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摘要 

本論文講述了太赫茲頻段中低雜訊放大器與次諧波混頻器的設計與實現，並

以此分為兩大部分，首先第一部分介紹了一種在 D 頻段具有極高增益的低雜訊

放大器，其由 40 奈米 CMOS 製程所實現四級的 Gmax-core 放大器。傳統上，構

建 Gmax-core 具有無限多種組合方式，通常使用三種線性、無損及互易的元件所

組成嵌入網路，然而本論文提出了一種使用變壓器所構成的 Y 嵌入網路，能夠

改良傳統上只能使用單一偏壓的侷限性，將閘極與漏極分開偏壓，這種方法不僅

降低了功耗，也實現了更高的增益與更低的雜訊指數。測量結果表示其在 143.5 

GHz 達到峰值增益 27.74 dB，3 dB 帶寬為 7 GHz，雜訊指數約為 9 dB。 

 第二部分設計了兩種 300 GHz 可上/下變頻的次諧波混頻器，皆為使用 65 奈

米 CMOS 製程，藉由挑選不同的電路架構，能使電晶體的電阻值產生 LO 的周

期性變化，最後經由並聯電晶體來產生 LO 的二倍頻再與 IF/RF 端進行上/下變

頻。其模擬結果表明其轉換增益分別為-16.4 dB 與-20.4 dB，皆無使用 DC pad，

不僅大幅縮小晶片面積，並實現了零功耗。 

 

關鍵字：太赫茲、亞太赫茲、CMOS、變壓器、低雜訊放大器、次諧波混頻器、Gmax-

core 
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Abstract 

This paper discusses the design and implementation of low-noise amplifiers and 

sub-harmonic mixers in the sub-terahertz and terahertz frequency bands, dividing the 

content into two main sections. 

Firstly, the initial part introduces a low-noise amplifier with extremely high gain 

in the D-band, composed of a four-stage Gmax-core amplifier realized in a 40-nm 

CMOS process. Traditionally, constructing the Gmax-core offers infinitely many 

combinations, typically achieved using a network composed of three linear, lossless, 

and reciprocal elements. However, this paper proposes a Y-embedded network 

constructed with transformers, which improves upon the limitations of traditional 

single-bias configurations. By biasing the gate and drain separately, this method not 

only reduces power consumption but also achieves higher gain and lower noise figure. 

Measurement results demonstrate a peak gain of 27.74 dB at 143.5 GHz, with a 3 dB 

bandwidth of 7 GHz and a noise figure of approximately 9 dB. 

In the second part, two sub-harmonic mixers with tunable frequency up to 300 

GHz are designed, both utilizing a 65-nm CMOS process. By selecting different 

circuit architectures, the resistance value of the transistors can be varied periodically 

to generate LO frequency. Finally, the LO doubling is achieved by parallel transistors, 

enabling up/down frequency conversion with IF/RF ports. Simulation results show 

conversion gains of -16.4 dB and -20.4 dB respectively, without using DC pads, 

leading to significant reduction in chip area and zero power consumption. 

 

Keywords: Terahertz, Sub-terahertz, CMOS, Transformers, Low-noise amplifier, Sub-

harmonic mixer, Gmax-core 
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Chapter 1 緒論 

1.1 研究背景與動機 

    隨著通訊技術的不斷發展，為了實現更快的資料傳輸速度，人們逐漸將重心

轉向高頻段的發展[1][2]，根據 Shannon 定理，資料傳輸的容量與頻帶寬度成正

比，這促使了近年來往更高頻率的探索和發展。因此，亞太赫茲(sub-THz)與太赫

茲(THz)頻段成為了熱門研究領域，亞太赫茲頻段介在 0.1 THz 至 0.3 THz，而太

赫茲頻段介在 0.3 THz 至 3 THz 頻段。由於這些頻段的波長較短，使得電路及元

件都能相對應的縮小，但其缺點為容易受到通道路徑和大氣衰減的影響，使得這

些應用通常為短距離(5 - 20 m)和中距離(50 - 200 m)的高速資料傳輸。圖 1.1[3]整

理了近年來積體電路所實踐的收發機研究，為了有效利用頻寬並提高抗干擾的能

力，較高的載波頻率通常使用較簡單如 ASK 或 QPSK 的調變方式，文獻[4]則統

整了目前關於 100 Gb/s 及更高速率之收發機。 

 

圖 1.1 亞太赫茲與太赫茲相關收發機研究 

    根據 Friis 公式，在接收機之中第一級貢獻了整體的主要雜訊，因此通常會
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將低雜訊放大器(LNA)來作為整體接收機的第一級。然而，在 THz 頻段中主要會

受限於製程的電晶體最大震盪頻率(fmax)，無法在超過 fmax的頻率下實現放大器。

雖然 III-IV 化合物製程擁有較高的 fmax，能在此頻段提供良好的性能，但是價格

昂貴並且取得困難。而 CMOS 製程雖然 fmax 較低，但成本低廉並且能與基頻上

的數位電路高度整合，成為發展的首選。因此在 THz 頻段中，提出了混頻器優

先(mixer-first)的架構，然而將混頻器作為第一級取代 LNA，存在著輸出增益不

足、雜訊指數高及會有 LO 洩漏等問題，這些都是目前所需面臨的挑戰。 

 

1.2 文獻回顧 

1.2.1 150 GHz 低雜訊放大器 

    目前在 D 頻段中已有許多低雜訊放大器研究文獻[5][6][7]。cascode 電路

[8][9][10][11]加入退化電感[12][13]能夠拿來做匹配和減少雜訊，與差動中和電容

技術[14][15][16][17][18]都廣泛被使用。然而在亞太赫茲頻率以上，受限於 fmax和

被動元件高損耗的限制，通常需要更多級來彌補損失的增益。因此有陸續文獻研

究接近 fmax 的 Gmax-core 放大器[19][20][21]，其利用線性、無損且互易的元件來

組成嵌入網路，使其能達到最大的增益，並可設計藉由這無限種組合來同時達到

雜訊匹配[22]。然而由於結構限制會導致只使用一種偏壓 VG等於 VD，這增加不

必要的功耗並降低性能。文獻[23]提出了一種解決方案，通過將獨立的偏置 Z 網

絡納入設計中來應對這一挑戰。 
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表 1.1 低雜訊放大器文獻比較 

 

1.2.2 300 GHz 混頻器 

    300 GHz 頻段的混頻器受限於低 fmax，較難有效的去利用，文獻[24]使用 40

奈米 CMOS 製程，進行了兩次上變頻到 300 GHz，一開始是使用單平衡混頻器

上變頻到 IF2，再將變頻一次的 IF2 及洩漏進來的 LO 經過平方混頻器產生

(IF2+LO)2 項，除了 RF 項之外，會產生不必要的 IF2 及 LO 項，這些會需要增加

更大的互補訊號電路來去抵銷他，且為了在發射機上產生更大的輸出功率，也需

要更多的功率組合，這些元件的設計都增加了電路的複雜度，以及更大的晶片面

積。 

Reference [6] [18] [22] [23] This Work 

Technology 
40 nm 

CMOS 

45 nm 

CMOS 

65 nm 

CMOS 

40 nm 

CMOS 

40 nm 

CMOS 

Topology 
Differential 

5 CG 

Differential 

4 CS 

Single-

ended 

2 CS 

Single-

ended 

7 CS 

Single-

ended 

4 CS 

fmax (GHz) - - 310 275 275 

f0 (GHz) 146.5 141.2 152.2 180 143 

Gain (dB) 20.9 16 17.9 14.8 27.74 

NF (dB) 6.2 8 6.2 11 8 

3dB BW (GHz) 31 31.5 13 11 7.5 

OP1dB (dBm) 1.2 1.5 -6.9 -6.2 -2.5 

PDC (mW) 49 75 13.7 23.9 27.1 

Area (mm2) 0.38 0.36 0.19 0.41 0.35 
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    文獻[25]是使用 80 奈米 InP 製程的被動電阻式混頻器，其高線性度的特性

可滿足高階調變的需求，而此設計之中隔離度的考量是整體關鍵，先天上 RF-IF

隔離度較差，如何設計高隔離度除了避免訊號間的干擾，IF 及 RF 阻抗轉換比增

加會進而使轉換增益提升。文獻[26]是使用 InP 250 奈米的單平衡混頻器，有著

尚可的隔離度和轉換增益，輸入平衡的信號可以避免掉原本單平衡會洩漏的 LO

項，解調變時輸入的射頻訊號會產生 tanh 形式的電流，這些可以抑制 LO 偶次諧

波，便可以很有效的減少直接轉換下的危害，但是頻譜效率不夠好，對更高階的

調變有些隱憂。 

    文獻[27]使用 40 奈米 CMOS 製程，使用 6 倍的 LO 乘法鏈輸出較低功率的

LO 再搭配上雙平衡混頻器，再藉由 rat-race balun 輸出射頻訊號，整體而言有著

不錯的轉換增益以及線性度。文獻[6]則是使用 65 奈米 CMOS 製程，提出了一種

新型的低損寬帶 Marchand balun 來作為射頻訊號的平衡輸入，搭配雙平衡混頻器

使用，線性度不錯也能改善 LO 到 IF 的洩漏，但轉換增益較差，LO 功率為 0 dBm

時的轉換增益約-18.5 dB。 
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表 1.2 300 GHz 混頻器文獻比較 

Reference [24] [25] [26] [27] [28] 

Topology Single-

balanced 

Square  

Single-

ended 

Resistive 

Single-

balanced 

Doubled-

balanced 

Doubled-

balanced 

Technology 40nm 

CMOS 

80nm InP 250nm InP 40nm 

CMOS 

65nm 

CMOS 

Freq (GHz) 289-311 270-302 280-320 268-313 270-290 

fLO (GHz) 145 270 300 300 140 

PLO (dBm) 5.5 5 -5 -4.4 6 

Conv. Gain  

(dB) 

- -15 -15 -19 -16 

OP1dB (dBm) -21.3 -16 - -17 -17 

PDC (mW) 19.95 0 22 - 0 

Area (mm2) - 1 0.99 - 0.12 
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1.3 論文貢獻 

在本論文中，成功設計了操作頻率於 150 GHz 的低雜訊放大器，為了解決

Gmax-core 閘極和漏極能夠獨立分開給偏壓，提出了一種基於變壓器的嵌入式網

絡，以實現四級的 Gmax-core。測量結果顯示，最小噪聲指數為 8 dB，峰值增益

為 27.74 dB，在此頻段中增益相當高，並且僅消耗 27.1 mW 直流功率。其次，設

計了操作頻率於 300 GHz 串接式和並接式開關次諧波混頻器，雖然量測結果未

如預期，但提供了一新型的架構，成功驗證了混頻功能與可行之設計方向。本研

究涵蓋放大器與混頻器兩大關鍵電路，建構完整的超高頻接收端前級設計流程，

並對 CMOS 製程下高頻混頻器之開關阻抗行為進行深入分析，對未來高頻通訊

晶片設計具備參考與實用價值。 

 

1.4 章節概要 

本論文共分為四章，各章之內容安排如下：第一章為緒論，主要說明本研究

的背景與動機。第二章針對 150 GHz 低雜訊放大器進行深入探討，包括其原理、

架構、電路設計，並呈現模擬與量測結果。第三章介紹兩種工作於 300 GHz 的

次諧波混頻器，分別闡述其運作原理與電路架構、設計流程，並分析其模擬與量

測結果。最後，第四章為本論文之總結與未來展望。 

  

doi:10.6342/NTU202503352



 7 

Chapter 2 應用於 150 GHz 之高增益低雜訊放大器 

2.1 簡介 

     近年來 Sub-THz 頻段已實現多項創新應用，包括無線通訊、化學檢測、生

醫與成像等[29][30]，相較於第五世代無線通訊(5G)  28 GHz、38 GHz、60 GHz

頻段相比，Sub-THz 擁有更高的載波頻率，可提供更大的頻寬與更高速的資料傳

輸率，有利於未來 6G 或更進階系統的發展與應用。 

然而，如圖 2.1 所示，為 1 THz 以下的大氣衰減量，隨著頻率變化的情形可

以觀察到，隨著頻率上升，訊號在空氣中的衰減量也顯著增加[31]，此衰減主要

來自於水氣與氧氣分子的吸收，且在特定頻率如 60 GHz、120 GHz、180 GHz、

325 GHz 等處出現明顯吸收峰值，這些頻率對於無線傳輸構成重大限制。 

因此，雖然 Sub-THz 頻段在資料速率上具有潛在優勢，其高頻特性也意味

著大氣吸收嚴重，不利於長距離傳輸。這促使相關應用更適合用於短距離、高密

度環境(如室內通訊、感測網路)，並在實務設計上需配合波束成形、高增益天線

與低功耗架構等技術進行補償與優化。  

 

