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摘  要 

移动数字电视调谐器需要具有出色的信道选择特性，以保证其具有从众多干

扰信号中将有用信号筛选出来的功能。本文围绕线性度和噪声优化、多带宽、可

变增益、截止频率校准等几方面，介绍了一款用于数字电视调谐器中的高线性度，

增益可调，带宽可调的信道选择滤波器。 

本文完成的主要工作如下： 

首先，本文详细讨论了如何对滤波器参数进行优化的设计方法。运用参数归

一化的方法，将多变量的最优化问题转换成单变量的最优化问题。这不仅简化了

优化过程，同时也使得结果更富有参考意义。基于这一方法，对有源 RC 双二次

结构级联滤波器的噪声和线性度进行优化设计。 

其次，设计实现了带宽和增益可调的功能并解决了由非理想效应所引起的增

益误差和带内纹波问题。多标准多频段的应用要求信道选择滤波器具有带宽可调

的特性；而输入信号较大的动态范围需要模拟基带提供足够的增益变化范围以优

化输出信号的信噪比。设计中通过切换电阻阵列中的电阻和电容阵列中的电容来

实现多频带的选择和增益调节。改进的电阻匹配阵列使增益误差在整个增益范围

内得到有效控制。根据不同增益对分段电阻的调节来补偿品质因素的恶化减小了

高增益下的带内纹波。双二次结构中通过运用高增益、高线性度的前馈零点补偿

型跨导放大器来增加滤波器的线性度，同时避免了额外补偿电容的使用，减小了

芯片面积。 

最后，对原有频率校准电路进行了改进。改进后的频率校准电路使得对由于

工艺偏差所造成的频率偏移的校准更加高效。所设计的直流偏移消除电路克服了

直接变频接收机中存在的直流失调问题。 

测试结果显示，滤波器的带内 IIP3 在 0 dB 增益时超过 31 dBm，增益范围

0~54 dB，增益步长 6 dB，频率范围从 0.25 MHz~4 MHz 连续可调。高增益时，

带内纹波小于 1.4 dB，增益误差和频率校准误差分别小于 3.4%和 5%。该设计在

0.18-μm CMOS 工艺下制造，1.8 伏供电电压下功耗为 12.6 mW，面积 1.28 mm2。 

 

关键词：信道选择滤波器、高线性度、增益可调、多频带、连续可调、数字电视

调谐器 

 

中图分类号：TN4 

 



 

 

 

 

 



 

IX 
 

Abstract 

The function that choosing wanted signal from numerous interferences of 

mobile TV Tuner is guaranteed by its excellent channel selection property. 

Focusing on issues such as linearity and noise optimization, multiple bandwidth, 

variable gain, cutoff frequency tuning and so on, this thesis presents a channel 

select filter used in TV Tuner with high linearity, variable gain and adjustable 

bandwidth characteristic. 

  The main works of this thesis are as following: 

First, the design methodology for optimizing filter parameters is discussed in 

detail. A multivariable optimization problem is converted to a univariate 

optimization problem by using parameter normalization approach. This method 

not only simplifies the optimization process but also gets a more intuitionistic 

result. Linearity and noise performance of Active-RC cascade biquad is 

optimized basing on this method. 

Second, the design realizes adjustable bandwidth and gain and solves the 

problem of gain error and in band ripple caused by non-ideal effect. 

Multi-standard and multi-band application requires adjustable band width of the 

channel select filter. While the big dynamic range of input power requires the 

base band to have enough gain variation range for optimization the SNR 

(Signal Noise Ratio) of output signal. Band selection and gain adjustment are 

realized by switching resistors in resistor arrays and capacitors in capacitor 

arrays in this design. The revised match resistor array makes gain error 

effectively controlled in the whole gain range. Tuning segmented resistor 

according different gain to compensate Q (Quality) factor degradation 

decreases in band ripple under high gain. FFZC (Feed Forward Zero 

Compensation) OTA with high gain and high linearity is used in biquad to 

increase the linearity performance of filter while avoiding extra compensation 

capacitors use. 

Third, improve the frequency tuning circuit. The correction on frequency shift 

due to process variation is more efficient by using the improved frequency 

tuning circuit. DC offset problem in DCR (Direct Conversion Receiver) is 

prohibited by DC offset cancellation circuit. 



 

 

Experimental results yield an in band IIP3 of over 31 dBm at 0 dB gain, a 54 

dB gain range with 6 dB gain step and a continuous frequency tuning range 

from 0.25 MHz to 4 MHz. In band ripple is less than 1.4 dB at high gain mode, 

while gain error and frequency tuning error are no more than 3.4% and 5% 

respectively. The design which is fabricated in 0.18-μm CMOS process 

consumes 12.6mW power at 1.8 V supply and occupies 1.28 mm2. 

 

Key Words: channel select filter; high linearity; gain adjustable; multi-band; 

continuous adjustment; TV Tuner 

Classification Code: TN4 
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第一章  绪论 

1.1  研究背景 

随着无线通信技术的发展，越来越多的频段被划分给不同的应用。数字电视

信号被划分在超高频 (Very High Frequency ， VHF) 、甚高频 (Ultra-High 

Frequency，UHF)和 L 波段三个频段[1]。其中每一个频段又包括多个频道。无线

信道这种多频段多频道信号共存的现象使得接收机在接收数字电视信号的过程

中，需要滤除其它频道或者频段的干扰信号，提取出所需频道的有用信号，以方

便后面数字解调模块对信号的进一步处理。接收机的这种信道选择能力称为选择

性，一般通过带通滤波器的带通特性来实现。而完成接收机信道选择功能的滤波

器就被称为信道选择滤波器。信道选择滤波器通带和阻带之间的滚降就决定了接

收机的选择性。在所需频道信号很小、邻道存在强干扰信号的情况下，为了防止

阻塞及交调的产生，接收机除了应具有较大的动态范围以外，还必须具有很好的

选择性，将强干扰信号滤除。 

因多种原因，各国各地区的数字电视标准不尽相同。协议的多样性决定了各

地数字电视信号带宽的多样性。甚至同一协议中也存在多种信号带宽的应用

[1]-[3]。无线终端的发展，使多频段、多协议、可配置的接收机成为趋势。因其

架构简单、灵活性高、功耗低等优点，直接变频架构成为移动、便携式接收机的

主流架构[4][5]。在此架构中，低通滤波器取代带通滤波器成为完成信道选择功能

的模块。为了能兼容各种标准，信道选择滤波器的带宽需要随信号带宽的改变而

改变。带宽的可调节性成为多频段、多带宽接收机的一个重要特征。 

实现信道选择滤波器的方法有多种。从集成的角度来看，可以分三类。一种

是片外滤波，另一种是片上滤波，第三种则是两者的结合[6]-[8]。片外滤波可以

在射频前端使用声表面波(Surface Acoustic Wave，SAW)滤波器。声表面波滤波

器具有很好的线性度、很好的选择性和低噪声，且不消耗功耗。但是这种实现方

式的成本很高，而且集成度小，增加了印刷电路板(Printed Circuit Board，PCB)

的面积和元件数目。更重要的是，这种滤波器的带宽是固定的，并不适合于信号

带宽可变的情况。由于处于射频前端，声表面波滤波器对邻道强干扰信号的滤除

作用并不明显。片上实现信道选择滤波器的方式有多种，从 1978 年第一个全集

成滤波器的诞生[9]到 1985 年第一篇实现截止频率自动校准的论文[10]，集成滤

波器的实现技术在三十多年的发展中已经日趋成熟。射频前端使用预选择带通滤

波器、低中频架构中模拟基带使用带通滤波器以及直接变频接收机中使用低通滤

波器等方案已经在商用产品和论文中频繁出现。带宽连续可调、增益可变、低噪
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声、高线性度的信道选择滤波已经成为多模式多频段接收机中常见的模块。片上

滤波虽然集成度高，但是占用芯片面积，开销功耗，而且需要自动频率校准。 

综上，信道选择滤波器不仅影响接收机的灵敏度、动态范围，更直接决定了

接收机的选择性。高邻道抑制、高线性度、低噪声、低功耗、带宽可调成为设计

无线接收机信道选择滤波器需要满足的指标要求。 

 

1.2  研究内容 

本文设计的带宽可调、增益可变的低通滤波器用于直接变频接收机中实现信

道选择功能。研究的重点是在功耗限制的前提下优化滤波器的动态范围，提高线

性度、降低噪声；有效克服非理想效应，减小增益误差和带内纹波；片上实现更

为有效和利于滤波器优化设计的片上频率自动校准电路。 

对动态范围的优化需要准确、有效的噪声和非线性分析模型。集成电路中元

器件的噪声模型已经得到了深入研究，对应的分析方法也很成熟。而对于非线性

的研究，尤其是对存在记忆效应的电路的非线性分析还存在较多可以探索的空间。

基于谐波平衡(Harmonic Balance，HB)的分析方法只能通过软件仿真得到数值

解。虽然仿真结果能与测试结果得到较好的符合，但是这种方法并不能得到直观

的、有指导意义的解析表达式。对于如何优化电路参数、提高动态范围没有太大

参考作用。伏尔特拉级数(Volterra Series)分析方法作为一种分析具有记忆效应电

路非线性的分析方法，已经被验证是较为准确的方法，其得到的解析结果对电路

的优化具有指导意义。但是该方法涉及到的计算过程比较繁琐，特别是当电路结

构变得复杂的时候，对电路结构的化简变得尤其重要。文献[11][12]提出了另外一

种思路，即通过将整个反馈网络视为二端口网络，定义新的传递函数，得到输入

三阶交调点(3rd order Input Intercept Point，IIP3)的解析表达式。本文在此思路的

基础上，对输入三阶交调点表达式中不同变量进行了归一化，将多变量优化问题

转化成单变量优化问题，简化了使用伏尔特拉级数进行非线性分析的计算过程。

所得到的结果与仿真结果吻合，并可用于滤波器动态范围的设计优化。 

电路中的非理想特性，包括电阻电容阵列的寄生和运算放大器的有限增益带

宽等，会引起如增益误差、Q 值恶化和截止频率偏移等现象。Q 值恶化造成的带

内纹波会在一定程度上恶化信号的信噪比。本文对这些非理想特性进行了详细的

分析，并提出了相应的电路改进，有效减小了非理想因素对滤波器性能的影响。 

片上校准方法经历了从基于锁相环(Phase Lock Loop，PLL)技术到今天更多

的使用开关电容(Switch Capacitor)技术的过程。前者虽然具有较高的精度，但是

要实现截止频率的可变需要多个参考频率源。所以不适合用于实现截止频率可调

的滤波器。后者调节精度虽然不是很高，但是校准误差也可以达到小于 5 %。这
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对于大多数通信应用而言，已经足够。但是这种方法需要校准电路和滤波器使用

同一种电容阵列，减小了滤波器设计的自由度。本文在开关电容校准方法的基础

上通过增加自动校准控制单元，引入计算工艺偏差的功能，将多次计数、使用相

同电容阵列抛弃，实现了零极点电容的校准，同时增加了滤波器设计的自由度，

为优化设计提供了方便。 

 

1.3  论文组织 

本文的内容安排如下： 

第二章从系统应用角度对滤波器的性能指标进行分析。主要内容包括分析滤

波器性能指标与射频前端性能指标和模数转换器(Analog to Digital Convertor，

ADC)动态范围的折中、滤波器电路结构选择和系统实现方案。 

第三章中对滤波器的噪声和线性度进行详细分析，并采用归一化方法进行优

化设计。同时提出带宽调节方案，并分析在带宽变化的情况下，滤波器动态范围

的改变。 

第四章中对含有非理想跨导运算放大器 (Operational Transconductance 

Amplifier, OTA)的非理想双二次结构(Biquad)进行了信号流图分析，并从电路设

计角度提出改进方案，减小了带内纹波和增益误差。同时详细讨论了提高跨导运

算放大器线性度的设计方法。 

第五章在分析比较主要频率校准方法的基础上提出了改进的频率校准电路，

并详细分析了校准电路的误差来源。同时也介绍了直流失调消除电路的设计。 

第六章介绍芯片的实现，并对主要指标的测试结果进行说明，同时与近期发

表论文进行了比较。 

第七章对本论文进行总结，并提出研究展望。 

 



 

 



