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應用於超寬頻之電容回授匹配與 

電流再利用之超寬頻低雜訊放大器 

 

研究生：曾智群              指導教授：周復芳 博士        

 

國立交通大學電機學院電信學程碩士班 

 

摘 要       

本篇論文主要是探討超寬頻低雜訊放大器之設計與分析。在第一級部

分，為了達到寬頻的輸入匹配，我們採用電容回授的方式，分別對高頻

及低頻作輸入匹配，及利用電感(LS)、電容(Cgd)回授來達成輸入匹配；

接著第二級部分，利用疊接方式來達到電流重複使用，以降低功率消

耗，為了達到寬頻的增益，使用並串連尖峰電感(shunt-series peaking)

的頻寬延伸技術來完成寬頻增益的目的；最後我們採用一個LC串聯電路

方式，來達到輸出匹配。電路採用 TSMC 0.18μm 1P6M CMOS 製程實現，

在此架構電路實際量測結果如下：在供應電壓1.5V下，頻寬為3.1 ~ 10.6 

GHz，輸入反射係數小於-10.07以下，輸出反射係數小於-15.2 dB以下，

平均順向增益大於6.66 dB，逆向隔離小於-28.25 dB以下，雜訊指數為

3.13~7.05 dB，input P1dB為-16dBm，最小值為IIP3為-10dBm，晶片消

耗功率為26.7mW. 
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Abstract 

This thesis discusses the design and analysis of an ultra wideband 

low-noise amplifier. The first stage employees the capacitive feedback 

with the source degenerated inductive feedback to achieve input 

wideband matching, the second stage adopts current-reused cascaded 

common-source structure to lower the power consumption. To obtain flat 

gain over a wide bandwidth, the shunt-series peaking inductor is used. 

Besides, the output impedance matching was achieved with the series 

L-C network. To demonstrate the feasibility of the LNA, a 3.1 ~ 10.6 

GHz LNA was designed and fabricated using the TSMC standard 0.18μm 

1P6M CMOS process. The measurement results of the UWB LNA have 

flat gain of 6.66 dB, input return loss smaller than -10.7dB,output return 

loss small than -10.07 dB, good isolation of -28.25 dB, superior noise 

figure of 3.13~7.05 dB, P1dB of -16 dBm, IIP3 of -10dBm with the 

power consumption of 26.7 mW under the 1.5 supply.  
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第一章 緒論 

1.1  動機[1][2] 

隨著無線通訊發展，通訊傳輸從聲音、數據、影像到現今的多媒體應用，對

於無線通訊高資料量及低耗電的特性需求，已成為現今無線通訊系統之主要訴

求。因此短距離、低功率的超寬頻(Ultra-wideband, UWB)無線電技術被提出。 

 

超寬頻技術使用在3.1 ~ 10.6 GHz的頻段，利用脈衝訊號方式表示0跟1來傳

輸資料，此脈衝訊號寬度約為1ns、發射功率約為10nW/Hz。相較於傳統無線通訊

技術，如802.11g、GSM、Bluetooth等，皆是利用載波方式在特定之頻帶傳送訊

號，因此在傳輸本質上，UWB的寬頻帶、脈衝訊號，與其他傳統無線通訊的窄頻

帶、連續性載波截然不同，明顯佔有優勢。其具有高傳輸速率、低耗電量、低成

本、干擾性低等特性，將成為極具競爭力的短距離無線傳輸技術。 

 

UWB 由於資料傳輸率之優勢，各國已陸續開放其使用頻帶，但由於其所使

用之頻段跨越其他通訊已使用之頻段，為避免干擾其他通訊設備，必須限制其

發射功率(-41.3 dBm/MHz)使用，美國聯邦電信委員會(FCC)已訂出使用之功率

限制，如圖 1.1 所示。 

 

圖 1.1 UWB FCC 輻射功率限制圖[1] 
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1.2 論文架構 

本論文使用 TSMC 0.18μm 1P6M CMOS 製程來實現所設計的超寬頻低雜訊

放大器電路，內容共分成三個章節。第一章為緒論，主要介紹超寬頻背景與特

性做簡單之介紹，最後探討論文之主體架構。第二章為探討寬頻放大器相關技

術並比較其優缺點。第三章是介紹利用電容匹配回授架構來達到寬頻輸入匹配

網路，並且搭配使用電流重複利用的技巧，設計低功率的低雜訊放大器。第四

章為針對電路 Post-simulation 與量測結果進行討論、比較與結論，並說明未

來研究的目標。 
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第二章 寬頻放大器相關技術 

2.1 超寬頻低雜訊放大器之設計簡介 

由於低雜訊放大器為接收機的第一級放大，幾乎決定整個接收系統的雜音

指數，並且第一級的放大器增益越大，對後級元件所產生的雜訊抑制能力也越

好，通常低雜訊放大器前級一般為天線或濾波器，輸入端阻抗需匹配到 50 歐

姆。對於應用在超寬頻的低雜訊放大器，輸入阻抗匹配與增益必須涵蓋 3.1~ 

10.6GHz。常見之參考文獻中，超寬頻低雜訊放大器可分為四種架構：共閘極

(common gate)架構、分散式(distributed)架構、回授式(feed back)架構及輸

入帶通濾波器匹配(input band-pass filter matching)架構。以下將分別說明。 

 

