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前言

前前前言言言

近年来，无线通信技术及其应用得到了非常迅速地发展。数字编码及数字信号处理
的引入是推动无线通信技术发展的原动力。高性能、低成本的CMOS工艺的进步，使得
芯片上单位面积内可以集成越来越多的数字功能，从而可以采用复杂的编解码和调制解
调算法，获得高性能的无线通信。无线通信的飞速发展给无线收发机射频前端的设计带
来了很多挑战。射频前端是天线和无线收发机后端基带处理器之间的接口。它需要检测
在GHz频段的微弱接收信号（µV量级），同时还要在相同的频段发射大功率的射频信号
（可高达2W）。这需要高性能的射频前端电路，例如低噪声放大器、变频器、功率放
大器、滤波器、频率合成器等。在天线和基带处理器之间，射频前端电路完成将信号从
一个频带搬移到另一个频带的功能。高性能、低功耗和低成本是射频前端电路的设计目
标。在GHz频段要实现高性能、低功耗、低成本的电路是相当困难的，这使得射频前端
设计成了无线收发机设计的一个瓶颈。

采用分立元件来实现无线收发机射频前端使得价格居高不下，系统体积也非常庞大，
这与人们的需求是相矛盾的。随着工艺技术和集成电路设计技术的发展，实现集成化
的无线收发机射频前端已经有了可能。考虑到绝大多数无线收发机的基带处理器都是
采用CMOS工艺实现的，射频前端也应采用CMOS工艺来实现，以便最终将射频前端和
基带处理器集成在同一块芯片上，实现单芯片的收发机。而目前随着深压微米技术的发
展，CMOS晶体管的特征频率不断提高，CMOS工艺已经可以满足或者接近于满足射频集
成电路的需要。

现在，大学和工业界的研究组都在进行射频集成电路的研究，采用CMOS工艺实现的
射频集成电路产品越来越多，功能也越来越复杂，CMOS射频集成电路开始进入真正的
产品开发阶段。与这一阶段相适应，工业界对射频集成电路设计人才具有巨大的需求，
而且在不久的将来该需求还会逐渐增加。为了加快射频集成电路人才的培养，国内迫切
需要一本较好的射频集成电路教材。本书正是在这样的背景下完成的。它以实现一个完
整的无线收发机射频前端为主线，按照“射频电路基础－射频电路元器件－无线收发机
系统结构－射频模块分析与设计－后端设计与SOC集成－无线收发机实例”的结构编写
的。在编写过程中，编者力图面向实际应用，在介绍清楚基本概念的基础上，着重讨论
在集成射频前端框架下各模块电路的设计方法以及提高性能的措施。书中讲述的主要概
念和方法都尽量通过具有实际应用价值的设计实例加以解释和说明，并以较大篇幅介绍
了它们的求解方法，使读者能够举一反三，独立解决CMOS射频集成电路设计中的实际
问题。通过本书的学习，读者可以进行基本的射频集成电路设计，并对无线收发机射频
前端结构选择以及模块划分、性能指标分配等具有初步了解。编写本书的另一个初衷是
对目前为止出现的射频电路设计技术进行总结，供读者进一步研究之用，因此本书的内
容力图反映射频集成电路领域的最新进展，在内容上包括了很多先进的射频集成电路设
计技术。本书涉及面比较宽，作为一本教材，并非所有内容都要在课内讲授，使用本教
材的教师应结合需要对本书内容进行适当裁减，灵活选择授课内容。

全书共分为15章，全书结构如下图所示
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绪论（第一章）

射频电路基础

（第二、三、四章）

射频集成电路元器件

（第五、六章）

无线收发机系统结构

（第七章）

射频模块分析与设计

（第八至十三章）

后端设计与SOC集成

（第十四章）

无线接收机射频前端实例

（第十五章）

第一章是绪论，介绍射频电路的发展历史，讨论无线通信系统的组成以及射频电路在
系统中的作用与地位、射频电路与微波电路和低频电路的关系、应用领域。

第二章讨论了线性射频电路的基本特性和分析方法。首先讨论了传输线的基本特性；
接着引入线性射频电路的基本分析工具Smith圆图，然后讨论了描述线性射频电路性能的
基本参数（S参数）以及应用S参数来分析线性网络的方法，最后在附录部分介绍了无源
分立集总参数元件应用于射频电路时可能出现的寄生效应及其等效模型。

第三章讨论无源RLC网络的基本特性、阻抗匹配的概念以及实现阻抗匹配的方法。
首先讨论了无源RLC网络的基本特性；然后讨论了串并联阻抗等效互换以及回路抽头时
的阻抗变换，这些简单的变换关系在射频集成电路的设计中经常用到；最后讨论阻抗匹
配的概念以及L匹配、Pi型匹配、T型匹配、微带线匹配的原理以及设计方法，这些匹配
是射频集成电路设计或者测试中最常用到的阻抗匹配类型。

第四章介绍了衡量射频电路性能的各种参数并讨论如何从系统描述推导出射频前端的
性能描述；紧接着讨论了射频电路的仿真问题并介绍几种商用的射频电路仿真软件；最
后对CMOS射频集成电路实现的难点进行了简单评述。

第五章介绍了射频集成电路中常用的无源元件（包括电阻、电容和电感）的结构，分
析了这些元件的寄生效应，并讨论了它们的仿真模型和性能优化问题。考虑到容抗管在
射频电路中有很重要的应用，本章也讨论了各种结构容抗管的特性。

第六章介绍了射频集成电路中常用的两种有源器件（MOS晶体管和双极晶体管）的
基本特性。在介绍清楚晶体管的直流工作特性以及各种短沟效应对晶体管I − V曲线的影
响后，着重讨论了晶体管的高频工作特性、交流小信号等效模型、噪声模型和射频晶体
管模型。

第七章集中于讨论射频前端各种系统结构的优缺点、CMOS集成电路实现时所面临的
主要问题及其解决办法、并分析了射频前端在系统结构上的发展趋势。

第八章讨论了低噪声放大器的设计问题，首先介绍了两端口网络的噪声分析，这是进
行低噪声放大器设计的基础；然后讨论了低噪声放大器的拓扑结构；仅接着介绍使用源
简并电感的共源低噪声放大器的设计和优化问题，通过引入等高线设计法来系统设计满
足性能指标要求和设计限制的低噪声放大器，使用源简并电感的共源放大器是最常用的
低噪声放大器结构，因此对它作了重点介绍；然后对目前的研究热点（宽带低噪声放大
器电路）进行了简单讨论；最后通过介绍微波晶体管放大器的设计方法引入若干重要的
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概念，这些概念有助于我们理解集成射频放大器的设计和优化问题。

第九章集中讨论了集成射频混频器设计过程中所遇到的各种问题。首先介绍了混频
过程的基本原理，说明任何非线性元件都可以作为混频器来使用，但从输出频谱的纯
净度上考虑，二阶非线性元件是最合适的混频元件；接着介绍了衡量混频器性能的主要
指标；然后对无线收发机中最常使用的有源混频器结构进行了详细讨论，分析了它的转
换增益、噪声性能和线性度性能，给出了设计混频器时要考虑的各种设计因素，并介绍
了几种改进混频器性能的技术；最后讨论了其它常用的混频器结构，包括电位混频器、
无源混频器和亚采样混频器，它们都具有较高的线性度，但其它方面的性能较差，限
制了它们的广泛应用。混频器是一个非线性时变电路，混频过程是一个本振信号控制的
周期性稳态过程，具有与线性电路完全不同的特点。基于此，本章还引入了周期性稳态
电路的分析方法，该分析方法也可以应用于分析其它的周期性稳态电路（如振荡器电路
等）。

第十章集中讨论了射频功率放大器的分析和设计问题。首先介绍了晶体管的非线性模
型，它是分析功率放大器非线性的基础；然后介绍了负载线设计技术和Loadpull理论，并
引入衡量功率放大器性能的参数；以此为基础，分析了传统功率放大器和开关模式功率
放大器的工作原理和设计技术，前者效率较低，但线性度相对较好，而后者是一个高效
率的非线性放大器；然后介绍了采用CMOS工艺来实现集成功率放大器所面对的挑战及
解决方案，最后简单介绍了功率放大器的各种线性化技术。功率放大器是一个大信号电
路，具有与小信号电路不一样的分析和设计方法。通过本章的介绍，读者可以了解设计
功率放大器的基本思路以及提高性能的基本措施，可以指导读者进行简单的功率放大器
设计。功率放大器的集成化是目前射频电路领域还没有解决的问题，有待于科研人员的
继续努力。

第十一章集中讨论了振荡器的分析和设计问题。首先介绍了振荡条件，引入
了Barkhausen判据，它是分析振荡器的基础；然后介绍了描述函数的概念，它可以用
来分析考毕兹（Colpitts）振荡器的振荡幅度；接下来介绍了三种类型的振荡器（负反
馈LC振荡器，负阻LC振荡器和环型振荡器），分析了它们的振荡条件，并介绍了具体
实现电路及频率调谐措施；在引入了压控振荡器的相位域模型之后，我们引入了相位噪
声和时钟抖动的概念，并介绍了几种得到广泛应用的相位噪声模型；然后针对射频电路
中常用的环型振荡器和负阻LC振荡器，仔细分析了改善它们的相位噪声性能的措施，特
别是引入了噪声滤波技术。最后在简单介绍了集成振荡器中常遇到的频率牵引效应、并
分析了频率牵引效应带来的影响后，总结了产生正交信号的方法，并介绍了复滤波器的
实现技术，这些在零中频或者低中频等利用了正交变频技术的无线收发机中具有广泛的
应用背景。振荡器也是一个大信号电路，而且具有非线性时变特性。通过本章的介绍，
读者可以了解设计振荡器的基本原理、实现技术以及提高性能的基本措施，可以指导读
者进行简单的振荡器设计。

第十二章讨论了两种类型的频率合成器（直接数字频率合成器和锁相环型频率合成
器）的分析和设计问题。首先介绍了频率合成器的概念和衡量频率合成器性能的参数，
然后介绍了直接数字频率合成器的工作原理、杂散性能以及减小存储量的措施；接下来
详细讨论了锁相环的基本原理、组成模块和锁定状态下的性能，并介绍了在射频电路中
常用的电荷泵型锁相环及它所遇到的非理想效应，在此基础上，分析了整数锁相环型频
率合成器和小数型频率合成器的工作原理以及它们的实现问题；最后简单地讨论了一下
延迟锁定环路和锁相环的其它应用。频率合成器中包含了高频模块、低频模块以及数字
电路，是一个非常复杂的数字/模拟/射频混合系统，是实现高集成度无线收发机所面临
的主要障碍之一，而且它的实现对发展复杂数字/模拟/射频混合系统的设计方法具有很
重要的借鉴意义。通过本章的介绍，读者可以了解频率合成器的基本原理、实现技术以
及提高性能的基本措施，可以指导读者进行简单的频率合成器设计。
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第十三章讨论了无线收发机模拟前端可能用到的其它电路模块，首先介绍了偏置电路
的分析和设计问题，包括威德拉（Widlar）电流源、自偏置电流源、恒跨导源、恒温电
压参考源和恒温电流参考源等，它们给其它射频模块提供偏置，是其它模块电路正常、
稳定工作的前提；然后我们介绍了无线接收机中不可缺少的电路模块：自动增益控制环
路（AGC），包括它的基本原理和核心模块可变增益放大器（VGA）的设计，并给出了
一个AGC电路实例；接下来讨论了高频滤波器的集成实现技术，着重讨论了镜像抑制滤
波器的片上实现问题，引入了通过Q值补偿来提高滤波器滤波性能的方法，并介绍了片上
自动Q值调谐电路和片上自动频率调谐电路；最后简单讨论了注入锁定技术，这种技术可
以用来实现低功耗分频器，并具有较好的相位噪声性能。

第十四章讨论了射频集成电路的后端设计问题，包括合理的版图设计、焊盘设计、
静电防护电路设计以及混合信号集成中的信号完整性问题等。由于射频电路工作频率
很高，信号又很微弱，因此后端设计对射频集成电路的性能具有极大的影响，高性能的
电路设计如果没有良好的后端设计相配合，所实现的射频电路的性能可能也会很差。通
过本章的介绍，读者可以对影响射频电路性能的后端设计因素有所了解，在进行电路设
计时，可以及早将后端设计的影响因素考虑在内，尽可能降低后端设计对电路性能的影
响。

第十五章在前面各章介绍的无线收发机模拟前端中各种模块电路的分析和设计方法
的基础上，综合前面各章的知识，以一个DCS-1800无线接收机模拟前端为例来讨论无线
接收机从系统描述到具体实现的过程。通过该过程的介绍，读者可以初步了解无线收发
机模拟前端的总体设计过程，并可以以这个例子为参考，设计自己的无线接收机模拟前
端。

本书自成系统，便于自学，可以用作高等学校工科微电子、无线电、通信与电子系统
等专业高年纪本科生与研究生的教材，也可作为射频集成电路工程技术人员的参考书。

本书由池保勇博士、余志平教授统筹全书内容，第一章由石秉学教授编写，第六章由
余志平教授编写，其余各章由池保勇博士编写。在编写过程中，三位编者进行了广泛地
讨论，在各部分编写完后，三位编者又交叉审阅了全部书稿并进行了修正。可以说，本
书是三位编者友好合作的结晶。

本书的形成与清华大学微电子学研究所多年的科研工作是分不开的，在此我们要感谢
先后与我们一道工作的同事和同学，他们是王志华教授、田立林教授、张春副研究员、
李国林博士、张利副教授、李冬梅副教授、李福乐博士、刘雷波博士、王自强博士、朱
晓雷和研究生韩书光、姚金科、张利等。多年工作中还得到清华大学微电子学研究所领
导和教学指导委员会的真诚支持、合作与交流讨论。本书出版过程中邹开颜、田志明、
王一玲等同志作了大量细致的编辑工作，在此一并表示感谢。

限于作者水平，书中难免存在不妥和错误之处，恳请读者批评指正。
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第一章 绪论

第一章 绪论

科学技术的发展日新月异，使得人类的工作方式和生活方式发生了巨大而深刻的变化。

在过去的十几年中，无线网络获得了长足的发展，从蜂窝语音电话发展到无线接入因特网

（Internet）和无线家用网络。无线网络给人们的生活带来了深刻的影响。在经过十几年的指数
型增长后，今天的无线产业已成为世界上最大的产业之一。

近年来，无论是国际还是国内，在通信和半导体工业中，出现了一些新情况和新问题。特别

是由于通信工业和技术的迅猛发展，直接推动着对集成电路的广泛需求，使通信设备终端芯片、

手机芯片和宽带网络接入芯片等的发展遇到前所未有的机遇和挑战。

众所周知，由于工作频率的日益提高，模拟和数字电路设计师们正在不断地开发和改

进电路。用于无线通信的模拟电路工作在GHz波段，高性能计算机、工作站以及作为这方面
例子的个人计算机，它们所用的时钟频率也不断地增加。全球定位系统（GPS）载波频率
在1227.60MHz和1575.42MHz范围内，个人通信系统中的低噪声放大器工作在1.9GHz，在C波段
的卫星广播采用4GHz上行和6GHz下行系统。一般说来，由于无线通信的快速发展，更紧凑的
放大器、滤波器、振荡器和混频器电路正被设计出来并交付使用。通常这些电路的工作频率高

于1GHz。毫无疑问这种趋势将会继续下去，因此不仅要有独特性能的技术装置，而且要在设计
时专门解决在常用的低频系统中没有遇到过的问题。

本章介绍了射频电路的发展历史、现代通信系统、射频电路在系统中的作用与地位、射频电

路与微波电路和低频电路的关系、射频电路的应用领域等内容。

§1.1 发展历史

最初的电子线路设计，大约要追朔到18世纪末和19世纪初。当时的蓄电池已能可靠地工作，
该电池后来用它的发明者A．Volta（1745-1827）的名字命名。伏打电池为驱动最初始的电路提供
了可靠的直流能源。之后又出现了低频交流功率源，按照法拉第感应定律工作的变压器，能更有

效地输送电力，而只有很小的传输损耗。由于C. Steimnetz，T. Edison，W. Siemens和N. Tesla等
的伟大发明创造，电力的产生和配电工业迅速增长并走进我们的生活。

1864年，麦克斯韦（1831-1879）在伦敦英国皇家学会首次发表的一篇文章中，综合人类关
于电学和磁学的知识，提出了电场和磁场通过其所在的空间中交连耦合会导致波传播的设想，

从理论上预言电磁波的存在，并证明光也是电磁场能量的一种形式。这在当时是全新的概念。

其后，1887年赫兹用实验证实了麦克斯韦的设想：电磁能量可通过空间发射和接收，并对电磁波
的传播进行了演示。1895年，马可尼首次进行电磁波通讯实验，实现了第一个实际的无线电通信
装置。这些是19世纪的重大发现和发明，本身预示着未来无线通信领域的迅速发展。进入20世纪
后，1907年福瑞斯特发明了世界上第一只具有放大作用的电子器件－真空三极管，对通信等技术
的发展起了很大的作用。早期无线通信主要是航海应用，当时巨大的海船是远距离运输的主要

工具，在船上用很大的天线和设备进行“低频”信号通信。此后，无线通信经历巨大的演变，

从1920年的无线电广播，到1930年的电视（TV）传输，无线电通信的进展对文化和社会的发展
产生了巨大的影响。广播和电视变成大众化的信息媒体，影响着每个人的日常生活。

随后，科学技术进一步发展，发明了集成电路，这是20世纪最为重大的发明之一，它极大地
改变了人类的生活。从贝尔实验室的肖克莱等人在1947年发明了第一只晶体管，到德州仪器公司
（TI）的科尔比在1958年发明第一块集成电路，再到今天英特尔公司推出包含数千万个晶体管的
奔腾IV处理器芯片，所经历的时间不过短短半个世纪。现在全世界每年生产数十亿的集成电路芯
片，这些芯片被应用到了人类生活的方方面面，散布在地球的各个角落。

要提到的是，在电信等技术的发展过程中，半导体技术起了决定性的作用。例如，自1962年
以来，电话技术迅速地向数字传输和交换发展。推动这个发展的动力，不是由于基于数字传输和
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交换的优越性，而主要是固体电子学的进展。在上世纪40年代，人们已经知道数字脉冲编码调制
（PCM）技术的优点，但直到1962年，市场上才出现第一个PCM系统。

之后，引入了可以达到更高工作频率的新型晶体管，并于70年代发明了小型、手持和便携式
无线电装置（对讲机），这些装置至今仍应用来处理一些突发事件，如警务、消防和救护等。虽

然早在1964年就首次实现了第一个微波单块集成电路（MMIC），但是直到70年代后期和80年代
早期，MESFET晶体管发明后，MMIC才真正进入实用化阶段。

再后，通信等技术持续而快速地发展，并于1980年出现了移动电话和1990年引入了全球定位
系统（GPS）。

现今的无线通信网络（如全球移动通信GSM系统），大大影响着人们的个人通信方式。人们
还通过其他通信方式，如电子邮件（E-mail）、无线辨认和跟踪系统（RFID）和便携式多媒体终
端等，交流着大量信息。

通信技术的进一步发展要求无线通信设备能在任何地方、任何时间使用，这就要求其体积

小、重量轻、功耗低（电池可以更小、更轻、更持久），这就对集成电路技术提出了更高要求。

射频（RF）和微波（MW）通信，即无线通信，是利用无线电磁波作为信息载体的通信方
式，所利用的频段在50MHz到30GHz这个宽广的范围内。它的产生和发展也是人类历史上具有里
程碑意义的大事。它使人类的信息交流摆脱了时间和空间的限制，具有高度的机动性和灵活性。

长久以来，“天涯若比邻”的梦想得以真正实现。现在射频通信已经涵盖了从最尖端的航天军

事、到最简单的电动玩具在内的人类生活。特别是个人无线通信市场的成熟和发展使得全球的手

机用户超过一亿，而无线局域网也发展迅猛。预计到2010年无线通信用户将达到十亿人并超过有
线通信用户。而这一切，从马可尼实现无线电通信以来不过刚刚一个世纪，从麦克斯韦预言电磁

波的存在也不到一个半世纪。

可以说，集成电路和射频通信的发展对人类进入信息社会起到了不可估量的推动作用。而随

着技术的不断进步，集成电路朝在片系统（SOC，System-On-a-Chip）发展是大势所趋，特别是
对于射频通信这样复杂的系统来说更是如此。而一个完整的射频系统也同时包含了数字电路和模

拟电路，是一个数模混合系统。

起初，收发器由3片或4片芯片加上一些外部元件组成。之后，很快发展到两片芯片（一芯片
进行模拟信号处理，另一芯片进行数字信号处理）加上一些外部元件。元件数再进一步降低，

直至在单片上实现全部收发器功能（模拟信号处理和数字信号处理），以大大降低成本、功耗

和重量，是追求的目标。这会遇到很多难题，如数字信号对模拟信号的干扰，还有工艺的兼容

问题。目前，用CMOS工艺以大量晶体管实现数字信号处理的复杂算法，是比较容易的。但是射
频模拟功能的实现比较困难。以前，都是用GeSi 和GaAs工艺实现射频模拟功能，但成本高，而
更重要的是它和数字CMOS工艺不兼容，无法实现单片集成。所以，进一步发展的瓶颈是模拟前
端，即天线和数字信号处理器之间的接口。所有这些因素导致了用集成电路工艺来实现射频系

统的研究和开发热潮。在硅CMOS、BiCMOS、双极工艺、GaAs MESFET、异质结双极晶体管
（HBT）、GeSi器件等众多工艺中，由于器件和材料的原因，虽然硅CMOS的高频性能和噪声性
能不是最好的，但是由于它的工艺最为成熟、成本最低、功耗最小和高集成度，应用也最为广

泛，况且随着技术水平的提高，特别是比例缩小技术，MOS晶体管的频率特性和噪声特性也逐渐
得到改善，因此从长远来看，CMOS射频集成电路将是未来的发展趋势。事实上，最近几年，世
界各国的研究人员在CMOS射频集成电路的设计和制作方面进行了大量的研究，并取得了可喜的
进展，使CMOS射频集成电路的性能不断得到提高，并朝着实用化迈出了坚实的步伐。

§1.2 现代通信系统概述

§1.2.1 通信系统的组成

电子通信系统用于发送来自信源的消息或信息到一个或多个目的地。典型的通信系统可以用

图1-1所示的功能方框图来表示。由信源产生的信息可以是语音、图象或纯文本等。
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信源

输入

换能器

发射机 信道 接收机

输出

换能器

输出信号

图图图 1-1 通信系统的功能方框图

输入换能器将信源的输出转换为适于传输的电信号，例如，话筒用来将声音信号转换为电信

号，而数码相机将图象转换为电信号。输出换能器则将接受的电信号转换为适合用户的形式（如

声音信号、图象等）。

通信系统的心脏由三个基本部分组成，即：发射机、传输信道和接收机：

• 发射机：发射机用于将电信号转换成适合信道传输的形式。发射机一般要使信号与信道匹
配，即进行调制，用信息信号改变一个正弦型载波的幅度、频率或相位。例如，在调幅无

线电广播中，被传输的信息信号包含在一个正弦型载波的幅度变化中，这是幅度调制。而

在调频无线电广播中，被传输的信息信号包含在一个正弦型载波的频率变化中，这是频率

调制。类似地，还有相位调制。调制方式的选择基于性能和成本因素的考虑，如带宽、发

射机引入的噪声和干扰以及放大信号的电子器件等。除调制之外，发射机通常还包含信号

滤波、信号放大等功能。在无线传输中，还要用天线将信号辐射出去。

• 信道：通信信道是用于将信号从发射机送到接收机的物理介质。在无线传输中，信道通常
是大气（自由空间），而电话信道通常是各种媒体，包括电缆、光缆等。不管是在什么媒

体中，信号传输都会遇到各种干扰。影响信道质量的最常见干扰是加性噪声，它产生于接

收机的前端，称为热噪声。在无线传输中，外来的加性噪声来自人为噪声和天线接收的大

气噪声，前者如汽车点火噪声，后者如雷暴中的闪电等。在某些无线信道，如用于长距离

的短波无线传输中，信号退化的形式是多径衰落。加性和非加性信号畸变具有随机特征，

以统计形式表述。

• 接收机：接收机的功能是恢复包含在所接收信号中的信息信号。如果信息信号是以载波调
制传输的，则接收机进行载波解调，从正弦型载波中提取有用信息。解调的信息信号的保

真度与调制方式、加性噪声强度以及其他各种干扰的强度有关。除完成信号解调这个主要

功能之外，接收机还要完成许多辅助功能，如信号滤波和噪声抑制等。

§1.2.2 数字通信系统

上面所述的电通信系统隐含着信息信号是连续的时变波形，即模拟信号，产生该信号的信源

是模拟源。模拟信号可以通过载波调制后直接在信道上传输，并在接收机中进行解调，我们称这

种系统为模拟通信系统。

另一方面，模拟信号也可转换为数字形式，信息可通过数字调制来传输，并在接收机中解调

为数字信号。用数字调制来传输模拟信号的最重要优点是信号的保真度高，特别是在长途传输

中，数字传输能很好地再生（还原）数字信号，从而消除在每个再生点的噪声干扰。而相反地，

长途传输中，当用放大器周期性地提升信号电平时，模拟传输中的加性噪声则是和信号一起被放

大的。选择数字通信的另一个理由是模拟信息可能是高度冗余的，通过数字处理，在进行数字调

制之前可以除去这些冗余，提高信道传输的效率。数字通信的第三个优点是数字系统的实现成本

比较低。在某些应用中，信号本身就是数字的，例如，计算机数据、英文文本等，这时，产生数

据的信息源称为离散（数字）源。

图1-2给出了数字通信系统的功能框图和基本单元。在发射端，信号源输出可以是模拟信号，
如音频或视频信号，也可以是数字信号，如计算机的输出。其中， 源产生的信息将被转换为二进

制数码序列。理想情况下，我们用尽可能少的二进制数码序列表示源输出，即寻求一种源输出的

有效表示来减少甚至消除信息冗余。有效地将模拟或数字源转换为二进制数码序列的过程称为源
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信源

输入
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输出信号信源解码器

信道解码器

数字解调器

发射端

接收端

图图图 1-2 数字通信系统的组成

编码或数据压缩。来自源编码器的二进制数码序列称为信息序列，它被传送到信道编码器。信道

编码器的作用是引入某种冗余，以便在接收端克服信号在信道传输中受到的噪声和干扰的影响。

附加的冗余可以提高接收数据的可靠性，改进信号的保真度。信道编码器输出的二进制序列传送

到数字调制器，后者用作与信道的接口。因为几乎所有的信道都能传输电信号（波形），数字调

制器的主要功能是把二进制信息序列映射成信号波形。

接收端的基本功能是完成发射端的反变换，即进行解调、解码等。其任务是从带有噪声干扰

的信号中恢复出原始信息信号来。对于多路复用信号，还有解复用装置，以实现分路。最后，当

模拟输出信号合乎要求时，源解码器接收由信道解码器输出的序列，并重建信源的原始信号。由

于信道解码的误差和源解码器可能引入的畸变，源解码器输出的信号是原始输出的一个近似。这

个重建信号和原始信号之间的差异是数字通信系统所引入畸变的一个量度。

§1.2.3 通信信道及其特性

如前所述，通信信道起着连接发射机和接收机的作用。现代通信系统的信道大致有如下五

种：

• 有线信道：电话网络广泛利用有线电缆来进行数据和视频的传输，双扭线和同轴电缆是基
本的导向电磁信道。用于连接用户和中央局的电话线有几百千赫的带宽，而同轴电缆的可

用带宽是几兆赫。通过这些信道传输的信号的幅度和相位会发生畸变，并被加性噪声所污

染。双扭线信道还有邻近信道的串话干扰。由于有线信道承担国家和世界的大部分日常通

信业务，所以对其传输性质和减小失真，进行了大量的研究。

• 光纤信道：光纤提供的信道带宽要比同轴电缆高几个数量级。过去的十年光纤得到长足的
发展，其对信号的衰减很低。目前已开发高可靠的信号产生与检测的光子器件。由于光纤

的大带宽，有可能为用户提供一系列服务，如语音、数据、传真和视频等。光纤通信系统

中的发射机或调制器是一个光源（发光二极管或激光器），用信号调制其强度来传输信

息。光波在光纤中传播并周期性被放大，以补偿信号的衰减。在接收端，用光二极管检测

光强度，并输出正比于光强的电信号。可以预期，今后光纤信道将逐步取代电话网络中的

有线信道。

• 无线电磁信道：在无线通信系统中，电磁能量是用天线耦合到传播介质的。天线的物理尺
寸和形状与频率有关。电磁波传播模式有三种，即地波、天波和视线传播。

– 地波：当频率较低时（0.3MHz～3MHz）时，地波是主要的传播模式，最大传输距离
约160公里（或100英里）。大气噪声、人为噪声和接收机的电子元件热噪声是主要的
干扰。
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– 天波：天波是由电离层反射引起的。其常见问题是“信号多径”，它是在信号以不同
的延迟经过多个传播途径到达接收机时产生的，导致数字通信系统中的码间干扰。同

时，多径引起的信号分量可能互相抵消，导致信号衰落。天波利用对流层的散射传

播，其距离可达数百英里。

– 视线：在频率很高时，主要传播模式是视线传播。对地面通信系统，发射和接收天线
之间必须直接可视而无障碍。因此，电视台或微波中继系统的天线必须在高塔上，以

获得大覆盖范围。频率达到红外和可见光区的电磁波，可被用于视线光通信，如卫星

和卫星之间的链接。

• 水下声频信道：在过去的几十年中，海洋勘探活动愈来愈多。要将水下传感器获得的数据
传输到海面，然后通过卫星转发到数据收集中心。电磁波在水下只能传播很短的距离。相

反，声波信号可以传播几十甚至几百英里。因此，在水下只能用声波。

• 存储信道：信息的存储和检索系统构成当今数据处理活动的重要部分。磁带、磁盘和光盘
等都可看成通信信道。将信号存储于磁带、磁盘或光盘相当于通过电话或无线电信道发射

信号。而从存储系统读出信号则相当于接收机恢复发送的信号。和电话或无线通信系统一

样，在存储系统的读出信号中有电子元件的加性噪声和邻轨的干扰。随着技术的发展，存

储系统的密度和存储量有很大的提高。

§1.2.4 通信信道的数学模型

通信信道是进行信息传输的媒介，对信号的质量具有很重要的影响。为了预测通信系统的性

能，需要对通信信道进行建模。下面介绍三种常用的通信信道模型，这三种数学模型能很好地表

征现代通信所用到的大多数信道。

1. 加性噪声信道

对于通信信道，最简单的数学模型是加性噪声信道，如图1-3所示。其中，传输信号s(t)被一
个附加的随机噪声n(t)所污染。加性噪声可能来自电子元件和系统接收端的放大器，或传输中受
到的干扰，如无线传输的情况。

通信信道

)(ts

)(tn

)()(α)( tntstr +=

图图图 1-3 加性噪声信道

如果噪声主要是由电子元件和接收放大器引入的，则为热噪声，统计学上表征为高斯噪声。

因此，该数学模型称为加性高斯噪声模型。因该模型可以广泛地应用于许多通信信道，又由于它

数学上易处理，所以这是目前通信系统分析和设计中主要应用的信道模型。信道衰减很容易结合

进这个模型，当信号遇到衰减时，则收到的信号为

r(t) = αs(t) + n(t) (1-1)
其中，α表示衰减因数。

2. 线性滤波信道

在某些信道中，如有线电话信道，采用滤波器确保传输的信号不超出规定的带宽，因而不会

相互干扰。这种信道数学上一般用带有加性噪声的线性滤波信道表征，如图1-4所示。 如果信道
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通信信道

)(ts

)(tn

)()()()( tnthtstr +⊗=
线性滤波器

)(th

图图图 1-4 带加性噪声的线性滤波信道

输入信号是s(t)，则输出信号是

r(t) = s(t)⊗ h(t) + n(t) =
∫ +∞

−∞
h(τ)s(t− τ)dτ + n(t) (1-2)

其中，h(t)是线性滤波器的冲激响应，⊗表示卷积。

3. 线性时变滤波器信道

在水下声频信道和电离层无线信道中，因传输信号是时变多径传播，数学上可用时变线性滤

波器来表示。这种线性滤波器的特性由时变信道冲激响应h(τ, t)来表征，h(τ, t)是指在时间t− τ施

加冲激，信道在时间t的响应。带加性噪声的时变滤波器信道如图1-5所示。

通信信道

)(ts

)(tn

)(tr
线性时变滤波器

),( th τ

图图图 1-5 带加性噪声的线性时变滤波器

如输入信号s(t)，则信道的输出信号是

r(t) = s(t)⊗ h(τ, t) + n(t) =
∫ +∞

−∞
h(τ, t)s(t− τ)dτ + n(t) (1-3)

多径信号传输通过的信道，如电离层和移动蜂窝无线信道是方程1-3的特例，其时变冲激响应如
下：

h(τ, t) =
L∑

k=1

ak(t)δ(τ − τk) (1-4)

对于L多径传输，ak(t)表示可能的时变衰减。将1-4代入1-3，则接收信号是

r(t) =
L∑

k=1

ak(t)s(t− τk) + n(t) (1-5)

因此，接收信号由L多路径的分量组成，其中每个分量被衰减ak，并延迟τk。

§1.3 射频电路在系统中的作用与地位

现代通信系统复杂多样，并正以惊人速度向前发展，如无绳电话、蜂窝（移动）电话、家用

卫星网络、全球定位系统(GPS)和个人通信服务(PCS)等应用都深入到了千家万户。但是，通信
系统（以及其他的系统和设备）的心脏是集成电路，包括模拟集成电路和数字集成电路。而其中

射频电路起着举足轻重的作用。例如，对于接收链路来说，从天线接收下来的射频信号，首先经
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射频前端和其他模拟电路变换到低频的基带内，然后经模数转换器转换成数字信号，这些数字信

号再经后面的数字信号处理电路完成解码和其他运算后送给相应的应用设备（图1-6）。对于发射
链路来说，相应的应用设备采集到的数据经数字信号处理电路完成编码和其他运算后，送到数模

转换器转换成模拟信号，然后再经射频前端和其他模拟电路调制到相应的射频范围内，通过天线

发射出去（图1-6）。

 射频前端 A/D和 D/A 数字处理 

天线 

图图图 1-6 射频通信系统示意图

虽然现在存在着多种无线通信系统，它们在许多方面都很不一样，但是所有的无线通信系统

都包含一个射频前端模块来调制发送的信号和解调接收的信号。以图1-7所示的超外差式通信系统
为例，射频前端指从天线到第一次频率变换后所需要的电路，这些电路对射频信号进行处理。虚

线框中即为通常的射频前端，而该框外的模块则通常为独立的模块。

频综
天线

天线开关 上变频功放 带通滤波
低噪声放大

带通滤波下变频
基带处理

和

媒体访问控制

图图图 1-7 射频前端方框图

接收信号时，射频前端通过天线接收空间传播来的电磁波。由于信号一般都比较微弱，需要

使用低噪声放大器对它进行放大。同时，由于空间存在着许多其它的电磁波信号，需要使用滤波

器将其它无用的信号过滤掉，保留有用的信号。然后在下变频器中经过与本地产生的振荡信号进

行混频，来将信号从射频载波变换到中频或者基带。发送信号时，同接收信号相反，需要将中频

或者基带信号经上变频器变换到射频载波，经过功率放大器放大到一定的功率，然后经过天线发

送出去。频率综合器用来产生频率变换所需要的本地振荡信号。射频前端包括低噪声放大器、下

变频器、上变频器、功率放大器和频率综合器五个模块和其他必要的偏置电路以及控制电路。当

然，将虚线框内外的所有这些电路集成到一个芯片内，形成单芯片射频通信系统，是当前学术界

和产业界研究的热点，而且已经有一些这样的芯片见诸报道，这样的芯片就是典型的数模混合集

成电路。

综上所述，射频电路在系统中起着关键的作用，现代通信系统的发展是与射频电路的发展分

不开的。
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§1.4 射频电路与微波电路和低频电路的关系

§1.4.1 频段划分

从现有的射频、微波应用，可以看出这个飞速发展的领域具有很大的潜力成为未来许多应用

的富有成效的资源。

由麦克斯韦方程可知，当电信号通过一个导体时，会产生电磁（EM）波。当信号频率高于
最高的音频频率（大约15到20kHz），EM波就开始从这个导体向外辐射。当频率高于数百兆赫，
这个辐射很强，通常将这个频率或更高的频率称之为射频（RF）或微波(MW)。

1. 频谱

要想设计一个电路覆盖全部频带，或者将全部频谱应用于某一种用途，是不切合实际的。所

以要把频谱划分成许多频带，每个频带有专门的用途。通常一个电路都是被设计用于某个特定的

频带。

频谱有许多种划分和定义，表1-1表示频谱的一种划分法。

表表表 1-1 频谱的划分

频带名称 缩写 频带范围

甚低频 VLF (3～30)kHz

低频 LF (30～300)kHz

中频 MF (0.3～3)MHz

高频 HF (3～30)MHz

甚高频 VHF (30～300)MHz

超高频 UHF (0.3～3)GHz

特高频 SHF (3～30)GHz

极高频 EHF (30～300)GHz

2. 微波和射频的定义

当工作频率提高到接近1GHz或者更高，就会出现一些在低频下所没有的现象。

一般频率范围从1GHz到300GHz的电磁波称为微波。在此频段内的信号波长从1mm(对
应于频率300GHz）到30cm（对应于频率1GHz）。通常把从30GHz到300GHz的频率范围特称
为毫米波（因为其波长是在毫米范围）。但是，以上的划分不是很严格，以前人们认

为0.3GHz到1GHz为射频，但随着近年来科技的迅猛发展，人们则以0.3GHz到(4～5)GHz（S带）
为射频频段。而微波则指雷达系统工作的C带（(4～8)GHz）和更高的频带。微波频段由3个主要
的频带UHF、SHF和EHF组成。它可以再细分为一些专门的频段，各自有本身的定义，这就使微
波的使用更加方便。

电气和电子工程师协会（IEEE）提出了在电子学工业方面最常用的微波频带，如表1-2所
示。表中Ka到G是毫米波段(MMW)。

§1.4.2 电路的寄生效应

频率高的射频或微波信号与频率低的交流或直流信号有重大的差别，这些差别会影响电路的

工作。随着频率的提高，这种影响愈来愈大。下面四项射频或微波信号的效应是直流或者低频信

号所没有的或者可以被忽略的：

• 电路的杂散电容：如导体间、导体或元件与地之间、元件之间的寄生电容等；

第8页,共587页



第一章 绪论

表表表 1-2 IEEE和工业用微波波段的定义

频带名称 频率范围(GHz) 频带名称 频率范围(GHz)

L带 1.0～2.0 S带 2.0～4.0

C带 4.0～8.0 X带 8.0～12.0

Ku带 12.0～18.0 K带 18.0～26.5

Ka带(毫米波) 26.5～40.0 Q带(毫米波) 33.0～50.0

U带(毫米波) 40.0～60.0 V带(毫米波) 50.0～75.0

E带(毫米波) 60.0～90.0 W带(毫米波) 75.0～110.0

F带(毫米波) 90.0～140.0 D带(毫米波) 110.0～170.0

G带(毫米波) 140.0～220.0

• 杂散电感：如连接元件的导线的电感和元件自身的寄生电感等；

• 趋肤效应：这是由于交流信号只是部分渗透到金属，因此只在导体的外表面薄层中流过。
这和直流信号流过导体的全部横截面是截然相反的。当频率升高时，趋肤效应将更加严

重，导致交流电阻大大高于直流电阻；

• 辐射：这是指信号泄漏到空间中。本质上，这意味着从导体媒体旁路掉，即不是所有的信
号源能量输送到负载。辐射也引起一些耦合效应，如电路元件间、电路和它的环境间、从

环境到电路的耦合等。“电磁干扰”（EMI），就是由于射频/微波频率的信号辐射引起
的。

§1.4.3 电路的设计考虑

由于不同频率下电磁波性质不同，所以在电路设计时要有不同的考虑。一般分为两个主要的

类别：低射频电路和高射频与微波电路。

1. 低射频电路的设计考虑

低射频电路中，可以忽略其电波的传播效应。设计过程考虑如下三个特点:

• 电路的长度l远小于波长，即l ≤ λ；

• 传播延时td趋近于零，即td ≈ 0；

• 麦克斯韦方程简化为低频下的定律，如基尔霍夫电压和电流定律（KVL和KCL）与欧姆定
律。

因此，在射频频率，当l ≤ λ，传播延时td近似为零，并且所有电路中的元件可以认为是集总

的。设计过程包含3个步骤：

• 选择合适的器件，进行直流设计以确定合适的静态工作点；

• 基于这个直流工作点，通过测量或计算得到交流小信号参数；

• 设计匹配电路使器件与外界（即信号源和负载）连接。在这过程中须考虑稳定性、增益和
噪声等。
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2. 高射频和微波电路

对于高射频和微波电路，其中可以有一个或几个集总元件，但至少要有一个分布式元件。所

谓分布式元件就是该元件的特性是分布在电路的很大长度或面积上，而不是集中在一个部位或元

件中。比如，分布式电感是其电感量分布在导体的整个长度上，而普通电感的电感值是集中在线

圈中；而分布式电容是其电容量分布在一段导线上，而非集中在一个电容器中（如线圈的匝间或

电路相邻导体之间的电容等）。

对于分布电路，具有下述三个特点：

• 必须采用麦克斯韦方程提出的波传播概念；
• 电路要有大的电长度，即其物理长度与电路中信号传播的波长可比拟；
• 信号传播延时td不再可忽略。

高射频和微波电路的设计过程如下：

• 开始时进行直流电路设计，以建立稳定的工作点；
• 表征器件在工作点附近的特性，即利用电磁波测量器件各端口的反射和传输系数；
• 设计匹配网络使器件与外界连接，以达到规定的性能指标，如稳定性、增益等。

可见，除了必须考虑波传播这个关键概念外，微波电路设计与上述低射频电路的设计过程相

似。

§1.5 应用

除了熟知的无线寻呼和电话以外，射频技术还在许多方面显示巨大的潜力，如全球定位

系统（GPS）、射频身份验证（RF ID）和家用卫星网络（Home Satellite Network）等。限于
篇幅，这里着重对无线局域网（WLAN）、全球移动通信系统（GSM）和宽带码分多址系统
（WCDMA）做一简单地介绍。

§1.5.1 无线局域网

当今，基于无线通信的计算机网络已成为国际上热门的研究和发展领域，其目标是在有限

的带宽上获得更高的数据传输率，同时系统必须价格低廉，以便有广阔的市场。无线局域网

（WLAN）是利用全球通用且无须申请许可的ISM频段（2.4GHz频段、5.0GHz频段），在无线
的环境中实现便携式移动通信。无线局域网既可作为有线网络的延伸和补充，又适于某些难以布

线的特殊场合。在建筑物内或建筑物之间的短距离局域网通信可以用射频和微波来实现。但是，

通过电缆（即同轴线或光纤）来连接会在拥挤的都市造成严重问题，因为电缆必须在两建筑物之

间的地下走。这个难题可以用安装在屋顶和办公室窗户的射频和微波收发器系统来大大缓解。在

建筑物内，射频和微波可有效地用来形成无线局域网，以便连接电话、计算机以及其他的局域

网。

无线局域网的主要优点是可在办公室中灵活地重新布置电话、计算机等设备，而不必改变墙

壁上出口的连线。在开发出低成本、低功耗、以电池工作的无线局域网产品方面，集成的无线局

域网芯片组解决方案将在无线电市场上扮演一个重要的角色。

目前，由于无线局域网巨大的市场潜力，世界各国的工业界和科技界都投入巨大的力量，加

强这方面的研究与开发工作。出于对高集成度、低功耗，低成本和小型化追求，都把目标集中在

多频带（一般是两个频带）和多模（一般是2～3种模式）上，即用较少的芯片数在多频带实现多
种功能，使性能更灵活、应用更方便、范围更广泛。这是无线局域网芯片组的发展趋势。
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第一章 绪论

Intersil公 司 新 近 推 出 的Prism Duette是 双 频 带 （5GHz（802.11a）
和2.4GHz（802.11b、802.11g））无线局域网解决方案，该网络能传输高达54Mbps数据率
的视频、语音和数据，并且向下兼容现有的Wi-Fi系统。Prism Duette双频带芯片组的总体
结构图如图1-8所示。它的核心由两大芯片ISL3690（高集成UHF2双频带直接变换收发机）
和ISL3890（集成基带处理器/媒体访问控制器BBP/MAC）组成。实现全IEEE 802.11a/b/g 无线
局域网MAC协议。

图图图 1-8 Prism Duette双频带芯片组的总体结构图

§1.5.2 GSM

GSM (Global System for Mobile Communications 全球数字移动通信系统）以其频谱效率
高、容量大、保密性能好、漫游能力强，并且能提供短信服务等优点，受到广泛的重视。

GSM 是欧洲电信标准学会（ETSl）为第二代移动通信制定的可国际漫游的泛欧数字蜂窝
系统标准。1982年，公用陆地移动网（PLMN）分配了890～915MHz和935～960MHz两个工作频
段，同年成立了GSM工作组。这个工作组的主要任务就是制定一个第二代移动通信标准，以解决
欧洲各国因使用六个不同的第一代模拟蜂窝系统而造成无法漫游的问题。在对几种系统方案进行

评估后，工作组制定了新的统一数字蜂窝网络标准，命名为全球数字移动通信系统（GSM），
它容易实现漫游又可提供很大的通信容量。到2001年，接近150家的蜂窝移动系统采用了GSM标
准。

GSM的信道宽度为200kHz, 单路RF信道的总比特率为270.833kbps。调制方式采用最小频移
键控(GMSK), 单向信道载波的频率偏移为67.708kHz。就频谱利用率来说，GSM系统的每路话
音信道为25kbps。GSM系统利用线性预测编码器将每路话音信号以13kbps 的速率编码后进行传
输，这种编码器可以模拟人的喉咙、嘴部和舌的发音方式。该编码方式与直接PCM相比，可减
小比特率。若系统使用更先进的话音编码器（声码器），比特率则可减至6.5kbps, 从而使GSM系
统容量加倍。GSM系统还利用跳频技术解决多径传播现象造成的信号衰落。另外，用户ID模
块(SIM)是GSM系统所特有的的模块。这是一种具有8kb存储容量的智能卡，其中存储了由用户
确定的所有相关信息。无论在何处，只要用户持有SIM卡就可以使用任何GSM电话。利用SIM卡
可在一定程度上防止欺诈使用，增加系统的安全性。

在业务方面，第一代模拟蜂窝系统是只为通话这个目的而设计，而GSM则综合了语音和数据
业务，不仅提供移动电话服务，还提供了一系列的其它业务。这些业务可分为三类：用户终端业
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务、承载业务和补充业务。用户终端业务供两个终端用户之间依据协议标准进行通信，包括：电

话、紧急呼叫、传真、智能用户电报、短消息(单播和多播)和可视图文等。承载业务提供在用户
网络接口或应用程序之间传递信息的能力。补充业务则不是单独的业务，而是对承载业务和用户

终端业务的补充，包括呼叫转发和呼叫阻塞等。

§1.5.3 WCDMA

上述GSM的缺点是数据率低和频谱利用率低，这是第二代移动通信系统进一步发展的瓶颈。
应运而生的是WCDMA（Wideband Code Division Multiple Access，宽带码分多址接入），其突
出的优点是数据率高和频谱利用率高，可支持384kbps到2Mbps不等的数据传输速率，在高速移
动的状态，可提供384kbps的传输速率；而在低速移动或是室内环境下，则可提供高达2Mbps的
传输速率。而GSM系统的数据率目前只能达到9.6kbps，固定线路的调制解调器（modem）也只
具有56kbps的速率。

WCDMA是由欧洲和日本发起的，其中每个5MHz信道只使用单路载波，码片率
为4.096Mbps。数据传输速率为2Mbps。基于WCDMA的UMTS（Universal Mobile Telecommu-
nication Sysems，通用移动通信系统，），是所谓的第三代（3G）移动通信系统。3G系统开展
的业务定位为：提供多种类型、高质量多媒体业务，能实现全球性覆盖，具有全球漫游能力，与

固定网络相兼容，并以小型便携式终端在任何时候、任何地点进行任何种类通信，这将给广大用

户带来极大的便利。3G手机可以实现可视电话、快速上网、接收电视节目等功能，使手机有望在
不久的将来变成实实在在的可移动的多媒体终端。这必将给电信产业带来新一轮的发展高潮。

此外，在一些传输通道中，它还可以提供电路交换和分包交换的服务，因此，消费者可以同

时利用电路交换方式接听电话，然后以分包交换方式访问因特网，这样的技术可以提高移动电话

的使用效率，使得可以消除在同一时间只能做语音或数据传输的服务的限制。我国目前正在加紧

研究和开发具有自主知识产权的3G产品，即中国体制的TD-SCDMA（时分同步码分多址）的第
三代移动通信系统。它采用智能天线、联合检测和接力切换等技术，在频谱利用率、对业务支

持、频率灵活性和成本等方面具有优势。自然，由于第三代的发展必将是在第二代的基础上逐步

演进实现的，所以，要充分利用现已建设的2G网络，保持用户业务的连续性，这就要求3G 网络
必须与2G有很好的后向兼容性。
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第二章 线性射频电路的基本特性和分析方法

由于射频电路工作的频率很高，它具有一系列不同于低频电路的特点，主要表现为波动性的

出现以及低频下可以忽略的寄生效应不再能被忽略。深入理解射频电路的这些基本特性，对于从

事射频电路的设计具有非常重要的意义。在本章里，我们将讨论线性射频电路的基本特性和分

析方法。首先我们将讨论传输线的基本特性；接着引入线性射频电路的基本分析工具－Smith圆
图，最后讨论了描述线性射频电路性能的基本参数（S参数）以及应用S参数来分析线性网络的方

法。在附录部分，我们还介绍了无源分立集总参数元件应用于射频电路时可能出现的寄生效应及

其等效模型。

§2.1 传输线

随着工作频率f的升高，电磁波的波长λ逐渐减小，当波长减小到与元件的尺寸lA可比时

（lA ≤ λ/10），必须考虑传输距离对信号幅度、相位（频域）和波形时延（时域）的影响，这
时的电压和电流在空间的分布不再是均匀的，不遵从Kirchhoff定理，而必须应用传输线理论来求
解。由于λ = vp/f = c/(f

√
εrµr)，故可以应用Kirchhoff定理来求解电路的最高工作频率：

fmax =
vp

10lA
=

c

10lA
√

εrµr
(2-1)

当电路的工作频率超过fmax时，就必须应用传输线理论来求解。其中，vp为电磁波在传输介质中

的相速，c = 3.0 × 108 m/s为真空中的光速，εr和µr分别为传输介质的相对介电常数和相对磁导

率。

在射频电路中，常用的均匀传输线是同轴线和微带线。同轴线是由同轴的管状外导体和柱

状内导体构成，内外导体之间填充了低损耗介质。如图2.1(a)所示。这种传输线的外导体通常接
地，可以减小辐射损失和电磁场之间的相互干扰。连接射频电路系统以及射频电路系统和测试设

备的同轴电缆就是这种类型的传输线。微带线是PCB电路中常用的主要传输系统，可用作各种元
件之间的连接线，其结构如图2.1(b)所示，导体带和接地的底板构成传输线的两个导体，底板接
地可以减小电磁场泄漏和辐射损失。微带线的损耗同介质材料有很大的关系，一般说来，介质材

料的介电常数越高，绝缘性能越好，损耗就越小。由于这种传输线对设计射频系统具有很重要的

意义，在后面我们将详细阐述微带线的设计。

介质

内导体外导体

(a) 同轴线

导体板

介质

底板

(b) 微带线

图图图 2-1 射频电路中常用的均匀传输线

§2.1.1 传输线波动方程

如前所述，当工作频率提高时，电压和电流在空间的分布不再是均匀的，从而不能应

用Kirchhoff定理来求解。但是，如果取出一段长度为∆z的传输线，只要∆z足够小，则可以认
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为在该段传输线内电压和电流的空间分布是均匀的，从而可以应用Kirchhoff定理来求解。这一
小段传输线的电压电流关系可以用如图2-2的电路来等效。其中R1为单位长度传输线的分布电

阻，G1为单位长度传输线的分布电导，L1 为单位长度传输线的分布电感，C1为单位长度传输线

的分布电容。整个传输线就是由很多这样的小段传输线级联构成的，形成分布参数电路。

z)i(z ∆+i(z)

v(z) z)v(z ∆+1R 1L
1G 1C

zz ∆+z
图图图 2-2 一小段传输线的等效电路

由Kirchhoff定理，可得：

v(z + ∆z)− v(z) = −(R1 + jωL1)∆z · i(z) (2-2)

i(z + ∆z)− i(z) = −(G1 + jωC1)∆z · v(z + ∆z) (2-3)

当∆z → 0时，则有：
dv(z)
dz

= −(R1 + jωL1)i(z) (2-4)

di(z)
dz

= −(G1 + jωC1)v(z) (2-5)

对式2-4再次求导，并将式2-5代入，可得：
d2v(z)
dz2

= (R1 + jωL1)(G1 + jωC1)v(z) (2-6)

上式通常称为电压波动方程。令γ =
√

(R1 + jωL1)(G1 + jωC1) = α + jβ，则电压波动方程可以
改写为：

d2v(z)
dz2

= γ2v(z) (2-7)

同理可得电流波动方程：
d2i(z)
dz2

= γ2i(z) (2-8)

其中，α是单位长度传输线的损耗，称为衰减系数；β是单位长度传输线的相移，称为相移常

数。α和β的物理量纲均为m−1。相速vp和波长λ同相移常数β有如下的关系：

vp =
ω

β
λ =

2π

β
(2-9)

电压波动方程和电流波动方程均为二阶齐次线性常数微分方程，其解为：

v(z) = V+(0)e−γz + V−(0)eγz (2-10)

i(z) = I+(0)e−γz + I−(0)eγz (2-11)
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式中，e−γz和eγz是电报方程的两个线性独立解，分别代表朝+z方向传播的入射波和朝−z方向传

播的反射波；V+(0)、V−(0)、I+(0)、I−(0)分别代表相应的电压波和电流波在z = 0处的初始振
幅。

由式2-4可以得到：

i(z) = − 1
R1 + jωL1

dv(z)
dz

(2-12)

将上式代入式2-10，并令Zc =
√

(R1 + jωL1)/(G1 + jωC1)，则可得：

i(z) =
V+(0)

Zc
e−γz − V−(0)

Zc
eγz (2-13)

Zc称为传输线的特性阻抗，其倒数Yc =
√

(G1 + jωC1)/(R1 + jωL1)称为传输线的特性导纳。

对于无损传输线，R1 = 0，G1 = 0，则
α = 0 β = ω

√
L1C1 (2-14)

Zc =
√

L1/C1 (2-15)

v(z) = V+(0)e−jβz + V−(0)ejβz (2-16)

i(z) = I+(0)e−jβz + I−(0)ejβz =
V+(0)

Zc
e−jβz − V−(0)

Zc
ejβz (2-17)

此时传输线上的电压、电流呈现正向和反向的等幅行波，特性阻抗Zc为实数。

§2.1.2 终端接负载的无损传输线

在射频和微波电路中，为了分析的方便，常采用如图2-3所示的坐标体系。这种坐标体系把无
损传输线的负载处作为坐标的原点，且把坐标的正方向规定为从负载指向电源的方向，但电压和

电流的正方向仍与以前的规定相同。

SΓ LΓ

LZ

cZSZ

sv

0

cZ

z
图图图 2-3 以负载处为原点的坐标体系

当采用这种坐标体系时，入射波（由信号源至负载）沿−z方向传播，反射波沿+z方向传

播。采用与上节相同的分析方法，可以得到该无损传输线的电压和电流的解为：

v(z) = V−(0)ejβz + V+(0)e−jβz (2-18)
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i(z) = I−(0)ejβz + I+(0)e−jβz =
V−(0)

Zc
ejβz − V+(0)

Zc
e−jβz (2-19)

其中，V−(0)和I−(0)分别为负载处（z = 0）的入射波电压和电流，入射波的方向为−z方

向；V+(0)和I+(0)则为负载处（z = 0）的反射波电压和电流，反射波的方向为+z方向。

我们将反射电压和入射电压之比定义为电压反射系数，即：

Γ (z) =
vr(z)
vi(z)

=
V+(0)e−jβz

V−(0)ejβz
=

V+(0)
V−(0)

e−j2βz (2-20)

其中，vi(z) = V−(0)ejβz为z截面处的入射电压，vr(z) = V+(0)e−jβz为z截面处的反射电压。

某一截面z处的电压v(z)与电流i(z)之比定义为该截面处的输入阻抗Zi，则由式2-18、2-19、2-
20可知：

Zi(z) =
v(z)
i(z)

= Zc
1 + Γ (z)
1− Γ (z)

(2-21)

在负载处，z = 0，这时的电压反射系数定义为负载反射系数，即

ΓL = Γ (0) =
V+(0)
V−(0)

(2-22)

则任意截面处的反射系数可以表示为：

Γ (z) = ΓLe−j2βz (2-23)
由上式可知，反射系数的模在无损传输线上是不变的。

负载处的输入阻抗Zi(0) = ZL，则由式8-85可知：

ΓL =
ZL − Zc

ZL + Zc
(2-24)

同ΓL类似，我们将由电源反射的电压波与向电源入射的电压波之比定义为电源反射系数ΓS，

可以证明：

ΓS =
ZS − Zc

ZS + Zc
(2-25)

其中，ZS为电源的内阻抗。

引入负载反射系数后，可以将无损传输线的电压和电流的解重新表示为：

v(z) = V−(0)(ejβz + ΓLe−jβz) = Vi(0)(ejβz + ΓLe−jβz) (2-26)

i(z) =
Vi(0)
Zc

(ejβz − ΓLe−jβz) (2-27)

将式2-26、2-27代入2-21，可以得到：

Zi(z) =
v(z)
i(z)

=
Vi(0)(ejβz + ΓLe−jβz)
Vi(0)
Zc

(ejβz − ΓLe−jβz)
(2-28)

将式2-24代入上式，可得：

Zi(z) = Zc
ZL + jZc tan (βz)
Zc + jZL tan (βz)

(2-29)

由于ΓL是复数，我们令ΓL = |ΓL|ejϕL，则由式2-26可得：
v(z) = Vi(0)(ejβz + |ΓL|ejϕLe−jβz) (2-30)

= Vi(0)(1− |ΓL|)ejβz + 2Vi(0)|ΓL|ej(ϕL/2) cos (βz − ϕL/2) (2-31)
其中，式中的第一项表示一个电压振幅为入射波电压振幅的(1− |ΓL|)倍的行波，它所携带的能量
为负载所吸收；第二项表示一个电压振幅为入射波电压振幅的(2|ΓL|)倍的纯驻波，纯驻波不传输
功率。
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由公式2-30可以得到传输线上电压振幅：
|v(z)| = |Vi(0)|

√
1 + |ΓL|2 + 2|ΓL| cos (ϕL − 2βz) (2-32)

由上式可知，当ϕL − 2βz = 2nπ(n = 0,±1,±2, · · · )时电压振幅达到最大值|Vmax|，这些截面为传
输线的波腹点zmax；当ϕL − 2βz = (2n− 1)π(n = 0,±1,±2, · · · )时电压振幅达到最小值|Vmin|，这
些截面为传输线的波节点zmin。相邻波腹点和波节点之间的距离为四分之一波长，相位差为π/2；
两相邻波腹点或两相邻波节点之间的距离为二分之一波长，相位差为π。

由式2-32可以得到：
|Vmax| = |Vi(0)|(1 + |ΓL|) |Vmin| = |Vi(0)|(1− |ΓL|) (2-33)

|Vmax|与|Vmin之比定义为电压驻波系数，记做ρ，简称电压驻波比或驻波比（VSWR）。由
式2-33可知：

ρ =
|Vmax|
|Vmin| =

1 + |ΓL|
1− |ΓL| (2-34)

进一步的分析可以证明，在传输线的波腹点zmax和波节点zmin的输入阻抗是纯电阻，分别

为：

Zi(zmax) = Zcρ Zi(zmin) =
Zc

ρ
(2-35)

§2.1.3 终端接特定负载的无损传输线的工作状态

在上节我们已经推导出终端接负载的无损传输线的电压、电流和输入阻抗的表达式，从这些

表达式可以看出，无损传输线的工作状态与负载阻抗有很大的关系。在本节我们将讨论终端接特

定负载的无损传输线的工作状态。

一、终端接匹配负载的传输线

终端接匹配负载（即传输线只有入射波而没有反射波）的条件是ΓL = 0。由公式2-24可知，
该条件等效于ZL = Zc。在这种负载条件下，传输线上任何一点上的电压反射系数均为0，而电
压、电流和输入阻抗的表达式可以简化为：

v(z) = Vi(0)ejβz (2-36)

i(z) =
Vi(0)
Zc

ejβz (2-37)

Zi(z) = Zc (2-38)

从上式可以知道，终端接匹配负载时无损传输线上各点的电压、电流的振幅不变，而相位

随z的减小连续滞后。

二、短路传输线

当终端短路，即ZL = 0时，ΓL = −1，传输线处于全反射状态。这时传输线上各点的电压、
电流和输入阻抗的表达式可以简化为：

v(z) = Vi(0)(ejβz − e−jβz) (2-39)

= 2jVi(0) sin (βz) (2-40)

i(z) =
Vi(0)
Zc

(ejβz + e−jβz) (2-41)

=
2Vi(0)

Zc
cos (βz) (2-42)

Zi(z) = jZc tan (βz) (2-43)

图2-4给出了短路传输线上电压、电流和输入阻抗的分布图。从图中可以看出，沿线电压和电
流不再具有波动特性，而是在原地作简谐振荡；沿线的输入阻抗呈现出短路、纯感抗、开路、纯

容抗、短路、· · ·的周期性变化，周期为λ/2。
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图图图 2-4 短路传输线上电压、电流和输入阻抗的分布图

三、开路传输线

当终端开路，即ZL → ∞时，ΓL = 1，传输线处于全反射状态。这时传输线上各点的电压、
电流和输入阻抗的表达式可以简化为：

v(z) = Vi(0)(ejβz + e−jβz) (2-44)

= 2Vi(0) cos (βz) (2-45)

i(z) =
Vi(0)
Zc

(ejβz − e−jβz) (2-46)

=
2jVi(0)

Zc
sin (βz) (2-47)

Zi(z) = −jZc
1

tan (βz)
(2-48)

图2-5给出了开路传输线上电压、电流和输入阻抗的分布图。从图中可以看出，同短路传输线
一样，沿线电压和电流也不再具有波动特性，而是在原地作简谐振荡；沿线的输入阻抗呈现出开

路、纯容抗、短路、纯感抗、开路、· · ·的周期性变化，周期也为λ/2。

§2.1.4 阻抗的周期性和倒置性

无损传输线的输入阻抗具有两个很重要的性质，即周期性和倒置性。周期性是指输入阻抗

以λ/2为周期，呈现周期性变化：
Zi(z + λ/2) = Zi(z) (2-49)

而倒置性是指相距λ/4的两个截面处的输入阻抗互为倒数：
Zi(z + λ/4) · Zi(z) = Z2

c (2-50)
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图图图 2-5 开路传输线上电压、电流和输入阻抗的分布图

无损传输线的这两个性质广泛应用于实际电路中，在下一节我们将看到阻抗的倒置性应用于

输入阻抗匹配的例子。

§2.1.5 微带线设计

在射频系统的PCB设计中，有源器件、无源元件相互之间的连接线都采用微带线，某些阻
抗匹配电路也利用到微带线，故微带线是一类非常重要的传输线。微带线由导体带、介质材料

和底板三部分构成，如图2-6所示。虽然微带线的几何结构并不复杂，但是它的电磁场却是相
当复杂的。许多研究者对微带线进行了大量研究，并已经得到了多种闭合形式的解，但这些解

都是非常复杂的。当0.05 < w/h < 20和εr < 16时（εr为介质材料的相对介电常数），可以使

用Hammerstadt给出的经验公式来设计微带线，这些经验公式与闭合解的最大偏差仅为±0.8%，
可以满足一般工程应用的需要。

导体带

介质

底板

rε
0ε

w

t

h

图图图 2-6 微带线的的几何结构
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首先我们假设，相对于介质材料的厚度h，导体带的厚度t可以忽略（t/h < 0.005）。对于窄
微带线（w/h < 1），其特性阻抗Zc可以用下面的公式计算：

Zc =
60√
εe

ln (
8h

w
+

w

4h
) (2-51)

其中，εe为有效介电常数，可以用下式表示：

εe =
εr + 1

2
+

εr − 1
2

[(1 +
12h

w
)−1/2 + 0.041(1− w

h
)2] (2-52)

而对于宽微带线，特性阻抗Zc的计算公式则变为：

Zc =
120π√

εe

1
[w
h + 1.393 + 0.667 ln (w

h + 1.4444)]
(2-53)

其中，有效介电常数εe为：

εe =
εr + 1

2
+

εr − 1
2

(1 +
12h

w
)−1/2 (2-54)

当给定介质材料的介电常数εr和微带线的尺寸w、h时，可以用以上各式计算微带线的特性阻

抗。但有时我们需要设计具有特定特性阻抗Zc的微带线，这时就要用到下面的一组公式。
w

h
=

8eA

e2A − 2
(A < 1.52) (2-55)

w

h
=

2
π
{B − 1− ln (2B − 1) +

εr − 1
2εr

[ln (B − 1) + 0.39− 0.61
εr

]} (A ≥ 1.52) (2-56)

其中

A =
Zc

60
(
εr + 1

2
)1/2 +

εr − 1
εr + 1

(0.23 +
0.11
εr

) (2-57)

B =
377π

2Zc
√

εr
(2-58)

若导体带的厚度t不可以忽略（t/h > 0.005），则需要对以上各式进行修正，即用有效宽
度weff代替导体带的实际宽度w。

weff

h
=

w

h
+

t

πh
+

t

πh
(1 + ln

2h

t
) (

w

h
>

1
2π

) (2-59)

weff

h
=

w

h
+

t

πh
(1 + ln

4πw

t
) (

w

h
<

1
2π

) (2-60)

图2-7和图2-8分别给出了利用公式2-51、2-52、2-53和2-54计算出的特性阻抗和有效介电常数
与微带线的尺寸和介质材料的介电常数之间的关系。

微带线中的相速和波长可以用有效介电常数表示为：

vp =
c√
εe

(2-61)

λ =
c

f
√

εe
(2-62)

其中，c为真空光波波速。

【【【例例例2.3】】】一个有源器件的输入阻抗为25Ω，现需要将它在1GHz的工作频率下匹配到50Ω，
拟用一段长度为四分之一波长的微带线来完成匹配，试设计该微带线的尺寸。已知该微带线介质

材料的厚度为1mm，相对介质常数为εr = 4，导体带的厚度可以忽略。

由式2-50可知，该微带线的特性阻抗应该为：
Zc =

√
ZsZL = 35.3553Ω

由式2-57可得：

A =
Zc

60
(
εr + 1

2
)1/2 +

εr − 1
εr + 1

(0.23 +
0.11
εr

) = 1.0862

由式2-55可得：
w

h
=

8eA

e2A − 2
= 3.4965
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图图图 2-7 微带线的特性阻抗

故该微带线导体带的宽度应该为：

w = h · 3.4965 ≈ 3.5mm

由式2-54可推得该微带线的有效介电常数为：

εe =
εr + 1

2
+

εr − 1
2

(1 +
12h

w
)−1/2 = 3.2125

由式2-62可知，该微带线的长度为：

l =
λ

4
=

c

4f
√

εe
= 41.8mm

§2.2 Smith圆图

Smith圆图是一种图形化辅助设计工具，它概括了传输线理论的许多特点，使用方便，在射
频和微波设计中得到广泛应用。下面我们就来讨论这种圆图的基本特性及其在射频电路设计中的

应用。

§2.2.1 阻抗圆图

由式2-21可知
Zi(z)
Zc

=
1 + Γ (z)
1− Γ (z)

(2-63)

输入阻抗与特性阻抗的比值Zi(z)
Zc
定义为归一化输入阻抗，记为zi(z)。Smith圆图就是研究

如何在反射系数Γ (z)的极坐标上表示zi(z)。为了分析的方便，我们不再显示的表示输入阻
抗Zi、zi和反射系数Γ是位置z的函数，并将zi简记为z。则有

z =
1 + Γ

1− Γ
(2-64)
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图图图 2-8 微带线的有效介电常数

z和Γ都是复数，令z = r + jx，Γ = Γr + jΓi，其中r = R
Zc
为归一化电阻，x = X

Zc
为归一化电

抗。则式2-64可以变换为

r + jx =
1 + (Γr + jΓi)
1− (Γr + jΓi)

=
1− Γ 2

r − Γ 2
i + 2jΓi

(1− Γr)2 + Γ 2
i

(2-65)

令虚部和实部分别相等，则有

r =
1− Γ 2

r − Γ 2
i

(1− Γr)2 + Γ 2
i

(2-66)

x =
2Γi

(1− Γr)2 + Γ 2
i

(2-67)

经整理，以上两式可变换为

(Γr − r

r + 1
)2 + Γ 2

i = (
1

r + 1
)2 (2-68)

(Γr − 1)2 + (Γi − 1
x

)2 = (
1
x

)2 (2-69)

上面两个方程表示了两组圆族：等r圆族和等x圆族，如图2-9所示。当r为常数时，方程2-
68表示一簇共切圆，其圆心为( r

r+1 , 0)，半径为 1
r+1，共切点在(1, 0)。当r = 0时，圆心在原点，半

径为1，对应于纯电抗；当r → ∞时，圆心在(1, 0)，半径为0，即收缩为一点（开路点）。当x为

常数时，方程2-69也表示一簇共切圆。由于|Γ | ≤ 1，故它们仅是|Γ | = 1圆内的一簇圆弧段，其
圆心为(1, 1

x)，半径为 1
x，共切点也在(1, 0)。当x = 0时，圆心在(1,∞)，半径为∞，即成一条直

线（实轴），代表纯电阻线；x > 0 的圆弧段在上半平面，对应于电感性电抗，x < 0的圆弧段
在下半平面，对应于电容性电抗；当x → ±∞时，圆心在(1, 0)，半径为0，即收缩为一点（开路
点）。

§2.2.2 Smith圆图上的反射系数和驻波系数

在Smith圆图上，等反射系数模|Γ |是以原点为圆心的等间隔同心圆，当|Γ | = 0时，半径
为0，即收缩为一点（匹配点），对应于传输线上的行波状态；当|Γ | = 1时，半径为1，为纯电抗
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图图图 2-9 阻抗圆图上的归一化阻抗

圆，对应于传输线上的全反射状态。反射系数的相角ϕ也是等间隔分布的，标在|Γ | = 1的圆上，
一般规定逆时针方向为ϕ的正方向，开路点(1, 0)对应于ϕ = 0◦，短路点(−1, 0)对应于ϕ = 180◦，
上半圆标注0◦～180◦，下半圆标注−180◦～0◦。

由式2-23可知，相角同传输线的长度成正比。为了应用的方便，一般将传输线的长度对
波长进行归一化，称为传输线的电长度（l/λ），并标示在Smith圆图的外圈上。一般将短路
点(−1, 0)定为电长度的零点，顺时针方向为向电源端移动，逆时针方向为向负载端移动。

在Smith圆图上，等电压驻波系数ρ也是一组以原点为圆心的同心圆，圆图上任一点的ρ值等

于通过该点的等ρ圆和正实轴交点的r值。由于通过上述关系可以很容易的知道圆图上任意一点

的ρ值，等ρ圆通常并不画出。

图2-10给出了一个完整的阻抗圆图。

§2.2.3 导纳圆图

输入阻抗Zi的倒数为输入导纳，记为Yi；特性阻抗Zc的倒数为特性导纳，记为Yc；输入导纳

与特性导纳之比为归一化导纳，记为yi，简记为y。由归一化阻抗与反射系数之间的关系，可以很

容易的推导出归一化导纳与反射系数的关系。

y =
1− Γ

1 + Γ
= g + jb (2-70)

根据上式可以绘制出另一张圆图，称为导纳圆图。将上式与2-64对比，可以发现只要将归一
化阻抗表示式中的Γ用−Γ来代替，就可以得到归一化导纳的表示式，这说明只要将阻抗圆图旋

转180◦，就可以得到导纳圆图。这样就只需要一张圆图，应用中根据需要可将其理解为阻抗圆图
或者导纳圆图。一般说来，处理串联问题或者沿传输线变化的阻抗问题使用阻抗圆图比较方便，

而处理并联问题或者沿传输线变化的导纳问题使用导纳圆图比较方便。图2-11给出了归一化导纳
在导纳圆图上的表示。
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图图图 2-10 阻抗圆图

§2.2.4 Smith圆图应用举例

应用Smith圆图来求解电路首先应该求出归一化阻抗（或归一化导纳），并找出在圆图上
的对应点，然后根据电路的实际情况确定阻抗的变化轨迹（等|Γ |圆，等r圆，等x圆，等g圆或

等b圆），得到需要的归一化阻抗（或归一化导纳），最后将归一化阻抗（或归一化导纳）进行

反归一化，得到需要的阻抗或者导纳。

【【【例例例2.4】】】一长度为l = 0.5λ的无损传输线终端接ZL = (50 − j30)Ω的负载阻抗，在该传输线上距
负载l1 = 0.35λ处接有5pF的并联电容，如图2-12所示。已知该传输线在工作频率f = 2.4GHz时的
特性阻抗为Zc = 50Ω，试利用Smith圆图求该传输线始端在2.4GHz时的输入阻抗。

首先将负载阻抗进行归一化处理，得归一化负载阻抗zA = 1.00 − j0.60，它在Smith阻抗圆
图上对应于点A（见图2-13）。该负载阻抗经l1 = 0.35λ的传输线后转换到PP

′
参考面，PP

′
参考

面的输入阻抗zB由A点在阻抗圆图上沿等|Γ |圆逆时针方向旋转2βl1 = 252◦而得到，对应于圆图
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rΓ

ijΓ

1−=b 5.0−=b

2−=b

2=b

1=b
5.0=b

纯电纳圆

纯导纳线 开路点短路点

2=g 1=g 5.0=g

图图图 2-11 导纳圆图上的归一化导纳

λ.l 350=λ.l 150=

50Ωc =Z50Ωc =Z

5pF=C j30)Ω(50L −=Z
iZ

P

P'

T

T'

BZ

图图图 2-12 例2.4的电路图

上的B点。从圆图中可以看出，该点的阻抗值为zB = 1.50 + j0.54。由于PP
′
参考面的输入阻抗

又与一电容并联，故应将zB变换为导纳。由导纳圆图和阻抗圆图的变换关系，可知只要将B点旋

转180◦，在阻抗圆图上读出的数值即为B点的归一化导纳，导纳值为yB = 0.59− j0.21。该导纳与
电容并联后的值为：yC = yB + jωC = 0.59 + j3.56。然后，C点的导纳经过长度l2 = 0.15λ的传输

线后变化到参考面TT
′
，为了计算的方便，应该将yC变换为归一化阻抗zC。zC = 0.05− j0.27，对

应于圆图上的C点。将C点沿等|Γ |圆逆时针旋转2βl2 = 108◦即可得到TT
′
参考面的归一化输入阻

抗zD = 0.07 + j0.80。将zD反归一化，可得到所求的输入阻抗为Zi = 3.5 + j39.8Ω。

§2.3 双端口网络

实际的射频和微波电路是很复杂的，可能既包含了有源器件（如双极晶体管、MOS晶体管
等），又包含了无源元件（如电阻、电容、电感等），还可能包含了分布式元件（如微带线
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第二章 线性射频电路的基本特性和分析方法

°252

°108

A

B

C

D

图图图 2-13 利用Smith圆图求解例2.4

等）。分析这些复杂的电路，就需要利用网络理论这一强有力的分析工具。网络理论研究网络各

端口的物理量之间的关系。表述网络各端口的物理量有两类：一类是电压和电流；另一类是入射

波和反射波。根据表述网络各端口的物理量的不同，可以定义不同的网络参量。本节就主要介绍

双端口网络的网络参量及各类网络参量之间的转换关系，以及如何用信号流图来分析复杂网络，

所得到的各种结论可以很容易地推广到多口网络。

§2.3.1 网络参量

阻抗矩阵和导纳矩阵是最常用的网络参量，它们描述端口电压和端口电流之间的关系。若规

定网络各端口的电压、电流的方向如图2-14所示，则

Port 2Port 1

1i 2i+ +

1v 2v

− −

图图图 2-14 双端口网络的电压和电流方向

[
v1

v2

]
=

[
Z11 Z12

Z21 Z22

] [
i1
i2

]
(2-71)
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§2.3 双端口网络

[
i1
i2

]
=

[
Y11 Y12

Y21 Y22

] [
v1

v2

]
(2-72)

将上述两个方程以矩阵形式表示

[v] = [Z] [i] (2-73)

[i] = [Y ] [v] (2-74)

其中，[v]和[i]为端口电压、端口电流列向量，[Z]、[Y ]为阻抗矩阵和导纳矩阵，它们互为逆矩
阵。Zii为另一端口电流为零时第i端口的电压与电流之比；Zij为第i端口电流为零时第i端口的电

压和第j端口的电压之比；Yii为另一端口电压为零时第i端口的电流与电压之比；Yij为第i端口电

压为零时第i端口的电流和第j端口的电压之比。

另两个描述端口电压和端口电流之间关系的网络参量分别是A矩阵和h矩阵，它们与端口电

压、端口电流之间的关系为 [
v1

i1

]
=

[
A B

C D

] [
v2

−i2

]
= [A]

[
v2

−i2

]
(2-75)

[
v1

i2

]
=

[
h11 h12

h21 h22

] [
i1
v2

]
= [h]

[
i1
v2

]
(2-76)

在射频和微波网络中应用最广泛的网络参量是散射矩阵，它描述的是各端口反射波和入射波

之间的关系。若规定网络各端口的反射波、入射波的方向如图2-15所示，并将反射波、入射波进
行归一化，即

Port 1 Port 2

1a 2a

1b 2b

图图图 2-15 双端口网络的入射波和反射波

ai =
1

2
√

Zc
(vi + Zcii) (2-77)

bi =
1

2
√

Zc
(vi − Zcii) (2-78)

(2-79)

其中，Zc为两个端口所接传输线的特性阻抗，vi和ii为第i端口的电压和电流。若令端口i的入射波

电压为v+
i ，反射波电压为v−i ，入射波电流为i+i ，反射波电流为i−i ，可以证明，ai和bi就是归一化

的入射波电压（电流）和反射波电压（电流）

vi = v+
i + v−i ii = i+i + i−i (2-80)

ai =
v+
i√
Zc

=
√

Zci
+
i bi =

v−i√
Zc

= −
√

Zci
−
i (2-81)

作此规定后，就可以用散射矩阵来描述入射波ai和反射波bi之间的关系[
b1

b2

]
=

[
S11 S12

S21 S22

] [
a1

a2

]
(2-82)
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第二章 线性射频电路的基本特性和分析方法

散射矩阵中的各项称为双端口网络的S参数，由上式可以看出

Sii =
bi

ai

∣∣∣∣
aj=0

(2-83)

Sij =
bi

aj

∣∣∣∣
ai=0

(2-84)

上式中的ai = 0（aj = 0）表明在i（j）端口没有电磁波返回到网络，即i（j）端口所接负载是匹

配负载。我们可以借助图2-16来理解S参数的物理意义。

][S

1a 02 =a

1b 2b

cZcZ cL ZZ =

cS ZZ =

1gv

inΓ

(a) 通过端口2接匹配负载来测量S11和S21

][S

01 =a 2a

1b 2b

cZcZ

cL ZZ =

cS ZZ = g2v

outΓ

(b) 通过端口1接匹配负载来测量S22和S12

图图图 2-16 S参数的测量

在图2.16(a)中，端口2接匹配负载，a2 = 0，由式2-83、2-84可知

S11 =
b1

a1

∣∣∣∣
a2=0

=
v−1
v+
1

= Γin =
Zin − Zc

Zin + Zc
(2-85)

S21 =
b2

a1

∣∣∣∣
a2=0

=
v−2 /

√
Zc

(v1 + Zci1)/2
√

Zc

∣∣∣∣
i+2 =v+

2 =0

=
2v−2
vg1

=
2v2

vg1
(2-86)

其中，Γin为端口1向双端口网络看过去的反射系数，Zin为端口1向双端口网络看过去的输入阻
抗，vg1为电源电压。可见，端口2接匹配负载时，S11即为端口1向双端口网络看过去的反射系
数Γin，S21为该双端口网络的前向电压增益。

在图2.16(b)中，端口1接匹配负载，a1 = 0，由式2-83、2-84可知

S22 =
b2

a2

∣∣∣∣
a1=0

=
v−2
v+
2

= Γout =
Zout − Zc

Zout + Zc
(2-87)

S12 =
b1

a2

∣∣∣∣
a1=0

=
v−1 /

√
Zc

(v2 + Zci2)/2
√

Zc

∣∣∣∣
i+1 =v+

1 =0

=
2v−1
vg2

=
2v1

vg2
(2-88)

其中，Γout为端口2向双端口网络看过去的反射系数，Zout为端口2向双端口网络看过去的阻
抗，vg2为电源电压。可见，端口1接匹配负载时，S22即为端口2向双端口网络看过去的反射系
数Γout，S12为该双端口网络的反向电压增益。

以上的讨论都假设该双端口网络两个端口所接传输线的特性阻抗相同，当两个端口所接传输

线的特性阻抗不同时，可将ai、bi定义如下

ai =
1

2
√

Zci
(vi + Zciii) (2-89)
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§2.3 双端口网络

bi =
1

2
√

Zci
(vi − Zciii) (2-90)

