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中文摘要 
 

本論文描述應用在超寬頻系統中低雜訊放大器之分析與設計。超寬頻低雜訊放大器

需具備有寬頻、增益平坦的特性。 

第一部份為具抑制頻寬外增益功能之帶斥特性超寬頻低雜訊放大器，一開始先設計

LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器，其量測結果如下，頻寬3.1~10GHz，增益5± 2dB，

S11<-4dB，S22<-8.5dB，消耗功率為16.2 mW。接著進階再設計了具抑制頻寬外增益功

能之帶斥特性超寬頻低雜訊放大器，其模擬結果如下，頻寬3.1~9GHz，3.1~5GHz，增益

12± 1.2dB，6~9GHz，增益10±0.5dB，S11<-9.5dB，S22<-10dB，最低的雜訊指數為3.48 

dB。消耗功率為 22mW。 

第二部份為2.5-11GHz主動式寬頻匹配超寬頻低雜訊放大器，利用了多級的概念來

設計，並且選擇共閘級做為第一級放大器，中間加上一級共源級疊接組態來提高整體增

益，最後再加上一級電壓追隨器達到輸出阻抗匹配。這個寬頻低雜訊放大器其量測結果

如下，頻寬為2.5~11GHz，增益為7.5 dB ±0.5dB，S11<9.9dB，S22<-12dB，消耗功率為

18.9 mW。  
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Design and Implementation of A Band-Notch Ultra-Wideband Low Noise 
Amplifier with Band Shaping Capability And A 2.5-11GHz Active Matching 
Ultra-Wideband Low Noise Amplifier 
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ABSTRACT 
 

This thesis describes the design and analysis of low-noise amplifier for UWB system. 

The features of the UWB LNA are wide bandwidth and flatness of gain. 

The first part studies on a band-notch ultra-wideband LNA with band shaping  

capability.For a start , the measured performances of a LC resonance matching ultra-wideband 

LNA are as follow: The bandwidth of the LNA is ranged from 3 GHz to 10 GHz. The gain is 

5 dB ± 2 dB. The input return loss is below -4dB. The output return loss is below -8.5dB . The 

power consumption is 16.2 mW. The simulation performances of a band-notch ultra-wideband 

LNA with band shaping capability are as follow: The bandwidth of the LNA is ranged from 3 

GHz to 9 GHz. For 3GHz to 5GHz, the gain is 12 dB ± 1.2 dB. For 6GHz to 9GHz, the gain is 

10 dB ± 0.5 dB.The input return loss is below -9.5dB. The output return loss is below -10dB . 

The minimum noise figure is 3.48dB and the power consumption is 22 mW. 

The second part studies on a 2.5-11GHz active matching Ultra-wideband Low Noise 

Amplifier. We utilize the concept of multi-stages to design this circuit. The first stage is a 

common gate topology and a Cascode amplifier is in the middle stages and the final stage is a 

voltage follower. the measured performances of a 2.5-11GHz active matching Ultra-wideband 

Low Noise Amplifier are as follow: The bandwidth of the LNA is ranged from 2.5 GHz to 11 

GHz. The gain is 7.5 dB ± 0.5 dB. The input return loss is below -9.9dB. The output return 

loss is below -12dB . The power consumption is 18.9 mW. 
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第一章  

緒論 

§1-1 研究動機 

近年來，超寬頻(Ultra-Wide Band，UWB)技術己逐漸成爲無線通訊領域之研究重

點，並被視爲下一代無線通訊系統的關鍵技術之一。FCC於 2002 年 2月 14日率全球之

先通過 UWB商用化規範，准許在 3.1 GHz到 10.6 GHz頻段範圍使用低功率之 UWB系

統，UWB 比起其他無線技術有更多的頻寬可以利用，同時也不至於嚴重干擾位於同頻

段的其他無線通訊系統。在傳輸速率上，UWB 傳輸速率超過 100Mbps，甚至可以高達

480Mbps，涵蓋距離約 10公尺，相當適合高階影音多媒體傳輸之應用。總而言之，UWB

技術具有高傳輸速率、高測距定位精度、高安全性、低功率消耗、低成本及短距離傳輸

等特性。 

超寬頻無線通訊系統操作在非常寬的頻帶上，這對射頻積體電路的設計是一項相當

大的考驗。大致上，射頻積體電路之運作可分成傳送與接收兩方面，對射頻積體電路收

發機來說，主要有幾個關鍵子電路包含低雜訊放大器、混頻器、功率放大器、鎖相迴路

(phase lock loop)。而隨著CMOS製程技術的進步，CMOS在元件上已可以達到高頻電路

的要求，但是為了同時達到寬頻的特性以及系統的規格，即是目前設計的主要的瓶頸。

本論文將針對超寬頻低雜訊放大器部份，在寬頻與其它特性做深入探討 

§1-2 章節概述 

本論文分為五個章節，第一章：敘述 UWB無線通訊的發展，以及論文之研究動機。

第二章：介紹幾種接收機架構之優缺點。第三章：針對常用放大器特性加以探討。第四

章：敘述超寬頻低雜訊放大器的規格參數並說明設計電路達到寬頻特性的原理，以及量

測與模擬的結果。第五章，本章節為結論，說明本論文研究之成果。 
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第二章  

接收機系統架構介紹 

無線通訊中，接收到的電波訊號(皆為類比訊號)必須轉成數位訊號，再經過特定的

訊號處理，才能成為有用的資訊。而將類比訊號轉為數位訊號的方塊稱之為類比轉換器

(analog-to-digital converter，ADC)。現有實際的ADC因為取樣速率與動態範圍的限制，

無法直接處理由天線接收到的微弱高頻電波訊號，故必須透過射頻接收機。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，端視設計者的考量而定，一般考量的

重點在於接收機的成本、消耗功率、外加元件數目以及複雜度。本章將對於幾種常見的

接收機架構作一簡述及分析[1] [2]。 

 

§2-1 超外差接收機架構(Superheterodyne Receiver) 

 

Band
Select
Filter

LNA

RF LO

Mixer

IF
Amplifier

Channel
Select
Filter

Antenna

LPF

 90°
LPF

IF LO

I

Q

Baseband

Baseband  

圖2.1  超外差接收機架構 

西元1918年，超外差接收機架構由Armstrong提出之後，此一接收機架構對於系統

設計者而言，影響深遠，時至今日此一架構仍有多種改良及應用，無論是在工業界抑或

是學術界。適用於多種通訊協定之接收機的實現，具良好的訊號選擇性(selectivity)以及

靈敏度(sensitivity)為其主要優點，其基本架構如圖2.1 所示。 

此種接收機架構的工作原理[3]，是將外界接收到的高頻(RF)訊號，經過混頻器與本地振
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盪(LO)訊號產生混頻，將原本高頻(RF)訊號轉換為較低頻的訊號，通常稱之為中頻(IF)

訊號(Intermediate Frequency)。IF訊號的中心頻率對接收機來說是一個關鍵性參數，通常

要跟接收機的其他各方面性能，做適當地調整始能有預期的性能。但缺點是需要較多額

外晶片的元件，因此成本也相對提高許多。 

 

§2-1-1 鏡像頻率(Image Frequency) 

鏡像訊號干擾的產生，主要是由於所使用之降頻混波器會將對稱於本地振盪器輸出

頻率的兩側、距離一個中頻的頻帶處之訊號，以相同的轉換響應降頻至中頻頻帶，如圖

2.2 所示，假設所要通道頻率為 IFLORF ωωω −= ，和本地振盪頻率 )( LOω 進入混頻器

後，會產生中頻 )( IFω ，然而假設有一個頻率 IFLO ωω + 也同時進入混頻器，也會和本

地振盪(LO)混出中頻頻率，但這不是所要通道頻率中所降頻出的中頻，所以 IFLO ωω +

稱為鏡像頻率。 

 

ω
1ω imω

ω
LOω

IFω IFω

ωLPF

Mixer

LO

IFω

圖2.2  鏡像頻率問題 

如圖2.3 所示，可在混頻器前面加一個濾波器，此濾波器稱為鏡像濾波器(Image Reject 

Filter)，用來抑制在鏡像頻率處的干擾；且當選擇的中頻越高時，鏡像頻率離所要的通

道越遠，濾除鏡像頻率的效果也越好。 
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圖2.3  在混頻器前加上一個鏡像濾波器衰減鏡像頻率 

 

§2-1-2 中頻頻率之選擇(Selection of IF) 

通道相鄰干擾會將所要的訊號一起經過混頻器降頻到中頻，而在中頻附近形成干

擾，如圖2.4 所示。因此在混頻器後加上一個頻道選擇濾波器(Channel Select Filter)以濾

除中頻附近的干擾。因為要把中頻附近的干擾濾掉，所以需要非常高Q值的濾波器，即

有較高的裙帶因子(skirt factor)，一般是選用表面聲波濾波器(SAW filter)做為頻道選擇濾

波器。 

Mixer

ω

Interferers

ω

Interferers

LO

RF IF

wantω wantω
 

圖2.4  通道隔鄰干擾，會和所要的訊號一起經過混頻器降頻到中頻 

但是同樣架構的濾波器，其Q值隨著頻率的升高而降低，所以為了有較好的選擇性，最

好選擇較低的中頻，但這和在考慮消除鏡像頻率上，選擇較高的中頻是互相矛盾的。如

圖2.5 所示，為不同的中頻對鏡像濾波器和頻道選擇濾波器的影響，從圖2.5(a)，可看出

選擇高中頻可以抑止較多的鏡像頻率，如此鏡像頻率降到中頻處的量較小，但抑止隔鄰
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干擾的效果比較差；相反的，圖2.5(b)是選擇低中頻，則有較好的抑止隔鄰干擾效果，