第二章  系统指标分析与设计  

5 
 

第二章  系统指标分析与设计 

2.1  接收机输入信号特性 

接收机的性能指标要求取决于输入信号特性和误码率对信噪比的要求。输入

信号特性包括信号的频谱分布、带宽、最大最小功率等。对输入信号特性的分析

有助于在接收机设计时充分考虑各种情况下所要求的接收机性能，以达到应用要

求。 

2.1.1  接收机载噪比 

对于一个特定的调制方式，误码率(Bit Error Rate，BER)和信噪比之间的关

系在笛卡尔坐标下呈现出瀑布图的形式[13]。在通信领域，信噪比(Signal-to-Noise 

Ratio，SNR)通常也叫做载噪比(Carrier-Noise Ratio, CNR)。 

demo

Px

G

Pi=C

NF=F

M

C

N

 
 
 

R

C

N

 
 
 

Receiver with Ideal AGC

 

注：Pi 表示接收机输入信号功率，C 表示载波功率，NF 是接收机噪声系数，G

是接收机功率增益，(C/N)R和(C/N)M分别表示接收机输入等效载噪比和解调模块

输入等效载噪比，Px是其它电路模块在输出端的噪声贡献 

图 2-1   MBRAI 测试标准中接收机系统框图 

图 2-1 是国际电工委员会(International Electrical Commission, IEC)发布的

关于地面 /手持式数字广播电视标准 (Digital Video Broadcasting–Terrestrial 

/Handheld, DVB-T/H) 的测试标准 MBRAI(Mobile and Broadband Radio Access 

Interface)中用来计算系统载噪比的系统结构图[1]。(国际电工委员会发布的 IEC 

62002 标准，通常简称为 MBRAI)。其中，Px包括四个部分的噪声，分别是本振

信号的相噪、模数转换器的量化噪声、由自动增益控制环路所引起的热噪和由发

射机产生的交调量。 

假设理想的自动增益控制覆盖信号的输入范围，输出额定功率设定为单位功

率，则在输入信号功率为 C 的情况下接收机的功率增益 G 满足 G=1/C。于是 Px
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可以用相对值表示。由于 Px的影响，使得接收机输出信号的载噪比必须比实际解

码所需载噪比高出一定的裕量。否则，因 Px引起的载噪比的进一步恶化会导致误

码率的增加。 

 根据上图可以计算接收机接收到的信号的信噪比 

 
R k

C C

N TB

 
 

 
 (2-1) 

其中，k 为玻耳茨曼常数 (1.38 × 10–23 J/K)，T 表示绝对温度(室温下取 290 K)，

B 是系统噪声带宽(对于 8 MHz 信道而言，此带宽为 7.61 MHz)。则输出信号的载

噪比可以表示成 

 
M x

x x

R

1 1

1 1

C CG

N kTBFG P
P P

C C

kTBF N

 
   

   
 
 
 

 (2-2) 

由此可得 

 
R

x

M

1

1

C

N
P

C

N

 
 

  
 
 
 

 (2-3) 

所以，实际输入信号最小载噪比可以在相关标准中所列出的解码所需最小载噪比

的基础上加上一定的裕量而得到。例如 MBRAI 中对 Px的要求是 Px ≤ –33 dBc。 

为了后续分析的方便，将计算得到的接收机输入信号载噪比列于表 2-1 中。 

表 2-1  不同编码方式下的载噪比要求 

Modulation Mode Code Rate C/N 

  DVB-T DVB-H 

QPSK 2/3 6.4 5.4 

16QAM 2/3 12.7 11.7 

64QAM 2/3 18.3 17.3 

2.1.2  最小输入功率和最大输入功率 

接收机灵敏度反映了在一定信号带宽和信噪比要求下接收机能检测到的最

小信号功率。灵敏度与信号带宽、接收机噪声系数、信噪比的关系 

 s

min

174 dBm 10log
C

P B NF
N

 
      

 
 (2-4) 

对于某一特定的编码方式，在一定信号带宽的情况下，接收机的噪声系数越

小，能检测的信号功率越小，表示接收机的灵敏度越高。通过系统仿真和测试，
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以及对比目前商用芯片所达到的性能，MBRAI 提出数字电视调谐器的噪声系数应

该小于 4。于是，可以计算得到不同编码模式下，接收机可以接收到的最小信号。 

表 2-2  四种极端情况下的输入信号 

信号情况 
有用信号   

dBm 

N±1 或者 N±m 

处的干扰信号 

dBm 

(AC=40 dB) 

N±m 和 N±2m 处

的双音干扰信号 

dBm 

(UD=47 dB) 

小信号弱干扰 –98 无 无 

小信号强干扰 –77 –37  (m=1)*  –30  (m=32) 

大信号弱干扰 –18 无 无 

大信号强干扰 –65 无   –18  (m=2) 

注：m 表示干扰信道数目。还有一种大信号强干扰情况是只存在邻道干扰，但

是在阻带衰减足够大的情况下，与小信号强干扰类似，所以就不列出了 

 

MBRAI 中给出了最大输入信号功率。有用信号和带外干扰信号的总功率会达

到–25 dBm ~ –15 dBm。在没有干扰存在的情况下，有用信号的功率可以达到–18 

dBm。根据标准中列出的干扰信号功率比有用信号功率的最大超出量，表 2-2 总

结出了接收机输入信号的四种极端情况。 

N N+1 N+2 N+4 N+m N+2mN-2 N-1N-4

PD
AC

UD

 

图 2-2   接收机输入信号功率谱 

图 2-2 是接收机一般情况下的输入信号功率频谱图，PD是需要提取的有用

信号，AC 表示邻道干扰的相对大小，UD 表示带外可能存在的干扰信号的相对大

小。表 2-2 中使用的 AC 最大值为 40 dB，UD 最大值为 47 dB。弱干扰情况下，

有用信号的最小输入功率和最大输入功率分别对应接收灵敏度和标准中给出的输

入功率最大值。强干扰情况下，输入信号总功率设定为最大输入总功率，即–15 

dBm。第一种强干扰情况中，假设存在一个 N±1 干扰信道和 32 个 N±m 干扰信

道，则输入信号功率为–77 dBm。选择 33 个干扰信道的原因是考虑射频前端可

能具有 200~300MHz 的带宽。第二种强干扰情况中，考虑 N±m 和 N±2m 处的双

音干扰信号，功率为–18 dBm，则对应的输入信号功率为–65 dBm。 
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2.2  模拟基带性能指标 

在直接变频接收机的架构中，模拟基带需要实现邻道干扰抑制、抗混叠滤波、

减小 ADC 动态范围的功能。邻道的强干扰若得不到足够的抑制，会使到达 ADC

的信号功率增加。ADC 的动态范围增加需要消耗更多的功耗，平均每增加一个比

特位，需要增加 4 倍的功耗[14]。滤波器的噪声会增加整机的噪声，使得接收机

的灵敏度减小。大信号和强干扰分别对带内和带外线性度提出要求。而所有对信

噪比的恶化将反映在误码率的提高上。所以滤波器和模拟基带的指标可以通过对

整机信噪比的分析和无码率的指标得出合理的设计要求。 

2.2.1  增益控制 

前面对接收机输入信号的分析表明，有用信号可以从–98 dBm 到–18 dBm 变

化。动态范围可以达到 80 dB。为了覆盖信号的动态范围并考虑一定的控制裕量，

接收机自动增益控制的增益调节范围设置为 100 dB以保证ADC输入信号维持在

一个固定的范围。 

图 2-3 所示为表 2-2 中无干扰情况下接收机自动增益控制的示意图。图中标

识了每一级载噪比的变化。无干扰小信号情况下，射频前端开启高增益模式，降

低接收机的噪声系数，增加灵敏度。最后在模拟基带输出。ADC 在输入端得到载

噪比达到要求且功率合适的信号。无干扰大信号情况下，射频前端开启衰减模式

以提高接收机线性度。模拟基带将贡献较大的噪声，最后也输出载噪比达到要求

且功率合适的信号。 

Analog Baseband
C/N  

Required
20dB

-10dB

30dB

10dB

40dB

10dB

C/N  

Required

DemodulatorADC

 

图 2-3   接收机的增益分配和各级载噪比变化 

对于干扰存在的情况，在保证载噪比满足要求的前提下，基带需要给有用信

号提供一定的增益，同时要给邻道干扰以一定衰减，使得到达 ADC 的输入信号

功率不超过一定的值，同时提高有用信号功率在总功率中的比重。这涉及到不同

信号情况下，射频前端和模拟基带的增益分配、基带衰减指标确定、噪声性能指

标确定、非线性失真指标确定等问题。 

为了降低分析的难度，考虑一种不失实际同时可以简化分析的情况。即 N 频

道存在有用信号 PD，N+1 邻道存在邻道干扰 PAC，N+2 以后存在交调干扰 PUD，
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且交调干扰的功率大小一样，如图 2-4 所示。假设射频前端不能提供 200 MHz

以内的衰减，则可以认为有用信号，干扰信号都得到了近似相等的功率增益 GFE。

PAI 是邻道存在模拟信号干扰的情况。此种情况下，PAC的功率全部集中在 B+foffset

频率处。基带滤波器提供 GAB 的功率增益，对邻道的衰减为 GAC，假设 N+2 (f=3B)

后为阻带，则对交调干扰的衰减为 GAS。输入功率为信号功率，邻道功率和交调

干扰功率的和 

  10 10
in D AC UD D 1 10 1 10

AC UD

P P P P P m
 

       
 

 (2-5) 

输出功率可以表示为 

 
   

 2 13

AB AB
out D FE AB AC FE UD FE

AC AS0 3

m BB B

B B

G G
P S G G df S G df S G df

G f G f



      (2-6) 

其，Sx 表示信号的功率谱密度。GAS(f)可以认为就是阻带衰减 GAS。对于数字信

道干扰的 GAC，取中间值代替，GAC= GAC(2B)，而对于模拟邻道干扰的 GAC，取

GAC=GAC(B+foffset)。那么 

  AB AB10 10
out D FE AB D FE D FE

AC AS

10 1 10
AC UD

G G
P P G G P G m P G

G G
     (2-7) 

定义功率百分比为 

 

 

D,out

p

out 10 10

AC AS

1

1 1
1 10 1 10

AC UD

P
R

P
m

G G

 

  

 (2-8) 

上式说明，在干扰强度一定的情况下，输出有用信号在总的输出信号中所占的功

率比重完全取决于滤波器的邻道抑制能力和阻带衰减大小。通过计算可以得到不

同输入信号特性下，经过不同衰减和增益后，输出信号功率以及有用信号在总的

输出功率中所占比重。 

N N+1 N+2

PD
AC

UD

PSD

PAI
PAC

N+mN+m-1

B

foffset

GAS PUDGAC

GAB

f

 

图 2-4   模拟基带输入信号功率谱及信道选择 
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图 2-5   阻带衰减对功率百分比的影响 
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图 2-6   邻道抑制对功率百分比的影响 

图 2-5 是两个阻带干扰信道情况下的输出功率百分比，输入功率对应的是表 

2-2 中的大信号强干扰情况。如果控制基带输入总功率不超过 0 dBm，那么射频

前端增益和基带增益分别为 0 dB 和 20 dB。后面会讨论增益设置和线性度指标之
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间的折中。为了减小后级的交调量，尽可能的减小干扰功率，保证 80%的功率百

分比，阻带衰减需要达到约 60 dB。则此时输出总功率约为–45 dBm，其中 80%

的功率是有用信号的功率。图 2-6 是存在 N+1 邻道干扰和 32 个 N+m(m>1)交调

干扰的计算结果。输入功率与表 2-2 中的小信号强干扰的情况一致，N+m 的交

调干扰功率按 PD+UD 计算。射频前端和基带的增益分别为 10 dB 和 20 dB，为

了保证至少20%的功率百分比，邻道抑制需要达到35 dB。最严重的情况是当1.25 

MHz 频偏处存在模拟信道干扰，要求 GAC(5.25 MHz)=35 dB。 

2.2.2  噪声系数和线性度 

P/dBm
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图 2-7   信噪失真比随输入功率的变化 

后续解码模块对载噪比(C/N)的要求需要前面的模块在输入信号功率变化范

围内，具有可容忍的噪声和失真贡献。失真可以认为另外一种“噪声”，为了估

计失真对信号质量的恶化，用信噪失真比(Signal to Noise and Distortion，SNDR)

来代替载噪比。图 2-7 示意了信号的信噪失真比随输入功率的变化[15]。信噪比

随着输入信号的增大而增大，相反的，信号失真比(Signal to Distortion，SDR)随

输入信号增大而减小。信噪失真比则受两者的限制。当Pin=Pin,min时，SNDR=SNR；

当 Pin=Pin,max时，SNDR=SDR。所以基带电路设计的设计指标需要考虑前级增益
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调节范围、噪声以及失真贡献。当失真量等于噪声贡献时，也称为无杂散动态范

围(Spurious Free Dynamic Range, SFDR)。信噪失真比可以表示为     

 
1 1

1 1 1 1

S
SNDR

N D
S S SNR SDR

N D

  


