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2.4-GHz PHEMT 低雜訊放大器、CMOS 接收機

與主動濾波器 

 
學生：楊 雋                            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 

 

本篇論文主要針對現今應用較為廣泛的 ISM(industrial scientific 

medical)頻段去實現電路，設計電路包含低雜訊放大器、應用於接收端

的主動濾波器以及低功率接收機。 

論文會先對低雜訊放大器的設計作探討，並利用 0.18μm CMOS 製

程實現一個差動低雜訊放大器，且藉由 0.15μm PHEMT 製程的高轉導及

高截止頻率等優點，實現具有良好雜訊表現的單壓操作低雜訊放大器，

接著分析不同接收機之優劣，並以直接降頻架構為主，利用 0.18μm 

CMOS 製程實現一個結合被動混頻器的低功率接收機，論文最後部分先

就 Q 值對濾波器的影響做分析，並以 0.18μm CMOS 製程實現一個整合

性高的可調式帶通濾波器。 
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2.4-GHz PHEMT Low Noise Amplifier, CMOS Receiver and 

Active Bandpass Filter 

 

Student：Chun Yang                      Advisor：Chinchun Meng 

 

Institute of Communication Engineering 

National Chiao Tung University 

 

Abstract    

                                             

The thesis focuses on the circuits which are suitable for the 

ISM(industrial scientific medical) band. The designed circuits include 

low noise amplifier、active filter which is suitable for receiver front-end 

and low-power receiver. 

First, we describe the issues and tradeoffs in the design of the low 

noise amplifier and implement a differential low noise amplifier realized 

in a 0.18μm CMOS technology. We choose 0.15μm PHEMT technology 

to implement circuits due to its high transconductance and high cut-off 

frequency and have designed a single biasing low noise amplifier 

showing a good noise performance. Next, we describe the differential 

receiver architectures and focus on studying direct conversion 

architecture. A low-power receiver realized in a 0.18μm CMOS 

technology is implemented by using a passive mixer. Finally, we 

analyze the impact for the quality factor of bandpass filter and 

implement a tunable bandpass filter realized in a 0.18μm CMOS 

technology.      
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1.1 研究動機 

由於點對點的通訊及交換資料的優點，屬於 WLAN(wireless local 

area networks)範圍的應用，重要性日漸增加，如電子商務、汽車無線

裝置、保全設備控制等，而為了提升短距離無線傳輸應用的普遍性，

降低通訊裝置的製造成本及提高裝置的持續使用率，將是未來發展的

趨勢，同時也是電路設計者的追求目標，為了解決上述的問題，就電

路設計者的觀點來說，可從提高電路的整合性及創造低功率消耗的電

路架構作為發展的方向。因此本論文第三章針對直接降頻接收機做探

討，並實現操作於2.4-GHz 的低功率接收機，第四章對主動濾波器做

討論，並實作可調式帶通濾波器，未來將使濾波器整合在接收機內以

取代一般外接式濾波器。 

  對於積體電路製程來說，藉由不同製程的特性，可使電路達到更好

的效能，相較於現今使用較廣泛的 CMOS 製程技術，以砷化鎵(GaAs)

為基礎的 PHEMT 製程技術具有更高的轉導值及截止頻率。因此本論

文第二章實現單壓操作的 PHEMT 低雜訊放大器，希望藉由製程特性

使電路效能有所突破。 
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1.2 論文組織 

  本篇論文將利用TSMC 0.18 m CMOS以及WIN 0.15 m HEMT製

程技術來設計晶片。本論文分為五個章節，第一章為導論，說明研究

動機與論文組織。第二章為低雜訊放大器，探討在設計低雜訊放大器

時，將會遭遇到的問題及如何在各個效能要求中做取捨，並實作差動

型式及 HEMT 製程的低雜訊放大器。第三章為低功率接收機，先比

較各接收機架構之優劣，接著針對直接降頻型式做探討，並實作

2.4-GHz 的低功率接收機。第四章為主動濾波器，會先探究 Q 值對濾

波器實現所造成的限制，接著尋求解決的方法，並實作差動架構的帶

通濾波器。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 

  低雜訊放大器是無線通訊系統重要的電路區塊之一，由於低雜訊放

大器為繼天線之後，訊號遭遇到的第一級電路，經下式(2.1)可知，低

雜訊放大器對系統整體的雜訊表現具有很大的影響力。 

2
1

1 1 ( 1)

11
1 ( 1) m

total

p p p m

NFNF
NF NF

A A A 


                    (2.1) 

其中 NFm為各級的雜訊指數，Apm為各級的增益，由上式可知，當低

雜訊放大器在具有足夠增益以抑制後級雜訊的前提下，放大器本身的

雜訊表現對整體雜訊表現來說，佔相當高的比例，如何有效降低低雜

訊放大器的雜訊指數，將會是設計的重點之一。 

  對於低雜訊放大器的雜訊效能來說，不僅可藉由不同的電路架構來

改善，也可利用不同製程的特性，以達到更好的雜訊表現。 

  本章會先以疊接放大器為例，介紹低雜訊放大器如何在功率消耗的

限制下，達到輸入級匹配，並闡述在設計匹配時，為了維持各項效能

的要求，將會遭遇到的問題，第一件實作電路是以差動型式實現低雜

訊放大器，第二件作品是以 PHEMT 製程來實現電路。 
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2.2 低雜訊放大器原理 

在設計低雜訊放大器時，有幾項需達成的目標，其中包含放大器

本身的雜訊指數、在良好線性度的前提下提供足夠的增益、產生 50

歐姆的輸入阻抗用來匹配銜接前端的傳輸線，由於低雜訊放大器的種

類繁多，這裡取疊接式源級退化架構作為出發點，分析與探討上述的

設計重點，之後的實作成品，也是以此架構作為設計骨架。 

2.2.1 疊接低雜訊放大器架構 

如圖(2.1)，此架構由兩顆 MOS 作疊接，Ls 作為第一級 M1 的源

級退化，Ls 和 Lg 在電路中所扮演的角色，在之後對電路雜訊的分析

會作深入的探討，而 M2為此電路帶來頻寬的增加、反向隔離度以及

減輕 M1 對電路增益的負擔。由於從 M2 源極看入的阻抗較少，使得

M1 產生的米勒電容減小，在頻率響應上將極點往高頻移動，造成頻

寬增加，且 M2汲極至源級的增益相當小，產生近似隔離的效果。M2

汲極端的 L 與 C，經由共振產生純阻抗，在操作頻率時，產生近似純

電阻的效果，卻克服掉純電阻直流下浪費電壓空間的缺點。 

1M 2M
gL

sL L

C

inRF
outRF

DDV

DDV
 

圖(2.1)疊接低雜訊放大器 
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2.2.2 雜訊與阻抗匹配[2] 

    就基本的疊接放大器來說，如圖(2.2)及圖(2.3)，根據文獻[2]， 

1M

2M

sv

'

sZ

sR

 

圖(2.2)一般疊接放大器 

'

sZ

sZ

2

ngi

2

ndigg

gsC m gsg v





gsv

inZ

sv

sR

 

圖(2.3)一般疊接放大器雜訊分析 

 

可得知雜訊參數如下: 

0

n

m

R
g




                                                (2.2) 

 

 

2

0

2
2

2

1
55 1

1
55 1

opt

gs

j c
c

Z

C c
c

 
 



  
 



 
  

  


 
  

   
   

 

                    (2.3) 
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 20 2
1 1

5
min

T

F c





                                  (2.4) 

從圖(2.3)可得知，在忽略閘極電阻下，輸入導納為純虛數，將輸入導

納與式(2.3)比較，可看出此架構無法同時達到輸入阻抗匹配和低雜訊

的效果，藉由回授機制，將可以解決上述問題。 

    回授網路不僅可以使原電路達到更好的穩定性、更大的頻寬等多

項優點，當回授技巧與低雜訊放大器相結合時，可以使 Zopt更接近理

想的結果，而下圖(2.4)所示的放大器例子，是利用 Ls作為源級退化

來產生串串回授，使在阻抗匹配成立的條件下又可達到低雜訊的表

現。 

由下圖(2.5)的小訊號模型，經過電路分析，可以推得 Zin如下式: 

1 m s
in g

gs gs

g L
Z sL

sC C
                                       (2.5) 

1M

2M

sv

sR

gL

sL

 

圖(2.4)源級退化疊接放大器 
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sZ

2

ngi

2

ndigg

gsC m gsg v





gsv

inZ

sv

sR

gL

sL

 

圖(2.5)源級退化疊接放大器雜訊分析 

根據文獻[2]，可得知此架構的雜訊參數如下: 

0

n

m

R
g




                                               (2.6) 

0

opt opt sZ Z sL                                            (2.7) 

 20 2
1 1

5
min

T

F c





                                  (2.8) 

經由比較上述兩架構的雜訊參數，會發現 Ls的納入只對 Zopt造成影

響，源級退化後的Zopt讓放大器有機會在阻抗匹配下達到低雜訊要求。 

若將式(2.7)用另一種方式表示，如下式: 

                 
0 1

Reopt opt s

gs

Z Z m sL
sC

                  (2.9) 

由上式(2.9)與式(2.5)可發現源級退化後的 Zopt使下式有機會成立， 

                       opt inZ Z                         (2.10) 

阻抗匹配和雜訊匹配皆成立的條件下，可得到下述四式: 

                  Re[ ] Re[ ]opt sZ Z                     (2.11) 
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                   Im[ ] Im[ ]opt sZ Z                    (2.12) 

                   Im[ ] Im[ ]in sZ Z                     (2.13) 

                    Re[ ] Re[ ]in sZ Z                    (2.14) 

