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論文摘要 

    本篇論文介紹了無線通訊系統中常用的射頻接收機系統架構及混頻器的參數介紹

外，並藉由 ABIDI 於 2000 年所提出 CMOS 混頻器之雜訊模型，透過此模型將使電路設計

者更清楚的了解到雜訊源將經由何種過程出現在混頻器的輸出端。另外，由於無線通訊

系統的進步下，窄頻通訊系統已不符合時代潮流的需求，因此我們將研究如何修正及改

良傳統的吉伯特混頻器，以符合未來之超寬頻無線通訊系統規格之要求。 

    由於 CMOS 製程在成本上佔有絕對的優勢，且具有極佳的系統整合能力，因此本論

文以 tsmc 0.18um 1P6M CMOS 製程來實作 1.5-2.5 GHz 多規格之無線通訊的應用，以及

符合 3.1-10.6 GHz 超寬頻無線通訊系統之頻段。由於 tsmc 提供了不錯的 RF Model 及

ADS Design Kits，透過良好的設計及縝密的佈局後，在 10 GHz 以內均可能到相當平坦

的轉換增益及良好的隔離度。最後，在考量到整體功率消耗及晶片面積下，採用微混頻

器的設計理念下，將電路加以改良，並設計出以電阻匹配的超寬頻降頻微混頻器。 

 

關鍵詞: 超寬頻，混頻器，1dB 增益壓縮點，轉換增益，雜訊指數 
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Abstract 

  In this thesis, we introduce RF transceiver architectures for the wireless 

communication system and some parameters of the down-conversion mixer. By means 

of the noise model of RF-CMOS mixers presented by ABIDI in 2000, circuit designers 

will know how the noise appears at the output of a CMOS down-conversion mixer. 

Besides, due to the progress of the wireless communication system, narrow band 

system does not meet the need of the trend. The thesis shows how to improve and 

revise the conventional Gilbert Cell mixer to meet the spec for UWB applications. 

  Complementary Metal Oxide Semiconductor(CMOS) would be the most suitable 

technology for the wireless communication, attributed to its lower cost ,lower 

power and higher level of integration with baseband circuits. We implement 

1.5-2.5 GHz multi-standard wireless applications and 3.1-10.6 GHz UWB 

application. Because of the stable RF model and accurate ADS Design Kits provided 

by tsmc, we get the measurement results with a flat conversion gain and good 

isolation. Moreover, under consideration of the power consumption and the chip 

area, we improve our architecture with input matching using resistive elements 

and finally design an ultra-wideband down-conversion mixer  

Key words: UWB, Mixer, P1dB, Conversion gain, Noise Figure  
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第一章 

導論 

 

1.1 研究動機  

  近幾年來無線通訊的快速發展，不管是 GSM 及 CDMA 手機、藍芽、無線網路以及之後

重點發展的長距離無線通訊網路(WiMax)和短距離的個人無線網路(UWB)等，都深刻的影

響了我們的生活，也拉近了人與人之間的距離，也由於無線通訊技術的發達，使得目前

有許多不同的通訊系統之規格被廣泛的應用在通訊技術上，而不同的地區，不同的系統

其所使用的操作頻段也不盡相同，但是在無線通訊的接收機中，絕大多數都會應用到如

低雜訊放大器(LNA)、混頻器(mixer)等電路使天線接收進來的高頻訊號解調至中低頻訊

號以利後級電路做處理。也因為所使用的電路方塊相近，目前已有為數不少的研究在討

論如何整合多個規格的接收機於單一晶片系統中(SOC)，使其達到成本上的降低、硬體

利用度的提高以及產品開發時程縮短的優勢。 

  由於不同的通訊系統其所使用的頻段範圍並不相同，因此要實現一個適用於多規格的

接收機，困難之處就在於如何設計一個電路使其在所需應用的頻段範圍之內都能夠有相

同的功能及表現。目前適用於這類超寬頻段的通訊系統莫過於新興起的超寬頻無線通訊

規格(UWB)，如圖 1.1。此為單一規格但該系統所涵蓋的超作範圍為 3.1~10.6 GHz，且

每 528 MHz 切為一通道(channel)，此種多通道的傳輸技術將能更有效率的利用寶貴的

頻寬且大幅增加傳輸速率，因此在提出這項新規格後，陸續已有許多國內外大廠投入此

方面產品的研究開發，如國內的瑞昱半導體，已於半年前對外宣佈開發出超寬頻的 CMOS

射頻收發晶片。然而其中最困難的部份為設計射頻前端電路(低雜放大器和混頻器)，類

比基頻電路及數位類比轉換器及類比數位轉換器。由於聯邦通訊委員會(FCC)要求頻寬

在任何時間都要達到 500 MHz，因此這些電路就必須支援到至少 500 MHz 的頻寬，甚至

之後將一直擴大至 7500 MHz，這些電路所支援的頻寬越大，其設計上就越困難，功率消
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耗也必然增加，因此在設計 UWB 系統時，勢必要在傳輸功率及電路的複雜度之間作一取

捨。[1] 

  而在射頻晶片製程技術上，由於 CMOS 製程在成本上較低，且具有極佳的系統整合能

力，因此使用 CMOS 製程技術在單一晶片上同時實現射頻前端電路及基頻電路將是新趨

勢，也由於 CMOS 和基頻數位電路整合的方便性，此類以 CMOS 製程適用多重通訊系統規

個的電路將會是未來研究發展的重點。 
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                     圖 1.1 UWB 頻譜分配表 

 

1.2 論文組織 

  在 RF 電路設計中，如何設計一電路使其在處理不同的頻率訊號時都能發揮相同的功

能及表現，是對適用於多規格或超寬頻通訊系統相當重要的考量。因此，如果為了要去

符合多規格或不同的通訊系統而去設計多個功能相同但應用頻率不同的電路，就成本及

資源再利用來說算是某種程度的浪費及缺乏效率，而能將單一硬體應用在不同的系統規

格及頻段且有相同或近似的功能及表現時，將顯得更加有意義。 

  本論文採用 tsmc CMOS 0.18um 製程技術來設計適用於多規格的降頻混頻器。在介紹

所設計的電路之前，第二章將簡述目前最常見的射頻收發器及混頻器的參數簡介，第三

章將針對混頻器的作動原理及混頻器的雜訊指數作一介紹並分析雜訊出現的時機及如

何避免，第四章將介紹各種適用於多規格的降頻混頻器，並將傳統的吉伯特混頻器

(Gilbert Mixer)做一改良，並分別對適用於1.5 GHz~2.5 GHz之頻段，及適用於3.1~10.6 
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GHz 之頻段的混頻器做一設計，分析實作並經由雜訊指數分析儀及頻譜分析儀對電路做

寬頻增益的量測，並探討此兩儀器對同一電路量測所造成的誤差，最後再以微混頻器

(micromixer)為基礎，將前電路加以改良，並設計出以低消耗功率為目標的超寬頻混頻

器。最後在第五章將就電路設計與實作結果做一結論。 
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第二章 

射頻接收機系統分析及參數介紹 

2.1 簡介 

   在無線通訊系統中，射頻訊號通常在一個固定的頻帶中傳遞訊息(7.5GHz@ UWB, 

20MHz@WLAN, 200KHz@GSM)，在如此差異甚大的頻帶中，為了不同目的而彼此使用同一

個頻帶的通訊協定間的傳輸訊號和自然界中所存在的干擾訊號下，這對於整個射頻前端

電路的設計而言是一個很大的挑戰，接收機在此頻段中，提供訊號調變、放大及濾波等

功能且在不影響其他鄰近頻帶下，並從眾多的雜訊及干擾訊號中接收到正確的訊號，並

經過降頻及解調處理，最後提供後段的基頻訊號處理。在設計接收機時，不同的接收機

架構各有其特性及應用範圍，一般來說，考量的重點在於接收機的成本，外接元件的數

目，總消耗功率及複雜度，以下將就常見的接收機架構作一簡單分析，並介紹接收機中

混頻器元件的參數介紹。[2,3] 

2.2 射頻接收機架構 

2.2.1 超外差式接收機 

  超外差接收機其基本架構中，射頻訊號從天線接收下來後，首先經過頻帶選擇濾波器

濾除射頻頻帶週遭的雜訊，隨後進入下一級的低雜訊放大器放大射頻訊號並抑制雜訊的

干擾，並經過鏡像消除濾波器降低鏡像雜訊對接收訊號的影響，接著射頻訊號經由混頻

器與本地振盪器所產生的本地訊號進行轉換頻率的動作，並於混頻器輸出端得到降頻後

的中頻訊號(Intermediate Frequency,IF)，再經由通道選擇濾波器傳送至後級可調變

增益放大器來調整訊號的振幅準位以利下一級的類比/數位轉換器(A/D Converter)來完

成訊號轉換。 

  訊號在射頻頻帶傳輸時，若通訊頻段是一非常窄小的通道且各通道彼此緊密相接時，

則在此射頻頻率下欲進行頻道的選擇需要非常高的品質因素(Quality Factor)的濾波

器，一般來說這可能需要多級的濾波器來達成濾波的效果，然而多級濾波器所造成的訊
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號衰減亦大幅降低接收訊號的訊號品質，因此，超外差接收機的架構即是將訊號降到較

低的頻率已減少前級濾波器對 Q值的要求，然後再進行頻道的選擇及解調的工作。為了

解決超外差接收機中，在中頻頻率設定所造成的考量，可以利用多次降頻的方式如圖 2.1

所示，因此降低了通道選擇濾波器在設計上對於其 Q值的要求。 

90

ADC

RF filter LNA IR filter mixer IF filter VGA

LO

LO

ADC

I

Q

Discrete component

            圖 2.1  超外差接收機基本架構 

2.2.1.1 鏡像干擾 

  外差式接收機中有個嚴重的問題就是鏡像頻率的干擾，所謂鏡像頻率亦即和射頻訊號

一樣經由本地振盪訊號混頻產生相同的中頻(IF)，因此如果射頻訊號(RF=LO+IF)則鏡像

頻率即為(IM=LO-IF)，經過本地訊號混頻後，同時降到 IF 而導致訊號頻譜的重疊間接

的影響了欲接收訊號的品質，換言之，降低了接收機的訊號雜訊比(SNR)。因此，外差

式接收機需要在低雜訊放大器和混頻器之間加上一個鏡像去除濾波器(IR Filter)來濾

除掉鏡像頻率的干擾，通常這些濾波器所需的 Q值不能由晶片實現，需額外在晶片外由

被動元件組成，因此會增加面積不利於系統的整合，此方式適用於 RF 及 IF 頻帶差距大

的情形下，因此與接收機在規劃時，其中頻頻率的選擇有相當大的關係，如圖 2.2 所示。 

  此外，中頻頻率的選擇對於系統的效能有很大的影響，一般來說，若混頻器降頻的頻

帶若為高中頻時，則此一接收機對於濾除鏡像頻率有較佳的效能，但相對的其無法有效

的濾除鄰近頻帶的干擾，這是由於其中頻頻帶較高，鏡像訊號離所需的訊號較遠，使得

鏡像去除濾波器可以達成較高的鏡像去除功能，但如此高的中頻將意謂著中頻的頻道選

擇濾波器需要非常高的 Q值，且需要較高速的類比數位轉換器。相反的，若其降頻後的

頻帶為低中頻，則所需訊號與鏡像訊號較近，則鏡像消除濾波器將無法有效抑制鏡像干



 - 6 -

擾，使得與前述高中頻相比下，鏡像訊號降到中頻的比例較高，但相對的低中頻的濾波

器比較容易達成頻道的選擇。 

LNA IR filter mixer IF filter

LO

wIM

WIF

0 WIF

channel select filter

WRF

WIF

IR filter
interferer

WRF

WIF

IR filter
interferer

WIF

0 WIF

channel select filter

(a)

(b)wIM

LO

LO

 

            圖 2.2  鏡像干擾與中頻帶干擾抑制的關係(a)高中頻(b)低中頻 

 

2.2.1.2 半中頻的影響 

  此外，除了鏡像訊號所造成的問題外，中頻頻率在設計上還需要考量半中頻的效應

(half IF)，倘若降頻器有RF及LO輸入端，分別存在干擾訊號以及LO的二次諧波(second 

harmonic) ， 則 在 一 半 中 頻 的 訊 號
2

RFLO +
， 一 樣 有 可 能 降 到 中 頻

)2
2

2( IFLORFLO
=−

+
⋅ 造成雜訊，而另一種情形則是此中頻訊號降至

2
IF

頻帶

)
22

( IFLORFLO
=−

+
，因此為避免半中頻效應，將

2
RFLO +

設計在鏡像消除的頻帶內

為一解決方法，如圖 2.3。 
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WIFWIF/2

LNA IR filter mixer

LO 0WRF(WLO+WRF)/2

LO

            圖 2.3  外差式接收機半中頻問題 

由以上可看出，超外差接收機架構由於鏡像頻率的去除需要額外的外接式元件等因素，

而難以將整個收發器作 IC 積體化，因此慢慢面臨被取代的命運了。 

2.2.2 直接降頻接收機 

  相較於超外差接收機架構，由於其製作上的所需的部份單元須靠外接元件以符合規格

要求，使得系統無法進一步整合至單晶片內，因此，近年來接收機逐漸朝向直接降頻之

架構為目標。直接降頻接收機(direct conversion receiver)又稱為零中頻(zero IF)

接收機或 homodyne 接收機，因為其中頻頻率為零，理論上不受到鏡像頻率的干擾，因

而免除了外接式的鏡像消除濾波器，因此在成本、功率消耗及系統整合單晶片的可能性

具備了相當的優勢。其基本架構如圖 2.4 所示。 

    

90

ADC

RF filter LNA

LO

ADC

I

Q

Discrete component

 

            圖 2.4  直接降頻接收機架構 
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  射頻訊號經由天線接收至 LNA 接收後，若使用相位或頻率調變系統，因其訊號分布於

不同的頻帶上，因此接收路徑需分為 in-phase/quadrature-phase 兩路徑後，再分別與

兩相差 90 度的 LO 訊號做降頻動作至基頻帶，因為此一架構將射頻訊號直接降至基頻帶

上，所以不需要使用通道選擇濾波器，而是串接一級低通濾波器，濾除基頻帶外的雜訊，

而後經過類比/數位轉換器，將其資訊轉為數位信號。 

  雖然直接降頻接收機具有著不需鏡像頻率濾波器等優點，然而，實際在設計時，直接

降頻接收機卻需面對許多可能產生的問題，譬如，直流偏移(DC Offset)、相位不匹配

(I/Q mismatch)、低頻閃爍雜訊(Flicker noise)、偶次諧波失真(even-order distortion)

