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摘  要 

1 

摘  要 
射频前端电路是接收机的重要组成部分，它一般包含低噪声放大器和下变频

混频器两个模块。数字电视传输的各种标准对数字电视接收系统提出了很多性能

方面的要求，这些要求在射频前端电路模块的设计中都有所体现，本文以数字电

视接收系统为应用，主要围绕射频前端电路的两个模块进行分析与设计。 

首先，本文将射频前端的一般系统指标分为与噪声相关指标、与非线性相关

指标以及其它指标，详细的阐述了它们的基本原理以及它们之间的关系。关于级

联系统的指标分析以及接收机的架构选择也进行了相关的论述； 

其次，对于低噪声放大器中需要考虑的噪声优化、线性度优化以及可变增益

情况下的输入匹配优化问题，本文对它们分别进行了系统的讨论，在此基础之上，

设计了一种适用于多标准数字电视接收系统的宽带可变增益低噪声放大器。 

接着，在分析了电流驱动型无源混频器的增益特性、阻抗特性、噪声特性以

及非线性特性之后，本文设计了射频前端的另一个模块——可变增益电流驱动型

无源混频器，它同样适用于多标准数字电视接收系统。 

最后，将包含本设计的数字电视接收系统芯片在TSMC 0.18 µm工艺下进行

流片，测试结果显示，在系统要求的50 ~ 250 MHz和470 ~ 862 MHz两个频带内，

系统的最低噪声系数为2.0 dB，在整个频带内低于3.5 dB；低噪声放大器的增益

调节范围为-22 ~ 20 dB，步长为2 dB，混频器的增益调节范围为9 ~ 31.5 dB，

增益步长为1.5 dB；在LNA高增益模式下的IIP3大于-8 dBm，在LNA低增益模式

下的IIP3大于27 dBm，S11在整个频带内不同增益下均小于-9.7 dB。 

 

关键词：接收机、射频前端、低噪声放大器、混频器、噪声、线性度、数字电视 

 

中图分类号：TN432 



数字电视接收系统中射频前端电路研究与设计 

2 

Abstract 
As an important component of receiver, RF Front-end generally consists of 

two modules: low noise amplifier and down conversion mixer. The standards of 
digital TV give many performance requirements for digital TV receiver. Those 
requirements will reflect themselves in the course of designing RF Front-end 
circuit. This paper will focus on the analysis and design of two modules of RF 
Front-end in the application background of digital TV receiver system. 

Firstly, this paper classifies the general system specs of RF Front-end into 
three categories: specs about noise, specs about nonlinearity and others 
specs, the fundamental principle of these specs and their relationships will be 
elaborated in detail. The specs of cascade system and the choice of receiver 
architectures also will be described. 

Secondly, this paper systematically discusses problems about low noise 
amplifier such as noise optimization, linearity optimization, and input matching 
optimization at different gain. Furthermore, a wideband variable gain low noise 
amplifier suitable for multi-standard digital TV receiver system is designed.  

Thirdly, after the analysis of current drive passive mixer’s performances such 
as gain, input impedance, noise and nonlinearity is finished, a variable gain 
current drive passive mixer is designed. It is also suitable for multi-standard 
digital TV receiver system. 

Lastly, the digital TV receiver chip including the RF Front-end designed in 
this paper is taped out in TSMC 0.18 µm CMOS process. The measurement 
results show that the minimum NF is 2.0 dB among the frequency range of 50 
~ 250 MHz and 470 ~ 862 MHz and the maximum NF is 3.5 dB; the gain range 
of low noise amplifier is from -22 ~ 20 dB with 2 dB/step and the mixer is from 9 
~ 31 dB with 1.5 dB/step; the IIP3 at maximum LNA gain mode is -8 dBm and 
is 27 dBm at minimum LNA gain mode; S11 is smaller than -9.7 dB at different 
gain among the whole frequency range. 
 
Keywords: Receiver, RF Front-end, Low Noise Amplifier, Mixer, Noise, 

Linearity, Digital TV 
 
Classification Code: TN432 
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第一章  绪论 
1.1 研究背景 

随着人们对高清晰图像和视频的需求越来越大，宽带无线通信技术成为近年

来研究的热点。数字电视由于需要承载几十个甚至上百个频道的信息传输，它需

要在很宽的频带范围内实现，因此也必然要面对宽带通信对设计带来的挑战。数

字电视传输的标准在各个国家和地区可能都不一样，但是其频率范围基本上都是

在 VHF(Very High Frequency，50 ~ 250 MHz)和 UHF(Ultra High Frequency，
470 ~ 862 MHz)这两个频段内，设计出覆盖这两个频段的数字电视接收系统就

能满足世界上绝大多数数字电视传输标准的需求[1]。 
数字电视接收系统对噪声系数的要求通常高于一般的通信系统[4]，这对数字

电视接收系统的射频前端模块提出了不小的挑战。低噪声放大器是决定整个数字

电视接收系统噪声系数的主要模块，近年来有些设计者提出的省略低噪声放大器

的系统架构并不适合用于数字电视接收系统中，因为它们的噪声系数始终很难满

足数字电视接收系统的要求。低噪声放大器的噪声系数和输入匹配的折中关系使

得传统的低噪声放大器很难做到低于 3 dB 的噪声系数，在保证输入匹配的情况

下有效的降低噪声系数仍然是低噪声放大器的设计难点。混频器器作为紧跟在低

噪声放大器之后的模块，虽然它对噪声系数的要求没有低噪声放大器那么高，但

是当低噪声放大器的噪声下降到一定程度之后，它的噪声贡献也会凸显出来，传

统的有源混频器架构由于存在直流电流引起的 1/f 噪声贡献[19]不适合用于零中

频接收机中，取而代之的电流驱动型无源混频器已经受到了越来越多设计者的青

睐。 
尽管级联系统的线性度取决于后级模块，但是这并不代表射频前端模块的线

性度可以不受重视。由于宽带系统在整个频带内聚集了非常多的信号，信号的总

输入功率可能非常大，这些信号之间的交调失真很有可能会对有用信号造成干

扰，因此射频前端模块的线性度仍然具有一定的要求。射频前端模块线性度的具

体要求在数字电视传输标准中都有详细的阐述[4]。 
由于数字电视接收系统的输入信号功率变化范围很广，因此自动增益控制模

块是必不可少的组成部分，这就要求低噪声放大器和混频器都需要设计成可变增

益的模块。设计出一个基本不受工艺和电源电压变化影响的可变增益低噪声放大

器也面临着不小的难题，在增益变化的同时需要保证输入匹配条件的满足。 
综上所述，适用于多标准宽带数字电视接收系统的射频前端电路模块面临着

来自噪声优化、线性度优化、可变增益设计等方面的诸多挑战，设计出一个理想

的射频前端电路需要权衡多方面的考虑。 
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1.2 论文研究内容与贡献 

本文围绕射频前端中的两个电路模块——低噪声放大器和混频器展开研究

与设计。文章首先详细分析了射频前端模块中涉及的系统指标，接着分别对低噪

声放大器和混频器展开了详细的分析与设计，最后将设计进行流片并进行测试验

证。本文的主要贡献如下： 
(1) 详细分析了射频前端模块中与噪声相关、与非线性相关以及其它涉及到

的系统指标； 
(2) 总结了低噪声放大器中关于噪声优化和非线性优化的相关内容，提出了

一种可变增益情况下输入匹配优化技术； 
(3) 设计了一种适用于多标准数字电视接收系统的低噪声放大器，给出了其

中各个模块在设计时的考虑； 
(4) 分析了有源混频器到电流驱动型无源混频器的转变过程以及电流驱动

型无源混频器的各方面性能； 
(5) 设计了一种可变增益的电流驱动型无源混频器，期间提出了一种跨导单

元共模反馈环路补偿实现的新方法； 
(6) 将包含本设计的数字电视接收系统芯片在 TSMC 0.18 µm 工艺下流片

验证，最后给出了测试结果。 

1.3 论文组织结构 

本文的组织结构如下： 
第二章介绍了射频前端所涉及的系统指标，包括与噪声相关、与非线性相关

以及级联系统的指标等，最后简单介绍了系统接收机架构的选择。 
第三章主要介绍低噪声放大器的研究与设计，开始时先简单回顾了传统共栅

和三种共源低噪声放大器结构存在的问题，接着详细介绍了噪声优化以及线性度

优化的方法并提出了一种可变增益情况下输入匹配优化的方法，最后给出了一种

可变增益的宽带低噪声放大器设计。 
第四章阐述射频前端的另一个模块——下变频混频器。首先介绍了混频器从

有源混频器到电流驱动型无源混频器的转变过程，紧接着分析了电流驱动型无源

混频器的各方面性能，最后给出了一种可变增益的电流驱动型无源混频器设计。 
第五章给出了芯片实现与仿真测试结果，并将测试结果与近期发表的论文进

行了对比。 
第六章是本文的工作总结以及提出的一些研究展望。 
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第二章  射频前端系统指标分析 
2.1 一般系统指标分析 

评价射频前端系统的性能指标有很多，设计者们一直在与这些指标进行着顽

强地斗争。这些指标之间往往存在不同程度的折中，对于不同的应用，这些指标

的要求也各不相同。本节将对射频前端所涉及的指标进行详细的分析。 

2.1.1 与噪声相关的性能指标 

任何有用信号之外的信号都可以被认为是噪声。但是通常人们所说的噪声只

代表来源于电路本身所产生的随机信号，这种随机信号叠加在有用信号上对有用

信号造成干扰。从外界环境通过不同的途径叠加到有用信号上的噪声通常被认为

是非线性，与非线性相关的性能指标将在下一小节中阐述，本小节主要阐述与噪

声相关的性能指标。 
在射频前端电路中所涉及的噪声的主要组成部分有：热噪声和 1/f 噪声。电

阻和 MOS 管沟道均会产生热噪声，它们的器件噪声模型在[2]中有很详细的论

述。在高频时，MOS 管除了会产生沟道热噪声之外，由于沟道电压的扰动通过

栅电容耦合到栅极还会产生栅极电流噪声[3]，栅极热噪声的电流可以表示为 

2
ng g4 ΔI KTδg f= ⋅                           (2.1) 

其中 K 为玻尔兹曼常数，T 是温度，δ 是一个经验值，大概在 4~6 之间，参数

gg的表达式为 
2 2

gs
g

ds5
g

g
=
ω C

                            (2.2) 

其中 ω 为电路工作角频率，Cgs 为栅源电容，gds 为源漏电导。从式(2.1)中可以

看出，电路的工作频率越高，栅源电容越大，栅极热噪声的贡献就越大。1/f 噪

声主要是来自 MOS 管，它的器件噪声模型在[2]中也可以找到。由于 1/f 噪声与

频率成反比，一般只有在 1MHz 以下频率时，它才会显现出来。1/f 噪声在零中

频接收机中处理不好时会大大增加系统的噪声，这点在本章后续部分会再次提

及。 

1、噪声系数(NF，Noise Figure) 
噪声系数是接收机中衡量噪声最重要也是最常用的系统指标，它是指接收机

输入端的信噪比(SNR，Signal-Noise Ratio，有用信号与噪声的功率之比)与输出

端信噪比之比，它的表达式为 
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in

out

SNRNF
SNR

=                           (2.3) 

用 dB 的方式表示为 

in
dB

out

10log SNRNF
SNR

=                         (2.4) 

对一个无噪声系统来说，其输入信噪比等于输出信噪比，则它的噪声系数为 0 
dB，由此可见，噪声系数是一个衡量系统信噪比下降的指标，噪声系数越小，

系统噪声性能越好。计算噪声系数有时并不需要去分别计算系统的输入和输出信

噪比，噪声系数有很多变化的等效表达式，例如 

si ni no noin

out so no ni p noi

/
/

P P P PSNRNF
SNR P P P A P

= = = =
⋅

              (2.5) 

在式(2.5)中，Psi，Pni，Pso，Pno 分别表示输入信号功率，输入噪声功率，输出

信号功率，输出噪声功率，Ap表示系统的功率增益。输入噪声功率 Pni是指由信

号源内阻产生的噪声功率在输入端的表现，它与系统的功率增益相乘后得到的

Pnoi 就代表信号源内阻产生的噪声经过系统放大后在输出端所产生的噪声贡献。

总的噪声功率 Pno包含两部分：由信号源内阻产生的噪声经过放大后输出的噪声

和系统本身产生的噪声。前者即 Pnoi，如果后者被记为 Pnoo，由式(2.5)可以进一

步得到 

no noi noo noo

noi noi noi

1P P P PNF
P P P

+
= = = +                   (2.6) 

式(2.6)显示了噪声系数与系统内部噪声之间的关系。在对系统的噪声系数进行粗

略测试时可能会用到这个关系式。 
在具体的电路中手工计算噪声系数时，另一种直观的表达式更加适合手工计

算。假设信号源内阻为 RS，电路内部的等效输出噪声功率为 2
nv ，如图 2-1 所示。 

Noiseless
Circuit

2
nvRS

2
n,RSv

vin

SNRin SNRout

vout

A0

Zin

 

图 2-1  手工计算噪声系数时的等效电路 

2
n,RSv 是 RS产生的热噪声，A0为电路的电压增益，由于电路内部的噪声全部被等
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效到输出，此时它是一个无噪声电路(Noiseless Circuit)。假设电路的输入阻抗为

Zin，则输入信噪比为 
2 2 2
in S in

in 2 2 2
n,RS S n,RS

( ) /
( ) /

v α R vSNR
v α R v

⋅
= =

⋅
                       (2.7) 

其中 α是信号源内阻和输入阻抗的分压系数，为 Zin/(Zin + RS)。输出信噪比为 
2 2 2
in 0

out 2 2 2 2
n,RS 0 n

v α ASNR
v α A v

⋅ ⋅
=

⋅ ⋅ +
                      (2.8) 

根据式(2.7)和(2.8)，噪声系数的表达式可以进一步被化简为 
2 2 2 22 2
n,RS 0 nin n

2 2 2 2 22 2
in 0 0n,RS n,RS

11
v α A vv vNF

v α A α Av v

⋅ ⋅ +
= ⋅ = + ⋅

⋅ ⋅ ⋅
           (2.9) 

值得注意的一点是，式(2.9)中 2
nv 仅仅是由电路内部产生的噪声功率，并不是输

出端的噪声总功率，它只是输出端噪声总功率的一部分，另一部分是由于信号源

内阻 RS 的噪声经过放大后在输出端的体现，式(2.8)的分母部分才是输出端的噪

声总功率。由于 0α A⋅ 表示从 vin到 vout 的总电压增益，如果它被记为 AV，表达式

(2.9)可以写成 
2
n

2
S V

1
4

vNF
KTR A

= +
⋅

                         (2.10) 

这就是设计者在进行手工计算时常用的一个噪声系数的表达式。这里的输出噪声

使用噪声电压来表示的，在某些特定的场合下，如果输出噪声是用噪声电流来表

示的，结合电路的输出阻抗 Zout，可以进行如下推导 
2 22
n outn

2 2
S V S V

1 1
4 4

i ZvNF
KTR A KTR A

⋅
= + = +

⋅ ⋅
               (2.11) 

2 2
n n

2 2
out S m

S 2 2
out in

1 1
414

i i
v KTR GKTR
Z v

= + = +
⋅

⋅ ⋅
          (2.12) 

其中 Gm 为从 vin处看到等效输入跨导， 2
ni 为电路内部的等效输出电流噪声功率。

需要特别指出的是，上述所有噪声系数的表达式都与电路输入是否匹配没有关

联。 

2、灵敏度(Sensitivity) 
灵敏度与噪声的关系如此密切，所以这个系统指标被放在与噪声相关的系统

指标中进行讨论。接收机的灵敏度是指接收机能够正确接收的最小信号功率，所
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谓能够正确接收是指在接收很小功率的输入信号时仍然能够满足系统的输出信

噪比要求，这个信噪比要求与信号的调制和解调方式有关。在数字电视接收系统

中，不同的标准和不同的调制方式对输出信噪比的要求可以在[4]中找到。根据噪

声系数的表达式(2.3)，可以推出以下等式 

si ni outP P NF SNR= ⋅ ⋅                        (2.13) 

其中 Psi 和 Pni表示单位赫兹下输入信号功率和输入噪声功率，将式(2.13)等号两

边同时在信号带宽 B(单位是赫兹)内积分可以得到总的输入信号功率 Psi,tot 为 

si,tot ni outP P NF SNR B= ⋅ ⋅ ⋅                     (2.14) 

以 dB 和 dBm 的方式表示，式(2.14)可以表示成 

si,tot ni outdBm/Hz dB dBdBm
10logP P NF SNR B= + + +          (2.15) 

如果在已知最小要求的输出信号比 SNRout,min 的情况下，由式(2.15)就可以得出

灵敏度 Psen的表达式 

sen ni out,mindBm dBm/Hz dB dB
10logP P NF B SNR= + + +         (2.16) 

在式(2.16)中， ni dBm/Hz
P 参数的大小在之前计算输入信噪比时曾经被提及，由于

信号源的内阻 RS 的噪声功率是 4KTRS，在接收机的输入完全匹配的情况下，输

入噪声功率的表达式为 

( )2 2
n,RS n,RS

ni dBm/Hz
S S

/ 2
4

v v
P KT

R R
= = =                  (2.17) 

在常温下，接收机输入匹配时的输入噪声功率 KT 的值为-174 dBm/Hz。 

3、噪声基底(Noise Floor) 
在对芯片进行测试时，设计者们经常会提到噪声基底的概念。噪声基底通常

有输入噪声基底和输出噪声基底之分，输出噪声基底只需要将输入噪声基底加上

增益的值即可得到，因此这里只讨论输入噪声基底。输入噪声基底是指系统输入

端的积分噪声总功率，它与系统的噪声系数、信号带宽和输入噪声功率有关。关

于它的推导仍然可以使用图 2-1 来说明，注意这里的“系统输入端”是指 vin，它

的噪声总功率 Pni,tot 为 

no no si ni
ni,tot ni ni

V so si so no

/
/ /

P P P PP P NF P
A P P P P

= = = ⋅ = ⋅              (2.18) 

将式(2.18)等号两边同时在信号带宽 B 内积分，可以推出 Noise Floor 用 dBm 表

示的表达式为 

nidBm dBm/Hz dB
10logNoise Floor P NF B= + +               (2.19) 
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可以看出，噪声系数的值将被直接叠加到噪声基底的表达式中，在匹配时

Pni|dBm/Hz的值是确定的，如果带宽固定，噪声基底只与噪声系数有关。值得注意

的是，式(2.16)中等式右边的前三项就是噪声基底，所以有时候也将灵敏度表述

为输入噪声基底与要求的输出最小信噪比之和。由于输出噪声基底的值可以在频

谱仪中直接读出，它减去增益后就可以得到输入噪声基底，所以有时候在没有更

好的噪声系数测试仪器的情况下可以利用式(2.19)粗略估计噪声系数的值。 

2.1.2 与非线性相关的性能指标 

非线性通常可以分为静态非线性和动态非线性，静态非线性是指电路的输出

响应与电路输入端或者输出端过去的状态无关，即电路中不包含有储能元件，动

态非线性则正好相反。静态非线性电路的分析只需要采用幂级数的方法即可以，

而动态非线性则需要采用沃尔特拉级数的方法进行分析。绝大多数的模拟射频电

路都可以被近似认为是静态非线性电路，通过幂级数的方法来分析它们通常可以

获得很好直观性，这对于用来指导设计非常重要。沃尔特拉级数的方法虽然比幂

级数的方法能获得更高的精度，但是由于其较高的复杂性和较差的直观性通常很

少在电路分析时使用。本小节将使用幂级数的方法分析与非线性相关的一些性能

指标。 
理解非线性的来源对于从根本上弄清非线性的本质是很有帮助的，对于静态

非线性而言，非线性的几个主要来源如图 2-2 所示，它们分别是：(a) 非线性电

阻，(b) 非线性电导，(c) 非线性跨导，(d) 多维非线性跨导。在动态非线性电路

中的非线性来源可能还有非线性电容和电感，在此不作讨论。在 CMOS 工艺中，  

iv=f(i) i=f(v)v

i=f(v)v i=f(u,v,...)vu

(a) (b)

(c) (d)

...