 

 (2-9) 

根据三阶交调点的定义和图 2-7 可以得到带内带外三阶交调点的指标要求，

分别为 

 

 in,max in,max minin,max IM3

inband in,max in,max

min
in,max

3
2 2

2

P P SDRP P
IIP P P

SNR
P

 
   

 

 (2-10) 

和 

 

 i,max in,wanti,max IM3

outband i,max i,max

i,max in,want min min
i,max i,max

3
2 2

2 2

P P SDRP P
IIP P P

P P SNR UD SNR
P P

 
   

  
   

 (2-11) 

将系统噪声等效到输入端，则根据输入信号功率和总的噪声系数可以确定输

入信号的信噪比。在每一级的输出，信号在被放大过程中，也引入额外的失真，

信噪失真比逐渐减小。最后在基带输出端的信噪失真比的最小值必须满足协议载

噪比的要求[16][17]。在小信号强干扰的情况下来讨论噪声系数的要求，根据噪声

级联公式有系统噪声系数为 

 
 

AB AB
tot FE FE2

TFE

1 1NF NF
NF NF NF

GA

 
   

α
 (2-12) 

其中 α，AFE 为射频前端分压比和电压增益，GT 为全电压增益的平方，NFAB 和

NFFE 都是相对于源阻抗 RS 的噪声系数。另外，根据图 2-8 的定义有 

 tot T

AB

NF G
NF

NF
   (2-13) 

则射频前端和模拟基带的噪声系数可以分别表示为 

 
tot T

10 10 10
FE 10log 10 1 10 10

NF GNF

NF


   
    

   

 (2-14) 

 AB tot TNF NF G NF    (2-15) 

在系统噪声系数指标为 4 dB 的前提下计算基带噪声系数对前端噪声系数指

标的影响，结果如图 2-9 所示。根据前面的讨论，增益 AFE 取 30 dB。当基带噪

声系数小于 23 dB 时，将使射频前端的指标要求为小于 2.4 dB。 

同样，系统级联 IIP3 可以近似表示为 
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 FE

tot FE AB

1 1

3 3 3

G

IIP IIP IIP
   (2-16) 

根据图 2-8 的定义，ΔD 可以表示为 

  AB tot FE2 3 3D IIP IIP G     (2-17) 

则射频前端和基带的三阶交调点可以表示为 

 
0.5

10
FE tot3 3 10log 1 10

D

IIP IIP


 
   

 
 (2-18) 

 
AB tot

1
3 3

2
FEIIP D IIP G     (2-19) 

 

IIP3FE

Front End

IIP3tot

Analog Baseband

Pint

IIP3AB

Pint,in

Pwant

Pmin

Pwant,in

Pmin,in

GFE

Pnoise,tot

Pnoise,FE NFtot

NFFE

NFAB

ΔNF

Pnoise,AB

Pnoise,in
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DAB
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ΔD

Pwant,out

Pnoise+dist,in

Pmin,out

Pnoise,out

SNDRmin

Attenuation

SNRin,min
DFE
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注：IIP3，OIP3，NF，P 分别表示表示输入三阶交调，输出三阶交调，噪声系数，

功率；下标 want，int，noise，noise+dist 分别表示有用信号，干扰信号，噪声，

噪声和失真；下标 FE，AB，tot，in，out 分别表示射频前端，模拟基带，射频前

端输入、模拟基带输入，模拟基带输出。ΔNF，和 ΔD 分别表示基带输入总噪声

于基带等效输入噪声之差，基带输出总失真和基带输出失真之差。 

图 2-8   基带噪声和交调失真对系统信噪失真比的影响 

根据前面的讨论，小信号强干扰情况下，干扰功率为–18dBm，有用信号功

率为–65dBm，而协议中 64 QAM 编码方式的最大载噪比要求为 27.5 dB。则 
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图 2-9   基带噪声系数对前端噪声系数指标的影响 
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图 2-10  基带三阶交调对前端三阶交调指标的影响 



第二章  系统指标分析与设计  

15 
 

在存在大信号的情况下，输入带内信号强度高达–18 dBm。OFDM 调制信号

多个子载波之间将存在复合三阶失调。考虑最恶劣的情况，功率集中在三个子载

波上，其中两个产生的三阶交调量对第三个有用信号产生干扰，则 

 
inband

27.5
3 ( 18 4.77) 9.02 dBm

2
IIP        (2-21) 

从图 2-10 中可以看出，系统带外线性度的对射频前端的线性度和基带带外

线性度提出了很高的要求。为了降低射频前端设计难度，带外线性度需要达到 25 

dBm 以上，而带内线性度则要大于 20 dBm。正如前面所讨论的，在大信号强干

扰情况下，基带增益如果增加，在功率百分比不变的情况下，将使输出功率提高，

有助于减小 ADC 的动态范围。但是高增益下要达到高的线性度对基带设计来说

是个挑战。所以基带的增益设置和线性度指标之间需要折中考虑，或者说 ADC

的动态范围和基带线性度指标之间存在折中关系。 

2.2.3  滤波器设计指标 

灵敏度和选择性是数字电视调谐器的两个重要性能。灵敏度指在一定信噪比

要求下检测微弱信号的能力，这需要射频前端和模拟基带具有低的噪声贡献。选

择性指调谐器对干扰信号的抑制能力。拥有高线性度、高邻道抑制和阻带衰减的

滤波器决定了调谐器的选择性。除了前面讨论的邻道抑制，阻带衰减、增益范围、

噪声系数和三阶交调等指标，滤波器的群延时和通带内的纹波也是在进行滤波器

类型选择时需要考虑的因素。 滤波器的群延时和带内纹波会使信号的信噪比轻微

的恶化[18]-[20]。综合以上的考虑，将多标准多频段数字电视调谐器中信道选择

滤波器的主要指标列于表 2-3 中。 

表 2-3  滤波器主要设计指标 

Cutoff Frequency Continuously Adjustable 

Stop Band Attenuation 
>30 dB @ 1.3125×f-3dB 

>65 dB @ 2.5×f-3dB 

Input Power Level –48~–3 dBm 

Voltage Gain 0~54 dB @ 6 dB step 

In Band IIP3 >30 dBm @ 0 dB 

Out of Band IIP3 >40 dBm @ 0 dB 

Noise Figure 
<22 dB @ 1M & 54 dB 

<40 dB @ 1kHz & 54 dB 

Power Consumption <14.4 mW 

Tuning Accuracy <5% 
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2.3  滤波器的系统考虑 

2.3.1  滤波器的类型和结构选择 

通过系统综合可以得到不同类型滤波器在满足衰减指标前提下的级数、群延

时、带内纹波等特性。表 2-4 是常用几种滤波器在 4 MHz 截止频率下的性能对

比。从易于集成、节省功耗、选择性等角度考虑，选择 6 阶椭圆滤波器作为设计

的滤波器类型。 

表 2-4  不同类型滤波器性能对比 

Type 
Attenuation (dB) Max. GD* 

(ns) 
Order 

Ripple 

(dB) @5.25 MHz @6 MHz 

Butterworth 33 49.37 738 14 0 

Chebyshev I 38.02 50.9 941 8 0.2 

Chebyshev II 28.18 50 438 8 0 

Elliptic 37.12 62.36 696 6 0.2 

注：GD: 群延时(Group Delay) 
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图 2-11  Tow-Thomas II 双二次结构电路图 
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虽然 Gm-C 滤波器功耗低、工作频率高，但是线性度不好。通过提高功耗来

增加线性度所达到的效果也是有限的。开关电容滤波结构虽然不用做频率校准，

线性度也好，但是在信号带宽较大的时侯功耗会很大，因为需要较高的采样率

[21]。而有源 RC 滤波器可以在典型功耗下，实现高线性度。因此采用有源 RC

结构来实现本文的椭圆滤波器。六阶的椭圆传递函数包括三对共轭极点和三对虚

轴上的零点。零极点的配对和有源结构的具体实现都关系到整个滤波器的线性度

和噪声性能。为了较好的实现增益、带宽的调节，选用 Tow-Thomas II 双二次结

构的级联来实现六阶的滤波器电路。图 2-11 是 Tow-Thomas II 双二次结构的电

路图。 

2.3.2  滤波器级联 
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图 2-12  零极点配对方式 

通过级联三个双二次结构来实现六阶的滤波器涉及到 6 种零极点配对方式。

高 Q 值的极点和低频率的零点（“近处”零点）配对的方式不仅有利于提高线性

度，也使频率调节更为有效[22][23]。图 2-12 说明了这种零极点的配对方式。同

样，对于三个 Q 值不同的滤波器级联，也存在 6 种顺序，Q 值递增的级联方式虽

然因最后一级的高 Q 值而在截止频率处存在较大噪声，但是会使线性度明显的提

高[24]-[29]。另外，由于零中频架构中直流失调问题的存在，当滤波器处于高增

益模式的时候，需要具有直流失调消除的功能以确保运算放大器正常工作，从而

使滤波器实现正常的功能。图 2-13 是六阶椭圆滤波器的系统实现方案。三级直
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流失调消除环路级联相比一级直流失调消除环路而言，能在使用较小电容面积的

情况下，达到较低的高通截止频率。 

 

G=0~18dB
Q=0.61 Q=1.45 Q=5.04

G=0~18dB G=0~18dB

G=0~54dB

fc=0.2M~4MHz

DCOC DCOC DCOC

Biquad1 Biquad2 Biquad3  

图 2-13  六阶滤波器系统方案 

2.3.3  增益控制和带宽调节 

如果将运算放大器认为是理想的，则通过对双二次结构电路的小信号分析，

可以得到理想的传递函数 

  

2

2

z
0 2

2

p p

1

1

s

ω
H s H

s s

ω Q ω





 

 (2-22) 

其中，增益 H0，品质因素 Q，极点频率 ωp和零点频率 ωz分别为 

 

a
0

c

d 2

1a b

p

a b 1 2

z

b c 1 z

1

1

R
H

R

R C
Q

CR R

ω
R R C C

ω
R R C C









 (2-23) 

根据式子(2-23)可以确定增益带宽调节的方案。电阻 Ra、Rb的阵列实现极点

频率的改变，为了保证滤波器的椭圆传递函数性质，Rc、Rd 阵列需要随着 Ra、

Rb而变。电容 C1、C2、Cz阵列可以用来实现截止频率的校准和带宽的连续调节。

关于带宽的调节，后面的章节中还会有详细的说明。电阻 Rc 的阵列中，每一个电

阻又做成二进制分段电阻，用来实现增益的调节。图 2-14 是其中一个双二次结

构的具体实现电路。为了便于后面的分析，按照上一小节的零极点分配的原则，

各级双二次结构在 4 MHz 带宽下的参数列于表 2-5。 
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图 2-14  双二次结构可变增益和带宽的实现 

表 2-5  4MHz 带宽下滤波器各级参数 

Stage Q ωp (rad/s) ωz (rad/s) 

Biquad1 0.61 13.57×106 40.27×106 

Biquad2 1.45 20.54×106 56.11×106 

Biquad3 5.04 24.63×106 1.37×108 
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第三章  线性度和噪声的优化设计 

3.1  系统非线性的表征 

3.1.1  非线性时不变系统的级联 

根据伏尔特拉级数分析方法的原理，一个非线性时不变系统的输入输出可以

表示为 

  n
n 1

( ) ( )
N

y t H x t


  (3-1) 

其中， 

  n n 1 n 1 n 1 n( ) ( ,... ) ( ) ( )H x t h τ τ x t τ x t τ dτ dτ
 

 

              (3-2) 

称为 N 阶伏尔特拉算子，其拉普拉斯变换为 Hn(s1,..,sn)[25]。输入信号在 Hn(S)

的作用下，得到输出 yn(t)，总的输出 y(t)则是所有 yn(t)的叠加。可用图 3-1 表示。 

H1(s1)

x(t) y(t)
H2(s1,s2)

Hn(s1,…,sn)
 

图 3-1   伏尔特拉算子对输入信号的作用 

下面来看实际分析中常遇到的级联情况。如图 3-2 所示，其中 An(S)为一个

非线性系统的 N 阶伏尔特拉算子，B1(s)为一个线性系统冲击响应的拉普拉斯变

换。最终的 N 阶伏尔特拉算子可以表示为 

 n 1 n n 1 n 1 1( ,... ) ( ,... ) ( )C s s A s s B s  (3-3) 

或者 

 n 1 n 1 1 1 n n 1 n( ,... ) ( ) ( ) ( ,... )C s s B s B s A s s    (3-4) 

