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摘要

本文针对 5G大规模多进多出（MIMO）应用领域，提出了一种基于多芯片模块（MCM）的混合集成宽带
Doherty功率放大器（DPA），其有源器件采用氮化镓（GaN）工艺制造，无源电路使用集成无源器件（IPD）
并采用砷化镓（GaAs）工艺制造。为了实现更好的带宽性能，本文提出了一种具有低Q输出网络的反向
DPA结构，以及一种用于高增益、小面积芯片的单驱动架构。所提出的DPA带宽为4.4~5.0 GHz，可以实
现超过45.0 dBm的饱和功率。从37 dBm到饱和功率的增益压缩小于4 dB，平均功率附加效率（PAE）为
36.3%，在4.5~5.0 GHz范围内的峰均功率比（PAPR）为8.5 dB。经过数字预失真（DPD）后，测得的邻道功
率比（ACPR）优于−50 dBc，表现出令人满意的线性度。
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1. 引言

近年来，各行各业不断兴起和发展，对移动数据传输

速率的需求大幅增长。为了进一步提高数据传输速率，

5G无线系统采用了大规模多进多出（MIMO）技术。大

规模MIMO的实施可以提高数据传输速率，扩大服务区

域的覆盖范围并提高通信可靠性[1]。要提高数据传输速

率，就需要采用更复杂的调制技术和超过 100 MHz的更

大瞬时信号带宽。这就要求为每根天线配置单独的无线电

链路，意味着射频功率放大器（PA）的数量与天线的数

量相当，在5G大规模MIMO系统中，PA的数量会达数十

个甚至数百个。同时为了便于将其部署于室内、外各类基

站中，大规模MIMO发射机要求结构紧凑、体积小。综

上原因，对64路甚至128路发射器集成的高性能且经济可

行的紧凑型射频设备的需求将不断增大，大规模MIMO

发射机需求小型化原件来实现紧凑结构。

复杂的信号密集场景预计将带来各种问题和挑战，为

了确保大规模MIMO发射机的良好性能，必须解决这些

问题和挑战，同时要考虑能耗效率和应用电路的尺寸问

题。由于PA功率消耗巨大且直接影响射频发射器的整体

效率，因此业内普遍认为PA是射频发射器中的关键组件。

鉴于信号带宽将会扩大，同时所生成的信号将具有较高的

峰均功率比（PAPR），要适应 5G系统的复杂调制方法，

同时在输出功率回退（OPBO）范围内保持高效率，就必
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须采用高效功率放大器。文献中已经提出了几种回退高效