圖 2.1 太赫茲頻段在大氣衰減之下的影響 

    在本章節中，我們實現了操作於 150 GHz 之高增益低雜訊放大器，採用
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TSMC 40 nm 1P9M 無厚金屬製程技術，為了能在 D-band 頻段內實現優異的增

益，本設計使用四級的 Gmax-core 架構，與傳統以傳輸線構成的嵌入網路不同，

本設計中提出一種基於變壓器之 Y 嵌入網路架構，使用變壓器作為嵌入網路的

元件，不僅有助於實現線性、無損與互易(LLR)之條件，更能有效解決傳統設計

中閘極與漏極需設定相同偏壓所導致的多餘功耗問題。透過此創新架構，本研究

成功驗證了其在同時降低雜訊指數與提升增益方面的可行性與優勢，於太赫茲頻

段中具有高度潛力。 

 

表 2.1 150 GHz 低雜訊放大器之設計目標 

Frequency Gain Noise Figure Return Loss PDC Size 

150 GHz > 30 dB < 8 dB < -10 dB < 30 mW 0.5 mm2 

 

2.2 Gmax-core 原理與介紹 

2.2.1 Gma / Gms / U / Gmax 

    為了深入理解 Gmax-core 之設計理念，本節將介紹幾種常見的增益定義，包

括最大穩定增益(Maximum Stable Gain, Gms)、最大可用增益(Maximum Available 

Gain, Gma)、最大單向化增益(Unilateral Gain, U)與最大可實現增益(Maximum 

Achievable Gain, Gmax)。這些增益指標可用來評估放大器在不同條件下的理論性

能，並作為嵌入網路設計的重要依據。 

如圖 2.2 所示，電晶體的增益曲線在 165 GHz 處出現明顯的轉折點，此處的

Rollett 穩定因子 K 值剛好等於 1， 表示系統處於穩定與不穩定的交界。165 GHz 

以下屬於有條件穩定區，此區域雖有較高增益潛力，但反射係數較大，可能導致

系統不穩定。而 165 GHz 以上則為無條件穩定區，穩定性提升但增益略為下降。 

在此基礎上，定義了兩種增益，低於轉折點頻率在有條件穩定區中，透過共
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軛匹配並避開不穩定點後所能實現的最大穩定增益(Gms)。而高於轉折點頻率為

無條件穩定，其共軛匹配下的增益稱為最大可用增益(Gma)。 

Gma = | 
𝑆21

𝑆12
 | (K − √𝐾2 − 1) (2.1) 

Gms =  | 
𝑆21

𝑆12
 | (2.2) 

 

 

圖 2.2 增益之轉折點與 K 值 

    最大單向化增益(Unilateral Gain, U)又稱為 Mason 增益[32]，是評估電晶體在

輸出無回授(𝑆12 = 0)下能達到的最大增益，在此情況下，嵌入網路需滿足三項條

件：線性(Linear)、無損(Lossless)與互易(Reciprocal)，此類網路統稱為 LLR 網路，

如圖 2.3 所示。U 的公式表示如下，實際上因 𝑆12 往往不為 0，U 為理論指標，

但仍可用此觀念作為後續 Gmax推導的基礎。 

U =  
| 
𝑆21
𝑆12

− 1|
2

2𝑘 | 
𝑆21

𝑆12
| − 2𝑅𝑒 (

𝑆21

𝑆12
)

(2.3) 
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圖 2.3 構成之 LLR 網路 

    當嵌入網路滿足 LLR 條件時，電晶體在該結構下能達成的最大理論增益即

為最大可實現增益(Gmax)。此值可由 Mason 增益 U 推導而得，如下式所示： 

𝐺𝑚𝑎𝑥  = (2𝑈 − 1) + (2√𝑈(𝑈 − 1)) ≈ 4𝑈 (2.4) 

由此可知，Gmax僅與 U 有關，而 U 在 LLR 條件下不會因不同的嵌入網路而

改變，故 Gmax 所對應的嵌入網路架構亦可能有無限多種組合。這提供了設計者

極大的靈活性，只需滿足 LLR 條件，即可透過不同架構實現等效上的最大增益。 

 

2.2.2 Gmax-core 滿足條件 

Gmax-core 的設計目標是實現最大可實現增益(Gmax)，為此需滿足特定的嵌入

網路條件。根據文獻中對 U 與 S 參數之間的關係，可先定義轉移函數𝐴 = |
𝑆21

𝑆12
|，

代回(2.3)可將 U 改寫為 

U =  
| 𝐴 − 1|2

2𝑘|𝐴| − 2𝑅𝑒(𝐴)
(2.5) 

 

另一方面，將最大可用增益 Gma的表達式(2.1)代入上式(2.5)並整理，可推導出 U

與 Gma、A 之間的數學關係： 

U =  

𝐺𝑚𝑎
2

𝑎2 − 2
𝐺𝑚𝑎

𝑎 𝑐𝑜𝑠(𝜗) + 1

(
𝑎2 + 1

𝑎 )(
𝐺𝑚𝑎

𝑎 ) − 2
𝐺𝑚𝑎

𝑎 𝑐𝑜𝑠(𝜗)
(2.6) 

doi:10.6342/NTU202503352



 11 

 

其中𝑎 = 𝑘 − √𝑘2 − 1，𝜗 = 𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒(𝐴) 

 

進一步將(2.6)式整理，可得 Gma關於 U、a、ϑ 的表達式： 

𝐺𝑚𝑎 =
1

2
[ 𝑈𝑎2 − 2a cos(𝜗)(𝑈 − 1) + 𝑈  

+√ (𝑈𝑎2 − 2a cos(𝜗) (𝑈 − 1) + 𝑈)2 − 4𝑎2 ] (2.7) 

 

由此可見，Gma 會受到三個參數影響，分別為耦合程度 a、相位角 ϑ、以及

增益 U。若欲使 Gma 達到理論最大值，則(2.7)必須滿足以下條件，分別為𝑎 = 1

且cos(𝜗) = −1，而這兩項條件可進一步對應(2.8)與(2.9)式： 

K =  1 (2.8) 

𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒 (
𝑆21

𝑆12
) = 𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒 (

𝑌21

𝑌12
) = ±𝜋 (2.9) 

可根據(2.1) (2.8) (2.9)，合併得出最終 Gmax條件為： 

 
𝑆21

𝑆12
 =  

𝑌21

𝑌12
 =  − 𝐺𝑚𝑎𝑥 (2.10) 

最終，將(2.8)與(2.9)代回(2.7)，可得出𝐺𝑚𝑎𝑥之數學式： 

𝐺𝑚𝑎 = 𝐺𝑚𝑎𝑥  = (2𝑈 − 1) + (2√𝑈(𝑈 − 1)) ≈ 4𝑈 (2.11) 

此推導證實在滿足 LLR 條件下，Gmax-core 所能達成的最大理論增益與 U

成正比。 

 

2.2.3 增益平面 

參考文獻[33][34]可將 Gma 簡化成僅與 U 和 A 相關之關係式(2.12)，為了將

Gma 提升至 Gmax，可以從調整 U 或轉移函數 A 著手。然而，U 在電路中是只與

電晶體有關的正實數，並不會受到 LLR 嵌入網路的變化所影響。因此，我們只

能利用轉移函數 A，通過設計不同的 LLR 嵌入網路，使得 Gma能夠達至 Gmax。 
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𝐺𝑚𝑎

𝑈
 =  | 

𝐴 − 𝐺𝑚𝑎

𝐴 − 1
|
2

(2.12) 

若假設|𝐴| ≫ 1時，可從[33]將(2.12)簡化為(2.13) 

 
𝑈

𝐺𝑚𝑎
 =  (𝑅𝑒 (

𝑈

𝐴
) −

𝑈

𝐺𝑚𝑎
)2 + (𝐼𝑚 (

𝑈

𝐴
))2 (2.13) 

可以從(2.13)得知，將此視為圓之方程式，其中 X 軸為𝑅𝑒 (
𝑈

𝐴
)，Y 軸為

𝐼𝑚 (
𝑈

𝐴
)，圓心在(

𝑈

𝐺𝑚𝑎
, 0)，半徑為√

𝑈

𝐺𝑚𝑎
。不同定值的 

𝑈

𝐺𝑚𝑎
 分別有著各自的圓，

然而會受到穩定度影響，並非此圓上任一點皆滿足增益平面的條件，為了找出

穩定性與增益平面之關係，[34][35]給出在 𝐾 = 1 時之曲線方程式為 

(𝐼𝑚 (
𝑈

𝐴
))2 = 𝑅𝑒 (

𝑈

𝐴
) +

1

4
(2.14) 

此拋物線將平面劃分出兩個區域，如圖 2.4 所示，分別代表著內部區域為

𝐾 > 1，外面區域則為𝐾 < 1。(2.13)中的每個圓皆會與(2.14)相切，其中相切的兩

點會將圓劃分出左半弧和右半弧，然而只有左半弧為有效的，原因在於圓的切點

往右半弧移動時，K 值會隨之增加，但| 𝐴|卻會同時減少，這意味著(2.1)式 Gma值

會下降，並無法保持為常數。因此，只有左半弧之軌跡可當作增益平面使用。圖 

2.5 表示了在𝐺𝑚𝑎分別為 3U、2U、U、0.5U 時之增益平面，可從其得知𝐺𝑚𝑎越大

時曲線會越往左移，直到達到最大值𝐺𝑚𝑎𝑥(約為 4U)。 

 

圖 2.4 K = 1 之拋物線 
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圖 2.5 增益平面 

 

2.2.4 Y 和 Z 嵌入網路 

為了實現最大可實現增益 Gmax，本節探討兩種常見的嵌入網路實現形式：Y 

型嵌入網路 (Admittance Embedding Network)與  Z 型嵌入網路 (Impedance 

Embedding Network)。透過加入滿足 LLR 條件之被動元件，這些嵌入網路可調

整電晶體在增益平面上之移動，用來逼近 Gmax之對應位置，提升整體增益。  

常見的 Y 嵌入網路是在雙埠電晶體上並聯一個 LLR 元件 Yf (如電感 LYf 或

CYf電容)，如圖 2.6 所示，進而改變整體的導納矩陣。 

 

圖 2.6 Y 嵌入網路 
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其等校的 Y 參數矩陣 YEF可表示為： 

𝑌𝐸𝐹 = [
𝑌11 𝑌12

𝑌21 𝑌22
] + [

𝑌𝑓 −𝑌𝑓
−𝑌𝑓 𝑌𝑓

] (2.15) 

其中𝑌𝑓為新加入的 LLR 元件之導納，因此可以從增益平面上找出新的嵌入網路

點
𝑈

𝐴𝐸𝐹
： 

𝑈

𝐴𝐸𝐹
=

𝑈(𝑌12 − 𝑌𝑓)

𝑌21 − 𝑌𝑓
(2.16) 

當|𝑌𝑓| ≪ |𝑌21|時，可將其近似為： 

𝑈

𝐴𝐸𝐹
≈

𝑈

𝐴
−

𝑈𝑌𝑓

𝑌21
=

𝑈

𝐴
+

𝑈|𝑌𝑓|

|𝑌21|
𝑒𝑗(±

𝜋
2
−𝑌21) (2.17) 