 

图 2-2  静态非线性的主要来源 

由于经常使用MOS管将电压转换成电流，因此跨导的非线性是经常遇到的问题，

例如用于放大的 MOS 管的跨导就是一个多维跨导非线性问题。以输出电流 iout(t)
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受控于 vin(t)的非线性模型为例，它的幂级数的展开为 

1 1

2 3
out 1 in 2g in 3g in( ) ( ) ( ) ( )i t g v t K v t K v t= ⋅ + ⋅ + ⋅ +            (2.20) 

其中 1g 、
12gK 、

13gK 分别为一次项、二次项、三次项系数，它们的大小分别为 

in

out
1

in 0

( )
( )

v

i tg
v t

=

∂
=
∂

                           (2.21) 

( )1

in

2
out

2g 2
in 0

( )1
2 ( )

v

i tK
v t

=

∂
=

∂
                      (2.22) 

( )1

in

3
out

3g 3
in 0

( )1
6 ( )

v

i tK
v t

=

∂
=

∂
                      (2.23) 

其中 vin = 0 实际上是表示电路的直流偏置点。对于弱非线性而言，将幂级数展

开至三次项为止就足够用来描述系统的非线性，因此在后续的分析中，幂级数展

开被认为只包含前三次项系数。 

2.1.2.1 单频点激励下的非线性指标 

当输入信号 vin为单频点信号 Acos(ω0t)时，将它代入式(2.20)后化简可以得

到 

1 1

1 1

0
2 3

out 2g 1 3g

2 3
2g 3g0 0

cos( )

cos(2 ) cos(

1 3( )
2 4

1
2 4

31 )

ω ti t K A g A K A

K A Kω t A ω t

 = + + 
 

+ + +

       (2.24) 

 ω0 0

(2)

(1)
(3)

(2)
(3)

ω2ω0 3ω0  
图 2-3  单频点激励下的输出频谱示意图 

图 2-3 给出了单频点激励下的输出频谱示意图，其中箭头上方括号内的数字代

表各次项的系数，例如在 ω0频率处的幅值既包含一次项系数又包含三次项系数，

当然在幂级数展开至更高次项时它还包含五次、七次以及所有奇次项的系数。奇

次频率处的信号幅度只与奇次项系数有关，偶次频率处信号同样如此。当输入单

频点信号时，在输出端产生了新的频率成分，在直流、两倍频和三倍频处都存在

一定功率强度的信号，这就是所谓的非线性失真。 



第二章  射频前端系统指标分析 

11 

1、1 dB 增益压缩点 

由于在式(2.24)中 cos(ω0t)的系数是
1

3
1 3g

3
4

g A K A+ ，当
13gK 与 g1的系数符号

相反时，随着信号幅值 A 的增加，增益将会被减小，这种现象就被称为增益压

缩现象，而 MOS 管恰好符合
13gK 与 g1系数符号相反的特性[7]。设计者通常用 1 

dB 增益压缩点来表征这种非线性，它是指随着输入信号幅度的增加，实际增益

与理想线性情况下的增益相差 1 dB 时所对应的信号幅度大小，由此可以列出以

下式子 

1

2
1 3g in,1 1dB20log 20log3 1dB

4
gg K A =+ −             (2.25) 

求解式(2.25)可以得出 Ain,1dB 的大小为 

1

1
in,1dB

3g

0.145 gA
K

=                         (2.26) 

式(2.26)给出的是输入信号峰值的大小，若需要将它换算成 50 欧姆阻抗对应的

功率值，可以使用以下变换等式 

( )in,1dB in,1dBdBm p
20log 10 dBA A= +                  (2.27) 

其中 in,1dB p
A 代表 1 dB 压缩点的峰值，在推导式(2.27)时需要注意的是，计算功

率时使用的是信号有效值。 

2、谐波失真(HD，Harmonic Distortion) 
输入单频点信号，得到的频谱却不仅仅只有输入频点的信号(也叫基频信

号)，还有二倍频、三倍频等信号，谐波失真就是用来评价这些干扰信号对有用

信号的影响程度，它表示处于各次谐波频率处的幅值与基频信号幅值之比，由于

基频成分中
1

3
3g

3
4

K A 在弱非线性时非常小，所以在计算时它可以被忽略。由式

(2.24)可以得出二次谐波失真 HD2和三次谐波失真 HD3分别为 

12g
2

1

1
2

K
HD A

g
=                          (2.28) 

13g2
3

1

1
4

K
HD A

g
=                         (2.29) 

3、总谐波失真(THD，Total Harmonic Distortion) 
总谐波失真是一个用来评价高精度运放输出频谱纯净度的参数，它能够准确

的反映输出信号与单一频点正弦信号的相似程度。总谐波失真的定义是：除基频
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之外的所有谐波功率的总和与基频功率之比[2]。对于只考虑三阶非线性的情况

下，总谐波失真的表达式为 

1 1

1

2 3
2g 3g

2 2

3
1 3g

2

1 1
2 4

3
4

K A K A

g
THD

A K A

   +   
   =

 
 + 
 

                (2.30) 

2.1.2.2 双频点激励下的非线性指标 

双频点激励下的非线性测试是数字电视接收系统芯片最重要的测试内容之

一，它能够反映当存在外界干扰信号时系统能否达到相应的性能指标。假设输入

信号 vin为 ω1和 ω2频点处两个幅值相同的余弦信号叠加，即 

in 1 2( ) cos( ) cos( )v t A t A t= +ω ω                   (2.31) 

将式(2.31)代入式(2.20)后可以得到 

[ ]

[ ]

[ ]

[ ]

[ ]

1 1

1

1

1

1

1

2 3
out 2g 1 3g

2
2g

3
3g

2
2g

3
3g

1 2

1 2

1 2

1 2 1 2

1 2 1 2

1 2 2 1
3

3g

cos( ) cos( )

cos(2 ) cos(2 )

cos(3 ) cos(3 )

cos( ) cos(

9(

)

cos(2 ) cos( 2 )

cos(2 ) co

)
4

1
2
1
4

3
4
3
4

s(2

ω t ω t

ω t ω t

ω t ω t

ω ω t ω ω t

ω ω t ω ω

ω

i t K A g A K A

K A

K A

K A

ω ωA ω

K A

K

  +

+

+

+ +

= + + 
 

+

+

+ −

− +

+ +

+ −

+ +[ ])

     (2.32) 

当输入两个不同频点信号时，在输出端产生了更多组合频点的信号，在这些组合

频点信号中，有的频点因与基频信号相隔比较远而可以被滤波器滤除，例如 2ω1、  
ω1 + ω2等频点，但是有的频点却在输入信号附近而严重干扰输入信号，例如 2ω1 
– ω2 频点，当输入信号的两个频点相隔很近的时候，这个频点也会与输入信号

的两个频点相隔很近。图 2-4 给出了相同幅度的双频点激励下输出频谱示意图，

各个频点信号大小以及它们之间的位置关系均在图中标出，图中还标出了二次谐

波失真(HD2)和三次谐波失真(HD3)的大小，需要指出的是，本文将谐波失真归纳

为单频点激励下的性能参数并不代表在双频点激励下不存在谐波失真，双频点激

励时每一个频点都有自己的谐波失真。图中的 IMD2 和 IMD3 参数会在接下来阐

述。 
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0

ω
1-ω

2 

2ω
1-ω

2 

ω
1

ω
2

2ω
2-ω

1 

2ω
1

ω
1+
ω

2 

2ω
2

3ω
1

3ω
2

2ω
1+
ω

2 
2ω

2+
ω

1 

6dB

9.54dB

IMD2 HD2

IMD3 HD3

1

3
1 3g

9
4

g A K A+

1

2
2gK A

1

2
2g

1
2

K A

1

3
3g

1
4

K A
1

3
3g

3
4

K A

ω

 

图 2-4  双频点激励下输出频谱示意图 

1、1 dB 减敏点 
减敏(Desensitization)现象是指当输入一个小的有用信号时，在其它频点处

同时有一个大信号干扰(Blocker)存在会造成有用信号增益下降。它的输出响应有

别于本文前面所提到的当输入是两个相同幅值的小信号时的输出响应，分析时应

该假设输入信号为两个不同频点不同幅值的余弦信号的叠加，其表达式为 

in 1 1 2 2( ) cos( ) cos( )v t A t A t= +ω ω                    (2.33) 

而且此时 A1cos(ω1t)是有用小信号，A2cos(ω2t)是干扰大信号，所以 A2>>A1。将

式(2.33)代入式(2.20)后，如果只保留有用信号频点的幅值，则有 

1 1

2 2
out 1 3g 1 3g 2 1 1

3 3( ) cos( )
4 2

i t g K A K A A t = + + + 
 

ω           (2.34) 

由于 A2>>A1，式(2.34)可以进一步化简为 

1

2
out 1 3g 2 1 1

3( ) cos( )
2

i t g K A A t = + + 
 

ω                (2.35) 

与 1 dB 压缩点类似，1 dB 减敏点是由于与输入信号不同频点处的大信号干扰存

到导致有用信号增益下降 1 dB 所对应的干扰信号的幅值，用类似的方法可以算

出 1 dB 减敏点为： 

1

1
in,1dB

3g

0.0725 gB
K

=                        (2.36) 

这里的Bin,1dB是指干扰信号(Blocker)的幅值，这点需要与 1 dB压缩点相区分，但

是 1 dB减敏点在表达式上与 1 dB压缩点很相似，1 dB压缩点是 1 dB减敏点的 2

倍，如果用dB来表示的话，两者相差 3 dB。当存在滤波器抑制干扰信号的情况

下，滤波器的抑制量会直接加到 1 dB减敏点的表达式中[5]，它是一个用来评价

系统受大信号干扰情况下性能的参数。 

2、交调失真(IMD，Intermodulation Distortion) 
双频点激励下输出端产生的非基频频率成分中，除了谐波失真频点之外，剩
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余的频点都为交调失真频点，与谐波失真类似，评价这些频点的信号对有用信号

的影响程度的参数是 IMDn(Intermodulation Distortion，有些资料中也将它记为

IMn，本文将 IMn记为各阶交调失真频点处的幅值，注意区分二者)，其中 n 代表

阶数，它的定义为各阶交调失真频点信号的幅值与基频信号幅值之比，由式(2.32)
可以得出 

12g
2

1

K
IMD A

g
=                         (2.37) 

13g 2
3

1

3
4

K
IMD A

g
=                        (2.38) 

将式(2.37)、(2.38)与式(2.28)、(2.29)比较，可以发现 IMD2是 HD2的两倍，IMD3

是 HD3的三倍，于是在图 2-4 中出现了 6 dB 和 9.54 dB 两个数值。有一个有趣

的现象值得一提，当输入信号幅度 A 每增加 1 dB 时，输出基频信号幅度增加 1 
dB，IM2增加 2 dB，IM3增加 3 dB，但是 IMD2增加 1 dB，IMD3增加 2 dB。 

3、输入二阶交调截点(IIP2，Input Second Intercept Point)和输入三阶交调截

点(IIP3，Input Third Intercept Point) 
系统的交调失真量是一个随着系统的输入信号幅度大小变化而变化的量，用

它来表征系统的交调非线性时不方便各个系统之间的相互比较，于是就有了输入

二阶交调截点和输入三阶交调截点这两个参数的诞生。前面已经提到，输入信号

幅度每增加 1 dB，输出基频信号增加 1 dB，IM2增加 2 dB，IM3增加 3 dB，随

着输入信号幅度的逐渐增加，IM2和 IM3如果继续以这种趋势增加就有会与输出

基频信号相等，而这两个“相等”的点所对应的输入信号的幅值就是 IIP2 和 IIP3，
对应的输出信号幅度是 OIP2(Output Second Intercept Point)和 OIP3(Output 
Third Intercept Point)，令式(2.37)和(2.38)等于 1 后可以算出 IIP2 和 IIP3 的大

小为 

1

1
IIP2

2g

gA
K

=                              (2.39) 

1

1
IIP3

3g

4
3

gA
K

=                           (2.40) 

式中 AIIP2和 AIIP3代表信号的峰值。可以看出，这两个参数只与幂级数的展开系

数有关。比较式(2.40)和(2.26)时会发现，两者仅仅相差一个倍数的关系，可以

很容易算出，如果以 dBm 来表示，IIP3 要比 1 dB 压缩点大 9.6 dBm，因此当输

入信号幅度到达 AIIP3值时，增益已经被严重压缩。所以这里需要注意的是，IIP2
和 IIP3并不是一个直接测量的值，实际的非线性会使得输入信号还没有达到AIIP3
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大小时就使得基频输出和交调输出压缩严重，如图 2-5 所示，在对数坐标系中，

基频输出信号(Fundamental)的斜率是 1 dB/dB，IM3信号的斜率是 3 dB/dB，两

条固定斜率的延长线的交点所对应的输入信号即为 IIP3 的值，对应的输出信号

值为 OIP3，IIP2 也有类似的图形，只不过 IM2信号的斜率是 2 dB/dB。 

Input

Output

IIP3

OIP3
(log scale)

Fundamental

IM31 dB/dB

3 d
B/dB

 

图 2-5  IIP3 实际测试图 

在测试中，如果已知当前的输入信号功率就可以通过所获得的 IM2和 IM3的

值来计算 IIP2 和 IIP3 的大小，由式(2.37)、(2.38)、(2.39)和(2.40)可以推出 

IIP2
2

1A A
IMD

= ⋅                           (2.41) 

IIP3
3

1A A
IMD

= ⋅                          (2.42) 

如果以 dBm 形式表示，可以进一步得到 

IIP2 in IMD2P P P= −                          (2.43) 

IIP3 in IMD3
1
2

P P P= −                         (2.44) 

其中 PIIP2、PIIP3、Pin、PIMD2、PIMD3 都是它们各自的功率值，单位均为 dBm。

在运用式(2.43)和(2.44)时有一个前提，两个输入频点信号的幅度必须相同。 
以上所讨论的二阶交调截点和三阶交调截点仅仅局限于频带内的各个信道

之间的非线性干扰，带外的两个干扰信号也有可能产生交调成分而影响带内信

号，而且这两个带外干扰信号幅度未必相等，如图 2-6 所示。如果两个输入频

点信号幅度不同时，不能使用式(2.43)和式(2.44)来计算带外 IIP2 和 IIP3 的大小，

但是可以将两个不同幅度的信号等效成带内两个相同幅度的信号。假设输入信号

为式(2.33)，将它代入式(2.20)后可以得到以下幂级数展开表达式 



数字电视接收系统中射频前端电路研究与设计 

16 

[ ] [ ]

1 1

1 1

1 1

2 3
out 3g 1 2 3g 1 1 1 1

2 3

2
1

3g 1 2 3g 2 1 2 2

2
3g 1 2 3g 1 2 2 12

3 3( ) cos( )
2 4

3 3 cos( )
2 4

3 3cos (2 ) cos (2 )
4 4

I t K A A K A g A t

K A A K A g A t

K t K A A tA A

 = + + 
 
 + + + 
 

+ − + − +

ω

ω

ω ω ω ω

(2.45) 

2ω
1-ω

2 

ω
1

ω
2

In Band

IMD3

ωω
3

ω
4

 

图 2-6  带外两个不同幅度的非线性输入情况下输出频谱示意图 

对比等式(2.45)和等式(2.32)中在 2ω1 – ω2频点处的系数可以发现，如果令 

23
in,eff 1 2A A A=                         (2.46) 

在 2ω1 – ω2频点处的交调量可以认为是由两个幅度都为Ain,eff的带内输入信号产

生的交调量，如图 2-6所示中，在ω3和ω4两个频点的带内信号同样会产生在2ω1 
– ω2频点处的交调量，此时带外 IIP3 的表达式用 dBm 来表示为 

IIP3,OB in,eff IMD3
1
2

P P P= −                      (2.47) 

in,eff in1 in2
2 1
3 3

P P P= +                       (2.48) 

其中 Pin1和 Pin2是在 ω1和 ω2两个频点处的输入信号功率，在计算 PIMD3时需要

先利用式(2.48)求出 ω3和 ω4两个频点处的等效输出功率。注意图 2-6 中两个带

外信号在频带的右边，当它们在频带的左边时，等效带内输入信号幅度计算公式

应该为 

23
in,eff 1 2A A A=                         (2.49) 

计算带外 IIP2 时有类似的方法，在此不再赘述。 

2.1.3 其它指标 

在射频集成电路设计中，设计者除了会遇到上述所提到的噪声和非线性相关

的指标之外，还可能会遇到一些其它指标。本小节简单介绍一下输入反射损耗、

信号噪声失真比和动态范围的概念。 

1、输入反射损耗(Input Return Loss) 
输入反射损耗是用来评价射频芯片输入端匹配程度的参数，它与 S 参数中
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的 S11 是等效的，假设信号源内阻为 RS，射频芯片的输入阻抗为 Zin，则 S11
用 dB 来表示时的表达式为 

in S
dB

in S

11 20log Z RS
Z R

−
=

+
                    (2.50) 

一般来说，射频芯片都要求 S11 在-10 dB 以下。在保证输入匹配的情况下同时

获得很好的噪声特性是低噪声放大器设计的难点。 

2、信号噪声失真比(SNDR，Signal to Noise and Distortion Ratio) 
由于失真信号本身也是一种噪声，当这个失真信号已经超过噪声功率时，如

果此时仍然使用信噪比来衡量系统的性能就不是那么合理了，因为此时失真对信

号的干扰更加严重。为了同时评价噪声和非线性对信号的干扰，引入信号噪声失

真比的概念，它的定义为 

in
in

ni di

PSNDR
P P

=
+

                       (2.51) 

其中 Pin 代表输入信号功率，Pni 代表等效输入噪声功率，Pdi 代表等效输入非线

性功率，这个非线性通常是指等效输入 IM3 的功率，如果二阶非线性在系统中

占主要，它也可以是指等效输入 IM2 的功率。很显然，在输出端也存在相同的

SNDR，只是式(2.51)中所有的功率值都代表输出的值，它与输入 SNDR 大小是

相同的。 

3、动态范围(DR，Dynamic Range) 
动态范围在射频设计中是指能够正确处理的信号功率范围，它的上限一般是

指增益下降 1 dB 所对应的输入信号功率，下限是灵敏度。这个动态范围在定义

时没有考虑非线性的因素，当信号功率增加到一定程度时，非线性会严重影响系

统的性能。于是设计者重新将上限定义为：双频点信号激励下三阶交调频点处的

信号功率等于系统的输出噪声基底时所对应的输入信号功率。设计者们通常把这

种动态范围称为无杂散动态范围(SFDR，Spurious-free Dynamic Range)。由式

(2.44)可以导出 

IIP3 in IMD3
1
2

P P P= −                               (2.52) 

( )in out IM3,out
1
2

P P P= − −                       (2.53) 

 ( ) in IM3,in
in in IM3,in

31
2 2

P P
P P P

−
= − − =            (2.54) 

其中 PIM3,in 为等效输入三阶交调频点功率值，它与 PIM3,out 相差一个系统增益，

由式(2.54)可以进一步推出 
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IIP3 IM3,in
in

2
3

P P
P

+
=                         (2.55) 

三阶交调频点处的信号功率等于系统输出噪声基底时所对应的输入信号功率也

可以被认为是——等效输入三阶交调频点功率值等于系统输入噪声基底所对应

的输入信号功率，由式(2.19)噪声基底的表达式，可得出在输入匹配时 SFDR 的

上限 Pmax为 

( )IIP3
max

2 174 dBm 10log
3

P NF B
P

+ − + +
=             (2.56) 

再由式(2.16)中灵敏度的表达式可以得出 SFDR 的表达式为 

( )IIP3
out,mindB

2 174 dBm 10log
3

P NF B
SFDR SNR

+ − −
= −     (2.57) 

将 SFDR、IIP3、OIP3、灵敏度、噪声基底这些参数同时在一张图中展示的情况

如图 2-7 所示。 

input 

output 

IIP3

noise floor 

OIP3

sensitivity

SFDR

IM3Fun
da

men
tal

(log scale)

out,minSNR

 

图 2-7  SFDR 等参数综合示意图 

2.2 级联系统指标分析 

由于在接收系统中涉及到多个模块之间的级联，因此系统在级联之后的性能

才是系统在测试端表现出来的性能，研究级联系统的指标对于将仿真结果与测试

结果相对应起来具有重要的意义。本节将介绍几个重要的参数在系统级联之后的

特点，在分析时，先以两级系统为例进行推导，然后将推导结论延伸到多级系统。

两级级联系统分析时的示意图如图 2-8 所示，其中 α1、α2、α3和 β1、β2、β3分

别为第一级和第二级幂级数展开的各次项系数，RS 为信号源内阻， 2
n1v 和 2

n2v 为
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各级等效输出噪声，x(t)为第一级实际输入信号，vo1(t)、vo2(t)为各级输出信号。 

α1, α2, α3 β1, β2, β3

Rin

2
n1v 2

n2v
RS

vin(t)

vo2(t)

Stage 1 Stage 2

x(t) vo1(t)

 

图 2-8  两级级联系统 

在接收系统中，第一级通常为低噪声放大器，第二级为下变频混频器，由于

二者之间的接口不需要进行阻抗匹配，所以在图 2-8 中并没有将第一级的输出

阻抗和第二级的输入阻抗标示出来，第一级输出的电压信号通常被直接加到第二

级输入上。x(t)、vo1(t)和 vo2(t)三者之间的关系为(只考虑三次非线性) 

( ) ( )2 3
o1 1 2 3( ) ( ) ( ) ( )v t α x t α x t α x t= + +                 (2.58) 

( ) ( )2 3
o2 1 o1 2 o1 3 o1( ) ( ) ( ) ( )v t β v t β v t β v t= + +             (2.59) 

将式(2.58)代入(2.59)后可以得到 

( ) ( )

( ) ( )

