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應用於 WLAN之 PHEMT單壓操作低雜訊放大器 

與改進閃爍雜訊之直接降頻式混頻器 
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指導教授：孟慶宗博士 
 
 

國立交通大學電信工程研究所碩士班 

摘 要       

本論文針對 WLAN 前端電路的雜訊議題來研究，分成設計

PHEMT 低雜訊放大器與改善閃爍雜訊之直接降頻器兩個部份。 

LNA 提出一個可以自偏壓的架構，即使使用空乏型 PHEMT 製程

元件，整個電路仍只需要一個正極偏壓；因此，本論文實作了兩個

LNA，其中 2.4GHz 的單頻帶 LNA 達到 1.43dB 低雜訊指數與 15.7dB

的增益，還有 2.4GHz/5GHz 雙頻帶 LNA，兩個頻帶的雜訊指數都約在

3.4dB，證實此架構可應用於雙頻帶。 

於降頻器的部份，已有文獻討論出電路雜訊與 LO 開關級的偏壓

電流和電路的寄生電容有關，以此觀點出發，實作了三種具有改善閃

爍雜訊的電路，分別為靜態電流分流、動態電流分流、靜態電流分流

結合串聯共振電感；如何進行準確的低頻雜訊量測是個挑戰，本論文

會論述我們做了哪些嘗試來解決外在雜訊的干擾；0.13 m  CMOS 動

態電流分流降頻器量到 12.8dB雜訊指數與 4MHz轉角頻率；而 PHEMT

降頻器有量到靜態電流分流的效果，電路的雜訊指數為 11.4dB，轉角

頻率從 80MHz 壓低至 40MHz。 
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ABSTRACT 

Noise is an important issue for the WLAN front-end applications, 

especially in the direct-conversion system. This thesis focuses on the two 

topics of PHEMT LNAs and low flicker-noise mixer. The first is to design 

a single biasing PHEMT LNAs by our proposed self-bias technique. Under 

a single supply of 3 V, the 2.4 GHz LNA achieves the noise figure of 1.43 

dB and the gain of 15.7 dB. The other LNA operating at the dual band of 

2.4 GHz/5 GHz has noise figure about 3.4dB at these two bands. The 

current consumption of them are 10 mA and 12.6 mA, respectively. 

The next studies the flicker noise of mixer, which is closely related to 

the biasing current of the switch core, and the circuit parasitic capacitance. 

We approach this issue in the three different methods, including the static 

curent bleeding, dynamic current bleeding and static curent bleeding with 

two series resonant inductors. Moreover, the technique of low-frequency 

noise measurement will be discussed in detail. It is because the 

surrounding noise will degrade the measurement quality seriously. How to 

make a clean environment is another challenge in the flicker-noise research.  

From the measured results, the dynamic current bleeding mixer 

implemented in 0.13 m  CMOS process achieves 12.8 dB noise figure 

and 4 MHz corner frequency, and the 0.15 m  PHEMT mixer with 

static-current injection has an obvious improvement in lowering the corner 

frequency (from 80 MHz to 40 MHz). 
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1.1  研究動機 

無線通訊在強調隨時隨地與效率的現代社會扮演越來越重要的

角色，但無論是何種應用都要考慮系統雜訊的議題，以接收機前端的

低雜訊放大器來說，它壓低系統雜訊的能力愈強則系統所需的最小輸

入功率就愈小（系統敏感度變好），當然低雜訊放大器本身的雜訊指

數也要設計相當地低，本論文實作了兩個低雜訊放大器，選擇用

PHEMT 製程，希望利用元件本身低微波雜訊的特性來達到小於 2dB

的電路雜訊指數。 

 

再擴大從系統架構來看，若要針對廣大市場提供低成本的方案，

則直接降頻式接收機將是首選的架構，但必須克服伴隨此架構的四個

問題： 

 直流偏移 

 偶次諧波失真 

 I/Q 訊號不匹配 

 閃爍雜訊(Flicker Noise) 

隨著使用 CMOS 的射頻積體電路技術日漸成熟，越來越多的傳收機

能直接用 CMOS 製程與數位電路整合在一起，但 CMOS 電晶體本身

的閃爍雜訊屬於低頻雜訊（約數百 kHz 以內才出現），其功率頻譜密

度和頻率成反比，在低頻它將可能淹沒欲接收的信號，使直接降頻式

接收機的基頻信號信雜比(SNR)降低。 

 

而追究整個接收機當中的元件，低雜訊放大器的操作頻率遠高於

閃爍雜訊的轉角頻率、基頻信號處理電路則可以設計使用長通道的電

晶體，所以降頻器產生的閃爍雜訊可能最具主導地位（其原理將於本

論文第三章中解釋）；降頻器分為主動式與被動式兩種，主動式降頻
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器具有較高增益的優點，能幫助抑制後級電路產生的雜訊，主動式降

頻器的轉角頻率一般約在 1MHz 左右，所以通常直接降頻式接收機的

中頻頻率不會設計到如此低頻，但要是能降低主動式降頻器的閃爍雜

訊，那麼就能增加中頻信號可用的頻寬。 

 

本論文即針對主動式降頻器來研究改善其閃爍雜訊的方法。由相

關論文歸納出四個改進降頻器閃爍雜訊的要點，如減少 LO 開關級的

偏壓電流、選用大尺寸元件、改變 LO 信號的頻率與波形的切線斜率

以及減小電路的寄生電容，再衍生出對應的電路技巧，並針對偏壓電

流分流裝置本身的雜訊對電路的影響做個討論。 

Improve the LO-

voltage slope

Reduce the bias 

current of LO switch

Choose large 

device size

Reduce 

parasitic 

capacitance

Static current bleeding
Dynamic current 

bleeding
Static current bleeding with 

resonant inductors  

圖（1.1） 改善降頻器閃爍雜訊的四個要點與其對應的電路技巧 

 

1.2  研究成果 

本 篇 論 文 利 用 TSMC 0.18 m 1P6M RF CMOS 、 TSMC 

0.13 m 1P8M RF CMOS 以及 WIN 0.15 m  PHEMT 製程技術來設

計晶片，由國家晶片中心與台灣積體電路公司、穩懋半導體合作提供

給學術研究之用。 

晶片名稱 使用製程 
Noise 

Figure 

Corner 

Freq

. 

2.4GHz LNA 
WIN 0.15 m  

PHEMT 
1.43dB - 
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2.4/5GHz LNA 
WIN 0.15 m  

PHEMT 
3.3dB - 

5.2GHz Static Current 

Bleeding Mixer 

TSMC 0.18 m  

CMOS 
12dB 23MHz 

2.4GHz Dynamic Current 

Bleeding Mixer 

TSMC 0.13 m  

CMOS 
12.8dB 4MHz 

5.2GHz Micromixer 
WIN 0.15 m  

PHEMT 
11.4dB 40MHz 

表1. 本論文之研究成果 

 

1.3  論文組織 

本論文分為五個章節：第一章為導論；第二章包含說明與實作，

空乏型PHEMT製程如何利用自偏壓技巧來達到單正壓電源操作與低

雜訊；再來進入探討降頻器的閃爍雜訊，第三章解釋降頻器的雜訊機

制，並提出改善其閃爍雜訊的電路技巧，以及說明量測是如何的架

設；第四章為實作改善閃爍雜訊的電路，比較模擬與量測結果，雖然

因為設計上的疏失以至於量測得到轉角頻率仍然頗大，不過我有檢討

出原因，附上模擬來驗證，供未來設計者做個參考；第五章則對上述

的所有電路設計與實作結果做個結論；第六章是附錄。 



第 1章導論 5 

5 
 

第2章 

單正壓操作之 

PHEMT 製程 LNA 
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2.1  2.4GHz 低雜訊放大器 

     (WIN 0.15 m  PHEMT) 

2.1.1 研究動機 

本電路針對無線通訊網路 2.4GHz~2.5GHz 來做一個實現，雖然

在 2.4GHz 的應用上 CMOS 製程因為較便宜而比較佔優勢，但目前

CMOS 低雜訊放大器的雜訊指數仍較 pHEMT 製程的電路高（參考文

獻[3]~[5]），若是接收機非常講求低雜訊指數的話（如 1.3dB Noise 

Figure），pHEMT 製程是更好的選擇。 

 

然而 PHEMT 元件要設計偏壓在低雜訊、低功率的情況下，其閘

極必須給予一負偏壓，此電路即針對自偏壓電路及傳統電流重複使用

放大器做出改良，目的是為了達到單壓操作（行動通訊系統常用的

3V 電壓源）與低功率消耗（25mW），針對窄頻（2.4GHz~2.5GHz）

設計，以求能達到極低雜訊的效能。 

 

2.1.1.(1)  基本架構簡介 

為了降低功率消耗而衍生出了電流重複利用的型式，參考文獻[6]

介紹電流重複利用的低雜訊放大器架構如下： 

M1

M2
output

input

Vdd

R3

R4

C3

C2

DC path

VB

C1

R1

R2 LD

 

圖(2.1) 電流重複利用之兩級共源極放大器 LNA 
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1M 與 2M 共用一條 DC 路徑，從 ac 信號來看他們又各為一級共源極

放大器，如此的架構雖然能達到低功率、低雜訊與高增益，輸入端也

不需偏壓、方便設計阻抗匹配網路，不過缺點有三：自偏壓電路由電

阻實現，然而電阻易發生製程變異而影響電路的偏壓；輸出端由電感

構成阻抗匹配，當操作頻率在低頻時所需要的感值必須很大，此電感

會佔據不少面積；可能需要再多一個VB電源來給 2M 的閘極偏壓，

也是會多佔掉一些面積和增加封裝的成本。 

 

M1

M2

output

input

Vdd

MB1

MB2

R1

C1

C2
DC path

 

圖(2.2) 單正壓操作之 LNA 

參考文獻[1][2]提出圖(2.2)的架構，第一級 1M 為共源極放大器，

提供電路主要的增益，第二級 2M 為共汲極放大器，做輸出阻抗匹

配。電路的偏壓方面，輸入端給 0V，靠並聯接地的電阻給偏壓；兩

個接成二極體組態的自偏壓電晶體 1MB 、 2MB 做電路的電流源，主

動的電晶體 1M 和 2M 藉由自偏壓電路的 dsV 得到負的 gsV 偏壓；所以此

電路可以單壓操作，而且只有一條電流路徑，節省消耗的功率。 

 

元件尺寸 1 2M M ， 1 2MB MB ，對稱的元件才能避免 1M 或是

2M 不是工作在飽和區的情況。 
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2.1.1.(2)  電晶體元件尺寸之設計 