由(2.17)可得，Y 嵌入網路所增加的大小為
𝑈|𝑌𝑓|

|𝑌21|
，若𝑌𝑓為電感，代表著𝑌𝑓 <

0，其對應的相位為
𝜋

2
−𝑌21。若𝑌𝑓為電容，代表著𝑌𝑓 > 0，其對應的相位為

−
𝜋

2
−𝑌21，可從增益平面上觀察出其移動軌跡如圖 2.7 所示。 

 

圖 2.7 Y 嵌入網路移動軌跡 
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圖 2.8 Z 嵌入網路 

 

圖 2.8 中顯示 Z 型嵌入網路結構，其在輸出端或輸入端串接 LLR 元件 Zf 

(如電感 LＺf或 CＺf電容)。Z 型網路的等效 Z 參數矩陣𝑍𝐸𝐹為： 

𝑍𝐸𝐹 = [
𝑍11 𝑍12

𝑍21 𝑍22
] + [

𝑍𝑓 𝑍𝑓

𝑍𝑓 𝑍𝑓
] (2.15) 

其中，𝑍𝑓為新加入的 LLR 元件之阻抗，因此可以從增益平面上找出新的嵌入網

路點
𝑈

𝐴𝐸𝐹
 ： 

𝑈

𝐴𝐸𝐹
=

𝑈(𝑍12 + 𝑍𝑓)

𝑍21 + 𝑍𝑓

(2.16) 

在|𝑍𝑓| ≪ |𝑍21|的條件下，可將其近似為： 

𝑈

𝐴𝐸𝐹
≈

𝑈

𝐴
+

𝑈𝑍𝑓

𝑍21
=

𝑈

𝐴
+

𝑈|𝑍𝑓|

|𝑍21|
𝑒𝑗(±

𝜋
2
−𝑍21) (2.17) 

由(2.17)可得，Z 嵌入網路所增加的大小為
𝑈|𝑧𝑓|

|𝑍21|
，若𝑍𝑓為電感，代表著𝑍𝑓 >

0，其對應的相位為
𝜋

2
−𝑍21。若𝑍𝑓為電容，代表著𝑍𝑓 < 0，其對應的相位為

−
𝜋

2
−𝑍21，可從增益平面上觀察出其移動軌跡如圖 2.9 所示。 
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圖 2.9 Z 嵌入網路移動軌跡 

 

常見的 Y 嵌入網路會使用二種或三種元件來達至 Gmax[36]，如圖 2.10 為使

用兩種元件來組合，然而為了滿足(2.8)(2.9)，會使得滿足的組合條件在增益平

面上為唯一解，因此較難被廣泛利用。使用三種 LLR 元件來組 Y 嵌入網路，

如圖 2.11 所示，此 Y 嵌入網路在滿足條件下仍有無限多種組合，能夠更簡單

的滿足設計需求，而偏壓的設計上會將閘極和漏極使用同個偏壓來減少複雜

性。 

 

圖 2.10 二種元件構成的 Y 嵌入網路 
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圖 2.11 三種元件構成的 Y 嵌入網路 

 

2.3 電路架構 

本文採用四級的 Gmax-core 構建成 150 GHz 之低雜訊放大器，圖 2.12 為整

體電路架構，其中 A1~A4 由各級之 Gmax-core 來組成，每一級如圖 2.13 所示，

主要由三種 LLR 元件構成，分別為變壓器和兩個電感。為提升設計靈活性與增

益，可藉由變壓器來給定不同的偏壓條件，可降低功耗、雜訊並且提升了增

益，詳細之 Gmax-core 設計考參考 2.3.4 節。為了實踐出更低的雜訊，可藉由調

整 Gmax-core 的三項 LLR 元件參數，在無限多種的組合中，找尋較相近的 Sopt

阻抗與 S11阻抗，同時兼顧雜訊匹配和共軛匹配，並且盡量減少匹配網路所造

成的損耗。 
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圖 2.12 提出之四級 Gmax-core 電路架構 

 

圖 2.13 單一級之 Y 嵌入網路 

 

2.4 電路設計與流程 

2.4.1 偏壓選擇 

在設計 Gmax-core 架構放大器時，偏壓條件對元件傳輸特性與 U 增益具有

顯著影響。本節針對偏壓設定進行分析，並比較兩種情況，分別為閘極與汲極偏

壓相同(Vg = Vd)與不同(Vg ≠ Vd)的操作模式。透過模擬對比不同偏壓對於 U 值

的影響，進一步推估其對整體 Gmax達成的可行性與效率。 
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為了排除尺寸影響，利用歸一化電流密度 Id/w 來作為橫軸，如圖 2.14 錯誤! 

找不到參照來源。所示，模擬結果顯示在 Id/w 小於 0.65 mA/μm 時，其 U 值為

Vg ≠ Vd 的特性較佳，此分界點在 Vd 為 0.9 V 時對應的 Vg 為 0.88 V，偏壓點操

作在 A 類。圖 2.15 所示為 gm 對 Vg 做掃描，太大的 Vg 不僅會使 gm 達到飽

和，還會增加不必要的功率。在 Vg≠ Vd 的情況下，最佳 U 值為 6.38 dB 操作在

Id/w 為 0.44 mA/μm，其對應的 Vg 為 0.75 V。 

 

圖 2.14 U vs. Id/w 之模擬 
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圖 2.15 VDS = 0.9 V 時之 gm 與 Vg 

圖 2.16比較了在相同或不同偏壓情況下對 Id/w掃描的最小雜訊係數NFmin，

在 Id/w 為 0.68 mA/μm 以前，其對應的 Vg 為小於 0.9 V 時，不同偏壓有較低的

NFmin，在 Vg 不等於 Vd 的情況下，最佳 NFmin值為 3.21 dB 操作在 Id/w 為 0.17 

mA/μm，其對應的 Vg 為 0.54 V。表明了不同偏壓的設定可以優化雜訊性能，從

而在設計低雜訊放大器中實現更高的效率。 

圖 2.17 比較了在 U 值與 NFmin同時權衡之下的綜合性能，綜合性能值越高，

代表著更能夠同時兼顧 U 值與 NFmin的表現，在 Id/w 為 0.64 mA/μm 以前，不同

偏壓的特性在表現上較佳。根據上述原因，可以統整出使用變壓器進行偏壓分離

能夠實現更好的性能。 

根據規格要求，為了能夠希望有 30 dB 的增益，本論文不希望第一級只為了

達到最低的 NFmin而使增益過低，因此，第一級操作在圖 2.17 之峰值點上，Id/w

為 0.29 mA/μm 其對應的 Vg 為 0.62 V，能夠同時兼顧 U 與 NFmin 值。而二、三

與四級偏壓選擇 U 值較高且 gm 佳的 0.42 mA/um，對應其 Vg 為 0.73 V。這樣的

設計確保了整體增益和雜訊之間的平衡，滿足系統的性能需求。 
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圖 2.16 NFmin vs. Id/w 之模擬 

 

圖 2.17 U/NFmin vs. Id/w 之模擬 
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2.4.2 電晶體尺寸選擇 

電晶體尺寸上的選擇，會先利用 U 和 NFmin來對 finger 作圖，並且掃描了不

同的 width 值從 0.6 μm 至 2 μm。可由圖 2.18 得知 U 值在固定 width 時，finger

數增加至約為 10 左右，更長的總寬度造成的寄生值會超過並聯時的閘級電阻變

小的影響而使 U 值更低，其 width 在 1 μm 時有最好的表現。圖 2.19 得知 NFmin

其 width 和 finger，同樣都為 1 μm 時整體皆有較佳的表現。 

接下來考慮 Rn，圖 2.20 掃描了不同的 width 和 finger 數對 Rn的影響，Rn主

要影響整體電路的雜訊，可參考(2.18)式，Gs 為當雜訊匹配時的源阻抗、Ys為源

導納、Ynopt為匹配的最佳源導納。其意味著當電路在雜訊匹配時，𝑌𝑠 − 𝑌𝑛𝑜𝑝𝑡 = 0，

整體 NF 會等於 NFmin，但若不匹配，隨著 Rn的值越大，整體 NF 也會顯著的增

加。綜合來說 width 和 finger 數越大，Rn會隨之下降，然而，隨著 finger 數的增

加，U 值會降低，NFmin也會略微增加。 

NF = 𝑁𝐹𝑚𝑖𝑛 + (
𝑅𝑛

𝐺𝑠
) × |𝑌𝑠 − 𝑌𝑛𝑜𝑝𝑡|

2
(2.18) 

綜合以上結論，本文選出合適的尺寸來比較其 MSG/MAG，如圖 2.21 所示。

在毫米波的設計之中，由於需要考慮到實際元件所帶來的損耗，這些損耗會提高

其穩定度，因此通常會將轉折頻率點略微超過操作頻率，因此，本文選擇 1μm 的

width 和 20 的 finger 數來做為電晶體尺寸。 
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圖 2.18 U vs. width 與 finger 

 

圖 2.19 NFmin vs. width 與 finger 
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圖 2.20 Rn 對 width 與 finger 作圖 

 

圖 2.21 掃描 width 與 finger 之 MAG/MSG 
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2.4.3 電晶體走線影響 

在 Sub-THz 設計中，電晶體與金屬層之間的連結路徑會顯著的影響元件的

高頻性能，特別在於高於 100 GHz 頻率下，金屬走線的寄生效應影響不能忽略其

影響，本文額外萃取出電晶體從 GDSB 端拉出來至 M9 的走線，如圖 2.22 所示，

因 TSMC PDK 的電晶體模型只確認 30 GHz 內的頻率響應，而從電晶體端口拉

出至 M9 的寄生電感值會隨頻率升高而增加，這些皆為必要走線且無法忽略的寄

生值。藉由 EM 模擬其 fmax，圖 2.23 表明原本未包含走線的 fmax為 280.9 GHz，

受走線的寄生電感和電容影響降為 274.5 GHz，每一級的 Gmax則約降 0.2 dB。 

   

圖 2.22 電晶體走線佈局 

 

圖 2.23 電晶體走線之 Gmax與 fmax影響 
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2.4.4 Gmax-core 設計 

傳統中 Gmax-core 為圖 2.24 (a)，僅同時向閘極和漏極端施加一偏壓，這降低

了佈局和面積的複雜性，然而於 2.3.1 節中證明了會降低其增益並且有較高的雜

訊。所提出的 Gmax-core 架構如圖 2.24 (b) 所示，每一級都利用變壓器來取代傳

統的 jX3元件，構成的嵌入網路便能將不同的偏壓同時施加到閘極和漏極端。其

小訊號模型可見圖 2.24 (c)，M 表示為變壓器之互感，若互感值過小，訊號容易

直接經由 jωM 直接短路到地造成增益下降。 

 

圖 2.24 (a)傳統 LLR 嵌入網路 (b)提出基於變壓器之嵌入網路 (c)變壓器嵌入網

路之等校模型 

由[37][38]可得知，無損的傳輸線參照圖 2.25 可視為一電感 LM和 S1、S2的

並聯，LM值如(2.19)所示，𝑍0為傳輸線的特性阻抗，𝑙為傳輸線的長度。在短輸線

的前提下(𝛽𝑙 =
2𝜋𝑙

𝜆
≈ 0)，S1與 S2之tan(𝛽𝑙) ≈  sin(𝛽𝑙)相消後為零，故可以忽略不

計。 

𝜔𝐿𝑀  =  𝑍0sin(𝛽𝑙) (2.19) 

因此傳輸線其 Y 參數可表示為 

[
𝑌11

𝐿𝑖 𝑌12
𝐿𝑖

𝑌21
𝐿𝑖 𝑌22

𝐿𝑖]  =  

[
 
 
 

1

𝑗𝜔𝐿𝑖

−1

𝑗𝜔𝐿𝑖

−1

𝑗𝜔𝐿𝑖

1

𝑗𝜔𝐿𝑖]
 
 
 

(2.20) 
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圖 2.25 傳輸線與其等效模型 

而變壓器的 Y 參數可從圖 2.24 (c)表示為 

[
𝑌11

𝑇𝐹 𝑌12
𝑇𝐹

𝑌21
𝑇𝐹 𝑌22

𝑇𝐹]  =  

[
 
 
 
