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摘 要

本篇論文主要分為三個主題，分別實現不同的射頻電路。第一，利

用本篇論文提出的新型雙頻道正交訊號產生器，達成可調式雙頻道 IQ

降頻/單邊升頻混波器。第二，實現應用於無線區域網路的雙頻道低雜

訊差動放大器，並使用變壓器來降低雜訊。第三，在電路裡結合了傳輸

線與共平面波導的方式來實現 60GHz 驅動放大器。

論文主要以 TSMC 0.35μm SiGe BiCOMS 製程、TSMC 0.18μm

CMOS 製程，以及 TSMC 0.13μm CMOS 製程來研製應用於 802.11a/b/g

WLAN 之射頻電路，在高頻電路設計則是利用 WIN 0.15μm PHEMT 製

程來實現。其中 TSMC 0.35μm SiGe BiCOMS 製程包含了可調式雙頻道

IQ 降頻混波器、可調式雙頻道 IQ 單邊升頻混波器，以及中間級匹配之

差動雙頻道 LNA 等電路。而使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA 是以

TSMC 0.18μm CMOS 製程實現，11GHz 低雜訊放大器則是以 TSMC

0.13μm CMOS 製程實現。最後在高頻電路部份，正交相位之次諧波降

頻混波器與覆晶封裝之 60GHz 驅動放大器都以 WIN 0.15μm PHEMT 製

程來實現。
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Abstract

In this thesis, we implement several radio frequency circuits in three

subjects. First, tunable dual-band IQ down-converter/SSB up-converter

are designed by using the new architecture of dual-band quadrature

generator in this thesis. Second, we implement the dual-band LNA for

WLAN’s applications and take lower noise figure by using transformer.

Third, we combine the micro-strip and the coplanar strip in the circuits to

implement 60GHz driving amplifier.

In this thesis, we implement several RF circuits for 802.11a/b/g

WLAN’s applications by using TSMC 0.35μm SiGe BiCOMS technology

process, TSMC 0.18μm CMOS technology process and TSMC 0.13μm

CMOS technology process. High frequency circuits are designed and

implemented by using WIN 0.15μm PHEMT technology process . In

TSMC 0.35μm SiGe BiCOMS technology process, the circuits include

the tunable dual-band I/Q down-converter, the tunable dual-band SSB

up-converter and the inter-stage matching differential dual-band LNA.

We implement the differential dual-band LNA utilizing transformer by

using TSMC 0.18μm CMOS technology process and implement the

11GHz low noise amplifier by using TSMC 0.13μm CMOS technology

process. Finally, we implement the high frequency circuits include the

quadrature RF signal sub-harmonic down-converter and the 60GHz

flip-chip driver amplifier by using WIN 0.15μm PHEMT technology

process.
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1.1 前言

最近幾年無線通訊科技的快速發展，包含2G 與3G 通訊規格的手

機、短距離無線傳輸的 Bluetooth、以及無線區域網路...等無線設

備的普及應用，已成為生活中常見的溝通與訊息傳輸工具。在有限的

頻寬中，新的通訊系統規格要求更高速的傳輸速率以提供多媒體的加

值服務，並且需要低耗電操作以延長電池壽命成為無線通訊設備共同

的趨勢。而由於積體電路技術、數位通訊與數位訊號處理方法等的進

步使得通訊設備的功能更加多元化，並依據不同的地區、功能與成本

的需求，分別發展出不同的系統規格，而各系統對於傳輸頻段、訊號

頻寬、調變方式與多工模式的要求也都不盡相同，因而未來的電路設

計，不管是數位、類比、混合信號或是射頻電路將更加的複雜，設計

難度將不斷提升。

而在射頻電路的設計方面，電路需考慮許多特性，包含了雜訊、

線性度、功率消耗、阻抗匹配、操作頻率、直流電壓供應、信號振幅

及在系統規格之間的差異，各種參數相互地影響，將使得設計上更加

困難，因此設計者必須要在這些設計參數中做一個取捨。而設計上最

困難的地方，在於缺少一個精確高頻的主動與被動元件模型，再加上

製程上的差異，將使得電路設計目標與電路量測結果有一段差異，因

此電路的設計者多半憑著多年經驗和直覺來設計及預測電路的效

能。另外，相較於其它的電路設計，射頻電路設計需要更多的知識背

景，例如半導體元件、類比電路設計、微波電路理論、通訊理論…等，

每一種知識都要有一定的時間來學習，所以需要多年的學習與實作經

驗累積才能成為一位射頻電路設計工程師。
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在射頻晶片製程技術上，由於 CMOS 技術的成本較低且有極佳

的系統整合能力，使用 CMOS 製程技術在單一晶片上同時實現射頻

前端電路及基頻電路已是最新的趨勢。CMOS 技術擁有眾多的優勢，

似乎也是電路整合發展的主流，但從特性觀點來看，砷化鎵(GaAs)，

矽鍺（SiGe） 元件有更高的截止頻率、更高的轉導值，用來實現射

頻前端電路將消耗較少的功率，所以這類技術也非常適合高速電路之

應用。

1.2 論文組織

本篇論文將利用 SiGe、CMOS、PHEMT、MHEMT 製程技術來設計晶

片。本論文分為五個章節，第一章為導論，說明無線通訊的發展與前

端電路的設計觀念；第二章為可調式雙頻道 IQ 降頻/單邊升頻混波器

之分析與設計，利用新型的可調式正交訊號產生機制取代一般正交訊

號產生方式；第三章為雙頻道低雜訊放大器設計，介紹低雜訊放大器

的設計並利用變壓器整合差動電感，實作在雙頻道低雜訊放大器應用

中，減少電感佔 IC 的面積，並降低雜訊貢獻;第四章為60GHz 驅動放

大器，由於操作頻率夠高，所以在實作中都是利用傳輸線觀念來做設

計;第五章則對上述的所有電路設計與實作結果做個結論。
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2.1 前言

為了因應未來高速無線區域網路的應用，FCC(Federal

Communication Commission)於5GHz 規劃了300MHz 頻寬為 U-NII

(Unlicensed National Information Infrastructure)頻帶。U-NII 頻帶裡可

以分為低、中、高三個頻帶。在射頻積體電路中，美國制訂的免授

權頻帶範圍，頻段分為5.15~5.35GHz 及5.725~5.825GHz 的802.11a 規

格，以及2.4GHz~2.5GHz 的802.11b/g，由這些規範的例子可看出，

系統單晶片的發展必須往多頻道方向前進，才能在單一電路中進行

多個頻道訊號處裡。

一般正交訊號設計都為單一頻率，所以不管是降頻 IQ 解調混波

器或是單邊升頻混波器，電路都只適用於某一頻道，在本章前兩個實

驗中，將利用一新型的單端輸入可調式雙頻道正交訊號產生機制取代

原先的雙端輸入 poly-phase 正交訊號產生機制，並實現一可調式雙頻

道 IQ 降頻/單邊升頻混波器，實作的電路將可適用於 802.11a/b/g 頻帶

[1]，達到多頻道多模態(Multi Band Multi Mode)目的。

本章節實作三，電路頻率操作在毫米波頻段，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，因而成

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發展。

而實作使用了製程 WIN 0.15μm PMEMT 高 Tf 以及很小的 substrate

loss 特性來實現34GHz 正交相位之次諧波降頻混波器，因為頻率是設

計在34GHz，實作中將結合傳輸線概念，在 RF 端利用傳輸線產生正

交訊號，達到正交訊號輸出之降頻混波器。

2.2 IQ 訊號的重要性

2.2.1 I/Q 訊號在接收/傳送機的重要性
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正交訊號廣泛的運用在很多前端電路設計裡，如次諧波混頻器

[2]、I/Q 降頻混頻器、單邊升頻混頻器[3]，以及威福與哈特利傳輸系

統[4]。如圖(2.1)所示，一般的接收機架構上，利用正交相位來實現頻

率調變或相位調變，如果同相位、正交相位間沒有準確的 90 度差或

是有振幅的誤差，在作降頻時訊號的座標圖會產生誤差使 Bit Error

Rate[5][6]升高。

LNA

R F Filter VGA

A / D

DSP

VGA

A / D

90 Shifter

圖(2.1) I/Q 訊號在接收機架構的重要性

在有限的頻寬中，傳送機架構裡也需要利用正交相位達到單邊升

頻的效果，如圖(2.2)所示，如果同相位、正交相位間沒有準確的 90

度差或是有振幅的誤差，旁帶訊號依舊會傳送出去，造成他人頻帶的

干擾。

PA

D/ A

D/ A

90 Shifter

圖(2.2) I/Q 訊號在傳送機架構的重要性
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2.2.2 傳統的正交相位產生方式

正交訊號產生方式不外乎五種方法，方法一，除頻器(Divider)

[7] ，除二除頻器可以將差動訊號轉換為正交訊號，但輸入的差動訊

號頻率需要為正交訊號頻率的兩倍，因此在高頻電路設計上將會有

困難。方法二，正交相位壓控振盪器(Quadrature VCO)[8]-[10]，架構

有很多種，電路特性則是在 phase noise 與 quadrature accuracy 之間

做取捨。方法三，
4

 耦合線(Coupler)[11]-[13]，大部分都還是實作在

MMIC 運用中，因為在低頻很難將傳輸線整合進 IC 裡，即使利用繞

線縮小面積整合在 IC 上，都很難確保相位的準確度以及振幅的平

衡。方法四，環形震盪器(Ring Oscillators)[14]-[16]，雖然可以提供比

LC 震盪器更寬頻的震盪頻率，但利用此架構無法產生準確的正交訊

號與 phase noise，將會惡化整個系統。方法五，由 RC-CR 所組成的

正交相位產生器(polyphase filter)[17][18] ，如圖(2.3)所示，由於製程

上的誤差，實作上必須利用多級的 RC-CR 來確保正交相位準確，但

相對的電阻損耗也會變大，並且電阻的自振頻率與寄生效應並不適

合運用在高頻電路設計。

此次實作是以 polyphase 觀念為出發點並加以變化，因此下面將

討論 polyphase 工作原理，如果把輸入端 port1和 port2相接，port3和

port4相接，並且在這兩個輸入端給予差動訊號，這樣輸出端便可以

產生 00 、 090 、 0180 、 0270 四個不同相位的訊號，分析它的原理之前必

須先知道高通濾波器與低通濾波器的頻率響應，其頻率響應如圖(2.4)

所示，
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1
o

RC
 

Port1

Port2

Port3

Port4

圖(2.3) 正交相位產生器







A

0
0

0

( )dB

( )a

090

045







A

0
0

0

( )dB

( )b

045

090

圖(2.4)RC 電路頻率響應(a)Low-pass filter(b)High-pass filter

在極點頻率 0 1/ RC  時，其相位分別超前 045 0( 45 ) 及落後 045 0( 45 ) 。

利用重疊原理，把 Port2，Port3，Port4均接地，從 Port1輸入 o1 0 V ，

根據圖(2.4)的相位響應關係，輸出端 port1相當於訊號經過 RC 低通

濾波器之後，相位領先45O(-45o)，輸出端 port2相當於訊號經過 CR

高通濾波器之後，相位落後45o(+45o)，依此類推可以在 Port1/3產生

270o，90o，Port2/4產生180o，0o 的訊號，如此一來可以得 quadrature

phase，此即正交相位產生器的工作原理。
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2.3 可調式雙頻道 IQ 理論分析與架構

2.3.1 CR-LR IQ 訊號產生機制

原先的 CR-RC 正交相位產生器訊號在作傳輸時需要考慮負載效

應，訊號輸入端的阻值需要遠大於 R 或 1( )C  ，才能降低電壓振幅損

失，因此使用多級串接來增加正交相位頻寬時，所造成能量損耗將會

相當可觀，在這裡提出一個新的想法，利用 CR-LR 來取代原先的

RC-CR 所組成的正交相位產生器，並將電阻 R 併入電路看到的輸入

阻值 loadR ，以達到最小的能量損失，如圖(2.5)所示。

C

L

C

R

R

C

R

R

90

0 0

90

loadR

loadR

load >>R R loadR R

AV

BV

INV INV

圖(2.5) CR-LR 正交訊號產生機制

原先的正交相位產生器 R-C 部分的公式推導

2

2

1 1
,

1 1

R RSC R where L CR
R SCR R SLR SC

SC R

   
  

由公式可以看出用一組 L-R 可以等效取代 R-C 電路，而此電路直覺

的概念是利用電感在相位上會超前電容，利用這樣的概念來產生出

一組 phase 差90度，而振幅大小相同的正交訊號產生機制，接下來說

明此架構正交訊號產生的條件與公式推導，
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 

 
2

2 2
B

;
1

1( ) ( )
= =

1( )1




 



 


  



A IN B IN

A

R R
V V V V

j L RR
j C

LR jR LV j L R C C
V RR Cj C

由上述式子中可以發現當 2 LR
C

 與   2 21 1( )R L R
C C

     時，輸出

端可以得到完美的 IQ 訊號，將兩個成立條件化簡得到 1R L
C




  。

而輸入阻抗表示為下面式子，

 
 2

1
//

2

 


 


  
 

    
   

in

jLR R j L
C C

Z R j L R
jj C R j L

C

發現只須滿足條件 LR =
C
，等效輸入阻抗恆等於 R，與頻率無關，

因此利用此架構將可得到寬頻匹配。上述的式子推導都成立於電壓

的觀點下，同樣的正交訊號產生機制也會成立於電流觀點，

 
   