22
o2 1 1 2 1 1 2

33
3 1 1 2 2 1 3

( ) ( ) ( )

2 ( )

v t α β x t α β α β x t

α β α α β α β x t

= ⋅ + + ⋅

+ + + ⋅ +
          (2.60) 

其中只列出了前三次项的系数。 

2.2.1 1 dB 增益压缩点级联分析 

根据式(2.60)中级联系统的表达式，再结合前面关于单个模块 1 dB 压缩点

的分析，可以得出两级级联系统 1 dB 压缩点的表达式为 

1 1
in,1dB 3

3 1 1 2 2 1 3

0.145
2
α βA

α β α α β α β
=

+ +
              (2.61) 

将等式(2.61)改写成 
2

3 1 32 2
2
in,1dB 1 1 1

21 1
0.145

α α βα β
A α β β

= ⋅ + +                (2.62) 

通过仔细追溯两级级联系统输出三次项系数的来源可以发现[7]，由于涉及到与非

常高的频率之间的混频，式(2.62)等式右边绝对值内第二项可以忽略。在前文的

讨论中已经分析了第一级和第二级各自的 1 dB 压缩点为 
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1
in1,1dB

3

0.145 αA
α

=                      (2.63) 

1
in2,1dB

3

0.145 βA
β

=                      (2.64) 

由式(2.62)、(2.63)和(2.64)可以推出 
2
1

2 2 2
in,1dB in1,1dB in2,1dB

1 1 α
A A A

≈ +                     (2.65) 

两级模块级联后，它的 1 dB 压缩点可以看成是第一级模块的 1 dB 压缩点与第二

级模块的等效 1 dB 压缩点的并联，第二级模块的等效 1 dB 压缩点为第二级模块

本身的 1 dB 压缩点除以第一级模块的增益。由于第二级模块的 1 dB 压缩点需要

除以第一级的增益，所以级联系统的 1 dB 压缩点主要取决于后级模块。对于多

级模块级联的情况，它的 1 dB 压缩点为 
2 2 2
V1 V1 V2

2 2 2 2
in,1dB in1,1dB in2,1dB in3,1dB

1 1 A A A
A A A A

≈ + + +                (2.66) 

其中 AV1和 AV2为第一级模块和第二级模块本身的增益。由于在芯片的最前端涉

及输入匹配的问题，因此上述得出的 1 dB 压缩点等效到输入信号 vin时需要减小           
6 dB(假设输入完美匹配的情况下)。 

2.2.2 线性度级联分析 

沿着计算级联系统 1 dB 压缩点的思路，很容易由式(2.60)得出两级级联系

统的 IIP2 和 IIP3 分别为 

1 1
IIP2 2

2 1 1 2

α βA
α β α β

=
+

                          (2.67) 

1 1
IIP3 3

3 1 1 2 2 1 3

4
3 2

α βA
α β α α β α β

=
+ +

              (2.68) 

可以将它们与各级模块本身的 IIP2 和 IIP3 联系起来，表达式为 
2
1

2 2 2
IIP2 IIP2,1 IIP2,2

1 1 α
A A A

= +                          (2.69) 

2
1

2 2 2
IIP3 IIP3,1 IIP3,2

1 1 α
A A A

≈ +                          (2.70) 

可以看出，IIP2、IIP3 和 1 dB 压缩点具有同样的级联特性，对于更多级系统的

IIP2 和 IIP3 的级联的表达式与式(2.66)是类似的，此处不再单独列出。值得一提
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的是，当 IIP2 和 IIP3 等效到输入信号 vin时，仍然需要减去 6 dB(或者幅值减半)。 

2.2.3 噪声系数级联分析 

可以通过先计算整体两级系统的噪声系数来找到它与各个单独模块噪声系

数的关系，由图 2-8 可知系统整体增益为 

in
V 1 1

in S

RA α β
R R

= ⋅ ⋅
+

                      (2.71) 

系统输出端的总噪声为 

2 2 2 2
n,out n2 n1 1v v v β= + ⋅                       (2.72) 

根据前文中关于噪声系数的推导可以得出两级级联系统的噪声系数为 
2
n,out

tot 2
S V

1
4

v
NF

KTR A
= +

⋅
                            (2.73) 

2
n1

2
S2in

1
in S

2
n2

2
S2 2in

1 1
in S

11
4

1
4

v
KTRR α

R R

v
KTRR α β

R R

= + ⋅
 

⋅ + 

+ ⋅
 

⋅ ⋅ + 

               (2.74) 

式(2.74)的前两项即为第一级模块本身的噪声系数 NF1，而第二级模块本身的噪

声系数 NF2为 
2
n2

2 2
1 S

11
4

vNF
β KTR

= + ⋅                        (2.75) 

因此 

2
tot 1 2

2in
1

in S

1NFNF NF
R α

R R

−
= +

 
⋅ + 

                (2.76) 

其中

2
2in
1

in S

R α
R R

 
⋅ + 

是从 vin(t)到 vo1(t)的增益的平方。从式(2.76)中可以看出，后

级系统的噪声系数由于需要被一个很大的增益除，因此后级系统的噪声系数对级

联系统整体噪声系数贡献很小。多级级联系统的噪声系数为 

( ) 32
tot 1 2 2

2 2 2in in
V1 V1 V2

in S in S

111 1 NFNFNF NF
R RA A A

R R R R

−−
= + − + + +

   
⋅ ⋅ ⋅   + +   

   (2.77) 
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其中 AV1和 AV2为第一级模块和第二级模块本身的增益。由于线性度的级联特性

是后级模块的线性度是级联系统线性度的关键，这点与噪声系数级联特性正好相

反，很有意思的一点是，在计算第二级模块等效线性度时需要除的增益是模块本

身的增益，而在计算第二级模块噪声系数的贡献时除的却是从 vin(t)到 vo1(t)的增

益，前者很显然会大于后者，这点恰好与设计者希望的情况相反。 

2.3 接收机架构的选择 

在设计接收机时，最先面临的一个问题是采用什么样的接收机架构。接收机

架构的选择是由多方面的因素共同决定的，某种接收机架构所能达到的性能、复

杂度、成本以及集成度等问题在设计最开始的阶段都需要经过反复权衡以确定哪

种架构最合适。架构的选择与最终的电路设计有着千丝万缕的联系，一个合适的

接收机架构能够使得各个模块电路在设计的过程中事半功倍，相反，一个糟糕的

接收机架构会使得电路设计付出巨大的代价甚至不可能完成相应的性能指标。因

此，接收机架构的选择在整个接收机设计过程中扮演着极其重要的角色。 
不同接收机架构的射频前端电路组成不尽相同，对于其中某种接收机架构，

当它被不同的人采用时有时也会在射频前端电路的组成上有着或大或小的差别，

这完全取决于设计者的能动性，有时人们也将这种差别称为系统架构的创新。创

新总是要站在前人的肩膀上，了解接收机架构的历史演变过程是一件非常有意义

的事情，它有助于用来回答人们诸如“为什么要这样做”的问题。 

2.3.1 接收机架构的历史演变过程 

接收机的诞生和无线通信的诞生几乎是同时发生的，最早的接收机要追溯到

一个非常简单的装置——检波器，它依靠电磁波照射改变其内部阻抗特性触发继

电器产生一个咔哒的声音来接收信号，这也是最早无线电报的简单原理阐述。马

可尼等人正是利用改进的检波器在 1901 年实现了横跨大西洋的无线通信，但是

检波器终究是一个现在看来非常粗糙的接收器装置，它太容易受到电磁波的干

扰，稳定性也很差。好在后来真空三极管的发明促使美国无线电天才 Edwin 
Howard Armstrong 发明了再生接收器，它的原理是利用正反馈来提高系统的增

益和 Q 值，可以只用一个管子来实现高增益和窄带宽，可惜的是这种接收器只

能工作在 2 MHz 以下的工作频率，对于高频的信号它显得无能为力。 
聪明的人总是有办法解决当前的难题。外差概念的提出对接收机架构的历史

发展有着深远而长久的影响，它最早是指将俘获的高频信号外差到适合解调的音

频信号上来，从而克服了无法解调高频信号的难题。由于只有高频信号才能有效

的辐射出去，而且高频的频带可以用来传输多路频率范围相同的基带信号，这些

高频传输的好处就更加使得外差的意义异常显著。Armstrong 在 1917 年获得了
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关于超外差系统的专利[6]，其系统架构如图 2-9 所示。与外差之后直接解调不

同，超外差接收机是在外差之后加入了滤波和放大的功能之后再进行解调，从而

有效的提高了接收机的灵敏度。尽管现在看来外差之后的滤波和放大是一件非常

普通的事情，但是 Armstrong 确实是第一个将它提出并申请获得专利的人。他也

许也不会想到，超外差系统架构自发明之后由于它的强大性能和实用性使得在上

个世纪几乎所有的现代接收机都采用了这种架构，尽管后人对这种系统架构出于

获得更好性能的考虑进行了局部的修改，但是这并不影响它在设计者心目中的地

位。 

RF Amp

Tuning 
control Oscillator

IF Filter

IF Amp Demod.

AF Amp

Audio 
Out

 

图 2-9  原始超外差接收机系统架构 

图 2-9 所示的超外差架构最大的问题在于它可能会受到来自镜像频点的严

重干扰。假设输入信号的频率为 ωin，本地振荡(Local Oscillator，LO)信号频率

为 ωLO，输出中频(Intermediate Frequency，IF)信号频率为 ωIF，这三者之间的

关系存在两种可能： 

IF in LO= −ω ω ω                         (2.78) 

 IF LO in= −ω ω ω                         (2.79) 

这两种可能性是由输入信号频率与 LO 信号频率之间的大小关系决定的，即

输入信号频率既可以大于 LO 信号频率也可以小于 LO 信号频率，前者通常被称

为 LO 信号的低位注入(Low-side Injection)，后者称为 LO 信号的高位注入

(High-side Injection)。一个 LO 信号高位注入的例子从频谱上来看如图 2-10 所

示[7]，其中 ωim 为镜像频点信号，它和输入信号一样被下变频到 ωIF频率处并叠

加到理想的中频信号上，这会对有用信号造成严重干扰，尤其是在镜像频点信号

的功率足够大时。 
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inω
imω

LOω

IFω IFω
ω

ω
LOcos tω LPF IFω ω

 

图 2-10  LO 信号高位注入时镜像干扰的影响 

为了减小镜像频点的影响，设计者最开始尽量使镜像频点落在干扰较小或者

未被利用的频带内，但是随着各个频段都慢慢被利用，各种各样的频段干扰非常

繁杂，这个方法慢慢变得失效。这时在下变频器(后面它也将被称为混频器，Mixer)
之前加一个镜像抑制滤波器(Image Reject Filter)的想法不失时宜的出现了，它能

在下变频之前就将位于镜像频点的信号先滤除。同时，设计者为了滤除频带之外

可能的带外信号干扰，在射频放大器(RF Amp，后面它将被称为低噪声放大器，

Low Noise Amplifier，LNA)之前加一个频带选择滤波器(Band Select Filter)以滤

除频带之外的干扰信号。也许有人会想到频带选择滤波器也许可以直接将镜像信

号滤除，从而可以使得镜像抑制滤波器被省略。但是频带选择滤波器除了带外抑

制的特性之外，带内损耗是一个非常关键的参数，因为它将直接增加接收机的噪

声，进一步影响接收机的灵敏度，所以当存在滤波器带外抑制和带内损耗之间的

折中的情况下，为保证带内损耗在合理的范围内，频带选择滤波器一般被设计成

只具有部分镜像抑制的功能，对于镜像频点与有用信号频点相隔比较近的情况

下，这时镜像抑制滤波器仍然是必不可少的。镜像抑制滤波器放在低噪声放大器

之后下变频器之前的原因也是由于放在低噪声放大器之前会存在带外抑制和带

内损耗之间的折中，而放在它之后镜像抑制滤波器的噪声贡献能够在很大程度上

被低噪声放大器的增益缓解。此时接收机系统的组成如图 2-11 所示，下变频之

后的滤波被称为信道选择滤波器(Channel Select Filter)，它的输出之后的解调模

块并未在图中标示。 

Band Select 
Filter

Image 
Reject Filter

LNA Mixer

Channel 
Select Filter

LOω

IF Out

 

图 2-11  加入频带选择和镜像抑制滤波器后的超外差接收机 

需要多大的镜像抑制才能使得接收机即使在干扰严重的环境下仍然能保持

良好的接收性能？一般来说答案是 60~70 dB。在高频的情况下，要想达到这么

高的镜像抑制，滤波器可能需要很高的品质因数和更多的阶数，同时还需要可变
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的中心频率。性能较好的滤波器早期都是由片外元件实现的，图 2-11 中三个滤

波器在早期的超外差接收机中都是由片外元件实现的。更大的中频可以使得有用

信号频点和镜像信号频点相距更远，这样可以缓解镜像抑制滤波器的抑制性能压

力，但是更大的中频又会导致信道选择滤波器的品质因数增加，因为滤波器的品

质因数与中心频率直接成正比关系。正是镜像抑制滤波器与下变频后信道选择滤

波器之间的性能折中促使了二次下变频接收机系统的诞生，其系统架构如图 
2-12 所示。两个 LO 信号频率的选择非常重要，ωLO1 的选取原则是适当使第一

中频输出稍大以缓解镜像抑制滤波器的镜像抑制压力，第一个信道选择滤波器不

需要太好的信道选择功能，它只是完成“部分”信道选择。在第二次下变频时，

ωLO2 的选取原则是使得中频输出较小以保证第二个信道选择滤波器有足够好的

信道选择功能。 

Band Select 
Filter

Image 
Reject Filter

LNA Mixer1

Channel 
Select Filter1

LO1ω

Mixer2

Channel 
Select Filter2

LO2ω  

图 2-12  二次下变频接收机系统架构 

二次下变频接收机虽然能够缓解镜像抑制滤波器的设计压力，但是它也有自

己的问题。首先，由于混频器的非线性特点，有用信号不仅仅和一次谐波混频，

还会与高次谐波进行混频，如果采用多次混频的架构极易造成混频毛刺(Mixing 
Spurs)的产生[7]，例如图 2-12 能够得到的有用中频信号频率为 ωin – ωLO1 – 
ωLO2，如果某一个干扰频点 ωint 满足 

int LO1 LO2 in LO1 LO2m n± ± = − −ω ω ω ω ω ω               (2.80) 

其中 m，n 表示两个混频器的各次谐波，则这个干扰频点上的信号将被叠加到有

用信号上。这也是为什么没有人采用更多次的下变频的原因之一，因为多次下变

频会增加产生混频毛刺的概率，多次下变频由于需要多个不同的 LO 信号也会大

大增加系统的复杂度。其次，这种结构在第二次下变频时也可能存在“二次镜像”

(Second Inage)的问题[7]。 
克服二次镜像问题的方法是采用第二次零中频(Zero Second IF)的架构，即

第二次下变频后的中心频率被设为零。由于零中频的选取导致镜像信号就是有用

信号本身，所以其他任何频点的信号都不会下变频到零中频来干扰有用信号。现

代二次变频接收机大部分都采用了第二零中频的架构，同时，那种具有很多片外
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滤波器的系统架构早已被时代摒弃，除了低噪声放大器前面的频带选择滤波器作

为片外器件之外，其它电路都被集成在单个芯片内，其中信道选择滤波器由于零

中频的缘故可以使用有源器件实现并集成，而图 2-12 中的镜像抑制滤波器和第

一个信道选择滤波器都被省略。第二次零中频的架构在接收非对称调制的信号存

在自混叠(Self-Corruption)的现象，非对称调制是指信号在被调制到载带后，载

带频率附近的信号幅度或相位不对称[7]，这样的信号下变频到零中频后会产生自

我混叠现象，如图 2-13 所示，这将直接导致接收机系统的误码率上升。避免自

混叠现象发生的方法是采用正交下变频的方式，正交下变频先使用相位将同相和

正交两路信号区分并分别下变频，最后通过信号处理的方法又将两路信号叠加，

这样就可以避免自混叠现象的发生。当前较为流行的二次变频接收机系统架构如

图 2-14 所示，其中的 LPF, I 和 LPF, Q 是零中频信道选择滤波器。 

IF1-ω IF1ω0

0

ω

ω  

图 2-13  零中频接收机中自混叠现象 

Band Select 
Filter LNA

LO1ω

LO2cos tω

LO2sin tω
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LPF, Q

BB,I( )x t

BB,Q( )x t

 

图 2-14  当前流行的二次变频接收机架构 

前面提到的由于多次混频导致的混频毛刺现象是这种架构的最大缺点，同

时，需要两个不同的本地振荡信号也增加了设计的复杂度，也许直接将输入信号

下变频到零中频是一个不错的选择，这种架构就是零中频接收机或者叫直接变频

接收机。这种架构很早之前就已经出现，但是由于其存在的很多问题直到上个世

纪末才慢慢被越来越多的设计者所采用，下一节将对零中频接收机的优缺点进行

详细的分析。 
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2.3.2 零中频接收机优缺点分析 

由于具有非常简单的电路组成，零中频架构非常符合现代集成电路的一个发

展趋势：集成度高。除了低噪声放大器前面的频带选择滤波器之外，其它模块都

集成在单个芯片上，其系统架构如图 2-15 所示，图中采用正交下变频的方式来

避免接收非对称调制信号时自混叠现象的产生，这点在上一节已经被阐述。零中

频不存在镜像抑制的问题，不会产生混频毛刺现象，用于信道选择的低通滤波器

很容易被集成，这些都是零中频接收机的优点。而且，值得一提的是，低噪声放

大器与混频器的接口没有阻抗匹配的需求，这点对于优化它们两者之间的性能是

至关重要的，当然混频器和滤波器之间同样不需要考虑匹配的问题。芯片不需要

驱动片外滤波器等元件也大大降低了系统的功耗，基于上述考虑，本文所设计的

应用于数字电视接受系统的射频前端电路将采用零中频架构。 

Band Select 
Filter LNA

LO2cos tω

LO2sin tω

LPF, I

LPF, Q

BB,I( )x t

BB,Q( )x t

 

图 2-15  零中频接收机架构 

为什么零中频接收机直到近些年才变得流行？原因一方面是由于之前的工

艺技术和信号处理技术尚未达到现阶段的程度，另一方面是由于零中频接收机存

在很多超外差接收机所不具有的问题。首先，由于本地振荡信号与输入射频信号

在同一个频点，本地振荡可能通过来自低噪声放大器的器件寄生电容或者衬底寄

生电容耦合到射频信号通路上，如图 2-16 所示。这种耦合信号叠加到有用信号

上会在混频器输出端产生很大的直流失调(DC Offset)，这就是所谓的自混频

(Self-Mixing)现象。在整个接收机链路增益很大的背景下，这个失调将直接导致

基带电路饱和，使用全差分的 LO 信号可以用来减小 LO 到信号通路上的耦合，

但是随机失配还是会导致部分 LO 泄露。在[7]中提到可以采用在信道选择滤波器

后面使用交流耦合的方式来减小直流失调，但是交流耦合造成的频谱丢失很容易

引起码间干扰，除非对调制信号进行处理使得在直流附近的信号功率很小。使用

模数转换采样接收机输出并反馈到混频器输出调节失调电流的方法也被很多设

计者使用，这种方法的调节精度受限于模数转换器的位数，位数越高，直流失调
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消除效果越好。[8]中提到了一种谐波混频的方法，它不是采用混频器的一次谐波

与有用信号进行下变频，而是采用二次谐波与有用信号进行混频，这样就避免了

自混频现象的发生，因为 LO 信号被设为射频输入信号的一半。在超外差接收机

中不存在直流失调的原因也是由于 LO 信号频率与射频输入信号频率相隔很远。 

Band Select 
Filter

LNA

Substrate

LO

Mixer

 

图 2-16  LO 信号与射频输入信号通路之间的耦合 

其次，零中频接收机相比于二次变频超外差接收机存在更大的 IQ 失配，原

因有两个，一是由于二次变频结构在正交下变频之前先将频率下降了一大部分，

零中频接收机则直接将射频输入信号正交下变频到零中频，它在更高的频率下进

行正交下变频，更高的频率下进行下变频意味着更大的失配；二是在更高的频率

下进行正交下变频也意味着更高频的正交本地振荡信号，高频正交本地振荡信号

IQ 失配也更大些，因为高频时通常采用更小的尺寸，尺寸越小，失配就越大。

当 IQ 失配达到一定程度时将严重影响接收系统解码后信号星座图，一般在设计

系统架构之前就通过仿真来确定系统可以接受的最大失配程度。IQ 失配可以通

过在系统上电时在正交混频器输入端加一个射频信号，通过在基带处测得的幅度

和相位失配量来对系统的失配进行校正[9]。 
最后，1/f 噪声是零中频接收机中无法回避的问题，因为它将信号下变频到

零中频。线性度的需求使得低噪声放大器和混频器的增益不能过大，因此系统还

是会受到来自基带电路的 1/f 噪声以及混频器本身的 1/f 噪声的影响。对于宽带

相对较大的系统，例如蓝牙接收系统，它受 1/f 噪声的影响相对较小，因为转角

频率相对于带宽来说是一个小量，但是对于窄带系统，例如 GSM(Global System 
for Mobile Communications)系统，如果采用零中频架构，1/f 噪声对系统的影响