2.2 寬頻低雜訊放大器介紹與比較 

(a).共閘極架構(common gate) [3] 

     共閘極放大器架構本身就有著寬頻的特性以及良好的線性度。如圖 2.1

所示，透過小訊號分析可得輸入阻抗為：Zin =1/(gm + jωCgs) ，其中 Cgs為電

晶體 M1之寄生電容；在低頻時輸入阻抗近似於 Zin ≈1/gm ，因此可達寬頻阻抗

匹配。然而應用於較高的頻率時，Cgs將開始影響輸入阻抗特性，此時可以利用

電感方式諧振掉電容效應，達到寬頻的操作。一般而言，在設定電晶體偏壓時，

主要是讓 gm=20mS。此架構雖然容易實現輸入阻抗匹配，但是共閘極放大器在雜 

訊方面表現不佳，雜訊指數在製程下有最低限制(NF ≥ 2.2)。 

圖 2.1 共閘極放大器 
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(b).分佈式放大器(distributed Amplifier)[4] 

傳統分散式放大器，如下圖2.2所示。其架構為每一級電晶體寄生電容與電

感等效成一有限長傳輸線，並透過電晶體互相耦合閘極端和汲極端的等效傳輸

線，放大輸入訊號。因為電晶體的寄生電容屬於傳輸線的一部份，不會影響放大

器的增益和頻寬的乘積，所以此類放大器有較大的頻寬操作。分散式放大器通常

具有寬頻帶的特性，但因架構為多級的放大器，所以會產生相當大的功率消耗，

因此，並不合適用於低消耗功率方面的應用。在[4]論文研究參考中功率消耗為

7mW，但是在2.7~9.1GHz 的頻寬中增益只有10dBm。而如下圖2.3所示，在[5]論

文研究使用中，結合了cascade 架構與散佈式架構兩者的優點，得到很好的增益

及雜訊指數，其電路整體的增益可達到18dBm，但電路較佔面積且功率消耗高達

54mW。 

以傳統的散佈式架構來說，雖具有寬頻增益的特性，但因為電感做為主要元

件使得整個電路的尺寸略顯龐大，使用了cascade 的架構雖然可以克服低增益響

應的缺點，但卻使得整體電路的尺寸更為龐大，且消耗更大的功率。 

 

圖2.2 常見的散佈式放大器架構[4] 
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圖 2.3 cascade 結合散佈式之架構[5] 
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(c).回授式放大器(feed-back Amplifier) 

利用回授電路可以延伸電路的頻寬，以及提供好的輸入阻抗匹配，並增進電

路的穩定性，卻必須犧牲增益去換取最佳化頻率響應。為了獲得較小雜訊和較大

增益，需增加電晶體尺寸或回授電阻RF，也因此造成功率消耗增加。雖然回授式

放大器能提供好的輸入阻抗匹配，但可能因為輸入寄生電容而限制於低頻部份。 

如圖2.4所示[6] 為回授式放大器架構，主要是控制調整等效回授電阻，來

達到寬頻的效果。如圖2.5所示為輸入端小訊號等效電路，其中RfM為Rf的米勒等

效輸入電阻，可以表示成RfM = Rf (1− Av )，Av 表示放大器開迴路電壓增益。

透過小訊號分析可以得知，輸入阻抗由 T sLω 決定，因此回授電阻(Rf)用來降低諧

振放大器輸入端網路的Q 值，其Q 值可以近似如下： 

                  
2

0
0

1
( )

f

g
s T s gs

M

Q
L

R L C
R
ω

ω ω

≈
⎡ ⎤

+ +⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

g g

               (2.1) 