 

−𝑗𝜔𝐿3

𝜔2(𝐿3
2 − 𝑀2)

𝑗𝜔𝑀

𝜔2(𝐿3
2 − 𝑀2)

𝑗𝜔𝑀

𝜔2(𝐿3
2 − 𝑀2)

−𝑗𝜔𝐿3

𝜔2(𝐿3
2 − 𝑀2)]

 
 
 
 

. (2.21) 

最終由上述推出其整體的 Y 參數模型，整體 Y 參數會由變壓器 YTF 並聯傳

輸線 YL1、電晶體 YM1 及傳輸線 YL2 構成，如圖 2.26 所示，故可求出其整體 Y

參數，𝑌12
𝑒𝑞與𝑌21

𝑒𝑞為已知，若能夠滿足(2.8)(2.9)式，則可達成 Gmax。 

 

𝑌12
𝑒𝑞  =  

𝑌12
𝐿1𝑌12

𝑀1𝑌12
𝐿2

(𝑌22
𝐿1 + 𝑌11

𝑀1)(𝑌22
𝑀1 + 𝑌11

𝐿2) − (𝑌12
𝑀1𝑌21

𝑀1)
+ 𝑌12

𝑇𝐹 (2.22) 

𝑌21
𝑒𝑞  =  

𝑌21
𝐿1𝑌21

𝑀1𝑌21
𝐿2

(𝑌22
𝐿1 + 𝑌11

𝑀1)(𝑌22
𝑀1 + 𝑌11

𝐿2) − (𝑌12
𝑀1𝑌21

𝑀1)
+ 𝑌21

𝑇𝐹 (2.23) 

 

 

圖 2.26 提出基於變壓器嵌入網路之 Y 參數模型 
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2.4.5  變壓器設計 

    首先在嵌入網路中使用變壓器而不使用電容的原因在於 Y 型嵌入網路下，

電容器在增益平面上的移動軌跡與達成Gmax-core之路徑恰好完全相反，如圖2.19

所示，若使用電容器，需要額外的 LLR 元件來補償電容器所造成的反向影響，

從而導致不必要的損耗與增益下降，這也為傳統上通常只使用電感來代替電容的

主要原因，而使用所提出的變壓器能夠更有效的達成 Gmax-core 並且能夠將閘級

和漏級偏壓分離。 

-1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0 1.5 2.0
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-1.0
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Embedded
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Embedded

Core Device

 

圖 2.27 變壓器嵌入網路於增益平面上之移動軌跡 

本文採用邊緣耦合的方式來構成變壓器，主要考量的原因是因為變壓器的極

性，只有當極性在同一側時，Y 嵌入網路才可以等效為一個電感，如錯誤! 找不

到參照來源。 (b)所示。若兩邊的極性相反，Y21會與原始相位相差 180 度，使

增益平面的軌跡運動類似於電容，這會使要達到 Gmax 更加困難。雖然垂直耦合

比起邊緣耦合來說能提供更高的 K 值，但垂直耦合中正確的極性必須在佈局中

交叉，如錯誤! 找不到參照來源。所示。這種額外的交叉會導致上下之間電感值

的差異增加，不僅對設計帶來限制，還會顯著影響其互易性。 
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圖 2.28 垂直耦合之變壓器 

相比之下，邊緣耦合雖然耦合係數較低，但在佈局之中能夠更簡單去實現，

如圖 2.29 所示。然而當耦合係數較小時，圖 2.24 (c)中 jωM 的值較小，信號會

較容易短路到地，正回授的信號連帶減少，導致增益下降。此外，當耦合係數趨

近於零時，Gmax-core 將逐漸成唯一解，因為 L3 會與 L1 和 L2 一起等效為新的𝐿1
′

和𝐿2
′，這將使設計過程更加困難。因此為了提高耦合係數，兩側之間的距離需被

最小化，最小距離受 DRC 所限制。 

 

圖 2.29 邊緣耦合之變壓器 
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採用變壓器的 Gmax-core 設計如圖 2.30 至圖 2.33 所示，理論上能有無限多

種組合，本文將每一級都偏在 150 GHz 左右，缺點是犧牲了頻寬，但是能夠帶來

高的增益，若輸入輸出的匹配網路估為 2 dB 的損耗，級間損耗也為 2 dB，那麼

在 Gmax-core 增益一級約為 9 dB 的前提下，估計四級至少能夠達到有 26 dB 的增

益。 

 

圖 2.30 第一級 Gmax-core 

 

 

圖 2.31 第二級 Gmax-core 

 

doi:10.6342/NTU202503352



 31 

 

圖 2.32 第三級 Gmax-core 

 

圖 2.33 第四級 Gmax-core 

2.4.6 穩定度 

根據單一級 Gmax-core 之模擬結果，其操作頻率在 150 GHz 附近的 K 值約略

等於 1，位於臨界穩定的邊緣，如圖 2.34 所示，K 值在 50~150 GHz 的頻率區間

內皆低於 1，|Δ|值則隨頻率呈現下降趨勢，顯示該頻段內穩定性仍具一定風險。 

然而，實際應用中每一級 Gmax-core 會搭配匹配網路，這些匹配網路用來進

行阻抗匹配並且穩定性會提高，因此，即使單一級可能不穩定，經過整體的匹配

網路後系統穩定性仍可維持。為了驗證級間的影響是否導致整體穩定性，本文也

進行了級間的穩定性測試，如圖 2.35 所示，分別針對各級之間來觀察 Smith 圖

是否重疊，其結果如圖 2.36 所示，各級之間無相交代表在操作頻率內皆為穩定

狀態。 
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圖 2.34 單一級之穩定度 

 

圖 2.35 級間穩定測試 

 

圖 2.36 級間穩定皆無相交 
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2.4.7 Bypass 電路 

圖 2.37 所示，本文設計之 bypass 電路採用雙路徑的結構，電容架構參考文

獻[39]，其特點是能夠在高頻下有較高的自震頻率，透過金屬堆疊於各層間均勻

分佈，滿足製程的金屬密度與 DRC 規範，並能夠穩定偏壓網路。第一路徑由 468 

fF 的金屬堆疊電容所構成，如圖 2.38 所示，使操作頻率內經過電容為短路，第

二路徑由 1 pF 的金屬堆疊電容與 20 歐姆的電阻構成，圖 2.39 所示，確保低頻

也能夠穩定。設計上的考量分別為第一路在頻帶內隔離度-20dB 以下，第二路則

考慮低頻時的阻抗響應，最終結果如圖 2.40 所示。 

 

圖 2.37 兩路之 Bypass 電路 

 

  

圖 2.38 第一路電容 
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圖 2.39 第二路電容 

 

圖 2.40 隔離度模擬 
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2.4.8 電路佈局與 Post-sim 結果 

本文採用四級的 Gmax-core 構建成 150 GHz 之低雜訊放大器，使用 TSMC 

40 nm 製程，考慮製程模型、金屬走線與匹配網路等非理想因素。各級的放大

器 A1~A4 均採用如圖 2.411 所示之單一級 Gmax-core，由兩電感、變壓器和電

晶體 M1 構成。整體系統配置如圖 2.42 所示，可藉由調整 Gmax-core 在無限多

種的組合，找尋較相近的 Sopt 阻抗與 S11 阻抗，使得能同時兼顧雜訊匹配和共

軛匹配，盡量減少匹配網路所造成的損耗。 

 

圖 2.41 單一級之 Y 嵌入網路 

  

圖 2.42 提出之四級 Gmax-core 電路架構 

級間匹配主要使用一傳輸線和一電容同時作為匹配和 DC Block，而由於為

了滿足 Gmax-core 條件，會將每一級操作頻率的穩定度 K 值剛好設在 1，剛好介
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在有可能不穩定的臨界值，因此整體穩定度與級間穩定度需要特別注意且加以

考量，圖 2.43 為模擬之整體 K 值，全頻段皆大於 1。圖 2.44 為其 Mu 及

Mu'，全頻段皆大於 1，因此介在無條件穩定。 

 

圖 2.43 整體穩定度之 K 值 

 

圖 2.44 整體穩定度之 Mu 及 Mu' 

最終 S 參數的模擬結果如圖 2.45 所示，其峰值增益在 150 GHz 為 28.2 

dB，3 dB 頻寬從 147.4 GHz 至 152.8 GHz。圖 2.46 為其 NF 與 NFmin，最佳雜
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訊點為 150.4 GHz，其對應之 NF 為 7.81 dB，NFmin為 7.75 dB。P1dB 結果如圖 

2.47 所示，在 150 GHz 時 OP1dB 為-4 dBm。 

 

圖 2.45 S 參數之模擬 

 

圖 2.46 NF 與 NFmin之模擬 

doi:10.6342/NTU202503352



 38 

 

圖 2.47 P1dB之模擬 

 

圖 2.48及圖 2.49為本文低雜訊放大器之晶片佈局，使用 TSMC 40 nm 1P9M

製程，無厚金屬造成被動元件損耗較大，本文並利用頂層金屬 M9 進行主要射頻

訊號走線與輸入輸出 pad 連接，接地層使用 M1 及 M2 來滿足 DRC 密度限制，

每個 RF 及 DC pad 的間距為 100 m，整體晶片大小為 811  429 m2。 

 

圖 2.48 LNA 晶片佈局不含 GND 及 Dummy 
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圖 2.49 LNA 完整晶片佈局 

 

2.5 量測與結果 

 

圖 2.50 LNA 晶片之顯微鏡圖 

2.5.1 S 參數量測 

    所提出的 LNA 晶片圖如圖 2.50 所示，晶片面積包含 RF 和 DC pad 為 811  

429 m2，利用鎊線連接 DC pad 至 PCB 板，GSG 之 RF pad 與 DC pad 間距皆為

100 m，在 0.9V 之 VDD電壓下的總功率消耗為 27.1 mW。 
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    S 參數量測於台灣半導體研究中心(Taiwan Semiconductor Research Institute, 

TSRI)協助量測，儀器架設如圖 2.51 所示，使用向量網路分析儀(Keysight PNA-

X N5242B)、毫米波控制器 (Agilent N5262A)和 G-band 頻率延伸模組 (OML 

V05VNA2-T/R)，能夠將 S 參數量測頻率延伸至 140 至 220 GHz。 

    圖 2.52 為模擬與量測的 S 參數，量測在 143.5 GHz 達到 27.7 dB 的峰值增

益，3 dB 頻寬為 7.5 GHz。模擬則是在 150 GHz 達到 28.2 dB 之峰值增益，量測

比模擬的頻率低了 6.5 GHz，其原因可分為兩種，其一為 TSMC 的電晶體模型只

針對小於 30 GHz 的頻率，對於高頻模型並不準確，其二為介質的介電常數會有

誤查，這些都可能為造成頻偏的原因。圖 2.53 表示了量測中全頻段穩定因子 k

值> 1和 |△| = |𝑆11𝑆22 − 𝑆12𝑆21| < 1，介於無條件穩定。 

 

 

圖 2.51 S 參數之量測架設 

 

（

b) 

doi:10.6342/NTU202503352



 41 

 

圖 2.52 S 參數模擬與量測 
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圖 2.53 穩定度之模擬與量測 

 

doi:10.6342/NTU202503352



 42 

2.5.2 OP1dB量測 

    圖 2.54 為大訊號的量測架測，使用兩埠網路分析儀(Keysight E8361C)、毫

米波控制器(Agilent N5260A)以及頻率延伸模組(OML V06VNA2-T/R)作為訊號

源輸入，針對 S 參數所量測到的峰值增益頻率 143 GHz 打出訊號源，並通過

WR6 衰減器來調整輸入功率，輸出使用 Erickson PM5 來檢測輸出功率，以此

架構量測 OP1dB，量測結果如圖 2.55 所示，模擬與量測上相近，OP1dB為-2.5 

dBm。 

 

 

圖 2.54 OP1dB之量測架設 
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圖 2.55 OP1dB之模擬與量測 