将是很致命的[7]，因此 GSM 采用低中频架构，低中频架构在前面描述接收机架

构时并未提到，但它是一种很好理解的架构，它也是采用一次变频，但不是变到

零中频，而是下变到一个比较低的中频(几兆到几十兆)，这样就可以避免 1/f 噪

声对系统的干扰，低中频架构的缺点是必须具备镜像抑制模块。 
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第三章  低噪声放大器研究与设计 
3.1 前言 

尽管近些年来有些新的技术使得某些接收系统芯片可以在没有低噪声放大

器存在的情况下，仍然能获得相对不错的性能，但是这些芯片的噪声系数一般很

难做到 6 dB 以下，因此在数字电视接收系统中，低噪声放大器仍然是一个不可

或缺的组成部分，它在减小后级模块的噪声贡献和提供输入匹配方面相比无低噪

声放大器系统有较为明显的优势。本章首先对传统的几种低噪声放大器进行简单

回顾，接着介绍低噪声放大器噪声优化、线性度优化以及可变增益情况下的输入

匹配优化方法，最后介绍一种可变增益宽带低噪声放大器的设计以及关于它的改

进和优化。 

3.2 传统低噪声放大器的结构 

低噪声放大器相比一般的运算放大器最明显的特点是，它大多采用很少的器

件来完成放大功能，原因主要是来自它对低噪声的要求。低噪声放大器的另一个

要求是它必须完成输入匹配的功能，这样才能保证入射的输入信号大部分都没有

被反射回去。传统的单级放大器经过一定的修改都可以用来作为低噪声放大器，

下面介绍的几种传统结构的低噪声放大器都是从单级放大器演变过来的。 

3.2.1 共栅低噪声放大器 

低噪声放大器对输入匹配有要求且这个匹配阻抗通常是 50 欧姆，由此很容

易联想到直接利用共栅放大器的输入阻抗特性来满足这个匹配要求，因此，单级

共栅放大器从满足输入匹配的角度来看天然就是一个很好的低噪声放大器。共栅

低噪声放大器如图 3-1 所示，其中 MOS 管的直流偏置被省略，RL为负载电阻。

如果忽略沟道长度调制效应，输入阻抗为 

in
m1

1 50 ΩZ
g

= =                           (3.1) 

式(3.1)确定了 M1 管的 gm1为 20 mS 不变，电路在匹配情况下的增益为 

out L
m1 L

in S

1
2 2

v Rg R
v R

= ⋅ ⋅ =                      (3.2) 

先计算电路的等效输出噪声(注意由于在射频端的输入频率一般比较高，所以不

考虑 1/f 噪声，为了分析方便还暂时忽略电流源的噪声)，然后利用式(2.10)可以

得出共栅低噪声放大器的噪声系数为 
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2

S

m1 S L m1 S

11 1RγNF
g R R g R

 
= + + + 

 
               (3.3) 

其中系数 γ 为 MOS 管热噪声表达式中的附加噪声系数 (excess noise 
coefficient)，在满足匹配条件时，噪声系数为 

S

L

41 RNF γ
R

= + +                         (3.4) 

式(3.4)中第一项为信号源内阻 RS 所贡献的噪声，它是始终存在的；第二项为

MOS 的噪声贡献，对于长沟道它大概为 2/3，但是随着沟道长度的减小，γ逐渐

增大，甚至会超过 2；第三项为输出负载阻抗所贡献的噪声，由于受到输出带宽

和增益的限制，RL 也不可能非常大。综合这几点来看，共栅低噪声放大器的噪

声系数很容易超过 3 dB，同时可以看到，输入匹配在很大程度的限制了噪声系

数的减小。 

RS

VB

VDD

RL
vOUT

vin

Zin

M1

 

图 3-1  共栅低噪声放大器 

由于式(3.1)所得到的输入阻抗是在忽略沟道长度调制效应后的结果，它在输

出阻抗 RL 不算很大的情况下存在很大的误差，如果将沟道长度调制效应考虑进

去，输入阻抗为 

L o1
in

m1 o11
R rZ

g r
+

=
+

                           (3.5) 

其中 ro1为 MOS 管的沟道电阻，此时在匹配时的增益为 

out m1 o1

in 1

L

1

2 1 o

v g r
v r

R

+
=

 
+ 

 

                         (3.6) 

在 RL不能取值很大的情况下，式(3.6)中的增益将会非常小。使用折叠共源共栅

低噪声放大器可以避免这个问题，但是要付出牺牲电压摆幅的代价，同时还应该
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注意共源共栅晶体管的噪声贡献，它在高频时有可能会贡献部分噪声。 

3.2.2 三种共源低噪声放大器 

共源放大器在没有反馈的情况下输入阻抗为无穷大，有三种方式可以改变输

入阻抗来实现匹配。第一种是在输入端并联一个电阻，如图 3-2 所示，其中 αRS

为并联的输入阻抗，RL为负载阻抗，图中省略了 MOS 管栅极的直流偏置电路。

可以算出它的噪声系数的表达式为 
2

2
m1 S

m1 L S

1 1 11

1

α γNF
α α g R αg R R

α

+ = + + ⋅ + 
   ⋅ + 

         (3.7) 

只有当 α = 1 时输入才能匹配，匹配后的噪声系数为 

2
m1 S m1 L S

4 42 γNF
g R g R R

= + +                      (3.8) 

可以看出，匹配后噪声系数将明显大于 3 dB，而如果当 α趋近于无穷大时，即

不匹配时，噪声系数的表达式为 

2
m1 S m1 L S

11 γNF
g R g R R

= + +                      (3.9) 

比较式(3.8)和(3.9)可以看出，在不匹配时的噪声系数明显好于匹配时，再一次看

到，匹配的要求在很大程度上限制了噪声系数的优化。 

vin

RS

αRS

RL

vOUT

VDD

M1

 

图 3-2  带并联输入阻抗的共源低噪声放大器 

第二种改变输入阻抗来实现匹配的方法是采用电阻反馈，电路如图 3-3 所

示，图中 MOS 管的直流偏置电路也被省略。它的输入阻抗 Zin为 

F L
in

m1 L1
R RZ

g R
+

=
+

                        (3.10) 

输入阻抗的影响因素不仅仅与 MOS 管的跨导有关系，它还与反馈电阻和负载电

阻有关系，可以说这种关系一定程度上缓解了输入阻抗与噪声系数之间的相互折



数字电视接收系统中射频前端电路研究与设计 

32 

中。可以计算出它的小信号电压增益为 

( )
( )

m1 F Lout

in m1 L S F L

1
1

g R Rv
v g R R R R

−
= −

+ ⋅ + +
                (3.11) 

通过计算各个噪声源在输出的等效噪声，可以计算出噪声系数的表达式为 

( )
( ) ( )2 2

m1 F S F m1 S2
Lm1 F S

1 11 1
1

NF γg R R R g R
Rg R R

  
= + + + + +  

−   
  (3.12) 

式(3.12)是一个复杂的噪声系数表达式，中括号内第一项表示 MOS 管和负载电

阻的噪声贡献，第二项代表反馈电阻的噪声贡献。虽然它很复杂，从式(3.12)表
达式中仍然可以看出，增加 MOS 管的跨导可以降低噪声系数，这对于共栅低噪

声放大器来说是不允许的，但是由于带电阻反馈的共源放大器的输入阻抗不单单

是由跨导决定，因此可以依靠适当增加跨导来降低噪声系数，然后同时增加来反

馈电阻来满足匹配条件。一直增加跨导并不能总是获得更好的噪声系数，因为随

着反馈电阻的增加，中括号内第二项的噪声贡献会慢慢凸显出来，而且一直增加

跨导有可能会导致增益无法满足性能指标要求。综上所述，带电阻反馈的共源放

大器通过缓解噪声系数与输入匹配的折中可以获得相比共栅低噪声放大器更好

的噪声性能，但是噪声性能仍然在一定程度上受制于增益和匹配。 

VDD

RL

RF

RS

vin Zin

M1

vOUT

 

图 3-3  带电阻反馈的共源低噪声放大器 

第三种改变输入阻抗的方法是使用源极电感反馈的方法，在前面两种改变输

入阻抗的方法中都使用了增加电阻的方法，增加电阻不可避免的增加了系统的噪

声贡献，于是设计者开始寻找一种既能产生 50 欧姆阻抗匹配同时又不产生噪声

的电路结构，带源极电感反馈的共源放大器就是这样一种电路，其电路结构如图 
3-4 所示，为了分析方便图中没有把 MOS 管的直流偏置画出。忽略其它电容，

可以很容易算出输入阻抗 Zin在 s 域的表达式为： 

m1 S
in S

gs1 gs1

1( ) g LZ s L s
C s C

= + +                     (3.13) 
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于是，输入阻抗可以看成是电容 Cgs1、电感 LS、以及大小为 m1 S

gs1

g L
C

的电阻串联，

如图 3-4 中右侧所示。如果使用式(3.13)中第三项来完成阻抗匹配，只需要让电

路工作在由 LS和 Cgs1组成的串联谐振频点上。由于 gm1/Cgs1为 MOS 管的特征

频率 ωT，匹配时需要满足的条件为 

m1 S
S S T

gs1

g LR L
C

= = ω                      (3.14) 

对于 50 欧姆匹配来说，如果使用很好的工艺来实现，由于其特征频率非常高，

会导致需要的 LS非常小，尽管这个电感通常是使用键合线(Bond Wire)来实现的，

它有时仍然无法满足匹配的条件，在考虑 MOS 管的栅漏寄生电容和输入 Pad
寄生电容之后这一情况可以缓解一些，也可以通过在栅源之间加一个电容来降低

特征频率的方法使 LS 的取值可以增大一些[7]，图 3-4 中的 LG 是一个用来调整

谐振频率以满足工作频率需求的参数。带源极电感反馈的共源低噪声放大器在满

足输入匹配时的噪声系数为 
2 2

0 S 0
m1 S

T L T

41 RNF g R γ
R

   
= + +   

   

ω ω
ω ω

              (3.15) 

其中 ω0为射频输入频率，实际也为电路的串联谐振点频率。可以看出，只要射

频输入频率远远小于特征频率，它的噪声系数可以到达很低的程度，这种低噪声

放大器能够达到单个 MOS 管所能达到的最优噪声系数[10]，但是由于它的谐振

匹配特性使得它不能在很宽的频率范围内完成输入匹配，因此它适合被用于窄带

系统，而不适合用在宽带数字电视接收系统中。 

RS

vin

LG

LS
Cgs1

RL

VDD

vOUT

M1

Zin

Zin

LS Cgs1 m1 S

gs1

g L
C

 

图 3-4  带源极电感负反馈的共源低噪声放大器 
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3.3 低噪声放大器的性能优化 

传统的低噪声放大器都存在一定的缺陷，共栅放大器因输入匹配与噪声系数

之间的折中使得噪声系数会在 3 dB 以上；电阻反馈的共源放大器虽然一定程度

上缓解了二者之间的折中，但是仍然受到增益和反馈电阻噪声的限制；带源极电

感负反馈的共源放大器虽然可以获得很好的噪声性能，但是它仅仅适用于窄带系

统。对于宽带高性能接收机而言，这些传统的结构已经很难满足对性能的要求，

因此对这些传统的结构进行改进和优化是一项很有必要的工作。本节将围绕噪声

优化、线性度优化、可变增益情况下输入匹配优化三个方面进行讨论。 

3.3.1 噪声优化技术 

输入匹配与噪声系数之间的紧密联系是导致共栅放大器噪声系数无法增大

的主要原因，拆散二者之间的紧密联系或许可以使得噪声系数获得一定的提高。

在普通的放大器设计中曾经用到的两种技术可以在低噪声放大器中使用，它们分

别是：前馈(Feedforward)和反馈(Feedback)技术。 
前馈技术通常是指在信号通路之外增加一路辅助信号通路使得电路性能从

中受益。前馈应用在共栅低噪声放大器中如图 3-5 所示[11]，图中省略了直流偏

置，-A 为辅助放大器的电压增益，此时电路的输入阻抗为 

( )in
m1

1
1

Z
g A

=
+

                        (3.16) 

如果假设辅助放大器的等效输入噪声为 2
nAv ，可以算出该电路在满足阻抗匹配条

件 gm1(1 + A) = 1/RS 时的噪声系数为 

( )

22
S nA

2
L S

41
1 41

R vγ ANF
A R kTRA

= + + +
+ +

             (3.17) 

式中第二项表明，可以通过增加辅助放大器的增益 A 的大小来减小 MOS 的噪声

贡献，当然此时需要同时减小 MOS 管的 gm1使得匹配条件仍然成立。式中第四

项代表辅助放大器的噪声贡献，在增益 A 较大的情况下，辅助放大器的等效输

入噪声相当于变成了主放大器的等效输入噪声，因此辅助放大器通常不建议使用

有源器件来实现。无源电容本身不产生任何噪声，用它来实现辅助放大的电路需

要在全差分输入的情况下才能实现[12]，全差分交叉耦合共栅低噪声放大器的电

路简单原理图如图 3-6 所示，右侧为计算辅助放大器增益的示意图，其中 voA 代

表辅助放大器的输出，如果假设 vin- = – vin+且 Cgs1 << Cc，则可以算出 

c gs1

c gs1

1
C C

A
C C

−
= ≈

+
                        (3.18) 
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结合式(3.17)，可以使用考虑输出噪声电流的方法算出噪声系数为 

1
2
γNF = +                           (3.19) 

这里相当于将有效跨导变为 gm1/2，噪声系数相比于共栅放大器的 1 + γ有了显

著的减小。如果同时采用电流复用(Current-Reuse)技术[13]，可以进一步将噪声

系数减小到 1 + γ/4。由于必须使用全差分输入，该技术总是需要片外单端转差

分单元，单端转差分单元本身不可避免存在的损耗会被加在噪声系数上，该技术

另外一个缺点是需要使用大电容 Cc 来进行耦合，它将会占用很大的芯片面积。 

RL

vin

RS

M1

VDD

vOUT

A−

Zin

 

图 3-5  增益提高技术应用于共栅低噪声放大器 

M1 M2

Cc Cc

vin+ vin-

iout+ iout-

CcCgs1

voA

vin+ vin-

 
图 3-6  交叉耦合共栅低噪声放大器简单示意图 

前馈技术的另一个应用是噪声抵消(Noise-Cancelling)技术[14]，与信号源内

阻相匹配的器件总是存在噪声，如果放大器内部存在两个节点使得匹配器件的噪

声极性与有用信号极性相反，此时这个匹配器件的噪声就可以通过适当的加权叠

加被抵消，其基本原理如图 3-7(a)所示。LNA 内部的两个节点 X 和 Y 上的噪声

是相关噪声，因此可以被抵消，它的来源既可以是匹配器件也可以是其它噪声源

的噪声。图 3-7(b)是一个噪声抵消的实例，由于 M1 管的噪声在 X 和 Y 点相位

相同而在这两点的信号却是反相的，因此可以加辅助放大通路来抵消 M1 管的噪

声，由于反馈电阻 RF的噪声不会传导到 X 点上，所以它的噪声不会被抵消。由

Y 点与 X 点的分压系数可以推出 



数字电视接收系统中射频前端电路研究与设计 

36 

F

S

1 RA
R

= +                          (3.20) 

电路在匹配时的噪声系数为 
22

S SnA

F S

1 1
4 F

R RvNF
R KTR R

 
= + + + 

 
              (3.21) 

其中 2
nAv 为辅助放大器的等效输入噪声，式中第二项和第三项分别代表反馈电阻

和辅助放大器的噪声贡献，因此可以通过增加 RF的大小来减小噪声系数，与之

前在增益提高技术中的情况一样，如果 RF >> RS，辅助放大器的噪声相当于被

直接加在主放大器输入端，该电路的噪声主要还是受限于辅助放大器的噪声，在

[14]中的辅助放大器为了降低噪声消耗了电路的大部分功耗，这样才能使得噪声

系数指标在 2.4 dB 左右。 

vin

RS

A−

X
Y

vout

LNA

vin

RS

RF

A−

Y

X
M1

vout

(a) (b)  

图 3-7  噪声抵消的基本原理及其应用 

反馈技术本身并不能改善噪声[2]，尽管它可以使得输出噪声减小，但是由于

增益也被减小相同的倍数，所以等效输入噪声不变，单单从这一点看，反馈技术

不会对改善噪声系数有帮助，而且如果在反馈通路中有噪声被引入，反馈通常还

会恶化噪声。但是由于低噪声放大器还有输入匹配的问题，而反馈技术能够通过

改变输入阻抗特性使得噪声与匹配的联系变得不那么紧密。反馈技术应用在共栅

放大器如图 3-8 所示[7]，图中直流偏置被省略，反馈通路中放大器的增益为 A，
此时输入阻抗为 

in L
m1

1Z A R
g

= + ⋅                        (3.22) 

相比共栅放大器的 1/gm1，该输入阻抗引入了两个新的自由度使得输入阻抗不单

单是由 MOS 管的跨导决定的，假设不考虑反馈通路中放大器的噪声时可以算出

在输入匹配时的噪声系数为 
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2

S

m1 S L m1 S

11 1RγNF
g R R g R

 
= + + + 

 
               (3.23) 

上式与图 3-1 中普通共栅放大器在不匹配时所计算出的噪声系数表达式(3.3)完
全相同，这也印证了反馈技术本身无法改善噪声的特点。不同的是此时 gm1RS

不需要等于 1，如果将它取较大的值，同时通过改变 A 的大小来维持输入匹配则

可以获得较好的噪声系数。 

RS

VDD

RL

vOUT

vin

Zin

M1 A

 

图 3-8  带反馈的共栅放大器 

反馈技术在共源放大器中也有应用，例如上一节中提到的电阻反馈的共源放

大器，它也是在输入阻抗的表达式中增加更多的自由度使得输入匹配更加灵活，

进一步使得噪声系数有了优化的空间。[15]中提出了一种有源负反馈的方法，它

在电阻负反馈的基础上在反馈通路上插入了一个源跟随器，进一步使得输入阻抗

的表达式中有了更多的自由度，该电路很多其它的特点将在本章后续部分进行分

析。 

3.3.2 线性度优化技术 

尽管在前面的章节中提到，对于级联系统来说，后级模块的线性度才是决定

整个系统线性度的关键，但是对于宽带系统来说，由于存在几百个信道不加滤波

的进入低噪声放大器中，它对线性度也有一定的要求以免使低噪声放大器输出端

的 SNDR 被非线性恶化。由于直接进入低噪声放大器的信号通常具有较低的信

号幅度，因此可以认为低噪声放大器一般工作在弱非线性条件下，仅仅考虑三次

项系数就能够近似对它的非线性进行优化。 
由于低噪声放大器通常是将输入电压转化成电流，然后使电流流过负载产生

电压增益，电流流过负载转化成电压的过程通常是比较线性的过程，因此电压转

换成电流过程产生的非线性是低噪声放大器非线性的核心来源。将饱和区的

MOS 管的电流 iD表示成栅源电压 vGS 和漏源电压 vDS 之间的关系为 



数字电视接收系统中射频前端电路研究与设计 

38 

( ) ( )2
D P GS T DS

1 1
2

Wi K v V λv
L

= − +               (3.24) 

其中 KP 是一个与迁移率和栅氧电容有关的系数，λ 为沟道调制系数，VT是阈值

电压，将式(3.24)展开成一个二维幂级数并且只保留交流小信号后可以得到 

m m

ds ds

2 3
d m gs 2g gs 3g gs

2 3
ds ds 2g ds 3g ds

i g v K v K v

g v K v K v

= ⋅ + ⋅ + ⋅ +

+ ⋅ + ⋅ + ⋅ +





             (3.25) 

其中 Kxx为各次项系数，它们的取值见式(2.21)、(2.22)、(2.23)。从上式中可以

看出，电压到电流的转换过程受到两种类型非线性的干扰：gm 的非线性和 gds

的非线性，它们是低噪声放大器中两个主要的非线性来源。MOS 电容也能贡献

少许非线性，但是在频率低于 fT/10 时，它们的贡献远远小于来自 gm 和 gds 的非

线性[16]。MOS 管的源漏电容 Cgd还能够通过反馈间接恶化线性度，关于反馈对

线性度的影响后面还将提到。 
通过对单个MOS管的直流偏置分析，可以找到所对应线性度最好的偏置点，

这就是通过优化非线性主要来源晶体管的偏置来优化电路的线性度的方法。可以

仿真出单个 MOS 的 gm 与 VGS 之间的关系如图 3-9 所示(TSMC 0.18 µm CMOS
工艺，W/L = 10 µm / 0.18 µm，VDS = 1.8 V)，当 VGS 很小时，MOS 截止，随