從(2.1)式來考慮在-3dB 與Q 值之間的線性關係，適當選擇RfM可以達到寬頻的操

作。但是RfM電阻也會增加一些雜訊。電阻分流回授放大器的增益平坦度佳，能提

供良好的寬頻匹配，回授電阻會產生幾百歐姆去匹配訊號源電阻的50 Ω，但相

對卻會造成不小的功率消耗。 

在[6]此論文研究參考中將傳統的窄頻式cascode LNA 與Resistive 並聯回

授電路相結合，雖然解決了Resistive 並聯回授且需要較大功率消耗的問題(只

消耗了12.6mW)，但是整個頻寬只適用於較低頻的2GHz~4.6GHz，且增益也僅有

9.8dB。而如圖2.6，在[7]論文研究使用中，雖然頻寬增加至31.~10.6GHz，但卻

損失了雜訊指數並且功率消耗高達23.5mW。 
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圖2.4 回授式放大器架構 

 

 

圖 2.5 回授式放大器輸入端等效電路圖 

 

圖 2.6 Full-band Cascoded 電阻回授式放大器架構 
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(d).輸入濾波器匹配放大器  

源極電感退化式放大器是常見的低雜訊放大電路架構，它不僅有最佳的輸入

阻抗匹配，還有達到最大功率傳輸及最小雜訊的特性，但是此種方式多用在窄頻

系統使用。不過在寬頻的操作上，由於電晶體的寄生電容效應會降低操作頻寬，

因此在設計上常使用輸入濾波器匹配方式，利用電感、電容組成的寬頻架構並不

會造成過大的功率消耗，改善了原本窄頻的特性，使得電晶體輸入端在設計的頻

帶內有寬頻的效果，但是輸入端的匹配網路需要使用多個電感，使得晶片面積增

加，提高製作成本，且由於在輸入端加入太多電感，如果電感Q 值不夠高，往往

會造成雜訊上升，也會使輸入返回損耗S11表現變差。在[8]期刊中發表，利用

Chebychev 濾波器作輸入匹配，結合源極電感退化的架構如圖2.7所示。表2.1

說明以上四種常用架構之特性比較。 

 

圖2.7 輸入濾波器匹配放大器[8] 

 
Tech. 

BW 

(GHz) 

S11 

(dB) 

Gmax 

(dB) 

Min NF

(dB) 

IIP3 

(dBm)

VDD 

(V) 

Power 

(mW) 

SIZE 

(mm) 
Topology

[4] 0.18 2.7-9.1 <-10 10 3.8~6.9 1 0.6 7 1.57 Distributed

[5] 0.18 3.1-10.6 <-10 18 5 1.8 1.8 54 2.2 Distributed

[6] 0.18 2.0-4.6 -9 9.8 2.3 -7 1.8 12.6 0.9 Feedback

[7] 0.18 3.1-10.6 <-9.7 9.2 5.55 7.25 1 23.5 0.78 Feedback

[8] 0.18 3.1-10.6 <-9.9 9.3 4 -8.8 1.8 9 1.1 L-C Filter

表2.1 常見之寬頻低雜訊放大器比較表 
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2.3 低雜訊放大器(Low noise Amplifier)參數介紹 

一般在設計設計低雜訊放大器(Low noise Amplifier)時，一些用來定義或

描述其效能的參數應該先加以介紹。如:雜訊指數(Noise Figure) 、1dB 壓縮

點(1dB compression point)、輸入三階截取點(input third-order intercept 

point,IIP3)等。 

 

1. 雜訊指數(Noise Figure)[9] 

雜訊因數(noise factor)和雜訊指數(noise figure)，都是用來表示接收

系統或是放大電路中雜訊之參數。放大器之雜訊指數示意圖，如圖 2.8。 

雜訊因子(noise factor)定義表示為式(2.2) 。 

( ), ,

@ total  output  noise 1
@ output  noise  dut  to  input  source  resistance

1

i i

i i o

o i i

o o

i a input a inputi a

i i i

S S
N N NSNR inputF S GSSNR output GN
N N

G N N NGN N
GN GN N

= = = = = ≥

+ +
= = = +

 (2.2) 

圖 2.8 中輸入訊號 Si及輸入雜訊 Ni ，經增益為 G 之放大電路，產生輸出信號

So 、輸出雜訊 No、輸入所增加之雜訊 ,a inputN 。 

而雜訊指數(noise figure) 定義表示為式(2.10)： 

1010logNF F= (dB)           (2.10) 

 

圖 2.8 單級放大器之雜訊指數示意圖 

So/No 

Si/Ni 

Gain
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2. 1dB增益壓縮點(P1dB Gain Compression Point)[9] 

放大器之操作區域中，輸出功率（Output Power）將正比於輸入功率（Input 

Power），呈現線性之增加，此線性化增加之常數一般稱為增益（Gain）。當輸

入信號超過一定功率時，輸入功率與輸出功率之線性關係將不再維持，而會進入

飽和或稱為壓縮，故定義當輸入功率增加至使得原本線性化輸出功率下降1 dB，

亦即增益下降1 dB 時，相對應之數值稱為1-dB 壓縮點（P1dB），如圖2.9所示。 

 

