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雙頻帶威福-哈特利鏡像消除接收機與超寬頻

LR-CR 正交相位降頻器 

學生：鄧雅惠                          指導教授：孟慶宗 博士 

 

國立交通大學 

電信工程學系碩士班 

 

摘             要 

 

本篇論文為因應現今無線通訊的應用，故分別設計應用在兩種常見

通訊系統的射頻電路。第一種應用是結合低雜訊放大器以及具有鏡像消

除功能的威福-哈特利複數降頻器而成的接收機；由於無線通訊網路的

蓬勃發展，將此接收機設為雙頻帶，並配合低中頻架構以避開閃爍雜訊

的影響。而為了製作成本的考量，利用 TSMC 0.18um CMOS 製程來實

現此鏡像消除機收機，並由量測結果發現，此接收機在兩個頻帶中都能

有超過 50dB 以上的鏡像消除比率。 

第二種應用則是利用一個新式的正交相位產生器，配合馬爾尚巴倫

的寬頻特性，製作了一個可以適用於超寬頻系統的正交相位降頻器。由

於 TSMC 0.35um SiGe HBT 元件的截止頻率較 TSMC 0.18um CMOS 元

件高，故將其用來製作超寬頻正交相位降頻器，並在輸出兩埠測得兩正

交訊號的相位誤差低於 2°，且輸出振幅誤差不超過 1dB。 
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Ultra-Wideband Down-Converter with LR-CR Quadrature 

LO Generator 
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National Chiao Tung University 
 

Abstract    
                                          

This thesis is divided into two parts. One part realizes a single-chip 

dual-band Weaver-Hartley receiver with high image rejection ratio for the 

Wireless LAN RF front-end. In order to lower the cost of the receiver, we 

choose a TSMC 0.18um CMOS technology to achieve a Weaver-Hartley 

image rejection receiver with a more than 50dB image rejection ratio for 

each band. 

The other part demonstrates a novel quadrature generator. Because 

the TSMC 0.35um SiGe HBT transistor has a higher cut-off frequency 

than the TSMC 0.18um CMOS transistor, the UWB I/Q down-converter 

is fulfilled in a TSMC 0.35um SiGe BiCMOS technology. With the wide 

bandwidth of the Marchand balun, the UWB I/Q down-converter whose 

IF I/Q outputs achieve an amplitude imbalance of < 1dB and a phase 

error of < 2° is realized for UWB applications.  
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1.1 研究動機 

近年來，由於無線通訊的蓬勃發展，IEEE 802.11 a/b/g/n (Wireless 

LAN, WLAN)、IEEE 802.15.3a (Ultra-Wideband, UWB)等通訊協定廣

泛地被討論以及研究。手機、無線網路、視訊產品等也已成為人們不

可或缺的科技產品。由於現今的通訊產品主打輕、薄、短、小，通訊

晶片內部的數位處理電路面積可以藉由元件製程的 scaling rule 縮

小，但射頻積體電路(radio frequency integral circuits, RFICs )部分在設

計方面很難隨著 scaling rule 而縮小面積，故如何使射頻電路擁有低電

壓(low voltage)、低功率(low power)以及小面積(small area)就成了很重

要的議題。 

由於訊號在經過空氣傳播之後，接收機所能接收的訊號大小已

經非常微弱，故射頻電路需要考慮阻抗匹配以及整體系統雜訊指數的

大小；同時，在放大訊號之際，電路也需要考慮其功率消耗、線性度、

直流電壓供應與信號振幅是否過大或過小等特性。除此之外，接收機

在將訊號降至基頻時會遇到鏡像訊號干擾的問題，故本身設有鏡像消

除功能也成了一個很熱門的話題。現今常見的主流接收機為直接降頻

架構，但直接降頻會遇到閃爍雜訊(flicker noise)以及直流偏移(DC 

offset)的問題，故在電路設計中，我們採用低中頻架構來避開這些問

題。在消除鏡像訊號方面，常見的消除架構為威福以及哈特利兩種架

構，若要同時可以在雙頻帶應用，需要做兩次降頻，而威福架構無法

消除第二鏡像訊號，故將威福結合哈特利架構以實現一個能夠同時消

除第一以及第二鏡像訊號的接收機。 
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除了無線區域網路的廣泛使用之外，為了因應多媒體訊號的大

量傳輸，超寬頻系統興起，若想讓接收下來的訊號能夠做數位處理，

則需要產生正交訊號。在傳統的正交相位產生方面，RC-CR 多重相

位濾波器只在某個頻率才能產生正交訊號，若需要較大的頻寬，則需

要較多級的多重相位濾波器；然而，即使如此，想要能夠將其應用在

3-10GHz，元件在高頻時所產生的寄生效應讓 RC-CR 多重相位濾波

器幾乎無法產生正交訊號。為了解決這個問題，本論文在第四章時實

作了一個能夠在任何頻率都皆能產生正交訊號的正交相位產生器，並

將之應用在超寬頻系統當中。 

1.2 論文組織 

    本篇論文將利用 TSMC 0.18 um CMOS 以及 TSMC 0.35 um SiGe 

BICMOS 製程技術來設計晶片。本論文分為五個章節，第一章為導

論。第二章主要介紹應用在 WLAN 系統的雙頻帶鏡像消除接收機。

第三章為低雜訊放大器的設計與說明。第四章則是利用 LR-CR 正交

相位產生器來實現應用在 UWB 系統的正交降頻器。第二到第四章除

了理論敘述外，還有實作的量測結果以作驗證。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 

在過去幾年，應用在射頻(radio frequency, RF)頻段的接收機快速

發展，而應用在無線區域網路(Wireless Local Area Networks, WLANs)

的需求也大為提升。然而，當使用者在移動的時候，會因為接近不同

的無線區域網路標準而必須轉換不同的模態(mode) [1]-[5]。美國聯邦

通訊委員會(Federal Communications Commission, FCC)針對 2.4/5.2 

GHz 分別制定了 IEEE 802.11a [6], 802.11b [7],以及 802.11g [8]三個規

格，本章節所設計的電路便是以此為準則。 

在於許多通訊系統中，接收機該如何消除鏡像訊號一直被廣泛

地討論以及研究；以往的解決辦法通常是在晶片外(off-chip)加入鏡像

消除濾波器(image rejection filter)來濾除鏡像訊號(image signal)，但此

舉不利於電路的高度積體化。因此有人提出利用電路技巧去取代外接

的鏡像消除濾波器，其中商業產品常用的電路架構為直接轉換接收機

(direct conversion receiver) [9]-[12]。由於此架構的射頻頻率與本地震

盪(local oscillator, LO)頻率相同，所混出的中頻(intermediate frequency, 

IF)頻率為零，故沒有鏡像訊號的問題。但直接降頻的架構會遇到兩

個重大的爭議：(1) 訊號自我混頻(self-mixing)所造成直流準位偏移

(DC offsets)，此問題可能會導致下一級的電晶體進入飽和模態

(saturation mode)而使訊號被截波。(2) 若是利用 CMOS 的製程設計，

在基頻(baseband)則會遇到嚴重的閃爍雜訊(flicker noise)，此會減弱系

統的訊號雜訊比值(signal to noise ratio, SNR)。為了解決上述兩個問

題，低中頻(low IF)接收機被提出，其中最常見的鏡像消除架構為哈

特利(Hartley) [13]、威福(Weaver)鏡像消除降頻器[14]。 
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威福鏡像消除降頻器為一種雙降頻(dual conversion)的架構，由

於 RF 和 LO 的頻率不同，故沒有自我混頻的問題；且由於其為低中

頻架構，因此能夠避開 CMOS 閃爍雜訊最嚴重的地方。但此架構的

缺點則是雙降頻架構使得鏡像訊號有兩個，而威福鏡像消除降頻器本

身只能解決第一鏡像訊號的問題，因此我們必須結合哈特利鏡像訊號

消除降架構以消除第二鏡像訊號，稱之為威福-哈特利鏡像消除降頻

器(Weaver-Hartley image rejection conversion)。 

本章節將討論威福鏡像消除架構、哈特利鏡像消除架構以及威福

-哈特利鏡像消除降頻器，接著進一步分析雙頻威福-哈特利鏡像消除

降頻器，最後再討論實作及量測的結果。 

 

2.2 威福-哈特利鏡像消除降頻器 

2.2.1 哈特利鏡像消除架構(Hartley Architecture) 

(1) 鏡像消除原理 

Hartley 在1928年提出一個源自單頻帶調變概念(single-sideband 

modulator)而衍生的鏡像消除架構[13]，如圖2.1所示。假設輸入的需

要訊號 (desired signal)和鏡像訊號 (image signal)分別是 cos RFtω 和

cos IM tω ，本地震盪源輸入 I (in-phase)訊號和 Q (quadrature phase)訊

號，再利用90o的相位轉移器(phase shifter)將 Q 通道的反相位虛數訊

號被轉為反相位的實數訊號，配合電流模態做相加的動作將鏡像訊號

濾除。 
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LO1sin( t)ω

LO1cos( t)ω

LPF

LPF

90 phase
shifter

RF input IF output

 

圖2.1 哈特利鏡像消除架構 

假設輸入的射頻訊號為 cosRF RFA tω ，本地震盪訊號為cos LOtω 和

sin LOtω ，圖2.1中 A、B 點的訊號可以寫為： 

      ( ) ( ) ( )sin sin
2 2
RF IM

A LO RF LO IM
A Ax t t tω ω ω ω= − + −         (2.1) 

      ( ) ( ) ( )cos cos
2 2
RF IM

B LO RF LO IM
A Ax t t tω ω ω ω= − + − .       (2.2) 

A 點訊號經過90度相位轉換器之後，可以得到 

      ( ) ( ) ( )cos cos
2 2
RF IM

C RF LO LO IM
A Ax t t tω ω ω ω= − − − .       (2.3) 

將式(2.2)與式(2.3)相加之後便可以得到中頻訊號為 cosRF IFA tω 。 

訊號在時域的乘法運算等同於頻率上的迴旋積分(convolution 

integral)，其圖形分析如圖2.2所示。值得注意的是，由於正負頻的相

位定義不同，正頻訊號在轉90度的時候是往逆時針旋轉，而負頻訊號

是往順時針方向旋轉，故最後才可以利用相加的動作將鏡像訊號消

除。 
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ω
ω+ LOω− LO
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圖2.2 哈特利鏡像消除器的頻譜分析 

(2) 電路不匹配情形 

哈特利架構最大的缺點在於其鏡像訊號比例對電路不匹配十分

敏感，從圖2.2也可以看出，假如本地震盪訊號的兩相位不是相差完

整的90度，或是增益、訊號相位不同，都沒有辦法完整地消除鏡像訊

號，故會降低鏡像消除比例。 

假定本地震盪訊號有輸入振幅差 ( )ε 以及相位差 ( )θ ，一訊號為

sinLO LOA tω 、一訊號為( ) ( )cosLO LOA tε ω θ+ + ，那麼圖2.1的 A 點與 B

點訊號可以寫為： 
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( ) ( ) ( )sin sin
2 2
RF IM

A LO LO RF LO LO IM
A Ax t A t A tω ω ω ω= ⋅ − + ⋅ −   (2.4) 

( ) ( ) ( )

( ) ( )

cos
2

cos .
2

RF
B LO LO RF

IM
LO LO IM

Ax t A t

AA t

ε ω ω θ

ε ω ω θ

⎡ ⎤= + ⋅ − +⎣ ⎦

⎡ ⎤+ + ⋅ − +⎣ ⎦

              (2.5) 

一樣將 A 點訊號轉90度，得到 C 點訊號 

( ) ( ) ( )cos cos .
2 2
RF IM

C LO RF LO LO IM
A Ax t A t tω ω ω ω⎡ ⎤= ⋅ − − −⎢ ⎥⎣ ⎦

    (2.6) 

將 B 點和 C 點訊號相加之後得到 

( ) ( ) ( )

( )

cos
2

cos .
2

RF
IF LO LO RF

RF
LO LO IM

Ax t A t

AA t

ε ω ω θ

ω ω

⎡ ⎤= + ⋅ − +⎣ ⎦

+ ⋅ −
               (2.7) 

( ) ( ) ( )

( )

cos
2

cos .
2

IM
IM LO LO IM

IM
LO LO IM

Ax t A t

AA t

ε ω ω θ

ω ω

⎡ ⎤= + ⋅ − +⎣ ⎦

− ⋅ −
               (2.8) 

假設 PIM為鏡像訊號的功率，PIF為中頻訊號的功率，輸出端的鏡像訊

號與需要訊號比值可以寫為： 

( ) ( )
( ) ( )

2 22

22 2

2 cos
2 cos

LO LO LO LOIM IM

IF IF LO LO LO LO

A A A AP A
P A A A A A

ε ε θ
ε ε θ

+ − + +
= ⋅

+ + + +
          (2.9) 
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由於
2

2
IM

IF

A
A

為輸入訊號的鏡像訊號-需要訊號比值，為了清楚了解此架

構的鏡像消除能力，將此因素拿掉，並定義鏡像消除比率(image 

rejection ratio, IRR)： 

( ) ( )
( ) ( )

2 2

2 2

2 cos
2 cos

LO LO LO LO

LO LO LO LO

A A A A
IRR

A A A A
ε ε θ
ε ε θ

+ − + +
=

+ + + +
             (2.10) 

如果 LOAε << 以及 1θ << 徑度，式(2.10)可以簡化為 

2
2

,where 
4 LO

A
AAIRR

A A

θ
ε

Δ⎛ ⎞ +⎜ ⎟ Δ⎝ ⎠= =                      (2.11) 

若將式(2.10)用圖像表示，如圖2.3[15]，可以明顯看到當 I/Q 兩通道的

振幅與相位愈不平衡，鏡像消除比率愈差。 

 

圖2.3 I/Q 兩通道振幅與相位不平衡時所造成的的鏡像消除比率 
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由於哈特利鏡像消除器架構中的90度相位轉移器通常是利用

RC-CR所組成的多重相位濾波器(poly-phase filter)去取代，如圖2.4

所示，若因製程變異或是溫度變化使得 R、C 值沒有完整匹配，

也會降低鏡像消除比例。 

j451 e
2

−

j451 e
2

( )
( )( )

cos

cos
RF

IM

t

t

ω

ω
( )sin ωLOt

( )cos ωLOt

90o

0o 45o

45o

( 0 )o ( 45 )o

j451 e
2

−

j451 e
2

o90 hase shifer polyphase filter等效於 p 的

( )
( )( )

cos

cos
RF

IM

t

t

ω

ω
( )sin ωLOt

( )cos ωLOt

90o

0o 45o

45o

( 0 )o ( 45 )o

( )90o− ( )135o−

 