PA架构，包括Doherty功率放大器（DPA）[2‒6]、包络跟

踪（ET）PA [7]和异相PA [8]。根据应用可知采用ET架构

是实现节能发射机的有效方法，该架构解决方案在移动终

端领域已得到广泛应用。然而，值得注意的是ET设计也

存在局限性，尤其是受到包络放大器带宽的限制。在当前

系统中，常用信号带宽超过100 MHz，因此在大规模MI‐

MO发射机中使用ET是不切实际的。此外，在异相PA技

术中，输入信号被两个恒包络相位调制通道分离，分别经

过位于饱和区的高效PA支线，最终在输出端合成为线性

放大信号。然而，由于实际物理设备的非理想特性以及对

两个PA支线相位匹配度的严格要求，异相PA技术的适应

性较差，因此在基站工程设计中很少使用。相比之下，在

基站行业内，DPA设计相当普遍，这主要是因为其效率

较高，且电路相对来说较为简单。DPA由两条支线组成，

并且在主放大器和辅放大器之间具有负载调制。利用阻抗

变换促进两条分支之间的交互，即根据包络幅度对供给两

条支线的阻抗作出动态调整。主放大器在低功率区域工

作，而辅放大器则在功率超过预定功率水平时开始工作。

因其性能卓越、设计简单，DPA在大规模MIMO发射机

的应用中受到广泛青睐。

射频链路数量的大幅扩增显著扩大了大规模MIMO

发射机的规模，导致其系统复杂性提高、面积增大。在

传统的基站射频链路中，PA是用印刷电路板（PCB）实

现的，其优点是可以根据系统需求灵活更换组件。然

而，当在大规模MIMO系统中应用这类设计时，却因其

尺寸过大而受到限制。幸而单片微波集成电路（MMIC）

在尺寸上具备优势[9‒15]，可以在一块芯片上连接一系

列无源元件和有源元件来实现微波电路功能。为了实现

紧凑型射频发射机系统，最佳方法就是采用由单一工艺

制造的全集成MMIC，这样既无需外部匹配元件，也便

于芯片封装。与 PCB上实现的 PA相比，MMIC PA的尺

寸大大缩小。然而，全集成MMIC的成本通常很高，因

为要用到大量昂贵的氮化镓（GaN）晶圆。尽管制造成

本较高，但GaN工艺的功率密度和效率都比较高，因而

成为优选。

混合集成是实现低成本高度集成PA的替代解决方案

[16‒18]；它采用了多芯片模块（MCM）结构，在缩小电

子元件尺寸的同时也提高了性能。MCM组件的封装方法

取决于用于安装组件的基板介质的类型。在混合集成PA

的设计中，仅有源器件芯片采用GaN工艺生产，而匹配

和偏置电路则采用其他经济高效的集成无源器件（IPD）

工艺实现[19‒20]，这种设计在PCB上不占面积。相比于

全集成 MMIC，如果仅晶体管部分采用 GaN 芯片实现，

其尺寸可缩小至MMIC芯片的 20%或更小，从而显著降

低成本。

为了降低商业化应用芯片的成本，同时保留GaN工

艺的优势，本文介绍了一种基于MCM的混合集成DPA。

有源器件采用稳懋半导体公司的0.25 μm GaN高电子迁移

率晶体管（HEMT）工艺制造，而所有无源电路则采用稳

懋半导体公司的集成砷化镓（GaAs）IPD工艺制造，该工

艺可确保良好的介电性能和低损耗。各类芯片通过接合线

相互连接，并集成到单个封装中。此外，本设计还考虑了

相邻芯片之间的相互耦合效应以及如何实现小型片上电感

和传输线路的问题。为了满足频谱带宽和信号失真的要

求，通过线性化方法优化视频带宽。最后，将这些芯片安

装在一个四层高散热基板上形成 10 mm × 6 mm的小型化

封装。

本文结构安排如下：第2节和第3节分别介绍了所提

出的混合DPA的架构和具体电路设计；第4节详细介绍了

封装设计；第5节总结了测量结果；第6节给出了结论。

2. 混合DPA的架构

2.1. 所提DPA的总体结构

基于MCM的混合DPA结构如图1所示。在混合集成

方案中，DPA由三部分组成：使用GaN工艺实现的晶体

管以及使用GaAs IPD工艺实现的输入网络和输出网络。

采用GaAs IPD工艺实现无源匹配网络，是因为它可以与

GaN 工艺在栅格阵列（LGA）中或方形扁平无引脚

（QFN）封装中进行集成。此外，GaAs IPD工艺还具有更

显著的性能优势，采用GaAs IPD工艺实现的无源器件比

采用GaN工艺具有更高的Q值，从而降低了匹配网络的

损耗，提高了输出功率和效率。同时GaAs IPD工艺提供

了更多的金属层，可灵活实现各种无源电路，如宽边耦合

微带线。最后，将晶体管的GaN芯片和无源匹配网络的

图1. 所提多芯片模块的架构。
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GaAs芯片置于同一基板上并用键合线连接起来，形成一

