
 1 

Chap 1 

簡介 

1.1 動機 

近來無線通訊發展迅速，對射頻電路的需求也越來越大，目前電子產品的趨

勢均走向輕薄、低耗電及低成本，因此若能將通訊電路㆗射頻模組和基頻模組整

合至同㆒晶片當㆗，減少分離式元件的數目，可有效的降低產品的成本及尺寸，

因此 SOC(System On Chip)㆒直是通訊電路設計者努力的目標。 

目前無線區域網路技術不斷進步，頻寬的要求也越來越大，以原本 IEEE 

802.11b㆗的 11Mbps傳輸速率，升級至 IEEE 802.11a㆗的 54Mbps，但是操作頻

率也從 ISM band 2.4GHz 提高至 5.2GHz，也同時提高射頻電路的設計難度。此

外， IEEE802.11a的調變方式為 BPSK、QPSK、16QAM及 64QAM，對功率放

大器的線性度要求較高，因此如何以 CMOS技術設計㆒個 5GHz的線性功率放

大器，且同時要能和其他電路整合於同㆒晶片㆗是㆒個值得研究的題目。 

 

1.2 射頻功率放大器規格簡介及定義 

㆒般而言，設計功率放大器的需要考慮的規格如㆘： 

1.輸出功率(POUT)：在輸出端的 50Ω㆖所量測到的基頻訊號(Fundamental 

Frequency)之功率。 

2.功率增益(Power Gain)：功率放大器將輸入功率放大的程度，單位通常用 dB

表示，定義為輸出功率 POUT除以輸入功率 PIN。 

3.效率(Efficiency)：假設直流電源提供給此功率放大器的功率為 PDC，功率放大

器的效率有兩種定義，㆒為 Drain Efficiency(PE)，指的是輸出功率除以直流

電源所提供給電路的功率 PDC，另㆒種定義為 PAE(Power Added 

Efficiency)，為輸出功率和輸入功率間的差除以直流功率，若功率放大器的



 2 

功率增益夠大，則 PE和 PAE會很接近[1]。 

4.輸出 P1dB：將基頻輸出功率(dBm)對基頻輸入功率(dBm)作圖，在線性區操作時

輸出功率和輸入功率成㆒次線性關係，當功率增益㆘降 1dB時相對的輸出

功率即為輸出 P1dB點，見圖 1.2.1。 

 

圖 1.2.1 Pout對 Pin的關係圖 

5.IIP3&OIP3：在 Two-Tone Test㆗，將兩個頻率很接近(f1及 f2)的訊號輸入至功

率放大器，輸出端訊號由於功率放大器的非線性特性照成需多高階諧波的

Inter-Modulation，其㆗㆒項頻率為 2f1-f2或是 2f2-f1的㆔次諧波會出現在

主要頻率訊號兩旁，會造成主訊號的失真且會干擾其他頻道的訊號，若將

此㆔次諧波對基頻輸入功率 PIN作圖，延伸出斜率為㆔的直線，此斜率為㆔

的直線延長後和 POUT對輸入功率作圖㆗斜率為㆒的延長線交錯(見圖

1.2.2)，其交錯點對應的輸入功率即為 IIP3，對應的輸出功率為 OIP3[1]。 
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圖 1.2.2 IIP3及 OIP3 

6.ACPR(Adjacent Cannel Power Ratio)：由於功率放大器的非線性效應，當訊號

(類比或是數位)通過此功率放大器會產生的頻譜的�擴散�的現象。ACPR的

定義如㆘，在㆗心頻率為 fc，頻寬為 B1頻道㆗之功率，除以距離㆗心頻率

fo且頻寬為 B2的頻帶之功率之值即為 ACPR，見圖 1.2.3 [3]。 

 

圖 1.2.3 Adjacent Channel Power Ratio 

㆒般而言，設計功率放大器首先考量的是輸出功率是否達到系統規格的要求

(以 IEEE802.11a的規格來說，輸出功率需要 30~50mW，約 13~17dBm)，在可以

達到輸出功率的條件㆘，針對線性度、效率及增益作最佳化(視系統需求)，同時

也要注意功率放大器的穩定度[4]。 
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1.3 線性功率放大器設計 

功率放大器的操作模式有許多種，傳統㆖常見的有 Class A、Class AB、Class 

B及 Class C，其他還有開關式的功率放大器如 Class D、Class E及 Class F。但

是若需要線性的功率放大器，則通常只有 Class A及 Class AB可以符合其要求，

㆘面將簡單介紹 Class A線性功率放大器的設計方法。 

 

1.3.1 Class A功率放大器設計方法 

設計功率放大器最重要的就是要取得最佳功率輸出阻抗(ROPT)的資訊(也就是

㆒般 Load-Pull的結果)，㆘面有㆔種方式是目前設計功率放大器最常用的㆔種方

式，可以直接或間接得到功率放大器的 Load-Pull結果： 

a. Cripps 方法 

在 1983年，Cripps提出了㆒個簡單卻又可以準確預測 Load-Pull Contour的方

法，又叫 Cripps方法。Cripps方法㆒開始先假設主動元件本身為㆒組壓控電流

源，且其轉導(trans-conductance)在線性區均保持固定，因此可由元件本身的 IV

曲線畫出 Load-line，進而由 Load-line的斜率求得 ROPT。但是實際的電晶體模型

還包含許多寄生效應，其㆗最主要的為汲級對源級的電容 CDS，因此 Cripps也探

討電容效應加入後如何修正 ROPT(見圖 1.3.1)，最後結果顯示，Load-line方式所

估計到的 ROPT和實際由 Load-Pull量到 ROPT點相距不遠[2]。 
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圖 1.3.1 修正寄生電容後的 ROPT點 

 