其中，Zci为端口i所接传输线的特性阻抗。而S参数与ai、bi的关系保持不变。

描述入射波和反射波关系的另一种矩阵参量是[T ]矩阵，其定义如下[
a1

b1

]
=

[
T11 T12

T21 T22

] [
b2

a2

]
(2-91)

以上各种矩阵参量都是对网络特性的完整描述，在电学性能描述上它们是等价的，可根据使

用方便程度选用任意一种矩阵参量来描述网络的电学特性。各种矩阵参量之间可以相互转换，

表2-1给出了各种矩阵参量之间的相互转换表达式。
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§2.3 双端口网络

§2.3.2 网络的互联

上面讨论了各种网络矩阵参量，这些参量都可以表征网络端口物理量之间的相互关系，在实

际应用中应该根据网络的连接关系选择合适的矩阵参量。网络的互联是一个比较复杂的问题，

包括网络的串联、并联、串并联、并串联和级联。一般说来，讨论网络的串联问题应用阻抗矩

阵[Z]，讨论网络的并联问题应用导纳矩阵[Y ]，讨论网络的串并联问题应用[h]矩阵，讨论网络的
并串联问题可以引入[G]矩阵，讨论网络的级联应用[A]矩阵或[T ]矩阵。

一、网络的串联

两个二端口网络的串联如图2-17所示，两个子网络的阻抗矩阵分别为[Z
′
]和[Z

′′
]。由于网络连

接处的电流相同，则有

][ 'Z

][ ''Z

1v 2v

1i 2i
'

1i
'

2i

''
1i

''
2i

'
1v '

2v

''
1v

''
2v

图图图 2-17 双端口网络的串联

[
v1

v2

]
=

[
v
′
1 + v

′′
1

v
′
2 + v

′′
2

]
=

[
Z

] [
i1
i2

]
(2-92)

其中[Z]为两个子网络串联后的阻抗矩阵，它与[Z
′
]、[Z

′′
]之间的关系为[

Z
]

=
[
Z
′ ] +

[
Z
′′ ] (2-93)

二、网络的并联

两个二端口网络的并联如图2-18所示，两个子网络的导纳矩阵分别为[Y
′
]和[Y

′′
]。由于网络连

接处的电压相同，则有 [
i1
i2

]
=

[
i
′
1 + i

′′
1

i
′
2 + i

′′
2

]
=

[
Y

] [
v1

v2

]
(2-94)

其中[Y ]为两个子网络串联后的导纳矩阵，它与[Y
′
]、[Y

′′
]之间的关系为[

Y
]

=
[
Y
′ ] +

[
Y
′′ ] (2-95)

三、网络的串并联

两个二端口网络的串并联如图2-19所示，两个子网络的[h]矩阵分别为[h
′
]和[h

′′
]。由于网络左

端连接处电流相同，右端连接处电压相同，则有[
v1

i2

]
=

[
v
′
1 + v

′′
1

i
′
2 + i

′′
2

]
=

[
h

] [
i1
i2

]
(2-96)
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1i 2i
'

1i
'

2i

''
1i

''
2i

'
1v '

2v

''
1v

''
2v

图图图 2-18 双端口网络的并联

][ 'h

][ ''h

1v 2v

1i 2i
'

1i
'

2i

''
1i

''
2i

'
1v '

2v

''
1v

''
2v

图图图 2-19 双端口网络的串并联

其中[h]为两个子网络串并联后的[h]矩阵，它与[h
′
]、[h

′′
]之间的关系为

[
h

]
=

[
h
′ ] +

[
h
′′ ] (2-97)

四、网络的并串联

两个二端口网络的并串联如图2-20所示，网络左端连接处电压相同，右端连接处电流相等。
为了解决网络的并串联问题，需要引入[G]矩阵，[G]矩阵与端口电压、端口电流之间的关系为

[
i1
v2

]
=

[
G11 G12

G21 G22

] [
v1

i2

]
= [G]

[
v1

i2

]
(2-98)

从上式可以看出，[G]矩阵和[h]矩阵互为逆矩阵。
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][ 'G

][ ''G

1v 2v

1i 2i
'

1i
'

2i

''
1i

''
2i

'
1v '

2v

''
1v

''
2v

图图图 2-20 双端口网络的并串联

若两个子网络的[G]矩阵分别为[G
′
]和[G

′′
][

i1
v2

]
=

[
i
′
1 + i

′′
1

v
′
2 + v

′′
2

]
=

[
G

] [
v1

i2

]
(2-99)

其中[G]为两个网络串联后的[G]矩阵，它与[G
′
]、[G

′′
]之间的关系为[

G
]

=
[
G
′ ] +

[
G
′′ ] (2-100)

五、网络的级联

两个二端口网络的级联如图2-21所示，两个子网络的[A]矩阵分别为[A
′
]和[A

′′
]。由于网络连

接处的电压相同，电流相反，则有

][ 'A ][ ''A1v 2v

1i 2i
'

1i
'

2i ''
1i

''
2i

'
1v '

2v ''
1v ''

2v

图图图 2-21 双端口网络的级联

[
v1

i1

]
=

[
v
′
1

i
′
1

]
=

[
A
′ ] [

v
′
2

−i
′
2

]
=

[
A
′ ] [

v
′′
1

i
′′
1

]
=

[
A
′ ] [

A
′′ ] [

v
′′
2

−i
′′
2

]
=

[
A

] [
v2

−i2

]
(2-101)

其中[A]为两个子网络串联后的导纳矩阵，它与[A
′
]、[A

′′
]之间的关系为[

A
]

=
[
A
′ ] [

A
′′ ] (2-102)

当采用[T ]矩阵作为网络矩阵参量时，若两个子矩阵的[T ]矩阵分别为[T
′
]、[T

′′
]，可以证明级

联网络的[T ]矩阵为 [
T

]
=

[
T
′ ] [

T
′′ ] (2-103)

§2.3.3 信号流图分析法

信号流图是根据描述网络端口物理量之间关系的线性代数方程组按一定规则画成的拓扑图，

由一系列的节点和方向支线组成。由于射频电路中[S]矩阵应用最为广泛，我们仅讨论用[S]矩阵
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来表征的网络的信号流图分析法。图2-22给出了利用信号流图分析法来简化网络分析的基本规
则，借助于入射波和反射波的概念，这些规则是不难理解的，我们仅对电源项进行说明。

cZ

a

b

a

b

节点

LZ

a

b

方向支线
SZ a

b

gv gi

a

b

LΓ

a

b

SΓsb
电源

a b c
1S 2S

a c
21SS

串联

a b

1S

2S
a b

21 SS +
并联

b
c

1S
3S

b
2S b

1S 3S

a
c1S 3S节点分裂

a

b

c
Γ

a c
)1/(1 Γ−

自闭环

cZ

cZ

cZ

图图图 2-22 信号流图分析法的简化规则

对于电源项

vs = vg + igZS (2-104)

将vs表示为入射波v+
s 和反射波v−s 之和，并注意到ig = i+g + i−g = v+

s /Zc − v−s /Zc

v+
s + v−s = vg + ZS

(
v+
s /Zc − v−s /Zc

)
(2-105)

将上式进行整理，并注意到ΓS = (ZS − Zc)/(ZS + Zc)√
Zc

ZS + Zc
vg =

v−s√
Zc

− ΓS
v+
s√
Zc

(2-106)

因为b = v−s√
Zc
，a = v+

s√
Zc
，并令bs =

√
Zc

ZS+Zc
vg，则

bs = b− ΓSa (2-107)
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下面我们使用信号流图分析法分析如图2-23所示含电源和负载的双端口网络的各种功率关
系。

][SCZ
LZ

SZ

gv

sb
SΓ 1a

1b

2a

2b

LΓ

端口1 端口2

CZ

图图图 2-23 含电源和负载的双端口网络

端口1处的入射功率P1i、反射功率P1r和输入到网络的有功功率P1分别为

P1i =
1
2
Re(v+

1 i+∗1 ) =
1
2
|a1|2 (2-108)

P1r =
1
2
Re(v−1 i−∗1 ) =

1
2
|b1|2 (2-109)

P1 = P1i − P1r =
1
2
(|a1|2 − |b1|2) (2-110)

当传输线为理想无损传输线时，端口2处的反射功率实为负载的入射功率，记为P2r，入射功

率实为负载的反射功率，记为P2i，它们之间的差值为负载的吸收功率，记为P2，则

P2i =
1
2
Re(v+

2 i+∗2 ) =
1
2
|a2|2 (2-111)

P2r =
1
2
Re(v−2 i−∗2 ) =

1
2
|b2|2 (2-112)

P2 = P2r − P2i =
1
2
(|b2|2 − |a2|2) (2-113)

一般将端口1处的入射功率和反射功率之比定义为该双端口网络的返回损耗RL，将入射功率
和有功功率之比定义为该双端口网络的插入损耗IL，以dB表示为

RL = 10 log
(

P1i

P1r

)
= −10 log

(
P1r

P1i

)
(2-114)

IL = 10 log
(

P1i

P1

)
= −10 log

(
P1

P1i

)
= −10 log

(
P1i − P1r

P1i

)
(2-115)

下面我们用信号流图分析法分析各种功率与电源电压vg之间的关系。用信号流图分析法的简

化规则对网络进行化简的过程如图2-24所示。由该图可知

a1 =
1

1−
(
S11 + S12S21ΓL

1−S22ΓL

)
ΓS

bs =
1− S22ΓL

1− (S11ΓS + S22ΓL + S12S21ΓS) + S11S22ΓSΓL
bs (2-116)

b1 =
(

S11 +
S12S21ΓL

1− S22ΓL

)
a1 (2-117)

其中，bs =
√

Zc
ZS+Zc

vg、ΓL = ZL−Zc
ZL+Zc

和ΓS = ZS−Zc
ZS+Zc

。将以上各式代入2-108、2-109和2-110，即可得
到端口1处的各种功率与vg之间的关系，在此不再作进一步的讨论。

为了求出端口2处的各种功率，需要将信号流图从电源端开始化简，其过程与上面所述相
似，有兴趣的读者可以将此作为练习。
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图图图 2-24 用信号流图分析法分析双端口网络的简化过程

附录：射频电路中的无源分立集总参数元件

如同我们所知道的那样，电感的感抗和电容的容抗均同工作频率相关，其关系可以用下式表

示：

XL = ωL ∝ ω (2-118)

XC = − 1
ωC

∝ 1
ω

(2-119)

其中，ω = 2πf，f为工作频率。

从公式（2-118）可以看出，电感的感抗同工作频率成正比，低频下可以忽略的感抗，在射频
条件下将不再可以忽略。例如，一个1nH的电感，在50Hz的工作频率下可以看作短路，因为：

XL = 2πfL = 2π · 50 · 10−9Ω ≈ 3.14× 10−7Ω ≈ 0 (2-120)

但是，在2GHz的工作频率下，该电感的感抗为：

XL = 2πfL = 2π · 2 · 109 · 10−9Ω ≈ 12.6Ω (2-121)

这个电感将不再可以被看作短路。

同理，从公式（2-119）可以看出，电容的容抗同工作频率成反比，低频下可以被忽略的容
抗，在射频条件下也不再可以忽略。例如，一个1pF的电容，在50Hz的工作频率下可以看作开
路，因为：

|XC | = 1
2πfC

=
1

2π · 50 · 10−12
Ω ≈ 3.18× 109Ω ≈ ∞ (2-122)

但当工作频率提高到2GHz时，该电容的容抗为：

|XC | = 1
2πfC

=
1

2π · 2 · 109 · 10−12
Ω ≈ 79.6Ω (2-123)

这个电容不再可以被看作开路。

从以上可以看出，随着工作频率的升高，原本可以被忽略的电感和电容将对电路的性能产生

越来越大的影响。这就是在射频电路设计中必须考虑各种寄生效应的原因。
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对于理想电阻，其阻抗是与频率无关的。但是，由于趋肤效应的影响，由金属线绕制而成的

电阻的阻抗则表现出与频率相关的特性。由于趋肤效应对射频电路的性能具有很重要的影响，下

面我们将对趋肤效应进行简单讨论。

趋肤效应

当一段长度为l、横截面半径为a的均匀金属线通过直流电流时，电流在该金属线的横截面上

是均匀分布的，其直流阻抗可以用下式表示：

RDC =
l

σπa2
(2-124)

其中，σ为金属线的电导率。但当该金属线通过交流电流时，由交流电流激发的交变磁场会在导

体内部引起涡流，从而使得电流在该金属线的横截面上不再均匀分布，而是越靠近金属线表面处

电流密度越大，越靠近金属线中心处电流密度越小，这种由交流电流引起的电流密度分布不均匀

的效应就叫做趋肤效应。

由于电磁场的相互作用，使得趋肤效应成为一个非常复杂的过程，其严格的理论分析必须依

靠求解电磁场方程组。在此我们不进行详细的理论分析，只给出在电流流动方向的电流密度的表

达式，对此感兴趣的读者可以参考本章后面的参考文献：

Jz(r) =
pI

2πa

J0(pr)
J1(pa)

= Jz0 · ap

2
· J0(pr)
J1(pa)

(2-125)

其中，p =
√−jωµσ，J0(pr)和J1(pa)是零阶和一阶贝塞尔函数，I是该金属线流过的电流，r为

观测处离金属线中心的距离，Jz0 = I/(πa2)是金属线通过直流电流时的电流密度。对于集成
电路中最常用的金属材料Al，当其横截面半径为a = 1mm时，其横截面上的归一化电流密度分
布Jz/Jz0如图2-25所示，而归一化电流密度分布随频率的变化如图2-26所示。从图2-25和图2-26可
以看出，当工作频率达到1GHz以上时，电流主要集中于金属线的外表面，而金属线内部基本上
没有电流通过，这等效于通过电流的有效面积减小，从而导致了阻抗的增大。

ar /

图图图 2-25 金属线Al归一化电流密度的横截面分布示意图

如上所述，从金属线中心到金属线表面的电流密度是逐渐减小的，我们定义电流密度减小为

通过直流电流时的电流密度的e−1处离金属线表面的距离为该金属线的趋肤深度，其表达式为：

δ =
√

2/σµω 仅当δ ¿ a (2-126)

其中，µ为该金属线的磁导率，一般为4π × 10−7H/m。从上式可以看出，趋肤深度跟工作频
率的平方根成反比，当工作频率升高时，趋肤深度将急剧减小。图2-27给出了金属铜和金属
铝的趋肤深度随频率的变化。从图中可以看出，当工作频率为10kHz时，金属铜的趋肤深度
为626.6µm，铝的趋肤深度为795.8µm；而当工作频率提高到2GHz时，它们的趋肤深度分别减小
至1.4µm和1.8µm。

进一步的分析表明，当工作频率很高时（使得δ ¿ a），通过交流电流的金属线的阻抗和感
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图图图 2-26 金属线Al横截面上的归一化电流密度分布随频率的变化（a = 1mm）

抗可以分别表示为：

R ≈ RDC
a

2δ
(2-127)

ωL ≈ RDC
a

2δ
(2-128)

从以上两个公式可以看出，金属线在高频条件下的阻抗和感抗均同趋肤深度成反比，同工作频率

的平方根成正比。

正是由于趋肤效应的影响，使得由金属线绕制而成的电阻的阻抗是随着工作频率的变化而变

化的，在射频条件下，它的电阻值将偏离于其标称值，而且还存在各种寄生效应（如感抗），这

是在设计印刷电路板（PCB）必须考虑的因素。另外一个使PCB设计变得很复杂的因素是PCB板
上的互连线，在射频条件下这些互连线也存在很大的寄生效应，会严重影响电路的性能。

高频电阻

电阻是最常见的一种无源元件，按照制作工艺和材料的不同，可以将电阻分为多个种类。其

中，采用表面贴封（SMD: Surface Mounted Devices)的薄膜片上电阻由于具有寄生效应小、尺寸
小等优点，在射频和微波电路中得到了广泛应用。这种电阻的内部结构如图2-28所示。它在氧化
铝衬底上淀积了一层金属薄膜（通常是镍铬合金）作为电阻层，通过调节电阻层的长度来使阻

值达到标称值。该电阻通过两边的端头焊接到PCB上，而内层的良导体则将电阻层和两边的端
头连接起来。为了避免外界环境的干扰，电阻层上还覆盖有一保护层。这种电阻的取值范围约

为0.1Ω～1MΩ，其电阻值精度最好可以达到±0.01%,一般约为±5%。

在射频和微波电路中，可能还会使用到如图2-29所示的电阻，这种电阻的寄生效应很大，一
般仅用于电路的偏置部分。
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图图图 2-27 金属铜和铝的趋肤深度随工作频率的变化

1 Alumina Substrate;

2 Conductor;

3 Resistive Film;

4 Protective Coat;

5 Marking;

6 Side Termination;

图图图 2-28 薄膜片上电阻

如前所述，在射频电路中，寄生效应具有很重要的影响，因此高频电阻不再是纯电阻，而表

现出复杂的行为。我们一般用如图2-30 所示的模型来描述高频电阻的行为。其中，电感L描述了

电阻的引出线在射频下的感抗行为，而两个电容Ca和Cb则描述了该电阻在射频下的容抗行为。对

于薄膜片上电阻，由于引出线很短，寄生电感L的感抗很小，一般可以忽略，故只需考虑寄生电

容的影响。而对于2-29所示的电阻，引出线的寄生电感则是不可忽略的。

【【【例例例2.1】】】一个500Ω的金属薄膜电阻，其引出线是一段长度为5cm、横截面半径
为0.2032mm的铝线，其寄生电容为：Ca = 2pF、Cb = 0，试计算该电阻在不同频率下的阻
抗。
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图图图 2-29 金属薄膜电阻

bC

R

aC

L L

图图图 2-30 高频电阻模型

由公式2-127和2-128可知，每个引出线所引入的寄生阻抗和寄生感抗分别为：

RLead = ωL = RDC · a

2δ
=

l

πa2σAl
· a

2δAl
=

l · √πfµσAl

2πaσAl
≈ (1.23e−5 ·

√
f)Ω (2-129)

上式成立的条件为:δAl = (πfµσAl)−1/2 ¿ a，亦即f À 1
πµσAla2 ≈ 153kHz。

由高频电阻模型（图2-30）可知，该电阻在高频下（f À 153kHz）的总阻抗为：

Z = 2jωL + 2RLead +
1

jωCa + 1/R
(2-130)

该阻抗与频率的关系示于图2-31。从图中可以看出，由于寄生效应的影响，高频电阻不再是与频
率无关的纯电阻，而表现出与频率相关的性质。而且，在射频频段，寄生电容是对电阻性能影响

最大的寄生效应。

高频电容

电容也是一种常见的无源元件，按照制作工艺和材料的不同，可以将电容分为多个种类。其

中，表面贴封电容在射频和微波电路中得到了广泛应用。其内部结构如图2-32所示，它是在多层
交互式堆叠的一对金属电极之间填充绝缘的陶瓷材料而形成的。采用这种结构可以提高电容密度

从而缩小电容的尺寸。

假设交互式堆叠的层数为N，金属电极的面积为A，每层陶瓷材料的厚度为d，相对介电常数

为εr，按照平行板电容的计算公式，片上电容的电容量可以表示为：

C = N
εA

d
= Nε0εr

A

d
(2-131)

由于陶瓷不是理想的绝缘材料，会引入一定的损耗（等效于电容上并联了一个电阻Re），一般用

损耗角来描述该损耗的大小。损耗角定义为并联电阻Re和电容的容抗1/ωC的比值，即：

tan∆s = Re/(1/ωC) = ReωC (2-132)

除了损耗电阻Re之外，实际的高频电容还存在由引出线所引入的寄生电感L和寄生电阻Rs。

考虑到各种寄生效应后，高频电容模型如图2-33所示。

【【【例例例2.2】】】试计算一个采用长度为1cm、横截面半径为0.2032mm的铜线作为引出线的47pF电
容的阻抗。已知该电容内部所用介电材料的损耗角与工作频率f的关系可以表示为：tan∆s =
2.4138× 10−4 × f + 2.7586× 10−4 (100MHz ≤ f ≤ 100GHz)。

第41页,共587页



§2.3 双端口网络

10
6

10
7

10
8

10
9

10
10

10
11

10
12

10
0

10
1

10
2

10
3

Impedance of a resistor as function of frequency

f, Hz

|Z
|, 

Ω

Ideal Resistance 

Parasitic Capacitance 

Parasitic Inductance 

图图图 2-31 金属薄膜电阻的阻抗与频率的关系

图图图 2-32 表面贴封电容的内部结构

由公式2-127和2-128可知，每个引出线所引入的寄生阻抗和寄生感抗分别为：

Rs = ωL = RDC · a

2δ
=

l

πa2σAl
· a

2δAl
=

l · √πfµσAl

2πaσAl
≈ (2.5e−6 ·

√
f)Ω (2-133)

上式成立的条件为:δAl = (πfµσAl)−1/2 ¿ a，亦即f À 1
πµσAla2 ≈ 153kHz。

由公式2-132可知，损耗电阻Re为：

Re = tan ∆s/ωC = (0.817 +
0.934

f
)MΩ (2-134)

由高频电容模型（图2-33）可知，该电容在高频下（f À 153kHz）的总阻抗为：

Z = 2jωL + 2Rs +
1

jωC + 1/Re
(2-135)
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图图图 2-33 高频电容模型

该阻抗与频率的关系示于图2-34中。从图中可以看出，随着频率的升高，引出线的寄生感抗的影
响越来越大，当频率大于某一临界点时，该电容的阻抗随频率的升高而增大，这时该电容实际呈

现出感抗特性。
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图图图 2-34 实际电容的阻抗与频率的关系

高频电感

电感是另一种常见的无源元件，它是由金属线在圆柱形的芯体（陶瓷或者铁酸盐材料）上绕

制而成的，如图2-35所示, 其中的分布式电阻Rd和分布式电容Cd分别代表了金属线的寄生电阻和

两金属线圈之间的寄生电容。

电感元件在高频下的阻抗可以用如图2-36所示的等效电路来模拟。

其中，并联容抗Cs和串联阻抗Rs代表了分布元件Cd和Rd的影响，它们可以用下列公式来近

似：

Cs =
ε · 2πrN · 2a

d
= 4πε

raN

d
(2-136)

Rs ≈ RDC · a/2δ =
2πrN

σwireπa2
· a
√

πfµwireσwire

2
=

rN

a
·
√

rfµwire

σwire
(2-137)

上式仅当δ = (πfµwireσwire)−1/2 ¿ a时才成立
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dC dC

dR dR

图图图 2-35 高频电感

sR L

dC
图图图 2-36 高频电感模型

该电感的电感量L可以应用下列公式来计算：

L =
πr2µ0µrN

2

Nd
(r ¿ Nd和N很大) (2-138)

其中，r为金属线圈的半径，d为两金属线圈之间的距离，a < r为金属线横截面半径。在高频下，

由于受到趋肤效应的影响，金属线内部的电流密度分布不是均匀的，公式2-138仅能近似计算这
种电感的电感量。图2-37给出了一个实际电感的阻抗随频率的变化。从图中可以看出，随着频率
的升高，寄生元件的影响越来越大，当频率大于某一临界点时，该电感的阻抗随频率的升高而减

小，这时该电感实际呈现出容抗特性。

§2.4 总结

本章介绍了线性射频电路的基础特性和分析方法，具体讨论了传输线、Smith圆图、双端口
网络、射频电路中的无源分立集总参数元件等内容。深入掌握和理解这些内容，是从事射频电路

设计的基本要求，也是高水平射频集成电路设计者所必须具有的知识。
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理想电感

感抗

容抗

阻
抗

频率

图图图 2-37 实际电感的阻抗与频率的关系

参考文献

1 Reinhold Ludwig, Pavel Bretchko. RF Circuit Design—Theory and Applications. New
Jersey: Prentice-Hall, Inc., 2000

2 李宗谦, 佘京兆. 微波工程基础. 南京: 东南大学出版社, 1996

3 应嘉年, 顾茂章, 张克潜. 微波与光波导技术. 北京: 国防工业出版社, 1994

习题

1. 在本章我们推导出了终端接负载的理想无损传输线的输入阻抗的表达式，试采用相同的推
导方法，证明终端接负载的有损传输线的输入阻抗可以用下式来表示：

Zin(l) = Zc
ZL + Zc tanh γl

Zc + ZL tanh γl

2. 试推导出终端接负载的理想无损传输线上的电流与传输线长度之间的关系，并分析电流振
幅的波节点和波腹点的位置。

3. 试设计一个特性阻抗为50Ω的微带线，已知该微带线介质材料的厚度为1mm，相对介质常数
为εr = 4，导体带的厚度可以忽略。

4. 利用Smith圆图分析如图2-38所示电路的输入阻抗。

λ.l 350=λ.l 150=

25Ωc =Z75Ωc =Z

5pF=C j30)Ω(50L −=Z

iZ

图图图 2-38 习题4图

5. 证明ai、bi就是归一化入射波电压（电流）和反射波电压（电流）（式2-81）。
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6. 从阻抗矩阵和散射矩阵的定义式出发，试推导出[Z]矩阵和[S]矩阵之间的相互转换关系。

7. 如图2-39所示的一个传输系统，试用信号流图分析法分析端口1处的入射功率、反射功率和
输入到网络的有功功率以及负载所吸收的功率，并计算该传输系统的插入损耗。

75Ωc2 =Z 50Ωc1 =Z 40ΩL =Z

50ΩS =Z

10Vg =v

端口1 端口2

λ.l 3502 = λ.l 6501 =

图图图 2-39 习题7图

8. 试分析图2-40所示串联谐振电路在不考虑元件的寄生效应和考虑元件的寄生效应两种情况下
的频率响应，并比较两种频率响应的异同。已知电阻为500Ω的金属薄膜电阻，其引出线是
一段长度为5cm、横截面半径为0.2032mm的铝线，寄生电容为Ca=2pF、Cb = 0；电容为一
个采用长度为1cm、横截面半径为0.2032mm的铝线作为引出线的47pF电容，其内部所用介
电材料的损耗角为10−4，且与工作频率f无关；电感是一个由铜导线绕成的3.5圈线圈，铜导
线的横截面半径为63.5µm，线圈的半径为1.27mm，两圈铜导线之间的间距为3.6× 10−4m。

R L C
图图图 2-40 习题8图
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第三章 无源RLC网络和阻抗匹配

无源RLC网络在射频电路中具有广泛的应用背景，是射频电路中不可缺少的电路单元。而阻

抗匹配是射频电路中一个非常重要的概念，因为只有在阻抗匹配条件下，才能从信号源得到最大

的功率。在这一章里，我们将讨论无源RLC网络的基本特性、阻抗匹配的概念以及实现阻抗匹配

的方法。首先我们将讨论无源RLC网络的基本特性；然后我们将讨论串并联阻抗等效互换以及回

路抽头时的阻抗变换，这些简单的变换关系在射频集成电路的设计中经常用到；最后讨论阻抗匹

配的概念以及L匹配、Pi型匹配、T型匹配、微带线匹配的原理以及设计方法，这些匹配是射频集
成电路设计或者测试中最常用到的阻抗匹配类型。本章所介绍的匹配电路设计方法都基于上一章

所介绍的Smith圆图工具，使用这类工具设计阻抗匹配网络非常简单方便，避免了原来繁琐的手
工计算。目前也已经有部分电路仿真工具将Smith圆图工具集成在内（如ADS），进一步简化了
设计过程。因此本章只介绍基于Smith圆图的设计方法，阻抗匹配网络的手工计算方法在很多参
考书中都有提及，有兴趣的读者可以参考本章后的最后一篇参考文献。

§3.1 无源RLC网络

在后面各章我们将看到，无源RLC网络在射频电路中具有广泛的应用背景，是射频电路中不

可缺少的电路单元。例如，射频放大器一般采用无源RLC网络作负载，可以在有限的电流消耗下

获得窄带高增益；无源RLC网络作为滤波器可以滤除带外干扰信号；采用无源RLC网络作振荡

器的谐振元件还可以提高振荡器的相位噪声性能等。无源RLC网络的另一个应用是实现阻抗匹

配，在射频电路中，阻抗匹配网络绝大部分是由无源RLC网络构成的。因此了解无源RLC网络

的基本特性对从事射频集成电路设计具有很重要的意义。本节将介绍几种二阶无源RLC网络的

基本特性，这些二阶网络是射频电路中应用最广泛的无源网络形式，而且它们也是分析更高阶无

源RLC网络的基础。

§3.1.1 串联RLC网络

串联RLC网络由电感L、电容C和电阻R串联组成，如图3-1所示。其中，电阻R通常是电

感L的寄生串联电阻，电容的寄生损耗（如漏电导等）也会对电阻R 产生贡献，但其值很小，通

常可以忽略。

iv i

L

C

R

图图图 3-1 串联RLC网络
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§3.1 无源RLC网络

由图3-1可以很容易求出，该串联网络的回路阻抗为：

Z(jω) = R + jωL +
1

jωC
= R + j(ωL− 1

ωC
) = |Z(jω)|ejϕ(ω) (3-1)

其中，|Z(jω)|是回路阻抗的幅度，而ϕ(ω)是回路阻抗的相角

|Z(jω)| =

√
R2 + (ωL− 1

ωC
)2 (3-2)

ϕ(ω) = arctan
ωL− 1

ωC

R
(3-3)

由上式可以看出，当ωL = 1
ωC，即ω = ω0 = 1√

LC
时，回路阻抗的幅度|Z(jω0)| = R达到最小

值，相角ϕ(ω0) = 0，回路阻抗等于一个纯电阻R。在一定的输入电压激励下，串联回路中的电

流达到最大值并与激励电压信号同相，即回路发生了谐振，这时的激励信号频率ω0称为该回路

的谐振频率。当激励电压信号的频率ω 不等于回路谐振频率ω0时，回路阻抗不再等于纯电阻R。

当ω > ω0时，回路成感性，回路阻抗的相角趋向于+π/2；而当ω < ω0时，回路成容性，回路阻

抗的相角趋向于−π/2。图3-2给出了串联RLC回路的阻抗特性。

R

|ω|Z )(j

2

π+

2

π−

0

)(ωϕ

0ω ω

图图图 3-2 串联RLC网络的阻抗特性

在回路谐振时，电感和电容上的电压为（忽略它们的寄生串联阻抗）

vL(jω0) =
vi(jω0)

R
jω0L =

jω0L

R
vi(jω0) (3-4)

vC(jω0) =
vi(jω0)

R

1
jω0C

=
1

jω0CR
vi(jω0) = − jω0L

R
vi(jω0) (3-5)

可以看到，在回路谐振时，电感和电容两端的电压大小相等、方向相反，它们互相抵消，使得

电阻R上的电压降等于外加激励电压vi。而且，电感和电容两端的电压幅度都被放大了
ω0L
R 倍，
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第三章 无源RLC网络和阻抗匹配

当R很小时，电压放大倍数是很大的，这个电压放大倍数被称为串联谐振回路的品质因子Q，即

Q =
ω0L

R
=

1
ω0CR

=
1
R

√
L

C
(3-6)

下面我们来讨论品质因子的内在含义以及它与谐振回路3dB带宽的关系。

设回路谐振时流过回路的瞬时电流为

i = Iom sinω0t (3-7)

则电感上储存的瞬时能量（磁能）为：

EL =
1
2
Li2 =

1
2
LI2

om sin2 ω0t (3-8)

电容C上的瞬时电压为

vC =
1
C

∫
idt = − 1

ω0C
Iom cos ω0t (3-9)

电容上储存的瞬时能量（电能）为

EC =
1
2
Cv2

C =
1
2

I2
om

ω2
0C

cos2 ω0t =
1
2
LI2

om cos2 ω0t (3-10)

回路中储存的总能量为

Etotal = EL + EC =
1
2
LI2

om (3-11)

上式表明串联谐振回路谐振时，电感储存的磁能和电容储存的电能周期性的转换，但回路储存的

总能量是一个与时间无关的常数，这表明电抗元件（电感、电容）并不会消耗能量。图3-3对此
进行了说明，它揭示了电感储存的磁能、电容储存的电能以及回路储存的总能量随时间的变化情

况。

ωt0 0.5π π 1.5π 2π

Cv

i

LE CE

totalE

图图图 3-3 串联RLC网络中电感储存的磁能、电容储存的电能以及回路储存的总能量随时间的变化情况
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§3.1 无源RLC网络

谐振时，每周期内电阻R消耗的能量为：

ER =
∫ T

0
I2
omR sin2 ωt =

T

2
I2
omR =

1
2
I2
omR

1
2πω0

(3-12)

回路中储存的总能量与每周期内电阻R消耗的能量之比为
Etotal

ER
= 2π

ω0L

R
= 2πQ (3-13)

可以看到，品质因子是谐振时回路中储存的总能量与每周期内电阻R消耗能量之比值的2π倍，即

Q = 2π
回路中储存的总能量

每周期回路消耗的能量
(3-14)

式3-6只能用来计算无源RLC串联网络的品质因子，但式3-14却可以计算所有无源网络的品质因
子，包括不存在电感或者电容元件的传输线网络以及不存在谐振频率的RC网络，因此式3-14揭示
了品质因子的本质含义，比式3-6具有更通用的意义。

利用式3-6定义的品质因子，可以将式3-1改写为

Z(jω) = R[1 + jQ(
ω

ω0
− ω0

ω
)] (3-15)

回路阻抗的幅度为

|Z(jω)| = R

√
1 + Q2(

ω

ω0
− ω0

ω
)2 (3-16)

回路阻抗的相角为

ϕ(ω) = arctan Q(
ω

ω0
− ω0

ω
) (3-17)

图3-4给出了品质因子Q取不同值时回路阻抗的幅频特性和相频特性。从图中可以看出，回路

的品质因子越高，谐振曲线越尖锐，对外加电压的选频作用越显著，回路的选择性就越好。因

此，回路品质因子Q的大小可说明回路选择性的好坏。同时，回路品质因子越高，相频特性曲线

在谐振频率ω0附近的变化越陡峭，相频特性的这一特点对提高振荡器的相位噪声性能具有很重要

的意义，在后面我们讨论振荡器时还会提到。

|)(j| ωZ

)(ωϕ

ω0ω

↓↑ QR ,

↓↑ QR ,

图图图 3-4 品质因子Q取不同值时回路阻抗的幅频特性和相频特性
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第三章 无源RLC网络和阻抗匹配

当ω ≈ ω0时
ω

ω0
− ω0

ω
= (

ω + ω0

ω
) · (ω − ω0

ω0
) ≈ 2ω

ω
· (ω − ω0

ω0
) = 2

∆ω

ω0
(3-18)

基于此，式3-16和式3-17可以表示为：

|Z(jω)| ≈ R

√
1 + [Q

2∆ω

ω0
]2 (3-19)

ϕ(ω) ≈ − arctanQ
2∆ω

ω0
(3-20)

该串联谐振回路的3dB带宽BW（回路阻抗幅度|Z(jω)|下降为原来的1/
√

2时的频带宽度）为

BW =
ω0

Q
(3-21)

由此可见，3dB带宽与回路品质因子Q成反比。Q越高，谐振曲线越尖锐，回路的选择性越好，

但3dB带宽越窄。

在以上的讨论中，我们都忽略了信号源内阻RS和回路的负载电阻RL，这时的品质因子称为

空载品质因子，记为Q0。若考虑这两个电阻，并假设它们与回路串联，则这两个电阻加入后，

串联谐振回路的选择性将变坏，3dB带宽将加宽，回路的等效品质因子也将下降。根据3-14或者
式3-6可以求出回路的等效品质因子为

QL =
ω0L

R + RS + RL
(3-22)

这种品质因子称为有载品质因子。很明显，QL < Q0。因此，串联谐振回路通常适用于信号源内

阻RS和负载电阻RL都比较小的情况，这样空载品质因子才不至于下降太多，使得回路仍具有较

好的选择性。

§3.1.2 并联RLC网络

并联RLC网络由电感L、电容C和电阻R并联组成，如图3-5所示。其中，电阻R通常是电

感L的寄生并联电阻，电容的寄生损耗（如漏电导等）也会对电阻R 产生贡献，但其值通常可以

忽略。

iv

ii

L C R

ii
图图图 3-5 并联RLC网络

由图3-5可以很容易求出，该并联网络的回路导纳为：

Y (jω) = G + jB = G + j(ωC − 1
ωL

) = |Y (jω)|ejθ(ω) (3-23)

其中，G = 1
R为电导，B = (ωC − 1

ωL)为电纳，|Y (jω)|是回路导纳的幅度，而θ(ω)是回路导纳的
相角

|Y (jω)| =

√
(
1
R

)2 + (ωC − 1
ωL

)2 (3-24)
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§3.1 无源RLC网络

θ(ω) = arctan
ωC − 1

ωL

1/R
(3-25)

由上式可以看出，当ωC = 1
ωL，即ω = ω0 = 1√

LC
时，回路导纳的幅度|Y (jω)| = G达到最小值，

相角θ(ω) = 0，回路导纳等于一个纯电导G = 1/R。考虑到回路阻抗与回路导纳之间成倒数关

系，因此谐振时回路阻抗达到最大值，并等于纯电阻R。在一定的输入电流激励下，并联回路

上的电压达到最大值并与激励电流信号同相，即回路发生了谐振，这时的激励信号频率ω0称为

该回路的谐振频率。当激励电流信号的频率ω不等于回路谐振频率ω0时，回路导纳不再等于纯电

导G，回路阻抗也不等于纯电阻R。当ω > ω0时，回路成容性，回路阻抗的相角趋向于−π/2；而
当ω < ω0时，回路成感性，回路阻抗的相角趋向于+π/2 。图3-6给出了并联RLC回路的阻抗特

性。

ω0ω

R

|)(j| ωZ

)(ωθ−

π/2+

0

π/2−

图图图 3-6 并联RLC网络的阻抗特性

在回路谐振时，流过电感和电容上的电流为（忽略它们的寄生串联阻抗）

iL(jω0) = ii ·R · 1
jω0L

= ii · R

jω0L
(3-26)

iC(jω0) = ii ·R · jω0C = ii · jω0CR = −ii · R

jω0L
(3-27)

可以看到，在回路谐振时，流过电感和电容的电流大小相等、方向相反，它们互相抵消，使得

流过电阻R的电流等于外加激励电流ii。而且，流过电感和电容的电流幅度都被放大了
R

ω0L
倍，

当R很大时，电流放大倍数是很大的，这个电流放大倍数就是并联谐振回路的品质因子QP，即

QP =
ω0L

R
=

1
ω0CR

=
1
R

√
L

C
(3-28)

可以证明，根据式3-14计算出的品质因子同式3-28是一致的。

利用式3-28定义的品质因子，可以将式3-23改写为

Y (jω) =
1
R

[1 + jQP(
ω

ω0
− ω0

ω
)] (3-29)
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第三章 无源RLC网络和阻抗匹配

回路导纳的幅度为

|Y (jω)| = 1
R

√
1 + Q2

P(
ω

ω0
− ω0

ω
)2 (3-30)

回路导纳的相角为

θ(ω) = − arctanQP(
ω

ω0
− ω0

ω
) (3-31)

图3-7给出了品质因子QP取不同值时并联谐振回路阻抗的幅频特性和相频特性。从图中可以

看出，回路的品质因子越高，谐振曲线越尖锐，对外加电流的选频作用越显著，回路的选择性就

越好。因此，回路品质因子QP的大小可说明回路选择性的好坏。同时，回路品质因子越高，相频

特性曲线在谐振频率ω0附近的变化越陡峭，相频特性的这一特点对提高振荡器的相位噪声性能具

有很重要的意义，在后面我们讨论振荡器时还会提到。

|)(j| ωZ

ω0ω

π/2+

π/2−

0

)(jωθ−

↑↑ P,QR

↑↑ P,QR

图图图 3-7 品质因子QP取不同值时并联谐振回路阻抗的幅频特性和相频特性

考虑到ω ≈ ω0时，
ω
ω0
− ω0

ω ≈ 2∆ω
ω0
，因此式3-30 和式3-31可以表示为：

|Y (jω)| ≈ 1
R

√
1 + [QP

2∆ω

ω0
]2 (3-32)

θ(ω) ≈ − arctanQP
2∆ω

ω0
(3-33)

该并联谐振回路的3dB带宽BW（回路导纳幅度|Y (jω)|增加为原来的√2时的频带宽度）为

BW =
ω0

QP
(3-34)

由此可见，3dB带宽与回路品质因子QP成反比。QP越高，谐振曲线越尖锐，回路的选择性越

好，但3dB带宽越窄。

在以上的讨论中，我们都忽略了信号源内阻RS和回路的负载电阻RL，这时的品质因子称为

空载品质因子，记为QP0。若考虑这两个电阻，并假设它们与回路并联，则这两个电阻加入后，

并联谐振回路的选择性将变坏，3dB带宽将加宽，回路的等效品质因子也将下降。考虑信号源内
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§3.2 串并联阻抗等效互换

阻RS和回路的负载电阻RL后谐振回路的等效品质因子为

QPL =
R||RL||RS

ω0L
(3-35)

这种品质因子称为有载品质因子。很明显，QPL < QP0。因此，并联谐振回路通常适用于信号源

内阻RS和负载电阻RL都比较大的情况，这样空载品质因子才不至于下降太多，使得回路仍具有

较好的选择性。

§3.2 串并联阻抗等效互换

前面我们介绍了串联RLC网络和并联RLC网络的基本特性，但在射频电路中，由于电感损

耗、电容损耗等因素的影响，很少用到纯并联网络或者纯串联网络。更多的情况是使用如图3-8所
示的RLC网络，这里，R是电感的寄生串联阻抗。分析这种无源网络的一种基本技巧是将这些非

标准RLC网络化为标准串联RLC网络或者标准并联RLC网络形式，这通常是通过串并联阻抗等

效互换来实现的。需要注意的是，这里的等效互换仅在回路谐振频率附近很窄的一个频带内才成

立，考虑到我们通常也仅关心无源RLC网络在谐振频率附近的特性，因此这种分析技术是很有用

的。

iv

ii

L

C

R

ii

图图图 3-8 串并联RLC网络

图3-9给出了电阻R和电抗X的串联形式和并联形式。下面我们来分析将图(a)所示电路转化为
图(b)所示电路时，元件值该作何变化。

SR

SX
PRPX

(a) (b)

图图图 3-9 电阻R和电抗X的串联形式和并联形式

为了使图(a)所示电路与图(b)所示电路在谐振频率ω0附近能够互相等效，这两个电路的回路

阻抗必须相等，即

RS + jXS =
RP · jXP

RP + jXP
(3-36)

令上式中的虚部和实部分别相等

RS =
RPX2

P

R2
P + X2

P

(3-37)
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第三章 无源RLC网络和阻抗匹配

XS =
R2

PXP

R2
P + X2

P

(3-38)

由式3-38可以看到，XS与XP的电抗性质保持不变，通常XS、XP都是电感或者都是电容。考虑到

串联电路的有效品质因子为

QS =
XS

RS
(3-39)

将式3-37、3-38代入

QS =
RP

XP
(3-40)

由式3-37可得

RS =
RP

1 + (RP/XP)2
=

RP

1 + Q2
S

(3-41)

因此

RP = (1 + Q2
S)RS (3-42)

由式3-38可得

XS =
XP

1 + (XP/RP)2
=

XP

1 + 1/(Q2
S)

(3-43)

因此

XP = XS(1 +
1

Q2
S

) (3-44)

如果品质因子QS值较高（QS > 10），则
RP ≈ RSQ

2
S (3-45)

XP ≈ XS (3-46)
该结果表明：串联电路转换为等效并联电路后，电抗XP的性质与XS相同，在QS较高的情况下，

其电抗X基本保持不变，而并联电路的电阻RP比串联电路的电阻RS 增大了Q2
S倍。

§3.3 回路抽头时的阻抗变换

图3-10(a)给出了一个电感抽头的RLC谐振回路。下面我们来推导在回路谐振时输入端看到的

阻抗与并联电阻RP之间的关系。

1L

C
PR

2L

1C

2C

L

(a) (b)

PR

图图图 3-10 电感抽头和电容抽头的RLC谐振回路

该网络是RP与电容C并联，然后再与L1串联，最后再与L2并联，因此输入端看到的阻抗为

Z =
[ R/sC
1/(sC)+R + sL1] · sL2

R/sC
1/(sC)+R + sL2 + sL1

(3-47)
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§3.4 阻抗匹配

考虑到回路的谐振频率为

ω0 =
1√

(L1 + L2)C
(3-48)

令s = jω0，并将上式代入式3-47中，可以得到该回路在谐振频率附近的输入阻抗为

Z = (
L2

L1 + L2
)2RP + jω

L1L2

L1 + L2
(3-49)

输入阻抗的实部为

Rin = (
L2

L1 + L2
)2RP = p2RP (3-50)

输入阻抗的实部减小到原来的p2倍（p < 1）。

输入阻抗的虚部为

Xin =
L1L2

L1 + L2
(3-51)

它等效为电感L1和L2的并联。

同理我们可以推导出电容抽头的RLC谐振回路（如图3-10(b)所示）的输入阻抗。该回路的谐
振频率为：

ω0 =
1√

(C1 + C2)C
(3-52)

输入阻抗的实部为：

Rin = (
C1

C1 + C2
)2RP = n2RP (3-53)

输入阻抗的实部减小到原来的n2倍（n < 1）。

输入阻抗的虚部为

Xin =
C1C2

C1 + C2
(3-54)

它等效为电容C1和C2的串联。

§3.4 阻抗匹配

我们借助于图3-11来理解阻抗匹配的概念，其中，vg为信号源电压，ZS = RS + jXS为信号源

阻抗，Zin = Rin + jXin为信号源所驱动电路的输入阻抗。则信号源所驱动电路能够从信号源吸收

的功率为

SZ

inZgv inv

图图图 3-11 借以说明阻抗匹配概念的简单电路图

Pin =
1
2

(vini
∗
in) =

1
2

(
vin

(
v∗in
Z∗in

))
=

1
2
|vg|2
Rin

∣∣∣∣
Zin

ZS + Zin

∣∣∣∣
2

(3-55)

将Pin作为两个独立变量Rin和Xin的函数，则Pin取最大值的条件为
∂Pin

∂Rin
=

∂Pin

∂Xin
= 0 (3-56)
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将式3-55代入式3-56，经整理后，得

Xin = −XS (3-57)

Rin = RS (3-58)

即

Zin = Z∗S (3-59)

故只有当信号源所驱动电路的输入阻抗和信号源阻抗共轭时，该电路从信号源吸收的功率才

能达到最大值，这时称信号源所驱动电路达到了输入阻抗匹配条件。

同理，只有当电路的输出阻抗与该电路的负载阻抗共轭时（输出阻抗匹配），负载从该电路

所吸收的功率才能达到最大值，这时称电路达到了输出阻抗匹配条件。

§3.4.1 L匹配

为了满足阻抗匹配条件从而使传输功率达到最大，常常需要将某一阻抗（源阻抗ZS）变换到

另一特定的阻抗（负载阻抗ZL），实现这一功能的电路就是阻抗匹配网络。目前有多种网络可以

实现阻抗匹配功能，其中L匹配所用元件最少，是最简单的一类匹配方法。L匹配网络由两个无源
元件（电容或（和）电感）组成，按照网络连接关系的不同，可以将L匹配分为如图3-12所示的
八种结构。

C

L
LZSZ

2L

1L

1C
2C

C
L

LZSZ

LZSZ

1C

2C
LZSZ

LZSZ 2L

1L

LZSZ

C

L

LZ
SZ C

L

LZSZ

图图图 3-12 L匹配的电路结构

在设计匹配网络时，Smith圆图是一种非常方便的图形工具。下面我们就讨论如何利
用Smith圆图来设计L匹配网络。一般说来，设计过程包括以下六步：
一、将ZS和ZL进行归一化；

二、在Smith圆图上画出通过ZS点的阻抗圆和导纳圆；

三、在Smith圆图上画出通过ZL共轭点的阻抗圆和导纳圆；

四、确定第二步和第三步所画圆的交点，交点的多少表明了L匹配网络结构的数目；
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§3.4 阻抗匹配

五、确定网络结构和所用元件的归一化电抗值、归一化电纳值（阻抗圆上的点轨迹是由一个恒定

的阻抗和一个可变的电容或电感串联的结果，而导纳圆上的点轨迹是由一个恒定的导纳和一个可

变的电容或电感并联的结果，如图3-13所示。故根据从ZS到交点的轨迹和从交点到ZL共轭点的轨

迹可以确定网络结构和元件的归一化电抗值、归一化电纳值）；

六、根据给定工作频率，确定L匹配网络中的实际元件值。

串联电感

串联电容
并联电容

并联电感

图图图 3-13 并/串联电感和电容的阻抗变化轨迹

【【【例例例2.5】】】试用L匹配网络将源阻抗ZS = (50 + j25)Ω匹配到负载阻抗ZL = (25− j50)Ω。已知特性
阻抗为Zc = 50Ω，工作频率为f = 2GHz。

首先我们将ZS和ZL进行归一化，得

zS = ZS/Zc = 1 + j0.5 yS = 0.8− j0.4
zL = ZL/Zc = 0.5− j z∗L = 0.5 + j y∗L = 3− j0.8

在Smith圆图上画出通过zS和z∗L的阻抗圆和导纳圆，如图3-14所示。由图中可以看出，通过zS的阻

抗圆和导纳圆与通过z∗L的阻抗圆和导纳圆共有四个交点（A、B、C和D），说明共有四种L匹配
网络可以完成该匹配功能。我们仅取A交点来加以说明，取其它交点的情形与此类似，留给读者

作为练习。

从zS到zA的轨迹是沿着通过zS的导纳圆逆时针方向运动，说明源阻抗应与一电感并联；而

从zA到z∗L的轨迹是沿着通过z∗L的阻抗圆顺时针方向运动，说明源阻抗与一电感并联后，还应与另
一电感串联，故L匹配的网络结构应如图3-15所示。

由Smith圆图可以读出A点的归一化阻抗值和归一化导纳值，分别为

zA = 0.5 + j0.6 yA = 0.8− j

则并联电感L1的归一化电纳值为

jbL1 = yA − yS = −j0.6
反归一化后，得到L1的实际电感值为

L1 =
Zc

j2ωbL1

= 6.63nH

串联电感L2的归一化电抗值为

jxL2 = z∗L − zA = j0.4
反归一化后，得到L2的实际电感值为

L2 =
ZcxL2

ω
= 1.59nH
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*
Lz

Sz

A

B C

D

图图图 3-14 利用Smith圆图来求解L匹配问题

2L

1L
LZSZ

图图图 3-15 L匹配网络

从上面这个例子可以看出，将一个阻抗变换到另一个阻抗的L匹配存在多种方案，在实际应
用中应根据电路的直流偏置条件、稳定性和工作频带要求选定一种最优的方案。由于电感可以

通直流而电容是隔直流的，根据电路的直流偏置条件，可能只有一部分L匹配网络结构可以被应
用。我们将稳定性考虑放在低噪声放大器一章中进行讨论，此处仅讨论根据工作频带要求来选择

最优的L匹配网络。

在讨论“无源RLC网络”时，我们已经讲到，LC网络的3dB带宽BW与网络的品质因子成反
比。故当需要频带较宽的匹配网络时，应选择品质因子较低的L匹配方案；反之，则应该选择品
质因子较高的L匹配。

为了直观地比较各种匹配方案的品质因子，需要引入节点品质因子Qn的概念。在Smith圆图
上，每一个点都代表一个阻抗ZS = RS + jXS或者导纳YP = GP + jBP，可将该点的品质因子Qn定

义为

Qn =
|XS|
RS

(3-60)

或者

Qn =
|BP|
GP

(3-61)

在Smith圆图上，可以画出Qn为常数的曲线，称为恒–Qn圆。若将反射系数表示为Γ =
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Γr + jΓi，则恒–Qn圆的方程为

Γ 2
i +

(
Γr ± 1

Qn

)2

= 1 +
1

Q2
n

(3-62)

其中，当电抗XS为正值时取
′+′，当电抗XS为负值时取

′−′。
图3-16给出了Smith圆图上的恒-Qn圆。

10=nQ

3=nQ

1=nQ

3.0=nQ

3.0=nQ

1=nQ

3=nQ

10=nQ

图图图 3-16 Smith圆图上的恒-Qn圆

一般说来，L匹配的品质因子为中间节点（在Smith圆图上表现为两个阻抗圆或导纳圆的
交点）的Qn值的一半，而更复杂匹配网络的品质因子通常取为阻抗或导纳变换轨迹上最大

的Qn值。当然，这样得到的品质因子都不是精确的，仅是对网络实际品质因子的一个粗略估计，

但根据这些品质因子可以选择频带宽或者窄的匹配网络。例如，对于例2.5所示的阻抗匹配例子，
由图3-14可以很容易地发现交点取为A或者B所得到的匹配网络的工作频带比交点取为C或者D所

得到的匹配网络的工作频带要窄。而交点取为A（C）所得到的匹配网络的工作频带和交点取

为B（D）所得到的匹配网络的工作频带是一样的。

§3.4.2 T匹配和Pi匹配

上面所讨论的L匹配不能对匹配网络的品质因子（带宽）进行控制，有时我们需要控制匹配
网络的品质因子（带宽），这时就需要采用T匹配网络或者Pi匹配网络。T匹配网络或者Pi匹配网
络比L匹配网络多一个元件，在设计中也就多了一个自由度。

T匹配网络如图3-17所示，它由三个元件Z1、Z2和Z3组成，这些元件可能是电感，也可能是

电容。

利用Smith圆图设计具有一定品质因子（带宽）的T匹配网络的过程如下（参见图3-18):

一、将ZS和ZL进行归一化；

二、在Smith圆图上画出通过ZS点的阻抗圆；

三、在Smith圆图上画出通过ZL共轭点的阻抗圆；
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1Z

2Z

3Z

LZSZ

图图图 3-17 T匹配网络

3n =Q

Sz

B

A

*
Lz

3n =Q

图图图 3-18 利用Smith圆图来设计T匹配网络

四、确定第二步所画圆与恒–Qn圆的交点B，交点的多少表明了T匹配网络结构的数目；
五、画出通过交点B的导纳圆，并确定它与第三步所画圆的交点A；

六、确定所用元件的归一化电抗值、归一化电纳值；

七、根据给定工作频率，确定T匹配网络中的实际元件值。

Pi匹配网络如图3-19所示，它也由三个元件Z1、Z2和Z3组成，这些元件可能是电感，也可能

是电容。

利用Smith圆图设计具有一定品质因子（带宽）的Pi匹配网络的过程如下（参见图3-20):

一、将ZS和ZL进行归一化；

二、在Smith圆图上画出通过ZS点的导纳圆；

三、在Smith圆图上画出通过ZL共轭点的导纳圆；

四、确定第二步所画圆与恒–Qn圆的交点B，交点的多少表明了Pi匹配网络结构的数目；
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1Z

2Z

3Z LZSZ

图图图 3-19 Pi匹配网络

Sz
2n =Q

A

B

*
Lz

2n =Q

图图图 3-20 利用Smith圆图来设计Pi匹配网络

五、画出通过交点B的阻抗圆，并确定它与第三步所画圆的交点A；

六、确定所用元件的归一化电抗值、归一化电纳值；

七、根据给定工作频率，确定Pi匹配网络中的实际元件值。

§3.4.3 微带线匹配

前面我们讨论了三种LC阻抗匹配网络，这些匹配网络都使用电感或者电容元件来完成匹配

功能。由于电感、电容元件都存在寄生效应，当工作频率提高时，寄生效应的影响将变得不可忽

略，从而恶化了匹配网络的性能，并使得匹配网络的设计变得非常复杂。这时可以考虑使用分布

式元件来完成阻抗匹配功能。图3-21给出了一种在射频和微波电路中得到广泛应用的阻抗匹配电
路。它由两段微带线和一个并联电容组成。可以证明，这种网络可以将任何阻抗变换为某一特定

阻抗，而且通过改变并联电容的电容值和在传输线上的位置，可以改变阻抗变换关系，这为测试

提供了很高的灵活性。在这种微带线匹配中，两段微带线通常具有相同的宽度，其特性阻抗也是
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已知的，设计中仅需要确定两段微带线的长度和电容值。

1l

1C

2l

LZ
SZ

图图图 3-21 微带线匹配网络

利用Smith圆图设计具有一定品质因子（带宽）的微带线匹配网络的过程如下（参见图3-22):

2n =QSz

B

A

*
Lz

2n =Q

图图图 3-22 利用Smith圆图来设计微带线匹配网络

一、将ZS和ZL进行归一化；

二、在Smith圆图上画出通过ZS点的|Γ |圆；
三、在Smith圆图上画出通过ZL共轭点的|Γ |圆；
四、确定第二步所画圆与恒–Qn圆的交点B，交点的多少表明了微带线匹配方案的数目；

五、画出通过交点B的导纳圆，并确定它与第三步所画圆的交点A；

六、确定电容归一化电纳值和微带线的电长度；

七、根据给定工作频率，确定电容值和微带线实际长度。

由图3-22可以看出，当要求匹配网络的品质因子足够高时，通过ZS点的|Γ |圆与恒–Qn圆没有交

点，表明这种简单的匹配网络不能达到预定的设计要求。
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假设ZL = (30+j10)Ω，ZS = (60+j80)Ω，当微带线的特性阻抗为50Ω，工作频率为1.5GHz并
要求节点品质因子Qn = 2时，采用上述方法得到的两段微带线的长度分别为l1 = 0.055λ和l2 =
0.26λ，电容值应为C1 = 4.37pF。当保持两段微带线的总长度不变，仅改变电容C1在微带线上

的位置时，从A点向负载端ZL看过去的归一化阻抗zin = rin + jxin与电容所在位置之间的关系如

图3-23所示，其中l为负载端到电容所在位置的微带线的长度。可以看到，这种匹配网络对电容的

位置变化是很敏感的，电容位置的极小变化可能会使得Zin发生较大的变化。

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35
−1

−0.5

0

0.5

1

1.5
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3.5
Normalized input impedance as a function of capacitor position
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r in
, x

in

x
in

 

r
in

 

图图图 3-23 归一化阻抗zin = rin + jxin与电容所在位置之间的关系

除了上面介绍的简单微带线匹配网络之外，还可以通过加入更多的传输线和电容来获得更多

的自由度，如图3-24所示。按照并联、串联关系以及传输线的性质，可以很容易地推导出这种复
杂网络的设计方法。

1l

1C

2l

inZ

A 3l

2C LZ
SZ

图图图 3-24 更复杂的微带线匹配网络

当工作频率进一步升高时，电容的寄生效应也将变得不可忽略，这时可以用开路或者短路的
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微带线来代替电容，如图3-25所示。这种匹配网络有四个参数可以调节，分别是两段微带线的长
度lcL、lcS和特性阻抗ZcL、ZcS。按照并联、串联关系以及开路、短路传输线的性质，可以很容易

地推导出这种匹配网络的设计方法，有兴趣的读者可以参考本章后面给出的文献。

cLcL , Zl

cScS Z,l

开路或短路微带线

cLcL ,Zl

cScS , Zl

开路或短路微带线

LZ
SZ LZSZ

图图图 3-25 全部由微带线组成的匹配网络
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习题

1. 请比较串、并联RLC网络阻抗特性的异同。

2. 证明式3-53和式3-54。

3. 分析如图3-26所示电路输入阻抗Zin的幅频特性和相频特性。

L

1C

R

2C

inZ

图图图 3-26 题3图

4. 已知串联RLC网络的谐振频率为1.5MHz，电容C = 100pF，谐振时回路阻抗为5Ω，试求该
网络中电感L的电感量以及该网络的品质因子。又若信号源电压振幅为Vsm = 1mV，求回路
谐振时回路中的电流以及网络中各元件上的电压振幅。

5. 有一阻抗为(30 + j15)Ω的负载，需要将其匹配到50Ω，试设计具有最大节点品质因子的L匹
配网络、具有最小节点品质因子的T匹配网络和Pi匹配网络。已知工作频率为2.4GHz。

6. 接上题，试设计具有最小品质因子的微带线匹配网络，已知该微带线介质材料的厚度
为1mm，相对介质常数为εr = 4，导体带的厚度可以忽略。
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第四章 射频集成电路中的基本问题

射频电路的性能描述方式同低频电路完全不同，而且由于射频电路频率很高，信号周期很

短，原来在低频模拟电路中常用的仿真算法并不能直接用来对射频电路进行仿真。本章将介绍衡

量射频电路性能的各种参数并讨论如何从系统描述推导出射频前端的性能描述；紧接着我们将讨

论射频电路的仿真问题并介绍几种商用的射频电路仿真软件；最后将对CMOS射频集成电路实现
的难点进行简单评述。

§4.1 射频电路的性能度量

为了描述射频电路的性能，需要引入一些基本概念。本节就主要阐述这些基本概念，包括功

率增益和电压增益、灵敏度（噪声）、线性度，并介绍如何从系统描述（如应用标准）推导出射

频前端的性能描述。

§4.1.1 功率增益和电压增益

在射频电路中，存在多种功率增益，如可获得功率增益Ga、工作功率增益Gp和传输功率增

益Gt，它们的含义是

Ga =
PLa

PSa
(4-1)

Gp =
PL

PS
(4-2)

Gt =
PL

PSa
(4-3)

其中，PLa为负载从射频电路网络可以获得的最大功率，PL为负载从射频电路网络获得的实际功

率，PSa为射频电路网络从信号源可以获得的最大功率，PS为射频电路网络从信号源获得的实际

功率。

功率增益G与低频电路中通常使用的电压增益Av之间的关系为

G =
v2
L/2RL

v2
S/2RS

= A2
v ·

RS

RL
(4-4)

其中，vL为负载阻抗的实部RL上的电压幅度，vS为信号源阻抗的实部RS上的电压幅度。

§4.1.2 灵敏度和噪声系数

射频无线接收机系统接收到的信号质量是很差的，常常需要检测微弱的信号。灵敏度就是用

来衡量接收机系统检测微弱信号的能力的。灵敏度定义为射频无线接收机系统能够检测的最小信

号功率Pmin，通常以dBm来表示。1mW的功率相当于0dBm，故

P (dBm) = 10 log
P (mW)
1mW

(4-5)

无线接收机系统的灵敏度是由组成接收机系统的各种电子元件产生的噪声所决定的。我们知

道，电流流动过程中的随机扰动形成噪声，噪声在本质上是一种随机过程，我们不能预测某一时

刻噪声的大小，只能采取统计的方法刻画噪声特性。电子元件的噪声主要表现为热噪声、 1
f噪声

等几种形式。最常见的热噪声（也叫白噪声）与温度有关，而与元件值和工作频率无关，其可获

得噪声功率（能传输到负载的最大功率）为

Pav = kT∆f (4-6)
其中，k为波尔兹曼常数（～1.38 × 10−23J/K)，T为绝对温度，∆f为噪声带宽。当环境温

度为T = 290K时，单位带宽内热噪声的可获得噪声功率为1.38 × 10−23 × 290(J/Hz) =
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§4.1 射频电路的性能度量

−174(dBm/Hz)。一般说来，噪声带宽不同于常见的3dB带宽，假设一个电子系统的电压传输
函数为H(f)，其幅度的最大值为Hpk，则该电子系统的噪声带宽可定义为

∆f ≡ 1
|Hpk|2

∫ +∞

0
|H(f)|2 df (4-7)

虽然可获得噪声功率与元件值无关，但等效噪声电压和电流却是与元件值有关的。图4-1给出
了电阻的噪声模型，其中等效噪声电压v2

n和等效噪声电流i2n分别为

DC

R
R

R

fT
i

 ∆4k2
n =

fTRv  ∆4k2
n =

图图图 4-1 电阻的噪声模型

v2
n = 4kTR∆f (4-8)

i2n =
4kT∆f

R
(4-9)

理想电感和理想电容不产生热噪声，但实际使用的电感和电容都存在损耗，这些损耗都会转

化为热噪声。另外一种噪声来源于天线，它会从环境中收集噪声，若将Ta定义为天线的有效温

度，则天线的可获得噪声功率为

Pa = kTa∆f (4-10)

一般说来，天线的有效温度会低于环境温度，但在一般计算中，可将它等同于环境温度。有源器

件也会产生噪声，有源器件的噪声问题将放在第六章讨论。

为了衡量电子系统的噪声性能，需要引入噪声因子F（Noise Factor）和噪声系数NF（Noise
Figure）的概念

F =
Pototal

Posource
=

Posource + Pint

Posource
=

SNRin

SNRout
(4-11)

NF = 10 log F (4-12)

其中，Pototal为总输出噪声功率，Posource为由信号源所引入的输出噪声功率，Pint为接收机本

身产生的噪声功率，SNRin为输入信噪比，SNRout为输出信噪比。无线接收机的信号源一般

为T = 290K的天线，因此接收机的噪声因子为

F =
kT∆f ·Ga + Pint

kT∆f ·Ga
(4-13)

其中，Ga为接收机的可获得功率增益，Pint为接收机本身产生的噪声功率。由上式可知

Pint/Ga = (F− 1)kT∆f (4-14)

Pint/Ga为接收机本身产生的噪声功率折合到输入端的等效噪声功率。接收机输入端的等效噪声功

率为

Peq = kTa∆f + (F− 1)kT∆f (4-15)

该噪声功率被称为接收机的噪声基底（Noise Floor）。
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第四章 射频集成电路中的基本问题

对于一个无线接收机系统来说，如果在保证服务质量的条件下可以接受的最小信噪比

为SNRmin，则接收机系统的灵敏度可表示为

Pmin = SNRmin · kT∆f

[
Ta

T
+ (F− 1)

]
≈ SNRmin · FkT∆f (4-16)

当绝对温度为T = 290K时，kT ≈ −174dBm/Hz，则由式4-16可知

F(dB) = Pmin(dBm/Hz)− SNRmin − (−174dBm/Hz) (4-17)

当知道了接收机系统可以接受的最小输入信号功率和最小信噪比时，就可以采用上式计算系统的

噪声系数。

§4.1.3 线性度和动态范围

衡量射频电路性能的另一个很重要的参数是线性度，它表述了射频电路由于非线性而引入的

失真程度，其值决定了射频电路能够承受的最大输入信号功率。在工程应用中，一般用1dB压缩
点P1dB、二阶交调点IIP2和三阶交调点IIP3来描述射频电路的线性度。下面我们来推导线性度参

数与系统参数之间的关系。

假设射频电路系统的传输函数可以用以下的幂级数表示，并假设射频电路系统在处理功率足

够小的信号时，用该幂级数表示系统的传输函数所引入的误差是可以忽略的

i(VDC + v) = k0 + k1v + k2v
2 + k3v

3 (4-18)

其中，k0、k1、k2和k3分别为系统的直流输出、增益、二阶非线性系数和三阶非线性系数。

当射频电路系统的输入信号为v = A cos ωt，则该射频电路的输出为

i(VDC + v)

= k0 + k1Acos ωt + k2A2 cos 2ωt + k3A3 cos 3ωt

= (k0 + 0.5k2A2) + (k1A + 0.75k3A3) cos ωt + 0.5k2A2 cos 2ωt + 0.25k3A3 cos 3ωt

从上式可以看出，直流项受到二阶非线性的影响，而基频项则受到三阶非线性的影响。在射频电

路系统中，由于存在选频网络，基频项之外的其它各项会被选频网络所滤除，因此我们一般只关

心基频项。例外的情况是采用零中频结构的接收机，它除了关心基频项外，还需注意二阶非线性

对低频项的影响，即直流失调问题（详细的讨论见第七章）。由于k3一般为负值，故信号通过非

线性系统后基频的增益比k1小，即增益降低。1dB压缩点描述的就是系统功率增益由于非线性而
发生的变化，其定义为：系统的功率增益比理想线性功率增益小1dB时输入/输出信号的功率，这
时输入功率称为输入1dB压缩点IP1dB，输出功率称为输出1dB压缩点OP1dB，如图4.2(a)所示。假
设1dB压缩点对应的输入信号幅度为A1dB，则按照1dB压缩点的定义，有

10 log
(k1A1dB)2

2
− 10 log

(k1A1dB + 0.75k3A1dB
3)2

2
= 1 (4-19)

由上式可以得到

A1dB =

√
0.145

∣∣∣∣
k1

k3

∣∣∣∣ (4-20)

一般说来，为了确保射频电路系统处理强信号时具有足够高的线性度，设计电路时应将输

入1dB压缩点定为比射频电路系统的最大输入信号功率高3-4dB。

非线性除了使得射频电路的功率增益下降外，还可能使有用射频信号发生阻塞。当在射频信

号的频带周围出现了很强的干扰源时，由于频率很接近，选频网络只能部分抑制干扰源，当功率

足够高时，泄漏到信号通道的干扰源就可能完全阻塞有用射频信号。假设电压为A1 cos ω1t的有用

信号中混入了干扰信号A2 cos ω2t，则该不纯净信号通过射频电路系统后，其基频成分为

[k1A1 + 0.75k3A3
1 + 1.5k3A1A2

2] cos ω1t + [k1A2 + 0.75k3A3
2 + 1.5k3A2

1A2] cos ω2t

+ 0.75k3A2
1A2 cos (2ω1 − ω2) + 0.75k3A1A2

2 cos (2ω2 − ω1)
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§4.1 射频电路的性能度量

可以看到，频率为ω1的有用信号成分受到干扰信号的影响。由于k3 < 0，当干扰源足够强时，可
能会使得

k1A1 + 0.75k3A3
1 + 1.5k3A1A2

2 = 0 (4-21)

这时有用射频信号完全被干扰源所淹没，即发生了阻塞。由上式可以推得发生阻塞时，干扰源的

电压幅度为

A2 =

√
k1 + 0.75k3A2

1

−1.5k3
(4-22)

为了抑制阻塞的发生，系统常常对相连信道抑制率有较高的要求。从系统给出的相连信道抑制

率和可以接收的最大、最小信号功率，可以导出对系统1dB压缩点的另一个要求。从式4-22和
式4-20可知

− k1

1.5k3
= A2

2 + 0.5A2
1 ≈ 4.6A1dB

2 (4-23)

从系统方面来说，一般要求当相邻信道出现最大功率信号时不阻塞本信道的最小功率信号，则由

式4-23可得
IP1dB = Pmax + Pmin − T − 9.6dB (4-24)

其中，T为系统规定的相邻信道抑制率，Pmax为最大输入信号功率。实际上，上式成立时，接收

机可能已经发生阻塞，故设计时应将上式推出的1dB压缩点提高几个dB。从最大输入信号功率
推出的1dB压缩点和从相邻信道抑制率推出的1dB压缩点可能不一致，设计中应取它们中的最大
值。

此外，非线性还会使信号通过射频电路系统后出现交调项，这些交调项出现在有用信号频带

周围，选频网络不能过滤这些干扰信号，从而直接影响有用信号的质量。假设两个幅度相同、频

率相差为∆ω的两个信号Acos ωt + Acos (ω + ∆ω)t通过非线性系统，则系统输出的基频项为
(k1A + 2.25k3A3)(cos ωt + cos (ω + ∆ω)t) (4-25)

同前面分析的一样，基频项受到三阶非线性的影响。

二阶交调项为

(k2A2)(cos (2ω + ∆ω)t + cos∆ωt) (4-26)

当∆ω很小时，和频成分会被接收机系统中的选频网络所滤除，而差频成分会使得系统输出中出

现频率很低的成分。由于零中频结构的接收机对低频干扰很敏感，故这种结构的接收机会受到二

阶交调的影响。二阶交调点就用来描述接收机系统受二阶交调的影响程度，它是理想一阶输出曲

线和理想二阶输出曲线的交点，如图4.2(b)所示。令差频项的幅度|k2A2|和基频项的幅度|k1A|相
等，可以得到接收机系统的输入二阶交调点对应的信号幅度为

A =
√
|k1

k2
| (4-27)

输入二阶交调点为

IIP2 =
1
2
(
k1

k3
)2

1
RS

(4-28)

其中，RS为接收机系统输入阻抗的实部。

三阶交调项为

(0.75k3A3)(cos (3ω + 2∆ω)t + cos (ω + 2∆ω)t + cos (3ω + ∆ω)t + cos (ω −∆ω)t) (4-29)
由于选频网络的作用，仅位于信号频率周围的cos (ω + 2∆ω)t项和cos (ω −∆ω)t项会干扰有用信
号。三阶交调点就用来描述系统受三阶交调的影响程度，它是理想一阶输出曲线和理想三阶输出

曲线的交点，如图4.2(c)所示。令干扰项的幅度|0.75k3A3|和基频项的幅度|k1A|相等，可以得到系
统的输入三阶交调点对应的信号幅度为

AIP3 =
√

4
3
|k1

k3
| (4-30)
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输入三阶交调点IIP3为

IIP3 =
2
3

∣∣∣∣
k1

k3

∣∣∣∣
1

RS
(4-31)

其中，RS为接收机系统输入阻抗的实部。按照定义可知，当输入信号功率为PS时，折合到输入的

三阶交调项功率为

PIM3 =
P 3

S

IIP2
3

(4-32)

非线性系统的动态范围定义为使系统的输入三阶交调项功率小于噪声基底FkT∆f的最大输入

信号功率和最小可检测的输入信号功率之比（如图4.2(d)所示），则按照上述定义，最大输入信
号功率可表示为

Pmax = [(IIP3)2 · FkT∆f ](1/3) (4-33)

则系统的动态范围为

SFDR =
Pmax

Pmin
=

[(IIP3)2 · FkT∆f ](1/3)
FkT∆f · SNRmin

=
1

SNRmin

[
IIP3

FkT∆f

]2/3

(4-34)

其中，SNRmin为系统的最小输入信噪比。当已知系统的最大、最小输入信号功率和最小输入信噪

比时，可以推得系统的输入三阶交调点应为

IIP3 = (SFDR · SNRmin)3/2 · (FkT∆f) = (
Pmax

Pmin
· SNRmin)3/2 · Pmin

SNRmin
= P 3/2

max · P−1/2
min · SNR1/2

min

(4-35)
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§4.2 射频电路仿真算法及商用仿真软件介绍

§4.1.4 系统设计

对于由多级子系统级联组成的系统，如何分配每一级子系统的增益，是进行系统设计时要考

虑的一个重要因素。因为整个系统的噪声系数和非线性性能除了与每个子系统的噪声系数和非线

性性能相关外，还与整个系统的增益分配有密切的关系。

从噪声系数的定义出发，可以很容易地证明：对于由多级子系统级联组成的系统，若假设

其各个子系统以前一级子系统为输入噪声源时的噪声因子为Fi(i = 1, 2, · · · , n)，可获得功率增益
为Gai(i = 1, 2, · · · , n)，则整个系统的噪声因子为

F = F1 +
F2 − 1
Ga1

+
F3 − 1
Ga2Ga1

+ · · · (4-36)

由上式可以看出，第一级子系统的噪声性能和功率增益对整个系统的噪声性能有着极大的影响。

从提高系统灵敏度的角度来讲，要求第一级子系统具有尽量低的噪声因子，尽量高的可获得功率

增益。

对于系统的线性度有下述的结论：对于由多级子系统级联而组成的系统，若假设每个子系统

的输入三阶交调点为IIP3i(i = 1, 2, · · · , n)，每个子系统的可获得功率增益为Gai(i = 1, 2, · · · , n)，
则可将整个系统的输入三阶交调点近似表示为

1
IIP3

≈ 1
IIP31

+
Ga1

IIP32
+

Ga1Ga2

IIP33
+ · · · (4-37)

将上式用输出三阶交调点来表示
1

OIP3
≈ 1

OIP3n
+

1
GanOIP3(n−1)

+
1

GanGa(n−1)OIP3(n−2)
+ · · · (4-38)

其中，OIP3i(i = 1, 2, · · · , n)为第i级子系统的输出三阶交调点。从上式可以看出，最后一级子系

统的非线性性能和功率增益对整个系统的线性度的影响最大。从降低系统非线性的角度来说，要

求最后一级子系统具有尽量高的线性度，尽量高的可获得功率增益。

从以上讨论可以知道，当第一级子系统有足够高的增益时，可以提高整个系统的灵敏度；而

当最后一级子系统有足够高的增益时，可以提高整个系统的线性度，在总增益一定的情况下，灵

敏度和线性度之间存在一定的权衡。在对系统的灵敏度要求很高的应用中，可以在保证系统达到

要求的线性度的前提下，按减少整个系统的噪声系数原则来分配各级子系统的增益（前面各级子

系统具有尽可能高的增益）；在对系统的线性度要求很高的应用中，可以在保证系统达到要求的

灵敏度的前提下，按增加整个系统的线性度原则来分配各级子系统的增益（后面各级子系统具有

尽可能高的增益）；另外一种分配方法是按照最大化整个系统的动态范围来分配各级子系统的增

益，这种增益分配方法比较复杂，实际中也较少用到，此处不再对它进行讨论，有兴趣的读者请

参看本章后面给出的文献。

§4.2 射频电路仿真算法及商用仿真软件介绍

射频电路仿真是射频电路设计中一个很重要的步骤，它可以在流水前验证射频电路的性能。

由于射频电路具有一系列与低频电路不同的特点，普通的电路模拟器SPICE已经不能满足射频电
路仿真的要求，必须开发新的仿真工具。本节首先介绍了SPICE模拟器应用于射频领域所遇到的
限制，然后讨论射频电路仿真算法，最后简单介绍了目前最常用的射频电路仿真工具。

§4.2.1 SPICE模拟器应用于射频领域所遇到的限制

SPICE模拟器是模拟集成电路设计中最常用的设计工具之一，它能够进行直流分析、交流小
信号分析和瞬态分析。但SPICE模拟器应用于射频领域会遇到很多限制。

噪声对射频系统的性能具有很重要的影响。SPICE模拟器虽然可以进行噪声分析，但它的噪
声分析是建立在对非线性电路在直流工作点进行线性化处理的基础上的，由于混频器和振荡器存

在频率转换操作，传统的SPICE模拟器不能分析它们的噪声性能。尽管通过一些处理，SPICE还
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是可以分析混频器和振荡器的噪声性能，但这些处理是很繁琐的，而且由于计算机数值精度的限

制还可能引入数值噪声。另外，SPICE模拟器不能用来分析高Q电路的噪声性能。

线性度是衡量射频系统性能的另一个重要指标。用SPICE来分析射频电路的线性度时，必须
先对射频电路进行瞬态分析，然后对模拟得到的时域波形进行离散傅立叶变换（DFT），得到基
频和各次谐波的幅度和相位值，从而可以决定该电路的线性度。在这个过程中，以下几个因素是

必须考虑的：（1）在进行傅立叶变换之前，电路必须工作于周期性稳态，这可能需要消耗大量
的计算机资源；（2）为了避免数值噪声的影响，对允许的计算误差要求很高，这也会消耗大量
的计算机资源；（3）离散傅立叶变换会引入插值和混叠误差。所以当用SPICE模拟器来分析射
频电路的非线性时，其计算量是很大的，而且结果的准确度还会受到各种主观和客观因素的影

响。但当非线性程度很低时，可以使用Volterra系列方法来计算三阶交调积（IM3），其准确度只
与器件模型直接相关。

SPICE模拟器应用于射频领域的另一个问题是它只支持传输线一种分布式元件。由于现在的
射频电路广泛应用各种分布式元件，SPICE模拟器的这一限制使其应用受到影响。

§4.2.2 射频电路仿真算法

由于射频电路仿真具有很重要的意义，许多研究者对这一问题进行了研究，提出了各种专用

于射频电路的仿真算法，主要可以分为：时域方法、谐波平衡方法、时域-频域方法、包络方法和
线性时变方法等。

时域方法采用牛顿过冲（Newton shooting）算法来求解电路的周期性稳态，它需要进行大量
的矩阵操作，对电路的规模有所限制。用时域方法来计算电路的线性度时，必须选定合适的误差

容忍度和谐波算法才能得到比较准确的结果。时域方法要求所有信号的频率都是某一共同频率的

整数倍，因此不能用来模拟混频器的性能。

谐波平衡方法将各信号用傅立叶级数展开，其系数表示了设计中关注的谐波和交调积的特

性。通过求解有关傅立叶系数的非线性代数方程来得到电路的解。谐波平衡方法的计算量与电路

工作频率无关，它很容易处理与频率相关的分布式元件，并且可以很有效的进行参数扫描。但

是，它只能处理具有良好线性度的电路或者输入信号很弱的非线性电路。

时域-频域方法组合了时域方法在处理强非线性电路和频域方法在处理弱非线性电路上的优
点，在处理多谐电路上具有很优异的性能。主要用来仿真各种混频器电路和开关电容电路。

包络方法可以仿真载波调制信号的行为，它首先对包络进行瞬态分析（瞬态分析的步长与载

波信号的频率无关），在每一个瞬态步上，使用谐波平衡或者时域方法来求解稳态解。这类算法

主要用来分析自动增益控制环路的稳定性、锁相环和DC-DC变换器的瞬态响应等。

线性时变方法首先用谐波平衡或者时域方法求解出电路的大信号响应，然后在每一个周期性

工作点上将电路进行线性化，得到线性周期性时变电路，再将小信号加到线性时变电路上，从而

可以求得电路的完全响应。这类方法可以进行频率转换电路的大信号响应分析、阻抗分析、稳定

性分析和噪声分析等。

§4.2.3 射频电路仿真工具

现在已经有很多射频电路仿真工具，在本节仅对最常用的两种工具：ADS和SpectreRF进行
简单介绍。

ADS是Agilent公司推出的一种功能强大的射频仿真软件，目前的最新版本为ADS2005A。它
将面向不同应用（数字信号处理和射频）的两类仿真集成在一块，可以进行整个收发机系统的仿