着它逐渐增加，MOS 逐渐经历的过程为：弱反型区——强反型区——速度饱和

区，由于非线性参数
m2gK 和

m3gK 的取值与 gm 的一阶导数和二阶导数成正比的，

从 gm 的曲线就可以预测
m2gK 是一个随 VGS 先增大后减小的量，而

m3gK 随 VGS的

关系中必定存在一个零点(因为曲线由一开始的凸函数曲线变成了后来的凹函数

曲线，因此肯定存在一个零点)，使用作图软件对 gm 的曲线求导并且加上相应的

系数可以得到
m2gK 和

m3gK 的曲线图如图 3-10 所示，如果能够使得
m2gK 和

m3gK 均 
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图 3-9  单个 MOS 管的 gm 与 VGS 之间的关系 
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图 3-10  
m2gK 和

m3gK 与 VGS 之间的关系 

为零，那么该 MOS 的 IIP2 和 IIP3 将会无穷大，图中显示了一个使得
m3gK 为零

的点，此时对应的 VGS = 0.6 V，其对应的过驱动电压大概在 75 mV 左右，但是

此时的
m2gK 却处在最大值附近，因此在这个偏置点上虽然可以得到很好的 IIP3，

但是 IIP2 却并不好，对于全差分电路来说，由于基本不存在二阶非线性，所以

只需要优化其
m3gK 系数即可，这时应该尽量将它的过驱动电压取在 75 mV 左右。

以上曲线图都是在 VDS = 1.8 V 时的情况，它保证了 MOS 不会存在进入线性区，

将电路的 VGS 固定在 0.6 V，然后扫描 VDS 的大小，同样可以画出
ds2gK 和

ds3gK 的

曲线图，如图 3-11 所示。可以看到，当 VDS比较小时，此时电路进入线性区，

ds2gK 和
ds3gK 的取值都相对较大，所以此时 gds 的非线性会严重影响电路的线性

度，这点随着工艺尺寸的缩小变得越来越明显。由此可以预见，输出负载越大，

或者说增益越大时，来自 gds 的非线性就越明显。当然，很明显的是，长沟道器

件的 gds 的非线性要好于短沟道器件。 
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图 3-11  
m2gK 和

m3gK 与 VDS 之间的关系 
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尽管优化直流偏置的方法很简单，当存在工艺偏差的情况下很难将直流偏置

准确的设定在某个点，但是在设计初期选择过驱动电压时仍然需要遵循这个设计

原理。表 3-1 总结了 gm 和 gds 的非线性在不同情况下非线性体现，注意这里的

“强”是相对的情况，例如这里并不是说短沟道器件 gm 的非线性就很弱，只是

表示短沟道相比长沟道 gds 的非线性将会凸显出来。 

表 3-1  gm 和 gds 在不同情况下的非线性体现 

 低负载 高负载 低增益 高增益 长沟道 短沟道 饱和区 线性区 

gm 强  强  强  强  

gds  强  强  强  强 

 
提高线性度使用最多的方法可能是负反馈，与反馈对噪声的影响机理不同，

反馈能在本质上提高线性度。可以使用图 3-12 所示模型分析反馈对线性度的影

响。X、Y 为输入、输出信号，假设 β为线性反馈系数，Xe为输入信号与反馈信

号之差，非线性放大器 A 的一次、二次和三次项系数为 c1、c2和 c3，可以得出

Y 与 Xe之间的关系为 
2 3

1 e 2 e 3 eY c X c X c X= + +                    (3.26) 

其中 Xe = X – βY，代入化简后将 Y 与 X 之间的关系写成 
2 3

1 2 3Y b X b X b X= + +                    (3.27) 

可以算出 

1
1 1

cb
LG

=
+

                                (3.28) 

( )
2

2 31
cb
LG

=
+

                             (3.29) 

( )

2
2

3 34
1

21
11

c LGb c
c LGLG

 
= − ++  

              (3.30) 

其中 LG = βc1为环路增益，此时的 b1、b2和 b3为闭环系统的一次、二次和三次

项系数，由式(2.39)和(2.40)可以得出放大器 A 和闭环系统(Close Loop System)
的 IIP2 和 IIP3 分别为 

1
IIP2,A

2

cA
c

=                               (3.31) 
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( )21 1
IIP2,closeloop

2 2

1b cA LG
b c

= = +               (3.32) 

1
IIP3,A

3

4
3

cA
c

=                                (3.33) 

( )31 1
IIP3,closeloop 2

3 3 2

1 3

14 4
3 3 21

1

LGb cA
b c c LG

c c LG

+
= =

 
− + 

       (3.34) 

因此，反馈使得 IIP2 提高了(1 + LG)倍，但是反馈对 IIP3 的作用并不明显。如

果放大器的二次项系数 c2 为零(例如全差分放大器)，那么反馈也使 IIP3 提高了

(1+LG)3/2倍，当 c2不为零时，由于在 MOS 管中，c1和 c3符号一般是相反的，

因此这有可能会造成 IIP3 恶化，在[17]中将它称为“二阶交互”(Second Order 
Interaction)现象。因此三阶非线性的来源除了本身的三阶非线性之外，二阶非线

性由于反馈的引入也会带来一定的三阶非线性，前面提到的关于 MOS 管的栅漏

电容 Cgd就是一个简单例子。 

X

Xf β

YXe

c1, c2, c3

A

 

图 3-12  分析反馈对线性度影响的模型 

由于反馈既可以优化噪声，又可以优化非线性，所以它是低噪声放大器中经

常使用的一种技术，很多新的架构都或多或少与反馈有关系。 

3.3.3 可变增益情况下输入匹配优化技术 

由于接收系统既可能接受到功率很大的信号，例如在基站旁边，又有可能接

收到功率很小的信号，例如在地下室，因此接收系统必须有自动增益控制模块来

对接收系统整个链路的增益进行统一控制，这就要求系统的各个模块都是可变增

益的模块。可变增益的低噪声放大器在增益切换时经常面临输入匹配恶化的情

况，以如图 3-13 所示的模型为例，它是将反馈应用到低噪声放大器的典型例子，

其中 gmf 为反馈通路等效跨导，可以算出此时的输入阻抗 Zin和匹配时增益 AV 分

别为 
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in
mf m L

1Z
g g R

=
⋅

                      (3.35) 

V m L
1
2

A g R= −                        (3.36) 

改变增益的方法是通过改变 gm 的大小，也就是通过改变 MOS 管的个数改变增

益，但是由于此时输入阻抗与增益有关，改变增益将使得匹配特性变差，比如当

增益减小时，由式(3.35)可以看出输入阻抗将增大，一种方法是去调节 gmf 的大

小来补偿增益的变化，但是在实际电路中 gmf有时不是单个 MOS 管的跨导，想

要成倍的改变它有时存在一定的困难，因此本文提出一种新的结构，它能够在不

改变反馈通路等效跨导 gmf 的情况下使得改变增益对输入匹配没有影响。 

RS

vin

vo

RL

vi gmvi

gmfvo

Zin

 

图 3-13  研究可变增益对输入匹配影响的小信号模型 

RS

vin

vo

RL

vi gm1vi

gmf(vo+voa)

Zin

RL

voa

gm2vi

S1S2

 

图 3-14  可变增益情况下输入匹配优化的新结构模型 

图 3-14 给出了新结构的小信号模型，这里为了分析方便，只给出了两种增

益切换的模型，当开关 S1 导通 S2 关闭时，此时为较大增益，匹配时的增益为 

( )V m1 m2 L
1
2

A g g R= − +                    (3.37) 

当 S1 关闭 S2 导通时，此时为较低增益，此时匹配时的增益为 
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V m1 L
1
2

A g R= −                          (3.38) 

可以通过改变 gm1和 gm2的比例关系来改变增益的大小，但是由于两种情况下反

馈通路得到的信号相同，因此输入阻抗 Zin在增益发生变化时保持不变。可以算

出它的值始终为 

( )in
mf m1 m2 L

1Z
g g g R

=
⋅ +

                   (3.39) 

图 3-14 中的开关可以使用共源共栅管来实现，通过开关共源共栅管的栅极

偏置电压即可。该架构的缺点是在低增益时使用了与高增益相同的功耗，但是它

相比调整 gmf的大小具有更好的鲁棒性。 

3.4 一种可变增益的宽带低噪声放大器设计 

数字电视接收系统使用的标准在世界各地不尽相同，但是相对来说，

DVB-T/H(Terrestrial Digital Video Broadcasting/Digital Video Broadcasting to 
Hand-held Terminals)对灵敏度和线性度提出了最严格的要求，由于其对噪声系

数有较高的要求，低噪声放大器一般是其必不可少的模块，同时由于输入信号功

率变化范围很大，为了保证后级模块的线性度，可变增益是低噪声放大器的必备

属性，在非常高的输入信号功率下甚至需要先衰减信号以防止后级模块饱和，本

文设计了一种适合于多个标准的可变增益宽带低噪声放大器。 

3.4.1 设计指标与整体设计考虑 

根据各个标准对系统性能的要求，结合整个接收机系统仿真的结果，适合于

多标准的可变增益宽带低噪声放大器的设计指标如表 3-2 所示。 
由于增益范围的要求较大，整个低噪声放大器由两大主要模块组成：高增益

模块和衰减器模块，且两个模块都需要实现 2 dB/step 台阶，高增益模块主要实

现从 14 dB ~ 20 dB 增益部分，衰减器主要实现-22 dB ~ -6 dB 增益部分，中间

的增益部分-4 dB ~ 12 dB 由二者的增益组合来完成。由于包含的频率范围有

VHF 和 UHF 两段，因此在两段频率下的高增益模块设计也略有不同，它主要来

自输出负载，因高频时的寄生以及后级混频器输入电容负载可能使得输出增益下

降，所以在高频时使用了一个小电感负载与电阻负载串联来缓解高频时增益的下

降，而低频段(50 ~ 250 MHz)则只需要采用电阻负载即可。低噪声放大器的整体

架构如图 3-15 所示。 
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表 3-2  可变增益宽带低噪声放大器设计指标 

Frequency Range 
VHF (50 ~ 250 M)， 

UHF (470 ~ 862 M) 

Input Power Range -100 ~ 0 dBm 

Gain Range -22 ~ 20 dB，2 dB/step 

S11 < -10 dB 

NF @ Maximum Gain < 3 dB 

IIP3 @ Maximum Gain > 0 dBm 

Power Consumption < 7 mA * 1.8 V 

 

urfin

vrfin

ATT for UHF

ATT for VHF
LNA for VHF HGP

LNA for MGP

LNA for UHF HGP

S0 C0

S1

S2

S3

S4

vout

UHF high gain path

VHF high gain path

Attenuation path

Medium gain path

 

图 3-15  可变增益宽带低噪声放大器整体架构 

图 3-15 中共有四条信号通路，VHF 和 UHF 分别有一条高增益通路(High 
Gain Path, HGP)，它们用来实现各自频段的 14 ~ 20 dB 增益；其中 VHF 和 UHF
的衰减器(Attenuator, ATT)模块是相同的，在实现-4 ~ 12 dB 范围的中间增益时，

VHF 和 UHF 共用中间增益通路 (Medium Gain Path，MGP)；衰减通路

(Attenuation Path)也被 VHF 和 UHF 共用，当其中一个频段的衰减器工作时，
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另一个频段的衰减器可以在内部关断，并保持 50 欧姆的输入匹配；中间增益的

低噪声放大器(LNA for MGP)由于是被 VHF 和 UHF 共用，它需要覆盖的频带范

围很广，所以它的设计相比于高增益的低噪声放大器(LNA for HGP)使用了相对

大一些的电感来使得增益在整个频带内相对平坦，由于电感仅仅只是用来抬高增

益，所以它们的 Q 值要求并不高；值得一提的是，由于中间增益通路中的低噪

声放大器并不需要提供输入匹配，所以它有更多的空间来优化噪声和线性度，中

间增益通路中的电容 C0 是用来隔离中间增益低噪声放大器的直流信号的，因为

在本设计中衰减器没有直流信号成分。接下来本文将对几个主要模块进行详细分

析并给出了一些优化的设计方案。 

3.4.2 高增益模块设计考虑 

由于高增益通路与中间增益通路的低噪声放大器非常类似，所以这里只分析

高增益通路的低噪声放大器。本文以[15]中有源负反馈低噪声放大器为基础，将

它设计成一种可变增益的有源负反馈低噪声放大器，实现 14 ~ 20 dB 增益，并

且以 2 dB/step 为台阶，电路结构如图 3-16 所示。其中 MA1~MA4 为主放大管，

MC1~MC4 为共源共栅管，四个单刀双掷开关 S1~S4 控制它的栅极来实现增益

台阶，当所有开关都向上关闭时为最大增益，当只有 S1 向上关闭时为最低增益，

以此类推。增益台阶的大小可以通过使 MA1~MA4 的尺寸成比例关系来控制。 

vin

vOUT

L

RL

R1

C1

RF

CF

MF

MA1 MA2 MA3 MA4

MC1 MC2 MC3 MC4

S1 S2 S3 S4

GND

R4

VBC

VBI

VDD

RSZin

VB MB

 

图 3-16  用于高增益和中间增益通路的有源负反馈低噪声放大器 

与[15]中不同的是，这里只反馈交流信号，输出信号通过由 R1、C1 组成的

高通滤波耦合到反馈晶体管 MF 上，MF 源端的信号又通过电容 CF耦合到输入，
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这样使得主信号通路和反馈信号通路的直流完全分开，反馈晶体管的直流偏置单

独由 MB 的偏置电流确定，这对于优化低噪声放大器的噪声和非线性性能是很有

帮助的。图中反馈路径中的可变电阻 RF用来调节在增益变化时的输入匹配。如

果忽略电感的负载效应，可以算出，电路的小信号输入阻抗 Zin为 

in F
mA L mF

1 1
1

Z R
g R g

 
= + +  

                     (3.40) 

其中 gmA、gmF分别为主放大管和反馈晶体管的跨导。电路的小信号电压增益为 

out mF F mA L

in mA L mF S mF F

(1 )
1 (1 )

v g R g R
v g R g R g R

+
= −

+ + +
               (3.41) 

令式(3.40)等于 RS 后代入式(3.41)可以得到匹配时的电压增益为 

out
mA L

in

1
2

v g R
v

= −                         (3.42) 

由于匹配时的电压增益只与主放大管的跨导和负载有关系，这也解释了为什么只

需要使 MA1~MA4 的尺寸成比例关系就可以控制增益台阶。式(3.40)还表明，改

变增益会导致输入阻抗发生变化，所以这里通过调节 RF的大小来改善输入匹配

随增益改变后的恶化，当增益减小时，RF也减小，但并不是成比例的减小。 

R2

C2

R3

C3

M1 M2

M3 M4

M5
M6

M7

M8

M9

RB M10 M11

M12 M13

M14 M15

M16 M17

1 : K

1 : 1

VDD

GND

VBC

VBI

IOUT

VB
M18

M19

M20

R5

C5

 

图 3-17  恒定-gm 自偏置电路结构 

为了使式(3.42)中增益不随电源电压和工艺变化而变化，本文采用了恒定-gm

的自偏置电路[2]，其电路结构如图 3-17 所示，开启电路并没有画出，图中采用

了由 M11~M14 组成的宽摆幅电流镜来偏置共源共栅晶体管，其中 R2、C2、R3、
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C3、R5和 C5组成的低通滤波器是为了避免高频噪声进入信号通路。自偏置电流

的产生主要是来自由 M1~M6 以及 RB 组成的电路，其中 M2 的宽长比是 M1 的 K
倍，由[2]中的推导可知，在忽略体效应时，输出电流 IOUT为 

2

OUT 2
B

n ox
1

2 1 11I
W R Kμ C
L

 = −    
 
 

                (3.43) 

这个电流虽然与电源电压无关，但是因为存在与迁移率 µn 和栅氧电容 Cox 的关

系，它还是会随着工艺变化。如果使用这个电流来偏置有源负反馈低噪声放大器，

增益的情况却会有些不一样，假设主放大管的电流为自偏置输出电流的 N 倍，

则主放大管的跨导 gmA为 

mA
B

2 11Ng
R K

 = − 
 

                      (3.44) 

此时增益的表达式(3.42)转化为 

out L

in B

11v NR
v R K

 = − − 
 

                    (3.45) 

增益的表达式只与 RL与 RB 的倍数以及两个比例系数 N 和 K 有关系，如果在设

计时将 RL和 RB 使用相同尺寸的电阻串并联实现，那么从这点出发可以认为，电

路的增益不随工艺和电源电压的变化。由于此增益还受到输入匹配的影响，因此

它还不是完全不受工艺变化影响，但是由式(3.40)输入阻抗的表达式可知，即使

在 gmF或者 RF变化的时候，它们要被分母中的恒定增益除，因此可以认为输入

匹配受工艺和电源变化影响很小。 
有源负反馈低噪声放大器相比于电阻负反馈只是在反馈通路中加入了一个

源极跟随器，但是它却获得了两个方面的重要性能提升。第一，它消除了反馈通

路在输出端的负载效应，这使得匹配时增益的表达式简洁明了，从而使得设计一

个不随工艺变化的增益成为可能。第二，由于源极跟随器的引入使得输入阻抗的

表达式中引入了 gmF，同时去掉了输出负载 RL，这样可以使得在不改变增益的情

况下有更多的自由度来优化输入匹配和噪声的折中，从而使得噪声系数能优化到

相对较低的程度。分别分析各个噪声源(信号源内阻 RS、放大晶体管 MA、反馈

晶体管 MF、反馈电阻 RF、负载电阻 RL和反馈直流偏置晶体管 MB)在输出端的

等效噪声，可以算出噪声系数的表达为 
2

A S F mF SmF
2

mA S mF F mF F

22

S B mB SmF mF
F S 2 2

mF F mA L S mF F mF F

11
1 (1 )

1
1 1 (1 )

γ R γ g RgNF
g R g R g R

R γ g Rg gR R
g R g R R g R g R

  ⋅ ⋅
= + + + + + 

   ⋅ ⋅
+ ⋅ + + +  + + +   

  (3.46) 
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其中等号右边的六项依次表示信号源内阻 RS、主放大管 MA、反馈晶体管 MF、
反馈电阻 RF、负载电阻 RL和反馈直流偏置管 MB 的噪声贡献，匹配后的噪声系

数的表达式为 
2

0A F F F
2

mA S 0 0 S 0 S 0

2 2

0 F
B mB S

mA S 0 0 S 0

21 1
1 1 (1 ) (1 )

21 1
1 (1 )

Aγ γ R RNF
g R A A R A R A

A Rγ g R
g R A A R A

   +
= + + − +   ⋅ + + + +   

   +
+ + ⋅ ⋅ −   ⋅ + +   

   (3.47) 

其中 A0代表 gmARL，当它远大于 1 时，可以近似认为 

A F F F
2

mA S 0 S 0 S 0

2

F
B mB S

mA S 0 S 0

1 1
1 (1 ) (1 )

1 1
(1 )

γ γ R RNF
g R A R A R A

Rγ g R
g R A R A

 
≈ + + − + ⋅ + + + 

 
+ + ⋅ ⋅ − ⋅ + 

       (3.48) 

为了分析方便，这里同时列出输入匹配时需要满足的表达式 

S F
0 mF

1 1
1

R R
A g

 
= + +  

                     (3.49) 

分析式(3.48)和(3.49)可以得出以下关于噪声优化的结论： 
1、 可以通过加大反馈直流偏置晶体管的沟道长度来减小其所对应的 γB，通过加

大其过驱动电压来减小 gmB，在反馈偏置电流不算太大的情况下式(3.48)等
号右边第六项可以忽略。本设计中将它沟道长度取为 2 µm，过驱动电压取

为 300 mV。 
2、 由于 A0一般远大于 1，式(3.48)等号右边的第三、四、五项的噪声贡献一般

会小于第二项的贡献，第二项噪声贡献相对较大的原因还有：出于速度的考

虑，主放大管的沟道长度不能取很大，因此 γA相对较大。由于本文设计的低

噪声放大器涉及两个频段，因此 VHF 频段的高增益模块设计可以适当增加

主放大管的沟道长度以优化它在 VHF 频段的噪声系数。本设计中 UHF 频段

的高增益模块主放大管的沟道长度为 0.18 µm，VHF 频段为 0.36 µm。 
3、 通过增加主放大管跨导 gmA，可以减小式(3.48)等号右边第二项的噪声贡献，

但是这种增加主放大管跨导来降低噪声系数的方法还需要考虑其它的两个

因素，第一，提高跨导 gmA 除了需要将过驱动电压尽量降低之外，还意味着

需要加大功耗，这是缺点；第二，为了满足式(3.49)的输入匹配条件，提高

主放大管跨导意味着需要降低负载电阻，这对于低噪声放大器在整个频带内

的增益平坦度是有益的，这是优点。因此对于给定的增益值，在功耗可以接

受的范围内增加主放大管的跨导是非常有效的降低噪声系数的方法。 
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4、 当式(3.48)等号右边第二项的噪声贡献已经被降低到一定程度时，第三、四