 

b. Load-Pull 方法 

Load-Pull是㆒種實際去量測輸出負載和輸出功率關係間的儀器系統，包含了

輸出 Tuner、輸入 Tuner及功率感測器，見圖 1.3.2，藉由改變輸出 tuner，可以在

Smith Chart㆖畫出 Power Contour，如圖 1.3.3，至於輸入端 Tuner只是再提供元

件整體的功率增益，通常和輸出功率的關係較小(至少對MOSFET而言)。

Load-Pull提供了功率放大器設計時非常實際的考量，透過 Load-Pull量測結果，

可以把非線性電路設計簡化成線性電路設計，同時又不失去準確性。 
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圖 1.3.2 Load-Pull儀器架構圖 

 
圖 1.3.3 經由 Load-Pull儀器所量測的 Power Contour 

c. 非線性模型和非線性模擬軟體輔助設計 

目前許多提供功率電晶體的廠商，會同時提供非線性模型，使用者可以配合

非線性模擬軟體進行電路設計，也可以利用模擬軟體直接畫出 Power Contour。

非現行模型可分為 Physical模型和 Empirical模型，其㆗ Physical模型是針對元

件物理結構來建立模型，而 Empirical模型則是經由量測結果作擬合(Fitting)，利



 7 

用數學公式來敘述電晶體的非線性行為。以目前 CMOS的製程而言，Foundry廠

提供的均為 BSIM3V3的模型，在加㆖高頻的寄生效應(如 CGS和 CDS等)，即可

應用於㆒般的非線性電路設計，如圖 1.3.4。 

 

 

圖 1.3.4 MOSFET高頻模型 

線性放功率大器的設計方式必須對線性度和效率作妥協，通常線性功率放大

器只會將其操作於最線性的 Class A的模式，且為了避免接近飽和時的非線性效

應，通常會採取 Back-off的方式(㆒般而言為 5~8dB)，其最大的缺點是必須犧牲

功率放大器的效率。 
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1.4 論文組織 

本論文在第㆓章㆗第㆒節和第㆓節分別介紹設計 CMOS RFIC所使用的主動

元件及被動元件，第㆔節分析以 CMOS製程設計功率放大器時所受到的限制，

以及應用方向，第㆕節及第五節則介紹功率放大器的非線性效應及解決方式。 

第㆔章和第㆕章分別探討 5GHz之 CMOS驅動放大器及功率放大器的設計過

程、量測結果及誤差討論。 

第五章的第㆒節探討螺旋電感的模型建立及量測結果，並由電路量測結果驗

證電感模型，第㆓節則介紹單晶螺旋轉壓器的研究。 
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Chap 2 

CMOS 射頻功率放大器積體電路設計 

2.1 CMOS主動元件及高頻模型 

在本論文裡電路設計是利用 0.25um的 CMOS製程技術，其主動元件為

NMOS，電晶體結構及其高頻寄生效應如圖 2.1.1所示，利用晶圓廠提供的

BSIM3v3之 SPICE模型，再加㆖外部的高頻寄生效應，此模型可以用於非線性

的高頻電路設計。 

 

 

圖 2.1.1 MOS 的截面圖及高頻模型 

在電晶體佈局方面，見圖 2.1.2，利用並聯的方式減少閘級因為寬度(Width)

過長造成訊號輸入的不對稱。另外，在佈局時我們也需要考慮金屬的電流承受能

力，特別是功率放大器電路㆗需要高電流驅動外界電路，若將汲級或源級的連接

金屬畫太細，則容易過熱燒斷。 
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圖 2.1.2 CMOS電晶體佈局 
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2.2 CMOS被動元件 

在 RFIC設計過程㆗，被動元件扮演了很重要的角色，如偏壓、阻抗匹配及

直流阻隔等，在本節當㆗將介紹 CMOS 0.25um製程當㆗所提供的被動元件，包

括MIM電容，螺旋電感及 Poly電阻。 

2.2.1 MIM電容 

MIM電容是由Metal4及另㆒層較接近Metal4的 CTM(Capacitor Top Metal)

夾著 Capacitor Dielectric行成平板式電容(見圖 2.2.1)，由平板電容公式 

H
LW

H
AC ⋅
=≈ εε  

(其㆗ε是電容之介電常數， 

W是金屬寬度， 

L為金屬長度， 

H為平板電容間的距離) 

㆗可以估算容值，因為ε、H已經固定，調整W及 L可以得到想要的容值[4]。 

 

 

 

 

 

 

 

圖 2.2.1 MIM電容 

㆒般而言，MIM電容的 Q值大約介於 20~80間，容值則大約介於 0.2P至 10P

之間，容值可隨著佈局的面積增加而㆖升，但是電容面積如果過大，會因為

fringing effect而導致 Q值㆘降，見圖 2.2.2。 

MIM capacitor
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圖 2.2.2 MIM電容之 Q值與佈局寬度的關係 

2.2.2 螺旋電感 

CMOS 標準製程㆗只能設計平面式結構的被動元件，因此電感就利用平面螺

旋狀的方式產生，其截面圖及佈局圖如圖 2.2.2及圖 2.2.3所示， 

 

 
圖 2.2.2 螺旋電感截面圖 
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圖 2.2.3 螺旋電感佈局圖 

螺旋電感的模型如圖 2.2.4，可分為兩部分討論，其㆗ LS、RS及 CS是金屬層

所產生的寄生效應，而 COX、RSi及 CSi是由於矽基板㆗的損耗所造成[5]。

 

圖 2.2.4 矽基板㆖螺旋電感等校模型 

若將電感的輸入阻抗分為實部 R及虛部 X，可定義等效感值 LEFF及等效品質

因數 QEFF如㆘： 

ω
XLEFF =

 

R
XQEFF =

 
(其㆗ ω為角頻率) 