圖2.4 等效哈特利鏡像消除架構圖 

2.2.2 威福鏡像消除架構(Weaver Architecture) 

(1) 鏡像消除原理 

另一種消除鏡像訊號的降頻器為 Weaver 在1956年提出[14]，如

圖2.5所示，與哈特利鏡像消除架構不同的地方，在於 Weaver 將

Hartley 的90度相位轉換器用 I/Q 混頻器取代。一樣假設輸入的需要訊

號和鏡像訊號分別是cos RFtω 和cos IM tω ，而兩個 LO 訊號則是分別輸

入 I (in-phase)訊號和 Q (quadrature phase)訊號。 
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LO1sin( t)ω LO 2sin( t)ω

LO 2cos( t)ωLO1cos( t)ω

−

LPFLPF

LPFLPF

A

B

 

圖2.5 威福鏡像消除架構圖 

訊號經過第一次降頻之後，在 I 通道(I-channel)看到需要訊號和

鏡像訊號為同相位的實數訊號，而 Q 通道(Q-channel)則為反相位的虛

數訊號。同樣地，經過第二級混頻器之後，I 通道的需要訊號和鏡像

訊號仍為同相位的實數訊號，而 Q 通道的需要訊號和鏡像訊號則被

轉為反相位的實數訊號。之後將此二通道的訊號用電流模態(Current 

Mode)做相減的動作便可將鏡像訊號濾除，進而得到想要的需要訊

號。圖2.6為威福鏡像消除架構的頻譜分析圖，數學分析則是與哈特

利相差無幾。 
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圖2.6 哈特利鏡像消除器的頻譜分析 

威福鏡像消除架構的數學運算和哈特利架構很像，在此不再贅

述。為了避免繁複的三角函數運算，將複數的概念引進來簡化數學

式：觀察圖2.5，假設 A 路徑進入加法器的負號為兩個(-j)相乘的結果，

將其平均分配給前面兩個乘法器，亦即第一級乘法器輸入為

1sin LOj tω− ， 第 二 級 乘 法 器 輸 入 為 2sin LOj tω− ， 配 合

cos sinje jθ θ θ− = − ，圖2.5電路可以轉換為圖2.7。 
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圖2.7 威福鏡像消除複數表示方塊圖 
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從式(2.12)和式(2.13)可以看到，鏡像訊號經過兩次降頻之後出現

在 1 22 IF IFω ω− ，只要 1IFω 夠高，即 2 1LO LOω ω<< ，鏡像訊號便可以經由

混頻器本身的低通濾波器頻率響應濾除；而需要訊號因為在低中頻

處，故能夠順利傳送出來。然而，由於威福鏡像消除降頻器是一種雙

降頻的混頻器，所以其實是有兩個鏡像訊號，而第二鏡像訊號在經過



第二章  威福-哈特利鏡像消除接收機設計 

 

15 

 15

兩次降頻之後會降到最後的中頻訊號，如圖2.8，故無法利用低通濾

波器將其濾除，此為威福鏡像消除濾波器的一大缺點。 

 

ω
1ωLO

ωRF

2 12 2ω ω ω− +LO RF LO

ω
2ωLO 1ω ω−RF LO

2 12ω ω ω− +LO RF LO

ω
1 2ω ω ω− −RF LO LO  

 

圖2.8 威福鏡像消除架構的第二鏡像訊號問題 

(2) 電路不匹配情形 

威福鏡像消除架構的鏡像消除比例分析與哈特利鏡像消除架構

類似，但由於其沒有多重相位濾波器，故避免了 R、C 值不穩造成的

增益不平衡，但若 I/Q 相位與振幅不準仍會影響其鏡像消除比率。 

2.2.3 威福-哈特利鏡像消除架構  

威福-哈特利鏡像消除架構如圖2.9所示。需要訊號、第一鏡像訊

號及第二鏡像訊號的頻率分別用 RFω 、 1IMω 和 2IMω 表示，而第一級本

地震盪器訊號和第二級本地震盪器訊號的頻率則分別用 1LOω 和 2LOω
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表示。RF 訊號經由第一級的兩個混頻器降頻後，其頻率用 1IFω 表示，

再經過第二級四個混頻器降頻後的頻率用 2IFω 表示。 

Poly
Phase
Filter

ω

ω⎛ ⎞
⎜ ⎟ω⎝ ⎠

RF

IM1

IM2

cos t
cos t
cos t

I-
Channel

−Q
Channel

LO1cos tω

LO1sin t− ω

−
LO2cos tω

LO2cos tω

LO2sin t− ω

LO2sin t− ω

Double-Quadrature
Hartley Architeture

Single-Quadrature
Weaver Architeture

 

圖2.9 威福-哈特利鏡像消除架構圖 

其頻率的關係如下，並將頻譜關係繪至圖2.10： 

1 1 1 1IF RF LO LO IMω ω ω ω ω= − = −                             (2.14) 

1 2 2IF LO IFω ω ω− =                                         (2.15) 

2 1 2 1 2.IF IF LO RF LO LOω ω ω ω ω ω= − = − −                       (2.16) 

1 12 .IM RF IFω ω ω= −                                       (2.17) 

2 22 .IM RF IFω ω ω= −                                       (2.18) 
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圖2.10 需要訊號和鏡像訊號的頻譜關係圖 

    如圖2.9所示，此電路結合了威福鏡像消除架構和哈特利鏡像消

除架構[16]，前六個混頻器藉由兩次降頻構成威福鏡像消除架構，而

為了降低電路的雜訊干擾，捨棄了產生 RF 正交訊號的 RC-CR 多相

位濾波器，所以威福鏡像消除架構採用了單正交降頻器的架構(single 

quadrature down-converter)；後半部份則是由四個混頻器以及 RC-CR

多相位濾波器組成哈特利鏡像消除架構，由於在低中頻的架構中，需

要高鏡像訊號消除比值，所以採用雙正交降頻器的架構 (double 

quadrature down-converter)，也因此 IF 埠 (port) 同時會有 in-phase 和

quadrature-phase 的訊號。 

2.2.4 第一鏡像訊號消除原理 

整體的架構方塊如圖2.9所示：第一級本地震盪訊號(LO1)和第二

級本地震盪訊號 (LO2)皆由正交訊號所組成，分別用 cos LOtω 和

sin LOtω 表示。一樣利用複數的概念，將圖2.9轉為圖2.11，其中 LO1

和 LO2的正交訊號用 1LOj te ω− 和 2LOj te ω− 表示。 
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圖2.11 威福-哈特利鏡像消除架構複數示意圖 

    如同上述威福鏡像消除架構的分析方式，假設現在接收機同時接

收到三個實數訊號(real signal)，分別是：需要訊號cos RFtω 、第一鏡

像訊號 1cos IM tω 以及第二鏡像訊號 2cos IM tω 。將此三訊號轉換至頻譜

上可以看到正負頻皆有訊號，如圖2.12。由於 LO1和 LO2為和 1LOj te ω− 和

2LOj te ω− ， 在頻譜上為兩負頻訊號，經過 convolution 之後，此三實數

訊號便移動兩次至低頻，如圖2.12 (b)、(c)。此時第一鏡像訊號移到

了 ( )1 22 IF IFω ω− − ，第二鏡像訊號則是移至 2IFω− ，只要 1IFω 夠大，那

麼 1 22 IF IFω ω− 便可以藉由混頻器本身自有的低通濾波器頻率響應濾

除，所以我們可以說第一鏡像訊號是由移頻的動作濾除的。圖2.12(c)

也提供了一個資訊：第二鏡像訊號和需要訊號為對稱頻譜，所以混頻

器的低通濾波特性無法消除第二鏡像訊號。 
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圖2.12 威福-哈特利鏡像消除降頻器頻譜分析圖(a)在第一次降

頻之前的射頻和鏡像訊號, (b)經過第一次降頻之後的訊號, (c)
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經過兩次降頻之後所得到的最後訊號, (d)改用 poly phase 

filter 解決第二鏡像訊號。 

    用頻譜說明完整體電路架構的動作之後，我們回到時域來看訊號

相乘的結果： 
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從上三式可以驗證頻譜移動的正確性。 
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2.2.5 第二鏡像訊號消除原理 

由於威福-哈特利鏡像消除降頻器是一種雙降頻(dual conversion)

架構，而每一次降頻就會多出一個鏡像訊號，上述的威福哈特利鏡像

消除降頻器從圖2.12(c)及式(2.19)、式(2.21)中可以發現第二鏡像訊號

沒有辦法經由混頻器的低通濾波頻率響應移除，因此引進一複數濾波

器來濾除第二鏡像訊號，如圖2.12(d)。此濾波器為 RC-CR 多重相位

濾波器(poly-phase filter)，若電路接法為順時針方向，其頻率響應即

為正頻可通過、負頻被濾除；反之，若電路接為逆時針方向，則頻率

響應為負頻通過、正頻濾除。 

 

結論：在威福-哈特利鏡像消除架構中，第一鏡像訊號由兩次降頻移

除，第二鏡像訊號則是利用多重相位濾波器濾除。 
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2.3 實作一，Weaver-Hartley Image Rejection Receiver for 

Wireless LAN (CMOS 0.18um) 

2.3.1 研究動機 

    一般常用的接收機是採用威福鏡像消除或是哈特利鏡像消除架

構，但若想要直接設計一雙頻帶接收機，由於需要切換頻率來接收訊

號，故勢必要做兩次降頻；然而，威福架構有無法消除第二級鏡像訊

號的問題，故結合哈特利架構來消除第二鏡像訊號；同時，在前端加

上帶有 notch filter 的低雜訊放大器來幫助抑制第一鏡像訊號。 

2.3.2 系統頻率規劃 

    此實作為針對無線區域網路的應用，故將需要頻率設為

2.4/5.2GHz；為了配合電路架構去除第一鏡像訊號，故第一中頻頻率

不可太低，而最終輸出訊號基於要配合基頻調變以及避開閃爍雜訊

(flicker noise)的理由，將其定為30MHz，頻率規劃如圖2.13，並將此

電路所有相關頻率寫在表2.1。 

 

表2.1 威福-哈特利鏡像消除降頻器頻率規劃 

 

Item RF IM1 IM2 LO1 LO2 IF1 IF2 

Frequency (GHz) 2.4 5.2 2.46 3.8 1.37 1.4 0.03 

Frequency (GHz) 5.2 2.4 5.14 3.8 1.37 1.4 0.03 
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(a) (b)

LO1=3.8GHz LO1=3.8GHz

LO2=1.37GHz LO2=1.37GHz

5.2GHz

5.14GHz

2.4GHz -
5.2GHz

-
2.4GHz

-2.46GHz

1.4GHz

1.34GHz

-
1.4GHz

1.4GHz

1.34GHz

-
1.4GHz

30MHz

-30MHz

-2.77GHz 30MHz

-30MHz

-2.77GHz

 

圖2.13 威福-哈特利鏡像消除降頻器頻譜分析圖(a)需要訊號為

5.2GHz (b)需要訊號為2.4GHz。 
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2.3.3 整體系統架構 

    威福-哈特利鏡像消除降頻器的架構如圖2.14所示，整個電路包

含以下幾個部分： 

1. 帶有 notch filter 的雙頻帶低雜訊放大器 

2. 第一級/第二級混頻器 

3. RC-CR 多重相位濾波器 

4. LO1/LO2正交訊號產生器 

5. 輸出緩衝級 

LO2I

LO2Q

LO2I

LO2Q

_
I Phase

Q Phase

RF_Input 
LO1I

LO1Q

Poly 
Phase
Filter

IF_I

IF_Q

Poly-phase 
quadrature 
generator Poly-phase 

quadrature 
generator 

LNA

Poly 
Phase
Filter

 

圖2.14 威福-哈特利鏡像消除降頻器系統方塊圖 
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2.3.4 電路設計 

    詳細的電路圖如圖2.15所示，並分別闡述內部電路： 
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s
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圖2.15 威福-哈特利鏡像消除降頻器詳細電路圖 
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(1) 帶有 notch filter 的雙頻帶低雜訊放大器(Dual-band LNA with 

Notch Filter) 

 

圖2.16 帶有 notch filter 的雙頻帶低雜訊放大器 

    在前端低雜訊的放大器設計中，首先設計一個可同時讓

2.4/5.2GHz 訊號通過的雙頻帶低雜訊放大器，使其能夠放大需要訊號

以及抑制後級的雜訊。為了增加整體的第一鏡像訊號消除比例，在輸

出端的中間處置入一 notch filter，藉由開關選擇該在何種頻率產生零

點(zero)讓鏡像訊號從零點處流入地，相關設計方法寫在本論文第三

章的實作二。 
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(2) 第一級混頻器(First Stage Mixer) 

 

圖2.17 雙平衡共閘級吉伯特混頻器 

由於第一級混頻器是接在低雜訊放大器之後，在單獨設計的時

候，通常將低雜訊放大器的輸出阻抗匹配至50歐姆。為了使低雜訊放

大器與混頻器之間能夠達到阻抗匹配，吉伯特混頻器選擇了共閘極

(common gate)的架構，由於射頻訊號從源極輸入，看進去的阻抗大約

為
1

mg
，控制 gm的大小即可將阻抗拉至50歐姆。 

雙頻帶低雜訊放大器是採用單端輸入與輸出(single-in single-out)

的架構，而第一級的混頻器是雙平衡吉伯特混頻器，需要差動輸入，

故利用一變壓器(transformer)將低雜訊放大器的單端輸出訊號轉為差

動訊號給第一級混頻器。 
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(3) 第二級混頻器(Second Stage Mixer) 

VDD

LO2I+
LO2I-

IF1+ IF1-

IF2+

IF2-

 