   

1

2

2 2

( )

1

11 ( )

1 1//

 

 

 




 

  
  

 



     

B

A

in
in

when C L G

CG jG CI j C G L L j
I G Zj L L

Cwhen G
L

jY G j C G G
L R Z

2.3.2 雙頻道 IQ 訊號產生機制

2.3.1節已說明可以將 CR-RC 正交相位產生器架構等效為

CR-LR，那麼接下來將更近一步的將此架構發展為雙頻道正交訊號機

制，如圖(2.6)所示，只需要利用一組並聯的 1 1L C 與另一組串聯的 2 2L C 來
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實現，並聯的 1 1L C 組合在低頻時看到的等效電路是電感，高頻看到是

電容，而串聯的 2 2L C 組合在低頻時看到的等效電路是電容，高頻看到

是電感，如圖(2.7)所示

2L

Input 1C

2C

R

R

1L

圖(2.6)雙頻道 IQ 架構

Input

2C

R

R

1L

2L

Input

1C
R

R

(a) (b)

圖(2.7)雙頻道 (a)低頻等效電路 (b)高頻等效電路

在高頻與低頻等效電路上的確可以看到LR-CR與CR-LR兩組單頻道

正交訊號產生機制。接下來，將推導式子來說明如何設計電感 1 2L L 以

及電容 1 2C C 來決定電路的雙頻道正交訊號頻率，由2.3.1節可以知道單

頻道 IQ 訊號成立於條件 1R L
C




  ，所以雙頻道正交訊號成立時，

根必定存在於 jR 解上，在這裡直接套用這結果，
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由上式推導可以知道選定兩個頻率 H 以及 L ，那麼 1L、 2L 、 1C 以及 2C

都為可知的解，因此利用上述的架構及方法，電路將能實現雙頻率

正交訊號，如圖(2.8)所示。

2
( )H L

R
L

 




Input
 1

1
C =

H L R 

2C H L

H LR

 

 




R

R

 
1

H L

H L

R
L

 

 




圖(2.8) 雙頻道電感電容的選取

輸入阻抗 inZ 也可以由下面式子推導

1 2

1 2

2 2
2 1 2 2 1 2 2

2 2
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2
1 2 2

2
1 1 2
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 
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   

    
     

    
 

  
 

 

 

in
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Z R j L R j L
j C j C

L L C L L C
R jR

C L C L C C

L L C
R j

L C C

L L
when R

C C

Z R

由式子可以發現在 R = (L1/C2)
1/2 = (L2/C1)

1/2條件下輸入阻抗為 R 並且與

頻率無關，因此架構可以達到寬頻匹配[19]。同樣的利用分壓關係表
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示，由下面式子亦可以看出在 R = (L1/C2)
1/2 = (L2/C1)

1/2條件下，正交訊號

的實部項為零跟頻率無關，因此訊號相位將恆等於 090
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


2

1C

 
 
 

如果將此架構放在吉伯特混頻器 LO current switch 級，只要確定電晶

體能正確切換電流，電路將能容許1dB 的振幅不匹配，利用 matlab

軟體將公式帶入模擬得到如下圖(2.9)所示，
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圖(2.9) 雙頻道正交訊號振幅1dB 不匹配的頻寬
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當 R = (L1/C2)
1/2 = (L2/C1)

1/2條件下，對頻率 0 l  作正規化，2.4/5.2 GHz

雙頻道運用中 ω h = 2.167ω l，振幅在1dB 不匹配的雙頻道正交訊號頻

寬為 0 00.96 ~ 1.04  以及 0 02.08 ~ 2.27  ，而在2.4/5.7 GHz 雙頻道運用中

ω h = 2.375ω l，振幅在1dB 不匹配的雙頻道正交訊號頻寬為

0 00.96 ~ 1.04  以及 0 02.27 ~ 2.5  。

與 polyphase 正交訊號產生器做比較，可以歸納出以下優點，

1. 由於電路設計的 R 已用輸入電阻 inR 所取代，所以用 CR-LR 取代

CR-RC 在訊號損失較小，並且 LC 元件都是理想上 noise free 元件，

在雜訊貢獻度比較上優於 polyphase，LC 也較適合於高頻運用。

2. 當條件 R = (L1/C2)
1/2 = (L2/C1)

1/2成立時，輸入阻抗 inZ R與頻率無關，

因此能達到寬頻匹配。

3. 增加 L-C 階數將可以增加正交訊號頻道數量。

2.3.3 可調式雙頻道 IQ 訊號

2.3.2節雙頻道正交訊號的推導都成立於理想狀態，包含了電感感

值、電容容值與內阻都不隨頻率而增加(無自振頻率和 Q 無限大)，以

及條件 1R L
C




  虛部阻值在選定頻率下都等於 R，在實際電路實

作上不容易達成，因此在實作中利用了 MOS varactor 取代電容，達

到可調變機制，來確保正交訊號條件能成立，以下就來探討一些實作

上會面臨到的問題，以及解決方式。

如圖(2.10)所示，利用複數阻抗座標可以看出當 1R L
C




  成立

時，電感相位領先電容相位 090 ，且振幅相同大小( load L CZ Z Z  )，這
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是前面2.3.2節在理想條件下正交訊號成立時，複數阻抗座標表示方

式，

Re

Im

loadZ
90

LZ

CZ

 ,r iZ Z

 ,r iZ Z

圖(2.10) 理想 IQ 訊號在複數阻抗座標表示方式

在實際情況下電路的 loadZ 往往會帶有 beC 與 bcC 寄生電容效果，使得 loadZ

不會是一個純電阻，會並聯一個電容，如圖(2.11)所示，這時需要將

虛部電感 LZ 阻值加大(電感變大)，虛部電容 CZ 阻值縮小(電容變大)，

那麼在輸出的地方一樣可以得到一組完美的 IQ 訊號，

Re

Im

loadZ90
LZ

CZ

 ,r iZ Z

 ,r iZ Z

圖(2.11) 負載阻抗不為純實部的補償方式

接著討論在實作上，使用的被動元件電感電容值會有不同的 Q 值，

一般來說電容的 Q 值會較高，也就是電感的寄生電阻會大於電容的

寄生電阻，若將此結果直接反應在複數阻抗座標上，就會發現電感
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的 loadZ 會多增加 Z ，如圖(2.12)所示，要補償此段差異需將 CZ 增加

Z (電容變小)，由三角關係可以發現  ,r iZ Z Z  與  ,r iZ Z Z  為兩個

全等三角形，斜邊等長，而且兩個夾角為互餘，因此輸出訊號依舊

為完美 IQ 訊號。

Re

Im

loadZ90

LZ

CZ

 ,r iZ Z Z 

 ,r iZ Z Z  

Z

Z

圖(2.12) 電感電容不同寄生電阻的補償方式

有了上述不同情況的補償方式，那麼已經能粗略估計電感感值、電

容容值的大小。

電路設計上還是有一些電晶體的不匹配，與電感電容的製程誤差

無法掌握，下面將使用四種不同的 IQ 不匹配結果，來概括所有情況，

如圖(2.13)所示， 0< B & AB < 90A  ， 0> B & AB < 90A  ，

0< B & AB > 90A  ，以及 0> B & AB > 90A  ，四種不同情況，
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Re

Im

A

B

Re

Im

A

B

Re

Im

A

B

Re

Im

A

B

0< 900< 90

0> 90 0> 90

(a) (b)

(c) (d)

圖(2.13) IQ 訊號不匹配的可能情況

(a) 0< B & AB < 90A  (b) 0> B & AB < 90A 

(c) 0< B & AB > 90A  (d) 0> B & AB > 90A 

要將此四種不匹配情況拉回完美 IQ 訊號，至少需要兩個變數才能校

正所有情況，在電感、電容、負載阻抗三項變數裡，調變電感感值

的可行性不高，因為調變電感需要串聯 MOS varactor 來達到可變機

制，此作法會降低電感感值，因此需要再加大電感，這樣不僅僅會

造成自振頻率與 Q 值下降，而且較大的電感佔 IC 面積較大，製程成

本會因此增加，所以在電感、電容、負載阻抗三項變數裡面，電路

選用電容與負載阻抗做為調變項，調變方法如下，不匹配情況為(a)

時，減小 CZ (加大電容容值)，降低 loadZ (加大 active balun 電流)。不匹

配情況為(b)時，加大 CZ (減小電容容值)，降低 loadZ (加大 active balun

電流)。不匹配情況為(c)時，減小 CZ (加大電容容值)，增加 loadZ (減小
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active balun 電流)。不匹配情況為(d)時，加大 CZ (減小電容容值)，增

加 loadZ (減小 active balun 電流)，整理如下表2.1所示。

表2.1 tunable IQ 調變方法

IQ mismatch condition cZ loadZ

0< B & AB < 90A  ↘ ↘

0> B & AB < 90A  ↗ ↘

0< B & AB > 90A  ↘ ↗

0> B & AB > 90A  ↗ ↗

可調式雙頻道 IQ 訊號產生機制如圖(2.14)所示

1biasDC

_IN dualV

00

090  00

 090

 @ high frequency band
@ low frequency band

2L

1L

2C

1C

R

R

_A dualV

_B dualV

圖(2.14) 可調式雙頻道 IQ 訊號產生機制

2.3.4 Active balun

混頻器的輸入端為差動訊號不僅僅會減輕共模排斥問題，對於

2IIP 也會有相當大的改善，然而可調式雙頻道正交訊號為 IQ 輸出，
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而雙頻衡混波器電路需要差動輸入，因此需要在正交訊號輸出兩端

加上 active balun，如圖(2.15)所示，此架構提供了 Single to Differential

輸出，所以整體電路變成單端輸入 quadrature 四個相位輸出。

1Q 2Q

3Q 4Q

1r 2r

3r 4r
inV

inR

Vm ing Vm ing

ccv

d1R d2R

圖(2.15) active balun

共基極偏壓的 3Q 提供了一正相的轉導增益，而共射極偏壓的 2Q 則提

供了一反向的轉導增益， current buffer 4Q 並不會影響電流相位，並

且平衡了兩邊的直流準位，也因為電晶體 4Q 的存在，使得 2Q 的 Miller

effect 獲得了改善，而低阻抗二極體 1Q 的連接亦使得 2Q 速度大幅提

升。由輸入端看進去的阻抗值
1 3

m1 m3 m

1 1 1( +r )//( +r ) ( +r )/2
g g g

 ，因此可

以利用低阻值的電阻與調整電晶體的偏壓來達到50的寬頻匹配[20]

[21]。

此架構的好處在於電路佔 IC 面積很小、單端輸入轉雙端輸出、

操作頻寬大，輸入阻抗寬頻匹配、以及可調整的輸入阻抗，這些 active

balun 的優點都符合了可調式雙頻道 IQ 訊號產生機制的需要。
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2.3.5 可調式雙頻道 IQ 架構

將可調式 IQ 架構與 active balun 做結合可以得到圖(2.16)，控制

1biasDC 來調變 CZ ，控制 2biasDC 來調變 loadZ 。

1biasD C
Inpu t

2b ia sD C

2b iasD C

00
0180

090 0270

00 0180

090 0270

@ lo w frequ en cy

@ h igh frequency

C CV

C CV

圖(2.16) 可調式雙頻道 IQ 訊號架構

原本的雙頻道 IQ 訊號產生方式，須要用兩組 polyphase 來達成雙頻

道正交訊號目的，功率損失相當可觀，而此架構只需要利用二組 LC

就可以達到雙頻道正交訊號的產生，降低了電路功率的消耗。
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2.4 實作一，可調式雙頻道 IQ 降頻混波器

2.4.1 研究動機

近年來，產品設計希望能將多種不同的無線通訊系統，整合到單

一收發機上，因此多頻道多模態(Multi Band Multi Mode)通訊系統架

構，為目前產品開發的趨勢，而整合系統頻帶又以美國制定的免授

權頻帶範圍為最熱門，頻段分為5.15~5.35GHz 及5.725~5.825GHz 的

802.11a 規格，以及2.4GHz~2.5GHz 的802.11b/g，此次實作目的在利

用新型的雙頻道 IQ訊號產生器並整合在降頻混波器來達到雙頻道 IQ

降頻混波器的目標。

2.4.2 電路設計

(1)電路架構

可調式雙頻道 IQ 降頻混波器架構，如下圖(2.17)所示，

LO

Micromixer

RF

Micromixer

Buffer

Buffer

@ low frequency

(@ high frequency)