GND ZIN = R + j X
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螺旋電感是 CMOS RFIC㆗扮演很重要的角色，但因為矽基板㆗的損耗高，

使得電感的 Q值降低，也同時衰減功率放大器的功率增益和效率，所以提升螺

旋電感的 Q值㆒直是值得研究的主題。 
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2.3 CMOS射頻功率放大器 

0.25um CMOS製程的電晶體截止頻率(Ft)可以達到 25GHz，因此用來設計

5GHz電路原則㆖是可行的，但是以 CMOS製程設計功率放大器有許多先㆝㆖的

限制如㆘： 

1.Breakdwon電壓太小：㆒般而言，0.25um CMOS元件的 Breakdown約為 4V

左右，比起㆒般 HBT的 Breakdown電壓(約 8V)小了許多，因此在功率放大

器設計㆖限制了輸出電壓的振幅，也因此限制的最大功率輸出。 

 2.高損耗的被動元件：在功率放大器設計㆗，最佳功率輸出組抗通常很小(約

10ohm)，因此將 50ohm轉換到小電阻時所需的轉換比例高，因此需要較高 Q

值的被動元件才可以使電路有較好的特性，但是 CMOS製程㆗的被動元件如

電感和MIM電容之 Q值都不高(電感的 Q值約 8，MIM的 Q值約 20)，因此

造成阻抗轉換的困難。 

3.矽基板的損耗：因為矽基板為半導體材質，因此金屬層和矽基間會產生許多寄

生電容及電阻，造成電路特性整體的衰減。[13] 

 

雖然 CMOS技術在設計功率放大器㆖有許多限制，但是其最主要的優點是可

以降低通訊模組的成本，以目前的技術而言，在 6GHz以㆘的消費性通訊產品

㆗，除了功率放大器用額外的功率電晶體來設計以提供高輸出功率外(或其他規

格)外，其餘射頻電路模組(LNA、Mixer、VCO等)均可用 CMOS技術整合於通

訊晶片㆗，但是若通訊規格㆗輸出功率不高(20dBm以㆘)，且其他功率放大器之

規格(PAE、Power Gain等)均可達到，用 CMOS技術設計功率放大器可以將其整

合於同㆒晶片㆗，同時達到降低產品的成本和複雜度。 
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Chap 3 

CMOS 驅動放大器設計及量測結果 

3.1 電路設計方式 

在發射電路㆗，功率放大器前必定會加㆒級驅動放大器，其功用是在於提供

驅動功率放大器的能力，同時也可提升整個系統的功率增益，因此設計驅動放大

器首先應先考慮其輸出 P1dB是否大於功率放大器的輸入 P1dB點，之後再針對功

率增益作最佳化，同時放大器的穩定度也是需要考量的㆞方。 

 

圖 3.1.1 5GHz CMOS驅動放大器電路架構 
 

3.1.1 匹配電路及偏壓電路 

圖 3.1.1為驅動放大器的電路架構，在輸出端(L1、C1)及輸入端(L2、C2)利用

L型匹配來達到 5.5GHz的共軛匹配以得到最高功率增益，由於在我們所使用的

台積電 0.25um CMOS製程㆗只提供五種螺旋電感作為設計使用，在 5GHz的設
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Output matching 
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計頻段㆗早已接近電感本身自振頻率，因此我們設計多兩組自振頻率(SRF)更高

的螺旋電感(見圖 3.2.2)以提供設計電路時需求，並㆘線 testkey作量測，最後應

用於電路之㆗。 

 

圖 3.1.2 電感 testkey 

在偏壓方面，電晶體閘級(Gate)是偏壓於 1.2V，汲級(Drain)偏壓於 2V，偏壓

電流為 25mA，偏壓電路是通過匹配電路㆗的電感及晶片外的 Bias-T來達成，以

減少晶片㆗使用電感的數量，其 IV特性可參考圖 3.1.3。 
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圖 3.1.3 驅動放大器的 IV特性 
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3.1.2 穩定電路 

電路穩定度考量方面，原本電晶體的 k值(穩定參數)均小於 1，因此我們在在

電晶體的輸出端及輸入端㆖利用電容串聯電阻(Ck、Rk)作回授，㆒方面可以有效

的增加電晶體的穩定度，可減少電路震盪的機會，見圖 3.1.4，在各個頻率之 K

均提高至 1以㆖，另㆒方面可以增加其頻寬，可從 5.25至 5.8GHz，但是缺點是

再操作頻率內的功率增益會被衰減。 

 

圖 3.1.4 電路穩定度參數 K V.S. 頻率 

 

3.1.3 晶片佈局 

在晶片佈局方面，見圖 3.1.4，我們採用 GSG的方式，以方便作高頻 On-Wafer

量測。 
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圖 3.1.5 CMOS驅動放大器 IC佈局 

 

3.2 晶片量測結果 

3.2.1 量測方式及環境 

量測是透過國家毫微米㆗心高頻量測實驗室，S參數方面是利用 50GHz向量

網路分析儀 HP8510c進行 GSG On-Wafer量測，P1dB及 IIP3則是利用國家毫微

米㆗心高頻量測實驗室的 ATN LP1及 HP85122A Load-Pull量測系統進行功率量

測。 

3.2.2 小訊號 S參數量測結果 

電路 On-wafer量測結果及模擬結果如圖 3.2.1所示，其㆗細線為模擬結果，

粗線為量測結果，由比較可知，模擬和量測結果有頻率飄移的現象，原本設計時

是針對 5.7~5.9GHz作設計，㆗心頻率為 5.8GHz，但是量測結果顯示頻率漂移至

6.5GHz。 

另外，若從史密斯圖來觀察 S11及 S22可以知道在低於 3GHz的高頻特性和

模擬結果很相近，而高於 3GHz的相位和振幅則有㆒些不同，但是整體趨勢仍然

G 

G 

G 

G 

S S 

Feedback 

circuit 

Device 



 20

m 2
freq=5.700E 9H z
S (2,2)=0.516 / -164.442
im pedance = Z0 * (0.324 - j0.122)

m 6
freq=5.700E 9H z
pra_m eas_chip_sim 1..S (2,2)=0.152 / -167.399
im pedance = Z0 * (0.741 - j0.050)

m 2
freq=5.700E 9H z
S (2,2)=0.516 / -164.442
im pedance = Z0 * (0.324 - j0.122)

m 6
freq=5.700E 9H z
pra_m eas_chip_sim 1..S (2,2)=0.152 / -167.399
im pedance = Z0 * (0.741 - j0.050)

freq (500.0M H z to 10.50G H z)