圖2.18 雙平衡吉伯特混頻器 

第二級混頻器由雙平衡吉伯特混頻器 (double balance Gilbert 

mixer)組成。與被動混頻器(passive mixer)相比，主動式(active)吉伯特

混頻器擁有較高的轉換增益(conversion gain)以及較小的 LO 輸入功

率，同時，埠對埠的隔絕度也較好。 

    為了增加吉伯特混頻器的線性度，在輸入級(input stage)電晶體的

源極(source)端加上負回授(negative feedback)電阻。而為了降低負載

效應(loading effect)，在混頻器輸出部分加上一共汲極放大器(common 

drain amplifier)做為輸出緩衝器(output buffer)。 
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圖2.19 第二級混頻器(a) I-通道, (b)Q-通道 

第二級混頻器的整體電路接法如圖2.19所示。輸出的中頻訊號分

成 I 、 Q 兩通道，並利用電流模態的相加減 (current mode 

summation/subtraction)實現訊號相加減的動作。在 I 通道方面，由於

兩顆混頻器的輸出線路為反接，故電流訊號為相減，得到 II-QQ，如

圖2.19 (a)；而在 Q 通道，兩顆混頻器的輸出線路為正接，電流訊號

相加，得到 IQ+QI，如圖2.19 (b)。 

 

 

 

(a)                                (b) 
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(4) RC-CR 多相位濾波器(Poly-phase Filter) 

A. 多重相位濾波器原理 

    一個 RC-CR 多相位濾波器如圖2.20所示。當四個輸入訊號的相

位分別為0度、90度、180度及270度時，可以將其表示為 cos ctω 、

sin ctω 、 cos ctω− 、 sin ctω− ，在極座標寫為 cj te ω ，對頻譜來說為正頻

率的方向，如圖2.20(a)；另一方面，若四個輸入訊號的相位分別為0

度、270度、180度及90度時，可以將其表示為 cos ctω 、 sin ctω− 、

cos ctω− 、sin ctω ，在極座標則寫為 cj te ω− ，就頻譜來說則為負頻率的

方向，如圖2.20 (b)。 
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圖2.20 RC-CR 多相位濾波器 (a)正頻率 (b)負頻率 選擇 

 

    利用重疊原理，並檢視圖2.20 (a)，相位0度的輸入訊號看到一個

CR 組成的高通濾波器(high pass filter)，而相位90度的輸入訊號則是

看到一個由 RC 組成的低通濾波器(low pass filter)，此兩濾波器的頻
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率響應如圖2.21所示。當設計頻率為多重相位濾波器的中心頻率

0
1

RC
ω = 時，經過 CR 之後相位增加45度，而經過 RC 之後相位則是

減少45度，是故圖2.21 (a)的 A’點會得到兩訊號的相加，而圖2.21 (b)

的 B’點會因為兩訊號相減而無訊號輸出。因此可以說多重相位濾波

器是一種正頻率可以過，負頻率會被濾除的複數濾波器。 
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圖2.21 RC 與 CR 電路振幅與相位響應 

多重相位濾波器除了能夠濾除負頻之外，另一優點則是可以利

用增加多重相位濾波器的級數來增加選擇頻率的頻寬，同時，此做

法也因為較能抗拒 RC 值的變化(variation)而有較精準的中心頻率

(center frequency)，其數學分析寫在之後。 

圖 2.22 為所計算出欲達到一定的鏡像抑制大小，所需頻寬與級

數的關係[17]。 
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圖2.22 不同級數 RC-CR 多相位濾波器鏡像抑制比率 

本實作之接收機中頻中心頻率定為 30MHz，頻寬為 20MHz，故

中頻頻帶為 20-40MHz， max

min

2f
f

= 。若希望鏡像訊號抑制比率可以達到

60dB 以上，由圖 2.22 可以看到至少需要四級以上的 RC-CR 多重相位

濾波器。 

B. 多重相位濾波器數學分析與設計 

一級的多重相位濾波器的諾頓(Norton)等效電路如圖 2.23，其中， 

1/ /
1

1 1,   at 
2

S
RZ R

j C j RC
j R

RC

ω ω

ω

= =
+

−
= =

                            (2.22) 
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圖2.23 多重相位濾波器之等效電路 

假設多重相位濾波器的負載電阻為 ZL，如圖 2.24。如果現今的輸入

訊號為 0、90、180、270 度，利用重疊原理，A’點電壓便能分解成

port 1 輸入與 port 2 輸入的分壓重疊結果，將其數學式寫為： 

( )

( ) ( )

( )

'

0
0

1 / /
/ /

1 1/ / / /

1 1 / /

1
1/ / ,  

L
L

A

L L

L
S L

L L

S L

Z
R Z j CV V jV

R Z R Zj C j C

Z RC RCjV jV Z Z
Z R j CRZ R

jV Z Z
R RC

ω

ω ω

ω ω
ω

ω
ω ω

= ⋅ + ⋅
⎛ ⎞+ + ⎜ ⎟
⎝ ⎠

+ +
= =

+ +

+
= =

         (2.23) 

( )' 0

1
/ /B S LV V Z Z

R

ω
ω

+
= −                               (2.24) 

以此類推，無論負載電阻是否為開路，輸出四個埠的電壓振幅皆相
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同，且四相位各相差 90 度。 

LZ

LV

LZ

LZ

 

圖2.24 重疊原理示意圖 

假定現在有三級多重相位濾波器，每一級的電阻電容值都不一

樣，但 RC 組成的極點皆相同，亦即 0
1 2 2 3 31

1 1 1
R C R C R Cω = = = ，

如圖 2.25。 

0°jVe

90°jVe

135°jVe

225°jVe  

圖2.25 三級多重相位濾波器 
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在不考慮負載效應的情況之下，每一級往後看的輸入電阻為： 

3 3
3 3 0

3

1 1 ,  at 
2 2in

j C R jZ R
j C
ω ω
ω

+ −
= =                        (2.25) 
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( )( )
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2 2 3
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2
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j j
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ω
ω

ω

+ +
=

+ +

− +
+ −
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⎛ ⎞

+ +⎜ ⎟
⎝ ⎠

               (2.26) 

從式(2.25)與式(2.26)發現往後看的電阻完全被當級多重相位濾波器

所使用的電阻決定。 

    若單看一級多重相位濾波器的前後，假設輸入電壓是 VA’，那麼

輸出電壓則為 

( )
( )
( )

( )

3
' ' 0

3 2

3
' 3 3

3 2

3
'

2 3

2 ,  at 
1

1 1,  for 1 21
2

1

in
B A

in

A in

A

ZV jV
Z j R

j R jjV Z Rj j R R

R j V
R R

ω=
+ +

− −
= =

−
+ +

= +
+

            (2.27) 

將式(2.27)推廣，一級多重相位濾波器輸入輸出的電壓比為 

( )1L L

S S L

V R j
V R R

= +
+

                                  (2.28) 

一級多重相位濾波器的增益便可寫為 
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2L L

S S L

V R
V R R

=
+

                                    (2.29) 

將其用分貝值表示，每一級的增益可以寫為3 20log 1 S

L

R
R

⎛ ⎞
− +⎜ ⎟

⎝ ⎠
。假設

( )2 1
2 1

S
L S

RR R> = +
−

，那麼增益便能大於 1；但如果將每一級所用

到的電阻都一樣的話，亦即 RS=RL，那麼便會得到-3dB 的增益；此外，

如後級負載為開路，那麼便能得到 2 倍的增益。今串聯 N 級多重相

位濾波器，且負載為開路的情況下，若想得到增益： 

( )

1

2

1

2 1

2 1

2 1

NN
L

S L

N
NL

S

R
R R

R
R

−

−

−

⎛ ⎞
⋅ >⎜ ⎟+⎝ ⎠

⎡ ⎤
⇒ > −⎢ ⎥

⎢ ⎥⎣ ⎦

                                (2.30) 

式(2.30)指出當有 N 級多重相位濾波器若想要大於 1 倍的增益，

第 N 級所用電阻與第 N-1 級所用電阻所需要的電阻比值。舉例來說，

若設定四級多重相位濾波器，那麼後一級的電阻值需比前一級多

1.702 倍才能得到電壓增益。 

C. 多重相位濾波器的雜訊分析 

雖然式(2.30)在乍看之下似乎對於電阻值和電容值的選擇沒有限

制，然而，由電阻的雜訊能量密度 

( ) 4 ,  0vS f kTR f= ≥                                        (2.31) 
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可以看到，若電阻值愈大，提供的熱雜訊(thermal noise)也愈多；若電

阻值小，雖然雜訊也減少，但前一級混頻器的輸出端看到下一級的輸

入阻抗也相對變少，故電壓訊號沒辦法完全傳遞至多重相位濾波器，

而會有較大的損耗。故在設計時，必須根據電路整體情況以及需要來

衡量電阻值的大小。 

iC LZ

1iR −
LV

Dominated Added Noise Source

Output  Node

1iR −

iR

Neglected

,1, 1n iV −

,4, 1n iV −
 

圖2.26 多重相位濾波器利用重疊原理之雜訊分析 

    若想更詳細地討論其雜訊情形，考慮圖 2.26，若只想知道由輸入

端提供的雜訊，單看某一個輸出端，且一樣是在負載為開路的情況

下，輸出雜訊功率由兩輸入電阻提供，其值為 
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           (2.32) 

在輸出端所接負載為開路的情況下，一級多重相位濾波器在某一輸出
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端所提供的雜訊功率為 

2 2 2

1 1 14 4 ,   
1 2i ikTR kTR at

R C RC
ω

ω
= ⋅ =

+
                 (2.33) 

故在負載為開路的情況下，雜訊指數可以寫為 
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                             (2.34) 

由分壓定理配合遞迴(recursive)定律得知，第 N-1 級電阻的熱雜訊會

以 a倍( 11,  1  a a at
RC

ω≤ = = )的倍率傳至第N級多重相位濾波器的輸

出端；而第 N 級的電阻熱雜訊會以 b 倍的倍率傳遞至其輸出端，由

式(2.32)與式(2.33)可得知，當操作頻率在中心頻率
1

RC
ω = 且負載是

開路時，
11,
2

a b= = 。  

    輸出端得到的雜訊功率為： 

( ){ }{ }0 1 2 3 1

1 2
0 1 1

4 4 4 4 4 1

1  4
2

14 4 4 4
2

o n

n

n n
n n

N kTR a kTR b a kTR b a kTR b kTR b

kTR

kTR a kTR ba kTR b kTR

−

− −
−

⎡ ⎤= + + + + + ⋅⎣ ⎦

+ ⋅

= + + + + ⋅

(2.35) 

而輸入電阻雜訊在輸出端所產生的雜訊功率為 
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1
04 n

ioN kTR a −=                                       (2.36) 

由式(2.35)與式(2.36)得到整體的雜訊指數： 

2
1 1

1
0

14 4 4
21

4

n
n n

o
n

io

kTR ba kTR b kTRNNF
N kTR a

−
−

−

+ + + ⋅
= = +         (2.37) 

觀察式(2.37)可以發現，最後一級多重相位濾波器的電阻大大的決定

了 N 級多重相位濾波器的雜訊，與前述理論相符；但由模擬發現，

串聯愈多級多重相位濾波器，其雜訊指數呈指數成長。因此，有人提

出在四級多重相位濾波器中間插入一緩衝器(buffer)，使得第三級、第

四級的電阻能夠重算[17]。 

    基於上述分析，由於希望能夠達到 60dB 以上的第二鏡像消除比

率，故選用四級多重相位濾波器。在選擇級數之後，依照不希望使訊

號在多重相位濾波器有損耗的理由，每級電阻的比例至少要大於 1.7

倍。而又為了雜訊的考量，第一級電阻的起始值不可太大，否則第四

級的電阻會造成很大的熱雜訊；然而，若第一級電阻太小，訊號在經

過混頻器接到多重相位濾波器之間時便會因為分壓的關係而有所削

弱，故多重相位濾波器的第一級電阻值需考慮到前一級的輸出阻抗。 

(5) LO1/LO2正交訊號產生器 

A. 利用多重相位濾波器產生正交訊號 

    在低中頻系統中，由於最後使用多重相位濾波器去濾除第二鏡像

訊號，所以在第二級混頻器輸出部分需要精準的四相位訊號

(quadrature signal)，因此 IF1 和 LO2 都採四相位輸入，稱為雙四相位
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(double quadrature)輸入。雙四相位的好處是較能抗拒電路走線的相位

誤差(phase error)，故鏡像抑制訊號比率不至於因為電路的不對稱而

降低。 

若第一級混頻器 LO 埠輸入為四相位，IF1 的輸出亦為四相位。

而 LO1 和 LO2 產生四相位訊號的方法皆是將差動輸入(differential 

input)訊號輸入 RC-CR 多重相位濾波器，如圖 2.27：當輸入訊號為差

動訊號時，由重疊原理可以看為正頻率與負頻率訊號的相加，由上一

段 RC-CR 多重相位濾波器的正頻可過、負頻不可過的特性，可以得

到一組相差 90 度的 I、Q 訊號。 
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圖2.27 正交訊號產生器 

除此之外，由於 LO1 的正交相位產生器還擔任著系統該接收 2.4GHz

或是 5.2GHz 訊號的責任，故配合一組切換器(switch)來決定頻帶，如

圖 2.28：在 RF=2.4 時， s1=high、s2=low，輸出端可得 I+、Q+、I-、

Q-，此時 LO1 訊號可以用 1LOj te ω 表示；在 RF=5.2 時，使 s1=low、

s2=high，輸出端可得 I+、Q-、I-、Q+，此時 LO1 訊號可以用 1LOj te ω− 表

示。 
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圖2.28 LO1 正交訊號產生器及切換器 

B. 多重相位濾波器的振幅、相位不平衡時的情況 

    假設多重相位濾波器的電阻、電容值因為製程的變異使得訊號經

過之後的相位偏離正交，如圖 2.29。其中ψ為偏離的角度，即相位誤

差；θ為訊號經過多重相位濾波器之後所轉的角度。 

1

2

3

4

2 90= − °φ θ

 

圖2.29 多重相位濾波器輸出不為正交訊號的情況 
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圖2.30 偏移角度分解之順時針與逆時針兩分量 

若經過第一級多重相位濾波器之後的訊號已經偏離正交，此訊號可以

被分解為順時針以及逆時針兩分量，如圖 2.30；其中，逆時針方向的

分量為原始正交向量，而順時鐘分向的分量則由相位誤差所造成。因

此，偏移正交後的輸入訊號向量可以寫為 

1
1

,where cos , sin
1 2 2

1

j
j

a b a b
j

j

φ φ
− −⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥+ +⎢ ⎥ ⎢ ⎥+ = =
⎢ ⎥ ⎢ ⎥+ +
⎢ ⎥ ⎢ ⎥− −⎣ ⎦ ⎣ ⎦

