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摘要 
 

  近年來，人們對於視覺享受的要求越來越嚴格，一般傳統的 SDTV 已經無法滿足人們的

需求，因此目前對於 HDTV 的發展可以是說日益蓬勃，加上液晶電視的普及，HDTV 可以

說是慢慢會取代 SDTV 的位置。而無線通訊快速發展，科技業紛紛發展新的技術和產品，而 

HDTV 也被注意到，開始有了透過無線傳輸的方式來傳送 HDTV 到各戶家庭。因此使用毫

米波透過無線傳輸的方式來傳送 HDTV 的技術已經慢慢被開發研究。 

  本論文研究透過基本的毫米波無線高畫質電視的傳輸系統來進行實驗和實做測試。第一

部份是對於使用在基頻的寬頻放大器設計，首先我們實做了一個應用在 0 ~ 1.5 GHz 的 IF 

寬頻放大器，所使用的是 Avago 的 ATF-33143 擬高速電子遷移率電晶體，電路操作在 4 V 

偏壓，以 FR - 4 印刷電路板當作載板，架構使用微帶線設計的負回授放大器的架構；設計增

益為 17 dB，輸出和輸入回饋損失皆小於 -10 dB，利用此基頻的寬頻放大器將接收到的電視

訊號放大並且還原。 

  第二部份則是探討應用在 40 ~ 48 GHz 的微化型接收器，使用穩懋半導體所研發的 0.15 

μm Power pHEMT 的製程方式來製作此接收器，前級是一個低雜訊放大器（LNA），偏壓操

作在 4 V；設計增益為 8 dB，輸入及輸出回饋損失皆小於 -10 dB，雜訊指數小於 4 dB；至

於後級乃是一個混波器（Mixer），轉換增益為 - 3 dB，RF 輸入的回饋損失小於 -11 dB，LO 

輸入的回饋損失則大致在 -12 dB，晶片實現後的大小為 1 x 1 mm2，可以節省掉許多不必要

的面積以及花費。 
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Abstract 
 

  In recent years, the demand that people enjoy for the vision is stricter and stricter, generally 

traditional SDTV has been unable to meet people’s demands, so the development of HDTV is 

flourishing day by day at present, add the popularization of the liquid crystal TV, HDTV will 

replace the position of SDTV. There is wireless communication to develop fast, there are 

developing new technology and products, and HDTV is noted, begin to have way to transmit 

through the wireless to every family. Use millimeter-wave is it transmit through way that wireless 

HDTV transmission technology is it research to develop already. 

  The thesis studies to carry on the experiment and test through the basic mmw wireless HDTV 

transmission system. The first part is for used in baseband and designed the broadband amplifier, 

we have made one to apply to 0 ~ 1.5 GHz IF broadband amplifier at first, that use the Avago 
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ATF-33143 pHEMT operating in 4 V , supply on FR-4 printed circuit board, the architecture of this 

circuit is feedback amplifier; the result of designing the gain is 17 dB with input and output return 

loss are all smaller than -10 dB, the TV signal utilizing this IF  broadband amplifier to get 

receiving is amplified and restored. 

  The second part of the thesis is apply during 40 ~ 48 GHz miniature receiver, using WIN 0.15 

μm Power pHEMT semiconductor research to make this receiver. The first stage is a Low Noise 

Amplifier（LNA）, operating in 4 V; design the gain is 8 dB, input and output return loss are all 

smaller than - 10 dB, the noise figure is smaller than 4 dB; as for the second stage is a mixer, the 

conversion gain is - 3 dB, RF return loss is smaller than - 11 dB, and LO return loss is roughly in 

-12 dB, the chip size is realized in 1 x 1 mm2, that can lose a lot of unnecessary area and spend 

sparingly. 
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第一章 

      緒論 

ˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍ 

1.1 研究動機 
 

  近幾年來，隨著資訊產業的快速成長，無線行動通訊的開發，從電腦到網路再到數位家

電，資訊產業已經進入到家庭，各種無線通訊產品已陸續成為我們生活的一部分，各種頻率

的通訊需求越來越多樣化，如圖1.1.1 所示，890 ~ 915 MHz、935 ~ 960 MHz 的 GSM-900 和 

1710 ~ 1785 MHz、1805 ~ 1880 MHz 的 GSM-1800（Global System for Mobile 

Communications）、1.57 GHz 的全球定位系統（GPS, Global Positioning System）、1893.5 MHz 

~ 1919.6 MHz 的個人手持電話系統（PHS, Personal Handy-Phone System）、2.4 GHz 與 5 GHz 

的 WLAN（Wireless Local AreaNetwork, IEEE 802.11）、2.4 GHz 的藍芽，3.1 ~ 10.6 GHz 的

UWB（Ultra-Wideband, IEEE 802.15.3a），其中UWB Group 1 與 2 的頻率範圍為 3.1GHz ~ 

6GHz，如圖1.1.2 所示，由此可看出 6 GHz 以下的頻率，非常廣泛使用在我們的生活中。 

 

 

 

圖 1.1.1  各種無線發射信號功率與頻率比較圖 
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圖 1.1.2  UWB 超寬頻的頻率應用範圍（For WLAN） 
 

  微波信號在空氣中傳播會衰減，到達接收的電路後需要放大。大部分的微波電路具備信

號放大的功能，早期的微波信號放大使用的元件是像變容或透納二極體等的固態元件，或是

行波管（Traveling Wave Tube, TWT）及調速管類的真空管。大約在 1970 年，電晶體的製成

技術快速發展，現在的微波電路很多都使用三端的固態元件，例如高電子移動率電晶體（High 

Electron Mobility Transistor, HEMT）、異質接面載子電晶體（Heterojunction Bipolar Transistor, 

HBT）、砷化鎵場效電晶體（GaAs FET）、以及近幾年進步快速的 CMOS 製程。圖1.1.3 為

一個無線網路收發機，接收端的第一級是低雜訊放大器，發射端的最後一級是功率放大器，

中間由切換器作切換信號路徑的動作，三者組合成無線網路收發機的前端（Front-end）電路。

它們的性能對整個電路的表現影響很大，低雜訊放大器負責將要接收的微弱訊號放大並且壓

抑雜訊參數，而功率放大器負責將要傳送的信號放大並推動天線將信號發射到空氣中，至於

切換器則是負責改變信號傳輸的路徑，讓信號能完全的通過或是完全的阻隔。 
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圖 1.1.3  無線網路收發機 
 

1.1.1 HDTV 簡介 
 

  高畫質電視 HDTV（High Definition Television），最早可追溯到日本 NHK 實驗

室研發的高畫質電視說起。NHK 於 1983 年率先推出類比式的高畫質電視，此時仍是

類比訊號，與傳統電視最大的不同在於強調畫面品質。1986 年，美國聯邦通訊委員

會 FCC（Federal Communication Commissions），邀請日本的高畫質電視在美國國會

展出，隨後便組成先進電視服務諮詢委員會 ACATS（Advisory Committee on Advanced 

Television Services）積極發展美規的高畫質數位電視。1993 年，歐洲廣播業者也提

出 DVB（Digital Video Broadcasting）的數位電視標準。而高畫質數位電視也成為近

年來世界各國電視發展的重要目標。  

  有別於傳統 SDTV（Standard-Definition Television）電視畫面解析度只有 720×480 

pix，畫面比例為 4：3，HDTV 解析度則可達 1920 × 1080 pix（1280 × 720 p 亦屬於

HDTV），以接近人類視野的 16：9 比例呈現，不論是色彩、聲音、層次與畫面細膩

度皆遠超過傳統一般畫質電視的水準，即使是鳥類身上的羽毛、清晨樹葉上的露珠都

清晰可見。至於 HDTV 主要有兩種解析度：720 p 和 1080i，「p」代表的是逐行式
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（Progressive），「i」則是交錯式（Interlaced）。這兩種解析度每秒均可處理 60 幅畫面，不過，

逐行式是每秒可將 60 個畫面一次呈現在螢幕上，而交錯式則是每秒在奇數與偶數列分別呈

現 30 個畫面。圖 1.1.4 可以看出  HDTV 和  SDTV 之間解析度的差異。  

 

 
 

圖 1.1.4  HDTV 和 SDTV 解析度比較圖 
 

1.1.2 毫米波無線 HDTV 傳輸架構 
 

  基本的毫米波無線 HDTV 的傳輸架構圖如圖1.1.5 所示，由電腦產生高畫質電視的訊

號，透過特有的轉換卡將產生的高畫質電視訊號轉成 SDI 的訊號，透過 BNC 線連接至傳

送器（Transceiver），將原本基頻的電視訊號升頻至 40 ~ 48 GHz 經由天線發送，再透過接收

器（Receiver）接收，將訊號降頻至基頻訊號，一樣透過 BNC 線連接至一個 SDI / HD 的轉

換器（Converter），最後透過 DVI 線連結至螢幕，進而完成一個毫米波無線高畫質電視訊號

的傳輸。 
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圖 1.1.5  無線 HDTV 基本傳輸架構圖 

 

  圖1.1.6 則是毫米波無線高畫質電視訊號傳輸的實作測試相片。由於訊號並未經過任何處

理，而直接將基頻訊號升頻至 40 ~ 48 GHz 的頻段傳送，因此傳輸的訊號非常微弱，所以測

試的過程中乃是使用喇叭天線（Horn Antenna），其 Beam 角較小，可以傳輸的距離和能量可

以比較遠，但是天線與天線間必須將發射口對準確；而在傳輸端再接上個功率放大器（Power 

Amplifier），可以增強訊號的能量進而增加傳輸的距離。 

 

 

 
圖 1.1.6  無線 HDTV 基本傳輸架構圖 
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（a）                （b） 

 
圖 1.1.7  無線 HDTV（a）傳送端（b）接收端 實作相片 

 

  圖1.1.8 是透過電腦輸出的高畫質電視訊號頻譜圖，主要的訊號是在 0 ~ 1.5 GHz，因此

在本論文當中所設計的 IF Amplifier 就是針對 0 ~ 1.5 GHz 這個頻段來設計，透過此放大器

可以將訊號能量增強，進而增加傳輸的距離。 

 

 
 

圖 1.1.8  無線 HDTV 訊號頻譜圖 
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1.2 論文貢獻 
 

  本論文所使用的是 Avago 的 ATF-33143 擬高速電子遷移率電晶體（pHEMT, 

pseudomorphic High Electron Mobility Transistor），以市面上常見的 FR-4 印刷電路板設計一

個使用頻率為 0 ~ 1.5 GHz 的 IF 寬頻放大器；架構使用負回授放大器的架構來設計，設計

增益大小（Gain）為 17 dB，輸出和輸入回饋損失（Return Loss）皆小於 - 10 dB，穩定值

（Stability）皆大於 1。而利用了穩懋半導體所研發的 0.15 μm Power pHEMT 的製程來設計

一個微化型的接收器，前級的低雜訊放大器（Low Noise Amplifier, LNA）其增益模擬大約為 

8 dB，輸入回饋損失小於 -11 dB，輸出回饋損失小於 -8 dB，雜訊指數則是小於 4 dB，而穩

定值也均是大於 1；而後級的混波器（Mixer）其設計的轉換增益大約為 -3 ± 0.5 dB，RF 輸

入的回饋損失小於 -10 dB，LO 輸入的回饋損失則大致 -12 dB 左右。 

 

1.3 論文概要 
 

  第一章為緒論，將為微波的線況做介紹，並且介紹毫米波無線高畫質電視訊號的傳輸。 

  第二章會介紹關於射頻接收器的種類和功能特色。 

  第三章介紹放大器基本參數，列出各種寬頻放大器的架構與文獻作出的性能。 

  第四章介紹混波器的特性、功能以及種類。 

  第五章為 IF 寬頻放大器的設計、模擬、實做與量測。 

  第六章為微化型接收器的設計、模擬、實做與量測。 

  第七章為結論。 
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第二章 

      射頻接收器架構與簡介 

ˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍ 

2.1 射頻接收器簡介 
 

  無線通訊中，為了因應不同的需要及系統規格，必須在不同的頻段內，進行無線電波的

傳輸，所以在自由的空間中往往會存在不同頻率的訊號。電波在自由空間的衰減量極大，導

致所需的頻率隨之增加，想要從空間中獲取訊號，接收器則需要兩個重要的指標：選擇性以

及靈敏度。 

  接收器的功能為將天線接收進來的微弱訊號放大，使放大器的訊號降至中頻，最後再將

中頻訊號降至基頻來做解調變的分析，如圖2.1.1 所示。隨著通訊系統的調變方式，使得電路

的複雜化，以及所需的頻率不斷地提升，設計接收器也隨之困難許多，所以我們在選擇射頻

接收器的架構相當重要。選擇接收器的架構上，必須包含的功能為：頻率的選擇性、放大訊

號、訊號降頻以及體積化面積等考量。 

 

 

 
圖 2.1.1  射頻接收器的基本架構 
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  一般接收器的架構大致上可分為三種：外差接收器（Heterodyne Receiver）、雙降頻式超

外差接收器（Double Down-Conversion Super-Heterodyne Receiver），以及直接降頻式接收器

（Direct-Conversion Receiver）。本論文中將會再介紹另外一種接收器：自差接收器

（Self-Heterodyne）。 

 