项的噪声贡献也会逐渐显现出来，单从第三项看，增加反馈电阻可以减小它

的噪声贡献，可是这会增加第四项的噪声贡献，这样似乎无法判断增加反馈

电阻对噪声系数的影响，但是这只是在输入完全匹配的情况，如果考虑牺牲

一定的输入匹配，根据式(3.46)可知，增加反馈电阻将会减小噪声系数，因

此在 S11 可以接受的范围内增加反馈电阻也是一种有效的降低噪声系数的

方法，这里还可以适当增加反馈晶体管的跨导来补偿反馈电阻的增加。虽然

增加反馈电阻的方法也会使得增益有微小的增大(根据式(3.41)推断)，但这是

可以接受的。 
低噪声放大器的非线性来源主要是 gm 和 gds 的非线性，在输出负载不大以

及放大管始终处于饱和区的情况下，后者可以忽略。根据前面关于线性度优化的

讨论，有源负反馈低噪声放大器由于反馈的使用可以在很大程度降低主放大管的

非线性，前面关于反馈降低非线性的讨论是基于线性反馈回路的前提下进行的，

而这里由于反馈通路中源跟随器的引入使得该反馈不再是线性反馈，因此在主放

大管的非线性被降低的同时，反馈通路的非线性是该放大器非线性的主要来源。

这是在反馈通路中加入源跟随器后的一个缺点。 

IIP
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m

)

gmFRF
1 2 3 4 5 6

-2
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图 3-18  局部环路增益与 IIP3 之间的关系 

由于输出端的信号相比于输入端的信号是被放大之后的结果，当它被反馈到

反馈晶体管的栅极时，反馈晶体管的非线性贡献可能是整个电路非线性的瓶颈。

不过好在有一个串联反馈电阻与反馈晶体管又形成了一个局部的负反馈，它们的

环路增益为 gmFRF，因此增加反馈电阻和反馈晶体管的跨导可以改善电路的非线

性。不同的环路增益下所对应的 IIP3 的仿真结果如图 3-18 所示，图中只是通过

改变改变 RF来改变环路增益，随着 RF的逐渐增加，IIP3 是先增加后减小，后减

小的原因一方面是因为随着 RF的增加，输入阻抗在不断增加，增益会加大；另

一方面是因为电路总的环路增益随着 RF的增加而减小，这就使得主放大管的非

线性慢慢凸显出来，可以算出总的环路增益 LoopGain 为： 
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( )
mF S

mA L
mF F S1
g RLoopGain g R

g R R
= ⋅

+ +
               (3.50) 

反馈管的非线性是如何在输出产生三阶交调量的？假设忽略主放大管的非

线性，输入为双频点信号，初步认为主放大管的栅极信号频谱为 vga1，如图 3-19
所示，它被主放大管线性放大后的输出为 vout1，当 vout1被加在反馈管的栅极时，

它的跨导非线性(设它的二次、三次非线性系数分别为
mF2gK 、

mF3gK )会使得主放

大管的栅极频谱产生二阶、三阶输出，于是主放大管的栅极信号频谱被修正为

vga2，这个信号被放大使输出信号被修正为 vout2，当它再一次被加在反馈管栅极

时，会使得主放大管的栅极频谱进一步被修正为 vga3，它的三阶交调输出一部分

是由于反馈管跨导的二阶非线性产生，一部分是由三阶非线性产生，这个信号再

一次被放大使输出信号被修正为 vout3 的频谱。综上所述，反馈管的二阶、三阶

非线性都会对输出三阶交调量有贡献，所以在选择反馈管的过驱动电压时，三次

非线性系数为零的点未必就是线性度最好的点，因为由 3.3.2 节的分析中看到，

三次非线性系数为零的点也基本上是二次非线性系数最大的点，因此可以适当增

加一些过驱动电压从而通过提高局部反馈环路增益来获得最优线性度。 
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图 3-19  反馈晶体管的非线性如何影响输出三阶交调量 

3.4.3 衰减器设计考虑 

由于数字电视接收系统最大可能需要接收 0 dBm 的输入信号功率，衰减器

模块不可或缺。对衰减器模块的设计要求是：不同增益下输入匹配、线性度好，

频率特性优良等等，本文要求的衰减范围为-22 ~ 6 dB，以 2 dB 为台阶，采用
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的电路结构如图 3-20 所示。 

R/2 R/4 R/8

R R/2 R/4 0.16R

0.21R

0.63R

S1

S2

S3

S4 S5 S6

S7

S8

S9

vin vout

GND
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RoutRin

 

图 3-20  衰减器模块的电路结构 

本设计来源于最简单的电阻分压原理，只是增加了一些开关使得输入阻抗

Rin在任何衰减情况下都保持不变。其中开关S1 ~ S6用来控制 6 dB台阶的产生，

S7 ~ S9 用来控制 2 dB 台阶的产生，当仅有开关 S1、S4、S7 闭合时，此时为

最少的衰减，可以很容易算出此时 

( )
( )

out

in

0.16 0.21 0.63 1 6 dB
20.16 0.21 0.63 / 2

R Rv
v R R R

+ +
= = − = −

+ + +
       (3.51) 

如果将 S7 闭合依次改为 S8、S9 闭合，其它开关不变，则可以实现-8 dB 和-10dB
的衰减，依次类推可以实现这个-22 ~ -6 dB 衰减，6 dB 台阶控制表如表 3-3 所

示，其中“1”代表闭合，“0”代表断开，2 dB 台阶通过将 S7 闭合改为 S8 或 

表 3-3  衰减器的 6 dB 台阶实现方式 

S1 S2 S3 S4 S5 S6 S7 Gain (dB) 

1 0 0 1 0 0 1 -6 

0 1 0 1 1 0 1 -12 

0 0 1 1 1 1 1 -18 

S9 闭合来完成。可以很容易证明，在不同的衰减量下该电路的输入阻抗都为 R，

因此可以令 R 等于 50 欧姆来完成匹配，这对于完成不同增益模式下的输入匹配

是非常重要的。 
由于衰减器后面的模块是不需要进行阻抗匹配，因此本设计并不关心电路的

输出阻抗 Rout，相比于传统的 R-2R 的衰减器[18]，该电路的输出阻抗较小，因

此在衰减量相同的情况下，该设计具有更好的噪声性能。图 3-20 中的开关采用
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[18]中的一种开关结构，它通过在 MOS 开关的栅极和体极增加大电阻的方法减

小开关受大信号幅度的干扰从而提高线性度。由于电阻的比例关系，尽管开关的

导通电阻很小，但也应该尽量使其成相应的比例关系，其中 S1、S2 和 S3 导通

电阻的比例关系应该为 4：6：7，而 S4、S5 和 S6 导通电阻的比例关系为 4：2：
1。最后需要指出的是，由于该电路用到了 R/8 的电阻值，对于 50 欧姆匹配来

说，它是一个非常小的值，在版图设计时，一方面是所有电阻要尽量使用同一个

尺寸的电阻(50 欧姆)并联构成，另一方面要特别注意避免寄生电阻的产生。 

3.4.4 高增益模块的性能优化 

在高增益模块设计中，初期为了使得 UHF 频段的增益平坦度较好，使用了

电感来抬升增益，但是片上电感总是会占用很大的面积，因此在后期优化时，为

了节省面积去掉了电感，只使用纯电阻负载。增益在高频时的下降从以下几个方

面来优化： 
 适当增加主放大管的跨导，对于给定的增益可以减小负载电阻的值，因此可

以使得电路输出端的带宽更大，这对电路的噪声也是有好处的，只是要牺牲

一些功耗； 
 适当增加反馈管的跨导，使得式(3.50)中环路增益增大，这样可以通过反馈

来改善带宽，从而缓解增益在高频出的下降； 
 适当减小共源共栅管的尺寸，这样可以减小输出端的寄生电容，只是这样会

使得共源共栅管的噪声贡献略有增加[7]，但都是在可接受的范围内。 
高增益模块通过改变主放大管的跨导来改变增益，可是增益的变化会带来输

入阻抗的变化，在前面的设计中，本文采用改变反馈电阻 RF的策略来缓解由增

益改变造成的输入匹配恶化。这种改变 RF的方法具有很大的随机性，它没有一

定的比例关系，工艺偏差会造成很大的影响，在本文 3.3.3 节中介绍的可变增益

情况下的输入匹配优化技术可以解决这个问题，其基本原理已经在前面讨论过，

改进后的电路结构如图 3-21 所示，负载中的电感已经被去除，反馈电阻 RF 不

再是可变电阻，当 S1~S4 全部向上闭合时，为最高增益 20 dB，此时S2 ~S4向

下闭合，将 S4 变为向下闭合，同时S4向上闭合，此时获得次高增益 18 dB，但

是反馈到 F 点的信号并没有发生改变，因此输入阻抗不会随着增益而变化，以此

类推，可以实现 20~14 dB 增益变化。 
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图 3-21  可变增益情况下的匹配优化结构 

优化后的 S 参数仿真与优化前的 S 参数仿真结果对比如图 3-22 所示。图中

左侧是采用可变电阻的方案下增益变化时 S11 的仿真结果，右侧是采用优化架

构后增益变化时 S11 的仿真结果，可以看到，优化后的 S11 基本不随增益变化

而变化。采用恒定的反馈电阻还有一个优点，工艺角变化对 S11 的影响会明显

小于采用可变电阻情况。 
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图 3-22  可变增益情况下输入匹配优化前后对比 
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第四章  下变频混频器研究与设计 
4.1 前言 

接收机射频前端电路的最终目的是要将高频信号转换成低频信号，完成这个

功能的模块就是下变频混频器，它是一个三端口模块，包括射频输入信号、本地

振荡输入信号以及输出信号，超外差接收机将输出信号称为中频信号，而零中频

接收机中有时也将它称为基带信号(Baseband Signal)。早期混频器大多是采用

吉尔伯特单元来实现的，它的核心思想是两个不同频率的正弦信号相乘得到频率

之差和频率之和的输出频率成分，尽管这种结构早已经被很多新的架构所替代，

但是其核心思想仍然没有改变。现代的接收机中采用的混频器总体可以分为有源

混频器和无源混频器，区分有源和无源的方法是看混频器的开关器件是处在饱和

区还是线性区。近几年随着无源混频器的很多好处被大家慢慢发掘，越来越多的

设计者都选择采用无源混频器，这点在零中频接收机中越发明显。混频器又有单

平衡(Single Balance)和双平衡(Double Balance)混频器之分，这里的“平衡”实

际上是指差分的意思，单平衡是指只有本地振荡信号是差分输入，双平衡则表示

本地振荡和输入信号都是差分信号，单平衡混频器相比输入信号和本地振荡信号

都是单端输入的混频器具有更高的增益且能够抑制本地振荡到射频输入的泄露，

而双平衡混频器相比于单平衡混频器能够更好的抑制本地振荡信号到输出的泄

露和二阶非线性[7]。 
本文所涉及的数字电视接收系统采用零中频的架构，因此下变频混频器也将

选用无源混频器。本章将首先介绍在零中频接收机中混频器是出于什么因素从有

源过渡到无源的，接下来详细分析无源混频器的阻抗特性、噪声特性以及非线性

特性，最后给出了一个可变增益的电流驱动型无源混频器的详细设计。 

4.2 有源混频器到电流驱动型无源混频器的过渡 

一个典型的单平衡有源混频器如图 4-1 所示，M1 首先将输入射频电压(RF 
Voltage)转换成射频电流(RF Current)，M2、M3 随本地振荡信号周期性导通和

关闭将射频电流转换成中频电流(IF Current)，中频电流流经负载电阻转变成中

频电压(IF Voltage)，当然输出还包含其它一些频点的电压，这里假设它们都被

滤除。值得注意的是，M1 的电流既包括直流电流也包括射频小信号电流，M2
和 M3 导通时都工作在饱和区以保证线性度[7]。在 2.3.2 节曾经提到，1/f 噪声是

零中频接收机必须面对的问题，因为它将直接落在混频输出端的有用信号带宽

内。图 4-1 中有源混频器的 M2、M3 产生的 1/f 噪声会调制输出电流使得在输出

端产生一个低频的噪声，而且这个低频的噪声与 M1 管的直流电流成正比[19]，
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因此减小被混频的直流电流就可以减小输出 1/f 噪声。一种很常见的方法是插入

一个电流源使得流过 M2 和 M3 的电流只是 M1 总电流的一部分[20]，如图 4-2
所示。但是该电路因电流源的引入会带来三个问题：一是电流源的白噪声会被引

入；二是电流源的寄生电容会使得 S 点对地电容 C1增加，该点的电容具有旁路

射频信号的坏处；三是由于流过 M2 和 M3 的电流减小使得从它们从源端看进去

的阻抗(1/gm)增大，这使得射频电流被进一步旁路。[21]中为了避免这些问题，

它只在 M2 和 M3 处在平衡状态下(两者同时导通时)时注入一个电流，它可以在

不增加白噪声的情况下有效降低 1/f 噪声。 
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图 4-1  单平衡有源混频器 
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图 4-2  通过减小被混频的直流信号来减小 1/f 噪声的方法 

如果完全去除被混频的直流信号，那么由这种机制产生的 1/f 噪声也会完全

消失，被混频的信号就只有交流小信号电流，这就是电流驱动型无源混频器的基

本思想。单平衡电流驱动无源混频器如图 4-3 所示，射频输入电压 vRF经过 Gm

单元之后产生的射频电流 iRF通过 Cc 交流耦合到混频开关管 M1 和 M2 上，这两

个混频开关管不包含直流信号。为了保证在导通时能够有足够小的导通电阻，它
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必须工作在线性区且需要大信号的本地振荡信号来驱动，其中的耦合电容 Cc 也

保证了它工作在深度线性区。在混频器开关管的后面一般会有一个跨阻放大器

(TIA，Transimpedance Amplifier)，它的作用是多方面的，一是它能够将输出基

带电流转化成电压；二是它通过反馈确定混频开关管的直流工作点；三是它本身

可以做成一个具有低通特性的跨阻滤波器，因此它可以滤除很多高频无用信号；

四是它的输入阻抗可以近似认为很小，于是在这条信号通路上的电压摆幅非常

小，这使得该电路的线性度很好，而且非常适合低电源电压的应用。 

VLO

LOV

GmvRF

Cc

iRF

ZBB(s)/2

iBB

vo+

vo-

TIA

M1

M2 ZBB(s)/2

 

图 4-3  单平衡电流驱动型无源混频器 

综上所述，电流驱动型无源混频器是出于 1/f 噪声的考虑从有源混频器过渡

过来的，同时，跨阻放大器的低输入阻抗使得信号通路中电压幅度相对较小从而

能够获得更好的线性度。关于电流驱动型无源混频器性能的进一步分析将在下一

节中进行讨论。 

4.3 电流驱动型无源混频器的性能分析 

VLO

LOV

Gmvin

Cc

iin

M1

M2

RF

RF

CF

CF

AvA

i1

i2

vout

 

图 4-4  电流驱动型无源混频器的分析模型 

电流驱动型无源混频器的 TIA 通常由一个带反馈的运放构成，将它完整画出

后的电流驱动型无源混频器的分析模型如图 4-4 所示，其中运算放大器和反馈

电阻 RF、反馈电容 CF构成具有低通滤波功能的 TIA，全差分输出 vout已经是被
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部分滤波的结果，当然在它后面还需要接信道选择滤波器进一步滤波。 

4.3.1 增益和阻抗特性分析 

4.3.1.1 增益分析 

当高频输入信号电压 vin(t)经过跨导单元时，它输出的电流为 

in m in( ) ( )i t G v t= ⋅                         (4.1) 

其中 Gm 为跨导单元的跨导。继续假设本地振荡信号为理想矩形方波，将混频器

开关管当作理想开关，近似的认为 TIA 的输入端为虚地点，在这些前提下可以将

图 4-4 中电路等效成图 4-5 所示(见下一页)，所以 i1(t)和 i2(t)在时域的表达式分

别为： 

1 in( ) ( ) ( )i t i t S t= ⋅                         (4.2) 

[ ]2 in( ) ( ) 1 ( )i t i t S t= ⋅ −                     (4.3) 

由于 TIA 输入虚地，全差分输出电压为 

[ ]out 1 2 F( ) ( ) ( ) ( )v t i t i t Z t= − − ∗                  (4.4) 

[ ]{ }in F( ) 1 2 ( ) ( )i t S t Z t= − ⋅ − ∗             (4.5) 

其中 ZF(t)代表 RF 与 CF 阻抗的并联在时域的表达式，“*”代表卷积，由于感兴

趣的输出频段位于低频处，因此可以使 1 – 2S(t)的傅里叶展开式中只保留一次谐

波，注意它的一次谐波系数为 4/π，于是式(4.5)可进一步化简为 

out m in LO F
4( ) ( ) cos( ) ( )
π

v t G v t t Z t = − ⋅ ⋅ ∗  
ω           (4.6) 

将式(4.6)转换成 s 域的表达式为 

[ ]out m F in LO in LO
2( ) ( ) ( ) ( )
π

v s G Z s v s j v s j= − ⋅ ⋅ + + −ω ω      (4.7) 

假设输入信号是一个在 ωLO + ωm 频率处的单频信号，即在别的其它频点功率为

零，于是输出希望得到一个在 ωm 频率处的信号，将 jωm 代入式(4.7)后有 

out m m F m in m LO in m LO

0

2( ) ( ) ( ) ( )
π

v j G Z j v j j v j j
 
 = − ⋅ ⋅ + + −
  

((((

ω ω ω ω ω ω     (4.8) 

所以可以推出电流驱动型无源混频器的增益为 

out m m F

in m LO m F F

( ) 2
( ) π 1
v j G R

v j j j R C
= − ⋅

+ +
ω

ω ω ω
              (4.9) 
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RF

RF

CF

CF

Av

i1

i2
iin

VLO

LOV

S(t)

1-S(t)

fLO
1

VLO

LOV

1

vout

 

图 4-5  计算增益时的混频器等效电路 

其中 ωm 为输出信号频率，ωLO + ωm 为输入信号频率。从式(4.7)中可以发现另一

个问题：如果同时在 ωLO – ωm 频率处存在一个信号，这个信号似乎也会对频率

为 ωm 的输出产生贡献，但是这在正交下变频混频器中不会发生，它的原理与第

二章中提到的正交下变频用来抑制自混叠(Self-Corruption)现象的原理是一样

的。 
在式(4.9)中，当输出信号频率 ωm << 1/(RFCF)时，即在频带内的转换增益变

为 m F
2
π

G R ，这与有源混频器增益的表达式[7]非常接近，如果使 RF 的值与有源

混频器的负载电阻取值相等，那么电流驱动型无源混频器可以获得与有源混频器

相同的增益，但是前者同时具有更好的噪声和非线性性能。 

4.3.1.2 阻抗特性分析 

混频器是一个非线性时变系统，它的阻抗特性分析与线性时不变系统具有很

大的差别，当输入信号分别为电压和电流时，非线性时变系统的阻抗特性并不相

同，意识到这点对于分析电流驱动型无源混频器的阻抗特性很重要，所以不能将

输入为电压源的电压驱动型无源混频器的阻抗特性[7]搬移到电流驱动型无源混

频器上来。 
分析从图 4-4中A点向右看进去的阻抗对于Gm单元之后的耦合电容的选择

具有重要的意义，因为耦合电容和这个阻抗构成的高通滤波器必须能够使得有用

信号通过，分析它还对窄带接收系统的增益优化[22]、无低噪声放大器的接收机

输入匹配优化[23]有帮助。假设从 TIA 输入端看进去的阻抗为 ZBB(s)，它是一个

具有低通特性的阻抗，若混频器开关的导通电阻为 RSW，分析时可以画出图 4-6
所示的分析模型，其中单刀双掷开关受本地振荡信号控制，本地振荡信号仍然是

图 4-5 中的方波信号，可以写出 A 点电压 vRF(t)在时域的完整表达式为 
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[ ]

( ) ( ) ( )

BB
in SW in

BB
i

F

S in

R

n W

( )( ) ( ) ( ) ( )
2

( )( ) 1 ( ) ( ) 1 ( )

( ) ( )

1
2

( )

z ti t S t R i t S t

z ti t

v t S t

S t R i t SS tt

⋅ ⋅ + ⋅ ∗

 ⋅

 = ⋅ 
 
 + ⋅ − 
 

− ⋅ + ⋅ − ∗ 

 (4.10) 

其中 S(t)是在 0 和 1 之间随本地振荡频率变化的方波信号。表达式由两部分叠加

组成，分别代表上下两路信号对 A 点的贡献，注意信号每经过开关一次都需要

与 S(t)或者 1 – S(t)相乘一次，例如电流从 A 点到 B 点需要乘以 S(t)，在 B 点得

到的电压等效到 A 点同样需要乘以 S(t)，S(t)的傅里叶展开表达式为 

n LO
1

1 π( ) cos( )
2 2n

S t D nω t
+∞

=

= + −∑                 (4.11) 

其中 Dn的表达式为 

n

2 =1,3,5......
π

0 = 2,4......

n
D n

n


= 


                   (4.12) 