在(2.10)式成立的條件下，要讓上述所列四個等式成立需要三個變數， 

可以藉由調整電晶體大小和偏壓以及 Ls來使電路達到雙匹配。先調

整電晶體大小，使(2.11)式成立，接著選定 Ls來使(2.12)成立，最後選

定電晶體偏壓來使(2.14)成立，由於電路設計有環環相扣的特性，這

種骨牌式的選定需要經過某種程度上的微調與修正才能使電路設計

趨於完整，而如何在設計目標彼此牽制的情況下作取捨，會在後面的

論文作探討。 

  雖然圖(2.4)的架構能使低雜訊放大器同時達到雜訊與阻抗匹配，但

電路的功率消耗也是設計的重點之一，為了同時考量匹配與功耗，衍

生出新的架構，如下圖(2.6)， 

1M

2M

sv

sR

gL

sL
exC

gZ

 

圖(2.6)跨接電容源級退化放大器 
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Cex對 Zopt的改變使電路放寬對功耗的要求，新的雜訊參數和輸入阻

抗如下述兩式(令 Ct=Cgs+Cex): 

1 m s
in s

t t

g L
Z sL

sC C
                                      (2.15) 

 

 

2

0

2
2

2

55 1

55 1

t

gs

opt

t
gs

gs

C
j c

Cc
Z

C
C c

Cc

 
 



  
 



 
     


   

       

                (2.16) 

根據上述兩式可發現，在雜訊與阻抗匹配成立的條件下，Cex提供另

一項自由度，考慮雜訊與匹配的同時，可將功率消耗也納入考量。

2.2.3 線性度[8] 

    通常放大器的輸入輸出特性可以表示成一個非線性方程式，如式

所示(2.17)，對於一個變動範圍極小的輸入訊號來說，可將式子化簡

成式(2.18)，αo可視為偏壓點，α1可視為小訊號增益，若考慮兩輸出

訊號間的變化，可得到式(2.19)，式(2.19)可視為輸入變化與輸出變化

的線性關係，當輸入訊號變動範圍增大時，高階非線性項會慢慢顯露

出來，導致系統呈現非線性，換句話說，當斜率隨著輸入訊號變動而

改變時，可稱系統為非線性。 

2

0 1 2( ) ( ) ( ) ( )n

ny t x t x t x t                            (2.17) 

0 1( ) ( )y t x t                                          (2.18) 
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1y x                                                (2.19) 

由於非線性的考量種類繁多，這裡將針對電晶體及源級退化架構作線

性度的探討，下圖(2.7)及圖(2.8)分別表示基本放大器和源級退化放大

器的架構， 

       

outV

1M

dsi

gsV



                 

outV

1M

'

gsV



 sR

 

     圖(2.7)一般放大器               圖(2.8)源級退化放大器 

考慮圖(2.7)，可推得輸出電流與輸入電壓的關係如式(2.20)所示 

2 3

2 3ds DC m gs gs gsi I g V g V g V                            (2.20) 

，由式(2.20)可知，gm對於電路線性度有著某種程度的影響，接著考

慮圖(2.8)，藉由電路推導，可推得新的輸出電流與輸入電壓的關係如

式(2.21)所示， 

1

m
m

m s

g
G

g R



                                          (2.21) 

若將電流與電壓的關係以圖形表示，如下圖(2.9)所示，可看出源級退

化減緩輸出對輸入變化所做出的改變，換句話說，使斜率變化較為平

緩，進而增加電路的線性度。 
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0sR 

0sR 

inV

1DI

 

圖(2.9)源級退化響應圖 

2.2.4 元件選定之考量 

    在設計低雜訊放大器時，必須同時考量許多因素，像雜訊指數、

增益、線性度、阻抗匹配、功率消耗…等等，而彼此的相依性使電路

設計的難度大幅增加，需要經驗與工具的配合才能在各項要求中取得

平衡，模擬工具所需耗費的時間往往取決於經驗的多寡，若能在選取

元件時判斷出正確的設計方向，將節省許多不必要的時間消耗。 

    參考本章 2.2 節圖(2.6)及文獻[2]，可得知 Zg與雜訊因子如下所

示: 

1
( )

( ) ( )

m s
g g s

gs ex gs ex

g L
Z s L L

s C C C C
   

 
                   (2.22) 

1
gl o

s s L T

RR
F

R R Q

  

 

 
     

 
                              (2.23) 

就輸入阻抗匹配而論，低雜訊放大器藉由 Ls作源級退化來使 Zg產生

實部，再利用 Lg來消除虛部項，用以匹配銜接前端的傳輸線，在選

定 Ls的過程中，會遭遇到各要求相依性的牽制，若 Ls尺寸變小，為
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了維持匹配，在虛部項部分，必須選擇放大 Lg，Lg的尺寸增加，伴

隨而來的寄生電阻會造成雜訊指數的上升，在實部項部分，若電晶體

尺寸不變，必須增加電流，除了消耗功率外，閘極跨壓的上升也使得

電晶體的操作區不穩定，讓放大器的線性度下降，若電流固定不變，

必須縮小電晶體尺寸，而縮小尺寸則需藉由 Lg的放大和跨壓增加來

做補償，同樣會遭遇到上述所提及的困難，將 Ls尺寸變小，由於源

級退化的關係，可以增加放大器增益，且 Ls可視為一回授電路，回

授機制讓放大器線性度上升，上面種種的探討顯示出各項因素優劣互

相消長的特性，且上述討論只將阻抗匹配納入考慮，若再同時考量雜

訊匹配，眾多因素的交互影響下，容易模糊設計方向。 

    假如能在已知條件下，歸納出一條明確的設計步驟，將節省許多

不必要的模擬電路時間。根據雜訊匹配與阻抗匹配，並將 Zopt與 Zin

帶入式(2.11)到式(2.14)，可得知下列四式: 

 

 

2

2
2

2

5 1
Re[ ]

55 1

s

t
gs

gs

c
Z

C
C c

Cc






  
 






   
       

              (2.24) 

 

2
2

2

5
Im[ ]

55 1

t

gs

s s

t
gs

gs

C
j c

C
sL Z

C
C c

Cc






  
 



 
  

   
   

       

          (2.25) 
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1
Im[ ]s s g

t

sL Z sL
sC

                                     (2.26) 

Re[ ]=50m s
s

t

g L
Z

C
                                       (2.27) 

對於先進製程來說，式(2.26)約略等於式(2.25)，因此在設計匹配時，

可將式(2.26)忽略，在操作頻率確定的前提下，可由式(2.24)求出電晶

體大小，在設計 Cgs的同時，必須將功耗控制變因 Cex納入考量，Cex

選的過大，將會導致 ft的下降，進而影響 Fmin，得到電晶體及 Cex適

當尺寸後，接著利用式(2.27)求出 Ls，最後以式(2.25)求出 Lg。  

2.3 實作一：5.6-GHz Differential Low Noise Amplifier 

(CMOS 0.18-μm) 

2.3.1 研究動機 

為了建立一個對雜訊具有高容忍度的系統，差動低雜訊放大器是

個可研究的方向，由於差動電路架構本身抗雜訊的特性，提高了差動

低雜訊放大器的可行性。就接收端而論，為了可以排除不必要的高階

非線性項，接收機通常由雙平衡混頻器構成，此接收機架構提供了使

用差動低雜訊放大器的理由。 
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2.3.2 差動放大器之探討 

1M 2M

 

            圖(2.10)環境雜訊示意圖 

 對於低雜訊放大器而言，具有良好的抗雜訊能力是此電路主要目

標之一，在訊號傳輸的過程中，勢必會遭受環境的影響，外來的雜訊

會降低所要訊號的能見度，相較於單端低雜訊放大器，差動低雜訊放

大器具有對環境雜訊更好的免疫性，如圖(2.10)所示，由偏壓所注入

的雜訊對於差動訊號來說，屬於共模訊號，在產生輸出訊號的過程

中，環境雜訊所造成的影響將被抑制掉[8]。 

除了雜訊的問題，線性度的好壞也是一個電路設計是否完整的參考因

素之一，接續 2.2.3 的探討，接下來將考慮差動電路的非線性問題，

由於差動電路本身的奇對稱特性，可將式(2.17)化簡成下式: 

3 5

1 3 5( ) ( ) ( ) ( )y t x t x t x t                               (2.28) 

電路所具有的差動型式將會使偶次非線性項消失，若差動電路元件彼

此不匹配，仍會產生偶次非線性項，這裡將忽略元件不匹配的問題，

參考文獻[]，假設有一弦波訊號 Vmcosωt 當作單級放大器與差動放大

器的輸入，可推得高次諧波的大小與一次諧波的大小比如下兩式: 
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2

4( )

mHD

F GS TH

VA

A V V



                                     (2.29) 

2

3

232( )

HD m

F GS TH

A V

A V V



                                    (2.30) 

上兩式階數差異是由於差動放大器的奇對稱所造成，比較上兩式可看

出差動型式的放大器較不易受高階非線性項所影響。 

一般來說，在分析差動電路時，會將電路分為兩部分探討，差模型式

和共模型式，接下來將以本次實做電路作為分析的出發點，討論兩種

型式所具有的特性，本次實做電路如下圖(2.11)所示: 

1inV
2inV

1outV 2outV

ddV

 

圖(2.11)差動放大器架構圖 

將電路分解為差模及共模型式，如下圖(2.12)、(2.13)所示: 
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     圖(2.12)差模電路                  圖(2.13)共模電路 