真；它还支持系统级的行为仿真，通过调用各个子模块的行为模型可以快速模拟整个无线收发机

系统的性能。在射频电路仿真方面，它主要采用谐波平衡方法，通过快速、有效的矩阵算法来求

解电路的准周期稳态响应。它还可以进行混频器噪声分析、大信号S参数分析和振荡器分析。另
外，ADS还可以用包络方法来分析锁相环的瞬态响应、振荡器起振特性、放大器谐波随时间的变
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化等特性。ADS还提供了各种设计范例，使初学者能够很容易的仿真自己的电路。应用ADS进行
射频集成电路设计所遇到的主要问题是芯片制造厂家可能没有提供各种器件的ADS模型，以及在
前端仿真与采用其它工具进行后端版图设计和印证时遇到的数据类型转换问题。

SpectreRF是Cadence公司专为射频电路开发的一类仿真软件，它在Spectre基础上增加了各
种周期性分析，能够直接仿真射频电路的性能。它使用时域方法来求解电路的周期性稳态响应，

可以有效的处理强非线性电路。它只能仿真传输线一种分布式元件，不能处理用S参数建模的电

路。它也不能处理具有多个独立大信号的混频器电路，但它通过采用周期性AC分析和时域-频域
方法可以分析混频器的小信号转换增益、噪声和交调特性。与ADS相比，SpectreRF的计算速度
较慢，但它与Cadence的后端版图设计和印证工具集成在一起，采用无隙衔接的接口，故没有数
据类型转换问题，进行后端版图设计和印证时非常方便。

§4.3 CMOS射频集成电路实现的难点

传统的射频无线通信系统是由各种各样的分立元件组成的，这些分立元件包括电容、电感、

电阻、无源滤波器以及分立电子管或者晶体管。这种通信系统体积大、价格贵、功耗高，不能满

足人们对低成本、低功耗和高容量的要求，从而限制了射频无线通信系统的普及和进一步发展。

随着个人通信系统的发展，人们对便携性和耐用性的要求越来越高，对降低成本的要求也越来越

强烈。随着集成电路技术的不断发展，采用集成电路技术来实现集成射频系统已经成为了可能。

在硅CMOS、BiCMOS、Bipolar、砷化镓、异质结（HBT）、SiGe等众多工艺中，由于
硅CMOS工艺最为成熟，成本最低，应用也最为广泛，更由于绝大多数射频收发机的基带处
理部分都是用CMOS工艺实现的，为了实现单芯片的无线收发机，必须采用CMOS工艺来同时
实现射频部分和基带处理部分，这使得硅CMOS射频集成电路成为了一种发展趋势。而且随
着CMOS深亚微米技术的发展，现代CMOS工艺已经可以满足射频电路的要求，主要表现在：
一、晶体管栅长不断缩小，晶体管的特征频率和截止频率不断提高，使得晶体管已经可以正常工

作在射频频率范围内（例如，0.18µm工艺NMOS晶体管的截止频率已经达到了30GHz左右）；
二、随着工艺的不断完善，射频电路所需要的无源元件（电阻、电容和电感，甚至包括变换器）

已经可以在芯片上实现，而且它们的品质已经达到或者接近达到射频电路的要求。随着人们对集

成无源器件研究的深入，这些无源器件的性能将会有更大的提高；

三、封装技术的发展，使得由于封装引起的寄生效应逐步缩小，电学性能和热学性能都有了很大

的提高。 所有这些都使得硅CMOS射频集成电路成为了一种发展趋势。

但是，由于硅CMOS工艺的固有缺陷，采用硅CMOS工艺来实现射频集成电路存在很多的挑
战，主要表现在以下几个方面：

一、与工作频率相比，晶体管的特征频率和截止频率不是特别高。一般说来，晶体管的工作频率

应该低于晶体管截止频率的1/10，对于0.18µm的CMOS工艺，其截止频率约为30GHz，则其工作
频率应该低于3GHz，但一些射频应用都已经超出了这个频率范围。当然，随着深亚微米技术的
发展，晶体管的特征线宽不断缩小，晶体管的特征频率和截止频率不断提高，这方面的限制会放

松。

二、缺乏准确的射频晶体管模型。当晶体管工作于射频条件下时，寄生效应会极大地影响晶体管

的性能，这时晶体管的性能与普通晶体管模型已经不相符了，必须使用射频模型。由于寄生效应

与工艺和版图直接相关，这类模型一般依赖于芯片制造厂家提供。但目前很多芯片制造厂家并不

提供这类模型，即使少数厂家提供了晶体管的射频模型，这些模型也都是对实际生产出的有限个

元件测试所得S参数进行拟合得到的。由于拟合元件数量有限，这些模型只具有有限的准确度。

另外，由于S参数测试只针对两端口网络，对于MOS晶体管等多端口器件，一般将其简化为两端
口网络。比如，射频电路最常用的NMOS管射频模型，就只是对栅极和漏极进行两端口S参数测

试，然后对测试结果进行拟合得到的，测试过程中，晶体管的源端和体端都连接到地。在实际电

路中，很多NMOS晶体管的源端和体端并不接地，而很有可能接到随时间变化的交流信号上，这
样就使得模型描述的晶体管行为与晶体管的实际行为并不一致，造成仿真结果和测试结果存在偏
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差，特别是其源极是一个LC谐振回路的时候，这种偏差将更加明显。

三、相比于其它工艺，MOS晶体管的 1
f噪声对电路的影响加大，而且由于测试的困难，厂家很难

给出准确的射频噪声模型。

四、缺乏高质量的无源器件和准确的无源器件模型。由于衬底损耗的影响，使得集成无源元件

（特别是电感）的品质因子都很低，对于某些要求较高的应用，采用集成无源元件很难满足系统

要求。而且，芯片制造厂家也很少给出（或仅给出少数）准确的无源元件模型，从而给芯片设计

带来困难。

五、衬底损耗问题。CMOS工艺的衬底不是理想的地平面，一般将其等效为一个电阻性网络，它
通过电容性耦合给集成电路各元件及连线带来损耗。特别是在深亚微米技术下，衬底都采用外延

性衬底，衬底损耗将更加严重。

六、衬底噪声耦合问题。在CMOS工艺中，各个元器件都共用同一个衬底。由于衬底不是理想的
地平面，使得各个模块之间会通过衬底互相干扰，特别是数字部分对模拟、射频部分的影响尤其

严重。由于CMOS工艺没有提供很好的隔离措施，使得采用CMOS工艺来实现集成无线收发机存
在很大的挑战。

七、ESD问题。我们知道，集成电路的输入、输出端都应该有ESD保护电路，以保护内部核心电
路不受静电的影响。在正常工作条件下，ESD保护电路都不工作，不会影响低频电路的性能。但
当工作频率提高时，由于寄生效应的影响，这些ESD电路所引入的寄生效应会直接影响射频电路
的性能。如何设计一个能很好防护静电而又不会影响射频电路性能的ESD电路，也是CMOS射频
集成电路设计所面对的一个挑战。
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习题

1. 试推导非线性系统的输入1dB压缩点、输入三阶交调点和输入二阶交调点之间的关系（不考
虑阻塞信号的影响）。

2. 从噪声因子的定义出发，证明式4-36。

3. 从三阶交调点的定义出发，证明式4-37和式4-38。
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4. IEEE 802.11b无线局域网标准规定，当采用数据率为11Mbps的CCK调制方式时，接收机的
误帧率（FER）应该小于8× 10−2，。在保证这样的误帧率的情况下，接收机的最小输入信

号功率为-76dBm，最大输入信号功率为-10dBm。若假设接收机的输入信噪比（SNRmin）

为10dB就能满足服务质量的要求，试计算满足该标准要求的无线接收机的噪声系数、输
入1dB压缩点和输入三阶交调点。
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第五章 集成无源元件

与数字集成电路和低频模拟集成电路不同，射频集成电路广泛使用无源元件，某些调谐电路

还会用到有容抗管。理解集成无源元件的基本特性，对于设计射频集成电路来说是非常重要的。

在集成电路中，无源元件与电路的其它器件集成在同一个芯片上。由于受到工艺的限制，集成无

源元件的性能远低于分立元件，而且对射频集成电路来说，电路性能在很大程度上受限于无源元

件。因此在工艺允许的情况下，通过尺寸或者版图设计尽可能地提高集成无源元件的性能，对于

射频集成电路来说具有特别重要的意义。在本章，我们将分析射频集成电路中常用集成无源元件

（电阻、电容、电感和变压器）的基本特性，并讨论如何给它们建立SPICE模型。我们还将讨论
片上集成电感的优化问题。

§5.1 电阻

电阻是一类非常常见的无源元件，在集成电路中得到广泛应用。它的阻值可以粗略估计为

R = R¤
L

W
(5-1)

其中，R¤为电阻条的方块电阻，L、W为电阻条的长度和宽度，它们的比值称为该电阻条的方

数。式5-1仅是对电阻条实际阻值的一个粗略估计。由于电阻条存在引出端，长电阻条存在拐角，
扩散区电阻还存在横向扩散，因此要根据实际情况对式5-1 给出的阻值进行修正。

一、端头修正

因为在端头处电力线会发生弯曲，而且从引线孔流入的电流，绝大部分是从引线孔正对着电

阻条的一边流入，因此要对式5-1给出的阻值进行修正，称为端头修正，并引入端头修正因子k1表

示整个端头对电阻总方数的贡献。根据电阻条的宽度和端头形状，k1在0 到0.9之间取值。

二、拐角修正

某些电阻的阻值很大，在设计版图时，需要将它们设计成如图5-1所示的折叠形式，这时拐角
处的电力线是不均匀的，需要引入拐角修正因子k2对式5-1给出的阻值进行修正。对于如图5-1所
示的直角弯头，每个拐角对总电阻方数的贡献约为0.5，即k2 = 0.5。

1L

2L

3L

4L

5LW

W

54321 LLLLLL ++++=

图图图 5-1 有拐角的电阻

三、横向扩散修正

对于扩散区电阻来说，由于存在横向扩散，电阻条的有效宽度与版图设计时的宽度是不一样

的，需要引入横向扩散修正因子m对式5-1进行修正。修正后的电阻条有效宽度为
Weff = W + m · xjc (5-2)
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其中，xjc为扩散区的结度。端头修正因子m的取值一般约为0.55。

考虑到以上修正因素后，集成扩散区型电阻条阻值的计算公式为

R ≈ R¤

(
L

W + m · xjc
+ 2k1 + nk2

)
(5-3)

其中，n为拐角的数目。非扩散区型电阻条阻值的计算公式为

R ≈ R¤

(
L

W
+ 2k1 + nk2

)
(5-4)

两者之间的差别在于非扩散区型电阻条不会发生横向扩散，因此不需进行横向扩散修正。

在CMOS工艺中，常见的集成电阻条类型包括多晶硅电阻、扩散区电阻、阱电阻和互连线电
阻，它们的特点总结于表5-1中。
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除此之外，工作于线性区的MOS晶体管也可以作为一个电阻。在一阶近似下，工作于线性区
的长沟MOS晶体管的沟道电阻为

rds ≈
[
µCox

W

L
[(VGS − VT)− VDS]

]−1

(5-5)

其中，µ为载流子迁移率，Cox为单位面积栅氧化层电容，W、L分别为晶体管的沟道长度和沟道

宽度，VGS、VDS 分别为晶体管的栅源电压和漏源电压，VT为晶体管的阈值电压。MOS晶体管作
电阻具有两个优点：第一，单位面积电阻的阻值很高，实现大电阻可以节省芯片面积；第二，电

阻阻值可以由VGS来控制，某些电路利用这种特性可以实现自动增益控制。但从式5-5 可以看出，
这种电阻与VDS、VGS都有关系，是一类非线性电阻；这种电阻还会受到载流子迁移率和晶体管阈

值电压的影响，因此电阻精度很低，温度系数也高。这些缺点使得MOS管作电阻的应用受到限
制，但采用某些电路设计技术（如线性化技术、片上自校准技术等〕后，这种类型电阻的性能可

以得到大幅度提高。

§5.2 电容

电容是另一类常见的无源元件，在CMOS工艺中，常见的电容类型包括pn结电容、MOS电
容、MIM电容、多晶硅电容和互连线电容等。

pn结电容完全和标准数字CMOS工艺兼容，它可由n型有源区和p型衬底、p型有源区
和n阱、n阱和p型衬底构成。pn结电容的电容量会随外加电压的变化而变化。当pn结反偏时，电
容量可用下式表示

Cj ≈ Cj0

(1− VF/φ)n
(5-6)

其中，Cj0为pn结零偏时的电容量，VF为pn结上的正向电压，φ为pn结的内建电势，n为与掺杂

情况相关的参数（当pn结为突变结时，n ≈ 1/2；当pn结为缓变结时，n ≈ 1/3〕。当pn结正偏
时，pn结电容实际上是一个扩散电容，电容量约为零偏时电容量的2-3倍。

MOS电容是由金属（或者多晶硅）、氧化层和衬底构成的电容。在标准数字CMOS工艺
中，MOS晶体管的栅电容即是MOS电容，故MOS电容与标准数字CMOS工艺兼容。MOS电容的
单位面积电容量较大（(1～5)fF/µm2），一般用来实现大电容量的集成电容。但MOS电容的电
容量会随所加栅压的变化而变化，如图5-2所示。 当栅压由小到大变化时，MOS电容会经历积累

0 V+V−

iC

VC −

图图图 5-2 MOS电容的理想C-V曲线

区、耗尽区、弱反型区、中等反型区和强反型区六个工作区域。在积累区，氧化层下的衬底表面
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会积累一薄层高浓度的载流子（与衬底掺杂类型相同〕，使得MOS电容上的电压变化所导致的电
荷变化主要集中于衬底表面，因此，这时的MOS电容与普通的平行板电容器具有相同的特性。若
假设氧化层厚度为di，氧化层相对介电常数为εi，则MOS电容的电容量为

Ci =
ε0εi
di

(5-7)

在耗尽区，MOS电容由氧化层电容Ci和衬底中的耗尽层电容CD串联而成，即

1
C

=
1
Ci

+
1

CD
=

di

εiε0
+

(
εsε0eNA

2Vs

)−1/2

(5-8)

其中，εs为衬底的相对介电常数，NA为耗尽层的电荷密度，Vs为MOS电容的表面势，它与所
加偏压有关，当外加偏压增加时，MOS电容的电容量会减小。但当外加偏压增加到一定程
度后，MOS电容将进入反型区，这时电容量又将随外加偏压的升高而升高。当外加偏压大
于MOS电容的阈值电压时，MOS电容进入强反型区，在氧化层下的衬底中形成一个高浓度的反
型层，这时MOS电容上的电压变化所导致的电荷变化又主要集中于衬底表面，单位面积的电容量
回到Ci。在实际应用中，一般将MOS电容偏置于强反型工作区，这时可以得到最大的电容密度。

在某些CMOS工艺中，可能还会提供MIM（Metal-Insulator-Metal〕电容。这种电容实际上
是一个平行板电容器，它一般由最顶层金属和插在最上面两层金属之间的特殊金属层（该金属层

只能用来构成MIM电容，不能用来作互连线〕构成，如图5-3所示，两金属层相隔很近，中间填
充高介电常数的介质，因此MIM电容的电容密度很大，寄生效应也小，是一类性能非常优良的电
容器。但由于MIM电容需要特殊工艺，与标准数字CMOS工艺并不兼容。某些CMOS工艺可能还
会提供双层多晶硅，这时也可以利用双层多晶硅来形成高质量、高密度的电容器，同MIM电容一
样，双层多晶硅电容也与标准数字CMOS工艺不兼容。

MTMTMT

MT-1 MT-1

CTM

介质层

氧化物绝缘层

电容上极板

电容下极板

图图图 5-3 MIM电容的结构

另一类常被忽略的电容是互连线的寄生电容。当工作频率较低时，互连线的RC延迟对电路

的性能影响很小；但当工作频率升高时，时钟周期缩短，互连线的RC延迟对电路性能的影响就

开始显现出来。为了准确地估计电路的性能，就必须将互连线的RC延迟考虑进去，这时就有必

要计算互连线的寄生电容。

图5-4给出了计算互连线的寄生电容时可能遇到的三种结构。 在第一种结构中，一个无限大
的导体平面上有一根互连线（图5.4(a)〕。该互连线的单位长度寄生电容量可用如下的经验公式
来计算

C ≈ ε

[
W

H
+ 0.77 + 1.06

[(
W

H

)0.25

+
(

T

H

)0.5
]]

(5-9)

其中，ε为互连线和导体平面之间填充介质的介电常数，W为互连线的宽度，T为互连线的厚

度，H为互连线和导体平面之间的间距。该公式的第一项是互连线与导体平面之间的平行板电

容，剩下的两项则为互连线的边缘电容。该经验公式非常简单，但却具有很高的准确度（误差小

于1%）。一般说来，互连线与导体平面之间的平行板电容在互连线的总寄生电容中只占一小部
分（当W/H较小时，平行板电容所占的比例小于1/4；当W/H较大时，平行板所占的比例也只能

达到1/2），而边缘电容则在总寄生电容中占有相当比例。由于互连线的边缘电容随W的变化比
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W

H

T

(a) 第一种互连线结构

W

1H

T

2H

(b) 第二种互连线结构

W

T

H
SS

(c) 第三种互连线结构

图图图 5-4 三种互连线结构

较平缓，而互连线的寄生电阻则随着W的增大呈比例下降，故增大互连线的宽度可以减小互连线

的RC 延迟。

在第二种结构中，两个无限大的导体平面之间有一根互连线（图5.4(b)〕。由于互连线边缘
场的幅度没有变化，仅进行了重新分布，故这根互连线的寄生电容不是它与两个导体平面的寄生

电容的简单叠加。我们可以使用下面的公式来计算这根互连线的单位长度寄生电容

C ≈ ε


W

(
1

H1
+

1
H2

)
+ 0.77 + 0.891




(
W

H1
+

W

H2

)0.25

+

[(
T

H1

)2

+
(

T

H2

)2
]0.25





 (5-10)

其中，H1、H2为互连线与两个导体平面的间距。该公式可以这么理解：总寄生电容由平行板电

容和边缘电容两部分组成，平行板电容是互连线与两个导体平面之间的平行板电容的简单叠加，

而边缘电容则是互连线与两个导体平面之间的边缘电容的指数平均（f(x1, x2) =
[

xn
1 +xn

2
2

]1/n
，其

中n = 4）。

在第三种结构中，一个无限大的导体平面上有多根互连线（图5.4(c)〕。中间一根互连线与
两边的互连线之间都有耦合电容，考虑到这一点，可以将中间那根互连线的单位长度寄生电容表

示为

C = Csingle + 2Cmutual (5-11)

其中

Csingle ≈ ε

[
1.15W

H
+ 2.8

(
T

H

)0.222
]

(5-12)

Cmutual ≈ ε

[
0.03

W

H
+ 0.83

T

H
− 0.07

(
T

H

)0.222
] [

S

H

]−1.34

(5-13)

S为互连线之间的间距。
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我们也可以利用互连线之间的寄生电容来构成高线性度的金属电容，最常用的结构是采用如

图5-5所示的“夹心”电容结构，总电容是各层金属之间的平行板电容之和，最底层金属与衬底之
间的电容C1是金属电容的寄生效应。这种电容具有很高的线性度，在需要高线性度、小电容量的

电容时，可以考虑使用这种电容。

衬底

M1

M2

M3

M4

M5

M6

1C

2C

3C

4C

5C

6C

A

B

∑
=

=
6

2
total

i
iCC

1C

A

B

等效电路

图图图 5-5 “夹心”金属电容

从前面的讨论可以看出，pn结电容和MOS电容的电容量都会随着外加偏压的变化而变化，它
们的这种特性可以用于可调谐电路中来改变电路的谐振状态，这时这类器件被称为容抗管。由于

容抗管在射频集成电路中应用很广，在后面我们将进行详细讨论。

§5.3 电感

在射频集成电路中，电感是一种很重要的无源元件，图5-6给出了电感的典型应用。图5.6(a)
中电感和电容一起组成窄带阻抗匹配网络，将第二级放大器的输入阻抗变换到与第一级放大器的

输出阻抗匹配，这类匹配网络可以应用于低噪声放大器、功率放大器、混频器等需要阻抗匹配的

电路中；图5.6(b)中电感和电容一起形成谐振网络，给共源放大器提供负载，与电阻负载相比，
谐振负载引入的噪声小，功耗小，提供的负载量大，并且具有一定的滤波作用；图5.6(c)中电感
作为串联反馈元件，与源简并电阻相比，使用源简并电感引入的噪声小，不会降低晶体管的电压

摆幅，而且还可以在放大器的输入端实现阻抗匹配功能；图5.6(d)中电感和电容一起组成低通滤
波器，与有源滤波器相比，无源滤波器的工作频率高，动态范围大，噪声小，功耗低。

(a) 窄带阻抗匹配

DDV

(b) 谐振负载 (c) 串联反馈 (d) 低通滤波

图图图 5-6 射频集成电路中电感的典型应用

射频集成电路中常用的电感可以分为两种类型：片上平面螺旋型电感和键合线电感。前者由
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金属连线在硅衬底上一圈圈绕制而成，由于受到衬底损耗和金属线寄生阻抗的影响，片上平面螺

旋型电感的品质因子都不高（一般小于10）；后者是利用芯片封装时的键合线来形成电感，这类
电感的品质因子很高（50～100），但电感量难以精确控制。除无源电感外，还可以利用有源电
路来合成等效电感，但有源电感存在噪声大、失真严重、功耗大等缺点，只能应用于某些对性能

要求不高的应用中。

§5.3.1 片上平面螺旋型电感

片上平面螺旋型电感是由金属连线在硅衬底上一圈圈绕制而成的，最简单的结构如图5-
7(a)所示，这是最普遍支持的版图格式；在一些支持非90度拐角的版图设计工具的支持下，也可
以采用如图5-7(b)所示的正八边形结构和如图5-7(c)所示的正六边形结构；图5-7(d) 给出了一种理
想圆形电感结构，一般说来，理想圆形结构的电感具有更高的品质因子，但绝大多数的版图设

计工具并不支持这种格式，只能采用正六边形、正八边形等形状来近似；为了在硅衬底上制作

电感，工艺应至少能够提供双层金属走线，一层金属走线形成螺旋型电感（一般用最顶层金属

线），另一层金属走线将中心的电感端头引到电感外，以利于与其它电路的连接。但在对电感的

品质因子要求不高的情况下，也可用多晶硅层来将中心的电感端头引出。

W

W

W W

S S

S S

ind ind

ind
ind

outd

outd

outd
outd

(a)
(b)

(c)
(d)

图图图 5-7 片上平面螺旋型电感的结构

采用标准CMOS工艺实现的片上平面螺旋型电感的品质因子都较低，一般在10以下，这是由
于片上电感存在各种非理想因素引起的。这些非理想因素包括：（一）形成电感的金属线有限的

电导率引起的损耗，高频时由于趋肤效应和其它的磁场效应而使得这种损耗更加严重；（二）高

频时非绝缘的衬底和电感之间的电磁场相互作用引起的损耗。在现在的标准CMOS工艺中，衬底
的电阻率一般都很低，衬底损耗将成为限制片上电感质量的主要因素；（三）金属层和衬底之间

存在寄生电容，形成电感的金属线之间也有边缘电容，这些电容限制了片上电感的自谐振频率。

为了克服或者减少这些非理想因素的影响，在工艺上可以采用各种各样的办法。例如，为
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了减少金属线的损耗，可以加大金属线的厚度或者使用电阻率更低的铜导线；为了减少衬底的

影响，可以加大电感与衬底之间的氧化层的厚度、采用轻掺杂衬底或者使用绝缘衬底（SOI工艺
或者单独将电感下的衬底掏空并填充绝缘材料）。这些工艺都与标准CMOS工艺不兼容，会使得
成本增加。更好的办法是在标准CMOS工艺的支持下，通过对片上电感进行优化来提高电感的质
量，例如，采用串并联多层金属来制作电感以减少金属线的损耗；采用最顶层金属线来制作电感

以减少衬底损耗；在电感下使用最底层金属或者多晶硅制作的如图5-8所示的接地隔离层来将电感
和衬底隔离，减小衬底损耗（采用图5-8所示隔离层模式可以避免隔离层中出现涡流损耗）；还可
以通过一定的几何尺寸优化来提高电感的质量，这些在下文中将有更进一步的论述。

接地金属线

图图图 5-8 接地隔离层

在对电感的各种损耗机制有了比较深入的理解后，人们提出了电感的SPICE模型。图5-
9给出了最广泛使用的一种电感模型，该模型由三个子网络组成（即图5-9中所示的三个虚
线框），以Y参数分别表示为YL、YSUBin和YSUBout。在图中，COXin和COXout代表了电感的金

属线与衬底之间的氧化层电容，CSUBin和CSUBout代表了电感的金属线与衬底之间的耦合电

容，RSUBin和RSUBout代表了电感和衬底之间的电场耦合所引入的损耗。L代表了该电感的电感

量，CP 是电感的两层金属线交叉时形成的氧化层电容，RS代表了金属线有限的电导率所引入的

损耗，Reddy代表了衬底所引入的损耗。

LSR

PC

OXinC OXoutC

SUBinC SUBinR SUBoutC SUBoutR

PORT 1 PORT 2

LY

SUBinY SUBoutY

eddyR

图图图 5-9 片上平面螺旋型电感模型
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目前有三种方法可以得到模型中各种参数的数值，一种方法是从实际测量结果中提取，这种

方法要求先制作出电感，经过测量和参数提取过程后才能得到所需要的数值；另一种方法是利用

电磁场模拟软件对片上电感进行电磁场分析，这种方法不需要实际制作出电感，但是这些模拟软

件的运算量很大，需要耗费大量的运算资源；第三种方法是使用分析化方法，该方法便于快速的

手工设计，在对实验结果大量总结的基础上，人们给出了各个参数的解析表达式，尽管这些表达

式是粗略的，但是他们在一定程度上反应了电感的实际行为，应用这些表达式，可以在芯片流水

或者进行电磁场分析前对电感进行优化，在较短的时间内得到性能很好的在片电感。

应用第一种方法时，一般先制作出实际电感，然后对电感进行测量，得到S参数。这些S参数

都包括了焊盘的影响，为了提取模型参数，应该将焊盘的影响去掉，这就是器件校准问题。实际

测量中可以使用两种校准结构，如图5-10所示，其中G-S-G结构是最常用的校准结构，这是由于
衬底接地隔离有效地减少了输出和输入焊盘之间的衬底耦合。 参数提取的第一步是从没接电感的

待测器件

端口1 端口2

衬底

接地

地

端口1

端口2

地 地

地 地

待测

器件

衬
底

接
地

衬
底

接
地

（a）S-G结构 （b）G-S-G结构

图图图 5-10 焊盘的校准结构

焊盘测量出焊盘本身的S参数，再测出含电感的焊盘的S参数，然后将两个S参数都变换成导纳参

数，并从含电感的那次测量结果中去掉焊盘本身的贡献，得到电感的本征导纳参数Y，则有

YL = −Y12 (5-14)

YSUBin = Y11 = Y12 (5-15)

YSUBout = Y22 + Y12 (5-16)

最后利用拟合程序得到电感模型中的各种参数。这种方法得到的模型参数只适用于特定的电感，

当电感的几何参数改变时，必须重新进行流片制作、测试和参数提取。这种方法所得到的模型参

数最准确，但所花代价也最大。

随着计算机技术和EDA软件技术的发展，应用电磁场模拟软件对片上电感进行电磁场分析，
从而确定电感的模型参数得到了越来越多的应用。这种方法不需要实际制作出电感，仅需进行电

磁场分析就可得到具有很高精度的模型参数，但由于电磁场分析要求解Maxwell方程，需要进行
大量的计算，会耗费大量的计算机资源，而且，电磁场分析也是针对特定电感进行的，一般不能

对电感进行优化（即使某些软件提供优化工具，这类工具也仅是计算各种不同参数的电感，然

后从结果中挑一个最优的结果，所需的运算量是巨大的）。现在已经有多种电磁场分析工具，

其中Ansoft 公司提供的HFSS软件是比较好的一种，它可分析各种结构的电磁场分布，并可提供
电感的S参数。ASITIC是由A.M. Niknejad开发的免费电磁场分析软件，可以分析电感和变换器
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的电磁场分布，并可将结果拟合成SPICE模型输出，按照精度的要求，可以选用多个不同的算
法，当然所花费的运算资源也是不一样的。为了全面的了解片上平面螺旋型电感的行为，我们

用ASITIC对电感在各种条件下进行了研究，除非有特殊说明，所使用的工艺都是Philips半导体
公司的标准BiCMOS工艺，其工艺参数见表5-2。

表表表 5-2 Philips半导体公司的标准BiCMOS工艺参数

衬底厚度 675µm 第一层（最底层）金属厚度 0.4µm

衬底电阻率 200Ω · cm 第一层金属表面电阻 100mΩ/¤
外延层厚度 1µm 第二层金属厚度 1.0µm

外延层电阻率 0.085Ω · cm 第二层金属表面电阻 50mΩ/¤
氧化层厚度 50µm 第三层（最顶层）金属厚度 1.27µm

第三层金属表面电阻 33mΩ/¤

1. 衬衬衬底底底掺掺掺杂杂杂程程程度度度对对对片片片上上上电电电感感感的的的影影影响响响 衬底对片上电感的性能有很重要的影响，它可通过三种
方式引入损耗：电场耦合引入的位移电流引起的损耗、磁场耦合在衬底中引入的涡流引起的损

耗和电磁场辐射引起的损耗（在射频电路中，第三种损耗一般可以忽略不计）。衬底损耗与衬

底掺杂程度有很密切的关系，当衬底轻度掺杂时（衬底掺杂浓度小于1013atoms/cm3，电阻率大

于10kΩ · cm），衬底引入的损耗很小，电感的性能主要由金属线引入的损耗决定；当衬底重掺杂
时（衬底掺杂浓度大于1020atoms/cm3，电阻率小于0.001kΩ · cm），衬底引入的损耗将成为决定
电感性能的主要因素。现代标准CMOS工艺一般采用外延型衬底，衬底电阻率很小，衬底引入的
损耗限制了集成片上电感的品质因子。

图5-11是在相同的工艺和版图条件下对两种不同电阻率衬底的模拟结果，衬底电阻率分别
为0.01Ω · cm和20Ω · cm。从图中可以看出，低频时衬底掺杂程度对电感的影响很小，但当频率升
高时，重掺杂的衬底对电感有很重要的影响，它不仅减小了在片电感的电感量，而且还引入很大

的损耗，严重地限制了电感的品质因子。

(a) 衬底掺杂程度对电感量的影响 (b) 衬底掺杂程度对品质因子的影响

图图图 5-11 衬底掺杂程度对片上电感的影响

2. 不不不同同同金金金属属属层层层对对对电电电感感感的的的影影影响响响 随着集成电路的规模越来越大，片上元件之间的互连问题日益突
出，现代的标准CMOS工艺一般都采用多层金属布线来缓解这个问题。这使得制作电感时有了更
多的自由度，可以使用不同的金属层来制作电感，使用不同的金属层制成的电感在性能上有很大

差别。图5-12 是在相同的工艺和版图条件下，对不同金属层制成的电感的模拟结果（M3是最顶
层金属，M1是最底层金属）。从图中可以看出，使用最顶层金属来形成电感可以提高电感的品质
因子。其原因有两方面：最顶层金属的电阻率相对较小，可以减少金属线本身的寄生阻抗；最顶

层金属与衬底之间相隔最远，可以减少衬底与电感之间的电磁场耦合在衬底中引入的损耗。
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(a) 不同金属层对电感量的影响 (b) 不同金属层对品质因子的影响

图图图 5-12 不同金属层对片上电感的影响

3. 金金金属属属层层层串串串并并并联联联对对对电电电感感感的的的影影影响响响 在现代标准CMOS工艺的支持下，可以将不同金属层形成的电感
相互串联或者并联来提高电感的品质因子。图5-13是在相同的工艺和版图条件下，对不同金属层
相互串并联形成的电感的模拟结果。从图中可以看出，M3和M2并联时，虽然在片电感的电感量
略有下降，却可以得到最高的品质因子，这是由于金属层并联相当于使金属的厚度增加，减小了

电阻率。两层金属串联虽然可以增大在片电感的电感量，在低频下也可以提高电感的品质因子，

但高频下出现的趋肤效应和其它磁场效应将使得电感品质因子很快下降。而使用所有金属层串并

联来形成电感将严重地恶化电感的性能，这主要是由于使用最底层金属时电感与衬底之间的距离

很近，它们之间的电磁场耦合将引入很大的损耗，限制了电感的性能。

(a) 金属层串并联对电感量的影响 (b) 金属层串并联对品质因子的影响

图图图 5-13 金属层串并联对片上电感的影响

4. 接接接地地地隔隔隔离离离层层层对对对电电电感感感的的的影影影响响响 在现代的标准CMOS工艺条件下，衬底引入的损耗很大，使得片上
电感的品质因子很低，限制了片上电感的性能。为了在与标准工艺兼容的情况下提高片上电感的

品质因子，可以使用接地隔离层，它可有效地提高电感的品质因子（尤其是在重掺杂衬底的情况

下），并且对工艺不作任何特殊要求。接地隔离层一般采用最底层金属或者多晶硅，为了防止隔

离层中产生镜像涡流，一般将隔离层设计成如图5-8所示的结构。图5-14是在相同的工艺和版图条
件下，对使用接地隔离层和不使用接地隔离层两种情况下的模拟结果。从图中可以看出，使用隔

离层虽然减少了片上电感的电感量，但是提高了电感的品质因子。由于这是在衬底中等掺杂情况

下进行的模拟，所以对品质因子的改善幅度不是很大，当衬底重掺杂时，使用接地隔离层可以大

幅改善片上电感的品质因子。使用接地隔离层除了会降低电感的电感量外，还会降低电感的自谐

振频率，这是在使用隔离层时必须注意的问题。

5. 版版版图图图尺尺尺寸寸寸对对对电电电感感感的的的影影影响响响 为了在现代标准CMOS工艺条件下制备出高质量的电感，最常采用的
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(a) 接地隔离层对电感量的影响 (b) 接地隔离层对品质因子的影响

图图图 5-14 接地隔离层对片上电感的影响

方法是对电感的几何尺寸进行优化。图5-15是在相同的工艺条件下，只改变要优化的几何参数，
在工作频率为1.8GHz时的模拟结果。由图5.15(a)可以看出，在中等惨杂衬底的工艺条件下，刚开
始增加边长时不仅可以增加片上电感的电感量，而且可以增加电感的品质因子。但是这是以增加

面积为代价的，而且品质因子的增加率在慢慢变低，可以预期，进一步增加边长时，品质因子将

下降，这是由于增加面积会增加衬底损耗。一般说来，应该在保证所需电感量的前提下，使用最

小边长的电感。图5.15(b)表明随着金属线宽度的增加，片上电感的电感量急剧下降，而品质因子
则增加很少，这主要是由于金属线在高频下会产生趋肤效应和其它磁场效应，增加金属线的宽度

只会导致金属线之间的互感减小，减小了电感量，而金属线的寄生阻抗并不会显著降低，这说明

增加金属线的宽度对片上电感品质因子的改善作用是有限的，在设计中应该使用适当的金属宽

度。图5.15(c)说明增加金属线之间的间距使得片上电感的电感量和品质因子都急剧地减少，故在
设计中应使用工艺允许的最小间距。而图5.15(d)则说明，刚开始增加金属线的圈数时，可以很快
地增加片上电感的电感量和提高电感的品质因子，但是在增加到一定量后，电感量基本不再增

加，而品质因子则开始下降。这是由于磁场引起的涡流在电感中心最强，而靠近中心的金属圈由

于面积小，对电感量的贡献有限，但由于涡流却会给电感引入极大的损耗，这就是在设计中普遍

采用空心螺旋型电感的原因。图中品质因子曲线的折叠式起伏是由于使用非整数圈数（0.25的倍
数）引起的。

通过以上模拟结果，可以总结出设计片上螺旋型电感应该遵循的准则：

1. 限制形成电感的金属线的宽度。这是因为在一定的电感量的要求下，增加金属线的宽度将
要求占用更多的芯片面积。芯片面积增加，各种损耗也就相应地增大。而且由于趋肤效

应，增加金属线的宽度并不会显著地降低金属线的寄生阻抗。

2. 金属线之间保持工艺允许的最小间距。金属线之间使用最小间距可以增加两金属线之间的
互感，从而增加电感量，并且缩小了占用的芯片面积，降低了各种损耗。

3. 使用空心螺旋型电感。由于高频时产生的涡旋电流在中心处引入很大的损耗，而靠近中心
的金属线对电感的电感量贡献很少，为了获得高品质因子，就必须把中心空出来（实验表

明图5-7中din : dout ≈ 1 : 3电感性能近似达到最优。

4. 尽可能减少电感占用的芯片面积。这是为了减少电感与衬底之间的耦合所造成的损耗。当
采用重掺杂衬底时，减少面积是至关重要的。

5. 使用最顶层金属来制作电感。这将加大电感和衬底之间的距离，可以减少氧化层引入的电
容并降低衬底损耗。
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L

Q

(a) 边长对片上电感的影响

L

Q

(b) 金属线宽度对片上电感的影响

L

Q

(c) 金属线之间的间距对片上电感的影响

L

Q

(d) 金属线圈数对片上电感的影响

图图图 5-15 几何尺寸对片上电感的影响

6. 使用串、并联结构来增加电感量和提高品质因子。一般说来，采用并联结构好于串联结
构。

7. 使用接地隔离层。接地隔离层可以将衬底和电感隔离，降低了衬底和电感之间的电磁场相
互作用，可以提高电感的品质因子。

利用分析化方法来得到电感模型参数是一种非常快速的方法，可用于电感的初步设计中，而

且利用这种方法可以进行电感的优化，在较短的时间内设计出最优的电感。这种方法得到的模型

参数仅是粗略的，一般还需要用电磁场分析方法或者实际制作电感来进行校准。应用分析化方法

的核心就是推导出各个参数的解析表达式，这些表达式的推导依赖于对片上电感的损耗机制的理

解和实验结果的大量总结，在此不进行详细的论述，仅给出其结果。

片上电感的电感量可以用以下公式计算

L = K1µ0
n2davg

1 + K2ρ
(5-17)

其中，ρ = (dout−din)/(dout +din)，davg = 0.5(dout +din)，n为金属线的圈数，din、dout如图5-7所
示，K1、K2与片上电感的版图有关，对不同形状的电感，K1、K2的取值如表5-3 所示。 该表达
式给出的结果与用电磁场分析方法得到的结果的典型误差在(1～2)%之间，一般不超过3%，该表
达式给出的结果与实际测量结果的误差与用电磁场分析方法得到的结果与实际测量结果的误差接

近。

金属线的寄生串联阻抗RS可以用考虑到趋肤效应后金属线的电阻公式来估计

RS ≈ l

W · σ · δ(1− e−t/δ)
(5-18)
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表表表 5-3 片上电感的电感量计算公式中的系数K1、K2

Layout K1 K2

Square 2.34 2.75

Hexagonal 2.33 3.82

Octagonal 2.25 3.55

其中，l为构成电感的金属线的长度，σ为金属线的导电率，δ为金属线的趋肤深度，t为金属线的

厚度。

而衬底损耗的等效串连电阻可以用下式来估计

Reddy ≈ σsub

4e
(µnf)2d3

avgρ
0.7z−0.55

n,ins z0.1
n,sub (5-19)

其中，σsub是衬底电导率，e = 2.7182818 · · ·是自然数，zn,ins是对davg归一化之后的螺旋型电感与

衬底之间绝缘层的厚度，zn,sub是对davg归一化之后的衬底趋肤深度。从上式可以看到，减小电感

的尺寸（davg）可以大幅度减小衬底引入的损耗。

并联电容CP可以表示为

CP = n ·W 2 · εox
tox

(5-20)

其中，tox为片上电感两层交叉金属线之间的氧化层厚度，εox为该氧化层的介电常数。

COXin和COXout可以表示为

COXin = COXout = W · l · εSUBox

tSUBox
(5-21)

其中，tSUBox为电感和衬底之间的氧化层的厚度，εSUBox为该氧化层的介电常数。

衬底损耗RSUBin和RSUBout的表达式为

RSUBin = RSUBout ≈ 2
W · l ·GSUB

(5-22)

其中，GSUB是一个拟合参数，其典型值为10−7S/µm2。

CSUBin和CSUBout的表达式为

CSUBin = CSUBout ≈ W · l · CSUB

2
(5-23)

其中，CSUB也为拟合参数，其典型取值范围为10−3fF/µm2～10−2fF/µm2。

同匹配网络一样，片上电感的品质因子定义为等效模型的谐振频率与3dB带宽之比。在实际
应用中，片上电感的内部端口一般接交流地，这时可以将电感的品质因子近似为等效模型阻抗的

实部模与虚部模之比。推导出电感的品质因子的表达式后，就可以利用以上的表达式，在某一些

限制条件下（如Q最大或者Q · L 最大）对电感版图的各种几何尺寸进行优化，得到最符合要求的
电感。

上面各种电感的两个引出端在结构上和电学性能上都是不对称的，但某些电路对对称性有特

殊的要求，如果仍然采用这种电感，就需要将两个这样的电感串联起来，如图5.16(a)所示，增大
了芯片面积。更好的办法是采用如图5.16(b)所示的对称型电感。这种电感主要用最上层金属绕制
而成，交叉部分用下一层金属过渡。由图可以看出，该电感的两个输入端是完全对称的，可以直

接连到对称电路的两个支路上；而且，与非对称电感相比，该电感具有更高的品质因子，但由于

电感两个端口的电压完全加到两相邻金属线圈上，使得原来不重要的金属线圈之间的边缘电容变

得重要起来，在模型中就必须考虑这些边缘电容的影响，更进一步的讨论请参考本章后面给出的

文献。

§5.3.2 键合线电感

键合线是连接芯片的焊盘与封装管壳上的管脚或连接芯片上的焊盘和焊盘之间的一段金属

线，它是在封装的过程中完成的。在射频条件下，键合线可以等效为一个电感，它有很高的品质
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§5.3 电感

(a) 非对称片上电感 (b) 对称片上电感

图图图 5-16 对称片上电感可以减少芯片面积

因子，可以应用于对电感性能要求较高的应用中；但由于这种电感是利用封装的寄生效应完成

的，其电感量不可精确控制，这限制了它的应用范围。

在第二章，我们已经讨论过一段直金属线的感抗随频率的变化。考虑到键合线所用的材料为

金，可以将一段长度为l、横截面半径为r的键合线在低频下的电感量近似表示为

L ≈
[
µ0l

2π

] [
ln

(
2l

r

)
− 0.75

]
≈ 2× 10−7l

[
ln

(
2l

r

)
− 0.75

]
(5-24)

初略估计，1mm长的键合线在低频下的电感量约为1nH。由式2-128可知，当工作频率升高时，键
合线电感的电感量将下降。

实际上，键合线不是理想的直线，它具有一定的高度，如图5-17(a)所示（在现代标准封
装工艺中，这个高度约为150µm ± 50µm）；键合线可能还会有垂直或者水平方向的弯曲，如
图5-17(b)所示（在现代标准封装工艺中，垂直方向的弯曲约为(0～150)µm）；并且键合线横截面
半径可能会发生变化（约为10%）。这些因素都会对电感的电感量产生影响。在现代标准封装工
艺条件下，各种非理想因素引起的电感量的变化可以达到±6%。

h
δ

(a) (b)

图图图 5-17 引起键合线电感量变化的因素

同片上电感一样，键合线电感也受到各种寄生效应的影响。这些寄生效应包括芯片焊盘或者

封装管壳管脚的寄生效应、键合线的寄生电阻以及衬底损耗。考虑到这些寄生效应，可以为键合

线电感建立模型，如图5-18所示。 其中，Cpadi(i = 1, 2)是芯片焊盘（或封装管壳管脚）与接地衬
底之间的寄生电容（芯片焊盘与接地衬底的寄生电容可以按MOS电容的计算公式进行计算，而封
装管壳管脚与接地衬底之间的寄生电容应由封装厂家给出）；Rpadi(i = 1, 2)是芯片焊盘（或封装
管壳管脚）与接地衬底之间的寄生电阻（衬底损耗）；L为键合线的电感量，Rbondwire 由两部分

组成，其中一部分是键合线本身的寄生电阻，另一部分是衬底与键合线之间的电场耦合造成的损

耗，它们在工作频率升高时，寄生影响都会变大。Rbondwire可以用下式来估算

Rbondwire ≈ l

2πrδσ
(5-25)

其中，δ是键合线的趋肤深度，σ是键合线的电导率。可以利用式5-24和式5-25来估算键合线电感
的品质因子。
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第五章 集成无源元件

PORT 1 PORT 2bondwireR L

pad1C

pad1R

pad2C

pad2R

图图图 5-18 键合线电感模型

一般说来，衬底与键合线之间的电场耦合也会对电感量造成影响，但由于影响较小，一般可

以忽略不计。

§5.3.3 变压器

在高频电路中，变压器也是一种很重要的无源元件，但由于片上集成变压器存在很多寄生效

应，人们对它的研究还不够深入，它的性质还不为人们所掌握，故它在射频集成电路中的应用还

不多见，但随着研究的深入，这类变压器的应用有逐渐增多的趋势。片上集成变压器有多种结

构，图5-19给出了几种常见的结构，变压器的电路图符号如图5-20所示。

P S

P
S

(a) 并行绕线

P

S

P

S

(b) 交叉绕线

PS

PS

(c) 堆叠绕线

P

SP

S

(d) 中心螺旋绕线

PS

PS

(e) 对称巴仑

图图图 5-19 各种结构的片上变压器

从图5-19可以看出，图5.19(b)变压器的两个外部端口在结构上是完全对称的，故这两个端口
在电学性能上应该完全一样，在差分电路中可用来代替两个独立螺旋型电感，节省芯片面积，
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P

P S

S

(a) 图5.19(a)～图5.19(d)所示变压器的电

路图符号

P

P S

S

TapsCenter TapsCenter 

(b) 图5.19(e)所示变压器的电路图符号

图图图 5-20 变压器的电路图符号

而且品质因子也较高。图5-21给出了这种结构变压器的等效电路模型。 其中，K12是两电感间

P

P

S

S

12C

S1C

P1C
S1R

CR

1R 2R

1L 2L

12K

S2C

P2C
S2R

图图图 5-21 变压器等效电路模型

的耦合系数，RC、C12分别是两电感之间的耦合电阻和耦合电容，其余各参数与螺旋型电感等

效电路中的参数意义相同。对于差分信号来说，该变压器的两个外部端口看到的有效电感均

为Ldiff = (1 + K12)L1(2)，而对于共模信号，有效电感却为Lcom = (1−K12)L1(2)，在设计电路时

可利用这种特性来实现共模抑制。

变压器也可以利用两个耦合的键合线来形成。我们知道，当两个键合线靠得很近时，它们之

间存在磁场耦合，描述该磁场耦合大小的物理量是互感。对于两个长度相同的并行键合线，互感

可以用式5-26来表示

M ≈ µ0l

2π

[
ln (

2l

D
)− 1 +

D

l

]
(5-26)

其中，l是键合线的长度，D是两个键合线之间的距离。

互感与耦合系数之间的关系为

k =
M√
L1L2

(5-27)

同键合线电感一样，利用键合线形成的变压器的品质因子较高，但由于封装的不可控性，这

种变压器的物理特性不能被精确控制。

§5.4 容抗管

在射频电路中，广泛使用可调谐LC电路，这种电路的可调谐性是由容抗管来完成的。
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第五章 集成无源元件

在现代集成电路工艺中，有多种器件可以实现容抗管的功能，包括反向二级管、MOS晶体管
和MOS容抗管。

§5.4.1 反向二极管

反向工作的二级管是最常使用的容抗管,它可由p型有源区与n阱、n型有源区与p阱（p衬
底）、n阱与p阱（p衬底）形成。考虑到寄生效应的影响，一般使用p型有源区与n阱形成的二极
管来作容抗管，如图5-22所示。

+n
+p +n

+p +n

N阱

+p
NW

图图图 5-22 反向二极管型容抗管

这种结构的容抗管的小信号等效电路如图5.23(a)所示。

DC
Dg

BG

0C

(a) 反向二极管型容抗管的小信号等效电路

GR

GIC GADC 0C

xG

SAR

Ag
ADG

(b) MOS容抗管的小信号等效电路

图图图 5-23 容抗管的小信号等效电路

其中，CD是二极管的结电容，它随着控制电压的变化而变化；C0是由于互连线引起的电

容，其电容值是恒定的；gD为二级管的寄生导纳；GB是从pn结到小信号接地点的n阱寄生导纳；
应用标准工艺参数，可以用下列两式近似估计CD和gD

CD =
CJ ·Aeq

(1− Vctrl
PB )MJ

+
CJSW · Peq

(1− Vctrl
PBSW )MJSW

(5-28)

gD =
JS ·Aeq + JSW · Peq

N · UT
· e−

Vctrl
N·UT (5-29)

其中，Vctrl为容抗管的反向电压，CJ为二极管上外加电压为0的单位面积结电容，CJSW为二
极管上外加电压为0时的单位长度侧向电容，Aeq为二极管的有效结面积，Peq为二极管的有

效结周长，PB为二极管的结电势，PBSW为二极管的侧向结电势，MJ为二极管的结梯度系
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§5.4 容抗管

数，MJSW为二极管的侧向结梯度系数，JS为二极管的单位面积结饱和电流，JSW为二极管的单
位长度侧向结饱和电流，N为二极管的指数，UT = q/kT为热电压。

在版图设计上，这种类型的容抗管可以采用如图5.24(a)所示的梳状结构或者5.24(b)所示的共
心型结构。一般说来，共心型结构容抗管的品质因子高，但其单位面积电容量小，在应用中可根

据需要进行选择。

(a) 梳状结构的容抗管 (b) 中心结构的容抗管

图图图 5-24 容抗管的不同版图结构

二级管形式的容抗管调谐范围小，但当采用多指结构时，其品质因子可以达到很高；而且控

制电压对容抗管电容量的控制具有很高的线性度，电容量随控制电压的变化也比较平缓，在射频

集成电路中得到广泛应用。

§5.4.2 MOS晶体管

工作于反型区的MOS晶体管也可以作为容抗管，一般将栅端作为容抗管的一端，将漏端、
源端和衬底（或阱）连在一起作为容抗管的另一端。MOS晶体管作为容抗管时，随控制电压的
不同，会经历五个工作区域：强反型区、中等反型区、弱反型区、耗尽区和积累区，在前面“电

容”一节中我们已经讨论过它的调谐特性，这种容抗管的性能受到四方面的限制：（1）在耗尽
区、弱反型区和中等反型区，由于沟道电阻很大，容抗管的品质因子很小；（2）有效调谐范围
受到固定栅电容的限制；（3）控制电压对MOS晶体管电容量的控制具有高度的非线性，这种容
抗管的电容量随电压的变化发生在很窄的区域内（约为几个UT）；（4）MOS晶体管电容量不是
控制电压的单调函数。

工作于反型区的MOS晶体管只是晶体管工作状态中的一种特殊情况，在第六章我们将详细讨
论MOS晶体管的各种特性及其仿真模型，故在此不再讨论这种类型容抗管的小信号等效电路。需
要指出的是，这种类型容抗管的品质因子反比于沟道长度的平方，在使用这种类型的容抗管时，

晶体管的沟道长度应使用工艺允许的最小尺寸。

§5.4.3 MOS容抗管

仅工作于积累区和耗尽区的MOS电容是广泛应用的另一类容抗管，其结构如图5-25所示。它
与PMOS晶体管的结构基本一样，只是将有源区由p注入换为了n注入。 它的调谐特性如图5-26所
示。由图中可以看出，MOS容抗管与反向工作的二极管一样，电容量是控制电压的单调函数，这
在某些应用中是非常重要的。

MOS容 抗 管 的 小 信 号 等 效 电 路 如 图5.23(b)所 示 。 其 中 ，RG是 等 效 栅 串 联 电

阻，CGI、CGAD分别是对应于多数载流子和少数载流子的MOS电容，C0是栅寄生电容，其电

容量是固定的，GAD是等效衬底导纳，gA是积累区电阻，RSA是阱串联电阻，Gτ是模拟产生/复
合过程所引起少数载流子密度变化的等效导纳。同反型MOS晶体管一样，这种类型容抗管的品质
因子也反比于沟道长度的平方，故在使用这种类型的容抗管时，容抗管的沟道长度也应该使用工

艺允许的最小尺寸。
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+n +n

N阱

+p
NW

+n +n

图图图 5-25 MOS型容抗管

C

gV

图图图 5-26 MOS容抗管的调谐特性

MOS容抗管的调谐范围宽，品质因子也比较大，在宽调谐电路中有广泛的应用，但控制电压
对MOS容抗管电容量的控制具有高度的非线性，MOS容抗管的电容量随电压的变化发生在很窄
的区域内，变化比较剧烈，应用于锁相环等应用中时可能会使得环路锁定遇到困难。

§5.4.4 对称型容抗管

为了保持电路的对称性，差分电路一般用两个相同的容抗管对接来形成对称型容抗管，如

图5.27(a)所示。

其中控制端Vctrl为交流接地点。为了充分利用差分电路的对称性，人们提出了对称型型容抗

管的概念，其原理如图5.27(b)所示。只要v+和v−两端的信号是完全差分的，则两个相邻的p+扩
散区的中心位置实际上是一个交流地，可以不用再插入接交流地的n+扩散区，这样不仅减少了芯
片面积，而且两个p+扩散区之间的距离缩小，减小了寄生阱电阻，可以提高容抗管的品质因子。
图5-28 比较了采用梳状结构和采用共心型结构的单端二极管型容抗管与对称二极管型容抗管的单
位面积电容量、品质因子随控制电压的变化情况。

从图5.28(a)可以看出，对称型容抗管的单位面积电容量最大，而采用共心型结构的单端二极
管型容抗管的单位面积电容量最小；从图5.28(b)可以看出，对称型容抗管的品质因子与采用共心
型结构的单端二极管型容抗管的品质因子很接近，而采用梳状结构的单端二极管型容抗管的品质

因子最小。

其它类型的容抗管也可以采用差分结构，图5.29(a)～5.29(d)给出了对称二极管型容抗管、对
称MOS晶体管型容抗管和对称MOS容抗管的结构。

其中，5.29(c)和5.29(d)所示的都是对称MOS容抗管，前者有一个浮置的n型有源区，可以减
少积累区的串联寄生电阻；后者没有浮置的有源区，可以减小栅与有源区重叠所引起的寄生电
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+n
+p +n

+p +n

N阱

−+ vv /

ctrlV

+v −v

ctrlV

(a) 两个相同的容抗管对接形成的对称型容抗管

+n
+p +p +n

N阱

+v

ctrlV
+p+p+p

−v

+v −v

ctrlV

(b) 差分型容抗管

图图图 5-27 对称型容抗管

(a) 采用梳状结构和采用中心结构的单端二极管

型容抗管与对称二极管型容抗管的单位面积电

容量随控制电压的变化

(b) 采用梳状结构和采用中心结构的单端二极

管型容抗管与对称二极管型容抗管的品质因子

随控制电压的变化

图图图 5-28 采用梳状结构和采用中心结构的单端二极管型容抗管与对称二极管型容抗管的单位面积电容量、
品质因子随控制电压的变化

容。同单端容抗管结构相比，这些对称型结构都可以提高容抗管的品质因子、增大容抗管的调谐

范围和提高芯片的利用率，在射频集成电路设计中得到广泛应用。

§5.5 总结

在本章我们介绍了射频集成电路中常用的无源元件（包括电阻、电容和电感）的结构，分析

了这些元件的寄生效应，并讨论了它们的仿真模型问题。考虑到容抗管在射频电路中有很重要的

应用，我们也讨论了各种结构的容抗管的特性。

集成电阻器和集成电容器精度低，温度系数大，但同一芯片上的电阻和电容匹配误差较小，

故在设计电路时应尽可能使电路性能不依赖于单个元件的特性，而是与元件的比值相关。
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(a) 差分二极管型容抗管 (b) 差分MOS晶体管型容抗管

(c) 差分MOS型容抗管 (d) 差分MOS容抗管

(e) 符号

图图图 5-29 各种差分容抗管的结构

互连线的寄生电阻和寄生电容造成的延时对于高频电路有很重要的影响。依据互连线结构的

不同，互连线的寄生电容的计算方法也是不同的，本章我们介绍了三种典型的互连线结构并给出

了它们的寄生电容的表达式。在设计版图时，可以通过加宽互连线宽度来减少其延时。

集成电感和集成容抗管是射频电路中出现的两种新元件，它们的性能对射频电路的性能具有

很大的影响。在设计集成电感和集成容抗管时，应根据电路对元件值和品质因子的要求，对集成

电感和容抗管的各种几何参数进行一定的优化，以减少寄生效应对电路的影响。在对称电路中，

可以使用对称螺旋型电感和对称型容抗管，它们可以节省芯片面积，提高电路的对称性而且这些

无源元件具有相对较高的品质因子。
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习题

1. 在设计片上集成电阻时，首先需要确定电阻条的宽度。电阻条可取的最小宽度受到设计
规则、电阻精度和流过的最大电流的限制。试设计一个阻值为80Ω的扩散区电阻。已知：
（1）设计规则给出的硅化扩散区的最小宽度为0.22µm；（2）制版、光刻引入的线宽误差
为∆W = ±0.165µm，要求由制版、光刻引入的电阻相对误差∆R/R = ∆W/W ≤ ±12%；
（3）流过电阻的电流约为0.5mA，而单位电阻条宽可流过的最大电流为1mA/µm；（4）扩
散区的结深约为0.4µm；（5）当电阻条宽小于2µm时，扩散区的方块电阻为5Ω/¤；当电阻
条宽大于2µm时，扩散区的方块电阻为8Ω/¤。

2. 设计一个氧化层厚度为0.5nm，电容量为10pF的MOS电容器，已知氧化层的相对介电常数
为3.9。
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第五章 集成无源元件

3. 如图5-4所示的互连线结构，已知W = 2µm，S = 1µm，T = 0.5µm，H = 0.7µm，互连线
的长度为100µm，方块电阻为80mΩ/¤，互连线间的绝缘体的相对介电常数为εi = 4，试计
算中间那根互连线所引入的延时。若将线宽增加到W = 6µm，中间那根互连线所引入的延
时有何变化？

4. 一个正四边形螺旋型片上电感由四圈金属线绕制而成，外圈的边长为200µm，金属线的
宽度为10µm，金属线间的间隔为1µm，金属线的电导率为4 × 107S/m，金属线和金属线
之间氧化层的厚度均为1µm，氧化层的相对介电常数为3.9，GSUB = 10−7S/µm2，CSUB =
5 × 10−3fF/µm2，试计算当工作频率为1GHz时该片上电感仿真模型中各参数的数值，并确
定该片上电感的谐振频率和品质因子。

5. 试利用一段总长度为2mm的键合线和一块900µm2的芯片面积设计一个5.3nH的电感，已知
键合线电感长度的相对误差可以达到±10%，要求所设计的电感与要求的电感量的相对误差
小于±5%，并且具有最高的品质因子。

6. 一个叉指二极管的指数为20，每一指的宽度为0.5µm，长度为10µm，其模型参数如下:
JSW=1.09E-10，JS=2.03E-10，PBSW=0.7004000，CJ=1.833935E-3，
PB=0.9522272，MJ=0.4746122，CJSW=3.472876E-10，MJSW=0.3296904。试分析其调
谐特性（Vctrl = 0～3V）和品质因子（忽略C0和GB的影响）。
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第六章 射频MOS及BJT器件模型

§6.1 简介

本章介绍MOS场效应晶体管（MOSFET）与双极型晶体管（BJT）的直流、交流小信号及
用于时域分析的大信号模型。结合MOS器件在射频（∼GHz）CMOS集成电路中的应用，讨论了
噪声等效电路，及影响晶体管直流特性的短沟和各种高阶效应。在MOS模型的描述中，特别指出
了非准静态（NQS）分析的电路起源及采用多个串联晶体管的通用建模方法。在BJT模型发展过
程的回顾中，推导了在大信号Ebers-Moll模型中引用的互易原理。

对于射频电路中有源器件模型，电容的正确建模是十分重要的。本章从器件内部电荷划分

（MOS器件与各终端，BJT器件与不同pn结相属）的物理背景出发，给出了电荷分量由器件直流

偏置决定的关系式。器件等效电路内部或终端间的准静态增量（incremental）电容（或称低频小
信号电容）就可通过简单的对电压求微分的形式得出。进一步结合NQS的建模方法，晶体管的高
频特性也可自然、准确地得到。这样器件的I − V和C − V特性可建立在一个统一的模型基础上，

有利于模型在电路模拟器中的各种实现（比如快速查表法）。

本 章MOS模 型 的 描 述 主 要 是 基 于 美 国 加 州 大 学 伯 克 利 分 校 （UC Berkeley）
的BSIM3和BSIM4模型。但在介绍过程中，着重于物理背景的讨论。读者需要了解更详细和
全面的模型公式及参数含义，可进一步参考[1]。

本章主要分MOS器件模型和BJT晶体管模型两节。在MOS模型描述中，包括以下一些内容：

1© 阈值电压定义与计算

2© 漏极电流表达式

3© 跨导

4© 阈值电压的测量

5© MOS电容模型

6© 高频品质因子

7© 非准静态（NQS）现象及模型

8© MOS非本征模型

9© MOS高阶效应及其BSIM模型

10© MOS噪声模型

对BJT模型的讨论，主要包括

1© Ebers-Moll模型

2© 时域大信号模型

3© 交流小信号模型

4© 双极型晶体管的高频特性

5© BJT噪声模型
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第六章 射频MOS及BJT器件模型

§6.2 MOS器件模型

MOSFET模型的发展经历了从只适用于长沟道器件（采用求解垂直于沟道方向的一维泊松方
程，或称为GCA－gradual channel approximation－渐变沟道近似）的SPICE Level 1（第一级）
模型1到包括由于短沟/窄沟等小尺寸引起的高阶效应的SPICE Level 3模型。Level 3模型被广泛
地应用于教科书中，是一个带有半经验公式的模型。自1987年以来，各种层次的BSIM（Berkeley
Short-channel IGFET Model）模型被工业界接受为标准MOS模型。有专门的公司提供模型参数
提取的服务。其中的BSIM3v3（BSIM3模型版本3）和BSIM4为两个至今仍被广泛采用的MOS模
型[1]。UC Berkeley的模型都是基于阈值电压（threshold voltage）的概念，并大量采用拟合公式
和平滑函数，以取得I − V及Q− V（其对电压的一阶导数为C − V）及其高阶导数的连续性。近

年来，一个基于更基本物理的方法，表面势（surface potential或SP）模型[2]逐渐有取代BSIM模
型的趋势。表面势模型（SP）是建立在解Pao-Sah方程（参看[2]）的基础上，将器件的电流、电
荷与依赖于直流偏置的沟道表面势（实际上只要知道沟道两端的表面势即可）联系起来。能保证

端口电学量（及其高阶导数）的连续性及其它电路模拟（尤其是模拟电路模拟）的各种要求。尽

管SP模型在求值时，可能要用到数值迭代，但经过近年来的研究工作，计算效率并不比BSIM模
型低。

本节MOS模型的介绍依然以BSIM3/4模型为基础，这是因为阈值电压是理解MOS工作原理
的核心概念。同时BSIM模型及参数的文献、资料也比较容易获得。随着SP模型的进一步发展及
普遍接受，我们会在本书的以后版本中予以介绍。

现在先介绍MOS直流模型。

§6.2.1 直流模型

直流模型是根据加在器件上的电压偏置，来求器件的直流终端电流。对于MOS器件而言，如
不考虑栅极的隧穿电流，则通常只计算漏极电流ID和衬底电流IB。MOS器件的电压参考点有两种
取法：源（source, “s”）端或衬底接触点（substrate contact, “b”）。不同的电压参考点会导致器
件模型公式形式上的不同。本书取源端为电压参考点。目前，MOS器件的等效电路模型（或称
为Spice模型，集约模型－compact model）有两个流派：以阈值电压（threshold voltage, Vth）为

建模基础的，和以表面电势（surface potential）为基础的。我们主要采用阈值电压建模方法，但
也会简单介绍一下表面电势建模方法。

以漏极电流的直流表达式为例，采用Vth（其定义嗣后介绍）为参数，可写为

ID = Id(VGS, VDS;Vth(VDS, VBS)) (6-1)

上式函数括号中，分号“;”后的变量为参变量。在本章的讨论中，我们将ID写作IDS以表示漏极电

流的表达式是专指在漏源之间流动的电流，因而不包括漏极和衬底间的电流。

1. 阈值电压定义与计算

阈值电压从物理层次来理解可定义为沟道反型层的载流子密度等于体掺杂浓度时（此状态称

为强反型）的栅电压。通常以源电压为参考点，因此即是VGS，其值依赖于漏源电压（VDS）和源

衬底电压（VSB = −VBS，对nMOS为非负数）。如暂不考虑短沟、窄沟和DIBL（Drain-Induced
Barrier Lowering，漏端电压感生势垒降低）效应，则阈值电压由平带电压和源衬底偏置电压决
定2：

Vth0(VBS) = VFB + 2φB + γ
√

2φB − VBS (6-2)

式中，右端各项依次为

1该模型又称为Schichman-Hodges 模型。
2以下公式符号均以nMOS，即衬底为p-型掺杂，为例。
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§6.2 MOS器件模型

1© 平带电压VFB，是由VGB的值来定义的（因而与源电压无关）。在该值下，衬底表面垂直于

沟道的电场为零。

VFB =
Φms

q
− Q0

Cox
= Φms − Q0tox

ε0εox
(6-3)

式中Φms是栅电极和衬底接触处半导体的功函数差，单位是eV（因而Φ/q的单位是V）。
其含义稍后再加以解释；Cox是单位表面面积的栅电容，等于ε0εox/tox，ε0是真空介电参

数，εox是二氧化硅的相对介电常数，tox是栅氧化层的厚度。Q0是硅衬底与二氧化硅界面处

的电荷密度（每单位界面面积）。

2© 强反型时相对于衬底接触的表面势或能带弯曲量。如果有衬偏电压VSB，则还需减去该

量。φB是衬底的费米势，定义为

φB = VT ln
NA

ni
(6-4)

在室温（300 K）下，热电压VT = 0.0259V，本征载流子浓度ni = 9.65× 109 cm−3 [3]. 若取
衬底掺杂浓度为NA = 5× 1017 cm−3（p-型），则φB = 0.460V。给定VBS（对nMOS通常为
负值），强反型时的表面势变为2φB + VSB。注意，VSB对nMOS通常为正值。

3© 栅氧层上的电压降（方向为从栅电极到衬底）

Vox = −Qb,dep

Cox
(6-5)

衬底耗尽层体电荷面密度为

Qb,dep = −
√

2qε0εSiNA(2φB + VSB) (6-6)
因此，

Vox =
1

Cox

√
2qε0εSiNA(2φB + VSB) ≡ γ

√
2φB + VSB (6-7)

其中γ被称为“体因子”，定义为

γ =
√

2qε0εSiNA

Cox
(V1/2) (6-8)

我们来看一下典型的数值：取上述的NA，并且假设tox = 2.5 nm（纳米），则

Cox =
εoxε0
tox

=
3.9× 8.854× 10−14

2.5× 10−7
= 1.38× 10−6 F/cm2

γ = 0.295
√

V

4© 栅电极（Φm）与衬底接触（Φsub）间的功函数差：

Φms = Φm − Φsub (6-9)
一个材料的功函数定义为真空能级与费米能级的差（Φ = Evac − EF）。对金属或硅化物来

说Φm是一个固定的物理参数。表6-1列出了集成电路工艺中常用的几种金属和金属硅化物的
功函数。注意典型值都在4.17 eV（硅的电子亲合能，χSi，定义为真空能级与导带底的差）

及5.29 eV（= 4.17 + 1.12，其中1.12是硅在室温下的禁带宽度，或称带隙Eg）之间。 衬底

（半导体）的功函数则为

Φsub = χs +
Eg

2
+

1
2
kT ln

NC

NV
+ qφB (6-10)

式中，χs是半导体（衬底）的亲合能，qφB = Ei − EF，其中Ei是本征费米能级（位于导带

底Eg/2 + VT ln(NC/NV)/2以下处）。对p-衬底，φB是个正值。在半导体材料中，费米能级

相对于能带边缘（如导带底）的位置与掺杂浓度有关，因而衬底的功函数不仅与半导体的

物理参数如电子亲合能有关，也决定于衬底的掺杂浓度。具体说来，

Φsub = χs +
Eg

2
+

1
2
kT ln

NC

NV
+ kT ln

NA

ni
(6-11)
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第六章 射频MOS及BJT器件模型

金属 Φm (eV)

Al （铝） 4.1
Pt （铂） 5.3
W （钨） 4.5
Au （金） 4.75
MoSi2 （硅化鉬） 4.73
TiSi2 （硅化钛） 4.6
WSi2 （硅化钨） 4.62

表表表 6-1 集成电路中常用的几种金属和金属硅化物的功函数

对硅材料，取室温下禁带宽度Eg = 1.12 eV，能带有效态密度NC = 2.86×1019 cm−3，NV =
2.57 × 1019 cm−31，并采用上述的衬底材料参数，可得φB = 0.457V，Φsub = 5.19 eV。如
采用铝栅电极，则平带电压由式(6-3)并假设界面电荷Q0 = 0，得到VFB = −1.09V。用前
述γ = 0.295

√
V，从(6-2)式可得阈值电压为Vth0 = 0.107V。这是一个很小的值。

至此，我们定义了一维（垂直于沟道方向）MOS结构的阈值电压（可通过给定VSB来包括源极的

影响）。我们进一步看一下阈值电压对漏极电压的依赖关系，即是DIBL（drain induced barrier
lowering）。该项修正被建摸为（p. 554 in [4]），

Vth(VDS, VBS) = Vth0(VBS)−∆Vth, DIBL(VDS, VBS) (6-12)

∆Vth, DIBL(VDS, VBS) = σ(VBS)VDS (6-13)

式中2

σ(VBS) = σ = 10−7 × ε0εSi

πCoxL3
(η0 − ηbVBS) (6-14)

= 9.55× 10−8 tox
L3

(η0 − ηbVBS) (6-15)

式中L是沟道长度，其与tox的单位是cm。参数η0及ηb的典型值分别为0.02～2与0 （Spice 3模
型）。

2. 漏极电流表达式

MOS晶体管是四端（terminal）器件。如取源端为电位参考点，则漏极电流由栅、漏、衬底
（接触）端偏置决定。衬偏效应通常计入阈值电压的变化（也称为背栅效应），依栅偏和漏偏电

压的不同组合，MOS器件工作在三个不同的区域：截止，线性和饱和区。我们已定义了由VBS决

定的阈值电压Vth（VDS的影响可暂不计，因是二阶效应）。现在再引入一个饱和电压Vdsat来定量

地确定上述三个工作区域：

• 截止区（或称为亚阈值区）, VGS < Vth

• 线性区, VGS > Vth & VDS ≤ Vdsat

• 饱和区，VGS > Vth & VDS > Vdsat

1参数值取自美国Synopsys公司Taurus器件模拟器, User Manual。
2The coefficient of 10−7 is picked up based on the order of σ value in N. Arora’s book [4] (p. 554) and there is

still a discrepancey of factor 2.5.
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MOS晶体管的漏极电流饱和取决于沟道长度的大小可以由两种不同机理决定：沟道漏端夹断
（pinch-off）与载流子速度饱和。其统一公式由Ping Ko [6]提出：

Vdsat = [(VGS − Vth) ‖ (LEsat)] =
(VGS − Vth)(LEsat)
(VGS − Vth) + LEsat

(6-16)

其中Esat是沿沟道方向的载流子速度降至由低场迁移率外推所得的速度一半时的横向电场。通常

称Vod = VGS − Vth为栅过驱动电压（over-drive）。上式中方括号（[ ]）中的第一项表示漏极饱和
电压是由沟道漏端夹断引起的，第二项则是由于速度饱和。因为式(6-16)表示两个机理的并联关
系，整个机理是由何者为小决定。下面还要进一步讨论。

让我们来解释一下如何从基本的物理参数出发，得到Esat。沟道中载流子迁移率受垂直于以

及平行于沟道方向的表面电场的影响。在Spice Level 3模型中，这个关系表达为

µeff =
µs

1 + µsVDS/L
vsat

(6-17)

µs =
µ0

1 + θ(VGS − Vth)
, Assume VGS > Vth (6-18)

上式中，µ0称为低场表面迁移率，对硅中的电子而言，其典型值为µ0 = 500 cm2/V·s。参数θ可以

取，比如，0.1，其实际值可通过模型参数提取获得。采用载流子沿沟道方向的速度和横向电场的
关系为

v(E) =
µ0E

1 + µ0E/vsat
, E =

VDS

L
(6-19)

上式中vsat是载流子的饱和速度。对硅中的电子而言，这个量的典型值为107 cm/s。令

v(Esat) =
1
2
µ0Esat (6-20)

可得到

Esat =
vsat

µ0
(6-21)

因而，电子的Esat典型值为2× 104 V/cm。利用Esat的定义，式(6-19)可改写为

v(E) =
µ0E

1 + E/Esat
=⇒ v(E) = µ0Esat for E →∞ (6-22)

v(E)与横向电场E的关系及Esat的定义在图6-1 中表示。

图图图 6-1 nMOSFET中沟道电子速度与横向电场的关系。有关参数为µ0 = 500 cm2/V-s, vsat = 107 cm/s,
Esat = 2× 104 V/cm。
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通过引入两个等效的偏置电压：等效漏偏压Vds,eff及等效栅过驱动偏压Vgst, eff，漏极电流在

以上任何一个工作区，可统一表示为[7]

IDS = WQchs0︸ ︷︷ ︸
inversion charge

µeff
Vds,eff

L︸ ︷︷ ︸
carrier velocity

=
W

L
µeffQchs0Vds,eff (6-23)

Qchs0 = CoxVgst,eff (6-24)

Vgst,eff =
2ηVT ln

[
1 + exp

(
VGS−Vth

2ηVT

)]

1 + (2ηVTCox/H) exp
(
−VGS−Vth

2ηVT

) =

{
VGS − Vth VGS À Vth

H
Cox

exp
(

VGS−Vth
ηVT

)
VGS ¿ Vth

(6-25)

Vds,eff = Vdsat

{
1− 1

α
ln

[
1 + eα(1−VDS/Vdsat)

]}
=

{
VDS VDS ¿ Vdsat

Vdsat VDS À Vdsat
(6-26)

式（6-25）中，η是表征亚阈值斜率（swing）参数，其典型值为1～3,

H = 2

√
φB

qε0εSiNA
(6-27)

其中，NA是衬底的掺杂浓度（假设p-型）。式(6-26)中，α是调整IDS vs. VDS输出特性在VDS =
Vdsat附近过渡的平滑参数，通常可取α = 10。

从式（6-16）中可以看出，短沟效应是否严重主要是看(VGS − Vth)/L与Esat的比值。如果这

个比值是小的话，即使沟道长度短，器件仍呈现长沟特性。也就是说，短沟效应本质上并不是一

个几何尺寸的问题，而是一个电学上的（取决于偏置）效应。沟长越小，出现短沟效应所要求的

栅过驱动电压就越低。

现在我们来看一下在主要的工作区中的漏电流表达式（为书写简洁起见，我们现在起

用µn（nMOS）代替µeff）：

1© 线性区

IDS = µnCox
W

L

[
(VGS − Vth)VDS − V 2

DS

2

]
(6-28)

2© 饱和区

IDS =
µnCox

2
W

L
(VGS − Vth)[(VGS − Vth) ‖ (LEsat)] (6-29)

=
WCox

2
(VGS − Vth)vsat

[
1 +

LEsat

VGS − Vth

]−1

(6-30)

在长沟道工作区域，(VGS − Vth)/L ¿ Esat，

IDS =
µnCox

2
W

L
(VGS − Vth)2 (6-31)

漏极电流反比于沟道长度，即在长沟工作区，缩短沟道长度可以增加漏极电流。

对短沟道，(VGS − Vth)/L À Esat，

IDS =
µnCox

2
W (VGS − Vth)Esat (6-32)

此时，漏极电流已不依赖于沟道长度。

3. 跨导

知道了IDS和VGS, VDS, VBS的依赖关系，其一阶导数（量纲为电导）原则上都可容易求得。其

中IDS对VGS（或VBS）的导数，称为跨导（或背栅跨导），尤为常用。这是因为MOS器件本质上
是一个（输入）电压控制的（输出）电流源。定义

gm =
∂IDS

∂VGS
(6-33)
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为正向跨导，而称

gmb =
∂IDS

∂VBS
(6-34)

为背栅跨导。在饱和区，基于式（6-31）的正向跨导（长沟道）为

gm = µnCox
W

L
(VGS − Vth) (6-35)

用漏极电流表示，则为

gm =

√
2µnCox

W

L
IDS (6-36)

对短沟道器件（或工作区域），由式（6-32）可得到

gm =
µnCox

2
WEsat (6-37)

可以得出结论：与双极型晶体管不同，长沟MOS器件的跨导与漏电流的平方根成正比。而双极型
晶体管的跨导则与集电极电流成正比（见式(6-136)）。

§6.2.2 阈值电压的测量

MOS晶体管阈值电压的定义尽管看起来很简单（表面沟道区强反型），从微观的角度看来也
可以有十分明确和定量的定义（表面反型载流子的浓度等于衬底深处掺杂平坦区的多数载流子浓

度时的栅源极间的偏置电压）。但根据器件的电流电压特性来得到阈值电压却缺乏唯一性。本节

给出常用的两种定义和测量方法。尤其是第一种定义方法，完全没有二异性。

1© 基于MOSFET的转移特性IDS vs. VGS（给定漏源偏置VDS）。如果画出gm vs. VGS的线性

坐标图，则一定存在一个VGS（记为VGSx），其对应的跨导gm为最大。这是因为当VGS增加

时，一开始由于（对nMOS而言）栅场效应诱生的反型载流子表面浓度增加而使得器件的跨
导增加。但到了一定程度后，由于垂直于沟道的电场使得反型层载流子的迁移率减小（见

式(6-18)），而导致跨导最终随着VGS的增加而减小。这种载流子迁移率对栅电压的依赖关

系是造成gm vs. VGS出现最大值的根本原因。在对应于VGS,x的IDS处，作IDS vs. VGS的切

线。该切线在VGS轴上的截距即为所要求的（定义的）阈值电压。

2© 固定的漏极电流测量法。在此法中，只需要对相应于一个固定漏极电流的栅源偏置进行测

量（或模拟）。但这个漏极电流随晶体管的栅长和栅宽而变。本质上，我们只给定一个电

流值，例如（也是通常用的）Ith = 10−7 A = 0.1µA（见p. 438，参考文献[4]）。然后，要
测量的漏极电流即为

IDS = Ith
Wm

Lm
(A) (6-38)

式中Wm与Lm是版图中画出的（drawn）掩模（mask）上的栅宽和栅长（即，不是加工完后
的器件实际栅宽、长）。对应于这个漏极电流的栅源偏置VGS即为所求的阈值电压。注意阈

值电压仍然为漏压和衬底偏置的函数。

有关阈值电压测量的进一步讨论可以在文献[4]9.4节中发现。

§6.2.3 MOS电容模型

1. MOS电容的物理组成

源，漏区和衬底间通常是反偏的，所以是标准的pn结电容，标识为CjSB和CjDB。除了结电容

外，还有几个平板电容（见图6-2）1：

1本书中，我们用如下的符号惯例：一个准静态量（如微分电容）大写英文字母表示该物理量，下标则有小写字母

表示终端的关系。比如Cgs = −∂QG/∂VS。详细定义见后。
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图图图 6-2 MOSFET 电容

• Cov是栅源、栅漏交叠电容。尽管不希望有它们，却不可避免。

Cov ≈ ε0εox
tox

WLD = 0.7CoxWxj (6-39)

上式中，LD是源、漏区的横向扩散长度。另外还要考虑由于栅电极高度所引起的边缘

（fringing）电容。

• 栅－沟道电容CGC。由于源漏区横向扩展到栅极下的区域，有效沟道长度比栅长短了二

个LD,

Cgc = CoxW (L− 2LD) (6-40)

• 沟道与衬底间的电容Ccb，其行为表现为结电容，

Ccb ≈ ε0εSi

xd
W (L− 2LD) (6-41)

式中xd是衬底表面耗尽区的厚度，等于

xd =
√

2ε0εSi

qNsub
(2φB) (6-42)

但是沟道并不是器件的一个外接终端，因此去发现上述各种电容成分如何贡献到终端电容需要知

道沟道电荷是如何在源、漏端划分的。一般说来，终端电容的值取决于器件的工作区域，因为沟

道电荷的划分由器件的工作状态决定。

当器件处于线性工作区时（强反型），存在着沟道反型层，我们可以假设源、漏端平均分配

沟道电荷。因此，Cgc的各半加到交叠电容上去。类似地，Cjsb和Cjdb也加上了Ccb的各半。在饱

和区（强反型），漏端的电压不影响沟道电荷，因此Cgc对Cgd也没有贡献，Cgd完全由栅漏交叠

电容组成。Cgs则依然与Cgc有关。仔细的分析表明Cgs 6= Cgc + Cov，而是

Cgs =
2
3
Cgc + Cov (6-43)

我们现在来推导一下这个关系。推导过程中的关键是认识到沟道上的横向压降VCS(y)并不是y的

线性函数（初看起来，很容易认为VCS(y) = (y/L)VDS）。记VGSt = VGS − Vth。强反型条件

是VGSt > 0（更确切地说，要高出一个或数倍热电压VT，见式(6-25)中的η）。得到VCS 的表达式

要借助于沟道电流连续条件：

IDS = WCox[VGSt − VCS(y)]µn
dVCS(y)

dy
(6-44)