圖2.9 1dB增益壓縮點示意圖  

 

3. 第三截斷點（Third-order intercept point，IP3）[10] 

在無線系統接收中，將兩個很接近( 1ω 、 2ω )的頻率輸入至放大器時，由於

電路元件的非線性效應，產生交互調變造成許多高階諧波，其中三階交互調變

( 1 22ω ω− 和 2 12ω ω− )的輸出是我們比較重視的，因為此諧波會落於非常接近主

要頻率訊號 1ω 與 2ω 的兩旁，而濾波器無法濾除如此鄰近的干擾訊號，因此，會

造成主訊號的失真且會干擾其他頻道的訊號，進而增加解調位元錯誤率（Bit 

Error Rate，BER），造成訊號品質惡化。如圖2.10為三階非線性現象示意圖。 

 

 

圖2.10 三階非線性現象示意圖 
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因此三階截斷點(IP3)為衡量電路線性度重要參數，其定義為主頻功率與三

階非線性項功率延長線的交點。如圖2.11所示，為三階截斷點(IP3)示意圖，其

中IIP3及OIP3分別為輸入及輸出的三階截斷點(input or output third-order 

intercept point) ，一般而言，交會點越高，或者IIP3及OIP3越大，代表線性

度越佳。 

 

圖2.11 三階截斷點(IP3)示意圖 
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第三章 應用於超寬頻之電容回授匹配 

與電流再利用之低雜訊放大器 

3.1  簡介 

在設計寬頻低雜訊放大器時，需考慮到的重要參數有輸入阻抗(Input 

matching)、雜訊指數(Noise Figure) 、P1dB 壓縮點(1dB compression point)、

輸入三階截取點(input third-order intercept point,IIP3)以及工作頻率範圍

內的增益平坦度(Gain Flatness)的特性都是必須列入設計的考量之中。 

 

本論文研究的寬頻低雜訊放大器電路架構共有二級: 第一級為輸入匹配級

(Input matching stage)，是利用電容回授方式與源級衰退電感(Source De- 

generated Inductor)所組成的放大器架構，來完成寬頻的輸入阻抗匹配。 

第二級放大器為兩個NMOS疊接(Cascade)的共源級(Common Source)放大器架構， 

且電路為共用電流(Current-Reused)方式，使能達到高增益表現且降低電路的功

率消耗，其中兩級(M2,M3) 並且分別諧振於不同的頻率，以達到超寬頻3.1 ~ 10.6 

GHz的設計目標。完整電路圖如圖3.1 所示。 

 

圖3.1 電容匹配與電流再使用之超寬頻低雜訊放大器之設計 
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3.2  寬頻輸入匹配級(Input matching stage)[11] 

此電路是利用第一級放大器輸出端的RC負載、L2、C1回授(feedback)及Lg作輸

入端匹配輸入匹配，降低輸入端的匹配網路複雜度，以達到寬頻的需求。如圖3.2

所示。電阻R2是為了防止震盪增加電路的穩定度，R1為大電阻，主要是避免RF訊

號洩漏而影響偏壓。 

 

圖3.2 寬頻輸入匹配級 

 

 輸入匹配分析[12] 

圖3.3.1為第一級放大器M1加上負載的完整小訊號模型等效電路。其中此負載RL

與CL即為第二級放大器之寄生電容與寄生電阻。為了分析輸入匹配網路，在此將

它分成低頻響應及高頻響應分別如圖3.3.2及圖3.3.3所示。 

 

圖3.3.1 第一級放大器小信號等效電路 
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在低頻響應下之輸入阻抗分析: 

如圖3.3.2所示，此時負載僅為RL之效應。若將Cgd及ro忽略，且假設Cgs之阻抗

遠大於Ls之阻抗的條件下，則小信號等效電路輸入阻抗方程式可近似為： 

( )1 1s m gs s m
inL g

gs gs gs gs

L g j C L gZ j L
j C C j C C

ω
ω

ω ω
+

= + ≈ +      (3.1) 

 

圖3.3.2 低頻小信號等效電路 

 

由(3.1)式可以得知，當相依電流gmVgs流經電感Ls時，將產生與輸入電流相同

位(In Phase)之電壓，此時可產生其值 s m

gs

L g
C

之輸入電阻。當較小之Cgd將會增加

有效輸入電容，且當一有限值ro將會衰退gm，並且會降低由Ls所產生之輸入阻抗

的實部。因此，假設ωLS << 1/ωCgs，ωLS << RL 且流經Cgd之洩漏電流(Leakage 

Current)遠小於汲極電流時。則 (3.1)式之較理想的表示示為: 