差模電路可等效為一般源級退化低雜訊放大器，電路特性已在前節做

過分析，在此不再贅敘。相較於一般低雜訊放大器，共模電路略顯差

異，在源極部分多了一對 LC 電路，若 LC 電路設計在操作頻率共振，

將減小共模增益，使電路達到更好的抗雜訊能力，且 LC 並聯的型式

將節省直流的電壓空間，在不影響偏壓路徑的前提下，對所要頻率的

訊號產生效果。 

2.3.3 電路設計 

    在設計差動放大器時，考量到電路的對稱性，將以電路的差模電

路作為設計的出發點，差模電路可視為一基本源級退化低雜訊放大

器，關於設計流程，將依循一般放大器的設計方式，對於輸入極和匹

配網路部分，先由預定功耗，初定電晶體大小以及偏壓，再藉由雜訊
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及阻抗匹配決定 Ls、Lg、Ct以及修正過後的電晶體大小，此差動電路

M1的 width 選為 5μm、finger 數定為 22，根據文獻[1]，可知 MOS 元

件的閘級雜散電阻是雜訊貢獻來源之一，由下式(2.31)可知， 

23
g

R W
R

n L
   (n 為電晶體 finger 數)                       (2.31) 

選取大的 finger 數可以降低閘級電阻，進而減少電阻所產生的雜訊。

Ls選為 680 pH、Lg選為 3.5 nH，當電感數值達到電路設計的要求後，

藉由組合電感圈數及半徑以產生較好的 Q 值，Q 值的提升將減少電

感的寄生電阻，且考量到電路佈局的走線長短，先選定圈數，接著選

取適當半徑，對於輸出級來說，LC tank 的共振頻率設計在 5.8GHz，

考量到雜訊的影響，同樣需要選取 Q 值較高的電感。 

2.3.4 量測考量 

在量測 S 參數時，可利用兩端 S 參數量測結果，經由數學的轉換，以

得到所需的數值，但對於雜訊的量測，必須重新做考量，根據文獻[6]， 

量測架設如圖(2.14)所示，由於量測儀器只適用於單入單出的型式，

必須利用巴倫(balun)，使差動放大器與量測儀器做銜接， 
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DUT

Power Split

Balun

Power Combine

Balun

 

圖(2.14)量測架設示意圖 

實際的被動巴倫本身會有損耗，像是變壓器彼此間的偶合效應，而損

耗會使元件貢獻雜訊，因此在作量測時，必須將巴倫的損耗考慮進去。 

兩端點的雜訊因子(F)可表示為下式， 

F=             Available  noise  at  output  port                      

Available  noise  at  output  port  due  to  source  resistor  alone 

而串接電路的雜訊因子如下式(2.32)， 

1 2 1 3 1 2( 1) / ( 1) / ( )cascF F F G F G G                      (2.32) 

本次串接電路由三端的巴倫與差動放大器構成，因此式(2.32)必須做

某種程度上的修正，將重新考慮各電路對雜訊的貢獻，並且從雜訊因

子的定義推導出新的公式。 

假設輸入巴倫的端點一至端點二或三的功率增益和雜訊因子為 G1及

F1，輸出巴倫的端點二或端點三至端點一的功率增益和雜訊因子為

G2及 F2，量測架設如圖(2.15)所示， 
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Noise Figure Meter Noise Figure Meter

1 1,G F 2 2,G F

1 1

2

3

2

3

 

圖(2.15)巴倫量測架設圖 

在輸入巴倫端點一接上 50 歐姆的情況下，可得到端點二的雜訊功率

頻譜密度如式(2.33)， 

1 1kT F G                                              (2.33) 

當輸出巴倫端點二及三皆接上 50 歐姆時，可得到在端點一由巴倫本

身所貢獻的雜訊功率頻譜密度如式(2.34)， 

2 2 2 2 22 ( 2)kT F G kT G kT F G                           (2.34) 

對於差動放大器來說，可藉由兩個具有功率增益 A 及雜訊因子 F 的

單入單出放大器來等效，每個單端放大器的雜訊可表示如(2.35)式， 

( 1)kT F A kT A kT F A                               (2.35) 

歸納上述的結果後，可推出由輸入巴倫兩輸出端點、兩單入單出放大

器及輸出巴倫所貢獻的總輸出雜訊功率如式(2.36)所示， 

1 1 2

2 2 2

2

2( 1) ( 2)

totalF F G kT A G

F kT A G F kT G

     

        
                   (2.36) 
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而在整體串接架構輸入端接上 50 歐姆後，可得到單獨由電阻所貢獻

的總輸出雜訊功率如式(2.37)， 

1 24resisterF kT G A G                                     (2.37) 

根據雜訊因子的定義及式(2.36)、(2.37)，可得到新的串接雜訊因子公

式如(2.38)所示，整體串接電路的功率增益如(2.39)所示， 

1 1 2 1

1 1 1
( 1) / ( 2) / ( )

2 2 4
cascF F F G F A G                    (2.38) 

1 24cascG G A G                                         (2.39) 

上述兩式的變數 F 及 A 為未知數，其餘變數皆可由量測儀器得知，

藉由量測到的參數，以得到所要的雜訊及增益響應。 
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2.3.5 晶片量測結果 
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圖(2.16)輸入返回損耗 
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圖(2.17)電壓增益 
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圖(2.18)雜訊指數 
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圖(2.19)功率線性度 
 
 

 

           圖(2.20)Die Photo (1.0mm1.0mm ) 
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2.3.6 結果與討論 

 本電路使用 CMOS 0.18m 製程，晶片照片如 0 所示，佈局分佈

是上下兩個 RF 埠採用 GSGSG pad，DC 點針放在電路的左下角且並

聯足夠的穩壓電容，以防振盪情況發生，這次設計由於電感的關係，

使電路面積較大，面積為 1.01.0mm
2。 

 在量測結果方面，實際量測與模擬結果皆稍有誤差，佈局走線所

產生的寄生電容與寄生電阻，造成 S 參數的偏移與雜訊指數的上升，

實際電路操作在與模擬相同的跨壓環境下，因為走線寄生電阻的影

響，造成相較於模擬結果略小的電流，為了保持與模擬效能的一致

性，需使電路操作在更大的跨壓。 

 

表2.1 5.6-GHz 差動低雜訊放大器模擬與量測比較表 

Item Post-Simulation Measurement 

Supply Voltage (V) 1.8 

Voltage Gain (dB) 32 31 

Noise Figure (dB) 2.41 2.596 

IIP3 (dBm) -1.85 -1 

IP1dB (dBm) -4 -8.4 

Input Return Loss (dB) 
<-10 

(5.0GHz~6.45GHz)  

<-10 

(4.7GHz~6.1GHz)  

Current Consumption (mA) 2.78 2.8 
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表2.2 5.6-GHz 差動低雜訊放大器文獻比較表 

Ref 
fC 

(GHz) 

NF 

(dB) 

PDC 

(mW) 

Gain 

(dB) 

 Supply 

(dB) 

IIP3 

(dBm) 
Tech. 

This 

work 
5.6 2.59 5.04 5.7 1.8 -1 

0.18-m 

CMOS  

[4] 2.4 3.2 9.8 15 1 -1 
0.18-m 

CMOS  

[13] 5.25 2.5 48 16 3 -1.5 
0.25-m 

CMOS  

[14] 5.7 3.7 14.4 12.5 1.8 -0.45 
0.18-m 

CMOS  

[15] 5.5 3.2 17.2 13 1.5 -8.2 
0.18-m 

CMOS  

 

 

2.4 實作二：5-GHz /2.4-GHz Low Noise Amplifier 

(PHEMT 0.15-m) 

2.4.1 研究動機 

 接續前言所提及，低雜訊放大器扮演著決定整體通訊架構的雜訊

效能，有鑑於此，對於放大器雜訊效能必須格外的要求，除了在架構

上做創新與改良，也可藉由不同製程的特性來達到目標，相較於

CMOS 製程，pHEMT 製程具有較好的抗雜訊表現與較高的轉導， 

這次利用 pHEMT 製程來實現低雜訊放大器，希望能在雜訊效能方面

有所突破。 
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2.4.2 電路架構 

inLNA

outLNA

DDV

1M

2M

3M

4M
gL

sL

mL

1R
2R

1C

2C

 

圖(2.21)低雜訊放大器架構圖 

 此電路如圖(2.21)所示，輸入級為源級退化型式，第二級為共汲級

型式，且電路採取current-reuse的架構，電晶體M2、M4提供電路的直

流偏壓，由於pHEMT製程屬於空乏型電晶體，可操作在負壓，藉由

這項特性可創造出操作在0伏的偏壓電路，如下圖(2.22)所示 

 

圖(2.22)自偏壓電路 

相較於一般以電流鏡提供偏壓的架構，此架構減少所需的偏壓電流，

且只使用單一電晶體，排除掉不同電晶體因製程變異所產生的不匹配
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性，進而降低對電流所造成的影響，由下圖(2.23)可知，可將pHEMT

操作在0伏，  
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圖(2.23)pHEMT I-V curve 

2.4.3 電路分析 

1.直流分析: 

  此電路直流路徑如圖(2.24)所示，由於對稱的關係， 

DDV

1M

2M

3M

4M

1R

PV

 

圖(2.24)直流電路圖 
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節點電壓 Vp可假設為 VDD/2，根據克希何夫電壓關係式，可得到 M1、

M2彼此間電壓關係式如式(2.40)所示， 

1 2 0gs dsV V                                             (2.40) 

當 M1導通時，Vgs1 > VP，VP 大約為-1.1V，由前述不等式與式(2.40)

作結合，可得到 Vgd2 > Vp，因此電晶體 M2將操作在三極管區，在電

晶體 M1操作在飽和區的前提下，必須滿足 Vgd1 =-VDD/2< Vp，也就是

說，偏壓 VDD必須大於 2.2V。因為 M1操作在飽和區且 M2操作在三

極管區，式(2.40)可改寫為下式(2.41)， 

2

11
1

2

( )( )1
0

2 ( )

gs P

gs

P

V VW L
V

W L V


   