其中0 ≤ y ≤ L。 ∫ L

0
IDSdy =

∫ VDS

0
WCox(VGSt − VCS)µndVCS (6-45)
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注意到IDS是一常数，且在饱和区（暂不考虑沟道长度调制效应）积分上限VDS = VGSt，可以得

到

IDS =
µnWCox

2L
V 2

GSt (6-46)

栅极电荷为

QG =
∫ L

0
WCox[VGSt − VCS(y)]dy = WCoxVGStL−WCox

∫ L

0
VCS(y)dy (6-47)

∫ L

0
VCSdy =

∫ VGSt

0
VCS

2L

V 2
GSt

(VGSt − VCS)dVCS =
1
3
LVGSt (6-48)

在上式中，我们利用了式(6-46)及(6-44)来得到dy → dVCS的变换。因此，

QG =
2
3
WLCoxVGSt (6-49)

Cgs在饱和区就可近似求得为（忽略栅源交叠电容Cov）

Cgs =
∂QG

∂VGS
≈ 2

3
WLCox (6-50)

2. MOS准静态小信号电容的一般定义

MOS器件是一个四端器件。如果我们定义和器件终端相联系的器件内部的电荷为QI

(I = G,D,S,B)，则QI是偏压VG, VD, VS, VB的函数。我们这里采用任意的电压参考点。可以定

义

Cij =

{
−∂QI

∂VJ
, i 6= j i, j = g,d, s,b (I, J = G,D,S,B)

∂QI

∂VJ
, i = j

(6-51)

在以上互电容（i 6= j）定义中用了负号是为了保证当电容的一个极板电压增加时，在这个极上的
电荷（带符号）也增加。因此上述定义的电容总是正的。这样，MOS器件的完整电容矩阵为

VG VD VS VB

QG | Cgg −Cgd −Cgs −Cgb |
QD | −Cdg Cdd −Cds −Cdb |
QS | −Csg −Csd Css −Csb |
QB | −Cbg −Cbd −Cbs Cbb |

(6-52)

为便于记忆，矩阵的行标出了相应的电荷，矩阵的列则标出了相应的偏压。这16个矩阵元素中只
有9个是独立的1。原因有二：

1© 总电荷要满足电中性条件。即

QG + QD + QS + QB = 0 (6-53)

由此得到
∂QG

∂VG
= −∂QD

∂VG
− ∂QS

∂VG
− ∂QB

∂VG
(6-54)

或

Cgg = Cdg + Csg + Cbg (6-55)

等等。从电容矩阵的角度来说，则是每一列的元素之和是零。这样，就消除了对角线上的

四个（自电容）元素为独立变量。

1从线性网络的理论，这实际上是明显的结论。对n个终端（terminals）的网络，只有n− 1个独立的端口

（ports）。因为总是可以将其中一个终端设为电位参考点。因而用(n− 1)× (n− 1)就可完全表征网络的小信号

特性。准静态增量电容也是小信号参数。所以用9个电容就可以完全表征四端MOS器件的准静态电荷特性。
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2© 对于每一行的元素而言，其和也为零。这是因为电容矩阵是独立于电位参考点的选择。比

如当VG变化而其它终端电压不变时，可等效地视作VG不变，其它电压同时等值向反方向变

化。因此，例如对QG有
∂QG

∂VG
= −∂QG

∂VD
− ∂QG

∂VS
− ∂QG

∂VB
(6-56)

或

Cgg = Cgd + Cgs + Cgb (6-57)

即第一行的电容矩阵元素之和是零。其它各行服从同样的规律。初看起来，似乎又可消去

四个独立变量。实际上四个方程中只有三个是独立的。因此只有三个独立变量可消去。拿

第三行为例，将第一、二和四行的对角线上的电容Cgg, Cdd, Cbb用各行的非对角线电容表

示，又利用各列电容相加等于零的性质，可以将该行的非对角电容用其它非对角电容表示

如下：

Csg = Cgd + Cgs + Cgb − Cdg − Cbg (6-58)

Csd = Cdg + Cds + Cdb − Cgd − Cbd (6-59)

Csb = Cbg + Cbd + Cbs − Cgb − Cdb (6-60)

这样，12个非对角电容中只有9个是独立的。

如此，四端MOS电容矩阵有9个独立变量。采用以上的选择（消除Csi, i = g,d, s,b，或换言之，排
除源端电荷为独立变量），这些独立电容可排成3× 3的矩阵：



Cgd Cgs Cgb

Cdg Cds Cdb

Cbg Cbd Cbs


 =⇒




Cgd Cgs Cgb

Cdg Cds Cdb

Cbg Cbd Cbs


 (6-61)

注意跨电容（transcapacitance，即Cij, i 6= j）并不具备互逆性（reciprocity），即Cij 6=
Cji, i 6= j。比如，Cgd 6= Cdg。表6-2列出了以衬底b为电压参考点时的常用准静态小信号电容，例
如Cgs，在晶体管的不同工作区域中的表达式。

开态 线性区 饱和区

Cgs Cov Cgc/2 + Cov 2Cgc/3 + Cov

Cgd Cov Cgc/2 + Cov Cov

Cgb Cgc > Cgb > CgcCCB/(Cgc + Ccb) 0 0
Csb Cjsb Cjsb + Ccb/2 Cjsb + 2Ccb/3
Cdb Cjdb Cjdb + Ccb/2 Cjdb

表表表 6-2 MOSFET中，以衬底b为电压参考点时的常用准静态小信号电容在晶体管的不同工作区域中的表达
式。

§6.2.4 高频品质因子

品质因子（figure of merit）可以将多维的量简化成一个单一的指标来表示。在器件的高频特
性中，有两个特征频率（品质因子）尤其有用：ωT和ωmax。它们分别是在“外推”的电流和功率

增益为单位值（即1）时的频率。这里指的外推是在频率和增益的乘积为常数时的频率范围内进
行的。我们现在给出它们的定义和推导。

假设将共源接法的MOS的漏极交流接地，栅极由一个理想电流源驱动。在这样的电路结构
里，漏－衬底电容Cdb和栅串联电阻对电流增益都不起作用。进一步假定，栅漏电容Cgd只在计算
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输入阻抗时被考虑，而对通过其在输出电流中的正向馈送电流的贡献则忽略不计。这样，漏、栅

（交流）电流之比（即电流增益）可写为∣∣∣∣
id
iin

∣∣∣∣ ≈
gm

ω(Cgs + Cgd)
(6-62)

当频率ω等于

ωT =
gm

Cgs + Cgd
(6-63)

时，电流增益为1。这个频率被称为晶体管的截止频率，fT = ωT/2π。应该指出，选择增益为1作
为截止频率的定义点，并无特别的原因，只是为方便记忆和计算而已。关键之处是增益和频率的

乘积要在定义的频率区域中为常数（这在式(6-62)中的确如此：等于gm/(Cgs + Cgd)）。

尽管截止频率fT是一个表征晶体管高频特性的最常用的一个参数，另一个更有关的指数其实

是功率增益外推为1时的频率ωmax。这个频率比较更难求些。我们首先来看一下如何求最大输出

功率增益。这是将漏端的负载置成和器件的输出阻抗成共轭匹配以取得最大的输出功率。这样，

我们首先要找到器件的输出阻抗。此时的输入条件是输入电流源开路，且Cgd在计算输出阻抗时

不能被忽略。现在我们就给出计算功率增益截止频率（或更经常被称为最大振荡频率）ωmax的步

骤。

首先，输入功率可以被简单地计算为

Pin =
i2inrg

2
(6-64)

其中iin是输入电流的振幅，rg是栅极串联电阻，而且也是在输入电路中唯一的耗能元件。其次，

需要得到器件的输出阻抗。这可以在器件的等效电路中令输入端开路（iin = 0），而在输出端加
激励电压。通过求出在输出端的响应（注入）电流，即可得到器件的输出阻抗。依此步骤，可以

从以下的等效电路得到输出阻抗的电阻部分大约等于（忽略通过Cgd的电流对输出端响应电流的

贡献）

ini

gr

gsv
gsC

gdC

gsmvg
LR

G D

S
图图图 6-3 用于求MOS最大功率增益截至频率的等效电路

1
rout

= gout ≈ gm
Cgd

Cgd + Cgs
= ωTCgd (6-65)

而输出端交流短路时的电流增益也可用ωT将式（6-62）表示为∣∣∣∣
id
iin

∣∣∣∣ ≈
ωT

ω
(6-66)

从器件输出端看进去的等效电源中的（受控）电流源电流id，一半供给负载，另一半则消耗

在器件的自身输出阻抗上。因而有

PL

Pin
≈

1
2

(
1
2

ωT
ω iin

)2 1
ωTCgd

i2inrg/2
≈ ωT

4ω2rgCgd
(6-67)

当功率增益为1时，相应的频率为

ωmax ≈ 1
2

√
ωT

rgCgd
(6-68)
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第六章 射频MOS及BJT器件模型

从上式可以清楚地看到，最大功率增益截止频率与栅电阻有关，因而比ωT更为综合反映器件的高

频特性。进一步可以推断，如果rg足够小，ωmax也可以比ωT大。通过合理地设计版图可以使栅电

阻做得很小，因此ωmax可以比ωT大很多。同时注意到，输出电容对ωmax并无影响，这是因为总

可以将负载调成将输出阻抗的电抗部分完全抵消掉。

对ωT和ωmax的测量是增加频率直到增益有明显的降低。再用外推的办法得到增益为1时的频
率。正因为截止频率是由外推法得到的，实际器件并不能工作在这些频率下。通常为了保证器件

正常工作，工作频率约为ωT的1/5到1/10。

例：长沟器件截止频率与偏置电压，工艺参数，和器件尺寸的关系。如果近似认为输入电容

主要由Cgs组成，即Cgd ¿ Cgs，应用式（6-63）以及式（6-35)和（6-50)，可以得到

ωT ≈ gm

Cgs
≈ µnCox(W/L)(VGS − Vth)

(2/3)WLCox
=

3
2

µn(VGS − Vth)
L2

(6-69)

因此，长沟的ωT反比于沟长的平方，而正比于栅极的过驱动电压（Vod = VGSt = VGS − Vth）。

对于短沟MOS器件，漏电流的饱和是由载流子速度饱和而不是沟道在漏端夹断引起的。由式
（6-37)，得到

ωT ≈ gm

Cgs
≈ (1/2)µnCoxWEsat

(2/3)WLCox
=

3
4

µnEsat

L
(6-70)

我们看到短沟MOS的截止频率不像长沟器件那样反比于沟长的平方而是反比于沟长。同时既不依
赖于偏置也不依赖于栅氧化层厚度。当然这些关系只在饱和区成立。

在这一节的最后，我们来看一下在2003年发表的CMOS截止频率与标称栅长的关系（实际
栅长还要短）[8]。 由图可推断，90纳米CMOS技术节点（栅长为50纳米）的器件截止频率已超

图图图 6-4 nMOS截止频率与标称栅长的关系

过100GHz。

§6.2.5 非准静态（NQS）现象及模型

至今为止的有关MOS物理的讨论，无论是直流还是电荷存储（电容）效应，都是基于准静态
（quasi-static）假设。即是，器件对外部激励的反应都是即时的。用一般的数学公式来描述准静
态，如果器件的响应以电流表示（例如MOS器件的漏极电流），外部激励为电压（例如MOS的
栅源偏置）, 则

I(t) = f(V (t)) (6-71)

其中，f可以是一个任意函数，而激励V则可以是时间的函数。上式指出了这样一个关系，即V

的变化会立即在I上反应出来，它们之间的关系不随时间而变。比如说，对MOS器件下列的关系

iDS = µnCox
W

L

[
(vGS − Vth)vDS − v2

DS

2

]
(6-72)
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这里我们用小写字母加大写下标表示一个依赖于时间的物理量，如漏源间漏极电

流，iDS(t)，vGS和vDS的变化会立即引起iDS的变化，即称为准静态关系。另举一交流小信号

关系为例。下图是MOS最简化的交流等效电路，漏极电流被在栅源电容Cgs上的压降直接控制。

关系为

图图图 6-5 最简单的处于饱和区的MOS交流小信号电路。交流输出电阻被忽略。

ids = gmvgs (6-73)

因为外部交流小信号Vgs（注意，大写字母加小写下标表示谐波（harmonic）交流信号，或称为
相量，是一个复数，但不是时间的函数）就直接加到Cgs上。式中gm为跨导，一旦直流偏置确定

后，可视为常数。但是如果在信号源vin与栅电极之间存在着一个电阻，则情况就不同了。

Vgs =
1

1 + jωRgCgs
Vin (6-74)

Ids与Vin在交流小信号上的关系除了依赖于Vin外，还和频率ω有关。转成时域上的关系，即

是ids(t)不仅取决于vin(t)，也依赖于t。我们来看一下这种时域中的关系。从流过同一支路电阻和

电容的电流相等原理出发
vin(t)− vGS(t)

R
= Cgs

dvGS(t)
dt

(6-75)

同时假设vGS(0−) = vin(0−)（起始条件为稳态），得

vGS(t) = e−t/τ

[
1
τ

∫ t

0
vin(s)es/τds + vin(0−)

]
(6-76)

其中，τ = RC。可见，vGS不只是vin的函数，亦有显式依赖于t。我们称如下的一般关系式

i(t) = f(v(t), t) (6-77)
为非准静态关系。注意，在式(6-76)中，如果vin随时间变化十分缓慢（即处于准静态），以至

于vin可以提出在积分号外。该式就还原为vGS(t) = vin(t)。

有了以上的讨论为基础，我们来看一下实际的MOS器件为什么一般都呈现非准静态特性。
我们从交流小信号模型出发。MOS器件在表面沟道形成后，沿沟道长度方向，在源漏与栅电极
之间可以看成是一个分布的一维RC网络。如图6-6所示。 注意图中栅电极是作为公共电势参考
点。这张图的不足之处是并没有标出有源器件在何处，而且也只是针对强反型的情况。一个更一

般的表示MOS器件沿沟道方向的分布特征的图像是将单一的MOS器件表示成数个子器件串联而
成，如图6-7。 为了便于量化的分析，我们在沿沟道方向仅取两个相同的MOS管串联，其示意图
与等效电路见图6-8。 我们现在来分析一下这个电路。首先注意到，如果这个电路在终端D和S间
有电流流过，M1 必须处于线性工作区。这是因为M2管要导通，其栅源电压必须大於阈值电压，
即VGS,2 = VGX > Vth（此处我们不考虑衬底偏置对M2阈值电压的影响）。而VGD,1亦等于VGX，

因此M1的漏端不可能夹断。这样M1一定处于线性工作区。图6-8右半图给出了该结构的一般性
交流小信号等效电路。由于M1处于线性工作区，gm1 ≈ 0，其所属的受控电流源可以视为开路，
而rds1不能视为无穷大。如果原始的MOSFET处于饱和工作区，则rds2所在支路可视为开路（电

阻无穷大），但M2中的受控电流源则不能忽略（gm2有一定的值）。整个分析中重要的部分是无
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第六章 射频MOS及BJT器件模型

图图图 6-6 MOS沟道形成之后，源漏间与栅电极之间的分布RC网络。

……

图图图 6-7 MOS器件表示成沿沟道方向的若干个子器件串联而成。

论原始的晶体管处于何种状态（线性或饱和，假设强反型），M2的栅源电压对输入的Vgs信号的

反应都要经过一个低通RC网络rds1－(Csg1 + Cdg2）的延迟。这就是非准静态（NQS）的根本来
源。

现在来讨论如何对这种非准静态现象建立模型。显然，将单个晶体管分成几个晶体管串联的

方法对大规模的电路进行模拟是行不通的，因为这样做会大大增加需模拟电路的节点数。比较实

用的方法是用最少的附加元件数能将NQS现象定量地近似出来。我们下面介绍BSIM3中的NQS模
型。该模型的本质就是引入人为的栅极电阻，通过栅电阻与Cgs, Cgd形成的RC支路来模拟因沟道
靠近源端部分分布电阻、电容网络引起的栅源端输入信号到实际影响MOSFET的本征栅源电容两
端上的压降延迟。具体的等效电路如图6-9。 注意，新增加的两个电阻（互相相同）是加在外部
栅极和器件的内部节点上的，因而整个模型较原来的增加了两个电路节点。Rs, Rd是源/漏区的串
联电阻，其是直流电阻。rds, gm 是交流小信号参数，其值取决于晶体管的直流偏置。RElmore是交

直流等效电阻1，是用来模拟NQS效应的，其值也是由直流偏置决定。其表达式为

RElmore =
L

αWQch
=

L

αWCox(VGS − Vth)
(6-78)

式中，α通常取3。为了区分外部与内部节点的差别，我们用大写英文字母表示晶体管的外部节
点。由式(6-78) 可见，反映NQS效应的栅极电阻与沟道长度成正比。如果沟道长度足够短（相对
单位长度沟道反型电荷而言），则该修正电阻可以忽略。下面的例子说明这种模型的有效性。正

确的结果是通过将原始的MOSFET分成4个子晶体管串联而成，然后进行交流小信号分析。

§6.2.6 MOS非本征模型

在这一节中我们主要考虑与射频电路应用有关的分布栅电极RC等效电路模型及衬底电阻网络
模型。

1. 栅电极分布电阻、电容网络模型

在高频工作下，由栅电极金属接触（欧姆接触）到沟道有源区上方的栅极（通常由重掺

杂的多晶硅层形成）各处的电阻不能忽略。这个分布的电阻网络又通过分布的栅电容（gate
capacitance）在栅电极与沟道电阻（也是一个分布网络）之间形成RC网络。如图6-11所示。实际
的MOS集约（compact）模型，不可能采用这种RC分布网络（元件数太多）。必须进行简化。

1因而也可以用在瞬态分析。但如果栅介质的漏电机理也要考虑时，这个电阻的存在会改变直流工作点。
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G

S X D

1M 2M gs1v

G

S D

gs2vgs1C gd1gs2 CC +
gd2C

ds1r ds2r

gs1m1vg gs2m2vg
X

图图图 6-8 MOS器件表示成沿沟道方向的二个子MOS器件串联而成。

G

ElmoreR ElmoreR

gsC gdC

dsr

sR dR

gsmvg

gsv

S D

s d

X

图图图 6-9 MOS器件的非准静态（NQS）模型等效电路。

通常采用一个集总栅极电阻，Rg，直接接到本征晶体管道栅电极就可以得到足够的精度。文

献[5]中提出了如下公式，

Rg =
R¤,g

NfLf

(
Wext +

Wf

α

)
(6-79)

上式中我们已假定了单个晶体管具有多指版图结构，即每一个指都是一个全同的MOSFET，
然后将每一个指的栅金属接触并联起来。将单指的栅宽、长分别记为Wf , Lf，并记指的个数

为Nf，则有上式。内中，R¤,g是栅电极层（如上提及，多为多晶硅层）的方块电阻（典型值

为(5～10)Ω/¤），Wext是栅电极延伸在有源区以外的额外栅宽。α 则依据版图的不同设计可

取1/3或1/12。详细讨论，见参考文献[5]。

考虑到NQS（非准静态）效应（该效应是由于沟道电阻的分布特征所引起的，此处不作详细
讨论），在上述非本征栅串联电阻上还要加上一个依赖于栅偏置电压和版图结构的串联电阻。记

为

Rg = Rpoly + RNQS (6-80)

式中Rpoly即取式(6-79)的表达式。

2. 衬底电阻分布网络

在射频CMOS电路中，衬底的分布电阻不再能忽略。加在漏端的信号可以通过漏区－衬底结
电容及衬底电阻网络耦合到栅、源端上。这一节给出衬底电阻的电路模型。图6-12是衬底分布电
阻等效电路，其中包括了源/漏与衬底之间的结电容。 衬底分布电阻对器件特性的影响主要是改
变从漏端看进去的输出电阻，其影响程度可高达20%（减小输出阻抗）。图中，

RDSB =
R¤,BLf

NfWf
(6-81)

RDB =
rdbw

NfWf
(6-82)
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图图图 6-10 MOS器件的交流小信号分析：非准静态（NQS）模型等效电路与串联子器件的比较。

图图图 6-11 栅电极分布电阻、电容网络模型

RSB =
rsbw

NfWf
(6-83)

其中，rdbw与rsbw分别是单位栅宽的衬底接触与漏、源区的衬底电阻。

§6.2.7 MOS高阶效应及其BSIM模型

本节列出在前述MOS I − V , C − V基本特性中不曾涉及的高阶效应，及其在BSIM中的模
型。

1. 多晶硅栅耗尽（Polygate-depletion）效应

多晶硅是作为栅电极区的理想材料，主要是因为可以实现MOS器件制造的自对准工艺，掺杂
浓度也可很高（∼ 1020cm−3）。但是这样的掺杂浓度（或载流子浓度），仍然会在栅电极区中靠

近栅介质层处产生耗尽区，如果栅电压是使MOS管强反型的偏置。这个现象被称为多晶硅栅耗
尽。以nMOS为例，当VGS > Vth时，这个栅电极区与栅介质层界面处的耗尽区呈正电（N+

D是正

离子）。因为栅电极接触处的电场为零，由高斯定理可知，上述界面处的电场是由栅电极指向衬

底的。由此，这个栅电极耗尽区上的电压降是从栅电极到栅介质层。实际加在栅介质层（顶部）

与沟道（或源端）的电压就要比外加的VGS要小。

多晶硅栅耗尽对器件的I − V，C − V特性都有影响。其对I − V特性的影响通过上述的电压

降体现，可以建模为下述方式之一：1) 有效的VGS减小；2) 阈值电压升高（或等效地平带电压升
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SBR DSBR

SBC
DBC

DBR

Si Di
subY

B B
图图图 6-12 衬底分布电阻网络模型

高）。对C − V特性的影响则因为栅耗尽区的有限宽度得以体现。可以视作等效的栅介质层厚度

增加，或等效栅电容减小。在BSIM3/4中这两个效应（压降，耗尽区宽度）统一由有效VGS的减

小来建模，以尽可能简化模型的复杂度（栅电压减小，在某种程度上也反映了栅电容的减少）。

公式如下

VGS,eff = VGS − Vpoly

Vpoly =
106

2
qε0εSi × NGATE× C2

ox

[√
1 +

2
106

VGS − VFB − 2φB

qε0εSi × NGATE× C2
ox

− 1

]2

(6-84)

式中参数NGATE是多晶硅栅区的掺杂浓度（更准确地说是激活的掺杂浓度），单位是cm−3。典型

值，对nMOS是6× 1019，pMOS 1× 1019。Vpoly的值在BSIM4中被限制在0和1.12V（硅的禁带宽
度）之间。当NGATE < 1018，Vpoly被设为0（没有多晶硅栅耗尽效应）。

2. 衬底表面（垂直沟道方向）量子力学效应

在高掺杂的衬底（或强垂直沟道方向的表面电场），在衬底表面由于量子力学效应会使反型

层载流子分布的最大值偏离表面（量子力学要求在势垒存在处波函数的值，亦即载流子浓度消失

或减小）。这可以等效地看作栅介质层厚度增加（栅电容减小）。在BSIM4中，这被建模为
Cox,eff = (Cox ‖ Cqm) (6-85)

Cqm =
ε0εSi

tqm × 10−7
, tqm in nm (6-86)

tqm =





1.9 nm× {1 + 5× [VGS,eff − Vth + 4× (VTH0− VFB − 2φB)] /tox}−0.7

VTH0− VFB − 2φB ≥ 0

1.9 nm× [1 + 5× (VGS,eff − Vth)/tox]
−0.7 , tox in nm

otherwise

(6-87)

3. 栅介质层隧穿效应

栅介质（通常是SiO2）层在栅电极与衬底沟道间对载流子形成一个势垒（SiO2－Si，对电
子大约为3.5 eV，对空穴约为4.3 eV）。但是，当栅介质层厚度变小时（在130纳米CMOS技术节
点，这个厚度在1.2纳米左右），通过这个势垒的量子力学直接隧穿1 几率会急剧增加（呈指数

式），尽管其绝对值仍然会比较小。直接隧穿电流对势垒高度与厚度的依赖关系为

Itd ∝ exp

(
−2d

√
2m∗qΦb

~2

)
(6-88)

1另一种隧穿机理是Fowler-Nordheim隧穿。该机理在栅介质层上的压降非常大时发生，我们这里不考虑
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其中下标td表示direct tunneling，d和Φb分别表示势垒的宽度和高度，m∗是载流子在栅介质层中
的有效质量。由式可见栅极隧穿电流随栅介质层的厚度减小成指数增加。

在BSIM4中，栅极隧穿电流，IGt，进入硅衬底后分成3个分量：分别是栅极与源极、漏极及
衬底接触之间的电流

IGt = IGSt(VGS, VDS) + IGDt(VGD, VDS) + IGBt(VGB) (6-89)
式中我们列出来各电流分量对相应偏置的依赖关系，详细的公式可参看[1]5.18节。

4. 碰撞电离衬底电流

在MOS器件的沟道漏端，衬底中的电场会变得很强，而且是二维分布（即不只是沿沟
道方向）。沟道载流子在连续两次散射之间可以得到足够的能量以造成碰撞电离（impact
ionization）而产生电子－空穴对。对nMOS而言，产生的空穴被衬底接触收集，而电子则流向漏
极区。这样就会在漏－衬底间形成电流。总的漏电流现变为

ID = IDS + IDB (6-90)
从上述的衬底电流形成的物理机理可以推测IDB应该正比于IDS。在BSIM3中，衬底电流被建模为

IDB =
(

alpha0
L

+ alpha1
)

(VDS − VDS,eff) exp
(
− beta0

VDS − VDS,eff

)
IDS (6-91)

式中alpha0, alpha1和beta0是3个新引入的拟合参数。

衬底电流对MOS器件性能的不利影响包括在漏极与地（衬底通常接地）之间引入了一个附加
的电导项，这会降低晶体管的增量输出电阻。在模拟和混合信号电路的设计中尤为不希望见到。

这个衬底电流与沟道长度有关：沟道长度愈短，衬底漏电流愈大。

5. 栅极诱发漏端漏电流机制（Gate-Induced-Drain-Leakage, GIDL）

另一个MOS器件的关态工作区域，即VGS < 0或VGD < 0（对nMOS而言），近来引起人们
的普遍关注。这主要是与低电场条件下的漏极漏电电流有关。当VDS > 0而VGS不断变负时，实

验观察到漏极电流与衬底电流同时增加，且幅度基本一样（图6-13）。这说明在漏极与衬底之间
存在着另一个漏电机理。理论和实验结果分析确定此漏电电流是由所谓的 GIDL（Gate-Induced-

图图图 6-13 VGS < 0, VDS > 0时的漏极电流与衬底电流。由它们的大小大致相等，可以推测在漏极与衬底接触
之间有一漏电流存在（GIDL）。

Drain-Leakage）机制造成的。其原理简单描述如下：

在栅电极与漏区交叠的部分，如VGD < 0，会在n+的漏区表面形成耗尽层（反向偏置）。

尽管因为漏区的掺杂浓度很高，这个耗尽层的厚度很薄，但该区域沿沟道方向的电场在衬底
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－漏区pn结区会变得很强（注意，这是二维电场分布，或曰gate-induced横向电场增强）。导
致了pn结的反向隧穿电流增大。这个隧穿电流可以是由带－带隧穿（band-to-band tunneling，
或BBT ）或/和陷阱协助隧穿（trap-assisted tunneling，或TAT）引起。这种由隧穿产生的电子
－空穴对同样会造成漏极与衬底接触之间的漏电流。GIDL这种漏电机制对沟道长度并不敏感，
但在LDD（lightly-doped drain）结构比较重要，因为栅漏交叠区较长。在深亚微米（¡0.25µm）
器件中，对低电压应用GIDL也相对比较重要，因为其它漏电机理在低电压低电场时变得不显
著，而GIDL，尤其是TAT引起的GIDL却不因电场小而减小很多。

在BSIM4中，漏极电流中的GIDL分量是以下式建模：

IDgidl(VDS, VGS, VBS) = NF×Agidl ×W × VDS − VGSeff − Egidl

3× tox

× exp
( −3× tox ×Bgidl

VDS − VGSeff − Egidl

)
× V 3

DB

Cgidl + V 3
DB

(6-92)

式中，NF是多指（栅极）晶体管的栅指数目，4个拟合系数的意义和缺省值分别是

1© Agidl：IDgidl指数前的系数，单位Ω−1，1为考虑GIDL，0为忽略

2© Bgidl：IDgidl表达式中的指数项系数，缺省值为2.3× 109 (V/m)

3© Cgidl：IDgidl中的衬底偏置参数，缺省值为0.5 (V3)

4© Egidl：最小的能带弯曲量，缺省值为0.8 (V)

漏－衬底间的漏电流如果不考虑反向偏置的DB-pn结电容的漏电流，则当VGS < Vth时以GIDL分
量为主，VGS > Vth时以碰撞电离分量为主。

式(6-92)表明GIDL不依赖于沟道长度，且其大小主要由VDG决定。

6. 因衬底局部增强注入（pocket implantation）引起的阈值电压增加模型

衬底局部增强注入（pocket implantation）是减少短沟道MOS器件关态漏电的有效措施。
其方法是在衬底沟道区下方靠近源漏区附件用斜角离子注入的方法将衬底掺杂浓度局部增高

（pocket），以减小源漏之间的电力线通过衬底内部穿通的可能性。这种衬底掺杂分布的变化带
来了两个后果：1. 阈值电压升高；2. 阈值电压对漏源电压的依赖性增强。BSIM4引入两个参数
用如下公式建立模型：

Vth ← Vth + ∆Vth,pocketimplant

上式中

∆Vth,pocketimplant = nVT ln
[

L

L + dvtp0(1 + exp(−dvtp1× VDS))

]
(6-93)

式中，n是理想（ideality）因子，dvtp0，dvtp1是两个拟合系数。

§6.2.8 MOS噪声模型

在讨论MOS噪声模型之前，我们先简单介绍一下固态器件中的各种噪声机理。首先我们界定
一下什么是噪声。一般地说来，可能会认为不希望的信号都可统称为噪声。其实不然。应该在噪

声和信号之间进行区分：信号是可以人为控制产生的，但噪声却是一个随机现象。它们之间的共

同点是信号与噪声都是时间的函数。噪声的特征是其在时域里的平均值为零（假设观察间隔足够

长），但其功率平均值却不为零。即噪声是带有（或传递）能量的。
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1. 固态器件中的噪声机理

我们简单介绍一下在固态器件中的有关噪声机理。固态器件的特点是内部有大量的带电粒子

在作随机或定向的运动。带电粒子的运动就会产生电信号。最常见的固态噪声机理有四种。它们

是：热噪声，散弹噪声（shot noise)，闪烁（flicker）噪声及爆米花（popcorn）噪声。我们重点
介绍它们的频率特性，即功率谱。

1© 热噪声是由带电载流子的热运动引起的，所以和温度（绝对温度）成正比。任何器件、元

件，只要有直流电阻（交流电阻是一个等效的概念，不单独产生热噪声），就会有热噪

声。表征热噪声的方法是测量其产生噪声的器件的平均噪声功率。这可以用图6-14中的电
路实现。 测量的方法是调整负载电阻R的值，使得测到的噪声功率最大。根据最大功率传

DC

ne

R
R

图图图 6-14 热噪声定义及测量电路

输原理，这个负载电阻一定等于噪声源的内阻，即产生热噪声的电阻值。这也就是说，

能表征电阻热噪声的量只是电阻可提供的功率，称为可提供的噪声功率（available noise
power），记为PNA。实验测得

PNA = kT∆f (6-94)

其中∆f是测试的频带宽度。上式表明噪声功率是在频域中测得的，因此会有一个功率

频谱密度（PSD: power spectrum density）的概念。对热噪声来说，PSD是一常数。根据
图6-14的等效电路，又可得

PNA =
e2
n

4R
(6-95)

其中噪声源的电动势用均方电压表征。e2
n在也写作ē2

n，并标注电动势的方向（如图6-14）。

此处应注意将ēn理解为

√
e2
n，并且电动势的方向也仅为方便而设，并无实际的意义。这种标

识方法也适用于噪声电流源。综合式(6-94-6-95)，可得
e2
n = 4kTR∆f (6-96)

这就是常见的电阻热噪声公式。电阻R的热噪声电动势（通常也称为电压，或更确切的称

谓：开路电压）均方值正比于其电阻值，频带宽度，及绝对温度。我们这里给出一个数值

例子：室温下，一个1kΩ的电阻在1Hz 的频宽下产生大约4 nV的热噪声均方根电压。注意噪
声均方根电压并不正比于频宽，而是正比于频宽的根号。这也就是我们平常见到噪声电压

的单位为V/
√

Hz的原因。

电阻热噪声等效电路的另一种形式是采用电流源表示，如图所示，其中

i2n = 4kTG∆f, G = 1/R (6-97)

2© 散弹噪声（shot noise）。

散弹噪声的物理起源是电荷的离散（或称为颗粒）性。其产生需具备两个条件：直流电流

的存在以及带电载流子必需越过势垒以产生电流。因而，单纯的电阻是不会产生散弹噪声
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的。对MOS晶体管的栅极而言，虽然在沟道与栅极之间存在着势垒（由栅介质造成），但
如无栅隧穿电流，也不会有散弹噪声。

散弹噪声用电流源表示，如下式

i2n = 2qIDC∆f (6-98)

其中IDC是直流电流。之所以与q成正比，也是电荷的颗粒性所致。散弹噪声的功率频谱密

度也与频率无关。这种功率频谱密度与频率无关的噪声，包括前述的热噪声，统称为白噪

声。

3© 闪烁噪声（flicker noise）。

闪烁噪声也称为1/f噪声（这其实是一个更为人所知的名称），其物理起源并不明确，

通常认为互不关联的现象，如晶体管噪声和细胞膜电势，都会产生闪烁噪声。其特征是

噪声功率频谱密度与频率f成反比，且当频率趋近零时PSD并无上限。因为缺乏统一的理
论，1/f噪声的公式不可避免地包括一些经验系数。这与上述的热噪声和散弹噪声公式都基

于物理原理形成对照。1/f噪声的公式可一般化地写成

N2 =
K
fn

∆f (6-99)

其中N2可以既代表噪声电压或电流的均方值，K与n均为经验系数，n通常取1。

4© 爆米花噪声（popcorn noise）

这种噪声也称为爆发性（burst）噪声、双态（bistable）噪声，在半导体结型器件中会遇
到。它与1/f噪声类似，与器件加工过程中的沾污有关。该噪声在掺金的双极型晶体管中被

发现有很高的强度，因而被认为与金属离子有关。其产生的物理机理并不十分清楚，但普

遍认为是由于在两个或两个以上（以两个为主）的离散态之间随机地切换（switch）造成
的。其切换的频率在音频范围内。因此当这种噪声被输入一个音响系统时，可以听到类似

爆米花的声音。这也就是其名称的来源。

该种噪声的数学表达式为

N2 =
K

1 + (f/fc)2
∆f (6-100)

式中经验系数K依赖于加工过程与器件的偏置。fc是拐角（corner）频率，低于这个频率，
爆米花噪声功率频谱密度就逐渐变平，不依赖于频率了。

2. MOSFET噪声模型

晶体管实际上是一个可控的电阻（英文transistor由两部分组成：trans（交、跨）
及(re)sistor），尤其是MOSFET，在强反型区，表面沟道就是一个电阻，且沟道电流主要是
由偏移（drift）电流构成。因而可推断，MOSFET的噪声主要是由沟道电阻的热噪声形成。但
是，在将这个热噪声源加入MOS交流小信号模型时，有两个实际问题：

1© 在等效电路中，并没有直流沟道电阻存在。在漏源之间的电阻实际上是交流小信号电阻。

2© 由于栅电容的存在，沟道电阻的分布特性会将沿沟道方向局部产生的热噪声通过局部栅电

容耦合到栅极上去。

因此尽管产生热噪声的源只是沟道电阻，其分布特性和与栅电容的耦合，使得用少数几个集总元

件在MOS模型中表征噪声特性不那么容易。Van der Ziel考虑了沟道的分布特性提出了用两个噪
声源来表征的模型。一个是接在漏源之间的电流源，记为ind（下标d指漏，drain）；一个是接在
栅源之间的电电流源，记为ing。其等效电路如图6-15所示。 两个噪声电流源的值分别为：漏端噪
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G D

S

ngi gg gsC
gsmvg

ndi
gsv

图图图 6-15 MOSFET噪声等效电路。注意，ing依赖于gg，而gg有频率依赖关系。

声电流源，

i2nd = 4kTγgd0∆f (6-101)

式中gd0是Vds = 0时的共源输出电导，即∂Ids/∂Vds|Vds=0。此输出电导亦即MOSFET处于线性
区时的直流输出电导。由此也可看出γ在线性工作区应为1，然后随着晶体管进入饱和区，γ逐

渐减小（直流电阻小于gd0）。事实上，对长沟道MOSFET，当晶体管处于饱和区时，式(6-
101)中γ = 2/3。栅端噪声电流源均方值为，

i2ng = 4kTδgg∆f (6-102)

gg =
ω2C2

gs

5gd0
(6-103)

需要对上式作一简要的讨论：

1© 栅极电导gg是频率的函数，且与频率的平方成正比。当频率等于零时，该电导为零，即并联

电阻为无穷大（没有作用）。这在一定程度上反映了NQS效应，或沟道的分布效应。

2© 栅噪声电流源可看成是gg的热噪声，但电导值须乘一系数δ。

式(6-102)中栅噪声系数δ = 4/3(= 2γ)。注意在上面这个栅噪声电压公式中，功率频谱密度依赖于
频率（频率愈高，噪声愈大，可以看作是呈“兰光”特性）。

这种依赖于频率的噪声源在电路分析中不是十分希望的。可幸的是，在一定条件下

（ωCgs/5gd0 À 1），可以用一个不依赖于频率的噪声电流源来替代图6-15中的噪声电压源[9]。变
换之后的电路拓扑图如图6-16。图中rg也不为频率的函数（见式(6-105)）。这个由频率依赖到频
率无关的变换作为一个练习，供读者推导。 电压vng由下式决定：

G D

S

2

ng
v

gr

gsC
gsmvg

ndigsv
DC

图图图 6-16 MOSFET噪声等效电路。注意，此图中受控电流源的vgs是指g和s两端之间的压降，非是Cgs上的

压降。

v2
ng = 4kTδrg∆f (6-104)
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rg =
1

5gd0
(6-105)

注意在上面这个栅噪声电压公式中，功率频谱密度也与频率无关。

在上面有关MOS噪声的讨论中，我们只考虑了沟道热噪声的机理及栅漏之间的耦
合。MOS晶体管是一个表面器件，如前面有关1/f噪声的讨论中可以看到，因为表面的沾

污，1/f噪声也会在MOS噪声中占相当重要的比例。其对等效电路模型的影响，可简单地处
理为在漏极噪声电流中加入一项由于1/f噪声机理的贡献。这样，在图6-15和6-16中，

i2nd = 4kTγgd0∆f +
K
f

∆f (6-106)

上式中的第二项来源于式(6-99)。

§6.3 双极型（BJT）器件电路模型

在本节中，我们讨论三个双极型晶体管等效电路模型。这些模型可分成两种类型：用于开关

操作及放大应用。先介绍用于开关操作的Ebers-Moll模型。

§6.3.1 Ebers-Moll模型

此模型是基于晶体管中两个pn结的相互作用而提出的，适用于器件的所有工作区域。其等效
电路如图6-17所示。 从等效电路中可以得出

图图图 6-17 基本的Ebers-Moll模型等效电路（假设npn晶体管）

IE + IB + IC = 0 (6-107)

IC = αFIF − IR (6-108)

IE = αRIR − IF (6-109)
式中

IF = IES

[
exp

(
qVBE

kT

)
− 1

]
(6-110)

IR = ICS

[
exp

(
qVBC

kT

)
− 1

]
(6-111)

因此要完全描述器件的直流I − V特性，只要知道4个晶体管参数就够了：IF, IR, αF及αR。但

这4个参数并不是互相独立的。我们来证明这一点。考虑零偏置作为晶体管的直流工作点，则对
小的直流偏置，电路可视为工作在交流小信号状态。对交流小信号分析而言，图6-17是一个线性
电路，而直流电压即是交流信号。根据二端口线性网络的互易原理（y参数：y12 = y21），分别

将CB和EB端口短路，同时分别在BE和BC 上加正向偏置Va。在两种情况下所得到的IC和IE应该

相等，亦即

αFIES

(
eVa/Vt − 1

)
= αRICS

(
eVa/Vt−1

)
(6-112)
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因而

αFIES = αRICS (6-113)

这是IF, IR, αF及αR4个参数之间必须满足的约束。换言之，这4个参数中只有3个是独立。我们给
出这器件四个参数代表性值（p. 446, [10]）：αF = 0.98, IES = 10−13 A, ICS = 5 × 10−13 A （因
此αR = αFIES/ICS = 0.196）。

§6.3.2 时域大信号模型

在以上的Ebers-Moll模型中，并没有考虑电荷存储元件的作用。而在实际的双极型晶体管
中，不仅在pn结的耗尽层中存在着空间电荷。当pn结处于正偏时，准电中性区域内由于过剩少数
载流子的注入，会诱生多数载流子的增加，以维持电中性。这种互相抵消的过剩载流子对形成了

所谓的扩散电容，因为满足电中性的任一单一种载流子的电荷也是偏置电压的函数。图6-18所示
的模型即适用于交流大信号分析。但应该提出注意的是,在MOS模型中，器件内部的电荷是和单
个的电极相联系的。在双极型晶体管的电荷模型中，我们则只将pn结的电荷（包括耗尽区的空间
电荷及结两侧准电中性区的扩散电荷）与跨越结两端的电压降联系起来。也就是说，我们假设双

极型晶体管的结电容是可逆（reversible）的。如果考虑到衬底接触（集成电路中的双极型晶体管
是做在衬底的隔离区内），S代表substrate，双极型晶体管（BJT）也是四端器件。但通常我们
在建模中只考虑集电极区与衬底间的反向pn结电容，所以BJT在多数情况下是作为三端器件来处
理的。 在该模型中有如下几点需要说明：

nb(B)

BR B'

E'B'V
BI BEQ

BCQ

C'
CR

CI CSC

nc(C)

C'B'V

E'

ER

ns(S)

ne(E)

图图图 6-18 双极型晶体管包括电荷存储元件的瞬态大信号模型。iB, iC的表达式分别见式(6-115)和(6-116)。

1© 等效电路中引入了晶体管各电极的非本征串联电阻RB, RC, RE，而相应的本征器件终端由外

部的B,C,E变为B’,C’,E’.

2© 图6-18的等效电路只适用于工作在有源放大区的晶体管，即BE结正向偏置，BC结反向
偏置（对npn而言）。这个等效电路从经典的Ebers-Moll（图6-17）演变过来的过程可从
图6-19(a)-(b)看出。 由图6-18-6-19，可得出两个重要的关系式：

IE = −IF (6-114)

IB = IF − αFIF = −(1− αF)IE (6-115)

IC = αFIF = −αFIE = βFIB (6-116)

βF =
αF

1− αF
(6-117)

由式(6-116)的定义，可知βF代表晶体管在正向有源工作区的直流电流放大倍数。
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§6.3 双极型（BJT）器件电路模型

FFIα RI

FI
RR Iα

B

C

E

C

B

E

FFIα

FI

C

B

E

FFIα

FFIα
FI

(a) (b) (c)

图图图 6-19 共基Ebers-Moll模型到共发模型（正向偏置）的演变。注意步骤(b)-(c)的过渡需要一点想象力。

3© 晶体管中BE和BC pn结电容分别用QBE及QBC标出。此外，还有集电极区与衬底之间的电

容，CCS。

4© 忽略了基极与集电极之间的直流通路（尽管在反向偏置时仅是漏电流），因而忽略了其间

的电阻。

§6.3.3 交流小信号模型

现在我们来讨论基于图6-18的大信号模型而发展出来的交流小信号模型，如图6-20 所示。
除了将电荷用电容来表示外，该交流小信号模型也考虑了电极之间的直流通路，也就是交流电

阻（见下面的讨论）。这也是BJT建模与MOS模型不同的地方。在MOS模型中，栅源、栅漏之
间没有直流通路（如果不考虑通过栅电介质层的隧穿电流），由瞬态大信号等效电路发展交流

小信号电路一般是采用y参数的方法。即除了一个终端加交流激励外，其它终端都交流接地。

但对BJT，由于各终端之间都存在着直流通路，采用的方法（暂不考虑衬底接触）则是维持一
个pn结的直流压降不变（交流短路），改变另一pn结上的压降。具体实现这种交流偏置的方
法，可以下例说明：保持VBC不变，扰动VBE，即实现∂/∂VBE|VBC=const。这是通过固定VB, VC，

将VE向负反向变化一个∆VBE来达到。注意在这个条件下∆VCE = ∆(VCB + VBE) = ∆VBE。

下面我们来具体给出各元件的表达式。为了表述清楚和简洁起见，我们暂时不考虑图6-20中
的非本征终端串联电阻Rb等，因而B’=B，等等。 其中，基极本征输入交流阻抗（由B端看入，

ne(E)
EI

ER

E'
ns(S)

CSC
CR

CI

nc(C)nb(B)

BI
B' C'

BR

π
r

π
C

µ
r

µ
C

e'b'mvg
or

图图图 6-20 双极型晶体管交流小信号模型

由并联的rπ与Cπ组成）为
1
rπ

=
∂IB

∂VBE

∣∣∣∣
VBC=const

(6-118)
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第六章 射频MOS及BJT器件模型

Cπ =
∂QBE

∂VBE

∣∣∣∣
VBC=const

(6-119)

集电极输出电阻
1
ro

= − ∂IE

∂VCB

∣∣∣∣
VBE=const

=
∂IE

∂VBC

∣∣∣∣
VBE=const

(6-120)

这个表达式需要进一步讨论：当VBE固定时，集电极端的受控电流源，gmVbe为零。但是当VC 变

化时，由于同时存在着ro及rµ两条直流通路，∆IC由两个成分组成。ro的定义是由流经C及E之
间的增量电流决定的，因而要取∆IE，即∂IE而不是∂IC。但当晶体管的直流电流增益βF很大

时，∆IB ¿ ∆IC，然而∆IC ≈ −∆IE，上式就可写为

1
ro
≈ ∂IC

∂VCB

∣∣∣∣
VBE=const

=
∂IC

∂VCE

∣∣∣∣
VBE=const

(6-121)

理论分析和实验结果进一步给出采用VBE为参数的IC vs. VCE输出特性曲线族在VCE < 0方向外
推都交集在VCE轴上的同一点（见[11]中图1.10）。因此可以定义一个称为Early电压的晶体管参
数，VA，来表征器件的输出电阻，即

∂IC

∂VCE

∣∣∣∣
VBE=const

=
1

VA
IC(VCE = 0) (6-122)

上式右端项中的IC是在给定的VBE下，设VCE = 0时的值。但在实际应用时，也可直接取晶体管的
直流工作点为该式中的IC（见下例）。

集电极与基极间的耦合阻抗（C与B之间）为
1
rµ

= − ∂IB

∂VCB

∣∣∣∣
VBE=const

=
∂IB

∂VBC

∣∣∣∣
VBE=const

(6-123)

Cµ =
∂QBC

∂VBC

∣∣∣∣
VBE=const

(6-124)

由Ebers-Moll模型中的式(6-107-6-111)可得

IB = (1− αF)IF(VBE) + (1− αR)IR(VBC) (6-125)

这样
1
rµ

= (1− αR)
∂

∂VBC
IR(VBC) = (1− αR)

ICS

VT
eVBC/VT (6-126)

当VBC反偏时，且绝对值大于大于VT，rµ几乎为无穷大。实际情况并非完全如此，其原因

是Ebers-Moll模型将反向偏置BC pn结处理成理想二极管是一个近似。在通用模型中，我们用
下述公式得到rµ：

1
rµ

= − ∂IB

∂VCB

∣∣∣∣
VBE=const

= − ∂IB

∂VCE

∣∣∣∣
VBE=const

≈ 1
γβF

∂IC

∂VCE

∣∣∣∣
VBE=const

=
1

γβF

1
r0

(6-127)

这里，我们应用了如下关系式：

γ ×∆ (−IB)|VBE=const,∆VCB>0 = ∆ IB|active region =
∆IC

βF

∣∣∣∣
active region

(6-128)

其中γ ≥ 10（对横向pnp晶体管γ = 2 ∼ 5。上式的意义是受VCB控制的基极电流只是总基极电流

的一小部分（1/γ），更大部分的基极电流由从基区注入发射区的少子扩散电流构成。而在晶体

管的正向工作区，如(6-116)所示，集电极电流为总的基极电流（且方向相同）的βF。因此，有

rµ = γβFro (6-129)

通常rµ要比ro大三个数量级。

跨导gm的定义为

gm =
∂IC

∂VBE

∣∣∣∣
VBC=const

(6-130)
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§6.3 双极型（BJT）器件电路模型

在正向有源工作区，

IC = αFIF = αFIES

(
eVBE/Vt − 1

)
= IS

(
eVBE/Vt − 1

)
(6-131)

这里我们已定义了一个称为集电极饱和电流的量：IS = αFIES。代表性的IS值是（如前引用

值）10−13 A左右。综合以上2式，并假定VBE À VT（在正向工作区，这通常都满足），可得

gm =
IC

VT
(6-132)

下面我们给出一个计算实例来得到一个完整的双极型晶体管的交流小信号等效电路1。我们

将会看到，结电容的求得，通常不是直接通过pn结电荷。给定如下直流偏置条件：IC = 1 mA,
VCB = 3 V, VCS = 5 V。已知的器件参数是：RB = 300 Ω, RC = 50 Ω, RE = 5 Ω, βF = 100，VA =
20V，γ = 10（见式(6-127)）。

先求Cµ，同时也给出pn结空间电荷形成的电容的表达式。这是一个反向基极－集电极pn结
电容（BC结），由冶金（metallurgical）结两侧空间电荷随偏置变化而组成。可由下面的一般公
式求得：

Cj =
Cj0

(1 + Vj/ψ0)n
(6-133)

式中Cj0是零偏置时的结电容，Vj是反向偏置电压（正向为负），ψ0是pn结自建电势，n为与pn结
掺杂分布有关的系数（突变结:n∼ 0.5，缓变结：n∼ 1/3）。注意，此式只适用流过结的电流不大
的情况。对于反向BC结，假设已知Cj0 = Cµ0 = 10 fF，ψ0c = 0.5V, nc = 0.3，则

Cµ =
Cµ0

(1 + VCB/ψ0c)nc
= 5.6 fF (6-134)

对集电极－衬底反偏结电容Ccs，给定Ccs0 = 20 fF，ψ0s = 0.65V, ns = 0.3，可得

Ccs =
Ccs0(

1 + VCS
ψ0s

)nc
= 10.5 fF (6-135)

gm =
∂IC

∂VBE

∣∣∣∣
VBC=const

=
IC

VT
=

10−3

26× 10−3
A/V = 38 mA/V (6-136)

Cπ由基极－发射极的正向偏置结电容（空间电荷区电容），Cje，及基区的扩散电容（发射区的

扩散电容由于掺杂浓度高可以忽略不计），Cb，组成。Cje是基极－发射极的正向偏置结电容，

由公式(6-133)比较难求（VBE接近ψ0时，分母趋于零），我们简单地假设Cje = 2×Ce0 = 2×10 =
20 fF。对于基区扩散电容，存在着一个简单的公式（见[11]中第一章）

Cb = τFgm (6-137)

其中τF是基区渡越时间。给定τF = 10 ps，Cb = 10× 10−12 × 38× 10−3 F = 0.38 pF。因此

cπ = Cje + Cb = 0.02 + 0.38 pF = 0.4 pF (6-138)

基极－发射极输入电阻
1
rπ

=
∂IB

∂VBE

∣∣∣∣
VBC=const

=
1
βF

∂IC

∂VBE

∣∣∣∣
VBC=const

=
gm

βF
(6-139)

rπ =
βF

gm
= 100× 26Ω = 2.6 kΩ

由式(6-122)和(6-129)可得，

ro =
VA

IC
=

20
10−3

= 20 kΩ

rµ = γβFro = 10× 100× 20 kΩ = 20MΩ

1该例子取自[11] pp. 40-41。
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第六章 射频MOS及BJT器件模型

§6.3.4 双极型晶体管的高频特性

双极型晶体管的高频增益主要是由其交流小信号等效电路中的电容成分（与电阻）决定。我

们依然用截止频率fT（其中下标T是transition）来作为高频特性的品质因子。其定义是当输出交
流短路的共发射极电路的电流增益外推为1时的频率。利用图6-20可以求得依赖于频率的电流增益
为（推导见[11]）

β(s) =
βF

1 + βF
Cπ+Cµ

gm
s

(6-140)

式中s = jω。在高频下，上式可近似为
β(s) =

gm

s(Cπ + Cµ)
=⇒ ω|β(jω)| = gm

Cπ + Cµ
= const (6-141)

根据定义|β(jωT)| = 1，可得

ωT =
gm

Cπ + Cµ
(6-142)

fT =
1
2π

gm

Cπ + Cµ
(6-143)

因为Cπ中有一与集电极电流有关的成分（基极充电电容Cb），所以fT是IC的函数。一个典型的

曲线见图6-21。

图图图 6-21 典型的集成电路npn晶体管的fT vs. IC曲线（引自[11]中第一章）。

§6.3.5 BJT噪声模型

双极型晶体管的噪声主要是来自于如下机理：

1© 基极端散弹噪声（基极流电流+基极－发射极极势垒）及1/f噪声，其可模型为基极与发射

极之间的噪声电流源。

2© 集电极的散弹噪声（集电极流电流+集电极－基极反向偏置势垒），其可模型为集电极与发
射极之间的噪声电流源。

3© 基极电阻热噪声，它可以是十分重要的。

噪声等效电路如图6-22： 图中
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§6.3 双极型（BJT）器件电路模型

Br

π
r

πmvg

DCb

e

c

2
nbv

2
nbi

2
nciπ

v

图图图 6-22 双极型晶体管噪声等效电路

i2nb = 2qIB∆f +
K1

f
∆f (6-144)

i2nc = 2qIC∆f (6-145)

v2
nb = 4kTrb∆f (6-146)

要注意的是图中的rπ是交流信号基极－发射极输入电阻，并不是直流电阻，因此它不贡献热噪

声。但基区电阻rb是直流电阻，因此产生热噪声。
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习题

1© 推导图6-15中的栅噪声电流源到图6-16的噪声电压源。

2© 双极型晶体管的Ebers-Moll模型适用于器件的任一工作区域。考虑饱和区（注意双极型晶体管的饱和
区定义与MOS器件完全不一样），即VBE及VBC使基极－发射极、基极－集电极pn结都处于正向偏置
（因此对npn晶体管，两者都为正数）。

(a) 给定IB, IC, αF, αR，推导饱和电压，VCE(sat) = VBE − VCE，的公式。注意要完全确定晶体管

的直流工作点，需要知道晶体管的三个参数（IES, ICS, αF, αR中的三个）及两个端电流或端口

电压。加起来，一共需要五个已知量。现只给定四个，因此推导过程中需要根据特定的工作区

域（饱和区）作相应的近似。

(b) 假定αF = 0.99, αR = 0.20, IC = 1 mA, IB = 50 µA，求该晶体管在室温（T = 300 K）下
的VCE(sat)。
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第七章 无线收发机射频前端的系统结构

无线收发机（发射–接收机）提供信息源与通信信道（空气）之间进行信息交换的接口。图7-1给出了
一个典型的无线通信系统，信息源发送的数据经发射机调制和上变频后，转换为适合在通信信道中传送的

格式，经天线辐射后，在通信信道中传播；接收机接收到信号后，经下变频和解调后，将数据恢复为原来

的格式发送给用户或者上一层的应用。 发射机接收机 接收机发射机应用接口 应用接口
图图图 7-1 一个典型的无线通信系统

由于客观需求和市场竞争的需要，要求收发机在保持高性能的前提下，具有低功耗、高集成度、小尺

寸、低价格等特点。在现在高度成熟的数模、模数变换器技术和数字技术条件下，收发机的性能主要由其

射频前端来决定。由于射频前端所采用的系统结构对其性能具有很重要的影响，故本章集中于讨论射频前

端各种系统结构的优缺点、CMOS集成电路实现时所面临的主要问题及其解决办法、并分析射频前端在系
统结构上的发展趋势。

§7.1 接收机射频前端的系统结构

一个完整的无线接收机由三部分组成，如图7-2所示。应用接口部分提供用户数据和应用之间的接口，
在这一层上，可以定义各种各样的服务；基带处理部分对从射频前端来的低频信号进行解调，这一层的实

现方式是由所采用的调制技术决定的；最后一部分就是射频前端部分，它是本节研究的重点。一般说来，

接收机射频前端必须完成两个主要的操作：对从天线来的信号进行放大并将放大后的信号下变频到较低的

低频。由于射频前端对整个接收机的影响最大，对其性能要求也最高，这一部分通常采用模拟电路来实

现；而基带处理部分和应用接口部分则是在较低的频率下进行的，在现在的模数变换器技术和成熟的数字

信号处理技术的支持下，这两部分功能主要采用数字技术来实现，这样不仅提高了集成度，还可以采用复

杂的解调算法来提高整个接收机的性能并可以提供各种各样的服务。由于射频前端部分的系统结构对接收

机的性能有决定性的影响，下面将讨论射频前端各种系统结构的优缺点并分析CMOS集成电路实现时所面
临的主要问题及其解决办法。

射频前端 基带处理部分 应用接口 应用

天线

图图图 7-2 无线接收机系统的基本组成部分

§7.1.1 超外差式接收机

超外差式接收机是应用最广泛的一种系统结构，它的基本原理是将从天线接收到的高频信号经放大和

下变频后转换为一固定的中频信号，然后进行进一步下变频或者直接进行解调，其系统结构如图7-3所示。

其中方框外部分表示片外分立元件。从天线接收到的信号由射频滤波器滤去带外干扰信号并粗略压缩

镜像信号（所谓镜像信号，是指与有用射频信号关于本振频率对称的信号，它与有用信号的频率差等于两

倍中频频率），然后经低噪声放大器（LNA）进行放大，放大后的信号由镜像抑制滤波器（IR滤波器）进
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VCO

LNA

RF滤波器
IR滤波器 IF滤波器

天线

IF VGA

解调或进一步下变频
图图图 7-3 超外差式接收机的系统结构

一步压缩镜像信号，滤波后的信号和本地振荡信号在混频器中进行混频，有用信号被转换为一固定中频信

号，经信道滤波、中频放大后提取出有用信号进行解调，也可经进一步下变频后再解调。

实现超外差式接收机遇到的一个主要问题是镜像抑制问题，该问题是由下变频器引起的，在下变频时

除了有用信号被转换到中频外，镜像信号也被转换到中频，从而对有用信号造成干扰。

为了解释超外差式接收机所遇到的镜像抑制问题，有必要引入复信号的概念。复信号由两个实信号组

成，这两个实信号可能是相关的，也可能不相关，即

x(t) .= xi(t) + jxr(t) (7-1)

其中，xi(t)、xr(t)都为实信号。

对于模拟电路中常用的正弦型信号，我们可以用复信号的概念表示为

ejωt = cos ωt + j sin ωt (7-2)

e−jωt = cos ωt− j sin ωt (7-3)

其中前者在频域表示了一个正频率成分，而后者则表示了一个负频率成分。而我们常见的正弦型信号，则

既含有正频率成分，也含有负频率成分，因为

cos ωt =
ejωt + e−jωt

2
(7-4)

sinωt =
ejωt − e−jωt

2j
(7-5)

有了以上基础后，我们就可以利用复信号来观察超外差结构接收机的频域转换行为。

在超外差结构的接收机中，射频信号与一个正弦型本地振荡信号cos ωLOt在下变频器中进行混频。由

于射频信号和本地振荡信号都是实信号，它们都由正频率成分和负频率成分组成。其中，本地振荡信号的

正频率成分ejωLOt与射频信号混频后，使得射频信号的负频率成分和正频率成分同时向正频率轴方向移动，

由于位于下变频器后级的中频滤波器可以滤除中频以外的信号，故我们只考虑中频附近的信号，这样我们

就可以得到一部分中频信号，如图7-4所示。

而本地振荡信号的负频率成分e−jωLOt与射频信号混频后，使得射频信号的负频率成分和正频率成分同

时向负频率轴方向移动，经中频滤波后，可以得到另一部分中频信号，如图7-4所示。

从图7-4中可以看出，镜像信号与本地振荡信号混频后所产生的信号经中频滤波后，也位于中频频
率fIF处。该信号叠加在有用中频信号上，直接对有用中频信号造成干扰，并且不可被清除。更为严重的

是，由于镜像信号的能量大小是不可预知的，在比较差的接收环境中，镜像信号的能量可能比有用信号的

能量高几十分贝，如果不对镜像信号进行抑制，则有用信号将受到镜像信号的极大干扰，甚至完全被镜像

信号所淹没。从上面的论述可以看出，抑制这一干扰的唯一办法就是在下变频前抑制镜像信号。这一功能

一般是由位于下变频器前的镜像抑制滤波器来完成的，它是一个带通滤波器，通带的中心频率与有用信号
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下变频之前的功率谱密度

0 

负频率成分 正频率成分
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cf+IFc 2 ff −+

FreqLOf−

cf− IFc 2 ff +−

本地振荡信号的负频

率成分与有用信号和

镜像信号的正频率成

分混频

本地振荡信号的正频

率成分与有用信号和

镜像信号的负频率成

分混频

下变频之后的功率谱密度

IFf+IFf−

Freq0 

图图图 7-4 超外差式接收机的频域转换示意图

的频率相同，而镜像频率位于该滤波器的阻带范围内，该滤波器的阻带衰减率就是对镜像信号的抑制率。

为了使接收机在很差的接收环境中依然保持较高的性能，镜像抑制滤波器必须高度压缩镜像信号，一般要

求对镜像信号的抑制率达到60～70dB。在高频的情况下要达到这么高的抑制率，对滤波器的要求是很高
的。它必须具有很高的品质因子（50甚至更高）、很高的阶数（甚至到6阶），而且其中心频率还应是可调
的。在目前的技术条件下，这种滤波器是很难集成在硅片上的，一般采用外接的滤波器来实现。为了减轻

对镜像抑制滤波器的要求，可以将固定中频频率提高，以加大镜像信号与有用信号之间的频率间隔，减缓

对滤波器抑制率的要求，如图7-5所示。 但中频频率提高后，后续处理模块（如模数变换器）的工作频率就
提高了，后续模块的设计将变得比较困难。虽然可以通过增加一级或者多级下变频器将信号的频率进一步

降低（多级超外差式接收机），但这会增加电路规模和片外元件数目，提高系统成本。

超外差式接收机的另一个主要问题是相邻信道干扰问题，如图7-5所示。为了将下变频后的有用信号与
相邻信道干扰信号分离开来，一般需要在下变频器后插入一个中频信道选择滤波器。由于信道之间的频率

间隔很小，中频信道选择滤波器的转换带将很窄。为了高度抑制相邻信道干扰信号，该中频滤波器也要求

有很高的品质因子（50）和大的阶数（8或者10阶），这样的滤波器也是很难集成的。尽管文献中提出了很
多种模拟集成的中频滤波器，但对于大多数应用来说，它们的性能还不能满足要求，所以一般还是采用外

接的滤波器来实现。

超外差式接收机的主要缺点是需要多个外接的高性能滤波器。采用外接滤波器，不仅降低了集成度，

提高了产品成本，而且由于采用外接元件，使整个系统的稳定性大大降低。更为严重的是，驱动这些外部

低阻抗的元件需要消耗很大的功耗，工作频率越高，功耗越大。另外，外接元件和集成芯片之间的隔离也

是一个大的问题。尽管超外差式接收机存在上述问题，但由于超外差式接收机可以提供优良的性能，目前

超外差结构依然是应用最广泛的一种接收机结构。在对接收机性能要求很高的应用中，超外差结构几乎是

唯一的选择。
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IR滤波器

相邻信道的

干扰信号

有用信号

镜像信号

IF滤波器

IR滤波器

镜像信号

相邻信道的

干扰信号

IF滤波器

有用信号

Freq

Freq

Freq

Freq

图图图 7-5 中频频率选择对超外差式接收机性能的影响

P.Orsatti等人采用超外差结构实现了应用于GSM环境的接收机模拟前端，在同一块芯片上集成的模
块包括低噪声放大器、下变频器、中频可变增益放大器以及解调模块，镜像抑制功能和信道选择功能分

别由外接的声表面波滤波器（SAW）和LC中频滤波器来完成。输入的射频信号频率约为915MHz，下变
频后的中频频率为71MHz。该接收机已经采用0.25µmCMOS工艺实现，完整接收机模拟前端的增益可以
达到101dB，单边带噪声系数约为8.1dB，输入1dB压缩点为-16dBm，输入三阶交调点约为-4dBm，功耗仅
为19.5mA× 2.5V。

为了解决超外差式接收机中镜像抑制滤波器难以集成的问题，Hartley和Weaver提出了镜像抑制接收
机结构，如图7-6所示。这两种结构利用正交性混频可以区分正频率成分和负频率成分的特点，对有用信号
和镜像信号进行不同的处理，然后通过叠加来增强有用信号并同时抑制镜像信号。我们以Hartley结构为例
来说明镜像抑制接收机的原理。

假设输入射频信号由有用信号和镜像信号组成，并表示为

vin(t) = ARF cos (ωRFt + ϕRF) + AImg cos (ωImgt + ϕImg) (7-6)

其中，ARF和AImg分别为有用信号和镜像信号的幅度，ωRF和ωImg分别为有用信号和镜像信号的频

率，ϕRF和ϕImg分别为有用信号和镜像信号的相位。

在同相通道（I）中，输入信号首先和同相本地振荡信号ALO1 sin (ωLO1t + ϕLO1)在混频器中进行混
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)＋cos(A LO1LO1LO1 ϕtω
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°90
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射频信号 输出信号
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)＋sin(A LO1LO1LO1 ϕtω

)＋cos(A LO1LO1LO1 ϕtω

射频信号 输出信号

Weaver

)＋cos(A LO2LO2LO2 ϕtω

)＋sin(A LO2LO2LO2 ϕtω

A I

Q

图图图 7-6 Hartley和Weaver镜像抑制接收机的系统结构

频，混频后的结果经低通滤波后得到中频信号

vA(t) = −ARFALO1

2
sin (ωIFt + ϕIF1) +

AImgALO1

2
sin (ωIFt + ϕIF2) (7-7)

其中，ωIF = ωRF − ωLO1 = −(ωImg − ωLO1)，ϕIF1 = ϕRF − ϕLO1，ϕIF2 = −(ϕImg − ϕLO1)。中频信
号vA(t)经90◦移相器移相后，得到下列信号

vI(t) =
ARFALO1

2
cos (ωIFt + ϕIF1)− AImgALO1

2
cos (ωIFt + ϕIF2) (7-8)

在正交通道（Q）中，输入信号首先和正交本地振荡信号ALO1 cos (ωLO1t + ϕLO1)在混频器中进行混频，混
频后的结果经低通滤波后得到中频信号

vQ(t) =
ARFALO1

2
cos (ωIFt + ϕIF1) +

AImgALO1

2
cos (ωIFt + ϕIF2) (7-9)

当vI(t)和vQ(t)两路信号叠加后，得到中频信号为

vIF(t) = ARFALO1 cos (ωIFt + ϕIF1) (7-10)

可以看到，在理想情况下，I、Q通道的有用信号在I、Q点具有相同的极性而镜像信号则具有相反的极性，
故两个支路的信号叠加后，镜像信号受到完全抑制。这说明在理想情况下，这种结构的接收机不会受到镜

像信号的干扰。但是，由于在实际实现中I、Q两个支路存在幅度和相位不匹配问题，镜像信号并不能完全
受到抑制。下面我们就来讨论I、Q两个支路的幅度和相位不匹配程度对镜像抑制能力的影响。

假设I、Q两个支路的幅度和相位不匹配程度分别为ε和θ，则可将同相和正交两路中频信号分别表示为

vI(t) =
ARFALO1

2
(1 + ε) cos (ωIFt + ϕIF1 + θ)− AImgALO1

2
(1 + ε) cos (ωIFt + ϕIF2 + θ) (7-11)
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vQ(t) =
ARFALO1

2
cos (ωIFt + ϕIF1) +

AImgALO1

2
cos (ωIFt + ϕIF2) (7-12)

利用三角函数公式，可以得到

cos (ωIFt + ϕIF1 + θ) = cos (ωIFt + ϕIF1) cos θ − sin (ωIFt + ϕIF1) sin θ (7-13)

cos (ωIFt + ϕIF2 + θ) = cos (ωIFt + ϕIF2) cos θ − sin (ωIFt + ϕIF2) sin θ (7-14)

则I、Q两路信号叠加后得到的有用信号为

vIFSig(t) =
ARFALO1

2
[1 + (1 + ε) cos θ] cos (ωIFt + ϕIF1)− ARFALO1

2
[(1 + ε) sin θ] sin (ωIFt + ϕIF1) (7-15)

而镜像信号则为

vIFImg(t) =
AImgALO1

2
[1(1 + ε) cos θ] cos (ωIFt + ϕIF2)

AImgALO1

2
[(1 + ε) sin θ] sin (ωIFt + ϕIF2) (7-16)

有用信号和镜像信号能量的比值为

PIFSig

PIFImg
=

A2
RF

A2
Img

· [1 + (1 + ε) cos θ]2 + [(1 + ε) sin θ]2

[1− (1 + ε) cos θ]2 + [(1 + ε) sin θ]2
(7-17)

故I、Q支路存在幅度和相位不匹配时，这种结构的接收机所能达到的镜像抑制率为

IRR =
PIFSig

PIFImg
· A2

Img

A2
RF

=
[1 + (1 + ε) cos θ]2 + [(1 + ε) sin θ]2

[1− (1 + ε) cos θ]2 + [(1 + ε) sin θ]2
(7-18)

考虑到ε和θ都很小，可以认为ε ¿ 1，cos θ ≈ 1，sin θ ≈ θ，则

IRR ≈ 4
ε2 + θ2

(7-19)

若ε = 1%、θ = 5◦，则由式7-19可知，镜像抑制率仅能达到27.1dB。可以看到，在Hartley结构的接收
机中，由于I、Q支路幅度和相位不匹配的影响，镜像信号并不能完全受到抑制，镜像抑制率通常只能达
到25～40dB，在很多应用中，这种程度的镜像抑制率是不能满足要求的。

在Hartley结构中，90◦移相器是放在信号通路上的，它必须在整个信号带内（包括有用信号带和镜像
信号带）都能实现90◦移相，这是非常难以实现的。若能将移相器从信号通道移去，则接收机实现起来就会
容易很多。Weaver结构就是从这种考虑出发而提出的一种镜像抑制接收机。它将移相器放在本地振荡信号
通路上，通过采用两级变频结构来实现镜像抑制。由于本地振荡信号仅是单频信号，移相器的实现将容易

很多，而且目前已经有多种方法直接产生正交两路输出的本地振荡信号（本书第11章就讨论了这方面的内
容），这将大大简化实现难度。正因为Weaver结构实现起来比较简单，使得Weaver结构比Hartley结构的
应用更广泛。采用与Hartley结构相同的分析方法可以证明，在理想情况下，Weaver结构中I、Q两个通道的
有用信号在I、Q点具有相同的极性而镜像信号则具有相反的极性，故两个支路的信号叠加后，镜像信号的
影响受到完全抑制。这说明在理想情况下，Weaver结构的接收机不会受到镜像信号的干扰。但同Hartley结
构一样，由于在实际实现中I、Q两个支路存在幅度和相位不匹配问题，镜像信号并不能完全受到抑制，其
镜像抑制率依然可以用式7-19来表示，同Hartley结构一样，Weaver结构通常也只能达到25～40dB的镜像信
号抑制率。

J.R. Long采用Hartley结构实现了一个射频接收机模拟前端，在同一块芯片上集成的模块包括低噪
声放大器和正交下变频器，而其它的模块（如90◦移相器、单端-差分变换电路等）都采用片外分立元件
来实现。输入射频信号频率为5.1GHz～5.8GHz，中频频率约为250MHz，该接收机已经采用双极型工艺
实现，在1.8V的电源电压下，射频前端的功率增益可以达到14dB，噪声系数约为6.9dB，镜像抑制率约
为36.5dB，消耗的功耗为18.5mW。
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由于Hartley结构和Weaver结构的接收机仅能提供有限的镜像抑制功能，为了满足实际应用对镜像
抑制率的要求，该类接收机必须加入另外的滤波器对镜像信号进行进一步抑制。由于这些滤波器仅需提

供30～40dB的镜像抑制率，在目前的技术条件下，它们已经可以集成在芯片上。片上集成的这类滤波器
通常与低噪声放大器或者下变频器耦合在一起，组成具有镜像抑制功能的低噪声放大器或者下变频器。

它们的阻带通常很窄，阻带中心频率可以随着输入频率的变化而变化。由于阻带频率调谐的需要，这类

接收机必须集成一个片上调谐网络。J.A.Macedo等人就采用硅双极型工艺实现了一个具有镜像抑制功能
的低噪声放大器，它应用于1.9GHz的接收机中，可以提供大于65dB的镜像抑制率，并且镜像频率可以
在2.34～2.55GHz范围内调节。将这些具有镜像抑制功能的模块与镜像抑制接收机结构相结合，可以达到很
高的镜像抑制率，同时又具有很高的集成度，引起了人们的广泛关注。

除了以上提到的基本结构外，某些超外差式接收机还能够给基带处理电路提供I、Q两个支路的信号，
如图7-7所示。这种结构实际上是一个两级超外差式接收机，只是第二级变频采用了正交下变频结构，从而
可以给基带处理电路提供I、Q两个支路的信号。采用这种结构的好处是基带处理电路可以采用比较复杂的
调制、解调方案，可以提高通信系统的数据率。将这种结构和Weaver结构相结合，可以实现一种具有镜像
抑制功能、同时又能提供I、Q两个支路信号的接收机结构，如图7-8所示。同Weaver结构一样，该类接收
机也受到幅度和相位不匹配的影响，镜像抑制率通常也只能达到25～40dB，不能满足实际应用的需要，需
要加入其它的镜像抑制功能模块。

VCO

LNA

RF滤波器
IR滤波器 IF滤波器

天线

)cos(A LOLOLO ϕ+tω

)sin(A LOLOLO ϕ+tω

I

Q

图图图 7-7 具有正交输出的超外差式接收机

天线
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低通滤波器

低通滤波器
低通滤波器
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)sin(A LO2LO2LO2 ϕ+tω

)sin(A LO2LO2LO2 ϕ+tω

)cos(A LO2LO2LO2 ϕ+tω

I

Q

图图图 7-8 具有正交输出的Weaver镜像抑制接收机接收机

§7.1.2 零中频接收机

在零中频接收机中，有用信号被直接下变频到基带。这样，镜像信号是有用信号本身，可以减轻对镜

像抑制的要求，但是并没有消除镜像抑制问题。若射频信号仅和一个正弦本地振荡信号进行混频，则下变
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第七章 无线收发机射频前端的系统结构

频后信号的上下边带将叠加到一起，成为不可分离的，会影响接收机的性能如图7-9所示。

LOf− LOf+

有用信号的负频率成分 有用信号的正频率成分
0 Freq 0 Freq

图图图 7-9 仅与一个正弦本地振荡信号进行混频的零中频接收机频域转换示意图

但这个问题可以采用正交下变频的方法来解决，图7-10给出了零中频接收机的系统结构。从 天线来的

LNA

天线

I

Q

LPF

LPF

RF

BPF

VCO

I Q

图图图 7-10 零中频接收机的系统结构

信号由射频带通滤波器滤除带外噪声，然后由低噪声放大器进行放大，放大后的射频信号同时与一对正交

本地振荡信号相混频，这一对正交本地振荡信号组成一个只具有正频率成分的复信号，该复信号与射频信

号混频后，使得射频信号的负频率成分和正频率成分同时向正频率轴方向移动，经低通滤波和放大后，可

以得到I、Q两路正交的基带信号，其频率转换过程如图7-11 所示。 从图中可以看出，在理想情况下，零中
频接收机没有镜像抑制问题，所以不需要难以集成的高Q值高频或者中频带通滤波器，消除了超外差式接
收机的主要问题；另外，由于有用信号被直接下变频到基带，下变频后的低通滤波器和模数变换器都工作

在很低的频率下，降低了集成电路实现的难度。这些优点都使零中频接收机成为一种易于集成的接收机结

构。而且由于集成度很高，接收链路上的各模块不需要驱动外部低阻抗负载，零中频接收机的功耗可以做

得很低。但由于I、Q两个支路可能存在幅度和相位不匹配，输入下变频器的本地振荡信号也不是理想的正
交信号，零中频接收机也会受到镜像信号的干扰。低噪声放大器前的射频带通滤波器是必须的，它可以滤

除带外干扰信号，避免带外强干扰信号经低噪声放大器放大后使混频器饱和，该滤波器还可以阻止天线接

收到的高频信号通过，避免高频信号与本地振荡器产生的高次谐波混频而对有用信号造成干扰。

早在20世纪90年代中期，人们就开始研究零中频接收机，但到目前为止，在实际产品中采用零中频结
构的接收机还比较少见。这主要是由于零中频接收机存在一系列的问题，影响了接收机的性能。下面我们

就来讨论零中频结构接收机存在的主要问题。

1. I、Q支路不匹配

如前所述，零中频接收机对镜像信号的抑制是在基带处理电路中完成的，如果I、Q两个支路完全匹
配，则基带处理电路能完全抑制镜像信号。但在具体实现中，由于I、Q两个支路存在幅度和相位不匹配，
使得输入到基带处理电路的I、Q两路信号存在幅度和相位偏差，这时基带处理电路并不能完全抑制镜像信
号，有用信号仍然会受到镜像信号的干扰，导致接收机的误码率（BER）上升，降低了接收机的性能。虽
然在这种结构中，镜像信号就是有用信号本身，它们具有相同的能量，接收机对镜像抑制的要求不像超外
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§7.1 接收机射频前端的系统结构下变频之前的功率谱密度
0 

负频率成分 正频率成分
cf+ Freqcf− 本地振荡信号的正频率成分与有用信号的负频率成分混频下变频之后的功率谱密度

Freq

本地振荡信号

0 

图图图 7-11 与正交本地振荡信号进行混频的零中频接收机频域转换示意图

差结构那么高，但高性能的零中频接收机仍然需要25dB以上的镜像抑制率，这就对I、Q支路的匹配程度提
出了要求。

考虑到I、Q支路的不匹配程度随时间的变化很缓慢，可以采用数字电路或者模拟电路的方法对I、Q支
路存在的不匹配程度进行校准。以降低I、Q支路不匹配程度对接收机性能的影响，具体实现方法可参看本
章后面给出的参考文献。

2. 直流失调

零中频接收机将射频信号直接转换到基带，降低了对镜像抑制率的要求，但却带来了另一方面的问

题。下变频器及后面各模块引入的直流失调成分将直接叠加在有用信号上，对有用信号造成干扰。这些直

流失调成分的能量可能比有用信号强很多，会淹没有用信号，并使得后面的各级处理模块出现饱和。直流

失调是阻碍零中频接收机广泛应用的一个主要因素。

造成直流失调的因素很多，其中本地振荡信号泄漏是很重要的一种因素。由于本地振荡信号通路与

射频信号通路之间可以通过寄生电容或者衬底等方式耦合，造成本地振荡信号泄漏到低噪声放大器和下

变频器的输入端，如图7.12(a)所示，这些泄漏到射频信号通路的信号与本地振荡信号频率相同，它们经过
下变频器混频后，转变为直流信号，叠加在有用信号上，对有用信号造成干扰，并且可能使后面的处理

模块出现饱和。为了说明本地振荡信号泄漏对零中频接收机的影响，我们来看一个具体数据。假设接收

机模拟前端的增益为100dB，其中前面的低噪声放大器和下变频器的增益为30dB，本地振荡信号的幅度约
为0.315V（对于50Ω系统来说，相当于0dBm的信号功率）。进一步假设接收机对本地振荡信号到低噪声放
大器输入端泄漏的抑制率约为60dB，则该泄漏信号与本地振荡信号混频后在混频器输出端造成的直流失调
约为10mV。而混频器输出端的有用信号可能仅为30µVrms，直流失调比有用信号强50dB，有用信号完全淹
没在直流失调成分中。后级低频处理模块会再将基带信号放大70dB，10mV的直流失调会使得后级模块出
现饱和而不能工作。

本地振荡信号还可能泄漏到天线中并通过天线辐射出去，这些辐射出去的信号会对其它信道的信号造

成干扰，而且辐射信号经接收机周围的物体反射后，可能又返回到接收机天线，会在混频器输出端造成一

个随时间变化的直流失调成分，这使得本地振荡信号泄漏对接收机性能的影响更加严重。

造成直流失调的另一个因素是射频信号到本地振荡信号通路的泄漏，如图7.12(b)所示。这些射频信号
包括有用信号以及接收机环境中存在的各种干扰信号，由于干扰信号的能量可能很高，故泄漏信号的能量
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(a) 本地振荡信号泄漏
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RF

