微波與類比的概

念，仍然有著不錯的特性。 
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4.4 利用 Marchand balun 和交指型相位轉換分合波器

之降頻器設計與實現 

  本電路利用 TSMC 013 um CMOS 製程技術，實現一個中心頻率

在 30GHz 左右的吉伯特降頻微混頻器。為了減少量測上的不便，在

混頻器的 LO、RF 與 IF 端均為單端輸入(出)。在 LO 端採用 Marchand 

balun 來產生 differential 訊號，在 RF 端利用 Interdigital Rat race 來產

生 differential 訊號，而 IF 端則應用電流鏡方式單端輸出。 

電路架構如圖 4.24 所示： 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 4.24 Interdigital Rat race 與 Marchand balun 降頻器電路 
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  4.4.1 本地震盪源輸入極 

LO 端我們採用傳統式的 Marchand balu 來產生 differential 訊號

[7]，並且將目標訂在 30GHz 這個頻段，被動電路將會更小。 

  4.4.2 射頻輸入極 

本電路一樣是採用 Gilbert cell mixer 為主要架構核心，由四個電

晶體形成一個差動電流開關，在射頻輸入極(RF)利用在第二章節所提

到的 Inter-digital Rat race 提供 differential 訊號[8]，可縮小被動分合波

器的尺寸面積。在傳統的 Gilbert Mixer 架構中，多是 RF 訊號通過

Balun 成為 differential 訊號由 Gate 端注入採用 CS 架構，這樣的做法

會導致雜訊指數較高、匹配不易和 CS 放大器速度慢等缺點，在操作

頻率日漸增高的情況下，不利於高頻使用。另外若要達到 50 歐姆阻

抗匹配，得並聯電阻或放入電感，並聯電阻會再度提高雜訊指數，置

入電感則大幅增加面積。所以我們在射頻輸入極採用 CG 放大器的架

構，並搭配 rat-race 本身的特性，有效達到阻抗匹配與單端轉

differential 的效果。 

  4.4.3 輸出緩衝極 

  在輸出 IF 端，我們採用 PMOS 當負載，並利用電流鏡的方式做

單端輸出，因為負載阻抗很大，所以混頻器轉換增益也會相對提高很

多。 
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  4.4.4 模擬結果 
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圖 4.25 Marchand balun 返回損耗 (S11) 
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圖 4.26 Marchand balun Magnitude (S21 & S31) 
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圖 4.27 Marchand balun Phase difference (S21 & S31) 
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圖 4.28 Inter-digital Rat race 返回損耗 (S11) 
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圖 4.29 Inter-digital Rat race Magnitude (S21 & S41) 
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圖 4.30 Inter-digital Rat race Phase difference (S21 & S41) 
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整體模擬結果 
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圖 4.31 轉換增益 VS. LO Power 
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圖 4.32 轉換增益 VS. RF Power (P1dB) 
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圖 4.33 轉換增益 VS. IF Frequency 
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圖 4.34 轉換增益 VS. RF Frequency 
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圖 4.35 IM3  

 

 

表 4.3 Inter-digital Rat race and Marchand balun mixer  

 

Process TSMC 0.13um CMOS 

DC Current 12.6mA@2.2V 
Conversion Gain 13.41dB@LO:-5dBm 

IP1dB -7dBm 
IIP3 -14dBm 

LO-to-IF Isolation N/A 
LO-to-RF Isolation N/A 
RF-to-IF Isolation N/A 
 Chip Size  2.0 mm x 1.5 mm 
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Die photo 

 