依據預計規格規劃的3V 電壓源、消耗電流 7 ~11I mA ，以及經

驗公式（ 0.15 dssI I  時電晶體貢獻的雜訊最小），因此元件大小不能

太大，WIN 提供2 50 、4 50 的電晶體適合此偏壓操作的限制，而

大尺寸的元件有利於縮小輸入阻抗匹配的電感大小，所以最後選擇

4 50 的電晶體。 

 

自偏壓的電晶體是自己把2 50 的電晶體縮小得到的，文獻指出

GaAs FET 相當遵行 scaling rule，故自行縮小電晶體的通道寬度，WIN

提供的大訊號模型仍可適用在 I-V 曲線的模擬。 

 

2.1.1.(3)  源極電感性退化 

輸入阻抗等效為 

1
( ) 


   in g s T s

gs

Z j L L L
j C

 

理論上共源極放大器使用電感性退化可使得其輸入阻抗靠近50，經

模擬的結果，4 50 的電晶體在 0.15 dssI I  偏壓時 49Tf GHz ，由計

算得到大概用 0.1nH 即可達到此效果，此感值不會犧牲多少電路的增

益。 

在電路中所使用的電感都是利用 WIN 所提供的模型來實作。 

 

2.1.1.(4)  電路穩定性 

電路在低頻（1GHz 左右）會震盪，推測是因為增益太高（輸入

阻抗匹配時電路有超過 20dB 的增益，可能因為這是 power device 的
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製程，元件偏向高增益，解決的方法有一：在電晶體的汲極和閘極並

聯電阻到地，不過我在汲極並聯電阻的幫助不大，閘極並聯電阻對電

路穩定性很有幫助，然而會貢獻許多雜訊給電路，所以我嘗詴另一種

解決震盪的方法：在輸出端串聯一個小電阻，因為第一級共源極放大

器的增益很高、所以這個小電阻貢獻給電路的熱雜訊不多，雖然這種

作法是犧牲了一些增益跟雜訊指數，不過最後增益和雜訊指數還是在

我預定的規格之內。 

 

 

2.1.2 整體電路架構 

M1

4*50

M2

4*50

output

input

Vdd

1.8kOhm

6.7nH

213pH

2*10.212.7pF

35.9Ohm

2*10.2

4.3pF

 

圖(2.3) 2.4GHz LNA 整體電路圖 

2.1.3 模擬與量測結果 

 直流偏壓 

 Pre-simulation Measurement 

VDD 3V 3V 5V 

IDD 8.47mA 10mA 10mA 

表2. 2.4GHz LNA直流偏壓狀況 
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 模擬與量測的穩定度 

0 1 2 3 4 5
0

5

10
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 Simulation

 Measurement

VDD=3V

 

圖(2.4) 2.4GHz LNA 模擬的穩定度。 

量測在 200MHz 以下不是無條件穩定。 

 

 模擬與量測的雜訊指數 

1 2 3 4 5 6

0

1

2

3

4

5

6

 

 

N
o
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B
)

Input Frequency (GHz)

VDD=3V

Pre-simulation

 NF min  NF(out)

Measurement

 NFmin (Die2)  NF (Die2)

 

圖(2.5) 2.4GHz LNA 模擬與量測的雜訊指數 
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 量測與模擬的 S 參數 

1 2 3 4 5 6

-30

-20
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)

Input Frequency (GHz)

VDD=3V

Pre-simulation

 S11  S22  S21

Measurement

 S11  S22  S21

VDD=5V

 S11  S22  S21

 

圖(2.6) 2.4GHz LNA 模擬與量測的 S 參數 

 模擬與量測的線性度 
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圖(2.7) 2.4GHz LNA 模擬與量測的 P1dB 

量測得到的 IP1dB=-22dBm，OIP1dB=-5dBm。 
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圖(2.8) 2.4GHz LNA 模擬與量測的 IP3 

量測得到的 IIP3=-17dBm，OIP3=1dBm。 

 

 

Input
100-pitch

Output
100-pitch

VDD

 

圖(2.9) 2.4GHz LNA Die Photo 

 

2.1.4 比較與討論 

圖(2.5)在 2.4GHz 得到的雜訊指數為 1.43dB，比模擬的 1.28dB
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多出了 11.7%。PHEMT 製程的 LNA 的確有雜訊指數小於 2dB 的實

力，不過因為是空乏型元件，在設計電路偏壓時得面臨避免負偏壓的

挑戰，在此我們採取自偏壓的架構，由表 2 看來，可能因為製程變異，

量測得到的直流電流比模擬大了 18%，但實驗證實此種自偏壓的架構

可以幫助偏壓電流抵抗 VDD 的變化。 

 

圖(2.6)偏壓在 3 伏操作下的 S11 有頻飄，中心頻到了 2.6GHz，

而且 S11 並沒有小於-10dB，另外 S21＝15.7dB，比模擬小了 3.7dB；

推測原因，如果是走線的寄生效應影響的話，通常中心頻是會往低頻

飄，我們懷疑是因為製程變異，元件的臨界電壓比模擬來的高，於是

3 伏操作不夠使元件 1M 進入飽和區，造成
mg 比模擬小、S11 與 S21

達不到設計的目標，提高到 5 伏操作來檢查，S11 與 S21 的確與模擬

情況較為吻合。 

 

檢討我設計元件的偏壓，4 50 的元件雖然所需的輸入阻抗匹配

電感較2 50 的小很多，但在同樣的直流電流下其 gsV 相對也更負，
dsV

分到的壓降更小，由圖(2.7)和圖(2.8)看來，此電路相對犧牲了線性度。 
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Process WIN 0.15um PHEMT 

VDD 3V 

 Pre-simulation Measurement 

S11 -12dB -7.5dB 

S22 <-22dB <-25dB 

Gain 19.4dB 15.7dB 

IP1dB -25dBm -22dBm 

IIP3 -18dBm -17dB 

Noise Figure 1.28dB 1.43dB 

Power 25.4mW 30mW 

Chip Size 1 x 1 
2mm  

表3. 2.4GHz LNA模擬與量測結果總結 
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2.2  2.4GHz/5GHz 雙頻帶 LNA 

     (WIN 0.15 m  PHEMT) 

2.2.1 研究動機 

近年來多頻道多模態的通訊系統逐漸受重視，有更多的應用，使

得接收機前端的低雜訊放大器必須能處理兩個以上的頻率信號，而本

電路針對無線通訊網路 2.4GHz~2.5GHz 與 5.3GHz~5.7GHz 來做一個

實現，目前相關 pHEMT 製程的雙頻帶 LNA 屈指可數，承 2.1 節電路

的架構，針對傳統電流重複利用之自偏壓放大器做出改良，目的是為

了達到單壓操作（行動通訊系統常用的 3V 電壓源）與低功率消耗

（26mW）。 

 

2.2.1.(1)  基本架構簡介 

輸入級匹配網路： 

RF

Lg2

Cg

Ls

Lg1

Cgs

 

圖(2.10) 雙頻帶輸入匹配電路 

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
    


 

實部匹配一樣由電晶體的截止頻率 Tf 以及源極退化性電感 sL 決定；
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虛部部分可以由上式得到詳細的數學解，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 1gL 、 2gL 、
sL 以及

gsC 構成，而高頻則是以 gC 、 2gL 、
sL 以及 gsC 為主。 

 

在電路中所使用的電感都是利用 WIN 所提供的模型來實作。 

 

2.2.1.(2)  電晶體元件之尺寸設計 

依據預計規格規劃的 3V 電壓源、消耗電流 7 ~11I mA ，以及經

驗公式（ 0.15 dssI I  時電晶體貢獻的雜訊最小），因此元件大小不能

太大，WIN 提供2 50 、4 50 的電晶體適合此偏壓操作的限制，而

比較搭配這兩種電晶體尺寸的輸入匹配網路，其實兩者所需的電感大

小差異不大，比較大的差別在於低頻穩定性以及是否需要源極退化電

感。 

 

4 50 的電晶體有低頻（1GHz 左右）不是無條件穩定的問題，

我能想到的解決方式是在輸出端串聯一個小電阻，但付出了輸出增

益，在高頻頻段的增益便不夠達到預計規格，而2 50 的電晶體在我

設計的電流下便能達到無條件穩定和 22 10S dB  ，另外也注意到未

做輸入阻抗匹配前的 S11 便在史密斯圖上的 50 歐姆圓附近，可以不

需要源極退化電感，因為我個人存在一個疑問，源極退化電感是否也

需要設計成雙頻帶匹配的型式？不過也沒見過文獻探討，在此能避免

這種問題對我來說是最好，所以最後選擇2 50 的電晶體。 

 

自偏壓的電晶體是自己把2 50 的電晶體縮小得到的，文獻指出

GaAs FET 相當遵行 scaling rule，故自行縮小電晶體的通道寬度，WIN

提供的大訊號模型仍可適用在 I-V 曲線的模擬。 
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2.2.1.(3)  輸入穩定性 

為了低頻無條件穩定，除了挑選不同尺寸電晶體來解決問題之

外，加大源極的旁路電容值也有很大的幫助，只是要多付出面積。 

 

2.2.2 整體電路架構 

M1

2*50

M2

2*50

input
output

Vdd

3nH

4.1nH

1.48

kOhm

24pF 2*15

2*15

4.27pF

677fF

 

圖(2.11) 2.4GHz/5GHz Dual-band LNA 整體電路圖 

 

2.2.3 模擬與量測結果 

 直流偏壓 

 Pre-simulation Measurement 

VDD 3V 3V 

IDD 11.2mA 12.6mA 

表4. 雙頻帶 LNA直流偏壓狀況 
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 模擬的穩定度 
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圖(2.12) 雙頻帶 LNA 模擬與量測的穩定度 

K>1，為無條件穩定。 

 模擬與量測的雜訊指數 
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圖(2.13) 雙頻帶 LNA 模擬與量測的雜訊指數 
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 模擬與量測的 S 參數 
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圖(2.14) 雙頻帶 LNA 模擬與量測的 S 參數 
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圖(2.15) 雙頻帶 LNA 在低頻帶模擬與量測的 1dB 點 

模擬得到的 IP1dB=-25.5dBm。 
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量測因為有 peaking 所以很難訂說合理的 1dB 壓縮點在哪。 
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圖(2.16) 雙頻帶 LNA 在低頻帶模擬與量測的 IP3 

量測得到的 IIP3=-14.5dBm。 
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圖(2.17) 雙頻帶 LNA 在高頻帶模擬與量測的 1dB 點 

模擬得到的 IP1dB=-21dBm。 
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量測因為有 peaking 所以很難訂說合理的 1dB 壓縮點在哪。 
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圖(2.18) 雙頻帶 LNA 在高頻帶模擬與量測的 IP3 