BPF

VCO

I Q

(b) 射频信号泄漏

图图图 7-12 信号泄漏造成直流失调

也可能较高。这些泄漏信号与射频信号频率相同，它们经过下变频器混频后，也转变为直流信号，叠加在

有用信号上，对有用信号造成干扰，并且也可能使后面的处理模块出现饱和。

造成直流失调的第三个因素是接收机射频前端的偶数阶非线性。在第四章讨论线性度问题时，我们曾

经提到，射频信号通过非线性系统后，直流项会受到二阶非线性的影响，并且会出现一个低频的二阶交调

项。这些直流项和低频交调项也叠加在有用信号上，形成直流失调。一般用二阶交调点来描述系统受二阶

非线性影响的程度，在第四章我们已经讨论过二阶失调的问题，在此我们不再重复。低噪声放大器的二阶

非线性造成的直流失调通过寄生电容耦合或者衬底耦合泄漏到基带，而下变频器的二阶非线性造成的直流

失调则直接叠加到基带信号上，所以相对说来，下变频器的二阶非线性所造成的影响更大。另外，射频模

块非线性所产生的谐波与本地振荡信号所产生的谐波在下变频器中混频后，也会产生直流失调，但由于谐

波的频率越高，能量就越弱，一般情况下可以忽略这些谐波所造成的直流失调的影响。需要特别指出的

是，二阶交调所产生的低频项可能与有用基带信号的频率相同，而且也会随时间变化，一般的消除直流失

调的方法并不能消除这些低频项的影响，而只能通过提高射频模块的偶数阶线性度来抑制这些低频项。

造成直流失调的第四个因素是 1
f噪声的影响。如同我们所知，MOS晶体管具有比较大的 1

f噪声，这类

噪声与频率成反比，频率越低， 1
f越大。由于零中频接收机将射频信号转换到基带，

1
f噪声对电路造成的影

响是很大的。

为了消除直流失调，人们提出了多种方案。应用最广泛、也最简单的一种方案是在射频前端和后级的

基带模块之间加入一个截止频率很低的高通滤波器，滤除直流失调的影响。为了不干扰有用信号，这些高

通滤波器的截止频率很低（通常应低于数据率的0.1%），这将占用大量的芯片面积，而且对于某些调制方
案来说，有用信号的能量就集中在0Hz附近，这时就不能采用这种消除直流失调的方案。消除直流失调的
第二种方案是针对TDMA系统而提出的一种方案，在TDMA系统中，接收机在某些时隙中处于空闲转态，
这时就可以利用这些空闲时隙对直流失调进行采样并存储起来，在接收机转为工作状态后，将接收到的基
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带信号和存储的直流失调信号相减，就可以消除直流失调的影响。第三种方案是利用成熟的数字信号处理

技术来确定直流失调的大小，并将结果反馈回模拟前端来消除直流失调，如图7-13所示。
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LPF

RF

BPF

VCO
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D

A

D

DSP

D

A

D

A

直流补偿

直流补偿

I Q

图图图 7-13 利用数字信号处理技术消除零中频接收机中的直流失调

由于零中频接收机具有很高的集成度，并且随着数字信号处理技术的发展，可以实现复杂的数字信号

处理算法来消除直流失调和I、Q支路不匹配对接收机的影响，故采用零中频结构来实现无线接收机引起了
人们的广泛关注。

B.Razavi采用零中频结构实现了一个应用于2.4GHz无线局域网环境的接收机，它在片实现了一个截
止频率为10kHz的高通滤波器来消除直流失调的影响。该接收机已经采用0.6µmCMOS工艺实现。接收机
模拟前端的电压增益可以达到34dB，噪声系数约为8.3dB，二阶交调点约为22dBm，信道内的三阶交调点
为-9dBm，信道外的三阶交调点为-4dBm，采用3V电源，功耗约为80mW。

P.Zhang等人采用零中频结构实现了一个应用于5GHz无线局域网环境的接收机，它采用了复杂的数字
信号处理技术来消除直流失调。该接收机已经采用0.18µm CMOS工艺实现。接收机模拟前端的电压增益可
以达到58dB，噪声系数仅为6.8dB，信道内的三阶交调点为-25dBm，信道外的三阶交调点约为-18dBm，
采用1.8V电源，消耗的功耗约为171mW。

§7.1.3 低中频接收机

从以上讨论可以看出，超外差式接收机的本地振荡信号是一个同时具有正频率成分和负频率成分的实

信号，故会受到镜像信号的干扰，而零中频接收机的本地振荡信号是一个仅具有正频率成分的复信号，故

理想情况下不会受到镜像信号的干扰。那么是否存在一种接收机结构既不会受到镜像信号的干扰，又不会

受到直流失调的影响呢？从此思路出发，人们提出了低中频接收机的概念。低中频接收机的核心是用一个

仅具有正频率成分的复本地振荡信号来将射频信号转换到一个较低的中频，如图7-14所示，它的频率转换
操作示于图7-15中。 镜像信号抑制和最终下变频天线

LNA

VCO

Q

I Q

I

图图图 7-14 低中频接收机的系统结构
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下变频之前的功率谱密度

0 

正频率成分

LOf+

cf+IFc 2 ff −+

Freq

cf− IFc 2 ff +−

本地振荡信号的正频

率成分与有用信号和

镜像信号的负频率成

分混频

下变频之后的功率谱密度

IFf+IFf−

Freq0 

图图图 7-15 低中频接收机的频域转换示意图

从图7-15可以看出，下变频后有用信号位于负频率处，镜像信号位于正频率处，它们是分开的，只要
低频处理模块能抑制位于正频率处的镜像信号，就可以使有用信号不受镜像信号的干扰。低中频接收机将

镜像抑制问题由射频转移到比较低的中频，缓解了实现压力，使得该类接收机比较容易集成，同时下变频

后的信号不位于基带，避免了零中频接收机所遇到的直流失调问题，是一种比较好的接收机结构。

但在实际实现中，由于本地振荡信号的I、Q两个支路存在幅度和相位不匹配，使得本地振荡信号
不是一个纯净的、仅具有正频率成分的复信号，而可能还会存在一定的负频率成分，这时的频域转换如

图7-16所示。 从图中可以看到，混频后位于负频率处的有用信号会受到镜像信号的干扰。由于中频不为

下变频之前的功率谱密度

0 

负频率成分

正频率成分

LOf+

cf+IFc 2 ff −+

FreqLOf−

cf− IFc 2 ff +−

本地振荡信号的负频率成分与有用信号和镜像信号的正频率成分混频本地振荡信号的正频率成分与有用信号和镜像信号的负频率成分混频
下变频之后的功率谱密度

IFf+IFf−

Freq0 

本地振荡信号不是纯净的、仅具有正频率成分的复信号

图图图 7-16 幅度和相位不匹配对低中频接收机的影响
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零，镜像信号与有用信号不位于同一信道内，它们能量的大小是不可预知的，镜像信号的能量可能会比有

用信号高50～70dB，这样有用信号会受到镜像信号的极大干扰，影响接收机性能。I、Q两个信号支路之间
也可能存在幅度和相位不匹配，这些不匹配对接收机性能的影响同本地振荡信号I、Q支路不匹配的影响是
一样的，这会进一步恶化接收机的性能。

为了减少I、Q两个信号支路和正交本地振荡信号通路不匹配对接收机性能的影响，低中频接收机在下
变频之前也必须对镜像信号进行一定程度的抑制。这时的接收机结构如图7-17所示。镜像信号抑制和最终下变频天线

LNA

VCO

Q

I Q

I

RF

BPF

(a) 利用射频带通滤波器来抑制镜像信号

天线

LNA

I

Q

无源多相滤波器 镜像信号抑制和最终下变频
VCO

I Q

(b) 利用无源多相滤波器来抑制镜像信号

图图图 7-17 引入额外的镜像信号抑制模块的低中频接收机系统结构
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第一种结构采用了与超外差结构一样的办法，利用一个射频带通滤波器来抑制镜像信号，它的频域转

换操作如图7-18 所示。 这种结构需要一个射频带通滤波器，这种滤波器一般是很难集成的，影响了集成

下变频之前的功率谱密度

0 

负频率成分

正频率成分

LOf+

cf+
IFc 2 ff −+

FreqLOf−

cf−
IFc 2 ff +−

本地振荡信号的负频率成分与有用信号和镜像信号的正频率成分混频本地振荡信号的正频率成分与有用信号和镜像信号的负频率成分混频
下变频之后的功率谱密度

IFf+IFf−

Freq0 

本地振荡信号不是纯净的、仅具有正频率成分的复信号
带通滤波之前的功率谱密度

0 

负频率成分

正频率成分

LOf+

cf+IFc 2 ff −+

FreqLOf−

cf− IFc 2 ff +−

图图图 7-18 利用射频带通滤波器来抑制镜像信号的低中频接收机的频域转换示意图

度，但同超外差结构相比，它将很大一部分镜像抑制功能推迟到低中频部分来实现，在射频频段对镜像抑

制率的要求降低了，故不需要在下变频器之前再引入镜像抑制滤波器，而可以利用低噪声放大器前的射频

带通滤波器来完成镜像抑制功能。为了提高镜像抑制率，这种结构所选用的中频频率一般较高。

第二种结构利用了一个无源多相滤波器来抑制位于正频率处的射频信号，其频域转换操作如图7-19所
示。无源多相滤波器仅抑制位于正频率处的射频信号，这样在下变频后，与有用信号叠加在一起的镜像信

号能量减弱了，可以减小对有用信号的干扰。由于无源多相滤波器仅需抑制位于正频率处的射频信号，它

不需要具有很高的品质因子，适于集成电路实现，故这种结构具有很高的集成度，而且这种结构对中频频

率没有要求，可以采用比较低的中频频率。
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下变频之前的功率谱密度

0 Hz

负频率成分

正频率成分

LOf+

cf+IFc 2 ff −+

FreqLOf−

cf− IFc 2 ff +−

本地振荡信号的负频率成分与有用信号和镜像信号的正频率成分混频本地振荡信号的正频率成分与有用信号和镜像信号的负频率成分混频
下变频之后的功率谱密度

IFf+IFf−

Freq0 Hz

本地振荡信号不是纯净的、仅具有正频率成分的复信号
带通滤波之前的功率谱密度

0 Hz

负频率成分

正频率成分

LOf+

cf+IFc 2 ff −+

Freq

LOf−

cf− IFc 2 ff +−

图图图 7-19 利用无源多相滤波器来抑制镜像信号的低中频接收机的频域转换示意图
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从图7-18和7-19可以看出，下变频后的中频信号是由位于正频率处的镜像信号和位于负频率处的有用
信号组成的，中频处理模块必须抑制位于正频率处的镜像信号。通常可以采用两种方法来抑制镜像信号，

一种方法是采用复带通滤波器来抑制位于正频率处的镜像信号，然后经模数变换后转到数字部分进行处

理，如图7.20(a)所示。在这种结构中，由于复带通滤波器能抑制镜像信号和带外的其它信号，降低了对模
数变换器动态范围的要求，使得模数变换器很容易实现，但由于复带通滤波器采用模拟电路实现，实现精

度不能准确控制，电路性能会受到一定程度的影响。

复带通滤波

器

A

D

I Q

第一级下变频后的信号 I

Q

LO

(a) 在模拟域抑制镜像信号

I

Q

I Q

LPF
A

D

LPF
A

D

LPF

LPF

第一级下变频后的信号
LO

(b) 在数字域抑制镜像信号

图图图 7-20 低中频接收机的中频处理模块

另一种方法是先将中频信号转换到数字域，然后在数字部分将它和仅具有正频率成分的振荡信号混

频，经低通滤波后，得到所需要的基带信号，如图7.20(b)所示。在这种结构中，镜像抑制是在数字域进行
的，可以准确控制实现精度，但由于模数变换器之前仅有一抗混叠低通滤波器，对镜像信号和带外信号仅

有少量抑制，模数变换器必须具有很宽的动态范围，会增加模数变换器的实现难度。随着模数变换器技

术的发展，模数变换器的动态范围已经可以做得很宽，故相对说来，图7.20(b)所示的结构具有更大的吸引
力。
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§7.1 接收机射频前端的系统结构

§7.1.4 其它结构的接收机

除了以上几节提到的各种接收机结构外，还有几种接收机结构在实际应用中也经常遇到，本节就对这

几种接收机结构进行简单的讨论。

超再生式（Super-regenerative）接收机是在1922年Armstrong提出的超再生原理的基础上发展起来的
一种接收机结构，其系统结构如图7-21 所示。

RF

BPF

Envelope

Detector

天线 隔离放大器 LPF

Demodulated 

Output

Quench

OSC

图图图 7-21 超再生式接收机的系统结构

从天线接收到的射频信号由射频带通滤波器滤除带外干扰信号后送往隔离放大器，隔离放大器除了对

射频信号进行放大外，还起到隔离作用，防止后级振荡器的输出信号耦合到天线。振荡器是超再生式接收

机中的核心模块，它受两个信号的控制（射频输入信号RFin和淬火信号Quench），如图7-22所示。

A

B

RFin

To 

Envelope Detector

Quench

Oscillator

图图图 7-22 超再生式接收机中的振荡器结构

在“振荡器”一章我们将讲到，振荡器可表示为由放大器A和选择通带滤波器B组成的反馈环路。当
反馈环路满足振荡条件时，振荡器就会开始起振。淬火序列周期性改变放大器A的增益，使得振荡器周期
性的满足或者不满足振荡条件。当没有射频信号或射频信号很微弱时，振荡器的起振是由热噪声引起的，

它是一个很缓慢的过程；当射频信号逐渐加强时，振荡器的起振时间就会逐渐缩短，精确的起振时间决定

于输入射频信号的频率与振荡器的自由振荡频率之间的频率差以及射频信号能量的大小。后级的包络检波

器检测振荡器输出信号的幅度，经低通滤波后，就可以恢复原始信息。图7-23 给出了超再生式接收机上链
路各节点信号的时序图。第一行表示采用OOK（On-Off Keying）调制的射频信号RFin；第二行代表了淬
火序列Quench，它的周期必须小于数据的位周期，在淬火序列为高电平时，振荡器满足起振条件，可以起
振，而当淬火序列为低电平时，振荡器不满足起振条件，不会产生振荡信号；第三行代表了振荡器输出信

号包络随时间的变化，当接收到的数据为低电平时，由于采用OOK调制，RFin信号很微弱，这时振荡器的
起振是由热噪声引起的，它是一个很慢的过程，而当接收到的数据为高电平时，RFin信号的能量较强，它
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显著地缩短了振荡器的起振时间；最后一行表示了包络检波器输出经低通滤波后得到的解调信号。超再生

式接收机的结构很简单，主要适用于采用OOK调制技术的短距离（～20m）、低速率（～50kbps）、低成
本、低功耗的无线通信系统。

RFin

Quench

Envelop

LF

t

t

t

t

图图图 7-23 超再生式接收机链路各节点信号的时序图

宽带中频接收机是上世纪90年代中期提出的一种既具有高性能、同时又具有高集成度的接收机结构，
它的系统结构如图7-24 所示。

RF

BPF

LPF

OSC
VCO

天线
LNA

I Q射频振荡器 中频压控振荡器I Q

I

Q
LPF LPF

LPF

图图图 7-24 宽带中频接收机的系统结构

从天线来的信号经射频带通滤波器滤除带外干扰信号后（同时也滤除一部分镜像信号），由低噪声放

大器进行放大，放大后的信号和固定频率的本地振荡信号进行正交混频，将整个信号带转换到中频。经低

通滤波后，由中频复正交混频器将信号转移到基带，经低通滤波和模数变换后，转换到数字域进行处理。

同其它接收机结构相比，宽带中频接收机的最大特点是射频本地振荡信号的频率是固定的，这有利于射频

振荡器的实现，而且该振荡器可以提供比较好的相位噪声性能。在该接收机结构中，信道选择功能是在第

二级下变频时完成的，该下变频器的本地振荡信号在频率上应是可调的。为了使中频本地振荡信号发生器

具有合适的相对调谐范围，这种结构选用的中频频率一般较高。宽带中频接收机的最大问题在于：整个信

号带都被转移到中频，这要求中频处理模块具有很高的动态范围，而且从第二级下变频器开始的各模块组

成了零中频结构，也会遇到零中频接收机所遇到的直流失调等问题。另外由于镜像信号和有用信号不处于

同一频带，使得该类接收机对镜像抑制的要求要高于零中频接收机，但由于第二级下变频的频率相对较

低，这在一定程度上减缓了所遇到的问题。

亚采样（subsampling）接收机是基于Naquist带通采样定理而提出的一种接收机结构。Naquist带通采
样定理指出，一个中心频率为fc、带宽为∆f的带通信号，可以用一个采样率为fs > 2∆f的采样电路进行采

样，而不损失任何信息。由于射频应用的带宽通常很窄，由Naquist带通采样定理可知，只要对射频信号
以高于两倍带宽的速率进行采样，就可以将射频信号所包含的信息转移到低频，即相当于完成了通常意义
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上的下变频操作。图7-25 给出了亚采样接收机的系统结构。从天线来的射频信号经射频带通滤波器滤除带
外干扰信号后由低噪声放大器进行放大，然后由一个抗混叠滤波器进行滤波，得到的带通信号由采样保持

电路以高于两倍带宽的速率进行采样，并由模数变换器将信号转换到数字域进行信道选择和解调等后续处

理。虽然亚采样接收机具有高线性度、高集成度、系统结构简单等优点，但由于采样过程会引入很大的噪

声，严重影响接收机的性能，使得亚采样接收机只能应用于某些对性能要求不高的应用中。

RF

BPF
BPF

Digital 

Channel 

Selection

Digital 

Demod

天线
LNA Sampling & Hold

A

D

Digital 

Output

图图图 7-25 亚采样接收机的系统结构

超宽带（UWB）接收机是最近发展起来的一种接收机结构。与上面介绍的窄带接收机不同，超宽带
接收机所处理的射频信号是一个超宽带信号（瞬时带宽大于中心频率的20%或者大于500MHz）。超宽带信
号由受信息调制的短周期脉冲组成（这里的调制是指根据信息的不同，改变短周期脉冲的位置、幅度或者

相位），从而形成一个很宽的频谱（目前所占用的频段可以从3.1GHz～10.6GHz），信号能量均匀分布在
这个很宽的频段内，使得单位带宽内的信号能量很低，可以降低各种干扰对接收机的影响（如多径衰落，

信道间干扰等）并避免对其它射频应用造成干扰。超宽带接收机的系统结构很简单，如图7-26所示。超宽
带信号由天线接收后，经带通滤波器滤除带外噪声，然后由超宽带低噪声放大器和可变增益放大器进行放

大，放大后的信号和一个本地相关模板在相关器中进行相关处理，恢复原始信息，然后由一个模数变换器

将信息变换到数字域进行处理。虽然超宽带接收机的结构很简单，但由于它所处理的是一个频率很宽的信

号，低噪声放大器和可变增益放大器的带宽都必须很宽，实现起来存在一定的困难；而且在进行相关处理

时如何做到精确的时钟同步以保证信息的正确接收和解码是目前还没有解决的问题，这些都使得实现超宽

带接收机面临很大的挑战。尽管设计一个高性能的超宽带接收机会面临很多困难，但由于超宽带接收机可

以在短距离内（10m内）提供很高的数据率（> 100Mbps），具有很大的应用前景，故人们对超宽带接收
机的研究具有浓厚的兴趣。

RF

BPF

天线 LNA

A

D
*

VGA Correlator

Digital 

Output

图图图 7-26 超宽带接收机的系统结构

§7.2 发射机射频前端的系统结构

在发射机中，由于输入的唯一信号是有用信号，因此不会面临接收机所遇到的各种干扰问题，而且有

用信号的能量较高，动态范围也较小，所以相对说来，发射机比较容易实现。同接收机一样，一个完整的

无线发射机也由三部分组成，如图7-27所示。 用户接口部分提供用户数据和基带处理电路之间的接口，在
这一层上，可以定义各种各样的服务；基带处理部分对用户数据进行调制，这一层的实现方式是由所采用

的调制技术决定的；最后一部分就是射频部分，它是本节研究的重点。一般说来，发射机射频前端必须将

从基带处理电路来的信号上变频到适合于在无线信道中传播的高频频段。由于射频前端对整个发射机的影

响最大，对其性能要求也最高，这一部分通常采用模拟电路来实现；而基带处理部分和用户接口部分则是

在较低的频率下进行的，在现在成熟的数模变换器技术和数字信号处理技术的支持下，这两部分功能主要
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射频前端 基带处理部分 应用接口 应用

天线

图图图 7-27 无线发射机系统的基本组成部分

采用数字技术来实现，这样不仅提高了集成度，还可以采用复杂的调制算法来提高整个通信系统的性能并

可以提供各种各样的服务。由于射频前端部分的系统结构对发射机的性能有决定性的影响，下面将讨论射

频前端的各种系统结构的优缺点并分析CMOS集成电路实现时所面临的主要问题及其解决办法。

§7.2.1 超外差式发射机

超外差式发射机是最常使用的一种发射机结构，它的系统结构如图7-28所示。 在这种发射机结构中，

RF

BPF

IF

BPF

VCO

天线
PA

IRF D
A

I

Q

I Q

Digital

图图图 7-28 超外差式发射机的系统结构

第一级上变频操作是在数字域进行的（当然也可以在模拟域进行），并且通常采用正交上变频结构。在数

字域实现第一级上变频可以使I、Q支路精确匹配，避免了I、Q支路不匹配对电路性能的影响。混频后的中
频信号经数摸变换器转换到模拟域，由中频滤波器滤除混叠信号，然后和本地振荡信号在上变频器中进行

混频，混频后的结果由镜像抑制滤波器抑制镜像信号和滤除谐波成分，最后由功率放大器进行放大并经天

线辐射出去，它的频域转换示意图如图7-29所示。需要说明的是，中频滤波器不是必须的，它仅仅抑制数
摸变换器产生的混叠信号，在要求不是特别高的应用中，该中频滤波器可以省略。

超外差式发射机的集成度受到镜像抑制滤波器的影响。为了不干扰其它信道的信号，发射机对镜像信

号应具有足够的抑制率，故这种结构对滤波器具有很高的要求，一般不能将镜像抑制滤波器集成在芯片

上，影响了集成度。另外，为了减轻对镜像抑制滤波器的压力，超外差式发射机的中频频率一般较高，这

样增加了数字域处理和数模变换器的实现难度。虽然可以采用多级上变频来解决超外差式发射机中频频率

较高的问题，但这样将需要很多片外带通滤波器来抑制镜像信号，进一步降低了集成度，增加了成本，系

统的功耗也会相应增大。

§7.2.2 直接上变频发射机

直接上变频发射机将基带信号直接正交上变频到载波频段，在上变频过程中不会产生镜像信号，从而

避免了镜像抑制问题。这种发射机的系统结构如图7-30所示。 从数字域来的基带信号经数摸变换和低通滤
波后，由正交上变频器转换到射频频段，然后由功率放大器进行放大，由片外射频带通滤波器滤除谐波成

分后，经天线辐射出去。这种发射机的频域转换示意图如图7-31 所示。从图中可以看出，在完全理想的情
况下，这种发射机不会产生镜像信号。虽然在实际电路中，由于I、Q两支路不匹配的影响，该发射机也会
产生一定大小的镜像信号，但这些镜像信号的能量很弱，功率放大器后的射频带通滤波器可以抑制这些镜

像信号。

在直接上变频发射机中，本地振荡信号频率和有用信号频率完全相同，本地振荡信号和有用信号之间

会互相干扰。一方面，本地振荡信号经由衬底耦合等方式会泄漏到射频信号通道，叠加在频率完全相同的
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§7.2 发射机射频前端的系统结构上变频之前的功率谱密度负频率成分 正频率成分
LOf−

IFf−

0 LOf+

IFf+

Freq本地振荡信号的正频率成分与中频信号混频
本地振荡信号的负频率成分与中频信号混频

Freq0 

IFLO ff +IFLO ff −IFLO ff −− IFLO ff +−

镜像信号有用信号 有用信号
上变频之后的功率谱密度

图图图 7-29 超外差式发射机的频域转换示意图
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LPF

VCO

天线
PA

I

QLPF

I Q

图图图 7-30 直接上变频发射机的系统结构

射频信号上，不可分离，直接干扰有用信号。另一方面，射频信号经功率放大器放大后，成为一个强信

号，该信号也会通过衬底耦合等方式泄漏到本地振荡器中，使本地振荡器产生负载牵引效应。为了减小本

地振荡信号和射频信号之间的互相干扰，可以采用两种办法，一种办法是加大提供本地振荡信号的锁相环

的环路带宽，使锁相环对外来干扰具有很好的抑制作用；另一种方法是采用与载波频率不同的本地振荡信

号频率，比较常见的是使本地振荡器的振荡频率仅为载波频率的一半或者两倍，然后通过倍频或者分频的

方法来得到与载波频率相同的本地振荡信号。

§7.2.3 其它结构的发射机

除了以上几节提到的发射机结构外，还有几种发射机结构在实际应用中也经常遇到，本节就对这几种
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第七章 无线收发机射频前端的系统结构上变频之前的功率谱密度负频率成分 正频率成分
0 LOf+ Freq本地振荡信号与基带信号混频

Freq0 

有用信号
上变频之后的功率谱密度

LOf+

图图图 7-31 直接上变频发射机的频域转换示意图

发射机结构进行简单的讨论。

中频上变频结构是与宽带中频接收机相对应的一种发射机结构，它将基带信号直接正交上变频到一个

较高的中频，然后由第二级上变频器上变频到载波频率，如图7-32所示。第二级上变频的本振信号频率固
定，信道选择功能在第一级上变频过程中完成。这种发射机结构避免了直接上变频发射机所遇到的本地振

荡信号泄漏和本地振荡器的频率牵引效应，但同超外差结构一样，这种发射机也会遇到镜像抑制问题，需

要在发射链路中插入片外镜像滤纸滤波器，从而降低了集成度。

RF

BPF

IF

BPF

OSC

天线
PA

IRF

I

Q

I Q

IF

VCO

图图图 7-32 中频上变频发射机的系统结构

正交中频上变频结构是从中频上变频结构发展而来的一种发射机结构，其系统结构如图7-33所示。它
也采用两级上变频结构，第一级上变频采用复正交上变频器来避免产生镜像信号，同时给第二级上变频提

供I、Q两个支路的信号，第二级上变频同直接上变频发射机一样，采用正交上变频器来避免镜像抑制问
题。这种发射机结构具有较高的集成度，同时避免了直接上变频发射机所遇到的本地振荡信号泄漏和本地

振荡器的频率牵引效应，是一种较好的发射机结构。
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图图图 7-33 正交中频上变频发射机的系统结构

§7.3 总结

本章讨论了各种无线收发机的系统结构及其优缺点。可以看出，每种系统结构都具有其它结构所不具

有的优点，同时也遇到了其它结构所没有遇到的问题。在实际应用中，应从无线收发机的应用环境对无线

收发机性能提出的要求、以及成本和系统功耗等方面出发，在各方面进行折衷，确定一个最优的系统结

构。

纵观无线收发机系统结构的发展历程，可以看出无线收发机具有以下的发展趋势：

1. 寻求新的可高度集成、性能良好的系统结构

虽然现在存在多种系统结构，但是都存在很多缺点。超外差式收发机是目前最广泛应用的系统结构，

但它要求有很好抑制能力的镜像抑制滤波器和高Q值的中频信道选择滤波器，在目前的集成电路工艺下，
这些滤波器是不可能集成的。零中频收发机的集成度很高，但却受到直流失调和偶数阶非线性的影响。低

中频收发机不存在直流失调问题，但由于I、Q支路不可能完全匹配，镜像抑制性能会受到很大影响，只能
应用于对镜像抑制率要求不高的系统中。这些表明了研究新的可高度集成、性能良好的收发机系统结构的

必要性。

2. 用数字处理技术来实现部分以前由模拟或射频电路来完成的功能

随着模数、数模变换器以及数字信号处理技术的发展，部分以前由模拟或射频电路实现的功能可以转

到数字域进行处理。用数字技术来实现模拟前端的功能，可以提高实现精度、加快设计过程并且减少噪

声、衬底耦合等对电路性能的影响。

3. 开发适用于各种通信体制的无线收发机

在现今的通信领域中，各种各样的通信体制并存，收发机信号的传输环境也各不相同，现在的收发机

一般只针对某个具体的应用。设计出适合于各种通信体制和传输环境的单片收发机一直是人们的梦想。基

于此，人们提出了“软件无线电”的概念，它是利用软件的方法来控制射频前端模块和基带处理电路的功

能，使之适用于各种通信体制和传输环境。虽然目前软件无线电还只是处于概念阶段，但目前出现的多模

多带收发机研究热潮朝这一方向迈出了重要的一步。
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习题

1. 请总结本章所提到的各种接收机结构在用CMOS集成电路实现时的优缺点。

2. 试利用复信号的概念分析Hartley和Weaver结构接收机的频域转换关系，并说明在理想情况下这两种
结构的接收机不存在镜像信号抑制问题。

3. 在Weaver结构的接收机中，当第一级下变频器I、Q两路本地振荡信号的幅度差和相位差分别
为ε和∆φ时，试分析该接收机的镜像信号抑制性能。
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4. 试分析零中频接收机在用CMOS集成电路实现所遇到的问题及其解决办法。

5. 试比较超外差式接收机、零中频接收机和低中频接收机在解决镜像抑制问题所采用方法的异同点。

6. 试分析本章所提到的各种发射机结构在用CMOS集成电路实现时的优缺点。

7. 试利用复信号的概念分析正交中频上变频发射机的频域转换关系，并说明在理想情况下这种结构的
发射机不会产生镜像信号。
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第八章 低噪声放大器

射频接收机接收的信号是一个动态范围很大的信号。例如，对于GSM类型的接收机来说，其最小
信号功率能小到−102dBm，而最大信号功率可以达到−15dBm。故接收机本身必须引入很小的噪声：仍
以GSM类型的接收机为例，若假设输入信噪比为9dB时才可以满足服务质量的要求（接收机的信噪比要求
与通信系统所采用的调制方式以及通信系统所要求的误码率有关），则整个接收机产生的噪声折合到输入

端时不能大于−111dBm；同时接收机必须具有足够高的线性度：若仍以GSM类型的接收机为例，接收机的
输入1dB压缩点应该高于−15dBm。

为了达到这样的要求，接收机的第一级通常为低噪声放大器，它的功能是在产生尽可能低噪声的前提

下对射频信号进行放大以降低后面各级模块产生的噪声对信号的影响。低噪声放大器除了应该引入很少的

噪声和提供足够高的增益外，还应该具有较高的线性度以避免非线性对信号质量的影响，另外，低噪声放

大器的前级通常为分立的射频带通滤波器，由于滤波器的传输特性与终端所接负载有很大关系，低噪声放

大器的输入阻抗必须符合滤波器的规定。在射频领域，该阻抗通常设定为一个统一的纯电阻值：50Ω。

本章我们将讨论低噪声放大器的设计问题，首先我们将介绍两端口网络的噪声分析，这是进行低噪声

放大器设计的基础；然后我们讨论低噪声放大器的拓扑结构；紧接着介绍源简并电感型共源低噪声放大器

的设计和优化问题，通过引入等高线设计法来系统地设计满足性能指标要求和设计限制的低噪声放大器，

源简并电感型共源放大器是最常用的低噪声放大器结构，因此对它作了重点介绍；然后对目前的研究热

点–宽带低噪声放大器电路–进行了简单讨论；最后通过介绍微波晶体管放大器的设计方法引入若干重要的
概念，这些概念有助于我们理解集成射频放大器的设计和优化问题。

§8.1 两端口网络的噪声分析

两端口网络的噪声分析是从宏观上描述一个网络的噪声性能，而不必跟踪该网络内部各个噪声源对网

络的影响。由于该分析方法不涉及网络内部复杂的信号传输关系，分析起来非常方便，故在射频电路的噪

声分析中得到了广泛的应用。

该分析方法基于网络内部各个噪声源对网络的影响可以等效于一个串联的噪声电压源和一个并联的噪

声电流源对网络的影响，如图8-1所示。 一个内部包含有各种噪声源的两端口网络，可以用一个无噪网络和

+ -

Noise Free Network

1i

1v

2i

2v2
nv 2

ni

Noisy Network

1i

1v

2i

2v

图图图 8-1 有噪两端口网络和它的等效表示形式

两个噪声源（噪声电压源v2
n和噪声电流源i2n）来等效，这就是两端口网络的通用噪声模型。两端口网络的

噪声分析就是建立在这个通用噪声模型基础上的。
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§8.1 两端口网络的噪声分析

两端口网络的噪声性能通常用噪声因子（噪声系数）来描述，在第四章，我们已经知道，噪声因子是

总的输出噪声功率与由输入信号源引入的输出噪声功率之比，它表示了由于系统存在噪声而对信号信噪比

的影响。为了分析两端口网络的噪声因子，需要考虑输入信号源所引入噪声和输入信号源阻抗的影响。

包含有输入信号源所引入噪声和输入信号源阻抗的两端口网络通用噪声模型如图8-2所示。 其中，ZS是

+ -

Noise Free Network
2
nv 2

ni

+ -
SZ

2
nsv

sv LZ

A

B

C

D
inZ

图图图 8-2 两端口网络的通用噪声模型

输入信号源vs的阻抗，v2
ns是输入信号源所引入的噪声。考虑到无噪网络对噪声因子没有影响，计算噪

声因子时，仅需考虑噪声电压源v2
n、噪声电流源i2n和输入信号源所引入的噪声v2

ns三项的贡献。图中，平

面A − −B为噪声计算的输入参考平面，C − −D为噪声计算的输出参考平面。Zin为两端口网络的输入阻

抗，ZL为两端口网络的负载阻抗。v2
ns与噪声电压源v2

n和噪声电流源i2n是不相关的，输出噪声功率可以直接

叠加，但噪声电压源v2
n和噪声电流源i2n之间存在一定的相关，输出噪声功率不能简单叠加。

令

in = ic + iu (8-1)

其中，噪声电流成分ic与噪声电压源vn完全相关，其相关系数可记为Yc，即

ic = Ycvn (8-2)

Yc具有导纳的量纲，称为相关导纳。而噪声电流成分iu与噪声电压源vn完全不相关。

下面我们来计算各个噪声源在输入参考平面A−−B上产生的输出噪声功率。

由图8-2可知，在平面A−−B上，由输入信号源引入的噪声功率为

Pos = v2
ns

|Zin|
|ZS + Zin|2 (8-3)

噪声电压源vn和噪声电流成分ic产生的噪声功率为

Pon1 = |Yc + YS|2v2
n

|ZS|2|Zin|
|ZS + Zin|2 (8-4)

其中，YS = 1
ZS
，它是信号源阻抗的导纳值。

噪声电流成分iu产生的噪声功率为

Pon2 = I2
u

|ZS|2|Zin|
|ZS + Zin|2 (8-5)

由噪声因子的定义

F =
v2
ns + i2u|ZS|2 + |Yc + YS|2v2

n|ZS|2
V 2

ns

= 1 +
i2u + |Yc + YS|2v2

n

i2s
(8-6)

其中，i2s = v2
ns

|ZS|2，是输入信号源产生的等效噪声电流的均方值。
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式8-6中包含三个独立的噪声源，可以将它们等效为三个电阻产生的热噪声。

Rn =
v2
n

4kT∆f
(8-7)

Gu =
i2u

4kT∆f
(8-8)

Gs =
i2s

4kT∆f
(8-9)

其中，k为波尔兹曼常数，T为绝对温度，∆f为电路带宽。

将信号源导纳YS和相关导纳Yc都表示为电导和电纳之和

YS = Gs + jBs (8-10)

Yc = Gc + jBc (8-11)

(8-12)

将式8-7、8-8、8-9代入8-6中，可得

F = 1 +
Gu + |Yc + Ys|2Rn

Gs
(8-13)

式8-13可以进一步表示为

F = 1 +
Gu + [(Gs + Gc)2 + (Bs + Bc)2]Rn

Gs
(8-14)

由式8-14可知，一个两端口网络的噪声性能可以由Gu、Gc、Bc和Rn这四个噪声参数来描述，而且噪

声性能与输入信号源导纳有关，通过选择合适的输入信号源导纳，可以使得一个两端口网络的噪声因子

（噪声系数）达到最小。下面我们来推导两端口网络的噪声因子达到最小时信号源导纳的值。

观察式8-14可以发现，噪声因子达到最小时，必有

Bs = −Bc = Bopt (8-15)

在此条件下，将式8-14对Gs求微分，并令其为0

dF(Bs = −Bc)
dGs

=
1

G2
s

Rn[2Gs(Gs + Gc)− (Gs + Gc)2 − Gu

Rn
] = 0 (8-16)

即

Gs =
√

Gu

Rn
+ G2

c = Gopt (8-17)

在此条件下，该两端口网络的噪声因子可以达到最小

Fmin = 1 + 2Rn[Gopt + Gc] = 1 + 2Rn

[√
Gu

Rn
+ G2

c + Gc

]
(8-18)

则式8-14可以表示为

F = Fmin − 2RnGopt − 2RnGc +
Gu

Gs
+

Rn

Gs
[(Gs + Gc)2 + (Bs + Bc)2] (8-19)

由式8-15和8-17可知

Bc = Bopt (8-20)
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§8.2 MOS晶体管两端口网络噪声参数的理论分析

Gu = RnG2
opt −RnG2

c (8-21)

代入8-19

F = Fmin +
Rn

Gs
[(Gs −Gopt)2 + (Bs −Bopt)2] (8-22)

该式说明两端口网络的噪声性能可以由Fmin、Rn、Gopt和Bopt四个噪声参数确定。由于这四个噪声参数容

易测量，噪声因子（噪声系数）的计算也简单明了，式8-22在实际中得到了广泛的应用。从式8-22还可以
看出，恒噪声系数曲线（以YS = Gs + jBs为变量）是一个圆，称为恒噪声系数圆。

§8.2 MOS晶体管两端口网络噪声参数的理论分析

在第六章中，我们已经介绍过MOS晶体管引入的两种主要噪声源。一种是漏端沟道电流热噪声，其值
为：

i2nd = 4kTγgd0∆f (8-23)

另一种是因晶体管非准静态效应引入的栅噪声（Induced Gate Noise，以后简称NQS噪声），其值为：

i2ng = 4kTδgg∆f (8-24)

gg =
ω2C2

gs

5gd0
(8-25)

由于这两种噪声都源于同一种物理效应（沟道电阻热噪声），它们之间存在一定的相关性，它们之间的相

关系数可以定义为：

c =
ing · i∗nd√
i2ng · i2nd

(8-26)

c是一个纯虚数，对于长沟器件，其值为j0.395；对于短沟器件，它的值介于j0.3到j0.35之间。

对于射频线性放大器来说，由于工作频率很高，MOS管1/f噪声的影响近似可以忽略。在下面的讨论

中，我们都忽略了该噪声。

将这两个噪声源等效到晶体管的输入端（栅极），可以得到等效输入噪声电压为：

v2
n =

i2nd

g2
m

=
4kTγgd0∆f

g2
m

(8-27)

而等效输入噪声电流为：

i2n =
i2nd(jωCgs)2

g2
m

+ i2ng = v2
n(jωCgs)2 + 4kTδgg∆f (8-28)

等效输入噪声电压和等效输入噪声电流之间存在一定的相关性，令

in = ic + iu (8-29)

其中，噪声电流成分ic与噪声电压源vn完全相关，其相关系数为Yc。而噪声电流成分iu与噪声电压源vn 完

全不相关。

将NQS噪声拆成两项：

i2ng = (ingc + ingu)2 = 4kTδgg|c|2∆f + 4kTδgg(1− |c|2)∆f (8-30)

其中，ingc与ind完全相关，相关系数为c；ingu与ind完全不相关。即

c =
ing · i∗nd√
i2ng · i2nd

=
ingc · i∗nd√

i2ng · i2nd

(8-31)
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第八章 低噪声放大器

i2u = 4kTδgg(1− |c|2)∆f (8-32)

由式8-27和式8-28可知：

Yc =
ic
vn

= jωCgs +
gm

ind
· ingc (8-33)

将上式中最后一项的分子、分母部分同乘以i∗nd：

gm

ind
· ingc = gm · ingc · i∗nd

ind · i∗nd

= gm · ing · i∗nd

i2nd

(8-34)

所以

Yc = jωCgs + gm · ing · i∗nd

i2nd

= jωCgs + gm · ing · i∗nd√
i2ng · i2nd

·
√√√√ i2ng

i2nd

= jωCgs + gm · c ·
√√√√ i2ng

i2nd

(8-35)

将i2ng和i2nd代入，并考虑到c是纯虚数，可得：

Yc = jωCgs(1− α|c|
√

δ

5γ
) (8-36)

α =
gm

gd0
(8-37)

gd0为VDS = 0时的漏源导纳。对于长沟晶体管，α = 1；当沟道长度减小时，α降低，因此α表示了晶体管工

作偏离长沟特性的程度。

由式8-27、8-32、8-36可知：

Rn =
v2
n

4kT∆f
=

γgd0

g2
m

(8-38)

Gc = <(Yc) = 0 (8-39)

Bc = −=(Yc) = −ωCgs(1− α|c|
√

δ

5γ
) (8-40)

Gu =
i2u

4kT∆f
=

δω2C2
gs(1− |c|2)
5gd0

(8-41)

故MOS晶体管的两端口网络噪声参数为：
Rn =

γ

α
· 1
gm

(8-42)

Gopt = αωCgs

√
δ

5γ
(1− |c|2) (8-43)

Bopt = −ωCgs(1− α|c|
√

δ

5γ
) (8-44)

Fmin = 1 +
2√
5

ω

ωT

√
γδ(1− |c|2) (8-45)

由MOS管的两端口网络噪声参数可知，为了达到最小的噪声因子，要求

YS = 1/ZS = Gopt + jBopt (8-46)
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§8.2 MOS晶体管两端口网络噪声参数的理论分析

而为了达到最大功率传输条件，要求：

ZS = (jωCgs)∗ (8-47)

以上两个条件是不可能同时满足的，因此共源MOS管放大器不可能在达到最小噪声系数的同时传输最大功
率。

随着CMOS工艺技术的发展，晶体管的特征尺寸不断缩小，ωT持续提高。从式8-45可以看
出，Fmin会随着ωT的提高而降低。所以，随着工艺的进步，Fmin会减小。如假设γ = 2，δ = 4，则
当ωT

ω = 20时，Fmin = 0.5dB；而当ωT
ω = 5，Fmin = 1.6dB。可见当工作频率远小于晶体管的特征频率时，

设计小噪声系数的放大器还是可能的。

在以上推导过程中，我们忽略了栅寄生阻抗引入的热噪声、衬底寄生阻抗引入的热噪声以及因沟道热

噪声通过背栅调制而引入的衬底噪声，并且假设晶体管输入端是纯电容性的。实际上，栅寄生阻抗引入的

热噪声、衬底寄生阻抗引入的热噪声以及因沟道热噪声通过背栅调制而引入的衬底噪声都是不可忽略的，

它们对放大器的噪声性能具有很大的影响。下面我们来考虑这些噪声对晶体管噪声参数的影响。

图8-3给出了考虑上述两种寄生阻抗后的噪声模型。在该模型中，RG为栅极寄生阻抗，i2G为栅极寄生

阻抗产生的热噪声，Cgs为栅源电容，i2g为因晶体管非准静态效应引入的栅噪声（NQS噪声），gm为晶体管

跨导，gmb为体跨导，i2d为沟道热噪声，ro为晶体管输出阻抗，RSUB为衬底阻抗，i2SUB为衬底阻抗所产生

的热噪声和因沟道热噪声通过背栅调制而引入的衬底噪声的总和。在整个模型中，我们仍然忽略了寄生电

容Cgd、Cbd和Cbs，当工作频率低于fT/5时，该简化模型给出的分析结果与测试结果很接近，当工作频率
更高时，由于忽略了这些寄生电容的影响，该分析结果与实测结果有较大差距。

G D

S

GR

2
Gi

gsC2
gigsv

gsmvg 2
di

bsv
SUBR

2
SUBi

or

bsmbvg

图图图 8-3 包含有栅阻抗噪声和衬底阻抗噪声的晶体管噪声模型

应用图8-3所示简化模型和两端口网络噪声理论，可以推导出如下的两端口网络噪声参数：

Rn =
λsat

gm
ϑ (8-48)

Gopt = gmθ

√
ψϑ− χ2

ϑ2
(8-49)

Bopt = −gmθχ

ϑ
(8-50)

Fmin = 1 + 2λsatRGgmθ2ψ + 2λsatθ

√
ψϑ− χ2

ϑ2
(8-51)

其中

ϑ = 1 + αg + αsub + (gmRGθ)2ψ (8-52)

θ = 2πf
Cgs

gm
=

ω

ωT
(8-53)
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第八章 低噪声放大器

其中，λsat是一个正比于γ因子的参数，ψ和χ表征NQS噪声大小以及它与沟道电流噪声的相关程度，αg是

栅阻抗的噪声功率谱密度与输入等效沟道噪声的比值，αsub是衬底阻抗的输出等效噪声与输出等效沟道噪

声的比值。

αg =
gmRG

λsat
(8-54)

αsub =
g2
mbRsub

gmλsat
(8-55)

而参数ψ和χ可以用下面的公式计算：

ψ = 1 + αsub +
σsat

λsat
+ 2c

√
σsat

λsat
(8-56)

χ = 1 + αsub − c

√
σsat

λsat
(8-57)

σsat是一个与晶体管偏置和尺寸有关的噪声参数，c表征了NQS噪声和沟道电流噪声的相关程度。

在以上式子中，仅有λsat和σsat是需要测量的噪声参数。它们可以表示为：

λsat =
γ

α
(8-58)

σsat =
δα

5
(8-59)

图8-4对一个NMOS晶体管两端口网络噪声参数的测量结果和使用图8-3所示简化模型得到的模拟结果
进行了比较。 a线表示测量结果；b线表示使用复杂小信号等效模型得到的仿真结果；c线～f线都是使用
图8-3所示的简化噪声模型得到的仿真结果。其中，c线表示不考虑栅阻抗引入的噪声、不考虑衬底阻抗
引入的噪声和不考虑NQS噪声时得到的仿真结果；d线表示仅不考虑NQS噪声时得到的仿真结果；e线表
示栅阻抗引入的噪声、衬底阻抗引入的噪声和NQS噪声都考虑，但不考虑NQS噪声与沟道噪声的相关性
（c = 0）时得到的仿真结果；f线表示栅阻抗引入的噪声、衬底阻抗引入的噪声和NQS栅噪声都考虑，同时
也考虑NQS噪声与沟道噪声的相关性（c = j0.395）时得到的仿真结果。从图中可以看出，栅阻抗和衬底寄
生阻抗对Fmin、Gopt 和Rn都有很大的影响，而NQS噪声仅轻度地影响Fmin和Gopt，并且对Rn没有影响。

所以，当工作频率远低于晶体管的特征频率时，对MOS管的噪声贡献最大的是栅阻抗、衬底阻抗引入的热
噪声以及沟道热噪声，而NQS噪声对MOS噪声的影响居于次要位置。

栅寄生阻抗引入的热噪声可以通过多个晶体管并联（多指晶体管技术）从而减小栅寄生阻抗来减小，

而衬底噪声可以通过多引入衬底接触孔来减小。由于这些噪声对放大器噪声性能的影响与版图设计很有关

系，可以通过合理的版图设计来降低它们的影响，在后面我们仅考虑沟道热噪声和NQS噪声对放大器噪声
因子（噪声系数）的影响。

对于MOS管的两端口网络噪声参数，还有一点需要说明，阻抗或导纳型参数（Rn、Gopt和Bopt）与晶

体管沟道宽度之间满足按比例缩放定理，而无量纲参数（Fmin则与晶体管的沟道宽度没有关系。即对于偏

置电压固定（隐含着恒定的电流密度）、沟道宽度为W的晶体管，它的两端口网络噪声参数满足：

Rn =
W0

W
Rn0 (8-60)

Gopt =
W

W0
Gopt0 (8-61)

Bopt =
W

W0
Bopt0 (8-62)

Fmin = Fmin0 (8-63)

其中，Rn0、Gopt0、Bopt0和Fmin0是沟道宽度为W0的晶体管的噪声参数（通常称此晶体管为一个晶体管单

元）。根据按比例缩放定理，我们只需要知道一个晶体管单元在不同偏置下（不同电流密度）的噪声参
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图图图 8-4 NMOS晶体管的两端口网络噪声参数的测量结果和模拟结果的比较

数，就可以确定由多个晶体管单元并联组成的多指晶体管的噪声参数，这大大简化了我们的设计。虽然晶

体管单元的优化沟道宽度W0与工艺特性有关，但在目前的工艺技术下，一般选用5µm作为晶体管单元的沟
道宽度。

§8.3 集成CMOS低噪声放大器的电路结构

绝大多数应用都要求低噪声放大器具有50Ω的输入阻抗，从而使得低噪声放大器的输入可以直接作为
片外射频滤波器的终端负载。这是低噪声放大器的设计中必须满足的一个性能指标。当阻抗不匹配时，射

频滤波器到低噪声放大器的功率传输会发生反射，严重恶化系统性能。为了说明这一点，我们来看一个

例子。图8-5给出了一个典型射频滤波器在不同终端负载下的传输特性。 当终端负载为匹配负载（反射系

Matched Termination Unmatched Termination

dB40−

dB3−

图图图 8-5 终端所接负载对射频滤波器的影响

数Γ < −10dB）时，该射频滤波器具有很好的传输性能：通带内衰减约为-3dB，而阻带衰减约为-40dB。
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第八章 低噪声放大器

当终端负载与滤波器阻抗的不匹配程度增加时（反射系数Γ变大）时，该滤波器的传输性能持续恶化：通

带内衰减增加，并可能出现一个下凹点，增加了系统的噪声系数；而对阻带内信号的抑制率下降，降低了

滤除干扰信号的能力。对接收机系统来说，通带内衰减增加会降低系统的灵敏度，而对阻带内信号的抑制

率下降会影响系统的线性度性能，它们都是不希望出现的效应。

目前可以提供电阻性输入阻抗的放大器电路主要有四种拓扑结构，它们分别是：输入端并联电阻的共

源放大器结构、并联-串联反馈放大器结构、共栅放大器结构以及源简并电感型共源放大器结构。本节分析
前三种电路结构的设计问题并比较它们所能达到的噪声性能。源简并电感型共源放大器结构是最常用的低

噪声放大器结构，我们将在接下来的两节中详细介绍这种结构放大器的设计和优化问题。

§8.3.1 输入端并联电阻的共源放大器

这种结构通过在共源放大器的输入端并联一个50Ω的电阻来达到输入阻抗匹配的要求，如图8-6所示。

sv

SR

PR

LR

1M

outvinZ

DDV

图图图 8-6 输入端并联电阻的共源放大器

RP提供50Ω的实部阻抗。忽略Cgd的影响，这种放大器的输入阻抗为：

Zin = RP‖ 1
sCgs

(8-64)

通过设置RP = RS，该放大器可以提供50Ω的实部阻抗，当Cgs不是很大时，可以达到比较好的阻抗匹配性

能。

在忽略Cgd时，该放大器的电压增益为：

Av = −1
2
gmRL

1
1 + s

ωin

(8-65)

其中，ωin为输入节点引入的主极点：

ωin =
1

(RS‖RP)Cgs
=

2
RSCgs

(8-66)

与普通共源放大器相比，该放大器的低频电压增益下降了一半，而主极点频率提高了一倍。

下面来分析一下这种放大器的低频噪声性能。若仅考虑晶体管M1的沟道热噪声，则该放大器的总输出

噪声功率为

Pnout = kTRSg2
mR2

L∆f + kTRPg2
mR2

L∆f + 4kTγgd0R
2
L∆f (8-67)
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而由信号源内阻所引入的输出噪声功率为：

PnS = kTRSg2
mR2

L∆f (8-68)

若RS = RP，则该放大器在低频下的噪声因子约为：

F =
Pnout

Pns
= 2 +

4γ

α
· 1
gmRS

(8-69)

如果该放大器电路中没有RP，其噪声因子为

F = 1 +
γ

α
· 1
gmRS

(8-70)

对比式8-69和8-70可知，电阻RP的加入，一方面引入了一个与输入源噪声一样大小的热噪声，该热噪

声使得该放大器的噪声系数至少为6dB，另一方面又使得信号在进入共源放大器之前就衰减了一半，增加
了共源放大器内部产生的噪声对噪声系数的贡献。在高频下，该种结放大器结构的噪声性能将更差。由于

输入端并联电阻的共源放大器的噪声性能很差，它不是一种理想的低噪声放大器结构。

§8.3.2 共栅放大器结构

这种结构利用了共栅放大器的输入阻抗来达到输入阻抗匹配的要求，如图8-7所示。 共栅晶体管的源

LZ

SR

sv SZ

inv

outv

DDV

inZ

BV
1M

图图图 8-7 共栅放大器结构

极阻抗（≈ 1/gm）提供输入阻抗的实部。通过调节使1/gm ≈ RS，可以实现输入阻抗实部匹配，当输入阻

抗的虚部（由M1源极的寄生电容和ZS引起）不是很大时，该放大器也可以实现很好的输入阻抗匹配。

若假设晶体管栅极所引入的噪声以及源端所接偏置阻抗ZS、负载阻抗ZL所引入的噪声都可以忽略，则

这种结构放大器在低频下的噪声因子为

F =
(4kT/RS)RL∆f + 4kTγgd0RL∆f

(4kT/RS)RL∆f
= 1 + γgd0RS = 1 + γ

gd0

gm
= 1 +

γ

α
(8-71)

其中，4kT/RS为由输入源引入的输出噪声电流，4kTγgd0为晶体管产生的漏端电流噪声，RL为放大器输出

阻抗的实部值。对于长沟道晶体管，γ ≈ 2/3，α ≈ 1，该种放大器结构的噪声系数约为2.2dB；而对于短
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沟道晶体管，γ要大很多，α也将小于1，若假设γ/α ≈ 2，则使用短沟道晶体管的共栅放大器的噪声系数约
为4.8dB。在高频下，各种寄生效应和晶体管源端所接偏置阻抗引入的噪声都会降低放大器的噪声性能。在
某些性能要求不高的应用中，这种结构的放大器可以作为低噪声放大器来使用。

图8-8给出了这种应用的一个实例，电感LS与晶体管源端的寄生电容谐振，使得放大器的输入阻抗呈

纯电阻性，该电感还同时给晶体管源端提供偏置。负载电感Ld与输出端的寄生电容谐振，给放大器提供谐

振负载ωLdQ（Q为电感Ld的品质因子）。 谐振条件为

dL

SL

inv

outv

DDV

inZ

BV
1M

图图图 8-8 共栅放大器做低噪声放大器应用的实例

Ld =
1

ω2(Cgd + Cp)
≈ 1

ω2(αgdCgs + Cp)
=

1
ω2(αgdgm/ωT + Cp)

(8-72)

Cp为输出节点的寄生电容，αgd = Cgd/Cgs。该放大器的电压增益可以表示为

Av = gm · ωLdQ = gm · ω 1
ω2(αgdgm/ωT + CP)

Q =
ωT

αgd + ωTCP/gm
· Q

ω
(8-73)

从上式可以看出，该放大器的增益与电感的品质因子成正比，为了得到较高的增益，电感Ld的品质因子应

较高。电感LS的寄生电阻产生的热噪声对放大器的噪声性能具有很大的影响，为了达到较好的噪声性能，

电感LS也必须为高质量电感。Ahmadreza Rofougaran等人采用1µmCMOS工艺实现了一个1GHz的共栅低
噪声放大器，LS采用高质量的片外电感，Ld为经过特殊工艺处理之后的片上电感，品质因子都较高，所达

到的噪声系数约为3dB，电压增益约为22dB，在3V电源电压下，消耗的电流约为2.2mA。

§8.3.3 并联–串联反馈放大器结构

这种结构利用了并联－串联反馈来实现放大器的输入阻抗匹配和输出阻抗匹配，如图8-9所示。 它是
一种宽带放大器，通过并联－串联反馈，可以使得该放大器的输入阻抗和输出阻抗在相当宽的频带范围内

保持恒定，而且双环反馈降低了器件参数变化对放大器性能的影响，并提高了放大器的线性度。我们利用

图8-10所示的小信号等效电路来分析该放大器的低频性能。

如果我们在小信号等效电路的输入端加一个测试电压vin，则

gm(vin − v1) =
v1

RE
(8-74)
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1M

DDV

inv

outv

SR

FR
LR

ERinZ
sv

图图图 8-9 并联–串联反馈放大器结构
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图图图 8-10 并–串联反馈放大器的低频小信号等效电路

其中，v1为源简并电阻RE上的电压。

由式8-74可知

v1 =
gmRE

1 + gmRE
vin (8-75)

流过晶体管M1的电流为

id = gm(vin − v1) =
gm

1 + gmRE
vin = gmeffvin (8-76)

其中，gmeff = gm
1+gmRE

为带有源简并电阻RE的共源放大器的等效跨导。当gmRE À 1时，该有效跨导近似
为1/RE。

下面我们来求该放大器的电压增益，由KCL定律可得
vin − vout

RF
− gmeffvin =

vout

RL
(8-77)
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第八章 低噪声放大器

该放大器的电压增益为

Av =
vout

vin
=

1− gmeffRF

1 + RF/RL
= −gmeffRL

RF − 1/gmeff

RL + RF
(8-78)

当RF À RL，gmRE À 1，RF À RE时，该放大器的增益近似为−RL
RE
。

该放大器的低频输入阻抗为

Rin =
RF

1−Av
=

RL + RF

1 + gmeffRL
(8-79)

在晶体管漏端加一个测试电压vtest，由KCL定律可以求出该放大器的低频输出阻抗为

Rout =
RF + RS

1 + gmeffRS
(8-80)

对比式8-79和8-80可知，当RS = RL时，该放大器的输入阻抗和输出阻抗具有相同的数值，使得该放

大器可以同时满足输入阻抗匹配条件和输出阻抗匹配条件，这也是该类放大器得到广泛应用的原因。

在实际设计中，如果给出了对该放大器电压增益的要求，则由电压增益要求、输入阻抗匹配条件或者

输出阻抗匹配条件（式8-78、式8-79、式8-80）可以求出反馈电阻RF和等效跨导gmeff的数值，然后由功耗

的要求来确定源简并电阻RE的数值和晶体管M1的参数（偏置电压、宽长比），从而完成该放大器的设计

过程。

如前所说，该放大器是一个宽带放大器，具有很宽的频带范围，在该频带范围内，该放大器具有近似

常数的输入阻抗、输出阻抗以及电压增益。深入分析表明，当RS = RL = R时，该放大器的带宽可以用下

式来近似计算

BW ≈ [|Av|(Cgs

gm
+

RCgd

2
)]−1 (8-81)

其中，Cgs为晶体管M1的栅源电容，Cgd为M1的栅漏电容。

由于并联–串联反馈放大器的输入端存在晶体管M1的栅源电容Cgs，该放大器的输入阻抗将包含一个电

容性成分，Cgd引起的Miller电容也是输入阻抗中出现电容性成分的原因。若假设该放大器的带宽由输入端
所引入的极点决定，则该电容性成分可以近似表示为

Cin ≈ Cgs

gmRE
+ Cgd

|Av|
2

(8-82)

由于放大器的输入阻抗中存在一个电容性成分，使得该放大器并不能实现完全输入阻抗匹配。

在高频下，该放大器的输出阻抗中将包含一个电感性成分，其原因可以解释如下：如果我们加一个测

试电压vtest到晶体管漏端，该测试电压经反馈电阻RF和晶体管栅源电容Cgs 组成的低通滤波网络后，在晶

体管栅端得到一个相位上落后于vtest的栅压，晶体管将该栅压转变为漏端电流，该漏端电流在相位上也落

后于vtest，这表明测试电压产生的测试电流在相位上落后于测试电压，从而说明了该放大器的输出阻抗中

包含有电感性成分。

在噪声性能方面，并联–串联反馈放大器由于受到反馈电阻RF和源简并电阻RE的热噪声影响，并不适

于作为低噪声放大器使用。但由于它具有很宽的频带范围，在某些对噪声性能要求不是很高的宽带应用

（如UWB系统）中，这类放大器得到广泛应用。

§8.4 源简并电感型共源放大器

这种结构是目前应用最广的低噪声放大器结构，它是一种窄带放大器，利用源简并电感来得到具有

正实部的输入阻抗，并可在功耗受限的情况下得到较优的噪声性能。图8-11给出了这种放大器的电路图。
ZE为源简并阻抗（通常为电感），它在晶体管栅极引入一个实部阻抗，提供输入阻抗的实部，Lg 与Cgs谐

振，使得输入阻抗的虚部为0，从而实现阻抗匹配。由于LC谐振只发生在有限的频带宽度内，因此这个放

大器是一个窄带放大器。由于理想电感并不引入额外的噪声，同时通过合理的设计，可以在功耗受限的情

况下做到近似的噪声匹配（YS = Gopt + jBopt），取得比较好的噪声性能。
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图图图 8-11 源简并电感型共源放大器

§8.4.1 晶体管的简单I − V分析方程

在分析源简并电感型共源放大器的具体特性之前，先介绍晶体管的简单I − V分析方程，该方程非常简

单，便于手工分析，后面的分析都假设晶体管遵从该I − V方程。该方程的具体形式为：

IDS = K
W

L
(VGS − VT)2

1
1− ΛVDS

1
1 + Θ(VGS − VT)

(8-83)

其中，K = 1
2µCox。与长沟道平方律I − V方程相比，上述方程还包含了两个因子：1/(1− ΛVDS)描述了沟

道长度调制效应对晶体管特性的影响；而1/(1 + Θ(VGS − VT))描述了短沟道条件下载流子速度饱和对晶体
管特性的影响。当Θ(VGS− VT)很小时，该方程与长沟道平方律I − V方程相同；而当Θ(VGS− VT)很高时，
短沟效应使IDS仅与VGS − VT成正比。因此该方程适合于晶体管工作于饱和区和载流子速度饱和区的手工

计算。Θ是一个与工艺有关的参数，反应了晶体管受到短沟效应影响的程度，它与晶体管的沟道长度成反
比。因此为了降低短沟效应，可以适当增加晶体管的沟道长度，但这会降低晶体管的特征频率。射频电路

一般都使用工艺允许的最短沟道长度。

由方程8-83可以求出：

gm =
∂IDS

∂VGS
= 2K

W

L
(VGS − VT)

1
1− ΛVDS

1
1 + Θ(VGS − VT)

1 + Θ(VGS − VT)/2
1 + Θ(VGS − VT)

(8-84)

该式的前两项是长沟道晶体管的跨导，后两项表示了因短沟效应而出现的跨导下降。为了减小短沟效应的

影响，要求VGS − VT不能太高，但这会影响晶体管的线性度和特征频率，因此存在一个折衷考虑。

由于晶体管的特征频率ωT = gm/Cgs，而对饱和区工作的晶体管，Cgs ≈ 2
3WLCox，从式8-84可以看

出，当Θ(VGS − VT) 较大时，ωT与VGS − VT成正比，晶体管的过驱动电压VGS − VT越高，晶体管的特征频

率就越高。

§8.4.2 阻抗匹配

我们使用图8-12所示的小信号等效电路来分析该电路的输入阻抗，其中ZE为源简并阻抗。图中忽略了

晶体管的输出阻抗r0和除Cgs 之外的其它寄生电容。

由该小信号等效电路可以看出，输入阻抗为：

Zin =
1

sCgs
+ ZE +

gm

Cgs

ZE

s
+ sLg =

1
sCgs

+ ZE + ωT
ZE

s
+ sLg (8-85)

其中，ωT = gm
Cgs
。

若源简并阻抗为纯电感，ZE = sLs（后面的讨论我们都假设ZE = sLs），则

Zin = s(Lg + Ls) +
1

sCgs
+ ωTLs (8-86)
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图图图 8-12 源简并电感型共源放大器的小信号等效电路

该输入阻抗的实部正比于源简并电感Ls的电感量，而虚部则与LC串联谐振电路的阻抗相同。通过调节各元

件的数值，可以让LC串联谐振电路在工作频率附件谐振，使得输入阻抗的虚部为0，即

ω0 =
1√

(Lg + Ls)Cgs

(8-87)

通过调节Ls的电感量，使ωTLs = RS。则在工作频率ω0附件：

Zin = <(Zin) = ωTLs 7→ RS (8-88)

从而可以在工作频率附件的一个窄带范围内形成一个很好的输入阻抗匹配。

从式8-85可以看出，如果晶体管M1的源极存在一定的寄生电容，该电容将在输入端产生一个负电阻成

分，从而影响输入匹配的性能。因此，在实际设计中，必须将晶体管源极的寄生电容和源简并电感的寄生

电容纳入考虑范围内。

由于工作于射频频段的晶体管存在非准静态效应，栅极存在一个串联的非准静态阻抗：

rg,NQS =
1

κgm
(8-89)

其中，κ = 5/α是一个工艺参数，对长沟道晶体管来说，其值约为5。

考虑到rg,NQS和晶体管栅极寄生阻抗，输入阻抗的实部为：

<(Zin) = rg,NQS + RG + ωTLs (8-90)

在设计中不考虑rg,NQS和RG将恶化输入阻抗匹配性能。例如，不考虑rg,NQS和RG时输入阻抗的实部为50欧
姆，考虑rg,NQS和RG后的结果通常能到70欧姆。可见这些阻抗在设计匹配网络时是必须考虑的。

在前面的分析中，我们仅考虑了晶体管的一阶效应，而忽略了晶体管的输出阻抗r0和栅漏电容Cgd的

影响。实际上，r0和Cgd对电路的性能有很大的影响。首先我们来分析有限的输出阻抗r0对阻抗匹配的影

响。若考虑输出阻抗r0，则输入阻抗为：

Zin =
1

sCgs
+ sLs + gm

Ls

Cgs

r0

r0 + sLs + ZL
(8-91)

其中，ZL为晶体管漏端的负载阻抗值。从式8-91可以看出，r0仅出现在输入阻抗的第三部分。如果r0为无

穷大，则 r0
r0+sLs+ZL

→ 1。当r0不为无穷大时，输入阻抗的实部将减小，虚部也会受到影响，改变输入匹配

网络的谐振特性。特别是，如果该放大器采用LC谐振负载，在负载谐振点附件，|sLs + ZL|将可能变得很
大，使得输入阻抗的实部变得很小，出现一个深沟（dip）。深沟出现的频点及幅度与输入匹配网络的谐振
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频率和负载阻抗的谐振频率的相对位置有关。通常输入匹配网络的谐振频率和负载阻抗的谐振频率被设计

得很接近，这使得深沟将出现在工作频带范围内，会严重恶化放大器的阻抗匹配性能。

而Cgd会引入Miller效应，从而降低放大器的噪声性能和输入匹配性能。可以证明，当考虑Cgd时，输

入阻抗的实部为：

Re[Zin] =
ωTLs

1 + 2Cgd/Cgs
(8-92)

因此考虑Cgd后，源简并电感的电感量要增加以进行补偿。

为了消除有限的输出阻抗r0和栅漏电容Cgd的影响，可以应用Cascode技术，在M1上再叠加一

个Cascode晶体管M2，在下一节我们将对此进行讨论。

§8.4.3 有效跨导

对于如图8-11所示的放大器，若ZE = sLs，则利用小信号等效电路8-12可以求出该放大器的有效跨导
为：

gm,eff =
iout

vs
=

gm

sCgs(sLs + sLg + Rs) + 1 + gmsLs
(8-93)

若不考虑电感Lg、Ls的寄生效应，并且该放大器满足输入匹配条件，即：

sLg + sLs +
1

sCgs
= 0 (8-94)

ωTLs = RS (8-95)

则

|gm,eff | = gm · 1
2RSωCgs

= gm ·Qin =
ωT

2ωRS
(8-96)

其中，Qin = 1
2RSωCgs

为晶体管M1的栅源电压与输入电压的比值，即输入信号到达晶体管M1栅极时被放大

的倍数。

由式8-96可知，该放大器的有效跨导与偏置电流及M1的跨导都没有关系，它仅与源阻抗RS以及工作

频率与特征频率的比值有关。Qin反应了输入匹配网络对增益的贡献。如果Qin > 1，在信号到达M1的栅极

之前，Qin可以提供一定的电压增益，减小了M1的沟道热噪声和低噪声放大器输出级噪声对噪声系数的贡

献，而且该增益可以减小低噪声放大器达到一定的增益要求所消耗的电流。这是因为低噪声放大器的总

增益是式8-96所确定的跨导和负载阻抗的乘积，因此在增益要求和输入匹配要求一定的情况下，M1的跨

导与Qin成反比，Qin > 1，可以减小所要求的M1跨导。对于长沟道工作的晶体管，gm =
√

2kIDSW/L，

而Qin一定时，Cgs一定，晶体管的尺寸就是固定的，所以增加Qin可以减小放大器达到一定的增益要求所

消耗的偏置电流。但Qin过大，会使得Cgs很小，增加了匹配网络中无源元件变化对性能的影响。由于在现

代CMOS工艺中，电感和电容的数值很难准确控制（Bondwire电感的误差可达20％，在片电感的误差也可
达5％），因此匹配网络中电感太大，电容太小，该放大器的匹配性能对工艺偏差的灵敏度越高，会提高
整个系统的噪声系数。一般说来，Qin选择在2-3之间比较合理，这时即使Lg、Ls和Cgs存在10%～20%的误
差，该放大器的S11依然可以较低。

由于LNA的增益是式8-96所确定的跨导和负载阻抗的乘积（此处假设晶体管的输出阻抗远高于负载阻
抗，对于我们的设计，一般都满足此要求），因此对增益来说，仅考虑iout就可以了。从射频观点来看，可

以引入功率–电流转换效率（PCC）来衡量该放大器的增益性能：

PCC =
i2out

Pav
(8-97)

Pav是可获得的源功率。由于：

vs = 2
√

PavRS (8-98)

故：

PCC(Ω−1) = 4g2
m,effRS = (

ωT

ω0
)2 · 1

RS
(8-99)
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当源阻抗是一个固定的数值时，比较两个完全匹配的放大器的增益性能，仅比较gm,eff就可以了。但如果要

考虑源阻抗或者阻抗不匹配程度对放大器增益的影响，则必须利用PCC来进行分析。

下面我们来考虑阻抗不匹配程度对放大器增益的影响，在分析过程中，假设放大器的输入阻抗实部

为Rin = ωTLs 6= RS，输入阻抗的虚部仍然为0，即式8-94 仍然满足，则该放大器的有效跨导为：

|gm,eff | = ωT

ω
· 1
RS + Rin

(8-100)

该放大器的功率–电流转换效率为：

PCC = 4
ω2

T

ω2

RS

(RS + Rin)2
(8-101)

考虑到反射系数的定义为：

Γ =
Rin −RS

Rin + RS
(8-102)

故

Rin =
1 + Γ

1− Γ
RS (8-103)

将上式代入式8-101可得：
PCC = (

ωT

ω
)2

1
RS

(1− Γ )2 (8-104)

可见，当输入阻抗存在一定的不匹配时，放大器的功率–电流转换效率可能会得到提高。图8-13给出了输入
反射系数（输入阻抗的匹配程度）对PCC的影响。 从图中可以看出，当Γ = −1，即发生全反射时，转换
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图图图 8-13 输入反射系数对PCC的影响

效率最高。这是由于Γ = −1相当于Rin = 0，即晶体管的输入端是一个理想的串联谐振电路，谐振时信号
源看见的是一个短路电路，信号源将最大电流传输到放大器中。由图8-13可以看出，在满足Γ < −10dB的
前提下，让放大器工作于一定的不匹配状态下，可以使放大器多获得最高达2dB的增益。

§8.4.4 噪声因子

对于如图8-11所示的放大器，假设ZE = sLs，放大器实现了完全阻抗匹配功能，并假设无源元

件Lg、Ls不引入额外的噪声。在此条件下，可以推导出该放大器的两端口网络噪声参数（推导方法

与§8.2相同）：

Rn =
1
4

γ

α
(

ω

ωT
)2(RS +

1
κgm

)2 (8-105)
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Gu =
αδ(1− |c|2)

κgmR2
S

(8-106)

Yc =
1

RS
(1− cα

√
δ

γκ
) (8-107)

由8-107可以看出，与简单MOS晶体管的两端口网络噪声参数不同，Yc由一个纯虚数变为一个复数。

由这些噪声参数可以求出该放大器的噪声因子为：

F = 1 + RS

[
αδ(1− |c|2)

κgmR2
S

+ (
4

R2
S

+
|c|2α2

R2
S

δ

γκ
)
1
4

γ

α
(

ω

ωT
)2gm(RS +

1
κgm

)2
]

(8-108)

上式可以重新组织为：

F = 1 + (Fd − 1) + (Fg,u − 1) + (Fg,c − 1) (8-109)

Fd − 1、Fg,u − 1和Fg,c − 1分别代表了沟道热噪声、与沟道热噪声不相关的NQS栅噪声和与沟道热噪声相关
的NQS栅噪声对噪声因子的贡献：

Fd − 1 =
γ

α
(

ω

ωT
)2

gm

RS
(RS +

1
κgm

)2 (8-110)

Fg,u − 1 =
αδ(1− |c|2)

κgmRS
(8-111)

Fg,c − 1 =
|c|2α2

4
δ

γκ

γ

α
(

ω

ωT
)2

gm

RS
(RS +

1
κgm

)2 (8-112)

考虑到
Fg,c − 1
Fd − 1

=
|c|2α2δ

4γκ
¿ 1 (8-113)

因此与Fd − 1相比，Fg,c − 1可以忽略，即：

F ≈ 1 + (Fd − 1) + (Fg,u − 1) = 1 +
γ

α
(

ω

ωT
)2(

√
gmRS +

1
κ
√

gmRS
)2 +

αδ(1− |c|2)
κgmRS

(8-114)

从上式可以看出，gm和RS的乘积作为一个因子影响噪声系数，它们之间可以进行折衷考虑。在维持晶体

管的特征频率ωT不变的条件下降低晶体管的gm时，由于漏端电流噪声降低，PCC维持不变，因此Fd − 1减
小，而由于rg,NQS增加，因此Fg,u − 1增加；在维持晶体管的特征频率ωT不变的条件下降低RS时，由

于PCC增加，输入等效漏端电流噪声减小，源噪声功率保持kT∆f不变，因此Fd− 1减小，而由于NQS栅噪
声相对于源噪声功率却会增加，因此Fg,u − 1增加。

§8.4.5 噪声优化

在放大器的设计中，源阻抗RS一般是固定不变的（50欧姆）。这时如果保持晶体管的特征频率ωT不

变（即保持晶体管的过驱动电压VGS − VT不变），由式8-114可知，gm存在一个最优值，可以使得该放大器

的噪声性能最优。

让式8-114对gm求微分，并令其等于0，可以得到噪声性能最优时gm的取值：

(gm)opt@ωT =
1

κRS

√
1 +

αδ(1− |c|2)
Φ

(8-115)

其中，

Φ =
γ

ακ
(

ω

ωT
)2 (8-116)
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最优噪声因子为：

Fopt = 1 + 2(Φ +
√

Φαδ(1− |c|2) + Φ2) (8-117)

如果ω ¿ ωT，则Φ ¿ αδ(1− |c|2)，这时Fopt将接近晶体管的最小噪声因子Fmin：

Fopt ≈ 1 + 2
√

Φαδ(1− |c|2) = 1 + 2(
ω

ωT
)

√
γδ

κ
(1− |c|2) = Fmin (8-118)

因此，只要合理设计gm，输入阻抗匹配网络并不会使放大器的噪声系数增加，放大器所能取得的最优噪声

系数仅与工艺参数、工作频率与晶体管特征频率的比值有关，而与晶体管的偏置电流以及gm无关。

在Φ ¿ αδ(1− |c|2)条件下，优化跨导值为：

(gm)opt@ωT ≈
1

κRS

√
αδ(1− |c|2)

Φ
=

ωT

ω

√
α2δ(1− |c|)2

γκ
(8-119)

考虑到

ωT =
gm

Cgs
=

3gm

2WLCox
(8-120)

因此，晶体管的优化宽度为：

Wopt@ωT ≈
1

ωRS
(

3
2LCox

√
α2δ(1− |c|2)

γκ
) (8-121)

Wopt@ωT与ωT无关。当α = 0.85、κ = 5、γ = 4/3、δ = 8/3、c = j0.4、RS = 50Ω时，一个1.8GHz低
噪声放大器晶体管的优化宽度约为700µm。如果ωT/ω = 12，则该放大器可以达到的最优噪声系数约
为0.54dB，接近晶体管的最小噪声系数0.533dB。

对这种优化策略来说，首先由噪声系数的要求以及Fopt的表达式求出ωT（式8-118），从而确定晶体
管偏置，晶体管的宽度由式8-121确定。该优化策略可以求出满足噪声性能要求的最低VGS − VT的值。

当VGS − VT增加时，ωT增加，噪声系数会进一步降低，但放大器的功耗也将进一步增加。

上述优化策略并不能保证满足噪声性能要求时放大器的功耗（IDS）是最低的。图8-14对此情况进行
了说明，图中所示曲线为满足噪声性能要求时IDS和VGS − VT的设计曲线。 对于ωT恒定的噪声优化策略，

DSI

TGS VV −

specifiedNF

Classical Noise Limited

NQS limiteda

b

图图图 8-14 满足噪声系数要求时IDS和VGS − VT 的设计曲线

求出的是满足噪声性能要求的最低VGS − VT的值（图8-14中的a点），这时IDS并不一定是最小的。为了
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使放大器在满足噪声性能要求时功耗最小，需要引入功耗受限的噪声优化策略，即求取图8-14中的b点。
这时VGS − VT会有所增加，但通过减小晶体管尺寸，可以使得在噪声性能不变的情况下减小电流消耗。

由于功耗受限的噪声优化策略分析起来很复杂，本书不对此进行详细介绍。如果假设晶体管的过驱动电

压VGS − VT远小于载流子速度饱和电压Lεsat，则功耗受限情况下放大器晶体管的优化宽度为：

Wopt@IDS ≈
3

2ωLCoxRSQ
(8-122)

其中，

Q = |c|
√

5γ

δ
(1 +

√
1 +

3
|c|2 (1 +

δ

5γ
)) ≈ 4 (8-123)

最优噪声因子为：

Fmin ≈ 1 + 2.4
γ

α

ω

ωT
(8-124)

最优噪声因子Fmin仅与晶体管的特征频率ωT和工艺参数有关，而晶体管的优化宽度仅与工作频率和工

艺参数有关，与ωT无关。在这种优化策略下，当α = 0.85、κ = 5、γ = 4/3、δ = 8/3、c = j0.4、RS =
50Ω时，一个1.8GHz低噪声放大器晶体管的优化宽度约为350µm。如果ωT/ω0 = 12，则该放大器可以达到
的最优噪声系数约为0.54dB，接近晶体管的最小噪声系数0.533dB。

在现代先进的CMOS工艺中，晶体管的过驱动电压VGS − VT与载流子速度饱和电压Lεsat接近，因此这

种功耗受限的噪声优化策略的性能受到限制。

上述两种优化策略都没有计入各种寄生效应（如Cgd；输入节点因ESD防护电路、焊盘等引入的寄生
电容CP；以及晶体管的Miller效应）对放大器噪声性能的影响，也没有考虑对放大器增益、线性度、品质
因子等的要求，而且忽略了栅寄生阻抗、衬底阻抗引入的噪声，因此在实际设计过程中的应用受到限制。

从设计一个实用低噪声放大器的角度来看，希望有一个系统化的设计策略，将对低噪声放大器的各种性能

要求（如增益、线性度、阻抗匹配、噪声系数、品质因子、功耗等）和存在的各种寄生效应都纳入考虑范

围，设计一个满足各方面性能要求的具有最低功耗的低噪声放大器，这就是下一节要介绍的等高线设计方

法。

§8.4.6 三阶交调点分析

线性度是衡量低噪声放大器性能的另一个重要指标，通常用三阶交调点来衡量低噪声放大器的线性度

性能。图8-11所示的低噪声放大器是一个复杂的并联–串联反馈放大器，直接分析它的线性度性能是非常复
杂的。本小节将首先分析没有反馈的共源放大器的线性度性能，然后利用反馈理论来求取低噪声放大器的

三阶交调点。

1. 共源放大器的线性度分析

图8-15给出了共源放大器的电路图，晶体管工作于饱和区，gm是它的跨导，g0是它的输出导纳，gt是

晶体管看到的负载（可能是一个电阻、Cascode晶体管的源极阻抗或者LC谐振负载）。当有一个交流信

号v(t)注入晶体管栅极时，流过负载gt的小信号电流为：

i(t) = −gm
gt

gt + g0
v(t) (8-125)

因此，晶体管漏端的小信号电压正比于v(t)，即：

vds(t) = − gm

gt + g0
v(t) = −Mv(t) (8-126)

其中，M = gm/(gt + g0)是Miller效应的放大因子。

以上的分析利用了小信号分析方法，因此作了一阶线性近似。为了分析共源放大器的线性度，我们将

一阶线性近似的结果代入式8-83给出的晶体管模型中，可以求出流过晶体管的总电流为：

I(t) =
K W

L (VGS − VT + v(t))2

(1 + Θ(VGS − VT + v(t)))(1− Λ(VDS −Mv(t)))
=

c0(c1 + v(t))2

c2 + c3v(t) + c4v2(t)
(8-127)
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(t)v

(t)Mv−
(t)i

tg

og

图图图 8-15 共源放大器的电路图

其中，

c0 = K(W/L) (8-128)

c1 = VGS − VT (8-129)

c2 = (1 + Θ(VGS − VT))(1− ΛVDS) (8-130)

c3 = (1 + Θ(VGS − VT))ΛM + (1− ΛVDS)Θ (8-131)

c4 = ΘΛM (8-132)

将式8-127在v(t) = 0附件进行泰勒展开：

I(t) = a0 + a1v(t) + a2v
2(t) + a3v

3(t) + O(v4(t)) (8-133)

其中，

a0 =
c0c

2
1

c2
(8-134)

a1 = −c0c1(−2c2 + c1c3)
c2
2

(8-135)

a2 =
c0(c2

2 − c2
1c2c4 − 2c1c2c3 + c2

1c
2
3)

c3
2

(8-136)

a3 = −c0(2c1c
2
2c4 − 2c2

1c2c3c4 + c2
2c3 − 2c1c2c

2
3 + c2

1c
3
3)

c4
2

(8-137)

i阶谐波失真HDi和i阶交调失真IMi的定义为：

IMi =
IMPi

F
(8-138)