以及本地振盪洩漏(LO leakage)等問題，以下將就此做簡單說明: 

 

(a)直流偏移: 

  直流偏移簡單來說是由於本地振盪訊號和射頻訊號相同，且因為混頻器的 LO 端 RF 端

的隔離度不夠高所致，而較強的 LO 訊號透過基板及電晶體間的接面電容耦合至 RF 端，

甚至偶合至天線端輻射出去再接收後由低雜訊放大器放大後和原始相同頻率的本地振

盪器所混頻，因而產生直流訊號，如圖 2.5(a)。另一種情況則是，若天線接收進一強干

擾訊號後，則此強干擾訊號由於 RF 端至 LO 端隔離度不夠高，使得此強干擾訊號耦合至

LO 端，再與相同頻率的干擾訊號混頻，而得到一直流訊號，如圖 2.6(b)。因此，當發

生直流混頻時，直接降頻混頻器的輸出端除了所需的基頻訊號外，仍包含了直流偏移的

成分，若此直流偏移夠大，則將驅使下一級的類比/數位轉換器飽和而影響資料準確性。 

  一般解決則是利用大電容將混頻器的輸出訊號的低頻訊號阻隔，以去除直流偏移成  

分，然其缺點則是在利用大電容進行耦合時，卻犧牲了基頻訊號的低頻成分，而使訊號

產生失真，因此對於某些調變則不適用。 
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LNA LPF ADC

LO

LNA LPF ADC

LO

(a)

(b)

 

            圖 2.5  直接降頻接收機的直流偏移原因 

(b) 相位不匹配 

  一般使用相位或頻率調變的接收機，其降頻路徑使用兩互為正交的混頻方 

式，為符合此一架構要求，因此需將射頻及本地振盪訊號分成同相訊號(in-phase)與正

交相訊號(quadrature-phase)，此兩相互正交的訊號其產生方式為在其中一端的的傳輸

路徑上串接一個 90 度的相移器，但若是串接在射頻訊號的路徑上，則需涉及到功率、

雜訊以及增益間的相互考量，因此一般將此 90 度的相移器串接在本地振盪訊號的路徑

上，如圖 2.6 所示。因此，若此產生的同相與正交相的本地振盪訊號間存在有振幅的不

匹配或是相位上的偏移時，則將造成降頻訊號星狀圖(Constellation)的飄移而提高了

傳輸位元錯誤率，如圖 2.7 所示。  

            

90
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VRF
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gain error
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gain error

phase and gain error

phase and gain error

I

Q

 

            圖 2.6  直接降頻接收機 增益/相位不匹配 
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I

Q

Ideal

I

Q

Ideal

(a) (b)

            圖 2.7 訊號星狀圖 (a)振幅(b)相位 不匹配效應 

(c)偶次諧波失真 

  若在欲接收的射頻頻帶附近存在有兩相近的強干擾訊號時，則經由非線性電路如 LNA

放大時，其二階交互調變項會出現在基頻頻帶附近，如圖 2.8 所示。又因為混頻器其有

限的隔離度下，使得此二階交互調變項會由射頻端耦合至輸出端，間接的對輸出的基頻

訊號造成影響，因此，此一現象稱之為偶次失真。一般量測偶次諧波失真，我們可以經

由輸入二階截斷點(Input Second-Order Intercept Point,IIP2)來判斷，其原理與 IIP3

類似，均為利用兩相近頻帶的訊號輸入至待測電路中，並掃動不同的輸入功率下，觀察

其二階交互調變項對輸出訊號功率的影響，因此解決方法為提昇整體電路的線性度以及

增強混頻器的隔離度。 

     

LNA

0

0

LO

interferers

Desired channel Feedthrough

 

            圖 2.8  偶次諧波失真 

(d)閃爍雜訊(flicker noise)] 

  閃爍雜訊因為其雜訊功率頻譜密度和 1/f 成正比，且和元件尺寸成反比，因此若是頻
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率越低，則對欲接收訊號的影響就越大，又因為直接降頻接收機其架構為將訊號降至基

頻，因此閃爍雜訊所帶來的影響將不可忽略。若欲降低其對系統的影響時，可朝增加 LNA

及混頻器的增亦或是將後級電路的元件尺寸加大著手，詳細關於閃爍雜訊的部份將於第

三章後半部混頻器雜訊模型有完整介紹。 

 

 

 

 

 

2.3 混頻器設計參數介紹 

在介紹完一些相當常見的射頻收發機的架構後，本節將介紹射頻收發機中最主要轉換

頻率的元件-混頻器常用到的設計考量。 

混頻器在接收機中扮演了十分重要的角色，其直觀概念即為一乘法器，透過混頻器能

夠使射頻訊號和本地振盪訊號具有相乘的效果，來達到降頻或昇頻的目的。此外，由於

混頻器為三端元件，因此其在高頻參數及效能的考量上有別於其他高頻電路，因此在混

頻器設計上，1dB 壓縮點、輸入三階截斷點、轉換增益、雜訊指數以及隔離度等參數之

間，存在著彼此 trade-off 的關係，以下將針對混頻器的規格參數以及傳統混頻器作一

簡單介紹。[4] 

 

2.3.1 非線性效應 

  在一般電路應用上，吾人可利用線性模型來表示小訊號時的系統響應，然而，在接收

機中，由於高頻訊號鄰近頻帶的強干擾訊號，經由接收機接收後，將會對接收機造成影

響，因此，此一線性模型便不足以表示此一接收機在小訊號時完整的系統響應，所以對

一非線性系統中，我們可用下式 來表示此一非線性模型  

            .....)()()(    )( 3
3

2
21 +++= txatxatxaty                             (2.1) 
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在上式 2.1 中，假使輸入訊號為一弦波訊號 )cos()( wtAtx = ，則代入上式可改寫為: 
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          (2.2) 

如同上式 2.2，輸入單一頻率的訊號經由非線性的系統響應，於輸出端可以得到多個振

幅及頻率相異的訊號，其中位於頻帶 w的訊號稱之為基礎(fundamental)訊號，而高階

項 2w、3w，則稱之為諧波(harmonics)。一般來說，諧波的振幅小於基礎訊號，對訊號

的影響有限，但隨著輸入訊號的增強，也相對增強了諧波訊號的振幅而間接影響到接收

機接收訊號的能力，因此，如何去抑制諧波訊號對系統所造成的影響是相當重要的。 

2.3.2 1dB 增益壓縮點(P1dB) 

  一般線性系統而言，電路的增益應為一固定值，也就是輸入功率與輸出功率的曲線關

係應為一直線，而接收機之非線性系統中，隨著輸入功率的增加，輸出功率也由於非線

性系統的效應，使得輸出功率與輸入功率不再是固定的直線關係，而有所改變，因此當

在特定輸入功率下，其對應的輸出功率低於依照理想線性關係相對應的輸出功率 1dB

時，此時的輸入功率稱之為輸入端 1dB 壓縮點(1-dB compression point,P1dB)。由式

2.3 可定義出 1dB 壓縮點即為 

)
4
3log(201log20 2

1311 dBAaadBa +=−                                         (2.3)  

整理後可得到 

3

1
1 145.0

a
a

A dB =                                                        (2.4) 

其關係如圖 2.9。因此衡量一個電路的線性度，通常經由觀察其 P1dB 及稍後介紹的 IIP3

即可判斷其線性度的優劣。 



 - 13 -

      

1 dB

Pout

IP1dB

OP1dB

 

          圖 2.9  P1dB 定義 

2.3.3 輸入三階截斷點 

  當使用兩個不同頻率的弦波訊號輸入至一非線性系統中，使其在輸出端產生的多項弦

波訊號，其頻率為兩輸入訊號頻率的和或差值，此一現象稱之為交互調變(Inter 

modulation, IM)，假設兩輸入訊號為 )cos()cos()( 2211 twAtwAtx += ，代入式 2.1 中，則

可改寫為 

         
3

22113

2
2211222111

)coscos(           

)coscos()coscos(    )(

twAtwAa

twAtwAatwAtwAaty

++

+++=
           (2.5)  

將上式展開後，可以得到如下的基礎頻率項及多階交互調變項 

twAAaAaAatwAAaAaAaww 2
2
123

3
23211

2
213

3
131121 cos)

2
3

4
3(cos)

2
3

4
3(:, +++++　　　　       (2.6) 

twwAAatwwAAaww )cos()cos(: 212122121221 −++± 　　                    (2.7)

tww
AAa

tww
AAa

ww )2cos(
4

3
)2cos(

4
3

:2 21
2

2
13

21
2

2
13

21 −++± 　　                   (2.8)

tww
AAa

tww
AAa

ww )2cos(
4

3
)2cos(

4
3

:2 12
1

2
23

12
1

2
23

12 −++± 　　　                   (2.9)

其中，以三階交互調變項對系統的影響最為嚴重，如圖 2.10 所示，若接收機與接收訊

號頻帶上具有兩鄰近頻率解功率相同的強干擾訊號 21,ww ，則在接收與降頻的處理過程

中，因系統的非線性所生成的三階調變項 2112 2,2 wwww −− 的頻率與接收訊號相近，因

此容易造成接收訊號的干擾，增加訊號解調後的位元錯誤率，此一現象稱之為諧波失真。 
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            圖 2.10   交互調變干擾 

因此，當輸入端訊號的功率較小時，在輸出端接收頻帶訊號的功率較三階交互調變項

大，因此仍能在輸出端獲得欲接收頻帶的訊號，但隨著輸入端訊號功率的增強，相對的，

三階交互調變項的干擾則呈倍數增加，當輸出端欲接收頻帶訊號的功率與三階交互調變

項的功率相等時，此時之輸入端訊號功率值稱為此系統的輸入三階截斷點(Input 

Third-order Intercept Point,IIP3)，輸出端的功率則稱為輸出三階截斷點(Output 

Third-order Intercept Point,OIP3)，此時若輸入端訊號功率再增加時，則於輸出訊

號中，三階交互調變項的影響將大於一階項，如圖 2.11 所示，由定義可得 

      3
3331 4

3
IIPIIP AaAa =                                                  (2.10) 

 

整理後可得 

        
3

1
3 3

4
a
a

AIIP =                                                   (2.11) 

另外，亦可由圖中簡單的算出輸入與輸出的三階截斷點 

 

dBmin
dBm

dBm P
P

IIP |
2
|

|3 +
∆

=                                         (2.12) 

dBmout
dBm

dBm P
P

OIP |
2
|

|3 +
∆

=                                         (2.13) 

其中 P∆ 一階項及三階項輸出的 dB 相差值。 
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            圖 2.11  三階截斷點 

2.3.4 阻隔與遲滯 

  當接收機在一強大干擾訊號下欲偵測一微弱訊號時，訊號的增益會受到干擾的影響，

此現象稱之為遲滯，而在極端情況下甚至阻絕的訊號的接收，為了了解這樣的現象，假

設在式 2.6 中 12 AA 〉〉 時，則可簡化為 

          twAAaa 11
2
231 cos}

2
3{ +                                        (2.14)  

若 3a 為負號，則當 2
231 2

3 Aaa + 為零時，訊號已經被阻絕了，一般定義干擾的程度為造成

增益衰減 3 dB 時的情況為 3dB 遲滯點，即 

           3}2
3

log{20
1

2
231

−=
+

a

Aaa
                                      (2.15) 

整理後可得 

           
3

1
2 441.0

a
a

A =                                              (2.16) 

2.3.5 非線性電路的串接效應 

  電路串接時，電路間的非線性效應對整體接收機的線性度會有相關的影響，如圖 2.12

所示，假設 nIPA ,3 為第 n級電路的 IIP3 功率特性值， na 表示第 n級電路的增益值，則我

們可以獲得接收機的線性度與各級電路線性度的關係式: 
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            圖 2.12   非線性電路的串接效應 

                     ....11
2

3,3

2
2

2
1

2
2,3

2
1

2
1,3

2
3

+++≈
IPIPIPIP A
aa

A
a

AA
                     (2.17) 

假設 0,.... ,33,32,31,3 ≥==== nnIPIPIPIP aAAAA ，則由式 2.17 中可推得，接收訊號被數級電

路放大，在每一級電路線性度相同的情況下，電路的串接將造成整體電路線性度的降

低，而若在設計上提升後級電路的線性度時，則相對的可以提高整體串接電路的線性

度，因此，由上式可知，後級電路對系統線性度的影響較大。 

 

2.3.6 轉換增益/損耗 

  轉換增益/損耗是指電路的輸出訊號功率(或電壓)與輸入訊號功率(或電壓)的比值，

若為正值，則表示輸出訊號被放大，為轉換增益;若為負值，則表示輸出訊號變小，則

為負值，為轉換損耗，其定義如下 

            Conversion Gain/Loss = 
IF

RF

P
Plog10                           (2.18) 

 

2.3.7 隔離度 

  隔離度(Isolation)為混頻器中用以判斷一端輸入訊號對其他輸出端或輸入端所造成

的影響，一般混頻器為三端電路，包含 RF、LO 及 IF，又因為 LO 訊號功率往往大於其他

兩端，若再加上電路架構不良或是電晶體間的寄生效應，則 LO 訊號極可能偶合至其他

兩端，因而間接影響到其他輸出端的訊號品質，在混頻器中，表示隔離度所用的參數分

別為 LO-RF、LO-IF 與 RF-IF、RF-LO。其中 LO-RF 表示 RF 端測得到 LO 的功率值與 LO
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輸入端所輸入的功率之比，一般以 dB 來表示。其餘 LO-IF、RF-IF 及 RF-LO 及所代表意

義均相同。在實際應用中，直接降頻混頻器對於 LO-RF 的隔離度由為重視，其原因於第

二章節已稍作解釋，而 LO-IF 若隔離度不好，則 LO 耦合至 IF 端的訊號則可能降低混頻

器後級放大器的效能。 

 

2.3.8 雜訊指數 

  雜訊指數簡單來說即是定義輸入端所得到的雜訊比和來自輸出端的雜訊比之間的比

值，以分貝(dB)來表示。一般而言，雜訊指數定義於 1Hz 的頻寬，或可稱為點雜訊。由

於訊號雜訊的增加來自於電路系統本身的大小，因此雜訊指數可看成一個電路系統對於

訊號的訊雜比衰減程度。即表示為 

              

          )(log10
/
/log10 dB

SNRout
SNRin

NoSo
NiSiNF ==                          (2.19) 

 

其中 S和 N分別表示訊號和雜訊功率。 

 

+Noiseless
Circuit

Rs 2
RSV 2

nV

2
nI

-  +-  +
inV

P

inZ

outV

 

            圖 2.13  雜訊指數的計算 

   假設α為 Vin 至電路輸入端 P的電壓增益，則 P點之訊雜比可表示成 

             
22

22

RSV
VinSNRin

α
α

=                                           (2.20)   

電壓增益 Av為 P 點至 Vout，則輸出端的訊雜比可表示為 

             
2222

222

])([ vsnnRS

inV
OUT

ARIVV

VA
SNR

α

α

++
=                           (2.21) 
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則整體電路的雜訊指數可表示成下式 

             
KTRs

RIV

V

RIVV
NF Snn

RS

SnnRS

4
)(

1
)( 2

2

22 +
+=

++
=                     (2.22) 

如前所述，在接收器中的電路通常以串接方式來實現，一般來說，若每一級電路皆具有

放大訊號的能力，然而，在訊號被放大的同時，雜訊也相對的隨之增強，因此在接收機

電路中，前級需有一個低雜訊放大器以抑制整體雜訊，其原因可由 Friis equation 來

得知: 

           
12121

3

1

2
1 ...