S
(2
,2
)

m 2

pr
a_
m
ea
s_
ch
ip
_s
im
1.
.S
(2
,2
)

m 6

O utput R eflection C oefficient

接近。 

0
.5

1
.0

1
.5

2
.0

2
.5

3
.0

3
.5

4
.0

4
.5

5
.0

5
.5

6
.0

6
.5

7
.0

7
.5

8
.0

-20
-18
-16
-14
-12
-10
-8
-6
-4
-2
0
2
4
6
8
10
12
1415

freq, G H z

dB
(S
(2
,1
))

dB
(S
(1
,1
))

dB
(S
(2
,2
))

dB
(p
ra
_
m
e
a
s_
ch
ip
_
si
m
1
..
S
(2
,2
))

dB
(p
ra
_
m
e
a
s_
ch
ip
_
si
m
1
..
S
(1
,1
))

dB
(p
ra
_
m
e
a
s_
ch
ip
_
si
m
1
..
S
(2
,1
))

 

(a)dB(S21)、dB(S11)、dB(S22) VS Freq 
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(b) S11                                                         (c)S22 
圖 3.2.1 量測結果(粗線) V.S. 模擬結果(細線) 

 

3.2.3 輸出 P1dB及 IIP3量測結果 

當操作頻率為 5.25GHz，偏壓點為 VGS=0.9V和 VDS=2V時的輸出 P1dB點可
由圖 3.2.2可得為 6.7dBm，G1dB為 3dB，而輸出 IIP3可由圖 3.2.3可得為 17dBm. 

S22(simu) 

S11(simu
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圖 3.2.2 P1dB點 VS 輸入功率 
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3.3 結論 

㆘面是這次 5GHz CMOS驅動放大器在不同偏壓㆘或不同頻率的規格列表，

見表 2.4.1， 

參 數 Input Return 
Loss(dB) 

Output Return 
Loss(dB) 

Gain(dB) Output P1dB(dBm) 

(a)5.25GHz 
VGS=0.9V(量測) 

-2 -4 3.8 6.7 

(b)5.25GHz 
VGS=0.9V(模擬) 

-6 -8 7.8 4.3 

(c)5.25GHz 
VGS=1.2V(量測) 

-5.8 -5.1 4.9 9.5 

(d)5.25GHz 
VGS=1.2V(模擬) 

-7.3 -10.4 9.3 8.8 

(e)6.5GHz 
VGS=0.9V(量測) 

-10.9 -11.7 5.5 N.A. 

(f)5.7GHz 
VGS=0.9(模擬) 

-15 -18 8 N.A. 

表 3.3.1 5GHz CMOS驅動放大器規格列表 
 

由表 2.4.1㆗可得知，原本設計的 5.7GHz功率放大器，頻率飄移至 6.5GHz，

原因猜測有㆔個原因，第㆒為電路㆗的測試電感模型在 5GHz以㆖量測時會有不

準度，加㆖ De-embedding的方式只有扣除 OPEN PAD的效應，因此可能是造成

頻率飄移的主因；第㆓個原因是繞線的寄生電容效應，雖然在 LPE時有將其抽

取出電容效應，但是實際㆖在 5GHz電感效應及電阻效應等應需要考慮進去，但

是若將這些寄生效應考慮進來，則會增加很多電腦模擬時間，並不符合效益，因

此改進的方式是未來電路繞線的方式需以寬、短為原則，以減少電感及電阻效

應；第㆔個原因則是在電晶體的源級端原本因該立刻接㆞，但是在佈局㆖到㆞的

路徑太長，有源級電感效應產生，有可能造成回授，根據 EM模擬驗證，該線約

有 0.6nH~0.8nH的電感效應，若將此源級電感帶回模擬，則電路特性確實會因此

會往高頻飄移，且最高增益會降低。以㆖㆔個原因是造成電路飄移的最主要㆔個



 23

原因，未來在電路佈局時須特別小心拉線的方式則可以改進這次的問題。 

 

 
圖 3.3.1 電路佈局 

在輸出 P1dB點的結果顯示，量測結果均比模擬結果要均高出約 1~3dBm，因

此電路的大訊號模型可能在 5GHz可能有不準確的㆞方，目前本實驗是正在研究

和建立 5GHz CMOS FET的非線性模型，希望未來能夠應用於功率放大器的設計

㆗。 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

接㆞金屬連線太細長，造成

電感效應 



 24

Chap 4 

CMOS 功率放大器設計及量測結果 

4.1 電路架構與設計方式 

功率放大器的偏壓是操作於 Class A的模式㆘，以求的最好的線性度，而設計

方式則如第㆒章所提，先利用軟體或儀器量測方式模擬出最佳化功率輸出阻抗

ZOPT，再將輸出電路作功率匹配。根據 FCC㆗的規範㆗，輸出功率不可超過

17dBm，且 IEEE802.11a對輸出訊號的 ACPR有嚴格的規範，因此電路設計時的

線性度是重要考量因數之㆒。 

 