但抑止鏡像頻率的效果較差。故中頻頻率需謹慎的選擇才行。 

Low Noise
Amplifier

BPF

Mixer

LO

BPF

Image
Reject
Filter

Channel
Select
Filter

 

圖2.5  鏡像濾波器和頻道選擇濾波器的選擇 
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圖2.5  (a)高中頻可以抑止較多的鏡像頻率，但是抑止隔鄰干擾的效果比較差 

ω
1ω imω

IFω2

Image
Reject
Filter

ω
IFω0

Low IF

 

圖2.5  (b)低中頻可以抑止較多的隔鄰干擾，但是抑止鏡像頻率的效果比較差 
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另外，本地振盪訊號的相位雜訊(Phase Noise)對系統的影響也是相當的重要，在混頻的

過程中，相位雜訊會轉移到中頻，故相位雜訊要求越低越好。如圖2.6 所示，當一個很

強的鄰進波道干擾和一個很弱的接收訊號同時出現時，多餘的相位雜訊會和很強的干擾

交互調變到中頻，使得原本很弱的中頻訊號可能被干擾。至於本地振盪頻率的選擇有兩

種方式，一種是頻率低於通訊通道中心頻率，另一種是高於通訊通道中心頻率，一般建

議使用第一種，因為壓控振盪器(VCO)比較容易設計且本地振盪頻率較低，相位雜訊會

比較好。 

Mixer

ω

Unwanted
Adjacent
Channel

ω

RF IF

Noise LO

wantω LOω

IFω

Desired
Channel

Noise LO

0

 

圖2.6  相位雜訊影響接收機的靈敏度與選擇性 

 

§2-1-3 半中頻的影響(Effects of half IF) 

如圖2.7 所示為假設干擾頻率為 ( ) 2in L Oω ω+ ，經過低雜訊放大器後產生的二

次諧波失真，再與本地振盪的二次諧波項混波後成為 ( ) 2in L O L O IFω ω ω+ − = ω ，

這會對中頻造成干擾。此外，干擾頻率( ) 2i n L Oω ω+ 與本地振盪( )L Oω 混頻後

成為二分之一的中頻訊號( ) 2i n L O I F 2ω ω ω− = ，此信號再經過放大器及混頻器

後所產生的二次諧波失真也會在中頻的地方產生干擾。為了降低半中頻對系統的影響，

射頻和中頻主動元件電路應該儘可能的降低二次諧波失真。 
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圖2.7  半中頻對中頻的影響 

 

§2-2 直接降頻接收機架構(Direct-Conversion Receiver) 

由於直接轉換架構的本地振盪頻率與射頻頻率相同，因此沒有鏡像頻率的問題，所

以不需要在混頻器前加一個鏡像濾波器。因為沒有中頻，故不需要在混頻器後加上一個

頻道選擇濾波器和中頻放大器，取而代之的是一個低通濾波器。因此直接轉換架構比超

外差架構所需的元件還要少，也易於將整個接收機整合為單一晶片，接收架構如圖2.8 所

示。雖然直接降頻接收機有以上優點且架構簡單，但過去未被普遍使用，原因有下列幾

點。 

 

Low Noise
Amplifier

BPF
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Amplifier
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圖2.8  直接轉換接收機架構 
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§2-2-1 直流偏移(DC Offset) 

如圖2.9 所示，因為混頻器RF-LO的隔離度是有限的，造成本地振盪信號洩漏的現

象是由於電容與基板耦合及鎊線(Bonding wire)效應，當本地振盪信號洩漏到A點和B點

時，洩漏的信號反射回來與本地振盪再次混頻並在C點混出直流信號；還有另一種情形

是當較大的干擾信號從B點溢漏到本地振盪時(Interferer Leakage)，再與同頻率的干擾訊

號混頻，也會在C點混出直流信號。這些現象稱為自我混頻(Self-Mixing)。然而此情形可

能會使後級的主動電路飽和，或是干擾到所要的信號。 

 

Low Noise
Amplifier LPF
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Amplifier

ADC
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LOω
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LO
Leakage

Low Noise
Amplifier LPF
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LOω

A B C D

Interferer
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圖2.9  直流偏移的成因 

 

§2-2-2 偶次階失真(Even-Order Distortion) 

如圖2.10 所示，當有兩個干擾信號 1 1cosA tω 及 2 cosA 2ω ，很接近所要的信號時，

經過低雜訊放大器的非線性效應後，產生的二階調變衍生信號，如果很接近直流訊號，

若混頻器的RF-IF的隔離度不夠大，又經過混頻器溢漏到混頻器的輸出端，而對降頻後

所要的基頻接收信號造成干擾，此視為偶次階失真。實際上，超外差式接收機的混頻器
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也同樣有這問題存在，所以需要高線性度的低雜訊放大器和混頻器，以防止偶次階失真。 
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圖2.10  在低雜訊放大器和混頻器中偶次階失真的效應 

 

§2-2-3 顫動雜訊(Flicker Noise) 

電晶體的顫動雜訊屬於低頻雜訊，功率頻譜密度和頻率成反比(1/f)，所以顫動雜訊

會使直接降頻至基頻訊號的訊號雜訊比降低，故一般在低雜訊放大器(LNA)及混頻器的

地方把增益提高，減少顫動雜訊的影響，例如使用主動式混頻器來取代被動式混頻器。 

 

§2-2-4 I/Q信號的不匹配(I/Q Mismatch) 

如圖2.11 所示，理想的情況下是不會有I/Q不匹配的現象，然而實際上電路卻是會

無法如此；當I/Q信號經過相位或是增益不匹配電路時，I/Q信號的星狀圖(Constellation)

會失真，位元錯誤率因此上升。圖2.12 是QPSK信號經過相位和增益不匹配電路時，所

產生的失真星狀圖。在超外差接收架構中，因I/Q信號是經由中頻降頻而成的，降頻的

頻率比在直接轉換架構中由射頻直接降頻的頻率還要來的低，且在分離I/Q信號後所用

的電路比在直接轉換架構中還要少，所以比較沒有I/Q不匹配的情形。 
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圖2.11  I/Q不匹配的分佈情形 
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圖2.12  QPSK信號的星狀圖，(a)增益誤差(b)相位誤差 
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§2-3 鏡像消除接收機架構(Image-Rejection Receiver) 

另一種消除鏡像訊號的方式乃利用鏡像抑制接收機。此類型的接收機可省去在超外

差接收機中所需之鏡像抑制濾波器，因此當接收機系統是以晶片方式來製作時，此種鏡

像抑制架構就能免除在晶片外掛一高Q值鏡像抑制濾波器的麻煩。一般而言，常見之鏡

像抑制架構有兩種：Hartley架構、Weaver架構。 

 

§2-3-1 Hartley架構 

如圖2.13 所示，主要是由兩個具備有九十度相位相差的混頻器所組成，此因混頻器

的本地振盪器源是由兩個相差九十度的信號作為輸入所產生。至於鏡像抑制的現象，則

是使用混頻器與九十度相位轉移器對於I與Q兩路徑之鏡像信號所造180度之相位轉移，

最後用合成器做信號合成，使得鏡像信號被消除。 

Mixer LPF
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Mixer
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RF IF

 90°
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圖2.13  Hartley鏡像抑制示意方塊圖 

其數學分析如下： 

令輸入訊號為 twAtwAtf IMIMRFRF coscos)( += ，其中 、 分別為射頻信號頻率及

鏡像信號頻率，而本地振盪信號具有九十度相差。故在A與B兩點產生的信號分別如2-1

式與2-2式所示： 

RFw IMw
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[ ]

[ ]twwtww
A

twwtww
A

tf

IMLOIMLO
IM

LORFLORF
RF

A

)sin()sin(
2

            

)sin()sin(
2

)(

−+++

−++=
                    （式2 - 1） 

 

[ ]

[ ]twwtww
A

twwtww
A

tf

IMLOIMLO
IM

LORFLORF
RF

B

)cos()cos(
2

            

)cos()cos(
2

)(

−+++

−++=
                   （式2 - 2） 

 

當 、 兩點信號經由低通濾波器之後，高頻成分將被濾波器濾除，可得C與D

兩點的信號為： 

)(tf A )(tf B

twwAtwwAtf IMLO
IM

LORF
RF

C )sin(
2

)sin(
2

)( −+−=                   （式 2 - 3） 

twwAtwwAtf IMLO
IM

LORF
RF

D )cos(
2

)cos(
2

)( −+−=                   （式 2 - 4） 

而C處的信號又經由一個九十度相位轉移器可得E處的信號為：  

twwAtwwAtf IMLO
IM

LORF
RF

E )cos(
2

)cos(
2

)( −−−=                   （式 2 - 5） 

由2-4式與2-5式我們可以觀察到：對於D與E兩處的訊號而言，射頻信號為同相位，而鏡

像信號則為相差180度，此時只需將兩處信號作合成即完成消除鏡像信號的作用。上述

討論的式子，參考圖2.14 可以得到其在頻譜上所表示的涵義。 

     