Dual band

Quadrature

Generator

圖(2.17) 雙頻道 IQ 降頻混波器示意圖

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

道 IQ 輸出，頻率在 2.4GHz 以及 5.2GHz 的吉伯特降頻混頻器。LO

埠訊號單端輸入就可以得到雙頻道正交訊號，為了減少量測上的不
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便，在混頻器的 RF 埠設計上就採用單端輸入且寬頻匹配的

micromixer 架 構 [20][21] ， 而 IF 埠 輸出 端則是利用簡單 的

common-collector 做為 Output Buffer，來達到輸出阻抗匹配。電路架

構如圖(2.18)所示

I  I 

QQ  I   I 

 Q Q

CCV

IF_I

Output

Buffer

2bias
1bias

IF_Q

Micromixer

2bias1bias

3bias

4bias

bufferV

bufferV

bufferV

bufferV

CCV

-Dual band

quadrature

generator

LO

RF

 IF_Q

 IF_I

@ low frequency

 @ high frequency

2R

1R
1Q

2Q

RF
4bias

圖(2.18) 可調式雙頻道 IQ 降頻混波器電路架構

(2)本地震盪源輸入極

LO 端採用新型的可調式雙頻道正交訊號產生機制，訊號單端輸

入，產生雙頻道的正交訊號，運作原理於2.3節有詳細的推導與分

析 。由於放在吉伯特混頻器的 LO 端，做為電流的開關控制源，相

對的 LO 電壓振幅差異就沒有那麼嚴格了，只要 LO 的功率夠大，足

夠讓電晶體能夠開關產生混頻效果就可以，因此將新型的可調式雙

頻道正交訊號產生機制放在 LO 端，可以容許較大的 Magnitude

error，也因此提供了此架構較大的正交訊號頻帶範圍。
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(3)射頻輸入極

本電路主要採用 Gilbert cell mixer 為主要架構核心，而 RF 端的

差動訊號源則是利用四個電晶體來構成一個 Single to Differential 之

電路，如圖(2.19)所示，共基極偏壓的 3Q 提供了一正相 m ing V 路徑，而

共射極偏壓的 2Q 與共積極偏壓的 4Q 則提供了一反向 m ing V 路徑，電晶

體 4Q 的存在不僅僅平衡了兩邊的直流準位，也改善了電晶體 2Q 的

Miller effect 問題，而低阻抗二極體 1Q 的連接亦使得 2Q 速度大幅提

升。輸入端看進去的阻抗值
1 3

m1 m3 m

1 1 1( +r )//( +r ) ( +r )/2
g g g

 ，因此可以

利用低阻值的電阻與調整電晶體電偏壓來達到50的寬頻匹配，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 IC 太大的面積。

1Q 2Q

3Q 4Q

1r 2r

3r 4r
inV

inR

m ing V
m ing V

Mixer core

圖(2.19) Micromixer 架構示意圖

(4)輸出緩衝極

利用一簡單的 common collector 作為輸出端的阻抗匹配，方便量

測。

2.4.3 晶片量測結果



第二章 可調式雙頻道 IQ 降頻/單邊升頻混波器之分析與設計 25

25

-25 -20 -15 -10 -5 0 5 10 15

-8

-6

-4

-2

0

2

4

6

8

C
o
n

v
e
rs

io
n

G
a
in

(d
B

)

LO Power (dBm)

Conversion Gain
RF:2.46GHz/-21.37dBm
IF :60MHz
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圖(2.22) 轉換增益 VS. RF Power (LO:2.4GHz/P1dB)

-25 -20 -15 -10 -5 0
-5

-4

-3

-2

-1

0

1

2

3

4

5

C
o
n

v
e
rs

io
n

G
a
in

(d
B

)

RF Power (dBm)

Conversion Gain
RF:5.27 GHz
LO:5.2GHz/0.1dBm

圖(2.23) 轉換增益 VS. RF Power (LO:5.2GHz/P1dB)



第二章 可調式雙頻道 IQ 降頻/單邊升頻混波器之分析與設計 27

27

0 200 400 600 800 1000 1200
-2

-1

0

1

2

3

4

5

6

7

8

C
o

n
v
e
rs

io
n

G
a
in

(d
B

)

IF Frequency (MHz)

Conversion Gain
RF:2.45~3.6GHz/-21.37dBm
Fixed LO:2.4GHz/-3dBm

圖(2.24) 轉換增益 VS. IF Frequency (LO:2.4GHz)

0 200 400 600 800 1000 1200

-4

-2

0

2

C
o

n
v
e
rs

io
n

G
a
in

(d
B

)

IF Frequency (MHz)

Conversion Gain
RF:5.25~6.4GHz/-22.1dBm
Fixed LO:5.2GHz/0.1dBm

圖(2.25) 轉換增益 VS. IF Frequency (LO:5.2GHz)



第二章 可調式雙頻道 IQ 降頻/單邊升頻混波器之分析與設計 28

28

-30 -25 -20 -15 -10 -5 0 5

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

10

IP1dB=-10.5dBm
IIP3=-2dBm

Output Power (f
1
)

Output Power (2f
1
-f

2
)

RF:2.46GHz
LO:2.4GHz/-3dBm

O
u
tp

u
t
P

o
w

e
r

(d
B

m
)

RF Power (dBm)
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圖(2.27) IP1dB 與 IIP3量測結果 (LO:5.2GHz)
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圖(2.29) Time Domain IQ 通道輸出量測結果 (LO:2.4GHz IF:60MHz)
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圖(2.30) Time Domain IQ 通道輸出量測結果 (LO:5.2GHz IF:70MHz)
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圖(2.31) Noise Figure @ LO:2.4GHz
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圖(2.35) Die Photo (1 mm X 1.1 mm)
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圖(2.35)為晶片實作照片，晶片的大小為1 X 1.1mm2，量測時使

用 on-wafer 的高頻量測系統，圖中可以看到，射頻訊號輸入埠在晶片

的上方，由於 micromixer 的機制，訊號只需要單端輸入 GSG 下針，

而本地振盪訊號輸入埠在晶片的下方，同樣的也只需要單端輸入 GSG

下針，中頻訊號輸出埠在晶片的左方，GSGSG 的雙端輸出來驗證是

否為正交訊號，6 pin DC pad 在晶片右方，上方的一個 DC pad 為提

供輸出緩衝擊的電流。DC pad 周圍的電容，皆是用來 DC 穩壓之用。

2.4.4 結果與討論

RF 頻帶選定在2.4GHz，因為 active balun 存在的緣故，由圖(2.20)

可以發現當本地振盪訊號功率從-5dBm 增加到12dBm 時，轉換增益

都維持在5dB 到6dB 左右，在此固定本地振盪源-3dBm，得到圖

(2.22)、圖(2.26)，轉換增益及 IF 輸出功率對 RF Power 作圖，由圖

可以讀出 IP1dB=-10.5dBm 與 IIP3=-2dBm，圖(2.24)可以看出 IF 3dB

bandwidth 大約900MHz，遠遠超過系統需要的頻寬，圖(2.31)量得最

低的 IF 埠 Noise Figure 約為19dB。

同樣的另一 RF 頻帶選定在5.2GHz，由圖(2.21)可以發現當本地振

盪訊號功率從0dBm 增加到12dBm 時，轉換增益都維持在1dB 左右，

在此固定本地振盪源0.1 dBm，得到圖(2.23)、圖(2.27)，轉換增益及

IF 輸出功率對 RF Power 作圖，由圖可以讀出 IP1dB=-9.5dBm 與

IIP3=-0.5dBm，圖(2.25)可以看出 IF 3dB bandwidth 大約900MHz，遠

遠超過系統需要的頻寬，圖(2.32)量得最低的 IF 埠 Noise Figure 約為

21dB。

圖(2.33) RF 端與 IF 端 Return Loss 都在-10dBm 以下，主要是因

為RF端是micromixer機制，阻抗是寬頻匹配，而 IF端是 emitter follow
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的緩衝機制，而在圖(2.34)可以發現 LO 端的調變機制也是符合了2.3

節所推導的輸入阻抗寬頻匹配情況。

圖(2.28)可以看出雙頻率2.4GHz與5.2GHz的 IQ-channel轉換增益

為平衡。而圖(2.29)與圖(2.30)可以發現該系統的輸出中頻 I-通道與

Q-通道的弦波訊號，在 LO=2.4GHz，IF=60MHz 時，訊號相位相差

90.2度，phase mismatch 為0.2度，而 gain mismatch 為=0.1085mV

(0.204%)，另一頻帶 LO=5.2GHz，IF=70MHz 時，訊號相位相差270.68

度，phase mismatch 為0.68度，gain mismatch 為=0.2355mV

(0.944%)，此正交訊號是否會很敏感，將在下一個實驗”可調式雙頻

道單邊升頻混波器”利用 Side-band Rejection Ratio 來做驗證。
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表2.2 Tunable dual-band I/Q down-converter

量測結果

Tunable dual-band I/Q down-converter

(TSMC 0.35um 3P3M SiGe BiCMOS)

Frequency 2.4GHz 5.2GHz

Conversion Gain 5.2dB 1.2dB

IP1dB/IIP3 -10.5dBm/-2dBm -9.5dBm/-0.5dBm

IF bandwidth 900MHz 900MHz

RF Input Return loss -21.65dB -17.13dB

LO Input Return loss -12.45dB -11.78dB

IF Input Return loss -9.71dB -10.28dB

Gain mismatch 0.204% 0.944%

Phase mismatch 0.2o 0.68o

Noise Figure 19dB 21dB

Power Dissipation 37.9mW 33.3mW

Supply Voltage 3.3V

Chip Size 1mm x 1.1mm
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2.5 實作二，可調式雙頻道單邊升頻混波器

2.5.1 研究動機

由於空間的頻寬有限，現在傳送機都必須要做單邊升頻

混波器，以減小頻寬的使用，並且壓抑旁帶訊號，防止旁帶

訊號干擾其它頻帶訊號。在 IF 端與 LO 端都利用 Quadrature

phase input 來消除 RF 輸出端另ㄧ邊訊號，在本電路中利用

2.3節提到的雙頻道正交訊號產生器 (2.4GHz&5.7GHZ)來達

到兩個頻道都可以達到單邊升頻效果。

2.5.2 電路設計

(1)電路架構

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

雙頻道(2.4GHz & 5.7GHz)單邊升頻架構[3]如圖(2.36)所示，

LO

Micromixer

IF

Micromixer

Buffer

@ low frequency

@ high frequency

cos[( ) ]LO IF t 

sin[( ) ]LO IF t 

圖(2.36) 雙頻道單邊升頻混波器示意圖

由於 LO 端利用雙頻道正交訊號產生機制，所以在兩個頻帶產

生的訊號一組為+90 度，而另一組為 -90 度，因此在單邊升頻

機制上會產生不同邊的升頻效果。利用數學是來證明這一現
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象， I 訊號假設為數學式 cos ，Q 訊號假設為數學式sin，因此在低

頻頻帶得到

sin( )cos( ) cos( )sin( )

1 1
{sin[( ) ] sin[( ) ]} {sin[( ) ] sin[( ) ]}

2 2

sin[( ) ]

LO IF LO IF

LO IF LO IF LO IF LO IF

LO IF

t t t t

t t t t

t

   

       

 



       

 

而在高頻頻帶得到

cos( )cos( ) sin( )sin( )

1 1
{cos[( ) ] cos[( ) ]} { cos[( ) ] cos[( ) ]}

2 2

cos[( ) ]

LO IF LO IF

LO IF LO IF LO IF LO IF

LO IF

t t t t

t t t t

t

   

       

 



        

 

由數學式發現到+90 度與-90 度造成的單邊升頻效果為不同邊。

CCV

UpperSideband2bias1bias

Micromixer

2bias1bias

3bias

4bias

4bias

bufferV

bufferV

CCV
LO

IF_I

IF_Q  LowerSideband-Dual band

quadrature

generator
Output

Buffer

@ low frequency

 @ high frequency

I 
I   Q Q

QQ  I   I 

RF
2R

1R
1Q

2Q

圖(2.37) 可調式雙頻道單邊升頻混波器電路架構
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整體電路架構如圖(2.37)所示，由 2.4 節實驗結果可以看到雙頻道

正交訊號可以利用可調式機制達成，但是 active balun 的差動訊號卻

無法提供準確的 00 與 0180 ，即使兩邊的訊號大小值會一樣，但是右路

的訊號經過電晶體數量相對於左路多了兩顆，因此 phase 會不對稱，

這裡利用數學式來看 active balun 的缺陷會不會對 side-band rejection

造成問題。

假設 active balun 並非提供完美的差動訊號對，I channel 輸出

cos( )
2

LO


  與 cos( )

2
LO


  ，Q channel 輸出sin( )

2
LO


  與 sin( )

2
LO


  ，

1
cos( )sin( ) cos( )sin( )

2

1
sin( ) cos( ) sin( ) cos( )

2

1 1
sin[( ) ] sin[( ) ]

2 2
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2 2

2 2
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2 2

cos( )c

2 2

2

s

2

2
o

2

2

LO IF LO IF

LO IF LO IF

LO IF LO IF

LO IF

w t w t w t w t

w t w t w t w t

w

R

t w t w t w t

w

F

w t t

 

 

 



 
   

 

 

  

 

  

   

 
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由式子可以發現當 active balun 無法提供完美的差動訊號時，對於消

除旁帶訊號(side-band rejection)沒有影響，只會降低主要訊號的增

益，以及降低埠對埠的隔離度。
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(2)本地震盪源輸入極

LO 端採用新型的雙頻道正交訊號產生機制，訊號單端輸入，產

生雙頻道的正交訊號，運作原理於2.3節有詳細的推導與分析 。由於

放在吉伯特混頻器的 LO 端，做為電流的開關控制源，相對的 LO 電

壓正幅差異就沒有那麼嚴格了，只要 LO 的功率夠大，足夠讓電晶體

能夠開關產生混頻效果就可以，因此將新型雙頻道正交訊號產生機

制放在 LO 端，可以容許較大的 Magnitude error，也因此提供了此架

構較大的正交訊號頻帶範圍。

(3)射頻輸入極

如2.4節射頻輸入極設計一樣，使用 micromixer 機制。

(4)輸出緩衝極

利用一簡單的 common collector 作為輸出端的阻抗匹配，方便量

測。

2.5.3 晶片量測結果
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圖(2.46) Side-band rejection Ratio at low sideband