个完整的芯片。

如图1所示，为了满足更高的增益要求，采用了两级

PA级联。该芯片主要包括一个驱动级和一个Doherty级。

作为芯片的核心部分，Doherty级采用基于低Q值网络的

反向Doherty结构来实现宽带有源负载调制。所提出的设

计技术旨在通过整合主放大器和辅放大器的输入匹配网

络设计、功率分配器和驱动放大器（DA）的输出网络，

从而减小芯片的尺寸。同时，主放大器和辅放大器的输

出匹配网络也与输出组合网络相结合。晶体管和焊盘电

路采用GaN工艺，而其他无源网络则采用其他工艺。驱

动级采用单驱动结构，以实现高增益。下文将详细讨论

这些技术。

2.2. 基于低Q值网络的宽带DPA

在图 2（a）所示的典型DPA配置中，主放大器和辅

放大器的匹配网络与输入功分网络及输出合路网络是分

别独立开发的。DPA 中的阻抗调制是由 λ/4 传输线（T

线）实现的，这限制了DPA的带宽性能。在本设计中，

采用了反向Doherty架构实现宽带负载调制。如图 2（b）

所示，与传统DPA相比，在辅路径中增加了两条额外的

λ/4 传输线，引入了额外的谐振，从而提高了有源负载

调制的带宽性能。采用双端口 Z参数（其端口分别为主

PA 和辅 PA 的输出端 P1 和 P2）详细描述带宽的增加情

况。对于传统 DPA，λ/4 传输线的 ABCD 矩阵可表示

如下：
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式中，θ表示主PA和辅PA之间的相位差，j为虚部，Ropt

为最佳负载阻抗。Z参数可由等式（1）得出：
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1

2 cos θ + j sin θ
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（2）

根据Z参数，主放大器和辅放大器的基波电压（Vm、

Va）与基波电流（Im、 Ia）之间的关系可用等式（3）

表示：

{Vm = Z11 Im + Z12 Ia

Va = Z21 Im + Z22 Ia

（3）
鉴于晶体管的输入电压和饱和输入电压分别为Vin和

Vin,max，归一化输入电压α可表示如下：

α =V in /V inmax （4）
晶体管基波电流的饱和幅度为 Imax/2，基于归一化输

入电压α的主、辅放大器电流为：

Im = α(Imax /2) （5）
Ia =

ì
í
î

0 0 £ α < 0.5                             

(α - 0.5)Imaxe
-jθ 0.5 £ α < 1.0

（6）
式中，e‒jθ表示辅 PA 电流的相位超前于 PA 电流 θ。将式

（2）、（5）、（6）代入式（3），就可以清楚地表示主放大器

和辅放大器的基波电压。然后，就可以计算出漏极效率

（DE）的表达式。传统 DPA 在不同频率下的 DE 曲线如

图 3（a）所示。很明显，当工作频率偏离中心频率时，

漏极效率会显著下降。因此，基于传统结构很难实现宽带

DPA [21]。

所提基于低Q输出网络的反向Doherty架构将公共负

载RL（负载阻抗）改进为Ropt（最佳负载阻抗）。该架构

将主放大器后传输线的特性阻抗增加到 2Ropt，并在辅放

大器后引入两条特性阻抗分别为 2Ropt和Ropt的λ/4 传输

图2. 传统DPA（a）和反向DP A（b）的架构。Vm：主放大器的基波电压；Va：辅放大器的基波电压；Im：主放大器的基波电流；Ia：辅放大器的基波

电流；Zm：主PA的阻抗；Za：辅PA的阻抗；Z0、Z01~ Z 03：对应传输线的特性阻抗；λ：波长；Ropt：最佳负载阻抗；RL：负载阻抗；P1、P2：主PA
和辅PA的输入节点。
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线。与传统DPA相比，所提出的架构在饱和区和回退区的

阻抗转换率均为 2，这将大大扩展带宽。主放大器后λ/4 

传输线的传输矩阵可表示如下：

é
ë
êêêê ù

û
úúúúA1 B1

C1 D1

=
é

ë

ê

êê
ê
ê

ê ù

û

ú

úú
ú
ú

úcos θ                         j 2 Ropt sin θ

j sin θ/( 2 Ropt ) cos θ
（7）

辅放大器后两条级联λ/4 传输线的传输矩阵可写为：
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根据公式（7）和公式（8），Z参数可表示如下：
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当低Q值输出网络的α < 0.5时，主放大器将达到饱