模擬得到的 IIP3=-13dBm。 

量測得到的 IIP3=-4dBm。 
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圖(2.19) 雙頻帶內模擬與量測的線性度 
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Input
100-pitch

Output
100-pitch

VDD

 

圖(2.20) 雙頻帶 LNA Die Photo 

 

2.2.4 比較與討論 

此電路很遺憾的是我畫佈局之前沒有先確認過是否能配合量測

的架設方式，結果輸入埠與輸出埠呈現交角 90 度，以至於量測 S 參

數時只能用四埠 S 參數的方法，線性度則仍然照一般面對面雙埠的方

式做校正、量測，而最重要的雜訊指數則勉強用有量測雜訊功能的頻

譜分析儀來測量，該儀器並不適用於量測雜訊指數小於 3dB 的電路，

所以雖然最後有量測到電路的特性，但結果存在的誤差可能非常大。 

 

本電路證實了自偏壓的架構也可應用在雙頻帶的電路上，不過兩

個頻帶的電路表現不大一致，這是以後設計要改進的地方。可能因為

製程變異，量測得到的直流電流比模擬大了 12.5%。 

 

圖(2.13)雜訊指數在 2.4GHz 為 3.72dB，比模擬的 2.56dB 多出了

45.3%，在 5.2GHz 為 3.27dB，比模擬的 2.49dB 多出了 31.3%，而雙

頻帶中最低的雜訊指數為 2.54dB。 
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圖(2.14)S 參數的量測結果，高頻帶頻寬較設計來得窄，S11 小於

-10dB 只剩 5.3GHz~5.7GHz，部份頻率下 S22 並沒有小於-10dB，另

外 S21 都比模擬小了 4.3～6dB；懷疑也是因為製程變異，元件的臨

界電壓比模擬來的高，於是 3 伏操作不夠使元件進入飽和區，造成

Gm 比模擬小、S11 與 S21 達不到設計的目標。 

 

線性度的量測結果存在著無解的 peaking，為了證實量測結果無

誤，所以量測了兩次，09/08/13 是利用內建兩個信號源的 PNA-X 網

儀由電腦來做自動量測，09/09/30 則是人工的方式，雖然兩次量測的

晶片不是同一顆，但是結果在趨勢上是一致的；推測造成輸出增益峰

化的原因可能也跟自偏壓元件的臨界電壓變異有關，圖(2.2)中的 1MB

可能偏壓在深三極管區，當輸入信號變大，相對的 1MB 的汲極壓降提

昇、元件進入飽和區、其電流有機會變大，造成電路增益峰化，不過

量測的當時都沒有想到有電流變化的可能，所以要再等日後有量測的

機會來觀察偏壓電流是否有變化以驗證這番推論。 

 

圖(2.21) 自偏壓元件有偏壓在深三極管區的可能 
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Process WIN 0.15 m  PHEMT 

VDD 3V 

 Simulation Measurement 

Power 

Consumption 
33.6mW 37.8mW 

Frequency (GHz) 2.4-2.5 
5.1-5.7 

(min/max) 
2.4-2.5 

5.3-5.7 

(min/max) 

Gain (dB) 22.8 17.9/18.9 18.5 13/13.5 

Noise Figure 

(dB) 
2.6 2.3/2.9 3.7 2.6/3.3 

S11 (dB) -14.9 -19/-9.3 -18 -15.6/-10.5 

S22 (dB) <-10 <-10 -8.6 -9.4/-8.7 

IP1dB (dBm) -25.5 -22/-18 - - 

OIP3 (dBm) 8 10/11 2 6/8 

Chip Size 1×1 
2mm  

表5. 雙頻帶 LNA模擬與量測結果總結 
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3.1  主動式降頻器的雜訊基本理論 

一般放大器的雜訊分析技巧並不適用於混頻器上，因為混頻器的

LO switch 電晶體是受到相當大的 ac 信號來驅動，會週期性地改變它

們的偏壓點，在這種情況下混頻器電路所貢獻的輸出端雜訊屬於週期

平穩過程（cyclostationary process），圖(3.1)簡單解釋它的概念： 

 

nV
outV

periodic signal

t t
 

圖(3.1) 週期平穩過程（cyclostationary process）的概念 

 

nV 是電路的輸入參考雜訊（input referred noise），它經過一個由週期

性電壓信號控制的開關，最後出現在輸出端的雜訊呈現週期性的時變

擾動，可以想成雜訊和控制開關的信號做了調變，這個調變作用使得

輸出端的頻譜看到雜訊堆疊（noise folding）的現象。 

 

以信號與系統的觀點來解釋，像混頻器這種由週期性 LO 信號所

驅動的電路適合用線性週期性時變系統(linear periodic time-varying 

system)來討論，輸出信號 ( )y t 與輸入信號 ( )x t 之間的關係為 

 ( ) ( , ) ( )  ,y t h t u x u du t u    (3-1) 
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( , )h t u 是系統的脈衝響應函數，u是輸入信號的時間，t 是觀察點的時

間， ( , )h t u 也是週期性函數，在此它的週期會與 LO 信號的週期T 有

關，可以用傅立葉級數表示它， 

 







  ( ) 2
( , ) ( ) exp( )

n
n

n

n
h t u h j t

T
 (3-2) 

( )( )nh  是第n 個諧波的頻率響應係數。 

造成輸出信號的頻譜為： 

 


  




   ( ) 2
( ) ( ) ( )

n
n

x
n

n
Y H X

T
 (3-3) 

詳細推導見附錄。 

 

輸入信號 ( )X f 被位移到
LOf 的諧波頻率，乘上對應諧波項的響應

係數，相當於以 LO 的倍頻對輸入信號做取樣。 

 

參考圖(3.2)混頻器的例子，注意到其相對應的頻譜—圖(3.3)中系

統存在間隔
LOf 頻率的取樣信號列： 

LO

Output
Low Frequency Noise

LOf

0
f

 

圖(3.2) 混頻器與輸入參考雜訊 
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圖(3.3) 週期平穩過程的輸出端雜訊堆疊現象 

輸入雜訊
nf 被取樣，出現在

n LOf kf 頻率，最後加總起來得到全部的輸

出端雜訊，可以看出相隔
LOkf 的這些雜訊頻帶彼此有相關性，此為週

期平穩過程的特色。 

 

週期平穩過程的功率頻譜密度(power spectral density)公式 

 


  




 
2

( ) 2
( ) ( ) ( )

n
n

Y X
n

n
S H S

T
 (3-4) 

了解以上的數學，接下來我們進入降頻器的雜訊分析，求出系統的頻

率轉換函數便可瞭解輸出的雜訊頻譜，進而挑出可以改善雜訊的因

素。 

 

以下面圖(3.4)的單平衡降頻器來進行討論： 
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LOV




inV

1M 2M

3M

1I 2I

3 B sI I i 

1 2oI I I 

pC

 

圖(3.4) 單平衡降頻器 

我們先假設： 

 電路沒有寄生電容 pC  

 Switch 電晶體互相匹配 

 LO 信號為弦波，振幅適當，  ( ) sin(2 )LOV t A T t  

 所有電晶體工作在飽和區 

 電晶體的 mg 近似為線性（圖(3.5)中虛線部份）。 

mg

dsV
gs thV V

 

圖(3.5) 電晶體的 mg 對 dsV 的關係 

所以 ( )LO t 與經分段線性化的各電晶體 ( )mg t 的關係見圖(3.6)：這裡考

慮的是一般實際的混頻器，開關級
1M 和

2M 在 t時間點內是同時工作

的。 
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t
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( )LOV t

0

0

0
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1( )mg t
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3( )mg t
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XV

3 1X ov thV V V 
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圖(3.6) ( )LO t 與各電晶體 ( )mg t  

 

3.1.1 轉導級貢獻的雜訊 

推導從轉導級看入的系統頻率轉換函數，首先瞭解到輸出的 oI 信

號是 ( )LOV t 和電流源 B SI i 的函數： 

    1 2 ( ( ), )o LO B sI I I F V t I i  (3-5) 

通常 si 很小，我們做一階的泰勒展開式得到： 

 


  


( ( ), ) [ ( ( ), )]o LO B LO B s

B

I F V t I F V t I i
I

 (3-6) 

第二項才是我們要的 IF 信號，令 
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( ) ( ( ), )LO B

B

p t F V t I
I

 (3-7) 

( )p t 是這個由轉導級看入的系統轉換函數，它跟開關級的切換動作有

關，所以波形見圖(3.7)： 

 





1 2

1 2

( ) ( )
( )

( ) ( )
m m

m m

g t g t
p t

g t g t
 (3-8) 

t

t

( )LOV t

( )p t

t

XV

3 1X ov thV V V 
A

1

1

 

圖(3.7) ( )LO t 與轉導級系統的轉換函數 ( )p t  

注意到它是個奇函數，所以對於輸出信號的頻譜 

 


  




    ( ) 2
( ) ( ) ( ), odd

n
n

x
n

n
Y P X n

T
 (3-9) 

可以看出輸入雜訊的頻譜只被堆疊出現在 LO 頻率的基數倍頻，所以

從上式得知，如果轉導級的輸入參考雜訊是低頻的閃爍雜訊，那它在

輸出端將會被升到高頻（LO 頻率的基數倍頻），可以利用簡單的低通

濾波器把它拿掉，轉導級貢獻給輸出端的就只有熱雜訊。 

 

在此我們感興趣的是 1n   的 ( )( )nP 係數，它是主導項，求
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(1)P ，如果 LO 信號的振幅 A很大，則 (1) 2P  ，如果 LO 是振幅

不會很大的弦波信號，參考圖(3.7)中的標號，則 

 


 

  
 
  
 

(1)
sin(2 )2 2( )

2
2

LO

LO

t f
P f

t f
 (3-10) 

        
 

1 3 12 sin
2

ov th
LO

V Vt f
A

 (3-11) 

轉導級貢獻的雜訊功率頻譜密度 

 


  




  
2

( )

3 3

2
( ) ( ) ( ), odd

n
O n
n n

n

n
S P S n

T
 (3-12) 

轉導級的熱雜訊電流源包含輸入源電阻 sR 雜訊、 3M 的熱雜訊和

多晶矽閘極電阻 3gr 雜訊， 

   2 2

3 3 3 3 34 ( 2 2 )n m s m g mS kT g R g r g  (3-13) 

 