               (2.38) 

當此訊號進入第二級多重相位濾波器之後，亦可以看為此兩分量分別

進入多重相位濾波器之後再做訊號的相加減。為了方便分析，將訊號

在複數平面處理：一個訊號經過 R-C 之後，輸出端的電壓為 

( )11 cos , tan
1

je RC
j RC

θθ θ ω
ω

− −= ⋅ =
+

                 (2.39) 
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而經過 C-R 之後所得的輸出端電壓可以寫為 

( )1sin , tan
1

jj RC j e RC
j RC

θω θ θ ω
ω

− −= ⋅ =
+

                (2.40) 

    藉由上述分析，首先觀察逆時針方向的分量經過多重相位濾波器

的情形。舉例來說，圖 2.31 中 node2＇的訊號是由 node1 和 node2 所

提供，向量的分析如圖 2.32，由於 node1 訊號是經過一個 C-R 網路，

由式(2.40)可以看出相位部分是先轉一個-θ度之後，再轉 90 度(+j)，

故可以得到圖 2.32(a)中的粗黑線向量；node2 訊號經過一 R-C 網路之

後，角度同樣先轉一-θ度，由於訊號乘上 cosθ沒有向量變化，故得

到的訊號便是圖 2.32(a)的粗藍線，從向量圖中可以發現兩者在 node2’

的訊號向量相同，故輸出向量為二者的相加。以此類推，可以得到圖

2.32(b)的向量圖。 

 

圖2.31 兩級多重相位濾波器 

    順時針方向的向量在輸出端所造成的向量分析同上，不同的地方

是從圖 2.33 中可以發現前兩個節點在輸出端所產生的向量為反向，

故所得的向量為二者相減。因此這兩組順時針以及逆時針向量在輸出

端最後造成的向量如圖 2.34。 
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圖2.32 逆時針分量進入第二級多重相位濾波器之後的情形 
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圖2.33 順時針分量進入第二級多重相位濾波器之後的情形 
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圖2.34 兩級多重相位濾波器的正交相位偏移圖 
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觀察輸出振幅，可以將其寫為 

( ) ( )

( ) ( )

( )

2 2
2 2 2 2

2 21 1
2 2

2 1 2 1

2 1 2 1

cos sin sin cos

cos 1 sin 2 sin 1 sin 2
2 2

1 sin 2 cos 1 sin 2 cos 2 90

1 sin 2 cos2 1 cos cos

2,  if 0i

a bθ θ θ θ

φ φθ θ

θ φ θ θ

θ θ φ φ

φ

°

+ + −⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎣ ⎦ ⎣ ⎦

= + + −

= + = + −

= + = +

= =

         (2.41) 

兩訊號加成之後，從圖 2.34 看出，一邊偏移正交訊號的相位為 

( )
( )

'
1 2 2

2 2

1 1 2

2

1 1 2

1 2

sin cos
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2 cos sin

tan 1tan tan
2 tan 1

tan 1 tan 1tan
tan 1 tan 1

b
a

θ θφ
θ θ

φ θ
θ

θ θ
θ θ

−

−

−

⎡ ⎤−
= ⎢ ⎥+⎣ ⎦

⎡ ⎤⎛ ⎞−
= ⎢ ⎥⎜ ⎟+⎝ ⎠⎣ ⎦

⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞− −
= ⋅⎢ ⎥⎜ ⎟ ⎜ ⎟+ +⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦

                     (2.42) 

故整體正交相位的相位差即可寫為 

' 1 0

0

2 tan .
i

ω ωφ
ω ω

− ⎛ ⎞−
= ∏⎜ ⎟+⎝ ⎠

                               (2.43) 

觀察式(2.43)，如果多重相位濾波器的級數愈多，tan-1 內的連乘積值

愈小，這意味著整體正交相位的相位差也會愈小。 

    換個角度來看，若希望相位誤差在φ度之內的話，系統所能容忍

中心頻率飄移比例則為 

1

11

tan
2 12 2

1 tan tan 12 2

N

NN

φ
ω
ω φ φ

°

°
° −

⎛ ⎞
⎜ ⎟⎜ ⎟Δ ⎝ ⎠= =
⎛ ⎞ ⎛ ⎞− ⎜ ⎟⎜ ⎟ −⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠

                  (2.44) 

故在一定的相位誤差之內，若多重相位濾波器的級數愈多，其頻寬能
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夠達到較廣的範圍(range)。 

    按照上述理論，此實作的 LO1 與 LO2 正交相位產生器基於不需

要變更頻率的理由，每級的中心頻率都設為一樣；然而，為了抗拒製

程變異導致能夠產生正交訊號的頻率不準，兩正交相位產生器皆採用

兩級多重相位濾波器。由於鏡像消除比率與正交相位的準度有極大的

相關性，故希望偏移角度能夠控制在0.5°以內，套用式(2.44)，發現

多重相位濾波器可以涵蓋 69.2%的頻寬，故即使製程有所變異造成中

心頻率飄移，四級多重相位濾波器仍能產生正交訊號。 

(6) 輸出緩衝級 

 

圖2.35 輸出緩衝級 

由於 RC-CR 多相位濾波器在想要得到增益的情況下，最後一級

所使用的電阻值已有一定的大小，為了量測需要，利用一差動放大器

配合共汲極放大器(common drain amplifier)來實現一個將高阻抗(high 

impedance)轉換至低阻抗(low impedance)的輸出緩衝器。 
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2.3.5 晶片量測結果 

-15 -10 -5 0 5 10 15
-10
-8
-6
-4
-2
0
2
4
6
8

10
12
14
16

 

 
C

on
ve

rs
io

n 
G

ai
n 

(d
B

)

LO Power (dBm)

 LO1 power
 LO2 power

LO1 Frequency = 3.5 GHz
LO2 Frequency = 1.27 GHz

-15 -10 -5 0 5 10 15

-8

-4

0

4

8

12

16

20

LO1 Frequency = 3.5 GHz
LO2 Frequency = 1.27 GHz

 
 

C
on

ve
rs

io
n 

G
ai

n 
(d

B
)

LO Power (dBm)

 LO1 power
 LO2 power

 

圖2.36 轉換增益對 LO 功率(a) RF=4.8GHz (b) RF=2.2GHz。 
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圖2.37 轉換增益與鏡像訊號對 IF 頻率(a) RF=4.8GHz (b) 

RF=2.2GHz。 
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圖2.38 鏡像消除比值對 IF 頻率(a) RF=4.8GHz (b) RF=2.2GHz。 
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圖2.39 雜訊指數 IP1dB 與 IIP3量測結果(a) RF=4.8GHz (b) 

RF=2.2GHz。 
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圖2.40 雜訊指數 
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圖2.41 輸入返回損耗 
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圖2.42 I、Q 通道輸出波形 

 

圖2.43 Die Photo 
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2.3.6 結果與討論 

本電路採用 CMOS 製程，晶片照片如圖 2.43 所示：RF、IF、LO1

以及 LO2 埠皆採用 GSGSG pad，RF 其中一 signal pad 當作 DC 使用，

其餘 DC 放在電路的四個角落，此晶片面積為 1.92x1.83mm2。 

圖 2.36(a)與圖 2.36(b)分別表示當 RF 為 2.2GHz 與 4.8GHz 時，

LO1 和 LO2 的注入功率大致上皆為 6dBm，所得到的增益分別為

14.18dB 與 12.7dB。 

圖 2.37 為射頻訊號以及第一、第二鏡像訊號的轉換增益對 IF 頻

率作圖，可以看到第一鏡像訊號的轉換增益幾乎是平的，這是因為第

一鏡像訊號主要是靠威福架構兩次移頻將其移至高頻，再利用混頻器

的低通濾波頻率響應去移除，與多重相位濾波器無關。然而，I/Q 兩

路徑的相位準度也會影響第一鏡像消除比率的效能；第二鏡像訊號是

經過兩次降頻之後，再藉由多重相位濾波器濾除，故可以在圖中看到

其形狀與多重相位濾波器的頻率響應類似，愈遠離多重相位濾波的中

心頻率，增益增加的愈快，亦即訊號消除的效果愈差。 

鏡像訊號消除比率為需要訊號的中頻頻率之轉換增益除以第

一、第二鏡像訊號中頻頻率之轉換增益；若以分貝值(dB)表示，則是

將兩訊號的分貝值相減，如圖 2.38。由於在低雜訊放大器的地方置有

兩個頻率的零點(zero)，配合威福鏡像消除架構，第一鏡像訊號消除

比率在 RF=2.2GHz 時為 56.38dB，而在 RF=4.8GHz 時有 51.7dB 的鏡

像消除比率。在消除第二鏡像訊號方面，由於串聯了四級的多重相位

濾波器，可容忍的相位誤差範圍較大；此外，訊號在第一級混頻器輸

出之後又經過一個三級的多重相位濾波器，由於此三級多重相位濾波

器抑制了鏡像訊號，故系統的動態範圍(dynamic range)便能提升；同
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時，由於鏡像訊號被抑制，其造成的正交相位誤差便能減少，亦即偏

移的角度能夠被三極多重相位濾波器給拉回；而第二級混頻器所採用

雙平衡式的混頻器架構擁有較能抗拒正交相位不準的特性，故兩個頻

率的第二鏡像訊號消除比率很趨近於模擬值，在 RF=2.2GHz 的頻帶

有 77.18dB 的鏡像消除比率，而在 RF=4.8GHz 時有 74.6dB 的鏡像消

除比率。 

整體電路的線性度特性表現在圖 2.39，當 RF 打入單調(one-tone)

功率，在 2.2GHz 的頻帶測得 IP1dB為-25dBm，而在 4.8GHz 的頻帶量

得 IP1dB為-27dBm；當 RF 打入雙調(two-tone)功率，2.2GHz 的頻帶測

得 IIP3為-10dBm，4.8GHz 的頻帶量得 IIP3為-16dBm。 

圖 2.40 顯示了整個接收機的雜訊指數，兩個頻帶降至 30MHz 時

分別量得 6.2dB 與 7.25dB，在模擬的時候兩頻帶大約都在 5dB 左右，

實測略嫌高的原因是因為低雜訊放大器增益沒有達到當初的模擬

值，故沒有辦法完全地抑制住後級的雜訊。 

由於低雜訊放大器在實作時，很容易因為走線的電容、電感值造

成頻率偏移，雖然現今 CIC 有提供後模擬(post-simulation)流程，仍舊

沒有辦法完全地控制住頻率的飄移。圖 2.41 便是為了觀察整體系統

頻率飄移的情形，當初設計的頻率是 2.4/5.2GHz，從返回損耗可以發

現實際上的頻率已經偏移到 2.2/4.8GHz 了。 

輸出波形部分，從圖 2.42 可以看到 I 通道以及 Q 通道的相位相

差 90.07 度，且振幅大小相差 0.02dB，二輸出正交訊號足夠交由數位

訊號處理。 
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表2.2 Weaver-Hartley Image Rejection Receiver for Wireless LAN 

(CMOS 0.18um) Summary 

 

Item 2.2 GHz 4.8 GHz 

Supply Voltage (V) 1.8 
IF Bandwidth (MHz) 20-40 
Conversion Gain (dB) 14.18  12.7  

Image Rejection Ratio of the First Image (dB) 56.38  51.7  
Image Rejection Ratio of the Secondary Image (dB) 77.18  74.6  

IP1dB (dBm) -25  -27  
IIP3 (dBm) -10  -16  

Single Sideband Noise Figure (dB) 6.2  7.25  

Input Return Loss (dB) -17.8  -11.1  

RF-to-IF Isolation (dB) -39.8 -45.2 

LO1-to-IF Isolation (dB) -74.8  -73  

LO2-to-IF Isolation (dB) -48.5  -47.7  

LO1-to-RF Isolation (dB) -77 

LO2-to-RF Isolation (dB) -71.3 

Power Consumption (mW) 95.76 

Chip Size (mm x mm) 1.92x1.83 
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2.4 實作二， 10GHz Weaver-Hartley Image Rejection Down 

Converter with Quadrature Couplers (CMOS 0.18um) 

2.4.1 研究動機 

    由於 TSMC 0.18um CMOS 和 TSMC 0.35um SiGe BiCMOS 製程

的截止頻率(cut-off frequency)大約為50GHz 以及67GHz，故針對混頻

器所能操作的頻率設計一應用於高頻的威福-哈特利鏡像消除混頻

器。 

2.4.2 系統頻率規劃 

假設需要訊號為10GHz，由於要利用電路架構去消除第一鏡像訊

號，故第一中頻頻率不可太低，而最終輸出訊號基於要配合基頻調變

以及避開閃爍雜訊(flicker noise)的理由，將其定為30MHz，頻率規劃

如圖2.44，並將此電路所有相關頻率寫在表2.3。 

 

表2.3 高頻威福-哈特利鏡像消除降頻器頻率規劃 

 

Item RF IM1 IM2 LO1 LO2 IF1 IF2 

Frequency (GHz) 10 6.7 9.94 4.175 1.62 1.65 0.03 
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(a)

(b)

(c)

10 GHz

9.94 GHz

6.7 GHz

LO1=4.175 GHz

1.65 GHz-1.65 GHz

1.59 GHz

LO2=1.62 GHz

30 MHz

-30 MHz

-3.27 GHz

 

圖2.44 高頻威福-哈特利鏡像消除降頻器頻譜分析圖(a)在第一

次降頻之前的射頻和鏡像訊號, (b)經過第一次降頻之後的訊

號, (c)經過兩次降頻之後所得到的最後訊號。 
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2.4.3 整體系統架構 

    高頻威福-哈特利鏡像消除降頻器的架構如圖2.45所示，整個電

路包含以下幾個部分： 

1. 90度耦合器 

2. 第一級/第二級混頻器 

3. LO1/LO2正交訊號產生器 

4. 四級 RC-CR 多重相位濾波器 

5. 輸出緩衝級 

 

LO2I

LO2Q

LO2I

LO2Q

_
I Phase

Q Phase

RF_Input 

Poly 
Phase
Filter

IF_I

IF_Q

Poly-phase 
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Quadrature 
coupler
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IF1_Q