和，从而导致主 PA在过激状态工作，甚至烧毁。因此，

所提低 Q 值反向 DPA 的主放大器和辅放大器电流表示

如下：

Im = α (Imax/2) （10）

Ia =
ì
í
î

ïï

ïïïï

0 0 £ α < τ         
α - τ
1 - τ

Imaxe
-jθ τ £ α < 1

（11）
式中，τ表示主PA首次达到饱和时的归一化输入电压。

图 3（b）所示的 DE 计算结果与传统 DPA 类似。与

图 3（a）相比，非中心频率的回退效率显著提高，但由

于饱和区低Q网络的阻抗转换率不为1，因此饱和功率效

率有所下降。由于在实际应用中DPA大部分时间都在回

退区工作，因此所提出的低Q结构可以扩大DPA的带宽。

2.3. 驱动级结构

由于驱动级不同，在级联电路中采用Doherty技术可

以衍生出三种不同的结构，如图4所示。驱动级的加入会

增加直流功耗并降低整体效率，但在不同的驱动结构下，

效率的降低程度是不同的。图 5显示了假设所有PA都在

理想B类状态下工作、增益恒定、不同级相互隔离的情况

下，两种驱动结构在不同末级增益条件下的整体效率曲

线。可以看出，Doherty驱动结构和单驱动结构的饱和效

率相同，但 Doherty 驱动结构的回退效率始终更高；此

外，末级增益越低，Doherty驱动结构在回退效率方面的

优势就越明显。然而，考虑实际设计中的非理想因素，这

一结论并不合理。为了确保合理的导通时序，DPA中的

辅 PA 通常在 C 类状态偏置，这会降低饱和区的增益。

DPA的输入网络需要一个功率分配器，而该功率分配器

将在 OPBO 区域引入至少 3 dB 的增益损耗，从而使

Doherty驱动结构的整体增益最低。此外，如果驱动级也

采用Doherty结构，线性度将进一步恶化，增加数字预失

真（DPD）的难度。由于增益和线性度方面的缺点，在实

际产品中很少使用Doherty驱动结构。

对于双驱动动结构，辅 PA之前的DA在C类状态下

偏置并且在回退区域不工作。显然，单驱动结构中的DA

需要在回退区域提供更多的功率，因此直流功耗更高，导

致整体回退效率更低。图6给出了在不同末级增益条件下

单驱动结构和双驱动结构的 6 dB回退效率。如图 6所示，

双驱动结构的效率始终高于单驱动结构的效率。然而，由

于单级放大器的增益较低，双驱动结构通常用于毫米波频

图3. 传统DPA（a）和反向DPA（b）的DE曲线。f0：中心频率。

图4. 单驱动结构（a）、双驱动结构（b）和Doherty驱动结构（c）。
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段[22]。双驱动结构的效率优势并不明显，并且在低频