3.1.2 開關級貢獻的雜訊（直接開關雜訊） 

圖(3.4)中開關級的電晶體
1M 、 2M 其中之一關閉時，電路的輸出電

流即尾電流 3I ，沒有從
1M 或 2M 貢獻的雜訊成份出去；但是回顧圖

(3.6)，一般實際的混頻器有開關級電晶體們同時工作的情況，這時 1M

或 2M 的雜訊便會漏到輸出端去，而開關級的等效轉導 ( )msG t 就是這個

由 LO 埠看入的系統的轉換函數，見圖(3.8)： 

 


  


1 2

1 2 1 2

( ) ( )1 1
( )

( ) ( ) ( ) ( )
m m

ms

m m m m

g t g t
G t

g t g t g t g t
 (3-14) 
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圖(3.8) ( )LO t 與系統的轉換函數 ( )msG t  

注意到 ( )msG t 是以 2T 為週期的偶函數， 

 


  




    ( ) 2
( ) ( ) ( ), even

n
n

x ms
n

n
Y G X n

T
 (3-15) 

所以輸入的雜訊會出現在輸出端頻譜的 DC 附近，也就是說 IF 信號

的閃爍雜訊主要來自於開關級電晶體的貢獻，稱之為直接開關雜訊。 

 

開關級貢獻的雜訊功率頻譜密度： 

 


  




  
2

( )

1,2 1,2

2
( ) ( ) ( ), even

n
O n
n ms n

n

n
S G S n

T
 (3-16) 

求主導項 0n  的 ( )( )n
msG 係數，它等於將 ( )msG t 取一個週期時間內

的平均： 

  
/ 2

(0)

0

2
( )

T

ms msG G t dt
T

 (3-17) 

又 LO 信號為弦波，  ( ) sin(2 )LOV t A T t ，將積分的變數t 代換

為 LOV ： 
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 (3-18) 
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ov th

V V

ms ms LO LOV V
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G G V dV
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 (3-19) 

假設開關級電晶體同時工作時的
LOV A，則  

2
1 1 1LOV A  ，又

( )ms LO O LOG V dI dV ， 

 
3 1

3 1

( )
(0)

( )

21

 



 
 

ov th

ov th

V V
O B

ms LOV V
LO

dI I
G dV

A dV A
 (3-20) 

又因為開關級電晶體同時工作的時間很短，我們把此時間內 ( )LOV t 的

變化視為線性，取 0t  時的斜率為S ， 

  ( ) sin(2 )LOV t A T t  (3-21) 

 


 
( ) 2

cos(2 )LOdV t
A T t

dt T
 (3-22) 

 




 
0

( ) 2LO

t

dV t
S A

dt T
 (3-23) 

 (0) 4 B
ms

I
G

ST
 (3-24) 

 

可以推論出影響開關級貢獻的直接雜訊的因素： 

 LO 頻率愈高、貢獻的雜訊量愈多 
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 減少開關級的偏壓電流 BI 可以減少貢獻的雜訊量 

 提高 LO 信號的斜率（讓它近似方波），可以減少開關級電晶

體同時工作的時間，進而減少貢獻的雜訊量 

 

3.1.3 開關級貢獻的雜訊（間接開關雜訊） 

前一小節的分析有其頻率上的限制，如果把電路的寄生電容（圖

(3.4)的 pC ）考慮進來，因為寄生電容充放電的效應，使得電晶體的

偏壓點也受到 LO 頻率的影響，偏壓電流修正為 

 1 2
1 2 1 1 2 2( ) ( ) ( ) bs

B gs gs b bs

dV dV dV
I I I C V C V C V

dt dt dt
      (3-25) 

bC 是共源極點與地之間所有的寄生電容值總和、取於 ( ) 0LOV t  時的

值， 1 2 3b sb sb dbC C C C   ， 1V 、
2V 和 bsV 是跨於 1gsC 、 2gsC 、

bC 兩端的

壓降，假設 LO 埠的共模電壓為 ,LO CV 、不會隨時間而變， 

 1 , 3( ) 2 ( )LO C LO dsV V V t V t    (3-26) 

 2 , 3( ) 2 ( )LO C LO dsV V V t V t    (3-27) 

 
3( )bs dsV V t   (3-28) 

所以整理 BI 為 

 3
1 2 1 2

1
( )

2

LO ds
B gs gs p

dV dV
I I I C C C

dt dt
      (3-29) 

第三項為跟頻率有關的主導項，我們瞭解到 3( )dsV t 呈現週期性（圖

(3.9)）： 
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3, , 1

1

11

ms
p

ds h LO C gs

ms
p

g
sC

V V A V
g

sC



   
 

 (3-30) 

 
1 2ms m mg g g   (3-31) 

3,ds hV

,LO CV

3( )dsV t

T
t

 

圖(3.9) Push-push 點 

為了方便求
3( )dsV t 的切線斜率，把

3( )dsV t 簡化近似為弦波： 

 

 
2

2
3( ) sin(2 2 )ms

LO

ms p LO

ds

g
t A f t

g C

V 



   



 (3-32) 

 

 
3 3

2
20

max 2 2ds ds ms
LO

t
ms p LO

dV dV g
f A

dt dt
g C





    



 (3-33) 

當
LOf 滿足 3p ds BC dV dt I 的情況下，前一節的分析結果都成立，不

過當 

 

 
1 12

2 1

1
4 ,  0.2 ~ 0.3ms

p LO B

ms p LO

g
C f A I

g C

 


      



 (3-34) 

超過 1LOf 頻率之後開關級會出現新的雜訊機制，上式中的主導係數為

LO 信號的振幅 A，也就是說，為了對付直接開關雜訊而增大 LO 的

振幅，到了某個程度會使得 1LOf 提早出現，不過由參考文獻的模擬結
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果來看，這種大 LO 振幅所造成的開關級雜訊並不算嚴重，還要再多

考慮更高頻的時候： 

 1 2
2 2 2 ,12 2,  0.2

2

m m
LO T

p

g g
f f

C
  




    (3-35) 

此時透過寄生電容提供的路徑，就算在開關級電晶體之一為 OFF 的

理想工作狀態下，開關級仍會貢獻雜訊給輸出端，此種機制稱為間接

開關雜訊。參考文獻的模擬顯示，通常
1LOf 較

2LOf 提早出現，過了
2LOf

頻率之後，開關級貢獻給輸出端的雜訊量會顯著增加。 

 

2LOf 點出另一個設計上的考量，如果為了壓低電晶體本身的閃爍

雜訊而設計開關級使用大尺寸的元件，但比較 nV 與 pC ： 

 

 





,12

2 , 1

2
 for long channel

3

f
n AF

ox

p gs

gs ox

K
V AF

C WLf

C C

C WLC

 (3-36) 

pC 增加的速度比 nV 減小的速度要快得多，所以要小心當開關級元件

尺寸大到某個程度以後間接開關雜訊機制會出現。 

 

3.2  簡介元件的閃爍雜訊與其模型 

閃爍雜訊最早在真空管的年代就被觀察到，其陽極電流呈現一種

顫動狀的擾動，而且在頻域上的特色是此擾動的大小與頻率成反比，

如今各式主動元件 MOSFET、SiGe HBT…也已被實驗證實有閃爍雜

訊的存在，一般預期隨著元件尺寸與操作功率的縮小化，減低元件閃

爍雜訊量的議題也會變得重要。只是多年來元件閃爍雜訊的成因機制
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尚未定論，沒有一個理論能夠解釋在不同實驗條件下得到的多變結

果，也不能夠適用於任意元件，目前主流理論分成兩派： 

 載子數目波動（carrier number fluctuation） 

 表面載子遷移率波動（bulk mobility fluctuation） 

 

前者解釋通道載子與矽—二氧化矽接面上的缺陷之間有著交互

作用，汲極電流是侷限在閘極氧化層下一個很薄的表面通道中流動，

而接面缺陷有著額外的能態，某些通道載子將被接面缺陷隨機捕捉

（跳到額外的能態）然後又被釋放，造成汲極電流出現擾動，統計上

缺陷捕捉、釋放載子的行為有著特定的時間常數。後者則是歸咎於載

子與晶格、接面缺陷、摻入雜質…等發生散射，導致載子遷移率改變、

汲極電流出現擾動。 

 

我們熟知的 CMOS 元件的閃爍雜訊表示式 

 2 1f

n

ox

K
V

C WL f
   (3-377) 

只是個近似式，它不能表示偏壓電流或溫度對閃爍雜訊的影響。目前

主流的雜訊模型為統一模型（unified model），它以 I-V 模型將上述兩

種雜訊理論結合，其基本形式 

 
22 1

( ) ( )d
Id t fm

kTI
S f N E

fWL N




 
  

 
 (3-38) 

k 為波茲曼常數，T 為溫度， dI 為汲極電流， 用來預測電子的穿隧

距離， f 為操作頻率，W 、L是通道的的寬、長，N 為反轉層中每單

位面積裡的載子數目，是載子遷移率， 遷移率散射參數表示載子



第 3章主動降頻器的雜訊分析 39 

39 
 

遷移率會受到氧化物的影響， 
tN 為氧化物中每單位面積裡被電子佔

據的缺陷數目，計算缺陷數目以位於通道內準費米能階 fmE 上的為資

格。這個模型顯示了一些物理意義： 

 通道離接面越遠的元件會有較低的閃爍雜訊量，例如埋入通

道的 PMOS、SiGe PMOS、SOI PMOS。 

 操作在次臨界區的元件，不論是 NMOS 還是 PMOS，它們都

呈現比工作在飽和區時還要小的閃爍雜訊量，推測這與較低

的通道載子密度有關，減少了載子被接面缺陷捕捉或是載子

發生聲子碰撞的機率。 

 

至於元件尺寸對閃爍雜訊的影響，製程縮小化造成元件的低頻雜

訊變大，現實中因為汲極和源極之間的空乏區變小，為了抑制漏電

流，通道會做口袋佈值（pocket implantation）之類的處理，增加通道

與氧化層之間的接面缺陷。數學上來看，接面缺陷隨機捕捉、釋放載

子造成接面電荷密度
0Q 的擾動，調變了 flat band 電壓 0 oxQ C ，等效

是閘極串聯了一個雜訊電壓，與
oxC 成反比，大尺寸元件

oxC 大，具

有平均、抵消這種雜訊電壓擾動的作用。 

 

3.3  CMOS 場效電晶體的 STI 效應對其閃爍雜訊的影響 

即使是同樣長寬比的 CMOS 電晶體，它們表現出的雜訊特性也

是有差別的，單位寬度大、閘極數目(finger number)少的元件貢獻出

來的閃爍雜訊較小，模擬可看出這種差別，推測也許是
Tf 的差異造

成，不過也有文獻指出原因與淺溝槽隔離（Shallow Trench Isolation, 

STI）有關。 

 