2.5.3 NF 量測 

雜訊量測上參考[40]使用 Y 因子來作為量測方法，實際架設如圖 2.56 所示，

雜訊源(VDI WR6.5NS)主要控制雜訊的開啟與關閉，可由 ENR (Excess noise ratio)

得知其開啟與關閉的功率比，𝑇𝑜𝑛為雜訊源開啟時的等校雜訊溫度，𝑇𝑜𝑓𝑓為雜訊源

關閉時的等校溫度，𝑇0則為環境溫度，通常情況下𝑇𝑜𝑓𝑓 = 𝑇0 = 290𝐾，𝑇𝑜𝑛取決於

雜訊源實際特性，此雜訊源在 110-170 GHz 的 ENR 約為 10 dB，換算𝑇𝑜𝑛約為 3190 

K。 

ENR(dB) =  10 × log (
𝑇𝑜𝑛 − 𝑇𝑜𝑓𝑓

𝑇0
) (2.24) 

連接待測物之後，因頻率太高無法直接連接頻譜分析儀(Agilent N9030A)，

因此使用降頻器(VDI WR6.5SAX)先將 D-band 訊號降頻至 1 GHz 再利用低頻放

大器(ZX60-P33ULN、ZKL-1R5)加強其增益，避免頻譜分析儀在測量 Y 因子時，

因增益太小而接收不到訊號。 
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圖 2.56 NF 量測架構 

 

圖 2.57 NF 量測架設 

Y =  
𝑇ℎ𝑜𝑡

𝑇𝑐𝑜𝑙𝑑

(2.25) 

Y 因子其定義為(2.25)所示，𝑇ℎ𝑜𝑡與𝑇𝑐𝑜𝑙𝑑分別代表雜訊源開啟與關閉時，包
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含待測物、降頻器及低頻放大器的整體系統雜訊溫度，可分別如下表示 

𝑇ℎ𝑜𝑡 = 𝑇𝑜𝑛 + (𝐿1 − 1) × 290 + 𝑇𝐷𝑈𝑇 × 𝐿1 +  

(𝐿2 − 1) × 𝐿1 × 290

𝐺𝐷𝑈𝑇
+

𝑇𝑚𝑖𝑥𝑒𝑟 × 𝐿1 × 𝐿2

𝐺𝐷𝑈𝑇

(2.26) 

𝑇𝑐𝑜𝑙𝑑 = 𝑇𝑐𝑜𝑙𝑑 + (𝐿1 − 1) × 290 + 𝑇𝐷𝑈𝑇 × 𝐿1 +  

(𝐿2 − 1) × 𝐿1 × 290

𝐺𝐷𝑈𝑇
+

𝑇𝑚𝑖𝑥𝑒𝑟 × 𝐿1 × 𝐿2

𝐺𝐷𝑈𝑇

(2.27) 

𝐿1為輸入的探針與波導管損耗，𝐿2為輸出的探針與波導管損耗，𝑇𝑚𝑖𝑥𝑒𝑟為降

頻器與低頻放大器之等校雜訊溫度，最後可由(2.26)與(2.27)整理出待測物其等校

雜訊溫度𝑇𝐷𝑈𝑇,𝐷𝑆𝐵 (2.28)，需要注意的是 D-band 訊號經由混頻器降頻至 1 GHz

時，無法分辨出訊號是位於 LO 的上邊帶或是下邊帶，量測結果如圖 2.58 所示，

雜訊指數在此頻段約為 9 dB，與模擬相比高了 1 dB 左右。 

𝑇𝐷𝑈𝑇,𝐷𝑆𝐵 = 
1

𝐿1
[
𝑇𝑜𝑛 − 𝑌 × 𝑇𝑜𝑓𝑓

𝑌 − 1
− (𝐿1 − 1) × 290 −  

(𝐿2 − 1) × 𝐿1 × 290

𝐺𝐷𝑈𝑇
−

𝑇𝑚𝑖𝑥𝑒𝑟 × 𝐿1 × 𝐿2

𝐺𝐷𝑈𝑇
] (2.28) 

𝑇𝐷𝑈𝑇,𝐷𝑆𝐵(dB) =  10 × log (
𝑇𝐷𝑈𝑇,𝐷𝑆𝐵

290
+ 1) (2.29) 
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圖 2.58 NF 之模擬與量測 

 

2.6 問題與討論 

此次的設計中，由於未加入 ESD 電路，造成在打鎊線和量測過程中損壞率

較高，這是未來可以從中新增。除此之外，此晶片在量測過程中面臨最大的問

題是頻偏，偏向低頻 6.5 GHz，主要原因來自電晶體模型的不準確。並且，由

於需要高增益，犧牲掉了較多的頻寬，導致 150 GHz 的增益實際上只剩約 19 

dB。近年來已有許多文章針對 Gmax-core 的頻寬進行優化，未來的設計希望能夠

可以從電晶體的模型去修正，或是能增加更大的頻寬，以更好符合應用的需

求。 
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Chapter 3 300 GHz 之次諧波混頻器 

3.1 簡介 

隨著 6G 通訊技術的快速發展，操作頻率逐漸邁向 THz 頻段，其中 300 GHz

頻段已成為實現超高速無線通訊的重要研究領域。然而，受限於現有半導體製程

的特性，傳統混頻器於此高頻段中所需之高功率本地振盪器(LO)較難實現，使得

次諧波混頻器(Subharmonic Mixer, SHM)成為高頻無線通訊系統中極具潛力的替

代方案。 

次諧波混頻器能夠利用非線性元件產生的二次諧波來達成混頻，其最大的優

勢是允許 LO 的輸入頻率及功率大幅降低，有效解決高頻下難以產生大功率 LO

訊號的挑戰。本章節介紹應用於 280–305 GHz (IEEE 802.15.3d Channel 67) 頻段

的新型次諧波混頻器，該設計採用 65nm CMOS 製程，提出一個創新的混頻架構，

並透過電路模擬和實作驗證其效能。 

本章內容架構如下：第 3.2 節將說明次諧波混頻器的基本原理與現有的典型

架構；第 3.3 節介紹本研究提出的電路架構；第 3.4 節詳細描述電路設計的實作

過程及關鍵元件選用；第 3.5 節進一步展示模擬與實際量測結果的比較，最後第

3.6 節則針對實際設計與量測中所遇到的問題進行分析與討論，以提供未來研究

的建議與方向。 
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3.2 次諧波換頻器原理與介紹 

3.2.1 疊接式次諧波換頻器 

在亞太赫茲與太赫茲頻段中，高頻 LO 訊號難以直接產生，主要受限於 CMOS 

製程中較低的最大震盪頻率 fmax。若要在此頻段實現足夠功率的 LO，常需額外

搭配複雜的倍頻鏈與功率放大器，造成系統設計與功耗的負擔。因此，次諧波混

頻器被廣泛應用於此頻段，其優點在於允許使用一半頻率的 LO 訊號進行混頻

操作，能有效緩解 LO 訊號產生的挑戰。 

 

次諧波混頻器常見的主要架構可分為疊接式 LO (Stacked-LO) 及並列式 LO 

(Leveled-LO) 混頻器，圖 3.1 為疊接式 LO 之次諧波混頻器[41]，其架構於 M2電

晶體輸入 LO 的𝐼+及𝐼−訊號，其對應的波形為𝑆1(t)如圖 3.2 所示。M3 電晶體則

輸入 LO 的𝑄+及𝑄−訊號，其對應的波形為𝑆2(t)。其中 I 及 Q 為相差 90 度之正交

訊號，在此分別表示為cos (𝜔𝐿𝑂t)及𝑠𝑖𝑛 (𝜔𝐿𝑂t)，則等校之 LO 開關訊號可視為其

兩者乘積，波形為𝑆(t)： 

𝑆(t) = cos(𝜔𝐿𝑂t) 𝑠𝑖 𝑛(𝜔𝐿𝑂t) =
1

2
𝑠𝑖 𝑛(2𝜔𝐿𝑂t) (3.1) 

此即代表電路產生了 LO 的偶次諧波，進而與 RF 訊號來進行混頻，此架構之優

點為有良好的 2LO-IF 隔離度，也能有效抑制基頻與奇次諧波，並能操作於更小

的 LO 訊號。然而由於此結構需要四相位的 LO 訊號，並且需要較大的 VDD來確

保 M1、M2及 M3電晶體操作在合適的電壓。 
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圖 3.1 疊接式 LO 次諧波混頻器 

 

圖 3.2 疊接式 LO 次諧波混頻器之波形 

 

3.2.2 並列式次諧波換頻器 

圖 3.3 為傳統的並列式次諧波混頻器[42]，相較於疊接式架構，不需要堆疊

多級電晶體，電路結構相對單純，更適合操作在高頻低電壓的條件下，然而也需
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要更大的 LO 驅動功率，圖 3.4 為單一開關級的波形，LO+與 LO-會輸入在其兩

側，使得輸出會有兩倍的 LO 訊號，其整體架構較為單純，適合操作在低電壓及

更高的頻率下，然而需要額外注意 LO 的洩漏。 

 

圖 3.3 並列式 LO 次諧波混頻器 

 

圖 3.4 並列式 LO 次諧波混頻器之波形 
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3.2.3 電路設計規格 

本文之次諧波混頻器預計應用在 6G 通訊之 300 GHz 無線收發系統，針對應

用頻段 IEEE 802.15.3d 之 Channal67 (280-305 GHz)，來進行高速之無線收發機設

計 。 近 年 來 也 有 許 多 文 獻 關 於 300 GHz 之 高 速 傳 輸 通 訊

[24][25][27][43][44][45][46]，也有文獻[47]發表在 300 GHz 使用 InP 製程於距離

9.8m 能夠達到 120 Gb/s，然而因為 InP 製程取得不易並且價格昂貴，因此也特別

參考了 CMOS 製程於 2019 發表[43]能驗 0.03m 傳輸距離達到 80 Gb/s 的資料傳

輸。預計使用之架構如圖 3.5 所示，包含了一耦合器、兩個次諧波混頻器以及天

線，本文針對其中之次諧波混頻器來進行設計，預計規格如表 3.1 所示，整體設

計期望能在不依靠高階製程與功率放大器的情況下，完成 300 GHz 頻段的無線

高速傳輸模組。 

 

圖 3.5 預計應用及規格 

 

表 3.1 次諧波混頻器之設計目標 

RF 

Frequency 

LO 

frequency 

Return Loss PDC Conversion 

loss 

Noise 

Figure 

280-305 

GHz 

140 GHz < -10 dB 0 20  

dB 

20 dB 

 

doi:10.6342/NTU202503352



 52 

3.3 串接式開關 SHM 電路架構 

本研究提出之第一種次諧波混頻器，採用電阻式之次諧波雙開關混頻器，如

圖 3.6 所示。由兩個電晶體 M1 與 M2 所構成，這兩個電晶體開關與 IF 和 RF 串

接，在此稱為串接式開關 SHM，以用來跟後續文章的 SHM 作區別。閘極分別由

互補的 LO 訊號所驅動，且無額外 Vg 與 Vd 偏壓供應，使其操作於弱反轉區附

近。此設計可有效的簡化偏壓電路無額外功耗，同時透過其非線性導通行為產生

所需之二次諧波，實現次諧波混頻功能。 

 

圖 3.6 串接式開關 SHM 電路架構 

由於 M1 與 M2 僅由 LO 訊號交錯控制導通，其導通狀態可視為隨時間變化

的非線性電阻函數，如圖 3.7 所示分別記為當電晶體導通時𝑅𝑜𝑛(𝜔𝐿𝑂𝑡)，與電晶

體處於截止時𝑅𝑜𝑓𝑓(𝜔𝐿𝑂𝑡 + 𝜋)，兩者形成交錯開關，整體可建模為一個隨著時間

變化的並聯阻抗𝑍𝑝(𝜔𝐿𝑂𝑡)： 

𝑍𝑝(𝜔𝐿𝑂𝑡) = 𝑅𝑜𝑛(𝜔𝐿𝑂𝑡)//𝑅𝑜𝑓𝑓(𝜔𝐿𝑂𝑡 + 𝜋) =
𝑅𝑜𝑛(𝜔𝐿𝑂𝑡) ∗ 𝑅𝑜𝑓𝑓(𝜔𝐿𝑂𝑡 + 𝜋)