图 3-2 的(a)和(b)分别表示了式(3-3)和式(3-4)的描述。 

An(s1,…,sn) B1(s)x(t) yn(t)
 

(a) 

x(t) yn(t)An(s1,…,sn)B1(s)
 

(b) 

图 3-2   非线性系统和线性系统的级联 
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3.1.2  三阶交调的伏尔特拉级数表示 

考虑一个用伏尔特拉级数描述的非线性系统，则对于一个双音输入信号 

    k k

2

1 2
1

cos cos
2

jω jω

k

A
x t A ω t A ω t e e



     (3-5) 

输出可以表示成 

        2 3

1 2 3y t H x t H x t H x t                (3-6) 

根据上一小节中 Hn(S)的定义，可以计算得到输出信号中一阶量和三阶交调量分

别为[26]。 

    1 1 2 2AH jω AH jω  (3-7) 

 

   

   

3 3

3 1 1 2 3 1 1 2

3 3

3 1 2 2 3 1 2 2

3 3
, , , ,

4 4

3 3
, , , ,

4 4

A H jω jω jω A H jω jω jω

A H jω jω jω A H jω jω jω

 

   

 (3-8) 

则三阶交调失真(3rd Intermodulation Distortion ,IM3)可以表示为 

 
 

 
3 1 1 22

1 1

, ,3
3

4

H jω jω jω
IM A

H jω


  (3-9) 

而输入三阶交调点则可以表示成 

 
 

 
1 1

3 1 1 2

4
3

3 , ,

H jω
IIP

H jω jω jω



 (3-10) 

 

3.2  双二次结构的线性度和噪声 

3.2.1  双二次结构的线性度 

伏尔特拉级数分析方法需要对含有复杂反馈网络的滤波器电路进行化简。本

设计中使用的双二次结构既有反馈环路，又有前馈支路。虽然可以利用信号流图

化简的方法将电路结构化简为等效的两个非线性系统的级联形式，进而使用上一

节中描述的伏尔特拉级数来分析系统的非线性。但是这样的过程将会使分析计算

更加繁杂。基于以上认识，本文试图寻找一种更为方便的方法来对电路的非线性

进行分析。[11][12]从另一个角度提供了分析的思路，即不用对电路网络进行化简，

直接将反馈网络看成一个整体，通过定义新的传递函数来建立非线性的分析模型，

将非线性系统的级联问题转化成非线性系统并联的问题，使问题大大化简。 

双二次结构中，除了跨导放大器以外，只有电阻电容组成的电路网络，或者

叫做 RC 网络。RC 网络可以看成是线性时不变的系统。电路中可以认为只有跨

导放大器是非线性系统。 



第三章  线性度和噪声的优化设计  

23 
 

,1 3 

,1 3 

Feedback 

Network

02

1

H


02

1

F



vin

vout

01

1

H



01

1

F



 

图 3-3   双二次结构非线性分析模型 

H11(s)
A1(s1),

A3(s1,s2,s3)
H21(s)

H12(s) H22(s)

x(t) y(t)

A1(s1),

A3(s1,s2,s3)
 

图 3-4   双二次结构等效非线性级联系统 

如图 3-3 所示，假设反馈网络中的电阻和电容具有很好的线性度，那么整个

电路的非线性将主要来自于电路中的跨导放大器。应该指出，在这里忽略了实际

电路实现中电阻电容阵列里开关所引起的非线性。由于全差分运用，可以忽略二

阶失真。但输出的二阶失真可以通过反馈网络回到跨导放大器的输入端，再由跨

导放大器的非线性产生三阶失真。文献[12]的附录部分对由二阶失真在输出造成

的三阶失真做了比较详细的分析。定义 H0，F0两个传递函数，H0j表示从双二次

结构的输入到第 j 个跨导放大器的输出的传递函数，而 F0j表示的是从第 j 个跨导

放大器的输入到双二次结构的输出的传递函数。整个双二次结构可以用图 3-4 所

示的等效级联系统来表示。其中 

 
0 j

1j

1

H
H


  (3-11) 

 
0 j

2 j

1

F
H


  (3-12) 

是 RC 线性网络的传递函数，An(S)为跨导放大器的传递函数。通过对图 3-5 的

分析，得到相关的传递函数表达式如下， 
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  
 2 d so1 b

01 0 2

in d
2

p p

1 1

1

sC R Av R
H s H

s sv R

ω Q ω

 
  

 

 (3-13) 

    

2

2

o2 z
02 0 2

in
2

p p

1

1

s

v ω
H s H s H

s sv

ω Q ω



   

 

 (3-14) 

    
 a c 1o2

01 0 2

i1
2

p p

1
1

1

s R R Cv
F s H

s sv

ω Q ω


  

 

 (3-15) 

      po2 d
02 b d 2 z 2

i2 b
2

p p

1 1

1

s

ω Qv R
F s s R R C C

s sv R

ω Q ω

 
        

   

 (3-16) 

其中 

  
2

p c z
S 2

z a 2

lim
s

ω R C
A H s

ω R C
    (3-17) 

表示双二次结构在阻带的衰减。单级的双二次结构一般有 10~20 dB 的衰减，所

以 AS<<1。 

vin

-1
v01

Cz

Rc

C1

Ra

Rd

C2

Rb

v02vi1
vi2

 

图 3-5   双二次结构小信号半边等效电路图 

根据伏尔特拉级数的原理，由第 j 个跨导放大器在输出产生的三阶交调量为 

           
2

IM3,j 1j 1 1j 2 3 1 1 2 2j 1 2

3
, , 2

4
v AH jf AH jf A jf jf jf H j f f    (3-18) 
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如果不考虑跨导放大器寄生电容的影响，那么非线性系数可以认为是和频率无关

的。则 An(S)=αn，式(3-18)可以改写为 

 
     

2

0j 1 0j 2 0j 1 2

IM3,j 3

1 1 1

23

4

H f H f F f f
v A A

    
       

   
α

α α α
 (3-19) 

      
3

23
IM3,j 0j 1 0j 2 0j 1 24

1

3
2

4

A
v H f H f F f f 

α

α
 (3-20) 

现在来考虑带内线性度，为了分析的简便，假设 ω<<ωp，则 

    
   33 3

0j 0j33
IM3,j 0j 0j4 2 3

1 IIP3,OTA 1

0 03
0 0

4

H FA A
v H F

v
 

α

α α
 (3-21) 

其中， 

 1
IIP3,OTA

3

4

3
v 

α

α
 (3-22) 

是跨导放大器的输入三阶交调电压。如果每个跨导放大器引起的三阶失真认为是

不相关的，则总的由跨导放大器在双二次结构的输出所引起的三阶失真可表示成 

         
3

3 3

IM3,tot 01 01 02 022 3

IIP3,OTA 1

1
0 0 0 0

A
v H F H F

v
 

α
 (3-23) 

根据输入三阶交调点的定义，有 

         
3

3 3IIP3
Biquad IIP3 01 01 02 022 3

IIP3,OTA 1

1
0 0 0 0

v
G v H F H F

v
 

α
 (3-24) 

则 

 
       

       

2 3

Biquad IIP3,OTA 1

IIP3 3 3

01 01 02 02

3

0 1
IIP3,OTA 3 3

01 01 02 02

0 0 0 0

0 0 0 0

G v
v

H F H F

H
v

H F H F







α

α

 (3-25) 

根据前面对频率的假设，化简得到 

b
01 0

d

R
H H

R
  , 

02 0H H  , 
01 01F H  , 

d
02

b

1
R

F Q
R

 
  
 

 

带入式(3-25)，有 

 

 

3
IIP3,OTA 0 1

IIP3 3

0
b d

0

d b

1

v H
v

H R R
H Q Q

R R


 

   
 

α
 (3-26) 

滤波器设计的综合过程中，已经确定了每一级的参数，如 ωp, ωz, Q 等都是常

数。所以为了为后面优化 IIP3 提供方便，我们将电阻值通过以上参数归一化用一
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个电阻和电容来表示。这样，将多变量的优化问题化简成为一个含一个参数（电

容值）的单变量最优值问题。这里还有一个考虑，C1 和 C2 有没有必要取不同的

值。从 ωp的表达式可以看出，ωp一旦确定，意味着 RaRbC1C2=常数，假设一个

单位电阻 Ru的面积是 Ar，单位电容的面积 Cu的面积是 Ac，Ar/Ac=r1,Ru/Cu=r2，

则电阻电容总的面积是 

  C 1
a b 1 2

u 2

A r
A R R C C

C r

  
     

  
 (3-27) 

显然，当 

 1 1
a a 1 2

2 2

r r
R R C C

r r

   
     

   
 (3-28) 

满足时，面积能达到最小。所以在后面的分析中，取定 C1=C2=C。则 

 b 2 2

a p

1
R

R ω C
  (3-29) 

 d

p

Q
R

ω C
  (3-30) 

将以上表达式带入式(3-26)，可以得到 

 

 

3
IIP3,OTA 1

IIP3 3 3
0

2

0 p a

p a

1 1
1

v α
v

H
H Q ω CR Q

Qω C R


   

      
  

 (3-31) 

所以 

 

 

Biquad OTA OTA Biqaud

3 3

2

Biquad p a

p a

3
3 3 (dB) (dB)

2

1 1
10log 1

IIP IIP G G

G Q ω CR Q
Qω C R

  

    
            

 (3-32) 

双二次结构的 IIP3 与跨导放大器的 IIP3 直接相关，也与 RC 网络参数有关。

同时，当双儿次结构有增益的时候，IIP3 减小。一个高增益高线性度的跨导放大

器对提高整个滤波器的 IIP3 是必要的。在一定功耗的限定下，跨导放大器的增益

和线性度的提高都是有限的，为了能进一步优化双二次结构的线性度，对反馈网

络参数进行优化是有必要的。反馈网络中电阻电容会成为跨导放大器的负载，所

以电阻和电容的取值也会影响到跨导放大器的功耗。所以在选取最优值的同时，

也必须折中考虑跨导放大器设计实现需要付出的代价。当 

 

1

4
0

a

p

3 3 1H
R

Q ω QC

 
  
 

 (3-33) 
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式(3-32)能达到最大值。可以看出，最优值由双二次结构的参数和取定的 C 决定，

是一个条件极值的最优点。在不同的增益下，最优值是不同的。Ra的变化范围可

以达到 1.5 倍。设计中能否选取最优值还取决于其它指标如噪声的限定。如果不

能达到，则需要在设计中折中考虑，有所取舍。下一节先通过经典的噪声模型分

析双二次结构的噪声性能，再在噪声的限定下来最优化 IIP3。 

0

10

20

30

40

50

0dB 6dB 12dB 18dB

calculation simulation

 

(a) Q=0.61 

0

10

20

30

40

50

60

0dB 6dB 12dB 18dB

calculation simulation

 

(b) Q=5.04 

图 3-6   线性度理论计算值和仿真值的比较 

为了验证上面模型的准确性，可以搭建电路通过 Spectre 仿真来比较理论计

算值和仿真结果。图 3-6 是在 Q=0.61 和 Q=5.04 时，双二次结构的线性度理论

计算值和实际电路仿真值的比较。低 Q 值时，在不同增益下，理论计算值和电路

仿真结果的差别在 3 dB 以内。高 Q 值时，理论计算结果和仿真结果之间的差别

在 6 dB 以内。以上验证表明，文中所采用的计算方法能可以用于设计优化。 
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3.2.2  双二次结构的噪声 

双二次结构中的噪声源主要是跨导放大器的噪声和电阻的噪声[30]。在下面的

分析中，忽略了电阻电容阵列中开关所贡献的噪声。图 3-7 是分析双二次结构的

噪声模型，经过小信号传递函数计算，可以得到各个噪声源到输出端的传递函数，

为了后面说明的方便，将噪声传递函数列于表 3-1 中。 

vin

-1
v1

Cz

Rc

C1

Ra

Rd

C2

vout

Rb

2

ncv

2

nampv

2

nbv

2

nampv

2

naV

2

ndv

2

namp n4v KTR

 

图 3-7   双二次结构噪声分析模型 

表 3-1  噪声传递函数 

噪声源 噪声传递函数 噪声源 噪声传递函数 

Ra 
 vna 2

2

p p

1

1

H s
s s

ω Q ω



 

 
Rb 

  a 1
vnb 2

2

p p

1

sR C
H s

s s

ω Q ω

 

 

 

Rc 

 vnc 0 2

2

p p

1

1

H s H
s s

ω Q ω

 

 

 

Rd   p

vnd 2

2

p p

1

s

ω Q
H s

s s

ω Q ω

 

 

 

vnamp1 
      vna1 0 a 1 2

2

p p

1
1 1

1
cH s H s R R C

s s

ω Q ω

  