STI用來抑制兩電晶體元件之間存在不該有的漏電流以及元件的
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閂鎖效應（latch-up），它相較 FOX 有三點優勢：減小佔用矽晶圓表

面的面積（亦即能增加元件的密集度）、較佳的表面平坦度與較少的

通道寬度侵蝕，於是 STI 在現今的 CMOS IC 製程中成為關鍵技術之

一，0.25 m 以下的 CMOS 製程廣泛地應用到 STI 技術。 

n+ n+ p+ p+

N-well
P-substrate

Oxide Gate

 

圖(3.10) CMOS 元件側面示意圖 

OD2: thick oxide

OD: thin oxide

Poly Gate

STI 

Stress  

圖(3.11) CMOS 元件俯視示意圖 

圖(3.10)是簡單的 MOSFET 電晶體佈局示意圖，圖(3.11)從俯角

看出電晶體是被 STI 所圍繞，要注意到的是 STI 與電晶體之間的接面

存在著應力，參見圖(3.11)上的標示，較為人知的是此應力影響了電

晶體的臨界電壓，然而在閘極跨過隔離邊緣的區域下，由於閘極邊緣

受到周圍 STI 應力的擠壓而又導致了通道的接面缺陷，這些缺陷會隨

機捕捉流過通道的自由電子，此為閃爍雜訊形成的機制之一。此外文

獻指出閘級數目多的元件還會展現出較大的雜訊變異，也就是其雜訊

模型較不準確，所以在我的電路設計考量中，對於開關級元件，我會

選擇閘極數目少的來減小其貢獻的閃爍雜訊量。 
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3.4  假晶高電子遷移率電晶體（PHEMT）元件的閃爍雜訊 

在 3.2 節的討論中提到，元件的閃爍雜訊與通道跟絕緣材料之間

的介面缺陷有關，所以讓我們先來了解一下 PHEMT 的製程，來看其

通道接面的情形。 

 

異質接面磊晶其最基本的物理條件為晶格常數匹配，一個好的異

質接面元件，其兩個材料的晶格常數相近，然而能隙卻能有所差異，

注意到磊晶層有其臨界厚度，當異質磊晶層還很薄時，磊晶層的原子

會依照基板的晶格大小來排列，這是物理應變（strain）的現象，但

當磊晶層厚度增加，累積太多的能量以致於無法再維持應變，轉為鬆

弛的狀態，產生差排（dislocation）。 

 

圖(3.12) 晶格常數不匹配的情形 

 

改變通道材料可以進一步提高電子移動率，如以
1x xIn Ga As

取代

GaAs ，因為前者具有更小的有效質量、更小的能隙來產生更大的

Ec ；銦含量較高的元件其特性也較佳，但它會引起與GaAs基板之

間的晶格不匹配，所以磊晶層厚度要小於上段所述的臨界厚度，此技

術衍生出偽晶的(pseudomorphic) InGaAs通道層。 

 

CIC 提供的是功率用途的 PHEMT 製程，通道層夾在上下方的位

障層之間，為雙異質接面以求更高的 2DEG 單位面積密度來提昇元件

功率。 
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GaAs substrate

GaAs buffer

n AlGaAs barrier

AlGaAs spacer

InGaAs channel

AlGaAs spacer

n AlGaAs barrier

GaAs cap

1 ,  0.15 0.25x xIn Ga As x  

Channel:

thickness=10~15nm

CE
FE

2DEG

 

圖(3.13) 功率用 PHEMT 的結構剖面圖 

由圖(3.13)可以想見通道的接面缺陷應該頗大，我們想來研究

PHEMT 降頻器的閃爍雜訊表現，即使轉角頻率可能頗大，但配合上

電路技巧，量測結果可能會看到明顯的改善效果，可以驗證 3.1 節的

理論。 

 

3.5  量測雜訊指數的架設 

量測環境的架設上首先要注意兩件事： 

 查看測量設備的頻寬是否支援我們的量測。 

 檢視環境固有的雜訊水平（noise floor）。 

DUT

Noise 

source
~1GHz

NF˜ 15dB

Balun

LNA
100kHz~1GHz

NF˜ 1.5dB

G>20dB

28V

50ohm 50ohm

LO

Calibration path

DC block
100kHz~6GHz

DC block
100kHz~6GHz

 

圖(3.14) Y 參數法量測雜訊指數的設備架設 
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我們是用所謂的 Y 參數法，由一個 ENR（Excess Noise Ratio）

雜訊源搭配頻譜分析儀來量測雜訊指數，此雜訊源、外接 LNA、頻

譜分析儀以及 DC block 的頻寬都要能涵蓋所要量測的閃爍雜訊的頻

率。要是量測所需的輸入訊號大於 1GHz，我們維持先用低頻的這個

雜訊源做系統校正（校正是要扣掉系統的雜訊水平，而此頻率也得涵

蓋了閃爍雜訊的範圍），再換成更高頻的雜訊源來量測我們電路的雜

訊指數。 

 

通常在屏蔽室內環境固有的雜訊水平為-80～-90dB 左右，而我們

電路的雜訊經過外接 LNA 放大、到頻譜分析儀紀錄的值約為-60dB，

但是我們量測上遇到了有其他外來雜訊干擾的問題，見圖(3.15)，這

是在量測電路增益時紀錄的頻譜： 

 

 

Mark 1: IF signal

Mark 2: interference

Mark 3: interference

interference

 

圖(3.15) 電路的輸出頻譜顯示有外來雜訊干擾量測 
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從低頻一直到 100MHz 的頻帶內都存在著外來雜訊，標示 2 的數

量級還逼近-60dB，當普通量測電路的增益時這些雜訊並不會影響量

測，但此情況下量到的低頻雜訊會如圖(3.16)： 

0.1 1 10 100 1000
0

10

20

30

40

50

 

 

N
F

(d
B

)

IF Frequency(MHz)

LO=5.2GHz,Vc=1.8V,PLO=0dBm

 150

-10dB/dec

 

圖(3.16) 有外來干擾的電路低頻雜訊指數 

在 1MHz~100MHz 的雜訊指數都被外來干擾所遮蔽，無法判斷電路該

有的轉角頻率在哪裡。 

 

後來檢查出這外來干擾是由直流電源供應器所貢獻出來的，從電

路的 VDD 進來干擾量測，不同的機器貢獻的低頻雜訊出現的範圍也

不同，所以會看到圖(3.15)中標示 2、標示 3 等等峰值。我們的電路

雖然是差動操作的，但是量測時只能拉單埠來頻譜分析儀看，PSRR

因此大打折扣。 

 

有嘗詴過改以電池作直流電流源，不過由於電路的偏壓值都不是

乾電池可直接提供的，所以我們在麵包板上用可變電阻將乾電池的輸

出作分壓後再供電路用，量測卻又發現用電池的方式得到的量測結果
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更糟糕，上網查詢到原來麵包板提供的接地不是很理想，也存在了很

多低頻雜訊，屬於接地跳動（ground bounce）的現象，使得電路的

PSRR 更差。 

 

進一步改進的作法是洗電路板、打線，希望藉由更大片實體的接

地層能減輕接地跳動，而 DC 路徑索性一路加上旁路的穩壓電容，來

達到濾除直流電壓供應器產生的低頻雜訊，至於旁路電容該放多大、

該選用哪一種類的電容：參考了市售 OP 的數據手冊，裡頭建議0.1 F

的電容一定要放，觀察主機板、顯卡，上頭通常有330 F 的電解質電

容，再經過一番的嘗詴和錯誤，最後旁路電容的容值範圍從

0.1 ~ 3300F F  ，從連接電壓源處開始放大容值然後一路縮小容值

到電路端，如此效果較好；電容種類和其自振頻相關，製造商似乎都

不提供此方面的資料供網路查詢，而德州儀器的技術文件寫到各類電

容一般的適用頻率範圍： 

 電解質電容～100kHz 數量級 

 鉭質電容～1MHz 數量級 

 陶瓷電容～10MHz~1GHz 數量級 

要注意到電解質電容有其極性，反偏壓下它會貢獻雜訊。 

 

圖(3.17)是完成安置旁路電容的電路板，板材為 4.4r  的 FR4-

二層板，背面整片為接地，板厚0.4mm，金屬為化金，與 SMA 接頭

相接的信號走線有設計匹配到50，不過因為製作時程的因素，電路

本身並沒有在電路板上做到輸入阻抗匹配。 
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SMA
0~18GHz

Matched to 50ohm

Bypass Capacitor
•Multilayer ceramic capacitors

•Electrolytic capacitors

 

圖(3.17) 安置旁路電容的電路板 

 

圖(3.18) 量測電路板電路的輸出頻譜 

圖(3.18)看到旁路電容的確吸收掉了直流電壓源的雜訊，我們再

來考慮到這是個差動電路，然而頻譜分析儀只能單端輸入，於是我們

嘗詴了圖(3.19)的方式： 
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DUT

Noise 

source

Balun

LNA

28V

50ohm

LO

OP (BJT)

BW>corner frequency

Calibration path

 

圖(3.19) 差動轉單端輸出量測雜訊指數的架設法 

這個作為 IF balun 的運算放大器型號 AD829，我依據它的資料表

在 ADS 輸入參數來做模擬，而它需要做負回授才有足夠的頻寬，電

路接法見圖(3.20)： 

 

圖(3.20) 主動 IF balun 的電路圖與電路板照片 

現在要考慮去嵌化（de-embed）的問題，量測結果包含來自 balun

的雜訊與損耗（或增益），圖(3.14)的架設法中，我們把差動電路看成

兩個單端的放大器（先不管降頻的效果），如圖(3.21)示意： 
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圖(3.21) 圖(3.14)去嵌化的示意圖 

    1 1 1,  cascF F F dB F G dB     (3-39) 

而圖(3.19)的架設法，要再修改 
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圖(3.22) 圖(3.19)去嵌化的示意圖 

參考文獻導出的式子 

  2
1

1 1

1 1 1 1 2

2 2 4
casc

F F
F F

G A G

 
  


V 
V

 (3-40) 

  1 24cascG G A G    V 
V

 (3-41) 

接著我們想知道
2G 和

2F ，由量測得知 cascG 、 cascF 、
1G 和

1F ，令

1A 、 1F  （亦即 DUT 理想傳輸線化）帶回式（3-40），得到去嵌

化的數據，與原始數據及模擬結果做比較： 
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圖(3.23) OP 模擬與量測的增益 
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圖(3.24) OP 模擬與量測的雜訊指數 