                         (2.41) 

在電晶體長度(length)皆為 0.15μm 的前提下，可將(W/L)2/(W/L)1 定義

為 r，式(2.41)可以轉換成如式(2.42)所示， 

2

1 (1 ) (1 ) 1gs PV r r V     
                              (2.42) 

根據式(2.42)，直流電流 IDS與汲級飽和電流 IDSS的比例可表示成式

(2.43)， 

2
2(1 ) 1DS

DSS

I
r r

I
    
                                   (2.43) 

此比例是個與製程變異互為獨立的常數。 

2.小訊號分析: 

  此電路小訊號電路如圖(2.25)所示，電感 Lg和 Ls提供輸入級雜訊與
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阻抗的匹配， 

inLNA

outLNA

1M

3M

gL

sL

mL

1R
2R

2C

4dsr

1C

exC

 

圖(2.25)小訊號電路 

級間電感 La用來與節點電容(C1、C2)做共振，以減少訊號傳遞時，電

容所造成的損耗，電阻 R1用來偏壓電晶體 M1，而電阻擺放的位置，

會影響到電路的雜訊表現，將電阻置於電感 Lg前方與後方，如圖(2.26)

所示， 

 

gL
sR

1R

sL

sigV

 

gL
sR

1R

sL

sigV

 

圖(2.26) (a)R1置於 Lg前 (b) Lg置於 R1前 

經由計算，可得到電路的雜訊指數分別如式(2.44)、(2.45)所示， 

1

1 sR
NF

R
                                             (2.44) 
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2

1

1 1
gs

s

LR
NF

R R

  
     
   

                                (2.45) 

由上兩式可得知，當電阻置於閘級電感後方時，電路本身的雜訊指數

會隨著頻率上升而增加，所以電路將以圖(2.26)中(a)的方式來對第一

級做偏壓。 

2.4.4 電路設計 

  在此將以圖(2.21)作為設計考量的依據，對於輸入級來說，源極退

化電感 LS用來使輸入阻抗實部趨近 50 歐姆，尺寸選為 463pH，閘極

電感 Lg消除輸入阻抗的負虛部，尺寸選為 6.7nH，電容 Cex能使電路

減少功率的消耗，尺寸選為 264pF，電阻 R1 選為大尺寸，目的是在

偏壓電晶體 M1的情況下，不至於使訊號傳遞時有太大的損耗，且由

前節分析，電路本身的雜訊指數與電阻 R1 成反比，在此電阻值選為

3500 歐姆，級間電感 Lm用來共振掉電晶體 M1汲極與 M3閘極端的寄

生與雜散電容，尺寸選為 3.0nH，電晶體 M2、M4為電路的自偏壓電

路，寬度(width)與並聯數(finger)選為 11μm 與 2，以減少電路的功率

消耗，而 M1的 width 與 finger 選為 29μm 與 4，尺寸選取背後的原因

是當電晶體偏壓電流在 0.2IDDS與 0.3IDDS之間時， PHEMT 元件有最

好的雜訊表現，在此 IDS與 IDDS的比例為 21%，電阻 R2用來改善輸出

的阻抗匹配，尺寸選為 27 歐姆。 

  同理，5GHz 的低雜訊放大器也依循上述的選取方式，2.4GHz 與 
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5GHz 的各元件尺寸如圖(2.27)、(2.28)所示。 
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圖(2.27)2.4GHz 共源級共汲級架構(CSCD) 
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圖(2.28)5GHz 共源級共汲級架構(CSCD) 
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2.4.5 晶片量測結果 
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圖(2.29)輸入返回損耗 
 

0 1 2 3 4 5 6
-35

-30

-25

-20

-15

-10

-5

0

 

 

S
2

2
 (

d
B

)

RF frequency  (GHz)
 

圖(2.30)輸出返回損耗 
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圖(2.31)S21 
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圖(2.32)雜訊指數 
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圖(2.33)功率線性度 

 

    圖(2.34)Die Photo (1.0mm1.0mm ) 
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2. 5GHz 
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圖(2.35)輸入返回損耗 
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圖(2.36)輸出返回損耗 
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圖(2.37)S21 
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圖(2.38)雜訊指數 
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圖(2.39)功率線性度 

 
圖(2.40) Die Photo (1.0mm1.0mm ) 
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2.4.6 結果與討論 

1.2.4GHz: 

  此電路用 CMOS 0.18μm 製程實現，晶片如圖(2.6)所示，輸入及輸

出端皆用 GSG pad，DC 針置於右上角，晶片面積為 1x1mm
2。 

  此電路量測與模擬結果稍有誤差，在 S 參數部分，S11 在頻率

1.95GHz 到 2.4GHz 間小於 10dB，最低點落於 2.2GHz，推測是走線

寄生效應造成此頻飄的現象，S22 由於輸出串接電阻的幫助，呈現寬 

頻的匹配，雜訊指數在操作頻率 2.4GHz 時為 1.3dB，對於雜訊的量

測來說，若直接使用穩懋所提供的大訊號模型來進行模擬與設計，依

照以往的經驗，將會產生過大的誤差，以致無法達到設計目標的要

求，這次在設計電路元件參數時，使用此製程 test key 所建立出來的

模擬元件模組，由量測結果可知，利用 test key 量測參數為依據的元

件模型來作設計，將使得 NFmin有相當高的精確度，且 NF 最低點落

在所要的頻率點，此次量測的 IIP3 為-4dBm，OIP3 為 14dBm。 

2.5GHz: 

  此電路用 CMOS 0.18μm 製程實現，晶片如圖(2.54)所示，輸入及輸

出端皆用 GSG pad，DC 針置於右上角，晶片面積為 1x1mm
2。 

  此量測得到的 S11 在頻率 3.8GHz 到 5.5GHz 間小於 10dB，雜訊指

數在操作頻率 5GHz 時為 1.4dB，IIP3 為 0.7dBm，OIP3 為 17dBm。 
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表 2.3   2.4-GHz PHEMT LNA 模擬與量測比較表 

Item Post-Simulation Measurement 

Supply Voltage (V) 3 

S21 (dB) 18.8 18 

Noise Figure (dB) 1.01 1.3 

IIP3 (dBm) -7 -4 

IP1dB (dBm) -20 -17 

Input Return Loss (dB) 
<-10 

(2.1GHz~2.7GHz)  

<-10 

(2.0GHz~2.4GHz)  

Current Consumption (mA) 8.73 10.8 

 

 

 

表 2.4 5-GHz PHEMT LNA 模擬與量測比較表 

Item Post-Simulation Measurement 

Supply Voltage (V) 3 

S21 (dB) 18.8 17 

Noise Figure (dB) 1.161 1.4 

IIP3 (dBm) -9 0.7 

IP1dB (dBm) -22 -12 

Input Return Loss (dB) 
<-10 

(4.8GHz~6.5GHz)  

<-10 

(3.9GHz~5.5GHz)  

Current Consumption (mA) 8.21 10.8 
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3.1 前言 

  近年來無線通訊越來越普及，傳輸資料量的增加以及可以做為遠

端點對點的傳輸等優點，使得市場對於無線通訊系統需求量大幅上

升，在工商產業、消費電子、遊戲業等方面，都可以看到無線通訊的

應用。針對藍芽通訊或 IEEE 802.11b 規格的無線通訊，系統對於低功

耗和低成本的要求，使得單晶片低功耗的接收機更具重要性，高度積

體化降低系統建構所需的成本，且藉由架構的改量與創新，能使系統

在一定的能源消耗下做更長時間的操作。 

  對於低功耗的設計來說，可從系統架構的選取開始發展，直到電路

細部的設計，每個層面皆有許多的低功耗技術可選擇與應用，本電路

選擇直接降頻架構，而內部子電路也以低功耗為前提去做設計。 

  本章會先探討系統架構的選擇，並介紹此預實現架構需在哪些設計

方面做考量，接著分析各電路區塊設計需注意的地方，最後對電路量

測結果做討論。 
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3.2 架構選擇之考量 

對於一般的無線接收機設計，通常有三種架構，直接降頻(direct 

conversion)、超外差(super-heterodyne)、低中頻(low-IF)，由於超外差

架構的高效能與良好的穩定性，此架構被廣泛的利用在現代通訊上，

雖然此架構優點繁多，但仍有一項主要的缺點，關於鏡像訊號的問

題，如下圖(3.1)所示，所要訊號(ωs)載在本地訊號(ωLO)上時，會產生

鏡像訊號(ωim)，當訊號皆到達接收端後，經過接收端本地訊號(ωLO)

的降頻並經過低頻濾波器後，會產生所要訊號和鏡像訊號重疊的現

象，如圖(3.2)所示，而鏡像訊號的干擾，降低所要訊號接收的準確度。 

LO
LO

im im 

IFIF



ss

 

圖(3.1)鏡像訊號 

LPF

IF cos LOt
 

圖(3.2)鏡像訊號干擾 
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除了鏡像訊號的問題外，超外差架構需要數個混頻器，不僅增加架構

整體功率消耗，同時使電路的實現更為複雜，上述缺點使此架構不適

合低功耗、低成本的應用。對於低中頻架構來說，高的類比轉數位取

樣率和由增益與相位不匹配對鏡像抑制所造成的限制，使得此架構不

適用於低功耗的應用。相較於上述兩架構，直接降頻架構具有高密度

的整合性，且不需要鏡像抑制濾波器和 IF 通帶濾波器的使用，歸納

上述三架構的優劣比較及考量到低功耗和低成本的趨勢，將以直接降

頻型式作為接收機實現的架構。 

3.2.1 直接降頻架構之設計考量[2] 