 

 

vnamp2    pd
vna2 d b 2 z 2

b
2

p p

1 1

1

s

ω QR
H S R R C C

s sR

ω Q ω

 
       

   

 

 

考虑带内噪声，则 ω≤ωp，仍然取 C1=C2=C ，表 3-1 中的传递函数可以简化为 
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vna 1H  ， vnb aH ωR C ， vnc 0H H ， vnd
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ω
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ω Q
  

      
2

2
a

va1 0 a 0 0

0

1 1 1 1 1
1

c

ωR C
H H ω R R C H H

H

 
        

 
 

     

   

2

va2 p a d b 2 z

p

2
2

0 p

p a p a2

p p p a z p

1 1

1
1 1 1 1

ω
H Qω R C ω R R C C

ω Q

H ωω ω ω
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所以双二次结构的输出噪声可以表示成 
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 (3-34) 
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 (3-35) 

根据定义，噪声系数(Noise Figure)可以表示为 
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2a n
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s 0 p a s 0
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1 1
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v
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 (3-36) 

从式(3-36)可以得到三点结论：(1)电阻 Rd 的噪声贡献只由滤波器的设计参数

和电容 C 决定；(2)电阻 Rc 在高增益模式下贡献的噪声增加；(3) 跨导放大器的

噪声如果较大，将会成为主要贡献。图 3-8 是增益分别为 0 dB 和 18 dB 时输出

噪声的理论计算结果和实际电路仿真结果的对比，图 3-6 和图 3-8 说明线性度和

噪声的理论计算都很好的符合了仿真，所得到的解析表达式对电路设计具有很重

要的指导意义。 

3.2.3  线性度和噪声的优化及参数确定 

通过以上对线性度和噪声的分析，本节将具体考虑 NF 和 IIP3 在设计过程中

存在怎样的折衷关系。滤波器的设计参数已经在表 2-5 中列出。出于对面积的考

虑，这里取 C=3 pF 来进行优化。跨导放大器的 IIP3 和增益以及等效输入噪声电

压的指标取一个典型值。所有计算需要用到的参数列于表 3-2。 
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图 3-9 通过计算得到的在 0 dB 和 18 dB 增益下，NF 和 IIP3 在 Ra变化下的

曲线。在所设定的范围内，IIP3 有一个极值点，在极值点左边，IIP3 的变化率较

大，而在极值点的右边，IIP3 的变化较平缓。如果将 Ra 的值选择在这一极值点

的右边，则即使电阻因为工艺偏差出现较大波动，IIP3 变化也不会太大。但是 Ra

较大时，噪声系数将迅速增加。设计中可以在满足噪声指标的前提下尽可能的增

大电阻 Ra的值。其它电阻则根据之前的关系式进行计算得到。 
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(a) Gain=0 dB 
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(b) Gain=18 dB 

图 3-8   噪声理论计算值和仿真值的比较 

表 3-2  理论计算参数值 

IIP3/vIIP3 

dBm/mV 

GOTA 

dB 

vn 

V/√Hz 

Rn 

Kohm 
Q 

ωp 

rad/s 

–34/6.325 60 7.5n 3.4 0.61 13.57×106  
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图 3-9   双二次结构的线性度和噪声 

 

3.3  不同带宽下的线性度和噪声 

为了满足对不同协议里信号带宽的要求，多标准电视调谐器中的信道选择滤

波器的截止频率需要设计成可调的。频率的调节一般是通过改变电阻或者电容的

值来实现。电阻阵列的缺点是只能实现离散的调节，从一个带宽到另一个带宽。

而电容阵列可以实现连续的调节，调节的步长取决于阵列中单位电容的大小。缺

点是如果要实现较大的频率调节范围，则电容阵列的面积将会比较大。若是采用

二进制阵列，高位开关的尺寸也会比较大，从而引入较大的寄生，降低调节的精

度。本设计中在频率调节上采用电阻阵列和电容阵列混合调节的方式来实现大的

调节范围和小的调节步长。电阻阵列的切换实现频带的离散调节，而通过改变电

容阵列控制字来改变接入电容的大小，实现频带的连续调节。图 3-10 所示为频

率调节示意图。电阻阵列中四个电阻分别将带宽调到一个中心频率 fc处，然后通

过增加或减小电容阵列中单位电容的个数来实现在中心频率 fc 左右的连续可调。 

在带宽变化时，电阻和电容值的变化会造成线性度和噪声特性的改变。下面通

过理论分析来确定由于带宽的改变引起的这种变化。对于其中一个特定的中心频

率 ，对应截止频率的最大值和最小值之比 
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C

2 N
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2

ai bi max
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2
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R R Cf C C
r

f C C

R R C

      (3-37) 
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而两个相邻子带的中间截止频率的比可以表示成 

 
     
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ci a i+1 b i+1
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k k k
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  
     
  
  

 (3-38) 

为了保证在最大频率和最小频率之间能实现连续可调，相邻子带之间的频率

应该满足 

    

     
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1 1

2 2
f f
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k k k r

  

  

  

则整个滤波器的频率调节范围可以表示成 

  
 

  C

N,max n,maxmax cn c2 c1
21n n-1
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f ff f f f
r k k r

f f f f f f

r


        

 

   (3-39) 

从式(3-39)可以看出，电容阵列的位数 NC和电阻阵列中电阻的个数 n 直接决定了

滤波器的带宽调节比。而与具体的电阻阵列中电阻的比值无关。以 fcn对应的转角

频率为参考频率，标记为 ωpt，对应的参数都加下标 t 来表示。则 

 p,i pt n-1

j+1,j

=i

1

j

ω ω

k




 (3-40) 

 
n-1

a,i at a,j(j+1)

=ij

R R k   (3-41) 

带入式(3-32)和式(3-36)可以得到某一带宽下的 IIP3 和 NF，分别是 
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 (3-43) 

其中 
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如果保证 

 
   

n-1 n-1

a,j j+1 b,j j+1
=i =ij j

k k   (3-45) 

则在通过电阻阵列切换带宽后，IIP3 可以保持恒定。而 NF 会由于电阻的增大而

增加，但是带宽的减小使得总的积分噪声不会变。为了设计的方便，可以取 

 
      ca,i i+1 b,i i+1 i+1 i

k k k r    (3-46) 

当带宽的调节靠电容阵列中的电容来调节的时候，电容的改变会引起 IIP3 和

NF 的改变。在式(3-42)中参数取典型值的情况下，IIP3 是电容 C 的减函数，C 越

大，IIP3 越小。同样，当频率调节发生在通过改变电容阵列的电容值时，NF 也

会变化。总的积分噪声随着电容的增大而减小。所以为了保证不同带宽下 NF 和

IIP3 不会恶化整个接收机的性能，设计时需在最小电容和最大电容值的情况下来

仿真验证。 
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图 3-10  滤波器带宽的连续调节 
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第四章  非理想特性 

4.1  前言 

滤波器中除了电阻电容这两种无源器件外，还用到两种有源元件，一是搭建

积分器的跨导放大器，一个是电阻电容阵列中起开关作用的金属氧化物半导体场

效应晶体管(Metal-Oxide-Semiconductor Filed-Effect Transistor，MOSFET)。如

前所述，电阻贡献噪声，高频时电阻电容可能还会引起很小的非线性失真。作开

关用的 MOS 管也会进一步的贡献噪声并引入非线性失真。但整个电路的非理想

效应还是主要由跨导放大器决定，比如双二次结构增益的误差、Q 值的恶化等都

与跨导放大器有限的增益带宽乘积(Gain Bandwidth Product，GBW)有关，而前

面的分析已经确定， 跨导放大器的增益、线性度和噪声性能对整个滤波器的相关

性能产生直接的影响。鉴于此，对含非理想跨导放大器模型的非理想双二次结构

模型的分析显得很有必要。本节从非理想积分器的模型开始，进一步分析非理想

的双二次结构模型，从而从电路设计上来解决这些问题。最后一个小节从线性度

优化的角度讨论了跨导放大器的设计细节。 

 

4.2  非理想效应 

4.2.1  非理想积分器模型 

vin

vout

R

C

Av

  

vin vout

1

1 sRC -k(s)

1

sRC

sRC

v1

 

图 4-1   理想积分器及其信号流图 

积分器电路如图 4-1 所示，其中 k(s)为跨导放大器的增益。由信号流图可以

得到积分器的传递函数如下 

  
   

 
out

in

1

1 1 11
1

k s k sv
H s

sRCv sRC k s sRCk
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
   

    


 (4-1) 

当 k(s)→∞时 
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  
1

H s
sτ

   (4-2) 

其中 τ=RC，为积分器的时间常数。 

非理想积分器中，需要考虑跨导放大器的有限增益带宽乘积[27]，考虑一个

两级的跨导放大器，其增益表达式为 

  

1 2

1 1

k
k s

s s

p p

 
  
   

  

 (4-3) 

p1 和 p2 分别为跨导放大器的主极点和次极点。考虑 GBW 内的频率，有

p1<<s<<p2，则 s/p1>>1,s/p2<<1，那么 

   t

1

ωk
k s

s s

p

     (4-4) 

ωt 代表 GBW 处对应的频率。将这一跨导放大器模型带入积分器的信号流图，得

到非理想积分器的信号流图，如图 4-2 所示。 
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图 4-2   非理想积分器信号流图 

于是得到非理想积分器的传递函数并化简如下 

    
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t t t

1 1 1 1

1
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ω
τH s H jω

s τωτs jωτ q
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  

 (4-5) 

其中， 

 
 
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ω τ ωτ
q

ω k jω
     (4-6) 

一般滤波器截止频率 ωp和积分器的时间常数 τ 的倒数是同一量级，所以 ωpτ≈1， 

则在滤波器的通带内，有 

 
 
1

1q
k jω

   (4-7) 

定义积分器的 Q 值 
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 

 
ωτ ωτ

Q k jω
ωτq

k jω

      (4-8) 

则 Q 值越高，非理想积分器的性能越接近理想。所以为了使积分器在高频时还能

具有较高的 Q 值，跨导放大器需要在高频时或者滤波器截止频率处仍然有较高的

增益。 

4.2.2  非理想双二次结构的传递函数 

为了分析非理想的跨导放大器对双二次结构性能的影响，将上一节中得到的

非理想积分器模型带入双二次结构信号流图，可以得到非理想双二次结构的模型。 
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图 4-3   非理想双二次结构信号流图 

通过对图 4-3 的分析，可以得到非理想双二次结构的传递函数  

  
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 (4-9) 

其中， 

c d a b 1 a d 1 2B R R R R q R R q q    

下标 r 用来和理想传递函数作区分。非理想传递函数可以表示为 
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 (4-10) 

那么，非理想双二次结构和理想双二次结构的直流增益比为 
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(4-11) 

从式(4-11)可以看出，滤波器的工作频率越高，对跨导放大器的增益要求就越高。

否则，由于跨导放大器增益所引起的滤波器增益误差就会比较大。假设希望跨导

放大器在滤波器截止频率处所引起的增益误差小于 1%，则 
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1 101
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   
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 (4-12) 

一般情况下 Q>0.5。若 Q 等于 1，滤波器截止频率为 4 MHz，则跨导放大器的增

益在 4 MHz 处需要达到 40 dB，而跨导放大器的 GBW 要求达到 400 MHz。 

非理想双二次结构和理想双二次结构的截止频率比可以表示为 
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1 1 2 0 1 22

cp c d c d c p

a 1 2

B

B
1 1

ω R R τ τ R R R ω
q q q H q q

Rω R R R R R ω QA jω

R τ τ

         (4-13) 

则 

 
   

 

pr

0 1 2 0 1 2

p p p

p

1
1 1

2 2

1
2

ω ω ω
H q q H q q

ω ω QA jω ω QA jω

ω

ω QA jω

     

 

 (4-14) 

可以看出由于跨导放大器的有限增益带宽乘积所造成的截止频率的误差比直流增

益误差小。同样的，实际的 Q 值可以通过表示为 

 

 

 

 

r

a b 1 a d 1 2 a d 2 1 pr

pr

2 a b a b a d
p 1 1 2 2 1

c d c d c d

pr

2

p 0 1 2 2 1

p

B

1

Q
R R τ R R τ q R R τ q ω

ω

R R R R R R
ω τ τ q τ q

R R R R R R

ω

ω H τ q τ q
ω Q


 


 

  
 


 

   
 

 (4-15) 

上式可以写为 
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  

 

r

p p 1 2
0 p 1 2 2 1 0 p 1 2

pr pr 1 2

p

0 p 1 2

pr

1 1

1 1

1

1 2

Q

ωQ ω q qH Qω τ q τ q H Qω τ τ
ω ω τ τ

ω ω
H Qω τ τ

ω A jω

 
  