（6 GHz以下）时芯片面积较大。因此，在所提出的设计

中采用单驱动结构[23]。单驱动 PA 的输出匹配网络和

DPA的输入网络可以组合成级间匹配网络。因此，两级

级联混合集成方案由五个部分组成。

3. 电路设计

3.1. GaN晶体管

在电路设计初期，可根据目标输出功率优化晶体管的

栅极宽度。DPA 的主放大器和辅放大器应设计为具有

100 Ω的最佳负载阻抗，并在合路点后应用后匹配网络时

采用简单电感电容（LC）网络，从而将DPA的主放大器

和辅放大器设计为具有100 Ω的最佳负载阻抗。当两个放

大器组合在一起时，它们可以直接连接 50 Ω负载，而无

需匹配网络。由于寄生电容与晶体管栅极宽度有关，因此

在优化栅极宽度时，还必须在随后的匹配网络设计中考虑

谐振电感的吸收情况。

在 DPA 的最后阶段，采用了两个栅宽比为 4∶5 的

GaN 晶体管来实现非对称 Doherty 电路，以提高回退效

率，满足 5G通信中的高PAPR要求。两个分立的GaN晶

体管不仅能提高主电路和辅电路之间的隔离度，还能使后

续封装设计更加灵活。GaN晶体管之间的距离越大，必须

通过基板传递的热量就越快、越分散。根据功率水平需

求，DPA主晶体管和辅晶体管的栅极宽度分别为2 × 10 × 

200 µm和 2 × 10 × 250 µm，驱动级晶体管的栅极宽度为

8 × 200 µm。2 × 10 × 200 µm、2 × 10 × 250 µm和8 × 200 µm 

晶体管的最佳负载阻抗分别为20 Ω、14 Ω和66 Ω。
3.2. 最终DPA的匹配网络

匹配网络的设计包括输入和输出网络。DPA的低Q输

出匹配网络由三根λ/4 传输线组成。为了便于分析，我们

首先讨论了集总参数电路的实现方法。为了降低损耗，所

提PA匹配网络中的所有电感都采用传输线实现。

可以用高通或低通集总参数π型网络代替 λ/4 传输

线，如图7所示。π型网络的参数可表示如下：

ì
í
î

LT = ZT /(2πf0 )

CT = 1/(2πf0 ZT )
（12）

式中，ZT是特性阻抗，f0代表中心频率，CT是π型网络电

容，LT是π型网络电感。高通网络中的并联电感可用于提

供电压，串联电容可用于隔离直流电流。但是，高通网络

无法吸收晶体管的输出电容，从而限制了DPA的工作带

宽。对于低通网络而言，并联电容可以吸收晶体管的寄生

电容，因此在实际设计中具有较好的带宽性能，但低通网

络无法直接提供漏极电压和隔离直流电流，因此需要在主

放大器的输出网络中另外采用偏置电路。根据等式

（12），CT会随着频率的增加而逐渐减小，晶体管的输出

寄生电容（Cout）将超过CT。因此，需要引入一个额外的

并联电感来中和Cout，如图8（a）所示。图8（a）中的电

感Lp可推导如下：

Lp =
1

(2πf0 )2 (Cout -CT )
（13）

图5. 不同末级增益条件下的DE曲线。（a）10 dB；（b）13 dB；（c）16 dB。PBO：功率回退。

图6. 单驱动结构和双驱动结构的6 dB回退效率。Gf：末级增益。
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但是，由于Cout−CT较小，Lp会很大，在实际电路中

很难实现。为解决这一问题，可将图 8（a）中的CT替换

为 Lp//Cout，如图 8（b）所示；然后将图 8（b）中的π型

电感网络转换为T型电感网络，如图8（c）所示。T型网

络中的电感可推导如下：

ì
í
î

LT1 = LT /(2 + LT /LP )