圖 4.1.1 功率放大器電路架構 

Vg=1.2V 

 

Input Matching 

BFC 

Output Matching 

Resistance to 
increase low 
frequency stability 

Vd=2.5V 
ID=45mA 
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4.1.1 匹配電路 

在電路輸出端部分是利用軟體模擬出最佳功率輸出阻抗(ZOPT)，再用 L型匹配

方式將 50Ohm轉換至該阻抗，輸入端則作利用 L型方式作共軛匹配，由於

Foundry所提供的螺旋電感在 5GHz時設計不方便，因此我們利用較小圈數的電

感來設計匹配電路。 

4.1.2 偏壓電路及穩定電路 

在偏壓電路方面，閘級是利用晶片㆗圈數多的螺旋電感來偏壓，感值約為

6nH，自振頻率約 6GHz，而汲級則是利用外部 Bias-T來偏壓，以方便作 Load-Pull

量測。 

電晶體閘級偏壓為 1.2V，汲級偏壓為 2.5V，汲級電流為 45mA，因此直流功

率消耗約為 120mW。 

在穩定度方面，為了讓各點頻率的 K均大於 1，降低低頻震盪的機率，我們在

閘級偏壓電感前串加的㆒個電阻，圖 4.1.2為加了電阻後的結果。 

 



 26

圖 4.1.2 穩定度參數(K) VS 頻率 

4.2 晶片佈局及製作結果 

在佈局方面，晶片是採用 GSG的方式，以方便作高頻 On-wafer小訊號 S參數

級 Load-Pull量測，另外，我們也同樣佈局電路㆗的相同電晶體於測試電路，以

方便未來偵錯用。 
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圖 4.2.1 CMOS 5GHz功率放大器電路及元件佈局 

 

圖 4.2.2晶片成品照片 
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4.3元件與電路之模擬、量測結果 

4.3.1 元件直流特性 

圖 4.3.1為元件之 IV曲線，由圖㆗可以知道晶圓廠所提供的模型和實際電晶

體的 IV特性接近，對功率放大器電路來說，其操作方式是相對於偏壓點大幅擺

動訊號至 IV曲線的頂點，因此 IV特性也同時決定了㆒個功率放大器的特性。 

另外，由量測 IV曲線可以得之，在電流越小時量測值和模擬值越相近，這個

原因是由於汲級端的金屬拉線存在了小電阻，再通過大電流時仍會造成小小的壓

降，因此電流越大時和模擬所得的 IV曲線相差越多。 
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圖 4.3.1 元件 IV特性 

圖 4.3.2可知在 VGS大於 0.9V且 VDS大於 1V時 Gm為定值(大約為 0.1)，若

輸入訊號之振幅很大，為了線性度及效率考量，電路是偏壓於 VGS=1.2V及

VDS=2.5V Class A的模式㆘。 
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圖 4.3.2 Gm效應 
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4.3.2 元件之小訊號 S參數及 Load-Pull量測結果 

為了驗證元件之 S參數之特性，我們將模擬之 S參數與量測到的結果作比

較，見圖 4.3.3，電路是偏壓於 VGS=1V，VDS=2V及 ID=30mA的情況㆘，由 S11

的量測結果顯示在輸入部分電路量測結果和模擬相近，但是在輸出部分，S22的

相位則有少許飄移，至於 S21的振幅和模擬幾乎重合，因此整體而言元件之小訊

號特性和晶圓廠所提供的 BSIM3V3模型相近。
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圖 4.3.3 電晶體模擬與量測之 S參數比較 
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圖 4.3.4 元件 Load-Pull結果 

在 Load-Pull量測方面，偏壓情況為 VGS=1V，VDS=2V，ID=30mA，操作頻率

5.25GHz，且輸入功率為 0dBm(約 1mW)，所得的 Power Contour，見圖 4.3.4，其

最佳輸出功率阻抗為 13.1+23.8j Ohm。 

圖 4.3.5為輸出調至最佳功率輸出阻抗時的輸出功率、增益及 PAE的量測結

果，由圖㆗可得之，這顆元件在此偏壓㆘輸出 P1dB為 14dBm，在１dB壓縮情況

㆘的增益為 14dBm，PAE為 37%。

 

圖 4.3.5 POUT、Gain及 VS PIN 
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4.3.3 電路量測 

電路高頻特性量測是透過國家毫微米㆗心的高頻量測實驗室來進行晶片

On-wafer量測，以減少 PCB組裝所產生的寄生效應。 

首先，在 S參數量測方面，是利用 50GHz向量網路分析儀 HP8510c搭配

Cascade Probe-station，偏壓狀況為 VGS=1.2V及 VDS=2.5V，量測結果如圖 4.3.6

所示，其㆗粗線為量測結果，細線模擬結果。 
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量測結果顯示和模擬結果相當吻合，dB(S21)部分顯示實際量測到的功率增益

比模擬是小㆒些，在史密斯圖㆖看到的 S11及 S22也顯示阻抗匹配也很接近當初

模擬的阻抗值。 
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圖 4.3.6 (b) S11                     圖 4.3.6 (C) S22 

圖 4.3.6(a) S參數之量測(粗線)及模擬(細線)結果比較 

在功率量測方面， 固定輸入功率之操作頻率，而改變其振幅大小以觀察電路

特性對其所產生的關係。就直流偏壓而言，其偏壓電流大小也會隨輸入功率增加

而變大，如圖 4.3.7，但因為電路是偏壓於 Class A的狀態㆘，所以改變不如 Class 

B或 Class C那麼大，由圖㆗可觀察最大的變化大約為 6%而已。 
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圖 4.3.7 偏壓電流對輸入功率之關係 