1...11)1(1
−

−
++

−
+

−
+−+=

n

n
total GGG

NF
GG

NF
G

NFNFNF            (2.23) 

其中 nNF 為第 n級電路的雜訊指數， nG 則為第 n級電路的功率增益，由上式可知，若 nG

皆大於零，除了第一級電路外，提高各級增益可以降低包含第二級之後的雜訊指數，因

此在串接電路之中，第一級電路對整體電路在雜訊上的表現有很大的影響。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 - 19 -

第三章 

CMOS 混頻器原理與雜訊模型之建立 

 

3.1 簡介 

  混頻器利用電路非線性特性將兩個不同頻率的訊號相乘以達到頻率轉換的目的，一般

來說，混頻器的設計考量上包含了轉換增益、LO 訊號功率的大小，整體混頻器線性度的

表現、雜訊指數、埠對埠的隔離度、功率消耗、輸入及輸出的匹配及頻寬上的考量，通

常需依照系統架構而有不同的取捨。目前大部分混頻器均採用主動式混頻器來分擔整體

接收系統上各級電路的增益負擔，另外在埠與埠的隔離度上，LO-RF 的訊號洩漏在接收

機中將本地振盪訊號經低雜訊放大器洩露至天線端，甚而反射回混頻器和本地振盪訊號

混頻造成自我混頻，倘若 LO-IF 隔離度不佳，則 LO 洩漏訊號將會飽和後級放大器電路，

因此本論文採用雙平衡式混頻器的架構以減少隔離度所造成不良之影響且提高電路增

益。另外，雖然混頻器的雜訊指數其要求並不需要多嚴謹，因其前級為低雜訊放大器能

有效降低整體系統雜訊指數，本章節將就混頻器的閃爍雜訊及熱雜訊對混頻器的影響作

一討論，最後，將稍加介紹量測環境及量測系統的架設。 

 

3.2 混頻器原理 

3.2.1 被動式混頻器 

  被動式混頻器的實現方式為利用一具有非線性特性的元件，如二極體、BJT、或是

MOSFET 等元件，利用其中二極體及 BJT 及輸入訊號與輸出訊號之關係呈現指數性曲線的

條件，而 MOSFET 其輸入與輸出訊號的關係呈現平方律的條件下，將兩射頻訊號結合成

輸入訊號，再經由此元件的非線性特性產生多階諧波，並取出其二階交互調變項後，即

可獲得升頻或降頻之訊號。 
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VLO(t)

VRF(t)

Nonlinear device

 

            圖 3.1  被動式混頻器 

如圖 3.1 所示， )()()( tvtvtv LORFin += ，則由輸出端可得到輸入 )(tvin 經由非線性電路所

生成的包含諧波之輸出 

                 ∑
=

==
N

n

n
inninout tvtvftv

0
))(())(()( α                          (3.1) 

  由上式可知，其輸出包含了直流項、RF 及 LO feedthrough 以及 RF 與 LO 訊號之多階

諧波項。在此之中，唯有 )(2
2 tva in 為希望接收到的訊號，再經由展開做三角函數積化和

差之公式後可得到 LORF ww + 以及 LORF ww − 兩項，而 LORF ww + 即為降頻後之訊號。此被

動式混頻器的優點在於架構較為簡單，且消耗較低的功率，但缺點則為此被動式混頻器

為利用元件的非線性特性達成混頻的功能，除了所需之 IF 頻率外，其輸出仍包含了訊

號諧波項、交互調變項，使得輸出頻譜將變的非常混亂，因此常需要在外部加上濾波器

以濾掉 IF 頻帶外之訊號。另外也由於輸入 RF 和 LO 訊號在同一端，因而也需要額外之

外加電路來隔離 LO 訊號，以避免 LO 訊號漏到 RF 端而由天線輻射出去。因此通常此類

混頻器的 LO-RF 和 RF-LO 隔離度往往不甚理想，因此在積體電路設計上較少採用此類架

構。 

 

3.2.2 單平衡式混頻器 

  單平衡式混頻器將 RF 訊號經由轉導放大器 M1(transconductor stage)，將輸入電壓

訊號轉換為電流訊號，再經由電流切換級(current commutating stage)M2，M3，LO 訊

號使其切換頻率等於 WLO，使其產生升降頻的效果，最後經由負載級(load stage)將小

訊號電流轉換為差動輸出電壓訊號，其作動原理參照下圖 3.2。 
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            圖 3.2  單平衡混頻器 

假設輸入 RF 訊號為 twvtV RFRFRF cos)( = ，經由轉導放大級的 M1 轉為射頻電流訊號 

       RFRFmDCRF wvgIi cos+=                                           (3.2)       

  此電流訊號在經過 LO 訊號做電流切換，達成升降頻的工作。以下將導出單平衡混頻

器的公式，並分別以單端輸出及雙端輸出的訊號來討論。在此對 FLO+ 與 FLO-做傅利葉級數

的分析可以得到 

.....]
5

5sin
3

3sin[sin2
2
1

.....]
5

5sin
3

3sin[sin2
2
1

+++−=

++++=

−

+

twtwtwF

twtwtwF

LOLO
LOLO

LOLO
LOLO

π

π
           (3.3) 

當輸出為單端輸出時，輸出訊號可表示成 

    +×= LORFgIF Fii ,sin                                                  (3.4) 

其中 FLO+(t) 經過傅利葉級數展開後可以得到 

)sin(1)sin(1

sin2cos
2
1

2

.....)]
5

5sin
3

3sin(sin2
2
1[)cos(,

LORFRFmLORFRFm

LODCRFRFm
DC

LOLO
LORFRFmDCSingIF

wwvgwwvg

twItwvgI

twtwtwtwvgIi

++−+

++=

++++×+=

ππ

π

π

   (3.5)

由上式 3.5 可知，包含了 LO-to-IF 的穿透( twI LODC sin2
π

)外，還包含了 RF-to-IF 的穿

透( twvg RFRFm cos
2
1

)。對於降頻器而言，因為中頻濾波器對 RF 及 LO 訊號有足夠的濾除
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功能，所以 RF 及 LO 訊號的穿透影響較小，但對升頻器而言，由於 RF 及 LO 的頻率太接

近，則 LO 的穿透就很難消除。 

 當輸出為雙端輸出時，輸出訊號可表示成 

][, −+ −×= LOLORFdiffIF FFii                                                 (3.6) 

其中 FLO+(t)與 FLO-(t) 經過傅利葉級數展開後可以得到 

twwvgtwwvgtwI

twtw
twtwvgIi

LORFRFmLORFRFmLODC

LOLO
LORFRFmDCdiffIF

)sin(2)sin(2sin4

.....)
5

5sin
3

3sin
(sin4)cos(,

++−+=

+++×+=

πππ

π
          (3.7) 

由上式 3.7 發現，包含了 LO-to-IF 的穿透 twI LODC sin4
π

，但卻可消除掉 RF-to-IF 的穿

透。 

雙端輸出與單端輸出基本上並不影響電路的線性度，但相較於單端輸出，雙端輸出較單

端輸出多了約 6dB 的轉換增益，然而，因其轉導輸出級仍會有直流項的存在，因此此一

架構仍無法避免 LO feed-through 的生成。 

 

3.2.3 雙平衡式混頻器 

   

雙平衡式混頻器(Double-balanced mixer)，又稱為 Gilbert Cell 混頻器，如圖 3.3   

所示，為利用一 MOS 差動對實現其轉導放大級，經由兩對反相切換的電流切換級電路使

RF 電流訊號降頻至基頻，再經交叉耦合至負載極差動輸出，此架構對於 LO feedthrough 

的抑制具有較好的效果，且與被動式混頻器相較，具有較高的隔離度，但相較於單平衡

式混頻器，其較大的輸入參考雜訊及較多的功率消耗為其缺點。基本電路操作及架構如

下。 
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            圖 3.3  雙平衡混頻器 

假設 M1，M2 均操作於飽和區，且 VLO(t)為一方波訊號，則根據寶和區輸入電壓與輸出

電流的關係式可表示為:[5,6] 

2
11 )(1 thGS VvkiD −=                             (3.8) 

2
22 )(2 thGS VvkiD −=                            (3.9) 

21 iDiDI S +=                                (3.10)

其中
n

n
nn L

W
Coxk µ

2
1

= ， GSnv 中包含直流偏壓 GSnV 及其交流小訊號 gsnv ，經由化簡可以得

到 )( thGSnnn VvkiD −= ，將兩式相減之後，可以推得 

下式 

                   

)(

)(

)(

21

2121

RFn

gsgsn

GSGSn
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vvk

vvkiDiD

=

−=

−=−

                        (3.11) 

 其中 RFv 為 M1 及 M2 兩閘級端之差動電壓差值， 

                   2121 gsgsGSGSRF vvvvv −=−=                         (3.12) 

將上兩式化簡後可得到 
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上式中

k
I

v
s

RF

⋅
−

2
1

2

 為一有理數，因此可推得 

               1
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2

≤
⋅

k
I

v
s

RF                                         (3.15) 

             
k
I

v S
RF ⋅≤ 2                                     (3.16) 

假設在 0=RFv ，
2

21 sI
iDiD == ， GSGSGS VVV == 21  則可推出 

                2)(
2 thGS
s VVk

I
−=                                       (3.17)        

由此關係式可將上兩式重新改寫成 

)
2

(
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1
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SS v
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+=                            (3.18) 

)
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令 )( thGSn
thGSn

S
m VVk

VV
I

g −=
−

= ，則可以得到 

)
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(
2
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S vg
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iD +=                                 (3.20) 

)
2

(
2

2 RF
m

S vg
I
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而本地振盪訊號切換 M3、M4、M5、M6，因此可推出輸出電流為 

.....)]
5

5sin
3

3sin
(sin2

2
1[13 ++++×=

twtw
twiDi LOLO

LOOUT π
                 (3.22)

.....)]
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2
1[14 +++−×=

twtw
twiDi LOLO

LOOUT π
                 (3.23)

.....)]
5
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3
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2
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twiDi LOLO
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                (3.24) 

.....)]
5
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3
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(sin2

2
1[26 ++++×=

twtw
twiDi LOLO

LOOUT π
                (3.25) 
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當 IF 訊號輸出為雙端時，輸出訊號可表示成 

)()( 6453, OUTOUTOUTOUTIFIFdiffIF iiiiiii +−+=−= −+  

.....)
5

5sin
3

3sin(sin4

)(...)4()]
2

(
2

[)(...)4()]
2

(
2
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−×−+×+=−+×=

twtwtwvg

vgIvgIiDiD
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LORFm
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S

π

ππππ
     

(3.26) 

其中 )(tvRF 可視為 twv RFRF cos ，代入式中可得 

.....)
5

5sin
3

3sin
(sin4cos, +++×=

twtw
twtwvgi LOLO

LORFRFmdiffIF π
                

(3.27) 

忽略高階項的諧波後，乘上負載阻抗可得到輸出 IF 電壓訊號 

Rtwwvgv LORFRFmdiffIF ×−= )sin(2
, π

                                       (3.28) 

所以其轉換增益為 Rggainconv m ×=
π
2.  