2.2 外差接收器（Heterodyne） 
 

  外差接收器（Heterodyne Receiver），為最常見也是歷史最悠久的架構，由於外差接收器

在電路設計上的難度並不高，加上特性也很好，因此外差接收器（Heterodyne Receiver）在通

訊系統上是最常被使用的架構之一。在接收器架構中，除了鏡像濾除最為重要外，還要考慮

外界的干擾訊號（Interferer）。假設 RF 訊號旁有干擾訊號，而且相距在 2ωIF 處，有鏡像訊

號存在，由圖2.2.1（a）中若選擇較高的中頻頻率 ωIF ，這些訊號經過鏡像濾波器後，將會

受到鏡像濾波器的抑制，使得與本地震盪混出的鏡像訊號大量衰減，但是 RF 與干擾訊號非

常的接近，使得訊號在經過通道選擇濾波器無法完全濾除。如圖2.2.1（b）所示，選擇較低的

中頻頻率，則鏡像訊號無法完全濾除而會破壞所要的 RF 頻率訊號的完整性，較接近 RF 的

干擾訊號則可以通過通道選擇濾波器濾除。所以由此圖可以得知中頻訊號頻率 ωIF 的選擇很

重要，而鏡像濾波器與通道選擇濾波器之間存在 trade off 的關係。 
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（a） 

 

 
（b） 

 
圖 2.2.1  兩種中頻頻率設定 （a）High IF（b）Low IF 

 

  為了要改善鏡像濾波器及通道選擇濾波器之間所造成的困擾，有文獻採取以下兩種架構

來抑制外在的干擾：Hartley 以及 Weaver 兩種鏡像排拒接收器架構。Hartley 鏡像排拒架

構，已於 1928 年被提出，如圖2.2.2 所示。 
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圖 2.2.2  Hartley 接收器架構圖 

 

  Hartley 接收器的架構由射頻輸入分別與相位差 90º 的本地震盪器做混波，訊號經由 

A、B 兩可得： 

 

                   ( ) ( ) ( )tA
tAtx ageLO

age
RFLO

RF
A Im

Im sin
2

sin
2

ωωωω −+−=            （2.1） 

 

                   ( ) ( ) ( )tA
tAtx ageLO

age
RFLO

RF
B Im

Im cos
2

cos
2

ωωωω −+−=            （2.2） 

 

再將（2.1）式推導可得： 

                   ( ) ( ) ( )tA
tAtx ageLO

age
LORF

RF
A Im

Im sin
2

sin
2

ωωωω −+−−=           （2.3） 

 

  又因為 A 處的訊號經過一個 90 度的相位器，而得到相位器後的訊號，在 C 處的訊號

為： 

                   ( ) ( ) ( )tA
tAtx ageLO

age
LORF

RF
C Im

Im cos
2

cos
2

ωωωω −−−=            （2.4） 
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  由（2.2）式和（2.4）式可以發現，在 B、C 兩處的訊號第一項含有相同的射頻訊號，

第二項含有鏡像訊號相差 180 度，此時只需要將兩訊號做混波，即可消除鏡像訊號。通常在

圖2.2.2 中的 90 度相位移，常用圖2.2.3 中的 RC 網路來實現，其中一條路徑位移 +45º ，

而另一路徑則位移了 -45º。 

 

 

圖 2.2.3  RC 網路的 Hartley 接收器 
 

  Hartley 接收器架構的主要缺點為對不匹配非常敏感。若是 LO 訊號不是正確相差 90º 

或是上下兩路徑的增益不相等時，則鏡像訊號無法完成抵銷，破壞中頻訊號的完整性。為了

明瞭此效應，假設 LO 訊號為 tA LOLO ωsin  和 ( ) ( )θωε ++ tA LOLO cos ，其中 ε  和 θ  表示

振幅不匹配和相位不平衡，則 A、B 點的訊號為： 

 

                 ( ) ( ) ( )tAA
tAAtx ageLO

ageLO
RFLO

RFLO
A Im

Im sin
2

sin
2

ωωωω −+−=        （2.5） 

 

       ( ) ( ) ( )[ ] ( ) ( )[ ]θωωεθωωε +−+++−+= t
A

AtAAtx ageLO
age

LORFLO
RF

LOB Im
Im cos
2

cos
2

  （2.6） 
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  在 C 處的訊號可得： 
 

                  ( ) ( ) ( )tAA
tAAtx ageLO

ageLO
RFLO

RFLO
C Im

Im cos
2

cos
2

ωωωω −−−=      （2.7） 

 
最後再將 B、C 兩處的訊號合成可得： 
 

                          ( ) ( ) ( )txtxtIF cBOUT +=               （2.8） 

 
假設此訊號分為降頻後的 RF 訊號以及鏡像訊號： 
 

                          ( ) ( ) ( )txtxtIF ageRFOUT Im+=              （2.9） 

 

           ( ) ( ) ( )[ ] ( )tAAtAAtx RFLO
RFLO

RFLO
RFLO

RF ωωθωωε −++−+= cos
2

cos
2

       （2.10） 

 

        ( ) ( ) ( )[ ] ( )tAA
t

AA
tx ageLO

ageLO
ageLO

ageLO
age Im

Im
Im

Im
Im cos

2
cos

2
ωωθωω

ε
−−+−

+
=     （2.11） 

 
輸出端兩訊號的平均功率比為： 
 

                 ( ) ( )
( ) ( ) 22

22

2

2
Im

cos2
cos2

LOLOLOLO

LOLOLOLO

RF

age

OUTRF

IN

AAAA
AAAA

A
A

P
P

++++
++−+×=

θεε
θεε            （2.12） 

 

  由（2.12）式可以推導出鏡像排拒（Image Rejection Ratio, IRR）的定義下可得（2.13）

式： 

 

                        ( )
4

/
cos2
cos2 22

22

22 θ
θ
θ +Δ≈

++
+−= AA

BABA
BABAIRR                （2.13） 

 

  其中
LOAA = 、 ε+= LOAB 、

LOAAA // ε=Δ  代表相對增益不匹配。（2.13）式為 RF 訊

號以及鏡像訊號，受振幅及相位差影響的比值。若 ε  和 θ  都等於零的時候，IRR 也等於
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零，這表示鏡像訊號完全被消除。在圖2.2.3 中的 RC 值，往往會受到溫度和製程的變化，

對鏡像的抑制會造成影響。假設電阻 R 的變化量為 ΔR 、電容 C 的變化量為 ΔC，以及輸

出電壓振幅 A 的變化量 ΔA ： 

 

        

( )( )
( ) ( ) ( )( )[ ]

( ) ( ) 222

222

222

222

1

11

1
1

1

1

ω
ωω

ω

ω
ω

CCRR

CCRRCR

CR

CCRR

CCRR

A
A

Δ+Δ++

−Δ+Δ+×+=

+

Δ+Δ++

−Δ+Δ+

=Δ      （2.14） 

 

因為 1≈ωRC 、
R
RΔ<<1 、

C
CΔ<<1 ，故（2.14）式可以改寫成： 

 

                        
C
C

R
R

C
C

R
R

C
C

R
R

A
A Δ+Δ≈

Δ+Δ+

Δ+Δ

×≈Δ

2
2                    （2.15） 

 

假設電阻的變化量 ( ) %20/ =Δ RR  時，此時抑制鏡像效果的極限約為 20dB。 

  接下來介紹的是 Weaver 的架構，因為在 Hartley 的架構中，使用電阻及電容，常常會

因為製程的變動，最造成增益的不匹配，所以採用此架構，如圖2.2.4 所示。此架構的正交混

頻取代了移相電路，提供一種不會產生對像干擾的訊號。但是此架構的缺點還是會有不匹配

的問題，雖然沒有 RC 網路不匹配的問題，但是可能會有二次鏡像的問題。 
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圖 2.2.4  Weaver 接收器架構圖 

 

2.3 超外差接收器（Super-Heterodyne） 
 

  超外差接收器（Super-Heterodyne）的基本概念圖如圖2.3.1 所示。接收訊號經過一個帶

通濾波器後降頻至中頻由選擇性較佳的中頻濾波器濾波。因為在頻率較高的頻段，要濾出一

個窄頻的訊號，需要一個品質因素（Q factor）極高的帶通濾波器，難以實現。故先將訊號降

至較低的頻段，中頻濾波器品質因素的需求相對降低，可提供較佳的頻率選擇性，而且整體

接收機增益可分佈在不同的頻率，增加放大器的穩定度。若為數位通訊時，訊號分正交與同

相訊號的頻段在較低的頻率，產生的振幅與相位誤差較小。若需要較高的靈敏度可於混波器

前加入低雜訊放大器，藉著放大接收訊號，降低接收機電路自身的雜訊對訊號的影響。 
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圖 2.3.1  超外差接收器的基本概念圖 
 

2.4 雙降頻式超外差接收器（Double Down-Conversion  

    Super-Heterodyne） 
 

  雙降頻式超外差接收器（Double Down-Conversion Super-Heterodyne）的架構圖由圖2.4.1 

所示，採用兩次降頻的方式，分別有兩個 LO 使用同一個頻率合成器，射頻的頻率為一半；

此架構的原理為，射頻訊號經過第一個混波器，將頻率降至中頻，再經過直接降頻的架構

（Direct-Conversion Receiver），將訊號直接降至基頻。 

 

 

圖 2.4.1  雙降頻接收器架構圖 
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2.5 直接降頻式接收器（Direct-Conversion） 
 

  射頻訊號經過混波器 Mixer 直接降至基頻，稱做零中頻式接收器（Zero IF Receiver）或

稱直接降頻式接收器（Direct-Conversion Receiver），此架構為直接降頻至 DC，無鏡像的干

擾問題，所以無須在混波器前再加一個鏡像濾波器，此架構為目前單晶片整合最可能實現的

架構，如圖2.5.1 所示。本地震盪和射頻訊號有著相同的頻率，射頻訊號被直接降至基頻，沒

有鏡像頻率的問題，因此也節省了外接的被動元件以及推動元件所需的緩衝電路（Buffer 

Circuit），功率消耗也可以降低。雖然直接降頻接收器的優點很多，但是仍然會有幾種特性會

影響此架構，以下將會介紹影響的特性。 

 

 
圖 2.5.1  直接降頻式接收器的基本架構 

 

2.5.1 直流位準偏移（DC Offset） 
 

  因為逆向阻隔有兩種問題，此兩種問題將會造成直流準位偏移，導致通訊品質下降。 

1. 有較強的本地震盪器被耦合至射頻端，經由 LNA 反射回來，使得同一種頻率的本地 

   震盪耦合混波做相乘後，產生直流成分如圖2.5.2 所示。 
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LNA

Mixer

LO Leakage

LO

 
 

圖 2.5.2  本地震盪造成的自我混波 
 

2. 假設接收到一個強干擾訊號，此訊號耦合至本地震盪，干擾訊號在與本地震盪做混 

   波，產生直流成分的訊號，假設有過大的直流成分會飽和下一級的主動電路，如圖2.5.3  

   所示。 

 

 
 

圖 2.5.3  強干擾訊號造成的自我混波 
 

2.5.2 顫動雜訊（Flicker Noise） 
 

  此雜訊屬於低頻雜訊，功率頻譜密度為 1 / f 曲線，會使直接降頻至基頻的訊號雜訊比

降低。為避免此雜訊比，LNA 和 Mixer 必須將增益提高，同時混波器的後級電路線性度相

對地也要提高。 
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2.5.3 偶次諧波失真（Even Order Harmonic Distortion） 
 

  電路在非線性特性下產生偶次失真，在部份的基頻會產生二次非線性項，而對直接降頻

至基頻的電路造成干擾，偶次失真會因頻譜的相加減，而在基頻處累積干擾訊號而無法消去，

圖2.5.4 為兩個鄰近干擾訊號，經過非線性電路產生二次及三次諧波失真；嚴格來說，偶次諧

波效應分為訊號本身失真以及雜訊干擾互調失真兩種。在直接降頻式接收器，線性度好壞的

考量須由 IIP2 和 IIP3 來決定，也就是說避免兩次及三次諧波失真太大。 

 

 
 

圖 2.5.4  直接降頻接收器的非線性效應 
 

2.5.4 正交與同相訊號的不平衡（I / Q Imbalance） 
 

  直接降頻接收器，接收訊號在射頻頻率時即區分為同相與正交訊號。因為頻率較高，相

對的雜散效應亦會增加，導致同相與正交訊號路徑的增益、衰減不完全相同，產生振幅的不

平衡（Amplitude Imbalance）。除此之外，高頻的震盪器難以產生完美的 90º 相位差的訊號，

有相位誤差（Phase Error），容易造成位元錯誤率的增加。 
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2.6 自差接收器（Self-Heterodyne） 
 

  在一般傳統毫米波的傳輸系統中，最常使用的還是超外差接收器。但是使用傳統的超外

差接收器，還是會有一些缺點，如圖2.6.1 所示，這是超外差接收器的基本傳輸架構。在傳送

端，基頻訊號經過調變產生 IF 訊號，再經由本地震盪器將 IF 頻率升頻至想要使用的高頻

頻段，透過天線的傳送到達接收端；在接收端接收到了高頻訊號，便會做降頻的動作，再接

收段一樣會有一個本地震盪器，本地震盪器的訊號和接收的高頻訊號做混波，便可以得到原

本的 IF 訊號，再經由解調還原可以得到原本傳送的基頻訊號。 

 

 
 