接著將針對本地振盪信號的不匹配所造成的影響進行探討。假設有兩個振幅與相位不匹

配的本地振盪信號 與twA LOLO sin )cos()( θδ ++ twA LOLO ，其中δ 代表振幅量的偏差、θ代

表相位量的偏差，運用相同的分析方式可得在D與E兩處的信號變成： 

])cos[(
2

)(
])cos[(

2
)(

)( θ
δ

θ
δ

+−
+

++−
+

= tww
AA

tww
AA

tf IMLO
IMLO

LORF
RFLO

D    （ 2 - 6 ）   

tww
AA

tww
AA

tf IMLO
IMLO

LORF
RFLO

E )cos(
2

)cos(
2

)( −−−=             （ 2 - 7） 
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圖2.14  Hartley架構之頻譜分析 

 

最後經過一個合成器將把兩個信號合成，即為 )()()( tftftf EDIF += ，若將此信號分為射

頻信號和鏡像信號則變成 )()()( tftftf IMRFIF += ，其中 與 分別為： )(tf RF )(tf IM

tww
AA

tww
AA

tf LORF
RFLO

LORF
RFLO

RF )cos(
2

])cos[(
2

)(
)( −++−

+
= θ

δ
    （ 式 2 - 8 ） 

tww
AA

tww
AA

tf IMLO
IMLO

IMLO
RFLO

IM )cos(
2

])cos[(
2

)(
)( −−+−

+
= θ

δ
    （ 式 2 - 9 ） 

在輸出端來看兩端信號的平均功率比值為： 

 

13 



22

22

2

2

2

2

cos)(2)(
cos)(2)(

)]([1

)]([1

|
LOLOLOLO

LOLOLOLO

RF

IM

T
RF

T
IM

OUT
RF

IM

AAAA
AAAA

A
A

dttf
T

dttf
T

P
P

++++

++−+
×==

∫

∫
θδδ
θδδ

   （式 2 - 1 0） 

在2-10式中，左邊第一項中 2

2

RF

IM

A
A

是鏡像信號與射頻信號振幅的比值，而我們定義

22

22

cos)(2)(
cos)(2)(

LOLOLOLO

LOLOLOLO

AAAA
AAAA

++++

++−+

θδδ
θδδ

為鏡像抑制比(Image Rejection Ratio) 

22

22

2

2 cos2
cos2

BABA
BABA

A
A
P
P

IRR

RF

IM

RF

IM

++
+−

==
θ
θ

，其中 LOAA = ， δ+= LOAB 。因為δ << 且LOA θ <<1，

故將 θcos 以泰勒級數展開(即 …+−= 2

2
11cos θθ )可得： 

4

2
2

θδ
+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

= AIRR ，其中
A
A

AA LO

∆
==

δδ
                                  （式2-11） 

因此可知當 0=δ 與 0=θ 時， 0=IRR 表示鏡像信號完全可被消除。 

在Hartley架構中，常使用RC-CR網路來實現九十度相移器，使得整體架構如圖2.15 所

示。 

Mixer LPF

LOQ

Mixer

LPF

LOI

R

C

R

C

RF
Input

IF
Output

 

圖2.15  Hartley鏡像抑制接收機 
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在Hartley架構中，九十度相移網路器(如圖2.16 所示)造成的兩個輸出端振幅不匹配，也

會對鏡像抑制效果造成影響，因此以下對RC的變異對鏡像抑制效果的影響作一分析。

假設電阻R有一變動量為ΔR，電容C有一變動量為ΔC，輸出電壓振幅A有一變動量為

ΔA，可得： 

1
)()(1

))((R1      

      
1

1
1

1

)()(1

))((

222

222

222

222222

−
∆+∆++

∆+∆+
×+=

+

+
−

∆+∆++

∆+∆+

=
∆

wCCRR
wCCRRwC

wCR

wCRwCCRR

wCCRR

A
A

 

其中 ，1≈wRC 2

2

1
R
R∆

<< ， 2

2

1
C
C∆

<< ，
RC

CR∆∆
<<1 ，整理後可得下式 

R
R

C
C

R
R

C
C

R
R

C
C

A
A ∆

+
∆

≈−
∆

+
∆

+

∆
+

∆
+

≈
∆ 1

1

1
                               （式2-12） 

由2-12式中可知，若∆R與∆C為零時表示無變動量，亦表示無偏差，所以
A
A∆
為零。一般

而言，假如電阻的變異量比值
R
R∆
=20%時，鏡像抑制效果的極限大約為20dB。因此若

是使用RC-CR九十度相移網路，則會因為電容與電阻的變異量，使得抑制效果變差。 

R

C

R

C

V in

V o u t1

V o u t2

 

圖2.16  RC-CR的九十度相移網路 
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§2-3-2 Weaver架構 

在Hartley架構中，於一對具九十度相差混頻器之後放置九十度相移器，進而達到鏡

像抑制效果。但九十度的相移器是由被動元件所構成，傳遞訊號時會有功率的耗損，且

易因製程電容與電阻的變異量使得鏡像抑制效果大打折扣，因此演化成Weaver鏡像抑制

架構。其架構如圖2.17 所示，乃是使用九十度相差混頻器取代九十度相移器，利用二次

混頻將鏡像訊號消除，參考圖2.18 即可知其在頻譜上所表示的操作原理。 

Mixer

LO1Q

Mixer

LO1I

IF
Output

A

B

Mixer

LO2Q

Mixer

LO2I

C

D

＋

－

 

圖2.17  Weaver鏡像抑制接收機 

 

Weaver鏡像抑制混頻器主要的優點是使用主動混頻電路取代被動的相移器。如此，訊號

在路徑中傳遞，將不會因被動電路而有衰減的現象；相對的，也因此產生了二次鏡像干

擾的問題。但是與Hartley架構相同，在I、Q兩路徑中，因增益與相位的不匹配而降低鏡

像抑制效果的因素依然存在。 
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圖2.18  Weaver架構之頻譜分析 
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第三章 

常用放大器架構介紹 

§3-1低雜訊放大器 (Low Noise Amplifier)簡介  

在日益蓬勃發展的無線通訊應用上，低雜訊放大器 (Low Noise Amplifier)是接收端

中不可或缺的一環節，因為低雜訊大器為射頻收發器電路的最前端，其主要的目的是提

供接收來自天線之微弱射頻訊號所需的增益。在一個由數個放大器串接的系統中，其雜

訊指數(Noise Figure) 幾乎由第一級的放大器所決定，由於低雜訊放大器(LNA)為接收端

的前端部分，因此雜訊指數 ( Noise Figure ) 的好壞將決定於低雜訊放大器的雜訊指

數。對於低雜訊放大器的設計，雖需要有足夠的增益使串接的雜訊指數可盡量地減小，

但增益也不可太高，避免讓訊號過度放大，超過下一級的混頻器(mixer)所能操作的線性

區域，一般而言，低雜訊放大器增益大約 10dB~20dB 左右，前節已經介紹過幾個接受

機的架構，而圖 3.1為基本接收機必要的元件，一般濾波器皆會以 50Ω當設計匹配，旨

在使訊號通過，干擾減少，為了達到良好功率傳輸，低雜訊放大器也需達到良好的輸入

匹配(相對於 50Ω)，而往往第一級電晶體尺寸的選擇影響匹配的好壞以及雜訊指數的大

小，尺寸的決定也同時決定功率消秏和增益，所以不大可能既會有極小的雜訊又同時有

極高的增益，必須在每個特性之間做程度上的折衷與取捨。因此如何有效降低雜訊與放

大器之雜訊指數以提升電路之效能並且又有符合系統規格要求，亦是整體收發器設計的

重要課題。 

 

圖 3.1 基本接受機架構 
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§3-2 電晶體雜訊模型推導[16] 

關於CMOS電晶體雜訊模型尚未有完整描述，雖然如此，我們仍可列出以下四種

MOS電晶體雜訊產生機制： 

(1) 通道熱雜訊(channel thermal noise) 

此雜訊來源是由電子的熱運動所產生，所以可知其值與絕對溫度T有關。實際上，

熱雜訊是直接比例於T，一般等效成輸出並聯雜訊電流源，其功率頻譜密度為：

0

2

4)( d
d gkTf

i γ=∆ ，其中 為零偏壓時汲極電導值。 0dg

 

(2) 分佈閘極電阻雜訊(distributed gate resistance noise ) 

在電晶體的閘極佈局時，必須使用多晶矽層(poly)，故存在有閘極多晶矽電阻，其

所產生之雜訊可視為一般的電阻性熱雜訊，電阻值為： Ln
WRR H

g 23= ， 

其中 為多晶矽片電阻，n為多指叉(multi-finger)式佈局之指叉數目，故在設計電路時

可用佈局技巧降低 ，即可降低其雜訊貢獻。 

HR

gR

 

(3) 感應閘極電流雜訊(induced gate current noise ) 

當電晶體受到偏壓而使通道反轉時，通道內部擾動的電荷會經由電容耦至閘極而產

生感應雜訊電流，其雜訊功率頻譜密度為： g
g gkTf

i δ4)(
2

=∆ 。在短通道效應下 γδ 2= ，

0

22

5
)(

d

gs
g g

Cwg = 且因 正比於 ，故此感應電流雜訊並非白色雜訊源，其稱為藍色

雜訊源。經研究發現 與 有關，因此可把 分成與 相關部份 及與 不相關部份

，且 與 相關係數 ，因此閘極感應雜訊電流可表示為： 

gg 2w

gi di gi di gci di

gui gi di jc 395.0≈

Correlated

g

edUncorrelat

g
g cgkTcgkTf

i 22
2

|| 4)||1( 4)( δδ +−=∆                  (式3-1) 
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圖3.2  感應閘極雜訊電流示意圖與等效雜訊電流源 