( )
1

1 1 1
L

gds m
inL g m

gs gs gs

CL gZ j L g R
j C C C

γω γ
ω

−
⎛ ⎞ ⎡ ⎤

= + + + +⎜ ⎟ ⎢ ⎥⎜ ⎟ ⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎣ ⎦
    (3.2) 

其中 o

o L S

r
r R j L

γ
ω

=
+ +

           (3.3) 

由方程式(3.2)可知， inLZ 為一個R、L、C串聯電路。圖3.3.3所示為第一級放大

器在低頻響應下的模擬結果。 
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圖3.3.3 第一級放大器在低頻響應下之模擬圖 

 

在高頻響應下之輸入阻抗分析: 

如圖3.3.4所示，此時負載僅為CL之效應。 

    

圖3.3.4 低頻小信號等效電路 

在此先將相依電流源 m gsg V 轉變為相依電壓源 m o gsg r V ，如圖3.3.5所示。 

freq (0.0000Hz to 15.00GHz)

S(
1,

1)

2 4 6 8 10 12 140 16

-15

-10

-5

-20

0

freq, GHz

dB
(S

(1
,1

))
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圖3.3.5 先將相依電流源 m gsg V 轉變為相依電壓源後之等效電路圖 

其中Ya為從Cgd分之看入所形成的導納，而Zb為從Cgs分之看入之所形成的阻抗，V1、

V2及V3分別為MOS之G、D、S端點之電壓。若相依電流 m gsg V 遠大於流經Cgd或Cgs之

電流時，則迴路電流ILoop可近似為: 

1
1

Loop m o gs o s
L

I g r V r j L
j C

ω
ω

−
⎡ ⎤

= + +⎢ ⎥
⎣ ⎦

         (3.4) 

因此，Cgd分之看入時所形成的導納Ya為: 

1

1 2

1

1
a gd gd a a

a

V VY j C j C R j L
V j C

ω ω ω
ω

−
⎛ ⎞−

= = + + +⎜ ⎟
⎝ ⎠

      (3.5) 

其中 

L
a

m gd

CR
g C

=   a m o gdC g r C=   ( )1s L
a m o

m o gd

L CL g r
g r C

= +     (3.6) 

而從Cgs分之看入時所形成的阻抗Zb為: 

1

1

1 1

1 1 1 1
b b

gd gd b b

VZ j C
j C V V j C R j L

ω
ω ω ω

−
⎛ ⎞

= = + + +⎜ ⎟− ⎝ ⎠
      (3.7) 

其中: 

m s
b

gs

g LR
C

=  

gs
b

m o

C
C

g r
=   

s m o L
b

gs

L g r CL
C

=              (3.8) 
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因此，可由Ya及Zb的關係得知電容性負載時所形成的輸入阻抗為: 

1
1

inH a
b

Z Y
Z

−
⎛ ⎞

= +⎜ ⎟
⎝ ⎠

             (3.9) 

由方程式(3.9)可知， inHZ 為一個R、L、C串聯再並聯電容電路。圖3.3.6所示為

第一級放大器在高頻響應下的模擬結果。 

 

圖3.3.6 第一級放大器在高頻響應下之模擬圖 
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圖3.4 S11寬頻帶輸入匹配模擬結果 
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圖3.5.1 Current-reused 

   topoology 
圖 3.5.2 Current-reused 

With a series inter-stage 

resonance 

圖 3.5.3 Current-reused 

With three cascaded gain 

stages 

3.3 電流再利用架構 

為了節省低雜訊放大器的供應電壓和消耗功率，且依舊提供足夠的增益，常

使用電流重複利用的架構， 此低功率消耗的技術是由基本Cascode、Inverter 架

構所延伸發展的，如圖3.5.1為基本的電流重複利用架構，對直流而言電路為

Cascode形式，共用一電流源可減少功率消耗，而對小訊號來說電路是Cascade

形式，擁有較大的增益。 

之後有人更進一步的延伸此架構，提出with a series inter-stage 

resonance架構[13]，如圖3.5.2所示，使用電流重複利用包含LC串聯共振架構，

並提到在相同偏壓和電流下可以得到比基本的電流重複利用架構還高的增益。 

另外在three cascaded gain stages此架構中，包含三級增益級的架構[14]，如

圖3.5.3所示，實現在0.18 μm CMOS製程技術上，在僅消耗0.9mW的直流功率時，

5GHz 的頻率上可以得到9.2dB 的功率增 
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3.4  電流再利用放大級 (Current reused amplifier stage) 