圖 2.6.1  超外差接收器的基本架構圖 
 

  但是在傳送的過程中會有一些問題的產生，就是在接收端降頻得到了 IF 的訊號，必須

要有類似像 PLL 可以產生同步檢調以讓接收訊號可以被解調還原成功，無形中在設計上和

製作的電路上，都會增加一些困難度還有金錢上的花費。加上毫米波的傳輸，IF 訊號普遍都

是比較低，因此在本地震盪器的部份，所產生的訊號便要是比較高的頻率，由於頻率較高，

因此在產生訊號的過程中難免會造成一些不穩定，也因此會有一些頻漂的現象產生，如圖2.6.2 

所示。在傳送端的本地震盪器產生的訊號頻率 fLO，會有頻漂 Δf1 產生，因此在和原本的 IF 

訊號頻率 fIF 做混波之後，便會產生高頻訊號（fLO + Δf1 + fIF）傳送至接收端；而在接收到高

頻訊號之後，接收端的本地震盪器便會產生與發射端相同的訊號頻率 fLO，但是一樣會有不
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穩定的頻漂 Δf2 產生，因此在混波降頻之後所得到的訊號頻率為（fLO + Δf1 - Δf2），和原本所

傳送的訊號便會有些微的頻率不準的問題。 

 

(fLO + Δf1 - fIF  ) f

ffIF0

BPF

(fLO + Δf1 ) (fLO + Δf1 + fIF  ) f(fLO + Δf1 + fIF  )

f0 (fIF + Δf1 - Δf2  )

 
 

圖 2.6.2  超外差接收器的訊號傳送頻譜圖 
 

  為了解決這個問題，因此有了自差接收器（Self-Heterodyne）的產生。如圖2.6.3 所示，

和超外差接收器最大的不同便是在接收端少了一個本地震盪器，也就是不需要由本地震盪器

來產生訊號做混波降頻的動作。至於在傳送端的部份，在混波器之後的濾波器也做了些改變，

超外差接收器的傳送端是會將本地震盪器產生的訊號頻率和調變過程中產的贗頻訊號頻率透

過濾波器一起除去，留下升頻之後的訊號做傳輸；而自差接收器則是會將升頻之後的訊號以

及本地震盪器所產生的訊號頻率一起傳送至接收端，再透過接收端的自差接收器的的檢調方

式將訊號還原，如圖2.6.4 所示。 
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圖 2.6.3  自差接收器的基本架構圖 
 

  圖2.6.4 中，傳送端的本地震盪器一樣會產生頻漂的現象，但是透過了自差接收器，便可

以將頻漂的現象解決，還原原本的訊號。圖2.6.4 的左下角，便是在傳送端，IF 的訊號和本

地震盪器所產生的訊號做混頻，再透過帶通濾波器將本地震盪器和升頻過後的頻率留下，因

此便將頻率（fLO + Δf）和（fLO + Δf + fIF）一起傳送至接收端。在利用自差接收器，將這兩訊

號頻率相減，便可以得到原本的 IF 訊號；由數學上來看就是（fLO + Δf + fIF）-（fLO + Δf）=  fIF。 

 

 

 
圖 2.6.4  自差接收器的訊號傳送頻譜圖 
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  由於自差接收器有著可以將訊號完整的還原、可以省去系統在設計上的麻煩，尤其是省

去了鎖相迴路（Phase Lock Loop）的設計，因為要做到如此高頻的 PLL 並不是那麼容易，

只會增加成本上的花費。所以利用自差接收器可以降低在組裝上的花費（因為省去了接收端

的本地震盪器以及鎖相迴路的設計），因此在本論文當中，正是使用了自差接收器來當作整個

系統接收端的接收架構。 
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第三章 

      寬頻放大器 

ˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍ 

   

  在本章第一節將會敘述放大器的一些重要參數。S 參數用於描述雙埠的網路狀態和計算

其他參數時使用；放大器需要阻抗匹配才能將所有功率輸入並傳至輸出端；而放大器穩定度

不好時則會產生震盪的現象；效率則是指直流偏壓流入的功率，使用在輸出信號上的比例；

而增益是指輸入信號與輸出信號之間的比例值；雜訊參數是指輸入的訊雜比和輸出的訊雜比

之間的關係。接下來來第二節則會說明放大器的非線性效應。諧波失真是指放大器輸入單一

頻率的訊號，但是輸出的訊號不只是輸入的頻率，還有不需要倍數頻率的諧波訊號；增益壓

縮點是指輸入功率的增加，輸出的功率也會線性增加，接近壓縮點時即使輸入功率再增加，

輸出功率的增加量會越來越小，直到飽和便不再增加；互調失真是指輸入兩個頻率很接近的

訊號，在輸出會產生很多頻率為兩輸入頻率相加減的訊號，而混波器則是利用此現象將基頻

信號升頻成微波信號發射，或是將微波信號降頻至基頻的信號。 

 

3.1 放大器設計考量 

3.1.1 散射參數（Scatter Parameter） 
   

  敘述一雙埠網路（Two-Port Network）的特性，就必須以該網路所獲得之傳輸函數（Transfer 

Function）及阻抗函數（Impedance Function）說明之。在頻率低時，用以敘述雙埠網路函數，

有 S 參數、Y 參數、Z 參數及 ABCD 參數等；然而在頻率高時，由於不易獲得確實可靠

的短路測試（Short-Circuit）及開路測試（Open-Circuit）。所以在廣闊的微波頻率範圍內，

分析微波頻段內網路問題的最佳參數即是散射參數（Scatter Parameters）簡稱 S 參數
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（S-Parameters）。該參數便是用以敘述與分析工作於微波頻率時雙埠網路的特性，又因為 S 

參數較易於應用網路分析，且可直接應用於信號流程圖分析（Signal Flow Graph）。 

  將一雙埠網路，如圖所示可以改寫成圖3.1.1，可以寫成（3.1）式，其中 a1、a2 分別代

表輸入埠及輸出埠中某特定位置之反射波。S11 a1 項則表示輸入埠的入射波 a1 投射到反射波 

b1；相同地，S12 a2 像表示輸出埠入射波 a2 受到反射波 b1 所致。參數 S11、S12、S21、S22 分

別代表反射係數及傳輸係數，即稱為該雙埠網路的 S 參數，其矩陣為： 

 

                                  [ ] ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=

2221

1211

SS
SS

S                            （3.1） 

 

即稱之為 S 矩陣（Scatter Matrix） 

 

 

 

圖 3.1.1  雙埠網路中的入射波與反射波 

 

                                 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

2

1

2221

1211

2

1

a
a

SS
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                       （3.2） 

 

由（3.2）式可分別將代表反射係數或傳輸係數的 S 參數定義如下： 
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01

1
11

2 =

=
aa

bS ............... 輸入端反射係數                 （3.3） 

 

                          
02

1
12

1 =

=
aa

bS ............... 逆向傳輸係數                   （3.4） 

 

                          
01

2
21

2 =

=
aa

bS ............... 順向傳輸係數                   （3.5） 

 

                          
02

2
22

1 =

=
aa

bS ............... 輸出端反射係數                （3.6） 

 

  由 S 參數的定義可以看出，應用 S 參數的最大優點就是簡潔明瞭。量測此參數的方

法，便是應用端接阻抗匹配法（例如，使a1 = 0或a2 = 0）。如果要量測 S11 ，可以將一雙埠

網路的輸出端給予適當的阻抗匹配，再使 a2 =0，然後量測輸入埠的反射波與入射波的比值，

即為參數 S11 = b1 / a1。將輸出埠接一個阻抗值等於輸電線特性以使得 a2 =0，因而使行進波

入射至負載上完全被吸收，至無電能回到輸入埠，如圖3.1.2 所示。 

 

    

 

圖 3.1.2  量測參數 S11 的方法 
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3.1.2 阻抗匹配網路（Impedance Matching Network） 
 

  為使負載獲得最大的功率，必須使輸入與輸出之間作最重要的阻抗匹配，使放大器傳送

最大功率到負載端，圖3.1.3 為典型匹配網路的例子。在該圖中，為了使待測物有最大功率傳

送到負載 ZL 上，必須在信號源與負載之間端接匹配網路，以便做有效的匹配。雖然匹配網

路形式有多種設計，如圖3.1.3 中匹配電路的方塊圖，可採取輸入與輸出分列匹配法，但是一

般高頻電路輸入或輸出的變動均會牽動另一端點，所以需要特別注意，最簡單的匹配法就是

使用史密斯圖（Smith Chart）。 

 

 

 
圖 3.1.3  匹配電路方塊圖 

 

3.1.3 穩定度（Stability） 
 

  放大器的穩定度或其電阻對震盪的影響，乃是設計步驟中一項重要的考慮因素。穩定度

可由電晶體中的 S 參數，各個匹配網路及端接阻抗式等來決定。在一雙埠網路中，當輸入

埠或輸出埠出現負電阻時，就有產生震盪的可能。對一單向元件而言，當 111 >S  或 122 >S  

時，會有 1>ΓIN  或 1>ΓOUT  的情形發生，而該點即有可能會出現負電阻而造成電路不穩

定產生震盪。 
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Two-Port 
Network

 
 

圖 3.1.4  雙埠網路之穩定性 

 

  如圖3.1.4 所示的雙埠網路中，若其輸入阻抗 ZIN 與輸出阻抗 ZOUT 的實數部份，對所

有被動負載阻抗（Passive Load Impedance）及（Passive Source Impedance），於某一特定頻

率下均大於 1，則稱其為無條件穩定（Unconditionally Stable）。若雙埠網路對某些組合之被

動信號源阻抗及負載阻抗，將產生使其輸入阻抗及輸出阻抗中的實數部份為一負數，則稱其

為非無條件穩定，而為一潛在不穩定（Potential Unstable）。在已知的頻率下，依反射係數定

義，達到無條件穩定的條件為： 

 

                                      1<ΓS                                （3.7） 

 

                                      1<ΓL                                （3.8） 

 

                               1
1 22

2112
11 <

Γ−
Γ+=Γ

L

L
IN S

SSS                         （3.9） 

 

                               1
1 11

2112
22 <

Γ−
Γ+=Γ

L

L
OUT S

SSS                       （3.10） 

 

式中所有係數均對特性阻抗 Z0 正規化。 
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由（3.7）到（3.10）之解，即可獲得使雙埠網路無條件穩定的需求。 

  將（3.7）到（3.10）式予以簡化成下列形式，欲使網路達到無條件穩定的充要條件為： 

 

                          1
2

1

2112

2
21122211

2
22

2
11 >

−+−−
=

SS
SSSSSS

K                （3.11） 

 

                                以及  2112
2

111 SSS >−                       （3.12） 

 

                                    2112
2

221 SSS >−                         （3.13） 

 

                                    21122211 SSSS −=Δ                        （3.14） 

 

其中定義為Δ至此，想要達到無條件穩定的充要條件為： 

 

                      1>K   且  
2

21122211
2

22
2

111 1 SSSSSSB −−−+=            （3.15） 

 

再簡化，其條件為： 

 

                                   1>K   且  1<Δ                         （3.16） 

 

  因此，我們可得知當 111 <S 及 122 <S ，若 1>K 且 1<Δ 時，雙埠網路為無條件穩定。在

高頻電路中一般都用 K – Δ 值來進行穩定因數的判定，需特別注意。 

 

3.1.4 效率（Efficiency） 
 

  以下敘述三種型態的效率都是用來表示功率放大器的效能： 
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 1. 汲極效率（Drain Efficiency） 

    汲極效率定義為： 

 

                                 
DC

RF
Drain P

P
Efficiency OUT=                       （3.17） 

 

   PRFOUT 指的是在工作頻率範圍內到達負載的電源提供功率，PDC 指的是從直流電源供應

器所供應的所有功率，由方程式可看出此效率的定義是所有提供功率中到達輸出端的比值。 

 

2. 附加功率效率（Power Added Efficiency, PAE） 

   附加功率效率最普遍使用在公制的產業和文獻中，定義為： 

 

                                  
DC

RFRF

P
PP

PAE INOUT
−

=                        （3.18） 

 

   PRFIN 是指在工作頻率能推動輸入端的需求功率，所以附加功率效率定義是電源提供功率

與電路增加功率的比值。 

 

3. 整體效率（Overall Efficiency） 

   整體效率定義為： 

 

                                 
IN

OUT

RFDC

RF

PP
P

Efficiency
+

=                      （3.19） 

 

  對一個理想功率放大器而言，效率應該為1，輸入與電源提供的功率應該完全轉移到負載。 
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3.1.5 雙埠網路的增益 
 

 
 

圖 3.1.5  放大器的雙埠網路 

 

  電晶體呈現的增益值大小與電源端和負載端的阻抗大小有關。必須在輸入端與輸出端設

計匹配的網路以確定在所設計的頻率中能夠具有最大的功率轉換增益。圖3.1.5 為放大器的雙

埠網路圖，電晶體的轉換功率增益 GT 的定義是負載所得的功率比上從波源可獲得的功率，

可用（3.20）式表示： 

 

                           
( )( )

2
2211

222
21

1
11

LSLS

LS
T SS

S
G

ΓΔΓ+Γ−Γ−
Γ−Γ−

=                      （3.20） 

 

  在上式中我們可以看到輸入阻抗與輸出阻抗如何影響轉換功率增益；而當 MSINS Γ=Γ=Γ *

與 MLOUTL Γ=Γ=Γ * 時，將可以得到最大的轉換功率增益 GT,MAX 如下式： 

 

                          2
22

2
2

212, 1
1

1
1

ML

ML

MS
MAXT S

SG
Γ−

Γ−
Γ−

=                     （3.21） 

 
其中 

                               
1

2
1

2
11

2
4

C
CBB

MS

−±
=Γ                         （3.22） 
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2