圖 4.36 Inter-digital Rat race and Marchand balun mixer die photo 

  4.4.5 結果與討論 

  由圖 4.25、圖 4.26 和圖 4.27 來看被動電路 Marchand balun 模擬

的結果，發現操作頻寬非常的寬，且大小相等，相位差 180 度，適合

當作混頻器的本地振盪極輸入。而圖 4.28、圖 4.29 和圖 4.30 顯示出

被動電路 Inter-digital Rat race 因為相位反轉的結果使得頻寬很寬，並

且大小幾乎相等，相位差 180 度。將兩個分合波器整合到混頻中模擬

結果發現 LO 在-5dBm 時有 13.41dB 的轉換增益，而 P1dB 為-14dBm，

IIP3 則為-7dBm，另外在 RF bandwidth 上面非常寬頻，操作頻率可由

20GHz~40GHz 都仍然有著不錯的特性。此晶片待測中。 

RF input

IF output 

LO input

Vdd 1.8V 
Vg 0.6V 

Vdd1 1V 
VLO 0.9V 
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5.1 前言 

毫米波頻段系統提供了較寬的頻帶，滿足了現代通訊高速率與大

容量的需求，音而成為了近十年來歐、美、日等先進國家無線寬頻通

訊產品之重要技術，例如區域多點分佈服務系統(LMDS：Local 

Multipoint Distribution Service)。目前使用高頻段毫米波頻段的系統甚

多，如符合 IEEE 802.16 的寬頻無線接取系統（BWA：Broad band 

Wireless Access）、23~28 GHz 之高速率無線電數據機（Radio 

Modem），35~44 GHz 之超小型口徑通訊站（USAT）、60 GHz 之高速

率無線區域網路、35~77 GHz 之汽車防撞雷達及衛星通信系統等。 

而此章節主要是在介紹在毫米波頻段，操作頻率在 V band 

(60GHz)的放大器，因為考慮到量測問題，之後希望在 NDL 量測，因

在如此高的頻段無法量測其功率等特性，所以設計驅動放大器，以 S

參數為其量測重點。並且進行覆晶封裝(flip chip)的測試，比較 flip chip

前後特性的區別，故先設計頻率在30GHz的電路做測試，確定 flip chip

是可行的，再進行操作頻率為 60GHz 的驅動放大器設計。並採取微

帶線與共平面波導兩種方式做設計。 

因為傳統 bonding wire 對整體電路的影響很大，尤其是在很高頻

的時候，所以進而利用低成本的氧化鋁陶瓷基板進行 flip chip，達到

即使在高頻下的電路，仍然不影響其特性。 



第五章  毫米波覆晶封裝之驅動放大器 

 100

5.2 基本放大器設計原理 

一般在設計放大器時有幾個依據，其中最重要的兩個大方向即是

穩定度和阻抗匹配的問題，穩定度是希望此放大器不要產生振盪，而

阻抗匹配則是希望能將最大的輸入功率傳送到負載端。底下則針對這

兩個部分進行討論。 

5.2.1 波源和負載之間的阻抗匹配 

  一般而言，設計放大器時阻抗匹配最很重要的一個部分，依照

傳輸線理論，倘若一個傳輸線電路沒考慮到阻抗匹配問題，在傳輸線

上會有多重反射，嚴重影響到電路的設計。至於要匹配到多少的阻抗

值，目前一般常用的儀器或者電路規格其特性阻抗都是50Ω，其原

因是因為在特性阻抗為77Ω時，衰減為最小；而在其特性阻抗為30Ω

時，會有最大的傳輸功率，所以50Ω就是取兩者的折衷。[1] 

  如圖 5.1 所示，有載傳輸線的輸入阻抗為 

2

2

1 tan
1 tan

j l
l l o

in o oj l
l o l

e Z jZ lZ Z Z
e Z jZ l

β

β

β
β

−

−

+ Γ +
= =

−Γ +  

inZ

inI

inVgV

gZ

lZβoZ

+

−
 

圖 5.1 有載傳輸線示意圖 
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而送入到負載的功率為 

22*1 1 1 1 1Re{ } Re{ } Re{ }
2 2 2

in
in in in g

in in g in

ZP V I V V
Z Z Z Z

= = =
+  

令 in in inZ R jX= + ， g g gZ R jX= + ，則上述式子可化為 

2

2 2

1
2 ( ) ( )

in
g

in g in g

RP V
R R X X

=
+ + +  

知道送入負載的功率後，目的是希望能讓負載收到最大的輸出功率，

取功率的極大值，則對功率 P 對 inZ 的實部與虛部偏微分均為零： 

0
in

P
R
∂

=
∂      22 2 2 2

2 ( )1 0
( ) ( ) ( ) ( )

in in g

in g in g in g in g

R R R
R R X X R R X X

− +
+ =

+ + + ⎡ ⎤+ + +⎣ ⎦
 

0
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P
X
∂

=
∂      22 2

2 ( )
0

( ) ( )
in in g

in g in g

X X X

R R X X

− +
=

⎡ ⎤+ + +⎣ ⎦
 

由上面兩個式子可以解出當 in gR R= 和 in gX X= − 時，即
*

in gZ Z= 會

有最大功率的輸出，也就是所謂的共軛匹配。 

 