HDi =
Hi

F
(8-139)

其中，F为基频信号的幅度，IMPi为i阶交调积的幅度，Hi为i阶谐波的幅度。

为了求出i阶谐波失真HDi和i阶交调失真IMi，可以在放大器输入端加入两个不同频率、相同幅度的信

号源（two-tone test），即令
v(t) = A cos (ω1t) + A cos (ω2t) (8-140)

将v(t)代入式8-133中，可以求出：

IM2 = 2HD2 =
∣∣∣∣
(−c2 + c1c3)2 − c2

1c2c4

c1c2(−2c2 + c1c3)

∣∣∣∣ ·A (8-141)
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IM3 = 3HD3 =
∣∣∣∣
3
4

(−c2 + c1c3)((−c2 + c1c3)c3 − 2c1c2c4)
c1c2

2(−2c2 + c1c3)

∣∣∣∣ ·A2 (8-142)

直接对IM2和IM3进行分析是不可能的。我们先来考虑VGS−VT对线性度的影响，这时假设晶体管漏端

接的是一个理想的电压源（M = 0），后面我们将对M的影响进行单独说明。

令M = 0，可以得到：

IM2 =
1

(VGS − VT)(2 + Θ(VGS − VT))(1 + Θ(VGS − VT))
·A (8-143)

IM3 =
3
4

Θ
(VGS − VT)(2 + Θ(VGS − VT))(1 + Θ(VGS − VT))2

·A2 (8-144)

考虑到i阶输入交调点对应于IMi = 1时输入信号的幅度值，而IMi = vi−1/IPi−1
i ，因此：

IP2[V] = (VGS − VT)(2 + Θ(VGS − VT))(1 + Θ(VGS − VT)) (8-145)

IP3[V] =

√
4
3

VGS − VT

Θ
(2 + Θ(VGS − VT))(1 + Θ(VGS − VT))2 (8-146)

上面两式都以V来表示交调点，考虑到P [dBm] = 10 log (V2/(2RS)/1mW)（RS为信号源内阻）可以将交调

点用dBm来表示为：

IP2[dBm] = 20 log (VGS −VT)(2 + Θ(VGS −VT))(1 + Θ(VGS −VT))− 10 log RS + 27 (8-147)

IP3[dBm] = 10 log
4
3

VGS −VT

Θ
(2 + Θ(VGS −VT))(1 + Θ(VGS −VT))2 − 10 log RS + 27 (8-148)

图8-16给出了当Θ取不同值时，IP2和IP3随VGS − VT的变化曲线。从图中可以看出，当Θ不变
时，IP2和IP3 都随VGS − VT的增加而增加，只是增加的斜率有所不同。因此，增加VGS − VT，可以提

高线性度，但这是以降低晶体管的跨导为代价的。
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(a) Second-Order Intermodulation Point (IP2) (b) Third-Order Intermodulation Point (IP3)

(V) Overdrive Gate (V) Overdrive Gate

图图图 8-16 Θ和VGS − VT对IP2和IP3的影响

从图8-16还可以看出，当VGS − VT不变时，随着Θ的增加（对应于沟道长度减小），IP2是增加的，

但IP3的变化与VGS−VT 有关，当VGS−VT比较小时，短沟道晶体管的IP3比长沟道晶体管差；而VGS−VT较
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大时，短沟道晶体管的IP3要好于长沟道晶体管。这是因为当VGS − VT较大时，晶体管已经工作于载流子速

度饱和区了。

下面我们来分析M对线性度的影响。图8-17给出了当M取不同值时，IP2和IP3随VGS − VT的变化曲

线。计算中，Θ = 1.3V−1、Λ = 0.06V−1、VDS = VGS − VT，晶体管工作于饱和区边缘。
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图图图 8-17 M和VGS − VT对IP2和IP3的影响

从图8-17可以看出，随着M的增加，IP2也增加，说明Miller效应可以在一定程度上补偿Θ引起的非线
性效应。而M对IP3的影响很小，进一步的分析表明，M对IP3的影响可以用下式表示：

IP3[dBm] = 10 log
4
3

VGS −VT

Θ + ΛM
(2 + Θ(VGS −VT))(1 + Θ(VGS −VT))2 − 10 log RS + 27 (8-149)

2. 反馈对线性度的影响

在分析一个非线性系统时，若环路增益T是一个与频率无关的实数，则可以证明：

IMi,CL =
IMi,OL

(1 + T )i−1
(8-150)

其中，IMi,OL是开环系统的i阶交调失真，IMi,CL是闭环系统的i阶交调失真。该式可以解释如下：如果把该
系统当成一个线性系统，则前馈模块的输入信号（误差信号）近似为闭环系统输入信号的 1

1+T倍。考虑到

前馈模块是唯一的非线性模块（典型情况），因此可以推导出上式。

考虑到IMi = vi−1/IPi
i−1以及

IPi = v(IMi = 1) (8-151)

所以闭环系统的i阶交调点为：
IPi,CL = IPi,OL(1 + T ) (8-152)

3. 低噪声放大器的三阶交调点

如图8-11所示的低噪声放大器也是一个反馈系统，它的小信号等效电路可以改画为图8-18。 输出电流
通过源简并电感Ls注入到输入网络中，因此形成了一个并联–串联反馈放大器。由于节点vin包含有反馈信

号，因此我们首先计算vs作输入的IP3，然后通过下式来计算vin节点的IP3（输入完全匹配）：

IP3@vin [dBm] = IP3@vs [dBm]− 6 (8-153)
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gsC
gsmvg

gL

gsv
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outfb ii =

sL 1:1
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B

图图图 8-18 低噪声放大器的小信号等效电路

下面我们来分析该低噪声放大器的环路增益。假设输入端没有信号（vs = 0），输出端反馈回一个电
流ifb，反馈回的电流信号ifb在Ls上产生一个压降ifbjω0Ls。由于在谐振频率ω0附件，Lg、Ls和Cgs谐振，产

生一个纯实部阻抗RS，因此因反馈引起的RS上的电流为：

iRS = ifbjωLs/RS (8-154)

该电流流过栅源电容Cgs，在Cgs上产生一个压降vgs = iRS/jωCgs，故因反馈引起的输出电流为：

iout = gmvgs = gm · ifb · jωLs

RS
· 1
jωCgs

(8-155)

该放大器的环路增益为：

T (ω) =
iout

ifb
= gm · jωLs

RS
· 1
jωCgs

= 1 (8-156)

由式8-152可知
IP3@vs [dBm] ≈ IP3@vs,OL[dBm] + 20 log (1 + T (ω) (8-157)

考虑到对于开环工作的放大器来说，信号在到达晶体管的栅极时被放大了Q = ωCgsRS倍，因此

IP3@vs [dBm] ≈ IP3@vin,OL + 20 log (ωCgsRS) + 6 (8-158)

将式8-156、式8-158、以及式8-148代入8-153中，可得低噪声放大器的三阶交调点为：

IP3@vin [dBm] ≈ 10 log
4
3

VGS − VT

Θ
(2 + Θ(VGS − VT))(1 + Θ(VGS − VT))2 + 27 + 20 log (ωCgsRS) (8-159)

可见，低噪声放大器的三阶交调点是由晶体管的三阶交调点和输入匹配网络的增益决定的。图8-19给出了
采用0.25µmCMOS工艺设计的1.8GHz LNA的三阶交调点曲线。 从图中可以看出，源简并电感型低噪声放
大器的三阶交调点受VGS − VT的影响很小，这与晶体管的三阶交调点仅依赖于VGS − VT是完全不同的。其

原因在于VGS − VT对晶体管三阶交调点和输入匹配网络增益的影响相互折衷，导致VGS − VT对三阶交调点

的影响减弱。

§8.5 CMOS低噪声放大器的设计策略

上一节我们介绍了源简并电感型共源放大器的各种设计方程，包括增益、噪声系数和线性度。那么该

如何利用这些设计方程来设计满足系统要求的低噪声放大器呢？本节将介绍等高线设计法，它是一种系统

化的设计策略，兼顾了低噪声放大器的各种性能要求（增益、噪声系数、线性度、阻抗匹配、功耗等）和

元器件的限制，因此是一种非常实用的设计方法。
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图图图 8-19 IDS和VGS − VT对低噪声放大器三阶交调点的影响

§8.5.1 低噪声放大器的拓扑结构

由于源简并电感型共源放大器具有噪声系数低、增益高、线性度好并可以实现输入阻抗匹配等优点，

因此在无线收发机系统中得到广泛应用。在上一节已经介绍过这种放大器电路。为了减小晶体管的Miller效
应和有限输出阻抗对放大器性能的影响，并提供良好的反向隔离性能，低噪声放大器通常都采用Cascode结
构，如图8-20所示。在图中，M1是放大管，Lg、Ls与放大管提供匹配的输入阻抗，并将输入功率信号转化

gL

sL
inZ

SR

sv

M2

M1

PC

gdC
)( Pole Cascode

)(Effect Miller 

cω

M

) (M Tm1 ωg

) (M cT,cm,2 ωg
cg,LBV

LO

RFIF
Down-Converter

DDV DDV

dL

LC LR

LR
XR j||2 L

XR j||2 L −

a

b
filterR

outP

图图图 8-20 源简并电感型Cascode共源放大器

为电流信号；M2是Cascode管，它可以提高放大器的输出阻抗，使得放大器的负载阻抗完全由负载网络来
决定；Cascode晶体管给放大管提供了一个低阻抗负载，使得放大管的增益比较低，降低了放大管Miller效
应对放大器性能的影响；Cascode晶体管还提高了反向隔离性能，减弱了本地振荡信号的泄漏，同时使放大
器成为一个单向化放大器，这会使得设计方程大大简化，并避免稳定性问题；Cascode晶体管还使得放大管
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漏端电压降低，减弱了载流子速度饱和对放大管的影响。Cp是输入节点的寄生电容（ESD防护电路的寄生
电容、焊盘寄生电容等），它对放大器性能的影响我们将在后面进行专门的分析。

放大管和Cascode管以及输入匹配网络将输入功率信号转化为一个电流信号，依据应用的不同，放大
器的输出信号可能是一个电压信号（驱动下一级电容性负载）或者是一个功率信号（驱动电阻性负载）。

图8-20对此进行了说明：对于全集成的CMOS接收机来说，低噪声放大器驱动后级的混频器，而CMOS混
频器的输入阻抗通常是电容性的，因此低噪声放大器应提供电压驱动能力，这时低噪声放大器可以采

用LC谐振网络作负载（左边负载）。它可以使得电感Ld和混频器的输入容抗以及输出节点的寄生电容在工

作频率ω0附近谐振，提供一个谐振负载RL = ω0LdQ（Q为电感Ld的品质因子），因此采用这种负载的放

大器的电压增益与电感Ld品质因子成正比。

在某些应用中，低噪声放大器要驱动电阻型负载（如驱动片外的镜像抑制滤波器等），因此希望放

大器的输出是一个功率信号，它必须具有输出匹配网络，使得输出阻抗与片外要驱动元件的输入阻抗匹

配，达到最大功率传输。图8-20右上边的负载网络给出了一种常用的输出匹配电路。元件M2通常是在片电
感，它是输出匹配电路的一部分，同时给放大器提供偏置电流。由于在片电感的品质因子较低，元件M2存
在一个并联阻抗ω0LQ，因此从参考平面a看过去的阻抗为Za = jω0L‖ω0LQ。为了满足输出匹配条件，要

求Zb = −jω0L‖ω0LQ，M1就是将片外元件的输入阻抗变换为Zb的无源变换网络，它通常是由在片的高质

量电容组成的，这时放大器的负载阻抗为：RL = ω0LQ/2。

§8.5.2 增益

由图8-20可知，低噪声放大器首先将输入功率转换为电流（效率以PCC衡量），然后输出网络再将
电流转换为希望的电压信号或者功率信号。如果输出信号是电压信号，那么可以用功率－电压转换效率

（PVC）来衡量该放大器将输入功率转换为电压的能力，其定义为：

PVC =
v2
out

Pav
(8-160)

它具有欧姆的量纲。对于采用LC谐振网络作负载的放大器，其功率-电压转换效率为：

PVC(Ω) = PCCR2
L = (

ωT

ω0
)
R2

L

RS
(8-161)

如果输出信号为功率信号，那么可以用功率增益来衡量放大器的增益：

Gt =
Pout

Pav
(8-162)

其中，Pout是负载得到的功率。Gt没有量纲，对于如图8-20右上边所示驱动电阻型负载的情况，负载上所
得到的功率为：

Pout = i2out ·
RL

2 ∗ 2
= i2out ·

ω0LQ

8
(8-163)

输出功率除以2是由于输出匹配网络也消耗了一半的功率，放大器提供的输出功率仅有一半传输到负载上。
故采用电阻型负载的放大器的功率增益与PCC之间的关系为：

Gt = PCC · RL

2 ∗ 2
= PCC · ω0LQ

8
(8-164)

§8.5.3 噪声系数

图8-20所示放大器的噪声因子由四部分组成：

F = 1 + (Fd − 1) + (Fg,u − 1) + (Fc − 1) + (FL − 1) (8-165)

其中，Fd − 1和Fg,u − 1是放大晶体管的漏端电流噪声和NQS栅噪声的贡献，而Fc − 1是Cascode晶体管对噪
声因子的贡献，FL − 1是负载对噪声因子的贡献。
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如果ω0 ¿ ωT，则：

Fd − 1 ≈ γ

α
(
ω0

ωT
)2(gmRS +

2
κ

) (8-166)

Fg,u − 1 =
αδ(1− |c|2)

κgmRS
(8-167)

如果Cascode晶体管引入的极点频率ωc远大于ω0，则：

Fc − 1 = 4γ(
ω0

ωc
)2

gm

M · PCC
= 4γ(

ω0

ωT
)2(

ω0

ωc
)2

gmRS

M
(8-168)

其中，M是放大管的放大倍数：

M =
αgm

gm,c
(8-169)

因此，Cascode管对噪声系数的贡献与M和ωc都有关系，后面我们还会对此进行说明。

如果放大器采用LC并联谐振负载，谐振频率处的等效负载阻抗为RL，则：

FL − 1 =
4

RL cotPCC
=

4RL

PVC
= 4(

ω0

ωT
)2

RS

RL
(8-170)

从上式可以看出，负载网络对噪声系数的贡献与RL的值有关。RL值的选取要考虑以下因素：RL增加，

在电流消耗一定的情况下，可以增加输出电压，降低后级混频器的噪声，同时降低负载网络对噪声因子

的影响，但低噪声放大器的输出电压摆幅、混频器的输入电压范围及线性度会限制RL的最大取值；如

果在PVC一定的情况下，降低RL，可以降低负载网络对噪声因子的影响，但这会要求增加PCC，增加了
放大管的VGS − VT，使得Fg,u项的影响变大。另外，RL的取值还受到工艺和所驱动负载电容大小的影响

（RL = ω0LQ），因此当驱动的负载电容很大（电感量很小）或者电感品质因子不高时，RL的取值就会受

到限制。

如果放大器采用电阻型负载，则：

FL − 1 =
1
Gt

(8-171)

因此当功率增益一定时，电阻型负载对噪声因子的贡献也是确定的。

§8.5.4 输入节点寄生电容对放大器性能的影响

以上的推导都假设输入节点的寄生电容为0，实际上，放大管的栅极通常接到片外，需要一个焊盘，
为了对栅极进行保护，还需要一个ESD防护电路。焊盘和ESD防护电路都会在输入节点引入寄生电容，放
大管的栅漏Cgd = αgdCgs（αgd是一个工艺参数，描述了Cgd与Cgs的比值）通过Miller 效应也会在输入节点
引入到地的电容。在图8-21中，焊盘、ESD防护电路以及Cgd引入的输入电容都用电容Cp来表示。Cp对放

大器的输入阻抗匹配、增益和噪声系数都有很大的影响，本节就对此进行讨论。

1. 对输入阻抗匹配的影响

假设图8-21所示的放大器与信号源内阻匹配。从参考平面b向信号源方向看过去的阻抗为ZS,eq =
RS,eq + jω0Lg, eq，其中：

RS,eq =
RS

ω2
0C2

pR2
S + (1− ω2

0CpLg)2
(8-172)

Lg,eq =
Lg − Cp(ω2

0L2
g + R2

S)
ω2

0C2
pR2

S + (1− ω2
0CpLg)2

(8-173)

在阻抗匹配条件下，阻抗ZS,eq必须与从参考平面b向放大管看过去的阻抗Zin = rg,NQS + jω0Ls + 1
jω0Cgs

+
ωTLs匹配，即：

RS,eq = rg,NQS + ωTLs =
1

κgm
+ ωTLs (8-174)
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图图图 8-21 考虑输入节点寄生电容的低噪声放大器电路图

jω0LS,eq = −jω0Ls − 1
jω0Cgs

(8-175)

在已知放大管参数的情况下，从以上两式可以推导出Ls、Lg。如果(ω0/ωT)2 ¿ 1，则RS,eq与放大管参数、

信号源阻抗之间的关系为：

RS,eq ≈
2RS(1 + CpωT

gm
)2

Ψ +
√

Ψ2 − (Ψ− 1)2(ωT
ω0

)2
(8-176)

其中，

Ψ = 1 +
2CpRSω2

0

ωT
(1 +

CpωT

gm
) (8-177)

为了保证Ls > 0，要求RS,eq ≥ rg,NQS，同时RS,eq必须为正实数，即Ψ2 − (Ψ − 1)2(ωT
ω0

)2 ≥ 0，这就对
达到完全输入阻抗匹配条件时信号源内阻RS的数值提出了要求：

RS ≤ ωT

2Cpω2
0(ωT

ω0
− 1)(1 + CpωT

gm
)

= RS,max (8-178)

当工作频率提高或者Cp增加时，上式中右边项RS,max将持续减小。当减小到一定程度时（如小于要求

的50Ω），则图8-21所示的电路是无法达到完全阻抗匹配的，这时就需要在Lg前插入额外的匹配网络，将

较大的信号源阻抗RS变换到较低的数值。但如果不加额外的匹配网络仍能满足Γ < −10dB，这时匹配网络
就不需要了。图8-22给出了一个1.8GHz低噪声放大器的RS,max随Cgs和Cp,fixed的变化曲线。 其中，

Cp ≈ Cp,fixed + αgdCgs = Cp,fixed + 0.4 · Cgs (8-179)

从图中可以看出，增加放大管的尺寸并不能提高RS,max，其原因在于：增加放大管的尺寸，Cgd也会相应增

加，导致Cp随之增加。当Cp,fixed ≥ 0.27pF时，不加额外的匹配网络是不可能将该放大器匹配到50Ω的。但
当0.27pF ≤ Cp,fixed ≤ 0.45pF时，不加额外的匹配网络仍然可以保证Γ < −10dB，满足常用的输入阻抗匹
配的要求，因此实际上并不需要加入额外的匹配网络。

2. 对PCC和噪声系数的影响

对图8-21所示电路进行分析，可以求出：

PCC = (
ωT

ω0
)2

1
RS,eq

(8-180)

由于Lg和Cp组成了一个阻抗上变换的L匹配网络，RS,eq > RS，因此与不考虑Cp相比，PCC是下降
的，Cp会减小放大器的增益。
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图图图 8-22 输入节点寄生电容对低噪声放大器RS,max的影响

考虑了输入节点的寄生电容Cp之后，可以证明，噪声系数仍然可以用式8-114来表示，只是RS要

用RS,eq来代替。由于RS,eq大于RS，因此NQS栅噪声对噪声系数的贡献减弱，而热噪声则成为影响噪声系
数的主要因素。由于Cp会降低输入阻抗匹配网络对信号的放大倍数，因此会恶化放大器的噪声性能。

3. 减小Cp影响的措施

Cp会限制放大器的最大输入阻抗，降低PCC和恶化噪声性能，因此有必要减小它的数值。ESD防护
电路的寄生电容与所选定的ESD电路结构有关，为了减小它的寄生电容，要采用寄生电容小的结构（如二
极管防护结构或者SCR结构等），但要避免降低寄生电容对ESD防护级别造成影响。由于ESD设计的复杂
性，减小ESD防护电路的寄生电容不是一个容易控制的设计过程。

减小Cp的另一个办法是减小焊盘的寄生电容，这可以通过减小焊盘的面积（在封装工艺允许的情况

下）、改变焊盘的形状（如采用八角型焊盘）或者减小单位面积焊盘的寄生电容（仅采用最上面一层或者

两层金属来做焊盘以增加焊盘与衬底的距离等）。

减小Cp还可以通过降低放大管的Miller效应来实现，如适当增加Cascode管的尺寸，降低放大管的放大
倍数，但这会影响放大器的其它性能，因此需要折衷考虑。

对于焊盘，还有一点需要说明。在射频情况下，由于衬底损耗，焊盘会引起信号能量损失，即焊盘的

等效电路是电阻和电容的串联，这会增加放大器的噪声系数。为了消除焊盘因衬底损耗所引起的能量损

失，可以在焊盘下面放一个接地的最底层金属层，或者接地的多晶硅层/有源区（金属层数不够时）来将焊
盘和衬底进行有效的隔离。

§8.5.5 Cgd和M对放大器性能的影响

放大管的Cgd对电路的匹配性能、PCC和噪声系数都有很大的影响。图8-23给出了含有Cgd的LNA小信
号模型。 它对电路有以下四点影响：Cgd 给放大管的栅极和漏极都贡献电容；Cgd形成一条前馈通路，注

入电流sCgdv1到放大管的漏极，但由于ω0 ¿ ωT < gm/Cgd，该前向电流是可以忽略的；Cgd也形成了一条

反馈通路，反馈回电流−sCgdv2到放大管的栅极。

由于

v2 ≈ −Mv1 · 1
1 + sCgsRtotal − ω2

0LsCgs
(8-181)
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图图图 8-23 Cgd对放大器小信号等效模型的影响

其中，M是放大管的Miller效应放大倍数，M = αgm
gm,c
，而Rtotal是放大管栅极阻抗的实部：

Rtotal = ωTLs + rg,NQS (8-182)

根据放大管栅极总电流之和为0可以推出从放大管漏极反馈回的电流−sCgdv2与v1的关系，因此Cgd形成的

反馈通路相当于在晶体管栅极并联了一个额外的阻抗Zp：

Zp =
1 + sCgsRtotal − ω2

0LsCgs

sCgsM
=

1
Mαgd

(
1

sCgs
+ Rtotal + sLs) (8-183)

从上式可以看出，Zp与不考虑Cgd时放大管栅极输入阻抗成比例，因此考虑Cgd后放大管栅极的输入阻

抗仍可以看成是由原来的元件组成的网络阻抗，其中：

Cgs,eff = (1 + Mαgd)Cgs (8-184)

Ls,eff =
Ls

1 + Mαgd
(8-185)

RS,eq = ωTLs,eff +
rg,NQS

1 + Mαgd
(8-186)

考虑到以上等效以及Cp对输入阻抗的影响，可以得到：

RS,eq ≈
2RS(1 + Cp,fixed+Cgd

Cgs(1+Mαgd) )
2

Ψ +
√

Ψ2 − (Ψ− 1)2(ωT
ω0

)2
(8-187)

其中，

Ψ = 1 +
2(Cp,fixed + Cgd)RSω2

0

ωT
(1 +

Cp,fixed + Cgd

Cgs(1 + Mαgd)
) (8-188)

考虑Cgd后Lg和Ls的值仍可以按照谐振条件以及放大管栅极阻抗匹配的要求求出。Cgd一方面增加了Cp，使

得RS,eq增加；另一方面，它又通过Miller效应使Cgs,eff增加了1 + Mαgd倍，Cgd对RS,eq的最终影响与下式的

比值有关：
1+αgd

Cgs
Cp,fixed

1+Mαgd
在大多数情况下，该值靠近于1，因此Cgd对RS,eq的影响较小。

考虑到Cgs,eff增加了1 + Mαgd倍，因此：

PCC = (
ωT

ω0
)2

1
(1 + Mαgd)2RS,eq

(8-189)

因此PCC降低了(1 + Mαgd)2倍。为了达到相同的电压增益，负载阻抗必须增大相同的倍数，这会增加负载
阻抗、Cascode晶体管的噪声以及放大管的漏端电流噪声。而放大管的NQS栅噪声近似保持不变。

§8.5.6 LNA设计方程

以上各节讨论了LNA的设计方程，本节对此进行总结，给出设计中要用到的设计方程
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有有有效效效源源源阻阻阻抗抗抗：：：Cp、Cgd和M将信号源阻抗变换为有效源阻抗，RS,eq：

RS,eq ≈
2RS(1 + Cp,fixed+Cgd

Cgs(1+Mαgd) )
2

Ψ +
√

Ψ2 − (Ψ− 1)2(ωT
ω0

)2
(8-190)

其中，

Ψ = 1 +
2(Cp,fixed + Cgd)RSω2

0

ωT
(1 +

Cp,fixed + Cgd

Cgs(1 + Mαgd)
) (8-191)

同时，达到完全阻抗匹配时信号源阻抗必须满足以下条件：

RS <
1

2ω0(Cp,fixed + Cgd)(1 + Cp,fixed+Cgd
Cgs(1+Mαgd) )

= RS,max (8-192)

负负负载载载网网网络络络要要要求求求：：：为了达到一定的电压增益，对于一个采用LC谐振网络作负载的放大器来说，谐振网

络的负载阻抗必须满足：

Rp(= RL) =
ω0

ωT

√
PVC ·RS,eq(1 + Mαgd)

√
1 + (

ω0

ωc
)2 (8-193)

而为了达到一定的功率增益，对于一个采用电阻型负载的低噪声放大器来说，负载阻抗的数值必须满

足：

Rp(= 2RL) = 4GtRS,eq(
ω0

ωT
)2(1 + Mαgd)2(1 + (

ω0

ωc
)2) (8-194)

噪噪噪声声声因因因子子子：：：采用两种不同负载类型的低噪声放大器的噪声因子可以统一表示为：

F ≈ 1 +
γ

α
(
ω0

ωT
)2(gmRS,eq +

2
κ

)(1 + Mαgd)2

+
αδ(1− |c|2)
κgmRS,eq

+4γ(
ω0

ωc
)2(

ω0

ωT
)2gmRS,eq

(1 + Mαgd)2

M
(1 + (

ω0

ωc
)2)

+{4 ω0

ωT

√
RS,eq

PVC
(1 + Mαgd)

√
1 + (

ω0

ωc
)2} · |{ 1

Gt
} (8-195)

对采用两种不同负载类型的低噪声放大器来说，噪声因子的前三项（Fd − 1、Fg,u − 1、Fc − 1）都是相同
的，而第四项（负载网络对噪声因子的影响）却是不同的。

三三三阶阶阶交交交调调调点点点：：：采用两种不同负载类型的低噪声放大器的三阶交调点可以统一表示为：

IP3(dBm) ≈ 11.25 + 10 log ((VGS − VT)
1

Θ + λM
(2 + Θ(VGS − VT))(1 + Θ(VGS − VT))2)

+20 log (ω0Cgs(1 + Mαgd)
√

50RS,eq) (8-196)

品品品质质质因因因子子子：：：对于采用LC谐振负载的低噪声放大器来说，放大器的品质因子反应了它的带宽和对元件
值变化的灵敏度，因此也是一个很重要的参数：

QLNA =
ω0

BW3dB
≈ 1

2ω0RS,eqCgs(1 + Mαgd)
+ ω0RLCL (8-197)

前一项是输入匹配网络的品质因子Qin，而后一项是输出匹配网络的品质因子Qout，放大器的品质因子

是Qin和Qout之和。

§8.5.7 Cascode器件的设计

上一小节提到的各种设计方程中都包含有ωc和M，表明Cascode晶体管对低噪声放大器的性能也有很
重要的影响。下面我们来讨论如何优化Cascode晶体管的尺寸以达到最优的性能。
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1. 优化ωc

ωc是因Cascode晶体管而在放大管漏极引入的一个极点，它可以表示为：

ωc =
gm,c

α((αdb + αgd)Cgs + (1 + αsb)Cgs,c)
(8-198)

其中，gm,c是Cascode晶体管的跨导，αxy是寄生电容Cxy与Cgs的比值。考虑到：

gm,c ∝
√

(
W

L
)cIDS ∝

√
Cgs,cIDS (8-199)

因此通过合理优化Cascode晶体管的尺寸（优化Cgs,c），可以使得ωc达到最大：

(ωc)opt =
ωT

2α
√

1 + αsb
√

αdb + αgd
(8-200)

这时Cascode晶体管的尺寸与放大管尺寸之间的关系可以由下式确定：

(Cgs,c)opt =
αdb + αgd

1 + αsb
Cgs (8-201)

或

(M)opt = α

√
1 + αsb

αdb + αgd
(8-202)

因此，当Cascode晶体管源极的寄生容抗与放大管漏极的寄生容抗匹配时，ωc达到最大。

2. 优化低噪声放大器的噪声因子

从式8-195可以看出，使ωc达到最大会有效地减小Fc − 1的值，但放大器的噪声因子并不是最优的。这
是由于其它几项噪声贡献（Fd − 1和FL − 1）都会随着M的增加（Cascode晶体管尺寸减小）而增加，随
着M的减小（增加Cascode晶体管的尺寸）而减小，而Fg,u − 1则与Cascode晶体管的尺寸无关。为了优化
放大器的噪声系数，要增加Cascode晶体管的尺寸。但Cascode晶体管的尺寸增加到一定程度时，Fc − 1会
增加，抵消Fd − 1和FL − 1减小所带来的好处。因此，Cascode晶体管存在一个最优的尺寸。合理的增
加Cascode晶体管的尺寸可以将噪声减小20%，但增加Cascode晶体管的尺寸会增加负载网络的寄生电容，
影响放大器的品质因子，如何选定Cascode晶体管的尺寸，还需要根据系统性能合理选定。

3. Cascode晶体管的寄生边缘效应

当Cascode晶体管栅极连接到片外时，在栅极会因封装引入一个寄生电感，如图8-24(a)所示（Lg,c）。

如果不采取特殊措施，Lg,c可能会与Cascode晶体管的Cgd谐振，降低放大器的负载阻抗和增益。而且，由

于在Cascode晶体管的源极存在寄生电容（Cd,tot），因此从Cascode晶体管栅极看过去的阻抗包含有一个负
实部，可能引起整个放大器不稳定。

Lg,c与Cascode晶体管的Cgd谐振问题可以在Cascode晶体管栅极加入一个接地的电容来消除，如图8-
24(b)所示（Cdec）。Cdec 使得Lg,c并联到地，减弱了对放大器输出端负载阻抗的影响。同时，Cdec可

以减小Cascode晶体管栅极看到的负阻，提高了放大器的稳定性。由于键合线寄生电感的品质因子很
高，Lg,c与Cdec可能在比较低的频率下发生并联谐振，使得放大管看到的阻抗减小，放大器的增益在该频率

点将出现一个凹沟。为了避免发生并联谐振，可以在Cascode晶体管栅极串联一个电阻R降低键合线寄生电

感的品质因子，如图8-24(c)所示。

§8.5.8 等高线设计方法

设计一个满足各方面性能指标（输入阻抗匹配、噪声系数、增益、线性度、功耗）的低噪声放大器并

不是对低噪声放大器设计的唯一限制，考虑到实现的可能性，对外部元件的取值以及放大器的品质因子可

能都会有所限制，这是一个非常复杂的多目标优化问题。等高线设计法可以给设计者展示每一个设计描述
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图图图 8-24 Cascode晶体管的寄生边缘效应

所允许的设计空间，从而使设计者理解哪些设计描述是限制放大器实现的主要因素，而且该方法还可以分

析放大器功耗对放大器性能的影响，从而使设计者可以确定满足性能要求所必须的最小功耗。下面我们通

过一个设计例子来对该设计方法进行说明。

我们要采用0.25µm CMOS工艺实现一个应用于DCS-1800系统的低噪声放大器，它所驱动的是一个片
上混频器，因此采用LC谐振负载。表8-1给出了对该低噪声放大器的设计描述、设计限制以及晶体管参
数。 放大器的品质因子限制在2.4之内，保证放大器具有足够的带宽；而Lg ≤ 8nH是考虑到Lg是由键合线

表表表 8-1 低噪声放大器设计描述及晶体管参数

性能参数 设计指标 MOS管参数 数值

工艺 0.25µm CMOS α 0.85
工作频率 ω0 = 2π · 1.84GHz κ 5
带宽 ωb = 2π · 75MHz αgd 0.4

信号源阻抗 RS = 50Ω αdb 0.4
输入阻抗 Rin = 50Ω αsb 0.6

输入节点寄生电容 Cp,fixed ≈ 300fF γ 2 · 2
3

负载电容 CL ≈ 1pF δ 2 · 4
3

增益 PVC ≈ 20dB c j0.4
噪声系数 NF ≤ 1.8dB
交调性能 IP3 ≥ −4dBm

品质因子 Q ≤ 2.4
栅极串联电感 Lg ≤ 8nH

电流消耗 IDS Minimize

来提供的，此限制可以避免键合线过长（键合线电感的电感量约为1nH/mm）。

等高线设计法是将每一个设计描述表示为放大管的IDS和VGS − VT的函数，并以图的形式表示

出来，设计者可以清楚的看到哪些设计描述是可以实现的，从而可以分析放大器功耗对放大器性
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能的影响。由于Cascode晶体管对放大器性能也有一定的影响，Cascode晶体管的尺寸可以按照上一
小节的内容进行优化。在本节中，Cascode晶体管的尺寸选择为Wcasc = 0.57Wamp，这时M = 1。由
于gm、ωT、W/L、Cxy、M、ωc、RS,eq、Lg、Ls、RL（通过PVC设计描述计算）、NF、IP3和QLNA都可

以表示为IDS和VGS − VT的函数，因此可以在IDS、VGS − VT平面上画出满足各设计描述的设计空间，它们

之间的交集是设计者可以自由选择的设计空间，如果没有交集，则说明设计描述太苛刻，需要修改设计描

述。

图8-25(a)给出了RS,max（式8-192）与IDS和VGS − VT的变化曲线。 对于本设计来说，信号源阻抗
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图图图 8-25 RS,max及有效源阻抗与IDS和VGS − VT的变化曲线

为50Ω，因此曲线上RS,max必须大于50Ω，这就对IDS、VGS − VT的取值限制了一个区间。在右下角区域，

放大管的尺寸很小，Cgs与Cp,fixed相比值很小，Cp,fixed对RS,max 作出了限制；而在左上角区域，放大管的

尺寸很大，Cgd本身贡献给Cp，限制了RS,max。

考虑到以上限制和阻抗匹配条件后，有效源阻抗RS,eq的取值范围也就确定了，如图8-25(b)所示。由
于Lg和Cp的阻抗上变换作用，RS,eq远大于RS，而且晶体管尺寸越小（右下角），RS,eq就越大。阴影区域

为RS,max小于50Ω的区域，因此不是设计允许的范围。

图8-26给出了放大器的噪声系数和线性度与IDS和VGS − VT的变化曲线。 从图中可以看出，噪声系数

不是IDS和VGS − VT的单调曲线，因此存在一个优化的晶体管尺寸，可以使得满足噪声系数要求时功耗最

低。当VGS − VT比较小时，降低VGS − VT可以提高线性度提高，而当VGS − VT比较大时，降低VGS − VT 会

降低线性度。

图8-27给出了满足PVC要求时负载阻抗Rp以及放大器的品质因子与IDS和VGS − VT的变化曲线。 放大

器的品质因子由输入品质因子和输出品质因子两部分组成，由于本设计中，Cp的值较大，因此输入品质因

子较低，使得放大器的品质因子主要由输出品质因子决定。因此这两条曲线很相像。

图8-28给出了达到输入阻抗匹配条件时Lg、Ls与IDS和VGS − VT的变化曲线。 从图中可以看出，由于

对Lg的限制，要求的电流IDS将增加很多。

根据图8-26、图8-27和图8-28，以及表8-1列出的设计目标和设计限制条件，可以得到如图8-29所
示的设计空间。 −4那条曲线以上的区域是满足IP3 > −4dBm要求的区域；1.8曲线右下的区域是满
足NF < 1.8要求的区域；2.4曲线右上的区域是满足Q ≤ 2.4的区域；而8曲线左上的区域是满足Lg ≥ 8nH的
区域。

如果对Q值和Lg都没有限制，则−4曲线上方区域和1.8曲线右下区域的交集都可以满足设计要求。图
中的（a）点对应于功耗最低的方案，这时IDS = 1.3mA、VGS − VT = 0.13V，线性度是限制电流进一步
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图图图 8-26 放大器的噪声系数和输入三阶交调点与IDS和VGS − VT的变化曲线
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图图图 8-27 满足PVC要求时负载阻抗Rp以及放大器的品质因子与IDS和VGS − VT的变化曲线

降低的主要因素，噪声系数小于设计目标NF = 1.6dB < 1.8dB，线性度刚好达到要求IP3 = −4dBm，
而Q = 3.4、Lg = 16nH都已经超出了设计限制条件。

如果允许晶体管工作于非强反型区，则图中的(b)点也是一个可以考虑的方案，这时IDS =
1.5mA、VGS − VT < 0.13V，线性度和噪声系数同时成为限制电流进一步降低的因素，噪声系数和线
性度刚好达到设计目标，NF = 1.8dB，IP3 = −4dBm，而Q = 3.2、Lg = 11nH仍然超出了设计限制条件。

如果仅对Q值作出限制Q ≤ 2.4，则−4曲线上方区域、1.8曲线右下区域和2.4曲线右上区域的交集才
可以满足设计要求。图中的(c)点对应于功耗最低的方案，这时IDS = 3.5mA、VGS − VT = 0.15V，品质因
子是限制电流进一步降低的主要因素，噪声系数小于设计目标NF = 1.4dB < 1.8dB，线性度大于设计目
标IP3 = 0dBm > −4dBm，品质因子Q = 2.4刚好达到设计目标，而Lg = 11nH超出了设计限制条件。

如果要求Q ≤ 2.4、Lg ≤ 8nH，则−4曲线上方区域、1.8曲线右下区域、2.4曲线右上区域和8曲线左上
区域的交集才可以满足设计要求。图中的(d)点对应于功耗最低的方案，这时IDS = 4.8mA、VGS − VT =
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图图图 8-28 达到输入匹配条件时Lg、Ls与IDS和VGS − VT的变化曲线

0.125V，品质因子和对Lg的要求是限制电流进一步降低的因素，噪声系数小于设计目标NF = 1.75dB <

1.8dB，线性度大于设计目标IP3 = 3dBm > −4dBm，品质因子Q = 2.4，Lg = 8nH，它们都刚好达到设计
限制条件。

表8-2对以上分析结果进行了总结。从表中可以看出，该低噪声放大器的功耗受到Q值和Lg取值的限

制，而噪声系数和线性度并不是限制功耗进一步降低的主要因素。

§8.5.9 不完全阻抗匹配对低噪声放大器性能的影响

以上的分析都假设低噪声放大器的输入阻抗同50Ω系统是完全匹配的，即Γ → −∞。但对于系统描述
来说，Γ < −10dB就足够了。当低噪声放大器的输入阻抗同50Ω系统不完全匹配时，放大器的性能会受到
什么影响呢？由于讨论的复杂性，本节不对此进行详细讨论，仅定性说明一些结论，有兴趣地读者可以参

考本章后面的文献。

如果放大器的输入阻抗实部Rin与信号源阻抗RS不相等，并假设放大器输入阻抗的虚部为0，那么
当Rin < RS时，PCC会得到提高（式8-101）。Rin越小，PCC提高越大，可取的Rin受到Γ < −10dB的限
制：

Γ =
Rin −RS

Rin + RS
≤ 0.316 (8-203)

而阻抗不匹配对放大器的噪声系数则没有影响，放大器的噪声系数同完全阻抗匹配时的噪声系数相

同。阻抗不匹配时IP3为：

IP3(dBm) ≈ IP3|Rin + 10 log (
1

1− |Γ |2 ) (8-204)

表表表 8-2 低噪声放大器设计总结

NF ≤ 1.8dB IP3 ≥ −4dBm Q ≤ 2.4 Lg ≤ 8nH IDS VGS − VT W/L

(a)
√

1.6dB
√− 4dBm ×3.4 ×16nH 1.3mA 0.13V 100/0.25

(b)
√

1.8dB
√− 4dBm ×3.2 ×11nH 1.5mA < 0.1V 190/0.25

(c)
√

1.4dB
√

0dBm
√

2.4 ×11nH 3.5mA 0.155V 210/0.25

(d)
√

1.75dB
√

3dBm
√

2.4
√

8nH 4.8mA 0.125V 390/0.25
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图图图 8-29 在IDS和VGS − VT平面上设计目标和限制条件所允许的设计空间

IP3|Rin为信号源内阻与Rin相等时（即完全阻抗匹配）放大器的IP3。因此当阻抗不匹配程度增加时，IP3会

增加。

放大器的输入品质因子为：

Qin ≈ Qin|Rin(1 + Γ ) (8-205)

Qin|Rin为信号源内阻与Rin相等时（即完全阻抗匹配）放大器的Qin。当Rin < RS，可以减小输入端的品质

因子。由于整个放大器的品质因子是输入品质因子和输出品质因子之和，因此也可以减小放大器的品质因

子。

综上，当Rin < RS，低噪声放大器的输入端并没有完全匹配到50Ω系统时，PCC、IP3和Q都会得到改

善，而不匹配程度对放大器的噪声性能则没有影响。

§8.5.10 其它设计考虑

1. 单端放大器与差分放大器

以上我们讨论的都是单端低噪声放大器，单端低噪声放大器的性能对源简并电感Ls的电感量变化很敏

感。Ls通常由键合线电感或者在片电感和键合线电感组合来实现。由于键合线电感的电感量不容易控制，

因此源简并电感的电感量会存在误差，影响放大器的性能。虽然可以通过多放几个地焊盘或者采用先进的

封装工艺来减小Ls的变化，但这会增加成本。而且随着集成度的提高，单片上集成的电路模块越来越多，

衬底耦合也变得很严重，单端放大器对衬底耦合没有抑制能力，衬底耦合会极大影响低噪声放大器的性

能。

为了消除Ls变化对放大器性能的影响，可以采用差分结构，如图8-30所示。 两个源简并电感的连接
点形成一个虚地点，避免了键合线对Ls电感量的影响，而且由于差分放大器自身固有的对共模噪声的抑制

能力，这种放大器可以很好的抑制衬底噪声耦合干扰。但在同样的晶体管尺寸和偏置下，差分放大器的

版图面积将是单端放大器的两倍，功耗也是单端放大器的两倍，噪声系数和增益则保持不变，而线性度

则提高3dB。另外，由于放大器的输入一般是一个单端信号，因此还需要一个射频平衡-非平衡阻抗转换器
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§8.5 CMOS低噪声放大器的设计策略
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图图图 8-30 差分放大器电路结构

（Balun）来将单端信号转换为差分信号，平衡-非平衡阻抗转换器很难集成，而且会引入0.5dB～2dB的损
耗，增加了放大器的噪声系数，并减小了它的增益。

选择单端还是差分放大器结构，要根据系统应用背景、功耗限制、衬底耦合严重程度以及代价等因素

进行考虑，但随着集成度的提高，衬底耦合问题越来越严重，具有共模抑制能力的差分结构是更适宜大规

模集成的一种电路结构。

2. 其它噪声考虑

在前面的讨论中，都只考虑了晶体管漏端电流噪声以及NQS栅噪声，而对栅寄生阻抗产生的热噪声以
及衬底热噪声则都没有考虑，这两种噪声与版图设计很有关系。为了减小栅寄生阻抗引入的热噪声，可以

将多个晶体管单元并联（多指晶体管技术）并将多晶硅栅的两头连接起来，这样可以减小栅寄生阻抗。而

为了减小衬底热噪声，可以多引入衬底接触孔以减小衬底寄生阻抗。在某些情况下，可以将晶体管分成几

个部分，每一部分都用衬底接触孔包围起来，如图8-31(b)所示。研究表明，在相同的条件下，图8-31(a)所
示版图比(b)所示版图噪声系数要高0.26dB。

3. 偏置电路

低噪声放大器的偏置可以采用恒跨导源（晶体管的跨导不随工艺、温度、电源电压的变化而变化）

或者恒电流源（流过晶体管的电流不随工艺、温度、电源电压的变化而变化），恒跨导源和恒电流源电

路我们在第十三章中会进行介绍，下面仅介绍它们与低噪声放大器的接口电路。图8-32给出了一种接口形
式。 电流IB是恒跨导源或者恒电流源产生的电流（简单情况下可以用电阻来代替），晶体管M3与M1构成

电流镜结构，使得流过放大管M1的偏置电流与IB成比例镜像关系。为了保证电流镜像关系近似成立，晶体

管M3应与M1一样，采用最小沟道长度的晶体管。在版图设计上，M3可作为一个晶体管单元，M1由多个这

样的晶体管单元并联构成。电阻RB阻止交流信号通过偏置电路，避免低噪声放大器的信号通路受到偏置电

路的影响，它的值通常可在2kΩ～10kΩ之间取值，电阻RB 产生的热噪声对电路的影响近似可以忽略，但

在片实现时，会在放大器输入节点引入寄生电容。电容CB滤除偏置电路产生的噪声，消除偏置电路的噪声

对低噪声放大器噪声性能的影响，CB还可以稳定流过晶体管M1、M3的电流，提高抗干扰能力。

低噪声放大器中，Cascode晶体管M2的栅极通常接电源电压，这会增加晶体管M1漏端电压，使M1更
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图图图 8-31 两种不同的版图方案

易受到短沟道效应的影响，引起噪声增加、跨导下降等效应。为了降低M1漏端电压，M2的栅极电压可以

适当降低，但必须考虑M1漏端电压降低对放大器线性度的影响。

§8.6 宽带低噪声放大器

超宽带收发机系统（UWB）是最近刚发展起来的一种无线系统，它通过一个很宽的频带来传输信
号，具有数据率高、抗干扰能力强等特点。尽管目前国际上还没有还没有统一的UWB标准，但人们已
经对该系统进行了多方面的研究，相信在不久的将来该系统会在图像传输系统、车载雷达等高数据率

系统中得到广泛应用。UWB系统的频带范围为：3.1GHz～10.6GHz，分为上、下两个边带，下边带频
率范围为3.1GHz～5GHz，上边带频率范围为6GHz～10.6GHz。正在制定中的UWB标准IEEE 802.15.3a规
定UWB系统可以仅利用低边带实现400Mbps～480Mbps的传输数据率。

在UWB无线接收机系统中，宽带低噪声放大器是一个非常关键的模块，它必须在很宽的频带范围内
实现输入阻抗匹配、提供平坦的增益、引入尽可能低的噪声，并保证有足够的线性范围容纳可能出现的信

号能量变化。目前常用的宽带低噪声放大器包括以下几种：分布式放大器利用抽头式延迟传输线和分布式

放大器结构来实现宽带宽，但由于它采用多级结构，功耗极大，不适宜低功耗应用，而且它需要的传输线

并不适于集成，因此分布式放大器在实际应用中并不常见；并联–串联反馈放大器结构利用并联–串联反馈
来实现宽带阻抗匹配并提供较平坦的增益，但如同前面分析的一样，它的噪声性能较差，并不适宜于作低

噪声放大器使用。

一种可以实现宽带阻抗匹配并具有较低噪声性能的放大器如图8-33所示。 无源元

件L1、C1、L2、C2和Zin构成一个宽带宽Chebychev 带通滤波器，其中Zin是源简并电感型窄带共源放大器

的输入阻抗，在M1的栅源之间插入Cp可以增加设计的灵活性，方便无源元件的取值。插入Cp后，Zin的实

部和虚部阻抗分别为

<(Zin) =
gmLs

Cgs + Cp
(8-206)

=(Zin) = sLg +
1

sCgs + sCp
+ sLs (8-207)

Zin可以等效为电阻和谐振元件（电容或者电感）的串联网络，并作为Chebychev带通滤波器的一部分，通
过合理设计各无源元件的数值，可以使得该放大器在很宽的频带范围内实现阻抗匹配。
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图图图 8-33 利用带通滤波器技术的宽带低噪声放大器

有源器件M1仍然可以采用窄带放大器的设计方法进行设计，其偏置和尺寸可以兼顾噪声系数、增益和

线性度进行合理选取。晶体管M1漏端的寄生电容会使得放大器的高频增益出现下降，为了使放大器在足够

宽的带宽范围内具有平坦的增益，晶体管漏端的寄生电容应尽可能小。所以Cascode晶体管在噪声允许的情
况下应取尽可能小的尺寸，减小M2对寄生电容的贡献；对M1来说，就是要降低它的Cdb，这可以通过合理

的版图设计来达到。

该放大器的负载采用了由RL、LL和输入级输出节点寄生电容、输入级负载电容（两者的总电容记

为CL）构成的并联峰值结构（Shunt-Peaking），该结构通过一个电感LL引入零点来补偿因电容CL引起的
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增益下降。其负载阻抗为：

Z(s) = (sLL + RL)‖ 1
sCL

=
RL[s(LL/RL) + 1]

s2LLCL + sRLCL + 1
(8-208)

负载阻抗的幅度为：

|Z(jω)| = RL

√
(ωLL/RL)2 + 1

(1− ω2LLCL)2 + (ωRLCL)2
(8-209)

负载阻抗包含有一个零点和两个极点，使得负载阻抗的幅度中出现随频率增加的成分，扩展了增益带宽。

元件值RL和LL的选取与对该放大器的要求相关，为了分析的方便，我们引入一个因子m：

m =
RLCL

LL/RL
(8-210)

则负载阻抗为：

Z(s) =
RL(τs + 1)

s2τ2m + sτm + 1
(8-211)

其中，τ = LL/RL。

负载阻抗的幅度为：

|Z(jω) = RL

√
(ωτ)2 + 1

(1− ω2τ2m)2 + (ωτm)2
(8-212)

3dB带宽为：

ω3dB = ω1

√
(−m2

2
+ m + 1) +

√
(−m2

2
+ m + 1)2 + m2 (8-213)

其中ω1 = 1/RLCL是没有引入电感LL时放大器的3dB带宽。

由于放大器的增益为gm,eff与|Z(jω)|的乘积，因此要使得放大器的增益带宽达到最大，就要对式8-
213求极值，得到最大带宽时m的取值为：

m =
√

2 (8-214)

这时，ω3dB = 1.85ω1。因此通过加入电感LL，3dB带宽增加了0.85倍。但这种优化会使得放大器的频率响
应出现近20％的过冲。为了减小过冲，可以增加m 的数值。比较合理的选择是使得在ω1处的负载阻抗幅度

与RL的值相等，这时m = 2，ω3dB ≈ 1.8ω1，与最优带宽相比降低了约0.05ω1，但过冲减小到3％。如果希
望放大器的频率响应没有过冲，则应取m = 2.41，这时带宽约为ω3dB ≈ 1.72ω1。

在图8-33中，M3构成的源极跟随器作放大器的输出级，驱动50Ω的片外负载。源极跟随器具有很宽的
带宽和近似为1的电压增益，适宜于作为宽带放大器的输出级。放大器的偏置Vbias通过宽带滤波器的交流接

地点注入，避免了隔离电阻引入的热噪声对放大器噪声性能的影响。

利用带通滤波器技术实现的宽带放大器可以达到很宽的带宽、平坦的增益，并具有很优的噪声性能，

但它需要很多无源元件，这些无源元件在片实现会消耗大量的芯片面积，而且由于在片实现的无源元件的

品质因子较差，会恶化放大器的噪声性能，如果采用片外元件，则会增加成本。

图8-34(a)给出了另一种结构的宽带低噪声放大器。 它在源简并电感型窄带放大器基础上引入了并联反
馈回路，以降低输入端的品质因子，从而提高输入阻抗匹配网络的带宽。Rf是反馈电阻，Cf是交流耦合电

容。图8-34(b)给出了该放大器输入端的小信号等效电路，其中RfM = Rf/(1 − Av) （Av是放大器的开环电

压增益）是Rf的Miller等效阻抗。由该图可以求出放大器输入端的品质因子为：

Qin ≈ 1

[RS + ωTLs + (ωLg)2

RfM
] · ω · Cgs

(8-215)

因此通过并联反馈电阻Rf的作用，输入端的品质因子可以降低，从而扩展了系统带宽。

该放大器的设计可以先在带宽范围内的中心频点设计窄带放大器，然后选择Rf的数值来扩展系统带

宽。该放大器的负载也采用了并联峰值结构，并使用源极跟随器作输出级来驱动片外的50Ω负载。
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图图图 8-34 利用并联反馈技术的宽带低噪声放大器

§8.7 微波晶体管放大器设计方法

微波晶体管放大器是由晶体管和无源元件构成的单极微波放大器。由于微波晶体管放大器工作在微波

频段，工作频率很高，具有一系列不同于低频放大器的特性，通过实践，人们总结了一套微波晶体管放大

器的设计方法。该套设计方法将“波”的概念引入放大器的设计过程中，将微波晶体管放大器的稳定性、

增益、噪声和阻抗匹配等性能参数用波的概念来表述，具有设计简单、直观等特点，在实际中得到了广泛

的应用。虽然该套设计方法主要用来设计分立放大器，但其中引入的许多概念对我们设计射频集成放大器

也具有重要的意义。在本节，我们将简要讲述微波晶体管放大器的设计方法，并引入恒增益圆、恒噪声系

数圆、恒驻波系数圆和稳定性圆等概念。

微波晶体管放大器的电路结构一般如图8-35所示。 图中，用[S]矩阵来表示处于某一直流偏置下晶体管
的S参数，Γin 是晶体管输入端的输入反射系数，ΓS是从晶体管向信号源方向看过去的反射系数，Γout是晶

体管输出端的输出反射系数，ΓL是向负载端看过去的反射系数。在某一直流偏置条件下，微波晶体管放大

器的性能仅与ΓS和ΓL有关。一旦ΓS和ΓL确定，就可以根据第三章讲述的阻抗匹配方法来设计输入阻抗匹

配网络和输出阻抗匹配网络，所以微波晶体管放大器的设计实际上就是要确定ΓS和ΓL两个参数。为了分析

的方便，一般将输入匹配电路归入到信号源的内阻中，输出匹配电路归入到负载阻抗中，并忽略直流偏置

项，如图8-36所示。
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图图图 8-35 微波晶体管放大器的电路结构

[S]
incP

inΓ

SΓ
LΓ

outΓ

LP

1a

1b

2b

2a

'1b

'1a

'2a

'2b

sv
SZ

LZ

图图图 8-36 简化后的微波晶体管放大器的电路图

§8.7.1 功率增益关系

功率增益是衡量微波晶体管放大器的一个重要指标，由于定义条件的不同，功率增益的含义也不相

同。在第四章中，我们已经引入了可获得功率增益Ga、工作功率增益GP和传输功率增益Gt的概念。正确

理解这些概念，对设计微波和射频放大器具有非常重要的意义。下面我们就来讨论这些功率增益和晶体

管S参数、ΓS和ΓL之间的关系。

对于如图8-36所示的放大器，利用第二章介绍的信号流图分析法，可以画出如图8-37所示的信号流
图。 其中

Sb '1b 1 1a 2b
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21S

22S11S

12S

1 '2a

LΓ

'2b

11
'1a

SΓ

图图图 8-37 微波晶体管放大器的信号流图

bS =
√

ZC

ZS + ZC
(8-216)

由信号流图可知

bS = b′1 − a′1ΓS (8-217)

注意到a′1 = b1 = a1Γin = b′1Γin

bS = b′1(1− ΓinΓS) (8-218)
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信号源输入到晶体管网络的功率为

Pinc =
|a1|2

2
=
|b′1|2

2
=

1
2

|bS|2
|1− ΓinΓS|2 (8-219)

该功率一部分为晶体管网络所吸收，另一部分则反射回信号源。晶体管网络所吸收的功率为

Pin = Pinc(1− |Γin|2) =
1
2

|bS|2
|1− ΓinΓS|2 (1− |Γin|2) (8-220)

当晶体管输入端达到共轭匹配时（Zin = Z∗S或Γin = Γ ∗S），晶体管网络所吸收的功率达到最大，称为
晶体管网络的可获得功率PA

PA = Pin|Γin=Γ∗S =
1
2

|bS|2
1− |ΓS|2 (8-221)

负载所吸收的功率为

PL =
1
2
|a′2|2(1− |ΓL|2) =

1
2
|b2|2(1− |ΓL|2) (8-222)

对信号流图8-37进行化简，可建立b2与bS之间的关系

b2 = bS
S21

(1− S11ΓS)(1− S22ΓL)− S21S12ΓLΓS
(8-223)

则

PL =
1
2
|bS|2 |S21|2

|(1− S11ΓS)(1− S22ΓL)− S21S12ΓLΓS|2 (1− |ΓL|2) (8-224)

传输功率增益定义为负载所吸收的实际功率和晶体管网络从信号源所能吸收的最大功率之比，即

Gt =
PL

PA
=

(1− |ΓL|2)|S21|2(1− |ΓS|2)
|(1− S11ΓS)(1− S22ΓL)− S21S12ΓLΓS|2 (8-225)

若晶体管网络的反向传输增益很小（S12 ≈ 0），则传输功率增益可以简化为

GtU =
(1− |ΓL|2)|S21|2(1− |ΓS|2)
|(1− S11ΓS)(1− S22ΓL)

(8-226)

这时的传输功率增益称为单向传输功率增益。在很多电路中，都满足S12 ≈ 0的条件，简化后的单向传输功
率增益在实际中得到广泛应用。

由信号流图8-37可以推出Γin和Γout与晶体管网络的S参数、ΓL、ΓS之间的关系

Γin =
b1

a1
= S11 +

S21S12ΓL

1− S22ΓL
(8-227)

Γout =
b2

a2
= S22 +

S12S21ΓS

1− S11ΓS
(8-228)

Γin除了与S11参数相关外，还是ΓL的函数，而Γout除了与S22参数相关外，还是ΓS的函数。当S12 =
0时，Γin = S11，Γout = S22，即Γin与负载阻抗无关，Γout与源端阻抗无关。

将式8-228代入式8-224

PL =
1
2
|bS|2 |S21|2

|(1− ΓLΓout)(1− S11ΓS)|2 (1− |ΓL|2) (8-229)

当晶体管输出端达到共轭匹配时（Zout = Z∗L或者Γout = Γ ∗L），负载所吸收的功率达到最大，称为负
载的可获得功率PLA

PLA = PL|Γout=Γ∗L =
1
2
|bS|2 |S21|2

(1− |ΓL|2)|1− S11ΓS|2 (8-230)
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可获得功率增益定义为负载的可获得功率与晶体管网络的可获得功率之比

Ga =
PLA

PA
=

|S21|2(1− |ΓS|2)
(1− |ΓL|2)|1− S11ΓS|2 (8-231)

工作功率增益定义为负载所吸收的功率与晶体管网络从信号源所吸收的功率之比

GP =
PL

Pin
=

(1− |ΓL|2)|S21|2
(1− |Γin|2)|1− S22ΓL|2 (8-232)

§8.7.2 恒增益圆

在微波晶体管放大器的设计方法中，有一种很重要的设计方法是单向化设计方法，这种设计方法假设

晶体管网络的S12很小，从而使得设计方程大大简化，便于电路的初始设计和分析，而且在很多实际电路

中，S12与S21相比，是可以忽略的。本节我们仅介绍这种设计方法，更复杂的设计方法请参考本章后面给

出的参考文献。

由式8-226可知，单向传输功率增益可以分解为三个因子之积

GtU =
1− |ΓS|2)
|1− S11ΓS|2 × |S21|2 × 1− |ΓL|2

|1− ΓLS22|2 = GS × |S21|2 ×GL (8-233)

其中

GS =
1− |ΓS|2)
|1− S11ΓS|2 (8-234)

GL =
1− |ΓL|2

|1− ΓLS22|2 (8-235)

GS仅与晶体管网络输入端的参数ΓS和S11有关，是输入阻抗匹配网络对功率增益的贡献；GL仅与晶体管网

络输出端的参数ΓL和S22有关，是输出匹配网络对功率增益的贡献；而|S21|2是晶体管网络对功率增益的贡
献。

如果晶体管网络的S参数和ΓS、ΓL已知，则可由式8-233来计算放大器的单向传输功率增益。但在设
计放大器时，我们需要知道在已知晶体管网络的S参数情况下，如何确定ΓS和ΓL的数值，使得放大器的单

向传输功率增益达到某一个特定值。因为晶体管网络的S21参数已知，该问题等效于如何确定ΓS和ΓL的数

值，使得GS与GL之积达到某一特定值。为了避免迭代过程，一般将输入阻抗匹配网络和输出阻抗匹配网

络分开设计，这时上述问题简化为如何确定ΓS和ΓL，使得输入阻抗匹配网络的增益GS和输出匹配网络的增

益GL都为某一个特定的数值，即求解方程

GI =
1− |ΓI|2
|1− SiiΓI|2 (8-236)

其中，I = S,L，i = 1, 2。

可以证明，上述方程的解ΓI是一个以dI为圆心、rI为半径的圆，称为恒增益圆

(ΓR
I − dR

I )2 + (Γ I
I − dI

I)
2 = r2

I (8-237)

其中，ΓI = ΓR
I + jΓ I

I，dI = dR
I + jdI

I，

dI =
GIS

∗
ii

GI|Sii|2 + 1
(8-238)

rI =

√
1−GI + GI|Sii|2

GI|Sii|2 + 1
(8-239)

从式8-234可以看出，当ΓI = S∗ii时，GI达到最大值

GImax =
1

1− |Sii|2 (8-240)
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由式8-238可知，当GI取最大值时，dI = S∗ii，rI = 0，即GI取最大值时，恒增益圆缩小为一点。当GI减小

时，恒增益圆的圆心向ΓI 平面的原点方向移动，半径增大；当GI → 0时，dI → 0，rI → 1，方程8-237对应
于ΓI平面上的单位圆。若给出一系列的GI值，则有一系列的dI和rI，方程8-237对应于ΓI平面上的一系列恒

增益圆，且圆心都在ΓI平面的原点到S∗ii的连线上，如图8-38所示。

*
11S

2.6dB

2dB
1dB

1dB−

图图图 8-38 Smith圆图上的恒增益圆

下面我们来讨论假设S12 = 0所带来的误差。由式8-225和8-226可知，单向传输功率增益和传输功率增
益之比为

Gt

GtU
=

1∣∣∣1− S12S21ΓLΓS
(1−S11ΓS)(1−S22ΓL)

∣∣∣
2 (8-241)

当ΓS = S∗11、ΓL = S∗22时，式8-241取最大值
(

Gt

GtU

)

max

=
1∣∣∣1− S12S21S∗22S∗11

(1−|S11|2)(1−|S2
22)

∣∣∣
2 (8-242)

令

U =
|S12||S21||S22||S11|

(1− |S11|2)(1− |S22|2) (8-243)

U称为单向化判别因子，则
1

(1 + U)2
≤ Gt

GtU
≤ 1

(1−U)2
(8-244)

可利用上式来估算假设S12 = 0所带来的增益误差。

【【【例例例8.1】】】当工作频率为2.4GHz时，测得一个MOS晶体管在某一直流偏置下的S参数为S11 = 0.5∠ −
60◦，S12 = 0.02∠0◦，S21 = 6.5∠115◦，S22 = 0.6∠− 35◦。
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（1）试计算该晶体管组成的单级放大器的最大单向传输功率增益；

（2）若假设该晶体管组成的单级放大器的输入端实现了阻抗匹配，试调节输出反射系数，使得放大
器的单向传输增益为18dB。

（3）估计采用单向化设计方法所引入的误差。

解：（1）当ΓS = S∗11时，GS达到最大值

GSmax =
1

1− 0.52
= 1.33 (8-245)

当ΓL = S∗22时，GL达到最大值

GLmax =
1

1− 0.62
= 1.56 (8-246)

由式8-233可知，由该晶体管组成的单级放大器的最大单向传输功率增益为

GtUmax = GSmax ∗ |S21|2 ∗GLmax = 1.33 ∗ 6.52 ∗ 1.56 = 88.02 (8-247)

若以分贝表示，则

GtUmax = 19.45dB (8-248)

(2)当该晶体管组成的单级放大器的输入端实现了阻抗匹配时，GS = 1.33，为了保证整个放大器的单
向传输功率增益达到18dB，GL应该为0.49dB。由式8-238可知

dL =
GIS

∗
ii

GI|Sii|2 + 1
= 0.39 + j0.28 (8-249)

rL =

√
1−GI + GI|Sii|2

GI|Sii|2 + 1
= 0.38 (8-250)

则使得放大器的单向传输功率增益达到18dB的输出反射系数位于一个圆上，如图8-39所示。

(ΓR
L − 0.39)2 + (Γ I

L − 0.28)2 = 0.14 (8-251)

(3)单向化判别因子

U =
0.02 ∗ 6.5 ∗ 0.6 ∗ 0.5
(1− 0.52)(1− 0.62)

= 0.081 (8-252)

则单向化设计所能引入的误差范围为

0.86 ≤ Gt

GtU
≤ 1.18 (8-253)

这说明单向化设计所引入的误差最大可以达到18%，但这个误差估计被放大了，在实际实现中，单
向化设计所引入的误差要小得多。例如，在图8-39所示的恒增益圆上取一点，如ΓL = 0.03 + j0.17，
则GtU = 18dB，而由式8-225可知，Gt = 17.98dB，即误差小于1%。

§8.7.3 恒噪声系数圆

在低噪声放大器的设计过程中，除了增益外，另一个特别重要的参数是噪声系数，它反映了放大器的

噪声性能。同恒增益圆一样，可以通过引入恒噪声系数圆来简化设计过程。恒噪声系数圆表示了在保持放

大器的噪声系数不变的情况下源输入反射系数ΓS的取值范围。

在§8.1一节中，我们已知道放大器的噪声因子可以用下式来表示

F = Fmin +
Rn

Gs
[(Gs −Gopt)2 + (Bs −Bopt)2] (8-254)
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图图图 8-39 Smith圆图上的恒增益圆

其中，Fmin为最小噪声因子，Rn为等效噪声阻抗，Yopt = Gopt + jBopt为优化源导纳，这四个参数是晶体

管的噪声参数，表示了晶体管的噪声性能。

为了推导出ΓS与噪声因子之间的关系，需要将源导纳用反射系数来表示

YS = Y0
1− ΓS

1 + ΓS
(8-255)

Yopt = Y0
1− Γopt

1 + Γopt
(8-256)

其中，Y0为特征导纳，ΓS为源反射系数，Γopt为噪声因子取最小值时的源反射系数。

注意到GS = Y0(1− |ΓS|2)/(|1 + ΓS|2)，则式8-254可以表示为

F = Fmin +
4RnY0

|1 + Γopt|2
|ΓS − Γopt|2
1− |ΓS|2 (8-257)

即
|ΓS − Γopt|2
1− |ΓS|2 = |1 + Γopt|2 F− Fmin

4RnY0
(8-258)

可以证明，当F为常数时，ΓS的曲线是一个圆，称为恒噪声系数圆

(ΓR
S − dR

F)2 + (Γ I
S − dI

F)2 = r2
F (8-259)

其圆心为

dF = dR
F + jdI

F =
Γopt

1 + QF
(8-260)

半径为

rF =

√
(1− |Γopt|2)QF + Q2

F

1 + QF
(8-261)
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其中

QF = |1 + Γopt|2 F− Fmin

4RnY0
(8-262)

当F取最小值Fmin时，dF = Γopt，rF = 0，即F取最小值时，恒噪声系数圆缩小为一点。当F增大时，
恒噪声系数圆的圆心向ΓS平面的原点方向移动，半径增大；当F → ∞时，dF → 0，rF → 1，方程8-259对
应于ΓS平面上的单位圆。若给出一系列的F值，则有一系列的dF和rF，方程8-259对应于ΓS平面上的一系列

恒噪声系数圆，且圆心都在ΓS平面的原点到Γopt的连线上，如图8-40所示。

optΓ

1.6dB

2dB
3dB

4dB

1dB

图图图 8-40 Smith圆图上的恒噪声系数圆

§8.7.4 恒驻波系数圆

在晶体管放大器中，一般都有输入阻抗匹配网络和输出阻抗匹配网络，如图8-41所示。 它们的作

RF

Source

Input

Matching 

Network 

(IMN)

[S]

Output

Matching 

Network 

(OMN)

Load

inΓ

SΓ LΓ

outΓ

0'S =Γ

IΓ

0'L =Γ

OΓ

图图图 8-41 输入阻抗匹配网络和输出阻抗匹配网络在微波晶体管放大器中的作用

用是调节放大器的输入阻抗和输出阻抗，以满足阻抗匹配的要求。在微波电路中，一般用输入驻波系

数VSWRI和输出驻波系数VSWRO来表示放大器的输入阻抗匹配性能和输出阻抗匹配性能，它们和输入反

射系数ΓI、输出反射系数ΓO之间的关系为

VSWRI =
1 + |ΓI|
1− |ΓI| (8-263)
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VSWRO =
1 + |ΓO|
1− |ΓO| (8-264)

此处的输入反射系数ΓI是放大器输入端的反射系数，可以证明，当输入阻抗匹配网络是无损网络时，ΓI同

晶体管输入端的输入反射系数Γin和源反射系数ΓS之间的关系为

|ΓI| =
∣∣∣∣

Γ ∗in − ΓS

1− ΓSΓin

∣∣∣∣ (8-265)

即
VSWRI − 1
VSWRI + 1

=
∣∣∣∣

Γ ∗in − ΓS

1− ΓSΓin

∣∣∣∣ (8-266)

同恒增益圆和恒噪声系数圆一样，可以通过引入恒驻波系数圆来简化设计过程，恒驻波系数圆表示了

当输入或者输出驻波系数为某一常数时，晶体管输入端的源反射系数ΓS 或者晶体管输出端的负载反射系

数ΓL可以取值的范围。将式8-266进行一系列的代数操作后，可转变为一个圆方程，即为恒输入驻波系数圆
方程

(ΓR
S − dR

VI)
2 + (Γ I

S − dI
VI)

2 = r2
VI (8-267)

其中

dVI = dR
VI + jdI

VI =
[(VSWRI + 1)2 − (VSWRI − 1)2]Γ ∗in
(VSWRI + 1)2 − (VSWRI − 1)2|Γin|2 (8-268)

rVI =
(VSWRI

2 − 1)(1− |Γin|2)
(VSWRI + 1)2 − (VSWRI − 1)2|Γin|2 (8-269)

当晶体管的|S12|很小时，由该晶体管组成的放大器是一个单向化放大器，晶体管输出端所接负载
对Γin没有影响。由式8-227可知

Γin ≈ S11 (8-270)

这时恒输入驻波系数圆的圆心和半径简化为

dVI =
[(VSWRI + 1)2 − (VSWRI − 1)2]S∗11
(VSWRI + 1)2 − (VSWRI − 1)2|S11|2 (8-271)

rVI =
(VSWRI

2 − 1)(1− |S11|2)
(VSWRI + 1)2 − (VSWRI − 1)2|S11|2 (8-272)

当VSWRI = 1时，dVI = S∗11，rVI = 0，即VSWRI取最小值1时，恒驻波系数圆缩小为一点。当VSWRI增

大时，恒驻波系数圆的圆心向ΓS平面的原点方向移动，半径增大；当VSWRI → ∞时，dVI → 0，rVI →
1，方程8-267对应于ΓS平面上的单位圆。若给出一系列的VSWRI值，则有一系列的dVI和rVI，方程8-267
对应于ΓS平面上的一系列恒驻波系数圆，且圆心都在ΓS平面的原点到S∗11的连线上。

同理，当输出驻波系数为某一常数时，晶体管输出端的负载反射系数ΓL曲线也是一个圆

(ΓR
L − dR

VO)2 + (Γ I
L − dI

VO)2 = r2
VO (8-273)

其中

dVO = dR
VO + jdI

VO =
[(VSWRO + 1)2 − (VSWRO − 1)2]Γ ∗out

(VSWRO + 1)2 − (VSWRO − 1)2|Γout|2 (8-274)

rVO =
(VSWRO

2 − 1)(1− |Γout|2)
(VSWRO + 1)2 − (VSWRO − 1)2|Γout|2 (8-275)

在单向化设计中，其圆心和半径简化为

dVO =
[(VSWRO + 1)2 − (VSWRO − 1)2]S∗22
(VSWRO + 1)2 − (VSWRO − 1)2|S22|2 (8-276)
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rVO =
(VSWRO

2 − 1)(1− |S22|2)
(VSWRO + 1)2 − (VSWRO − 1)2|S22|2 (8-277)

当VSWRO = 1时，dVO = S∗22，rVO = 0，即VSWRO取最小值1时，等驻波系数圆缩小为一
点。当VSWRO增大时，恒驻波系数圆的圆心向ΓL平面的原点方向移动，半径增大；当VSWRO →
∞时，dVO → 0，rVO → 1，方程8-273对应于ΓL平面上的单位圆。若给出一系列的VSWRO值，则有一

系列的dVO和rVO，方程8-273 对应于ΓL平面上的一系列恒驻波系数圆，且圆心都在ΓL平面的原点到S∗22的
连线上。

§8.7.5 稳定性圆

稳定性是设计任何类型的放大器都必须考虑的问题，对于高频放大器也不例外。但不同于低频下用相

位裕度来衡量一个放大器的稳定性，微波放大器有一套不同的判别稳定性的方法，该方法将放大器的稳定

性考虑同晶体管输入端的源反射系数ΓS和晶体管输出端的负载反射系数ΓL结合起来，使得在应用各种圆方

程（如恒增益圆、恒噪声系数圆、恒驻波系数圆等）设计放大器时就可以将稳定性考虑在内，非常简洁、

直观。本小节就简要的介绍这种方法。

对于一个微波晶体管放大器来说，稳定性隐含着晶体管输入端和输出端的各种反射系数的幅度都必须

小于1，否则说明反射波的幅度要大于入射波，晶体管网络或者匹配网络本身在提供能量，即发生了振荡。
故一个微波晶体管放大器的稳定性条件为

|ΓS| < 1 |ΓL| < 1 (8-278)

|Γin| < 1 |Γout| < 1 (8-279)

式8-278说明，为了保证放大器的稳定性，ΓS和ΓL必须在单位圆内取值。

而式8-279则比较复杂，若S12很小，微波放大器为一个单向化放大器，则由式8-227和8-228可知8-
279等同于

|S11| < 1 |S22| < 1 (8-280)

对于这种单向化微波晶体管放大器，稳定性判别很简单，只要晶体管网络的S11和S22的幅度小于1，并
且ΓS和ΓL在单位圆内取值，则放大器就是稳定的。

但当|S12|的值比较大时，稳定性判别就要复杂得多，由式8-227和8-228可知这时的稳定性条件8-279为

|Γin| =
∣∣∣∣S11 +

S21S12ΓL

1− S22ΓL

∣∣∣∣ < 1 (8-281)

|Γout| =
∣∣∣∣S22 +

S21S12ΓS

1− S11ΓS

∣∣∣∣ < 1 (8-282)

对于临界情况

|Γin| =
∣∣∣∣S11 +

S21S12ΓL

1− S22ΓL

∣∣∣∣ = 1 (8-283)

|Γout| =
∣∣∣∣S22 +

S21S12ΓS

1− S11ΓS

∣∣∣∣ = 1 (8-284)

可以证明，它们表示了两条圆曲线，分别是|Γin| = 1和|Γout| = 1在ΓL和ΓS平面上的映射圆，称为输出稳定

性圆和输入稳定性圆

|ΓL − Cout|2 = (ΓR
L − CR

out)
2 + (Γ I

L − CI
out)

2 = r2
out (8-285)

|ΓS − Cin|2 = (ΓR
S − CR

in)2 + (Γ I
S − CI

in)2 = r2
in (8-286)
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§8.7 微波晶体管放大器设计方法

其中，ΓL = ΓR
L + jΓ I

L，ΓS = ΓR
S + jΓ I

S

输出稳定性圆的圆心为

Cout = CR
out + jCI

out =
(S22 − S∗11∆)∗

|S22|2 − |∆|2 (8-287)

半径为

rout =
|S12S21|

||S2
22 − |∆|2|

(8-288)

输入稳定性圆的圆心为

Cin = CR
in + jCI

in =
(S11 − S∗22∆)∗

|S11|2 − |∆|2 (8-289)

半径为

rin =
|S12S21|

||S2
11 − |∆|2|

(8-290)

其中，∆ = S11S22 − S12S21。

输出稳定性圆（输入稳定性圆）将ΓL（ΓS）平面分为圆内部分和圆外部分。ΓL（ΓS）平面的原点，

即ΓL = 0（ΓS = 0）点，Γin = S11（Γout = S22）。若|S11| < 1（|S22| < 1），说明ΓL（ΓS）平面的原点是

稳定点。如果输出稳定性圆（输入稳定性圆）包含ΓL（ΓS）平面的原点，则ΓL（ΓS）平面的单位圆与稳定

性圆的圆内部分相交的区域为稳定性区域，单位圆的其它区域为不稳定性区域；如果输出稳定性圆（输入

稳定性圆）不包含ΓL（ΓS）平面的原点，则ΓL（ΓS）平面的单位圆与稳定性圆的圆内部分不相交的区域为

稳定性区域，单位圆的其它区域为不稳定性区域。图8-42～图8-43对输入稳定性区域和输出稳定性区域进
行了说明。若|S11| > 1（|S22| > 1），稳定性的判别方法与以上情况正好相反，但晶体管的|S11|和|S22| 通
常都是小于1的，故这种情况在实际中一般不会遇到。

L
IΓ

L
RΓ

1=ΓL

1=Γin

outC

outC

outr

图图图 8-42 输出稳定性圆

若输出稳定性圆（输入稳定性圆）与ΓL（ΓS）平面的单位圆没有重叠区域，并且|S11| < 1（|S22| <

1），则ΓL（ΓS）平面的单位圆上的所有取值都满足稳定性条件，这时放大器称为输入无条件稳定（输出

无条件稳定）。图8-44～图8-45 所示的就是输出和输入无条件稳定情况。 输入、输出同时无条件稳定的充
分必要条件为

|S11| < 1 (8-291)

|S22| < 1 (8-292)

|∆| = |S11S22 − S12S21| < 1 (8-293)
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S
IΓ

S
RΓ

1=ΓS

1=Γout

inC

inC

inr

图图图 8-43 输入稳定性圆

L
IΓ

L
RΓ

1=ΓL

1=Γin

outC

outC

outr

图图图 8-44 输出无条件稳定

K =
1− |S11|2 − |S22|2 + |∆|2

2|S12||S21| > 1 (8-294)

K一般称为稳定性判别因子。
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§8.7 微波晶体管放大器设计方法

S
IΓ

S
RΓ

1=ΓS

1=Γout

inC

inC

inr

图图图 8-45 输入无条件稳定
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第八章 低噪声放大器

§8.8 总结

本章集中讨论了集成射频低噪声放大器设计过程中所遇到的各种问题。首先介绍两端口网络的噪声理

论，并讨论了MOS晶体管的两端口网络参数，它们是分析低噪声放大器的噪声特性的基础；然后介绍了低
噪声放大器的拓扑结构，并针对最常用的源简并电感型共源放大器结构，详细介绍了设计中要考虑的各种

因素，在此基础上，引入了等高线设计法，这一部分是本章的重点。然后简单的讨论了两种宽带低噪声放

大器电路，最后为了引入有关概念，介绍了以S参数为基础的微波晶体管放大器的设计方法。
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习题

1. 利用第六章介绍的双极型晶体管噪声模型，推导双极型晶体管的两端口网络噪声参数。在推导过程
中忽略晶体管的1/f噪声和电容Cµ，但计入晶体管的基极阻抗；

2. 证明：在MOS晶体管（偏置电压和沟道长度均一定）的两端口网络噪声参数中，Rn、Gopt和Bopt与

晶体管沟道宽度之间满足按比例缩放定理，而Fmin则与晶体管的沟道宽度没有关系；

3. 对于如图8-9所示的并联-串联反馈放大器电路，忽略晶体管的栅漏电容和漏体电容以及衬底寄生阻抗
产生的热噪声，推导放大器的噪声因子。考虑两种情况：忽略NQS栅噪声和计入NQS栅噪声；

4. 对于如图8-32所示的低噪声放大器电路，试求解如下问题：
(1)忽略Cgd和各种结电容，并假设电容Cb足够大，晶体管M3的栅极可被认为短路到地，推导电

阻Rb对放大器噪声因子的贡献；

(2)忽略Cgd，并假设M1和M2的尺寸相同，如果M1漏极的寄生电容Cdb = αCgs，推导M2对输出噪声

的贡献；
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§8.8 总结

5. 证明式8-91，并说明有限的ro对放大器输入阻抗的影响；

6. 证明式8-105、式8-106及式8-107；

7. 说明不完全阻抗匹配对源简并电感型共源放大器增益、噪声系数和线性度的影响；

8. 在源简并电感型共源放大器中，试说明放大管的Miller效应对放大器的输入阻抗匹配、增益、噪声系
数和线性度的影响，如何减弱它的影响？

9. 证明式8-165；

10. 证明式8-172和式8-173;

11. 推导串联峰值电路（图8-46）的设计方程，定量分析在什么条件下该电路可以获得最大带宽，以及在
什么条件下该电路可以产生最平坦响应曲线，并给出相应可以获得的带宽；