2
2

2
22

2
4

C
CBB

ML

−±
=Γ                        （3.23） 

 

                               
22

22
2

111 1 Δ−−+= SSB                        （3.24） 

 

                               
22

11
2

222 1 Δ−−+= SSB                       （3.25） 

 

                                   *
22111 SSC Δ−=                            （3.26） 

 

                                   *
11222 SSC Δ−=                            （3.27） 

 
  將（2.22）、（2.23）式帶入（2.21）式中，則 GT,MAX 可改寫為 

 

                               ( )12

12

21
, −= KK

S
S

G MAXT                        （3.28） 

 

  當 1<K ，在穩定狀態下，所能到的最大增益，稱之為最大穩定增益（Maximum Stable Gain, 

MSG）如下列所示： 

 

                                   
12

21

S
S

MSG =                              （3.29） 

 

  當 1>K ，電路是無條件穩定，而此時所能得到的最大增益，稱之為最大可獲得增益

（Maximum Available Gain, MAG）如下列所示： 

 

                               ( )12

12

21 −= KK
S
S

MAG                        （3.30） 
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3.1.6 雜訊指數（Noise Figure） 
 

  放大器的雜訊考量，也與輸入端負載阻抗有關，雙埠網路放大器的雜訊指數可用（3.31）

表示： 

 

                            ( ) 22min
11

4

optS

optSnrFF
Γ+Γ−

Γ−Γ
+=                        （3.31） 

 

  其中 minF 、 nr 與 optΓ 就是雜訊參數，它們是屬於電晶體的製程參數，其中 minF 跟電晶體所

操作的頻率與偏壓電流大小有關，而每一個 minF 都會有相對應的 optΓ 。由雙埠網路放大器的雜

訊指數式，我們可以瞭解，透過設計一個輸入端的匹配網路，使電源端的反射係數 optS Γ=Γ ，

放大器將可以得到最小的雜訊值 minF 。由此可知匹配網路是放大器設計的重要環節，它必須

同時滿足穩定度與增益和雜訊的考量，而增益匹配與雜訊匹配無法同時滿足，增益與雜訊間

的妥協犧牲一直會是設計者在設計放大器上的難題。 

 

3.2 非線性效應 

3.2.1 諧波失真（Harmonic Distortion） 
 

 

 
圖 3.2.1  非線性放大器輸入與輸出頻譜 
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  如圖3.2.1，在非線性系統中，若輸入信號頻率為 fc，經過放大器之後，除了主要的信號

之外，還會產生多次項的諧波，說明如下： 

  將輸出信號展開： 

 

                                 ...3
3

2
21 +++= inininout VaVaVaV                   （3.32） 

 
  若輸入信號 tAVin ωcos=  

 

       ( ) ( ) ...coscoscos 33
3

22
21 +++= tAatAatAaVout ωωω  

         ( ) ( ) ...cos33cos
4

12cos
2

cos
3

3
2

2
1 +++++= ttAatAatAa ωωωω  

         ...3cos
4

2cos
2

cos
4

3
2

3
3

2
2

3
3

1

2
2 +++⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
++= tAatAatAaAaAa ωωω     （3.33） 

 

  由（3.33）式得知，
2

2
2 Aa

為 DC 常數項， tωcos 為主要的信號，其他的 tω2cos 、 tω3cos

則為 2 倍、3 倍的諧波項。 

 

3.2.2 增益壓縮點（Gain Compression） 
 

  增益的壓縮與輸入的功率準位有關，當輸入信號超過一定的功率時，將不再維持輸入功

率與輸出功率的線性關係，而是會進入飽和或稱為壓縮點，如圖3.2.2 所示。若不考慮諧波失

真，則由（3.34），小信號增益為： 

 

                            
4

3
cos

cos
4

3
3

3
1

3
3

1 Aaa
tA

tAaAa

V
V

in

out +=
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+

=
ω

ω
             （3.34） 

 

  若 a3 < 0，則增益將會下降。換句話說，當輸入信號很大時，輸出的增益就幾乎為零，
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輸出電壓便不再隨著輸入信號線性的增加。我們定義當小訊號增益下降 1dB 時，我們稱之

為“ 1-dB 增益壓縮點（1-dB compression point）”。若要計算下降 1dB 的增益壓縮點，由

（3.35）得知： 

 

                            3
2

111 4
3log201log20 aAadBa dB+=−                  （3.35） 

 

                               因此  
3

1
1 145.0

a
aA dB =                        （3.36） 

 

 

 
圖 3.2.2  1-dB 增益壓縮點 

 

3.2.3 互調失真（Inter-Modulation Distortion; IMD） 
 

  當輸入端有兩個或兩個以上不同頻率的信號，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，稱為互調衍生信號，如圖3.2.3 所示。由 ( )212 ff − 與

( )122 ff − 組成的三階互調衍生信號（Third-Order Intermodulation Products），都與基頻信號 1f

或 2f 很接近，用濾波器並不能完全濾除，而會隨著信號進入放大電路的頻寬範圍之內，使輸

出信號產生失真。 
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圖 3.2.3  非線性放大器的輸入與輸出頻譜 

 
  若輸入信號為 tAtAVin 2211 coscos ωω += 代入（3.32）式 

 

( ) ( )2
2211222111 coscoscoscos tAtAatAtAaVout ωωωω +++=  

                     ( ) ...coscos 3
22113 +++ tAtAa ωω                            （3.37） 

 
  將（2.37）式展開，觀察二次與三次的諧波項 

 

                     ( ) ( )tAAatAAa 212122121121 coscos: ωωωωωωω −++±=          （3.38） 

                     ( ) ( )tAAaatAAa
21

2
2

13
21

2
2

13
21 2cos

4
32cos

4
3:2 ωωωωωωω −++±=  

                     ( ) ( )tAAaatAAa
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  主要的信號為： 

 

tAAaAaAa 1
2
213

3
132121 cos

2
3

4
3:2 ωωωω ⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ++±=  

                                  tAAaAaAa 2
2
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3
2321 cos

2
3

4
3 ω⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +++            （3.39） 

 

  因此，在不考慮增益壓縮的影響下，當輸入信號功率大到使基頻的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，而此交叉點

稱為第三階互調截斷點（Third-Order Intercept Point, IP3），如圖3.2.4 所示，其中 IIP3 與 OIP3 
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分別為輸入的三階互調截斷點（Input 3rd-Order Intercept Point, IIP3 ）及輸出的三階互調截斷

點（Output 3rd-Order Intercept Point, OIP3 ）。一般而言，交會點越高或者 IIP3 及 OIP3 越

大者則代表線性度越好。 

 

     

 
圖 3.2.4  三階互調截斷點 

 

  增益壓縮點（1-dB Compression Point），因為非線性效應的關係（放大器的增益在小訊

號時為線性，但功率加大時增益反而會逐漸縮小的現象），為了表示放大器的工作範圍，通

常以輸出增益比線性增益小 1dB 時的輸出功率來稱之。 

  通常 1dB 增益壓縮點與 IIP3 的關係式如下： 

 

                          1-dB Compression Point ≈ IIP3 - 10dB                 （3.40） 

 

  基頻信號（Fundamentals）的大小與三階互調信號（IM3）的輸出頻譜如圖3.2.5，IIP3 的

計算方式如下式： 

 

                              ( ) ( ) ( )dBmPdBPdBmIIP in+Δ=
23                   （3.35） 
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圖 3.2.5  IP3 的頻譜示意圖 

 

3.3 寬頻放大器的種類 
 

  以下是針對常見設計寬頻放大的器方法作整理和比較，每一種架構有每一種架構的優缺

點： 

  1. 回授式放大器（Negative Feedback Amplifier） 

  2. 平衡式放大器（Balance Amplifier） 

  3. 電阻性匹配放大器（Resistive Matching Amplifier） 

  4. 主動匹配放大器（Active Matching Amplifier） 

  5. 交錯協調放大器（Stagger Tuning Amplifier） 

  6. 電流重複使用放大器（Current Reuse Amplifier） 

  7. 網路合成放大器（Network Synthesis Amplifier） 

  8. 分佈式放大器（Distributed Amplifier） 
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3.3.1 回授式放大器（Negative Feedback Amplifier） 
 

IN
OUT

 
 

圖 3.3.1  負回授放大器 

 

  圖3.3.1 為負回授電路。負回授可使增益的響應較為平坦，改善輸入與輸出的匹配，也增

加電路的穩定性。此型態的放大器頻寬可達 10 倍頻以上，不過功率增益和雜訊指數則會變

得比較不好。 

 

 

圖 3.3.2  串疊負回授放大器 

 

  如圖3.3.2 由Beom Kyu Ko and Kwyro Lee ，在 2002 年發表串疊負回授放大器，用於全

球定位系統，利用串疊結構提高增益，利用Rfb 與CBlock 形成負回授提高穩定度和頻寬，並

使用電感電容作輸出輸入阻抗匹配。 
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圖 3.3.3  雙負回授放大器 

 

  如圖3.3.3，2002 年，Yu-Chang Chen 以及 Shey-Shi Lu 在 2002 年發表雙負回授放大

器，利用 Rs 及 Rf1 作輸入端匹配，而利用 R1 及 Rf2 作輸出匹配，讓兩級電路增加增益，

使用 Rf1 與 Rf2 雙重負回授以達到寬頻增益與增加穩定性。其使用的是 0.25μm CMOS 的

製程，其電路量測結果為，功率增益（Gain）= 10.5dB、頻寬（Bandwidth）為0.6 ~ 22GHz、

輸入反射損失（| S11 |）< -10dB。 
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3.3.2 平衡式放大器（Balance Amplifier） 
 

 
 

圖 3.3.4  平衡式放大器 

 

  若放大器能有低於極大增益的設計，就可以得到比較平坦的增益響應，但是其輸入與輸

出的匹配就會變差。為了解決這個問題，平衡式放大器使用了兩個 90 度分合波器，抵消兩

個放大器輸入與輸出端的反射。平衡式放大器的基本電路結構如圖3.3.4 所示，第一個 90 度

分合波器將輸入訊號分成兩個相位差為 90 度的等振幅訊號，送入兩個放大器，第二個 90 度

分合波器則將放大器的輸出加總起來。由於分合波輸出的相位關係，由放大器輸入端反射的

反射波，會在分合波器的輸入端彼此抵消，結果改善了阻抗的匹配；在平衡式放大器的輸出

端，以及兩個獨立的放大器，結構要比單級放大器複雜許多。平衡式放大器優點如下列所示： 

  1. 個別的放大器可針對增益或雜訊特性作最佳化，不需要考慮輸入及輸出匹配。 

  2. 反射波會被分合波器吸收，可改進輸入與輸出的匹配，以及放大器的穩定性。 

  3. 若如果其中一個放大器損壞無法運作，增益只會減少 6dB，而不會整個系統無法工 

       作。 

  4. 頻寬至少可以達一個倍頻以上，主要是分合波器的頻寬限制。 
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3.3.3 電阻性匹配放大器（Resistive Matching Amplifier） 
 

IN
OUT

RG

RD

VG

VD

 
圖 3.3.5  電阻性匹配放大器 

 

  如圖3.3.5 為電阻性匹配放大器。使用電阻性匹配網路，可以得到很好的輸入與輸出匹

配，但增益會減少，雜訊指數會增加。 

 

3.3.4 主動式匹配放大器（Active Matching Amplifier） 
 

IN

OUT

Matching 
Network

VG1

 
圖 3.3.6  主動匹配放大器 
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  如圖3.3.6 是主動式匹配放大器，輸入端是使用主動電路的寄生效應作為匹配網路，一般

以共閘極（Common Gate）放大器作為輸入，共汲極（Common Drain）放大器作為輸出較常

見到。 

 

IN

OUT

Vbias1

Vbias2

 
 

圖 3.3.7  主動匹配放大器 

 

  圖3.3.7 為 S. Vishwakarma 在 2004 年 UWBST 發表利用主動匹配在加上負回授達到

1.7GHz 的頻寬。第一極主動匹配以達到良好的輸入反射係數，主動匹配則是利用共閘極；

從源極端所看到的輸入電阻約為1/gm，此電阻並不會因為頻率變動而會有很大的影響， 所

以利用這個特性，只要選擇電晶體的大小與偏壓電流，就可達到寬頻的阻抗匹配。第二級則

是使用負回授電路以增加頻寬與增益平坦度，兩級疊加後可以達到不錯的增益效果。 
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3.3.5 交錯協調放大器（Stagger Tuning Amplifier） 
 

IN

OUT

Vbias Vbias

1.5V

 
圖 3.3.8  交錯協調放大器 

 

  圖3.3.8 為 Wei Meng Lim; Manh Anh Do; Jian Guo Ma; Kiat Seng Yeo 於 2003 的

UWBST 發表交錯協調放大器。第一級對頻率 5.1GHz 作最佳化放大及匹配，第二級對 

5.9GHz 作設計，第三級則為緩衝輸出級，輸出是兩個頻率疊加的效果，在所需頻段 5.1GHz 

~ 5.9GHz 中能有平坦的功率增益，此方法稱為交錯協調。在輸入端匹配網路的部份是針對運

作頻帶中心頻率 5.5GHz 所設計。 
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3.3.6 電流重複使用放大器（Current Reuse Amplifier） 
 

 
 

圖 3.3.9  電流重複使用放大器 

 