      
  


 
  

 

 (4-16) 

按照之前的假设，ωpτ≈1，则由跨导放大器有限增益带宽所引起的 Q 值的恶化可

以近似表示为 

 

 

r

0

p

1

1 2

Q

Q ω
H Q

ω A jω


 
  

 

 (4-17) 

可以看出，滤波器的设计 Q 值越高，则由于跨导放大器的有限增益带宽乘积

所引入的误差就越大。即 Q 值越高，对跨导放大器的增益带宽乘积要求越高。双

二次结构的增益同样会对跨导放大器的带宽提出更高的要求，直流增益越高，对

跨导放大器的增益带宽乘积要求越高。比如要求 Q 值的变化小于 2%，则对于

Q=0.7，H0=1，ωp=4 MHz 而言，增益带宽乘积需要大于 285 MHz。而对于高增

益和高 Q 值的情况 H0=8，Q=5，跨导放大器的增益带宽乘积指标几乎无法实现。

于是在后面实现高增益的时候，需要通过 Q 值调节改变有效 Q 值以减小因其恶

化引起的带内纹波。 

 

4.3  电路设计与改进 

4.3.1  增益误差的减小及有效品质因数的矫正 

前一节中对非理想双二次结构的分析中看到，双二次结构的直流增益和有效

Q 值与跨导放大器的增益和增益带宽乘积有直接的联系。从式(4-11)中可以得到

这样的结论，在 A(jω)足够大的情况下，双二次结构的直流增益 H0可以认为是由

电阻的比值决定。因此，两个电阻阵列之间良好的匹配是减小增益误差的有效办

法。图 4-4 是传统的实现 Rc 和 Ra的阵列，MOS 管起到开关的作用，用来控制

电阻的接入和断开。图中 fc 是控制频段的选择，S 是控制增益的开关。Rc 阵列只

画出了 fc1频段部分，整体的电阻阵列可以参见图 2-14，Ra1=8R。理想情况下，

若 MOS 管导通电阻为零，则可以得到 0 到 18 dB，增益步长为 6 dB 的增益变化。

但是工作与线性区的 MOS 管存在导通电阻，该值在过驱动电压 Vgs-Vth不变的情

况下，与 MOS 管的宽长比成反比[31]。于是由于 Rc 电阻阵列的不对称性造成了

Rc 和 Ra匹配上的困难。 
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考虑这样的例子。当 Rc 的电阻全接入时，为了使增益为 1，Rc 和 Ra阵列中

fc1控制的管子尺寸必须取一样大小，以使导通电阻相等。那么，如果打开 S1 控

制的 MOS，将 4R 的电阻短路，则此时 Rc 的电阻值为 4R，但存在两个 MOS 管

的寄生，为了与 Ra 阵列匹配，则需要重新调整两个管子的尺寸。所以一种解决

方法是将频段选择的管子改为可随增益变化调节宽长比的结构。如图 4-5 所示，

Rc 电阻减小的同时，使电路中所以导通的管子的尺寸成二进制权重增加，则保证

了管子的等效导通电阻也是成二进制权重减小，与 Ra阵列良好匹配。 

 
 

Ra1

fC1

 
 

Ra2

Ra3

Ra4

fC2

fC3

fC4

 

(a) Ra电阻阵列 

 

 
 

 

R R 2R 4R

fC1

S1

S2

S3

 

(b) Rc 电阻阵列中的某一分段电阻 

图 4-4   Ra和 Rc 电阻阵列的传统实现电路 

但是这样增加了不少的管子数目，且由于总的尺寸不小，将会占用不小的面

积。从对称性上考虑，如图 4-6，可以通过增加一个 MOS 管来达到匹配的目的。
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经过合理的取值，使得 MOS 管导通电阻也按二进制权重变化，保证了 0~18 dB

的增益精度和 6 dB 增益步长的均匀性。方案二中只增加了一个 MOS 管，从尺寸

面积角度考虑，优于方案一。 
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图 4-5   Rc 电阻阵列改进方案一 
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图 4-6   Rc 电阻阵列改进方案二 

除了增益误差，Q 值恶化也是设计中不得不考虑的问题。从式(4-17)可以看出，

由于跨导放大器有限增益带宽的限制，在高增益和高 Q 值的情况下，有效 Q 值

将会增加，这种现象称为 Q 值的恶化。当 ω=ωp时，有 H(ωp)=Q。所以 Q 值的

恶化在频域上将会造成更大的纹波。更严重的是，每一级转角频率和 Q 值的偏移，

将会对总的级联的传递函数的截止频率、带内纹波产生影响。为了解决 Q 值恶化

的问题，很早之前就已经提出了 Q 值调节的办法，文献[32]也提出了一种有效且

精确的办法。但是需要增加辅助滤波器以实现 Q 值的检测，精确的 Q 值调节需

要付出较大的代价，从式(2-23)可以看出，C1和 C2相等的情况下，Q 值由电阻的
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比值决定，对于片上实现来说，虽然单个电阻的绝对值偏差可以高达 15%~20%，

但是，两个同类型同尺寸的电阻匹配度可以达到千分之一甚至更高，而同一颗芯

片内部的工艺偏差一致性也高达 99%以上。所以设计时可以让跨导放大器满足高

Q 值低增益下的增益带宽乘积要求，而高增益模式下，可以通过减小 Q 值电阻来

减小 Q 值，从而来抵消由于有限增益带宽引起的 Q 值的恶化，使有效 Q 值和理

论值相当。为了实现这样的调节，Q 值电阻阵列中，将电阻分段，如图 2-14 所

示。根据增益控制不同，接入其中一段或者几段电阻，达到 Q 值的调节。Q 值电

阻的调节控制字直接来源于增益控制码，省掉了额外的译码电路。 

4.3.2  跨导放大器线性度模型及设计 

前面的分析已经指出，高增益的跨导放大器不仅有利于减小双二次结构的增

益误差和 Q 值的恶化，对提高双二次结构的线性度也是有利的。同时，整个通带

内的增益误差和 Q 值误差的要求使得跨导放大器需要具有较高的增益带宽乘积。

从第三章对双二次结构线性度的分析中可以看出，为了进一步提高滤波器的线性

度，跨导放大器也需要同时具有较高的线性度。跨导放大器的噪声也是双二次结

构输出噪声的主要贡献者，尤其是当双二次结构处于高增益模式时。综上，高增

益，高带宽，高线性度，低噪声在跨导放大器的设计中成为首要满足的设计指标。

根据前面的分析和实际应用的需要，跨导放大器的设计指标列于表 4-1 中。 

表 4-1  跨导放大器的设计指标 

Current Supply <580uA 

Gain >40dB@4MHz 

GBW 400MHz 

SR >22MV/s 

Input Noise <100nV/√Hz 

 

跨导放大器的结构有两种选择方案，一是两级密勒补偿型 (Miller 

Compensation) 跨导放大器，另外一种是前馈零点补偿型(Feed Forward Zero 

Compensation) 跨导放大器[33]。要实现几百兆的增益带宽乘积，密勒补偿跨导

放大器需要很大的功耗。图 4-7 是两种不同结构的跨导放大器在相同增益和增益

带宽乘积时的频率响应仿真结果。如图所示，在实现相同增益和增益带宽乘积时，

密勒跨导放大器比前馈零点补偿型跨导放大器多了近一倍的功耗。 

虽然通过电流复用技术可以进一步减小前馈零点补偿型跨导放大器的功耗

[34]，但是需要增加共模反馈电路来稳定共模点。在带宽较大的情况下，功耗的
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节省是有限的。值得一提的是，[34]通过仿真，说明了前馈零点补偿型跨导放大

器比密勒补偿型跨导放大器具有更高的线性度。本设计中，通过局部共模反馈来

提供共模偏置，由于不需要密勒补偿电容，减小了整个滤波器的面积。前馈零点

补偿型跨导放大器的电路图如图 4-9。 
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图 4-7   两种跨导放大器的频率响应 
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图 4-8   两种跨导放大器的功耗比较 
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图 4-9   前馈零点补偿型跨导放大器电路原理图 

对跨导放大器线性度的优化离不开对非线性失真的分析，下面仍然借用伏尔

特拉级数分析方法来分析前馈零点补偿型跨导放大器的非线性特性，从而找到优

化跨导放大器 IIP3 的方法。 

ISS

I1 I2

VGS+1/2vin VGS-1/2vin

 

图 4-10  差分跨导单元 

图 4-10 是一个差分跨导单元。容易写出差分电流 id与偏置电压 VGS和输入

信号 vin的关系 

 

 

 

 

 

2 2

GS1 TH GS2 TH

d 1 2

GS1 TH GS2 TH

2 2

in in
OV OV

in in
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1+ 1+

2 2

1+ 1+
2 2

k v v k v v
i I I

v v v v

v v
k V k V

v v
V V

 

 

 
   

 

   
    

    
   

    
   

 (4-18) 

将式(4-18)泰勒展开，得 

 
 

 
ov OV 3 3

d in in m1 in m3 in4

OV OV

V 2+ V 1

1+ V 4 1+ V

k k
i v v g v g v

 

 
     (4-19) 
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其中，gm1是一阶跨导，gm3是三阶等效跨导。于是，跨导放大器的非线性分析模

型可以用图 4-11 表示。 

gm1,1

gm1,3

gm2,1

gm2,3

gm1,1

gm1,3

vin
vout

C1 R2 C2R1

3

o,j mj,1 i,j mj,3 i,jv g v g v 
 

图 4-11  前馈零点补偿型跨导放大器的非线性模型 

则根据非线性系统级联的原理，可以得到输入和输出的关系 

 1 2 3

out efft,1 in efft,3 in

1 2 1 2

1+ 1+

1+ 1+ 1+ 1+

s s

z z
v G v G v

s s s s

p p p p

   
   
    

     
     
     

 (4-20) 

其中，Gefft,1=(gm1,1gm2,1R1+gm3,1)R2是跨导放大器的线性增益，Gefft,3=(gm1,3gm2,1R1 

+g3
m1,1gm2,3R1+gm3,3) R2 是 三 阶 等 效 增 益 ， p1=1/R1C1 ， p2=1/R2C2 ， 

z1=p1(1+gm1,1gm2,1R1/gm3,1)，z2=p1(1+(gm1,3gm2,1R1+g3
m1,1gm2,3R1)/gm3,3)，是对应

的零极点。则跨导放大器的输入三阶交调电压为 

 efft,1 m1,1 m2,1 1 m3,1

IIP3,OTA 3

efft,3 m1,3 m2,1 1 m1,1 m2,3 1 m3,3

4 4

3 3

G g g R g
v

G g g R g g R g


 

 
 (4-21) 

从稳定性考虑，p1设计为主极点，p2为次极点，z1是左半平面的零点，对相位起

到补偿作用。z1和 p2可以看成以一对零极点对。一般 p2>> p1，z1和 p2靠得较近。

所以可以设 

 m1,1 m2,1 1 m3,1 m3,1g g R g g   (4-22) 

则 z1=ξp1其中，ξ>1。式(4-21)可以表示成 

 
1 1 1
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4 1

3
v

g g gξ ξ
g

g ξ g ξ ξ g


         

         
        

 (4-23) 

式(4-23)中，存在一种极端情况，即当 ξ=1 时，由 gm1 和 gm2 的非线性失真将不

会产生影响。但这时也意味着 z1=p1，即零点补偿的不是次极点，而是主极点。

这将消耗无穷大的功耗使得 gm3 无穷大。不过在不超过功耗限制的情况下，增大

gm3对于减小 gm1和 gm2的非线性贡献是有利的。 
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从式(4-23)还得出三点结论：(1) 如果非主极点 p2离主极点 p1足够远，那么

零点补偿 p2可以达到功耗的优化。这时由于 ξ 较大，对非线性的贡献主要来自于

主放大通路的第一级；(2)第二级的非线性贡献和跨导放大器的增益之间存在设计

上的折中；(3)如果 p1和 p2不是很远，那么将零点设计在两个极点之间，在功耗

和非线性失真之间折中是比较合理的设计，但这会因为 gm3 较大而增加前馈级的

非线性贡献。 

滤波器设计中，由于零点电容 Cz的存在，跨导放大器的负载会在高增益时存

在较大的电容，这就意味着次极点 p2会在增益带宽乘积内。综合考虑功耗、稳定

性、线性度和增益等指标，设计中采用第三种方案。从前面的分析可以看出 

 
  

mj,3

3

mj,1 ov OV OV4V 2 V 1 V

g θ

g θ θ


 
 (4-24) 