 

(4) 顫抖雜訊(flicker noise) 

當電晶體在低頻時，主要呈現的雜訊為顫抖雜訊，由於其雜訊頻譜密度與 f
1 成正

比，故又有 f
1  noise之稱。其發生原因在於電晶體閘極氧化層與矽基板界面存在一個

現象，就是在接面的地方，有許多不連續懸吊的鍵結(dangling bonds)，如圖3.13所示，

當電荷載子於介面移動時，某些載子將被隨機捕捉，然後以此能階釋放，使得汲極電流

產生閃爍雜訊。但這並無法像熱雜訊一樣輕易地預測出來，這與氧化層與矽介面之清潔

度有關，也隨著不同的CMOS製程技術而變化。一般而言，顫抖雜訊在頻率大於1MHZ

以上，其影響將遠小於通道熱雜訊，因此在射頻電路的製作上往往忽略其對整體雜訊的

影響。 

 

 
圖3.3  氧化層與矽基板的不連續鍵結 
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§3-3  常用放大器架構簡介[4] 

 

 

 

inZ inZ

 

(a) 電阻匹配式放大器       (b) 1/ gm匹配放大器 

 

 

 

 

 

inZ
inZ

(c) 並串回授式放大器         (d)源級電感性衰減放大器 

圖3-4  常用放大器架構 

 

一般而言，放大器有四種常用架構，分別為電阻匹配式放大器 (Resistive 

Termination)Resistive Termination；1/ 匹配式放大器(1/  Termination)；並串回授式

放大器(Shunt-series feedback)；源級衰減式放大器(Source inductive degeneration) 。以下

將針對這四種架構分析。 

gm gm

3-3-1電阻匹配式放大器 

如圖 3-4(a) ，由於閘級端看進去是高阻抗，因此在前面並聯一個電阻就可以輕鬆達

到輸入端的匹配。一般而言輸入匹配情況越好，LNA 可以吸收到的功率就越好，但是

21 



使用這種匹配電阻會消耗大量的功率，所以即使輸入匹配狀況很好，LNA 吸收到的功

率卻只有一點點。除此之外，電阻也會產生大量的通道熱雜訊(thermal noise)，這種架構

會使整個 LNA的雜訊指數過高。 

此架構有以下特性： 

(i) 適合寬頻匹配 

(ii) 高的雜訊指數值( Noise Figure )  

(iii) 連接的匹配電阻衰減訊號 

3-3-2 1/ 匹配式放大器 gm

圖 3-4(b)將閘級端接地，從源級端看進去的阻抗等於 1/ gm並聯 1/ gsjwC ，若電晶

體操作頻率遠遠小於截止頻率( )，gm的值遠大於Tw >> w gswC ，故電晶體的 gm值在某

個範圍裡不太受頻率影響，而且此結構沒有米勒效應，所以讓本身的阻抗和增益有寬頻

的表現。讓 1/ =50Ω，即可完成輸入端的匹配。 gm

以直觀來看，此架構訊號將會從源級走到汲級，所以一般來說，使用 1/ 匹配式

放大器架構雜訊通常會比較高一點，但是目前使用到共源級疊接的架構大部分都比較適

用於窄頻的應用，若要達到寬頻，往往需要加上電感和電容的匹配電路，必需多佔一些

佈局(layout)面積，因此 1/ 匹配式放大器這種架構雜訊指數會稍高一點，但方便用於

寬頻的匹配，不過對於某些通訊系統來說，不利於使用。使用 1/ 匹配放大器架構當

第一級，通常其增益很不高，所以還必須串接放大器來提高整體增益，因此使用 1/  

Termination架構，通常會串接 2級以上的放大器。 

gm

gm

gm

gm

此架構有以下特性： 

(i) 電晶體的 值在某個範圍裡不太受頻率影響 gm

(ii) 在寬頻阻抗匹配上有好的特性 

(iii) 因為此結構沒有米勒效應，所以讓本身的阻抗和增益有寬頻的表現。 
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3-3-3並串回授式放大器 

此種架構有涉及一顆電阻迴授電路，因此在設計的時候要特別小心，否則很容易產

生振盪。推導過程如下： 

(1) 此架構小訊號模型圖 

 

 

 

 

 

 

1 ,V

2 ,V 2I

1 ,V 1I

2 ,V 2I
fR

sR sR

fR

m gsg v

1

1gs
m s

Vwhere v
g R

=
+

1I

 

圖 3-5  Shunt-series feedback小訊號模型 

(2)找出 H 參數 
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(3) 利用 H->S轉換方程式，找出 S 參數 
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若達到理想輸入輸出匹配，則可以找出對應的電阻 值。由[S]矩陣可知當適當的

給定 或 ，即達到寬頻和平坦的增益，而此種架構的唯一的限制是 必須是非零正

數，如果 是負值，系統將會發生振盪，因為這個限制，使得 有一個最低值的限制： 

fR

sR fR sR

sR mg

0

21
2
0

1
min Z

S
Z
R

gg f
mm

−
==≥ ，所以電晶體的尺寸必須依據這項規則來做設計。以上討論是

依照操作低頻時的設計概念，在高頻的時候，需把寄生效應考量進去，如開路會有寄生

電容效應，短路時會有電感效應。 

此架構有以下特性： 

(i) 設計上要考慮穩定性問題 

(ii) 雜訊指數( Noise Figure )不是最小的 

(iii) 有好的寬頻表現 
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3-3-3源級電感性衰減放大器 

源級電感性衰減放大器(Source inductive degeneration)這個名稱的緣由是在源級端

接上一個電感，電感本身的阻值會使電晶體的 降低，mg
sLm

m

Rg
g

+
=

1
G m 。 

 

 

 

 

 

 

 

inZ gL

sL

gL

SL

gsC m gsg v

圖3.6  Inductive Degeneration型LNA之小訊號等效電路圖 

如上圖所推導可知
gs

s
m

gs
sgin C

Lg
jwC

LLjwZ +++=
1)( ，為了達到輸入匹配，

=50Ω，因此inZ Ω= 50
gs

s
m C

L
g ， 01)( =++

gs
sg jwC

LLjw 。 是寄生電容值，可以從

foundry廠所提供的單位面積電容值可知，所以從上二式可以算出Ls，Lg，這裡有一點要

特別注意，由於LNA是匹配在高頻段區域，Lg算出來很大，非常的佔晶片面積，所以這

個電感通常是Off-chip，但如果加上一個Cd，

gsC

T

s
m

T
sgin C

L
g

jwC
LLjwZ +++=

1)( ，其中

，讓 ，可以使Lg降低非常多。 dgsT CCC += dgs CC >

由於採用疊接電路設計低雜訊放大器(如圖3.6 所示)時，雜訊主要由輸入級電晶體

所決定，因此探討電晶體所產生之雜訊即可約略推知低雜訊放大器的雜訊指數，但在模

擬時應加入M3電晶體的雜訊貢獻。由上述之雜訊來源可得M2電晶體雜訊模型(在此忽略

顫抖雜訊的影響)如圖3.7所示。 
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圖3.7  輸入端電晶體M2的雜訊模型 

 
經過計算所列雜訊源之貢獻後，可得 

)(1
TLs wQRRs

NF
α

+++= 0gl wxRR γ
                                        (式3-2) 

其中 

0

1

d

m

g
g

=α ； )1(
55

||21 2
22

LL QQcx +++=
γ

δα
γ

δα                      (式 3-3) 

gsss

gs
L CRwR

LLw
Q

0

0 1)(
=

+
=                                      (式 3-4) 

由式3-3可知 與 及 均有關係，故必存在一 可使 。另外，由

於在行動通訊中功率消耗為重要課題，因此以下是假設已決定功率消耗為 去求得

及其所對應之 ，將3-3式之 導至

NF )/1( LQ LQ optLQ , optNFNF =

DP

optLQ , optNF NF ),( DPNF ρ 為： 

),(
3

1),( 0
D

sat
D PP

v
LwPNF ργρ +=                                      (式3-5) 

其中忽略了分佈閘極電阻( )及閘極電感耦合電阻( )所造成的雜訊。假定gR lR 1<<ρ ，

),( DPP ρ 表示如下： 

3

4

0

2

0 55
||2)

5
1(

),(
ρ

ρ
γ
δρ

γ
δ

γ
δ

ρ P
Pc

P
P

PP

DD

D

+++
≈ ，其中

s0

satsatdd

Rw
vVP0 2

3 ε
=   (式3-6) 

因為 為一個已決定之常數，故變數是ρ，因此欲求 即是求 ，故可藉由DP optNF minNF
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),( DPNF ρ 之微分求取 ，即optNF 0),(
=

∂
∂

ρ
ρ DPNF

，如此即可獲得 optρ 之值，再推知 及

，最後代入3-4式可得 如下： 

optLQ ,

optNF optW

1
,0 )

3
2( −= optLsoxopt QRwLCW                                                 (式3-7) 