1.直流位移  

  由於直接降頻架構輸出訊號操作頻率落於直流附近，外來的偏移電

壓會對所要訊號造成干擾且會飽和後級電路。一般來說，本地訊號端

(LO)和混頻器前端及低雜訊放大器前端往往無法達到很好的隔離

度，由下圖(3.3)所示，本地訊號會經由電容偶合或基底偶合到混頻器

前端(A2)或低雜訊放大器前端(A1)，不必要的反饋訊號會再經過一次

混頻的動作，與自身頻率相同的訊號作混頻將會產生直流項，同理，

混頻器和放大器前端的訊號也會漏至本地訊號端，藉由混頻機制產生

直流位移，如下圖(3.4)所示。 
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LPF

cos LOt

LO

Leakage

LNA

A1 A2

 

圖(3.3)本地訊號端溢漏 

LPF

cos LOt

Interferer

Leakage

LNA

A1 A2

 

圖(3.4)輸入端溢漏 

2. I/Q 訊號不匹配 

  應用在很多相位調變和頻率調變系統中的直接降頻架構須使用正

交型式，必須藉由相位移器在本地訊號端產生出兩個正交訊號，也就

是產生相角相差 90 度的訊號，而相角差未達到 90 度及 I/Q 訊號振幅

的不匹配會提高誤碼率，假設有一接收訊號為 xin(t)=acosωct+bsinωct，

a 和 b 為 1 或-1，在相位及振幅不匹配的情況下，本地 I/Q 訊號可表

示為 xLO,I(t)=2cosωct、xLO,Q(t)=2(1+ε)sin(θ+ωct)，ε 和 θ 分別代表振幅及

相位誤差，經過混頻及低通濾波器後，可得到兩基頻訊號 xBB,I(t)=a、

xBB,Q(t)=(1+ε) bcosθ-(1+ε) asinθ，由上述兩基頻表示式可知，本地 I/Q
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訊號的非正交性，會使基頻訊號的錯誤率上升。 

3.偶次項失真 

  一般接收機對於奇次非線性項較為敏感，而就直接降頻架構來說，

偶次非線性項也會造成影響，如圖(3.5)所示，假設低雜訊放大器的非

線性表示式為 y(t)=α1x(t)+ α2x
2
(t)，若在放大器輸入端有一干擾訊號為

x(t)= Acosω1t+Bcosω2t，放大器的非線性會使輸出產生一低頻項: k(t)= 

α2 ABcos(ω1-ω2)t，當此低頻干擾訊號漏至混頻器輸出端時，將會對所

要訊號產生影響，如圖(3.6)所示。 


2

1 2( ) ( ) ( )y t x t x t  
0

LNA

12

1 2 

圖(3.5)低雜訊放大器響應  

0



0

cos LOt

Feedthrough

 

圖(3.6)偶次非線性項的影響 
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除了上述所提，輸入端的干擾訊號會藉由低雜訊放大器的非線性對所

要訊號產生影響外，RF 訊號的二次諧波也會對所要頻帶造成影響，

如圖(3.7)所示，RF 訊號經過低雜訊放大器後，由於放大器本生的非

線性，會產生二次諧波項，當 RF 訊號和 LO 訊號的二次諧波項混頻

後，將對輸出所要頻帶造成干擾，如圖(3.8)所示。 


2

1 2( ) ( ) ( )y t x t x t   0

LNA

s s2

圖(3.7) 低雜訊放大器非線性響應 

0

0

s s2

0 2 LOLO
LO

RF

 

圖(3.8) 二次諧波項混頻 

4.閃爍雜訊(flicker noise) 

  由於接收機降下來的訊號頻譜會落於頻率為零的附近，頻率低的關

係使得閃爍雜訊的問題變得更為顯著，若分析閃爍雜訊在不同頻率下

對共源極架構的影響，可得知當操作頻率降低時，閃爍雜訊的問題會
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越來越顯著，在頻率為 1MHz 時，共源級架構的熱雜訊(thermal noise)

和閃爍雜訊大小相似 ，如(3.1)式所示， 

1 2
4

3ox m

K
KT

WLC f g
                                              (3.1) 

若在頻段 10Hz 到 200kHz 計算閃爍頻率的功率，如(3.2)式， 

200
4

1
10

2
4 (1 ) ln(2 10 )

3

kHz

n
Hz

ox m

K df
P KT MHz

WLC f g
                     (3.2) 

只考慮熱雜訊的情況下計算功率，可得(3.3)式， 

200
5

2
10

2 2
4 4 (2 10 )

3 3

kHz

n
Hz

m m

P KT df KT
g g

                            (3.3) 

比較(3.2)式和(3.3)式可得知，Pn1為 Pn2的 49.5 倍，由上述比例可得知，

閃爍雜訊在低頻時影響甚劇。 

3.3 電流驅動被動混頻器 

  混頻器有主動和被動兩種型式，對於主動混頻器來說，混頻器可為

電路提供增益，進而抑制後極的雜訊貢獻，而相較於主動型式，被動

混頻器排除直流功率消耗的問題，且具有較好的閃爍雜訊，被動混頻

器分為電流驅動和電壓驅動的架構，根據文獻[6]可知，電流驅動的被

動混頻器具有較好的雜訊表現。 
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  混頻器的雜訊，尤其是閃爍雜訊，對於接收窄頻訊號的無線通道來

說，會是個嚴重的問題，根據以往的經驗，主動混頻器所產生的閃爍

雜訊會跟注入電晶體的直流電流成正比，降低偏壓電流將能改善閃爍

雜訊的問題，被動混頻器不消耗直流功率的特性，使被動型式的混頻

器具有低閃爍雜訊的優點，除了直流電流會造成閃爍雜訊的產生，以

電流驅動被動混頻器來說，傳輸電晶體操作區域的重疊性高低也是閃

爍雜訊的控制變因之一，以實做的被動混頻器架構為出發點，如圖(3.9)

所示， 

1

2
ini

1

2
ini

mg

+

-

outV
+

-
iV

1M

2M

3M

4M

BV

*

LO
V

*

LOV

*

GLO LO
V V V 

*

LO LO GV V V 

 

圖(3.9)電流驅動雙平衡式被動混頻器 

當被動混頻器在操作時，電晶體會在三極管區和截止區做交替，而電

晶體彼此的截止與導通時段週期不一，會產生出重疊或無重疊的狀

況，以 M1、M2為例，若 VB+Vth < VG，電晶體操作區域會產生重疊的

情況，重疊的狀況是指在 LO 交流訊號相交點的附近，電晶體皆操作

在三級管區，如圖(3.10)所示， 
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1
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GV

overlap region 
 

圖(3.10)操作區域重疊 

假設輸入一個差模訊號 vin=Ainsinωint，計算雙平衡式混頻器的輸出雜

訊，可得到頻譜響應如圖(3.11)所示， 

 
 2in

no n in LO

nLO

A
v v f f nf

ST





 
   

 


inf2 LO inf f 2 LO inf fin LOf f
 

圖(3.11)雜訊頻譜分佈 

由結果可知閃爍雜訊會出現在頻率為 fin、2fLO+fin、2fLO-fin、…處，而

所要頻率會出現在 fin-fLO、fLO-fin，一般來說，閃爍雜訊不會對所要頻

率造成干擾，但若遇到 fin=3fLO/2 的狀況，雜訊會對所要訊號造成影

響，且假設有非相關干擾訊號出現在 fLO+fin 或 3fLO-fin 處，將會在操

作頻率處產生閃爍雜訊，混頻器輸出雜訊正比於輸入訊號，若非相關

干擾訊號稍大時，所產生出來的閃爍雜訊將會降低所要訊號的訊雜
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比。 

上述是重疊的狀況，同樣以 M1、M2為例，若 VB+Vth > VG，電晶體操

作區域將不會產生彼此重疊的情況，如圖(3.12)所示， 
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LOV

LO
Vmg

+

-

outV
+

-
iV

1M

2M

BV

B thV V
GV

on on

 

圖(3.12)操作區域未重疊 

經由計算，可得到未重疊狀態下雜訊頻譜響應如下圖(3.13)所示， 

inf2 LO inf f 2 LO inf fin LOf f

 
 in

no n in LO

nLO

A
v v f f nf

ST





 
   

 


 

圖(3.13)雜訊頻譜分佈 

由結果可知雜訊會對所要訊號造成影響，因此在未重疊的狀態下，閃

爍雜訊往往會導致所要訊號的訊雜比下降。 

由上述的分析可得知，不同的偏壓組合，電晶體將會產生操作區重疊
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或未重疊的狀況，在操作區重疊的情況下，閃爍雜訊落於遠離所要訊

號的頻帶，但若遇到非相關干擾訊號，仍會對所要訊號造成影響，在

操作區未重疊的情況下，閃爍雜訊會落於操作頻帶而降低訊號的訊雜

比。當雜訊和訊號成正比時，輸出的訊雜比由於閃爍雜訊而成為常

數，必須藉由更理想的LO訊號來改善[5]。 

3.4 實作一：2.4-GHz Low-Power Receiver with Passive 

Mixers (CMOS 0.18-μm) 

3.4.1 研究動機 

  隨著晶片設計的演進與發展，低製作成本及低功率消耗的要求日趨

重要，可藉由晶片積體化以達到節省成本的目的，本實做電路希望能

將接收機實現在晶片上，以節省外接電路的需要，外接電路帶來功率

消耗及額外面積的問題，且電路架構不同的設計與選擇攸關功耗的高

低，本次預實現的電路架構希望能在不影響各效能的情況下，達到低

功耗的要求。 

3.4.2 電路架構 

  此實做電路射頻部份由兩級低雜訊放大器、單入雙出變壓器、被動

混頻器所構成，如圖(3.14)所示，第一級低雜訊放大器為電感源級退
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化架構，利用源級退化來達到阻抗及雜訊匹配，第二級放大器用來增