𝑅𝑜𝑛(𝜔𝐿𝑂𝑡) + 𝑅𝑜𝑓𝑓(𝜔𝐿𝑂𝑡 + 𝜋) 
(3.2) 

此等效阻抗𝑍𝑝(𝜔𝐿𝑂𝑡)  會隨著時間呈現週期性變化，並且(3.2)式乘積下導致
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偶次諧波的頻譜產生。若將電晶體導通函數視為方波函數𝑔1(𝑡)與𝑔2(𝑡)，其疊加

結果為： 

𝑔𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙(𝑡) = 𝑔1(𝑡) + 𝑔2(𝑡) = 𝑎0 + 𝑎2 cos(2𝜔𝐿𝑂t) + 𝑎4 cos(4𝜔𝐿𝑂t) (3.3) 

所有奇次諧波成分將互相抵消，僅保留偶數次項，其中以(2𝜔𝐿𝑂t )為最主要

分量。當 RF 注入該節點後，與此 2LO 進行非線性乘積，即可實現次諧波混頻，

其 IF 頻率為： 

𝑓𝐼𝐹 = |𝑓𝑅𝐹 − 2𝑓𝐿𝑂| (3.4) 

此外，由於本架構中 MOSFET 的汲極與並無提供偏壓，即 𝑉𝐷𝑆 = 0，使其在

物理上汲極與源極呈現電氣對稱，在此條件下兩端阻抗相同，無故定訊號方向，

整體架構可自然實現上變頻與下變頻的雙向混頻操作，無須額外路徑即可收發共

用，具有高度整合性與架構的靈活性。 

 

 

圖 3.7 串接式開關 SHM 等效電阻模型 
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3.4 串接式開關 SHM 電路設計與流程 

3.4.1 LO 馬遜巴倫設計 

馬遜巴倫(Marchand Balun)是一種廣泛應用於射頻與毫米波電路的平衡轉換

元件，具備結構對稱、較大的頻寬等優點。其基本原理為透過兩段 
1

4
λ耦合線，

將單端訊號轉換為具有等幅反相信號的差動輸出，廣泛應用於混頻器、功率放大

器與相位陣列系統等高頻模組中。 

傳統的馬遜巴倫結構由兩對耦合線組成，其中一對接地並作為反向輸出，另

一對則提供正向輸出，兩者之間藉由耦合與傳輸線電氣長度形成所需的相位與幅

度關係。理想情況下，該結構可提供 180°相位差與良好的幅度平衡。其頻寬特性

主要由耦合係數與線長所控制，理論上可實現比傳統巴倫結構更寬的操作頻段。 

然而，在實際 CMOS 製程中，由於金屬層數限制與耦合能力有限，馬遜巴

倫在高頻時常會遭遇相位或振幅不平衡的問題。為此，常搭配補償線[48][49]以

修正非理想特性，如圖 3.8 所示，調整中間補償線的特性阻抗來提升其震幅和相

位不平衡表現。 

 

圖 3.8 具有補償線之馬遜巴倫 
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為了提供互補的 LO 輸入，本設計採用三埠式補償線馬遜巴倫作為平衡轉換

器，將單端的 LO 訊號轉換為對稱差動輸出，以驅動電晶體開關。圖 3.9 所示，

所提出之馬遜巴倫在中間引入了補償線，可藉由調整補償線的寬和長度，有效改

善振幅與相位不平衡。模擬結果如圖 3.10 和錯誤! 找不到參照來源。所示，在

100 GHz 至 180 GHz 操作頻段內 S21與 S31皆維持在-5 dB 以內，振幅不平衡則小

於 0.5 dB，且相位差穩定維持在 180°，相位不平衡亦控制在 1°以內，顯示本設

計具有良好的寬頻平衡特性。 

 

圖 3.9 補償線馬遜巴倫之 3D 佈局圖 
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圖 3.10 補償線馬遜巴倫之 S21與 S31插入損耗模擬 

 

圖 3.11 補償線馬遜巴倫之相位與振幅不平衡 
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3.4.2 偏壓與電晶體尺寸選擇 

為了優化次諧波混頻器核心開關特性，本研究首先針對電晶體之開關行為進

行特性分析。由於所設計之次諧波混頻器主要以開關動作實現非線性混頻，電晶

體尺寸直接影響導通電阻、關閉時的隔離度，以及寄生電容對高頻訊號的影響。

因此，選定三項常見之開關效能指標作為初步評估依據，分別為開關比值𝑅𝑜𝑓𝑓/

𝑅𝑜𝑛、關閉狀態之能量洩漏𝑅𝑜𝑛 ∗ 𝐶𝑜𝑓𝑓，以及導通切換速度𝑅𝑜𝑛 ∗ 𝐶𝑜𝑛。 

首先從𝑅𝑜𝑓𝑓/𝑅𝑜𝑛指標觀察，如圖 3.12 所示，固定 LO 頻率為 140 GHz 時，

隨著 width 與 finger 數增加，𝑅𝑜𝑓𝑓/𝑅𝑜𝑛顯著提升，表示開關導通與關閉狀態之阻

抗差異增大，能有效改善開關理想性，有助於抑制不必要的雜訊。另一方面，如

圖 3.13 與圖 3.14 所示，𝑅𝑜𝑛 ∗ 𝐶𝑜𝑓𝑓與𝑅𝑜𝑛 ∗ 𝐶𝑜𝑛均隨尺寸增加而減少，代表導通

切換速度加快，且關閉狀態下的漏洩路徑亦同步減小，初步顯示較大的電晶體尺

寸能有效改善開關響應速度與關閉隔離特性。 

 

圖 3.12 導通電阻開關比對比電晶體尺寸 
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圖 3.13 關閉時之能量洩漏對比電晶體尺寸 

 

圖 3.14 導通切換速度對比電晶體尺寸 

然而，單純以開關特性為判斷標準並不足以完整評估次諧波混頻器之整體性

能。實際上，隨著電晶體尺寸增加，寄生電容 Con與 Coff亦會同步提升。如圖 3.15

與圖 3.16 所示，Con與 Coff隨著尺寸增加呈現線性增加趨勢，特別在 finger 數增
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加時更加明顯。這種寄生電容的增加，將直接影響 LO 端負載，造成 LO 切換速

度下降，且會額外引入訊號耦合路徑，導致倍頻效率與混頻純度下降。 

 

圖 3.15 Con對比電晶體尺寸 

 

圖 3.16 Coff對比電晶體尺寸 

 

為驗證此推論，本研究額外進行完整次諧波混頻器核心之轉換增益模擬，探討不

同尺寸對整體性能之影響。結果如圖 3.17 所示，儘管在單一電晶體的開關特性
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指標中，finger 與 width 越大性能越佳，但實際量測的轉換增益 CG 在尺寸超過

一定範圍後開始明顯下降。特別是在 finger 數達 18 或以上時，CG 呈現快速下

滑趨勢，推估原因雖然 Ron 持續降低，但過大之 gate 負載造成 LO 波形邊緣劣

化，無法有效產生理想的二次諧波，額外的 Con與 Coff增加使輸出因為耦合而受

到干擾，從而導致整體 CG 下降。 

綜合以上分析結果，本研究決定採取開關特性與整體 CG 均衡折衷之設計

策略。在 LO 輸入功率已達飽和的條件下，最終選定單指寬度為 1 μm、finger 數

為 10 之電晶體尺寸。此尺寸於𝑅𝑜𝑓𝑓/𝑅𝑜𝑛、𝑅𝑜𝑛 ∗ 𝐶𝑜𝑓𝑓，以及𝑅𝑜𝑛 ∗ 𝐶𝑜𝑛均可達到良

好水準，且 Con 與 Coff 不至於過大影響 LO 波形，整體 CG 於 300 GHz 次諧波混

頻操作中仍可維持高於−25 dB 的良好轉換增益表現。 

 

圖 3.17 mixer-core 對比電晶體尺寸 
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3.4.3 電晶體走線 

由於本次設計之次諧波混頻器操作頻段目標為 280-305 GHz，對電晶體高頻

性能提出極高要求，特別是在 CMOS 製程下，金屬走線所引入之額外寄生效應

於高頻下尤為明顯。TSMC PDK 所提供之電晶體模型頻率驗證範圍多限制於

30 GHz 以內，然而實際電路佈線中，從 Gate/Source/Drain 端口至最高金層層 M9

的走線長度與過孔堆疊將額外引入寄生電感及電容效應，對於混頻器高頻性能與

開關速度產生不可忽略之影響。 

為評估此效應，本研究針對混頻器核心電晶體於兩種不同條件下進行高頻特

性分析，分別為僅含理想元件模型與包含完整走線之電路佈局。實際完整的走線

結構如圖 3.18 所示，經由多層過孔堆疊後，從 M9 金屬層連接至外部電路，模

擬結果如圖 3.19所示，理想條件下，電晶體 ft與 fmax分別為224 GHz與 255 GHz，

然而包含走線後，ft 降低至 198 GHz，fmax 下降至 245 GHz，結果顯示分別下降

26 GHz 與 10 GHz。此外，走線寄生效應除了拉低 ft與 fmax 外，亦會使開關切換

速度降低，對於次諧波倍頻特別在操作於 2LO 頻率時，gate 負載效應將直接影

響開關邊緣斜率，進而降低二次諧波成分強度，造成轉換增益衰減。因此針對未

來設計優化時，透過縮短走線長度、優化過孔佈局與減少高層金屬寄生效應等方

式，能夠進一步降低 ft與 fmax下降幅度，提升整體高頻性能。 
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圖 3.18 電晶體走線佈局 

 

圖 3.19 電晶體走線之 ft與 fmax影響 
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3.4.4 匹配網路 

本次設計之次諧波混頻器為單端 RF 輸入， 圖 3.20 為 RF 匹配網路之電路

架構與對應之史密斯圖匹配路徑。匹配網路由一組串聯的 DC Block 電容和 T 型

傳輸線所構成。RF pad 端經過佈局優化，其特性阻抗約為 50 Ω，透過匹配網路

將 50 Ω 轉換至電晶體輸入端之共軛阻抗，以達成最大功率轉移。 

圖中標示(a)至(c)段分別對應每段匹配元件之阻抗轉換過程，其中(c)段的傳

輸線為接回電晶體所需的線段，亦兼具拉開(b)段短路傳輸線與其他元件之距離，

此段額外引入點反射損耗，但可有效避免產生額外的耦合效應，整體匹配性能仍

可接受。圖 3.21 為 RF 端之反射損耗，於目標頻段 280–305 GHz 內，反射損耗

皆優於 -10 dB，特別在 290 GHz 附近可達 -20 dB，顯示匹配網路於本次設計頻

段內具備良好寬頻匹配特性。整體匹配網路設計除有效提升功率耦合效率外，亦

有助於減少反射造成之雜訊效應，確保混頻器輸入端之訊號完整性。 

 

圖 3.20 RF 端阻抗匹配路徑 
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圖 3.21 RF 端之反射損失 

LO 端採用單端輸入，經由馬遜巴倫轉轉換為互補的差動 LO 輸出，其操作

頻段為 140 GHz。由於次諧波混頻器需透過二次諧波產生倍頻效應，LO 端主要

功能為驅動開關電晶體產生所需非線性特性，因此 LO 端不僅須提供穩定的差動

驅動，亦需具備較高的輸入功率傳輸效率。為減少輸入端反射、提升驅動能力，

於 LO 端設計輸入匹配網路，使 LO 有效轉換至電晶體輸入端之共軛阻抗，以實

現最大功率轉移並降低匹配損耗。 

圖 3.22 為 LO 匹配網路電路架構與對應之史密斯圖匹配路徑。匹配網路主

要由傳輸線和電感所組成，透過匹配網路逐步轉換至電晶體之共軛輸入阻抗，以

達成最佳能量傳遞。由於 LO 為大訊號，因此實際匹配的結果可由圖 3.23 之反

射損失來觀察，於 130 至 150 GHz 頻段內反射損失均優於-10 dB，中心頻率可達

-20 dB 以下，驗證匹配網路具備良好之匹配效果。此匹配網路設計可有效提升 

LO 輸入功率傳輸效率，並避免 LO 波形劣化，確保開關電晶體於高頻段具備足

夠驅動能力，提升整體混頻器之倍頻與混頻效率 
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圖 3.22 LO 端阻抗匹配路徑 