BB / 2Z

BB / 2Z
SWR

SWR

ini
A

VLO B

C
 

图 4-6  电流驱动型无源混频器输入阻抗分析模型 

为了分析方便，将式(4.10)看成是来自两部分贡献的叠加：RSW 的贡献 vRFR(t)
和 ZBB 的贡献 vRFZ(t)，于是有 

RF RFR RFZ( ) ( ) ( )v t v t v t= +                      (4.13) 

[ ] ( ) ( )RFR in SW in SW( ) ( ) ( ) ( ) ( ) 1 ( ) 1 ( )v t i t S t R S t i t S t R S t = ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ − ⋅ ⋅ −      (4.14) 

[ ] ( ) ( )BB BB
RFZ in in

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

z t z tv t i t S t S t i t S t S t    = ⋅ ∗ ⋅ + ⋅ − ∗ ⋅ −       
(4.15) 

仍然假设 iin是一个频率为 ωLO + ωm 的单频点信号，将式(4.11)代入式(4.14)，只

保留在 ωLO + ωm 频点的电压信号后，可以算出导通电阻在这个频点的贡献为 

LO m

2
2

RFR in SW n
1

1 1( ) | ( ) 2
2 2ω ω

n
v t i t R D

+∞

+
=

    = ⋅ ⋅ +   
     

∑           (4.16) 

由于 2
n

1

1
2n

D
+∞

=

=∑ ，式(4.16)可以进一步化简为 
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LO mRFR RF SW( ) | ( )ω ωv t i t R+ = ⋅                   (4.17) 

将它转换成 s 域的表达式为 

LO m LO m
RFR SW in( ) | ( )ω ωv s R i s+ +

= ⋅ ω ω               (4.18) 

由此可知，混频器开关的导通电阻对 A 点在输入信号频点的阻抗贡献就是导通

电阻本身。类似的可以算出基带阻抗在这个频点的贡献为 

LO mRFZ LO in LO BB2

4 π π( ) | cos ( )cos ( )
π 2 2ω ωv t ω t i t ω t z t+

     = − − ∗          
  (4.19) 

计算时需要运用 ZBB 的低通特性，将式(4.19)转换成 s 域表达式并只保留在ωLO + 
ωm 频点的电压信号后，可以算出基带输入阻抗 ZBB 在这个频点的贡献为 

LO m LO m
RFZ BB m in2

1( ) | ( ) ( )
πω ωv s Z jω i s+ +

= + ⋅ ω ω           (4.20) 

将式(4.18)和式(4.20)合并后可以算出 

LO m LO m
R SW BB mF @ n2 i

1 ( )
π

( ) | ( )ω +ωv R Z jωs i s
+

 = ⋅ +  
+ ω ω       (4.21) 

因此可以推出 A 点在 ωLO + ωm 频点的输入阻抗 ZinA(s)为 

LO m
SW BB minA 2( ) 1 ( )

π
RZ Z jωs

+
+ +=ω ω             (4.22) 

由于 ZBB 作为 TIA 的输入阻抗是一个相对较小的量，因此这个输入阻抗还是主要

由混频器开关管的导通电阻决定，如果使用这个阻抗进行输入匹配[23]，一方面

需要控制混频器开关管的尺寸，另一方面还需要控制 TIA 的输入阻抗。 

4.3.2 噪声分析 

电流驱动型无源混频器的噪声来源主要有白噪声和 1/f 噪声，本文将噪声按

整体架构分成三个部分：跨导单元的噪声贡献、混频器开关的噪声贡献、跨阻放

大器的噪声贡献。下面将分别分析这三个部分的白噪声和 1/f 噪声贡献。 

4.3.2.1 白噪声分析 

1、 跨导单元的白噪声分析 
跨导单元的白噪声电流输出与射频电流输出一起通过混频器开关管后对输

出产生噪声贡献，假设跨导单元的输出噪声电流为 2
n,Gmi ，可以画出如图 4-7 所

示的跨导白噪声分析模型。先考虑上半部分的噪声，由于白噪声通过占空比为

50%的方波信号后仍然是白噪声，只是其功率谱密度减半[7]，因此可以算出 X
点在频带内的白噪声为 
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2 2 2
n,X n,Gm F

1
2

v i R= ⋅                       (4.23) 

由于上下两路的噪声不相关，输出的总噪声功率还应该加倍，所以它的表达式为 

2 2 2
n,out n,Gm Fv i R= ⋅                       (4.24) 

跨导单元一般都由 MOS 管构成，可以认为 2
n,Gm m4i KTγG= ，将其代入(4.24)并等

效到输入为 
2

2 2m F
n,in 2

m2 2
m F

4 1π
2
π

KTγG Rv KTγ
G

G R

⋅
= =

 
 
 

              (4.25) 

相比于单个MOS管栅端的等效输入噪声 4KTγ
1
gm

，混频器的等效输入噪声要大

3.9 dB(即
π2

4 倍)，但是加大MOS管的跨导仍然对减小噪声有效。以上分析是在假

设理想方波并且不考虑A点的寄生电容的基础之上进行的，但是实际上二者对跨

导的等效输入噪声影响也并不大[24]。 

2
n,Gmi

RF

RF

CF

CF

Av

VLO

LOV

X

Y

2
n,outvA

 

图 4-7  跨导单元白噪声分析模型 

2、 混频器开关管的白噪声分析 
无源混频器中的开关管工作在深度线性区，因此它的沟道电阻会产生白噪

声。当其中一个开关管关断时，很显然它不会产生噪声，另一个导通的开关管也

不会对输出噪声产生影响，因为它的电流被跨导单元的输出射频电流所固定。从

这个角度来讲，开关管的白噪声不会对输出噪声产生影响，但是因为实际电路中

方波信号的有限上升和下降时间以及开关管射频输入端的寄生电容的影响，开关

管的白噪声还是会对输出有噪声贡献，为了与有源混频器中开关管的噪声分析

[19]相一致，[24]中将前者称为直接机制噪声贡献，后者称为间接机制噪声贡献。

不过在实际设计中会尽量使得本地振荡信号接近理想方波，开关管射频输入端的

寄生电容也相对较小，因此这两种机制总的来说对输出噪声的贡献可以被忽略。 
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3、 跨阻放大器的白噪声贡献 

Av

Cp

VLO

LOV
2
n,Avv

2
n,RFi

RF

CF

Rmix

2
n,outv

M1

M2

XA

 

图 4-8  混频器跨阻放大器白噪声分析模型 

如图 4-8 所示，使用单端的模型来分析跨阻放大器的总噪声贡献，其中 2
n,Avv

为运放的等效输入白噪声， 2
n,RFi 为反馈电阻 RF 的噪声电流，将运放近似看成是

理想运放，X 点可以认为是接地点，因此反馈电阻到输出的噪声为 

2 2
n,out,RF F F

F

4 4KTv R KTR
R

= ⋅ =                  (4.26) 

如果将 X 点向左看进去的电阻记为 Rmix，则运放的等效输入噪声对输出噪声的

贡献为 
2

2 2 F
n,out,Av n,Av

mix

21 Rv v
R

 
= ⋅ + 

 
                  (4.27) 

其中系数 2 是因为 Rmix转换成单端时需要除以 2。为了计算 Rmix，设混频器开关

的导通电阻为 Ron，A 点总的寄生电容为 Cp，本地振荡方波信号的占空比为 50%，

于是由开关电容原理可以知道，当输入一个阶跃信号 Vstep时，电容 Cp上电压的

时域响应为[25] 

cp step
on p

( ) 1 exp tv t V
R C

  
= − −      

                (4.28) 

在一个周期 TLO结束时，储存在电容 Cp上的电荷为 

LO
Cp LO p step

on p

( ) 1 exp TQ T C V
R C

  
= ⋅ − −      

            (4.29) 

因此从 X 点向左看进去的电阻可以表示为 
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step
mix

Cp LO LO( )
V

R
Q T T

=
⋅

                           (4.30) 

LO
LO p

on p

1

1 exp Tf C
R C

=
  

⋅ ⋅ − −      

               (4.31) 

于是跨阻放大贡献的总输出噪声为 

2

2 2 LO
n,out n,Av F LO p F

on p

1 2 1 exp 4Tv v R f C KTR
R C

    = ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅ − − +         
    (4.32) 

将它等效到输入后有 
2

2 LO
n,Av F LO p F

on p2
n,in 2

2 2
m F

1 2 1 exp 4

2
π

Tv R f C KTR
R C

v
G R

    ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅ − − +         =
 
 
 

   (4.33) 

总的来说，从 X 点向左看进去的电阻越大，运放贡献的噪声越小，这需要 A 点

的寄生电容很小。同时本地振荡的频率越高，运放贡献的噪声越大。增加反馈电

阻 RF的值可以同时降低运放的噪声贡献和它本身的噪声贡献，但是如果对于给

定增益情况下需要减小 Gm 的大小，这样就会增加跨导单元的噪声贡献，而且由

于带宽的需要，电容需要同比例的增加，这有可能会带来难以承受的芯片面积，

所以在噪声优化时，需要权衡多方面的考虑。 

4.3.2.2 1/f 噪声分析 

1、 跨导单元的 1/f 噪声分析 
尽管跨导单元的输出存在 1/f 噪声，但是 1/f 噪声的频率与有用信号的频率

相去甚远，在下变频完成之后，1/f 噪声会被上变频到本地振荡频率 ωLO附近和

它的奇次谐波频率附近，因此它不会对输出基带信号造成干扰。得出这个结论的

前提是混频器开关管之间是完全匹配的，如果它们之间存在失调电压，那么 1/f
噪声就会直接泄漏到基带输出。如图 4-9 所示，在开关管 M1 的栅极存在失调电

压 VOS，假设 VLO是具有有限上升和下降时间的方波，存在失调电压后 VLO的波

形如图图 4-10 所示，如果 VLO的波形在上升或者下降时的斜率为 S，则图中 ΔT
的表达式为 

OSΔ
2
VT

S
=                           (4.34) 
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图 4-9  跨导单元的 1/f 噪声分析模型 

LOV

VOS

ΔT ΔT

LO 2Δ
2

T T+

LOV

 

图 4-10  失调电压影响本地振荡波示意图 

由于 VLO控制着来自跨导的噪声电流，如果这个噪声电流在一个周期内一半

时间流向 M1，一半时间流向 M2，那它将不会对输出低频基带信号产生影响，

但是由于 VOS 的引入，使得噪声电流更多的时间内流向 M1，更少的时间内流向

M2，使得 in1 – in2的电流不再是一个半波对称函数，因此它含有直流成分，这个

直流噪声成分直接影响有用信号。如果假设在 VLO和 LOV 相交的瞬间电流就完成

从一边到另一边的转向，则差分电流的波形可以画出如图 4-11 所示。由于输出

噪声的表达式为这个差分电流与反馈电阻的乘积，因此将这个差分电流的直流成

分取出后与反馈电阻乘积得到输出噪声的表达式为 

n,out n,Gm F
LO

4ΔTv i R
T

= − ⋅ ⋅                    (4.35) 

其中 n,Gm
LO

4ΔT i
T

⋅ 为 in1 – in2 的直流成分。将式 (4.34)代入式 (4.35)，并将

2
n,Gm m4i KTγG= 代入，可以写出输出噪声功率的表达式为 

2
2 2OS
n,out m F

LO

2 4Vv KTγG R
S T

 
= ⋅ ⋅ × 

                (4.36) 
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等效成输入噪声为 
2

2 2OS
n,in

LO m

2 1πVv KTγ
S T G

 
= ⋅ ⋅ × 

                 (4.37) 

可以看出，本地振荡的波形越接近理想方波，即 S 越大，由失调电压引起的 1/f
噪声泄漏越少。混频器开关前面的耦合电容与输入阻抗构成的高通滤波器能够对

1/f 噪声能够起到滤波的作用，因此即使存在失调电压的情况下，跨导单元的 1/f
噪声也不会对输出产生太大的影响。值得一提的是，这个失调电压也可以认为是

开关管的 1/f 噪声，因为 1/f 噪声也可以认为是变化非常缓慢的失调电压。 

LO 2Δ
2

T T+

LO 2Δ
2

T T−

n,Gmi+

n,Gmi−

t

n1 n2i i−

 

图 4-11  存在失调电压时差分输出噪声电流情况 

2、 混频器开关管的 1/f 噪声分析 
电流驱动型无源混频器最显著的特点就是开关管的 1/f 噪声由于直流的不存

在而被完全消除，但是开关管的 1/f 噪声在电流驱动型无源混频器中也不是完全

没有影响。上文中就曾提到这个 1/f 噪声会以失调电压的形式影响跨导单元的 1/f
噪声对输出噪声的贡献，除此之外，在宽带接收机中，如果在本地振荡频率的偶

次谐波频率上存在大干扰信号，这个大的干扰信号会使得在输出端能够看到混频

器开关管的 1/f 噪声贡献。假设在 2ωLO频率处有一个幅度为 Ab的大干扰信号，

则输出噪声电压的表达式为[24] 
2

2 2 2m b
n,out F n,1/f

LO

2G Av R v
S T

 
= ⋅ ⋅ × 

                 (4.38) 

其中 2
n,1/fv 为开关管的 1/f 噪声，Gm 为跨导单元的跨导，S 为本地振荡方波上升或

者下降的斜率，RF 为跨阻放大器的反馈电阻。同样的，本地振荡信号越接近理

想方波，这个噪声贡献越小，同时它也与大干扰信号的幅度成正比。这也验证了

一个测试时经常碰到的问题，在某些频点存在大干扰时，噪声系数将明显上升。 
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3、 跨阻放大器的 1/f 噪声分析 
跨阻放大器的 1/f 噪声主要来自运放本身的 1/f 噪声，由于此时的有用信号

已经被降至低频，因此可以采用适当加大 MOS 管尺寸的方法来减小 1/f 噪声，

关于它的噪声分析与前面的白噪声分析基本一致。[24]中还提到由于非理想方波

造成的混频器开关同时导通以及混频器开关射频端的寄生电容也会影响它的 1/f
噪声对输出噪声的贡献，但是这些噪声在实际设计中都只占非常小的比例成分。 

4.3.3 非线性分析 

由本文第二章的分析可知，对于级联系统的线性度，后级模块在很大程度上

决定了整个系统的线性度，因此混频器的线性度指标是一个非常重要的参数。电

流驱动型无源混频器需要先使用跨导单元将电压信号转换成电流信号，电流信号

被混频后流经跨阻放大器的反馈阻抗获得基带输出，于是它的非线性主要来自跨

导单元的非线性。 
跨导单元的非线性分析与前文中讨论的单管非线性分析是一致的，它的非线

性主要来源于 gm 的非线性以及 gds 的非线性。由于从开关管的射频端看进去的

阻抗很小，因此跨导单元输出端的摆幅很小，此时 gds 的非线性可以忽略，于是

跨导的非线性优化只需要优化 gm 的非线性即可，可以通过给跨导管选择一个合

适的过驱动电压来优化它的三阶非线性。 
低噪声放大器与混频器之间通常使用交流耦合的方式进行信号传输，因此低

噪声放大器的二阶量会被耦合电容滤除，不会影响系统的二阶非线性，于是首先

开始影响系统二阶非线性的模块就是混频器。如果采用全差分输出结构，混频器

的 IIP2 能够达到不错的水平，在不作特殊优化的情况下一般能达到 30~40 dBm。

但是仍然有一些非理想效应会导致 IIP2 下降，这些非理想特性包括：射频信号

与本地振荡信号之间的相互耦合、跨导单元的 IM2 分量由于开关管的失配对输

出造成的影响(类似于 1/f 噪声原理)、开关管的阈值电压失配或者尺寸的失配

[26]。因此在版图设计时应该尽量保持完整的对称性，同时注意尽量避免射频信

号与本地信号之间的交叉。 

4.4 一种可变增益电流驱动型无源混频器设计 

4.4.1 整体架构与设计指标 

本文设计了一个适用于数字电视接收系统的可变增益电流驱动型无源混频

器，低噪声放大器的单端输出电压信号经跨导单元转换成差分电流信号后分同相

(I，In-phase)和正交(Q，Quadrature)两路使用双平衡无源混频器将它们下变频

到基带输出，单路信号的整体架构如图 4-12 所示，它主要由三部分构成：可变

跨导单元、混频器开关、跨阻放大器。由于本地振荡信号采用 50%占空比方波
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信号，IQ 两路信号的跨导单元不能共用，另外一路信号基本上是这一路信号的

复制，只是本地振荡信号相位相差 90 度。图中电容 C0的作用是使混频输出的高

频差分信号短接，可变反馈电阻和电容用于调节增益和保持带宽固定。 

Gm

VLO

VLO

LOV
vin

C0

RF

CF

RF

CF

vo+

vo-

 

图 4-12  电流驱动型无源混频器的结构 

根据接收机系统的整体需求，混频器所要求的设计指标如表 4-1 所示。 

表 4-1  电流驱动型无源混频器设计指标要求 

Input Bandwidth 50 ~ 250 MHz, 470 ~ 862 MHz 

Output -3dB Bandwidth > 12 MHz 

LO Mixing Signal 50% Duty Cycle Square Wave 

Conversion Gain 9 ~ 31.5 dB, 1.5 dB/step 

IIP3@ 31.5 dB Gain > 0 dBm 

IIP3 @ 9 dB Gain > 12 dBm 

DSB NF@31.5 dB < 10 dB 

Power Consumption < 1.8 V* 8 mA 

4.4.2 跨导单元与混频器开关设计考虑 

在前面关于混频器噪声和线性度的分析中可以看出，跨导单元的设计对于噪

声性能和线性度性能至关重要。跨导单元与混频器开关的电路图如图 4-13所示。 
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图 4-13  跨导单元与混频器开关电路原理图 

为了使得在相同的电流下获得更大的跨导，本文采用了电流复用结构的跨导

单元[14]，例如图中 MP1 和 MN1 复用同一电流信号，单端转差分依靠将全差分

输入的一端接地来完成。为了更好的通过优化 NMOS 和 PMOS 的直流偏置来获

得满意的噪声和非线性性能，这里将直流信号和交流信号通过 R-C 耦合完全分

开，这样做同时也滤除了一些来自低噪声放大器的二阶交调分量。关于如何通过

优化直流偏置来获得更好的线性度性能在前面的章节中已经提及，此处不再叙

述。 
由于跨导单元是全差分输出，因此它需要共模反馈环路来稳定输出节点的直

流偏置。图 4-13 中的 R1和 R2两个大电阻用来取出共模电平，然后将这个共模

电平与 VREF 一起作为运放的输入端，最后将运放的输出反馈到尾电流偏置管的

栅极，其中运放由简单的折叠式共源共栅运算放大器组成。共模反馈环路的稳定

性是在建立共模反馈时必须考虑的问题，共模环路可以认为是由运放和 MN 管构

成的两级运放结构，两级运放的补偿最常用的方法是在图中 X 与 A、B 节点之间

增加一个密勒补偿电容，但是由于 A、B 节点是在射频信号通路上，它对电容非

常敏感，结合前文关于噪声的分析，这两点的电容增加还会导致噪声性能恶化，

通过仿真发现，这两点接两个 1 pF 串联大概会造成 1 dB 以上的噪声系数下降。

这时传统的补偿方法是采用负载补偿的方法，即在 X 点加一个接地电容，但是
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这个电容要求非常大，它对芯片面积来说是个不小的压力。由于本文采用的是双

平衡的无源混频器，因此 A、B 两点与 C、D 两点在任何时刻都是导通的，而 C、

D 两点需要的有用信号已经是低频信号，因此这两点对电容不敏感，于是这里将

密勒电容搬移到混频器开关的基带端，本文将这种密勒补偿称为开关电容密勒补

偿。开关电容密勒补偿与传统负载电容补偿的效果对比如图 4-14 所示，它在节

省电容面积的同时使得环路相位裕度和带宽明显提升。 
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图 4-14  开关电容密勒补偿与传统负载电容补偿波特图对比 