Subharmonic
mixer

I+

Subharmonic
mixer

Q+

I-

Q-

Quadrature 
coupler

 
圖2.45 高頻威福-哈特利鏡像消除降頻器系統方塊圖 
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2.4.4 電路設計 

    詳細的電路圖如圖2.46所示，並分別闡述內部電路： 
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圖2.46 高頻威福-哈特利鏡像消除降頻器詳細電路圖 
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(1) 第一級混頻器(First Stage Mixer)  

 

圖2.47 堆疊式次諧波吉伯特混頻器 

    第一級混頻器採用堆疊式次諧波吉伯特混頻器 (stacked-LO 

sub-harmonic Gilbert mixer)。堆疊式次諧波吉伯特混頻器主要由兩個

吉伯特混頻核心(mixer core)堆疊而成，如圖2.47。由於電路要操作在

10GHz，故此混頻器的射頻訊號輸入是採用共閘極架構。在 LO 部分，

從下方吉伯特混頻核心的閘極 (gate)端輸入 I 相位通道 (in-phase 

channel)的差動訊號(differential signal)，而上方的吉伯特混頻核心則

是在閘極輸入 Q 相位通道(quadrature-phase channel)的差動訊號。 

    假設 I 相位訊號為cos LOtω ，Q 相位訊號為sin LOtω ，則堆疊式次

諧波吉伯特混頻器的 LO 訊號可以等效為： 

1cos sin sin 2
2LO LO LOt t tω ω ω⋅ =                                      (2.45) 
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由式(2.45)可以看出，LO 的輸入頻率只需要為 RF 的一半，與其他次

諧波混頻器架構相比，堆疊式次諧波混頻器的 LO 所需要注入的功率

(pumping power)可以較小；兩倍 LO 頻率的能量也因為堆疊式架構而

難以滲漏至 RF 埠，故能夠有最佳的2LO-to-RF 隔絕度(isolation)。 

(2) 90度耦合器(Quadrature Coupler) 

由於堆疊式次諧波吉伯特混頻器需要四個相位，分別是0度、90

度、180度以及270度，且射頻部分也需要產生 I 通道與 Q 通道的信號，

故需要一個能夠產生四個相位的機制。在高頻頻段中，RC-CR 多重

相位濾波器的阻值與容值會因為難以實作因素而無法順利產生四相

位，是故利用微波概念，即四分之波長傳輸線輸入和輸出的相位會相

差90度的特性，並將之繞在矽基板(silicon substrate)上。 

 

圖2.48 LO 端的90度耦合器(a)90度耦合器幾何圖形, (b)90度耦合

器振幅響應, (c)90度耦合器相位響應。 

(a)                     (b)                    (c) 



第二章  威福-哈特利鏡像消除接收機設計 

 

62 

 62

 

 

圖2.49 RF 端的90度耦合器(a)90度耦合器幾何圖形, (b)90度耦合

器振幅響應, (c)90度耦合器相位響應。 

(3) 第二級混頻器(Second Stage Mixer) 

第二級混頻器做法以及電路接線圖與前一實作相同，皆為雙平衡

式吉伯特混頻器。另用電流模態的相加減，使得 I 通道得到 II-QQ 訊

號，Q 通道得到 IQ+QI 訊號。 

(4) RC-CR 多相位濾波器(Poly-phase Filter) 

本實作的中頻中心頻率一樣定在 30MHz，頻寬為 20MHz，故中

頻頻帶為 20-40MHz， max

min

2f
f

= ，一樣利用四級以上的 RC-CR 多重相

位濾波器。在極點的設計方面，由於此實作是尚未改良之前所設計，

故按照一般傳統設計，設定每個極點為等比級數，依序為 20MHz、

25.198MHz、31.748MHz、40MHz。同時，將四級多重相位濾波器的

電阻由小至大遞增以減少負載效應。 

(a)                     (b)                    (c) 
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圖2.50 四級 RC-CR 多相位濾波器 

(5) LO2正交訊號產生器 

    由於 LO2 設計在 1.62GHz，屬低頻部分，故若使用四相位耦合

器(quadrature coupler)的話會面臨到面積太大的問題；故在低頻部

分，一樣使用多重相位濾波器來產生四相位。 

(6) 輸出緩衝級 

若使用以往的多重相位濾波器設計方法，訊號經過經過多重相位

濾波器時會造成很大的轉換增益損失，所以在後面接一輸出緩衝級以

增加整體電路的整體增益。此輸出緩衝級由一簡單的差動放大器實

現，並配合共汲極放大器(common drain amplifier)增加驅動能力。 
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2.4.5 晶片量測結果 
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圖2.51 轉換增益對 LO 功率 (a) LO1 power  (b) LO2 power 

(a)

(b)



第二章  威福-哈特利鏡像消除接收機設計 

 

65 

 65

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
-50

-40

-30

-20

-10

0

10

20

 Desired signal: 9.975-10.07 GHz
 First image signal: 6.62-6.725 GHz
 Second image signal: 9.97-9.875GHz

 

 

C
on

ve
rs

io
n 

G
ai

n 
(d

B
)

IF Frequency (MHz)

 

圖2.52 轉換增益與鏡像訊號對 IF 頻率 
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圖2.53 鏡像消除比值對 IF 頻率 
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圖2.54 LO1埠到 IF 埠隔離度 
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圖2.55 兩倍 LO1埠到 IF 埠隔離度 
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圖2.56 雜訊指數 
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圖2.57 IP1dB 與 IIP3量測結果 
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圖2.58 I、Q 通道輸出波形 

 

圖2.59 Die Photo 
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2.4.6 結果與討論 

本電路採用 CMOS 製程，晶片照片如圖 2.59 所示：RF、IF、LO1

以及 LO2 埠皆採用 GSGSG pad，DC 放在電路的四個角落，此晶片

面積為 1.92x1.70mm2。 

圖 2.51顯示了當RF=10GHz，且LO1和LO2所打入功率為10dBm

以及 8.1dBm 時，所得到的增益約有 6.7dB。此注入功率略大的原因

是因為LO頻率較高以及用來產生四相位訊號的四分之波長耦合器有

損耗，故需要較大的注入功率。 

圖 2.52 為射頻訊號以及第一、第二鏡像訊號的轉換增益對 IF 頻

率作圖，一樣看到第一鏡像訊號的轉換增益十分平坦，而第二鏡像訊

號的形狀與多重相位濾波器的頻率響應類似。但在實作中發現本來第

二鏡像訊號抑制區域設計為 20-40MHz，但由於電路走線的誤差，使

訊號並非十分完善地一直以相差 90 度相位前進，故到了多重相位濾

波器的時候並不是這麼理想 90 度，以至於消除第二鏡像訊號的區塊

散開，為 20-60MHz。 

將圖 2.52 的需要訊號與鏡像訊號相減，得到圖 2.53。其中，第

一鏡像訊號消除比率為 33dB，第二鏡像訊號消除比率為 42dB。 

圖 2.54 和圖 2.55 顯示了一倍 LO 和兩倍 LO 的頻率到 RF 埠的隔

絕度：LO-RF 的隔絕度為 40.3dB，而 2LO-RF 的隔絕度因為次諧波

混頻器的堆疊式架構，有 56dB 左右的隔絕度。 

圖 2.56 為整個降頻器的雜訊指數，由於耦合器皆有損耗，對於

被動電路而言，其損耗等同於雜訊，故可以看到整體雜訊指數稍嫌

大，在 30MHz 處有 29dB 的雜訊。 
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整體電路的線性度特性表現在圖 2.57，當 RF 打入單調(one-tone)

功率，測得 IP1dB為-16dBm；當 RF 打入雙調(two-tone)功率，測得 IIP3

為-6dBm。 

在輸出波形的地方，從圖 2.58 可以看到 I 通道以及 Q 通道的相

位相差 90.15 度，二輸出相位足夠將訊號交由數位訊號處理。 

 

 

表2.4 10 GHz Weaver-Hartley Image Rejection Down Converter with 

Quadrature Coupler (CMOS 0.18um) Summary 

 

Item 10 GHz 

Supply Voltage (V) 1.8 
IF Bandwidth (MHz) 20-60 
Conversion Gain (dB) 6.7 

Image Rejection Ratio of the First Image (dB) 33.07 
Image Rejection Ratio of the Secondary Image 

(dB) 
41.63 

IP1dB (dBm) -16 
IIP3 (dBm) -6 

LO1-to-RF Isolation (dB) -40.3 

2LO1-to-RF Isolation (dB) -56 

LO2-to-RF Isolation (dB) -66 

Single Sideband Noise Figure (dB) 29 

Power Consumption (mW) 80.36 

Chip Size (mm x mm) 1.92x1.70 
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2.5 實作三，  10 GHz Weaver-Hartley Image Rejection 

Down Converter with Tuned-Load (SiGe 0.35um) 

2.5.1 研究動機 

雖然 CMOS 的技術在無線通信的電路設計中一直佔有很重要的

角色，但 SiGe 截止頻率較高，且 BJT 元件只需較小的 LO 注入功率

便可完整開關(fully-switched)，是以適合設計高頻混頻器，而整體電

路的基本原理則與前述相同。 

2.5.2 系統頻率規畫 

    基本頻率規劃和2.4.2節相同，但由於 SiGe 製程的乘法器核心

(mixer core)是 BJT 元件，故 LO 的注入功率不需要太大，因此第一級

混頻器採用吉伯特混頻器即可。頻率規劃如圖2.60，並將此電路所有

相關頻率寫在表2.5。 

 

表2.5 高頻威福-哈特利鏡像消除降頻器頻率規劃 

Item RF IM1 IM2 LO1 LO2 IF1 IF2 

Frequency (GHz) 10 2 9.94 6 3.67 4 0.03 
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(a)

(b)

(c)

10 GHz

9.94 GHz

2 GHz

LO1=6 GHz

LO2=3.97 GHz

4 GHz

3.94 GHz

-4 GHz

30 MHz

-30 MHz

-7.97 GHz

 

圖2.60 高頻威福-哈特利鏡像消除降頻器頻譜分析圖(a)在第一

次降頻之前的射頻和鏡像訊號, (b)經過第一次降頻之後的訊

號, (c)經過兩次降頻之後所得到的最後訊號。 
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2.5.3 整體系統架構 

    高頻威福-哈特利鏡像消除降頻器的架構如圖2.61所示，整個電

路包含以下幾個部分： 

1. 第一級/第二級混頻器 

2. LO1/LO2正交訊號產生器 

3. RC-CR 多重相位濾波器 

4. 輸出緩衝級 

LO2I

LO2Q

LO2I

LO2Q

_
I Phase

Q Phase

RF_Input 
LO1I

LO1Q

Poly 
Phase
Filter

IF_I

IF_Q

Poly 
Phase
Filter

 

圖2.61 高頻威福-哈特利鏡像消除降頻器系統方塊圖 
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2.5.4 電路設計 

    詳細的電路圖如圖2.62所示，並分別闡述內部電路： 

 

圖2.62 高頻威福-哈特利降頻器整體電路圖 
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(1) 第一級混頻器(First Stage Mixer) 

 

圖2.63 第一級吉伯特混頻器 

     第一級混頻器是傳統的雙平衡式吉伯特混頻器(double-balance 

Gilbert mixer)，但由於此混頻器操作在10GHz，若負載(load)使用電

阻，當 LO 的注入功率增大，混頻器會因為頭部空間(headroom)不夠

而使整體的轉換增益尚未到飽和(saturation)的地方就開始降低；是故

在這裡採用 tuned-load 的技巧，將負載電阻換成一電感電容組成的

tank，並將 tank 設計為在第一中頻頻率時阻抗為開路，由於 L-C 沒有

壓降，故 LO 可以完全切換(fully-switched)，且負載也會因為阻抗趨

近於開路而使整個混頻器有較高的增益，如圖2.63。 
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(2) 第二級混頻器(Second Stage Mixer) 

VCC

VCC

LO2_I+

LO2_I-

IF1_I+ IF1_I-

LO2_Q+

LO2_Q-

IF1_Q+ IF1_Q-

+
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II-QQ

VCC

VCC

LO2_Q+

LO2_Q-

IF1_I+ IF1_I-

LO2_I+

LO2_I-

IF1_Q+ IF1_Q-

+

-

IQ+QI

 

圖2.64 第二級吉伯特混頻器 

    第二級混頻器亦採用雙平衡吉伯特混頻器，電路接法如圖2.64，

利用電流模態的相加減將 I-通道和 Q-通道的訊號接為 II-QQ 與

IQ+QI。 

(3) LO1/LO2正交訊號產生器、RC-CR 多相位濾波器以及輸出緩衝級 

以上的電路皆和2.4.4節中的設計相同，只是將 CMOS 的製程改

成 SiGe 製程。 
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2.5.5 晶片量測結果 
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圖2.65 轉換增益對 LO 功率 
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圖2.66 轉換增益對 IF 頻率 
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圖2.67 鏡像消除比值對 IF 頻率 
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圖2.68 RF 埠到 IF 埠隔離度 
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圖2.69 LO1埠到 RF 和 IF 埠隔離度 
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圖2.70 LO2埠到 RF 埠隔離度 
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圖2.71 雜訊指數 
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圖2.72 IP1dB 與 IIP3量測結果 
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圖2.73 I、Q 通道輸出波形 

 

圖2.74 Die Photo 
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2.5.6 結果與討論 

本電路採用 SiGe 製程，晶片照片如圖 2.74 所示：RF、IF、LO1

以及 LO2 埠皆採用 GSGSG pad，DC 放在電路的四個角落，此晶片

面積為 1.90x1.73mm2。 

圖 2.65 顯示了當 RF=10GHz，且 LO1 和 LO2 所打入功率為 6dBm

以及 10dBm 時，所得到的增益約有 8.07dB。和前一個實作比起來，

此實作的 LO1 頻率較高，但注入功率卻較低，這是因為混頻核心是

用 BJT 元件，在當作開關的時候只需要 4VT，故注入功率不需要太大

便可完整切換。 

圖 2.66 為射頻訊號以及第一、第二鏡像訊號的轉換增益對 IF 頻

率作圖，一樣看到第一鏡像訊號的轉換增益幾乎是平的，再一次確定

第一鏡像訊號的濾除原理是利用移頻的動作消除；而第二鏡像訊號則

可以從濾除形狀與多重相位濾波器的頻率響應類似。但仔細看圖

2.67，發現第二鏡像訊號濾除最好的中心頻率從本來設計的 30MHz

移至了 70MHz，頻寬 60-80MHz，仍是 20MHz，這主要是因為實際

電路走線的不對稱以及第一級混頻器負載 tank 的共振頻率在實作上

歪掉之故。 

圖 2.68 到圖 2.70 分別顯示各個埠對埠的隔絕度：RF-IF 的隔絕

度因為兩個頻率相差甚遠所以有高達 70.53dB 的隔絕度；LO1-RF 和

LO1-IF 的隔絕度分別為 50.05dB 以及 57.32dB；而 LO2-RF 也有

51.55dB 的隔絕度。 

    整個系統的雜訊指數如圖 2.71，大約都在 25dB 左右，但可以看

到，雜訊指數在 60-80MHz 的地方有最低值，和第二鏡像訊號濾除最
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高處一致，所以可以說因為第二鏡像訊號被抑制，相對性地較不干擾