圖(2.47) Side-band rejection Ratio at high sideband
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圖(2.48) Die Photo (1 mm X 1 mm)

2.48)為晶片實作照片，晶片的大小為1 X 1mm2，量測時使用

的高頻量測系統，圖中可以看到，中頻訊號輸入埠在晶片的

號需要正交訊號雙端輸入 GSGSG 下針，而本地振盪訊號輸

片的下方，只需要單端輸入 GSG 下針輸入電路就為一組

uadrature signal，射頻訊號輸出埠在晶片的上方，GSG 的單

驗證是否為雙頻道單邊升頻系統，6 pin DC pad 在晶片右

的一個 DC pad 為提供輸出緩衝擊的電流。DC pad 周圍的電

用來 DC 穩壓之用。

結果與討論

選定2.4GHz 與5.2GHz 來作為雙頻道設計基準，而在這一節

定802.11b/g 系統的2.4GHz 與802.11a 系統的另一頻道

做為雙頻道的設計基準。

RF Output

IF

Input

LO Signal

6pin

DC

Pad

DC Pad
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RF 頻帶選定在2.4GHz，因為 active balun 存在的緣故，由圖(2.38)

可以發現當本地振盪訊號功率從-5dBm 增加到5dBm 時，轉換增益都

維持在1dB 到2dB 左右，在此固定本地振盪源-2.5dBm，得到圖

(2.40)、圖(2.42)，轉換增益及 RF 輸出功率對 IF Power 作圖，由圖

可以讀出 OP1dB=-7dBm 與 OIP3=4dBm。而固定 IF 訊號 IQ 訊號輸

入，掃 LO 埠的頻率來求得 tunable IQ 機制可以達到多少 Side-band

Rejection Ratio 頻寬，圖(2.44)可以看出最佳點是52.59dB 的旁帶相消

除比，由2.3節的討論知道正交訊號頻寬限制在於 I-Q 振幅的不平衡，

若定義在 side-band rejection ratio -30dB 的頻寬(gain mismatch 0.6dB )

[22]，那麼此系統將有200MHz 的頻寬，而從 RF bandwidth 可以明顯

看出此系統 mixcromixer 是寬頻低通機制，因為使用電阻當負載，並

沒有利用 LC tank 來產生 dual-band 效果，這要做是為了確保 LO 埠

可調的頻率範圍都會有增益。

同樣的另一 RF 頻帶選定在5.7GHz，由圖(2.39)可以發現當本地振

盪訊號功率從3dBm 增加到18dBm 時，轉換增益都維持在-2.5dB 左

右，在此固定本地振盪源7.5 dBm，得到圖(2.41)、圖(2.43)，轉換增

益及 RF 輸出功率對 IF Power 作圖，由圖可以讀出 OP1dB=-6.5dBm

與 OIP3=4dBm，圖(2.44)可以看出最佳點是62.85dB 的鏡相消除比，

同樣地，若定義在 side-band rejection ratio -30dB的頻寬(gain mismatch

0.6dB) [22]，那麼此系統將有740MHz 的頻寬。

由圖(2.45)看出 IF 端 Return Loss 都在-10dBm 以下，主要是因為

IF 端是 micromixer 機制，阻抗是寬頻匹配， LO 端的調變機制也是

符合了2.3節所推導的輸入阻抗寬頻匹配情況。
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表2.3 Tunable dual-band SSB up-converter

量測結果

Tunable dual-band SSB up-converter

(TSMC 0.35um 3P3M SiGe BiCMOS)

Frequency 2.4GHz 5.7GHz

Conversion Gain 0.5dB -2.2dB

OP1dB -7dBm -6.5dBm

OIP3 4dBm 4dBm

SRR bandwidth (-30dB) 200MHz 720MHz

LO Input Return loss -12.4dB -13.4dB

IF Input Return loss -10.8dB -13.3dB

Power Dissipation 38mW 36mW

Supply Voltage 3.3V

Chip Size 1mm x 1mm
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2.6 實作三，正交相位之次諧波降頻混波器

2.6.1 研究動機

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，因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)。使用毫米波頻段，除了頻譜需求的考

量之外，此頻段尚有其獨特的優點，特別適於高階的無線通訊產品

之發展；諸如頻帶寬對載波頻段相對比例較小，因此較容易達到寬

頻應用，同時由於其波長大小適中，許多被動元件與天線尺寸不致

太小或太大，而容許之機械誤差亦未超出製程能力。

而此次實驗主要是利用在高頻段電路運用時，主動電路結合可整

合在 IC 裡面的被動傳輸線，實現一正交相位之次諧波降頻混波器。

2.6.2 電路設計

(1)電路架構

一般產生正交相位之次諧波降頻混波器[2]，有兩種架構，如下圖

(2.49)所示，
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圖(2.49) 正交相位之次諧波降頻混波器示意圖

(a)LO端產生八相位 (b)LO端產生四相位

此次實作是採用LO端產生四相位與RF端產生四相位的方式產生IF端

正交相位輸出之次諧波降頻混波器。由於電晶體的非線性特性會造成

很多諧波項，而此架構LO端的四個相位目的在使得mixer電流切換能

取電晶體的偶次項諧波，達到偶次項諧波混頻的效果，而RF端

quadrature四個相位目的在於使電路降頻後，IF輸出端是正交訊號。

此次電路實作，是使用WIN 0.15μm PMEMT 製程來實現。電路

是利用PMEMT的 Tf 高達85GHz的特性，設計電路頻率操作在34GHz

的次諧波降頻混波器，也因為頻率設計在34GHz，被動傳輸線的size

可以實現在IC裡面，再加上PHEMT基板是semi-insulating，所以電路

金屬繞線在substrate所造成的損耗很小，根據上述的兩個特點，電路

利用couple line以及Marchand balun產生34GHz Quadrature四相位訊

號，結合主動電路實現正交相位之次諧波降頻混波器，整體電路架構

如圖(2.50)所示，



第二章 可調式雙頻道 IQ 降頻/單邊升頻混波器之分析與設計 50

50

IF_I

RF_in

IF_Q

GV

LO 

LO 
1M

2M

3M 4M
5M 6M 7M 8M

9M
10M

11M
12M

13M 14M
15M 16M 17M 18M

19M 20M

21M

22M 23M

24M

25M

26M

28M

27M

29M 30M

31M

32M

33M

34M

DDV

DDV

GV

圖(2.50) 正交相位之次諧波降頻混波器電路架構

(2)次諧波降頻混波器分析

如圖(2.51)，M3-M4~M9-M10 的汲極及源極都連接在一起，組成

了 leveled-LO cells。當 LO 0o和 LO 180o的差動訊號注入電晶體

M5-M6、M7-M8 時，輸入訊號的基頻會被消除，只有 2LO 等偶次諧

波電流訊號會出現在汲極端相位為 0o，同樣的，LO 90o和 LO 270o

的差動訊號注入電晶體 M3-M4、M9-M10，也會在汲極端產生 2LO

的訊號相位為 180o，如此 M3-M4~M9-M10 差動對提供了完美的 2LO

差動訊號來和 RF 訊號混頻。而 RF 端是採用 Common Gate 架構輸入，

操作速度比 Common Source 快，更適合運用在高頻操作的電路架構，

而且 Common Gate 架構能有很好的輸入阻抗匹配特性。

此架構是因為電晶體有非線性項存在，利用 leveled-LO cells 取出

電晶體的偶次諧波項與 RF 端做混頻，因為電晶體非線性產生的偶次

項能量不會大，因此要確保電流會做切換，此架構將需要大的 LO

Power。
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圖(2.51) 次諧波降頻混波器架構

(3)LO 端 Quadrature 訊號產生方式

Quadrature signal 由 poly-phase 產生，運作方式如2.2.2節所述，由

於 PHEMT 製程屬於 thin film 電阻，可以被精準地實現，加上寄生效

果比 CMOS 製程小很多，所以在 PHEMT 製程上 poly-phase 頻率的

準確度相對 CMOS 好很多。電路實作中，將實現一組16.9GHz 的

poly-phase，利用次諧波倍頻到33.8GHz，與 RF 端34GHz 訊號做混頻。

(4)RF 端 Quadrature 訊號產生方式

隨著射頻電路操作的頻率日益提高，傳統使用 RC-CR 多相位產

生器(Poly phase generator)在特性或物理結構限制，都面臨了高頻的瓶

頸，而過去微波電路使用的傳輸線設計概念，現在都可以整合在高頻

IC 電路實作中，解決了電感、電容、電阻元件在高頻的使用限制。

傳輸線的理論在微波電路的相關書籍中已經描述的相當清楚，在

本電路實作中將利用 lump 化
4

 長度的耦合線來實現 o90 的相位差，
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以及串聯 Marchand balun 來實現 quadrature signal。

耦合線[23]四個埠的相對位置如下圖(2.52)所示，依照文獻，如

果從 port1 輸入 2V，輸出端 port2，port3，port4 輸出電壓可推得

2

2 2

1

1 cos sin




 

K
V V

K j 
， 3 2

tan

1 tan


 

jK
V V

K j




， 4 0V

耦合線的耦合係數 K 定義為: 0 0

0 0





e o

e o

Z Z
K

Z Z

圖(2.52) 耦合線示意圖

如果傳輸線的長度為
4

 則 port2，port3 的輸出可改寫為：

2
2 1  V jV K ， 3 V KV ，若 K 值為 1 0.707

2
 ，則 port2，port3 的電

壓振幅會相同，相位相差90
。

由於這種作法所需要的耦合線長度為
4

 波長，對 IC 製程來說儘

管設計的頻率為 34GHz，長度相對 Chip size 仍然太長，爲 了 產 生 此

一 90 度的相位差，運用 PHEMT 製程有 2 層金屬的特性，採用 Lump

化的方法，如示意圖(2.53)中的結構，即可在 Through port 以及 Couple

port 兩處產生 90 度的相位差。



第二章 可調式雙頻道 IQ 降頻/單邊升頻混波器之分析與設計 53

53

圖(2.53) Lump 化
4

 耦合線示意圖

而用來產生差動訊號的Marchand Balun [24][25]主要是由兩組
4



耦合線所構成，如圖(2.54)所示，

4



4



圖(2.54) Marchand Balun

經過推導，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大小相等，相

位反相。
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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 1/ 3C  時， 11S 會達到完美的匹配，

由於這種作法所需要的耦合線長度為兩組
4

 波長，對 IC 製程來

說長度依舊太長，因此同樣的運用 PHEMT 製程有2層金屬的特性，

採用 Lump 化的方法， 如示意圖(2.55)中的結構，

圖(2.55) Marchand Balun 示意圖

因此利用
4

 長度的耦合線串聯兩個 Marchand balun 得以實現四

相位 quadrature signal，並利用 Marchand balun 輸入端與輸出端為不

同路徑，因此做到直流的隔絕，加上輸出路徑 center-tap 點為 ac

gound，所以可以用來做直流的輸入偏壓點。

 
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2.6.3 電路量測結果
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圖(2.61) Time Domain IQ 通道輸出量測結果
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圖(2

圖(2.64)為晶片實

用 on-wafer 的高頻量

的右方，由於串聯
4



入 GSG 下針，而本地

是 quadrature signal

GSGSG 下針，中頻訊

驗證是否為正交訊號

容，皆是用來 DC 穩

2.6.4 結果與討

RF 頻帶選定在34

要到15Bm 增益才能達

signal 是利用 poly-ph

LO Signal
59

.64) Die Photo (2.5 mm X 2 mm)

作照片，晶片的大小為2.5 X 2mm2，量測時使

測系統，圖中可以看到，射頻訊號輸入埠在晶片

耦合線以及 Marchand balun，訊號只需要單端輸

振盪訊號輸入埠在晶片的左方，不一樣的地方

為 poly-phase 產生，所以需要差動輸入訊號

號輸出埠在晶片的下方，GSGSG 的雙端輸出來

，6 pin DC pad 在晶片上方。DC pad 周圍的電

壓之用。

論

GHz，由圖(2.56)可以發現本地振盪訊號功率需

到4.5dB，主要原因是在於 LO 的 quadrature

ase 所產生，使用的電阻造成功率損失，再加上

RF Input

IF Output

6pin DC Pad



第二章 可調式雙頻道 IQ 降頻/單邊升頻混波器之分析與設計 60

60

次諧波混頻所需要的功率就比原本基頻混頻的損耗大，因此造成 LO

功率需要到達15dBm 輸入，由圖(2.57)則可以讀出 IP1dB=-8.5dBm。

由圖(2.58)可以讀出 IF 3dB bandwidth為550MHz已經超過需要的

IF 頻寬，而圖(2.59)看出 RF bandwidth 則是以34GHz 為中心頻率，

bandwidth 為4GHz，正交訊號頻寬主要受限於
4

 長度耦合線的頻寬

限制。

RF 輸入端阻抗匹配可以從圖(2.60)中看到電路操作的頻率34GHz

11S =-10.75dB，達到了輸入阻抗匹配條件，這也是傳輸線在作設計時

的考量，而圖(2.61) 則可以看出 IF 在200MHz 時，輸出中頻 I-通道

與 Q-通道的弦波訊號，訊號相位相差89.84度，phase mismatch 為0.16

度，gain mismatch 為=0.5mV(1.29%)。

而隔離度則可以從圖(2.62)以及圖(2.63)看出，LO 端不管到 IF 輸

出端或 RF 輸入端隔離度都在50dB 以上，但是圖(2.64)卻發現 RF 端

到 IF 端的隔離度沒有很好，主要是因為 LO 端用 poly-phase 產生的

quadrature signal 在相位以及能量大小較為一致，在雙頻衡混頻器架

構中，能得到很好的隔離度，相反的利用傳輸線產生的 quadrature

signal 在相位以及能量大小上，就沒有那麼準確，所以隔離度相對較

差，但是 RF 的訊號功率都不會很大，因此對系統不會造成太大影響。
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表2.4 Quadrature RF Signal Sub-harmonic Down-converter