OP 的增益為 23dB，雜訊指數 7.1dB，不過因為 Y 參數法校正誤

差為 1dB ，而 7.1dB 帶回式（3-40），對其第三項的影響不會讓它的

值大於 10（即 1dB ），還在校正誤差內，所以應該是不需特地將圖(3.19)

架設下的量測數據做去嵌化。 
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4.1  5.2GHz 吉爾伯式降頻器(CG) 

     -運用 LO 開關級偏壓電流靜態分流方式與串聯共振電感 

     (TSMC 0.18 m  CMOS) 

4.1.1 研究動機 

本電路採用靜態電流分流裝置，搭配共振電感，以期壓制高頻時

直接與間接開關雜訊的產生機制；並觀察抽取電流的量對改善閃爍雜

訊的量之間的關係。為了輸入阻抗匹配而採共閘極架構。 

 

4.1.1.(1)  靜態偏壓電流分流裝置 

RF

LO

Output

BI

CI

 

圖(4.1) 靜態抽取電流裝置電路圖 

經由前一章對主動式混頻器的顫動雜訊分析，可以了解到 LO 的

開關級會貢獻直接開關雜訊，
4

( )o B
n

I
S f

ST
 ，所以利用偏壓電流分

流的方法來減少直接開關雜訊，藉由加上一 PMOS 電流源，可在不

改變流經輸入轉導級的電流下，減少流經開關級的偏壓電流，因此 o

nS

就會下降，注意到這裝置持續注入電流，故稱靜態電流注入架構，附

帶一提，如此負載電阻的電流也變小，所以同樣的電壓頭部空間下，

負載電阻值可以增大來提昇電路增益。 

 

但是這個電路仍然存在一些取捨，如電流注入裝置會使 LO 開關
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級的共源極點的寄生電容變大，對於混頻器的頻寬造成影響，而且這

個裝置會使線性度變差，且熱雜訊會上升。 

 

4.1.1.(2)  電感共振機制 

承上一章的討論，開關級共源極端點的寄生電容是造成間接開關

雜訊的主要原因，事實上，在混頻的過程中，無論是直接開關雜訊或

是間接開關雜訊都會存在，只是當低頻時，電晶體電容的效應不明

顯，故間接開關雜訊相對效果較小。而在高操作頻率時，間接開關雜

訊可能會變成主體，所以加上電感共振掉寄生電容，文獻已討論出兩

種加入共振電感的架構： 

 兩個共源極點之間並聯一個共振電感 

RF

LO

Output

pC
pC

SL

 

圖(4.2) 一個共振電感電路之示意圖 

VRF LS/2 Cp

 

圖(4.3) 圖(4.2)在 LO 頻率的共振示意圖 

回憶間接開關雜訊的理論，間接開關雜訊是透過在 LO 頻率看到的寄

生電容去影響輸入的小信號電流而最後出現在 IF 的雜訊脈衝，所以

電感 SL 要設計在 LO 頻率時與寄生電容共振，此種共振電感架構可設

計要不要搭配偏壓電流分流裝置。 

 



第 4章改善 FET 主動式降頻器的顫動雜訊之研究 53 

53 
 

而要一起解決直接和間接開關雜訊有下列方式： 

 開關級的共源極點與抽電流裝置之間串聯二個共振電感 

RF 

LO 

IF 

pC pC

Vbias

VDD

Current 

Bleeding

RF 

LO 
LO 

IF 
1L 2L

LRLR

M1 M2 M3 M4

M5 M6

 

圖(4.4) 靜態電流分流＋串聯二個共振電感 

相較於上一種共振方式，這裡改變電流注入的節點， 1L 和 2L 之間那

點在 RF 頻率會是虛接地點，維持圖(4.3)的共振形式； 1L 和 2L 對輸

入轉導級的小訊號電流來說，等效於兩個 ac choke 來阻擋它通過，這

樣避免
RFi 往電流分流裝置逸漏，可達到較高的轉換增益；而電流注

入裝置的雜訊對於輸出端來說是共模雜訊、可被差動操作消除。等效

的共振電路： 

Cp CpZin

L1

rds

L2

ac ground 

@fRF

2

1

gm
1

1

gm 3

1

gm
4

1

gm

 

圖(4.5) 靜態電流分流＋串聯二個共振電感的等效電路 
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4.1.2 整體電路架構 
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圖(4.6) 5.2GHz CG 降頻器整體電路圖 

4.1.3 模擬與量測結果 

 轉換增益對 LO 功率 
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圖(4.7) 5.2GHz CG 降頻器模擬與量測的轉換增益對 LO 功率 
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 轉換增益對 IF 頻率 
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圖(4.8) 5.2GHz CG 降頻器模擬與量測的轉換增益對 IF 頻率 

量測的轉換增益為 5.6dB。 
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圖(4.9) 5.2GHz CG 降頻器模擬與量測的 P1dB 點 

量測的 IP1dB=-14.5dBm。 



第 4章改善 FET主動式降頻器的顫動雜訊之研究 56 

56 
 

 雜訊指數對 IF 頻率（差動輸出端之中的一埠） 
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圖(4.10) 5.2GHz CG 降頻器單埠量測的雜訊指數 

 雜訊指數對 IF 頻率（差動輸出再經由 OP 轉為單端輸出） 
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圖(4.11) 5.2GHz CG 降頻器差動量測的雜訊指數 

驗證理論，大 LO pumping power 有助於改善閃爍雜訊。 
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圖(4.12) 5.2GHz CG 降頻器 die photo 

 

4.1.4 比較與討論 

此電路 on-wafer 量測時有振盪的現象，需要很大的穩壓電容來幫

助電路穩定，所以做成電路板後才有量到該有的電路特性，最後得到

的轉換增益與 1dB 壓縮點的量測結果與模擬非常貼近。 

 

圖(4.10)在 100MHz~1GHz 之間有起伏，推測是因為電路板只放

了470 F 和2700 F 兩個大容值，它們不能完全吸收掉這個頻段裡來

自直流電壓源的雜訊。沒有來得及量測抽電流的情況，電路板後來疑

似被靜電打壞不能工作了。 

 

另外比較差動埠之一端與有 OP 轉單端的雜訊結果，後者的轉角

頻率有進步，這種差異的原因我們推測可能是差動埠之一端會有

RF-IF feed-through 的問題，2.1 節理論說轉導級沒有貢獻閃爍雜訊到

輸出端，可是那是以差動輸出的情況來做分析的，而差動埠之一的系
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統轉換函數有 DC 成份存在，因此轉導級的低頻雜訊會出現在輸出端

的低頻附近，雖然我們想不到印證的方法，不過參考文獻[9]也有推

導電晶體不匹配的情形下，轉導級是會有貢獻閃爍雜訊的，這也是

RF-IF feed-through 的問題。 

 

再繼續猜想此電路是否有共模雜訊的成份，需要將電路差動轉成

單端輸出，回頭做模擬，發覺靜態電流分流的元件貢獻給電路的正是

這種共模雜訊，而且要是設計的閘極長度短的話其展現的雜訊值不

小，圖(4.13)比較分流電流差不多的情況下、改變元件尺寸與電路是

否有差動轉成單端輸出： 
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圖(4.13) 模擬電流分流裝置所貢獻的共模雜訊 

（比較抽電流、元件閘極長度、電路是否轉成單端輸出） 

所有不注入電流（ 0CI mA ）的雜訊指數是疊在同一條黑色粗線， 

 首 先 注 意 到 同 樣 是 0.18 m 的 閘 極 長 度 、 同 樣 注 入

2.9CI mA ，比較差動埠之一（□）與差動轉單端輸出（ ），

做了電流分流的（□）閃爍雜訊反而較不注入電流來的增加。 
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 再來看同樣有注入電流、同樣是差動埠之一，比較電流分流

元件的閘極長度0.18 m （□）與0.5 m （○），應該是0.5 m

（○）元件貢獻的閃爍雜訊量較小，所以可看到它有改善電

路閃爍雜訊的功效。 

 同樣是差動轉單端輸出、同樣有注入電流，比較閘極長度

0.18 m （ ）與0.5 m （ ），兩者改善閃爍雜訊的功效是

差不多的。 

由以上的模擬看出靜態電流分流搭配串聯二個共振電感的優

點，如果是差動模式來看輸出端雜訊，它改善電路的閃爍雜訊又可以

避免電流分流裝置貢獻本身的雜訊給電路（因此可以不需太考慮電流

分流元件的閘極長度）。可惜之前下線設計的時候沒有認清這一點，

採用了小尺寸元件，所以要是有量抽電流的情況應該是得不到好的量

測結果。 

 

最後來討論靜態偏壓電流分流是否有缺點，圖(4.14)模擬看到在

把 LO 開關級的偏壓電流抽到最乾的時候改善閃爍雜訊的效果最好，

不過可以想見這時候的 LO 開關級如同被動的混頻器一樣，需要很大

的 LO 輸入功率來驅動，往 LO 開關級看上去的阻抗1 mg 變大、電路

的增益也因此下降，如果重新設計、把因為電流分流而多出來的頭部

空間（head room）再給負載電阻，雖然可以多爭取轉換增益，不過

電路的線性度會變差。 
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圖(4.14) 模擬不同分流電流下的所需的 LO power 與雜訊表現 

 

Process  TSMC 0.18um  CMOS  

VDD  1.8V  

RF/LO/IF  5.2/5.19/0.01 GHz  

 
Pre-sim Measurement 

Power Consumption 

(core/buffer)  
16.9/15.5mW 15.5/14.8mW 

Conversion Gain  5.8dB 5.6dB 

IP1dB  -14dBm -14.5dBm 

IIP3  -0.5dBm - 

White Noise  10.5dB 11.3dB 

NF @ 10MHz  10.6dB 15dB 

Chip Size  0.8mm × 0.85 mm  

表6. 5.2GHz低顫動雜訊降頻器的模擬與量測結果總結 
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4.2  2.4GHz 吉爾伯式降頻器(CS) 

     -運用 LO 開關級偏壓電流動態分流方式 

     (TSMC 0.13 m  CMOS) 

4.2.1 設計方法 

本電路針對靜態電流分流裝置的缺點，動態電流分流裝置只在

LO 信號的零交越點時才啟動、抽取 LO 開關級的電流；同樣地觀察

抽取電流的量對電路的 LO pumping power 與改善閃爍雜訊的量之間

的關係。 

 

4.2.1.(1)  動態抽取電流裝置 

VDD

VB

LO-
LO+

RF+ RF
-

t

MP1

MP3

MP2

 