R

inv

L

C

m

CR
L

2

=

outv

图图图 8-46 题11图

12. 画出并联峰值网络（图8-47）的幅频响应曲线和相频响应曲线，m在1～5之间取值，步长为0.2；

R

L

C

m

CR
L

2

= outv

ini

图图图 8-47 题12图

13. 假设放大器的传输特性可以用下式来表示：

i(VDC + v) ≈ k0 + k1v + k2v
2 + k3v

3
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第八章 低噪声放大器

并考虑到

IIP3 =
2
3
|k1

k3
| 1
RS

试证明

IIP3 =
4V 2

RS
· | g(0)

g(V ) + g(−V )− 2g(0)
|

其中，V、0、−V是选取的三点电压值，g(v)是放大器的跨导

g(v) ≈ k1 + 2k2v + 3k3v
2

可以利用这种办法来快速仿真低噪声放大器的输入三阶交调点；

14. 已知一个晶体管在f = 10GHz时的S参数如下：S11 = 0.79∠100◦、S12 = 0.20∠− 21◦、S21 = 6.5∠−
73◦、S22 = 0.74∠152◦，试利用这个晶体管来设计一个微波放大器，分析在稳定性、增益和阻抗匹配
等方面的折衷考虑；

15. 已知一个晶体管具有如下的S参数：S11 = 0.61∠152◦、S12 = 0.10∠79◦、S21 = 1.89∠55◦、S22 =
0.47∠− 30◦，噪声参数为Fmin = 3dB、Γopt = 0.52∠− 153◦、Rn = 9Ω，试利用这个晶体管来设计一
个具有最小噪声系数的微波放大器。
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第九章 混频器

无线收发机模拟前端在本质上主要完成频率变换的功能，接收机模拟前端将接收到的射频信号转换成

低频信号，而发射机模拟前端将要发射的低频信号转换成射频信号，频率转换功能就是由混频器完成的。

混频器是一种非线性时变电路，依靠电路本身的非线性来完成频率转换功能，因此它具有与其它电路不同

的特点。由于非线性操作本身所引入的复杂性，使得混频器分析起来非常复杂，只能进行近似分析和定性

说明。

本章介绍集成混频器的设计和优化问题，首先介绍混频器的基本工作原理；然后介绍描述混频器性

能的参数；仅接着讨论电流换向CMOS有源混频器的设计和优化问题以及改善线性度及阻抗匹配性能的措
施，这类混频器是集成无线收发机中最常用的混频器结构；最后讨论三种其它类型的混频器：电位混频

器、无源混频器和亚采样混频器。通过本章的介绍，读者可以掌握如何设计和优化一个频率转换电路，并

对分析非线性时变电路具有初步的认识。

§9.1 混频器的基本工作原理

混频是利用两个信号在时域上相乘来实现的。假设两个正弦型信号输入到一个乘法器中，则在乘法器

的输出可以得到一个和频成分和一个差频成分，在数学上可以表示为：

(A cos ω1t)(B cos ω2t) =
AB
2

[cos (ω1 − ω2)t + cos (ω1 + ω2)t] (9-1)

两个正弦型输入信号中，一个是固定幅度的本地振荡信号（LO），由本地振荡器提供，另一个是接收到的
射频信号或者要发射的低频信号。通过这两个信号的混频，可以得到一个差频成分（频率为ω1 − ω2）和一

个和频成分（频率为ω1−ω2），在LO信号幅度一定的情况下，差频成分和和频成分的幅度都正比于输入信
号的幅度。该操作仅完成了频率转换，而幅度上不会引入失真。在下变频器中，需要的信号为差频信号，

通过一个带通滤波器可取出需要的差频成分，而滤除和频成分和其它干扰成分；而在上变频器中，需要的

信号为和频信号，这时也可以通过一个带通滤波器取出和频成分，滤除差频成分和其它干扰成分。

任何一个非线性或者时变元器件都可以完成混频功能，其中有一部分元器件是通过元器件本身的非线

性来完成混频功能的。图9-1给出了一个简单的例子。 晶体管M1是一个长沟器件，它的I − V方程满足平方

DC

DDV

L C

IFv

1M

LOvRFv

BIASV

图图图 9-1 由单个MOS晶体管构成的混频器
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律方程：

Id =
1
2
kn

W

L
(Vgs − VT)2 (9-2)

其中，kn = µCox。射频信号和本振信号都加到晶体管栅极，则

Vgs = VBIAS + vRF + vLO (9-3)

将上式代入式9-2中，可以得到

Id =
1
2
kn

W

L
[(VBIAS − VT)2 + 2(VBIAS − VT)(vRF + vLO) + v2

RF + v2
LO + 2vRFvLO] (9-4)

如果vRF和vLO都是正弦型信号，从上式可以看出，Id成分中包含有直流成分、基频成分、和频和差频成分

以及二次谐波成分。该电流通过晶体管漏端所接的谐振负载转换为电压信号。直流成分可以通过交流耦合

的办法消除，而基频成分、和频成分以及二次谐波成分与所需要的差频成分在频域上相距很远，可以通过

谐振负载进行滤除，得到比较纯净的中频输出信号vIF。

从以上的说明可以看出，一个具有二阶非线性的晶体管就可以完成混频功能。实际上，具有n阶
（n ≥ 2）非线性的元器件都可以完成混频功能。但当n > 2时，输出成分中除包含有直流成分、基频成
分、n阶谐波成分外，还包含有交调成分mωRF ± kωLO（m、k均为大于0的整数）。通常所需要的交调成分
为ωRF±ωLO，其它的交调成分都是干扰信号，需要滤除。而这些交调成分可能与需要的和频成分或者差频

成分在频域上相距很近，增加了混频器后后级滤波器的设计难度。在这个意义上，二阶非线性元器件是最

适宜的混频器元器件，它产生的交调成分最少，而且不需要的频率成分与需要的频率成分在频域上相距较

远，降低了对混频器后的滤波器的要求。

图9-1所示的混频器虽然可以完成混频功能，但由于射频信号和本振信号直接相加，因此本振信号会馈
通到射频信号通路上，射频信号和本振信号的隔离度不是很好。为了改善射频信号与本振信号之间的隔离

度，可以将射频信号和本振信号加在不同的节点上，如图9-2所示。 射频信号通过隔直电容后加在晶体管栅

L C

1M
BC

BC

BR

BIASI

DDV

IFv

LOv

RFv

BIASV

图图图 9-2 由单个MOS晶体管构成的高隔离度混频器

极，而本振信号隔直后加在晶体管的源极。晶体管M1的栅源电压包含有vRF − vLO成分，如果晶体管是长

沟道器件，它的I − V方程满足平方律关系，则流过晶体管的电流中仍然将只包含有和频和差频成分，而没

有其它的交调成分。该电路的射频信号和本振信号加在不同的节点上，改善了射频信号与本振信号之间的

隔离度。
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§9.2 描述混频器性能的参数

另外一些非线性元器件本身就具有乘法功能，因此可以直接实现频率转换功能。图9-3给出了一个简单
的例子。 射频信号加在晶体管M1的栅极，而本振信号加在Cascode晶体管M2的栅极，本振信号vLO周期性

L C

1M

BC

BR DDV

IFv

LOv

RFv

BIAS1V

BC

BR

BIASV

2M

图图图 9-3 双栅晶体管混频器

地调制M1的漏端电压。考虑到沟道长度调制效应，晶体管的I − V方程为：

Id =
1
2
kn

W

L
(Vgs − VT)2(1 + λVds) (9-5)

M1的Vgs中包含有射频信号成分，而它的Vds中包含有本振信号成分，因此实现了两个信号相乘。输出电流

成分中仅存在直流成分、基频成分、差频成分和和频成分，而不存在二次谐波成分。频率转换后信号的大

小与晶体管的调制系数λ成正比，因此M1应选用短沟器件，但这会引入其它的非线性。该混频器的本振信

号和射频信号通过不同晶体管的栅极加入，因此射频信号与本振信号之间的隔离度较高。

本节所提到的三种混频器结构都属于非平衡混频器，仅由少量的晶体管构成，结构简单，与后面介绍

的其它混频器相比，具有较优的噪声性能，但存在RF-IF、LO-IF、RF-LO 馈通，隔离度不是很好，实际
应用价值受到限制。

§9.2 描述混频器性能的参数

混频器是无线收发机中的核心模块，它的性能对整个无线系统的性能具有很大的影响。本节讨论描述

混频器性能的主要参数。

§9.2.1 噪声因子（噪声系数）

噪声因子描述了一个电路引入噪声的大小，它的值是输入信噪比与输出信噪比的比值。通常可以表示

为：

F =
Ns + Ni

Ns
= 1 +

Ni

Ns
(9-6)
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第九章 混频器

其中，Ns是信号源在输出端引入的噪声，Ni是电路本身产生的噪声。

在接收机里，混频器作为下变频器来使用，它通常位于低噪声放大器后面。由于低噪声放大器提供了

一定的增益，因此对下变频器的噪声要求不像对低噪声放大器那么苛刻，但考虑到射频低噪声放大器的增

益有限，而混频过程通常会引入很大的噪声，因此为了降低对低噪声放大器增益的要求，下变频器也需要

具有较低的噪声系数。

在发射机里，混频器作为上变频器来使用。由于发射机中有用信号是最强的信号，因此对上变频器噪

声系数的要求不像下变频器那么严格。

对于下变频器来说，存在两种类型的噪声系数：单边带噪声系数和双边带噪声系数。这是由于下变频

后产生的中频信号的频率仅与射频信号、本振信号频率之差的幅度有关，因此射频信号和它的镜像信号都

会被变换到相同的中频频带上。如果镜像信号频带位置不存在有用信号，这时测量出的噪声系数称为单边

带噪声系数；如果有用信号同时出现在射频信号频带和镜像信号频带上，这时测量出的噪声系数称为双边

带噪声系数。在大多数接收机系统中（如超外差、低中频接收机等），镜像信号频带位置是不存在有用信

号的，因此单边带噪声系数反应了混频器真实的噪声性能；而在零中频接收机中，有用信号同时出现在射

频信号频带和镜像信号频带上，因此双边带噪声系数反应了混频器真实的噪声性能。

由于在双边带噪声系数测量中，射频信号频带和镜像信号频带都存在有用信号，而在单边带噪声系数

测量中，仅射频信号频带存在有用信号，因此前者的信号功率是后者信号功率的两倍。对同一个混频器来

说，前者的输入信噪比比后者高3dB，因此通常来说，单边带噪声系数比双边带噪声系数大3dB。

混频器的噪声系数通常是很大的，因为混频过程会将其它频带内的噪声也转移到中频，如图9-4所示。

Power

IF LORF 2LO 3LO Frequency

图图图 9-4 混频过程中的噪声转换

这是由于混频电路存在非线性，因此本振信号会产生高阶谐波成分，这些谐波成分与其它频带内的噪声混

频，混频后的结果也位于中频频带，极大地增加了混频器的噪声系数。混频器单边带噪声系数的典型值约

为10～15dB。

§9.2.2 转换增益

转换增益是衡量混频器的一个重要指标，它定义为输出差频信号或者和频信号与输入信号的比值。对

于如式9-1所示的混频过程，其转换增益为本振信号幅度的一半，B/2。

转换增益可以用功率增益、电压增益或者电流增益来描述，它们之间的联系为：

Gp = G2
v

RS

RL
= G2

i

RL

RS
(9-7)

其中，Gp是功率增益，Gv是电压增益，Gi是电流增益，RL是负载阻抗，RS是源阻抗。因此将负载阻抗提

高一倍，电压增益可以提高6dB，而功率增益仅增加3dB。

通常希望混频器具有一定的转换增益。这是由于在接收机中，下变频器具有一定的转换增益可以降低

混频器后面各级模块对系统噪声性能的影响。而在发射机中，上变频器具有一定的转换增益可以减轻对后

级功率放大模块增益的压力。但混频器的转换增益也不能太大，否则可能使得混频器后面的各级模块出现

饱和而无法工作。
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§9.2.3 线性度：1dB压缩点和三阶交调点

线性度决定了混频器能处理的最大信号强度。无论是应用于接收机系统还是应用于发射机系统中的混

频器，其输入信号能量都较高，因此混频器必须具有较高的线性度。线性度通常用1dB压缩点和三阶交调
点来描述。

输入1dB压缩点是指当混频器的输出信号功率偏离它的线性响应输出功率1dB时的输入信号功率，该
点所对应的输出信号功率称为输出1dB压缩点。图9-5给出了一个混频器的输出信号功率随输入信号功率的
变化曲线。 从图中可以看出，当输入信号能量较弱时，混频器的输出信号功率与输入信号功率之间是线性

OP1dB
IP1dB

Input Power 

O
u
tp
u
t 
P
o
w
er
 

1dB

图图图 9-5 混频器的1dB压缩点

关系，转换增益是一个常数；当信号能量增强到一定程度时，由于混频器存在奇数阶非线性或者电压、电

流受限，它的转换增益开始降低，输出信号功率开始偏离线性增长关系（虚线所示）。如果混频器的增益

压缩是由于电流或者电压受限引起的，当输入信号功率大于1dB压缩点时，转换增益将突然降低，而输出
信号功率将保持恒定；如果混频器的增益压缩是由于奇数阶非线性引起的，当输入信号功率大于1dB压缩
点时，转换增益将随着输入信号功率的增加逐渐降低，输出信号功率也会有缓慢的增长。

如果有用信号的输入信号功率大于1dB压缩点，混频器的输出将产生失真，引起AM-PM（幅度调制到
相位调制）转换。当有用信号采用频率调制时，传输信息将不会有损失；当有用信号采用幅度调制或者相

位调制时，由于增益压缩或者AM-PM转换，检测器误判的概率增加，增加了系统的误码率。如果干扰信号
的输入功率超过了混频器的1dB压缩点，干扰信号将发生失真，只要干扰信号不使混频器发生过载，使小
功率有用信号不发生增益压缩，干扰信号失真并不会影响混频器性能。但通常强干扰信号会使得小功率有

用信号发生增益压缩。如果混频器的增益压缩仅是由三阶非线性引起的，使小功率有用信号发生1dB增益
压缩时干扰信号的能量比混频器的1dB压缩点要低3.1dB。因此，对许多接收机系统来说，输入1dB压缩点
并不能作为一个判定混频器增益压缩性能的指标。相反，可以定义一个阻塞1dB压缩点来描述使得小功率
有用信号发生1dB增益压缩时干扰信号的能量。

三阶交调点是衡量混频器线性度性能的另一个参数。如果混频器存在奇数阶非线性，那么当相邻信道

存在两个干扰信号（其频率分别为ωa和ωb）。这两个干扰信号经混频器的奇数阶非线性作用，会产生两个

三阶交调积成分（其频率分别为2ωa − ωb和2ωb − ωa），它们叠加在有用信号上，造成干扰。当输入信号

功率较低时，三阶交调积主要是由电路的三阶非线性引起的。三阶交调点就是用来测量系统的三阶非线

性性能的。图9-6给出了混频器有用输出和三阶交调积随输入信号功率的变化曲线。 当输入信号功率较小
时，混频器的增益是一个常数，因此有用输出信号功率随输入信号功率的增加而线性增加，而三阶交调积

以输入信号功率的三次方速率增加（三阶非线性）；当输入信号功率较大时，有用信号因增益压缩而开始
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First-order

 Output

IIP3
OIP3

Input Power 

O
u
tp
u
t 
P
o
w
er
 

图图图 9-6 混频器的三阶交调点

减缓上升速率，而三阶交调积的大小也不再主要由三阶非线性所决定，因此不再以以输入信号功率的三次

方速率增加。图中所示虚线为有用信号和三阶交调积的小信号幅度响应的外插曲线，两条外插曲线相交

处所对应的输入信号功率称为输入三阶交调点（IIP3），交点所对应的输出信号功率称为输出三阶交调点
（OIP3）。由输入信号功率和三阶交调点可以推算出三阶交调积的大小，但该值仅能应用于三阶非线性起
主要作用的小信号场合。

输入三阶交调点描述了混频器的小信号三阶非线性，而输入1dB压缩点则测量混频器的大信号非线
性（包括所有的奇数阶非线性和电压、电流受限），而且三阶交调点只关心三阶非线性的幅度响应，

而1dB压缩点考虑了奇数阶非线性的幅度和相位响应，因此它们之间没有直接联系。但如果两者都主要是
由三阶非线性引起的，那么输入三阶交调点比输入1dB压缩点要高约9.6dB。通常输入三阶交调点要比输
入1dB压缩点高10～15dB。

§9.2.4 端口隔离度

对于混频器来说，考虑到本振信号是一个非常强的信号，射频、本振和中频之间必须具有很好的隔离

度。如果隔离度不好，强本振信号会泄漏到混频器输入端，使混频器发生过载或饱和，而且如果低噪声放

大器的反向隔离性能也不高，泄漏到混频器射频端的本振信号可能会泄漏到天线，并通过天线辐射出去，

干扰其它无线系统的工作。而本振到中频泄漏可能会使后级中频模块发生饱和或过载，影响后级模块的正

常工作。

§9.2.5 其它性能参数

混频器的功耗也是描述混频器性能的重要参数。混频器的功耗与它的性能直接相关，在优化混频器的

功耗时，要避免增加其它射频模块的功耗。举例说明如下，如果一个下变频器以增加噪声系数为代价降低

了功耗，为了保持整个系统的噪声性能不变，必须增加低噪声放大器的增益，这会增加低噪声放大器的功

耗，从整个接收机系统来说，功耗并不一定会降低。再如，一个混频器以增加本振信号强度为代价降低了

功耗，要求本振缓冲电路提供更强的本振信号，这会极大地增加本振缓冲电路的功耗，整个系统的功耗也

不一定会降低。

阻抗匹配性能是混频器（特别是单片集成的混频器模块）实现中必须要考虑的因素，射频输入端阻抗

不匹配会使信号发生反射，降低信号幅度，而且会使滤波器通带内的频率响应出现纹波。对于本振输入端

来说，反射回的信号能量太强还可能使振荡器发生频率牵引（LO-Pulling）效应。

混频器是利用电路的非线性来完成混频过程的，混频器输出可能包含大量的毛刺成分（Spur），毛刺
也是衡量混频器性能的一个参数。如果混频器的输入信号频率为fRF，本振信号频率为fLO，那么混频器的
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输出可能包含有以下的频率成分：

fspur = mfRF + nfLO (9-8)

其中，m和n均为整数。本振信号可能存在多次谐波，因此很宽频带范围内的干扰信号都可能与本振信号的
谐波成分发生混频，从而在输出端产生与有用中频信号频率相隔很近的毛刺成分。在信号输入混频器之前

进行滤波可以有效减小毛刺。提高本振信号的频谱纯度，减少本振信号谐波成分的幅度也是降低毛刺的一

个有效办法。

§9.3 电流换向有源混频器

按照混频器是否提供转换增益，可以将混频器分为有源混频器和无源混频器，无源混频器不提供转换

增益，如MOS或者二极管无源混频器；有源混频器提供一定的转换增益，可以减小后级模块对噪声系数的
贡献。在有源混频器中，又可以根据输入信号和本振信号是否采取差分形式来分为三类：如果输入信号和

本振信号都采取差分形式，这类混频器称为双平衡混频器；如果输入信号采取单端形式，而本振信号采取

差分形式，这类混频器称为单平衡混频器；如果输入信号和本振信号都采取单端形式，这类混频器称为非

平衡混频器。

本节将介绍无线收发机模拟前端中最常用的一种混频器结构：电流换向有源混频器（Current
Commutated Mixer），它利用乘法操作来实现混频功能，混频器输出将只包含有用交调成分，抑制了干扰
信号成分；该类混频器可以提供一定的转换增益，而且具有比较好的隔离度，在无线收发机中得到广泛应

用。

§9.3.1 电路结构

电流换向有源混频器由一个跨导输入级和换向开关对构成，跨导输入级将输入的射频电压信号转

换为电流信号，然后由本振信号控制的开关对对电流信号进行周期性换向，完成频率变换的功能。电流

换向有源混频器可分为双平衡有源混频器和单平衡有源混频器，如图9-7所示。 双平衡有源混频器也被

5M 6M
sB5 iII +=

sB6 iII −=

Y

inv

LOv
1M 2M 3M 4M

o1I o2I

1I
2I 3I

4I

(a) 双平衡有源混频器：Gilbert混频器

sB3 iII +=
inv

LOv

1M 2M

3M

1I 2I

(b) 单平衡有源混频器

图图图 9-7 有源混频器的电路结构

称为Gilbert单元，当两个输入信号都较弱时，它可以完成模拟信号相乘的功能，这也是该结构提出时的
初衷。但在图9-7中，本振信号一般都足够强，使得上面的晶体管（图（a）中的M1～M4或者图（b）中
的M1～M2）都近似为理想开关对。这些开关对在本振信号控制下，将跨导级产生的电流周期性地由一边

转换到另一边。差分对M5～M6（双平衡混频器）和元件Y或者晶体管M3（单平衡混频器）构成混频器的

跨导级，将输入射频电压信号转换为电流，送入开关对的共源节点。对于双平衡混频器来说，Y可以为一

个电流源、直接接地或者为LC谐振电路，该跨导级分别被称为全差分跨导级、伪差分跨导级和LC简并跨

导级。伪差分跨导级可以增加混频器的输出摆幅，但跨导级没有共模抑制能力，全差分跨导级可以提供很

好的共模抑制能力，但混频器的输出摆幅受到一定的限制；而LC简并跨导级中的LC谐振电路在输入射频
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信号频率处谐振，对差分射频信号提供低阻抗，而对共模信号，LC谐振电路却提供一个很高的阻抗，因此

它也具有一定的共模抑制能力，而且电感本身不消耗电压摆幅，因此混频器的输出摆幅也不会受到影响。

如果本振信号足够强，晶体管M1～M4可以近似为理想开关，则双平衡混频器的输出电流为：

Io = Io1 − Io2 = (I1 − I2)− (I4 − I3) (9-9)

= sgn[cos ωLOt](IB + is)− sgn[cos ωLOt](IB − is) (9-10)

= 2sgn[cos ωLOt]is (9-11)

其中，sgn[cos ωLOt]是一个幅度为1、频率为ωLO的方波信号：

sgn[cos ωLOt] =

{
−1 : cos ωLOt < 0

1 : cos ωLOt > 0
(9-12)

将方波信号sgn[cos ωLOt]进行傅立叶变换，可以得到：

sgn[cos ωLOt] =
∞∑

n=1

An cos nωLOt An =
sin (nπ/2)

nπ/4
(9-13)

方波信号是由本振信号的各奇次谐波组成的。

对于跨导器来说，它的输出为:
2is = gmvRF cos ωRFt (9-14)

gm为差分对M5、M6的跨导，gm = gm5 = gm6。

因此双平衡混频器的输出电流为：

Io = gmvRF

∞∑
n=1

sin nπ/2
nπ/2

[cos (nωLO + ωRF)t + cos (nωLO − ωRF)t] (9-15)

该输出电流经负载转换为电压信号或者功率信号，由于负载一般采用线性负载，因此双平衡混频器的输出

仅由ωLO的各奇次谐波与输入射频信号的和频和差频成分组成，如图9-8所示。 与其它混频器相比，双平衡

ω

P
RFLO ωω ±

RFLO3 ωω ±

RFLO5 ωω ±

RFLO7 ωω ±
图图图 9-8 双平衡混频器的输出频谱成分

混频器的输出频谱中包含有较少的毛刺成分。通常ωLO 的基频与输入射频信号的和频（上变频器）或者差

频成分（下变频器）是需要的中频信号，其它频谱成分都是毛刺干扰信号。双平衡混频器的输出中不包含

本振信号成分，也不包含有射频信号成分，而且由于开关对采用差分对形式，本振输入端与射频输入端之

间也有很好的隔离，因此双平衡混频器提供了很高的LO、RF、IF之间的隔离度，这是双平衡混频器的主
要优点。实际的双平衡混频器由于受到开关对不匹配的影响，存在一定的LO-IF泄漏，不匹配程度与版图
设计存在很大的关系，可以通过合理的版图设计（如共心型版图结构）来减小。

由式9-15可知，当本振信号足够强时，双平衡混频器的转换电压增益为：

Gv = gm
2
π
·RL (9-16)
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其中，RL为负载的阻抗值。可见，即使开关对为理想开关，混频过程还是会引入
2
π的损耗。

对于单平衡混频器，同样，如果本振信号足够强，晶体管M1、M2可以近似为理想开关，则单平衡混

频器的输出电流为：

Io1 = I1 − I2 (9-17)

= sgn[cos ωLOt](IB + is) (9-18)

考虑晶体管M3，电流is为：

is = gmvRF cos ωRFt (9-19)

gm为晶体管M3的跨导。

将方波信号sgn[cos ωLOt]的傅立叶变换代入，可以得到单平衡混频器的输出电流为：

Io1 = gmvRF

∞∑
n=1

sin nπ/2
nπ/2

[2IB cos (nωLOt) + cos (nωLO + ωRF)t + cos (nωLO − ωRF)t] (9-20)

该输出电流经负载转换为电压信号或者功率信号，由于负载一般采用线性负载，因此单平衡混频器的输出

不仅包含有ωLO的各奇次谐波与输入射频信号的和频和差频成分，而且还包含有本振信号成分，如图9-9所
示。 通常ωLO 的基频与输入射频信号的和频（上变频器）或者差频成分（下变频器）是需要的中频信

ω

P

LOω LO3ω LO5ω LO7ω

图图图 9-9 单平衡混频器的输出频谱成分

号，其它频谱成分都是毛刺干扰信号。由于单平衡混频器的输出中包含本振信号成分，因此存在很严重

的LO-IF泄漏。极强的本振馈通信号会增加混频器输出电压的摆幅，使得混频器输出端出现饱和，降低了
混频器的1dB压缩点，因此这种混频器的输出端通常要引入滤波电路，衰减馈通过来的本振信号。

由式9-20可知，当本振信号足够强时，单平衡混频器的转换电压增益仍为：

Gv = gm
2
π
·RL (9-21)

其中，RL为负载的阻抗值。同双平衡混频器一样，混频过程会引入
2
π的电压损耗。

§9.3.2 转换增益

在上节中假设开关对为理想开关，分析了双平衡和单平衡混频器的转换增益。下面我们来分析开关对

的非理想效应对转换增益的影响，并说明本振信号必须具有足够强的驱动能力的必要性。我们以单平衡混

频器为例进行分析，所得到的结论也适用于双平衡混频器。

由于驱动开关对的本振信号具有比较大的幅度，因此M1、M2的偏置是随时间变化的周期信号。当本

振信号大于一定值时，开关对中的一个晶体管将导通跨导级产生的所有电流，而另一个晶体管将截止；

而当本振信号小于该值时，开关对中的两个晶体管将同时导通，M1、M2按一定比例导通跨导级产生的电

流。这时如果忽略晶体管的输出阻抗，则晶体管M3相当于一个理想的电流源，分析中也假设当两个晶体管

同时导通时，它们都工作于饱和区（这会对负载阻抗作出限制）。

考虑到饱和区工作的晶体管的I − V方程可以表示为：

I = K
W

L

(VGS − VT)2

1 + Θ(VGS − VT)
(9-22)
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该模型在上一章中已经介绍过，这里不再进行解释。由于我们忽略了晶体管的输出阻抗，因此沟道长度调

制效应也被忽略。

当流过晶体管M3的电流为IB时，开关对的大信号特性可以用以下两式表示：

K
W

L

(VGS1 − VT)2

1 + Θ(VGS1 − VT)
+ K

W

L

(VGS2 − VT)2

1 + Θ(VGS2 − VT)
= IB (9-23)

VGS1 − VGS2 = VLO (9-24)

对电流和电压进行归一化：

JB =
Θ2

K W
L

IB (9-25)

ULO = ΘVLO (9-26)

U1 = Θ(VGS1 − VT) (9-27)

U2 = Θ(VGS2 − VT) (9-28)

则式9-23和式9-24可以表示为：
U2

1

1 + U1
+

U2
2

1 + U2
= JB (9-29)

U1 − U2 = ULO (9-30)

上述方程可以采用数值迭代的办法来求解。如果VLO > 0，则U1位于ULO和ΘVx之间，其中ΘVx对应

于IB全部流过M1时的情景：

ΘVx =
JB

2
+

√
J2

B

4
+ JB (9-31)

知道了U1、U2后，流过M1、M2的电流为：

Ji =
Θ2

K
Ii =

U2
i

1 + Ui
(i = 1, 2) (9-32)

流过晶体管的电流与阈值电压VT无关，因此开关对的行为与衬底调制效应以及本振信号的共模电平没有关

系。

当跨导级产生的电流中包含有射频信号成分时，流过M3的电流为I3 = IB + is，则单平衡混频器的输出

电流为本振信号的瞬时幅度及电流I3的函数：

Io1 = I1 − I2 = F (VLO(t), IB + is) (9-33)

由于is是一个小信号，因此可以对上式在is = 0处应用泰勒展开：

Io1 = F (VLO(t), IB) +
∂

∂IB
F (VLO(t), IB) · is (9-34)

= p0(t) + p1(t) · is (9-35)

p0(t)、p1(t)都是周期函数，如图9-10所示。 当M1、M2中有一个晶体管截止时，另一个晶体管导通所有的

电流，因此这时p0(t)等于IB或者−IB，而p1(t)等于1或者−1。而当两个晶体管都导通时，p0(t)、p1(t)依赖
于VLO和IB的值。

如果is(t)中包含有信号成分x(t)，单平衡混频器的输出频谱为：

Yx(f) =
∞∑

n=−∞
p1,n ·X(f − nfLO) (9-36)
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)(LO tV
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∆
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)(1 tp

1
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图图图 9-10 p0(t)和p1(t)的波形

fLO是本振频率，p1,n是p1,n是p1(t)的傅立叶系数，X(f)是信号成分x(t)的频谱。

如果开关对中的器件是完全匹配的，则p1(t) = −p1(t = TLO/2)，它是一个奇函数，仅包含有奇次谐
波成分，p0(t)也仅包含有奇次谐波成分，因此单平衡混频器的输出中仅包含有本振信号的奇次谐波成分
（p0(t)）和射频信号与本振信号奇次谐波的和频或者差频成分。n = 1或n = −1对应于混频器的有用输出频
谱，分别相应于下变频或者上变频操作。在这种情况下，c = |p1,1| = |p1,−1|是开关对的转换增益，因此单
平衡混频器的转换增益约为：

Gv = c · gm3RL (9-37)

当本振信号幅度足够强时，p1(t)近似为一个方波，c → 2/π。图9-11给出了c随归一化偏置电流JB和归一

化本振信号幅度UO = ΘVO的变化曲线。 其中，VO为本振信号的幅度。从图中可以看出，当偏置电流增

加时，开关对的转换增益是降低的，而本振信号幅度增加时，开关对的转换增益是增加的，并逐渐趋近

于2/π。

对于混频器来说，一般要求VLO > Vx（当此条件不满足时，M1、M2总是同时导通，相当于一个

差分对，会引入很大的损耗和噪声），如果本振信号是一个正弦型波形，则在p1(t)发生转换的时间间
隔∆内，p1(t)可近似用一条直线来代替，这时可以得到：

c ≈ 2
π

(
sin (π∆fLO)

π∆fLO
) (9-38)

其中，π∆fLO = arcsin ( Vx

VO
)。可以用式9-38来估计当本振信号幅度不高时混频器的转换增益。当UO <

0.7时，该式仅引入1dB误差；当UO < 1.6时，该式引入2dB误差；而当UO < 3.2时，该式引入3.5dB误差。

对于双平衡混频器来说，p0(t) = 0，因此混频器的输出频谱中没有本振信号的奇次谐波成分。这是双
平衡混频器与单平衡混频器的主要差别。而p1(t)也是一个奇函数，因此双平衡混频器的输出频谱中仅包含
有射频信号与本振信号奇次谐波的和频或者差频成分，而它的转换增益与单平衡混频器的转换增益相同。

第224页,共587页



第九章 混频器

0.7

0.5

0.3

0.1

410− 210−
1

0.025

0.05

0.1

0.2O =U

3.2O =U

1.6

0.8

0.4c

BJ

图图图 9-11 开关对的转换增益c随归一化偏置电流JB和归一化本振信号幅度UO = ΘVO的变化曲线

§9.3.3 噪声因子（噪声系数）

由于开关管的工作点是周期性变化的，信号的处理过程是一个周期性时变过程，因此混频器产生的噪

声具有周期性时变特性，称为周期性稳态过程。周期性稳态过程一般用时变功率谱密度S(f, t)来描述。这
是分析混频器的噪声与分析其它线性时不变电路的噪声的主要区别。下面我们来分析混频器在混频过程中

所产生的各种噪声，并计算其噪声因子。下面的计算都以单平衡混频器为例推导出结果，然后将结果推广

到双平衡混频器。

1. 驱动级的白噪声

假设驱动级的输出电流is中包含有噪声电流成分n3(t)（如M3产生的沟道电流噪声或者射频输入端引入

的噪声），其噪声功率谱密度为Sn3(f)。n3(t)对混频器输出噪声的贡献为：

yn3(t) = n3(t) · p1(t) (9-39)

尽管n3(t)是一个稳态过程，但由于p1(t)的作用，yn3却具有周期性时变特性，是一个周期性稳态过程，它

的时变功率谱密度为：

So
n3(f) =

∞∑
n=−∞

|p1,n|2Sn3(f − nfLO) (9-40)

如果n3(t)是白噪声，Sn3(f) = Nn3，那么：

So
n3(f) = Nn3 ·

∞∑
n=−∞

|p1,n|2 = αNn3 (9-41)

其中，α是p1(t)的平均功率：

α =
∞∑

n=−∞
|p1,n|2 =

1
TLO

∫ TLO

0

(p1(t))2dt (9-42)

从式9-41可以看出，本振信号的各奇次谐波都将相应边带处（nfLO ± fout）的噪声成分转换到中频fout，对

混频器输出的噪声产生贡献，如图9-12所示。
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图图图 9-12 混频过程中白噪声的频域搬移过程
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图图图 9-13 α随归一化偏置电流JB和归一化本振信号幅度UO = ΘVO的变化曲线

当本振信号幅度足够大时，p1(t)近似为一个方波，α → 1，其中，fLO ± fout边带处的噪声贡献

了81％，3fLO ± fout边带处的噪声贡献了9％，更高阶边带处的噪声贡献了其余的10％。

图9-13给出了α随归一化本振信号幅度UO和归一化偏置电流JB的变化曲线。 从图中可以看出，α随

着偏置电流的增加而减小，随着本振信号幅度的增加而增加，并逐渐趋近于1。如果将p1(t)在转换时间间
隔∆内的转换曲线近似为一条直线，则当VLO > Vx，有：

α ≈ 1− 4
3
(∆fLO) (9-43)

当UO < 0.8，该式引入的误差小于25％；当UO < 1.6时，该式引入的误差小于50％；当UO < 3.2时，该式
引入的误差小于85％。

对于单平衡混频器来说，Nn3包含晶体管M3的热噪声、信号源阻抗RS引入的噪声和晶体管栅极寄生阻

抗rg3的热噪声，因此

So
n3(f) = α · 4kT (RS + rg3 +

γ

gm3
)g2

m3 (9-44)

对于双平衡混频器，则有：

So
n,56(f) = α · 4kT (RS + 2rg3 + γ

2
gm5

)g2
m5 (9-45)

因此当双平衡混频器驱动级晶体管的偏置和尺寸与单平衡混频器驱动级晶体管保持相同时，双平衡混频器

驱动级引入的噪声是单平衡混频器的两倍。
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2. 开关对的热噪声

如果忽略电容效应和晶体管的输出阻抗，当开关对中的一个晶体管截止时，混频器的输出电流将仅

由I3决定，因此开关对不产生热噪声。仅当开关对中的两个晶体管同时导通时，开关对才会产生热噪声。
假设∆间隔内M1、M2都工作于饱和区，则利用与计算差分对的输出噪声相同的方法，可以计算出开关对在

输出端产生的瞬时噪声功率谱密度为：

4 · 4kTγ(
1

gm1
(

gm1

1 + gm1/gm2
)2 +

1
gm2

(
gm2

1 + gm2/gm1
)2) = 16kTγ(

gm1 · gm2

gm1 + gm2
) (9-46)

其中，gm1、gm2是晶体管M1、M2的瞬时跨导。

开关对引入的输出噪声功率谱密度为

So
n12(f, t) = 16kTγ(

gm1 · gm2

gm1 + gm2
) = 8kTγG(t) (9-47)

其中，G(t)为开关对从本振输入端到混频器输出端的等效跨导：

G(t) = 2
gm1 · gm2

gm1 + gm2
(9-48)

图9-14给出了G(t)和So
n12(f, t)的时域波形。 从图中可以看出，当VLO = 0时，开关对引入的热噪声达到最

)(LO tV

xV

xV−

∆

)(tG

)(o
12 f,tSn

t

t

t

图图图 9-14 G(t)和So
n12(f, t)的时域波形

大。本振信号幅度越大，两个晶体管同时导通的间隔∆越小，开关对引入的热噪声会越小。

对So
n12(f, t)在一个周期内取平均，可以得到开关对引入的热噪声的平均功率谱密度：

So
n12(f, t) = 8kTγ(

1
TLO

∫ TLO

0

G(t)dt) = 8kTγG (9-49)

其中，G是G(t)在一个周期内的平均值。图9-15给出了G随归一化偏置电流JB和归一化本振信号幅度UO的

变化曲线。
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图图图 9-15 G随归一化电流JB和归一化本振信号幅度UO的变化曲线

如果本振信号是幅度足够大的正弦型信号，则作一些简化后，G可以以简单的公式表示。将G中的积

分变量以VLO表示，则：

G =
1

πVO

∫ Vx

−Vx

G(VLO)
1√

1− (VLO/VO)2
dVLO (9-50)

如果本振信号幅度足够高，则在时间间隔∆内，VLO ¿ VO，因此
1√

1−(VLO/VO)2
≈ 1。考虑到G(VLO) =

dIo1/dVLO，因此：

G =
1

πVO

∫ Vx

−Vx

(
dIo1

dVLO
)dVLO =

2IB

πVO
(9-51)

考虑到对于正弦型本振信号来说，过零（Zero Crosssing）处的斜率为ς = 2πVO/TLO，因此

G =
4

TLO
· IB

ς
(9-52)

开关对在混频器输出端引入的热噪声可以表示为；

So
n12(f) =

16kTγ

π
· IB

VO
(9-53)

开关对在混频器输出端引入的热噪声与偏置电流成正比，而与本振信号过零处的斜率成反比。当VO >

Vx时，在图9-15所示的UO范围内，利用式9-53计算开关对引入的热噪声最多产生25%的误差。

开关对的偏置是周期性变化的，而γ是晶体管偏置的函数，因此γ也是一个随时间变化的参数。考虑到

当VLO = 0时，开关对引入的热噪声最大，因此可以VLO = 0时晶体管的γ值来计算开关对引入的热噪声。

双平衡混频器有两对开关对组成，当流过每一对开关对的偏置电流和本振信号与单平衡混频器一样

时，开关对在输出端所引入的热噪声是单平衡混频器的两倍。

3. 本振端的噪声

本振信号是由时变电路产生的，该时变电路会在混频器本振输入端引入周期性稳态噪声（如相位噪

声）。由于混频过程也是一个时变过程，因此不能像前面一样通过对噪声功率谱密度进行时间平均来得到

本振端噪声对混频器输出端的噪声贡献，分析该噪声是非常复杂的，本处不进行介绍。但当本振输入端的

噪声是一个稳态噪声时，前面介绍的对噪声功率谱密度进行时间平均的方法就可以使用。本振输入端的稳

态噪声包括本振信号本身带有的稳态噪声，M1、M2栅寄生阻抗的热噪声以及它们的
1
f噪声。

假设本振信号含有一个噪声成分nLO(t)，它对混频器输出端噪声的贡献为

ynLO(t) = G(t)nLO(t) (9-54)
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如果nLO(t)是稳态噪声，它的功率谱密度为SnLO(f)，则ynLO(t)是一个周期性稳态过程，它的时间平均功
率谱密度为：

So
nLO(f) =

∞∑
n=−∞

|Gn|2SnLO(f − nfLO) (9-55)

其中，Gn是开关对跨导随时间变化波形的傅立叶系数。

如果nLO(t)是白噪声，其功率谱密度为SnLO(f) = NLO，则

So
nLO(f) = NLO ·

∞∑
n=−∞

|Gn|2 = G2 ·NLO (9-56)

其中，

G2 =
1

TLO

∫ TLO

0

G(t)2dt (9-57)

图9-16给出了G2与归一化偏置电流JB及归一化本振信号幅度UO的关系曲线。
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图图图 9-16 G2与归一化偏置电流JB及归一化本振信号幅度UO的关系曲线

如果假设晶体管满足平方律I − V方程（Θ = 0），并且本振信号幅度足够强，则：

G2 ≈ 16(
ln (
√

2 + 1)√
2

− 1
3
) · K1/2I

3/2
B

ςTLO
= 4.64 · K1/2I

3/2
B

ςTLO
(9-58)

当VO > Vx时，如果UO < 0.8，该式引入的误差小于25％；如果UO < 1.6，该式引入的误差小于50％；如
果UO < 3.2，该式引入的误差小于90％。从式中可以看出，G2与本振信号过零处的斜率成反比，而与偏置

电流的3/2方成正比。

对于单平衡混频器来说，NLO包括本振信号的噪声基底（Noise Floor，以等效热电阻RLO表示）和晶

体管M1、M2的栅寄生阻抗rg1产生的热噪声，因此：

So
nLO(f) = 4kT (RLO + 2rg1)G2 (9-59)

本振信号的噪声基底对混频器的噪声系数具有很大的影响，可以在本振信号输入端插入滤波器来减弱它的

影响。

匹配的双平衡混频器对本振信号具有完全抑制能力，因此本振信号的噪声基底对双平衡混频器没有影

响，即对于双平衡混频器来说

So
nLO(f) = 4kT (4rg1)G2 (9-60)
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4. 混频器的噪声因子

如果负载引入的噪声用一个等效热电阻RL来表示，则单平衡混频器的单边带噪声因子为：

FSSB =
α

c2
+

(γ3 + rg3gm3)gm3α + 2γ1G + (RLO + 2rg1)G2 + 1
RL

c2g2
m3RS

(9-61)

而双平衡混频器的单边带噪声因子为：

FSSB =
α

c2
+

2(γ3 + rg3gm3)gm3α + 4γ1G + 4rg1G2 + 1
RL

c2g2
m3RS

(9-62)

如果在混频器输入端插入一个带通滤波器来滤除输入信号带之外的噪声，则上述两式中的α/c2项将变为1。

对比单平衡混频器和双平衡混频器的噪声因子，可以发现：如果忽略本振信号噪声基底的贡献，则双

平衡混频器的功耗是单平衡混频器的两倍，而噪声因子比单平衡混频器还高。

如果把开关对看成是理想开关，则α = 1、c = 2/π、G → 0、G2 → 0，则这时单平衡和双平衡混频器
的单边带噪声因子近似为；

FSSB =
π2

4
[1 +

(γ3 + rg3gm3)gm3 + 1
RL

g2
m3RS

] (9-63)

FSSB =
π2

4
[1 +

2(γ3 + rg3gm3)gm3 + 1
RL

g2
m3RS

] (9-64)

在混频器的初步设计阶段，可以用以上两式初步估计混频器的噪声因子（噪声系数）。

5. 1
f噪声

以上的分析都忽略了 1
f噪声的贡献，当混频器的中频频率较高时，

1
f噪声的影响通常可以忽略。但在零

中频接收机中，混频器的输出有用信号频率较低，因此 1
f噪声对零中频接收机性能具有很重要的影响。

驱动级产生的 1
f噪声与本振信号混频，输出噪声成分位于本振信号的奇次谐波处，因此在低频处不会

产生噪声贡献。但当混频器开关对中的晶体管存在不匹配时，驱动级产生的 1
f噪声还是会泄漏到输出，产

生低频噪声成分。因此设计一个应用于零中频接收机的混频器时，匹配是版图设计时非常重要的考虑因

素。

开关对也会产生 1
f噪声，如果将开关对中的晶体管产生的

1
f噪声等效为串联在开关管栅极的时不变噪声

电压源，它对混频器输出噪声的贡献可以用式9-54来计算。由于G(t)是周期为TLO/2的周期函数，因此开关
对的 1

f噪声对输出端的贡献仅存在于本振信号的偶次谐波处（直流、2fLO、4fLO等），开关对的
1
f噪声在

输出端产生的噪声功率谱密度可以用式9-55来计算。

6. 噪声分析的高频考虑

在上面的分析中，我们都忽略了各节点寄生电容的影响，实际上，节点寄生电容（特别是开关对共源

节点的寄生电容）对混频器性能具有很大的影响。为了说明这一点，我们来考虑本振输入端噪声在混频器

输出端产生噪声贡献的另一种机制。在前面，只有当开关对是非理想开关，开关对中的晶体管存在同时导

通间隔时（∆ > 0），本振输入端噪声才会对混频器输出端产生噪声贡献。当开关对是理想开关时，本振
输入端噪声都不会对混频器输出端产生噪声贡献。

但实际上，即使开关对是理想开关，本振输入端噪声也会对混频器输出端产生噪声贡献，这是通过

一种非直接噪声机制来实现的。图9-17给出了单平衡混频器的电路图。 其中，驱动级产生电流I，开关

对M1、M2的共源节点存在一个寄生电容CP，驱动开关管M1、M2的本振信号是理想方波信号。本振输入

端的噪声用串联在开关对栅极的电压源V 2
n来表示，VS是开关对共源节点的电压。

如果V 2
n = 0，由于开关是理想的，晶体管的导通和截止是瞬间发生的，因此开关对共源节点的电压

是一个不随时间变化的恒电压。当V 2
n 6= 0时，在某一个半周期内，晶体管M1导通，M1相当于一个源极跟

随器，对电容CP充电，使得共源节点电压升高，充电时间常数为CP/gm1，gm1是M1的跨导。该时间常数
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图图图 9-17 考虑开关对共源节点寄生电容的单平衡混频器电路图

一般远小于本振信号周期，如图9-18中交流信号VS波形所示。 当充电结束时，VS = Vn。在另一个半周期

内，晶体管M1截止，M2导通，M2相当于源极跟随器，由于M2栅极仅接了方波信号，它将对共源节点电压

进行放电，使共源节点电压下降。充电和放电过程会在共源节点引入噪声电流成分iCP，如图9-18中的波
形iCP所示。由图中可以看出，该电流成分以fLO为周期，并且直流值为0。在频域上，它将在本振信号的偶
次谐波处（包括直流）产生噪声。当混频器的输出频率很低（如应用于零中频接收机的混频器），该机制

引入的噪声将对接收机性能产生很大影响。

如果混频器的本振信号为正弦型信号，非直接噪声机制仍然会起作用，只是这时开关对的栅极信号为

全波整流的正弦波与噪声电压V 2
n的叠加，如图9-19所示。 这时共源节点的电压波形将为这两个电压源所引

起的充放电过程的叠加，如图9-20所示。由于共源节点波动幅度增加，因此噪声电流成分iCP也增加，这种

机制引入的噪声也会增加。

共源节点波动的幅度与本振信号的幅度有关，当本振信号幅度很大时，共源节点波动幅度很大，对节

点寄生电容充放电的瞬时电流也会很大，从而在混频器输出端产生很多强度很高的毛刺；另外，如前面所

述，当本振信号VLO接近零时，开关对中的晶体管同时导通，但由于共源节点电压波动，开关对中的晶体

管可能会临时离开饱和区，影响混频器的性能。考虑到这一点，本振信号的幅度也并不是越大越好。

考虑到节点寄生电容后，仅当本振信号的最高频率小于如下的值时，忽略节点寄生电容的分析方法引

入的误差才可以忽略：

fLOmax = ε1
IB

2πCP[VO
2 − (Vgs1 − Vgs0)]

(9-65)

其中，ε是一个常数，约为0.2～0.3；Vgs1、Vgs0是VLO最高和等于0时M1的低频栅源电压。

7. 噪声优化

混频器输出端的噪声主要是由驱动级产生的热噪声、开关对产生的热噪声和 1
f噪声、负载噪声引起

的。驱动级是一个共源放大器，因此可以采用与低噪声放大器相同的噪声优化方法来优化驱动级中晶体管

的尺寸和偏置，使得驱动级产生的热噪声尽可能低。

在开关对的设计上，由图9-13、9-14和图9-16可以看出，增加偏置电流会增加开关对的热噪声和 1
f噪声

的贡献，但却可以减小驱动级热噪声的贡献，而且会降低混频器的转换增益；而增加本振信号幅度（如果

本振缓冲器的功耗一定，相当于降低开关管的尺寸）会降低开关对的热噪声和 1
f噪声的贡献，但却会增加

驱动级热噪声的贡献，同时会使混频器的转换增益增加。在混频器的设计中必须进行折衷考虑。
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图图图 9-18 开关对共源节点电压VS和寄生电容充放电电流iCP和输出电流iO的波形

如果开关对噪声（包括热噪声和 1
f噪声）是限制混频器噪声性能的主要因素，那么可以在不影响驱动

级偏置电流的情况下减小流过开关对的偏置电流来减小混频器的噪声因子（噪声系数）。这可以通过在开

关对的源极注入一个固定的偏置电流来实现，如图9-21所示。 如同前面所说，这样还可以增加混频器的转
换增益，但会增加驱动级热噪声的贡献，而且偏置电流IP本身会引入噪声，这些反过来增加了混频器的噪

声因子（噪声系数）。

§9.3.4 线性度

当混频器的负载是线性负载时，混频器的线性度与驱动级和开关对有关。由于开关对的状态是一个周

期性稳态过程，因此分析它的线性度是非常复杂的。本小节将仅针对三阶交调点和二阶交调点进行定性说

明。由于双平衡混频器是由两个单平衡混频器以差分结构构成的，双平衡混频器的输入功率在两个单平衡

混频器之间平分，因此双平衡混频器的线性度性能比单平衡混频器高3dB。下面仅针对单平衡混频器进行
说明。

对于单平衡混频器来说，驱动级是一个共源放大器，因此可以直接引用“低噪声放大器”一章中的结

果来得到驱动级的三阶交调积和二阶交调积。驱动级的线性度限制了混频器最高能达到的线性度性能。

当驱动级是一个理想的电压-电流线性变换器时，混频器的线性度也会受到开关对引入的交调的限制。
研究发现，当本振信号频率较低，可以忽略电路中的节点寄生电容时，开关对引入的三阶交调积与本振信

号过零处的斜率成反比，随本振信号幅度的增加而减小，因此当开关对可近似作为理想开关时，可以忽略

开关对引入的三阶交调积的贡献；而当本振信号频率较高时，开关对共源节点的寄生电容会严重恶化混频

器的三阶交调性能，共源节点的寄生电容越大，三阶交调积越高，而且与低频情况下不同，高频下开关对

引入的三阶交调积与本振信号幅度之间不是单调关系，本振信号幅度较小时，本振信号幅度增加，开关对

引入的三阶交调积会减小；而当本振信号幅度增加到一定程度后，开关对引入的三阶交调积反而会随着本
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图图图 9-19 本振信号为正弦型信号时开关对的输入端电压为整流波形和噪声电压的叠加
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图图图 9-20 开关对共源节点的电压波形

振信号幅度的增加而增加，因此存在一个优化的本振信号幅度，可以最大程度地减小开关对引入的三阶交

调积。

无论是高频下还是低频下，混频器的三阶交调积近似是驱动级的三阶交调积和开关对引入的三阶交调

积之和。因此为了提高混频器的三阶交调点，就要提高驱动级的线性度，这可以采用源简并技术、AB类工
作的驱动级技术、分段线性近似技术等，相关的内容我们将在下一小节进行介绍；为了减小开关对引入的

三阶交调积，应对本振信号幅度和开关对尺寸进行优化，选择使三阶交调积最小的本振信号幅度和开关对

尺寸。

在零中频接收机中，混频器的二阶交调点也是一个很重要的参数。在混频器中，存在多种机制产生二

阶交调积，由于分析的复杂性，我们仅对它们进行定性描述，对定量描述感兴趣的读者请参考本章后面的

文献。自混频是混频器中产生二阶交调积成分的一种机制，它是由于在射频信号输入端和本振信号输入端

之间存在寄生耦合通道，射频信号可以耦合到本振信号输入端。如果开关对是非理想开关，在一定的时间

间隔内（∆），开关对中的两个晶体管同时导通，混频器相当于一个乘法器，耦合到本振信号输入端的射
频信号与从驱动级来的射频信号相乘，产生二阶交调成分，使得混频器的输出中包含有一个基带电流成

分。这种机制与本振信号幅度和射频输入端与本振输入端之间的隔离度有关，可以通过增加本振信号幅
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图图图 9-21 通过减小流过开关对的电流来减小混频器的噪声系数

度、提高射频输入端与本振输入端之间的隔离度来减弱自混频产生的二阶交调成分。

混频器产生二阶交调积的第二种机制是由两个因素引起的：驱动级的二阶非线性和开关对中晶体管的

不匹配。在单平衡混频器中，由于驱动级存在二阶非线性，驱动级的输出电流中将包含有低频二阶交调成

分，如果本振信号的两个半周期是不对称的，开关对将产生占空比失真（Duty-Cycle Distortion)，使得驱
动级输出电流中的二阶交调成分不经过混频过程而直接泄漏到混频器输出，产生二阶交调积。双平衡混频

器虽然在理论上可以消除由于占空比失真产生的泄漏，但开关对中晶体管的不匹配仍然会使得驱动级产生

的低频二阶交调成分泄漏到混频器输出。因此提高驱动级的二阶非线性和改善开关对中晶体管的匹配程度

可以减小这种机制产生的二阶交调积，也可以将驱动级产生的信号电流通过交流耦合的办法送到开关对来

减小二阶交调积的泄漏

混频器产生二阶交调积的第三种机制是开关对的非线性，这种机制与开关对共源节点的寄生电容有直

接关系。对该电流充放电会在共源节点引入二阶交调积，然后由于开关对中晶体管的不匹配，二阶交调积

泄漏到输出。因此减小共源节点的寄生电容可以减小这种机制引入的二阶交调积（实际上，它也可以减小

第二种机制引入的二阶交调积，因为高频下开关对中晶体管不匹配造成的泄漏增益也与共源节点的寄生电

容有关）。第三种机制是混频器混频过程中引入的，因此是混频器的本征效应，理论上没有办法完全消

除，而前两种机制不是混频器的本征效应引入的，理论上可以完全消除这两种机制引入的二阶非线性。

§9.3.5 提高线性度的技术

由于混频器的线性度主要与驱动级和开关对有关，因此改善混频器的线性度应从提高驱动级的线性度

和提高开关对的线性度两方面着手进行考虑。驱动级实际上是一个高频V–I变换电路，可以通过以下技术来
提高驱动级的线性度：源简并技术、AB类工作的驱动级技术、分段线性近似技术。而提高开关对的线性度
除了对本振信号幅度和开关对中的晶体管尺寸进行优化外，还可以采用在开关对共源节点并联一个电感的

方法来降低共源节点寄生电容充放电所引入的非线性。最近还提出了一种通过三阶交调积补偿来提高线性

度的技术。

1. 源简并技术

这种技术通过在驱动级晶体管的源极串联一个无源元件形成串联反馈来提高驱动级的线性度，图9-
22给出了单平衡混频器和双平衡混频器的驱动级引入源简并元件ZE之后的电路图。 源简并元件ZE可以是

电感、电容或者电阻。电阻作源简并元件会引入热噪声，而且电阻本身会产生压降；电容和电感作源简并

元件并不会引入额外的噪声，而且对高频谐波成分和交调成分具有一定的抑制作用。考虑到电容作源简并
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图图图 9-22 采用源简并技术提高混频器的线性度

元件还需要在驱动级中插入额外的直流通路，而且会在晶体管栅极产生一个负阻，使得驱动级不稳定，因

此通常用电感作源简并元件。同低噪声放大器一样，源简并技术会降低驱动级的跨导和混频器的转换增

益。由于电感的阻抗随频率的升高而增大，因此使用电感作源简并元件的驱动级的跨导是随着频率的升高

而减小的，如果混频器采用高边带混频（本振信号频率高于射频信号频率），射频信号比镜像带的噪声具

有更大的转换增益，而且源简并电感可以衰减高频噪声，因此可以改善混频器的噪声性能。而如果混频器

采用低边带混频（本振信号频率低于射频信号频率），镜像带的噪声具有比射频信号更大的转换增益，因

此会恶化混频器的噪声性能。所以，对于采用源简并电感的混频器来说，采用高边带混频可以得到更好的

噪声性能，这是进行系统设计时要考虑的一个因素。

2. AB类工作的驱动级

AB类工作的驱动级偏置于AB类工作模式，驱动级的偏置电流小于平均输出电流，因此在一个周期的
一部分时间内，驱动级的晶体管处于截止状态，如图9-23 所示。 在高输入功率时使晶体管工作于AB类模
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图图图 9-23 AB类工作的驱动级的输出电流波形

式，可以减小偏置电流，减小负载上的直流压降，避免混频器过早因电压受限而使增益受到压缩，因此可

以提高混频器的1dB压缩点。但该技术不能改善混频器的三阶交调性能（三阶交调性能是由电路的弱非线
性决定的），而且驱动器中的晶体管截止会产生大量的谐波，使得混频器输出信号中包含有大量的毛刺成
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分，因此该类混频器输出端必须有滤波网络来滤除毛刺成分。

3. 分段线性近似技术

分段线性近似利用了以下原理来提高线性度：任何一个系统在一个足够小的范围内都是线性的，因此

可以用几个子系统来组成一个完整的系统，每一个子系统在一段范围内是线性的，而且在每一段范围内，

整个系统中仅有一个子系统在工作，其它的子系统都不工作，这样的子系统组合起来后就具有较大的线性

范围。

图9-24给出了应用这种技术的混频器驱动级。 三个跨导器在以VB、0、−VB为中心的输入电压范围内

BI

inv
BV BV−

BI BI

图图图 9-24 采用分段线性近似技术的驱动级电路图

具有常数跨导。如果输入电压接近0，则中心的跨导器提供绝大多数电流，总跨导近似为一个常数；当输
入电压增加到一定程度时，左边的跨导器开始起主要作用，在以VB为中心的一小段输入电压范围内，左边

的跨导也近似是一个常数；当输入电压减小到一定程度时，右边的跨导器提供绝大多数电流，在以−VB为

中心的一小段输入电压范围内，右边的跨导近似为常数。因此，通过合理设计偏置电压VB，可以使得每一

个跨导器仅在一小段输入电压范围内提供绝大多数电流。该驱动级的总跨导是三个跨导之和，如图9-25所
示。 通过合理设计，可以使得总跨导在很大的输入电压范围内保持为常数，提高了驱动级的线性度。如果

mg

invBV− BV

图图图 9-25 采用分段线性近似的驱动级跨导

还需要扩大线性范围或进一步提高线性度，可以采用更多的跨导级并联，但功耗也会成倍增加。这是采用

这种技术来提高线性度的一个缺点。

4. 开关对共源节点谐振

开关对引入的三阶交调积和二阶交调积与开关对共源节点的寄生电容有很大关系。为了减小开关对共

源节点处寄生电容对三阶交调点的影响，可以在共源节点并联一个电感到地（如图9-26所示）。 该电感与
共源节点寄生电容在2fLO处谐振，使得开关对的共源节点在2fLO频率处呈现为一个低阻抗，补充共源节点

寄生电容充放电所需要的电流，减小开关对引入的三阶交调积和二阶交调积。
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图图图 9-26 开关对共源节点加入谐振电路来消除寄生电容的影响

5. 三阶交调积消除技术

这种技术能提高混频器的三阶交调性能，同时对输入1dB压缩点有少量影响。它的基本思想是在主混
频器的基础上再增加一个子混频器，它们的三阶交调积具有相同的幅度和180度的相位差，叠加后可以互相
抵消，因此可以提高混频器的三阶交调性能。下面我们用双极型电路来说明该技术的实现过程。对于采用

电阻发射极简并的双极型驱动级来说，输出电流中的三阶交调积成分与基频成分的比值近似具有下面的关

系：
iIM3

iF
∝ v2

i

(I0RE)3
(9-66)

其中，vi为输入电压幅度，I0是差分对的尾电流源，RE是发射极简并电阻。因此只要尾电流源与发射极

简并电阻的乘积保持不变，三阶交调成分与基频成分的比值就不会改变。考虑到这一点后就可以实现如

图9-27所示的采用三阶交调积消除技术的混频器。 它由主、从两个双平衡混频器构成，驱动级都采用了电
阻发射极简并技术。为了减小电阻上的压降，将发射极简并电阻并联在差分对的发射极节点之间，而尾

电流源分为两半，分别连接在发射极简并电阻的两边。通过将从混频器的发射极简并电阻设置为主混频

器发射极简并电阻的n倍（n > 1），可以使得从混频器产生的基频成分降为主混频器的1/n，当n比较大

时（如n = 10），整个混频器的基频成分近似等于主混频器的基频成分，这样从混频器的加入就不会影响
整个混频器的转换增益。而对于三阶交调积来说，如果将从混频器的偏置电流设置为主混频器偏置电流

的n−4/3倍，两个驱动级的输出电流中就将具有幅度相同的三阶交调成分。再通过将送入开关对的电流交

换方向，主混频器输出电流中的三阶交调成分与从混频器输出电流中的三阶交调成分就具有相同的幅度

和180◦的相位差，它们互相抵消，降低了整个混频器的三阶交调积成分。

这种技术可以极大地提高混频器的三阶交调性能，但从混频器的加入会增加混频器的功耗和噪声。

§9.3.6 输出负载

混频器可以采取三种负载形式：电阻作负载、晶体管作负载和LC并联谐振电路作负载，如图9-28所
示。 电阻作负载比较简单，它不会引入非线性，而且具有很宽的带宽，是混频器中最常用的负载形式，

但电阻上会引入直流压降，为了不使开关对和驱动级中的晶体管离开饱和区，电阻的阻值不能太大，

这会限制混频器的转换增益，而且这种负载不具有滤波特性，因此不能衰减混频过程中产生的毛刺以

及LO-IF、RF-IF馈通成分。在下变频器中，为了衰减除中频外的其它频率成分，可以用一个电容与电阻并
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图图图 9-27 三阶交调积消除技术
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图图图 9-28 采用三种不同输出负载的混频器

联组成一个低通滤波网络来滤除高频成分，如图9-29(a)所示。 在下变频器或者上变频器中，还可以在混频
器的两输出端之间加入LC串联电路来衰减泄漏到输出端的本振信号、输入信号以及混频过程中产生的另

外一个边带，LC电路的谐振频率应调节到本振频率或者输入信号频率或另一个边带频率，如图9-29(b) 所
示。

MOS晶体管也可以用作混频器的负载。工作于线性区的MOS管本身就是一个非线性电阻，因此可用
工作于线性区的PMOS管作混频器的负载。为了避免MOS晶体管因短沟道效应而引入额外的非线性，这种
晶体管的沟道长度一般较长，但即便如此，沟道长度调制效应仍然会引入较大的非线性，影响混频器的线

性度。MOS晶体管还可以以电流源的形式作混频器的负载，为了稳定输出共模电平，保证开关对和驱动级
中的晶体管工作于饱和区，这种电路还需要一个输出共模控制电路，常用的输出共模控制电路如图9-30所
示。 混频器的负载阻抗为PMOS晶体管的输出阻抗和共模反馈电阻RP的并联。同样为了避免短沟道效应和

降低沟道长度调制效应，负载晶体管的沟道长度都较长。两种结构相比，（a）结构比较简单，它通过局部
共模反馈来控制输出共模电平，但PMOS晶体管的漏源电压之间存在较大压降（VGSp = VTp + Vovp），可

能会影响混频器的1dB压缩点；（b）结构中PMOS晶体管的漏源电压可以仅等于过驱动电压（Vov），压
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图图图 9-29 具有滤波功能的电阻负载型混频器
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图图图 9-30 晶体管作负载时混频器的输出共模控制电路

降较小，但共模反馈环路中需要一个运算放大器。

采用MOS晶体管作负载，可以在保证开关对和驱动级中的晶体管工作于饱和区的情况下提供较大的转
换增益。为了抑制输出频谱中不需要的频率成分，仍然可以采取上面提到的并联电容构成低通滤波网络或

者输出端之间串联LC谐振电路的办法。

同低噪声放大器一样，LC并联谐振电路也可以作为混频器的负载。谐振网络本身是线性的，不消耗直

流压降，而谐振时可以提供较高的阻抗，因此可以提供较高的转换增益，混频器的线性度也不会受到输出

负载的影响。由于谐振网络本身具有滤波特性，这种混频器可以滤除输出频谱中的毛刺成分以及本振和射

频馈通信号。但在下变频器中，输出中频频率较低，需要的电感量较大，片上很难集成，因此只能采用片

外电感元件（即开漏极输出），增加了系统成本。在上变频器中，输出射频频率较高，采用LC谐振负载所

需的电感量小，很易集成，因此上变频器适宜于采用LC并联谐振电路作负载。

§9.3.7 射频输入端接口电路

对于下变频器来说，同本振信号进行混频的是射频信号，因此需要考虑射频输入端的阻抗匹配问题。

如果混频器同接收机中的其它模块集成在同一个芯片上，那么阻抗匹配问题就比较简单，混频器射频输入

端仅给低噪声放大器引入电容性负载，在设计低噪声放大器时将该电容性负载考虑在内就可以了。但对于

单片实现的混频器来说，射频输入端必须匹配到某一个特定的阻抗（一般为50Ω）。下面介绍几种常用的
阻抗匹配技术。
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同低噪声放大器一样，混频器的驱动级也可以采用电感源简并和在栅极串联电感谐振的办法来达到阻

抗匹配的要求，如图9-31所示。 该驱动级可以采用与低噪声放大器相同的设计方法来进行优化。由于串联

Balun
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图图图 9-31 采用电感源简并技术的混频器驱动级

谐振可以提供电压增益，因此这种驱动级可以提供较大的跨导和较低的噪声系数。但由于它需要多个电感

元件，占用的芯片面积会较大。

混频器的驱动级还可以采用共栅结构来实现阻抗匹配，如图9-32所示。 通过设置共栅晶体管的跨导等
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图图图 9-32 采用共栅结构的混频器驱动级

于20mS（单平衡混频器）或40mS（双平衡混频器），就可以实现50Ω的宽带输入阻抗。考虑到信号源内
阻，这种驱动级的有效转换跨导为10mS（单平衡混频器）或20mS（双平衡混频器）。这种驱动级会引入
较大的噪声电流，但考虑到混频器的输出噪声主要是由开关对在混频过程中贡献的，驱动级的噪声较大对

混频器的整体噪声性能影响并不大；再加之这种结构不需要无源元件就实现了阻抗匹配，因此在单片集成

的混频器中，共栅结构的驱动级得到了广泛的应用。

在射频接口上，单平衡混频器采用单端输入，而双平衡混频器采用差分输入，因此当驱动混频器的信

号（低噪声放大器输出或者射频信号源）是单端形式时，双平衡混频器还需要一个单端-差分转换电路。当
对对称性要求不高时，将双平衡混频器的一个输入端通过电容接地，也可以实现单端输入操作。另一种办

法是采用单端输入的双平衡混频器。这种混频器如图9-33所示。 共栅晶体管M1和共源晶体管M3的跨导都

设计为相同值，因此当信号以电压形式加到A端时，驱动级的输出信号电流i1和i2具有相同的幅度和180度
的相位差，这样就完成了单端-差分转换功能。共栅晶体管M1还提供输入阻抗匹配功能。因此该驱动级完

成了阻抗匹配、单端电压- 差分电流转换等功能。为了保证两个支路的混频器特性也一致，流过两个支路的
直流电流也应该相同，这可以通过调节偏置电流IB和共栅晶体管的偏置电压VB来实现。
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图图图 9-33 单端输入的双平衡混频器

§9.3.8 本振输入端接口电路

本振信号幅度对混频器的转换增益、线性度和噪声系数等性能都有很大的影响，驱动混频器开关对的

本振信号应具有足够的电压摆幅，使得开关对可以近似作为一个理想开关。但本振信号幅度过大，由于对

开关对共源节点的寄生电容充放电，充放电电流可能出现尖峰脉冲，而且开关对中的晶体管可能还会瞬间

离开饱和区，反而降低了混频器的性能。对于MOS开关对来说，本振信号电压幅度在100mV～300mV之间
是比较合适的范围。考虑到射频信号的50Ω匹配要求，当片上没有集成本振缓冲电路时，外部驱动电路需
要消耗10mA的电流才能提供这么强的信号。即使是片上集成了本地振荡器，本振信号幅度也足够大，消
除本地振荡器和混频器之间的交互式耦合影响也需要一个缓冲器进行隔离。因此，混频器一般同时集成了

本振缓冲电路。图9-34给出了一种常用的本振信号缓冲电路，它是采用LC并联谐振电路作负载的共源放大

器，开关对的栅电容已经被吸收到LC谐振负载中了，开关对的尺寸和对本振信号幅度的要求决定了本振缓

冲器的功耗。

DDV

+
LO

v

outv

CL C L

−
LO

v

图图图 9-34 本振缓冲器

为了避免反射信号对本地振荡器造成干扰，本振缓冲器的输入也需要提供50Ω阻抗，一般采用简单的
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§9.3 电流换向有源混频器

栅极与地之间并联50Ω电阻的办法来实现。如果本振信号源是单端信号，本振缓冲器输入端还需要一个单
端–差分转换电路。

§9.3.9 设计考虑

设计一个混频器时，可以先假设开关对是理想开关，开关对的转换增益为2/π，根据混频器对转换增

益、噪声系数和线性度的要求换算出对驱动级的噪声系数、跨导以及线性度的要求，然后可以采用等高线

设计法来设计混频器的驱动级和混频器的负载。在驱动级和负载都确定的情况下，通过仿真来确定最优的

开关对晶体管尺寸、偏置以及本振信号幅度。在这个过程中，开关对晶体管的偏置电压要设置合适，避免

驱动级中的晶体管工作时离开饱和区。混频器偏置电流和负载阻抗也不能太大，避免开关对中的晶体管导

通时离开饱和区。

§9.3.10 应用于零中频接收机的混频器设计

零中频接收机的性能对直流失调很敏感，因此在设计应用于零中频接收机的混频器时， 1
f噪声和二阶

交调是需要特别考虑的因素。前面已经分析过 1
f 噪声和二阶交调在混频器输出产生低频成分的机制。可以

看出，它们都与开关对与理想开关的近似程度、开关对中晶体管的匹配程度以及开关对共源节点的寄生电

容大小有关。设计时可以通过本振信号幅度和开关管尺寸优化、对称性版图设计（共心型设计）和优化寄

生电容的版图设计等措施来减小 1
f噪声和二阶交调引入的低频失调。另外，目前还提出了一些技术来改进

混频器的 1
f噪声和二阶交调性能。

在前面的噪声分析中我们注意到，当开关对中的晶体管同时导通时，开关对晶体管的 1
f噪声会在输出

产生低频成分。虽然通过提高本振信号幅度可以减小该低频成分。但由于开关对共源节点寄生电容的影

响，开关对晶体管的 1
f噪声又会通过非直接机制在输出产生低频成分。减小该低频成分的另一种办法是注

意到|G|2与偏置电流成反比关系（图9-16），因此减小开关对流过的偏置电流也可以减小该噪声成分。实现
这种方案的一个办法是在开关对的源极注入一个固定大小的偏置电流（图9-21），但偏置电流源会引入额
外的白噪声，而且开关对中晶体管的偏置电流减小会增加驱动级看到的开关对源阻抗，增强共源节点寄生

电容的影响。另一种办法也是在共源节点注入一个电流，但该电流是动态的，仅当开关对中的晶体管接近

同时导通时，该电流才开始注入共源节点，这样就避免了在共源节点注入固定偏置电流所遇到的问题。实

现这种方案的电路如图9-35所示。 晶体管Mp1、Mp2 控制着偏置电流ID何时注入共源节点。当开关对中的

晶体管接近同时导通时，共源节点的电压达到最低值（图9-20），晶体管Mp1、Mp2导通，ID电流注入共源

节点；而当开关对中的晶体管没有同时导通时，共源节点电压升高，晶体管Mp1、Mp2截止，没有电流注入

共源节点。实验表明，这种技术可以极大降低混频器的 1
f噪声，而对白噪声性能却近似没有影响。

注意到混频器的二阶交调性能与开关对共源节点的寄生电容有很大关系，对该寄生电容充放电的瞬态

电流调制偏置电流，使共源节点电压在信号频率处产生边带，该信号与本振频率混频后转移到基带，对混

频器输出贡献直流失调。为了减小直流失调的影响，可以在共源节点串联一个电感，它可以吸收对寄生电

容进行充放电的电流，减小寄生电容充放电电流对混频过程的干扰。图9-36给出了一个具有很高二阶交调
性能的混频器的电路图。 电感Lsw吸收对寄生电容充放电的电流，而电容CFAT是考虑到混频器中的两组开

关对可能存在不相关的随机性失调电压而引入的，它可以使得两组开关对之间没有耦合。引入电容后，

通过电感的电流可以流过电容，避免了失调电压进入开关对而产生二阶交调积成分。基于同样的原理，

该LC滤波器还可以减小开关对因高频效应而引入的白噪声和 1
f噪声，降低混频器的噪声系数。该混频器的

驱动级采用了伪差分对结构，与全差分对结构相比，伪差分对结构具有较高的三阶交调性能，但二阶交调

性能较差。为了同时使该混频器有较高的三阶交调性能和二阶交调性能，可以使得驱动级的源简并阻抗

在低频下具有较高的阻抗而高频下具有较低的阻抗。这是通过晶体管Mdeg和电容Cdeg并联来实现的。低频

下，源简并阻抗为晶体管Mdeg的输出阻抗，具有较高的值；而在高频下，源简并阻抗为电容阻抗，具有较

低的值。

该混频器的输出采用长沟PMOS电流源作负载，它具有较低的 1
f噪声，运算放大器控制着PMOS晶体

管的栅极，稳定混频器的输出共模电平，混频器的输出共模电平通过两个电阻Rload取出。混频器的负载

为PMOS晶体管的输出阻抗与Rload的并联。电容Cload与混频器的负载组成低通滤波网络，滤除除中频外的
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图图图 9-35 噪声消除技术

其它频率成分。该混频器采用1.8V的电源电压，消耗了4mA电流。采用3dBm的本振输入信号进行测试，
结果表明该混频器的转换增益为16dB，输入二阶交调点大于78dBm，带内三阶交调点约为9dBm，带外三
阶交调点约为10dBm，输入噪声电压约为4nV/

√
Hz。

§9.4 其它类型的混频器

上面介绍的有源混频器是无线收发机模拟前端中最常采用的混频器结构，但还有一些其它的混频器结

构在实际中也常用到，下面对它们进行介绍。

电位混频器采用线性区工作的MOS晶体管作为混频元件，射频信号加到晶体管的栅极，通过选择合适
的偏置电压，可以使得晶体管工作于线性区。线性区工作的MOS管等效于一个电阻，流过它的电流与加在
栅极的射频信号近似成正比。如果本振信号从晶体管源极加入，则可以实现本振信号和射频信号的乘积，

实现混频功能。图9-37给出了采用这种思想实现的混频器。

§9.4.1 电位混频器

[ht] 晶体管M1～M4工作于线性区，差分射频信号加到四个晶体管的栅极，而差分本振信号从晶体管

的源极注入。采用长沟道晶体管工作于线性区的I − V方程，可以推导出：

I+ − I− = (I1 − I4)− (I2 − I3) = kn
W

L
(V +

RF − V −
RF)(V +

LO − V −
LO) (9-67)

四晶体管组合结构的输出电流是射频信号和本振信号的乘积，该输出电流中的低频成分（有用的差频成

分）经反馈电阻后转换为电压信号，而高频成分则被接地的电容CFAT 衰减掉了，因此运算放大器仅需具有

足够的带宽处理低频信号。
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图图图 9-36 改善二阶线性度性能的混频器
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图图图 9-37 电位混频器

混频晶体管的栅极瞬时电压为直流偏置电压VRF,DC和射频信号电压VRF,ACm(t)之和，而源极的瞬时电
压为本振偏置电压VLO,DC和本振信号VLO,ACm(t) 之和，输出端电压因电容CFAT的衰减作用，不含有高频

成分，仅为本振偏置电压VLO,DC，m(t)为正弦型函数。为了使晶体管工作于线性区，必须满足MOS晶体管
的导通条件和线性区工作条件：

VRF,DC − VRF,AC − VT > VLO,DC (9-68)

VLO,AC < VRF,DC − VRF,AC − VLO,DC − VT (9-69)

即射频输入端偏置电压和本振输入端偏置电压需要满足如下条件才能保证晶体管工作于线性区：

VRF,DC − VLO,DC > VLO,AC + VRF,AC + VT (9-70)

电位混频器因采用线性区工作的MOS晶体管作混频元件，具有很高的线性度（～40dBm IIP3）。但
由于线性区工作的MOS晶体管会产生很大的电阻性热噪声，噪声系数也很大（～30dB）。因此这种混频器
的动态范围同上面介绍的有源混频器的动态范围近似相同。
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§9.4.2 无源混频器

前面介绍的混频器都先将输入电压信号转换为电流信号，然后再与本振信号进行混频。而无源混

频器避免了V − I转换，直接将输入电压信号与本振信号在电压域进行混频。常用的无源混频器的电路

如图9-38所示，它也是一种双平衡混频器。 输入电压信号vRF直接加到混频开关管M1～M4的源漏极中

2
SR

sv

2
SR

LO

LO

LO

LO

1M 2M

3M 4M

IF

图图图 9-38 无源混频器

的一端，而输出信号vIF从开关管的另一端取出。如果M1～M4可以作为理想开关，在本振信号的某半

个周期内，M1、M4导通，M2、M3截止，vIF = vRF；而在另一个半周期内，M2、M3导通，M1、M4截

止，vIF = −vRF。因此无源混频器的混频过程相当于输入信号vRF与被本振信号vLO控制的单位幅度方波信

号的乘积，这一点同有源混频器的混频过程是相同的，输出频谱中包含着输入信号与本振信号奇次谐波的

混频成分，无源混频器的理想转换增益为2/π。

但实际上，同有源混频器一样，开关的非理想效应会引入额外的损失。假设无源混频器的输入阻抗

为Zin，输出阻抗为Zout，当开关是近似理想开关时，输入阻抗和输出阻抗是近似相等的。那么无源混频器

的混频过程可以换一种方式解释：射频电压信号加入到混频器的输入端，因输入阻抗的存在，它先转换为

一个电流信号，然后与本振信号控制的开关管混频，得到输出电流成分，再由于输出阻抗的存在，输出电

流成分再转换为电压信号，由于输入阻抗和输出阻抗近似相等，因此无源混频器的转换增益仅为开关对引

入的损耗。这种混频过程同直流偏置电流IB = 0时双平衡有源混频器的混频过程完全相同，因此可以借助
有源混频器的分析过程来加深对无源混频器混频性能的理解。

无源混频器不需要直流偏置，它的线性度仅由开关对引入的非线性决定，因此可以在较低的功耗下得

到很高的线性度。为了使得开关对近似为理想开关，本振信号应具有足够的幅度，本振信号的偏置应使晶

体管工作于导通与截止的临界点上，开关管的尺寸应根据功耗和混频性能进行优化。无源混频器的输入阻

抗和输出阻抗不易控制，很难实现输入阻抗匹配和输出阻抗匹配，因此这种混频器较少以单片的形式实

现，它一般都应用于集成无线收发机中，简化了阻抗匹配问题。在这种应用中，混频器的输出一般为电容

性负载，它与开关对的输出阻抗构成了一个一阶低通滤波网络，可以衰减输出频谱中的高频成分。

§9.4.3 亚采样混频器

除了利用元件的非线性特性来实现混频外，还可以利用采样过程来完成下变频操作。根据Nyquist带通
采样定理，只要采样频率大于信号带宽的两倍，那么采样过程不会造成信息损失。由于射频信号的带宽通

常较窄，因此可以用一个远低于射频载波频率的低频采样脉冲（采样率大于信号带宽的两倍）对射频信号

进行采样，重建后就可以无失真地恢复出低频信息，从而实现下变频操作。图9-39对此进行了说明。 通过
在黑点所示时刻进行采样，信号频谱可以无失真的搬移采样频率的整数倍，需要的中频信号频率为射频频

率与采样频率某一整数倍的差值，通过重建（带通滤波取出中频频带）就可以得到下变频后的信息。实现

这一过程的采样-保持电路就是一个亚采样混频器。
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图图图 9-39 亚采样混频过程

图9-40给出了一个亚采样混频器的电路图。在采样阶段，晶体管M1～M5导通，晶体管M6、M7截止，

射频输入信号被采样，运算放大器的输入端电压为共模电压VCM和输入信号之和。由于M6、M7截止，运算

放大器工作于开环模式，采样带宽由采样开关的寄生阻抗和寄生容抗所形成的RC时间常数决定，可以得到

很宽的采样带宽。
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图图图 9-40 亚采样混频器

在保持阶段，晶体管M1～M5截止，M6、M7导通，形成一个反馈放大器，它的稳定时间只需要相对于

采样周期来说很快就可以了，运算放大器的带宽需要保证在下一次采样时，该系统已经达到稳定状态。

亚采样混频器的采样频率虽然较低，但要求它具有很高的时间精度，绝对时间抖动要远小于射频载波

信号周期。这就对采样时钟的相位噪声性能提出了很高的要求。亚采样混频器遇到的另一个问题是采样过

程会将很宽频带内的噪声折叠进中频带内，导致输出噪声大大增加，如图9-41所示。 增加的比例约为宽带
噪声的截止频率与采样频率的比值的两倍。因此，亚采样混频器尽管具有很高的线性度，但由于它的噪声

性能很差，其动态范围与其它类型的混频器近似相同。
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图图图 9-41 亚采样混频器的噪声转移过程
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§9.5 总结