底下將介紹以傳輸線的匹配方式，以利於在設計放大器時達到最

大的功率傳輸。一般來說，傳統式的匹配方式不外乎是以電容、電感

的方式來達到阻抗匹配，常見的即是 L 型或 T 型的匹配方式，但在

毫米波頻段時，這些被動電容、電感就不能再使用了，取而代之就是

以傳輸線做匹配。而常見的傳輸線匹配方式如下列幾種型式[2]： 
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(1)單殘段阻抗匹配(Single-Stub matching networks) 

inZ
osZ

sl

oLZ Ll

LZ

   

inZ osZ

sl
LZ

oLZ Ll

 
(a) (b) 

圖 5.2 L 型匹配方式 

(2)雙殘段阻抗匹配(Double-Stub matching networks) 

inZ
LZ

1Sl2Sl

1l2l3l

 
 

圖 5.3 多級匹配方式 

(3)平衡式殘段阻抗匹配(Balanced Stub matching networks) 

inZ
LZ

圖 5.4 平衡式匹配方式 

Open or  
short circuit 

Open or  
short circuit 

Open or  
short circuit 
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  5.2.2 穩定度 

  設計放大器時，穩定度是滿重要的一個問題，如果輸入

或輸出端的阻抗實部為負，也就是說， in 1Γ > 或 out 1Γ > ，

電路就很有可能振盪，所以放大器的穩定性和輸入、輸出端

的匹配網路有關。底下將介紹兩種穩定性[3]： 

(1) 無條件穩定 

當 in 1Γ < 且 out 1Γ < 時，則此電路為無條件穩定。 

也就是必須滿足下列兩個條件： 

12 21
11

22

1
1

L
in

L

S SS
S
Γ

Γ = + <
− Γ 、

12 21
22

11

1
1

S
out

S

S SS
S
Γ

Γ = + <
− Γ  

(2) 有條件穩定 

倘若 in 1Γ < 和 out 1Γ < 只有在特定範的負載阻抗，則稱為有條件穩

定，端看在設計匹配網路時，必須將它設計在穩定區內。而如何將有

條件穩定的電路轉變為一個穩定的電路將於底下介紹。最常見的就是

加電阻讓Γ值落在穩定區內，而加電阻有下列四種方式： 

     

(a) (b) 
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           (c)                              (d) 

圖 5.5 四種加電阻穩定方式 

圖(a)為串聯一個小電阻、圖(b)為並聯一個大電阻，這兩種方式比較

使用在一般的驅動放大器或者功率放大器，因為若電阻放在輸出端會

降低輸出的功率。而圖(c)為串聯一個小電阻、圖(d)為並聯一個大電

阻，這兩種方式則是比較適合在設計低雜訊放大器(LNA)時，因為若

將電阻放在輸入端則會增加整體電路的雜訊。 

穩定度的分析與數學在此就不詳加贅述，而在確定是否該電路為

無條件穩定可以簡單的看底下式子是否成立 

當

2 2 2
11 22

12 21

1
1

2
S S

K
S S

− − + Δ
= >  和 1Δ <     

( 11 22 12 21S S S SΔ = − ) 

或者可參考底下式子 

2
11

*
22 11 21 12

1
1

S
S S S S

μ
−

= >
− Δ +  

即是說當 1μ > ，則電路為無條件穩定，其 μ 值愈大，穩定性愈高。 
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5.3 覆晶封裝之 30GHz 微帶線型式驅動放大器 

5.3.1 架構簡介 

本電路是以 WIN 0.15um PHEMT 製作之兩級驅動放大器，此兩

級的放大器架構輸入端與級間的匹配電路採高通型態，目的在於彌補

電晶體高頻響應，而為了抑制高次諧波成份輸出端的匹配電路採低通

型態，第一級跟第二級的電路匹配以增益匹配為考量。 

為了確保電路不會產生振盪，在第一級的電晶體之閘級端均並接了一

個電阻，降低電晶體些微的增益，但增加了整個電路的穩定性，達到

之前所述之無條件穩定。且因為在如此高頻的頻段表現出增益的特

性，所以電晶體尺寸採用最小的，即兩級電晶體尺寸皆為 2 x 50um，

洩極電壓為 3 V，閘極電壓為-0.5 V。並在偏壓地方並聯電容及電阻

以濾除不必要的雜訊。整體架構如圖 5.6 所示 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5.6 微帶線式 30 GHz 兩級驅動放大器架構 
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5.3.2 晶片量測結果 