故由3-7式可知，電晶體尺寸的選擇將是設計低雜訊放大器最重要的課程。 

此架構有以下特性： 

(i) 雜訊指數( Noise Figure )可達到很好的理想值 

(ii) 窄頻應用系統上可做到極佳的阻抗匹配  

(iii) 設計Lg來達到欲共振的頻率 

(iv)可選擇Ls達到阻抗匹配目的 

由於整個架構都沒有使用到電阻，就可以達到50Ω匹配，所以雜訊指數是這四個架

構中最低的，但是它只適合應用於窄頻系統，不適合拿來應用在UWB系統。 

§3-4 1dB壓縮點(1dB Compression Point)  

增益的壓縮與輸入的功率準位有關，當射頻信號輸入功率增加到某一程度時，會使

得輸出功率偏離此線性關係，而會進入飽和，如圖3.8 所示。我們定義當小訊號增益下

降1dB時，稱之為“ 1-dB增益壓縮點(1-dB compression point) ”。 

Pin (dBm)

Pout (dBm)

Noise floor

Saturation

dBiP 1,

dBoP 1,

Dynamic
range

1dB compression
point

mdsiP ,

mdsoP ,

 

圖3.8  1dB增益壓縮點 
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§3-5交互調變失真(Intermodulation Distortion)  

當輸入端有兩個或兩個以上的信號，同時加入非線性的放大電路時，則在輸出信號

中，將會包含許多附加頻率的信號，是為互調衍生信號，如圖3.9 所示。 

 

ω ω

Nonlinear
Device

1ω1ω 2ω 2ω

212 ωω − 122 ωω −

21 ωω +

12ω 22ω

21 ωω −

)(ty  

圖 3.9  非線性系統中的交互調變示意圖 
 
因此，當輸入信號功率大到使輸出功率和第三階互調衍生信號輸出功率相同時，則三階

互調衍生信號將嚴重干擾基頻之輸出信號，此時輸入信號功率的大小稱為輸入三階截止

點(Input Third-order Intercept Point (IIP3))，輸出功率的大小稱為輸出三階截止點(Output 

Third-order Intercept Point (OIP3))。IIP3的計算方式可參考3-8式。一般而言， 與

的關係大約會相差10dB左右。 

dBIP1 3IIP

dBmin
dB

dBm P
P

IIP +
∆

=
2

3                                        (式3-8) 

2f1f

212 ff − 122 ff −

f

outP

P∆

 
圖 3.10  Two tone測試交互調變失真 
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第四章  

超寬頻低雜訊放大器架構介紹 

§4-1 TSMC 0.18um 1P6M CMOS製程元件簡介 

對於一個電路設計者,首先必須要瞭解到每個元件的特性與模型，方可從這些有限的

元件中設計符合規格的電路。本論文電路設計採用的是國家晶片中心(CIC)所提供的台

積電 0.18um 1P6M CMOS製程，因此在介紹電路設計前，首先介紹 0.18um 1P6M CMOS

製程常使用到之應用於射頻電路相關元件模型的建立。本節內容均參考自 TSMC 

0.18UM MIXED SIGNAL lP6M SALICIDE 1.8V/3.3V RF SPICE MODEL。 

4-1-1 NMOS電晶體 

電晶體在元件佈局上採用多指叉(multi-finger)閘極架構，如圖 4.1 所示，目的在於

降低閘極電阻，以提升元件高頻特性。MOSFET每一根指叉寬度為可選擇為 1.5~8um，

電晶體通道長度(channel length)為可選擇 0.18~0.5um，而總閘極指叉數目可選擇整數範

圍為 1~64，並有電晶體模型相對應。高頻大訊號模型主要是利用 BSIM3v3模型來模擬

電晶體的直流特性，並加上外接的被動元件以模擬電晶體在高頻時所產生的寄生效應，

整個高頻大訊號模型在模擬的應用中可以視為一個子電路(sub-circuit)的架構。即整個電

晶體可以看成一個子電路，包括了一個 BSIM3v3模型與其他被動的寄生元件。 

 
圖 4.1  NMOS佈局圖及等效電路模型 

29 



4-1-2 MIM電容 

TSMC 1P6M 0.18um製程提供MIM(metal-insulator-metal)電容，係由絕緣層夾在二層金

屬中間形成電容。而如今製程都可做出 Q值相當不錯的值，至少都大於 100以上，電容

尺寸上選擇範圍的長和寬為 4~30um，長度的大小必大於或等於寬度大小，以

30um×30um為例其容值 0.951pF。製程提供的電容有分無金屬遮蔽以及有金屬遮蔽二種

電容，有金屬遮蔽的電容其寄生效應較少。其等效電路模型如圖 4.2 所示。 

 
(a)無金屬遮蔽電容 

 
(b)有金屬遮蔽電容 

圖 4.2  MIM電容佈局示意圖及等效電路模型 

4-1-3 螺旋式電感 

  0.18um製程提供三種螺旋式電感，分別為標準型、對稱型以及有 center-tap對稱型三

種。本論文僅使用到標準式電感，因為其對稱型多半用於壓控震盪器。以下只就標準式

電感做介紹，標準型電感其感值最小值為 0.21nH、最大值為 15.75nH，參數可選擇半徑

範圍 30~125um，圈數範圍 0.5~5.5圈，間隔為 1/4圈，以及金屬寬度分 6um、9um、15um、

30um四種，佈局圖及等效電路模型如圖 4.3。 
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圖 4.3  螺旋式電感佈局圖及等效電路模型 

4-1-4 電阻 

在CMOS製程中，電阻有幾種做法：用SA電阻、PRO電阻、HRI電阻。這三種電阻可使

用的尺寸範圍如圖4.4(a)，本論文常使用的電阻為PRO電阻，其佈局圖及等效電路模型

如圖4.4(b)，依TSMC 1P6M 0.18um之製程資料，在等效電路的參數，將隨著不同的材質

而變化。 

 
(a)電阻 

 
(b) 電阻佈局及等效電路模型 

圖 4.4  TSMC電阻 
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4-1-5模擬電路所加入實際量測的考量因素 

RF Pad效應之考量 

RF Pad的等效模型如圖 4.5所示，設計電路時已把 RF Pad的效應加入。 

 
圖 4.5  RF Pad的等效模型 

bondwire 效應考量 

鎊線出來到外面金屬，此處可能對電路量測結果有所影響。因鎊線會有電感和電阻的效

應，圖 4.6為鎊線等效參數。 

 
        圖 4.6  鎊線等效參數 
傳輸線考量 

因鎊線到外面的金屬與外接的偏壓之間，仍會有一段金屬線，這段金屬線會有傳輸線效

應。所以我也把傳輸線效應加入電路內模擬。 

量測使用板材：FR4 

傳輸線效應參數：  W線寬：   50mil 

                  L長度 ：  150 mil 

      板材厚度： 20mil 
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§4-2 單頻帶共源疊接(Cascode)低雜訊放大器   

在接收機架構中，於帶通濾波器後的第一級通常為低雜訊放大器，使得低雜訊放大

器的雜訊指數主宰了整體接收機鏈路中的雜訊指數，故低雜訊放大器的設計首重於雜訊

指數。另外，射頻收發機前端的外接元件如濾波器(filter)、收發切換開關(T/R switch)、

雙工器(duplexer)一般均以50Ω為標準，為了不影響濾波器的頻率響應，因此CMOS RFIC

中LNA均以50Ω的輸入阻抗為基準。低雜訊放大器設計上常利用電晶體雜訊模型並考量

功率消秏、輸入匹配、雜訊指數、增益等重要參數來設計製作。 

如圖 4.7所示，為傳統之共源疊接低雜訊放大器的架構，其中由電晶體M1與電阻

提供偏壓；電阻 一般為大電阻，主要是避免 RF訊號洩漏而影響偏壓。疊接架構最大

的好處在於減少米勒效應(Miller effect)，將可使得電路的高頻響應因此而提升；疊接的

架構亦可以使得輸入與輸出端的隔離度變佳，因此，輸入與輸出阻抗可較容易與訊號和

負載阻抗達到阻抗匹配。至於此電路的操作原理及電路的重要規格參數將繼續進一步的

探討。 

1R

2R

 

gL

sL

dL

dC

2R

1R

2M

1M

3M

VDD

_RF IN

_RF OUT

  
圖 4.7  傳統之共源疊接低雜訊放大器 
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4-2-1輸入匹配級： 

gL
sL

inZ
2M

 
圖 4.8  共源疊接低雜訊放大器輸入阻抗的探討 

 
利用電晶體小訊號模型並配合 KVL運算可得輸入阻抗為 

gs

sm

gs
sg

in

in
in C

Lg
Cj

LLj
I
V

Z +++==
ω

ω 1)(                  (式 4 - 1 ) 

一般通常將輸入阻抗匹配至 50Ω，即 Ω= 50inZ ，因此可知
gsgs CLL

w
)(

1
+

= 且

m

gs
s g

C
L

50
= 。亦即利用電感 Ls將輸入阻抗的實部項匹配至 50Ω，輸入阻抗的虛部項則

由適當給電感值 Lg 來消除。若由 Smith圖亦可加以分析並了解其中的物理意義，如圖

4.9所示。  

gL

sL

inZ
2M

g串聯電感L

gZgZ

 
圖 4.9  由 Smith圖觀點探討源疊接低雜訊放大器輸入阻抗 

 

34 



§4-2-2輸出匹配級： 

由 Smith圖分析，如圖 4.10所示，只要選擇適當的電感 Ld與電容 Cd即可將輸出匹配
至 50Ω。 
 

dL

VDD

3M

Zp

dC _RF OUT

d串聯電容C

d並聯電感L

ZdZd

Zp

 
圖 4.10  由 Smith圖觀點探討源疊接低雜訊放大器輸出阻抗 

§4-2-3 增益  

gL

sL

inV gsC gsV gsgmv

 
圖 4.11  等效小訊號模型 

 