量測結果

Quadrature RF Signal Sub-harmonic Down-converter

(WIN 0.15um PHEMT)

Frequency 34GHz

Conversion Gain 4.5dB

IP1dB -8.5dBm

IF bandwidth 550MHz

RF Input Return loss -10.75dB

LO-to-IF isolation

2LO-to-IF isolation

-51.48dB

-54.3dB

LO-to-RF isolation

2LO-to-RF isolation

-63.2dB

-59dB

RF-to-IF isolation -25.6dB

Gain mismatch/Phase mismatch 1.29%/ o0.16

Supply Voltage/current 9V/37mA

Chip Size 2.5mm x 2mm
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3.1 前言

從天線接收訊號，傳送到接收機最前級的射頻電路元件就是一個

低雜訊放大器(Low Noise Amplifier)。對於無線通訊而言，訊號在空

氣中傳遞，會有許多的雜訊干擾，並且對於訊號的功率會造成大量的

衰減，到達接收端時，訊號會變的相當小，且與雜訊混在一起，因此

對於可以接收訊號最小值定義為接收機的靈敏度 (Sensitivity)為

in,min minP 174dBm / Hz NF 10log B SNR     ，動態範圍(Dynamic Range)為

 IIP3

min

2 P 174dBm NF 10log B
SFDR SNR

3

  
  ，所以從式子可以發現當雜

訊指數增加時，接收機的靈敏度與動態範圍都會變差，對於接收機整

體的雜訊指數為 32
total 1

1 1 2

NF 1NF 1
NF NF ...

G G G


    ，從式子可以發現，第

一級的低雜訊放大器，如果能提供足夠的增益，則後面幾級的電路所

造成的雜訊貢獻(noise contribution)，將可被低雜訊放大器的增益消除

掉，接收機的雜訊指數只剩下低雜訊放大器本身的雜訊指數。因此對

於一個低雜訊放大器而言，必須要有足夠的增益，與夠低的雜訊指

數，接收機才可以有好的雜訊指數效能。本章節將討論低雜訊放大器

的作法，並且針對無線通訊網路(2.4GHz與5.2GHz)來做一個實現。

3.2 低雜訊放大器設計原理

設計低雜訊放大器有很多參數是互相關聯的，如 noise figure、

gain、linearity、impedance matching，以及 power disspation 必須在這

些參數裡面做一個取捨，最常見的設計有以下四種，classical noise

matching (CNM) technique、simultaneous noise and input matching

(SNIM) technique 、 power-constrained noise optimization (PCNO)

technique ，以及 power-constrained simultaneous noise and input
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matching (PCNO) technique，在本章節中都是用 SNIM technique 來做

設計[1]-[3]。

3.2.1 疊接低雜訊放大器架構

如圖(3.1)所示，這是一個最常見的疊接低雜訊放大器架構，電晶體

1M 提供了增益，並且降低電晶體 2M 的雜訊貢獻，而 Common Gate 操

作的電晶體 2M 由於低輸入阻值的特色，減小了電晶體 1M 米勒電容，

使電路能寬頻操作，而整個疊接組態也提供了較好的反向隔離度。

sL

inv

biasV

1M

2M

gL

dL
C

outV

圖(3.1) 疊接低雜訊放大器電路架構

3.2.2 同時達到雜訊與輸入阻抗匹配

假設匹配點 sZ 能同時達到雜訊最低點Zopt 與最佳輸入阻抗點 inZ ，

那麼需要符合下面四項條件，



第三章 雙頻道低雜訊放大器設計

65

65

Re[ ] Re[ ]

Im[ ] Im[ ]

Im[ ] Im[ ] :

Re[ ] Re[ ] :

opt s

opt s

in s opt

in s in

Z Z

Z Z

Z Z Z

Z Z Z





 



最佳雜訊匹配點

最佳輸入阻抗匹配點

達成四項條件的方法是電路源級作電感性退化，下面介紹如何利用 sL

達到此目的，分析疊接雜訊小訊號等效電路如圖(3.3)所示，

sL

outi

sR

2
nsv

Matching

Network

biasV

1M

2M

gL

圖(3.2) 源級電感性退化電路
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圖(3.3) 雜訊小訊號等效電路
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minF 都是疊接放大器在沒有 sL 串接下的雜訊指數，因此由上面式

子看出電路增加了 sL 並不影響R n 與 minF 的值，而且可以將最佳雜訊匹

配點Zopt 的虛部拉往Zin的負虛部。

由於加入了電感 sL ，輸入阻抗等效為 in T s s

gs

1
Z L sL

sC
    ，由式

子發現 sL 的加入將可以使得輸入阻抗產生一實部 T sL ，這將使得Zopt

的實部與 inZ 的實部拉近。

需要達到同時雜訊與輸入阻抗匹配點 sZ ，利用此架構電路能控制

的變數只有三個，電晶體 size、電晶體偏壓 gsv ，以及電感 sL ，電晶體

size 的 L 只會選最小值，以確保達到最大的 T ，而調整電晶體 size

的 W 來決定 gsC 來符合 Re[ ] Re[ ]opt sZ Z ，接著再選定 sL ，變動 optZ 虛部

來符合 Im[ ] Im[ ]opt sZ Z ，最後調整 gsv 變動 T sL 來達到Re[ ] Re[ ]in sZ Z ，

當在選定 sL 來達到最佳雜訊的虛部阻值條件同時也自動的在使得

Im[ ] Im[ ]in sZ Z  。
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然而上述的低雜訊放大器設計流程並沒有考慮功率的損耗，電晶

體的 size 與偏壓直流將直接反應在功率損耗上，如果想要降低電晶體

size 來改善供率損耗，那麼將可能導致太高的Re[ ]optZ 值，又 T sL 值需

要等於Re[ ]optZ ，所以在偏壓點已確定 T 的情況下只能加大 sL 值，當 sL

加大到某一定值，將使得 minF 大幅提升。因此為了要讓電路達到雜訊

最低點以及最佳輸入阻抗的同時，電路設計將會犧牲功率損耗考量。
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3.3 實作一，11GHz 低雜訊放大器

(TSMC 0.13μm CMOS)

3.3.1 研究動機

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，低功率通信元件的需求也持續增加。因而

為了成本與整合的考量，未來會趨向使用單一晶片來實現。CMOS在

於能提供小面積、高重製性、高穩定性以及在大量生產時低價格的優

勢，都給了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)以及最大振盪頻率(fmax)的元件，因此

更高操作頻率的射頻IC晶片得以實現，此次實驗是利用CMOS高整合

度的特性以及TSMC 0.13 m 高截止頻率的特性來實現一11GHz的低

雜訊放大器。

3.3.2 電路設計

(1) 電路架構

此次電路實作，是使用TSMC CMOS 0.13 m 製程來實現。電路架

構採用串接兩級疊接放大器組態來實現11GHz低雜訊放大器[4]，中間

利用一顆電容來隔絕DC值，並且做為高通濾波來去除低頻不要的訊

號，為了穩定度問題而在輸出端加上電阻。電路架構如圖(3.4) 所示，

在電路中所使用的電感都是利用TSMC所提供的模型來實作，而低雜

訊放大器電路設計步驟如3.2節敘述，將在下面介紹設計流程以及電

晶體size與電感的選定。
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biasV

ddV

outRF

inRF

biasV

ddV

biasV

圖(3.4) 11GHz 低雜訊放大器架構

(2) 電晶體元件設計

電晶體的變數有四個，分別為Type、Finger、Length，以及Width，

電晶體的Type都選擇High Speed，並且Length選最小值，來取得較高

的 T ，因此可以降低電晶體的 minF 值。利用變數Width x Finger來調整

gsC 達到條件 optRe[Z ]接近50，而其中Width取最小值，Finger取最大

值，才能讓 gR 確保為最小值，對noise的貢獻最小。如圖(3.5)所示，電

晶體size選定2顆(Finger=48，Width=1.2 m ，Length=0.13 m )並聯，得

到Re[ ] 62.96optZ  ，並不是最佳值50，如果要達到50還需要再向上

加電晶體size，這樣會導致功率損耗太大。

(3) 電感 gL 與 sL 設計

選定電感 sL 值來達到條件 optIm[Z ] 0 ，並且電感的Q值最高點要在
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使用頻帶內，來確保電感會有最低的雜訊貢獻，利用這兩項條件就能

訂出電感 sL 繞線長度、寬度以及圈數，如圖(3.7) 所示，電路最後得

到 Im[ ] 21.448optZ   ，如圖(3.6)所示，當需要達到條件 optIm[Z ] 0 的情

況，那麼需要再加大電感 sL ，將導致電路增益下降，當 sL 超過某值時

會使得雜訊指數大幅提升，因此必需在這之間做一個取捨。至於電感

gL 的選定則可以由輸入阻抗匹配公式 in T s s g

gs

1
Z L s(L L )

sC
     看出

來，當電晶體size決定，電晶體 gsC 固定，加上 sL 已確定的情況下，由

輸入阻抗匹配公式裡虛部項為零的條件  g s

gs

1
L L

C
  


可以決定電

感 gL 值。同樣的，必須選定電感繞線長度、寬度以及圈數，使得電感

Q值在使用頻段內是最大值，如圖(3.8) 所示。

(4) 直流偏壓電流設計

電晶體size與電感 gL 、 sL 皆已選定後，接下來要設計其直流偏壓

電流偏壓。根據輸入阻抗匹配公式 in T s s g

gs

1
Z L s(L L )

sC
     ，實部項

 inRe Z 50  在 sL 為已知情形下，調整直流偏壓達到條件 T sL 50  。

(5) 輸出級匹配網路

輸出端利用LC tank做簡單的負載，LC共振頻率選在11GHz，而

電感以及電容的選取就需要考慮 21S 最大值，並且 22S 小於-10dB的條

件，而第二級輸出端匹配網路並聯一個電阻，使電路能無條件穩定，

不會造成振盪問題，並且此電阻產生的熱雜訊，會經由放大器的增益

而消除，因此不太會影響該放大器的雜訊指數。
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圖(3.9)說明了電晶體在沒有任何外加元件情形下Noise circle 與

AG circle，Noise circle每多0.1dB劃一圓，而 AG circle每降0.5dB劃一

圓，由圖可以明顯的看出Noise circle與 AG circle不在同一點，因此無

法直接利用匹配電路同時達到noise最低值與 AG 最大值，比較圖(3.10)

利用電感 sL 做源級電感性退化的電路設計，明顯的由圖發現Noise

circle拉往 AG circle。電路最終模擬結果雜訊指數為1.841dB距離 minF 差

了0.119dB，而 21S 值為19.688dB， 11S 值為-19.5dB ， 22S 值為-15.2dB，

穩定度Mu值在所有頻帶都恆大於一，操作電壓1.2V，直流偏壓17.68

mA，因此損耗功率為21.21mW。

3.3.3 電路模擬結果
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圖(3.5) 電路Re[ ]optZ 模擬
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圖(3.10) 源級電感性退化電路 Noise circle 與 AG circle 模擬
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圖(3.12) 11GHz 低雜訊放大器- 21S 模擬
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圖(3.14) 11GHz 低雜訊放大器-穩定度模擬

3.3.4 晶片量測結果
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圖(3.19)

量測時使用 on-wafer 的

量得 S 參數，而雜訊指數是由

大小為1 X 1mm2，圖(3.19)為

號輸入埠在晶片的左邊，輸出

及下方，下方右邊的 DC pad

的 DC pad 為提供 DDV 的 DC，

體的偏壓 DC，而下方左邊的

電容，皆是用來 DC 穩壓之用

4.3.5 結果與討論

圖(3.16)為該電路的 21S 量

peak最高值為13.14 dB，但其

OutputInput

DC Pad
D

高

晶

上

測

操

D

77

ie Photo(1 mm X 1 mm)

頻量測環境，由2-Port 向量網路分析儀

高頻雜訊參數量測系統所量得。晶片的

片實作照片，圖中可以看到，射頻訊

埠在晶片的右邊，DC pad 在晶片上方

為提供第二級電晶體的 DC，上方右邊

方左邊的 DC pad 為提供2級 C-G 電晶

DC pad 為 ground pad。DC pad 周圍的

。

結果，由該圖可以發現功率增益 21S 的

作頻率向下偏移到9.4GHz，若不考慮

C Pad
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頻率偏移，則原先設計的11GHz其功率增益 21S 值為7.68 dB。