 

圖 3.23 LO 端之反射損失 
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3.4.5 串接式 SHM Post-sim 結果 

圖 3.24 為本文的次諧波混頻器電路架構，於最終佈局後模擬下，當 RF 頻

率為 292 GHz、LO 頻率為 140 GHz 時進行下變頻，圖 3.25 顯示了混頻器轉換

增益(CG)隨 LO 輸入功率變化之關係，隨著 LO 功率增加，轉換增益亦逐漸提升，

並於 LO 輸入功率達 5 dBm 時趨於飽和，對應了最佳驅動區間。當 LO 功率過低

時，由於開關電晶體導通不完全，造成轉換增益快速下降，影響混頻效率。綜合

考量轉換增益與 LO 功率需求，本文後續設計與模擬皆以 LO 為 5 dBm 來做為操

作條件。 

 圖 3.26 為混頻器在 IF 頻率固定為 12 GHz 時，轉換增益隨 RF 輸入頻率變

化之模擬結果。於 RF 頻率 292 GHz 時，轉換增益為最佳值 -16.44 dB。3 dB 頻

寬可涵蓋 280-320 GHz，展現出本設計於 RF 端具備寬頻操作特性。 

圖 3.27 為混頻器在 IF 頻率固定為 12 GHz 時，LO 頻率於 130-150 GHz 掃

描之轉換增益頻率響應。模擬結果可見，轉換增益於頻段內表現穩定，最佳值出

現在LO為140 GHz時轉換增益為 -16.44 dB。整體而言，設計於目標頻段140 GHz

附近能維持穩定的轉換增益，具備良好的 LO 頻率容錯性，有利於實際應用中 

LO 頻率微調與系統整合。 

圖 3.28 為混頻器在 LO 頻率固定為 140 GHz 時，掃描不同 IF 頻率下之轉換

增益響應。模擬結果顯示，於 50 GHz 內，轉換增益皆優於-19 dB，最高值在 IF

為 13 GHz 時轉換增益為 -16.45 dB，適用於寬頻 IF 訊號處理。 

 圖 3.29 顯示混頻器於 LO 頻率固定 140 GHz、RF 頻率固定 292 GHz 下，轉

換增益隨著 RF 功率變化之模擬結果。隨著 RF 功率逐漸增加，轉換增益緩慢下

降，對應其 IP1dB為 -1.5 dBm。整體而言，透過佈局優化與匹配設計，本次次諧

波混頻器可同時滿足寬頻與高增益等設計目標。 
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圖 3.24 本文提出之串接式開關次諧波混頻器架構 

 

圖 3.25 串接式 LO 功率對比轉換增益之模擬 
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圖 3.26 串接式 RF 頻率對比轉換增益之模擬 

 

 

圖 3.27 串接式 LO 頻率對比轉換增益之模擬 
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圖 3.28 串接式 IF 頻率對比轉換增益之模擬 

 

圖 3.29 串接式 RF 功率對比轉換增益之模擬 
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3.4.6 串接式 SHM 電路佈局 

圖 3.30 為本文次諧波混頻之晶片佈局，使用 TSMC 65 nm 1P9M 製程，利

用厚金屬 M9 層來進行主要射頻訊號走線與輸入輸出 pad，能減少被動元件的損

耗，接地層使用 M1 及 M2 來滿足 DRC 密度限制，整體晶片大小為 500  426 

m2。 

 

 

圖 3.30 串接式開關 SHM 電路佈局 
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3.5 串接式開關 SHM 量測與結果 

所提出的次諧波混頻器晶片圖如圖 3.31 所示，整體晶片面積包含 RF、IF 和

LO pad，總面積為 500  426 m2，GSG pad 之中心到中心的間距設計為 85 m，

其中 GND pad 加長設計，使其可兼容不同規格探針，涵蓋 75-100 μm 間距，提

升量測靈活性。考量開關電晶體採用 LO 驅動之次諧波混頻結構，電路於操作時

VDS 及 VG 為 0，不需額外使用 DC pad 及 ESD 電路，有效簡化電路結構與佈局

設計。此一無偏壓結構亦使電路具備雙向操作特性，可依應用需求作為上變頻或

下變頻混頻器使用，且不額外消耗直流功率，兼具高整合度與低功耗特性。 

 

圖 3.31 串接式開關 SHM 晶片之顯微鏡圖 

 

3.5.1 串接式下變頻之轉換增益模擬與量測 

圖 3.32 和圖 3.33 為本次次諧波混頻器下變頻量測之架設圖。RF 訊號將訊

號產生器 Agilent E8247C 產生的訊號經由 WR10 訊號源模組 VDI WR10 SGXM 

6 倍頻上升至 75 到 110 GHz，接續透過三倍頻器 VDI WR3.4X3FUHP 至 225 到

330 GHz。由於輸出的功率約為 6 dBm 左右，超過本混頻器 RF 的 P1dB壓縮點，

因此於 RF 端額外增加衰減器 CMI VA3R，將 RF 訊號衰減至-25 dBm 左右，確保
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量測條件符合線性操作範圍。 

LO 的輸入訊號可由 Terasense 訊號源模組產生，頻率範圍涵蓋 136.8 到 156 

GHz，最大輸出功率可達 20 dBm，由於該訊號源雖可主動調整輸出功率，但於

調整輸出功率過程時可能會無法鎖定住頻率及功率，瞬間回饋大功率訊號至儀器

可能會導致受損，故於 LO 端也額外增加 WR6 的衰減器，用以抑制過大的反射

功率。IF 輸出端則為連接頻譜分析儀 Keysight PXA N9030B 用來量測降頻後的

訊號大小。 

圖 3.34 為 LO 功率對比轉換增益之模擬與量測，當固定 LO 頻率為 140 

GHz、RF 頻率 292 GHz 時，轉換增益峰值出現在 LO 為 5 dBm，其轉換增益為 

-30.9 dBm，對比模擬的轉換增益-16.4 dBm，雖然與模擬相差許多，但考量最佳

驅動點皆落於 5 dBm，後續量測皆以此功率條件進行。 

圖 3.35 為固定 LO 在 140 GHz，IF 頻率的轉換增益，量測平均轉換增益約 

-31 dB，低於模擬 14 dB。圖 3.36 為 IF 在 12 GHz 時 LO 頻率的轉換增益，圖 

3.3737 為 IF 在 12 GHz 時 RF 頻率的轉換增益，其相近頻率轉換增益變化較

大，同樣低於模擬約 14 dB。圖 3.38 為 RF 在 292 GHz，LO 在 140 GHz，RF

功率之轉換增益，轉換增益約為-27 dB，但隨著 RF 輸入功率增加，趨勢較不穩

定，無法明確觀察出 P1dB。整體而言，量測結果與模擬在頻率響應趨勢差不

多，但整體轉換增益低於模擬約 15 dB，並且數值較為不穩。 
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圖 3.32 下變頻之量測架設方塊圖 

 

 

圖 3.33 下變頻量測實際架設圖 
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圖 3.34 串接式 LO 功率對比轉換增益下變頻之量測 

 

圖 3.35 串接式 IF 頻率對比轉換增益下變頻之量測 
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圖 3.36 串接式 LO 頻率對比轉換增益下變頻之量測 

 

圖 3.37 串接式 RF 頻率對比轉換增益下變頻之量測 

doi:10.6342/NTU202503352



 76 

  

圖 3.38 串接式 RF 功率對比轉換增益下變頻之量測 

 

3.5.2 串接式上變頻之轉換增益模擬與量測 

圖 3.39 和圖 3.40 為上變頻之量測架設，IF 訊號可透過 Agilent PNA E8361C

做為輸入。LO 的輸入訊號可由 Terasense 訊號源模組產生，能在 136.8 到 156 GHz

產生最大 20 dBm 的功率，並且額外加入 WR6 衰減器，來避免儀器反射功率過

大造成損毀。RF 輸出端因頻率在 300 GHz 且輸出功率太小無法使用功率計做為

量測，因此需額外接下變頻器 VDI WR3.4EHM 至 1 GHz，訊號產生器 Agilent 

E8247C 做為此下變頻器的 LO，最後輸出接上 Keysight PXA N9030B 來量測降

頻後的訊號大小。 

圖 3.41 為 LO 功率對比轉換增益之模擬與量測，當固定 LO 為 140 GHz

時，峰值在 LO 為 5 dBm 時，量測之轉換增益為-26.6 dBm，對比模擬的轉換增

益-16.5 dBm，與模擬相差 10 dB，後續皆以最佳 LO 的功率 5dBm 來做量測。

圖 3.42 為固定 LO 在 140 GHz，IF 頻率的轉換增益，平均轉換增益約-32 dB，
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低於模擬 15 dB。圖 3.43 圖 3.36 為 IF 在 10 GHz 時，LO 頻率的轉換增益平均

為-30 dB， 圖 3.44 為 IF 在 10 GHz 時，RF 頻率的轉換增益平均為-30 dB，其

相近頻率變化較大，低於模擬約 13 dB。圖 3.45 為 RF 在 290 GHz，LO 在 140 

GHz，RF 功率對比的轉換增益，轉換增益約為-27.5 dB ，IP1dB為-10 dBm。 

 

圖 3.39 上變頻之量測架設方塊圖 

 

圖 3.40 上變頻量測實際架設圖 
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圖 3.41 串接式 LO 功率對比轉換增益上變頻之量測 

 

圖 3.42 串接式 IF 頻率對比轉換增益上變頻之量測 
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圖 3.43 串接式 LO 頻率對比轉換增益上變頻之量測 

 

圖 3.44 串接式 RF 頻率對比轉換增益上變頻之量測 
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圖 3.45 串接式 IF 功率對比轉換增益上變頻之量測 

  

doi:10.6342/NTU202503352



 81 

3.6 並接式開關 SHM 電路架構 

本文提出第二種之次諧波混頻器架構，仍採用電阻式之次諧波雙開關混頻器

原理，如圖 3.46 所示，整體由兩個電晶體 M1 與 M2 所構成，並透過互補的差

動 LO 控制電晶體開關，形成交錯導通與截止效果。這兩個電晶體開關分別與 IF

和 RF 並接，在此稱為並接式開關 SHM。本設計中無額外 Vg 與 Vd 偏壓供應，

使其操作於弱反轉區附近。此設計可有效的簡化偏壓電路無額外功耗，同時透過

其非線性導通行為產生所需之二次諧波，實現次諧波混頻功能。 

 

圖 3.46 並接式開關 SHM 電路架構 

由於 M1 與 M2 僅由 LO 訊號交錯控制導通，其導通狀態可視為隨時間變化

的非線性電阻函數，如圖 3.47 所示分別記為當電晶體導通時𝑅𝑜𝑛(𝜔𝐿𝑂𝑡)，與電晶

體處於截止時𝑅𝑜𝑓𝑓(𝜔𝐿𝑂𝑡 + 𝜋)，兩者形成交錯開關，L1用來與開關的寄生電容共

振。當 M1 電晶體為導通時，低阻抗會經過 
1

4
λ，使 RF 端看進去為高阻抗

𝑅𝑂𝐹𝐹(𝜔𝐿𝑂𝑡)。反之，M2 電晶體關閉時，高阻抗會經過 
1

4
λ，使 RF 端看進去為

低阻抗𝑅𝑂𝑁(𝜔𝐿𝑂𝑡 + 𝜋)。這兩種阻抗會隨著 LO 呈現週期性變化，如同(3.2)式與

圖 3.7 之原理，所有奇次諧波成分將互相抵消，僅保留偶數次項，其中以(2𝜔𝐿𝑂t)