由式 3.28 中可看出，雙平衡混頻器在理想上可消除 LO-to-IF 及 RF-to-IF 的穿透。 

當 IF 訊號輸出為單端時，輸出訊號可表示成 
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                                                                     (3.29) 

忽略高階項的諧波後，乘上負載阻抗可得到輸出 IF 電壓訊號 

RtwwvgR
I

v LORFRFm
S

IF ×−+×= )sin(1
2sin, π

                                (3.30) 

由上式 3.30 可知，即使單端輸出也一樣沒有 LO-to-IF 及 RF-to-IF 的穿透，但卻有 SI 項

存在，因此在驅動級的訊號雜訊將會和此直流成分相互混頻而增加輸出端的雜訊功率。 
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3.3 CMOS 混波器雜訊模型之建立 

  CMOS 混波器的雜訊分析遠較低雜訊放大器複雜的多，本節將透過 ABIDI 於 2000 年所

提出的物理模型，以混頻器的雜訊源，並經由此模型說明雜訊源經由何種過程出現在輸

出端。[7,8] 

  下圖 3.4 為一傳統的單平衡混頻器，其架構由輸入轉導電晶體 M1，開關切換電晶體

M2 與 M3 及輸出負載 RL 所組成，一般來說，對於一個直接降頻接收機而言，電晶體的閃

爍雜訊(Flicker noise)為造成混頻器的主要因素，而對於超外差架構來說，電晶體的

通道熱雜訊(Thermal noise)將主宰著混頻器的雜訊來源，因此將再此將兩種雜訊作一

討論。          

               

VLO+

VIF

VLO-

M1

M2 M3

RLRL

 

                   圖 3.4  單平衡混頻器電路架構圖 

3.3.1 閃爍雜訊(Flicker noise)對輸出的影響 

  電晶體在低頻時，主要呈現的雜訊為閃爍雜訊，由於其雜訊頻譜密度與 f/1 成正比，

故又有 f/1  noise 之稱。其原因在於 MOS 閘極氧化層與矽基板介面之間，由於矽晶體末

端於此介面會產生共價鍵，當電荷載子於此介面移動時，會隨機的被此共價鍵所捕捉，

然後再隨機的釋放，因而使得汲極電流產生閃爍雜訊，此外，仍有許多機制被認為會產

生閃爍雜訊。此閃爍雜訊的模型以一個和閘極串聯的電壓源來建立:[6] 

        
fWLC

KV
ox

n
12 ⋅=                                    (3.31)  

其中 K為製程相關相關參數， 一般來說閃爍雜訊在頻率大於 1MHz 以上，其對電晶體雜

訊的貢獻將遠小於通道熱雜訊。 

A.負載雜訊(Load Noise) 



 - 27 -

  對直接降頻接收器中的混頻器來說，負載端所產生的閃爍雜訊將伴隨著信號於輸出端

出現。此一雜訊透過如下的方式將有效率的降低，改用 PMOS 負載取代 NMOS 將有助於降

低閃爍雜訊，另外，若以電阻作為一輸出負載，雖電阻會犧牲部分的壓降(voltage 

headroom)，卻可以完全避免掉負載所產生的閃爍雜訊。 

B.轉導級雜訊(Transconductance Noise) 

  一般來說，轉導級電晶體所產生的閃爍雜訊會隨著 RF 輸入信號做頻率上的轉移，也

就是說，閃爍雜訊將轉移到以 LOw 為中心頻的頻帶(及以 LOw 奇倍頻為中心頻的頻帶)，

同時，電晶體所產生的熱雜訊( LOw 及其奇次諧波)也會轉移至直流項。此外，對用於直

接降頻接收器架構下的混頻器來說，實際情況由於開關切換電晶體的不匹配，因此轉導

級電晶體的閃爍雜訊將因此而出現在輸出端，此情形分析如後。 

C.開關電晶體雜訊對輸出訊號的直接影響 

  對閃爍雜訊而言，由式子 3.31 可知，其等效輸入雜訊電壓對開關來說，其可視為一

緩慢變化的 offset 電壓，且此雜訊電壓與開關電晶體的偏壓無關。關於閃爍雜訊對於

開關電晶體的直接影響，在此以單平衡混頻器為例，將轉導電晶體視為一電流源，且為

了簡化問題，令開關電晶體為完全切換，只要 LO 切換訊號大於零，即 2,1, MgsMgs VV > 時，

則偏壓電流將全部由 M1 流過，反之亦然。 

VLO+

tVIF

VLO-

gm

T

t

VIF

VLO+(t)

VLO-(t)

M1 M2

 

                    圖 3.5 單平衡混頻器 

在此假設開關電晶體的閘極差動訊號 2,1,, MgsMgsdiffin VVV −= 為一週期為 T的正弦波，則理

想上混頻器輸出應為 T且輸出電流振幅為 I 的方波，又因為開關電晶體中閃爍雜訊的存

在，使得其在閘極電壓上為一緩慢變化的 offset 電壓，因而造成了開關電晶體切換時
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的非理想性，且混頻器的輸出相較於理想週期 T 的方波有 t∆ 的時間偏差，如圖 3.6(a)

所示 

       
S

tVt n )(
=∆                                         (3.32) 

上式中 )(tVn 表示閃爍雜訊的電壓， S 為切換時 LO 訊號的斜率，如此則可將混頻器的輸

出視為一週期為 T的理想方波加上一寬度為 t∆ ，週期為 T/2 的脈波串，而其於一個週期

內的平均電流則為 

      
TS

VI
S

VI
T

tI
T

i nn
no ⋅

=⋅⋅=∆⋅⋅= 42222
,                               (3.33) 

由上式可看出，開關電晶體的閃爍雜訊出現在輸出端時，並沒有經過頻率的轉換而污染

了被降頻到基頻的訊號。上式中 S 為 LO 訊號，其電壓在切換時的斜率，T 為 LO 週期，

若 LO 為弦波時， ATS π4=⋅ ，A為 LO 訊號的振幅。 

         

圖 3.6 (a)開關電晶體的輸入電壓 (b)混波器的輸出電流可分成理想方波及雜訊脈衝 
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現在檢視混頻器輸出雜訊的完整頻譜，當 1/ <<∆ Tt 時則可將此脈波串近似為一大小為

StI /2 ∆ 、頻率為兩倍 LO 頻率(週期為
2
T
)的理想 delta 脈衝串，如圖 3.6(b)，根據取樣

理論，則可視為一乘上 SI /2 倍的雜訊 nV 被一頻率為 LOw2 之脈衝所取樣，其輸出端的基

頻電流雜訊頻譜則為: 

           )(1)(4)(, fV
A
IfV

ST
Ifi nnno ⋅⋅==

π
                              (3.34)    

若根據取樣理論，則其取樣影像會出現在 LOw 偶數倍頻率的地方，而 LO 穿透

(feedthrough)會出現在 LOw 頻率且振幅為
π
I2
，如圖 3.7 所示。 

             

                  圖 3.7 混頻器的輸出電流雜訊頻譜 

  欲考量此開關造成的閃爍雜訊對混頻器雜訊指數的影響時，可將此一輸出雜訊除上源

自輸入端源所造成的雜訊。這裡電晶體的小訊號模型採用短通道模型，其 Igm / 比值在

長通道電晶體中接近 )/(2 thgs VV − ，但在短通道電晶體中則近似 )/(1 thgs VV − ，因此輸出端

的訊雜比(SNR)可表示為 
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若混頻器的轉導級電晶體利用電感源級衰減使得輸入阻抗匹配至 50 歐姆，且由於混頻

器的轉換增益為 π/2 ，則可得到 Source 電阻於混波器輸出端所產生的電流雜訊為，如

圖 3.8，:[9-10] 
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             圖 3.8 混頻器利用電感源級衰減做 50 歐姆匹配 

因此開關切換電晶體的閃爍雜訊對混頻器雜訊指數的貢獻可視為 
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由上式可以推知，若欲降低開關電晶體的閃爍雜訊對混頻器雜訊指數的影響，可以藉著

下面四點來降低此影響: 

採用較大的開關電晶體以降低 nV  

提高 A 值，亦即若 LO 訊號為弦波時，提高 LO 訊號的振幅 

減低轉導電晶體的 )( 11 thGS VV − 電壓 

減低轉導電晶體的閘源級寄生電容 

 

接著討論先前轉導電晶體的閃爍雜訊如何透過切換電晶體間的不平衡而洩漏至輸出

端，這裡仍假設開關電晶體存在著一 offset 電壓 osV 取代先前的 nV ，以避免和轉導電晶

體雜訊輸入電壓 niV 混淆，如此混頻器輸出電流則為一振幅為 nimVgI + ，寬度為 SVos / ，

週期為 T/2 的脈衝串，因此可以在輸出端得到其雜訊電流為 

               
A

VVg
A

IVi osnimos
o ππ

+=                                (3.38) 
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上式中第一項則為 DC offset 電流，等同於 osV
A
I
⋅⋅

π
1

，而第二項則為轉導電晶體洩露

至輸出端的雜訊，因此其輸出端訊雜比(SNR)可得 
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π
                                    (3.39) 

其對混頻器的雜訊指數為 

              2
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 tanceransconduc  
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out

out ⋅=             (3.40) 

由上式 3.40 可得到，若 )( 1 thgsos VVV −<< ，則開關切換電晶體所引起的閃爍雜訊遠較轉

導電晶體所造成的雜訊來得大。 

D. 開關電晶體雜訊對輸出訊號的間接影響 

  到目前為止的推導可以得知，若 LO 訊號為一理想方波時，圖 3.9，則可藉由 LO 訊號

於 zero crossing 時的無限大的斜率將開關電晶體及轉導電晶體的閃爍雜訊由輸出端消

除，然而，實際情形是開關電晶體的閃爍雜訊仍會藉由其他機制出現在輸出端，這種情

形則通稱之為間接影響。 

     

圖 3.9 LO 為方波的單端混頻器  圖 3.10  LO 為方波時混頻器的(a)前半週期(b)後半

週期                                

  考慮一個 LO 輸入訊號為理想方波的混頻器，這裡仍先將轉導電晶體的輸入電壓設為

零，並將其視為一理想電流源，因此將轉導電晶體等效為一偏壓電流並聯一電容 CP ，電

容 CP包含了節點 sV 的所有寄生電容。其中 nV 為與 M1 電晶體串聯的雜訊電壓，當 LO 訊
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號於前半週期將 M1 電晶體通道打開，M2 為關閉時，將混頻器視為一個輸入訊號為 nV 的

源級追隨器(source follower)，如圖 3.10(a)所示。當後半週期 LO 訊號將 M1 電晶體關

閉，M2 導通時，則混頻器可視為一輸入訊號為零的源級追隨器，如圖 3.10(b)。在此可

將混頻器視為一個單端連續性的源級追隨器，且輸入雜訊電壓 nV 為週期性連續出現，如

圖  ，接下來將接續討論此輸入雜訊電壓 nV 對開關電晶體下的 sV 的影響，並由 PC 的充

放電電流進而得到輸出端的雜訊。 

  

圖 3.11 以 source follower 取代原始混頻器  圖 3.12 (a) sV 的電壓變化(b)電容 PC

的充放電流(c)混頻器的輸出雜訊電流

  由於雜訊電壓 nV 遠小於 LO 訊號 HV ，如圖 3.11，因此可以一線性模型來評估 sV 的電

壓，假設開關電晶體的轉導為 mg ，則節點 sV 的時間常數為 mP gC / ，通常此時間常數遠

小於 L 訊號的週期 T，因此 sV 的電壓在 LO 訊號的前半周期會以指數曲線充電至 nV ，而

在後半週期以指數曲線放電至零，如圖 3.12(a)。節點 sV 的電壓變化產生了如圖 3.12(b)

的小訊號電流對 PC 的充放電，此電流有著與 LO 訊號相同的週期且無 DC 值，在 LO 訊號

的前半週期將 M1 電晶體打開，流入電容的電流為 CPi ，而在後半週期 M2 電晶體打開時，

則電流值則變為 CPi− ，相當於電容放電，因此，此電流在輸出端就如同有兩倍 LO 頻率

的輸出電流，這裡將計算閃爍雜訊對輸出的影響，其輸出電流的平均值為: 

   nP
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若將電容 PC 視為轉導電晶體的接面電容 GSC ，則此間接影響的訊雜比如下: 
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則此雜訊對整體混頻器得雜訊指數貢獻為 
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故由上式 3.43 可看出，降低 LO 頻率與 PC 可減少閃爍雜訊的影響，若 PC 來自於轉導電

晶體的接面電容，則應降低 PC 以減少閃爍雜訊的效應，若 PC 來自於開關電晶體，則可

藉由加大開關切換電晶體的尺寸來降低雜訊電壓 nV 。 

  一般來說，LO 訊號所造成的閃爍雜訊主要皆來自於直接影響，且和頻率無關，但即使

LO 訊號趨近於理想方波時，依然無法完全消除閃爍雜訊，因為此時間接影響則開始發生

作用。總而言之，若 LO 訊號較為低頻，且近似理想方波(較大的斜率)，則此閃爍雜訊

會比較低。 
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3.3.2 熱雜訊(thermal noise)對輸出的影響 

A.白色雜訊對切換級的影響 

  上節中，我們已經建立了閃爍雜訊對開關電晶體的雜訊模型，現在將此雜訊模型延伸

至討論電晶體內白色雜訊對開關電晶體的影響，如圖 3.13(a)所示，經由閃爍雜訊直接

影響可知，雜訊電流在輸出端由脈波串所組成，其頻率為兩倍的 LO 訊號，高度為 SI /2 ，

且其寬度由開關電晶體內的白色雜訊隨機調變。 

         

圖 3.13 (a)混波器的輸出電流 (b)輸出電流雜訊可近似為一理想脈波對雜訊取樣 

  為了簡化分析，我們可將此近似為一寬頻雜訊 nV ，被寬度為 sT ，高度為 sSTI /2 的理

想方波串所取樣，如圖 3.13(b)，其中 sT 的寬度由一簡化的開關電晶體 I-V 的特性所決

定，如圖 3.14(a)所示。 

  對一開關電晶體的 LO 輸入訊號而言，若 LO 訊號為 )sin(2 twAV LOid = ，其將產生一有

時間週期性的轉導 )(tGm ，且 V∆ 通常遠小於振幅 A，且由圖 3.14(b)可知， )(tGm 在時

間 SVAwV LO /2/ ∆=∆ 內非為零。 

  當開關電晶體在兩邊都同時導通時才會貢獻雜訊，若只有任一邊導通時，則電路可視

為一疊接放大器，且其偏壓電流由下層的 RF 輸入轉導級所固定，則開關電晶體內的通

道熱雜訊對輸出雜訊的貢獻為零。 
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圖 3.14 (a)開關電晶體的 I-V 曲線 (b)開關電晶體的轉導對電壓的變化 (c)開關電晶

體 轉導對時間的變化 

  圖 3.14(c)中 sT 為開關電晶體同時導通的時間，亦即 SVTs /∆= ，這表示開關電晶體

的noise只有在每次週期的zero-crossing時才會出現在輸出端，因此取樣函數 )( twP LO

可表示為: 

              )
2

()( ∑ −=
n

mLO
nTtGtwP                                  (3.44)  

因為每次 LO 的週期有兩次的 zero-crossing，所以 mG 的頻率為 LO 的兩倍，則混頻器的

輸出雜訊可表為 

               )()(, tVtwPi nLOno ⋅=                                       (3.45) 

其中 )( twP LO 為週期且已決定(deterministic)的取樣函數， )(tVn 為開關帝晶體的等效

輸入白色雜訊。經由計算輸出雜訊的自相關性(autocorrelation)可表示成 

        )()()(),(, τττ
nVno RtptpttRi ⋅+⋅=+                                 (3.46) 

其中白色雜訊的自相關性 )(τ
nVR 為一 delta 函數，然而輸出雜訊的自相關性同時是 t與τ

的函數，由此可顯示，輸出雜訊不是 stationary 而是週期性的，因而證明了輸出雜訊

為白色(white)且為 cyclo-stationary。其功率頻譜密度可藉由平均一週期內的 nioR , 得

知，且其頻域上將只剩下τ 的函數，其輸出電流雜訊的功率頻譜密度則為 
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  其輸入雜訊為 white 且 stationary，其功率頻譜密度為 

                
m

n G
kTV γ42 =                                             (3.48) 