晶片下線回來後，在 NDL 利用網路分析儀進行 S 參數的量測。 

 

 

 

 

 

 

圖 5.7 S parameter measurement 

Die photo 

 

圖 5.8 A 30 GHz driving amplifier die photo 

量測時利用 NDL 的 on wafer 高頻量測環境。晶片大小為 1.5 um x 

1.0 um，除了輸入 和輸出 matching network 外，中間部分為 interstage 

matching network。 
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5.3.3 覆晶封裝後(flip chip)量測結果比較 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5.9 Flip chip 後量測結果 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5.10 Flip chip 前後輸入返回損耗 (S11)比較 
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圖 5.11 Flip chip 前後 linear gain (S21)比較 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5.12 Flip chip 前後輸出返回損耗 (S22)比較 
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Die photo 

 

 

圖 5.13 Flip chip 後 30 GHz MS amplifier die photo 

 

  表 5.1 Flip chip 前後之 30GHz Amplifier Summary 

 
Center frequency 30G Hz 

Input Return Loss -10.938 dB 
Input Return Loss (flip chip) -12.081 dB 

Output Return Loss -8.922 dB 
Output Return Loss (flip chip) -24.245 dB 

Linear gain 17.502 dB 
Linear gain (flip chip) 15.436 dB 

Isolation -44.429 dB 
Isolation (flip chip) -39.2 dB 

Die size 1.5 mm x 1.0 mm 

 

RF out RF in 

VD 3.0V VD 3.0V 

VG -0.5V VG -0.5V 
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5.3.4 結果與討論 

由圖 5.7 所示，在 30GHz 時有 17dB 的增益，且輸入、輸出返回

損耗皆約-10dB 左右，達到原先所設計的規格。而隔離度也在-40dB

以下，整體特性皆有表現出來。 

為了驗證 Flip chip 的正確性，將已經量測過後的晶片進行覆晶封

裝，再進行量測。圖 5.10、圖 5.11 與圖 5.12 顯示出進行 flip chip 量

測後，與原本電路的量測結果差異不大，驗實 flip chip 的可行性。在

放大器電路中，我們著中增益的表現，其中由表 5.1 顯示，Flip chip

前在 30GHz 的線性增益為 17.502 dB，而 Flip chip 後為 15.436 dB，

其結果差了 2dB，但仍屬於可接受的範圍內；在輸入返回損耗上兩者

皆滿一致的，而在輸出返回損耗上，由圖 5.12 可看出過了 25GHz 以

後開始與原始量測結果有所不同，反而匹配的效果更好，這是因為在

Flip chip 後有可能在加熱處理過程中或長 bump 後所產生與原本電路

的匹配，導致 S22 有所改變。 

圖 5.13 為將原本晶片覆晶封裝後的結果，將晶片翻轉並黏於陶

瓷基板上，而由 GSG 輸入與輸出的傳輸線皆為 50 毆姆系統，長度約

為 1000 um。由以上的量測結果可看出 Flip chip 在 30GHz 左右，其

表現出來的特性都還不錯，底下將進行 60GHz 的電路測試與 Flip chip

後的結果比較。 
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5.4 覆晶封裝之 60GHz 微帶線型式驅動放大器 

5.4.1 架構簡介 

本電路是以 WIN 0.15um PHEMT 製作之兩級驅動放大器，其設

計方式大致與上個電路 30GHz 的驅動放大器類似，但因為是操作在

60GHz 如此高頻的頻段下，設計起來很不容易，必須考慮到傳輸線之

間耦合的效應。所以在設計過程中必須以 EM 模擬軟體進行模擬，那

我們採用 IE3D 模擬軟體進行模擬，設計兩級 60GHz 驅動放大器。 

在兩個電晶體的閘極端並聯適當的電阻，達到整體電路的穩定

性。在輸入 matching network 利用 L 型 open stub 的匹配方式做匹配，

在輸出 matching network 則利用 L 型 short stub 做匹配。在 Bias 地方

利用細長的傳輸線進行偏壓，使得其特性類似一個 RF choke，RF 部

分看到一個高阻抗，且在輸入、輸出與中間級加上 DC block 來阻隔

直流部分。整體架構如圖 5.14 所示 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 5.14 微帶線式 60 GHz 兩級驅動放大器架構 