第二級放大器為兩個 NMOS 共源極放大器組態疊接(Cascode)而形成的架

構，如圖 3.6 電路中所示。 

此放大器利用電路中，L4為共源極放大器 M2的負載(peaking)，目的為阻擋

RF 訊號流至 M3之 source 端，並使共用電流由 M3流至 M2。C3為旁路(Bypass)電

容，其功能則為提供第二級有個交流接地路徑的功能以形成 common source 放

大並避免信號耦合到第一級。C4為耦合(Coupling)電容，目的為讓 RF 訊號送至

第二级之共源放大器，並阻擋直流流入。L5用以被調整與 M3之 Cgs形成串聯諧振

(Series- Resonance)電路，達成兩組放大器間訊號之耦合，以將訊號傳遞至輸

出端。可使增益在設計的頻段達到較佳的平坦度與增益值。R5、L6則為共源極

放大器 M3的負載，目的為並聯尖峰(Shunt Peaking)之設計方式，其可提供延

伸所設計之高頻頻寬與增益平坦度。L7與 C5則是負責此電路的輸出阻抗匹配達

至 50 Ohm。R4則是提供偏壓的作用，電阻值以不明顯增加 noise figure 作為

考量因素。 

 

圖 3.6 電流在利用放大級 
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3.5  電流再利用放大及原理[16] 

如圖 3.7 所示為簡易的第一級小信號電路圖，id2 是電晶體 M2 的小訊號汲

極電流；L4是第一級的負載電感，CL2 跟 RL2 則是它的雜散電阻跟電感；Cpar2 則

是代表著 M2 的汲極端所有的雜散電容，而 Vo2 是小訊號電壓。可得知第一級的

增益( 02

2d

v
i

) 可由式(3.10)表示: 

02

2
2 2

4 2
4 2

32 4 2 3

1 1( ) 1 1
11

1 ( )

d
par par

L
L

L L

v s
i sC sCsL R sL R

sCsC sL R sC

= =
+ +

+ ++
+ +

   (3.10) 

其中，雜散電容 CL2 極小可忽略。 

2 4
302

222
4 2 2 2

3

1

( )
1

L

pard
par par L

R j L
Cv

Ci L C j C R
C

ω
ω

ω
ω ω

⎛ ⎞
+ −⎜ ⎟

⎝ ⎠=
− + +

        (3.11) 

 

圖 3.7 簡易的第一級小信號電路圖 

由式(3.10)與(3.11)可得知，第一級電壓增益主要取決於負載電感 L4 、汲極端

的寄生電容 Cpar2，及旁路電容 C3 。當 L4的感值增加時，低頻增益會增加，原因

是 L4為低頻段的鋒值(peaking)，圖 3.8 表示為電感 L4 對增益的影響。且 C3 

可使第一級共源級放大得到一個近似理想的接地，圖 3.9 表示為電容 C3 對增益

的影響，所以要選擇適當的 C3與 L4，可使增益在設計的頻段達到較佳的平坦度

與增益值。 
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圖 3.8 電感 L4 對增益的影響 
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圖 3.9 電感 C3 對增益的影響 
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3.6 中間級串聯耦合(Series inter-stage Coupling)架構[17][18] 

圖3.10為inter-stage resonate小訊號等效示意圖表示之。若忽略M3之Cgs下，

以M2之Drain為輸入端，到M4之Drain為輸出端所形成的小信號模型，為圖3.10所

示。 

C4

L5

L4 Cgs3 gm3Vgs3

Id2 Id3

+

-
Vgs3

Vx

Cd

 

圖3.10 第二級放大器電路之小訊號模型 

其電流增益如(3.7)式所示: 

4
3 3

2 3
4 5

4 3

1

1 1 1
d m d

d gs

d gs

sL
i g sC
i sC sL sL

sC sC C

+
=

+ + + +
            (3.12) 

從(3.7)可得知，當 L4與 Cd形成高阻抗且 L5與 Cgs3形成共振時，可使增益在設計 

的頻段達到較佳的平坦度與增益值。圖 3.11 與圖 3.12 表示為電晶體 M3 尺寸與

電感 L5在共振下對增益的影響。         
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圖 3.11 電晶體 M3 尺寸對增益的影響 
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圖 3.12 電感 L5對增益的影響 
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第四章 電容回授匹配與電流再利用之低雜訊放大器模擬 

4.1 佈局考量與電路佈局圖 

在高頻元件佈局上，元件放置與走線(Metal Line)的不同，不但與面積大小

有關，更與電路特性有密切的關係，最主要是走線所產生寄生效應。導線(Trace)