為最主要分量。當 RF 注入該節點後，與此 2LO 進行非線性乘積，即可實現次諧

波混頻。 
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此種 
1

4
λ傳輸線與開關結構的組合，等效於對 RF 頻率下的 Ron 與 Roff 進行

阻抗變換，預期使兩者阻抗比值進一步放大，增強開關狀態的分離效果，有助於

提升轉換增益與抑制洩漏，實現更有效率的次諧波混頻轉換。 

  

圖 3.47 並接式開關 SHM 等效電阻模型 

 

3.7 並接式開關 SHM 電路設計與流程 

3.7.1 並接式電路設計 

並接式開關次諧波混頻 SHM 電路的架構與前述串接式開關 SHM 架構高

度相似，主要差異在於開關電晶體的連接位置改為並聯配置而非串聯。因此，在

設計流程上，馬遜巴倫的設計、開關電晶體尺寸的選擇以及走線方式皆沿用相同

的方法。相關設計細節已於第 3.4 節論述，在此不再贅述。 

在 RON 與 ROFF 性能方面，模擬結果如圖 3.48 和圖 3.49 顯示，由於開關位

置的改變，本並接式架構可以利用四分之一波長傳輸線的阻抗轉換來顯著降低導

通電阻 RON，其 RON數值甚至優於傳統串接式開關架構所達到的水準。然而，由
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於電晶體本身的 Ron在 300 GHz 下約為 33 Ω，並未低至理想值，經過 
1

4
λ阻抗

轉換後，ROFF未能如預期般獲得提升，反而低於傳統架構下的 Roff。因此如圖 3.50

所示，整體的 ROFF / RON比值隨之下降。  

整體而言，本並接式開關 SHM 架構在混頻效率與訊號隔離方面並未展現出

明顯的優勢。然而，作為一種新穎的次諧波混頻電路架構，此設計仍具備可行性，

提供了一個值得進一步探索與研究的方向。 

 

圖 3.48 串接與並接式之 RON頻率響應比較 

 

圖 3.49 串接與並接式之 ROFF頻率響應比較 
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圖 3.50 串接與並接式之 ROFF / RON頻率響應比較 

 

3.7.2 並接式 SHM Post-sim 結果 

圖 3.46 為本文的次諧波混頻器電路架構，於最終佈局後模擬下，當 RF 頻

率為 292 GHz、LO 頻率為 140 GHz 時進行下變頻，圖 3.51 顯示了混頻器轉換

增益隨 LO 輸入功率變化之關係，隨著 LO 功率增加，轉換增益亦逐漸提升，並

於 LO 輸入功率達 5 dBm 時趨於飽和，對應了最佳驅動區間。當 LO 功率過低

時，由於開關電晶體導通不完全，造成轉換增益快速下降，影響混頻效率。綜合

考量轉換增益與 LO 功率需求，本文後續設計與模擬皆以 LO 為 5 dBm 來做為操

作條件。 

 圖 3.52 為混頻器在 IF 頻率固定為 12 GHz 時，轉換增益隨 RF 輸入頻率變

化之模擬結果。於 RF 頻率 288 GHz 時，轉換增益為最佳值- 20.73 dB。3 dB 頻

寬可涵蓋 280-315 GHz，展現出本設計於 RF 端具備寬頻操作特性。 

圖 3.53 為混頻器在 IF 頻率固定為 12 GHz 時，LO 頻率於 130-150 GHz 掃

描之轉換增益頻率響應。模擬結果可見，轉換增益於頻段內表現穩定，最佳值出

現在 LO 為 138 GHz 時轉換增益為-20.73 dB。整體而言，設計於目標頻段 140 GHz
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附近能維持穩定的轉換增益，具備良好的 LO 頻率容錯性，有利於實際應用中 

LO 頻率微調與系統整合。 

圖 3.54 為混頻器在 LO 頻率固定為 140 GHz 時，掃描不同 IF 頻率下之轉換

增益響應。模擬結果顯示，於 40 GHz 內，轉換增益皆優於-23.35 dB，最高值在

IF 為 3 GHz 時轉換增益為-20.35 dB，適用於寬頻 IF 訊號處理。 

 圖 3.55 顯示混頻器於 LO 頻率固定 140 GHz、RF 頻率固定 292 GHz 下，轉

換增益隨著 RF 功率變化之模擬結果。隨著 RF 功率逐漸增加，轉換增益緩慢下

降，對應其 IP1dB為 -4.5 dBm。整體而言，透過佈局優化與匹配設計，本次次諧

波混頻器可同時滿足寬頻與高增益等設計目標。 

 

 

圖 3.51 並接式 LO 功率對比轉換增益之模擬 
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圖 3.52 並接式 RF 頻率對比轉換增益之模擬 

 

圖 3.53 並接式 LO 頻率對比轉換增益之模擬 
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圖 3.54 並接式 IF 頻率對比轉換增益之模擬 

 

圖 3.55 並接式 RF 功率對比轉換增益之模擬 

3.7.3 並接式 SHM 電路佈局 

圖 3.56 為並接式次諧波混頻之晶片佈局，使用 TSMC 65 nm 1P9M 製程，

利用厚金屬 M9 層來進行主要射頻訊號走線與輸入輸出 pad，能減少被動元件的

損耗，接地層使用 M1 及 M2 來滿足 DRC 密度限制，整體晶片大小為 500  426 

doi:10.6342/NTU202503352



 88 

m2。 

 

圖 3.56 並接式開關 SHM 電路佈局 

3.8 並接式開關 SHM 量測與結果 

所提出的次諧波混頻器晶片圖如圖 3.57 所示，晶片面積包含 RF、IF 和 LO 

pad 總面積為 500  426 m2， GSG pad 之中心到中心的間距設計為 85 m，其

中 GND pad 加長設計，使其可兼容不同規格探針，涵蓋 75-100 μm 間距，提升

量測靈活性。考量開關電晶體採用 LO 驅動之次諧波混頻結構，電路於操作時 VDS

及 VG為 0，不需額外使用 DC pad 及 ESD 電路，有效簡化電路結構與佈局設計。

此一無偏壓結構亦使電路具備雙向操作特性，可依應用需求作為上變頻或下變頻

混頻器使用，且不額外消耗直流功率，兼具高整合度與低功耗特性。
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圖 3.57 並接式開關 SHM 晶片之顯微鏡圖 

3.8.1 並接式下變頻之轉換增益模擬與量測 

量測架設與 71 相同，量測架設圖可參照圖 3.32 及圖 3.33。圖 3.58 為 LO

功率對比轉換增益之模擬與量測，當固定 LO 為 140 GHz 時，峰值在 LO 為 7 

dBm 時，量測之轉換增益為-27.1 dBm，對比模擬的轉換增益-19.8 dBm，與模

擬相比下降 7.3 dB，考量與前電路做對比，後續皆以 LO 的功率 5 dBm 來做量

測。圖 3.59 為固定 LO 在 140 GHz，IF 頻率的轉換增益，量測平均轉換增益約

-35 dB，低於模擬 13 dB。圖 3.60 為 IF 在 12 GHz 時 LO 頻率的轉換增益平均

為-34 dB，圖 3.61 為 IF 在 12 GHz 時 RF 頻率的轉換增益，其相近頻率轉換增

益變化較大，平均低於模擬約 13 dB。圖 3.62 為 RF 在 292 GHz，LO 在 140 

GHz，RF 功率之轉換增益，轉換增益約為-31 dB。整體而言，量測結果與模擬

在頻率響應趨勢差不多，但整體轉換增益低於模擬約 13 dB，並且數值較為不

穩。 
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圖 3.58 並接式 LO 功率對比轉換增益下變頻之量測 

 

圖 3.59 並接式 IF 頻率對比轉換增益下變頻之量測 
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圖 3.60 並接式 LO 頻率對比轉換增益下變頻之量測 

 

圖 3.61 並接式 RF 頻率對比轉換增益下變頻之量測 

doi:10.6342/NTU202503352



 92 

 

圖 3.62 並接式 RF 功率對比轉換增益下變頻之量測 

3.8.2 並接式上變頻之轉換增益模擬與量測 

量測架設與 76 相同，量測架設圖可參照圖 3.39 及圖 3.40。圖 3.63 為 LO

功率對比轉換增益之模擬與量測，當固定 LO 為 140 GHz 時，峰值在 LO 為 5 

dBm 時，量測之轉換增益為-24.7 dBm，對比模擬的轉換增益-20.3 dBm，與模

擬相差 4.3 dB，後續皆以最佳 LO 的功率 5dBm 來做量測。圖 3.64 為固定 LO

在 140 GHz，IF 頻率的轉換增益，平均轉換增益約-35 dB，低於模擬約 14 dB。

圖 3.65 圖 3.36 為 IF 在 10 GHz 時，LO 頻率的轉換增益平均為-30 dB，圖 

3.66 為 IF 在 10 GHz 時，RF 頻率的轉換增益平均為-30 dB，其相近頻率變化較

大，低於模擬約 9 dB。圖 3.67 為 RF 在 290 GHz，LO 在 140 GHz，RF 功率對

比的轉換增益，轉換增益約為-26.5 dB，IP1dB為-3.5 dBm。 
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圖 3.63 並接式 LO 功率對比轉換增益上變頻之量測 

    

圖 3.64 並接式 IF 頻率對比轉換增益上變頻之量測 
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圖 3.65 並接式 LO 頻率對比轉換增益上變頻之量測 

 

圖 3.66 並接式 RF 頻率對比轉換增益上變頻之量測 
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圖 3.67 並接式 IF 功率對比轉換增益上變頻之量測 

 

3.9 問題與討論 

此次次諧波混頻器設計中兩個電路於量測整體轉換增益皆低於模擬結果約

15 dB，量測之中，量測過程中亦觀察到一特殊現象：當 RF 未接入訊號下針，僅

LO 開啟時，IF 端輸出仍出現一個額外頻譜成分，其頻率剛好在 LO 的 1/12，如

圖 3.68 所示。由於本次量測架設所使用之波導具有明確的截止頻率，理論上可

有效抑制訊號源本身可能存在之低頻雜訊，因此推測該額外頻譜成分可能來自於

混頻器電路本身。 

進一步分析可能原因，推測為 LO 經由混頻器內部非線性效應產生自混頻

或除頻效應所致。然而，在 ADS 模擬下相同條件並未觀察到類似除頻現象，且

實驗過程亦更換過不同 LO 訊號源時，該額外頻譜成分之頻率由 LO/12 變化為

LO/24，尚未釐清真正的原因，可能與實際硬體路徑或未知寄生效應相關。 

由於高頻量測環境中寄生效應難以完全量化，加上訊號源、波導與探針接觸
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等多重因素均可能影響最終轉換增益表現，導致量測與模擬結果存在約 15 dB 的

落差。受限於目前量測條件與可用設備，尚未能進一步釐清該額外頻譜成分的明

確來源，將作為後續研究與優化改善之重點方向。 

 

圖 3.68 RF 關閉，LO 開啟時出現的 tone 

 

圖 3.69 LO 之 1/12 訊號頻譜 
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Chapter 4 結論 

本論文設計實作了三個晶片，包括一個低雜訊放大器與兩個次諧波混頻器。

首先，所設計之 LNA 採用 TSMC 40 nm CMOS 製程，操作頻率於 150 GHz。其

模擬與量測結果高度吻合，實現了 27.74 dB 的高增益，僅出現約 6.5 GHz 的頻率

偏移，整體性能表現優異，可作為高頻接收機的前級電路。其次，採用串接式開

關架構的 SHM 在模擬與量測中均成功證實了次諧波混頻的可行性，但實測轉換

增益較模擬預期值低約 15 dB。最後，並接式開關架構 SHM 利用四分之一波長

傳輸線來放大元件導通與關閉狀態的阻抗差異，但由於λ/4 變換未能如預期有效

提升關閉狀態阻抗，導致整體性能下降，實測轉換增益亦較模擬值低約 13 dB。 

綜合而言，LNA 為本論文最具價值的成果，展現了卓越的高增益表現與良

好的模擬/量測一致性；兩款 SHM 則分別體現了傳統架構與富於創新的探索性架

構，對毫米波前端電路設計具有參考價值與研究意義。 
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