其中 γ 微通道的熱雜訊係數，一般長通道電晶體為 2/3， mG 則為開關電晶體於

zero-crossing 的轉導。  

                 
V
IGm ∆

=
2

                                            (3.49) 

因此將上式帶回可得一開關電晶體的輸出電流功率頻譜密度為 

                 
ST

IkTi no
442

, γ=                                         (3.50) 

若 LO 訊號為弦波時， LOAwS 2= ，代入則為 

                 
A
IkTi no π

γ42
, =                                         (3.51) 

由上式可知，開關電晶體的輸出雜訊其功率頻譜密度只與 LO 振幅和偏壓電流相關，而

與電晶體大小無關。 

B.轉導電晶體雜訊及整體雜訊 

  對混頻器而言，其轉導電晶體所貢獻得雜訊主要來自於通道熱雜訊，當開關電晶體的

開關動作近似方波時，其 LO 訊號及其奇次諧波會將所有轉導電晶體中與個別相距 IFw 的

雜訊降頻至 IF 端，在考量混頻器的轉換增益為 Lm Rg ⋅⋅π/2 時，則出現在 IF 的雜訊為: 

                 22 )/2(4
Lm

m
n Rg

g
kTnV ⋅⋅⋅⋅= πγ

                           (3.52) 

                 ...)
5
1

3
11(2 22 +++=n                                   (3.53) 

上式中 n表示方波中各個諧波成分的總和，其中第一項表示轉導電晶體內 IFLO ww ± 的白

色雜訊被 LO 的基頻所降頻，而第二項表示 IFLO ww ±3 的白色雜訊被 LO 的第三諧波所降

頻，而第三諧波的振幅為三分之一，由於這些諧波所造成的雜訊互不相關，故其所貢獻

的雜訊均可相加，如下圖 3.15。 
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             圖 3.15 轉導電晶體內白色雜訊之頻率轉換 

因此，包含負載、開關級電晶體及轉導輸入級的總雜訊輸出電壓可得如下 

            2
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簡化後可得到 
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IRkTRV λ

π
γ ++=                               (3.55) 

上式 3.55 中第一項來自於兩個負載電阻，第二項來自於兩個開關電晶體，第三項來自

於轉導電晶體，並假設混頻器轉換增益為 Lm Rg
π
2

。由此可知，混頻器的輸出雜訊將隨

著某些電路參數而變，例如 LO 的訊號振幅以及偏壓電流 I。因此，對設計者而言，將得

知如何調整電路參數以獲得特定雜訊指數的方向。同理，若對雙平衡混頻器來說，由於

開關電晶體與轉導電晶體相較於單平衡電晶體皆為兩倍，因此其所貢獻的雜訊亦為兩

倍，故其所貢獻的雜訊亦為兩倍，則其輸出電壓可寫成:  

            )21(82
, Rg

A
IRkTRV m

L
Lno λ

π
γ ++=                           (3.56)  

其中 I為雙平衡混頻器的單邊偏壓電流。若假設一雙平衡混頻器與單平衡混頻器有著相

同的總電流，則由上式 3.55 及 3.56 中，可得知其輸出雜訊大小皆相同。然而，就雜訊

指數而言，雙平衡混頻器的雜訊指數會比單平衡混頻器雜訊指數約高 3 dB，這是由於雙

平衡混頻器其輸入為 100 歐姆的 source，而反觀單平衡混頻器其輸入為 50 歐姆的

source，因此雙平衡混頻器有較高的雜訊指數，話雖如此，但由於雙平衡混頻器能有效
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地抑制 LO 的 feed-through，因此一般來說雙平衡混頻器仍是大多數人所採用的。 

  若欲求得整體的雜訊指數，則需先求得輸出端的總電流雜訊，包含了負載、開關電晶

體及轉導電晶體為 
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, ++=                              (3.57)  

因此，整體混頻器的通道熱雜訊指數為 
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  由上式 3.58 中整體雜訊的計算下可知，若欲降低雜訊指數，可藉由增加 LO 訊號振福

以及增加 Tw 來達成目的，且對於應用在直接降頻接收機的混波器來說，其雜訊指數仍

須考量到閃爍雜訊對輸出端的貢獻。因此，上述的參數仍須考量到混波器的轉換增益、

線性度、功率消耗及整體系統規劃等限制。 
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3.4 混頻器參數之量測 

3.4.1 雜訊量測 

  本論文所提出的寬頻混頻器，透過 CIC 提供的雜訊指數分析儀 “Aglient N8975A＂

進行混頻器雜訊指數之量測，由於本電路設計採取 on-wafer probe 量測，因此在量測

仍需架設探針台，將訊號導入至晶片。量測雜訊指數時，需先外接一台信號產生器

(signal generator)以提供 LO 訊號以對混頻器進行切換，並經由 NFA 經由 GPIB 介面控

制該 LO 訊號，並先進行 NFA 校正，再以如下接線方式進行量測，如圖 3.16。由於混頻

器為頻率轉換的元件，因此在進行 NFA 的校正動作時，除了本機校正(calibration)外，

仍須對 RF 頻率及 IF 頻率做損耗補償;在做本機校正時，一般來說應先確保 NF 的誤差在

+/-0.2 dB 以下，Gain 在 0.2 dB 以下。另外，在做損耗補償時，由於本電路為寬頻設

計，因此將以全頻段補償為主，並輔以 subtrate 測試片，將連接 DUT 與 NFA 的線路電

纜線等可能造成損耗的器材連接至 NFA 以及探針台上，當 RF 頻段(全頻段補償)及 IF 頻

段的損耗量測完後，分別帶入 NFA 中，則完成整體雜訊指數的校正。 

       

校正設定

測量設定

雜訊源

雜訊源

 

           圖 3.16  雜訊指數分析儀示意圖 

在此我們以 IF=RF-LO 為 USB 量測，而量測方式一般來說以固定 IF，如圖 3.17，與固定

LO，如圖 3.18，兩種方式為主，由於本論文所設計的混頻器其 RF 為涵蓋整個超寬頻頻

段，因此我們以固定 IF 做為雜訊指數的考量: 
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A.固定 IF:設定需要的 IF 頻率，量測所設定的 RF 頻率範圍，則 NFA 提供外部 LO 同時掃

動頻率，而進行量測，示意圖如下 

        

             圖 3.17 固定 IF 測量 

B.固定 LO:設定需要的 LO 頻率，設定螢幕欲觀察到的 IF 頻率範圍，則 NFA 自動提供 RF

掃頻而同時量測到 IF 的掃頻結果 

        

              圖 3.18 固定 LO 測量 

透過以上的雜訊量測，可同時得到雜訊指數及轉換增益，一般來說，NFA 所量到的轉換

指數較用頻譜分析儀搭配 LABVIEW 量測準確度高，其原因稍後將詳述。 
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3.4.2 P1dB、IIP3 量測 

  正確量測 RFIC 的 P1dB 與 IIP3 在整個混頻器甚至整個 RFIC 電路系統中是相當重要

的。由於在高頻的量測中，線材與元件間的損耗必須仔細的考慮進來，因此在量測前必

須以儀器建構所有連接線如 Balun、纜線及 DC 阻隔等的頻率對損耗的參考表，待正式量

測時，帶入 LABVIEW 進行計算。詳細的 P1dB 量測示意如圖 3.19。在 DC 部分，由於 CIC

所提供的 DC Probe Card 在探針處有提供 bypass 大電容以避免輸出訊號在低頻發生振

盪，而造成量測的不準確性，因此在 DC 偏壓方面，本論文所提供的電路均以 DC probe

作為 DC 偏壓的考量。LO 部份由於需要兩相反信號對混頻器進行切換動作，因此需額外

增加 balun，然由於超寬頻的頻段涵蓋範圍相當廣，因此在量測轉換增益對頻率的相對

關係時，需更換不同 balun 以維持訊號能有正確的 180 度相位差。另外，由於本混頻器

設計 IF 為 100MHz，然而低頻外接 balun 在製作上有其困難，因而採取單端輸出，另一

端則掛以 50 歐姆 terminate。 
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      圖 3.19 P1dB 測量示意圖 

IIP3 即輸入三階截斷點，因此需使用兩個不同頻率的弦波信號，將其輸入至一非線性系
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統中，使其在輸出端產生多項弦波信號，且其頻率值為兩輸入訊號頻率的和或差值，亦

稱為交互調變。因此在量測系統架設上，須以兩訊號產生器，產生兩相近的 RF 訊號，

並透過 Balun 將兩訊號結合，其量測示意如圖 3.20。因此其輸出端將出現如圖 3.21 的

多階調變項。 
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   圖 3.20 IIP3 量測示意圖 

(2fRF1-fRF2)-fLO

POUT

f

fRF1-fLO fRF2-fLO

(2fRF2-fRF1)-fLO  

    圖 3.11 IIP3 輸出頻譜示意圖 
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第四章 

CMOS 寬頻降頻混頻器之實作 

 

  在本章節中，將提出多種不同的寬頻混頻器之架構，並加以設計，實作與量測。 

 

4.1 簡介 

  由於不同的通訊系統所使用的頻率範圍並不相同，因此要實現一個適用多規格的接收

機其困難之處就在於如何去設計一個電路使其在所需應用的頻段範圍內都能有相同的

功能，若是因此而去設計多個功能相同但應用頻率不同的電路來符合多重規格或不同的

通訊系統，就成本來說算是某種程度的浪費且缺乏效率，有鑑於此，本論文將集中在設

計出適用於 1.5~2.5 GHz 之頻段範圍內皆可應用的降頻混頻器，以滿足在此頻段內的商

業應用如 GSM 及 WLAN 等，以及應用於目前最新的超寬頻(UWB)3.1~10.6 GHz 頻段之超寬

頻混頻器，此外，並以傳統之 Gilbert Cell 混頻器以 LC 匹配電路實作更寬頻的混頻器;

在量測部份透過國家晶片實驗中心(CIC)所提供的頻譜分析儀(Agilent E4407B)及雜訊

指數分析儀(Agilent N8975A)對寬頻混頻器之轉換增益及雜訊指數做一量測，並探討此

兩種不同之儀器在量測過程中所造成的誤差及其可能發生誤差的原因，最後，由於考慮

到量測環境以及改善功率消耗為前提下，設計出一個適用於 3.1~10.6 GHz 之超寬頻頻

段，並以 RF 輸入端及 LO 輸入端均為單端輸入用以避免在量測過程中需更換 Balun 所造

成的誤差，且 IF 端為單端輸出之降頻微混頻器。 
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4.2 適用於 1.5-2.5 GHz 多規格之降頻混頻器 

M1 M2

M3 M4

L1L2

C1

C2

M5 M6 M7 M8

Vbias

Vdd

Vcon

C3

RF

LO

IF

          圖 4.1   適用於 1.5~2.5 GHz 之寬頻混頻器 

  本電路為一單端 RF 訊號輸入之降頻混頻器，如圖 4.1，其具備了寬頻的輸入特性，且

經過適當的設計下，其電路特性可操作於 1.8V 到 3.3V 之區間，也由於不同的供應電壓，

使得電路在轉換增益及線性度有著多重的表現，能夠適用於不同的系統規格，因此對於

電路設計者而言，此一可調整式的寬頻混頻器在設計電路參數上將更具有彈性[11]。 

  傳統的 Gilbert Cell 混頻器其差動輸入訊號透過轉導級轉換成電流訊號後，產生一

對反相的輸入電流，再經由切換級輸出至負載級而產生了混頻的動作。在本電路中，傳

統 Gilbert Cell 的電壓-電流轉換級由共閘-共源級所取而代之，如圖 4.2 所示。電晶

體 M1 和 M2 構成了一個單端轉雙端、電壓-電流的轉導級電路，其中 M1 和 M2 為一相同

尺寸大小且工作在飽和區，而 DC 偏壓電流也相同下，因此 M1 和 M2 的電流公式可表示

為: 

       
2

)(
2

/
thSRFbias

ox
CS VVVVLWCI −−+=

µ
                        (4.1) 

       
2

)(
2

/
thSRFbias

ox
CG VVVVLWCI −−−=

µ
                        (4.2) 

   由上式可知，共閘-共源級的汲級電流可表示為一對差動信號的函數。因此，本混頻
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器不需額外的 Balun 即可將輸入之 RF 訊號轉變成差動電流。 

Vbias

VRF

VRF

M1 M2

 

            圖 4.2      共閘-共源轉導級 

本電路為一個可以工作在 1.9 伏特到 3.3 伏特區間中，1.9GHz 的 CMOS 降頻混頻器，此

架構為利用一共閘-共源級將 RF 電壓訊號平均轉換成兩個反相之電流訊號，經過切換電

晶體以達成混頻的動作。其中 RF 信號經由電容 C3 和電感 L2 所組成的匹配網路及 AC 交

流訊號隔絕電感 L1 將訊號餽入至 M3 的源級及 M4 的閘級，由上式推得，此 RF 訊號可因

此而產生反向小訊號電流，而電容 C1 則可旁通(Bypass)漏至 M2 閘級的高頻訊號至接地

端，電容 C2 則用於旁通 M2 所產生的雜訊至地端。而 M1 及 M2 則用做電流鏡(current 

mirror)以提供 M3 和 M4 兩電晶體相同的直流偏壓。 

量測結果 

  本論文提出的寬頻混頻器電路，使用 Agilent ADS 模擬軟體以及 tsmc 0.18-um Mixed 

Signal CMOS 製程的 RF model 實作其在操作電壓為 1.9V 到 3.3V 下的高頻特性。本電

路設定為 RF 頻率 1.9 GHz，LO 以及 IF 頻率為 1.8GHz 及 100MHz，RF 端的輸入功率為

-35dBm，LO 端輸入功率為 0dBm，其在 RF 輸入端的反射損耗經量測後於 1.7GHz~2.3GHz

低於-10dB，如圖 4.3 所示。LO 輸入端的反射損耗經量測後於 1.5GHz~2.2GHz 均低於

-8dB，如圖 4.4 所示。當 LO 端的輸入功率由 0dBm 增加至 5dBm 時，如圖 4.5，可得知其

轉換增益將隨之改變，然而由理論上可知，轉換功率、線性度及雜訊指數存著 trade-off

的關係，當轉換功率增加時，相對的諧波干擾的功率也會增加，因此，高轉換功率值將

使得諧波干擾對於欲接收訊號的影響變大，因而間接影響到欲接收訊號的功率範圍，因

此，在選用適當的 LO 功率值及整體電壓電流的操作區間，電路設計者可得到需要的 IIP3

以及轉換增益。 
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  在選定供應電壓 Vdd 為 1.9 伏特，LO 端的輸入功率為 2dBm 時，來量測混頻器的轉換