如圖 4.11所示，可得轉導為：
gsin

m

in

gsm
m jwCZ

g
v
vg

G == 。假定已使輸入阻抗匹配至

50Ω(代表 Ω= 50inZ )，並將 3-2-1節所得的結論
m

gs
s g

C
L

50
= 代入，可將之化簡為：

s
m jwL

G 1
= ，因此整體增益

s

d
dmV L

LjwLGA =≈ )( 。 
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§4-3具抑制頻寬外增益功能之帶斥特性超寬頻低雜訊放大器設計 

在 UWB的系統規格中，低雜訊放大器最重要的特色就是寬頻。下方列出超寬頻低雜訊

放大器幾個重要特性。 

(i) 寬頻的輸入和輸出匹配至 50Ω阻抗(頻寬範圍以常用-10dB 來定義) 

(ii) 在 UWB頻寬內要求增益的平坦度(一般在 3dB內)       

(iii) 盡量低的雜訊指數值 

(iv) 功率消秏小 

(v) 因 UWB系統所規範發射功率較低，對線性度要求較不高 

§4-3-1 LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器 [5] 

超寬頻低雜訊放大器的特色是寬頻，包括了寬頻的增益和寬頻的匹配。在前節已經

討論了單頻帶共源疊接(Cascode)低雜訊放大器，但 應用在 UWB系統其重點是寬頻特

性，以下小節將討論如何達到寬頻機制。圖 4.12為 LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器。 

blockC

gL

sL

1M

1L1C

gsV

VDD

bypassC

dL

dR

2M

3M

1R

seriesL blockC

blockC

outL
OUT

IN

 

圖 4.12  LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器 
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4-3-1-1 LC諧振輸入匹配的原理 

圖 4.13虛線框起來的部份可視為單頻帶共源疊接(Cascode)低雜訊放大器之分析，

可利用電晶體小訊號模型並配合 KVL運算可得輸入阻抗如(4-2)式。 

gs

sm

gs
sg

in

in
in C

Lg
Cj

LLj
I
V

Z +++==
ω

ω 1)(    ………………………… (式 4-2) 

(4-2)式輸入阻抗可視為一個的 RLC 串聯電路，雖然可利用電感 Ls將輸入阻抗的實部項

匹配至 50Ω，輸入阻抗的虛部項則由適當給電感值 Lg 來消除。但這是窄頻的設計，圖

4.12運用到 LC諧振匹配來達到寬頻的要求，其說明如下。 

圖 4.14為單頻帶共源疊接(Cascode)低雜訊放大器輸入阻抗的等效 RLC 串聯電路，適當

設計 R約 50Ω附近，而對此負載在 Smith Chart圖上做一掃頻曲線，箭頭方向代表曲線

由低頻往高頻順時針行走的路徑，這個負載在低頻往高頻是以電容性走向電感性，於 Z 

chart上走勢如圖 4.15(a) ，由對稱的關系可知 Y chart上走勢如圖 4.15 (b)所示。現在我

們加上一個並聯共振腔，其並聯共振腔 Y 參數阻抗如圖 4.16。整體寬頻輸入匹配電路圖

如圖 4.17，適當的設計 L1、C1的值，可以由共振腔提供 0Y jB fo r ω ω= − < 和

0Y jB for ω ω= > 來消除圖 4.15(a)負載 Y 參數 0Y jB for ω ω= < 和

0Y jB for ω ω= − > ，使在 Smith Chart上共振頻率 0ω 前後多二個共振點，上述情形

在 Y chart上的可能走勢如圖 4.18(a)，設計 S11繞圈路徑在 UWB規範頻寬內距 Smith 

Chart中心點<0.316(S11<-10dB)，最後電路所得到的 S11掃頻圖如圖 4.18(b)。 

gL

sL

1M

1L1C

inZ

sL

 
圖 4.13  LC諧振輸入匹配電路 
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g L
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g sL L+ gsC

 

圖4.14  輸入阻抗之等效串聯RLC電路圖 

                  

 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
(a) Z chart       (b) Y chart 

 
圖 4.15  輸入負載於 Smith Chart的掃頻圖 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 4.16  並聯共振腔 Y 參數負載 
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g SL L+
1L1C gsC S

gs

gmL
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圖 4.17  寬頻輸入匹配電路圖 
 
 
 
 
  

Y chart實數軸 
 
 
 

(a)                             (b) 
圖 4.18  寬頻匹配於 Y chart可能走勢以及 Smith Chart掃頻圖 

4-3-1-2寬頻輸出匹配的原理：  

輸出匹配則是用一個電壓隨耦器(voltage buffer)，下方接上一個大感值的電感，從輸

出看進去的阻抗為一大阻抗並聯 1/ ，設計 1/ 值接近 50Ω，即會有良好的輸出匹配。 gm gm

1
mg

3M

outL

大阻抗

 
圖 4.19  使用電壓隨耦器寬頻輸出匹配電路 

 

0ω
(

,
)
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4-3-1-3寬頻增益之探討：  

微波電路中，把功率傳送至負載，往往因匹配問題會造成損秏，而為了達到最大的

功率傳輸，則必需設計成共軛匹配(conjugate matching)，如圖 4.20 令 s s sZ R X= + 、

L L LZ R X= + ，功率傳輸到負載可得(4-3)式。 

{ }
( ) ( )

* 2 2
2

1 1 1 1Re | | Re{ }
2 2 2

L
in in in g

in L S L S

RP V I V V
Z R R X X

= = =
+ + + 2 ………(式 4-3) 

若 L SR R= 和 L SX X= − ，可得到最大功率傳輸
21 1

2 4g
L

P V
R

=  

在參考的文獻[17]，圖 4.21(a)使用疊接(Cascode)架構的低雜訊放大器，在中間部份加上

一組電感和電容，目的在於達到中間級共軛匹配，由圖 4.21(b)可看出達到中間共軛匹配

之後，放大器的增益增加 5dB。以上是用在單頻的中間級匹配，而在 UWB系統，低雜

訊放大器重點在於寬頻，現在若改在高頻時(約 9~10GHz)，在二級之間做中間級匹配，

讓高頻增益可往上拉，總體效果亦是增加頻寬，故我在圖 4.22第一級疊接(Cascode)架

構與第二級電壓隨耦器之間，為了有最大功率傳輸，所以加上一個電感 Lseries 來設計

中間級成接近共軛匹配。電感 Lseries加入的與否，使增益頻寬的改變如圖 4.23。其原

理為圖 4.22的 Z1看輸入阻抗在 Z-chart上的掃頻圖如圖 4-24(a)所示，Z2 若沒有 Lseries

時，Z-chart的圖如圖 4-24(b)左圖，若串聯上一個電感 Lseries可使 Z-chart如圖 4-24(b)

右圖，適當給 Lseries值，使在高頻達到共軛匹配。 

gV inVsZ
LZ

inI

 

圖 4.20 共軛匹配以達到最大的功率傳輸 

40 



 
(a) 

圖 4.21  達到中間級共軛匹配低雜訊放大器之電路圖以及增益比較圖[16] 
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圖 4.22  加上電感 Lseries設計放大器在高頻共軛匹配 

41 



0 2 4 6 8 10 12
-20

-15

-10

-5

0

5

10

15

14

G
ai

n(
dB

)

frequence(GHz)

 without Lseries
 with Lseries

 
圖 4.23  電感 Lseries加入與否之增益比較圖 
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(b) 

圖 4.24中間級共軛匹配之 Smith Chart圖 
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§4-3-2抑制頻寬外增益功能超寬頻低雜訊放大器設計 

 

圖 4.25  基本MB-OFDM UWB系統收發機架構 

在 UWB系統使用頻段附近，於 1.8/1.9GHz頻帶目前有 GSM無線通訊系統，而在

2.4GHz則有藍芽(Bluetooth)無線通訊系統，而 GSM無線通訊系統發射出的功率，相對

於 UWB系統是非常大的，若因設計不良，這些對 UWB系統來說則來說是一種干擾訊

號。如圖 4.25在 UWB系統的接收機(receiver)部份，當訊號從天線接收下來，會先經過

一個 UWB 濾波器，將頻寬外的干擾降低。前小節使用 LC階振寬頻匹配電路的概念，

可相近於濾波器(filter)的設計概念，在此我將依前小節的架構加入二個抑制電容，二個

抑製電容加入的位置如圖 4.26所示，在 LC諧振寬頻匹配電路中僅僅多加入兩個電容

Cs和 Co，即可把 UWB頻寬外的增益砍下去，圖 4.27(a) 為 LC諧振匹配超寬頻低雜訊

放大器電路中加入抑制電容前後模擬增益結果比較，圖 4.27(b)為頻寬外抑制效果與 2005

所發表在MTT-S 濾波器之比較。而電路中佈局(layout)面積通常以電感佔主要面積，二

顆抑制電容的加入，其所佔面積對佈局 (layout)面積幾乎不太影響，卻可達到相當不錯

濾波效果。 
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圖 4.26  在 LC諧振匹配中加入抑制電容 Co、Cs 
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(b) 
圖 4.27   (a)加入抑制電容 Co、Cs之增益比較 

                      (b)發表於 2005MTT-S 濾波器之頻寬外抑制效果[11] 
 