需要訊號，故此區塊的雜訊指數最低。 

整體電路的線性度特性表現在圖 2.72，當 RF 打入單調(one-tone)

功率，測得 IP1dB為-9dBm；當 RF 打入雙調(two-tone)功率，測得 IIP3

為 0dBm。 

在輸出波形的地方，從圖 2.73 可以看到 I 通道以及 Q 通道的相

位相差 89.96 度，二輸出相位足夠將訊號交由數位訊號處理。 

 

表2.6 10GHz Weaver-Hartley Image Rejection Down Converter with 

Tuned-Load (SiGe 0.35um ) Summary 

 
Item 10 GHz 

Supply Voltage (V) 3.3 
IF Bandwidth (MHz) 20-40 
Conversion Gain (dB) 8.07 

Image Rejection Ratio of the First Image (dB) 48.16 
Image Rejection Ratio of the Secondary Image (dB) 44.05 

IP1dB (dBm) -9 
IIP3 (dBm) 0 

RF-to-IF Isolation (dB) -70.53 

LO1-to-RF Isolation (dB) -50.05 

LO1-to-IF Isolation (dB) -57.32 

LO2-to-RF Isolation (dB) -51.55 

Single Sideband Noise Figure (dB) 25.52 

Power Consumption (mW) 75.32 

Chip Size (mm x mm) 1.90 x 1.73 
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3.1 前言 

在無線通訊中，當天線接收需要訊號之後，由於訊號已經很微弱

以及外界的雜訊干擾，使得接收機的前端需要一低雜訊放大器(low 

noise amplifier)去放大訊號以及抑制雜訊。系統整體的雜訊為 

2 3
1

1 2

1 1 ...total
NF NFNF NF

G G
− −

= + + +                           (3.1) 

只要第一級放大器的本身雜訊夠低以及增益夠大，那麼放大器之後

的電路提供的雜訊便可以有效地被第一級低雜訊放大器壓低，同時

整體的雜訊主要也會被此低雜訊放大器決定。除此之外，接收機的

雜訊規格(noise figure)也會影響到其靈敏度(sensitivity)以及動態範

圍(dynamic range)： 

Sensitivity： ,min min174 10log .in
dBmP NF B SNR
Hz

⎛ ⎞= − + + +⎜ ⎟
⎝ ⎠

      (3.2) 

Dynamic Range： 

( )
min

2 174 10log
3

inP dBm NF B
SFDR SNR

+ − −
= −             (3.3) 

    從上述三式可以清楚看到，系統雜訊愈低，接收機的整體效能

也會愈好。是故本章節將分析低雜訊放大器該如何設計，並衍生各

式不同應用的低雜訊放大器電路。 

 

 



第三章  低雜訊放大器設計 

 

86 

 86

3.2 低雜訊放大器設計原理 

3.2.1 電晶體元件選擇 

在設計低雜訊放大器之前，首先要先知道該怎麼有效地選取電晶

體來達到阻抗匹配以及可接受的雜訊指數。一個放大器的雜訊可以寫

為 

( )

2
min

min 22
4

1 1

n
s o

s

s opt
n

s opt

yF F y y
g

F r

= + −

Γ − Γ
= +

− Γ ⋅ + Γ

[21]                     (3.4) 

從式(3.4)中可以發現，若 s optΓ = Γ ，那麼系統雜訊就會等於最小雜訊；

若能將 optZ 選擇至接近50歐姆，在此條件下輸入阻抗也就能愈接近50

歐姆，以助於系統量測以及與前端天線連接。 

圖3.1為 TSMC 0.18um CMOS 製程之元件寬度與最小雜訊和 optZ

的關係：當元件寬度愈寬，最小雜訊也隨之增加；然而，寬度愈寬，

整體輸入阻抗愈小。就阻抗匹配而言，大一點的元件愈容易做到輸入

阻抗匹配，但代價便是最小雜訊升高。故在選擇元件的時候，需要針

對不同的應用以及需求來做取捨。 
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圖3.1 電晶體寬度與 NFmin和 Ropt的關係圖 

當固定一種電晶體大小以及單一頻率，去觀察不同偏壓電流對元

件最小雜訊的影響時，在某一偏壓電流會看到最小雜訊曲線有一最低

點，此電流稱為最小偏壓電流，如圖3.2。從圖中也可以清楚地看到，

當頻率升高，元件整體的最小雜訊也會隨之增加。 
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圖3.2 電晶體的偏壓電流與 NFmin的關係圖 
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3.2.2 低雜訊放大器架構  

常見的 CMOS 製程低雜訊放大器架構如圖3.3。 

biasV
inV

inV
outV

outV

sL sL

gL
LL LLLC LC

DDV DDV

inZ
inZ

 

圖3.3 常見的低雜訊放大器架構(a)共閘極放大器(b)帶有退化性電

感的共源極放大器 

    圖3.3(a)為共閘極架構，輸入端從源級看進去阻抗為
1

m mbg g+
，

控制 gm的大小即可輕易將其匹配至50歐姆；圖3.3(b)則是利用源級退

化性電感產生輸入阻抗的實部，而輸入阻抗的虛部則是利用閘極端的

外加電感將其共振消除，詳細的運作原理於下一章節闡述。 

3.2.3 源極電感性退化 

選定好所需的電晶體大小以及其最小偏壓電流之後，接下來介紹

如何設計一低雜訊放大器。首先簡單地看一帶有源極退化阻抗的共源
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極放大器(common-source amplifier with source degeneration)，如圖

3.4。假設 Zgd很大可以忽略，放大器的輸入阻抗可以寫為[22] 

( )1in g gs s m gsZ Z Z Z g Z= + + +                                         (3.5) 

 

圖3.4 帶有源極退化阻抗的共源極放大器模型 

    在微波理論中，在單一頻率下，任何穩定的放大器可以在源極端

利用無損耗的被動元件(lossless passive components)使得其輸入阻抗

為實數[23]。由於低雜訊放大器通常是放在接收機的前端、天線的後

級，故需將輸入阻抗匹配至50歐姆系統。為了避免用電阻做匹配直接

提供雜訊，將式(3.5)中的 Zg、Zgs和 Zs用被動元件設計，並使它們的

和為零；然而，實際上的被動元件一定有其寄生電阻，故在設計中只

能期望三者之和愈小以達到最小的額外增加雜訊。根據這個準則，放

大器的輸入阻抗可以另外寫為 

minin m gs sZ g Z Z R= +                                                    (3.6) 
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其中 Rmin為 Zg、Zgs和 Zs所提供的實數和。 

    由於 Zgs 實際上就是電晶體內部的 Cgs 提供的阻抗，若要將輸入

阻抗匹配至50歐姆，Zs應該放一電感來消除 Cgs的虛部，其值應為 

gs in
s in

m T

C RL R
g ω

= ≈                                                      (3.7) 

從式(3.7)中可以清楚看到，若 Rin 固定為50歐姆，那麼截止頻率愈高

的元件，源極電感性退化的電感值便可以減小，所佔用的晶片面積也

可以縮小。 

sRS

SR

GSC

SL

GL

m GSg V
DIS

outi

 

圖3.5 帶有源極退化阻抗的共源極放大器小訊號模型 

    截止頻率高的元件除了可以幫助源極端的電感不需太大佔面積

之外，也可以有效地幫助降低雜訊。圖3.5為源極電感性退化的小訊

號模型，雜訊指數可以被分析為[24] 
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⎛ ⎞ ⎛ ⎞
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⎝ ⎠ ⎝ ⎠

                  (3.8) 

從式(3.8)可以看到，當元件截止頻率愈高，整體雜訊指數可以愈低：

另一方面，電晶體的 gm愈大，也可以降低雜訊指數。 

3.2.4 輸出阻抗匹配 

    假設沒有基板效應(body effect)，且 Cgd很小( gdZ = ∞ )，那麼電壓

增益可以寫為 

min

m gs Lout
v

in in

m gs L L

m gs S S

g Z ZVA
V Z

g Z Z Z
g Z Z R Z

= =

= ≈
+

                                          (3.9) 

若想要在不同的頻率都有最佳的增益，那就需要利用多重共振負載

(multiresonant load)使得在不同頻率有最大的輸出阻抗。 
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3.3 實作，5.2 GHz LNA (CMOS 0.18um) 

3.3.1 研究動機 

    在電路設計中，常常會遇到量測結果與模擬有所差異的情形。為

了增進以後設計的準確性，以及運用到前面所述之低雜訊放大器的設

計方法，本實驗將針對模擬、後模擬以及量測結果做比較。 

3.3.2 電路設計 

(1) 輸入級匹配網路 

    如前所述，調整電晶體的寬度以及 finger 數，使 Zopt能夠靠近50

歐姆，同時，為了使源級退化電感值不至於太大，將電流調至20mA，

此時截止頻率為55.6 GHz，根據前述條件簡化式(3.5)，得到 

( ) 1
in T s s g

gs

Z L s L L
sC

ω= + + +                                       (3.10) 

配合希望輸入阻抗為50歐姆，算出源級退化電感為0.143 nH。為了避

免電感的內電阻提供太多熱雜訊，故在選擇電感大小時，盡量選擇在

5.2GHz 時有高 Q 值的電感。 

(2) 輸出級匹配網路 

    為了量測考量，輸出阻抗也需將之匹配至50歐姆，故在輸出端利

用一個共振在5.2GHz 的 tank 並配合一50歐姆的電阻將 S22拉至50歐

姆處。在 tank 方面，共振時電感的串聯內電阻 Rs可轉換成並聯等效
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電路，如圖3.6，其中 ( )21p sR R Q= + 、 2

11p sL L
Q

⎛ ⎞
= +⎜ ⎟

⎝ ⎠
，故電感的 Q

值如果愈高，整體的增益也會愈高。 

Ls

Rs

RpLp

 

圖3.6 串聯轉並聯等效電路 

 

 

圖3.7 整體 LNA 電路圖 



第三章  低雜訊放大器設計 

 

94 

 94

3.3.3 晶片量測結果 
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圖3.8 低雜訊放大器的增益、S11和 S22量測結果 
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圖3.9 低雜訊放大器的雜訊指數量測結果 
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圖3.10 低雜訊放大器的線性度量測結果 

 

 

圖3.11 Die Photo 

 



第三章  低雜訊放大器設計 

 

96 

 96

3.3.4 晶片量測結果與模擬之比較 
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圖3.12 S11比較 
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圖3.13 S22比較 
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圖3.14 S21比較 
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圖3.15 Noise figure 比較 
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圖3.16 線性度比較 

3.3.5 結果與討論 

    本電路採用 CMOS 製程，晶片照片如圖3.11所示。由於是單端輸

入單端輸出(single-in single-out)之低雜訊放大器，故輸入埠和輸出埠

皆為 GSG pad，三個 DC pad 擺在晶片下方，晶片整體面積為

0.5x0.6mm2。 

    圖3.8為該電路的 S11、S22以及 S21量測結果，此時 Vdd為1.8V，

整體電流為36.2mA。從圖中可以看到，S21在5.2GHz 時為12.03dB，

S11為-11.77dB，而 S22由於中心頻率飄至6.2GHz，故在5.2GHz 的地

方測得其值為-10.63dB。 

    圖3.9為低雜訊放大器的雜訊指數。由於電路裡面所使用的電感

都是選擇 Q 值高的電感，寄生電阻小，所提供的熱雜訊也較小，故

可以看到整體雜訊指數只有2.21dB。 



第三章  低雜訊放大器設計 

 

99 

 99

   圖3.10為低雜訊放大器線性度的量測結果。由於低雜訊放大器的

源極端有加退化性電感，故可以看到 P1dB為-6dBm，為一具有良好線

性度的放大器；而 IIP3為2dBm，與 P1dB 相差8dB，就10dB 指標來說

亦為一線性放大器。 

    圖3.12為 S11的模擬、後模擬以及量測結果的比較。從圖中可以

發現，中心頻率沒有什麼差別，但匹配程度愈來愈差，這是因為後模

擬將走線的電阻、電容值引進，5.2GHz 仍可視為低頻，電容值影響

不大，故中心頻率不變；但電阻使得輸入阻抗開始脫離50歐姆，所以

匹配程度變差。 

    圖3.13為 S22的三者比較，相較於模擬結果，後模擬的中心頻率

往低頻走，而量測的中心頻率往高頻走。這是因為後模擬是萃取

(extract)出走線的電阻、電容值，在萃取資料看到有某些地方出現較

大電容，故中心頻率被拉至低頻；而在量測方面，tank 原先設定的中

心頻率
( )0

tan tan

1

k k loadL C C
ω =

+
，但實際上輸出端的負載電容比預期

的小，所以中心頻率往高頻方向漂移。 

    圖3.14為 S21的三者比較，從圖中可以看到量測結果與模擬結果

相似，但增益減少6dB 左右，這是因為實際上的走線電阻以及電感的

內電阻在模擬上都被忽略，故增益有被壓低；而後模擬則是因為軟體

估算的電阻、電容值太多，所以不只增益降低，連中心頻率都往低頻

移動。 
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    圖3.15為雜訊指數的三者比較，與前面的說法一致，量測與模擬

結果類似，後模擬的雜訊指數較高的原因也是因為軟體估算的電阻、

電容值太過。 

圖3.16為線性度的三者比較，由於 pre-simulation 的增益較高，故

P1dB較差，但 pre-simulation 和 post-simulation 的 IIP3與 P1dB的差值都

為10dB 上下，而量測結果的差值為8dB，這可能是因為實作中的電晶

體不匹配造成線性度差異的緣故。 

 