增益，由於 CIC 並無提供低頻段的 Balun，因此之後的轉換增益都以單端輸出為主，當

RF 端的輸入功率為-35 dBm 時，轉換增益為-4 dB，若 RF 輸入功率由-35 dBm 增加至 0 dBm

時，如圖 4.6，則在輸入功率為-8 dBm 時其輸出功率低於理想值 1 dB 左右，由此可知

其P1dB約為-8 dBm，當使用Two-tone測試時，兩輸入頻率分別為1.9100 GHz以及1.9101 

GHz，RF 端得輸入功率由-35 dBm 增加至-5 dBm 時，其一階響應及三階響應如圖 4.7 所

示，RF 輸入功率約等於 2 dBm 時，其三階響應對電路的影響將大於一階響應。在隔離度

上，LO-RF isolation 均小於-55dB，LO-IF isolation 均小於-35dB，如圖 4.8，4.9。 

  若選定Ｖdd 供應電壓為 2.5 V，LO 端的輸入功率為 5 dBm 時如圖 4.10，來量測混頻

器的單端轉換增益，當 RF 端輸入功率為-35 dBm 時，單端輸出之轉換增益約為 0 dB，

若 RF 輸入功率由-35 dBm 增加至 0 dBm 時，如圖 4.11，則在輸入功率為-5 dBm 時其輸

出功率低於理想值 1 dB 左右，由此可知其 P1dB 約為-5 dBm。當使用 Two-tone 測試時，

兩輸入頻率分別為1.9100 GHz以及1.9101 GHz，RF端得輸入功率由-35 dBm增加至-5 dBm

時，其一階響應及三階響應如圖 4.12 所示，RF 輸入功率約略等於 4 dBm 時，其三階響

應對電路的影響將大於一階響應。在隔離度上，LO-RF isolation 均小於-58 dB，LO-IF 

isolation 均小於-38 dB，如圖 4.13、4.14。 

若選定Ｖdd 供應電壓為 3.3V，LO 端的輸入功率為 6dBm 時如圖 4.15，來量測混頻器

的單端轉混增益，當 RF 端輸入功率為-35dBm 時，單端輸出之轉換增益約為 1.2 dB，若

RF 輸入功率由-35 dBm 增加至 0 dBm 時，如圖 4.16，則在輸入功率為-5 dBm 時其輸出

功率低於理想值 1 dB 左右，由此可知其 P1dB 約為-5 dBm。當使用 Two-tone 測試時，

兩輸入頻率分別為1.9100 GHz以及1.9101 GHz，RF端得輸入功率由-35 dBm增加至-5 dBm

時，其一階響應及三階響應如圖 4.17 所示，RF 輸入功率約略等於 4 dBm 時，其三階響

應對電路的影響將大於一階響應。 

 當使用雜訊指數分析儀測量雜訊指數及轉換增益時，如圖 4.18，可看出當供應電壓

為 2.5 V 時，其雜訊指數約為 20 dB。    
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      圖 4.3 RF 端反射係數(1.9V)   
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      圖 4.4 LO 端反射係數(1.9V) 
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            圖 4.5 轉換功率對ＬＯ輸入功率的變化(1.9V) 
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            圖 4.6 轉換增益（1.9V）    
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            圖 4.7 使用 two-tone 測試模擬的 IIP3 值（1.9Ｖ） 
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             圖 4.8  LO-RF 隔離度(1.9V) 
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            圖 4.9 LO-IF 隔離度 (1.9V)       
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      圖 4.10 轉換功率對ＬＯ輸入功率的變化(2.5V)         
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            圖 4.11 轉換增益(2.5V) 
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            圖 4.12 使用 two-tone 測試模擬的 IIP3 值（2.5Ｖ） 
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            圖 4.13 LO-RF 隔離度 (2.5V) 
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            圖 4.14 LO-IF 隔離度(2.5V) 
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            圖 4.15 轉換功率對ＬＯ輸入功率的變化(3.3V) 
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            圖 4.16 轉換增益(3.3V) 
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圖 4.17 使用 two-tone 測試模擬的 IIP3 值（3.3Ｖ） 

 

             圖 4.18  雜訊指數與轉換增益 
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            圖 4.19   chip die (1.1*1.075 mm) 

         表 4.1  RF 單端輸入之 1.5~2.5 GHz 之降頻混頻器量測比較 

 

                   TSMC 0.18um CMOS Technology   

  Measurement 

RF Frequency 1.9 GHz 

IF Frequency  100 MHz 

Supply volt. VDD 1.9 Volt  2.5 Volt  3.3 Volt 

RF reflection 

coefficient 

                          -11.5 dB(1.9 GHz) 

LO reflection 

coefficient 

                          -11  dB(1.8 GHz) 

RF-LO isolation <-38.6 dB <-38.5 dB NA 

LO-RF isolation <-60 dB <-61 dB NA 

IIP3 2 dBm 4 dBm 4 dBm 

1dB compression point -8 dBm -5 dBm -5 dBm 
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Conversion gain -4 dB (Single output) 0 dB(Single output) 1.2 dB(Single 

output) 

Noise Figure  20 dB  

DC current 16 mA  29 mA 40 mA 

 

結果與討論 

  本次電路設計以共閘-共源極將單端 RF 訊號轉換成雙端的電壓電流轉導級取代傳統

Gilbert Cell的轉導級，並搭配適當的電感電容匹配電路，使得RF輸入端匹配由1.7 GHz

至 2.3 GHz 均低於-10 dB，並透過不同的供應電壓，使得混頻器能有不同的特性，經實

際下線量測後，本電路 DC 電流與模擬情況相近，且線性度及轉換增益均滿足要求，有

了此次下線經驗將有助於設計更高頻段且寬頻的混頻器以適用於超寬頻的系統規格。 
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4.3 適用於 3.1~10.6 GHz 之 CMOS 降頻混頻器      

Vbias
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Vcon

Vcon
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M1 M2

M5 M6

L1
C1

R1 R2

RF

LC 
matching

圖 4.20  適用於 3~10 GHz 之 CMOS 超寬頻降頻混頻器 

  本電路實現了一個可以在 3.5 伏特下，3~10 GHz 的 CMOS 超寬頻降頻混頻器。由於前

次電路特性其頻寬無法符合超寬頻(UWB) 3.1~10.6 GHz 之要求，因此本次電路改良其頻

寬以符合 UWB 之規範外，另外為了能將 RF 訊號的差動輸入整合於晶片內，故保留了其

單端 RF 訊號輸入的電壓-電流轉導級電路，並增加電流注入級(current-injection)，

使得整體增益能夠有效提升，而輸出 IF 部分則利用源級追隨器(Source follower)做為

輸出緩衝級以利後級 50 歐姆之量測儀器之用，如圖 4.20。[12-16] 

  以下將此次設計的電路分為 LO 切換級、RF 輸入級及 IF 輸出級。 

LO 切換級 

  由於考量混頻器是否能有良好的性能時，LO 切換級是一個重要的關鍵，由理論可知，

在混頻器操作時，LO 切換級是必須要有完全的開關切換動作才能達到完全的混頻效

果。因此要使 LO 切換級電晶體 M5~M8 能夠在非常短的時間內完全的切換，在考量電晶

體的偏壓條件是相當重要的。若希望電晶體的開關所需時間比較短時，則必須將此級的

電晶體偏壓在飽和區與三極區(triode region)之間，如此，則 LO 電晶體在切換所需的
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時間較短外，所需的 LO 功率也比較少。另外，在考量電晶體的尺寸時，由於過大的電

晶體，其接面電容 Cgs 會使得 RF 訊號與 LO 訊號之間的隔離不好，因此 LO 訊號容易透

過 Cgs 偶合至 RF 端，而與原有的 LO 訊號做自我混頻(Self-mixing)，因而造成了輸出

的直流偏移(DC Offset)的現象發生。然而，若電晶體尺寸過小，則偏壓時所需的 Vgs

較大(因通過的 DC 電流不變下)，一方面會使得汲極電壓因而偏高而導致輸出擺幅

(Output swing)減小，其次則是要使電晶體完全開關的 LO 訊號功率也勢必要增加。 

  因此，為了使寬頻的 LO 訊號都能儘可能的進入切換級電晶體，本電路在設計時利用

了電晶體本身的寄生電容和額外佈局時所繪的走線小電感，儘可能的減少訊號的反射，

以達到良好的阻抗匹配。 

RF 輸入級 

  傳統的 Gilbert Cell 混頻器其差動輸入訊號透過轉導級轉換成電流訊號後，產生了

一對反相的輸入訊號，經由切換級而達到了轉換頻率的過程。然而為了能將差動的 RF

輸入訊號整合於晶片中，一般均使用 active balun 將單端輸入訊號轉為差動訊號，如

下圖 4.21。 

 

VRF

matching 
network

VRF

 

          圖 4.21    傳統 active balun 之架構 

  由於此傳統的 active balun 其差動對為一端以電容旁通接地，因此其 RF 訊號僅為正

常差動輸入的二分之一，故在選擇 active balun 時，保留上次電路的共閘-共源轉導級

M3、M4，如此則單端輸入的 RF 訊號能夠很輕易的轉換成一對反相的電流訊號。另外，

為了要改善整體混頻器的頻寬，RF 端的寬頻輸入匹配將有助於減低訊號進入轉導電晶體

M3、M4 的反射，因此額外的電感-電容匹配電路(LC matching network)將如同人工的傳

輸線(artificial transmission line)連接於電晶體 M3、M4 以達成寬頻匹配的目標。
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電感 L1 則連接 RF 訊號和電流源電晶體之間，以避免 RF 訊號餽入至電流源。而電容 C1

則可旁通多餘的訊號及電流源電晶體所產生的雜訊。 

  另外此轉導級亦連結兩個 PMOS 電晶體 M1、M2，作為主動的電流注入(current 

injection)電路，額外的電流注入將改善整體混頻器的轉換增益及線性度，此外，由於

PMOS 的汲極連接至 NMOS 共閘-共源轉導級的汲極端，因此對訊號而言是一個相當大的阻

抗，因此訊號將不會從 PMOS 流失。 

IF 輸出級 

  在負載輸出阻抗方面，一般常見的作法是利用 PMOS 所構成的主動負載加上共模回授

(Common-mode feedback)電阻所構成的負載，此主動負載的壓降最少可以降低至 PMOS

閘極與源極之間的飽和電壓，亦即 PMOS 的 VDS=VGS-Vt，其中 Vt 為 PMOS 的飽和電壓，如此

便能調整 PMOS 電晶體的尺寸，使其同時滿足低跨壓及高阻抗的條件，但相對的，主動

負載的缺點則是因為電晶體本身的輸出阻抗會隨著頻率的提高而下降，使得整體混頻器

的等效輸出阻抗也會隨著頻率的變化而有所異動，因此，在負載阻抗的選擇下，本電路

仍採用電阻作為輸出的寬頻阻抗，因為電阻所提供的阻值並不會因為頻率的不同而有所

改變，然而，在使用電阻作為輸出阻抗時，則需考慮使用電阻所導致的直流壓降。如果

需要大的轉換增益，則所需的負載阻抗勢必要夠大，才能將電流訊號轉換為較大的電壓

訊號，而過大的阻抗則造成了直流壓降，降低了底下切換級電晶體的汲極電壓值，繼而

影響了整體線性度和轉換增益的表現。 

  因此，適度的選擇電阻作為輸出阻抗，以及採用電流注入級電路(current injection)

以提高增益將是有需要的。 

量測結果 

  本論文提出的共閘-共源極超寬頻混頻器電路，使用 Agilent ADS Circuit & momentium 

模擬軟體分別以 TSMC 0.18um Mixed Signal CMOS 製程所提供的 RF model 進行電路模

擬，以及使用 momentium 進行 EM 電磁模擬，由於 TSMC 於 tsmc_cm018rf_v3 版本中並無

提供感值低於 1 nH 的小電感，因此於電路設計中必需以 EM 模擬軟體，以相對於 TSMC

提供的製程參數帶入 momentium 中，模擬出適合本電路的小電感以供寬頻匹配之用，然
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由於模擬結果與實際下測試鍵(test key)量測過後的實際值略有誤差，使得在寬頻 RF

端反射係數與模擬結果略有出入，但整體來看，其量測結果均相當符合預期結果。 

  本電路設計其操作電壓最高為3.5V，其 RF頻率為3~12 GHz，IF頻率則設定為100 MHz，

而 LO 頻率則定為 RF-IF，RF 端的輸入功率為-35 dBm，LO 輸入端功率為 0 dBm，其在

RF 輸入端的反射損耗經量測後於 2~20 GHz 均低於-9 dB，如圖 4.22 所示。LO 輸入端的

反射損耗經量測後於 4~20 GHz 均低於-7 dB，如圖 4.23，在選定最大的供應電壓 VDD

為 3.5 V、VM 為 2.5V、Vcon=1.48 V、Vbias=1.4 V 下 LO 端的輸入功率為 3 dBm 時來量

測混頻器的轉換增益。在此也由於 CIC 無提供低頻的 Balun，因此本量測結果均為以單

端輸出為主。當 RF 輸入端的功率定為-35 dBm 時，其 3~11 GHz 頻段的轉換增益約為 5±

1 dB，如圖 4.24 所示。當 RF 輸入功率由-35 dBm 增加至 0 dBm，RF 頻率為 6.1~9.1 GHz，

如圖 4.25、4.26，則在輸入功率-12 dBm 時其輸出功率低於理想值 1 dB，由此可知其

P1dB 約為-12 dBm。當使用 two tone 測試時，兩輸入頻率分別為 7.1 GHz 以及 7.101 

GHz，RF 輸入端輸入功率為-35 dBm 增加至 0 dBm 時，其一階及三階響應如圖 4.27 所示。

由圖可知，當 RF 輸入工率約等於-2dBm 時，其三階響應對電路影響將大於一階響應。隔

離度方面，LO-IF isolation 及 LO-RF isolation 均小於-30 dBm，圖 4.28、4.29。 

  由於製程偏移的影響，LO 切換級的工作電壓未必和模擬情況相同，因此調整 LO 切換

級的偏壓情況能夠使得 LO 切換級工作在最理想的情況下，因此調整 Vcon 電壓由 1.48 V

調整至 1.55 V 已獲得最佳的增益，如圖 4.30 所示，在雜訊指數方面，可以測得其相對

應的單邊帶(SSB)雜訊指數隨頻率變化的情形，如圖 4.31。由於本降頻器其 IF 設定為

100 MHz， 其頻譜正好落於 FM 頻譜上，為避免 FM 信號影響雜訊指數的準確性，因而調

整 IF 頻率至 150 MHz，固定 IF 頻率為 150 MHz，RF 頻率設為為 3~15 GHz，其雜訊指數

和轉換增益如圖 4.32 所示，由圖可知，由雜訊指數所量出的轉換增益，其於 3~10 GHz

頻段內相當平坦，其增益約為 17 dB，轉換指數為 16 dB。 
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          圖 4.22    RF 端反射係數 
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           圖 4.23  LO 端反射係數 
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          圖 4.24  轉換增益對頻率的變化 