圖(3.15)顯示電路的 11S 、 22S 量測結果，由該圖可以看出在頻率

9.4GHz 時，輸入反射損耗 11S =-5.05dB 與輸出反射損耗 22S =-8.09dB，

而在原先設計頻率11GHz 下，輸入反射損耗 11S =-8.38dB 與輸出反射

損耗 22S =-11.8dB。

圖(3.17)為該電路的雜訊指數量測結果，由該圖可以發現雜訊指

數在頻率9.4GHz 時，其雜訊指數為3.34dB，而在原先設計頻率11GHz

時，其雜訊指數為3.97dB。

由圖(3.18)可以觀察到，該電路在9.4GHz 頻段的線性度特性表

現，由單調(one -tone)功率量測，可以發現該電路的 IP1dB 為-14dBm。

由雙調(two-tone)功率量測，可以發現該電路的 IIP3為-4.5dBm。

由量測結果可以明顯的發現 21S 的 peak 值不在11GHz，而是向下

飄到9.4GHz，並且在頻率5.5GHz 也有個 peak 值，主要是因為串接兩

級疊接放大器的中間金屬走線所造成的誤差，使得 21S 不如模擬的預

期，最後結果整理表3.1。
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表 3.1 11GHz Low Noise Amplifier

模擬與量測結果

11GHz Low Noise Amplifier

(TSMC 0.13μm CMOS)

Item Simulation Measurement

Frequency 11GHz
9.4GHz

(11GHz)

S21 (dB) 19.688
13.14

( 7.68)

NF (dB) 1.841
3.34

( 3.97)

S11 (dB) -19.507
-5.05

(-8.38)

S22 (dB) -15.2
-8.09

( -11.8)

IP1dB (dBm) N/A -14

IIP3 (dBm) N/A -4.5

Supply Voltage 1.2 V 1.2 V

Supply Current 17.68 mA 18.5 mA
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3.4 實作二，使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA

(TSMC 0.18μm CMOS)

3.4.1 研究動機

近年來，因為多頻道多模態(Multi Band Multi Mode)通訊系統架

構，為一重要的通訊系統模式。該系統架構，希望可以將多種不同的

無線通訊系統，整合到單一收發機。根據這個概念，使得接收機端的

低雜訊放大器，需要處理兩個以上的頻率訊號，所以近年來有不少的

雙頻道、多頻道低雜訊放大器，但大部分都是以開關(switch)來切換

不同頻率的低雜訊放大器。本次實作的目的，將實現一個使用變壓器

型態的共電流差動雙頻道低雜訊放大器，將兩個不同頻率的低雜訊放

大器結合為一組能同時處理雙頻率的低雜訊放大器，而不是使用開關

來切換使用頻率，並使用一個對稱型的變壓器，它可以看成是由兩個

差動驅動電感所組成，相當於四個 single-ended 電感，因此可以縮小

晶片面積，並且提升電感的 Q 值，相對的也降低了 noise figure。

3.4.2 電路設計

(1) 電路架構

此次電路實作，是使用TSMC CMOS 0.18 m 製程來實現。電路設

計能同時處理2.4GHz與5.2GHz兩個頻率的訊號，並採用差動輸入的

架構來改善 2IIP ，如圖(3.20)所示，而其中對稱的電感利用transformer

以及differential inductor來化簡電感所佔IC的面積，並且提高Q值

[5][6]，降低雜訊貢獻度。
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圖(3.20) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA 電路架構

(2) 輸入級匹配網路

單邊電路架構，如圖(3.21)所示，輸入端利用一共振腔來同時達到

2.4GHz與5.2GHz匹配，其餘電晶體size的選擇以及電感值的決定都與

3.3節設計流程一樣。

biasV

ddV

outRF

inRF

Dual Band

Outputstage Matching

圖(3.21) 共電流雙頻道LNA電路
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(3) 輸出級匹配網路

該低雜訊放大器電路，希望可以同時在兩個頻率下達到 22S 匹配。

因此在輸出級匹配網路是由一組LC branch和另一組LC tank所組成，

如圖(3.22)所示。

1L

1C
2L 2C 1C

2L 1L
2C

圖(3.22) 輸出端匹配網路 (a)低頻等效電路 (b)高頻等效電路

該輸出級匹配網路的等效輸出導納為，

 
1

out 22
21 1

j C 1
Y j C

j L1 L C


   



令輸出導納為0，可以求得兩個共振頻率 1 以及 2 ，

   
2

1 1 2 2 2 1 1 1 2 2 2 1 1 2 1 2

1

1 2 1 2

L C L C L C + L C L C L C 4L L C C

2L L C C

    
 

   
2

1 1 2 2 2 1 1 1 2 2 2 1 1 2 1 2

2

1 2 1 2

L C L C L C - L C L C L C 4L L C C

2L L C C

    
 

因此可以決定 1 1L C 以及 2 2L C 乘積值，在挑選適當的電感與電容值達到

maximum的 21S 並匹配 22S 。利用此輸出匹配網路，便可以在兩個頻率

下同時達到輸出設計需求。
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(4) 差動驅動對稱型電感

在差動電路的實現中，大部分的電路元件都會重覆，而最佔IC晶

片面積的電路元件莫過於電感，把一對差動驅動非對稱spiral電感用

於實體的佈局中，通常如圖(3.23)所示。由ac訊號源激發spiral的一端，

而把另一端連接在一個common node上(如DC偏壓點或接地)，可以發

現Port 1和Port 2的訊號在中間相交處電流流向相反，因此兩個電感之

間需要一定的距離隔離，來抑制兩個電感之間互相相消的磁耦合，所

以在IC實作上會更佔面積[7][8]。

Port 1 Port 2

Common node

(Port 3)

Inductor 1 Inductor 2

1i

1i

2i

2i

圖(3.23) 差動驅動非對稱型電感

如圖(3.24)所示，對稱型spiral電感差動驅動時，兩個鄰近的金屬

線，其彼此間的電壓會反相，但是電流的流動方向會相同。如此一來，

會加強由兩個平行金屬導體單位面積耦合產生的磁場，並增加整體單

位面積的感值，因此提高了電路的Q值。對於對稱型電感而言，放置

common node是很重要，因為它可以將其分為兩個同樣大小的spiral

電感，並且使這兩個電感在Port 1和Port 2有相同的substrate寄生效應。

對於使用一對spiral電感，需有一定的距離來抑制彼此間的耦合，
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但在對稱型電感中並不需要考慮這個問題，一個差動驅動的對稱型電

感可以將兩個spiral電感合併在一起，並且也不需要一定的距離來抑

制彼此間的耦合，所以可以將電感佔IC晶片的面積減少，並且提高電

感Q值。

Port 1 Port 2Inductor 1 Inductor 2

1i

2i

Common node

(Port 3)

圖(3.24) 差動驅動對稱型電感

(5) 差動驅動對稱型變壓器

差動電路輸出級匹配網路共需要四個single-ended電感，利用上述

的分析，可以將這四個電感，合併成兩個差動驅動對稱型電感。但同

樣的使用一對差動驅動對稱型電感，依舊需有一定的距離來抑制彼此

間的耦合，如果使用一個對稱型變壓器架構的話，就不需要考慮這個

問題。因此，一個差動驅動的對稱型變壓器，如圖(3.25)所示，可以

將兩個差動驅動電感合併在一起，並且不需要一定的距離來抑制彼此

間的相消耦合，可以將晶片的面積更為減少，並且提高電感Q值[9]。
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P

P

S

Scenter

taps

P

P

c.t.

S

S

c.t.

圖(3.25) 差動驅動對稱型變壓器 (a)實際佈局圖 (b)等效電路

3.4.3 電路模擬結果
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freq=
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m12
freq=
real(Zopt1)=64.011

5.200GHz

圖(3.26) 電路雙頻道Re[ ]optZ 模擬
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圖(3.27) 電路雙頻道 Im[ ]optZ 模擬
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圖(3.28) 2.4GHz 之 Noise circle 與 AG circle 模擬
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圖(3.29) 5.2GHz 之 Noise circle 與 AG circle 模擬



第三章 雙頻道低雜訊放大器設計

87

87

2 4 6 8 10 12 14 16 180 20

3E-10

5E-10

7E-10

1E-10

9E-10

freq, GHz

in
d

1
in

d
2

2 4 6 8 10 12 14 16 180 20

5

10

15

0

20

freq, GHz

Q
1

Q
2

圖(3.30) 差動驅動對稱型電感(a)感值 (b)Q 值 模擬

2 4 6 8 10 12 14 16 180 20

6.0E-10

7.0E-10

8.0E-10

9.0E-10

5.0E-10

1.0E-9

freq, GHz

in
d

1
in

d
2

in
d

3
in

d
4

2 4 6 8 10 12 14 16 180 20

4

6

8

2

10

freq, GHz

Q
1

Q
2

Q
3

Q
4

圖(3.31) 差動驅動對稱型變壓器(a)感值 (b)Q 值 模擬
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圖(3.32) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA - 11S 、 22S 模擬
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圖(3.33) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA - 21S 模擬
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圖(3.34) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA -NF 模擬
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圖(3.35) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA –穩定度 模擬

圖(3.28)以及圖(3.29)的Noise circle以0.1dB劃一單位圓而 AG circle則

是以0.5dB劃一單位圓，其餘模擬結果數據將整理於表3.2。

3.4.4 晶片量測結果
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圖(3.36) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA - D1D1S 、 D2D2S 量測結果
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圖(3.37) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA - D2D1S 、Av 量測結果
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圖(3.38) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA -NF 量測結果
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圖(3.39) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA
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圖(3.40) 使用變壓器型態之差動雙頻道 LNA

-High Band 線性度 量測結果
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圖(3.41) Die Photo(1.1

量測時使用 on-wafer 的4-Port 高

分析儀量得 S 參數，而雜訊指數是由高

晶片的大小為1.1 X 1.2 mm2，圖(3.41

到，射頻差動輸入埠在晶片的左邊，差動

在晶片的上方右邊為提供第二級電晶體

為提供 VDD的 DC。DC pad 周圍的電容

3.4.5 結果與討論

因為量測環境是使用 on-wafer 的

4-Port 的 S 參數，因此使用下面 matri

到差動2-Port 的 S 參數。

Input
 Output

DC Pad
mm X 1.2 mm)

頻量測環境，由4-Port 向量網路

頻雜訊參數量測系統所量得。

)為晶片實作照片，圖中可以看

輸出埠在晶片的右邊，DC pad

的 DC，而下方右邊的 DC pad

，皆是用來 DC 穩壓之用。

4-Port 向量網路分析儀，量得

x 將4-Port 的 S 參數代入，以得

DC Pad
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   
   

11 12 21 22 13 14 23 24D1D1 D1D2

31 32 41 42 33 34 43 44D2D1 D2D2

S S S S S S S SS S 1

S S S S S S S SS S 2

       
            

而電壓增益 Av ( available voltage gain )為 ABCD 矩陣中 A 的倒數，

所以
 

21
V

11 22 12 21

2S
A

1 S (1 S ) S S


  
，將量測的雙埠 S 參數代入，便可得 Av。

圖(3.37)為該電路的 D2D1S 量測結果，由該圖可以發現 D2D1S 有兩個

peak，可以同時放大兩個頻段的訊號，但其操作頻率同時向下偏移。

因此，低頻段的中心頻率從2.4GHz 向下偏移到2.2GHz，其功率增益

D2D1S 為10.1dB，電壓增益 Av 為17.05dB。高頻段的中心頻率從5.2GHz

向下偏移到4.6GHz，其功率增益 D2D1S 為6.08dB，電壓增益 Av 為

10.19dB。若不考慮頻率偏移，該電路在低頻段2.4GHz 時，其功率增

益 D2D1S 為9.4dB，電壓增益 Av 為16.29dB。在高頻段5.2GHz 時，其功

率增益 D2D1S 為4.71dB，電壓增益 Av 為5.96dB。

圖(3.36)為該電路的 D1D1S 、 D2D2S 量測結果，由該圖可以發現 D1D1S 與

D2D2S 皆有兩個 notch。同樣地，其操作頻率皆向下偏移。該電路在低

頻段2.2GHz 時，其輸入反射損耗為 -8.27dB，輸出反射損耗為

-8.89dB。該電路在高頻段4.6GHz 時，其輸入反射損耗為-14.93dB，

輸出反射損耗為-9.1dB。若不考慮頻率偏移，該電路在低頻段2.4GHz

時，其輸入反射損耗為-11.85dB，輸出反射損耗為-10.37dB。在高頻

段5.2GHz 時，其輸入反射損耗為-17.08dB，輸出反射損耗為-4.07dB。

圖(3.38)為該電路的雜訊指數量測結果，由該圖可以發現雜訊指

數有兩個 notch。該電路在低頻段2.2GHz 時，其雜訊指數為3.23dB，
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在高頻段4.6GHz 時，其雜訊指數為4.37dB。若不考慮頻率偏移，該