之長度需越短越好，以避免產生過大的損耗及過多的寄生電感與寄生電容。走線

在轉角處時，應走45°角而避免90直角的發生，主要是因為電荷會集中在轉彎的

90°尖角處，產生尖端放電效應，嚴重影響電路特性。 

走線寬度的決定，取決於通過該導線的電流密度(Current density)，因此

電源線(Power line)和資料線(Data line)所需要的走線寬度自然也就不同，金

屬導線層不同其密度也有所不同，Metal6~ Metal1 中，Metal6 密度最低，Metal1 

則反之。盡量可能的避免長距離的平行線出現，以防止串音(Crosstalk)現象發

生。直流導線上需加上旁路電容，以避免導線產生電感效應。使用的MOS 電晶體、

電感、電容、電阻，均有內建一圈保護環(Guard-Ring)將元件包圍起來，可有效

防止元件與元件或走線之間的訊號干擾。 
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在完成佈局及電路模擬後，須執行設計規則檢查(Design Rule Check; DRC)

和佈局與線路比對(Layout versus schematic; LVS)驗證無誤後即完成佈局。在

完成佈局後晶片尺寸為0.95*0.77 mm2 ，如圖4.1所示。 

 

圖4.1 電容回授匹配與電流再利用之低雜訊放大器佈局圖 

4.2 模擬結果 

在電路設計階段，電晶體的特性參數會隨製程的變異因素(process corner)

會產生漂移。依據特性漂移的範圍訂定電晶體的參數變異範圍，NMOS 及PMOS 分

別定義三組參數(slow, typical, fast)，電路的模擬應考慮參數的變動corners 

simulation (SS,,TT,,FF)，以供模擬實際下線結果參考，如圖4.2所示 

 
圖 4.2 參數變異範圍 
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此論文電路模擬結果與量測之比較分別如下列各圖所示，並將其結果參數值列於

表4.1，此外將其結果參數值與其他論文之比較列於表4.2與表4.3。 

 

圖 4.3.1 S11輸入阻抗之比較結果 
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圖 4.3.2 S22輸出阻抗之比較結果 
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圖 4.3.3 S12之比較結果 
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圖 4.3.4 S21 之比較結果 
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圖 4.3.5 NF 之比較結果 

 

 

圖4.3.6 穩定度模擬結果 
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圖4.3.7 P1dB在3.0GHz下之比較結果 

 

 

圖4.3.8 P1dB在5.0GHz下之比較結果 
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圖4.3.9 P1dB在7.0GHz下之比較結果 

 

 

圖4.3.10 P1dB在10.6GHz下之比較結果 
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圖4.3.11 IIP3在3.0GHz下之比較結果 

 

 

圖4.3.12 IP3在5.0GHz下之比較結果 
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圖4.3.13 IP3在7.0GHz下之比較結果 

 

 
圖4.3.14 IP3在10.6GHz下之比較結果 
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Frequency 3.1~10.6GHz 

Conner Post-sim Measured 

S11(dB) < -10.7 < -10.07 

S22(dB) < -10.6 < -15.2 

S12(dB) < -29.7 < -28.25 

S21(dB) < -10.6 < 6.66 

N.F.(dB) 3.41~4.55 3.13~7.05 

3.1GHz -8.1 -10 

5.0GHz -5.1 -7 

7.0GHz -5.0 -1.8 
IIP3(dBm) 

10.6GHz -2.2 4 

3.1GHz -19.5 -16 

5.0GHz -19.0 -11.2 

7.0GHz -18.5 -9.5 
P1dB(dBm) 

10.6GHz -16.25 -5 

Power (mW@1.5V) 25.485 26.7 

表4.1 表示模擬結果與量測參數值之比較 
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一、 相關研究比較： 

 [19]  [20]  [21]  Post-Sim Measure 

Technology 0.13μm CMOS 0.18μm CMOS 0.18μm CMOS 0.18μm CMOS 0.18μm CMOS

Topology Current-reuse Current-reuse Current-reuse
Feedback+ 

Current-reuse

Feedback+ 

Current-reuse

RF(GHz) 3.1–10.6 3.1–10.6 3.1–10.6 3.1–10.6 3.1–10.6 

S11(dB) < -17.5 < -8.7 <-8.6 < -10.7 < -10.07 

S22(dB) < - 14.4 < -10.9 <-8 < -10.6 < -15.2 

S21(dB) 7.92±0.23 10.0-13.1 9.5  <12.1 < 6.66 

NF(dB) 2.5 - 4.56 2.7-4.9 5-5.6 3.41~4.55 3.13~7.05 

P1dB(dBm) -14 * NA NA -21.5 -16 

IIP3(dBm) -4 * NA NA -8.1 -1.8 

Chip area (mm2) 0.435 NA 0.98 0.72 0.72 

Power consumption (mW) 10.68 13.9 9.4 10.24 26.7 

*At 6 GHz   **At 3.1GHz          表4.2 在相同技術下參數比較表 
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 [22] [23] [24] Post-Sim Measure 