-40 -35 -30 -25 -20 -15 -10 -5 0 5

-8

-6

-4

-2

0

2

4

6
 

 

C
on

ve
rs

io
n 

ga
in

 (d
B

)

RF_pwr (dBm)

 6.1 GHz P1dB
 7.1GHz P1dB

 

          圖 4.25   轉換增益對 RF 輸入功率(6.1~7.1 GHz) 
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          圖 4.26   轉換增益對 RF 輸入功率(8.1~ 9.1 GHz) 
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         圖 4.27  使用 two-tone 測試模擬 IIP3 值(7.1~7.101 GHz) 
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           圖 4.28  LO-IF 隔離度 

2 4 6 8 10 12

-65

-60

-55

-50

-45

-40

-35

 

 

LO
-R

F 
is

ol
at

io
n 

 (d
B

)

Frequency (GHz)

 LO-RF isolation

 
            圖 4.29  LO-RF 隔離度 
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          圖 4.30   轉換增益對頻率的變化(1.55V) 
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            圖 4.31   轉換增益及雜訊指數對頻率的變化(1.55V) 
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          圖 4.32  雜訊指數分析儀 Aglient N8975A 

 

           圖 4.33   chip die (1.041 * 1.041 mm) 



 - 67 -

            表 4.2  3.1~10.6 GHz 的 CMOS 超寬頻降頻混頻器量測模擬比較 

 

TSMC 0.18um CMOS Technology 

  Measurement Simulation 

RF Frequency 3~10 GHz 3~10 GHz 

IF Frequency  100 MHz 100 MHz 

Supply volt. VDD/VM 3.5 V / 2.5 V 3.5 V / 2.5 V 

RF reflection 

coefficient 

Less than 9 dB ( 2~20 GHz) Less than 10 dB ( 2~12 GHz) 

LO reflection 

coefficient 

Less than 7 dB ( 3~20 GHz) Less than 10 dB ( 3~20 GHz) 

LO-IF isolation <-30 dB <-30 dB 

LO-RF isolation <-30 dB <-30 dB 

IIP3 -3 dBm -2 dBm 

1-dB compression 

point (1.48V LO) 

-13 dBm -12 dBm 

Conversion gain 

(1.55V) 

18± 1.5 dB (single output) 26 ± 1 dB (differential 

output) 

Noise Figure About 15~16 dB (IF=150 MHz) 15 dB 

Power consumption 50 mW 50 mW 

結果與討論 

  量測結果在輸入 RF 及 LO 輸入匹配、及 LO-IF 和 LO-RF 隔離度方面及功率消耗上和模

擬結果大致吻合。然而轉換增益方面，由於雜訊指數分析儀 Aglient N8975A 與 RFIC 量

測系統所量到的轉換增益約有 3 dB 左右的誤差(LO 切換電壓為 1.55 V)，推測其可能造

成誤差的原因如下: 

1. RFIC 量測系統使用 SA(Spectrum Analyzer)及 Labview 作為量測依據，以 RFIC 量

測 conversion gain 時以 RF 端ＧＳＧ輸入，而ＩＦ端以ＧＳＧＳＧ輸出，而將一
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端以 DC blocking 和 50 ohm 負載隔離掉，而取單端 IF 輸出。中間由於使用過多

轉接器，雖然於 Labview 能夠扣除其所造成的損耗，然由於頻率變化過大，且不

同頻率需切換不同的 Balun，使得 Labview 在計算整體增益上容易造成誤差。 

2. 相較於 RFIC 量測系統，NFA(雜訊指數分析儀)由於ＣＩＣ並無提供 90 度角的

single-differential 的 THRU 測試片，因此量測時僅能以 RF 端 GSG 輸入，IF 端

為 GSG 輸出，故於輸出端部分已直接減少串接元件的數量，因而相對的 NFA 在準

確度將比 RFIC 量測系統高。 

3. NFA 於 Calibrate 時會透過 THRU 測試片直接修正 RF GSG 到 IF GSG 輸入跟輸出

間對不同頻率點的損耗，而 RFIC 量測系統僅由以往建立的量測元件損耗表中帶入

軟體，而經過時空變化後，其損耗表的準確性必定不如 NFA 於當下所建立的損耗

表，因而判斷 NFA 其準確性應該高於 RFIC 量測系統。 

4. 由於電路設計時，IF 頻率定為 100 MHz，而量測 NFA 時，其 IF 頻譜正好坐落於 FM

頻帶上，且量測時並無法於電磁遮蔽的空間中進行 NFA 的量測，因此量 NF 時將 IF

移往 150 MHz 以避免 FM 訊號的干擾，而 RFIC 量測系統則仍保持 IF=100 MHz，因

此理想上，RFIC 量測系統其所得到的轉換增益應該和模擬較為相近，然而，本電

路輸出負載採用電阻作為負載阻抗，理應轉換增益不隨 IF 頻率而改變，因此 NFA

所量測到的 150 MHz 的 IF，其增益應該和 100 MHz 相近。故 NFA 所量測到的增益

應該是接近模擬值。 

5. 由於 CIC 所提供的 Labvieｗ並無特別設計針對掃動頻率對增益的程式，因此其量

測增益對頻率的變化其準確性仍有待考量。 

6. 由於不同量測時，其所使用的探針並不相同，且下探針的深度也不盡相同，因而

影響到量測出來的準確性，其誤差最高有可能到 2 dB。 

7. NFA 在 RF 端到 IF 端有做損耗的 calibrate，而信號產生器到 LO 輸入端的損耗僅

為單純粗略估計約 3 dB，因其訊號強度直接有 NFA 透過 GPIB 控制，所以無法控制

其損耗隨頻率點的改變，而 RFIC 量測系統則有將信號產生器至 LO 輸入端的損耗

考慮進來再以 Labview 進行扣除，理想上 RFIC 所量到的增益應該比較準確，不過
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實際上,LO 訊號在不同頻率間的損耗差距極小，因此其差距並不至於影響到 NFA

量測整體增益的準確性。 

8. NFA 量測過程中會以多次量測值取平均，以本次量測為例，NFA 以 16 次平均值得

到的轉換增益，其準確性較 RFIC 量測系統僅手動量測取其整體增益最平坦之值為

量測結果，因此 NFA 準確度較為準確。 

由以上因素可以判斷，以轉換增益來說，NFA 所量測到的 Conversion Gain 其準確性是

高於使用 RFIC 量測系統。然而，在整體量測過程中仍發現有不少會影響到整體增益準

確性的情形，例如，若探針採用 GSGSG 時，其纜線與量測平面呈現 90 度轉角，因此當

下針時，顯微鏡頭往往直接壓迫到纜線，而造成探針有往上抬的跡象，如此則造成每次

下針時深度均有不同而影響了量測準確性。若為 GSG 探針，則由於纜線和量測平面呈現

45 度角，則較無此問題的產生。 
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4.4 寬頻匹配之 Gilbert Cell 降頻混頻器 

Vcon

Vbias
M1 M2

M3 M4 M5 M6

M7 M8

Vdd

RF

LO

IF

Vdc

圖 4.34 寬頻匹配之 Gilbert Cell 降頻混頻器 

        

  成功設計完 3~10 GHz 的 CMOS 超寬頻降頻混頻器後，本電路嘗試以傳統 Gilbert Cell

混頻器作為往更高頻率延伸作為本次電路設計之目標。由於 CMOS 製程上的進步，在加

上和基頻數位電路整合的便利性及經濟性，因此本次電路仍是以 tsmc 所提供的 CMOS 

0.18um 1P6M 製程作為本次電路設計的基礎，並以 tsmc 提供的 tsmc_cm018rf_v3 之 RF 

model 進行高頻電路模擬。本次電路設計，考量到 CIC 的 RF 參數測量系統其最高頻率僅

支援至20 GHz，因此本電路RF輸入頻率定為3-20 GHz，而 IF訊號頻率則固定在100 MHz，

且由於 UWB 系統其瞬間最大頻寬高達 528 MHz，因此本電路輸出負載仍舊採用傳統的電

阻作為輸出阻抗，以避免使用 PMOS 主動負載其阻抗容易隨頻率而改變影響到其寬頻帶

的增益。[17-18] 

電路架構 

  由於本次電路架構上採用傳統 Gilbert Cell 為主，而傳統架構為單一頻率且 RF 輸入

訊號為雙端輸入，因此若不改其電路，則寬頻匹配將佔據額外佈局面積而使得整體設計
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成本大為提高，所以本次電路以 active balun 將傳統電路之轉導級以旁路電容將其接

地，如此則僅需一倍面積的 LC matching 便可匹配至寬頻。此外，本電路在設計上仍維

持 Gilbert Cell 的 LO 切換級，因其具有較佳的 port-to-port isolation 以及轉換增

益，並採用電流注入(current injection)電晶體作為提高整體混頻器轉換增益之用。 

  另外，為了能夠提高混波器的線性度，在轉導級的源極使用了電阻與電容並聯所構成

的 degeneration 阻抗，此源極衰減阻抗在低頻時對訊號而言電容幾乎為開路，因此源

極衰減阻抗中的電阻可以抑制其轉導值，而提高整體差動對的線性度。反觀在高頻時，

源極衰減阻抗中的電阻核電容並聯所得到的等效阻值較小，且由於高頻操作時電晶體的

轉導值已經比低頻還低，因此較小的源極衰減阻抗可以減少整體增益的下降，也因此使

得混頻器的轉換增益在高低頻的時候有相近值，因此而增加轉換增益的平坦度。另外由

於使用偏壓電流源，使得差動對的偏壓電流和其閘極端的偏壓電壓較無關係，因而可以

增加整體電路的線性度，但同時由於多了一級偏壓電晶體，將使得輸出訊號的擺幅縮

小，無形中又抑制了混頻器的線性度及轉換增益的表現，因此在偏壓電晶體的尺寸及電

流的選擇上則必須考量到增益及線性度的取捨。[19-20] 

  最後訊號的輸出，由於 CIC 並未提供低頻的雙端轉單端的 balun，且為了能夠更有效

率的利用輸出訊號，因此在設計中額外加入了 active balun 將兩差動訊號結合起來，

也由於此級處於電路輸出端，為了考量整體線性度，此級並不提供很大的增益，僅只是

將差動訊號轉為單端輸出訊號，如此則比只取單端 Gilbert Cell 訊號更為平衡。因為

測試上的考量，active balun 必須在後級接上源極追隨器以將信號匹配至 50 歐姆，然

而此設計將造成輸出訊號的減小。因此，在量測時若再外接低頻 balun 時，其雙端增益

將高於單端增益 10 dB 左右。 

量測結果 

  本論文提出的 3-20 GHz Gilbert Cell 超寬頻混頻器，使用 Agilent ADS Circuit & 

momentium 模擬軟體分別以 TSMC 0.18um Mixed Signal CMOS 製程所提供的 RF model

進行高頻電路特性模擬，以及使用 momentium 進行 EM 電磁模擬，由於 TSMC 於

tsmc_cm018rf_v3 版本中並無提供感值低於 1 nH 的小電感，因此於電路設計中必需以
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EM 模擬軟體，以相對於 TSMC 提供的製程參數帶入 momentium 中，設計出適合本電路的

小電感以供寬頻匹配之用。 

  本電路設計其操作電壓最高為 5 V，其 RF 輸入頻率設定為 3-20 GHz，IF 頻率設為 100 

MHz，LO 頻率則為 RF-IF，RF 端的輸入功率為-35 dBm，LO 輸入端功率為 2 dBm，其在

RF 輸入端的反射損耗經量測後於 3~20 GHz 均低於-9 dB，如圖 4.35 所示。LO 輸入端的

反射損耗經量測後於 2~20 GHz 均低於-10 dB，如圖 4.36，轉換增益由於受到高頻訊號

損耗的影像，其增益為-10 ± 2 dB，圖 4.37，隔離度方面，LO-RF 及 LO-IF 隔離度均低

於-30 dB，而 RF-LO 及 RF-IF 隔離度分別低於-20 dB 及-24 dB，如圖 4.38~4.41。DC

電流量測與模擬均為 16 mA，VDD=5V 
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            圖 4.35  RF 端反射係數 
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           圖 4.36  LO 端反射係數 
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          圖 4.37  轉換增益對頻率的變化 
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          圖 4.38   LO-RF 隔離度 
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            圖 4.39   LO-IF 隔離度 
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          圖 4.40   RF-LO 隔離度 
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            圖 4.41   RF-IF 隔離度 

 

      圖 4.42   chip die (1.064 * 0.845  mm2) 
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       表 4.3  寬頻匹配的 Gilbert Cell 超寬頻降頻混頻器量測模擬比較 

 

TSMC 0.18um CMOS Technology 

  Measurement Simulation 

RF Frequency 3~20 GHz 3~20 GHz 

IF Frequency  100 MHz 100 MHz 

Supply volt. VDD 5V  5 V  

RF reflection 

coefficient 

Less than 8 dB (3-20 GHz ) Less than 10 dB ( 2~12 GHz) 

LO reflection 

coefficient 

Less than 10 dB ( 2-20 GHz) Less than 10 dB ( 3~ GHz) 

RF-LO isolation <-30 dB <-30 dB 

LO-RF isolation <-30 dB <-30 dB 

RF-LO isolation <-20 dB NA 

RF-IF isolation <-24 dB NA 

Conversion gain -10 ± 2 dB (single output) 26 ± 1 dB (differential output)