LT2 = LP /(2 + LT /LP )
（14）

根据等式（12），T型网络的电感值减半。并联电感

LT2可用于漏极电压供电，但仍需要额外的隔离电容。对主

PA的T型输出网络进行了仿真，结果如图9（a）所示。辅

PA的仿真结果如图 9（b）所示。仿真结果表明，在 4.3~

5.5 GHz范围内，所提出的输出网络的S11优于−10 dB，损

耗小于0.9 dB。

如图 10（a）所示，辅放大器后的两条λ/4 传输线可

采用低通集总结构，在中心频率处会产生−180°的相移。

图10（b）显示了辅放大器后输出网络的实际电路。电容

CT组合了CT1和CT2，靠近晶体管的并联CT1吸收了晶体管

的输出寄生电容。另外还增加了一个并联电感Lp，用于中

和Cout并同时提供直流电压。图9（b）显示了辅放大器输

出网络的S参数仿真，所设计的匹配网络在宽带范围内具

有出色的S11性能和较低的插入损耗。

最终DPA的输入网络统一了功率分配器的并行设计。

主放大器的输入匹配采用带通结构，而辅放大器的输入网

络则采用两级低通LC结构。受晶体管中寄生反馈电容的

影响，负载阻抗会对输入匹配产生影响。因此，在设计主

放大器的输入匹配网络时，必须平衡回退区和饱和区的匹

配效果。DPA 的输入功率分配器采用了高通集总参数

Wilkinson功率分配器。传统的集总参数Wilkinson功率分

配器一般基于π型或T型网络，存在损耗大、带宽窄的问

题。因此，本文所提设计采用了Wilkinson功分器的LC梯

形结构，以降低损耗和增大带宽。

3.3. 驱动放大器的匹配网络

将DA的输出网络与最终DPA的功率分配器共同设

计，以减少芯片面积。采用T型电感网络作为驱动级的输

出匹配网络；T型电感网络可以吸收晶体管的输出电容，

相当于宽频带内的传输线，损耗较低。在设计驱动级的输

出匹配网络时，必须在饱和区最终DPA的输入阻抗的基

础上设计负载阻抗，因为最终DPA的输入阻抗会随着输

出功率的变化而变化。

DA的输入匹配网络采用带有3 Ω电阻的两级LC带通

网络以提高稳定性。此外，驱动级在较深的AB类状态发生

偏置，导致增益曲线发生扩展，这有效地补偿了最终DPA

的增益压缩。因此，整体混合PA表现出更好的线性化。

图8. 晶体管输出电容的吸收情况。（a）并联电感；（b）π型电感网络；（c）T型电感网络。Cout：晶体管的输出寄生电容；Lp、LT1和LT2：匹配网络的

电感。

图9. 输出匹配网络的仿真结果。（a）主PA；（b）辅PA。

图7. 集总参数λ/4 传输线。（a）高通结构；（b）低通结构。CT：π网络

的电容；LT：π网络的电感。

254



4. 封装设计

在混合集成中，将晶体管的GaN芯片和无源匹配网

络的 IPD芯片放置在一块基板上，并用接合线连接。接合

线的设计不仅要考虑晶体管的电流容限，还要考虑在不同

频率范围下接合线本身的寄生参数对无源匹配网络的影

响。接合线的两端分别与GaN晶体管的焊盘、IPD芯片的

焊盘或基板的引脚相连。由芯片不同厚度造成的键合线两

端高度差和键合线曲率变化会产生不同的寄生参数值。因

此，在设计无源匹配网络时必须考虑接合线的设计。在设

计GaN晶体管时，必须在漏端子处对晶体管的输出电容

进行中和。由接合线提供的等效电感可与晶体管固有输出

电容形成LC网络，从而实现电容中和。在接合过程中，

很难确保每根接合线的形状完全一致。为解决这一问题，

将多条接合线并联可减少不同接合线之间的差异对等效电

感的影响。经过电磁仿真后，用于连接晶体管的接合线可

置于无源匹配网络的边缘，以实现阻抗匹配。射频输入和

射频输出端口均采用三根接合线，其等效特性阻抗接近

50 Ω，对阻抗匹配的影响很小。

图11显示了单驱动Doherty放大器的布局，它由六个

芯片组成，包括驱动器输入匹配电路、驱动器晶体管、驱

动器输出匹配电路、最终DPA的输入和输出网络以及主

放大器和辅放大器晶体管。采用美国Keysight公司的ADS

软件对所实施的DPA的完整电路进行了电磁仿真。整个

模块采用10 mm × 6 mm LGA封装。如图12所示，将全部

六个芯片放置在四层基板上，并用导电银胶固定。由于