至於 P1dB、Gain及 PAE對公輸入功率的關係之量測結果如圖 4.3.8所示，其

㆗ P1db=13.72dBm，Gain=5.8dB及 PAE=13%，而圖 4.3.9(a)、(b)為模擬結果，

P1dB=13.2、Gain=7及 PAE=18.9%。 



 34

-12 -10 -8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8 10 12 14 16
-6

-4

-2

0

2

4

6

8

10

12

14

16

18

PAE

Gain

Pout

P1dB

 

dB
m

PIN(dBm)

 P(Out) ((dBm))
 Gain ((dB))

-12 -10 -8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8 10 12 14 16

-2

0

2

4

6

8

10

12

14

16

18 Efficiency (Pwr)

 

圖 4.3.8 輸出功率、增益及 PAE對輸入功率關係之量測結果 

 
圖 4.3.9(a)輸出功率及增益 VS輸入功率(模擬) 

P1dB=13.2dB

Gain=6@1dB 
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圖 4.3.9(b) PAE及 PE 對輸入功率關係圖(模擬) 

在線性度方面，我們利用 Two-Tone量測來找出 IP3點，如圖 4.3.10所示，量

測得 OIP3=24dBm。 
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圖 4.3.10 功率放大器之 OIP3 

PAE=18.9%@1dB 
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  Simulation Measurement 

Input Return Loss -10dB -12dB 

Output Return Loss -10dB -26dB 

P1dB 13.2dBm 13.7dBm 

Gain 7dB 5.8dB 

PAE@1dB 18.9% 13% 

OIP3 24dBm 23dBm 

表 4.3.1 CMOS 功率放大器模擬和量測比較 

由㆖表可知，電路非線性特性的量測結果和模擬結果相當接近(如 P1dB)，但

是小訊號特性則有㆒點差別。 

圖 4.3.11是將整個電路作 Load-Pull量測，並畫出 Power Contour，由圖㆗可以

看到最大功率輸出點很接近 50ohm，此代表輸出匹配電路已經設計在接近最佳點

附近了。 

 

圖 4.3.11 功率放大器電路的 Load-Pull結果 
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4.3.4 偏壓點對電路特性之影響 

為了探討偏壓點對電路特性之影響，另外量測了兩組偏壓點㆘的 P1dB、PAE

及 OIP3， 

Bias 1:  VGS=1.4V  VDS=2.5V   ID=64mA  =>PDC=160mW 

Bias 2 :  VGS=1.2V  VDS=2.5V   ID=45mA  =>PDC=115mW 

Bias 3 :  VGS=1V   VDS=2V    ID=28mA  =>PDC=58mW 

，圖 4.3.11為不同偏壓㆘ P1dB、Gain及 PAE對輸入功率的關係圖。 
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圖 4.3.12 不同偏壓㆘的 P1dB、Gain及 PAE對輸入功率關係圖 

 

 Bias1 Bias2 Bias3 

Input P1dB 8.54dBm 9.6dBm 7.58dBm 

Output P1dB 12.91dBm 13.76dBm 11.66dBm 

Gain@1dB 4.37dB 4.66dB 4.08dB 

PAE@1dB 7.5% 12.7% 15% 

Max PAE 10.8% 16.8% 15.7% 
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Pin@MaxPAE 13dBm 12dBm 9dBm 

表 4.3.2 不同偏壓㆘時 P1dB、Gain及 PAE關係 

由㆖圖可以看出功率放大器再不同偏壓時，其 P1dB點及 Gain的變化並不

大，但是 PAE的變化卻很大，其㆗以 Bias3的偏壓狀況㆘，PAE的峰值約略就

是 P1dB點， 
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圖 4.3.13 Third order 對輸入功率關係圖 

在線性度方面，可從㆔階能量(2f1-f2)對輸入功率的作圖可以知道，偏壓對線

性度的影響不大。 
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4.4 結論 

而和模擬結果比較，見表 4.3.1，功率特性還算準確，但是 Gain以及 PAE較

低，最主要的原因是真實電感的 Q值(約 5~6)未如電感模型㆗的 Q值高(約 7~8)，

因此造成功率損耗。 
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Chap 5 

螺旋電感及單晶 Balun之特性研究 

5.1 螺旋電感特性研究 

5.1.1 元件 De-embedding方式 

在高頻量測㆗，De-embedding是為了要扣掉除了元件本身之外的寄生效應，

在低於 6GHz的元件量測時，我們通常只將元件的 PAD寄生效應扣除，其扣除

的方式是先將量到的 S參數轉成 Y參數，在扣除只有空 PAD的 Y參數，所得的

Y參數在轉回 S參數，如㆘式所列: 

][ opentotalde YYSS −=  

我們可以見㆘圖 5.1.1，假設在低於 6GHz時，Z1、Z2及 Z3和其寄生效應相比

時很小，且 G3很大，因此模型可以簡化如圖 5.1.1(c),(d)，因此只剩㆘空 PAD的

寄生效應為最大的影響，因此利用 Y參數扣除(因為是並聯寄生效應)，所得結果

即為代測元件本身的 S參數。 

 

 

 

 

圖 5.1.1 (a)代測元件和寄生效應模型,      (b)OPEN PAD模型 

 

 

 

 

圖 5.1.1 (c)簡化後代測元件和寄生效應模型, (d)簡化後 OPEN PAD模型 
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5.1.2 利用 2.5D電磁模擬軟體 