電路在低頻段2.4GHz 時，其雜訊指數為3.27dB，在高頻段5.2GHz 時，

其雜訊指數為5.64dB。

由圖(3.39)與圖(3.40)可以觀察到，該電路低頻段與高頻段的線性

度特性表現，由單調(one -tone)功率量測，可以發現該電路低頻段時

的 IP1dB 為-4dBm，高頻段時的 IP1dB 為0dBm。由雙調(two-tone)功

率量測，可以發現該電路低頻段時的 IIP3為5.5dBm，高頻段時的 IIP3

為9.5dBm。對於該電路而言，因為在高頻段時的增益較低，所以其

線性度的表現比低頻段較好。該電路在低頻段與高頻段時，皆有不錯

的線性度表現，最後結果整理於表3.2。
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表3.2 Differential dual-band LNA utilizing transformer

模擬與量測結果

Differential dual-band LNA utilizing transformer

(TSMC 0.18μm CMOS)

Item Simulation Measurement

Frequency 2.4GHz 5.2GHz
2.2GHz

(2.4GHz)

4.6GHz

(5.2GHz)

S21 (dB) 11.19 8.18
10.1

(9.4)

6.08

(4.71)

Av (dB) N/A N/A
17.05

(16.29)

10.19

(5.96)

NF (dB) 1.822 2.613
3.23

(3.27)

4.37

(5.64)

S11 (dB) -9.14 -21.11
-8.27

(-11.85)

-14.93

(-17.08)

S22 (dB) -12.41 -6.52
-8.89

(-10.37)

-9.1

(-4.07)

IP1dB (dBm) N/A N/A -4 0

IIP3 (dBm) N/A N/A 5.5 9.5

Supply Voltage 1.8 V 1.8 V

Supply Current 20 mA 20 mA
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3.5 實作三，中間級匹配之差動雙頻道 LNA

(TSMC 0.35μm SiGe BiCMOS)

3.5.1 研究動機

一般疊接的低雜訊放大器，在共射極和共基極之間，並沒有考慮

中間級匹配(Inter-Stage Matching)的問題。本次實作目的是延續實作二

的設計，實現一個使用變壓器型態的共電流差動雙頻道低雜訊放大

器，將兩個不同頻率的低雜訊放大器結合為一組能同時處理雙頻率的

低雜訊放大器，而不是使用開關來切換頻率，並使用三個對稱型的變

壓器與一個差動驅動對稱型電感，來化簡原先需要的 10 個單端電

感，因此可以縮小晶片面積，並且提升電感的 Q 值，相對的降低 noise

figure，並設計使其中間級匹配[9]，讓增益提高。

3.5.2 電路設計

(1) 電路架構

此次電路實作，是使用TSMC 0.35 m SiGe BiCMOS製程來實

現。電路設計能同時處理2.4GHz與5.2GHz兩個頻率的訊號，並採用

差動輸入的架構來改善 2IIP ，如圖(3.42)所示，而其中對稱的電感利用

transformer以及differential inductor來化簡電感所佔IC的面積，提高電

感Q值，並且降低noise figure，而在共射極和共基極之間同樣的利用

匹配網路來達到雙頻率共軛匹配，電晶體的選擇方式以及雙頻道匹配

網路都將在下面作詳細的討論。
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圖(3.42) 中間級匹配之差動雙頻道 LNA 電路架構

(2) 電晶體元件設計

由於使用TSMC SiGe 0.35 m 製程來實作，所以在BJT電晶體的

選擇上就只有type以及幾種size讓使用者選擇，據前面3.3節所述，high

speed電晶體的 minF 最小，因此使用dn型態的電晶體，而emitter width

增加會使 minF 增加，所以emitter width要選擇最小值。接下來只剩下變

數Finger數以及emitter length，Finger x emitter length的大小增加時，

optR 會變小，而該電路是設計同時處理2.4GHz和5.2GHz兩個頻率的訊

號，所以希望電晶體的Finger x emitter length夠大，使這兩個頻率的

optR 接近50Ω。根據上述的條件，電路選擇dn155C2的電晶體來設計低

雜訊放大器。

(3) 中間級匹配網路

傳統的疊接低雜訊放大器，如圖(3.43)所示。第一級共射極電感
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性退化架構的輸出端，看到的阻抗
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電晶體阻抗並非共軛匹配，因此無法達到最大功率傳送。
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圖(3.43) 傳統疊接低雜訊放大器內部匹配問題

因此在兩電晶體間加入一中間級匹配網路，以達到最大功率轉

換。因為要同時考慮兩個頻率的匹配，因此使用一個LC branch、和

一個LC tank來設計中間級匹配網路，如圖(3.44)所示，低頻時等效電

路為並聯電容串連電感，高頻時等效電路為並聯電感串連電容，都是

利用L型匹配方式，將阻抗由高阻值轉換到低阻值。
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圖(3.44) (a)雙頻道中間級匹配網路

(b)低頻匹配等效電路(c)高頻匹配等效電路

其餘輸入級網路匹配、輸出級網路匹配、直流偏壓電流設計，以

及變壓器的選擇都是與3.3節與3.4節設計方法一樣。

3.5.3 電路模擬結果
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圖(3.45) 電路雙頻道Re[ ]optZ 模擬
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圖(3.48) 5.2GHz 之 Noise circle 與 AG circle 模擬
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圖(3.50) 差動驅動對稱型變壓器-A (a)感值 (b)Q 值 模擬
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圖(3.51) 差動驅動對稱型變壓器-B (a)感值 (b)Q 值 模擬
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圖(3.52) 差動驅動對稱型變壓器-C (a)感值 (b)Q 值 模擬
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圖(3.56) 中間級匹配之差動雙頻道 LNA –穩定度 模擬

圖(3.47)以及圖(3.48)的Noise circle以0.1dB劃一單位圓而 AG circle則

是以0.5dB劃一單位圓，其餘模擬結果數據將整理於表3.3。

3.5.4 晶片量測結果
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圖(3.57) 中間級匹配之差動雙頻道LNA - D1D1S 、 D2D2S 量測結果
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圖(3.62) Die Pho

量測時使用 on-wafer 的4-Po

分析儀量得 S 參數，而雜訊指數

晶片的大小為1.3 X 1 mm2，圖(3.

射頻差動輸入埠在晶片的左邊，

在晶片的上、下方各兩個 DC 點

第二級電晶體的 DC，上方右邊的

邊的 pad 為接地。DC pad 周圍的

3.5.5 結果與討論

圖(3.58)為該電路的 D2D1S 量測

peak，可以同時放大兩個頻段的訊

200MHz。因此，低頻段的中心頻

功率增益為12.17dB，電壓增益為
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DC Pad
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率

22.

Output

DC Pad
(1.3 mm X 1 mm)

高頻量測環境，由4-Port 向量網路

高頻雜訊參數量測系統所量得。

為晶片實作照片，圖中可以看到，

動輸出埠在晶片的右邊，DC pad

上、下方左邊的 DC pad 為提供

C pad 為提供 VCC的 DC，下方右

容，皆是用來 DC 穩壓之用。

果，由該圖可以發現 D2D1S 有兩個

，但其操作頻率同時向下偏移了

從2.4GHz 向下偏移到2.2GHz，其

3dB。高頻段的中心頻率從5.2GHz

DC Pad
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向下偏移到5GHz，其功率增益為11.46dB，電壓增益為23.64dB。若

不考慮頻率偏移，該電路在低頻段2.4GHz 時，其功率增益為12.42dB，

電壓增益為20.74dB。在高頻段5.2GHz 時，其功率增益為10.34dB，

電壓增益為19.11dB。從量測結果可以發現，高頻段的功率增益都差

不多，主要是因為電晶體在高頻段時相對於在低頻道的功率增益會較

小，所以設計差動電感的 Q 值在高頻時較好，導致在高頻段時有較

好的功率增益，但頻寬相對較小，而在低頻 Q 值較差，所以頻寬也

相對較寬，而功率增益則下降到跟高頻對差不多。

圖(3.57)為該電路的 D1D1S 、 D2D2S 量測結果，由該圖可以發現 D1D1S 與

D2D2S 皆有兩個 notch。同樣地，其操作頻率皆向下偏移。該電路在低

頻段2.2GHz 時，其輸入反射損耗為-6.72dB，輸出反射損耗為-9.7dB。

該電路在高頻段5GHz 時，其輸入反射損耗為-7.13dB，輸出反射損耗

為-10.2dB。若不考慮頻率偏移，該電路在低頻段2.4GHz 時，其輸入

反射損耗為-7.82dB，輸出反射損耗為-7.83dB。在高頻段5.2GHz 時，

其輸入反射損耗為-7.07dB，輸出反射損耗為-6.96dB。

圖(3.59)為該電路的雜訊指數量測結果，由該圖可以發現雜訊指

數有兩個 notch。該電路在低頻段2.2GHz 時，其雜訊指數為2.78dB，

在高頻段5GHz 時，其雜訊指數為3.52dB。若不考慮頻率偏移，該電

路在低頻段2.4GHz 時，其雜訊指數為2.88dB，在高頻段5.2GHz 時，

其雜訊指數為3.5dB。

由圖(3.60)與圖(3.61)可以觀察到，該電路低頻段與高頻段的線性

度特性表現，由單調(one -tone)功率量測，可以發現該電路低頻段時

的 IP1dB 為-14dBm，高頻段時的 IP1dB 為-10dBm。由雙調(two-tone)
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功率量測，可以發現該電路低頻段時的 IIP3為-4dBm，高頻段時的 IIP3

為0dBm。對於該電路而言，因為在高頻段時的增益較低，所以其線

性度的表現比低頻段較好。該電路在低頻段與高頻段時，皆有不錯的

線性度表現。

表3.3 Inter-stage matching differential dual-band LNA

模擬與量測結果

Inter-Stage matching differential dual-band LNA

(TSMC 0.35μm SiGe BiCMOS)

Item Simulation Measurement

Frequency 2.4GHz 5.2GHz
2.2GHz

(2.4GHz)

5GHz

(5.2GHz)

S21 (dB) 12.734 11.686
12.17

(12.42)

11.46

(10.34)

Av (dB) N/A N/A
22.3

(20.74)

23.64

(19.11)

NF (dB) 1.789 2.249
2.78

(2.88)

3.52

(3.5)

S11 (dB) -8.97 -10.014
-6.72

(-7.82)

-7.13

(-7.07)

S22 (dB) -6.247 -5.124
-9.7

(-7.83)

-10.2

(-6.96)

IP1dB (dBm) N/A N/A -14 -10

IIP3 (dBm) N/A N/A -4 0

Supply Voltage 2.5 V 2.5 V

Supply Current 20 mA 20 mA
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4.1 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。

此章節電路是在設計在毫米波頻段 V band (60GHz)的驅動放大

器及功率放大器，由於 60GHz 的量測設備必須要到國家奈米元件實

驗室(National Nano Device Laboratories)NDL 去做測試，而 NDL 只有

提供 110GHz 的 S-parameter 以及功率特性，沒有 60GHz 的 Load Pull

量測環境，因此，實驗中將利用 S 參數建立元件小訊號模型，並利用

I-V Curve 畫出的最佳電阻值代回小訊號模型得到最佳輸出功率匹配

點，來取代 Load Pull 量測。

傳統 bonding wire 對一般低頻電路的影響不大，但是在頻率

60GHz 的時候，bonding wire 已經超過
4

 的傳輸線長，因此會大大影

響電路匹配特性，所以在實作中利用低成本的氧化鋁陶瓷基板進行覆

晶封裝(flip-chip)方式，使電路在高頻下仍然不會因為 bonding wire 影

響其電路特性。

4.2 基本放大器設計原理

一般在設計放大器時有幾個重要依據，其中最重要的兩個方向即

是穩定度和阻抗匹配的問題，穩定度是希望此放大器不要發生振盪問
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題，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

針對這兩部分進行討論[1][2]。

4.2.1 無條件穩定(unconditionally stable)

如圖(4.1)所示，電路選擇一顆電晶體做匹配時，有可能匹配完成

後 11S 以及 22S 大於一，使電路有機會發生震盪。因此設計電路時，希

望電路處於無條件穩定狀態，無論 S 或 L 匹配到 smith chard 任何一

個位置都不會發生震盪問題。

Input

Matching

Network

Device

in

S

Output

Matching

Network

L

out

50

50

圖(4.1) 電晶體匹配關係

電晶體的輸入反射係數 12 21
11

221
L

in

L

S S
S

S


  

 
，以及輸出反射係數

12 21
22

111
S

out

S

S S
S

S


  

 
，教科書上記載的很清楚，在 S 複數平面上畫出

out 1  的圓，只要 out 1  的圓落在 S 複數平面以外，則不管輸入匹配

網路做的 smith chard 哪個位置，電路都不會發生震盪，同樣的，在 L

複數平面上畫出 in 1  的圓，只要 in 1  的圓落在 L 複數平面以外，

則不管輸入匹配網路做的 smith chard 哪個位置，電路都不會發生震

盪，判別電路穩定度已經有幾個完整的式子可以做判斷，這裡列出兩

個判別式。
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當
2 2 2

11 22

12 21

1
1

2

S S
K

S S

   
  和 1  ，( 11 22 12 21S S S S   )電路處於穩

定狀態，或者可參考式子
2

11

*
22 11 21 12

1
1

S

S S S S



 

  
即是說當 1  ，則電

路為無條件穩定，其值愈大，穩定性愈高。

當電路無法確保不會震盪時，一般作法如圖(4.2)所示，四個方式

利用外加電阻，提高穩定度，

(a) (b)

(c) (d)