4-3-2-1 加入抑制電容之輸入匹配電路說明： 

圖 4.28電路中，當操作頻率低於 L1、C1並聯共振頻率，L1和 C1並聯將會呈現電

感性，利用其電感性串聯一個電容 Cs可造就在低頻抑制增益的能力。操作低頻時，L1

和 C1並聯呈電感性與電容 Cs可視成串聯共振，適當設計 Cs值可將頻率 1.8GHz附近

因串聯共振將訊號短路引入地，讓在 GSM系統頻段的增益可快速往下掉，圖 4.27(a)可

知與原未加電容 Cs電路，其增益大約可差別 15dB以上。 
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圖 4.28  加入電容 Cs抑制 UWB頻寬外的低頻增益 
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由圖 4.29可知抑制高頻增益主要是因為在電路上加上電容 Co，使 Lg和 Co並聯，

並設計 Lg和 Co於高頻並聯共振，共振時即可將訊號反彈回去無法通過。如此亦有抑制

頻寬外高頻增益效果。 
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圖 4.29  加入電容 Co抑制 UWB頻寬外的高頻增益 

 

4-3-2-2具抑制 UWB頻寬外增益輸入匹配電路進階探討： 

如上述在 LC諧振寬頻匹配電路中僅僅多加入兩個電容 Cs、Co就具有抑制 UWB

頻寬外增益的功能，雖然在抑制增益上有非常不錯的濾波效果，然而此兩個電容是否會

影響原先的寬頻匹配將是接下來探討的重點。 

 

 Cs之探討  

為了抑制頻寬外低頻增益而加入的電容 Cs基本上為一大電容值，因為電容 Cs主要

是貢獻串聯共振來抑制低頻時的增益，操作頻率在低頻故需較大的電容值。此外 UWB

操作的頻段在電容 Cs和電感 L1、電容 C1提供電感性的串聯共振頻率之後，對於電容

Cs其阻抗將呈現一小阻值，在 UWB頻段基本上可忽略電容 Cs的阻值而視成接地，故

可推論在寬頻匹配電路中加入電容 Cs對於原先的匹配的影響並不會太嚴重，再經過適

當微調電路即可達到良好匹配。在寬頻匹配電路中電容 Cs的加入與否，二者之間的差

別如圖 4.30所示。 
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圖 4.30  加入電容 Cs與否二者輸入匹配之比較 

 

 Co之探討  

由圖 4.31討論並聯共振的特性，當 L=1nH，C=1pF時，其共振頻率在 5.033在 GHz，

在共振頻率之前為電感性且遠離共振頻率處的感值接近原先的電感值，而在高頻為電容

性且遠離共振頻率處的容值則接近原先的電容值。由於匹配電路中抑制高頻增益的共振

頻率大約在 16 GHz，設計的共振頻率遠離 UWB操作頻段，故可推論有無加入電容 Co

將不至於影響原先的匹配太多。 

1nH

1nH 1pF

5.033 GHz f

L
C

Value

1pF

 
圖 4.31  電容 Co影響寬頻匹配之探討 
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§4-3-3延續以濾波概念設計 UWB頻段內增益有帶斥特性 

UWB無線通訊系統的頻寬為 3.1~10.6GHz，包含了 5~6GHz的頻段，目前在此頻段

內正在使用的有 806.11.b、g無線通訊系統。如圖 4.32所示，UWB的兩大陣營 DS-CDMA

以及MB-OFDM，在 DS-CDMA部份以 5-6GHz將 UWB頻帶區分成低頻帶(Low band)

和高頻帶(high band)。MB-OFDM則是以 528MHz將 3.1~10.6GHz分成幾個頻帶，但是

GROUP B包含 5~6GHz的頻段盡量不去使用。

 
(a)

 
(b) 

圖 4.32  DS-CDMA與MB-OFDM頻帶示意圖 

4-3-3-1 利用一個零點二個極點之理想 LC電路達到增益帶斥特性： 

基於 UWB系統在 5~6GHz的頻段盡量不去使用的想法 ，我再一次利用了濾波器設

計概念，將圖 4.33(a)的 LC電路加入電路中，推導其輸入阻抗可得如(4-4)式，可從式子

中得知此 LC電路在可產生一個零點二個極點(頻率為 0是無效點)。 
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1 2
21
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4 2

1 2 1 2 1 1 2 2 2 1

( )
( )

L L C S L L S
L L C C S L C L C L C S

+ +
1+ + + +

(式 4-4) 

如圖 4.33(b)可適當給定電感值和電容值，設計零點位置在 5.5GHz以及二個極點位置分

別位在 5.5GHz二側，如此在 5.5GHz附近可視成短路將訊號引入地，使在 5.5GHz放大

器增益快速往下掉，在二極點附近的位置對訊號來說是看成大阻抗，對放大器增益將不

受影響[]。 

1C 2C2L1L
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(b) 

圖 4.33  可產生一個零點二個極點之 LC電路與頻率對阻抗圖 

4-3-3-2實際考量上有內阻之 LC電路： 

上述的 LC電路使用的皆為理想電感和電容，但實際製程上，對電容雖可做到相當

高的 Q值，但電感的卻無法做出非常好的 Q值。由 4-1-3小節可知台積電給的電感模型

相當複雜，如圖 4.34所示，在此可簡化成電感串聯上一個內阻，使整體 Q值降低。由

圖 4.34(a)推得輸入阻抗如(4-5)式，由(4-5)式與(4-4)相比較，可看出在有內阻之 LC電路
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的輸入阻抗中，R1、R2將貢獻額外的非理想項，如何將 R1和 R2的效應消除，即是接

下來所討論的重點。圖 4.34(b)為使用實際電感和電容的頻率對阻抗圖。 

in
R

R

ZZ
P

=  ……………………………………………..………………………(式 4-5) 

where 3 2
1 2 2 1 2 2 2 2 1 1 2 1 2 2 1 2[ )] [ ]RZ L L C S L C R L C R S L L R C R S R R= + + + + + + +  

4 3
1 2 1 2 1 2 2 2 2 1 1 1 2 2 1 2 2 2( ] [ ( )R

2]P L L C C S L C R L C R S C R C R L L L C S= + + + + + +  
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(b) 

圖 4.34  考慮實際上有內阻之 LC電路與頻率對阻抗圖 
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4-3-3-3加入負阻-R之有內阻之 LC電路： 

為了讓有內阻之 LC電路的輸入阻抗(式 4-5)接近理想上的 LC電路的輸入阻抗(式

4-4)，在此我加上了一個-R的阻值如圖 4.35。負阻抗的參考電路是由 Bechzad Razavi的

類比 CMOS積體電路設計(Design of Analog CMOS Integrated Circuits)[1]書中所得到的，

負阻抗的阻值為
mg
2−
，其負阻電路架構與等效電路推導如圖 4.36。-R阻抗加入 LC電路

中，選取差不多電感值 L1和 L2使 R1≈R2，設計-R值約等於 R1和 R2即可消除圖 4.35

中的內阻 R1、R2對 LC電路影響。其說明如下討論。 

1C 2C
2L

1L1R 2R
R−

 
圖 4.35  加上-R與有內阻之 LC電路 
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圖 4.36  負阻電路架構與其等效電路推導 
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4-3-3-4 負阻-R擺放位置進階探討： 

由於電感本身存在的內阻值並不大，使得負阻
mg
2−
往往遠大於電感的內正阻，由圖

4.37中利用負阻
mg
2−
與電容 C並聯可等效成一新的電容值

2

24
mgC

w C
+ 和負阻

2 2

2

2

41
m

m

g
w C
g

−

+

串

聯，原本的負阻將會除上
2 2

2
41

m

w C
g

+ 以降低負阻本身的阻值，然而電容卻只會些微地改

變，故電路完成後只要進行微調電容值，即可達到原本設計要求。將新的電容值 Ct以

及新的負阻-Rt代入，可得圖 4.38的輸入阻抗如(4-6)所示 

in
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P

−

−
= ……………………………………………………………………………(式 4-6) 

where 3 2
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圖 4.37 並聯 RC電路等效成串聯 RC電路 
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圖 4.38  等效串聯負阻之 LC電路 

觀察有負阻之 LC電路的輸入阻抗(4-6)式與理想 LC電路的輸入阻抗(4-4)式，可發 

現若設計-Rt約和 R1、R2相等(前提 R1≈R2，所以電感 L1和 L2需選取相似的圈數感

值)，可讓(4-6)式得到接近如(4-4)式的理想輸入阻抗。因此負阻
mg
2−
的加入可使 UWB的

增益有良好帶斥特性，接著我把前節 LC 諧振寬頻匹配超寬頻低雜訊放大器為基本架構，

將上述抑制頻寬外增益的電容 Cs、Co 以及使 UWB 增益有帶斥特性的有負阻之 LC 電路加

入放大器內，負阻
mg
2−
的加入與否，對阻抗和增益的影響如圖 4.39所示。最後整體放大

器的架構如圖 4.40 。 
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(b) 

圖 4.39  負阻
mg
2−
加入與否之阻抗比較與增益比較 

整體架構： 
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可使頻寬外的增益往下掉 頻寬內的增益有帶斥特性 

 

 

 

圖 4.40  抑制頻寬外增益功能之帶斥特性超寬頻低雜訊放大器 
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§4-3-4 模擬與量測結果 

(i) LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器(模擬) 