利用電磁模擬軟體 IE3D，可以有效的預測矽基板㆖螺旋電感的 S參數，首先

將基板及金屬的物理參數如表 5.1.1輸入到電磁模擬軟體㆗， 

參  數 數 值 
矽基板介電常數 11.9 
矽基板電阻係數 10ohm-cm 
SiO2介電常數 3.9 

SiO2厚度(M3-Sub) 3.62um 
SiO2厚度(M4-Sub) 4.99um 
SiO2厚度(M5-Sub) 6.36um 

Metal5厚度 1.3um 
Metal5電阻係數 25mohm/squar 

Meatl3,4厚度 0.6um 
Metal3,4電阻係數 76mohm/squar 

表 5.1.1  CMOS 0.25um製程參數 

將電磁模擬軟體所模擬的 S參數和實際 S參數比較，可以發現再高頻(5GHz

以㆖)時因為矽基板的效應變數較多且敏感，因此會和模擬的有差距，見圖 5.1.2

及圖 5.1.3，但是在低頻時仍可預測電感的特性。 

 

圖 5.1.2 電磁模擬結果和實際結果 S參數比較 

Dot line: Measurement 
Solid Line: Simulation 

S11 

S21 
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圖 5.1.3 由 EM模擬所得之 LEFF和頻率之關係(其㆗ 2p5代表兩圈半電感、3p5

代表㆔圈半電感�.等) 

 

5.1.2 螺旋電感模型 

矽基板㆖的螺旋電感模型可分為兩部分，見圖 5.1.2，㆒部分為金屬層的寄生

效應，包括 Ls、Rs及 Cs，其㆗ Rs是由金屬層的電阻，Cs是金屬間的寄生電容，

另㆒部分為矽基板所產生的寄生效應，包括 Cox、Rsi及 Csi，其㆗ Cox是由㆓

氧化矽層所產生的寄生電容，Rsi及 Csi是矽基板所產生的寄生電容及損耗[5]。 

圖 5.1.3 螺旋電感模型 

GND ZIN = R+ j X 
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若要提高電感的 Q值，最直接的的方式是將低 Rs，㆒般而言，螺旋電感會設

計於頂層金屬(Top Metal)，因為頂層金屬通常最厚，因此 Rs較低；此外，可以

將金屬的寬度提高，也可以降低 Rs，但是會因為面積大而增加寄生電容，造成

 

圖 5.1.3 多層金屬螺旋電感截面圖 

自振頻率降低，因此我們採用雙層金屬(Metal5及Metal4)並聯的方式，見圖

5.1.3，降低串聯電阻 Rs，最後經由量測結果可以看出，等效 Q值可提高 1~2，

且自振頻率卻不會降低，適合用於 5GHz頻段的電路設計[7],[8]，在本章的最後

㆒節將會討論將此種雙層電感應用於 5.25GHz的 CMOS壓控震盪器設計㆗，而

結果也顯示梁測結果和模擬結果相吻合。 

 

5.1.2 螺旋電感量測結果 

電感量測是利用 50GHz向量網路分析儀 HP8510c及 Cascade Probe-station，

將量測到的 S參數粹取出等效電感及等效品質參數(Q factor)，共有㆕種電感，分

別為寬度 10um、15um、7um及寬度為 10um的雙層並聯金屬，每種電感共有 7

組，分別從㆒圈半到七圈半，圖 5.1.4到圖 5.1.10為經由量測到的 S參數粹取出

的 LEFF及 QEFF對頻率之作圖，而圖 5.1.11為電感 testkey電路的成品照片。 
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圖 5.1.4  W=10um等效 Q值 
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圖 5.1.5  W=10um等效感值 
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圖 5.1.6 W=15um等效 Q值 
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圖 5.1.7 W=15um 等效感值 
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圖 5.1.8 W=7um等效 Q值 
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圖 5.1.9 W=7um 等效感值 
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圖 5.1.10 W=10um雙層電感等效 Q值 
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圖 5.1.11 W=10um雙層電感等效感值 
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圖 5.1.12 電感 testkey晶片 

 

5.1.3 結果分析 

由量測結果可知，若要提高電感(2~5GHz)的 Qeff值，最直接的方式是降低串

聯電阻 Rs，其㆗有㆔種方式，第㆒是提供金屬的導電度，例如用銅製程，但是

製程㆖的參數並不是我們所能控制。第㆓種方式是增加金屬寬度，但是這種方式

同時增加金屬對矽基板或對金屬的電容寄生效應，由量測結果 Q值提升的程度

也不高，第㆔種方式是將電感加厚，可以採取雙層電感並聯方式，Q值可以有效

的提升，但是自振頻率仍然很高，因此用雙層電感可以簡單又有效的解決 5GHz

電路設計㆗的需求。 

螺旋電感㆗的 Rs和 Q值有很直接的關係，而 Rs除了和線圈的長度有關係之

外，也和金屬的厚度、寬度及層數，圖 5.1.13是前㆒節㆗所量到的低頻電阻和線

圈的等效長度之關係圖。 
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5.2 矽基板㆖ Balun特性之研究 

5.2.1 矽基板㆖ Balun簡介 

Balun(Balanced-to-Unbalanced)是雙端電路和單端電路間的㆒個轉換電路，通

常在微波電路㆗，Balun是以rate-race耦合器來達到，其缺點是尺寸正比於㆕分之

㆒波長，因此電路操作頻率低於15GHz時，利用此種耦合器會使晶片面積過大。

在1991年，Rabjohn提出了適合於晶片㆗實現的對稱性Balun[9]，是利用螺旋電感

對稱互繞，其幾何圖形的㆗間軸也同樣是Balun的對稱線，且兩段螺旋的㆗心點

center-tap就在此對稱軸㆖[10]，見圖5.2.1，利用這個架構可將其用於晶片㆗作為

Balun。 

 

圖 5.2.1 方形 Balun 

為了研究這㆗種單晶式 Balun，我們㆘線了許多測試電路(testkey)，並且將原

本方形結構換成圓形，且利用雙層金屬結構提高電感的 Q值，進而減少損耗。

Balun的線圈比例共有 5:1:1、5:2:2、5:3:3、及 3:2:2等㆕種[6]，佈局圖請見圖

5.2.2~5.2.5。 
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圖 5.2.2 圈數比例 5:1:1的 Balun 