圖(4.15) 動態偏壓電流分流裝置電路圖 

它的工作機制是利用混頻器的開關級的共源極點受到LO信號造

成的電壓準位的擾動（參圖(4.15)，為 2 倍 LO 頻率的全波整流信號），

有夠大的 LO pumping power 的話，那這個擾動加上 1MP 、 2MP 的過

載電壓，這個合起來的電壓會去改變 3MP 的Vds，設計當擾動電壓值

最大時會把 3MP 關掉，擾動最小時 3MP 開啟、注入電流。難題在於

1MP 與 3MP 的電晶體尺寸要設計得宜，PMOS 的 Tf 要夠，讓 3MP 可
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以在 2LO 頻率工作，才能發揮動態抽取電流的功效。 

 

受限於動態電流注入裝置的開關採 latch 架構，它沒有辦法像上

述的靜態抽取電流裝置可以安排一個出現在 RF 頻率的虛接地點，只

有在 LO 開關級的兩個共源極點之間並聯一個共振電感的方式。 

 

4.2.1.(2)  輸出緩衝級 

因為模擬時發現輸出緩衝級的電晶體也會貢獻不小的閃爍雜訊

給量測端，所以採用共源極放大器作為輸出緩衝級，以電阻做偏壓電

流源，以期減少輸出緩衝級對量測閃爍雜訊的干擾。 

 

4.2.2 整體電路架構 
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圖(4.16) 2.4GHz CS 降頻器整體電路圖
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4.2.3 模擬與量測結果 

 轉換增益對 LO 功率 
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圖(4.17) 2.4GHz CS 降頻器模擬與量測的轉換增益對 LO 功率 

 

 雜訊指數對 IF 頻率（差動埠之一） 
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圖(4.18) 2.4GHz CS 降頻器單埠量測的雜訊指數對 IF 頻率 
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 雜訊指數對 IF 頻率（差動轉單端輸出） 
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圖(4.19) 2.4GHz CS 降頻器差動量測的雜訊指數對 IF 頻率 
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圖(4.20) 2.4GHz CS 降頻器 die photo 
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4.2.4 比較與討論 

此電路在電路板上量測的特性受到磅線的影響與 on-wafer 的量

測結果相差甚多。量測雜訊指數的結果看到，沒有抽電流的狀態下、

單看差動輸出的一埠與差動轉單端的結果仍是有很大的差別，與前一

節電路一樣，只能猜測是電路的差動特性造成的改善。而圖(4.21)的

模擬顯示有抽電流狀態下、輸出有無做差動轉單端似乎差別不大。 
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Pre-simulation by ADS, 
LO=2.4GHz, Current-injected

 

圖(4.21) 模擬的雜訊指數， 

比較不同 LO pumping power 與有無輸出差動轉單端 

（模擬電路不含輸出緩衝器） 

 

理論上動態電流分流可以改善轉角頻率又不犧牲電路增益與線

性度，只是要付出頗大的 LO 輸入功率，很可惜我做實驗時來不及觀

察這現象，而等下次要做實驗時電路卻已功能異常、疑似電晶體閘極

被靜電打壞，只能補上模擬，參圖(4.21)，而同樣的 LO 輸入功率之

下，模擬比較不同的注入電流量，參圖(4.22)，電流注入的量到了某

種程度之後，雜訊改善的量會飽和： 
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圖(4.22) 模擬的雜訊指數， 

比較不同注入電流量 

Process  TSMC 0.13um CMOS  

VDD  1.2V  

RF/LO/IF (GHz)  2.4/2.39/0.01  1.01/1/0.01  2.4/2.39/0.01  

 
Pre-simulation  

Measurement 

on-wafer  

Measurement  

on-board  

Conversion Gain 

(dB)  
3.8  5  6  

IP1dB (dBm)  -12  -16dBm  -  

IIP3 (dBm)  2  -  -  

White Noise (dB)  13.8 12  12.8  

Noise Figure @ 

10MHz (dB)  
15.3 -  13.4  

Power Consumption 

(mW)  
17.4  14.4  14.4  

Chip Size  0.85 x 0.89 mm2  

表7. 2.4GHz低顫動雜訊降頻器的模擬與量測結果總結 
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4.3  5.2GHz 微混波器（降頻） 

     (WIN 0.15 m  PHEMT) 

4.3.1 研究動機 

HEMT 製程用來實現低雜訊放大器將消耗較少的功率，所以適合

應用在講求低雜訊、低功率的接收機系統上，但若考慮到要將整個系

統整合在單一晶片上的話，那使用 HEMT 製程的混頻器也是必要的。

受限於 HEMT 製程相對較高的製程變異，目前常見於文獻中的是架

構較簡單的被動式混頻器，而在此我們要挑戰的是設計主動式的混頻

器，也一併來探討 PHEMT 製程下的電路閃爍雜訊，之所以選擇微混

頻器是看中它有單端轉差動輸入以及寬頻的輸入阻抗匹配特性，方便

量測上的架設。 

 

同樣地來觀察抽取電流的量對電路的 LO pumping power 與改善

閃爍雜訊的量之間的關係，但因為此製程只有提供 n-type 電晶體，不

能像前面小節的 CMOS 電流分流裝置採用 p-type 電晶體，所以在此

我設計了兩個微混波器電路，它們的 LO 開關級電晶體元件大小都一

樣，差別在一個具有 LO 開關級靜態偏壓電流分流裝置，而因為這兩

個電路不是同時設計的，又加上後來量測上的一些考量，有電流分流

的這個電路的 LO 也藉由馬爾尚分波器（Marchand balun）達到單端

輸入，以方便量測。 

 

4.3.1.(1)  Micromixer 

參考文獻[34]提出將吉爾伯混頻器的輸入轉導級由對稱的共源

極放大器改為不對稱的 A-B 類放大器架構，如圖(4.23)的 1M 共閘極

放大器與 2M 共源極放大器，又由於使用的是空乏型元件，為了避免

電路功率消耗過大得在電路的電流源採用負偏壓，在此參考了[36]的
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作法，運用電阻作為自偏壓電路。 1M 、 2M 的閘極可以設計成外給

偏壓。 

Vdd

RF

LO  LO 

LO 

M1

M2

C1

C2

R1
R2

R3

bias1

R4

C3

IF IF

bias2

 

圖(4.23) 降頻器電路 

RF 電壓訊號經由 1M 和 2M 形成差動的電流訊號，進而與 LO 訊號

混頻，而且轉導級的輸入阻抗由 1M 的轉導值和 1R 阻值決定，可以設

計到讓輸入阻抗為 50 歐姆，因此微混波器的量測上將不需要外加的

RF balun 電路來做單端信號變差動信號的轉換，輸入阻抗匹配也非常

地寬頻。 

 

在元件的選擇上，耦合電容 1C 的容值要大一點，讓 RF 訊號傳到

2M 時的損耗越小。旁路電容 2C 、 3C 的容值也要大一點，讓小訊號

看到 2M 的源極是接到地（ 2M 為共源極放大器組態），小訊號看到 1M

的閘極是接到地（ 1M 為共閘極放大器組態）。 3R 、 4R 來給轉導級的

閘極偏壓，因為它們也需要作為 RF choke，所以阻值至少要上千歐姆。 

 

4.3.1.(2)  Marchand Balun 

馬爾尚分合波器若是在負載為 50 歐姆的情況下具有非常寬頻地

產生平衡式訊號的效果。我們只求它用在 LO 埠的差動相位差夠平
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衡，至於差動埠的傳輸損耗的要求則沒那麼嚴格，只要差動的 LO 信

號功率夠足以讓降頻器產生混頻即可。理論上 LO 開關級所需要的直

流偏壓可以由差動埠之間的共接地點給進，但由前人的經驗來看，直

流偏壓還是在差動埠輸出和 LO 開關級閘極之間給入，才不至於對馬

爾尚分合波器的差動埠相位差有影響。本分波器採用變壓器形式的架

構，藉由兩條傳輸線緊密互繞來提高耦合量、減小它所佔的面積。 

 

Input
Open

0。

180。

 

圖(4.24) 馬爾尚分合波器的佈局圖 

 

4.3.2 整體電路架構 
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圖(4.25) 5.2GHz 微混頻器整體電路架構 
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圖(4.26) 具靜態電流分流的微混頻器整體電路圖 

 

4.3.3 模擬與量測結果 

4.3.3.(1)  Marchand Balun 的模擬 

 S 參數 

輸入埠（埠 1）與差動信號埠（埠 2、埠 3）各為 50 歐姆負載： 
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圖(4.27) 馬爾尚分合波器的輸入返回損耗S11與傳輸損耗S21、S31 
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 差動埠相位差 

2 4 6 8 10 12 14 16 180 20

-100

0

100

200

-200

300

freq, GHz

p
h

a
s
e

(S
(2

,1
))

-p
h

a
s
e

(S
(3

,1
))

Readout

m4

m4
freq=
phase(S(2,1))-phase(S(3,1))=180.122

5.207GHz

 

圖(4.28) 馬爾尚分合波器的差動埠相位差 

在 4GHz 的相位差為 179 度，在 11GHz 的相位差為 181 度。 

 

4.3.3.(2)  微混波器的量測結果 

無電流分流的混頻器， 5.5ddI mA ；有電流分流的， 3.7ddI mA 。 

 轉換增益對 LO 功率（比較有無電流分流） 
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圖(4.29) 比較有無電流分流的轉換增益對 LO 功率量測 
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 轉換增益對 IF 頻率（比較有無電流分流） 
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圖(4.30) 比較有無電流分流的轉換增益對 IF 頻率量測 

 

 

 雜訊指數對 IF 頻率（比較有無電流分流） 
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圖(4.31) 比較有無電流分流的雜訊指數對 IF 頻率量測 
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 轉換增益對 LO 功率（有電流分流，比較不同 LO 頻率） 
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圖(4.32) 量測比較不同 LO 頻率下轉換增益對 LO 功率 
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1 10 100 1000

-10

-5

0

5

10

15

20

with current injection

PLO=13.4dBm, PRF=-20.6dBm

 RF=2.4GHz

PLO=-3.7dBm, PRF=-23dBm

 RF=5.2GHz

C
o

n
v

e
rs

io
n

 G
a

in
 (

d
B

)

IF Frequency (MHz)

 

圖(4.33) 量測比較不同 LO 頻率下轉換增益對 IF 頻率 
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 雜訊指數對 IF 頻率（有電流分流，比較不同 LO 頻率） 
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圖(4.34) 量測比較不同 LO 頻率下雜訊指數對 IF 頻率 
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圖(4.35) 5.2GHz 微混波器 die photo 
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圖(4.36) 具靜態電流分流的微混波器 die photo 

 