GaN芯片的散热性非常高，因此在每个GaN芯片下方的

基板中嵌铜，以防止晶体管过热。

在高频仿真器结构（HFSS）中仿真的封装三维结构

如图 13（a）所示。图 13（b）显示了接合线在射频输入

和射频输出端口的频率响应情况。S11的仿真结果在 4.4~

5.0 GHz范围内优于−24 dB。

5. 测量结果

所提出的混合集成DPA如图14所示。测试条件如下：

漏极电压为 28 V；主放大器和驱动级的静态电流分别为

图11. 所提出的混合集成DPA的布局。

图10. 辅放大器的集总参数输出网络。（a）低通集总结构；（b）实际电路。CT1和CT2：输出网络的电容。

图12. 基板布局。
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72 mA和30 mA；辅放大器的栅极电压为3.4 V。测量的S

参数如图 15（a）所示。测得的小信号增益高于 30 dB，

S11在4.8~5.0 GHz范围内优于−7 dB。

图15（b）显示了在占空比为10%的脉冲信号下的大

信号测量结果，脉冲信号为 20 μs/200 μs。可以看出，

4.4~5.0 GHz 范围内的饱和功率优于 45 dBm，从 37 dBm

到饱和功率的增益压缩小于 4 dB。此外，不同频率的增

益特性是一致的，这降低了宽带DPD校正的难度。

在图 16（a）所示的调制测量中，使用矢量信号源

（SMW200A，德国 Rohde & Schwarz 公司）生成了具有

8.5 dB PAPR 的 100 MHz LTE 信号，并使用 Rohde & 

Schwarz公司的FSW43设备对输出信号进行了解调。相邻

信道功率比（ACPR）和功率附加效率（PAE）结果见

图16（b）。平均PAE为36.3%，4.5~5.0 GHz范围内的PA‐

PR为8.5 dB。为进一步证明所提PA的线性度，图16（b）

还显示了采用广义记忆多项式DPD算法的ACPR。在工作

频段内，DPD后的ACPR优于−50 dBc。图16（c）显示了

4.9 GHz的输出功率谱密度（PSD）。有DPD和无DPD时

的 ACPR 分别为−31.47/−30.07 dBc 和−52.15/−51.88 dBc。

根据这些结果，所提DPA呈现出令人满意的线性度。

表 1显示了所提DPA的性能，并与其他GaN DPA进

行了比较。从表中可以看出，所提 DPA 在功率回退

（PBO）时实现了最大的饱和输出功率和增益。在本研究

之前，参考文献 [18]中的 MMIC 实现了较小芯片面积

（2.5 mm × 1.6 mm）。不过由于MCM技术中只有有源器件

芯片是采用GaN工艺制造的，因此这种小型化的GaN芯

片面积可以使得成本大幅降低。所提出的DPA在带宽和

应用电路尺寸方面具备优势，非常适合 5G大规模MIMO

基站和其他宽带无线通信系统。

6. 结论

本研究设计了一种基于MCM的混合集成宽带DPA，

用于 5G 大规模 MIMO 应用。所提 DPA 的有源器件采用

GaN工艺制造，而所有无源电路均采用高介电系数和低损

耗的GaAs IPD工艺制造。为了增大带宽，本研究提出了

一种带有低Q输出网络的反向DPA结构，并采用了单驱

动结构，以实现更高增益及更小的芯片面积。实测结果表

明，工作带宽超过 500 MHz，4.4~5.0 GHz频率范围内的

图15. （a）测得的S参数；（b）大信号测量下的增益与Pout对比情况；（c）大信号测量功率附加效率（PAE）与Pout对比情况。Pout：输出功率。

图13. （a）整个封装的HFSS仿真模型；（b）射频输入端口（红线）和射频输出端口（蓝线）接合线的仿真结果。

图14. 混合集成DPA的实物照片。
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饱和功率优于 45 dBm。调制测量结果表明，在 4.5~

5.0 GHz 频率范围内，平均 PAE 为 36.3%， PAPR 为

8.5 dB；应用DPD后，ACPR优于−50 dBc。
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