  圖3.3.9 為電流重複使用放大器，並無寬頻的功能，它真正的功能是節省功率消耗，透過

R1 兩顆電晶體可使用同一電流驅動，但我們比較圖3.3.8 和圖3.3.9，發現只要電流重複使用

放大器慎選元件參數值，可以成為交錯協調放大器而達到寬頻的功能。在 1998 年 J. Janssens, 

J. Crols and M. Steyaert 使用此結構設計了 900 MHz 的低雜訊放大器。 
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3.3.7 網路合成放大器（Network Synthesis Amplifier） 
 

 

 
圖 3.3.10  應用於 UWB 的寬頻放大器 

 

  網路合成放大器（Network Synthesis Amplifier）又稱為寬頻匹配放大器（Broadband 

Matching Amplifier）。圖3.3.10 為 Andrea Bevilacqua 和Ali M Niknejad 於 2004 ISSCC 上

發表的 UWB CMOS LNA，使用 CMOS 製程。電路前端使用三階柴比雪夫濾波器

（Chebychev filter），此帶通濾波器，讓操作頻率的訊號可以無反射地傳輸過去，達到輸入

端所需的寬頻匹配。電路第二級使用串疊結構以達到好的增益和隔離係數；第三級則是量測

時使用的的緩衝器，作為輸出端的阻抗匹配，但會降低放大器的功率增益。 
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圖 3.3.11  應用於 UWB 的寬頻放大器 

 

  如圖3.3.11 為 A. Ismail 和 A. Abidi 於 2004 年 ISSCC 發表的 3 to 10 GHz LNA 

using a wideband LC-ladder matching network。使用 SiGe BiCMOS 製程，利用 LC 梯形網路

作輸入匹配，並使用 Bandgap 產生穩定的參考偏壓電源，中間級使用串疊結構以增加增益

和好的隔離係數，輸出為簡單的緩衝級，使用頻率為 2 GHz ~ 10 GHz。 

 

3.3.8 分佈式放大器（Distributed Amplifier） 
 

 
圖 3.3.12  分佈式放大器 
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  如圖3.3.12 為分佈式放大器，由傳輸線將電晶體並聯，連接汲極端的稱為 Drain line，

連接閘極端稱為 Gate line 其原理是信號經由 Gate line 再由閘極電壓所觸發，只要是慎選傳

輸線的傳導係數，則可在輸出端看到增益疊加的效果。但因為傳輸線有損耗，會衰減信號，

所以其增益通常在 7 到 14dB 之間。 

 

3.4 結論 
 

種類 頻寬 雜訊 功率消耗 製程影響 面積 晶片實現 

負回授 多倍頻 中 中 中 小 易 

平衡式 2倍頻 中 中 低 大 難 

電阻性 
匹配 

多倍頻 高 小 低 小 易 

主動匹配 多倍頻 中 中 低 小 易 

交錯協調 2倍頻 中 小 低 中 易 

電流重複

使用 
2倍頻 中 小 低 小 易 

網路合成 多倍頻 中 中 高 中 中 

分佈式 多倍頻 中 大 高 中 中 

 

表3.4.1  寬頻放大器的總結 
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第四章 

      混波器 

ˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍ 

4.1 混波器的原理和簡介 
 

  混波器（Mixer）是一種三埠輸入的元件，利用元件的非線性特性，將輸入的頻率做相加

或相減的動作。而非線性元件就如同上一章提到的倍頻器一樣，就是利用二極體或是電晶體，

由於非線性元件會產生不同的諧波，再利用濾波器將希望的頻率濾出，因此混波器是一種頻

率轉換的元件。在發射系統中，將基頻的訊號轉換成高頻的訊號，其中的過程成為升頻轉換

（Frequency-Up Conversion）；而將高頻訊號轉換成基頻訊號的過程則稱為降頻轉換

（Frequency-Down Conversion）。 

 

 

（a） 
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ffRF - fLO fRFfLO fRF + fLO

Mixer

LO

fRF

fLO

fIF = fRF - fLO

 

（b） 
 

圖 4.1.1  混波器特性示意圖（a）Up Conversion（b）Down Conversion 
 

  圖4.1.1 是混波器特性的示意圖，混波器的輸出正比於兩個輸入頻率的乘積，一般來說升

頻轉換是在發射端，而降頻轉換則是在接收端，由於本論文是對於接收端做設計，因此從降

頻轉換做介紹。假設高頻訊號 ( ) ( )tftv RFRF π2cos= ，本地震盪器（Local Oscillator）會輸出一

個 LO 訊號 ( ) ( )tftv LOLO π2cos= ，兩個訊號經過混波器之後，便會產生原本的基頻訊號，數

學表示如（4.1）式所示： 

 

             ( ) ( ) ( )tvtKvtv LORFIF =  

 ( ) ( )tftfK LORF ππ 2cos2cos=  

               ( ) ( )[ ]tfftffK
LORFLORF ++−= ππ 2cos2cos

2
    （4.1） 

 

  其中 K 為轉換損失（Conversion Loss）， ( )tvIF  為中週頻率（Intermediate Frequency），

也就是 IF ，經由混波器處理之後所產生了相加或相減的頻率，由於 LO 和 RF 兩個訊號頻

率比較接近，因此相加的頻率幾乎是兩倍的 RF 頻率；而相減的訊號遠小於 RF 訊號，因此

利用濾波器很容易將兩個頻率分開。在由圖4.1.2 可以發現，以 LO 頻率為中心，比 LO 頻

率低的地方若出現干擾，此干擾和 LO 的差值也是 IF 頻率的大小，稱為鏡像頻率（Image 
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Frequency）。鏡像頻率若過大就會在 IF 頻率的地方產生干擾，會增加混波器的雜訊指數，

使得基頻電路無法正確解出原本的訊號。因此改善的方法就如同第二章所提到的，在輸入前

端加上一個濾波器，而此濾波器的功用則是濾除鏡像頻率，稱為鏡像濾除濾波器（Image 

Rejection Filter）。 

 

ffIF fRF fLO fImage

fIF fIF

 

 
圖 4.1.2  鏡像頻率的表示圖 

 

  在第二章也曾提到，在輸出端通常也會再加一個濾波器，稱為通道選擇濾波器（Channel 

Select Filter）。鏡像濾除濾波器和通道選擇濾波器，期設計是根據 IF 而定，不論是較高的 IF 

或是較低的 IF 在設計上是都有困難度的。由圖2.2.1 中可知，當選擇較高的 IF 時，鏡像濾

除濾波器在設計上較簡單，也就可以將鏡像頻率壓抑的較低，降頻至 IF 時，鏡像頻率比較

不會干擾訊號，但是在通道選擇濾波器的設計上就會比較困難，因為干擾相當靠近訊號，因

此通道選擇濾波器的 Q 值必須相當高；相反的若選擇較低的 IF 時，鏡像頻率比較接近 RF 

訊號，因此鏡像濾除濾波器的 Q 值必須設計的相當高，否則降頻之後就會干擾到訊號，但

是相對的通道選擇濾波器在設計上就會比較簡單，對於壓抑干擾訊號的程度也比較高。 

 

4.2 混波器設計考量 
 

  接下來將介紹關於混波器的的一些重要參數，這些參數將決定混波器特性的好壞，這將

依照不同的設計者有不同的需求做調整。 
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4.2.1 轉換增益與消耗（Conversion Gain / Loss） 
 

  轉換增益／損耗（Conversion Gain / Loss），指的是輸出訊號功率除以輸入訊號功率的值。

由於混頻器每個埠並非完美的匹配，而且非線性元件在轉換頻率時，有些功率分配到其他的

諧波上，因此會產生損失。以接收端來說，如圖4.2.1 所示，熱雜訊是由能量的損失所產生，

因此損失越大，雜訊就會產生越多，但是並非所有的混波器都是轉換損失。利用電晶體的主

動混波器會產生增益，因此稱為轉換增益；一般來說，利用二極體的混波器在一定 LO 的功

率位準下，會有 4 ~ 7 dB 的轉換損失。（4.2）式代表了升頻轉換增益的定義，反之（4.3）式

則是表示降頻轉換增益的定義。 

 

               Up-Conversion：Conversion Gain / Loss = 
IF

RF

P
Plog10                 （4.2） 

 

               Down-Conversion：Conversion Gain / Loss = 
RF

IF

P
Plog10               （4.3） 

 

 
 

圖 4.2.1  轉換損失示意圖 
 

4.2.2 雜訊指數（Noise Figure） 
 

  混波器雜訊指數（Noise Figure）的定義為輸入端 RF 訊號對雜訊比（SNR1）與輸出 IF 訊

號對雜訊比（SNR0）的比值
0

1

SNR
SNR ，以 dB 表示。一般來說，實際的 Mixer 在一定的 LO 工

率位準下大約有 1 ~ 5 dB 的雜訊指數，二極體混波器的雜訊指數會比電晶體混波器的雜訊指
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數還小；而改善的方法就是將輸入的訊號增強，也就是在前級加上一個低雜訊放大器（Low 

Noise Amplifier），但是缺點是會減少動態範圍。 

 

4.2.3 隔離度（Isolation） 
 

  隔離度（Isolation）是指混波器的各個不同的埠之間訊號互不干擾的程度，以 dB 表示。

代表這個埠到另一個埠的衰減值，以 LO 到 RF 的隔離度如圖4.2.2 所示，理論上每個埠之

間都互相獨立並且有各自不同的頻率，因此不會互相耦合也不會互相干擾，但是在接收系統

當中，因為各種不同的不匹配或耦合器的不理想，因此會有耦合的現象。因此隔離度就是各

個埠互相耦合的程度，LO 的功率較大就算有衰減，也會影響到其他的埠，甚至會經由天線

直接輻射出去，所以隔離度就顯得相當重要。比較重要的參數是 LO 到 RF 和 IF 的隔離

度，一般來說，LO 到 IF 的隔離度大約在 25 ~ 30 dB 以上，混波器前級都會有放大器或濾

波器，因此就可以阻隔 LO 經由 RF 從天線輻射出去；一般 LO 到 RF 的隔離度約在 20 ~ 

40 dB，RF 端和 IF 端的隔離度也是重點，由於不希望輸入和輸出互相干擾造成負載效應，

因此也必須要有一定程度的隔離度。 

 

 
 

圖 4.2.2  LO 到 RF 的隔離度 
 

4.2.4 LO Power 及雜訊分析 
 

   1. 在混波器工作時，LO 的功率稱為 LO Power：LO Power 和 Conversion Gain 的 
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         關係圖如下圖4.2.3 所示： 
 

        
 

圖 4.2.3  LO Power 和 Conversion Gain 的關係圖 
 

  左半邊的曲線，因為切換電晶體對轉導值小，會使得 Conversion Gain 變小；而右半邊

的曲線，因為諧波造成 Conversion Gain 衰減。 

  2. LO Power 對雜訊指數所造成的影響：LO Power 和雜訊指數的關係圖如下圖4.2.4 所 

      示。調整 LO 的輸出功率，可以找到最佳的電路特性。 
 

     
 

圖 4.2.4  LO Power 和雜訊指數關係圖 
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4.2.5 直流偏壓及線性度 
 

  在設計混波器時，直流偏壓和線性度的考量相當重要。 

  1. LO 端的直流偏壓： 

   如圖4.2.5（a） 所示，操作在 A 點，表示切換電晶體上有較高的電壓才能使電晶體 

達到 Turn on 的效果；操作在 B 點，表示有最佳的 LO Power，但有較小的轉換增益， 

   線性度很差；至於操作在 C 點，則表示切換電晶體要大的電壓，才能將電晶體 Turn  

   off。而圖4.2.5（b） 為三種操作點對 Conversion Gain 的影響。 

 

 
                     （a）                          （b） 
 

圖 4.2.5  （a）LO 端的操作點 （b）三種操作點對 Conversion Gain 的影響 
 

  2. 線性度： 

    可由圖4.2.6 得知，當偏壓電流增加時，線性度相對的也會隨著增加。 
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圖 4.2.6  影響線性度的偏壓示意圖 
 

4.3 混波器的種類 

4.3.1   單端二極體混波器（Single-Ended Diode Mixer） 

 

 
 

圖 4.3.1  單端二極體混波器 
 

  單端的（Single-Ended）混波器，有二級體和電晶體兩種，但是基本的架構上是相同的，

在這裡將介紹由二級體所組成的單端二級體混波器。顧名思義單端就是只有一個二級體的架

構，單端的二極體混波器是一切其他形式混波器的重要部分，需要透過它來完成其他形式混

波器的組成；而通常這麼簡單架構的混波器，其實是很常被使用在毫米波，而且其效果也是

相當的好。 
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4.3.2   單端平衡式混波器（Singly Balanced Mixer） 

 

RF

LO

IF
LPF90

o

0o

0o

90
o

 

（a） 
 

 

（b） 
 

圖 4.3.2  單端平衡式混波器（a）使用 90º 混合（b）使用 180º 混合 
 

  前面有介紹過單端平衡式混波器（Singly Balanced Mixer），此架構便是由兩個單端的混

波器所組成，在連結到兩個各自分開的埠，因此不會影響到埠與埠之間的干擾，不過通常主

要的因素還是決定在混合（Hybrid）之處。由於相位的不同，在於 RF 到 LO 的隔離度也會

有所差別，使用 180º 在這個部份上，其效果就又會比使用 90º 的效果差。 
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4.3.3   雙端平衡式混波器（Doubly Balanced Mixer） 