表 3.1  5.2GHz LNA (CMOS 0.18um ) Summary 

 
Item Pre-Simulation Post-Simulation Measurement 

Center Frequency (GHz) 5.2 4.8 5.2 
  S21 (dB) 18.34 9.94 12.03 

S11 (dB) -23.47 -17.01 -11.77 
  S22 (dB) -17.41 -24.15 -10.63 

Noise Figure (dB) 2.19 3.97 2.21 
IP1dB (dBm) -12 -7.5 -6 

IIP3 (dBm) -2.5 3 2 

Supply Voltage (V) 1.8 1.8 1.8 

Supply Current (mA) 46.9 32.5 36.2 

Power Consumption(mW) 84.42 58.5 65.16 
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3.4 實作，2.4/5.2 GHz Current Dual-Band LNA with 

Image Rejection (CMOS 0.18um) 

3.4.1 研究動機 

    在接收機部分，為了避免鏡像訊號在降頻時影響到需要訊號，在

第二章提出了一些鏡像消除的架構；若接收機前端的低雜訊放大器也

有一鏡像消除的機制，更能幫助整體接收機的鏡像消除比率，故本實

驗利用 notch filter 的概念去幫助消除鏡像訊號。 

3.4.2 電路設計 

(1) 輸入級匹配網路 

    本實作主要是設計一個共電流的低雜訊放大器，通常高頻的增益

都會較低頻的增益來得低，故在選擇電晶體的時候必須以高頻的增益

以及雜訊指數為主，這樣整體才能在雙頻帶得到差不多的增益。由於

此電路應用在2.4/5.2 GHz，故在輸入以及輸出匹配部分都要匹配至這

兩個頻帶。輸入端的匹配方式如圖3.17，整個輸出阻抗可以寫為 

( ) 1
2 2

1

1
1

g
in T s s g

gs g g

sL
Z L s L L

sC s L C
ω= + + + +

+
                      (3.11) 

實部匹配一樣由電晶體的截止頻率(fT)以及源極退化性電感(Ls)決

定；虛部部分可以由式(3.11)得到詳細的數學解，但從直觀來看，可

以粗略地視為分別對兩頻段做匹配：低頻的匹配電路主要由 Lg1、Lg2、

Ls1以及 Cgs構成，而高頻則是以 Cg、Lg2、Ls1以及 Cgs為主。 
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圖3.17 輸入匹配電路 

(2) 輸出級匹配網路 

    由於想要在2.4/5.2 GHz 得到最大的增益，故在輸出的地方利用一

組串聯 LC-branch 以及並聯 LC-tank 去實現共電流雙頻帶增益，而為

了量測考量，故並聯一50歐姆的電阻使其輸出匹配，如圖3.18。串聯

LC-branch 在共振時，輸出端會和 Vdd短路(shorted)在一起，故輸出阻

抗為0，意即 LC-branch 提供了一個零點(zero)在輸出端，故這個共振

頻率需設計在2.4/5.2 GHz 的中間。 

 

圖3.18 輸出匹配電路 
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    虛部部分的輸出導納為 

    
2

1 2
1 2 2

1
1out

sCY sC
sL s L C

= + +
+

                                        (3.12) 

為了有最大的增益，令式(3.12)為零，此時可得到兩組共振頻率；若

已事先決定共振頻率為何，反推回去便可以得到 L1C1和 L2C2的乘積

值，配合適當的電感、電容值便能達到輸出匹配。 

(3) 具有鏡像消除功用之 notch filter 

做好一共電流低雜訊放大器之後，為了幫助整體接收機有更佳的

鏡像消除比例，在中間級放入一個 notch filter，並配合電晶體做開關

來控制該在何種頻率產生零點[25]，如圖3.19。 

 

圖3.19 Notch Filter 

    假定2.4GHz 和5.2GHz 互為鏡像訊號，當射頻訊號為5.2GHz 時，

M1 on，這時候 A 點看到兩個電容以及一個電感，在共振頻率

( )1 2

1
osc

notch notch notchL C C
ω =

+
時出現一個零點，將此頻率設為2.4GHz，

則若有2.4GHz 的信號注入低雜訊放大器時則會被此濾波器濾除；同
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理，當 M1 off 時，A 點看到上方電容以及電感，若設定共振頻率

2

1
osc

notch notchL C
ω = 為5.2GHz，一樣會被此濾波器濾除。 

  在此濾波器中，開關的電晶體大小選擇也很重要。在 switch-on

的時候，電晶體視為一個電阻，若電晶體愈大，turn-on 電阻值也會

較小，除了更趨近於一條導線的效應之外，也較不提供額外的雜訊；

當 switch-off 時，電晶體為一電容，電晶體愈大的話提供的電容值也

較大，若此電容值跟 Cnotch2比起來差不多大的話，與上方電容並聯起

來就會影響到高頻的共振頻率。故在設計此濾波器時，必須把電晶體

影響的可能性都考慮進去。 

 

 

圖3.20 整體 LNA 電路圖 
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3.4.3 晶片模擬結果 

◎ RF=2.4GHz 
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圖3.21 2.4GHz 的 S11與 S22 
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圖3.22 2.4GHz 的 S21 
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圖3.23 2.4GHz 的雜訊指數 
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圖3.24 2.4GHz 的線性度 
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◎ RF=5.2GHz 
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圖3.25 5.2GHz 的 S11與 S22 
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圖3.26 5.2GHz 的 S21 
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圖3.27 5.2GHz 的雜訊指數 
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圖3.28 5.2GHz 的線性度 
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3.4.5 結果與討論 

    本電路採用 CMOS 0.18um 製程，由於此電路是前述鏡像消除接

收機的子電路，無單獨下晶片，故無晶片照片。 

    圖3.21與圖3.25分別為雙頻道的 S11、S22模擬結果，此時 Vdd為

1.8V，整體電流為23.5mA。就模擬而言，S11和 S22都有在-10dB 以

下，故可以說在2.4/5.2 GH 處是匹配的。 

    圖3.22與圖3.26分別為雙頻道的 S21模擬結果。從圖3.22中可以看

到，當射頻訊號是2.4GHz 時，增益是16.97dB，而鏡像訊號原本應該

在5.2GHz 得到17dB 左右的增益，也因為 notch filter 的緣故被壓至

5.49dB；而圖3.26則顯示了射頻訊號為5.2GHz 時，所得增益17.17dB，

鏡像訊號則是只得到5.3dB 的增益。 

    圖3.23與圖3.27分別為雙頻道的雜訊指數模擬結果。當射頻訊號

為2.4GHz 而鏡像訊號為5.2GHz 時，由於增益不一樣，以及當初在選

擇電晶體的時候便是以5.2GHz 的雜訊以及增益為主，所以在2.4GHz

時得雜訊指數為3.96dB，5.2GHz 的雜訊指數為4.77dB；同理，當射

頻訊號為5.2GHz 時，雜訊指數為2.83dB，而2.4GHz 的雜訊指數則為

5.24dB。 

    圖3.24與圖3.28分別為雙頻道的線性度模擬結果。在2.4GHz 時，

P1dB 為-20dBm，IIP3為-11dBm；在5.2GHz 時，P1dB 為-15dBm，IIP3

為-7dBm，可能由於增益大故線性度表現不是很好。 
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表 3.2  2.4/5.2GHz Current Dual-band LNA With Image Rejection 

(CMOS 0.18um ) Summary 

 
Item Desired Signal Image signal 

Center Frequency (GHz) 2.4 5.2 
  S21 (dB) 16.97 5.49 

S11 (dB) -22.58 -19.8 
  S22 (dB) -15.28 -10.64 

Noise Figure (dB) 3.96 4.77 
IP1dB (dBm) -20 -15 

IIP3 (dBm) -11 -8.5 

Supply Voltage (V) 1.8 

Supply Current (mA) 23.5 

Power Consumption(mW) 42.3 

 

Item Desired Signal Image signal 

Center Frequency (GHz) 5.2 2.4 
  S21 (dB) 17.17 5.3 

S11 (dB) -19.28 -21.28 
  S22 (dB) -13.47 -9.7 

Noise Figure (dB) 2.83 5.24 
IP1dB (dBm) -15 -12 

IIP3 (dBm) -7 -4 

Supply Voltage (V) 1.8 

Supply Current (mA) 23.5 

Power Consumption(mW) 42.3 
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4.1 前言 

雖然 WLAN 所提供的無線通訊在近年內十分發達，但仍舊無法

應付像多媒體資料(如影像與語音)對於高資料傳輸率(high data rate)

的需求；因此美國聯邦通訊委員會(FCC)提出了一個新的無線傳輸架

構，稱為超寬頻(Ultra-wide band, UWB)系統[26]。 

在 IEEE 802.15.3a 中，規定 UWB 系統的頻率範圍為3.1~10.6 

GHz，其中每個通道(channel)的10dB 頻寬大於500MHz，且傳輸功率

必須低於-41.3dBm/Hz。 

 

圖4.1 常見的無線通訊系統頻寬比較 

現行 UWB 系統中，有兩大架構彼此拉鋸著：(1) Intel 和 TI 支持

的 MB-OFDM (Multiband Orthogonal Frequency Division Multiplexer) 

技術，(2) Motorola 和 Freescale 所支持的 DS-UWB (Direct Sequence 

Ultra-wide band) 技術。但由於以往的通訊系統幾乎以使用 OFDM 系

統的佔大多數，故此章節亦是採用 MB-OFDM 系統。 
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4.2 正交相位產生器 

4.2.1 傳統正交相位主要產生方式 

(1) 除頻器 (Divider)[27] 

D Q

D Q

D Q

D Q

CK

CK

 

圖4.2 (a) 除二電路方塊圖 (b) D flip-flop 電路架構圖 

    圖4.2(a)為除二電路方塊圖，其中一個 D flip-flop 的電路架構繪在

圖4.2(b)。當 CK 為 high 時，左半部的差動對(differential pair)導通，

右半部的再生對(regenerative pair)則處於關掉的狀態，此時訊號在 D

處被取樣(sample)，輸出端得到 high；當 CK 為 low 時，左半部電路

關掉，右半部電路導通，由於沒有訊號被讀取，訊號被鎖在

cross-coupled 的 latch 中，故輸出仍為 high，此運作便是除二電路的

原理。 

    依照以上的敘述，若現在有兩個 D flip-flop，將其輸入的 clock

反接，第一個 flip-flop 會在 CK high 時做 sample，而第二個 flip-flop
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則是會在 CK low 時做 sample，故可以看到兩個 flip-flop 的輸出波形

在 clock 為50% duty cycle 時相差90度，如圖4.3。 

outV 1

CK

outV 2

 

圖4.3 除二電路產生90度輸出波形示意圖 

    然而，雖然除二電路能做 I/Q 產生器，但輸入的差動訊號頻率必

須為所需頻率的兩倍，不容易應用在高頻電路上。 

(2) 正交相位壓控震盪器 (Quadrature VCO)[28] 

90°

270°

180°

0°

0°

180°

switchM

srcM

coupledM

 

圖4.4 (a) Q-VCO 方塊圖 (b) 正交相位壓控震盪器電路圖 
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圖4.4(b)為 Q-VCO 的電路圖，為了分析方便，將其轉為小訊號模

型如圖4.5。其中，V1為第一個 VCO 的差動對電壓，V2為第二個 VCO

的差動對電壓。 

TZ-R 1 1mG V
2V TZ -R2 2mG V

1V

 

圖4.5 耦合 VCO 小訊號模型 

由小訊號分析可以得到 1 1 2
− ⋅
⋅ = −

−
T

m
T

R ZG V V
Z R

、 2 2 1
− ⋅
⋅ = −

−
T

m
T

R ZG V V
Z R

。假

設兩個 VCO 的輸出不為0，可以得到 2 2
1 1 2 0− =m mG V G V 。從式中可以

得到兩組解： 

1 2 1 2if   .= ⇒ = ±m mG G V V                               (4.1) 

1 2 1 2if   = − ⇒ = ±m mG G V jV                             (4.2) 

第一組解為同相位耦合，二組 VCO 的輸出為 differential；第二組的

輸出則是相差90度，故可為一 I/Q 產生器。 
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 (3) 四分之波長耦合器 (Quadrature Coupler)[29] 

λ
4

input

coupled

through

isolated
 

圖4.6 四分之波長耦合器電路圖 

由傳輸線理論可以知道，一個沿+z 方向傳播的均勻平面波可以寫

為 0
z

xa E e γ−=E ，其中，假設平面波是 x 方向的線性極化。γ一般定義

為傳播常數(propagation constant)，為一複數，且 jγ α β= + ，是故傳

播因子 ze γ− 可以寫為 ze α− 與 j ze β− 。 α 稱為衰減常數 (attenuation 

constant)，主要是在描述訊號隨著傳播距離衰減量；β為相位常數

(phase constant)，用來表示當平面波行進一公尺時，相位移的總量。 

    由於將線長設定為四分之波長，故 through port 的相位與 input 

port 的相位差異為
2

4 2
π λ πβ
λ

= ⋅ = ，而耦合只會改變訊號大小，不會

改變相位，所以 through port 和 coupled port 便相差90度，稱為

quadrature coupler。 

    然而，一般四分之波長耦合器皆是作在 MMIC 上，由於 IC 的矽

基板有基板損耗，故很難保持相位的準確度以及振幅的平衡；除此之

外，若應用在低頻段，傳輸線會佔用到很大的面積。 
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 (5) RC-CR 多重相位濾波器 (RC-CR Polyphase Filter)[17] 
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圖4.7 多重相位濾波器 

    多重相位濾波器產生 I/Q 相位的原理在第二章已描述過，故不再

贅述。此電路雖然簡單，但其缺點便是 quadrature phase 很容易因為

製程的變異而不準，且若需要較大的 I/Q 頻寬的話，需要串接多級多

重相位濾波器，此舉除了增加了功率的消耗之外，也因為電阻增加而

增加了熱雜訊。除此之外，電阻本身的自振頻率以及寄生效應都不適

合運用在高頻電路上。 

4.2.2 LR-CR 正交相位產生器 

    當利用 RC-CR 多重相位濾波器來作正交相位產生器時，若想要

讓電壓傳輸損耗小，則輸入端電阻值必須要大，此電阻產生的熱雜訊

也較大；若想要使正交相位的頻寬增加，則必須串接多級 RC-CR 多

重相位濾波器，若是照一般的設計方法，造成的能量損耗也相當可

觀。為此，從 RC-CR 多重相位濾波器的相位超前落後的想法衍生出

另一種新的正交相位產生器架構，並將電阻 R 併入負載電阻 Rload，

以達到最小的能量損失。 
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圖4.8 正交相位產生器(a) RC-CR 正交相位產生器(b) LR-CR 正交

相位產生器 

    由於 RC-CR 正交相位產生器是利用訊號經過 RC 時，相位會超

前45度(-450)，經過 CR 則是落後45度(+450)，故 A、B 點的相位相差

90度。在圖4.8(a)的 R-C 部分中，電容 C ( 1
cZ

j Cω
= )本身的相位超前

電阻 R ( RZ R= ) 90度，所以若想要將這區塊替換掉的話，需要找兩個

元件相位也是相差90度的，因此可以利用電感 L( LZ j Lω= )和電阻 R

取代本來的 R-C。 

    R-C 部分的轉換函數(transfer function)為 

2
2

1

,   1
R RsC where L CR

R sCR R sLR
sC

= = =
+ ++

                      (4.3) 

若要用 L-R 取代 R-C，從式(4.3)得知，只要電感值等於原先的 CR2，

那麼圖4.8(a)與圖4.8(b)便可以完全等效。同時，LR-CR 的 R 可以直接
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相等於後級的輸入阻抗，因此只要知道後級輸入阻抗便可以設計出一

正交相位產生器。 

 若後級的輸入阻抗為一常數，那麼圖4.8(b)中 A’與 B’的電壓分別

可以寫為 

' ',  1A in B in
R RV V V V

R j L R
j C

ω
ω

= =
+ +

                                 (4.4) 

'

'

90

0 0 0 0

1

1 1

1,    .