VDD
VDD

VGG VGG
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5.4.2 晶片量測結果 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 5.15 S parameter measurement 

 

Die photo 

 

 

圖 5.16 A 60 GHz driving amplifier die photo 

量測時利用 NDL 的 on wafer 高頻量測環境。晶片大小為 1.5 um x 

1.0 um。輸入與輸出匹配方式分別利用 open 與 short stub。 
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5.4.3 覆晶封裝後(flip chip)量測結果比較 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 5.17 Flip chip 後量測結果 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5.18 Flip chip 前後輸入返回損耗 (S11)比較 
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圖 5.19 Flip chip 前後 linear gain (S21)比較 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5.20 Flip chip 前後輸出返回損耗 (S22)比較 
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Die photo 

 

 

圖 5.21 Flip chip 後 60 GHz MS amplifier die photo 

 

表 5.2 Flip chip 前後之 60GHz Amplifier Summary 

 
Center frequency 60 GHz 

Input Return Loss -4.6 dB 
Input Return Loss (flip chip) -1.328 dB 

Output Return Loss -5.4 dB 
Output Return Loss (flip chip) -0.548 dB 

Linear gain 15.123 dB 
Linear gain (flip chip) 12.067 dB 

Isolation -26.714 dB 
Isolation (flip chip) -20.348 dB 

Die size 1.5 mm x 1.0 mm 

 

RF out RF in 

VD 3.0V VD 3.0V 

VG -0.5V VG -0.5V 
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5.4.4 結果與討論 

  由圖 5.15 顯示 S 參數的量測可看出，此次設計電路操作頻率在

60GHz，且線性增益約有 15dB 左右，輸入和輸出 返回損耗量測結果

約為-5dB 左右，雖達不到原先預計-10dB 以下的規格，但仍屬於可接

受的範圍內，且在增益上有不錯的特性表現。 

  經過覆晶封裝後可由圖 5.18 所示，除了 30GHz 到 50GHz 這個頻

段的 S11 差異較大以外，其它地方皆與原本電路所量測的結果相似。

再由圖 5.19 可看出 Flip chip 前後增益曲線幾乎都很貼近，但是過了

60GHz 以後開始有點偏離原本的曲線，或許因為是利用微帶線所設計

之 60GHz 的驅動放大器，下一章節會採用共平面波導的方式下去做

設計，再比較 Flip chip 前後的區別，看是否特性會比用微帶線的方式

設計來的更好。另外圖 5.20 顯示出兩者曲線皆滿靠近的。由此次量

測結果，更驗證了 Flip chip 在 60GHz 仍然有不錯的可行性。 

  圖 5.21 為晶片經由覆晶封裝後的 Die photo。而表 5.2 列出 Flip 

chip 前後在 60GHz 的特性表現。發現 Flip chip 後的返回損耗變差了，

不過對整體而言，仍然與原本電路滿相似的。 
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5.5 覆晶封裝之 60GHz 共平面波導驅動放大器 

5.5.1 架構簡介 

本電路同樣是以 WIN 0.15um PHEMT 製作之兩級驅動放大器，

在 60GHz 這麼高頻的環境下，再加上以共平面波導(CPW)的方式來

設計，在實現在更加不容易，而且共平面波導在模擬軟體裡並沒有內

建 Library，所以完全都必須採取 EM 模擬軟體進行設計與考慮傳輸

線之間的耦合效應。首先必須先訂定 50 毆姆的共平面波導傳輸線

(GSG)，包括 G 與 S 之間的 gap 和 S 的 width，還有 ground 要多大才

會幾乎驅近於完美的 Ground。另外在匹配方式與傳輸線匹配有點差

異，CPW 在繞線上不容易轉彎，所以更不容易匹配，且浪費的面積

更大，EM 模擬的時間比傳輸線方式模擬多好幾倍。最重要的是以

CPW 方式設計必須加上很多 Air-bridge 將兩邊的 ground 連接起來以

避免信號在傳輸的過程中損耗掉。至於電路架構與 MS 60GHz 的放大

器一致，只是以 CPW 來實現之。如圖 5.22 所示 

 
 