加前級放大器的增益以抑制後級雜訊的影響，且與變壓器做結合，利

用變壓器將單端訊號轉成差動訊號，做為銜接後級雙平衡式被動混頻

器的橋梁，混頻器是採取被動型式，主動型式的混頻器不僅會有直流

功率的消耗，同時也因直流電流而加深閃爍雜訊對整體接收機的影

響，被動混頻器一般分為電壓型式和電流型式，此架構選用電流型

式，相較於電壓型式，電流型式的混頻器降低對後級基頻電路線性度

的影響。 

sv

sR

 

圖(3.14)低雜訊放大器與被動混頻器 

  電路基頻部份由帶有共模回授電路的轉阻放大器及可調式增益放

大器所組成，如圖(3.15)所示，轉阻放大器利用RC電路做回授，可用

來濾除訊號混頻後所產生的高階非線性項，增加混頻器的線性度並降



第三章  使用被動混頻之低功率放大器 

52 

低後級電路對線性度的要求，可調式增益放大器用來補償接收訊號過

大的狀況，藉由改變增益量來降低過大訊號對後級數位電路線性度所

造成的影響。 

1

2
in inI i

1

2
in inI i

 

圖(3.15)轉阻放大器與增益放大器 

  LO訊號部份，當輸入相位相差180度的訊號，藉由經過一多重相位

濾波器，如圖(3.16)所示，產生一組正交的I、Q訊號。 

LOV

*

LOV

 

圖(3.16)多重相位濾波器 
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3.4.3 架構分析[9] 

1.熱雜訊考量 

  此架構主要的雜訊由接收機輸入級、混頻器切換電晶體、轉阻放大

器及其回授網路的電阻所貢獻，根據[9]，若去計算混頻器前的輸入參

考雜訊電壓(input-referred voltage noise)，可得到下式(3.4)， 

 ,

22 2
2 2

,
2

44
,

2
n in

in par
n ampout in

m m m f

f CkT kT
V f f f V f

g g g R

  



   
              

    (3.4) 

其中α=gm/gds0、
 為製程變數，β

2為反映開關級動作時的常數，在LO

訊號為完整方波時的假設下，β
2為π

2
/8，Cpar為混頻器與變壓器級間的

寄生電容，由上式可得知轉阻放大器所貢獻的雜訊將隨著頻率升高而

更為嚴重，且Rf所貢獻的雜訊和Rf的倒數成正比 。 

2.線性度考量 

  混頻器的線性度受前級轉導放大器、切換電晶體對及後級轉阻放大

器的線性度所影響，謹慎的選取原件尺寸和適當的功率消耗，可使轉

導放大器有良好的線性度表現，而轉阻放大器的線性度取決於高階非

線性項的頻率偏移量，如圖(3.17)所示，轉阻放大器可視為一個以Zf

為回授阻抗的並並回授放大器，並由等效阻抗為Zgm的電流源做為輸
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入，假設放大器電壓轉移函數為A(f)，則放大器的迴路增益如下式(3.5)

所示， 

( )
( ) ( )

( ) ( )

gm

gm f

Z f
T f A f

Z f Z f



                                   (3.5) 

由於切換電晶體的頻率轉換，阻抗Zgm(f)在低頻時將會正比於靠近LO

頻率時的阻抗Z
’
gm(f)，因阻抗Z

’
gm(f)在LO頻率時的響應幾乎沒變化，

使得阻抗Zgm(f)在基頻時近乎為常數，而由RC電路構成的Zf(f)在基頻

時呈現低通的頻率響應，在A(f)的大小及線性度為常數的假設下，回

路增益T(f)會隨著頻率升高而增加，進而使電路產生更好的線性交會

點(input-referred linearity intercept point)。 

fR

fC

'

gmZ gmZ
fZ

 

圖(3.17)混頻器示意圖 
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3.4.4 電路設計: 

1.低雜訊放大器 

  此低雜訊放大器架構分為兩級，對於第一級放大器來說，先設定電

晶體尺寸的初始值，長度(length)選為0.18μm，以便有最小的NFmin，

寬度(width)和並排數(finger)採取以短寬配多排的組合，目的是降低閘

極電阻的效應，閘極電阻與電晶體寬度及並排數的關係，已在第二章

論述過，接著設定電晶體初始偏壓Vgs，使電晶體操作在所要的區域

和讓電路消耗電流在可容許範圍內，再來調整並排數來使Re[Zopt]接

近50歐姆，並選取源極電感Ls以消去Zopt的虛部，接著微調電晶體偏

壓和並排數來使ωTLS接近50歐姆，並藉由閘極電感Lg來消除輸入阻抗

的虛部，最後設計Cex的大小，使電路減少功率的消耗，各元件選定

時，將面臨到許多層面的考量，在第二章已多所論及。此輸入極匹配

網路部分，電晶體寬度選為5μm，並排數選為30，Ls選為1.2nH，Lg

選為6.5nH，第一級偏壓電流為2mA。 

  對於放大器各級的輸出級部份，LC tank 元件的選取以共振在操作

頻率為前提，去選定電感與電容的值，顧慮到增益的大小，會以較大

感值搭配相對應電容值，當以台積實際電感模型去與理想電感做對應

時，會需要調整電感走線寬度、圈數與半徑，而上述三個變數主要以
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佈局和電感本身Q值做為設計考量依據。第一級輸出級部份，電感值

為5.4nH(width=9μm、nr=4.25μm、rad=70μm)，電容為670Ff。整體電

路各元件尺寸如圖(3.18)所示，模擬如圖(3.19)所示。 

6.5nH

1.2nH

5.4nH

5x30

5x40

0.5pF

670fF

600fF

3K

5x8

Vt
5x20

1.8V

500fF

In

Transformer

2.0mA

0.57mA

5x8

M3

Vbias

 

圖(3.18)低雜訊放大器電路圖 
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圖(3.19)低雜訊放大器模擬圖 

2. 混頻器設計  

  此電路混頻器採用電流模式，選用電流模式背後的原因已在3.4.2

節分析過，電晶體是選用NMOS，相較於PMOS，NMOS高的電子遷

移率更適合做為切換電晶體，為了降低電晶體雜訊的貢獻，電晶體選

大尺寸以產生低導通電阻，且LO端的共模電壓設計為小於VB(RF端偏

壓)+Vt，使混頻器不會有同時導通的情況發生，當切換對操作區重疊

時，會降低傳輸增益和增加LO端的閃爍雜訊，現在將以較直觀的方
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式來論述電晶體同時導通時，如何對雜訊造成放大的影響，根據文獻

[3]，如圖(3.20)、(3.21)所示， 

fbR

fC

( )DS onr

( )DS onr

*

LOV

*

LO
V

  

fbR

2

DSr

niV
noV

 

     圖(3.20)混頻器導通示意圖           圖(3.21)等效電路圖 

圖(3.21)為圖(3.20)的等效簡化電路，計算圖(3.21)的轉移函數，可表 

示為如(3.6)式， 

2 fb DS

no ni

DS

R r
V V

r

 
  

 
                                           (3.6) 

Rfb因電晶體導通電阻並聯的影響，放大為兩倍，而通常Rfb都設計很

大，由上述推論可知，電晶體同時導通將放大雜訊對電路的影響。此

被動混頻器的電晶體寬度(width)為38μm，長度(length)為0.18μm，LO

共模電壓為1.4V。 
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3. 轉阻放大器設計  

  此放大器由具有RC做為並並回授的轉阻放大器及共模回授電路所

構成，如圖(3.22)所示，經由計算，放大器的雜訊可表示成(3.7)式， 

2
2 3
, 2

1 1 3 3 3

2 8
2 4

3

m P
n v b

m m m ox

KT g KT K
v kTr f

g g g C W L f

   
      

   
               (3.7) 

由上式可知，轉阻放大器的PMOS寬長比小且寬度與長度大的情況

下，能降低電路的雜訊，對於RC回授電路來說，以大電阻搭配大電

容，大電阻能降低電阻本身對電路的熱雜訊貢獻，但阻值過大會影響

到線性度，所以阻值的選取有個上限，而電阻搭配電容可產生低通濾

波的效果，電容選取大尺寸能對混頻器輸出訊號的高階非線性項有更

好的抑制效果。此轉阻放大器與共模回授電路消耗電流為0.4mA，回

授電路的電阻為2000歐姆，電容值為1.2pF。 

2x2
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L=1

W=5x10

L=1
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L=2

W=20x15
L=2
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W=5x5
L=1

W=10x10

L=1

W=10x10

L=2

W=2x5

L=2

W=2x5

150

1.8V 1.8V

1.2V

Vin1 Vin2

Vout1 Vout2

0.32mA 0.08mA 0.01mA

圖(3.22)轉阻放大器架構圖 
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4.多重相位濾波器設計  

  此電路使用兩級的多重相位濾波器，根據文獻[11]，若第一級的電

阻為Rs，第二級的電阻為RL，如下圖(3.23)所示， 

140SR   240LR  

(0)LOV

(180)LOV

 

圖(3.23)多重相位濾波器 

且負載為開路的情況下，在增益大於一的前提下，電阻彼此的比例關

係如公式(3.8)所示， 

1

2( 1)2 1

N

NL

S

R

R




 

  
  

                                              (3.8) 