所以就单级 gm 而言，要降低自身产生的非线性失真，一个比较直接的途径就是

增大过驱动，使管子工作在强反型状态。同样的，线性度的增加必然降低了 MOS

管的能效比。图 4-12 是前馈补偿型跨导放大器在 30 Kohm 电阻并联上不同电容

作为负载时，开环增益和相位的仿真结果。 当负载电容为 0.2 pF 时，GBW=918 

MHz，而负载电容为 1.5 pF 时，GBW=250 MHz。 

918MHz

250MHz

76.26° 

81.12° 

G
a

in
 (

d
B

)
P

h
a

s
e

 (
d

e
g

)

Frequency (Hz)  

图 4-12  前馈零点补偿型跨导放大器开环频率响应仿真结果 
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第五章  频率校准与直流消除 

5.1  滤波器参数稳定性 

为了实现滤波器的功能，同时不恶化滤波器所引入的相位的变化，保持滤波

器理想传递函数或者频率响应是必须的。但是由于元器件参数的变化，总会使得

滤波器的参数发生改变。前面已经分析了跨导放大器有限增益带宽对截止频率，

增益和 Q 值所造成的影响。滤波器的参数对同样对电阻和电容的变化很敏感[35]- 

[37]。 

为了比较不同滤波器对元器件的敏感程度，可以定义滤波器参数的灵敏度。 

滤波器某一参数对某一元器件参数的灵敏度可以定义为[38] 
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
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则 Tow-ThamosII 的双二次结构结构的各参数灵敏度可以计算得 
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所以如果 Ra和 Rc 是匹配的，偏差也是一样的话，有源器件参数的变化造成

的增益误差并不明显。但是任何电阻电容的变化对极点频率和零点频率的改变都

是累加的。同样，如果 C1和 C2是匹配的，Q 值的变化将取决于电阻的匹配。 

测试结果表明，片上元器件的失配符合高斯分布，均值为零，标准差与具体

的工艺和器件尺寸有关[39]，可以表示为 

 x
x

A
σ

WL

  (5-6) 

MIM 电容和 Poly 电阻的相关参数如表 5-1 

经过计算和仿真可得失配百分比为千分之一量级。所以单纯由电阻电容造成

的 Q 值和增益偏差是比较小的。正如前面的分析所指出的，Q 值的恶化主要是高

增益和高带宽下跨导放大器的有限增益引起的，而增益的误差在跨导放大器增益

足够大的情况下，取决于两个电阻阵列的匹配程度。相反，截止频率并不是由两

个同类型的器件的比值决定，而是由 RC 乘积决定。它的主要偏差来源于工艺制
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造过程中参数值的改变，这一变化可以到达 15~30%。由于工作状态和寄生效应，

老化等因素而引起的参数改变也会使滤波器参数发生改变。 

表 5-1  片上电容和电阻的偏差对比 

Device type Max. Variation Mismatch 

Poly Resistor 10%~25% 0.1% 

MIM Capacitor 10%~15% 0.1% 

 

滤波器截止频率的可能存在两种情况，当截止频率由于 RC 乘积的增大而减

小的时候，会滤除部分带内的有用信号，造成信号的失真，无法正确解码。反过

来，当截止频率由于 RC 乘积的减小而增大时，如果邻道存在强干扰，则会因干

扰信号衰减不够而使得后级电路饱和，无法正常工作。图 5-1 分别示意了这两种

情况。强干扰因无法衰减到足够小，残留的干扰信号在运放的输入端仍然存在较

大的幅度，从而使运放饱和。 

 

图 5-1   滤波器截止频率偏移造成的影响 

 

5.2  片上频率校准电路回顾 

有源 RC 滤波器的截止频率由 RC 乘积决定的事实，使得截止频率需要作校

准来克服因工艺，环境，寄生和老化等造成的偏差[35][36]。开关电容滤波器的截

止频率是由时钟频率决定，可以通过 PLL 来产生精确频率的时钟，所以开关电容

滤波器不需要额外的频率校准电路。 
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常见的片上自校准电路技术有基于锁相环 PLL[9][10][40]-[42]，开关电容

[37][43][44]，UP/DOWD 计数器或 SAR(Successive Approximation Register)逻

辑[45]-[47]等。 

5.2.1  基于锁相环的校准 

该方法的原理是将滤波器的截止频率设计成电压可控的变量，比如用

MOSFET 来实现压控可变电阻，通过相位比较的方式获得控制电压，当 PLL 锁

定后，滤波器的频率就与参考频率一样。参与相位比较的输出频率可以是压控滤

波器 VCF 的输出，也可以是压控振荡器 VCO 的输出。图 5-2 是实现原理图。 

VREF

vB vC
2

2

0

1

1
o

s s

Qω ω
 

VCF

 

(a) 

PD

VCO

fREF vC

fc

 

(b) 

图 5-2   使用 VCF 和 VCO 的锁相环路频率校准电路 

图 5-2.a 是 VCF 的实现方式，相位比较可以通过乘法器实现。当滤波器工

作在截止频率处时，输入信号正好相移 90 度，理想情况下，乘法器的输出为零。

积分器的输出控制电压将不再变化，滤波器的截止频率锁定在参考频率

[10][40][41]。 

图 5-2.是 VCO 的实现方式。VCO 通过两个正反馈连接的积分器实现，这两

个积分器与滤波器中的积分器一样。VCO 和滤波器都通过环路滤波器的输出电压

来控制。VCO 的振荡频率就是积分器的时间常数的倒数。因此当环路锁定时，

VCO 的震荡频率为参考频率，滤波器的截止频率也校准到参考频率。校准的精度

取决于滤波器和 VCO 中的积分器的匹配[36]。这种方法存在三个主要的缺点在[9]

中有详细的论述。 
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以上两种方法都是通过相位的比较得到控制电压，从而控制滤波器中压控元

件来改变滤波器的截止频率。一般通过控制工作在三极管区的 MOSFET 的过驱

动电压，来改变接入滤波器的电阻值。注意到这个控制电压是一个模拟量，对于

不用 MOSFET 的滤波器或者使用电容阵列实现频率校准的滤波器就不适用了。 

5.2.2  基于开关电容技术的校准 

第二种技术是使用开关电容技术，在固定时间内对电容充电，通过比较充电

电压来改变 MOSFET 的控制电压以使时间常数与充电时间相等。充电时间由外

部参考时钟决定，从而实现截止频率的校准[48]。 

5.2.3  基于计数器和数字逻辑的校准 

第三种方法是基于计数器或者 SAR 逻辑的方法。控制量已经不再是一个模

拟的电压值。计数器取代了积分器，其输入是相位比较产生的脉冲或者电容充电

产生的脉冲。计数器的输出作为电阻阵列或者电容阵列的控制字。图 5-3.a 是其

中一种的具体实现。图 5-3.b 示意了电路的工作原理。 
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图 5-3   基于计数器的频率校准电路 
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这种方法的缺点是需要多次比较，才能确定电容的码值。电容或者电阻阵列

的比特位数决定了比较的次数。电容阵列或者电阻阵列和滤波器中用的阵列是匹

配的，这就意味着滤波器中的电阻或者电容阵列只能是一种。对于含零点的滤波

器，这种方法就不适用了。而且将所有的电容或者电阻设计成一样，减小了滤波

器设计的自由度，限制了线性度和噪声的优化。 

 

5.3  改进的频率校准方法 

5.3.1  电路结构 

本设计中采用的是椭圆滤波，且为了对线性度和噪声进行优化，需要解决以

上 RC 校准技术中只能校准一种元器件参数的问题来实现对极点电容和零点电容

的校准。图 5-4 是改进的 RC 校准电路。 
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图 5-4   改进的频率校准电路 
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图 5-5   频率校准电路的充电计数过程 
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获得计数值Nt

计算偏差比
r=N0t/Nt

设计值N0

计算电容阵列码
Nf=rNf0

Nf1 Nf2 Nfn
 

图 5-6   自动频率校准的工作过程 

不同于前一节中的第三种方法，虽然也是利用电容的充电来确定时间常数，

但已经不再使用电容阵列，也不使用计数器。核心单元放到了比较器之后的数字

自动频率校准(Auto Frequency Tuning, AFT)算法模块中。校准过程也不再需要

多次计数，而只需要一次计数即可确定各电容阵列的控制字，到达校准的目的。

图 5-5 是比较过程的时序图。 

参考电压 Vref 通过电阻产生充电电流，该电流通过电流镜对电容充电，充电

过程中计数器开始计数，当充电电压达到参考电压时，计数停止，得到计数值 Nt。

假设 clkref 的周期为 T，则 

 tcount clkT NT RC   (5-7) 

AFT 得到计数值以后与设计值进行比较，计算出实际值与设计值的偏差，再通过

计算即可得出需要调整的电容码值。假设单位电容设计值和实际值分别为 Cu0 和

Cu。AFT 中存储的滤波器的设计值为 N0f，校准电路自身计数器的计数值为 N0t

则，滤波器中积分器的未校准时间常数  τit=RitCit=RutNofCu，而设计值为

τdt=RdtCdt=RdtNofCu0，则两个时间常数的比为  

 it it 0f u it u
,it

dt dt 0f u0 dt u0

τ

τ R N C R C
r

τ R N C R C
    (5-8) 

由于滤波器和校准电路使用的是同类型的电容和电阻，所以由工艺造成的偏差可

以认为是一样的。则  

 t
,it

0t

τ

N
r

N
  (5-9) 

观察发现，如果将电容的码值设为 Nf=(N0t/Nt)N0f，则 

 0t ut 0f u it
t ut t ut f u ut 0f u dt

t ,it ,itτ τ

N R N C τ
τ R C R N C R N C τ

N r r
       (5-10) 
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于是校准后的时间常数就与设计值相等。由时间常数决定的滤波器的截止频率就

校准到了设计所要求的截止频率。图 5-6 是整个 AFT 的工作过程。 

5.3.2  误差分析 

假设校准电路中的电阻电容的设计值分别为Rt，Ct，对应的计数器的值为Nt。

而实际电阻和电容分别为Rtp，Ctp，对应计数值为Ntp。设Rtp=kRtRt，Ctp=kCtCt，系

数包括制造过程造成的偏差，还有寄生引起的偏差。滤波器电阻电容的设计值为

Rf，Cf，而实际电阻和电容分别为Rfp，Cfp。同样，可以引入偏差系数Rfp=kRfRf，

Cfp=kCfCf。则滤波器实际时间常数 

 fp fp fp Rf Cf f fτ R C k K R C   (5-11) 

根据上一节的分析，如果把电容校准到 Ctpt=Ctp/(kRtkCt)，则对应的时间常数可以

等于设计值。即 

 
fp fp Rf Cf f f

fpt fp fpt f f

Rf Cf Rf Cf

R C k K R C
τ R C R C

k K k K
     (5-12) 

所以能不能准确的将截止频率校准回到正确的值，取决于如何准确的获得

Cfpt 的电容控制字。假设 Cfp 对应的电容码值为 Nfp，则需要设置的码值

Nfpt=Nfp/(kRfkCf)。Nfp 是寄存器中的值，所以 Nfpt 的准确性，将取决于 kRfkCf 的准

确性。按照前一节中的方法，比例 kRfkCf 由 kRtkCt 代替， 并由 Ntp/Nt来估量。则， 

  tp

Rf Cf R C Rt Ct R C k R C N k

t

N
k k ε ε k k ε ε δ ε ε r δ

N

 
     

 
 (5-13) 

其中，δk 是由有限字长、残留计数、比较器失调电压、运放失调电压和电流镜失

配引起的误差，图 5-7 示意了校准过程中存在的这些计数误差。若计数器 N 的值

设为 200，则 δk1,max=0.5%，带入比较器 Vos 的最大值 2mV，则 δk2,max≈0.2~0.3%。 
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图 5-7   计数误差分析 
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将滤波器中电容码值设为 

 
fp fp

fpt,atune N

N N

N N
N δ

r r

 
   
 

 (5-14) 

其中，δN包含了有限字长和舍入误差，则 δN,max=0.5。那么总的校准精度可以表

示为 

 

fp fp

N Nfp
fpt,atune fpt N Rf Cf N Rf Cf

error
fpfpt

Rf CfRf Cf

1 1

1

N N
δ δ

N N r k K r k K
T
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   


    (5-15) 

又因为 

 Rf Cf
N k

R C

k k
r δ

ε ε
   (5-16) 

带入式(5-15)，整理得 

Nfp
Rf Cf Rf Cf

k

R C N
error Rf Cf
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δ
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 (5-17) 