 
 
 
 
 
 

圖 5.22 共平面波導式 60 GHz 兩級驅動放大器架構 
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5.5.2 晶片量測結果 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 5.23 S parameter measurement 

 

Die photo 

 

 

圖 5.24 A 60 GHz driving amplifier die photo 

量測時利用 NDL 的 on wafer 高頻量測環境。晶片大小為 2.5 um x 

1.0 um。在輸入與輸出匹配網路皆利用 open stub 做匹配。 
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5.5.3 覆晶封裝後(flip chip)量測結果比較 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 5.25 Flip chip 後量測結果 

 

 

 

 

 

 

 

圖 526 Flip chip 前後輸入返回損耗 (S11)比較 
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圖 5.27 Flip chip 前後 linear gain (S21)比較 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5.28 Flip chip 前後輸出返回損耗 (S22)比較 
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Die photo 

 

 

圖 5.29 Flip chip 後 60 GHz CPW amplifier die photo 

 

表 5.3 Flip chip 前後之 CPW 60GHz Amplifier Summary 

 
Center frequency 60G Hz 

Input Return Loss -33.234 dB 

Input Return Loss (flip chip) -16.273 dB 

Output Return Loss -10.942 dB 

Output Return Loss (flip chip) -6.388 dB 

Linear gain 5.111dB 

Linear gain (flip chip) 4.816 dB 

Isolation -33.266dB 

Isolation (flip chip) -30.136 dB 

Die size 2.5 mm x 1.0 mm 

 

RF out RF in 

VD 3.0V VD 3.0V 

VG -0.25V VG -0.25V 
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5.5.4 結果與討論 

  本章節以 CPW 方式來設計 60GHz 放大器，在先天上比起傳輸線

(MS)方式來設計要困難的多。由圖 5.23 的量測結果我們可以看出

CPW 的特性表現上，增益不如 MS 來的好，這是因為以 CPW 在做設

計時在訊號傳輸過程中容易損耗掉，而且因為面積限制，無法將匹配

做的更好，尤其是在 inter-stage matching 的部分。然而由圖 5.25 到圖

5.28 可以觀察出在 Flip chip 的表現上比起利用 MS 60GHz amplifier

更加貼近，可參考圖 5.17 到圖 5.20 所示。所以驗證了在覆晶封裝後，

共平面波導式設計的 60GHz 放大器比起傳輸線式設計的 60GHz 放大

器特性表現上來得更好。且由表 5.3 可以看出在 60GHz 這個頻率，

Flip chip 前後的特性其實是差不多的。另外我們單獨來看圖 5.27，除

了在 60GHz 時有約 5dB 的增益外，在 20GHz 與 40GHz 左右仍然有

增益，與一般的放大器只有一個頻帶不太一樣。也許是因為在匹配時

少了 High pass 的響應，才會在較低頻的地方仍然有增益，當然也因

為面積限制，CPW 的匹配方式也會受到限制。另外在 WIN PHEMT

製程上其實是有 backside ground 的，所以應該算是 CPWG 的電路，

但因為在設計時，gap 的寬度比起 substrate ground 小很多，所以場的

效應仍然是集中在兩側，由偏向 CPW 所主導的電路。 
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  本論文利用了 TSMC 0.35 um COMS 之製程，實作與量測

Marchand balun 和 Rat race 等相關的被動電路，驗證理論與量測結果

相符，由量測結果發現可以很完美的產生 differential 訊號，大小相

等，相位差 180 度。 

另外利用 TSMC SiGe 0.35 um BICMOS 製程來設計主動與被動

結合的電路，實際將相關分合波器的被動電路與混頻器整合到積體電

路中，混頻器的架構上以微混頻器與 Cherry Hooper 式放大器為主，

而分合波器應用在混頻器的射頻輸入端與本地振盪器輸入端。 

最後則以 WIN 0.15 um PHEMT 製程技術設計 30GHz 與 60GHz

微帶線與共平面波導式的趨動放大器，並利用覆晶封裝的技術，實際

量測 Flip chip 前後的區別，並由量測結果可以發現以共平面波導的方

式來設計趨動放大器，其 Flip chip 的效果會比微帶線式的還要好，即

使在如此高頻，其覆晶封裝的技術仍然是可行的。 
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