Technology 0.18μm CMOS 0.18μm CMOS 0.18μm CMOS 0.18μm CMOS 0.18μm CMOS

Topology Dual Feedback Cascad+ CS CG+ Cascad
Feedback+ 

Current-reuse

Feedback+ 

Current-reuse

RF(GHz) 3.1–10.6 3.1–10.6 2-10.1 3.1–10.6 3.1–10.6 

S11(dB) -11.24 dB -9.7 to -19.9 <-9.76 < -10.7 < -10.07 

S22(dB) -18.5 dB -8.4 to -22.5 NA < -10.6 < -15.2 

S21(dB) 10.87 ~ 12.02 dB 11.4 ± 0.4 10.2  <12.1 < 6.66 

NF(dB) 4.7 ~ 5.6 dB 4.12 ~ 5.16 3.68 3.41~4.55 3.13~7.05 

P1dB(dBm) -20  -7.86* NA -21.5 -16 

IIP3(dBm) -12.0 ~ -10.6 0.72* -1* -8.1 -1.8 

Chip area (mm2) 0.665 0.447 NA 0.72 0.72 

Power consumption (mW) 10.57  22.7 7.2 10.24 26.7 

*At 6.4 GHz 

表4.3 與其他技術參數比較表 
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4.3 結論 

本論文提出3.1~10.6GHz之超寬頻低雜訊放大器的設計與製作，主要是利用

電容回授與電流再利用放大電路來完成。論文中，討論了設計觀念，模擬結果的

討論，再者設計LNA所需之放大器，分析與評估系統規範與需求，以低消耗功率

與低雜訊為目標。此晶片利用第一級放大器的輸出負載(RC Loading)及兩個電感 

(Lg，LS)作匹配，減少輸入端的匹配電路，有效的降低雜訊指數，而cascade架構

提供較好的頻率響應（frequency response）與隔絕度（isolation），在第一

級放大器輸入端串上一個電感，且利用Cgd及LS回授來達到寬頻的輸入匹配。 

在此架構電路實際量測結果如下：在供應電壓1.5V下，頻寬為3.1 ~ 10.6 GHz，

輸入反射係數小於-10.07以下，輸出反射係數小於-15.2dB以下，平均順向增益

大於6.66dB，逆向隔離小於-28.25dB以下，雜訊指數為3.13~7.05dB，input P1dB

為-16dBm，最小值為IIP3為-10dBm，晶片消耗功率為26.7mW。 

為了電路能達到輸入阻抗50歐姆，必須在回授電容與NMOS尺寸上做取捨，此兩

種參數會使影響電路的雜訊指數、增益與消耗功率。當回授電容增大時，會使在

低頻段的增益值降低並且雜訊指數也增加，但若是增加NMOS的尺寸，雖然能改善

增益與雜訊卻增加總體的消率功率，也是此電路架構在未來需要作改善的地方。 
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4.4 未來研究方向 

在此論文架構中，輸入匹配級部份，由於在drain端使用一顆負載電阻RL，導致

消耗了部分功率，並且必須在回授電容與NMOS尺寸上做取捨，而嚴重影響到電路

的雜訊指數、增益與消耗功率。為了改善此問題，希望能使用一顆PMOS來替代電

阻RL，不僅能大大減少功率損耗且達到原有的效能，如圖5.1所示，為PMOS來替

代電阻RL。 

在 per-simulation @SS 製程變異模式下，修改後與原電路架構下模擬結果

如圖 5.2.2 所示，其結果參數值列於表 5.1;可由表 5.1 得知，將原負載修改為 PMOS

後，不僅能減少功率損耗且達到原有的效能。 

 

圖 4.4 以 PMOS 替代原負載電阻 RL 之電路 

電路種類 原負載電阻電路 修改為 PMOS 之電路 

Conner SS SS 

S11(dB) < -10 <10.7 

S22(dB) < -11.18 <11.4 

S21(dB) <14 <14.4 

N.F.(dB) 2.022~3.53 1.76~3.47 

Power (mW@1.5V) 13.4 9.63 

表 4.4 以 PMOS 替代原負載電阻 RL 後之比較 
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圖 4.5.1 原電路在 Pre-sim 下結果

 

圖 4.5.2 修改至 PMOS 後在 Pre-sim 下結果 
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