下面计算两个电阻和电容偏差比的失配。元器件的值有两部分组成，标称值

和寄生 X=Xtype+Xparasitc。则偏差可以表示为 

 
p

1
X X X X

K
X X X

  
     (5-18) 

所以电阻电容的偏差分别是 

 
poly parastic

1 1R

R RR
K

R R

  
     (5-19) 

 
mim parastic

1 1C

C CC
K

C C

  
     (5-20) 

则电阻和电容的偏差失配可以分别表示为 
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 (5-21) 
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如果电阻电容标的偏差是完全匹配的，即 εR=1，εC=1，则由其它因素造成的

偏差将小于 1%。如忽略其它因素，则 Terror=│1-εRεC│，那么如果电阻电容的偏

差存在 2%的失配，校准精度将存在 4%的偏差。所以器件值偏差的匹配度对最后

的校准精度起到最主要的限制。 

 

5.4  直流失调消除 

5.4.1  接收机中的直流失调 
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图 5-8   直接变频接收机中的三种自混现象 

直接变频接收机存在直流失调的问题[49][50]。造成直流失调的原因有自混、

二阶非线性和静态直流失调等[51]。直接变频接收机中的自混现象主要有三种，

如图 5-8 所示。一是本振信号 LO(Local Oscillator)可以通过耦合馈通到低噪声放

大器输入端或者混频器输入端，与自身信号混频，产生直流量。由于本振信号幅

度相对固定，但是低噪声放大器增益可能发生变化，有这种混频引起的直流量大

小是动态变化的，一般会在 10~20 mV 的量级。二是射频信号可能通过耦合馈通
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到混频器本振信号输入端口与自身信号混频。由于射频信号一般不是一个单频点

信号，所以由这种自混产生的信号频谱有可能覆盖较大的带宽，进而影响有用信

号。三是本振信号泄露后经天线发射出去，再经建筑物等反射回接收机所产生的

自混。直流失调的另一个主要来源是电路中存在的静态直流失调，例如基带电路

中运放引入的直流失调。经过蒙特卡洛(Monte Carlo)分析，可以得出跨导放大器

的等效输入失调电压。其大小服从高斯分布，均值大概在 14.23 uV，标准差 1.16 

mV，最大值 4 mV。 

在上面这些直流失调源存在的情况下，如果模拟基带处于高增益，必然使处

于滤波器后级的双二次结构无法正常工作。例如直流失调 20 mV，当前两级都处

于高增益的时候，共有 36 dB 的增益，那么第三级的输入直流电平为 1.28 V，后

级跨导放大器此时已经饱和。 

 

N
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N = 1000
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图 5-9   跨导放大器等效输入失调电压 

5.4.2  直流失调消除电路 

解决失调有办法一是交流耦合，而是增加直流消除环路。交流耦合是指不同

的电路模块之间使用电容耦合，利用电容的高通特性隔离前一级的直流失调。但

是对于混频器输出而言，信号频率已经不是很高的射频信号，为了不对低频信号

造成太大的衰减，需要非常大的电容。片上实现这么大的电容是不实际的，而采

用片外元件又违背全集成的初衷。还有一种方法就是增加直流消除电路，其实现

有很多种方法，增加前馈通路或者反馈环路的技术都已经见于各种文献。反馈环
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路的具体实现是通过数字信号处理 (Digital Signal Processing，DSP)模块对输出

信号进行处理，计算出直流偏移的大小，然后产生控制信号来通过引入反向的直

流电压来消除已产生的失调。或者使用直流反馈的方式。 

本文采用直流反馈的方法来进行直流消除，为了在达到很低的高通截止频率

的同时，较小所需电容的值，节省芯片面积。采用多级消除的方法，有效减小了

电容的面积。图 5-10 是实现电 路图。 
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图 5-10  直流失调消除电路 
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图 5-11  直流失调消除环路的高通特性 

积分器在双二次结构输出端感应失调电压，通过 gm 单元将电压转换成电流，

电流在输入电阻 R 上产生于失调电压反向的电压，从而达到消除失调的目的。如

图 5-11 所示，该电路的高通点为 gmRa/RC，所以 RC 一般设计得很大来达到小

于 1 KHz 的高通截止频率。最大衰减为 1/( Av gmRC)，运放的增益足够大的话，

将有利于提高消除能力。 
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图 5-12 反映了直流失调电路的必要性，当存在 20 mV，且滤波器存在 54 dB

增益的情况下，没有直流消除电路，滤波器将不能正常工作。 
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图 5-12  直流失调下滤波器的频率响应  
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第六章  芯片实现及测试结果 

6.1  电路实现 

图 6-1 是信道选择滤波器电路实现的系统框图。滤波器后级级联增益范围

0~7 dB，增益步长 0.25 dB 的可编程放大器(Programmable Gain Amplifier, PGA) 

组成了数字电视调谐器中的模拟基带部分。可编程放大器小的步长和滤波器大的

增益范围结合起来实现了高增益调节范围，高增益调节精确。滤波器的增益调节，

带宽改变，Q 值补偿以及截止频率的校准都在数字辅助模块的配合下完成。 
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图 6-1   信道选择滤波器电路系统框图 

本设计在 TSMC 0.18 μm 工艺下流片。图 6-2 是数字电视调谐器模拟基带的

芯片照片。其中，信道选择滤波器包括 IQ 两路，版图经过仔细设计，保证对称

性。整个模拟基带的芯片面积 1.28 mm2。 
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图 6-2   调谐器模拟基带芯片照片 
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6.2  测试结果与对比 

6.2.1  线性度测试结果 

带内线性度可以通过双音测试得到。0 dB，输入功率相等，频率分别为 1.9 

MHz 和 2.1 MHz 的两个正弦信号，输出信号功率和三阶失调如图 6-3 所示。IM3

超过 63 dB。图 6-4 是在不同的输入功率下得到的一阶量和三阶量功率图，可以

看出，0 dB 增益时，滤波器带内 IIP3 超过 31 dBm。 

 

图 6-3   双音测试频谱分析仪截图 

-10 0 10 20 30 40
-100

-80

-60

-40

-20

0

20

40

O
u

tp
u

t 
P

o
w

e
r 

(d
B

m
)

Input Power (dBm)

IIP3=31.27

 

图 6-4   0 dB 增益下的双音测试结果 
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6.2.2  频带选择测试结果 

图 6-5 是信道选择滤波器的频带选择测试结果。黑色曲线是通过电阻阵列对

带宽进行的调节，蓝色曲线是通过电容阵列对带宽进行的调节。频率调节范围从

0.25~4 MHz 连续可调。表 6-1 是实际截止频率和设计值的比较，相应的校准精

度也列于表中，结果显示频率校准误差<5%。 
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图 6-5   频带选择特性测试结果 

 

表 6-1  频率校准电路误差统计 

Designed Value Test Result Tuning Error 

4 MHz 4.165 MHz 4.13% 

2 MHz 2.077 MHz 3.85% 

1 MHz 1.032 MHz 3.20% 

500 KHz 511.7 KHz 2.34% 
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6.2.3  增益及带内纹波测试结果 

图 6-6 是滤波器在 4 MHz 带宽下，不同增益的频率响应。增益范围从 0~54 

dB，增益步长为 6 dB。5.25 MHz 时的衰减达到 35 dB，阻带衰减达到了 60 dB。

满足了第二章中对邻道抑制和阻带衰减的要求。图的右上部分放大显示了不同增

益下的带内纹波，通过减去平均增益，从而将增益误差的影响去掉，使得不同增

益下的纹波都归一化到单位增益来比较。4 MHz 后曲线的重合说明这种归一化是

合理的。结果显示带内纹波最大值为 1.4 dB。一般是在高增益的时候发生。同时

也说明设计中的采用的 Q 值调节是有效的。图 6-7 是不同增益模式下的增益误差

统计。最大增益误差不超过 4%。 
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图 6-6   增益范围和带内纹波测试结果 
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图 6-7   不同增益模式下的增益误差 
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6.2.4  性能总结与对比 

表 6-2 是滤波器的测试结果总结，表 6-3 与近期发表的论文结果作了对比。 

表 6-2  滤波器性能总结 

Technology 0.18-μm CMOS 

Die Area 1mmx1.28mm 

Power Consumption@1.8V 12.6 mW 

Gain Range/Gain Step 54 dB/6 dB 

Bandwidth Tuning Range 0.250 MHz~4 MHz 

Gain Error <3.4% 

Cutoff Frequency Error <5% 

DC Offset @54 dB Gain 12 mV 

Attenuation @1.315fc/stop band 35 dB/60 dB 

In Band Ripple <1.4 dB 

In Band IIP3 @0 dB Gain >31 dBm 

 

表 6-3  近期发表论文结果对比 

 
TCASII 2011 

Ref.[34] 

JSSC 2011 

Ref.[52] 

JSSC 2009 

Ref.[53] 
This work 

Process (nm) 180 180 130 180 

Topology Active-RC Active-RC Active-RC Active-RC 

Type Elliptic C C/I Elliptic 

Order 3 5 1/3/5 6 

Vdd (V) 1.8 1.8 1 1.8 

Power/Pole (mW/Pole) 0.6 0.9 0.6~1.5 1.05 

fcut-off Range (MHz) 8.5 20 1~5 0.25~4 

In Band IIP3(dBm) 30.8 25.21/41.5 31.3 31.27 

Noise PSD (nV/√Hz) 170 232 85 15~108* 

Gain (dB) 0 0 0 0~54 

C、I 分别代表切比雪夫和反切比雪夫。带*号的数字是仿真结果。噪声的功率谱

密度是输入等效噪声功率谱密度。 
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第七章  总结与展望 

7.1  总结 

本文设计了一款运用于直接变频移动数字电视调谐器的信道选择滤波器。设

计的重点是滤波器动态范围优化、宽增益调节范围、宽频率调节范围以及片上自

动频率校准。 

通过对双二次结构非线性失真分析方法的研究和优化方法的改进，得出滤波

器线性度和噪声与电路元件参数的关系。从而从优化反馈网络的角度对滤波器的

线性度和噪声进行了优化。进一步通过设计高线性度的前馈零点补偿型跨导放大

器来增加滤波器的线性度。 

通过系统分析，采用电阻电容整列相结合的方法，实现滤波器截止频率在较

宽范围内的连续可调。通过分析双二次结构的非理想效应，得出造成增益误差和

在高增益下 Q 值恶化的原因，进一步提出减小增益误差和减小带内纹波的改进电

路。针对含零点电容和增加滤波器设计自由度的问题，在开关电容技术的基础上，

提出了新的频率校准方法，增加了频率校准的适用范围和效率。测试结果显示滤

波器的设计达到了系统设计指标，满足了直接变频移动数字电视调谐器的应用要

求。 

 

7.2  研究展望 

不同增益、不同信号带宽以及不同输入信号功率情况下，系统对滤波器的指

标要求是不一样的。尤其是在多协议多标准的数字调谐器中，为了满足各个标准

之间的兼容性，往往将指标定在最高要求以使整机性能满足最恶劣的情况。这种

固定功耗的设计虽然满足了要求，但是在接收信号质量变好的情况下，过多的功

耗是没有必要的。如果在实际使用中，接收机能根据信号自身的特性来调整各个

模块的性能，使整机在满足应用要求的同时达到功耗的最优化，将更加有利于节

能环保。这一功能的实现，不仅需要对各模块进行可重构的设计，同时还需要增

加对模块的性能进行调整的管理模块。芯片本身需要具有对各节点的信号特性进

行检测的功能，通过计算估计整机和各模块性能指标，进行指标的重新分配。因

此，对系统的研究将是实现上述功能的重点。 

近年来，在信道选择的研究上又不断有新的想法和实现。软件无线电的概念

使得人们希望对信号的采样尽可能的靠近天线，以去掉大多数射频模拟模块。但
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是这需要采样频率和动态范围都非常高的模数转换器。[54]利用带通采样的原理，

实现了信道选择滤波功能。除此外，近年来连续出现在国际固体固态电路会议

(International  Solid State Circuit Conference，ISSCC)上的文章也发展出了一

些新的信道选择实现。[55]提出的有源反馈的方法使得可以利用反馈使干扰信号

自身在射频前端就抵消掉，从而降低后续模块的指标要求，节省面积和功耗。但

是为了不使有用信号被抵消，环路上使用的低通滤波也必须具有较陡的滚降。另

外对于信号带宽可变的情况，也需要调整截止频率。而[56]通过增加一条通道，

借用噪声抵消的技术使得干扰和噪声能同时抵消，不仅实现了整机的高线性度，

同时达到了低噪声。 无线通信的进一步发展促使信道选择的研究不断继续，可以

期待更多的方案将会在不久的将来被实现。 
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