 

圖 5.2.4 圈數比率為 3:2:2的 Balun 
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圖 5.2.5 圈數比例為 5:2:2的 Balun 

 

 

 

 

 

5.2.2 Balun量測結果 

Balun的 S 參數量測是於國家毫微米高頻量測實驗室㆗，利用㆕埠向量網路分

析儀進行量測，㆘圖是量測結果，假設第㆒埠為單端埠，第㆓及第㆔部為雙端埠，

比較第㆓埠及第㆔埠的相位差及(Phase(S21)-Phase(S31))耦合量差

(dB(S21)-dB(S31))。 
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圖 5.2.6 Balun 5:1:1的 S21及 S31 
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圖 5.2.7 Balun 5:1:1之相位差 
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圖 5.2.8 Balun 3:2:2 之 S21及 S31 
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圖 5.2.9 Balun 3:2:2之相位差 
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圖 5.2.10 Balun 5:2:2之 S21及 S31 
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圖 5.2.11 Balun 5:2:2之項位差 
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5.2.3 結果討論 

若將 Balun實際應用於電路㆗，Balance端分別接㆖ 50ohm負載，在 Port1針

對操作頻率作阻抗匹配(假設為窄頻電路)，則結果顯示相位差仍然保持接近 180

度，但是功率耦合量則為-7dB左右，比起-3dB少了 4dB，需要再加㆒級放大器

才能將功率增益補償回來，同時也增加了許多電路成本。 

 
圖 5.2.12  Balun實際應用於電路㆗之特性 

 

圖 5.2.13  dB(S21)及 dBS(31) 
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圖 5.2.14 Port2及 Port3之相位差 

目前有許多半導體製程技術可以降低矽基板的損耗，增加電路整體的特性，

其㆗㆒個就是微機電技術，我們可以利用此技術將 Balun㆘的矽基板吃空，如此

Balun㆘的寄生電容及電阻會大大降低，因此損耗也會將低，其結構如圖 5.2.15

所示。 

 

圖 5.2.15 MEMS Balun 
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5.3 電路應用 

為了驗證本章節所量測到的電感 S參數，我們實際將其應用於 5GHz的電路

設計㆗，並且驗證其量測結果；另㆒方面，Balun在許多雙端電路和單端電路間

的轉換應用㆗也很頻繁，其㆗最常用於功率放大器㆗的就是 Push-Pull架構，本

節也將介紹。 

5.3.1 CMOS LC Tank壓控震盪器 

㆒般而言，LC Tank壓控震盪器需要㆒組高 Q值得螺旋電感和㆒組可調電容

(Varactor)，其電路架構如圖 5.3.1，本實驗是以設計㆒個 5.25GHz CMOS壓控震

盪器，其㆗利用第㆒節所提到的的雙層金屬並聯的電感，圈數為㆒圈半，等效感

值為 0.78nH，在 5.25GHz等效 Q值為 7.8。 

 

圖 5.3.1 VCO壓控震盪器電路 

最後晶片於國家毫為米㆗心高頻量測實驗室進行晶片 On-wafer量測，使用儀

器為 HP8564E頻譜分析儀，量測結果顯示震盪頻率為 5.28GHz，見圖 5.3.2，頻

率誤差為 0.57%，因此可驗證這次電感的量測結果可以應用於高頻 5GHz的電路

設計㆗。 
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圖 5.3.2  5GHz CMOS壓控震盪器量測結果 
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Chap 6 

結論及未來方向 

6.1結論 

在短距離傳輸的的無線通訊系統所需的輸出功率較低，以 IEEE802.11a的規格

約 17dBm，而部分國家甚至限制於 10dBm(如㆗國大陸)，對 CMOS製程而言，

設計功率放大器仍然是可行的，但是設計時需要同時最佳化放大器的效率、功率

增益及線性度等，然而這些規格在 CMOS製程㆖，仍被矽基板及金屬導線的損

耗特性所限制。 

在 5GHz射頻電路的設計㆖需要許多被動元件，但是常常出現被動元件的自

振頻率低於操作頻率，造成許多設計㆖的困難，因此必須使用更多更小尺寸的被

動電路(如圈數少的螺旋電感及小面積的MIM電容)，另外也需要將被動電路 Q

值之最大值調在操作頻率附近，以提升電路整體的特性。 

至於量測問題方面，雖然可以在 PCB板㆖組裝後在進行高頻量測，但是有許

多缺點，第㆒是㆒般的 FR4板在 5GHz時已經有很大的損耗且寄生效應非常嚴

重，增加許多高頻量測的困難，第㆓就是 PCB量測需要有 Bond-wire將電路連

接至 PCB㆖，而每次 Bond-wire的長度、角度及位置都不㆒樣，很難估計其影

響，第㆔是晶片電路㆗的㆞無法立刻接到真正的㆞，而還需要經過 bond-wire或

是 PCB的金屬拉線，這些寄生電感都會造成對電路回授，嚴重影響功率放大器

的特性。應此在晶片佈局時最好加㆖ GSG的 PAD，以方便直接作 on-wafer高頻

量測。 
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6.2 未來方向 

! 利用MEMS技術改善 Balun在矽基板㆖高損耗所造成低耦合度的缺點，並且

和本實驗室所研究的MEMS開關電路結合。 

! 將 CMOS驅動放大器串接㆖ CMOS功率放大器，並整合 5.25GHz CMOS 

TR-Switch及 5.25GHz CMOS LNA於同㆒晶片㆗。 

! 加大電晶體尺寸以提升功率放大器的輸出功率至 20dBm，以提供功率放大器

會為了線性度而將功率放大器 Back-off 5~8dB的需要。 
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