其中N為階數，由式(3.8)可知，若為兩級多重相位濾波器的話，後級

電阻必須大於前級電阻才能得到大於一的增益，由於多重項位濾波器

最後一級電阻對雜訊貢獻占很大的比例，且考量到增益的問題，第一
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級電阻需避免設計太大，以免使第二級電阻對雜訊造成影響。此電路

前級電阻為140歐姆， 後級電阻為240歐姆。 

5.可調式增益放大器設計  

  此電路是NMOS和PMOS做搭配，產生一個可調增益的放大器，當

放大器收到訊號過大時，可利用此級降低增益，以避免影響到整體的

線性度。放大器是以PMOS架構取代傳統以電阻做為負載的型式，如

圖(3.24)所示，而以NMOS架構取代傳統以電阻做為源極退化的型

式，目的是節省電壓空間，以便有更好的線性度，對調整增益來說，

藉由操作在三極管區的電晶體，以改變電晶體等效電阻的方式來調整

增益大小，而負載電阻的改變會影響到電路本身頻寬，由於轉阻放大

器已把頻寬限制住，所以調整增益時，對頻寬所造成的影響，不至於

太過嚴重。此電路元件尺寸如圖(3.24)所示。 
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圖(3.24)可調式增益放大器架構圖 

3.4.5 晶片量測結果: 
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圖(3.25)轉換增益對LO功率 
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圖(3.26)轉換增益對RF頻率 
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圖(3.27)轉換增益對RF功率 
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圖(3.28)線性度 
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圖(3.29)隔離度對LO頻率 
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圖(3.30)雜訊指數對IF頻率 
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圖(3.31)輸入返回損耗 
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圖(3.32)轉換增益對IF頻率 

 

 

圖(3.33)Die Photo(1.45mm x 1.0mm) 
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3.4.6 結果與討論 

  利用 CMOS 0.18μm 製程實現的晶片如圖(3.33)所示，晶片所占面

積為1.45 mm
2，消耗功率為7.67mW，LO和IF port採用GSGSG pad，

RF port採用GSG pad，DC利用排針和點針。 

  由圖(3.31)可知，量測的輸入返回損耗比模擬來的低，造成彼此誤

差的可能原因是寄生效應的模型不夠精確，圖(3.25)為轉換增益對應

LO功率的變化，由圖可知所需LO功率較模擬時來的大，比模擬時多

3dBm。 

  圖(3.30)顯示在操作頻率時雜訊指數為5dB，而閃爍雜訊轉折點在

200kHz附近，雜訊指數的量測結果比模擬時高出1dB，可能原因是電

路本身走線的寄身效應。 

  圖(3.26)顯示的RF頻寬量測結果比模擬時低，由於用Cadence 工具

做萃線，無法將走線的電感性納入考量，導致出來結果的頻寬往低頻

移動。 
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表 3.1 2.4-GHz 接收機模擬與量測比較表 

Item Pre Simulation Measurement 

Supply Voltage (V) 1.8 

Conversion Gain (dB) 55 53 

RF Bandwidth (GHz) 2.29-2.47 2.22-2.36 

IF Bandwidth (MHz) 45 20 

NF (dB) 
2.8@100kHz 

2.75(noise floor) 

9@100kHz 

5(noise floor) 

IP1dB (dBm) -56 -50 

IP3dB (dBm)@Highest Gain -45 -41 

Input Return Loss(dB) >10(2.1~2.8GHz) >10(1.9~2.6GHz) 

LO-to-RF Isolation(dB) -- >50 

Current Consumption (mA) 3.84 4.26 

Power Consumption (mW) 6.9 7.67 

Process 0.18 μm CMOS 

Chip Size (mmmm) 1.45 x 1.0 mm
2 

 

mailto:2.8@100kHz
mailto:2.8@100kHz
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4.1 前言 

  射頻濾波器為無線通訊系統重要的區塊之一，用來濾除非所要頻

帶的干擾訊號及使通帶訊號在低損耗的情況下通過，目前市面上的濾

波器大部分是以外接式為主，而外接式的濾波器會消耗額外的功率且

需要阻抗匹配電路來做銜接，若將濾波器實現在積體電路上，不僅能

減少功率的消耗，額外電路的減少降低通訊系統建立所需成本，且積

體化使濾波器不必受到規格的限制，可以增加電路設計的彈性，像濾

波器的阻抗可以隨著不同需求的電路做改變，已達到最好的效能。 

  雖然在積體電路上實現濾波器具有許多優點，但在設計時，仍會遇

到許多瓶頸，一個主要的設計挑戰為平面螺旋電感本身的 Q(quality 

factor)值不高，Q 值不高的情況下，會導致濾波器對所要訊號有嚴重

的損耗，Q 值有限將會使濾波器難以達到所需的效能要求，必須藉由

不同的主動電路型式，來解決電感 Q 值不高的問題。 

  本章會先介紹 Q 值大小對濾波器所造成的影響，接著引入改善的

方法，並探討解決方法背後的原理，本次實作電路是以被動電感輔以

主動電路來實現。 
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4.2 架構選擇之考量 

  濾波器一般分為兩種類型，梯型 (Ladder)與窄頻偶合共振型

(narrowband-coupled-resonator)，梯型架構結合並聯與串聯共振，如圖

(4.1)所示， 

 

圖(4.1)梯型帶通濾波器架構圖 

但此架構的缺點為各被動元件的尺寸值差異太大，以一個中心頻為

2.14GHz 及頻寬為 60MHz 的帶通濾波器為例，元件的尺寸比例超過

30 倍。窄頻偶合型是以並聯或串聯共振器為主來做設計，由同一種

型式的共振器組成電路，以電感偶合並聯共振器如圖(4.2)所示，由於

共振器級間需利用電感來進行偶合，不僅增加面積且需要更多增加 Q

值的額外機制。 

 

圖(4.2)電感串接帶通濾波器架構圖 
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以電容偶合並聯共振器如圖(4.3)所示，因共振器級間所需電容值通常

很小，太小的容值易受製程變異的影響，但考量到本次設計想以差

動型式實現濾波器及 Q 值機制的可行性，將選擇電容偶合架構做為

電路實現骨架。 

 

圖(4.3)電容串接帶通濾波器架構圖 

4.3 濾波器設計考量 

1.Q 值影響  

對於射頻濾波器來說，電感有限的 Q 值對要在晶片上實現濾波器

產生很大的限制，雖然有許多改善的方法，例如佈局方式的改量與

外加被動元件等，但利用標準 RF CMOS 製程的電感，Q 值仍然無法

達到設計濾波器所需的要求，若比較帶有損耗電感的濾波器與理想

濾波器，根據文獻[2]，模擬圖如(4.4)所示，由圖上可知，電感有損

耗時，也就是說，電感 Q 值不高的情況下，將難以達到濾波器的效

能要求。 
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圖(4.4)理想與非理想響應 

2.Q 值改善 

實現高 Q 值的電感，可以利用主動元件創造出具有一般被動電感

特性的電路，但主動電感(active inductor)需要額外的功率消耗，且容

易對所實現電路線性度造成影響。而對被動電感來說，可藉由外加電

路來提升 Q 值，以主動元件的搭配，產生出負的阻抗來補償被動電

感本身的損耗。 

3.負阻抗實現電路 

下圖(4.5)為平面電感的俯視圖與等效電路， 
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sL sR

1pC 2pC

1subR
2subR

sC

 

圖(4.5)螺旋電感俯視圖與等效電路 

串聯電阻(Rs)等效金屬的歐姆損耗及基板渦電流的耗損，而 Rsub代表

基板電阻的損耗，Rs為電感主要的耗損來源，因此必須利用補償機制

來克服 Rs所造成的影響，以便使電感有良好的 Q 值。 

圖(4.5)的電阻串聯電感架構可轉換為並聯型式，如圖(4.6)所示， 

sC

sL
sR

pC

pL

pR

 

圖(4.6)串聯與並聯等效電路轉換 

由於肌膚效應(skin effect)的影響，Rs可能會隨著頻率而改變，但對標

準的螺旋型電感來說，可忽略 Rs與頻率的相依性，在上述的假設之

下，可得到並聯電阻的等效電阻如式(4.1)所示， 
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2 2
2( 1) s

p s

s

L
R R Q

R


                                            (4.1) 

由上式可知，並聯電阻(Rp)受頻率影響甚劇，而若想克服電感本身的

損耗，與 RP 並聯的負電阻必需與 RP有相同的頻率相依性，當作為補

償用的負電阻與電阻 RP彼此的頻率相依性無法契合時，補償後的 LC 

tank 會產生非理想的響應，進而造成濾波器通帶的失真[2]，如圖(4.7)

所示，虛線的響應表示負電阻頻率相依性不高的情況， 

2.4GHz

0dB

ideal

distortion

 

圖(4.7)通帶失真響應 

一般的損耗補償電路有負電導及負電阻型式，如圖(4.8)所示， 
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圖(4.8)負電導及負電阻電路 

左圖是利用 NMOS 偶合對(cross-coupled pair)產生負電導-gm/2，右圖

是藉由 NMOS 以電容作為源極退化產生負電阻-gm/ω
2
CgsCs，對於電容

源極退化式的單端電路來說，其負阻抗與頻率平方成反比的關係，導

致濾波器無法產生平坦的通帶響應。相較於單端電路，平衡式的

NMOS 偶合對具有多項優點，像對於由電源線偶合來的雜訊及干擾有

較低的敏感性，且電路本身對稱的架構，有較小的偶次項非線性失

真，負電導與頻率的低相依性，使濾波器更容易達到通帶頻寬的要求。 

4.4 實作一：Tunable Q-Enhanced Active Bandpass 

Filter (CMOS 0.18-μm) 