由于混频开关从射频端看进去的阻抗直接与开关的导通电阻有关系，因此它

的导通电阻越小就越有利于跨导输出电流信号进入信号通路。由深度线性区

MOS 导通电阻的公式可知，很小的导通电阻意味着很大尺寸的 MOS 管，随之

而来的是很大的 MOS 管栅电容，在保证一定的上升和下降斜率的情况下，驱动

一个大尺寸的 MOS 管会导致本地振荡缓冲器的功耗大大增加。因此混频器开关



第四章  下变频混频器研究与设计 

71 

尺寸的选择最终要受到功耗的限制。 

4.4.3 混频器开关管的偏置设计考虑 

VLO

LOV

VG

S THV V+

VLO

LOV

VG
S THV V+

t

t

On Overlap

Off Overlap
 

图 4-15  混频器开关的导通交叠与闭合交叠 

混频器开关管的工作状态可以分为三种[24]：导通交叠(On Overlap)、闭合

交叠(Off Overlap)以及零交叠(Zero overlap)，交叠是指在开关切换时两个开关处

于同一个工作状态：导通或者闭合。如图 4-15 所示，对于 NMOS 开关而言，

如果 MOS 管栅极电压 VG > VS + VTH时，它们就处于导通交叠状态，反之则处

于闭合交叠状态，其中 VS 是源极电压，VTH 是阈值电压。为了避免当输入为大

信号摆幅时混频器开关同时处于闭合状态，电流驱动型无源混频器一般都是工作

在导通交叠状态下，因此混频器开关的栅极电压偏置一般选择为稍大于 VS + 
VTH。由前面关于噪声的分析可知，混频器开关同时导通的时间不宜过长，否则

会导致噪声性能下降。 
由于本设计所需要覆盖的频率范围需要低至 50 MHz，如果采用跨导单元与

混频器开关电容耦合则需要很大的电容才能让 50 MHz 的信号通过(从混频器开

关的射频输入端看进去的阻抗很小)。本文采用直接耦合的方式同时使混频器开

关两端的电压固定在相同的电压值来保证 MOS 管处于深度线性区，开关的射频

输入端直流电压由跨导单元的共模反馈来固定，基带输出端则由跨阻放大器的反

馈来固定，这里都将它们固定在电源电压 VDD的一半。因此混频器开关的直流偏

置为稍大于 VDD/2 + VTH，这可以采用电平移位的方法产生，混频器开关栅极偏

置电压产生电路如图 4-16 所示，其中 Vref = VDD/2，该电路通过反馈环路将 A
点电压确定为 VDD/2，MN3 管的作用是将 A 点电压抬高一个略大于阈值电压的

量，它的过驱动电压取值较小。为了避免 MOS 管栅极电容以及本地振荡耦合电

容对反馈环路稳定性影响，这里将 Y 点作为输出，而没有将 X 点作为输出。 
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图 4-16  混频器开关栅极直流偏置产生电路 

4.4.4 跨阻运算放大器设计考虑 

跨阻运算放大器由全差分运放和反馈电阻电容构成，混频器的-3 dB 带宽由

反馈电阻和电容形成的 RC 常数确定。为了满足大信号输入时的摆幅需求，全差

分运放的输出级采用前馈型 Class AB 输出结构[27]，它能够在相对较低的静态

电流下获得相对较高的动态电流输出。为了分析方便，图 4-17 只画出了单端输

出的 Class AB 结构的原理图，其中 vIN1和 vIN2是从全差分输入端过来的两个差

分信号，图中 IB2 = IB3 = 2IB1 = 2IB4，由 M1、M2、M3、M4 和 M5、M6、M7、
M8 组成两个跨导线性环，在忽略体效应时，这些晶体管的栅源电压满足的关系

为 

GS1 GS4 GS2 GS3V V V V+ = +                    (4.39) 

GS5 GS8 GS6 GS7V V V V+ = +                     (4.40) 

为了补偿由于体效应造成的影响，通常使(W/L)7 = (W/L)8，(W/L)4 = (W/L)3。

当这些晶体管的比例满足 

( )
( )

( )
( )

( )
( )

( )
( )

5 6 87

1 2 3 4

/ / //
/ / / /
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= = =             (4.41) 

可以推出 M1 和 M5 的静态电流 IQ与 IB1、IB4的关系为 

( )
( )

( )
( )

5 1
Q B1 B4

6 2

/ /
/ /

W L W L
I I I

W L W L
= ⋅ = ⋅                    (4.42) 
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图 4-17  Class AB 输出级结构原理图 

当 vIN1和 vIN2的电压发生变化时，此时 A、B 两点的电压差保持不变，但是 M1
和M5的电流变化相反，设M1的电流为 Ipush，M5的电流为 Ipull，由式(4.39)、(4.42)
可以推出 M4 的电流 ID4为 

( )
( )

( )
( )

4 2
D4 Q push

1 3

/ /
1

/ /
W L W L

I I I
W L W L

  
  = + −
    

           (4.43) 

同理也可以算出 M8 的电流 ID8为 

( )
( )

( )
( )

8 6
D8 Q pull

5 7

/ /
1

/ /
W L W L

I I I
W L W L

  
  = + −
    

            (4.44) 

又因为 

( )
( )

6
D4 D8 B2 Q

5

/
2

/
W L

I I I I
W L

+ = = ⋅ ⋅                 (4.45) 

将式(4.43)、(4.44)代入式(4.45)并利用(W/L)7 = (W/L)8，可以算出 

( ) ( ) ( )
( )

2 2
6

push Q pull Q Q
7

/
2

/
W L

I α I I α I I
W L

− + − = ⋅ ⋅        (4.46) 

其中 
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( )
( )

6

7

/
1

/
W L

α
W L

= +                      (4.47) 

因此 M1 或者 M5 的电流将满足式(4.46)直到 M1 或者 M5 的电流达到最大为 
2

max QI α I=                          (4.48) 

由式(4.43)可知，假设当 M1 的电流为 Imax时，M4 的电流为零，当 M1 的电流继

续增加时，M4 将保持截止，IB2将全部流向 M8，因此无论 M1 的电流是否继续

增加，M5 的电流将保持在一个最低水平，将(4.48)代入(4.46)后可以算出这个最

小电流为 

( )
2

min Q2 1I α α I = − −                  (4.49) 

假设当 M5 的电流达到最大时，同样可以得到 M1 的最小电流，它与式(4.49)完
全相同。设计时如果使(W/L)7 = (W/L)6，则最小电流约为 0.34IQ。M1 和 M5 的

最大电流是由 A 点的最小电压和 B 点的最大电压决定的，它们与电源电压和偏

置管的过驱动电压有关。 
运放的输入采用 PMOS 管对作为全差分输入对管，它相比于 NMOS 输入对

管具有更好的噪声性能。为了得到较好的相位裕度特性，这里采用了增加

Cascode 密勒补偿电容的方法来提高相位裕度，这种两级运放的零极点分析与

经典两级运放的零极点分析非常接近[2]，这里不再介绍。全差分的输出还需要内

部的共模反馈，这里使用大电阻将共模取出后与参考电平构成一个简单运放，然

后将运放的输出反馈到输出级晶体管上，取出共模时采用电阻和电容并联的方式

是为了引入一个零点来缓解由取共模用的大电阻和栅电容构成的极点的影响。具

体的电路实现细节如图 4-18 所示。 
跨阻运算放大器的反馈电阻和反馈电容决定了混频器的带宽，对于至少 12M

的-3 dB 带宽要求，一般来说要求运放的 GBW 要大于 120MHz，以保证运放输

入端的虚地条件。本设计中运放的总电流大概在 2mA 左右，接成单位反馈时的

环路 GBW 为 141 MHz，仿真时将后级滤波器负载估计为单端 2 KΩ 电阻和 1 pF
电容的并联。 
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图 4-18  带 Class AB 输出级的全差分运算放大器
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第五章 芯片实现与仿真测试结果 
5.1 低噪声放大器与混频器级联仿真结果 

5.1.1 最高增益与噪声系数仿真结果 

将低噪声放大器和混频器级联，并带上后级滤波器的负载(单端 2 kΩ 电阻和

1 pF 电容并联)，使用 Spectre RF 仿真器对它们进行仿真。分别将本地振荡频率

设为 200M 和 600M，使用 hb、hbac 以及 hbnoise 对级联后的系统进行增益和

噪声系数的仿真，图 5-1 为级联系统最大增益的仿真结果，此时低噪声放大器

的增益为 20 dB，混频器为 31.5 dB。图 5-2 为级联系统噪声系数仿真结果，输

入信号在 200 M 附近时它的噪声系数为 1.9 左右，600M 附近时为 2.3 dB 左右。 

1K 10K 100K 1M 10M 100M

20

30

40

50

60

 

 

200M
600M

Frequency(MHz)

G
ai

n(
dB

)

 

图 5-1  级联系统最大增益仿真结果 
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图 5-2  级联系统噪声系数仿真结果 
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5.1.2 线性度级联仿真结果 

在输入 Port 中设置两个频率分别为 642MHz 和 643MHz 的正弦信号，本地

振荡信号设为 640MHz，使用 Spectre RF 中 HB 仿真可以得出级联系统的 IIP3，
一阶输出量为 2M 和 3M 频率处信号，三阶交调量为 1M 和 4M 频率处信号，将

它们输出的一阶量和三阶交调量描点可以得出 IIP3 的值。在射频前端电路增益

为 29dB(其中 LNA 增益设为最高增益 20 dB，混频器增益设为 9 dB)时的 IIP3
为-5.9dBm，仿真结果如图 5-3 所示，此时为高增益 LNA 模式；当射频前端电

路为衰减-14 dB(其中 LNA 衰减-22 dB，混频器增益仍为 9 dB)时的 IIP3 为

28.4dBm，仿真结果如图 5-4 所示，此时为低增益 LNA 模式。 
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图 5-3  高增益 LNA 模式下射频前端 IIP3 仿真结果 
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图 5-4  低增益 LNA 模式下射频前端 IIP3 仿真结果 
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5.2 射频前端电路芯片实现 

LOsin tω
LOcos tω

RSSI RSSI

urfin

vrfin

PWD I

Q

VGLNA-U

VGLNA-V

Auto Gain Control

S2D 
Gm

Passive Mixer Channel 
Select Filter

PGA
 

图 5-5  射频前端电路在零中频数字电视接收系统中的实现框图 

图 5-5 给出了射频前端电路在零中频数字电视接受系统中的实现框图，整

个数字电视接收系统除了射频前端电路之外，还包括信道选择滤波器(Channel 
Select Filter)、可编程增益放大器(Programmable Gain Amplifier，PGA)以及用

于自动增益控制(Auto Gain Control)的功率检测器(Power Detector，PWD)和接

收信号强度检测器(Received Signal Strength Indicator，RSSI)，这款芯片还集

成了频率综合器用来产生本地振荡信号。 

Variable Gain Low 
Noise Amplifier

1200 µm

90
0 
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PAD

TIA-I TIA-Q

Passive Mixer

 

图 5-6  射频前端电路芯片照片 

图 5-6是该芯片在TSMC 0.18 µm工艺下流片后的射频前端部分芯片照片，

包含 PAD 之后的芯片面积为 1.08 mm2。无源混频器在版图设计需要特别注意保

证 I 路信号和 Q 路信号的对称性，同时需要注意避免本地振荡信号与射频信号的

交叉，在确实无法避免交叉的情况下可以在两个信号线之间加一层隔离金属层来

减小它们之间的耦合。 
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5.3 芯片测试结果 

5.3.1 噪声系数测试结果 

由于低噪声放大器位于信号链路的最前面，系统的噪声系数主要是由低噪声

放大器的噪声系数决定的，混频器的噪声系数被设计成对系统的总噪声贡献很

小，混频器之后的模块同样是如此。所以可以认为整个接收机的噪声系数与射频

前端电路的噪声系数非常接近，整个接收机的噪声系数测试采用安捷伦信号分析

仪 N9030A 中的噪声系数插件进行，噪声源使用的是 HP 346B Noise Source，
图 5-7 是使用 9030A 信号分析仪测量噪声系数时的一个截图，可以直接从仪器

中将所测得的噪声系数的值读出，在不同频率下的双边带(Double Side-Band，
DSB)噪声系数的测试结果如图 5-8 所示，测试结果显示，在 VHF 频段的噪声系

数在 2.5 dB 以下，在 UHF 频段则不大于 3.5 dB。 

 

图 5-7  使用 9030A 信号分析仪测量整个接收机的噪声系数示意图 
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图 5-8  噪声系数测试结果 
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5.3.2 线性度测试结果 

由于在信号通路的后级模块含有信道选择滤波器和可编程增益放大器，因此

在测试线性度时，将它们的增益通过控制码设为零来减小后级线性度对射频前端

线性度的影响。线性度测试通过双音测试(Two-Tone Test)进行，通过扫描输入功

率值获取输出一阶和三阶交调输出功率，进而计算出 IIP3 的值。设低噪声放大

器为最高增益 20 dB 且混频器增益为 9 dB，当输入功率为-32 dBm 时的双音输

出频谱如图 5-9 所示，其中本地振荡信号为 640 MHz，两个输入信号频率分别

为 641.5 MHz 和 642.5 MHz，输出一阶信号频率为 1.5 MHz 和 2.5 MHz，两个

三阶交调输出信号频率为 0.5 MHz 和 3.5 MHz。由于此时输出 IMD3为 49.6 dB，
由式(2.44)可大致估算出 IIP3 为-7.2 dBm，进一步扫描输入功率可以得到最高增

益 LNA 模式下和最低增益 LNA 模式下的 IIP3 的测试曲线如图 5-10、图 5-11
所示。 

49.6 dB

 

图 5-9  双音测试频谱输出图 
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图 5-10  高增益 LNA 模式下的 IIP3 测试曲线 
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图 5-11  低增益 LNA 模式下的 IIP3 测试曲线 

从测试结果可以看出，高增益 LNA 模式下系统的 IIP3 为-7.6 dBm，低增益

模式下系统的 IIP3 为 27.1 dBm，相比于仿真结果要略差一些，这可能还是受到

后级模块线性度的影响。射频前端的线性度主要还是受到来自混频器的限制，因

为混频器在 9 dB 增益时的 IIP3 大概在 14 dBm 左右，它等效到系统输入端时还

需要被 LNA 的高增益所除，因此这个测试结果还是比较理想的。IIP3 随频率变

化很小，系统在整个 VHF 频段和 UHF 频段的 IIP3 会大于-8 dBm。 

5.3.3 衰减器增益台阶以及 S11 测试结果 
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图 5-12  衰减器的增益台阶测试结果 

图 5-12 为衰减器的增益台阶测试结果，它在 VHF 和 UHF 频段内都能够较

为平坦的实现 2 dB/step 的台阶，高频处的台阶由于非理想寄生效应导致台阶相

对低频处略有起伏。图 5-13 是低噪声放大器在不同的增益模式下所测得的 S11
随频率变化的曲线，在 VHF 频段时它都在-11 dB 以下，在 UHF 频段时，最差

的情况为-9.7 dB，这与低噪声放大器 S 参数的 Corner 仿真结果很接近。 
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图 5-13  不同增益模式下的 S11 测试结果 

5.3.4 性能总结与对比 

表 5-1 是射频前端电路的性能总结，表 5-2 是本设计与近期发表论文的性

能对比。 

表 5-1  射频前端电路性能总结 

Technology 0.18 µm CMOS 

Architecture Zero-IF 

Frequency Range 
VHF (50~250 MHz) 

UHF (470~862 MHz) 

Gain Range/step 
LNA (-22~20 dB，2 dB/step) 

Mixer (9~31.5 dB，1.5 dB/step) 

DSB NF @ Maximum Gain 2.0 ~ 3.5 dB 

IIP3 @ LNA High Gain Mode -8 dBm 

IIP3 @ LNA Low Gain Mode 27 dBm 

S11 < -9.7 dB 

Die Area 1.08 mm2 

Power Consumption 25 mW @ 1.8 V 
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表 5-2  本设计与近期发表论文的性能对比 

 
JSSC2011 

[30] 

ISSCC2009 

[31] 

ISSCC2010 

[32] 
This Work 

Frequency 
0.17 ~ 

1.7GHz 

470 ~ 812 

MHz 

64 ~ 108MHz 

174 ~ 245 MHz 

470 ~ 806 MHz 

50 ~ 250 MHz 

470 ~ 862 MHz 

DSB NF 

@Max Gain 
4.0 dB 3.0 dB 2.8 ~ 3.5 dB 2.0 dB ~ 3.5 dB 

IIP3 @ LNA 

High Gain 

Mode 

-3.4 dBm - -18 dBm -8 dBm 

IIP3 @ LNA 

Low Gain 

Mode 

12 dBm 20 dBm - 27 dBm 

S11 < -10 dB - <-6 dB < -9.7 dB 

Architecture Zero-IF Low-IF Zero-IF Zero-IF 

Process 
65 nm 

CMOS 

0.13µm 

CMOS 
65 nm CMOS 0.18 µm CMOS 

Die Area 7 mm2 4 mm2 0.46 mm2 5.9 mm2* 

*整个数字电视接收系统芯片面积 
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第六章 设计总结与展望 

6.1 设计总结 

射频前端电路是接收机芯片中信号首先经过的模块，它对于接收机的重要性

不言而喻。本文在研究射频前端一些基本性能指标的基础上，进一步对其中的两

个模块展开了详细的讨论，最后设计了适用于数字电视接收系统的射频前端电路

模块。 

低噪声放大器位于接收机的最前方决定了它必须拥有非常好的噪声性能，噪

声与输入匹配的折中使得传统低噪声放大器很难在获得良好匹配的同时获得较

低的噪声系数。前馈技术应用在低噪声放大器的噪声优化上有两种可能的方式，

一种是通过增加前馈通路使得输入阻抗发生变化来减弱噪声系数与输入匹配之

间的紧密联系，从而获得一定的噪声优化；另一种就是著名的噪声抵消技术，它

能够抵消匹配晶体管的热噪声贡献。前馈技术用来进行噪声优化时都有一个问

题，主信号通路上的噪声系数虽然被降低，但是辅助前馈通路却成为了噪声的主

要来源，例如噪声抵消技术不得不使辅助前馈通路的功耗非常大来降低噪声系

数。反馈本身并不能降低噪声系数，反馈同样是通过减弱噪声系数和输入匹配之

间的紧密联系来获得噪声优化的空间，在普通的电阻负反馈通路中增加源极跟随

器可以获得更大的噪声优化空间，当它同时使用恒定跨导偏置时，它的增益还具

有很好的鲁棒性。低噪声放大器的线性度优化最常见的方法也是采用反馈，通过

优化主放大管的直流偏置也能获得较好的线性度，但是在同时使用反馈时，需着

重考虑反馈环路增益对线性度的影响。系统对可变增益的要求使得低噪声放大器

在设计时必须在不同增益模式下均满足输入匹配条件，本文提出的一种可变增益

情况下输入匹配优化的方法能够很好的满足这一特性。 

下变频可以说是射频前端的最终目的，随着集成度要求的越来越高，零中频

接收机被越来越多的采用，尤其是在宽带系统中，它几乎成为了最受青睐的选择。

零中频接收机的 1/f 噪声问题是导致混频器从过去经常使用的有源混频器转变成

现在流行的电流驱动型无源混频器的关键因数。电流驱动型无源混频器的噪声和

非线性性能在很大程度上取决于跨导单元的设计，实际设计中混频器开关的噪声

贡献已经基本可以忽略不计，尤其是在本地振荡信号非常接近理想方波的情况

下。全差分跨导单元涉及共模反馈环路稳定性问题，由于混频器开关的射频输入

端对电容非常敏感，本文提出的新的补偿方法是将密勒电容的一端连接在混频器

开关的基带端，这种方法仅仅只需要很小的电容就能获得很好的共模反馈环路稳
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定特性。为了能够使得大信号输入时有良好的驱动性能，混频器开关后面的跨阻

放大器通常采用 Class AB 的输出级结构，这种输出结构能够在较低的静态电流

下获得相对较高的电流驱动能力。 

包含本文射频前端电路模块的数字电视接收系统芯片最后在 TSMC 0.18 

µm 工艺下进行了流片验证，测试结果显示了良好的噪声和非线性性能。 

6.2 展望 

本文所设计的射频前端电路还有很多可以优化和值得思考地方。二阶非线性

是直接变频接收机中值得关注的问题，尤其对于超宽带系统来说更是如此。尽管

本设计在 UHF 频段(470~862 MHz)中因为二阶频点都处于带外，所以不需要过

多考虑，但是 VHF 频段(50 ~ 250 MHz)有可能会有部分频点受到二阶非线性的

干扰，采用单端转差分的低噪声放大器可以获得相对较好的 IIP2[28]；VHF 频段

还有一个问题，它有可能会受到谐波混频的影响，即如果在有用信号的三次、五

次谐波频率上出现了一个大的干扰信号，那这个干扰信号有可能会被混频器的高

次谐波频率下变频到有用信号带宽内，通过设计谐波抑制混频器可以使得三次、

五次谐波抑制都在 60 dB 以上[5]；带外非线性的干扰也是宽带系统射频前端必

须面对的问题，如何优化宽带系统的带外非线性仍然是一个热门的研究话题。 

为了获得更好的非线性性能，[5]中还提出一种全新的射频前端架构，它将传

统意义上的低噪声放大器的角色变成了低噪声跨导放大器 (Low Noise 

Transconductance Amplifier，LNTA)，LNTA 在完成输入匹配的同时将输入电压

转换成输出电流，输出电流被下变频之后再流经跨阻放大器变成基带输出电压，

由于 LNTA 不具备电压增益，因此所有的干扰信号都不会被放大，而后级跨阻放

大器的低通滤波功能起到至关重要的滤除带外干扰作用，所以这种架构的线性度

非常好。[29]中由噪声抵消技术的原理拓展出了一种全新的基带噪声抵消的架

构，它能够在获得良好噪声系数的同时获得较高的线性度，当存在很强的干扰信

号时，这种架构仍然能够获得不错的噪声系数。将这种技术与谐波抑制混频技术

结合起来或许是一个值得尝试的选择。
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