0 2 4 6 8 10 12 14
-70
-65
-60
-55
-50
-45
-40
-35
-30
-25
-20
-15
-10
-5
0
5

10
15

 

 

G
ai

n 
&

 Is
ol

at
io

n

frequency(GHz)

 Gain
 Isolation

 
(a) 增益與隔絕度 
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(b) S11 and S22 
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(c) NF值 

圖 4.41  LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器 S 參數和 NF模擬圖 
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表 4-1、LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器模擬參數表格 
Parameter UWB LNA (Vdd=1.8V) 

Current consumption (mA) 9.3 

Input return loss (dB) <-10 

Output return loss (dB) <-10 

Gain (dB) 11± 1 

Noise Figure (dB) 3.34~5 

IIP3 (dBm) -7.54 @3.1GHz；-7.55 @5.5GHz；;-9.71 @ 10.6GHz 

Input P1dB (dBm) -17.1 @3.1GHz；-16.7 @5.5GHz；-17.5 @ 10.6GHz 

Chip size 1.05 x 0.7 mm2 

(ii)LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器(量測) 
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(b) S11 and S22 

圖 4.42  LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器量測結果 
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圖 4.43  LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器 layout圖 

 

 
 

  圖 4.44  LC諧振匹配超寬頻低雜訊放大器實際電路圖 

模擬與量測討論： 

LC 諧振匹配超寬頻低雜訊放大器，其量測結果如下，頻寬 3.1~10GHz，增益 5± 2dB，

S11<-4dB，S22<-8.5dB，消耗功率為 16.2 mW。由量測結果可發現 S11 在 UWB 頻寬內的

特性比模擬的差，這是因為在原來的低雜訊放大器設計中，鎊線的電感值也加入設計考

量內，但後來實際鎊線的長度比原來估計的長度大了許多，原本設計的鎊線效應大約估

0.8nH，而實際鎊線的值大約在 2.5nH，所以使圖 4.12 的 L1 值變大，讓 S11 特性變差，

因而增益特性也跟著不好。但寬頻的特性仍有達到 3~10GHz 的表現。 
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圖 4.45  鎊線感值變大對 S11的影響情形 
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(ii) 抑制頻寬外增益功能之帶斥特性超寬頻低雜訊放大器(模擬) 
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(b) S11 and S22 
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圖 4.46  抑制頻寬外增益功能之帶斥特性超寬頻低雜訊放大器模擬結果 
 

58 



表 4-2、抑制頻寬外增益功能之帶斥特性超寬頻低雜訊放大器模擬參數表格 
 

Parameter UWB LNA (Vdd=1.8V) 

Current consumption (mA) 11 

Input return loss (dB) < -10 

Output return loss (dB) < -10 

Gain (dB) Low   12± 1.2 

    High   10.5± 0.5 

Noise Figure (dB) 3.45~4.3 

IIP3 (dBm) - 8.77@3.1GHz；-9.3 @4.7GHz；-8.8 @ 7.5GHz 

Input P1dB (dBm) - 16.7@3.1GHz；-17.1@4.7GHz；-17.1 @7.5GHz 

Chip size 1.15 x 0.82 mm2 

 

因為此下線晶片尚未回來，目前無量測結果。 
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§4-4 主動式匹配超寬頻低雜訊放大器  
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圖 4.47  主動式匹配超寬頻低雜訊放大器架構 

4-4-1寬頻輸入匹配： 

在 UWB的規格中，LNA最重要的特色就是寬頻，包括了寬頻的增益和寬頻的匹配，在

參考文獻中，輸入的部份大都使用共源疊接(Cascode)低雜訊放大器，這架構往往需要使

用集總元件電感和電容來做匹配電路以達到寬頻的輸入匹配。但在此為了達到寬頻輸入

匹配，使用了共閘極(common gate)架構當成第一級。如圖 4.45，它可以達到寬頻匹配的

原因是因為共閘極(common gate)看進入的輸入導納為Yi =  +n gm gsjwC ，因為 TSMC 

0.18um 製程截止頻率  ( cutoff frequency)約 60GHz，截止頻率 遠遠大於 UWB操作

頻率 ，故 >>

Tw Tw

w gm gswC (因 T
gs

gmw
C

≈ >> w ) ，所以Yin ≈ gm，故可知 在 UWB頻段範

圍內不太受頻率影響，當設計適當的偏壓電流即可達到寬頻匹配。 

gm
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Yin

 
 

圖 4.48  1/ 輸入匹配 gm

4-4-2寬頻輸出匹配的原理 

 輸出則是用一個電壓隨耦器(voltage buffer)，即有良好的輸出匹配。輸出匹配級採用

的方式如圖 4.46所示，由圖可知，只要選用適當的電晶體尺寸即可讓輸出匹配輕易地達

到寬頻帶的 50Ω匹配。 

1 1// Om m
rg g≈

1
mg

ro

 
圖 4.49  輸出匹配電路 

 

4-4-3寬頻增益之探討： 

這次使用共閘極(common gate)的架構，並在後面加上一級的疊接(Cascode)放大器架

構來提高增益，最後以電壓隨耦器(voltage buffer)當輸出級。以第 4-3節所討論到的共軛

匹配達到最大功率傳輸，在這裡亦使用中間級匹配，分各別在各級之間加上 Lseries1、

Lseries2做高頻時中間級共軛匹配，讓高頻增益可往上拉，相對來說亦增加了增益頻寬。 
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圖 4.50  Lseries1和 Lseries2加入與否增益比較圖 
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§4-4-4 模擬與量測結果 

(i) 主動式匹配超寬頻低雜訊放大器(模擬) 
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圖 4.51  主動式匹配超寬頻低雜訊放大器 S 參數和 NF模擬圖 
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表 4-3、主動式匹配超寬頻低雜訊放大器模擬參數表格 
Parameter UWB LNA  (Vdd=1.8V) 

Current consumption (mA) 10.2 

Input return loss (dB) < -10.5 

Output return loss (dB) < -13.1 

Gain (dB) 14± 1 

Noise Figure (dB) 3.64~4.46 

IIP3 (dBm) - 9.77@3.1GHz；-10.3@4.7GHz；-9.8@ 7.5GHz 

Input P1dB (dBm) - 16.7@3.1GHz；-17.1@4.7GHz ；-17.1@ 7.5GHz 

Chip size 0.91×0.87 mm2

(ii) 主動式匹配超寬頻低雜訊放大器(量測) 
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(c) P1dB 
圖 4.52  主動式匹配超寬頻低雜訊放大器量測結果 

 

圖 4.53  主動式匹配超寬頻低雜訊放大器 layout圖 

 
  圖 4.54  主動式匹配超寬頻低雜訊放大器實際電路圖 

模擬與量測討論： 

主動式寬頻匹配超寬頻低雜訊放大器，這個寬頻低雜訊放大器其量測結果如下，頻寬為

2.5 ~ 11 GHz，增益為 7.5 dB ± 0.5dB，S11<9.9dB，S22<-12dB，消耗功率為 18.9 mW。

在輸入及輸出匹配方面，都有不錯的表現，增益頻寬也比原本模擬的結果好，不過模擬

在晶片走線效應時，尚未把貫孔(via)的損秏考慮進去。 

 

65 



與其它發表論文之比較： 

在這選了幾篇發表在 ISSCC 以及 JSSC 的論文與設計的 LNA 做比較 

表 4-4、設計之 LNA與其它發表論文比較之表格 

Ref     Year   Technology BW     

(GHz)   

Gain 

(dB) 

S11 

(dB) 

NF 

(dB) 

Power 

(mW) 

Area 

 ( ) 2mm

[7]      2004   0.18um 

CMOS      

2.3~9.2  9.3   <-9.4    4.2 to 8  9       1.1        

[8]      2005   0.18um 

CMOS      

2 ~4.6   9.8(max)    < -9     2.3 to 6  12.6     0.9         

[18]     2004   SiGe        2~ 10  21   <-11.5   2.5 min  27      X    

a.(量測)  0.18um 

CMOS   

2.5-11 7.5± 0.5 <-10 X 18.9 0.91×0.87 

b.(模擬) 

   

       0.18um 

CMOS      

3.1~9   Low 12± 1.2 

high 10.5± 0.5

<-10     3.44~4.3 19.7     1.15×0.82   

a. 主動式匹配超寬頻低雜訊放大器(量測) 

b. 抑制頻寬外增益功能之帶斥特性超寬頻低雜訊放大器(模擬) 
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第五章 

結論 

 

隨著射頻電路的研發，使得電路可操作在更高頻，同時也可利用匹配設計技讓達到

寬頻帶目的，使 UWB 無線通訊系統之射頻收發機可實現目標。因此本論文採用 TSMC 

0.18um製程研製應用於 UWB 無線通訊系統接受機的低雜訊放大器部份，主要的研究以設

計寬頻為方向，以及抑制頻寬外增益效果和增益有帶斥特性。 

由於現今元件模型的進步以及電腦輔助設計的發展，使得高頻電路設計成為可能，

但也因為操作在高頻，使電路寄生效應的影響十分顯著，因此在電路模擬的考量是否周

全即成為往後電路設計者最為重要的要求。在整個論文的研究過程中，我們可以發現一

般電路模擬須考量的效應包含：電路內部各元件間接線的效應、PAD效應、鎊線效應、

測試基板上各傳輸線的效應…等。對元件的特性的了解亦是相當重要的一環。若對每項

的寄生效應做愈詳細的考慮，可使量測結果接近原來的模擬結果。 
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