 

 
 

圖 4.3.3  雙端平衡式混波器 
 

  雙端平衡式混波器（Doubly Balanced Mixer）最常被使用在 1 ~ 18 GHz 之間；對於每個

埠之間它都有著較好的內部隔離度，對於 LO 的雜訊以及寄生訊號都可以有很好的抑制；相

反的它卻需要至少四個二極體以及兩個 Hybrid、更大的 LO Power，而且其轉換增益的效果

相對的就比較差。 
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4.3.4   次諧調式泵浦混波器（Subharmonically Pumped Mixer） 

 

 
圖 4.3.4  次諧調式泵浦混波器 

 

  在許多應用上，要產生一個基頻的 LO 訊號是非常不方便，也有可能需要花費非常高的

價位，甚至是不太可能。而應用在毫米波的混波器其轉換增益以及抗雜訊的效果往往被 LO 

的 Power 或是雜訊所限制住，因此便有了次諧調式泵浦混波器（Subhamonically Pumped 

Mixer）的設計產生。其便是利用了 LO 一半的頻率，再透過 RF 的二次諧波頻率做混波，

所能得到的轉換增益非常的好，不過有時候會比一般的混波器差了 1 ~ 2 dB 左右；它在 LO 

Power 以及雜訊上的表現也都相當的好。 
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4.3.5   鏡像抑除混波器（Image Reject Mixer） 

 

 
 

圖 4.3.5  競像抑除混波器 
 

  在傳輸調變的過程中，鏡像干擾一直是一個影響到傳輸品質的重要因素，而使用鏡像抑

除濾波器（Image Rejection Filter）也將會影響到轉換過程中的損耗。假設基頻的頻率過低加

上鏡像和 RF 以及 LO 的頻率太過靠近，便會影響到調變後的結果；而要完全消除鏡像是

不可能的，必須一定要使用道鏡像抑除濾波器。而鏡像抑除濾波器（Image Reject Mixer）則

是可以解決此問題，鏡像對於轉換過程中的影響便不存在。 

 

4.4 結論 
 
 

VSWR 埠與埠之間的隔離度 
種類 

RF LO IF RF / IF LO / RF LO / IF 

單端 
決定於匹

配電路 
決定於匹

配電路 
決定於匹

配電路 
決定於濾

波器 
決定於濾

波器 
決定於濾

波器 
單端平衡

（90º） 
好 好 

決定於匹

配電路 
決定於濾

波器 
不好 

決定於濾

波器 
單端平衡

（180º） 
 

決定於匹

配電路 
 

決定於濾

波器 
好 

決定於濾

波器 

雙端平衡 好 好 好 好 好 好 
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次諧調式

泵浦 
 

決定於匹

配電路 
 

決定於濾

波器 
好 

決定於濾

波器 

鏡像抑除 好 好 好 好 好 好 

 

種類 LO 雜訊抑制 LO 寄生訊號抑制 LO Power  需求 

單端 無法 無法 低 

單端平衡

（90º） 
好 好 中等 

單端平衡

（180º） 
好 好 中等 

雙端平衡 好 好 高 

次諧調式

泵浦 
好 好 中等 

鏡像抑除 好 好 很高 

 
表4.4.1  各式混波器功能比較表 
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第五章 

      IF寬頻放大器的設計和實驗 

ˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍ 

5.1 傳輸線（Transmission Line） 
 

  傳輸線是微波電路設計中很重要的被動元件，在微波頻率需要小尺寸的電感性元件作為

匹配網路及共振腔使用，需要的電感值在幾百 pH 以下，用來傳輸準橫向電磁波

（Quasi-Transverse Electromagnetic, Quasi-TEM）。傳輸線的優點是可做成任何的長度與寬

度，能夠做出精確的電抗值。另外當使用傳輸線作連接時也可比較容易的模型化。另一個值

得注意的優點是使用傳輸線會有一個很好的回流接地面，可以隔絕與附近結構的耦合。在多

層結構中有很多種傳輸線，像帶狀線（Strip Lines）、微帶線（Microstrip Line）、溝槽線（Slot 

line）、共平面波導（Coplanar Waveguide）、共平面帶狀線（Coplanar Strip Line），下節將

討論微帶線。 

 

 

 

圖 5.1.1  分佈式 RLGC 有損傳輸線模型 

 

  任何準橫向電磁波傳輸線都可用頻率有關的分佈式 RLGC 電路模型所等效，如圖5.1.1 

傳輸線可等效為下面四個參數： 
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C
LZ ≡                               （5.1） 

 

                                   
LC0

2
ω

πλ ≡                              （5.2） 

 

                                     
R

LQL
0ω≡                               （5.3） 

 

                                     
G
CQC

0ω≡                              （5.4） 

 

  其中 Z 為特徵阻抗，λ 為波長， QL 為電感性品質因數（Quality Factor）， QC 為電

容性品質因數。傳輸線主要是儲存磁能，所以比起共振品質（Resonator Quality）、衰減常數

（Attenuation Constant），電感性品質因數 QL 在計算傳輸線損失時是最重要的參數。 

 

5.1.1 微帶線（Microstrip Line） 
 

  微帶線是最廣泛使用的平面傳輸線之一，主要的原因是微帶線可以用照相蝕刻法製造，

也非常容易與其他的主動或被動微波電路連接且積體化。其幾何結構如圖5.1.2 所示，寬度為 

W 的金屬線在厚度 d ，介質常數為 εr 的接地介質板上，電磁場分佈如圖5.1.3 所示。 

 

 
 

圖 5.1.2  微帶線結構剖面圖 
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圖 5.1.3  微帶線電磁場分佈 

 

  如果沒有介質（εr = 1），我們可使用映射定理，將接地面移除，並於其下方取微帶線的

映射，整個結構成為一個雙導線傳輸線，其導體為金屬薄片，寬為 W ，線距為 2d 。顯然

此線為橫向電磁波傳輸線，vp = c，β = k0。 

  兩導體之間的介質與上方的空氣區（y > d）構成非均勻介質，使微帶線的波導性質及分

析變得很複雜。在夾心帶線中，所有的電磁場都在均勻介質中；而微帶線則視覺大部分的電

力線和磁力線集中在微帶線金屬與接地面之間的介質區，一部份的電力線和磁力線則在上方

的空氣區。因為橫向電磁波在介質區的相位速度為 rc ε/ ，在空氣區為 c ；所以只要 εr > 1，

兩者就不相同，在介質介面上，兩區電磁場的相位就無法完全匹配，所以純橫向電磁波不能

存在於微帶線上。 

  實際上，存在於微帶線的是一種橫向磁波-橫向電波（Transverse Magnetic - Transverse 

Electric, TM-TE）的混合波，需要比較深的分析技巧。絕大部分的微帶線中，介質基板的電

氣厚度都很小（d << λ），所以電磁場分佈很接近橫向電磁波，稱為準橫向電磁波（Quasi - 

Transverse Electromagnetic, Quasi-TEM）。換句話說，電力線和磁力線的分佈很接近靜電磁場。

因此，若用靜電場或準靜電場的分析微帶線，應該也可以得到很好的相位速度、傳波常數、

及特性阻抗近似值。此時相位速度與傳播常數可表示為 

 



 

 - 68 -

                                      
e

P
CV
ε

=                             （5.5） 

 

                                      ek εβ 0=                             （5.6） 

 

  其中 εe 稱為微帶線的等效介質常數。由於一部分的場力線在介質中，一部分在空氣中，

所以等效介質常數介於 1 與 εr 之間 

 

                                     re εε <<1                              （5.7） 

 

  微帶線的等效介質參數 εe 可近似為： 

 

                              
Wd

rr
e /121

1
2

1
2

1
+

−++= εεε                    （5.8） 

  等效介質常數的意義乃是微帶線的介質區與空氣區可以用一常數為 εe 的均勻介質取

代，如圖5.3.4 所示。得到 εe 之值後，相位速度及傳播常數可由（5.5）與（5.6）計算。 

 

 

 
圖 5.1.4  微帶線中準橫向電磁波的等效幾何圖，以常數 εe 的等效均勻介質，取代空氣區及

厚度 d，常數為 εr 的介質板 

   

若已知微帶線的結構尺寸，其特性阻抗可由下列公式近似： 
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  若給定特定阻抗 Z0 及介質常數 εr，則 W/d 的值可由下式近似式求出： 
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rZ

B
ε
π

02
377=                              （5.12） 

  

  將微帶線視為準橫向電磁波線時，介質損耗的衰減常數可由下式計算： 

 

                              ( )
( )12

tan10

−
−=

re

er
d

k
εε

δεεα  Np / m                    （5.13） 

 

  其中 δtan 為介質的損耗正切值，此式是由： 

 

                              
2

tanδα k
d =  Np / m  （TEM波）                 （5.14） 

 
  乘上以下的「充電比例」而得： 
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  乘上此修正項的目的，是因為有部份的場在（無損的）空氣中，部份在（有損的）介質

中。導體損耗的衰減常數可由下式近似： 

 

                                  
WZ

RS
c

0

=α  Np / m                         （5.16） 

 

  其中 σωμ 2/0=SR 為金屬的表面電阻，除了一些半導體材質的基板外，絕大部分微帶

線的導體損耗會比介質損耗高出許多。 

 

5.2 元件選擇 
 

  本論文使用的電晶體是 Avago 的 N-channel FET，型號為 ATF-33143，製程為擬高速

電子遷移率電晶體（pHEMT，pseudomorphic High ElectronMobility Transistor），有低雜訊指

數與高增益的優點。典型操作頻率為 1.9 GHz，雜訊指數為 0.5 dB，增益為 15 dB，操作偏

壓為 Vds = 4 V， Id = 80 mA，P1dB 為 22 dBm，OIP3 為 33.5 dBm。使用 SOT-343 封裝，

電晶體外型如下圖，有四隻針腳。 

 

       
                         （a）                      （b） 

 

圖 5.2.1  ATF-33143 外型圖（a）俯視圖 （b）底視圖 

   

  電晶體模型如下圖，傳輸線為針腳，電容為傳輸線間寄生電容，電感為晶片到針腳的鎊
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線，另外還有針腳穿出封裝的貫孔效應。 

 

 
 

圖 5.2.2  ATF-33143 非線性模型 

 

Parameter Q1 Parameter Q1 Parameter Q1 

VTO -0.95 Rd 0.125 Gdrev 0 

Beta 0.48 Rg 1 Vrj 1 

Lambda 0.09 Rs 0.0625 Is 1 nA 

Alpha 4 Ld 0.00375 nH Ir 1 nA 

B 0.8 Lg 0.00375 nH IMax 0.1 

Tnom 27 Ls 0.00125 nH Taumd1 No 

Vbi 0.7 Cds 0.08 pF Fnc 1000000 

Delta1 0.2 Crf 0.1 R 0.17 

Gscap 3 Rc 62.5 C 0.2 

Cgs 1.6 pF Gsfwd 1 P 0.65 
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Gdcap 3 Gsrev 0   

Cgd 0.32 pF Gdfwd 1   

 

表5.2.1  ATF-33143 非線性參數（Series IV Libra TOM Model） 

 
  電晶體散射參數如下圖所示，曲線頻率從 100 MHz 到 3 GHz，標示點為 3 GHz 
 

 
 

 
 

圖 5.2.3  ATF-33143 的散射參數 
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5.3 FR-4（Flame Resistant 4） 
 

  FR-4 為 Flame Resistant 4 的縮寫，是一種製作印刷電路板的材料，本身沒有金屬銅覆

蓋在上面，顏色為黃色或綠色，材質為多層環氧玻璃纖維再加入合成樹脂壓製而成，易燃燒，

後來加入抑制燃燒劑，成為防火材料（FR）。板材兩面電鍍 1 盎司到 2 盎司的銅，再以曝

光顯像蝕刻技術，將需要的佈局留下，其他的洗去，成為設計的電路一部分，再焊接上離散

的元件，成為完整的電路。板材還有其他許多材質，但 FR-4 在耐壓、耐熱、頻率響應、使

用年限、價位的考慮下，已成為很多電路板製作廠商最佳的選擇。表5.3.1 為 FR-4 的性質

參數。板厚 1.6 mm 的 FR-4 板 50 Ω 特徵阻抗的線寬約為 3 mm。 

 

 

                      （a）                             （b） 
 

圖 5.3.1  FR-4 板實體圖（a）覆銅箔 （b）無覆銅箔 

 
 

性質 數值 

介電常數 
（Dielectric constant,Relative permittivity）

4.7（最大） 
4.35（500 MHz） 

4.34（1 GHz） 
3.9（10 GHz） 
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導磁係數 
（Relative Permeability） 

1 

正切損失 
（Loss tangent, Dissipation factor） 

0.02（1 GHz） 
0.025（10 GHz） 

介質強度 
（Dielectric Strength） 

20 MV/m（500 V/mil） 

最小表面電阻率 
（Surface Resistivity（min）） 

2 × 105 MΩ 

體積電阻率 
（Volume Resistivity（min）） 

8 × 107 MΩ * cm 

厚度 
（Thickness） 

0.2 mm ~ 1.6 mm 
（0.008 ~ 0.062）inches 

硬度 
（Stiffness） 

17 Gpa（2.5 × 106 2 PSI） 

玻璃轉移溫度 Tg 
（Glass transition temperature） 

110 ~ 200 ºC 

密度 
（Density） 

1.91 kg/L 

銅導電率 
（Conductivity） 

5.88 × 107 S/m 

 