4.3.4 比較與討論 

因為設計的元件尺寸非 model 所支援的，所以 power 方面的模擬

與量測差異頗大；又兩個電路的增益不同，可能是因為後來電路的輸

入阻抗匹配有做修正以及與製程的變異有關。 

 

量測時的偏壓有調整到讓電路沒有低頻或是高頻振盪，但改變輸

入的 LO 功率就會在輸出端的頻譜看到背景雜訊出現變高的波動，所

以兩個電路不僅在增益上有差，量測有電流分流的電路雜訊指數會看

到在其轉角頻率附近有突起的波動。 

 

有電流分流的電路有做比較不同 LO 頻率下的量測結果，看來是

馬爾尚分合波器頻寬不夠的影響，分出來的並不是理想的差動相位、

振幅相近的信號，所以低頻需要打到更大的 LO 功率才能驅動電路。 

 

量測得的雜訊指數反映出了第三章的理論，圖(4.31)雖然不抽電

流時把 LO 功率打大並沒有觀察到閃爍雜訊的改善，但做 LO 偏壓電
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流分流時就可看到其功效；圖(4.34)觀察到操作在更高頻的 LO 頻率

時，閃爍雜訊升高的情形，還有靜態的電流分流在高頻操作下的效果

是有限的。 

 

Process  WIN 0.15 m  PHEMT  

VDD  6V  

RF/LO/IF (GHz)  5.2/5.19/0.01  

 

P15-97A without current 

bleeding  
P15-98A with current 

bleeding  

 
Pre-simulation on-board Pre-simulation on-board 

Input Return 

Loss (dB)  -17.2  -  -18.5  -  

Conversion 

Gain (dB) 6  6.9  6.9  11.7  

IP1dB (dBm)  -7  -7.5  -5  -11  

IIP3 (dBm)  2  -  7  -  

White Noise 

(dB)  6.2  11.3  13.7  11.4  

Noise Figure @ 

10MHz (dB)  -  20.7  -  24.2  

Power 

Consumption 

(mW)  
25.7  33  22.2  25.2  

Chip Size  21 2  mm  

表8. 5.2GHz微混頻器的模擬與量測結果總結 
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論文第二章使用空乏型 PHEMT 製程來實做低雜訊放大器，藉由

自偏壓技巧達到了單正壓電源操作，2.4GHz 低雜訊放大器達到

1.43dB 低雜訊與 15.7dB 的增益，輸入端反射損耗略差為-7.5dB；雙

頻帶低雜訊放大器在兩個頻帶的雜訊指數大致上很平均，約為

3.3dB~3.7dB，5.6GHz 出現 2.6dB 的低雜訊，低頻帶的增益為 18.5dB，

高頻帶的增益為 13dB；兩個 LNA 的線性度都很不理想，需要控制臨

界電壓的製程變化或採用臨界電壓更小的製程來改善。 

 

論文第四章實做了三種類型的改善閃爍雜訊的電路技巧—靜態

偏壓電流分流、動態偏壓電流分流以及靜態偏壓電流分流結合兩個串

聯共振電感，並且討論了電流分流裝置本身貢獻給降頻器的雜訊，設

計時要留意這種共模雜訊。而因為當初設計時的缺失，量測到的轉角

頻率並沒有很低，仍大於1MHz，CMOS 電路來不及在電路板壞掉之

前量到偏壓電流分流的改善雜訊效果，但量測 PHEMT 電路的結果還

是呼應了第三章的電路雜訊產生機制。 

 

0.18um CMOS 5.2GHz 降頻器（靜態偏壓電流分流結合兩個串聯

共振電感）的雜訊指數 12dB，轉角頻率 23MHz；0.13um CMOS 2.4GHz

降頻器（動態偏壓電流分流）的雜訊指數為 12.8dB，轉角頻率 4MHz；

0.15um PHEMT 5.2GHz 降頻器（靜態偏壓電流分流）的雜訊指數為

11.4dB，轉角頻率 40MHz。靜態偏壓電流分流結合兩個串聯共振電

感與動態偏壓電流分流的功效會比單靜態偏壓電流分流來的好，因為

電流分流裝置的雜訊可以被差動操作消除的緣故；考慮元件的
Tf 及間

接開關級雜訊的機制，動態偏壓電流分流適用於較低的操作頻率；考

慮共振電感的大小，靜態偏壓電流分流結合兩個串聯共振電感適用於

較高的操作頻率。 
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附錄一 
 

式子（3-3）的推導過程 

Goal: 
( ) 2

( ) ( ) ( )
n

n
x

n

n
Y H X

T


  





    

以下先複習一些信號與系統的數學。 

系統的時域輸入對輸出的關係式為： 

( ) ( , ) ( )  ,y t h t u x u du t u    

連續信號的傅立葉轉換的基本通式為： 

1
( ) ( )exp( )

2

( ) ( )exp( )

x t X j j t d

X j x t j t dt

  


 













  






 

 

對於降頻器這個線性週期時變系統，將輸入 RF 信號 ( )x t 與輸出 IF

信號 ( )y t 作傅立葉轉換： 

1
( ) ( ) exp( )

2 rf rf rfx t X j t d  
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( )

( ) exp( )

( , ) ( ) exp( )

1
( , ) ( ) exp( ) exp( )

2

if

if

if

rf rf rf if

Y

y t j t dt

h t u x u du j t dt

h t u X j u d du j t dt

 

我們提出這個系統的頻率響應函數 ( , )if rfH   來簡化上式： 

    


 

 
  

1
( , ) ( , ) exp( ) exp( )

2if rf rf ifH h t u j t j dudt ， 

帶回得到 

( ) ( , ) ( )if if rf rf rfY H X d    



  ， 

又因為此系統的脈衝響應函數是跟 LO 週期T 有關的週期函數，它的

傅立葉級數表示式為： 

  




   ( )( , ) ( , ) ( ) exp( )
n

n
LO

n

h t u g u g jn u ， t u  ， 

帶回 ( , )if rfH   ： 

 

     


      


     


 

 

 

 


 

 


  

 
   

 

 
    

 

 

 

 

( )

( )

( , )

1
( , ) exp[ ( ) ]exp( )

2

1
( ) exp( ) exp[ ( ) ]exp( )

2

1
( ) exp[ ( ) ] exp(

2

if rf

rf if if

n
n

LO rf if if
n

n
n

rf if LO if
n

H

g u j u j d du

g jn u j u j d du

g j n u du j )d

 

上式中的括號部份再套用傅立葉轉換公式重新得到， 
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( )( , ) ( ) ( ) exp( )

n
n

if rf rf if LO rf
n

H g n j d ， 

再整理出 ( )g t 對 IF 頻率成份的頻率響應係數 ( )( )n

ifH  ， 

( ) ( )( ) ( )exp( )n n

if ifH g j d    



  ， 

可化簡 ( , )if rfH   ： 

      




   ( )( , ) ( ) ( )
n

n
if rf if rf if LO

n

H H n  

 

帶回輸出信號的頻譜 

( )

( )

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )

n
n

if if rf if LO rf rf
n

n
n

if if LO
n

Y H n X d

H X n

       

  

 








  

 

 



 

輸入信號 ( )X f 被位移到
LOf 的諧波頻率，乘上對應諧波項的響應係

數，相當於以 LO 的倍頻對輸入信號做取樣。
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附錄二 
 

1inV

2inV

1R 2R

3R

4R

oV

 

本論文實驗用的 OP 接法如圖所示，
1R 、

3R 是前一級電路的輸出

阻抗，如此組成一個加法器。當
1 4 2 3R R R R ，則   2 1 2 1o in inV R R V V  。 

 

引用參考文獻[23]分析此電路的雜訊模型： 

*
*

*

*

*

*

*
1inV

2inV 

1R

2R

pR

1tE

2tE

oV

tpE

1nE

2nE 2nI

1nI

+- +

+ +

+

- -

-

-

inI

1in nI I

pV

nV

A

 

3 4pR R R ，    2 4 2 3 4in inV R V R R   ，
tE 是各電阻的熱雜訊電壓，

nE 、 nI 是 OP 本身的輸入參考雜訊電壓、雜訊電流，為了方便列式子，

所以給各雜訊源標上了方向，解方程式（1）～（4）： 

   o p nV A V V  (1) 

    2 2 2p in p n tp nV V R I E E  (2) 
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    1 1 1 1n in in t nV V R I E E  (3) 

       1 1 1 2 2 1in in t o t in nV R I E V E R I I  (4) 

得到 

 

 

 
        

 

   


1
2 1 2 1 1 2

1 2

1
1 1 2 2 1

1 2

1
o in in n n tp t p n

in t t n

R
V V V E E E E R I

A R R

R
V E E R I

R R

 (5) 

假設 A，(5)式可以簡化成： 

 
 

 

 
      

 

   

2
2 2 2 1

1

2
1 1 2 2 1

1

1o in n tp p n n

in t t n

R
V V E E R I E

R

R
V E E R I

R

 (6) 

 

根據式子（6），我們來計算電路的雜訊指數： 

設
1 350R R  ， 100A dB ， 1.7nE nV ， 1.5nI pA ，量測雜訊的頻

寬1Hz ，換算得到 1 22 1.202n n nE E nV E   ，
1n nI I ，而設計的

2 4430R R  ，所以電路增益為  2 1 8.6R R V V ，以表格整理計算的

值， 

 

Noise 

Source 

Noise Value Voltage 

Gain 

Multiplier 

Contribute 

Output 

Noise 

Contribute 

Input  

Noise 

1R  0.894nV 8.6 7.688nV 0.894nV 
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2R  2.623nV 1 2.623nV 0.305nV 

pR  0.847nV 9.6 8.131nV 0.945nV 

1nE  1.202nV 9.6 11.539nV 1.342nV 

2nE  1.202nV 9.6 11.539nV 1.342nV 

1nI  1.5pA 430ohm 0.645nV 0.075nV 

2nI  1.5pA 430.1ohm 0.645nV 0.075nV 

Total Noise Contributions 19.981nV 2.323nV 

 

Voltage Gain Multiplier 是式子(6)中各雜訊源項所乘上的係數。 

雜訊指數 

2

,

2 2

,

10log 10log
n oi i

o o t s

ES N
NF

S N E G
 


 

此式子表示輸出端觀測到的雜訊電壓比單純輸入端電壓源電阻的熱

雜訊電壓經電路放大到輸出端的值增加了多少，以我們的輸入源電阻

50 歐 姆 來 說 ， 量 測 雜 訊 的 頻 寬 1Hz ， 其 熱 雜 訊 電 壓 為

 4 290 50 0.894k nV   ，雜訊指數 

 
19.981

20log 8.3
0.894 8.6

NF dB 


 

與 ADS 模擬得到的值吻合。 
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