4.4.1 研究動機 

  在通訊系統的傳輸中，對接收端而言，在所要頻帶的附近會同
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時並存許多非相關訊號，為了減少鄰帶訊號對訊號產生不必要的干

擾，這時需要高選擇性的帶通濾波器來排除上述的干擾項。 

由於將帶通濾波器置於低雜訊放大器前端會對接收機整體造成

過大的雜訊指數，未來將把帶通濾波器放在低雜訊放大器和混頻器間

做銜接，且考量到後級混頻器往往是雙端輸入，這次架構採用單端輸

入且雙端輸出。 

4.4.2 電路架構 

  此電路是由兩級子電路並接而成，如圖(4.9)所示，考量到未來將會

用來銜接低雜訊放大器與雙平衡式混頻器，輸入端藉由變壓器將電路

差動輸入轉成單端輸入，輸出端仍維持差動輸出。 

inV 1outV

2outV

Q-Enhanced 

Cell

Q-Enhanced 

Cell

 

圖(4.9)整體濾波器架構示意圖 

  子電路如圖(4.10)所示，電路主要以 LC tank 與 NMOS 偶合對

(cross-coupled pair)構成， 
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QtuneV
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圖(4.10)子電路架構圖 

NMOS 偶合對用來產生與 LC tank 並聯的負電導，目的用來提升 LC 

tank 電感本身的 Q 值，根據[3]，假設電感本身的損耗以 Gloss表示，

偶合對的負電導以 G 表示，則 LC tank 並聯負電導後的整體 Q 值如

式(4.2)所示， 

0

0

1

( )
1 loss

loss

Q
Q

G L G G

G


 




                                  (4.2) 

由上式可知，在穩定性條件(Gloss > G)成立的前提下，負電導的引入，

有效提升整體的 Q 值。此電路是以電流鏡做為偏壓電流源，且藉由
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調整電流鏡的偏壓，可以在不同頻率下，調整負電導的大小，以補償

LC tank 損耗對頻率的相依性，而造成上述問題的原因已在 4.3 節論

敘過。為了使電路能改變操作的中心頻率，LC tank 是以可變電容作

為它的組成元件，如圖(4.11)所示，可變電容是以操作在反轉區

(inversion)的 PMOS 來實現， 

c c

capV

 

圖(4.11)可變電容電路架構圖 

藉由調整Vcap來影響電容大小，進而改變LC tank的震盪頻率。LC tank 

的電感是以立體電感取代一般的平面電感，如圖(4.12)所示，考量到

電路本身的架構，若以平面電感來實現，將會浪費過多的面積，且負

電導電路的使用，降低立體電感 Q 值不高對電路的影響性。 

 

圖(4.12)立體電感架構圖 
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4.4.3 架構分析[3] 

1.增益考量:由於此整體電路是以兩個相同子電路並接而成，往後的分

析將以一級電路做考量，考慮輸入變壓器以及第一級子電路，等效電

路如圖(4.13)所示， 

2L
2

C

2

lossG

2

G
transformer

+

_
inV outV

 

圖(4.13)等效電路 

根據[1.3V]，電壓增益的大小可表示為下式(4.3)， 

1
( )

1
( )loss tot

H j

G G j C
L








  
                             (4.3) 

Gloss為LC tank的等效轉導值，G為NMOS偶合對(cross-coupled pair)的

等效轉導值，Ctot為第一級輸出端的總電容值，當濾波器的操作中心

頻率為電感與總電容共振的頻率時，電壓增益如(4.4)所示，將式(4.4)

與式(4.2)做合併，可得到(4.5)式， 

1
( )

loss

H j
G G

 


                                      (4.4) 
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0( )H j Q L                                                 (4.5) 

從(4.5)式可知，當震盪頻率固定下，電壓增益與整體Q值成正比，由

於濾波器未來將會作為低雜訊放大器的後級電路，在此將低雜訊放大

器納入考量，可得到電路銜接後，整體的電壓增益如(4.6)式所示， 

0 0( ) ( )mH j G j Q L                                          (4.6) 

Gm(jω)為低雜訊放大器的轉導增益，由上式可知，在濾波器Q值與操

作頻率ω0固定的情況下，電壓增益與低雜訊放大器的轉導增益成正

比，可藉由低雜訊放大器提升濾波器整體的增益以降低後級混頻器雜

訊的影響。 

2.雜訊考量 :此濾波器雜訊主要由共振器的電感與NMOS偶合對

(cross-coupled pair)所貢獻，雜訊小訊號模型如圖(4.14)所示， 

L lossG C 2

tan kI G
2

GIinV
m inG V

outV

+ +

_ _

 

圖(4.14)雜訊小訊號模型 

其中電感損耗電導(Gloss)與負電導(G)的方均根雜訊貢獻可表示為式
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(4.7)、(4.8)， 

2

tan 4k lossI kTG                                                   (4.7) 

2 2
4 ( )

3
G m mbs dsI kT g g g f                                      (4.8) 

由上兩式可知，雖然偶合對(cross-coupled pair)的電晶體轉導增加會改

善整體的Q值，但會對整體電路雜訊造成不良的影響。 

4.4.4 電路設計 

  此電路架構主要分為三部分，LC tank、NMOS偶合對及電流鏡部

份，LC tank的電感是以立體電感實現，相較於一般的平面螺旋電感，

立體電感較省面積，本次電感是以sonnet軟體去模擬，藉由調整尺寸

已達到所要的Q值與感值，此電感外直徑為124μm，走線寬度為8μm，

圈數為兩圈。LC tank的電容是以操作在反轉區的PMOS實現，length

為0.18μm，width和finger數為5μm和30。偶合對的電晶體尺寸選太小

會無法補償電感的損耗，選太大會對雜訊與線性度造成影響，所以需

權衡各條件，以得到適當的尺寸。整體電路元件尺寸如圖(4.15)所示。 
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圖(4.15)整體電路元件尺寸 

4.4.5 晶片量測結果 
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圖(4.16)S11及S21 
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圖(4.17)輸出返回損耗 
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圖(4.18)可調頻寬範圍 
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圖(4.19)可調增益範圍 
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圖(4.20)功率線性度 

 



第四章  Q 增強型可調式主動濾波器 

86 

 

圖(4.21) Die Photo(1.08mm x 0.71mm) 

4.4.6 結果與討論 

  此電路以CMOS 0.18μm製程實現，晶片如圖(4.30)所示，晶片面積

為1.08 x 0.71mm
2，輸入端採GSG pad，輸出端採GSGSG pad，DC偏

壓放在上下方，各為PGP及PGPPGP pad。 

  此電路量測結果與模擬結果有些許誤差，在S參數部分，S21的峰值

在2.32GHz，比模擬結果低80MHz，推測是走線寄生效應的考量不精

確，造成頻率的飄移，且濾波器級間所用電容很小，尺寸很小的情況

下，容易受製程變易的影響。量測到可調整的頻寬仍為40MHz，而藉

由調整電流鏡的偏壓以改變濾波器的Q值，可使S21有10dB的變動空
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間，IIP3的量測結果為-26dBm，推測是偶合對電晶體設計不良，造成

線性度偏低。雜訊指數在2.32GHz時為21dB，比模擬結果高1dB。 

  由於這次晶片在設計時，考量到製程變異會對電路本身效能表現有

所影響，所以設計可變電容以及用電流鏡當作偏壓電流源，目的是克

服頻率的漂移以及Q值的偏差，由結果可知，藉由補償電路的輔助，

量測結果沒有太過嚴重的誤差。 

 

 

表4.1 Q增強型可調式濾波器模擬與量測比較表 

Item Post-Simulation Measurement 

Supply Voltage (V) 1.8 

Insertion Loss(dB)  3.3dB  2.5dB  

3dB bandwidth  50MHz  40MHz  

IIP3 (dBm) -28 -26 

Noise Figure (dB) 20 N/A 

Power Consumption (mW) 10.9 8.7 

Current Consumption (mA) 6.08 5.6 

Chip Size(mm x mm ) 1.08 x 0.71 
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本論文除了第二章的 2.4/5GHz 單端低雜訊放大器是使用 WIN 

0.15μm HEMT 製程實現，其餘皆使用 TSMC 0.18μm CMOS 製程。

第二章實作差動型式的 LNA 及 PHEMT LNA，差動 LNA 雖然電路本

身架構特性較單端 LNA 來得好，但晶片面積的消耗，仍是需改善的

問題，PHEMT LNA 藉由 HEMT 製程高轉導、高 ft的特性，使放大器

在雜訊方面有良好的表現，2.4GHz PHEMT LNA 量測出來的雜訊指

數在操作頻率時達到 1.3dB，5GHz PHEMT LNA 可達到 1.4dB，IIP3

可達到 0.7dBm，但相較於 CMOS 製程來說，略大的功率消耗使得此

製程有實用上的限制。 

第三章以兩級 LNA、被動混頻器及基頻電路實現 2.4GHz 接收

機，由於使用兩級 LNA，轉換增益可達 53dB，且 LNA 後極銜接雙

平衡式混頻器，被動混頻器低閃爍雜訊的特性，使得整體接收機在操

作頻率時雜訊指數為 5dB(Noise Floor)，雜訊轉折點(corner)在 230kHz

附近，整體消耗電流為 4.26mA。 

第四章以差動電路的型式實現帶通濾波器，並藉由可變電容與電

流鏡來克服頻率飄移與製程變易的影響，由量測結果可知S21有 10dB

的調整空間，足以解決電路因製程變異而震盪或 Q 值不高的問題，

電路可調頻率介於 2.28GHz 至 2.32GHz，在操作頻率時，S21 為

-2.5dB，整體功耗為 8.7mW。 
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