A o

oB

j

j
V R j L
V R j

j C

Rj e where L and C
R

ω
ω ω

ω
ω ω

ω ω
ω ω ω ω

°

+
+

= ==
+ −

= = = =

                  (4.5) 

式(4.5)說明了當 2L CR= 的條件成立之後，無論操作頻率為何，節點

A’和節點 B’的電壓永遠都相差90度。此外，從式(4.5)中也可以看到，

振幅差異是正比於操作頻率，其比例為20 dB/decade。圖4.9為式(4.5)的

正規化模擬結果，舉例來說，若希望有4:1的頻寬，那麼 I/Q 的振幅差

異便為 6± dB。 

    此正交訊號產生器的輸入阻抗可以寫為 

( )
2

2

1
1/ /

12

,   

in

LR jR L
C CZ R j L R

j C R j L
C

R where L CR

ω
ωω

ω ω
ω

⎛ ⎞ ⎛ ⎞+ + −⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎛ ⎞ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠= + + =⎜ ⎟ ⎛ ⎞⎝ ⎠ + −⎜ ⎟
⎝ ⎠

= =

       (4.6) 
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圖4.9 LR-CR I/Q 訊號產生器的振幅誤差以及相位誤差 

式(4.6)說明了只要 2L CR= ( LR
C

= )，無論操作頻率為何，此正交訊

號產生器的輸入阻抗恆等於 R，意即只和下一級電路的輸入阻抗有關;

若 R 等於50歐姆的話，則此架構可以達到寬頻匹配。 

    簡單來說，LR-CR 正交相位產生器有兩大特點：一是無論任何

頻率，其兩輸出相位永遠相差90度；二則是只在某一個頻率兩輸出振

幅大小相同，愈遠離此中心頻率，振幅差異愈大，如圖4.9。為了避

開這個缺點，將其置於 LO 的輸入端，由於混頻器的 LO 輸入只需要

4VT (for BJT)或 2 VOV (for MOSFET)就能夠使混頻器的開關有所作

用，故不需要完全平衡的輸入訊號。 
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4.3 實作， UWB SiGe HBT Gilbert Down-Converter 

Utilizing a Wideband LR-CR Quadrature Generator 

(SiGe 0.35um) 

4.3.1 研究動機 

    現今無線通訊中，以 IEEE 802.11a/b/g/n 為主的應用最為廣泛；

但 WLAN 的傳輸速率無法負荷高資料量的影音訊號，故 IEEE 

802.15.3a 的 Ultra-Wideband (UWB) 系統被提出，操作頻率從

3.1~10.6GHz，每個通道頻寬至少大於500MHz 以達到高資料傳輸速

率。 

    本實作利用前述 LR-CR 正交訊號產生器產生一組可應用在

3.1~10.6GHz 的正交訊號，並配合被動電路-馬爾尚巴倫 (Marchand 

Balun)完成一 I/Q 降頻混頻器。 

4.3.2 電路設計 

    系統方塊圖如圖4.10所示， 

 

圖4.10 UWB I/Q 降頻混頻器系統方塊圖 
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整體電路包含了前述的 LR-CR 正交訊號產生器，再將正交訊號利用

馬爾尚巴倫產生出四相位，最後交由微混頻器混頻得到正交訊號輸

出。 

Vdd

RF

IF_I

LO+ LO-

biasV

LO
Vdd

RF

IF_Q

LO+ LO-

biasV

2inZ
inZ

2inZ  Quadrature Generator

 

圖4.11 UWB I/Q 降頻混頻器電路圖 
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(1) LR-CR 正交訊號產生器 

    利用前述方法，雖可將所需 R 值直接用後級電路的輸入阻抗代

替，然而，從閘極看進去的阻抗實際上為高阻抗，且其值會隨著頻率

變化，故若希望能夠達到寬頻阻抗匹配，在馬爾尚巴倫的輸出端並聯

50歐姆的電阻以後可得到以下結果： 
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圖4.12 LR-CR 正交相位產生器模擬結果(a)相位差異(b)振幅差異 

從圖4.12中可以發現與理論相符合，在任何頻率下皆為90度，但振幅

只有在共振頻率時是完全相同。 

    由於此實作是利用 SiGe BiCMOS 製程，混頻器所使用的元件是

BJT，故在量得轉換增益的時候，LO 的輸入功率有很大的平坦區域，

故在3-10GHz 的地方總是可以找到一個共用的 LO 輸入功率來得到每

個頻率最大的轉換增益，如圖4.13。此好處是不需要額外增加控制功

率大小的電路來調整不同頻率所需不同的 LO 功率。 

(a) (b) 
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圖4.13 不同頻率之下 I/Q 兩通道 LO 功率對轉換增益之示意圖 

(2) 馬爾尚巴倫分波器 

    馬爾尚巴倫有四種型態[30]，如圖4.14，本實作採用 Type I： 

O/CPort1

Port 2 Port3

O/CPort1

Port 2 Port3O/CO/C

O/CPort1

Port 2 Port3

O/CO/C Port1

Port 2 Port3
 

圖4.14 馬爾尚巴倫四種型態(a)Type-I (b)Type-II (c)Type-III 
(d)Type-IV 
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由於馬爾尚巴倫是以兩組耦合線組成，耦合線長為
4
λ
，若以 10GHz

以內做為中心頻率的話線長仍需要非常長的長度；為了縮小面積，

將耦合線繞成圖 4.15 之形狀。 

Port1

Port 2 Port 3

O/C

 

圖4.15 馬爾尚巴倫實際繞線圖 

假設耦合係數(coupling coefficient)為 C，穿透係數(through coefficient)

為 T，由定義分析配合等比級數可以得到[31] 

( )
4

11 21
TS C C

C
= − × +

+
                                                (4.7) 

( )
3

21 21
T CS C T

C
×

= − × +
+

                                                (4.8) 

3

31 21
T CS T C

C
×

= × −
+

                                                    (4.9) 

從式(4.8)和式(4.9)可以發現 S21與 S31的振幅大小相同且相位相差180

度，此狀態解釋了馬爾尚巴倫產生差動訊號的原理。 
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圖4.16 馬爾尚巴倫之模擬結果(a)S11 (b)兩輸出端相位差 

圖4.16為馬爾尚巴倫的模擬結果，可以看到 S11在3.3~14.9 GHz 內都

在-10dB 以下，且兩輸出相位差為182度左右。 

(3) 微混頻器 

RF

IF_ILO+
LO-

Vdd

 

圖4.17 微混頻器電路圖 

    微混波器的運作方法與第二章介紹的相同，在此不加以贅述。輸

出端的地方利用一共汲極放大器(source follower)將輸出電阻匹配到

50歐姆處以便量測。 

(a) (b) 
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4.3.3 晶片量測結果 
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圖4.18 RF 埠與 LO 埠的返回損耗 
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圖4.19 轉換增益對 LO 功率 
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圖4.20 轉換增益對不同頻率的 I/Q LO 輸入功率 
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圖4.21 轉換增益與線性度對 RF 頻率 
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圖4.22 兩輸出訊號振幅差異與相位差異對 RF 頻率 
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圖4.23 轉換增益與雜訊指數對 IF 頻率 
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圖4.24 隔離度對 LO 頻率 
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圖4.25 UWB I/Q 降頻器的線性度量測 

 

 

圖4.26 兩輸出訊號波形 
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圖4.27 Die Photo 

4.3.4 結果與討論 

    本電路採用 SiGe 製程，晶片照片如圖4.27所示：RF、LO 共用一

GSGSG pad，IF 也採用 GSGSG pad 來觀察 I/Q 訊號；四個 DC 分別

擺在四個角落，此晶片面積為0.95x1.05mm2。 

圖 4.19 顯示了當 RF 分屬不同頻率時，LO 所需要注入的功率：

低頻時的增益約有 4.5dB，而當 RF 為 10GHz 時得到約 0dB 的增益。

而圖 4.20 佐證了前述所說即使 RF 頻率不同，仍然能夠在 3-10GHz

之間找到一個可以共用的 LO 注入功率，在此電路中，選擇 8dBm 為

LO 共用功率。 
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圖 4.21 為不同 RF 頻率時，所得轉換增益與線性度的結果。3dB

頻寬(3dB bandwidth)大約涵蓋 1~11GHz，而 P1dB與 IIP3分別為-5dBm

以及-17dBm。 

    由於此實作是應用在 UWB 系統，且需要產生 I/Q 訊號以供後級

做 DSP 處理，圖 4.22 顯示了此實作在 RF 為不同頻率時，中頻兩輸

出的振幅差為 1dB，而相位差大約都在2°以內。從圖中也可以看到，

在 RF=2GHz 時，輸出振幅差異忽然增大，這是因為此訊號已經脫離

Marchand balun 的頻寬之故。 

    UWB 系統所要求的中頻頻寬為 500MHz，圖 4.23 證明了此實作

可應用於此頻段，其中頻 1dB 頻寬為 500MHz 左右。而在雜訊指數

方面，由於此實作為 SiGe 製程，此元件的 flicker noise 大約在~kHz

等級，故對於整個中頻頻段所涵蓋的範圍微不足道，可以看到在

100MHz 以內，雜訊指數大多在 20dB 以下。 

    圖 4.24 為 RF、LO 以及 IF 三個埠之間的隔絕度：LO 到 RF 以及

LO 到 IF 都有 30dB 以上的隔絕度；RF 到 IF 的隔絕度較差，只有 22dB

左右，這是因為混頻器使用的是微混頻器，故 RF 較易漏至 IF。 

整體電路的線性度特性表現在圖 4.25，當 RF 打入單調(one-tone)

功率，測得 IP1dB為-1.2dBm；當 RF 打入雙調(two-tone)功率，測得 IIP3

為+12dBm。 

輸出波形如圖 4.26，I/Q 兩輸出振幅差為 0.1dB，而相位差為 89.63

度，是故更可佐證 LR-CR 為一精準的 I/Q 產生器。 
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表 4.1  UWB I/Q Downconverter mixer (SiGe 0.35um ) Summary 

 
Item Measurement 

Supply Voltage (V) 3.3 
Operation Frequency (GHz) 3.1-10.6 

Conversion gain (dB) 4.5 
P1dB (dBm) -1.2 
IIP3 (dBm) 12 

IF 1dB bandwidth (GHz) 0.5 
IF 3dB bandwidth (GHz) 1.0 

Quadrature phase frequency (GHz) 2.5-13 

RF return loss (dB) 
< -10dB 

(~20GHz) 

LO return loss (dB) 
< -10dB 

(1.6-13GHz) 

RF-to-IF isolation (dB) -25 

LO-to-IF isolation (dB) -35 

LO-to-RF isolation (dB) -30 

Single Sideband Noise Figure (dB) 16 

Power Consumption (mW) 29.29 

Chip Size (mm x mm) 0.95 x 1.05 
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本論文利用了 TSMC 0.18 um CMOS 製程實作與量測一應用在

WLAN 系統的雙頻帶鏡像消除接收機。由前述理論可知，第一鏡像

訊號是利用頻譜上的移頻動作，配合混頻器本身的低通濾波器頻率響

應將其濾除；而第二鏡像訊號則是利用多重相位濾波器的正頻可過、

負頻不可過之特性將其濾除。由量測結果可以發現，在中頻頻率上看

到第一鏡像訊號消除比率幾乎是平坦的，而第二鏡像消除比率則是與

多重相位濾波器的頻率響應雷同，此結果佐證了上述的理論。在雜訊

方面，由於此接收機前端設有一低雜訊放大器，故威福-哈特利降頻

器所產生的龐大雜訊被前級的低雜訊放大器所抑制住，故整個系統可

以得到低於 10dB 的雜訊。 

除了 WLAN 系統，本論文也利用 TSMC 0.35 um SiGe BiCMOS

製程來實作並量測一應用在 UWB 系統的正交相位降頻器。LR-CR 正

交相位產生器為一新提出的正交相位產生方法，此產生器的優點即其

輸入阻抗便為下一級電路的輸入阻抗，故無需額外加電阻便能產生正

交訊號；此外，若 LR-CR 正交相位產生器後接的電路輸入阻抗為 50

歐姆，便能直接達到寬頻匹配。由於每一個吉伯特混頻器在 LO 處皆

須要差動訊號，且此實作是針對 UWB 做應用，故將 LR-CR 所產生

出的正交訊號分別接上馬爾尚巴倫的原因除了能夠產生四個相位之

外，也是要藉由馬爾尚巴倫的頻寬來選擇所需的頻率範圍。 
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