Power consumption 80 mW 80 mW 

結果與討論 

  此次電路設計以傳統 Gilbert Cell 架構為主，並搭配電流注入級及電阻電容所組成

的源極衰減電路，在量測過後其 DC 電流均和模擬條件吻合，RF 輸入端及 LO 輸入端其匹

配情形均和模擬結果相近且在隔離度方面皆有一定水平，然而由於為了配合量測時 PAD

的擺放相對應位置，使得布局稍為鬆散以至於影響到走線距離，使得高頻訊號容易漏失

而影響到轉換增益，因此往後佈局須特別注意是否會因布局走線長短及擺放位置而影響

到整體之增益。 
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4.5 適用於 3.1~10.6 之降頻微混頻器 

  經由前面幾次實際下線的經驗及量測結果中，可以得到完整的電路設計及量測經驗，

以預測可能會出現的錯誤，而有助於接下來電路設計之改良。因此，本設計將朝向單端

LO 訊號、單端 RF 訊號輸入以及單端 IF 訊號輸出，以減少 LO 透過外接 balun 造成的量

測誤差且省略了低頻 IF 之合波器的使用，並透過 micromixer 寬頻匹配的方式以減少使

用電容電感做為匹配所造成的面積消耗，以降低消耗功率為目標。此次設計的混波器其

RF 輸入訊號頻率訂為 3~10GHz，IF 中低頻訊號定在 100MHz，在此頻寬內的單端輸出的

轉換增益皆有 13±1dB 以上，供應電壓為 2 V。本設計在架構上將傳統的 GILBERT CELL

其電壓電流轉導級作修改以符合超寬頻的輸入匹配外，並利用電流注入(current 

bleeding)的電晶體作為增加轉導值及改善線性度，且達到了LO / RF良好的單端(single 

input)輸入匹配，以節省傳統電路設計上為了製造反相 RF 訊號而佔用了額外的晶片面

積，最後在輸出端接上源極追隨器以匹配至５０歐姆的量測系統。電路架構如圖 4.43。 

Vbias Vcon

LO

IF+

IF-

Vdc

RF

1 2
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R1

R2

R3

R4

            圖 4.43 適用於 3.1~10.6 之降頻微混頻器 

  本電路實現了一個可以在 2 伏特，涵蓋了極寬頻頻譜 3-10 GHz 的降頻微混頻器，完

整電路如上圖所示，電路可視為五個部分，分別為 LO 輸入端匹配網路，RF 輸入端匹配

網路及電壓電流轉換級，負責將 RF 電壓訊號經轉導轉換成電流訊號，再來則是負責切

換電流訊號的開關電晶體選擇與控制，將 RF 電流訊號經由 LO 切換級產生的開關效應產

生混波中頻 IF 訊號，及電流注入(current inject)電路以增加增益及線性度，最後則

是將混出來的中低頻電流訊號透過負載轉換成電壓訊號經由緩衝放大器以作為 50 歐姆
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量測系統的阻抗轉換。  

  一般常見的吉伯特 GILBERT 混頻器，其雙平衡混頻器的架構上，輸入端須為一組差動

信號，此外更需要利用 LC 被動電路以達成阻抗匹配，通常 LC 匹配電路往往佔用了大部

分的面積，且量測上仍需要外接一個 Hybrid 的 BALUN 來轉換 LO 訊號，而本電路所設計

之目標為 3-10GHz 之超寬頻的頻譜範圍，因此在實際量測過程中，得不斷的更換不同的

BALUN 以應付不同的 LO 輸入訊號，由上節的結果中得知，若仍採用傳統的 Gilbert 混頻

器需不斷的更換 BALUN，且在下探針的過程將造成量測的不準確性，使得傳統的 Gilbert

電路並不適合套用在本設計上，故再此提出此一架構以簡化傳統 Gilbert 所帶來繁複的

量測。[21-22] 

Vbias

M1 M2

R1

R2 R3RF

MIXER CORE

R4

 

圖 4.44  (a)電阻匹配之轉換級                (b)平衡型電阻匹配轉導級 

  由於以上的因素，於是簡單設計了一個利用轉導級電晶體及電阻所搭配而成的電壓-

電流轉換級，且同時達到近似 50 歐姆的輸入阻抗，使得在設計量測系統上更方便也更

可靠。如上圖 4.44(a)所示，電晶體 M1 和 M2 構成一個單端轉雙端的電路，其中 M1 為共

閘級(Common Gate)其電壓-電流轉換增益約為+gmVRF，M2 為共源級(Common Source)，其

電壓-電流轉換增益為-gmVRF，因此當單端 RF 電壓信號經由 M1(CG)及 M2(CS)時將轉換為

差動訊號。而 R4 做為 RF CHOKE 以隔離直流信號和 RF 小訊號。其中電阻 R1、R2、R3 和

電晶體的輸入阻抗 1/gm 經過適當的尺寸設計後可達到輸入阻抗匹配的效果，其 RF 端的

輸入阻抗可表示成如下:  

}||))/1(||{( 2112 Mmin RgRRR +=                                   (4.3) 

其中 RM2為電晶體 M2 的閘級輸入阻抗和 R4 的並連，因此在適當的阻值及電晶體的偏壓

條件下，則 RF 端的輸入阻抗可近似為 50 歐姆。同理，LO 端也同樣適用此電壓-電流轉

換電路。圖 4.44(b)展現了平衡型的電阻匹配轉導級，由於原電路在設計上 M1 和 M2 在

小訊號電流轉導中，有著先天上不平衡的情況出現，因此將原電路 4.44(a)修正為

4.44(b)，如此，在適當的設計下，M1 和 M2 在小訊號增益上將保持平衡，因此，若設計

M1 M2

R1

R2 RF

MIXER CORE

R5

R3

R4
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者以提供一高增益的降頻混頻器，則一個平衡型的電阻匹配混頻器將能夠完整的利用左

右兩邊訊號電流，輸出至 IF 輸出端;倘若設計者以提供一寬廣且平坦的增益為訴求下，

則 4.44(a)即能滿足此一目的。此一原因可解釋為由於平衡型電阻匹配電路在 M2 的源級

中，利用了兩電阻做為源級衰減，因此在高頻操作時，電阻及傳輸線所造成的寄生效應

間接使得 M2 的小訊號電流較低頻時來的小，因此在頻寬的保持不如圖 4.44(a)，在考量

頻寬的重要性大於增益下，本電路仍採用電阻匹配轉導級作為混頻器轉導級之設計。 

  圖 4.43 中的 Vcon 為保持 LO 訊號經過 LO 輸入端匹配電路後於切換極電晶體(M3~M6)

閘級端所造成的的 DC 訊號位準偏移，使得切換級電晶體無法偏壓在飽和區邊緣，造成

了混頻器在極寬頻的操作頻率下無法保持平坦的轉換增益。因此，在設計極寬頻微混頻

器時，除了在 RF 及 LO 訊號端的完美匹配外，仍須考慮 LO 信號再經過主動寬頻分歧器

後，能否保持著穩定的弦波信號以作為開關級電晶體的切換訊號。因此，選定適當的 Vcon

以穩定極寬頻的 LO 訊號輸出水平將有必要的。 

模擬結果 

  本論文提出的超寬頻降頻微混頻器電路，使用 Agilent ADS Circuit 模擬軟體分別以

TSMC 0.18um Mixed Signal CMOS 製程所提供的 RF model 模擬其在操作電壓為 2 伏特

下的高頻特性，RF 頻率為 2~10 GHz，IF 頻率訂為 100 MHz，而 LO 頻率則定為 RF-IF。

RF 端的輸入功率為-35 dBm，LO 輸入端功率為 0 dBm，其在 RF 輸入端的反射損耗經量

測後於 3~13 GHz 均低於-10 dB，如圖 4.45 所示，LO 輸入端的反射損耗經量測後於 3~15 

GHz 均低於-9 dB，如圖 4.46。當 RF 輸入端功率定為-35 dBm 時，其 3~10 GHz 頻段的單

端輸出之轉換增益約為 13±1 dB，如圖 4.47 所示。在隔離度方面，LO-RF 及 RF-LO 均小

於-30 dBm，LO-IF 及 RF-IF 則小於-28 dB，如圖 4.48~4.51。在選定 LO 輸入功率為 0 dBm

時，RF 端的輸入功率由-35 dBm 增加至-8 dBm 時，參照圖 4.52~4.54，當 RF 頻率分別

為 3.1 GHz、6.1 GHz 以及 10.1 GHz 時，約在輸入功率-15~-16 dBm 時，其輸出功率低

於理想值 1 dB，因此其 P1dB 約為-15 dBm。在 two-tone 測試時，以相差 100 MHz 的訊

號分別對 3.1GHz，6.1 GHz 以及 10.1 GHz 之頻段作測試，如圖 4.55~4.57，RF 端的輸

入功率分別由-35 dBm 增加至 5 dBm，由圖可知，當 RF 約等於-2 dBm 時，其三階響應對

電路的影響將大於一階響應。圖 4.58 所示，透過平衡型電阻匹配轉導級所得到的模擬

結果，可顯示出當頻率掃動至 8 GHz 時，轉換增益下降約 2 dB 左右，因此表示出平衡

型的電阻匹配轉導級頻寬較原此電阻匹配轉導級，如圖 4.47，降低約 2 GHz，因此在電

路設計考量上，本電路仍維持原始之電阻輸入轉導級。 
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     圖 4.45  RF 輸入端反射係數      圖 4.46  LO 輸入端反射係數 
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            圖 4.47        轉換增益對頻率的變化 
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  圖 4.48  RF-LO 之隔離度      圖 4.49  LO-RF 之隔離度 
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   圖 4.50  RF-IF 之隔離度     圖 4.51  LO-IF 之隔離度 
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圖 4.52  轉換增益對 RF 輸入功率之變化 

RF 為 3.1 GHz 

圖 4.53  轉換增益對 RF 輸入功率之變化 

RF 為 6.1 GHz 
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            圖 4.54  轉換增益對 RF 輸入功率之變化，RF 為 10.1 GHz 
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圖 4.56  使用 two-tone 測試模擬 IIP3 值

(6.05~6.15 GHz) 
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圖4.57  使用two-tone測試模擬IIP3 值

(10.05~10.15 GHz) 

圖 4.58 使用平衡型電阻匹配轉導級的轉

換增益對頻率之變化 
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          圖 4.59   chip die (0.774 * 0.841  mm2) 

                               

            表 4.4  3-10 GHz 的降頻微混頻器之模擬結果    

3GHz~10GHz UWB wideand mixer 

S11@(RF：3GHz~10.6GHz) <-10dB 

S22@(IF：3GHz~10.6GHz) <-9dB 

Conversion Gain@(3GHz~10.6GHz) ~12dB 

LO Power 0 dBm 

IIP3  -2dBm 

P1dB ~-12 dBm 

Noise Figure ~20dB 

LO-to-RF Isolation <-30 dB 

LO-to-IF Isolation <-30 dB 

Power dissipation(with output balun 

and  output buffer) 

20mW 
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Supply Voltage  2V 

Chip Size 0.774 * 0.841 mm2 

結果與討論 

  本超寬頻微混頻器在設計時以改善先前電路之缺失並保留了共閘-共源轉導級的優點

為目標，使其具備了單端 RF/LO 輸入及單端 IF 訊號輸出，且在 3.1~10.5 GHz 均能有著

良好的轉換增益，也由於輸入輸出均為 single-ended，因此在量測時毋需透過多個不同

頻段的 Balun 將 LO 訊號轉成差動訊號，以將量測時的誤差及不確定性降到最小。本電

路設計環境上使用 TSMC 0.18um 1P6M RFCMOS 製程，透過國家晶片實驗室(CIC)製作，

並將由晶片中心高頻量測實驗室進行高頻參數之量測。 
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第五章 

結論 

 

  本論文針對一般常見的雙端平衡混頻器做一修正及設計，並透過電感-電容之被動元

件以及修正過後的電阻匹配來達成一個寬頻匹配之輸入級，以符合超寬頻(UWB) 

3.1~10.6 GHz 以及希望適用在 1.5~2.5 GHz 之多規格之降頻混頻器，以減少因不同通訊

系統之規格而須重新設計電路造成成本上的浪費。 

  在佈局的考量方面，盡量將電晶體及走線盡可能的以相對稱的方式來擺放，因混頻器

為雙平衡架構，避免因電路佈局的非對稱性，造成接線寄生的的電阻電容值相異過大以

及容易受製程偏移等影響，另外在電感對於電路效能影響上，其擺放位置盡量遠離主動

元件，以避免不必要的高頻干擾，在訊號線的使用上則盡量使用 metal5-metal6，以避

免嚴重的寄生效應，使高頻訊號在走線中損耗掉。 

  在實作結果方面，本論文均以 tsmc 0.18um CMOS 製程進行模擬及實作，在 1.5~2.5GHz

的寬頻混頻器當中，採用共閘-共源級的電壓-電流轉換級，將單端 RF 電壓訊號轉換成

雙端電流訊號，在量測結果方面，若供應電壓為 2.5V 時，其單端輸出的轉換增益約為 0 

dB，P1dB 則為-5 dBm，雜訊指數約為 20 dB，且在 1.5~2.5 GHz 有著良好的輸入匹配。

在 3.1~10.6GHz 的超寬頻混頻器中，其供應電壓為 3.5V，在調整過 LO 偏壓電壓後，可

得到單端轉換增益為 18 dB 左右，其 P1dB 則約為-13 dBm(1.48V)，且有著很寬頻的匹

配;另外在傳統架構的 Gilbert Cell 混頻器方面，雖然有著極為寬頻匹配的 RF 及 LO

輸入下，但由於走線間的過高寄生電容使得訊號的損耗較為嚴重，其轉換增益約為-11dB

左右，這部份就較不符合模擬預期的結果了。 

  最後在考量了量測環境及消耗功率下，設計了一個 3.1~10.6GHz 的降頻微混頻器，採

用了 RF 及 LO 訊號皆為單端輸入，且 IF 為單端輸出的情況下，得到的模擬結果其轉換

增益約為13dB左右，其總消耗功率約為20mw(包含了緩衝輸出級及balun在內)，其P1dBm

約為-15dBm，供應電壓為 2V。 
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  在本論文中設計了多種寬頻之降頻混頻器，從 1.5~2.5 GHz 的頻段延伸至 3.1~10.6 

GHz 的頻段，甚至包含了 3~20 GHz 的寬頻混頻器，最後經過了實際下線經驗及量測結果

號，以 3.1~10.6GHz 的低消耗功率的降頻微混頻器作為本論文完結。因此，在未來的工

作上，將所有的射頻電路完全積體化、相關元件的研究與製作、整個射頻前端電路的整

合及超寬頻(UWB)電路的實作，將是未來研究的重要課題。 
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