圖(4.2) 四種外加電阻提高穩定度方式

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[3]。
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4.2.3 阻抗匹配
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   

設計 60GHz 驅動放大器時，一定以輸出端以及輸入端能達到共軛

匹配，達到最大的 transducer power gain 為匹配目標( A P TG G G  )，

而此條件只發生在 1K  ， 21 2

12

( 1)T

S
G K K

S
   解才存在。

4.3 實作一，覆晶封裝之 60GHz 驅動放大器

4.3.1 電路架構

本電路是以 WIN 0.15 m PHEMT 製作之兩級驅動放大器，因為

要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，而傳輸線匹配輸入端及輸出端

都採用 co-planar waveguide (CPW) 使得 flip-chip bonding 造成高頻的

損耗較小，而電路中間級匹配則是使用 microstrip line (MS) 來達到兩

邊共軛匹配，此作法將會比 CPW mode 使用更小的 IC 面積，整體架

構如圖(4.3)所示。

傳輸線輸入端與輸出端採用 CPW mode，是因為此 CPW 模態在

覆晶封裝 millimeter-wave monolithic microwave integrated circuits

(MMIC)時，電子在 IC 與基板之間的傳送會較連續，而中間級傳輸線

匹配採用 MS mode，原因在於由於 MS mode 電場分佈主要是在
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substrate 裡面，所以 eff 值比電場分佈在空氣中高，由公式

2 2 2

LC

  


   
   ， 可以發現同頻率下， 越高波長越短，因此

在兩顆電積體中間做共軛匹配時，相較於使用 CPW mode，MS mode

使用的傳輸線長度下可以較短，同樣的，較短傳輸線長度 substrate loss

也較小[4]。如圖(4.4)所示，

圖(4.3) CPW-MS-CPW 兩級驅動放大器架構

圖(4.4)(a)MS 電場分佈 (b)CPW 電場分布

而 CPW 與 MS 的連接則是利用一顆電晶體兩邊的 Via hole 將此兩種

模態作連結，如圖(4.5)所示，CPW 兩邊 ground 經過電晶體 Via holes

將訊號 ground 拉往 backside ground，因此連結了 CPW 與 MS 傳輸線

模態。
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圖(4.5) CPW-MS-CPW 兩級驅動放大器架構

4.3.2 晶片量測結果
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圖(4.9) 覆晶封裝前之 60GHz 驅動放大器
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0) 覆晶封裝之 60
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頻量測環境，由2-Port 110GHz

2 X 1mm2，圖(4.8)為晶片實作

DC Pad
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照片，圖中可以看到，射頻訊號輸入埠在晶片的左邊，輸出埠在晶片

的右邊，DC pad 在晶片上方及下方，下方兩邊的 DC pad 為提供二級

電晶體Gate的DC bias，上方兩邊的DC pad為提供 DDV 的DC， DC pad

周圍的電容，皆是用來 DC 穩壓之用，圖(4.9)則是晶片經過 flip-chip

處理後的照片。

4.3.3 結果與討論

圖(4.6)以及圖(4.7)則為晶片在 flip-chip 前後量測的結果，由圖可

以明顯的發現功率增益 21S 的 peak 值從模擬的 60GHz 飄到 53.5GHz，

值為 14.81dB，輸入反射損耗 11S 為-13.3dB 低於-10B，輸出反射損耗 22S

為-27dB，隔離度 12S 小於-30dB，而電路在經過 flip-chip 處理過後，電

路 matching 又再飄移到 53GHz，功率增益 21S 值為 14.52dB，輸入反

射損耗 11S 為-18.1dB 低於-10B，輸出反射損耗 22S 為-23dB，隔離度 12S 小

於-30dB。flip-chip 過後電路特性 21S 頻率位置與大小值沒有相差很

多，因此驗證了 flip-chip 不太影響 matching，以及在輸入\輸出端利

用 CPW mode 使得晶片與基板電場傳遞時，會有較小損耗的目的。

由於電路在作設計時，ADS 沒有提供 CPW mode 傳輸線的模型，

因此在設計時，傳輸線的部份都需要 EM 軟體模擬額外模擬，增加了

電路設計的不確定性，並且在電晶體 CPW mode 轉 MS mode 或 MS

mode 轉 CPW mode 的電場分佈，這部份也沒有辦法做相當準確的估

計，因此量測到的中心頻率 53GHz 與電路設計的 60GHz 有一段差距。
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表4.1 60GHz Flip-Chip Driving Amplifier

量測結果

60GHz Flip-Chip Driving Amplifier

(WIN 0.15um PHEMT)

Item Before (FCB) After (FCB)

Frequency 53.5 GHz 53 GHz

S21 (dB) 14.81 14.52

S11 (dB) -13.3 -18.1

S22 (dB) -27 -23

S12 (dB) < -30 < -30

IP1B(dBm) -24 N/A

IIP3(dBm) -12 N/A

Die size 2.0mm x 1.0mm
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4.4 實作二， 60GHz 驅動放大器

4.4.1 電路架構

本電路同樣的利用 WIN 0.15 m PHEMT 製作實現兩級驅動放大

器。希望能在輸出端得到較大的輸出功率，因此第一級並聯兩顆

(2x50 m )電晶體，第二級並聯四顆(2x50 m )電晶體，最大增益不變

的情況下，改善輸出功率，電路架構如下圖(4.11)所示，

VDD
VDD

VGG VGG

2*50 4X
2*50 2X

圖(4.11) 60GHz 驅動放大器架構

並聯電晶體數目改善輸出功率的同時，也要確保不同增益路徑的

輸出功率能同相位相加，因此電路以樹枝狀的方式來做設計。電路設

計在汲級電壓 3V，閘級電壓-0.2V(最大 mg 偏壓點)，並在偏壓點(DC

pad)並聯電容電阻以去除 DC 不必要的雜訊，防止 DC 雜訊造成電路

振盪。

4.4.2 晶片量測結果
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(4.14) 60GHz 驅動放大器

的 on-wafer 高頻量測環境，由2-Port 110GHz

。晶片的大小為3 X 2mm2，圖(4.14)為晶片實

射頻訊號輸入埠在晶片的左邊，輸出埠在晶

d 在晶片上方及下方，分別為提供二級電晶體

供電路的 DDV ， DC pad 周圍的電容，皆是用

)為晶片 S 參數量測結果，由圖可以明顯的發

Hz 為 5.77dB，輸入反射損耗 11S 為-13.76dB 低

22S 為-14.62dB，隔離度 12S 小於-45dB。電路在

很準確，美中不足的是功率增益 21S 不夠大。

DC Pad
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表4.2 60GHz Driving Amplifier

量測結果

60GHz Driving Amplifier

(WIN 0.15um PHEMT)

Frequency 60 GHz

S21 (dB) 5.77

S11 (dB) -13.76

S22 (dB) -14.62

S12 (dB) < -50

Die size 3.0mm x 2.0mm

4.5 實作三，MHEMT 製程之 60GHz 驅動放大器

4.5.1 電路架構

本電路同實驗一，利用採用尺寸最小的電晶體(2x50 m )做出兩級

的 60GHz 驅動放大器，不同的是採用 MHEMT 製程，希望能獲得更

高的增益，電路架構如下圖(4.15)所示，

VDD
VDD

VGG VGG

圖(4.15) MHEMT 製程之 60GHz 驅動放大器架構



第四章 60GHz 驅動放大器設計

125

125

驅動放大器設計上必需先將電晶體的 S 參數定義好才能做設計，

由於製程廠沒有提供到 60GHz 的電晶體 S 參數，因此必需自行建立

小訊號模型。利用製程廠提供的電晶體，如圖(4.16)所示，在國家奈

米實驗時提供的高頻 110GHz 網路分析儀系統下量測，再建立小訊號

模型匹配量測資料並去除電晶體前後傳輸線效果，得到電晶體小訊號

模型，小訊號模型架構如下圖(4.17)所示，

圖(4.16) MHEMT 製程電晶體(2x50 m )

圖(4.17) 小訊號 S 參數模型架構
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圖(4.18) 小訊號模型與量測資料比較

4.5.2 晶片量測結果
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圖(4.20) MHEMT 製程之 60GHz 驅動放大器- 22S 、 12S 量測結果
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圖(4.21) MHEMT 製程之 60G

量測時使用 NDL 的 on-wafer 高頻量

分析儀量得 S 參數。晶片的大小為1

照片，圖中可以看到，射頻訊號輸入

的右邊，DC pad 在晶片上方及下方，

Input

DC PadDC Pad
Output
Hz 驅動放大器

測環境，由2-Port 110GHz

.5 X 1.1mm2，圖(4.21)為晶片

埠在晶片的左邊，輸出埠在

下方兩邊的 DC pad 為提供
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二級電晶體 Gate 的 DC bias，上方兩邊的 DC pad 為提供 DDV 的 DC，

DC pad 周圍的電容，皆是用來 DC 穩壓之用。

4.5.3 結果與討論

圖(4.19)以及圖(4.20)為晶片 S 參數量測結果，由圖可以明顯的發

現功率增益 21S 值在 60GHz 為 11.15B，輸入反射損耗 11S 為-9.17dB，輸

出反射損耗 22S 為-8.44dB，隔離度 12S 小於-30dB。電路在 60GHz 頻率

匹配上做的很準確，代表了小訊號模型的準確，美中不足的是功率增

益 21S 沒有比 PHEMT 高，代表的是電路增益不是最大值。

表4.3 MHEMT 60GHz Driving Amplifier

量測結果

MHEMT 60GHz Driving Amplifier

(WIN 0.15um MHEMT)

Frequency 60 GHz

S21 (dB) 11.15

S11 (dB) -9.17

S22 (dB) -8.44

S12 (dB) < -30

Die size 1.5mm x 1.1mm
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本論文第二章利用了 TSMC 0.35 um SiGe BiCOMS 製程，實作與

量測”可調式雙頻道 IQ 降頻混波器”以及” 可調式雙頻道單邊升頻混

波器”，利用這兩種架構可以看到 CR-LR 取代 poly-phase 的特點，第

二章實驗一，”可調式雙頻道 IQ 降頻混波器”可以看出由於此機制為

可調，所以在 IQ 輸出端 IF 埠可以得到很好的雙頻道正交相位訊號，

在頻率 2.4GHz 時，gain mismatch 0.204%，phase mismatch 0.2 度，而

另一頻率 5.2GHz 時，gain mismatch 0.944%，phase mismatch 0.68 度。

同樣的，第二章實驗二，” 可調式雙頻道單邊升頻混波器”則利用

sideband rejection 看出此雙頻率正交相位的頻寬範圍，在頻率 2.4GHz

時，sideband rejection -30dB 的頻寬為 200MHz，在頻率 5.7GHz 時，

sideband rejection -30dB 的頻寬為 740MHz，由上述總結看出此可調式

雙頻道正交相位機制可以達到 802.11a/b/g 頻帶，並且有不錯的正交

相位特性，並且由 S 參數可以看到，此雙頻道正交產生機制是寬頻匹

配。在第二章實驗三中則是使用 WIN 0.15 um PHEMT 製程技術，

實現了利用傳輸線產生正交相位，並結合主動電路達到”正交相位之

次諧波混頻器”，而利用傳輸線產生的正交訊號輸出 gain mismatch

1.29%，phase mismatch 0.16 度依舊有不錯表現。

論文第三章，利用 SNIM technique 實現了三顆低雜訊放大器。第

三章實驗一，利用 TSMC 0.13 m CMOS 製程完成了一個具有 9.4GHz

單頻道低雜訊放大器，實驗結果顯示該低雜訊放大器在 1.2V 操作

時，擁有 13.41dB 的功率增益；3.34dB 的雜訊指數；-5.05dB 的輸入

反射損耗；-8.09dB 的輸出反射損耗；-14dBm 之 IP1dB 增益壓縮；

-4.5dBm 之 IIP3；與 22.2mW (18.5mA@1.2V)的功率消耗，由雜訊指

數可以驗證設計流程無誤。第三章實驗二，利用 TSMC 0.18 m CMOS

製程完成了一個具有 2.2GHz、4.6GHz 的使用變壓器型態之差動雙頻
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道低雜訊放大器，實驗結果顯示該低雜訊放大器在 1.8V 操作時，擁

有 10.1、6.08dB 的功率增益；17.05、10.19dB 的電壓增益；3.23、4.37dB

的雜訊指數；-8.27、-14.93dB 的輸入反射損耗；-8.89、-9.1dB 的輸出

反射損耗；-4、0dBm 之 IP1dB 增益壓縮；5.5、9.5dBm 之 IIP3；與

36mW (20mA@2.5V)的功率消耗。第三章實驗三，利用 TSMC 0.35 m

SiGe BiCMOS 製程完成了一個具有 2.2GHz、5GHz 的中間級匹配之

差動雙頻道低雜訊放大器，實驗結果顯示該低雜訊放大器在 2.5V 操

作時，擁有 12.17、11.46dB 的功率增益；22.3、23.64dB 的電壓增益；

2.78、3.52dB的雜訊指數；-6.72、-7.13dB的輸入反射損耗；-9.7、-10.2dB

的輸出反射損耗；-14、-10dBm 之 IP1dB 增益壓縮；-4、0dBm 之 IIP3；

與 50mW (20mA@2.5V)的功率消耗。

最後論文第四章則利用 WIN 0.15 um PHEMT 製程技術設計

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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