表5.3.1  FR - 4 性質參數 

 

5.4 TRL校準 
 

  TRL（穿透 Thru、反射 Reflect、傳輸線段 Line）校正技術如圖5.4.1 所示，我們想要

測量一個雙埠元件的 S 參數，參考平面在圖中的虛線處位置。網路分析儀會將複數電壓比

值，當做量測的 S 參數。做網路量測時，待測物需有轉接頭、同軸電纜、轉接電路等配件，

才能接到網路分析儀。但量測的參考平面通常都在儀器內部的某位置，所以，量測數據會包
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括上述配件的損耗及相位的影響。在方塊圖5.4.1 中，實際量測的參考面及雙埠待測物參考面

之間的兩端埠，各插入一個「誤差校正盒」的參數；之後，再由量測的數據，計算出真正修

正過誤差後待測物的 S 參數。 

 

D.U.T.
Error
Box
[S]

Error
Box
[S]

Reference
Plane

for Device Port 1

Measurement
Plane

for Port 1

Reference
Plane

for Device Port 2

Measurement
Plane

for Port 2

 
圖 5.4.1  以網路分析儀量測雙埠元件的系統方塊圖 

 

  校正最簡單的方法，就是用三個或更多個已知的負載，如短路開路及匹配負載。但是這

種方法會有一個問題，就是這些標準負載仍具有某種程度的不完美，會對量測結果造成誤差。

在頻率提高或測量系統品質增加時，會對測量結果造成誤差。另一方面，TRL 校正技術並不

使用已知的負載，而是使用三種不同的網路接法，完整的求出誤差校正盒的參數。這三種接

法繪於圖5.4.2 中，穿透是將端埠 1 及端埠 2 的兩個參考平面直接接在一起，在反射接法

中，所用的則是具有很大反射係數 ΓL 的負載，理論上是短路或是開路。事實上，我們不需

要完全確定 ΓL 的值為何，整個 TRL 校正技術會把 ΓL 算出來。傳輸線段的接法是，在待

側物的端埠 1 及端埠 2 之間接上一段匹配傳輸線。我們也沒有必要知道該段傳輸線的長

度，也不要求該線一定不能有損耗性，TRL 的理論自然會將這些參數求出，該段傳輸線也限

制了此校正可使用的頻寬，限制式如下 β 為相位常數、l為傳輸線長度。 

 

                                   °≤≤° 34020 lβ                           （5.17） 
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  我們可用信號流程圖，推導出整個 TRL 校正手續中所需的聯立方程式，已解出的「誤

差校正盒」S 參數。參考圖5.4.2 到圖5.4.4，我們會用到待測物參考平面的穿透、反射、傳

輸線段三種接法，並量測出各情況下的 S 參數（此 S 參數以儀器的量測埠為參考平面，不

是以待測物的兩端做為參考面）。為簡化問題，假設端埠 1 與端埠 2 的特性阻抗相同；從

各端埠看進去的誤差校正盒也相同，並具有互易性。描述兩個誤差校正盒時，可用 S 矩陣

參數 [S] 或 ABCD 參數。兩誤差校正盒的 S12 = S21；又因兩誤差校正盒所代表的電路、接

法、順序具有對稱性，所以兩誤差校正盒的 ABCD 矩陣互為反矩陣。為避免符號上的混淆，

在穿透、反射、傳輸線段三種接法所測得的 S 參數分別以 [T]、[R]、[L] 代表。 

  圖5.4.2 中所視為穿透接法的方塊圖及對應的信號流程圖。我們已將 S12 = S21、兩誤差校

正盒完全相等、與其對稱性併入圖中。利用信號流程圖的四個分解原則，就可以很容易的簡

化信號流程圖，再用誤差校正盒的 S 參數表示量測參考面上的 S 參數： 
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由電路的對稱性，可知 T11 = T22；且由互易性，可得 T12 = T21。 

  圖5.4.3 所示為反射接法的方塊圖及對應的信號流程圖。這種接法其實已將兩個量測端埠

隔離，所以 R12 = R21 = 0，簡化信號流程圖後，可得到： 
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由電路對稱性，可知 R11 = R22。 
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  圖5.4.4 所示為傳輸線段接法的方塊圖及對應的信號流程圖。利用與穿透接法類似的方

式，簡化信號流程圖後： 

                             
l

l

r

r

a eS
eSSS

a
bL 22

22

22
1222

11
01

1
11 1

2

−

−

= −
+==                     （5.21） 

 

                               
l

l

r

r

a eS
eS

a
bL 22

22

22
12

02

1
12 1

1

−

−

= −
==                       （5.22） 

 

由電路的對稱性，可知 L11 = L22，且由互易性，可得L12 = L21。 

  再經由運算可解得： 
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  上式就是誤差校正盒的 S 參數、待求的反射係數 ΓL 、以及傳播因數 lre− 。之後待測

物的 S 參數可就圖5.4.1 的量測參考平面上量測，再用上述誤差校正盒的 S 參數，將量測

結果修正回到待測物的參考平面。 
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圖 5.4.2  穿透接法的方塊圖及信號流程圖 

 

 

 

圖 5.4.3  穿透接法的方塊圖及信號流程圖 
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圖 5.4.4  穿透接法的方塊圖及信號流程圖 

 

  如圖5.4.5 為 TRL 校正的實做照片，由（a）到（d）依序分別是穿透、反射、傳輸線段、

量測用，量測用接法中間的空隙是為了焊接欲量測的 SMD 元件所留，誤差校正盒包括 SMA 

接頭、傳輸線、還有兩者間的銲錫，在三種連接方式中需完全相等，以確保校正的正確性。 

 

             

（a）                               （b） 
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（c）                               （d） 

 

圖 5.4.5  TRL 校正電路實做相片（a）穿透（b）反射（c）傳輸線段（d）量測用 

 

  圖5.4.6 為 SMD 電阻外型與等效電路模型，除了原本的電阻以外還並聯一個寄生的電

容，圖5.4.7 為 110Ω 的理想電阻與 SMD 電阻 S 參數比較圖， 4 GHz 後寄生效應影響變

大。 

 

       
 

圖 5.4.6  SMD 電阻外型與等效電路模型 
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（a） 

 
（b） 

 
圖 5.4.7  110 Ω 的理想電阻與 SMD 電阻 S 參數比較圖 

 

  圖5.4.8 為 SMD 電容外型與等效電路模型，除了原本的電容以外還串連一個寄生的電
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感，圖5.4.9 為 1pF 的理想電容與 SMD 電容 S 參數比較圖，圖5.4.10 為使用校正後 SMD 

1pF 電容資料計算出來的電容值，可看出高頻的寄生效應影響越來越大，共振頻率在 5.7 

GHz。 

 

    
 

圖 5.4.8  SMD 電容外型與等效電路模型 

 

 

（a） 
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（b） 

 
圖 5.4.9  1pF  理想電容與 SMD 電容 S 參數比較圖（a）回饋損失（b）插入損失 

 

 

 

圖 5.4.10  SMD 1pF 電容值 
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5.5 量測儀器 
 

  我們利用 Agilent（E8364A）網路分析儀量測 S 參數，如圖5.5.1 所示，網路分析儀的

頻率範圍為從 300 kHz 到 8.5 GHz。 

 

 

 

圖 5.5.1  量測小訊號增益、回饋損失儀器連接圖 

 

5.6 IF寬頻放大器 

5.6.1 電路設計 
 

  由於測試的高畫質電視訊號，其主要的訊號頻譜就在於 0 ~ 1.5 GHz，因此針對此而設計

了運用在 0 ~ 1.5 GHz 的放大器，增益也必須要很平滑，最高值和最低值不得超過 5 dB，才

有可能將電視的訊號還原並且放大。本論文的 IF 寬頻放大器是使用 Avago 的 ATF-33143 



 

 - 85 -

所設計的放大器，圖5.6.1 為電路設計架構圖，此電路設計利用了負回授放大器的架構，利用

此方法可以達到寬頻放大器的效果，而使用微帶線（Microstrip Line）作匹配，以及使用有損

匹配（Lossy Match）增加電路穩定性。汲級（Drain）偏壓為 4 V，閘級（Gate）偏壓為 - 0.5 

V，電流 IDS 為 36 mA，電感為貫孔等效電感。C1、C2 為不同容值的電容，以用來設計旁路

電容。針對此電路所使用的頻段來設計，使得 AC 訊號均能達到良好的接地。負回授路徑的

電阻 R3 經過選擇是最符合達到寬頻電路的效果，電容 C3 則是以阻絕汲極和閘極的電流互

相影響，也考慮到低頻的訊號會互相影響而選擇。至於在給定偏壓的 DC 端，利用 DC 線

的電感效應因而產生阻絕射頻信號的效果。而所有 SMD 元件皆以 TRL 校正法量出的 S 

參數帶入電路模擬，LVIA 為貫孔產生的等效寄生電感。 

 

IN

VG

R1

IDS

LVIA

VD

OUT

LVIA LVIA

LVIA LVIA

R2

C1

C1

C2

C2

C1

C1

C3R3

 
圖 5.6.1  IF 寬頻放大器電路架構圖 

 

元件 R1 R2 R3 C1 C2 C3 LVIA 
數值 22 Ω 46.4 Ω 61.9 Ω 15 nF 106 pF 10 nF 0.8 nH 

 
表5.6.1  SMD 元件數值表 
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圖 5.6.2  IF 寬頻放大器電路實作相片 
 

5.6.2 模擬與量測 
 

  此電路是使用 Agilent 的 Advanced Design System（ADS）模擬軟體進行模擬，模擬結

果如圖5.6.3 到圖5.6.4 所示，使用頻率為 0 ~ 1.5 GHz，增益模擬為 21 ± 2 dB，量測為  ±  

dB；輸出輸入回饋損失小於 -9 dB，由於此放大器只要能夠使訊號傳輸，增加無線電視訊號

傳輸的距離即可，因此在輸入和輸出的回饋損失上，要求比較不會太過嚴苛；至於穩定度方

面均是大於一，這和匹配的電路以及電晶體本身有關。 
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圖 5.6.3  IF 寬頻放大器小訊號增益的模擬和量測結果 
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圖 5.6.4  IF 寬頻放大器輸入回饋損失的模擬和量測結果 
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圖 5.6.5  IF 寬頻放大器輸出回饋損失的模擬和量測結果 
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圖 5.6.6  IF 寬頻放大器的穩定度模擬結果 
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 Frequency（GHz） Gain（dB） | S11 |（dB） | S22 |（dB） 
Simulation 0 ~ 1.5 16 ± 1 < - 10 dB < - 9 dB 

Measurement 0 ~ 1.5 15 ± 1 < - 10 dB < - 9 dB 

 
表5.6.2  IF 放大器特性整理表 

 

5.7 介面與寄生問題 
 

  在本章中，集總元件（Surface Mount Device, SMD）對電路之影響甚嚴重，由於 SMD 元

件與金屬線電路之連接存在介面不連續。如圖5.7.1 所示為 SMD 元件與 SMA 接頭與微帶

線之介面示意圖，圖5.7.2 為 SMD 元件與微帶線介面示意圖。微帶線為準橫向電磁波已經

是一近似的推論，而集總元件與接頭以呈現垂直的彎角，銲錫介面的電感與電容不連續效應，

與銲錫內部材料的材質產生的電阻、電感與電容性，銲錫與元件金屬部份、銲錫與接頭在焊

接熱效應產生金屬材料特性改變與損耗參數的缺乏，以上因素在模擬時無法有準確參數值置

放於模擬軟體內加以考量。這是影響整個設計與實作差異的極重要因素，其改善需用 RLC 分

析儀直接量測。但往往銲錫量無法準確掌握，是一個困擾的地方。 

 

     
 

圖 5.7.1  SMD 元件與 SMA 接頭與微帶線之介面示意圖 
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圖 5.7.2  SMD 元件與微帶線之介面示意圖 

 

5.8 討論 
 

  由 5.8 節 IF 放大器的模擬結果，可看出模擬與量測在高頻的地方有頻飄的現象，當初

在電路設計時就以減少 SMD 元件的使用為目標，但仍避免不了有損匹配所使用的電阻與電

容所造成的寄生效應對電路造成的影響。另外使用的電晶體模型是由廠商給予，可能與實際

的電晶體有所誤差，可經由 TRL 校正量測出準確的 S 參數帶入模擬，以使模擬與量測結果

更接近。由於放大器設計是由低頻至高頻的應用，因此在設計上要讓整體的增益都很平滑是

有一定的難度，尤其在低頻的地方。所以在低頻的部份增益會有極微小的抖動，在測試無線

高畫質電視訊號的傳輸過程中，在有線的狀況下，透過 IF 放大器可以將訊號還原；但是在

無線的測試之下，訊號還原的程度有限，透過頻譜分析儀觀看訊號，並不是沒有訊號還原，

可能是在低頻的抖動造成了對訊號還原的影響，主要原因可能還是在 SMD 元件上的使用以

及焊錫所造成的影響，這點還需要再改進。 
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第六章 

      微型化接收器的設計和實驗 

ˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍ 

6.1 低雜訊放大器（Low Noise Amplifier） 
 

  在無線通訊系統中，由於來自空氣中的訊號都非常微弱，所以訊號自接收到傳至基頻訊

號處理前，必須先要將訊號放大至是當的大小。然而在主動電路放大訊號的過程中，必定會

因為加入額外的雜訊而造成訊號品質的惡化，因此在第一級放大器在放大訊號的同時，必須

要小心設計使其訊號惡化的程度達到最小，此設計即為低雜訊放大器（Low Noise 

Amplifier）。在第二章提過，在接收器的前端，通常都會加上一個低雜訊放大器，而低雜訊放

大器特性的好壞，將會影響到整個接收器的特性。低雜訊放大器名為放大器，就是需要將由

天線接收的微弱訊號放大，但是增益也不能過大，否則將會造成超載以及容易進入非線性區；

而除了將訊號放大的效果之外，其雜訊指數（Noise Figure）也要越小越好。 

  要設計一個特性良好的低雜訊放大器，必須要考慮輸入、輸出的阻抗匹配，在消耗的功

率上也要做一個考量，原則上是希望電流越小，消耗的功率越小越好。嚴格來說，低雜訊放

大器主要是提供來自天線訊號所需的適當增益、低雜訊指數、高線性度、輸入、輸出匹配與

低功率消耗。而圖6.3.2 則是本章節所設計低雜訊放大器的架構圖。 

 

6.1.1 雜訊指數（Noise Figure） 

 

  雜訊指數（Noise Figure）是表示訊號雜訊比（Signal-to-Noise Ratio）在經過電路後的降

低程度。對於一個雙埠的放大器電路，不僅將訊號放大，同時也放大了輸入雜訊，更會增加

額外的雜訊於輸出端，這額外的雜訊通常是由電路中的熱雜訊（Thermal Noise）以及電晶體
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的蕭特雜訊（Shot Noise）等所引起的，導致訊號雜訊比下降。雜訊指數的定義為（6.1）式，

而雜訊指數為雜訊因數的 dB 值，表示式為（6.2）式： 

 

 
 

圖 6.1.1  放大器的雜訊指數示意圖 

 

                      F（Noise Factor）
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                            NF（Noise Figure） log10= ( F )                    （6.2） 

 

  由上式可以得知雜訊指數的公式亦可定義為總輸出雜訊除以輸入源的輸出雜訊。 

 

6.1.2 串接雜訊因數 
 

  在串接系統中，每個元件對於訊號雜訊比（SNR）均會有所損害，但是對後級放大器而

言，由於訊號已經由前級電路放大，故後級電路對整體訊號品質惡化程度的影響力便會降低，

以此概念可以推得 Friiss’s Formula，如（6.3）式所示： 
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  其中 Fi 為在此串接下第 i 級電路的雜訊指數，而 GAj 第 j 級放大器的 Available 

Power Gain（其定義為放大器輸出的 Available Power 除以 Source 的 Available Power）。使

用 Available Power Gain 的原因在於其已對放大器限定輸入及輸出接為共軛匹配，故可清楚

得知各級輸入及輸出的 Power，相較於其他增益的定義，不會困惑於兩級間輸入及輸出阻抗

匹配的問題。由（6.3）式可以得知，第一級對整體的雜訊指數有著決定性的影響，只要第一

級維持適當的增益，則接下來各級對整體雜訊指數的影響就很輕微，所以要降低系統的雜訊

指數，最有效的方法就是盡量使第一級的雜訊指數達到最低。 

 

6.2 量測儀器 
 

  晶片的量測以 On-Wafer Probe 為主，DC Probe 使用標準 Multi - Pin 150 - μm Pitch - to - 

Pitch Probe，再透過下針的方式來完成 S 參數與功率頻譜之量測。 

 

Probe Station

HP 8510

Probe Station

HP 8510

 

 
圖 6.2.1  量測晶片的 Probe Station 以及 S 參數的 HP 8510 圖 
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6.3 微型化接收器 

6.3.1 電路設計 
 

  我們採用穩懋半導體所研發的 0.15 μm Power pHEMT 2 x 50 μm 來作為前級的 LNA，

而利用 Diode 2 x 30 μm 來設計混波器，其輸入 RF 頻率為 40 ~ 48 GHz，本地震盪源 LO 為

37 GHz。其中 RF 與 LO 的信號都由 LNA 的輸入端輸入，並且利用 Diode 非線性的操作

模式，混出我們所需要的頻率，而主要就是透過第二章所提到的自差接收器，不需要額外的

本地震盪訊號（LO），就可以達到降頻的效果，其電路架構為下圖所示： 

 

 

 

圖 6.3.1  微化型接收器的電路架構圖 

 

  前端是 LNA，如圖6.3.2 所示，利用兩階電路來完成輸入部分的寬頻匹配，並且在直流

偏壓的部份均有設計偏壓電路。整個單級的 LNA 在 DC 到 70GHz 的 K 值均大於一 。 

而混波器則是利用一顆 2 x 30 μm Diode 來作為非線性的來源，如圖6.3.3 所示。而 LNA 與 

Mixer 之間的 Inter - Stage Matching 則是利用一階的 Short - Stub 來完成。整個接收機電路

設計都考慮過，使用最簡單的電路匹配方式來節省晶片面積。 

 
 



 

 - 95 -

 

 
圖 6.3.2  前級 LNA 電路架構圖 

 
 

元件 R1 R2 R3 C1 C2 C3 C4 
數值 19.78 Ω 24.45 Ω 2.39 Ω 3984 fF 376.2 fF 1017 fF 172.8 fF

 
表6.3.1  前級 LNA 元件數值表 

 

 
 

圖 6.3.3  後級 Mixer 電路架構圖 
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元件 R1 C1 
數值 864.57 Ω 507.15 fF

 
表6.3.2  後級 Mixer 元件數值表 

 

6.3.2 模擬與量測 
 

  此電路一樣是使用 Agilent 的 Advanced Design System（ADS）模擬軟體進行模擬。首

先先針對前級的 LNA 做電路的模擬，模擬的結果如圖6.3.4 到圖6.3.8 所示，此 LNA 的工

作頻率為 40 GHz ~ 48 GHz，和此設計的接收器輸入的工作頻率相同，其增益模擬大約為 8 

dB，輸入回饋損失小於 -11 dB，輸出回饋損失小於 -8 dB，雜訊指數則是小於 4 dB，穩定

度方面均是大於一，這是關於前級 LNA 的模擬結果，由於此電路最後的結果是和混波器直

接接在一起，因此在量測時便沒有辦法針對 LNA 的特性加以量測。 

 

 

 

圖 6.3.4  前級 LNA 的小訊號增益模擬結果 
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圖 6.3.5  前級 LNA 的輸入回饋損失模擬結果 
 

 

 

圖 6.3.6  前級 LNA 的輸出回饋損失模擬結果 
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圖 6.3.7  前級 LNA 的雜訊指數模擬結果 
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圖 6.3.8  前級 LNA 的穩定度模擬結果 
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  接著針對整個接收器的電路做模擬，模擬的結果如圖6.3.9 到圖6.3.12 所示，此接收器在

輸入的頻率為 40 GHz ~ 48 GHz，本地震盪的訊號頻率為 37 GHz，輸出的頻率為 3 GHz。

此接收器最重要的部份就是在混波器的部分，因為透過混波器才能將高頻接收到的訊號轉換

成基頻的訊號，而混波器最重要的指數就是轉換增益（Conversion Gain），在前面第五章有

提過；因此圖6.3.9 就是轉換增益的模擬和量測比較圖，模擬的轉換增益大約為 -3 ± 0.5 dB，

至於量測和模擬在頻率前半段差了大概 1 ~ 2 dB，這可能和製程的影響和量測中的損耗有

關，大致上還算是不錯的結果。而圖6.3.10 到圖6.3.11 可以得知，在模擬 RF 輸入訊號的回

饋損失小於 -10 dB，LO 輸入訊號的回饋損失則大致在 -12 dB 左右，原則上回饋損失都在

設計目標 -10 dB 以下；以上的模擬都是利用另外一套軟體 Sonnet 執行，利用和佈局結果

一樣的線路形狀來進行模擬，和原本利用 ADS 軟體進行的模擬相差不遠。而圖6.3.12 則是

量測 RF 輸入訊號的回饋損失，結果大致都小於 -10 dB，算是有符合當初設計模擬的結果。

圖6.3.13 則是轉換增益和輸出功率對於輸入 RF 功率的比較圖。 

 

 

 

圖 6.3.9  接收器轉換增益（Conversion Gain）的模擬和量測比較圖 
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圖 6.3.10  接收器 RF 訊號輸入的回饋損失模擬結果 
 

 

 

圖 6.3.11  接收器 LO 訊號輸入的回饋損失模擬結果 
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圖 6.3.12  接收器 RF 訊號輸入的回饋損失模擬和量測比較結果 

 

 
圖 6.3.13  接收器的轉換增益和輸出功率模擬比較圖 
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  而圖6.3.14 則是透過頻譜分析儀量測到的輸入頻譜，很明顯可以看出有兩條訊號，左邊

的就是輸入的 LO 的訊號頻率，而右邊的就是 RF 的訊號頻率，所以在接收器接收到的訊

號便是 RF 和 LO 的訊號一同接收，關於在 LO 訊號的部分有產生些微的突起，是由於雜

訊以及頻譜分析儀內的 Span 太大所造成的影響；至於圖6.3.15 就是量測到的輸出頻譜，左

邊就是輸出端的基頻訊號，而右邊的則是兩倍頻的 RF 訊號和兩倍頻的 LO 訊號相減，不

過由於兩個頻率訊號相差將近 25 dBc，因此對於整個接收器的輸出影響並不大。 

 

 

 

圖 6.3.14  接收器的輸入頻譜量測結果 
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圖 6.3.15  接收器的輸出頻譜量測結果 

 

6.3.3 電路佈局結果 
 

  圖6.3.16 則是此接收器，利用穩懋半導體所研發的 0.15 μm Power PHEMT 製程技術來

做電路的佈局。左下角是輸入端，接收了 RF 和 LO 的訊號，接著經過了一個 LNA，再透

過混波器將訊號降頻得到了 IF 訊號，最後由右上角輸出。晶片的大小為 1 x 1 mm2，盡量

將面積壓到最小，但是 pHEMT 的製程大小有限定，因此使用了最小的面積將電路作佈局，

可以節省製程的面積和花費。 
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圖 6.3.16  接收器的電路佈局圖 
 

6.4 討論 

 

  我們利用了穩懋半導體所研發的 0.15 μm Power pHEMT 製程技術來設計製作此自差接 

收器，由於前級的 LNA 無法透過量測得知是否和模擬相同，不過經由量測得知輸入的回饋

損失在工作頻率內幾乎都小於 -10 dB，此結果和模擬不會相差太多；至於轉換增益在模擬的

結果為 -2.5 ~ -3.5 之間，量測大約掉了 1 ~ 2 dB，還是在可以接受的範圍之內，因此此接收

器將可以透過封裝來應用於毫米波的無線高畫質電視訊號的接收系統中，將可以如第二章所

提到的省去 LO 訊號源問題以及 PLL 的電路設計，以減少組裝的花費以及元件的使用。 
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第七章 

      結論 

ˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍˍ 

 

  本論文主要是針對毫米波無線高畫質電視訊號傳輸做研究，因此一開始便介紹了高畫質

電視訊的演變，以及毫米波無線高畫質電視訊號的傳輸架構。接著便針對接收器的部份做介

紹，可以知道不同的接收器有不同的功用，而為了達到設計者的需要而採用不同的接收方式。

而在本文中在接收端需要用到基頻的寬頻放大器，因此為了對寬頻放大器的發展領域有概括

性的瞭解，在第三章介紹了放大器的一些基本設計概念：使用 K - Δ 係數判斷放大器的穩定

性，分析放大器的轉換功率增益，瞭解輸出輸入阻抗匹配對電路的影響，及雙埠網路的雜訊

指數。還有放大器非線性特性的瞭解：諧波失真、輸出功率 1-dB 增益壓縮點、三階互調衍

生信號。接下來歸納近年來一些發表在國際論文期刊上的寬頻放大器架構，從中可以瞭解到

在寬頻放大器幾個主要考量的設計參數上，不同的架構具有不同的優缺點，電路設計者一直

在嘗識新的方法，希望能找到一個架構，能最適合頻寬、功率增益、反射係數、雜訊增益等

設計考量互相的妥協與犧牲。接下來介紹混波器的基本特性以及種類及架構，接收器最重要

的部份就是混波的功能，如此才能將接收的高頻訊號轉成基頻的訊號。 

  本論文首先設計一個基頻的寬頻放大器，所使用的是 Avago 的 ATF-33143 擬高速電子

遷移率電晶體（pHEMT, pseudomorphic High Electron Mobility Transistor），利用負回授放大

器的架構來設計此放大器，其增益為 17 dB，輸出和輸入回饋損失小於 - 10 dB。 

  而接著乃是設計一個微化型的接收器，是利用穩懋半導體所研發的 0.15 μm Power 

pHEMT 製程技術來設計，接收的頻率為 40 ~ 48 GHz；前級是設計了一個 LNA，增益大約

為 8 dB，輸入回饋損失小於 -11 dB，輸出回饋損失小於 -8 dB，雜訊指數則是小於 4 dB；

而後級的 Mixer 其轉換增益則是大約為 3 dB，RF 輸入的回饋損失小於 -10 dB，LO 輸入

的回饋損失則大致為 -12 dB。透過了放大器可以增加無線高畫質電視訊號的傳輸距離，而利
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用此接收器當作毫米波無線高畫質電視訊號的傳輸，便可省去了 LO 的困擾，使的整個接收

的部份可以更輕便。 
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