§9.5 总结

本章集中讨论了集成射频混频器设计过程中所遇到的各种问题。首先介绍了混频过程的基本原理，说

明任何非线性元件都可以作为混频器来使用，但从输出频谱的纯净度上考虑，二阶非线性元件是最合适的

混频元件；接着介绍了衡量混频器性能的主要指标；然后对无线收发机中最常使用的有源混频器结构进行

了详细讨论，分析了它的转换增益、噪声性能和线性度性能，给出了设计混频器时要考虑的各种设计因

素，并介绍了几种改进混频器性能的技术；最后讨论了其它常用的混频器结构，包括电位混频器、无源混

频器和亚采样混频器，它们都具有较高的线性度，但其它方面的性能限制了它们的广泛应用。

混频器是一个非线性时变电路，混频过程是一个以本振信号控制的周期性稳态过程，具有与线性电路

完全不同的特点。基于此，本章还引入了周期性稳态电路的分析方法，该分析方法也可以应用于分析其它

的周期性稳态电路中（如振荡器电路等）。

参考文献

1 Fong K L, Meyer R G. Monolithic RF Active Mixer Design. IEEE Transactions on Circuits and
Systems–II: Analog and Digital Signal Processing, 1999, 46(3): 231-239

2 Lee T H, The Design of CMOS Radio-Frequency Integrated Circuits(Second Edition). U.S.A.: Cam-
bridge University Press, 2004

3 Terrovitis M T, Meyer R G. Noise in Current-Commutating CMOS Mixers. IEEE Journal of Solid-
State Circuits, 1999, 34(6): 772-783

4 Darabi H, Abidi A A. Noise in RF-CMOS Mixers: A Simple Physical Model. IEEE Transactions on
Solid-State Circuits, 2000, 35(1):15-25

5 Terrovitis M T, Meyer R G. Intermodulation Distortion in Current-Commutating CMOS Mixers.
IEEE Journal of Solid-State Circuits, 2000, 35(10): 1461-1473

6 Huang Qiuting, Orsatti P, Piazza F. GSM Transceiver Front-End Circuits in 0.25-µm CMOS. IEEE
Journal of Solid-State Circuits, 1999, 34(3): 292-303

7 Orsatti P, Piazza F, Huang Qiuting. A 20-mA-Receive, 55-mA-Transmit, Single-Chip GSM Trans-
ceiver in 0.25-µm CMOS. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 1999, 34(12): 1869-1880

8 Rogers J, Plett C. Radio Frequency Integrated Circuit Design. Bosto.London: Artech House, 2003

9 Otaka S, Ashida M, Ishii M, etc. A +10dBm IIP3 SiGe Mixer with IM3 Cancellation Technique.
2003 IEEE International Solid-State Circuits Conference(ISSCC’2003)

10 Fong K L, Hull C D, Meyer R G. A Class AB Monolithic Mixer for 900-MHz Applications. IEEE
Journal of Solid-State Circuits, 1997, 32(8): 1166-1172

11 Shaeffer D K. The Design and Impelmentation of Low-Power CMOS Radio Receivers. Ph.D Thesis
of Stanford University, 1998

12 Darabi H, Chiu J. A Noise Cancellation Technique in Active RF-CMOS Mixers. 2005 IEEE Interna-
tional Solid-State Circuits Conference(ISSCC’2005): 544-546

13 Manstretta D, Brandolini M, Svelto F. Second-Order Intermodulation Mechanisms in CMOS Down-
converters. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 2003, 38(3): 394-406

14 Brandolini M, Rossi P, Sanzogni D, etc. A CMOS Direct Down-Converter with +78dBm Minimum
IIP2 for 3G Cell-Phones. 2005 IEEE International Solid-State Circuits Conference(ISSCC’2005):
320-321

15 Chan P Y, Rofougaran A, Ahmed K A, etc. A Highly Linear 1-GHz CMOS Downconversion Mixer.
IEEE Journal of Solid-State Circuits, 1993

第248页,共587页



第九章 混频器

习题

1. 比较平衡混频器与非平衡混频器、单平衡混频器与双平衡混频器、有源混频器与无源混频器在转换
增益、噪声因子、线性度、频谱纯度、端口隔离性能等方面的差异，并说明选择混频器类型的依

据；

2. 说明在电流换向有源混频器中，开关对共源节点寄生电容对混频器噪声因子、线性度的影响，并解
释其原因；

3. 假设采用一个理想乘法器作为混频器，射频输入信号为Asin(ωRFt)，而本振信号为方波信号或者正
弦型信号，试回答如下问题：

(1)如果本振信号具有相同幅度，本振信号采用哪种信号波形可以使混频器具有更大的转换增益？
(2)比较本振信号采用方波波形或者正弦型波形对混频器后级的滤波器的要求；

4. 考虑如图9-38所示的无源混频器：
(1)如果中频负载为阻值等于RS的电阻，推导该混频器的转换增益，在推导过程中假设MOS管是理想
开关；

(2)如果射频输入信号是一个正弦型信号，本振信号是一个方波信号，试画出中频输出信号的频谱，
并讨论对混频器后级的滤波器要求；

(3)如果本振信号不是一个理想方波信号，而是一个占空比为D的方波信号（理想方波信号的占空比
为50％），试推导中频输出信号的频谱成分。从该答案出发，总结该无源混频器对开关管之间对称
性的要求；

5. 在上一题中，我们忽略了MOS管的开关时间以及MOS管的导通电阻，现在我们仍然忽略MOS管的开
关时间，试回答如下问题：

(1)如果要求考虑MOS管导通电阻后转换增益下降不超过1dB，推导对MOS管导通电阻的限制条件：
(2)假设MOS管满足理想平方律I − V方程，试推导MOS管的尺寸；
(3)如果MOS管采用(2)求出的尺寸，试推导驱动MOS管的本振信号所消耗的功耗；

6. 当本振信号幅度小于一定值Vx时，单平衡混频器中的两个开关管将总处于同时导通状态，试推导

出Vx的表达式。并定量说明本振信号幅度小于Vx时对混频器转换增益、噪声因子和线性度的影响；

7. 应用于零中频接收机的混频器有何特殊要求？如何增强混频器的性能，使得它更适合于零中频应
用？

8. 图9-31所示的驱动级电路同第八章介绍的低噪声放大器具有相同的电路结构，若假设混频开关管是理
想的，所引入的损耗为2/π，试利用第八章所给出的0.25µm CMOS工艺参数和介绍的等高线设计方
法，设计一个满足如下要求的双平衡混频器：转换增益大于10dB，噪声系数小于14dB，输入三阶交
调点大于+6dBm。并总结利用等高线设计法设计混频器的步骤。
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第十章 射频功率放大器

射频功率放大器是无线发射机中的核心模块之一，要求输出大功率给外部负载。功率放大器通常是无

线收发机中功耗最大的模块，为了降低功耗，延长电池寿命，要求它具有较高的效率。前面介绍的小信号

放大器输出功率和效率都不能满足无线通信的要求，必须研究其它的大功率放大器技术。另外，随着通信

技术的发展，信道容量急剧增加，许多无线通信系统都采用了幅度/相位组合调制技术，功率放大器在输出
大功率时要防止发生幅度失真，这就对功率放大器的线性度提出了很高的要求。

本章就介绍功率放大器的分析和设计技术，首先介绍晶体管的非线性模型，然后引入负载线匹配概

念、衡量功率放大器性能的指标、负载线理论以及Loadpull技术；之后，将详细讨论两类不同的功率放大
器：传统功率放大器（A、AB、B、C类功放）和开关模式功率放大器（D、E、F类功放），分析它们的
工作原理和设计技术；接着讨论采用CMOS工艺来实现集成PA所面对的挑战以及解决方案；最后介绍了功
率放大器的线性化技术。

§10.1 晶体管非线性模型

晶体管的非线性可以分为弱非线性和强非线性两种类型，弱非线性是由晶体管的高阶非线性效应引起

的，所产生的交调失真很小（< 30dBc），可以用如下的功率序列进行分析：

vo = a1vi + a2v
2
i + a3v

3
i + a4v

4
i + · · · (10-1)

ai（i = 1, 2, 3, · · · ）是晶体管的高阶非线性系数，它与晶体管的偏置电压以及输入信号和输出信号的功率
有关。当输入信号功率很小时，可以用截断后的功率序列（如只考虑到三阶）来分析直流工作点附件小信

号范围内晶体管的非线性特性。该功率序列只考虑了信号传输的幅度特性，而没有考虑信号传输的相位特

性，如要考虑相位特性，可以使用Volterra序列。

但用功率序列和Volterra序列分析功率放大器会受到一定的限制，这是由于功率放大器处理的都是大
信号，放大器通常工作于压缩点附近，晶体管会发生截止或者饱和等强非线性行为，而且，考虑到处理的

是大信号，仅考虑低阶非线性（如仅考虑二、三阶非线性〕而忽略更高阶的非线性会引入极大的误差。在

大信号情况下，五阶甚至更高阶非线性对功率放大器的饱和或者压缩点效应都有很大的影响。

强非线性效应是指由于晶体管发生截止或者饱和等限幅行为所引起的波形失真。图10-1给出了一
个MOS晶体管的I − V 传输特性（实线）。 当栅源电压小于一定值时，晶体管截止，漏端电流为0；而当栅

maxI

/2maxI

0
0

gV0.5 1.0

dI

强非线性强弱非线性模型

图图图 10-1 晶体管的非线性模型

源电压大于一定值时，晶体管漏端电流达到最大值，进一步增加栅源电压并不会引起晶体管漏端电流的进

一步增加；在这两个区间之间，晶体管的I − V特性是理想线性的。这是一种理想强非线性模型，在下面分

析功率放大器时还会经常遇到。
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第十章 射频功率放大器

另一种更接近现实情况的模型是将弱非线性模型和强非线性模型结合起来来表示晶体管的非线性行

为，如图10-1的虚线所示。它不同于理想强非线性行为的地方在于，在晶体管的饱和和截止之间的区间，
晶体管的I − V曲线不是理想线性的（直线），而是用三阶功率序列表示的弱非线性行为，这种模型称为晶

体管的强弱非线性模型。

§10.2 功率匹配与负载线匹配

在小信号电路中，最大功率传输的条件为负载阻抗与源阻抗共轭，称为功率匹配，这时负载上得到的

功率达到最大。但功率匹配时源阻抗上消耗了同负载阻抗上一样的功率，所以效率仅为50％。但功率放大
器不能应用功率匹配原理，一方面它处理的是大信号，怎么样来定义大信号阻抗目前还没有研究清楚，另

一方面功率放大器的输出功率很大，当放大器的效率最大仅能达到50％时，放大器会消耗很大的功耗，这
不仅会缩短电池的使用寿命，而且会产生大量的热量，带来散热问题。

功率放大器的设计一般都采用负载线匹配，为了说明功率匹配和负载线匹配的区别，我们来考虑

一个简单情况。信号源为理想电流源Is和内阻Rs的并联，负载阻抗为RL，为了满足功率匹配条件，要

求RL = Rs，负载上得到的功率为
1
4I2

s RL，而理想电流源消耗的功耗为
1
2I2

s RL，因此效率仅为50％，另一
半功耗被信号源内阻消耗了。满足功率匹配条件时，信号源上的电压为 1

2IsRL。如果不考虑信号源的物理

限制，功率匹配时负载上确实可以得到最大的功率。但信号源通常受到最大承受电压Vmax 和最大输出电

流Imax的限制。假设信号源是一个晶体管，它的最大输出电流为1安培，而输出阻抗为100欧姆，当满足功
率匹配条件时，晶体管要承受约50伏特的电压，这么高的电压会使晶体管发生击穿。

当信号源的输出电压受限时，信号源可能仅能输出很小的电流，负载上能得到的功率将很小，如

图10-2 (a)线所示。 在另一种极端情况下，信号源可能会遇到最大输出电流的限制，这时信号源上的电压

sI sR outV LR

maxV

maxI sI

outV

optL RR =

optsL RRR >=

optsL RRR <=

a

b

c

图图图 10-2 功率匹配和负载线匹配

会很小，负载上得到的功率也会很小，如图10-2 (b)线所示。。为了充分利用信号源提供功率的能力，优化
负载是使信号源同时达到最大承受电压和最大输出电流的限制条件，如图10-2(c)线所示，这时

Ropt = Rs‖RL =
Vmax

Imax
(10-2)

称为负载线匹配条件。在信号源受到最大承受电压和最大输出电流的限制时，负载线匹配可以使负载上得

到最大功率。在功率放大器中，晶体管的输出电流和承受电压都受到器件特性的限制，因此负载线匹配在

功率放大器的设计中得到广泛的应用。

图10-3给出了一个A类放大器采用功率匹配（A-B线）和采用负载线匹配（C-D线）所得到的输入–输
出功率传输曲线。 A、C分别是采用功率匹配和采用负载线匹配时输入、输出功率的最大线性范围，
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§10.3 性能参数

A B

C

D

Power Match
Loadline Match

outP

inP

图图图 10-3 采用功率匹配和负载线匹配时A类放大器的输入-输出功率传输特性

而B、D分别是这两种匹配条件下的1dB压缩点。从图中可以看出，采用负载线匹配可以比采用功率匹配多
得到约2dB的输出功率。研究表明，即使在不同的工艺条件下，采用负载线匹配比采用功率匹配的最大输
出功率都会有所提高，提高幅度大概在0.5dB～4dB之间。

§10.3 性能参数

衡量功率放大器的性能参数可以分为两类，一类是由无线通信系统标准规定的性能参数，具有明确的

数值要求，如最大输出功率以及带外辐射（Extraneous Emission）等参数，另一类是无线通信系统标准没
有规定的参数，但通常用来比较不同功率放大器的相对性能，如效率等。本节就对衡量功率放大器的性能

参数进行简单介绍。

§10.3.1 输出功率

射频功率放大器的输出功率定义为功率放大器驱动给负载的带内射频信号的总功率，它不包括谐波成

分以及杂散成分的功率。射频功率放大器的负载通常为天线，射频天线的等效阻抗一般为50Ω。

如果功率放大器的输出是一个包络为常数的正弦型信号，则它的输出功率为：

Pout =
V 2

out

2RL
(10-3)

其中，Vout是输出射频信号的幅度，RL是负载阻抗值。

在发射机中，功率放大器处理的信号是经过调制后的信号，它的包络可能随着信源（随机二进制序

列〕的变化而变化，因此式10-3计算的是功率放大器的瞬时输出功率。但无线通信系统标准通常仅规定了
发射机的平均输出功率，因此需要知道输出功率的统计特性，而平均输出功率Pout是瞬时输出功率的统计

平均：

Pout =
∫ ∞

0

Pϕ(P )dP (10-4)

其中，ϕ(P )为功率放大器的瞬时输出功率位于P和P + dP之间的概率。如果功率放大器是理想线性的，那

么ϕ(P )由信号的调制方式和信源的概率分布函数惟一决定，但功率放大器的非线性会改变输出功率的统计
特性，这时ϕ(P )的计算就会比较复杂。计算平均输出功率的另一种办法是对瞬时输出功率在时间上平均，
它可以将功率放大器的非线性效应对输出功率的影响考虑在内，这种计算办法需要较长的观察时间，通常

用在计算机仿真中。

功率放大器的输出功率是由无线通信系统标准规定的一个性能参数，但标准通常仅规定系统允许的最

大输出功率。为了降低功耗，功率放大器的实际输出功率通常会根据通信距离以及通信信道质量进行自动

调节。在绝大多数通信时段内，功率放大器的输出功率会远小于最大输出功率。为了保证在最坏情况下，
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第十章 射频功率放大器

通信系统依然有较好的通信质量，功率放大器必须按最大输出功率进行设计和优化，但在实际工作的绝大

部分时间内，功率放大器的实际输出功率远小于最大输出功率，这样功率放大器不是以最优的性能工作，

会引起效率降低。

§10.3.2 效率

功率放大器的效率用来衡量放大器将电源消耗的功耗转化为射频输出功率的能力。无线通信系统标准

没有对效率作出规定，但它是衡量功率放大器性能的一个主要参数。

效率有两种不同的定义方式，一种是功率增加效率（Power-Added Efficiency），其定义式为：

PAE =
Pout − Pin

Psupply
(10-5)

其中，Pout是放大器输出到负载上的射频输出功率，Pin是放大器的驱动信号功率，而Psupply是电源上消耗

的功耗。

另一种是漏端效率，它可以用来衡量功率增益级的效率，其定义式为：

ηdrain =
Pdelivered

Psupply
(10-6)

其中，Pdelivered是功率增益级输出到下一级电路（不是负载，通常为阻抗匹配电路）的射频信号功率。漏

端效率反应了有源器件所消耗的功耗与电源消耗的功耗的比值。

漏端效率仅考虑了电源上的直流功耗转化为射频输出功率的能力，而功率增加效率将功率放大器的驱

动信号功率也考虑在内，因此功率增加效率能更准确的反应功率放大器的效率性能。

§10.3.3 功率利用因子

功率利用因子（Power Utilization Factor: PUF）是用来衡量功率放大器是否充分发挥了晶体管输出
功率潜能的一个性能参数，它定义为功率放大器的实际输出功率与利用同一晶体管构成的理想A类功率放
大器输出功率的比值。在选择功率放大器的工作类别时，功率利用因子是要考虑的一个重要因素。某些类

型的功率放大器具有很高的效率，但它的功率利用因子很低，这会限制它们的实际应用。如C类功放在导
通角为0时，效率达到100％，但输出功率也降为0，很明显，这种功放是没有任何用处的。

§10.3.4 功率增益

放大器的功率增益定义为放大器的输出信号功率与驱动信号功率的比值：

G =
Pout

Pin
(10-7)

无线通信系统标准也没有对功率增益作出规定，但考虑到功率放大器的驱动级一般仅能输出几毫瓦的功

率，功率放大器的功率增益必须满足一定的要求。例如，如果要求功率放大器能输出20～30dBm的功率，
该功率放大器必须具有20～30dB的功率增益。

§10.3.5 线性度

现代无线通信系统采用了各种各样的调制方式，而调制方式不同，对功率放大器的线性度就有不同的

要求。从射频设计的角度看，调制方式可以分为两种不同的类型：恒包络调制方式和非恒包络调制方式。

非恒包络调制方式包括π/4-DQPSK、OQPSK等，它们的包络是变化的，包络中携带有信息，因此功率放
大器必须具有足够的线性度，保证射频信号仅被线性放大；而恒包络调制方式包括GFSK、GMSK等，它
们的包络是恒定的，信息仅包含在信号的相位上，这种调制方式可以使用高效率的非线性功率放大器。在

数据率一定时，恒包络调制方式会占用更宽的带宽。因此在选择系统的调制方式时，要在功放的线性度、

效率和信道容量之间进行折衷考虑。
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功率放大器的线性度可以根据应用的不同，采用不同的衡量参数，下面对这些常用的线性度参数进行

介绍。

1dB压缩点和三阶交调点：同小信号放大器一样，功率放大器也可以用1dB压缩点和三阶交调点来描
述它的线性度性能，它们的定义方式同小信号电路是一样的，此处不再重复。1dB压缩点是衡量功率放大
器最大输出功率的一个参数，但实际上在1dB压缩点附件，放大器的增益受到压缩，会产生AM-AM失真，
而且输入信号与输出信号之间的相移也会随着输入信号功率的变化而发生变化，产生AM-PM失真。为了满
足一定的线性度要求，放大器工作时的输出功率要小于它的最大设计输出功率（输出1dB压缩点），两者
之间的差别称为功率回退(Back-off)。

ACPR：在测量电路的三阶交调点时，常采用two-tone测试方案，但这种测试方案不能衡量采
用复杂数字调制方式的发射机的非线性，因此需要引入一个新线性度参数，它就是相邻信道功率

比ACPR（Adjacent Channel Power Ratio），它是发射机在相邻信道某一频率的一定带宽范围内引入的信
号功率与发射机本身信道内的总信号功率的比值，它可以衡量发射机因非线性对相邻信道所产生的干扰。

如何测试ACPR，目前还没有统一的标准，在IS-95 CDMA通信系统标准中，ACPR定义为：

ACPR =
Total in-band power in a 1.23MHz bandwidth

Total power in a 30-kHz bandwidth @ 1.25MHz from the center
(10-8)

图10-4给 出 了IS-95 CDMA通 信 系 统 的ACPR描 述 ， 该 系 统 要 求 在 偏 移 载 波885kHz频 率 处
的ACPR为−42dBc，即要求在偏移载波频率885kHz频率处30kHz带宽范围内的信号功率比信道内
（1.23MHz带宽〕的总信号功率最少低42dB。

1.23MHz

885kHz 885kHz

1.98MHz 1.98MHz

30kHz 30kHz

图图图 10-4 IS-95 CDMA通信系统的ACPR描述

频谱掩模板：发射机输出信号的功率谱密度称为谱辐射（Spectral Emission）。当信号被非线性放大
时，信号可能在频域上扩展到相邻信道里，产生带外辐射。每一种通信系统标准都会对带外辐射作出规

定，避免通信系统之间的相互干扰。发射机的输出功率谱密度随频率的变化，是由信号的调制方式以及信

源的统计特性决定的。当发射机中存在非线性时，非线性会扩展发射信号的带宽，提高相邻信道内的功

率谱密度，这种现象称为频谱扩展（Spectral Regrowth）。无线通信系统标准常用频谱掩模板（Spectral
Mask）给发射机的功率谱密度扩展和带外辐射设置下限值，发射机的输出功率谱密度必须在掩模板设定的
范围内。图10-5给出了几种标准的频谱掩模板，该图揭示了对信号带内的功率谱密度进行归一化后发射机
最大允许的功率谱密度与频率偏移之间的关系。 与ACPR不同，频谱掩模板规定的是在所有频率处对发射
机功率谱密度的要求，而ACPR仅规定了在某一些离散频率点对发射机功率谱密度的要求。
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图图图 10-5 几种无线通信系统标准的频谱掩模板
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错误向量幅度：发射机发射的信号除了不在相邻信道内产生干扰外，对它的本质要求是信道内的信

号具有很高的质量，能被接收机准确解调。错误向量幅度（error-vector magnitude：EVM）就是为了衡量
发射机的信号质量而引入的参数。EVM就是发射机发射信号错误向量的长度，如图10-6所示。 对于数字

Q

I

Ideal

Measured

Error Vector

图图图 10-6 错误向量定义

调制系统来说，每一个符号都会产生随机的错误向量，但无线通信系统标准仅对一定数量的符号所产生

的错误向量幅度的平均值做出规定。如802.11b 无线局域网标准规定，当数据率为11Mbps时，1000个符号
的EVM的平均值要小于35％。测量EVM时，要用设备打印出星图。图10-7给出了一个星图的例子，理想情
况下，星点应位于4× 4的格点上，信号质量不好时，这些星点会偏离格点，出现扩展后的点，归一化后的
平均扩展距离就是EVM的值。

Im
ag
in
ar
y

Real

图图图 10-7 利用星图来测量EVM
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§10.4 负载线理论和Loadpull技术

负载线理论是功率放大器设计中的一个基本理论，也是设计PA的基础。为了介绍这种理论，假设晶体
管是一个理想的电压控制电流源，它的输出导纳为0，而且过驱动电压Vknee远小于晶体管所能承受的最大

电压Vmax，可以认为Vknee = 0。晶体管跨导具有强非线性特性，即当晶体管处于饱和和截止（pinchoff）之
间时，跨导是理想线性的，如图10-8所示。 晶体管工作于A类模式，即晶体管的偏置点位于线性区域的中

gsV
dsI

maxknee VV << maxV

maxI

dsI
gsV

dsV

dsV

Linear Saturation Beakdown

图图图 10-8 理想晶体管模型

点，如图10-9 所示。因此只要输入射频信号幅度小于Vmax/2，该放大器就具有理想线性特性。

maxI

/2maxI

0
0

gV5.0 0.1

dI
强非线性强弱非线性模型

输入信号摆幅范围

A类晶体管栅偏置

)( maxV×

图图图 10-9 晶体管工作于A类模式时的偏置点
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用该晶体管构成的A类放大器的电路图如图10-10所示，晶体管漏端交流耦合到负载RL，而Choke电感
给晶体管提供偏置电流。 图中还给出了该放大器满足负载线匹配条件时，晶体管漏端的电压波形和流过

dcV

maxI

dsV

dI

0

0

t

/2)/( maxdcOPT IVR =

OPTR

inV

dI

dsV

RF choke

DC Blocking Cap

LR outV

OPTL RZ =

dcV

图图图 10-10 A类功率放大器的电路图及电流、电压波形

晶体管漏端的电流波形。电流幅度为Imax/2 = Idc，最大值正好达到晶体管允许的最大电流；而电压幅度

为Vdc，最大值也正好达到晶体管所能承受的最高电压2Vdc，优化负载阻抗为：

Ropt =
Vdc

Imax/2
=

Vdc

Idc
(10-9)

这时负载上得到的功率为：

Popt =
1
2
VdcIdc (10-10)

这是一个简单的A类放大器，漏端效率为50％。

下面我们来讨论当负载阻抗值变化时，功率放大器的输出功率变化情况。在Smith圆图上，功率放大
器的输出功率随负载阻抗的变化曲线称为Loadpull曲线，通过这组曲线，可以知道功率放大器的负载变化
对功率放大器输出功率的影响。

为了构筑Loadpull曲线，首先来看当负载阻抗变化到何值时，功率放大器的输出功率下降为Popt/p。

从图10-11可以看出，有两个纯电阻型负载，pRopt和Ropt/p，可以使得放大器的输出功率降为Popt/p。 当

负载阻抗为Ropt/p时，流过晶体管的电流最大能达到Imax，但晶体管漏端的电压摆幅只能达到2Vdc/p，负

载上得到的功率仅为Popt/p；而当负载阻抗为pRopt时，驱动晶体管的信号幅度必须减小，保证晶体管漏端

的电压摆幅仅为2Vdc，这时流过晶体管的电流摆幅为Imax/p，负载上得到的功率也仅为Popt/p。这样就确

定了Loadpull曲线上的两个点，它们都使得放大器的输出功率为Popt/p。

图10-12说明了用一个电抗元件与负载电阻Ropt/p串联仍可以得到常数输出功率Popt/p。 这时流过晶

体管漏端的电流幅度保持不变，负载电阻上得到的功率保持不变，但通过增加串联电抗元件，晶体管漏端

的电压幅度增加。当电压幅度增加到2Vdc时，串联电抗值达到最大允许值±XM，这时晶体管漏端看到的阻

抗ZL的幅度应与Ropt相同，即XM的数值由下式确定：

√
X2

M + (Ropt/p)2 = Ropt (10-11)
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dcV

maxI

dsV

dI

0

0
t

OPTR

HIL RZ =

LOL RZ =

LOL RZ =

HIL RZ =

LOR
HIR

OPTHI RpR ⋅=
pRR /OPTLO =

pPP /OPTRF =

inV

dI

dsV

RF choke

DC Blocking Cap

LR outV

LRZ =L

dcV

图图图 10-11 A类功率放大器的电流、电压波形与电阻负载阻抗值的关系

dcV

maxI

dsV

dI

0

0
t

OPTR

SLL jXRZ +=

MLOL jXRZ ±=

LOL RZ =

LOR
HIR

OPTHI RpR ⋅=
pRRR /OPTLOL == pPP /OPTRF =

SjX

MLO jXR +

MLO jXR −

OPT
1/22

M
2

LO )( RXR =+

inV

dI

dsV

RF choke

DC Blocking Cap

LR outV

dcV

图图图 10-12 串联电抗元件可提高晶体管漏端的电压幅度（输出功率保持不变〕

该段曲线在Smith圆图上是经过Ropt/p点的等阻抗圆上的一小段圆弧，圆弧的端点阻抗值为Ropt/p± jXM。

第259页,共587页



§10.4 负载线理论和Loadpull技术

图10-13说明了用一个电纳元件与负载电阻pRopt并联也仍然可以得到常数输出功率Popt/p。 这时晶体

dcV

maxI

dsV

dI

0

0
t

OPTG

PLL jBGY +=

MHIL jBGG ±=

HIL GG =

LOG
HIG

pGGG /OPTHIL ==
pGG ⋅= OPTLO pPP /OPTRF =

MHI jBG +

MHI jBG −

OPT
1/22

M
2

HI )( GBG =+

PjB

inV

dI

dsV

RF choke

DC Blocking Cap

LR outV

dcV

图图图 10-13 并联电纳元件可提高流过晶体管的电流幅度（输出功率保持不变〕

管漏端的电压幅度保持不变，负载电阻上得到的功率也保持不变，但通过增加并联电纳元件，流过晶体管

漏端的电流幅度增加。当电流幅度增加到Imax时，并联电纳值增加到最大值±BM，这时晶体管漏端看到的

阻抗ZL的幅度应与Ropt相同，即BM的数值由下式确定：

√
G2

L + B2
M

G2
L −B2

M

= Ropt (10-12)

其中，Gopt = 1/(pRopt)。这段曲线在Smith圆图上是经过pRopt的等导纳圆上的一小段圆弧，圆弧的端点导

纳值为1/(pRopt) + jBM。

由式10-11和式10-12可知，两端圆弧的端点是重合的，因此输出功率相同时晶体管漏端看到的负载阻
抗值构成了一条封闭曲线。令p为不同的数值，可以得到不同输出功率下的负载阻抗曲线，如图10-14所
示。

图图图 10-14 Smith圆图上的Loadpull曲线
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利用负载线理论来设计A类微波功率放大器时，先要选定合适的微波晶体管，它的最大输出功率能满
足性能要求；从微波晶体管的最大电流描述和最高承受电压描述，可以确定满足负载线匹配时优化负载的

阻抗值；然后设计输出匹配网络，将实际负载阻抗值（通常为50Ω）变换到优化负载阻抗值；最后设计输
入匹配网络并进行整体仿真。

需要注意的是，微波晶体管通常是封装好的，晶体管漏端看到的阻抗是外部电路的阻抗和封装引入的

寄生阻抗的串联，而应用负载线理论时，是要使晶体管漏端看到的阻抗等于优化负载阻抗，因此在计算输

出阻抗和设计输出匹配网络时，要考虑封装寄生效应的影响。由于封装寄生效应的存在，晶体管漏端看到

的阻抗与频率有关，可以通过Loadpull曲线来观察工作频率改变时，功率放大器输出功率的变化情况，从
而确定功率放大器的带宽是否满足要求。

§10.5 传统功率放大器（Classical PA）

传统功率放大器是最早出现的功率放大器结构，依据导通角的不同，可以分为A类、AB类、B类
和C类四种类型。它们具有较高的线性度，在实际中得到广泛应用。由于这四种类型的放大器仅仅是导通
角有所不同，而电路结构、设计思想等都是一样的，因此本节将这四种功率放大器作为一个整体进行介

绍。在得到结果后，令导通角取不同的数值，就可以得到各种功率放大器自己的特性。

§10.5.1 波形分析

图10-15给出了传统功率放大器的驱动电压波形和输出电流波形。 Vq、Iq是输出晶体管的静态偏置电

OV

qV

tV

gV

maxI

qI

0
0 α/2 π 2π 3π 4π

dI

ωt

图图图 10-15 传统功率放大器的驱动电压波形和输出电流波形

压和静态偏置电流。当偏置电压较A类功放低时，只要驱动电压幅度足够高，在信号周期的某一部分时间
内，晶体管的驱动电压将小于晶体管的阈值电压，晶体管将进入截止区，输出电流为0，即晶体管不是整个
周期内都导通的。在分析中，假设当静态工作点变化时，驱动电压的幅度也跟着变化，使得输出电流的最

大值保持Imax不变。为了分析的方便，将所有的电压针对VO − Vt进行归一化，即Vt = 0、VO = 1，则驱动
电压的幅度为：

Vs = 1− Vq (10-13)

由上式可知，当Vq减小时，驱动电压的幅度必须增加，以保持流过晶体管的最大电流Imax不变。

在一个周期内，晶体管导通部分所占的比重，称为导通角α。依据导通角的不同，可以将传统功率放

大器划分为四种不同的类型，即A类、AB类、B类和C类功放，如表10-1 所示。

输出电流可以用数学表达式表示为：

Id(θ) =

{
Iq + Ipk cos θ − α/2 < θ < α/2

0 − π < θ < −α/2 or − α/2 < θ < π
(10-14)

其中，

θ = ωt and cos α/2 = − Iq

Ipk
and Ipk = Imax − Iq (10-15)

第261页,共587页
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表表表 10-1 传统功率放大器分类

Mode Bias Point (Vq) Quiescent Current Conduction Angle
A 0.5 0.5 2π

AB 0～0.5 0～0.5 π～2π

B 0 0 π

C < 0 0 0～π

故

Id(θ) =

{
Imax

1−cos (α/2) [cos θ − cos (α/2)] − α/2 < θ < α/2

0 − π < θ < −α/2 or − α/2 < θ < π
(10-16)

对该式进行傅立叶变换，可以得到输出电流的平均值为

Idc =
1
2π

∫ α/2

−α/2

Imax

1− cos (α/2)
[cos θ − cos (α/2)]dθ (10-17)

考虑到图10-15给出的电流波形为偶函数，因此电流Id(θ)的n阶谐波成分幅度为

In =
1
π

∫ α/2

−α/2

Imax

1− cos (α/2)
[cos θ − cos (α/2)] cos (nθ)dθ (10-18)

其中，直流成分和一阶谐波成分是需要特别关注的量，它们决定了放大器的效率和输出功率（其它谐波成

分都短路到地，见后面内容）。

Idc =
Imax

2π

2 sin (α/2)− α cos (α/2)
1− cos (α/2)

(10-19)

I1 =
Imax

2π

α− sinα

1− cos (α/2)
(10-20)

图10-16给出了输出电流中直流成分以及1阶到5阶谐波成分幅度随导通角α的变化曲线。 从图中可以看

图图图 10-16 输出电流中直流成分以及1阶到5阶谐波成分幅度随导通角α的变化曲线

出，当导通角减小时，输出电流中直流成分是单调减小的；而当导通角位于2π和π之间时，基频成分随导

通角的减小而单调增加，仅当导通角小于π（C类功放）时，基频成分才转为随导通角的减小而单调下降。
当π < α < 2π时，高阶谐波成分中仅有二阶谐波成分比较高，其它的谐波成分都很小，而且随着导通角的
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减小，高阶谐波成分逐渐增加。另外，当α = π时（B类功放），奇数阶谐波成分都等于0。图10-16表明随
着导通角的减小，功率放大器的非线性是逐渐增加的，这是提高功率放大器的效率所付出的代价。

在图10-16中，当α = 2π（A类功放）时，输出电流中除了基频外，没有其它的谐波成分，因此A类功
放是一个理想线性放大器。但在以上的分析中，都假设晶体管满足强非线性条件，而忽略了晶体管的弱非

线性。实际上，当输出电流中高阶谐波成分很小时，弱非线性将成为限制功率放大器线性度的主要因素。

因此实际的A类功放也不是理想的线性放大器。

§10.5.2 输出终端

上一小节的分析表明，功率放大器的输出电流中包含有大量的谐波成分，对于传统功率放大器来说，

二阶以上的谐波成分应该被短路到地，使得晶体管输出端的电压仅由输出电流的基频成分和负载阻抗决

定。图10-17给出了实现该思想的一个简单电路图。 高品质因子的并联LC谐振网络在工作频率处谐振，将

inV

dI

dsV

RF choke

DC Blocking Cap

LR

L0L )( RfZ =

dcV

0),,3(2 00L =LffZ

Hi-Q Tank
)(@ 0f

图图图 10-17 传统功率放大器的电路图

二阶以上的谐波都短路到地，Choke电感给晶体管提供偏置电流，RL为负载阻抗。由于高阶谐波都短路到

地，输出电压是一个理想的正弦型波形，其幅度为I1RL，如图10-18所示。

考虑到这一点，功率放大器的输出功率为：

Pout =
1
2
I2
1RL (10-21)

而电源上消耗的功耗为：

Psupply = IdcVdc (10-22)

功率放大器的漏端效率为：

η =
1/2I2

1RL

IdcVdc
(10-23)

因此功率放大器的输出功率及漏端效率都与RL值成正比，而电源上消耗的功耗则与RL值无关。通过增

加RL，可以提高功率放大器的输出功率和漏端效率。但RL的取值受到晶体管漏端最高电压的限制。晶体管

漏端的最高电压为2Vdc，因此RL的最大值由负载线匹配条件决定：

Ropt =
Vdc

I1
(10-24)

将上式代入式10-21和10-23，可得功率放大器的最大输出功率为：

Pout|max =
1
2
I1Vdc =

1
2

Imax

2π

α− sinα

1− cos (α/2)
Vdc (10-25)
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图图图 10-18 传统功率放大器的各种波形

功率放大器的最高效率为：

η|max =
I1

2Idc
=

α− sinα

2[2 sin (α/2)− α cos (α/2)]
(10-26)

图10-19给出了功率放大器的相对输出功率和漏端效率随导通角的变化曲线。 从图中可以看出，B类

5+

5−

Angle  

Conduction
2π π 0

0

A AB B C(CLASS)

Efficiency

100%

0%

(dBm)Power  RF

图图图 10-19 传统功率放大器的输出功率和效率随导通角的变化曲线

功放具有与A类功放相同的输出功率，但B类功放的效率最高可以达到78.5％，而A类功放的效率最高仅
为50％，AB类功放的输出功率比A类功放稍高一些，可以近似认为A类、AB类和B类功率放大器具有相同
的输出功率能力。而C类功放具有最高的效率，而且随着导通角的减小，效率也逐步提高。在极限情况
下，当导通角趋近于0时，C类功放的效率趋近于100％，但导通角减小，功率放大器的最大输出功率也急
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剧减小，当导通角趋近于0时，功放的输出功率也趋近于0，这时功率放大器不消耗功耗，也不输出功率给
负载，效率达到100％，但很明显，这种高效率的功率放大器是没有任何用处的。

对于A类功放，α = 2π，它的最高输出功率为1/4ImaxVdc，因此传统功率放大器的功率利用因子为：

PUF =
α− sinα

π(1− cos (α/2))
(10-27)

当α = 2π或者α = π时，PUF = 1；而当α = 0时，PUF = 0，表明功率放大器的输出功率降为0。

由式10-21和10-23可知，当负载阻抗RL < Ropt时，功率放大器的输出功率和效率都小于它所能达到的

最大输出功率和效率。因此在设计功率放大器时，利用负载线匹配条件来合理设计负载阻抗的值是非常重

要的。

§10.5.3 Knee电压的影响

在前面的分析中，都假设晶体管的Knee电压为0，但实际上，Knee电压占可获得的输出电压摆幅的很
大一部分，尤其是对于深亚微米工艺下的晶体管更是如此，高Knee电压对功率放大器的性能具有很大的影
响，本小节就来分析它的影响。

图10-20给出了晶体管的典型I − V曲线。 当晶体管输出电压小于Knee电压时，输出电流不仅与输入电

maxI

DSI

DSV

kneeV GSV

0

图图图 10-20 晶体管的典型I − V曲线

压有关，而且与输出电压也有关，它随输出电压的增加而增加；而当输出电压大于Knee电压时，输出电流
仅与输入电压有关，而与输出电压无关。Knee电压一般定义为输入电压一定时，输出电流达到最大电流值
的95％时输出电压的数值。

考虑到Knee电压后，输出电流波形中将出现一个双峰，图10-21给出了B类功率放大器的输出电压和输
出电流波形。 当输入电压增加时，输出电压减小，而输出电流增加；当输出电压减小到小于Knee电压时，
晶体管进入线性区工作，输出电流急剧减小，仅当输出电压恢复到Knee电压之上时，输出电流才恢复原来
的大小，导致输出电流中出现一个双峰。电流波形中双峰的出现，使得直流成分和基频成分都下降，输出

功率减小，而且效率也会有所降低。为了减小Knee电压的影响，可以通过适当减小负载阻抗RL来减小输出

电压的摆幅，如图10-22所示。 减小输出电压的摆幅可以提高输出电压的最小值，减小晶体管进入线性区
工作的时间，可以部分恢复功率放大器的输出功率，当输出电压摆幅减小到一定程度，使得输出电压最小

值大于Knee电压时，输出电流波形将是理想的电流波形，不再受到Knee电压的影响。但这时效率将有所降
低。考虑到Knee 电压后，负载阻抗的选择，应综合考虑输出功率、效率等因素后进行优化。

§10.5.4 功率传输关系和线性度

在前面的讨论中，我们都假设驱动电压的幅度足够高，使得输出电流最大值可以达到Imax。当驱动
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图图图 10-21 Knee电压使得功率放大器输出电流波形中出现双峰
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tVinV
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0

dI

dcV

0

outV

图图图 10-22 输出电压幅度减小可降低Knee电压的影响

电压幅度变化时，在负载阻抗保持不变（通常取Ropt）的情况下，输出电流和输出电压的幅度都会发生变

化，功率放大器的输出功率和效率也会跟着发生改变。

对于A类放大器来说，晶体管在整个周期都内都导通。当驱动电压幅度减小时，晶体管输出电流中
基频成分的幅度成比例减小，直流成分保持不变，在负载阻抗保持不变时，输出电压的幅度也会成比

例减小，导致输出功率下降，效率降低。由于输出电流和输出电压的幅度都与驱动电压的幅度成正比，

因此A类功放的输入-输出功率之间满足线性关系，输出功率跟输入功率之间会成比例的增加或者减小，
如图10-23所示。 图中实线是输入功率正好使得输出电流最大值达到Imax的情况，而虚线是输入功率回

退3dB的情况，当输入功率回退3dB时，输出电流的直流成分保持不变，输出功率减小3dB，效率由50％下
降到25％，这是一个线性功率放大器。

对于AB类放大器来说，晶体管在大半个周期内处于导通状态。当驱动电压幅度减小时，晶体管导通角
增加，使得输出电流的直流成分、基频成分都会减小，在负载阻抗保持不变时，输出电压的幅度也会成比

例减小，导致输出功率下降。由于导通角是驱动电压幅度的函数，因此AB类功放的输入-输出功率之间不
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图图图 10-23 A类放大器的功率传输关系

满足线性关系，如图10-24所示。 图中实线是输入功率正好使得输出电流最大值达到Imax的情况，而虚线是

OV

tV
inV

maxI

0

dI

dcV

0

outV

3− 1− 1+

Power(dB) RF

0.25 0.75

)DC( maxI×

25% 75%

Efficiency

图图图 10-24 AB类放大器的功率传输关系

输入功率回退3dB的情况，当输入功率回退3dB时，输出电流的直流成分减小，输出功率减小约2dB，效率
由约70％下降到约50％。

对于B类放大器来说，晶体管在半个周期内处于导通状态。当驱动电压幅度减小时，晶体管导通角保
持不变，输出电流中基频成分的幅度成比例减小，直流成分也有所减小，在负载阻抗保持不变时，输出电

压的幅度也会成比例减小，导致输出功率下降。由于输出电流与输出电压的幅度都与驱动电压的幅度成

正比，因此B类功放的输入-输出功率之间满足线性关系，输出功率跟输入功率之间会成比例的增加或者减
小，如图10-25所示。 图中实线是输入功率正好使得输出电流最大值达到Imax的情况，而虚线是输入功率回

退3dB的情况，当输入功率回退3dB时，输出电流的直流成分减小，输出功率减小3dB，效率由78.5％下降
到55％。因此尽管B类放大器内部涉及高度非线性操作，但从输入-输出功率关系上来说，B类放大器也是
一个线性放大器。

对于C类放大器，晶体管仅在小半个周期内处于导通状态。当驱动电压幅度减小时，晶体管导通角会

第267页,共587页



§10.5 传统功率放大器（Classical PA）

OV

tVinV

maxI

0

dI

dcV

0

outV

3− 1− 1+

Power(dB) RF

0.25 0.75

)DC( maxI×

25% 75%

Efficiency

图图图 10-25 B类放大器的功率传输关系

减小，使得输出电流的直流成分、基频成分都会减小，在负载阻抗保持不变时，输出电压的幅度也会成比

例减小，导致输出功率下降。由于导通角是驱动电压幅度的函数，因此C类功放的输入-输出功率之间不满
足线性关系，如图10-26所示。 图中实线是输入功率正好使得输出电流最大值达到Imax的情况，而虚线是输

OV
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图图图 10-26 C类放大器的功率传输关系

入功率回退3dB的情况，当输入功率回退3dB时，输出电流的直流成分减小，输出功率急剧减小，效率也下
降很多。从图中也可以看出，C类功放的输入电压可以达到很低的负值，考虑到MOS晶体管是一种反相型
器件，C类功放的输入电压达到最低负值时晶体管漏端电压达到最大值，这会使晶体管栅漏之间承受很高
的电压，再加之C类功放的功率利用因子很低，C类功放是射频发射机中很少用到的一种功率放大器结构。

图10-27给出了当负载阻抗保持不变时，传统功率放大器的输出功率随输入功率的变化曲线。 从图中
可以看出，仅有A类功放和B类功放的功率传输关系是线性的，AB类功放在一定程度上偏离了线性关系。
从这种意义上来说，仅有A类和B类功放适合于应用在采用非恒包络调制方式的发射机系统中。

但实际上，以上的结论都假设晶体管符合强非线性模型，在截止和饱和之间，晶体管的输出电流

与输入电压之间满足理想线性关系。但这是不符合实际情况的，更合理的假设是采用强弱非线性模型，
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图图图 10-27 传统功率放大器的功率传输关系

如图10-1中的虚线所示，在截止和饱和之间，晶体管的输出电流与输入电压之间可以用功率序列表示。
图10-28 给出了采用强弱非线性模型后传统功率放大器的输出功率随输入功率的变化曲线。 从图中可以看
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图图图 10-28 采用强弱非线性模型后传统功率放大器的功率传输关系

出，由于弱非线性的出现，A类功放和B类功放的功率传输关系都不再是理想线性的，相反，通过合理选
择AB类功率放大器的偏置点，AB类功放可以达到很高的线性度。

§10.5.5 驱动强度

如同前面所说，随着导通角的减小，功率放大器的效率逐渐提高，但对驱动信号强度（输入信号功

率）的要求也逐渐增大。前面的分析都假设驱动信号强度足够强，使得输出电流最大值达到Imax，驱动信

号幅度为：

Vs = 1− Vq (10-28)

因此，当导通角减小时，偏置电压Vq降低，驱动电压幅度增加，导致输入功率增加，功率放大器的功率增

益下降。如B类功放的驱动信号幅度要增加为A类功放的两倍，输入功率增加6dB，才能保持输出电流最大
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值为Imax不变，而B类功放的最大输出功率与A类功放的最大输出功率一样，因此B类功放的功率增益下降
了6dB。考虑到驱动级的功耗对输出功率是没有贡献的，随着导通角的减小，整个发射机系统的效率并不
一定会提高。图10-29给出了考虑驱动级的功耗后一个两级功率放大器的效率与输出级功率增益之间的关系
曲线，图中假设驱动级的效率为50％。 由图中可知，随着输出级功率增益的下降，驱动级对效率的影响

%100

Efficiency

(2 stage)

Output Stage Gain dB

Output Stage Efficiency

50-75%

(5% Steps)

图图图 10-29 两级功率放大器的效率与输出级功率增益之间的关系曲线

越来越大。在射频频段，功率放大器获得大于10dB的功率增益是很困难的，因此在选择输出级的工作模式
时，必须考虑该模式功放对驱动信号强度的要求，只有效率高、功率增益也高的工作模式才能提供较高的

整体效率。

§10.5.6 匹配网络和谐波短路终端的设计

按照负载线匹配理论，输出晶体管的负载应为Ropt，而功率放大器的实际负载RL（通常为50Ω的天
线或者带通滤波器）与Ropt并不相同，因此功率放大器的输出端需要一个负载匹配网络，将阻抗RL变换

为Ropt。第三章介绍过各种匹配网络的拓扑结构和设计方法，它们都可以用来设计功率放大器的输出匹配

电路。但在射频电路中常用的匹配网络为L型低通网络、Pi型网络和T型网络，如图10-30所示。 元件值的
选取，可以利用Smith圆图或者简单的计算方法确定（见第三章）。在设计中需要考虑元件值的实际可能取
值和匹配网络对放大器带宽的限制。由于功率放大器一般采用负载线匹配，因此确定输出匹配网络的带宽

不能利用常用的VSWR方法，而应利用Loadpull技术来确定输出功率下降一定值（如0.5dB）范围内的频带
宽度，Loadpull技术可以更准确的预测频率变化对输出功率的影响。

如果输出匹配网络需要实现宽带宽，可以利用两个L节匹配网络级联来实现，如图10-31所示。 阻
抗RL先由第一个L节匹配网络变换到一个中间阻抗Rint，然后再由第二个L节匹配网络变换到最终阻
抗Ropt。因此只要选定中间阻抗Rint的值，就可以按照常用的L型低通匹配网络的设计方法来确定各元件
值。Rint的选取具有一定的任意性，但常用的一种选取办法是使得Rint满足如下方程，这时匹配网络中各元

件的取值会比较合理。
1

RL
:

1
Rint

=
1

Rint
:

1
Ropt

(10-29)

即

Rint =
√

RoptRL (10-30)

考虑到输出晶体管存在输出寄生电容，因此，Pi型匹配是更适合的一种匹配结构。它可以将输出晶体
管的寄生电容吸收进匹配网络，而且它还可以实现一定的谐波短路终端。
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图图图 10-31 宽带匹配网络

传统功率放大器的输出电流中包含有各次谐波成分，而其中最重要的是二阶谐波成分，功率放大器

的输出应提供一个高阶（最主要的是二阶）谐波短路终端。谐波短路终端可以用一个高Q值的LC并联谐

振网络来实现，如图10-17所示。该LC并联谐振网络在基频处谐振，阻抗为无穷大，而在各高阶谐波处的

阻抗远小于负载阻抗Ropt。满足要求的电容将具有较大的电容量，而电感量将相对较小，实现起来可能会

比较困难，尤其是在高输出功率的功率放大器中。例如，假设一个1.9GHz、25W的功率放大器的Ropt约

为12.5Ω，LC并联谐振网络在二阶谐波频率处的阻抗小于Ropt的十分之一就认为实现了谐波短路，那么并

联网络中的电容约为67pF，而电感约为0.1nH，这些值实现起来是非常困难的。但对于输出功率不是特别
大的功率放大器，采用LC并联谐振网络来实现谐波短路功能是非常合适的。

实现谐波短路终端的第二种办法是利用四分之一波长短路传输线（Quarterwave short-circuit stub,
SCSS），在基频和高阶奇次谐波频率处，该传输线呈现开路特性；而在偶次谐波频率处，该传输线呈现
短路。因此采用这种终端可将偶次谐波短路到地，而对高阶的奇次谐波则没有作用。考虑到传统功率放大

器的输出电流中二阶谐波成分是最主要的，其它高阶谐波成分幅度都很小，因此这种传输线可以用作谐波

短路终端。传输线可以提供直流馈通功能，利用四分之一波长短路传输线来完成谐波短路的功率放大器如

图10-32所示。 这种终端虽然没有提供高阶奇次阶谐波短路功能，但研究表明，高阶奇次谐波的存在可能
有助于提高功率放大器的输出功率和效率，这是因为高阶奇次谐波会使得输出电压波形趋近于一个方波形

状，提高了输出电压的最小值，有助于消除因Knee电压引入的输出电流双峰对输出功率和效率的影响。这
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图图图 10-32 四分之一波长短路传输线作谐波短路终端

种谐波短路终端在实际中得到广泛的应用，但由于它很难集成，即使是PCB板实现，也会占用很大的空
间，因此它的应用受到一定的限制。

Pi型匹配网络也可以用来完成准谐波短路功能。图10-30所示的Pi型网络中，电容C1的阻抗与频率成反

比，因此在高阶谐波处，它可以提供准谐波短路功能。C1的值越大，谐波短路功能实现得越好。但由于实

际元件值的限制，C1太大会阻碍阻抗匹配的可实现性。因此在设计Pi型匹配网络时，应兼顾谐波短路和阻
抗匹配功能，通过仿真选择合适的元件值。

§10.5.7 推挽B类功率放大器

推挽结构是B类放大器常采用的一种结构，它的基本思想如图10-33所示。 两个晶体管都偏置于B类工
作模式，单端驱动信号由一个变压器或者Balun（单平衡–双平衡阻抗变换器）变换为差分信号，分别驱动
两个晶体管。由于晶体管工作于B类模式，每一个晶体管仅在半个周期内导通，而在另半个周期内截止，
它们的输出电流经变压器或者Balun后，组合为一个完整的周期信号，输出功率是单个晶体管输出功率的两
倍。理论上，推挽B类功率放大器的效率仍然可以达到78％。

由图10-16可知，对于B类放大器来说，晶体管输出电流中除基频外的各奇次阶谐波均为0，而推挽放
大器结构可以消除输出电流中的直流成分和偶次阶谐波成分，因此，推挽B类放大器的输出电流中仅包含
有基频成分，而不存在谐波成分，它不需要谐波短路终端，可以直接采用电阻作负载，实现宽频带功率放

大。

但实际上，由于晶体管存在Knee电压，推挽B类放大器会遇到交越失真（Crossover distortion）问
题，引入波形失真。交越失真可以通过使晶体管工作于AB类模式来加以消除，此处不再详述。

§10.5.8 传统功率放大器的设计过程

上面各小节分析了传统功率放大器的特点及相关的设计问题，本小节对传统功率放大器的设计过程进
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图图图 10-33 推挽B类功率放大器

行总结。

要设计一个具有一定输出功率Pout的传统功率放大器，大致可以分为以下各步：(1)对晶体管的I−V曲

线进行扫描，确定它的Knee电压Vknee和不同宽度晶体管的最大输出电流Imax；(2)根据晶体管的耐压能
力，确定电源电压值Vdc，晶体管漏端的最高电压可达到2Vdc，而栅极驱动电压可能小于0，考虑到MOS晶
体管为反相型器件，晶体管栅氧化层应能承受漏端可能达到的最高电压与同时出现的栅极最低电压之差的

压力；(3)根据输出功率的要求，确定优化负载阻抗值：Ropt = (Vdc−Vknee)2/(2Pout)；（4）根据选定的工
作模式确定导通角α，并由输出电流的一阶谐波成分I1与输出功率之间的关系Pout = 1/2I2

1Rout，确定晶体

管应能提供的最大电流Imax，由输出电流与晶体管宽度之间的关系，确定晶体管的尺寸；(5)根据图10-17搭
建初步电路，Choke电感的电感量应足够大，以阻止交流信号流过Choke电感，一般它在工作频率处的阻抗
大于10Ropt就可以了，电感量太大，电感的谐振频率将下降而且寄生阻抗会引入很大损耗。交流耦合电容

在工作频率处的阻抗应远小于Ropt（～0.1Ropt），而高Q值的并联谐振电路应在工作频率处谐振，其中的

电容要足够大使得并联谐振电路在二阶谐波处的阻抗远小于Ropt（～0.1Ropt），使高阶谐波短路，输出晶

体管的偏置根据导通角确定，偏置电压可通过另一个Choke电感或者大电阻加到输出晶体管的栅极；(6)对
上一步搭建的电路进行仿真，验证功率和效率是否满足要求，为了进一步优化电路，可以对Ropt和晶体管

的尺寸在一定范围内扫描，确定最优方案；(7)设计匹配网络，将功率放大器的负载阻抗变换为Ropt；(8)调
节谐波短路电路或者采用新的谐波短路方案（如SCSS），需要注意的是在设计谐波短路终端时，需要将晶
体管的寄生电容纳入并联电容中；(8)采用小信号设计方法设计输入匹配网络；(9)重新模拟，对整个电路进
行频率扫描，确定电路带宽是否满足要求。

§10.6 开关模式功率放大器

开关模式功率放大器是一种高效率的功率放大器，在理想情况下，它可以达到100％的效率。在这种
功率放大器中，驱动电压幅度足够强（过驱动），使得输出晶体管相当于受控的开关，在完全导通（晶体

管工作于线性区）和完全截止（晶体管工作于截止区）之间瞬时切换。由于流过理想开关的电流波形和开

关上的电压波形没有重叠，理想开关不消耗功耗，电源提供的直流功耗都转换为输出功率，达到100％的效
率。依据实现思想的不同，可以将开关模式功率放大器分为D类、E类和F类放大器，本节将分别介绍这三
种模式的放大器。

开关模式功率放大器涉及高度非线性过程，因此它们都是非线性放大器，只能应用于采用恒包络调制
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方式的发射机系统中，但由于它们能提供相对较高的效率，通过采用各种线性化技术后它们也被大量应用

于各种非恒包络调制方式的发射机系统中。开关模式功率放大器的驱动电压必须具有足够的强度使得输出

晶体管近似作为一个开关，因此与传统功率放大器相比，它们的功率增益相对较低。

需要说明的是，本节的讨论都假设晶体管是理想开关，而实际上，晶体管导通时存在一个导通电阻，

而且晶体管在导通和截止之间切换时不是瞬时就能完成的，需要一段延时时间，这段时间内电流和电压波

形会发生重叠，这些都会带来额外的损耗，使得开关模式功率放大器的实际效率并不能达到理想的100％。

§10.6.1 D类功率放大器

D类功率放大器如图10-34所示。 它的结构与推挽B类放大器的结构很接近，但它的输出端不是一个
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dcV

LR

1M

2M

1T 2T

L C
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图图图 10-34 D类功率放大器的电路图

宽带的电阻负载，而是RLC串联谐振电路。它在工作频率处谐振，使得流过它的电流仅含有基频成分，

是一个理想的正弦型信号。驱动信号Vin通过输入变压器T1变换为差分信号，使得两个晶体管各导通半个

周期，而在另半个周期内截止。与B类推挽放大器不同的是，驱动信号是过驱动的，使得晶体管可近似作
为一个理想开关。在某半个周期内，晶体管M1导通、M2截止，输出变压器T2的首级线圈的一端接电源电

压Vdc，变压器特性使得该线圈的另一端电压摆到2Vdc，变压器首级线圈上的电压差为2Vdc，晶体管M2需

要承受2Vdc的电压；在另半个周期内，晶体管M2导通、M1截止，输出变压器T2首级线圈上的电压改变方

向，为−2Vdc，晶体管M1需要承受2Vdc的电压。因此，T2首级线圈上的电压是一个幅度为4Vdc的理想方

波。输出变压器为2 : 1的理想变压器，T2次级线圈上的电压信号为幅度等于Vdc的方波。

RLC串联谐振电路使得流过T2的次级线圈的电流为理想正弦型信号，变压器特性使得流过T2首级线

圈的电流也为相同幅度的正弦型信号，因此在每个开关导通的半个周期内，流过它的电流为半个周期的正

弦型信号，而在另半个周期内流过该开关的电流为0，如图10-35所示，而电源Vdc提供的电流为一个完整的

基频正弦型信号。

理想D类放大器的输出电流Io是理想正弦型信号，流过负载的电流中没有高阶谐波成分，因此不存在

高阶谐波损耗，而开关上的电压波形和流过开关的电流波形没有重叠，开关不会引入损耗，再加之无源元

件都是理想的，也不会引入损耗，因此理想D类放大器的效率为100％，电源所消耗的功耗都转化为了有用
的基频输出功率。

T2次级线圈上的电压为Vdc的方波信号，其基频成分的幅度为：

V1 =
2
π

Vdc (10-31)

假设流过RLC谐振电路的电流幅度为Ipk，基频电流成分的幅度为I1 = Ipk，基频信号功率（放大器的输出

功率）为：

P1 =
1
2
V1I1 =

1
π

VdcIpk (10-32)
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图图图 10-35 D类功率放大器的波形图

下面来计算该放大器的直流功耗。电源Vdc提供的直流电流成分为：

Idc =
1
π

Ipk (10-33)

因此该放大器的直流功耗为：

Pdc = VdcIdc =
1
π

VdcIpk (10-34)

因此理想D类放大器将消耗的直流功耗都转化为了基频输出功率，效率为100％，它的输出功率与Ipk成正

比。

Ipk和V1满足简单的V − I方程：

Ipk =
V1

RL
=

2
π

Vdc

RL
(10-35)

通过减小RL，可以提高Ipk，增加D类放大器的输出功率。受到晶体管最大输出电流能力的限制，Ipk ≤
Imax。D类功率放大器的功率利用因子为：

PUF =
4
π

(10-36)

它的最大输出功率比A类放大器要高约1dB。

以上的分析都假设晶体管是理想开关，串联谐振电感L和电容C都为理想元件，没有损耗。当工作频率

远小于晶体管的特征频率时，晶体管的开关延时可以忽略，晶体管可近似作为一个理想开关，流过晶体管

的电流波形和电压波形没有重叠，不会产生损耗，因此，D类放大器主要适用于频率较低的应用中（如音
频），这时，虽然它的导通电阻和串联谐振元件的损耗会降低效率，但D类放大器仍然可以达到近似100％
的效率。在高频下，晶体管的开关延时不可忽略，流过晶体管的电流波形和电压波形将出现很大的重叠

区，而且在晶体管没有完全导通或完全截止时，晶体管上的电压很高（近似为2Vdc），I − V积很大，引

入的损耗也高，极大地降低了D类放大器的效率，再考虑到晶体管导通电阻的损耗以及串联谐振元件的损
耗，D类功率放大器并不适合于射频领域的应用。

§10.6.2 E类功率放大器

如同前面所说，D类放大器受到非理想开关的影响，并不适合于高频应用。在高频下，输出晶体管在
不完全导通和不完全截止过程中会引入很大的损耗，使放大器的效率急剧下降。如果能在开关导通瞬间，

使开关上的电压近似保持为0，那么就可以减小开关损耗，提高效率。E类功率放大器就是基于这种思想提
出来的，它通过对开关上的电压进行整形，使得在开关导通瞬间，开关上的电压和电压变化的斜率都近似
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为0（软开关），减小了开关在不完全导通过程中的损耗。但E类放大器没有对开关截止时开关上的电压波
形进行控制，因此，晶体管在不完全截止过程中的损耗仍然会降低放大器的效率。

图10-36给出了E类功率放大器的电路图。 驱动电压过驱动使得晶体管可近似作为开关来使
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图图图 10-36 E类功率放大器的电路图

用，Choke电感L1阻止交流信号通过，并给晶体管提供直流电流Idc，L2、C2组成一个串联谐振网络，

当该谐振网络的品质因子足够高时，流过该网络的电流为理想的正弦型信号（同D类放大器输出端一
样），所有的谐波成分都被滤除。并联电容C1由两部分组成，一部分是晶体管的寄生电容，另一部分是实

际引入的电容。在分析E类放大器时，通常将晶体管作为理想开关，当它导通时，晶体管上的压降为0；而
当它截止时，流过晶体管的电流为0。并且晶体管的寄生电容以及实际引入的电容（C1）都是理想线性电

容，电容量与电容上的电压无关。

图10-37给出了E类放大器的各种电流波形。 流过负载RL上的电流为一个理想的正弦型信号Irf sin θ，

流进开关和电容C1的总电流为：

I(θ) = Irf sin θ + Idc (θ = ωt) (10-37)

当开关闭合时，开关上的电压Vc(θ) = 0，电流Iθ都流过开关，流过开关的电流的最大值为Ipk = Irf + Idc，

而流过电容上的电流为0；当开关打开时，流过开关的电流为0，Iθ都流过电容，对电容进行充放电。开始

时Ic(θ) > 0，电容上的电压Vc(θ)持续上升，当Ic(θ) = 0时，Vc(θ)达到最大值，这是晶体管漏端所承受的最
高电压Vpk，此后，Ic(θ) < 0，对电容进行放电，Vc(θ)持续下降，在下一次开关刚要导通的瞬间，Vc(θ)下
降到0。这是E类功率放大器区别于其它开关放大器的一个特点。E类放大器的另一个特点是在开关导通瞬
间，开关上电压Vc(θ) 的斜率也必须为0，即所谓的“软开关”，这是为了减小开关在不完全导通过程中所
引入的额外损耗，如图10-38所示。

从E类放大器的特点出发，可以推导出E类放大器的设计方程，但该过程是很复杂的，本处不进行详细
的推导，仅给出结果，对推导感兴趣的读者请参考本章后面的文献。此处给出的设计方程假设驱动信号是

一个占空比为50％的方波，并考虑了晶体管的Knee电压和驱动信号的上升时间所带来的非理想效应。

假定我们要设计一个输出功率为Pout，工作频率为ω = 2πf的E类放大器，晶体管导通时的最小漏源
电压(Knee电压)为Vknee，驱动信号是一个上升时间为tr的理想方波信号。则达到输出功率要求的负载值应

为：

RL =
0.577(Vdc − Vknee)2

Pout
(10-38)

电路中三个无源元件的数值分别为：

C1 =
1

5.447ωRL
(10-39)
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图图图 10-37 E类功率放大器的各种电流波形图

L2 =
QRL

ω
(10-40)

C2 = C1 · 5.447
Q

(1 +
1.42

Q− 2.08
) (10-41)

其中，Q是LC谐振网络的品质因子，Q值高，应用带宽窄，而且工艺变化会很敏感，Q值低会降低放大器

的效率，常取的值是7～10。

在确定了以上元件值后，就可以设计阻抗匹配网络，将功率放大器的负载（50Ω）变换为RL。阻抗变

换网络可以根据情况选用不同的匹配结构，此处不再详述。

晶体管漏端的最高电压为

Vpk = 3.562Vdc − 2.562Vknee (10-42)

晶体管必须能承受该电压而不发生击穿。E类放大器的漏端最高电压可能升高到3.562Vdc，而其它类型放

大器漏端的最高电压仅为2Vdc，这使得E类放大器所能承受的最高电源电压要低于其它类型的放大器，这
是E类放大器的一个缺点。

令

A = (1 +
0.82
Q

)f ·tr (10-43)

则电源电压提供的直流电流为：

Idc =
Pout

Vdc

1− (2πA)2

12

1− (2πA)2

6 − (Vknee
Vdc

)[1 + A− (2πA)2

6 ]
(10-44)
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图图图 10-38 E类功率放大器开关上的电压波形

流过晶体管的最大电流为：

Ipk = Idc[1 + 1.862(1− 0.5
Q

)] (10-45)

Ipk决定了晶体管的最小宽度，流过晶体管的最大电流Imax必须不小于Ipk。

电源提供的直流功耗为：

Pdc = Vdc · Idc (10-46)

而效率为

η =
Pout

Pdc
· 100% (10-47)

E类放大器的功率利用因子为：

PUF =
Pout

1
4IpkVdc

(10-48)

假定要设计一个输出功率为1.25W、900MHz的E类放大器，晶体管的击穿电压限制了电源电压
为Vdc = 2V，晶体管的Knee电压约为Vknee = 0.2V，驱动方波信号的上升时间约为tr = 0.1ns，Q值取为7。
则应用以上方程可以求出各元件的数值为：RL = 1.496Ω；L2 = 1.851nH；C1 = 21.707pF（含晶体管的
寄生电容）；C2 = 21.767pF。而晶体管所承受的最高漏端电压约为Vpk = 6.612V = 3.306Vdc，流过晶

体管的最大电流为Ipk = 1.986A，电源电压提供的直流功耗约为Pdc = 1.456W，效率约为85.864%，而
功率利用因子约为PUF = 1.26，它的最大输出功率比使用相同电源电压的A类放大器高约1dB。但实际
上，使用同一种晶体管的A类放大器的电源电压可以提高到3.306V，这时A类放大器的最大输出功率约
为PLIN = 1

4 · 3.306 · Ipk = 1.641W，它比E类放大器的最大输出功率要高约1.18dB。
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从以上讨论可以看出，由于驱动信号有限的上升时间和晶体管的Knee电压，E类放大器的效率并不能
达到100％，而晶体管承受的电压要远高于其它类型的功率放大器，在相同晶体管击穿电压的限制下，E类
放大器的功率利用因子要小于1。

以上的讨论仅考虑了驱动方波信号有限的上升时间和晶体管的Knee电压对E类放大器的影响，实际
上，晶体管的导通电阻Ron、Choke电感有限的电感量L1以及晶体管输出寄生电容的电压非线线都会对E类
放大器的输出功率和效率产生影响，将它们的影响考虑在内时可以得到一套不同的设计方程。图10-39比
较了采用不同设计方程完成的E类放大器的输出功率和效率，该图仅比较了考虑和不考虑晶体管的导
通电阻、Choke电感有限的电感量所带来的不同影响。 图中的四种组合对应于：1（考虑导通电阻的影
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图图图 10-39 采用不同设计方程完成的E类放大器的输出功率和效率比较

响，Choke电感的电感量为无穷大）；2（不考虑导通电阻和Choke电感的影响）；3（不考虑导通电阻的影
响，Choke电感的电感量为有限值）；4（考虑导通电阻的影响，Choke电感的电感量为有限值）。从图中
可以看出，考虑导通电阻和Choke电感有限的电感量后推导出的设计方程可以得到更准确控制的输出功率
和更高的效率。

同D类放大器一样，E类放大器通过高品质因子的串联谐振电路使得输出电流中仅包含有基频成分，负
载上不会产生高阶谐波损耗，而开关上的电压波形和流过开关的电流波形没有重叠，开关不会引入损耗，

再加之无源元件都是理想的，也不会引入损耗，因此理想E类放大器的效率为100％，电源所消耗的功耗都
转化为了有用的基频输出功率。同D类放大器不同的是，E类放大器对开关导通时的电压波形进行了整形，
开关导通时开关上的电压值为0而且其上升斜率也为0，减小了开关在不完全导通过程中的损耗，但E类放
大器没有对开关截止时开关上的电压波形进行控制，在开关不完全截止过程中，流过开关的电流波形和

开关上的电压波形会存在一部分重叠，如图10-40所示，电流和电压波形重叠会引入很大的损耗，严重影

第279页,共587页



§10.6 开关模式功率放大器

响E类放大器的效率。

mV

mI

OFF ON OFF

t

t

图图图 10-40 开关不完全截止时，电流和电压波形存在重叠区
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§10.6.3 F类功率放大器

E类放大器通过对开关导通时的电压波形进行整形，减小了开关在不完全导通过程中的损耗，提高
了效率，但如同前面所述，E类放大器的输出晶体管要承受很高的电压压力，这是与现代集成电路工艺技
术的发展趋势（晶体管耐压能力逐渐下降）不兼容的，而且E类放大器要求驱动信号必须有很快的上升时
间，否则会引入额外的损耗，这些都限制了集成E类放大器的应用。因为这些原因，人们开始研究另一种
开关模式功率放大器，这就是F类功率放大器。

F类功率放大器使用输出滤波器对晶体管漏端电压或者电流中的谐波成分进行控制，归整晶体管漏端
的电压波形或者电流波形，使得它们没有重叠区，减小开关的损耗，提高功率放大器的效率。图10-41给出
了一个F类功率放大器的电路图。 高品质因子的并联谐振网络在工作频率处谐振，在基频处提高一个无穷

inV

)(Isw t

RF choke

LR

dcV

PC

L
)(ds tV

dcI

C

0/4@ωλ

图图图 10-41 F类功率放大器的电路图

大的阻抗，而在其它谐波频率处，该并联谐振网络的阻抗为0，即实现了传统功率放大器中的短路终端功
能。在基频频率处，传输线的长度正好为四分之一波长，它的特性阻抗为Zc。考虑到四分之一波长传输线

的特殊性质，传输线输入端（晶体管漏端）看到的阻抗为：

Zin =
Z2

c

ZL
(10-49)

其中，ZL为传输线的终端阻抗。

在工作频率处，ZL = RL = Zc，因此晶体管漏端看到的基频阻抗为纯电阻性阻抗RL。在高阶奇次谐

波频率处（阶次n ≥ 3），传输线的长度为nλ
4 (n = 3, 5, 7, · · · )，是半波长的整数倍和四分之一波长之和。由

于传输线以λ
2为周期，在高阶奇次谐波频率处，传输线的输入阻抗和终端阻抗也满足式10-49，但这时传输

线的终端阻抗短路到地，因此晶体管漏端看到的高阶奇次谐波阻抗为无穷大，即开路。而在高阶偶次谐波

频率处（阶次n ≥ 2），传输线的长度为nλ
4 (n = 2, 4, 6, · · · )，是半波长的整数倍。由于半波长传输线的输入

阻抗和终端阻抗是一样的，在高阶偶次谐波频率处，传输线的输入阻抗等于终端阻抗，但这时传输线的终

端阻抗短路到地，因此晶体管漏端看到的高阶偶次谐波阻抗为0，即短路。

如果驱动信号是一个占空比为50％的方波信号，晶体管可近似作为一个理想开关，漏端看到的基频阻
抗为RL，高阶奇次谐波阻抗为无穷大，而高阶偶次谐波阻抗为0。因此晶体管漏端的电压波形中将包含有
各奇次谐波成分，它是一个理想的方波，如图10-42所示。

由于晶体管漏端看到的各高阶奇次谐波阻抗为无穷大，而各高阶偶次谐波阻抗为0，因此流过开关的
电流中仅包含有基频频率成分和各高阶偶次谐波成分。在传统功率放大器分析中，我们已经知道B类放大
器中流过输出晶体管的电流就仅具有这些成分，因此F类放大器流过开关的电流波形与B类放大器的电流波
形一样，也是半个周期的正弦波，如图10-42所示。流过开关的电流中的基频成分在负载RL上产生输出功
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图图图 10-42 F类功率放大器的波形图

率，而其它高阶偶次谐波成分则由LC并联谐振网络短路到地，因此负载上的电压波形和电流波形都是理想
的正弦波，没有谐波损耗。

从图10-42可以看出，开关上的电压波形和流过开关的电流波形没有重叠，因此理想开关不会引入损
耗，而LC谐振网络保证了负载上不会存在高阶谐波损耗，因此理想F类放大器的效率为100％。另外，晶体
管导通和截止时，流过开关的电流都为0，因此可以降低开关晶体管在不完全导通和不完全截止过程中引入
的损耗，提高功率放大器的效率。

晶体管漏端电压的峰峰值为2Vdc，基频成分的幅度为：

V1 =
4
π

Vdc (10-50)

如果流过开关的电流峰值为Ipk，则这个电流中的基频成分和直流成分分别为：

I1 =
Ipk

2
(10-51)

Idc =
Ipk

π
(10-52)

晶体管的宽度应根据最大电流要求Ipk来确定。而优化负载阻抗值为：

Ropt =
V1

I1
=

8
π

Vdc

Ipk
(10-53)

F类放大器的输出功率为：
Pout =

1
π

VdcIpk (10-54)

电源提供的直流功耗为：

Pdc = VdcIdc =
1
π

VdcIpk = Pout (10-55)

因此理想F类放大器的效率为100％。

F类放大器的功率利用因子为：

PUF =
1/πVdcIpk

1/4VdcIpk
=

4
π

(10-56)

它的最大输出功率比A类放大器高约1.05dB。
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图图图 10-43 F−1类功率放大器的电路、波形图

F类放大器还存在一个孪生配置，这就是F−1类功率放大器，它的电路图如图10-43所示。 采用与F类
放大器相同的分析方法，可得到晶体管漏端看到的基频阻抗为RL，高阶奇次谐波阻抗为0（即短路），而
高阶偶次谐波阻抗为无穷大（即开路），因此晶体管漏端的电压波形是半个周期的正弦波，流过晶体管的

电流波形是一个理想的方波，如图10-43所示。F−1类功率放大器与F类功率放大器的各种特性是相同的，
此处不再重复。

在射频频率范围内，传输线不便于集成，因此要寻找替代传输线的技术。考虑到四分之一波长传输线

可以用调谐到不同高阶奇次谐波频率处的并联谐振网络串联来等效，因此采用集中式元件实现的F类放大器
的电路如图10-44所示（图中仅采用三阶并联谐振网络和五阶并联谐振网络串联来等效传输线）。 由于开始
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03  toTuned ω

05  toTuned ω

0  toTuned ω

图图图 10-44 采用集中式元件实现的F类功率放大器的电路图
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的几个高阶奇次谐波成分对电压波形的影响最大，随着阶次的升高，奇次谐波成分对电压波形的影响越来

越小，图10-45给出了基频成分和三阶谐波成分合成后的电压波形，它已经很近似于方波。因此为了减小电
路的复杂性，通常可以只用少数几个并联谐振电路串联来等效传输线。 图10-46给出了只使用三阶LC并联
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图图图 10-45 基频和三阶谐波成分的合成电压波形

谐振网络等效传输线时晶体管漏端的电压波形和电流波形，电压波形近似于理想方波，而由于晶体管漏端

看到的偶次阶谐波阻抗仍为0，电流波形还是理想的半个周期正弦波。 从图中可以看出，电压波形和电流

dsV

swI

图图图 10-46 采用集中式元件实现的F类功率放大器的波形图

波形有一部分重叠，因此开关存在损耗，降低了效率。

增加额外的高阶并联谐振网络可以提高放大器的效率，表10-2列出了使用不同阶次的并联谐振网络
时F类放大器的最大输出功率和最高效率，n代表并联谐振网络的最高阶次，Pout是使用传输线的理想F类
放大器的输出功率。从表中可以看出，当只使用一个三阶并联谐振网络来等效传输线时，F类放大器的效率
最高可以达到90.69％，而最大输出功率可以达到理想F类放大器的90.75％。若再增加一个五阶并联谐振网
络时，F类放大器的最高效率仅提高到94.77％，而最大输出功率仅提高到理想F类放大器的94.84％，性能
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提高并不是很明显。考虑到并联谐振网络中无源元件的损耗，因此实际设计中常只利用三阶并联谐振网络

来等效传输线。

表表表 10-2 不同阶次的并联谐振网络对F类放大器的最大输出功率和效率的影响

n 最高效率η 最大输出功率

1 78.5% 0.786Pout

3 90.69% 0.9075Pout

5 94.77% 0.9484Pout

∞ 100% Pout

§10.7 不同类型功率放大器性能比较

前面我们介绍了各种类型的功率放大器，包括传统功率放大器（A、AB、B、C类放大器〕和开关模
式功率放大器（D、E、F类放大器〕，它们具有不同的性能，表10-3对各种类型功率放大器的性能进行了
总结。传统功率放大器具有相对较高的增益和线性度，但效率低，而开关模式功率放大器具有很高的效率

和高输出功率，但线性度很差。功率放大器的线性度和效率是一对互相折衷的参数，后面我们还会看到这

种折衷关系。

表表表 10-3 各种类型功率放大器的性能总结

类型 A AB B C D E F

晶体管工作模式 电流源 电流源 电流源 电流源 开关 开关 开关

晶体管导通角 2π π～2π π 0～π π π π

输出功率 中 中 中 小 大 大 大

理论效率 50% 50～78.5% 78.5% 78.5～100% 100% 100% 100%

典型效率 35% 35～60% 60% 70% 75% 80% 75%

增益 高 中 中 低 低 低 低

线性度 极好 好 好 差 差 差 差

晶体管漏端电压峰值 2Vdc 2Vdc 2Vdc 2Vdc 2Vdc 3.6Vdc 2Vdc

§10.8 采用CMOS工艺实现集成功率放大器面对的挑战

为了采用CMOS工艺来实现集成化的功率放大器，必须研究CMOS工艺实现功率放大器所面对的挑
战。功率放大器要在消耗尽可能低直流功耗的前提下给负载提供大功率信号，同时，为了降低驱动级的功

耗，功率放大器还应该具有足够高的功率增益。考虑到功率放大器输出的是大功率信号，放大器中存在大

电流流动，当电路中存在寄生阻抗时，流过寄生阻抗的大电流会消耗很大的功耗，降低了放大器的效率。

由于寄生阻抗的大小一般是不可控的，因此减小它们影响的办法只能是减小放大器中的电流。但CMOS工
艺并不能满足以上的要求，下面将介绍采用CMOS工艺（尤其是深亚微米工艺）来实现高输出功率射频功
率放大器所面对的挑战。

§10.8.1 耐压能力

随着CMOS工艺技术的发展，晶体管的特征尺寸越来越小，特征频率越来越高，晶体管可以提高更高
的增益和更好的噪声性能，使得大多数射频电路的性能逐步提高，因此，CMOS工艺正成为实现大多数射
频电路模块的主流工艺。但对于射频功率放大器来说，特征尺寸的减小，虽然可以提供更高的增益，但同
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§10.8 采用CMOS工艺实现集成功率放大器面对的挑战

时也使得晶体管的耐压能力急剧下降，使得采用先进CMOS工艺实现集成化功率放大器面临更大的压力和
挑战。

根据机理的不同，MOS晶体管的耐压能力受到以下三种机制的限制，它们是：漏源二极管齐纳
（Zener）击穿；漏源穿通、栅氧化层击穿。前两种效应是可以恢复的，当引起击穿的因素消失后，晶体管
能恢复正常的工作状态，而第三种机制是不可恢复的，晶体管已经损坏。

为了减小MOS晶体管漏端和源端的寄生电阻，晶体管的漏端和源端通常是高掺杂的，它们与衬底形成
的PN结具有很低的击穿电压。例如在0.5微米的CMOS工艺中，漏端/源端与衬底形成的PN结击穿电压约
为10～12V。这会限制功率放大器漏端的电压摆幅。

MOS晶体管的漏源穿通与双极型晶体管的基极穿通发生的机理是相同的，晶体管漏端电压增加时，晶
体管漏端的耗尽区宽度会增加，当晶体管漏端电压增加到一定程度时，漏端的耗尽区可能扩展到与晶体管

源端的耗尽区接上，使得晶体管的导电沟道消失，栅端电压也就不再对漏端电流具有控制作用，这也对功

率放大器晶体管漏端的电压摆幅作出了限制。

栅氧化层击穿是由于MOS晶体管中的栅氧化层只能承受一定的电场强度，当栅氧化层上的电压增加
到一定程度时，氧化层中的电场超过了氧化层所允许的最大电场强度，导致栅氧化层发生击穿。栅氧化层

击穿可分为两种模式，第一种模式是突然击穿模式，栅氧化层在承受某一电压后，突然发生击穿，造成栅

和沟道短路，对于这种击穿模式来说，栅氧化层能承受的电场强度相对较高，约为8～12MV/cm；第二种
模式是缓变击穿模式，它是一种累积击穿模式，栅氧化层在承受一定的电场后，晶体管的特性（如阈值电

压）会随着时间的增加而逐渐发生变化，晶体管工作长时间后就丧失了晶体管的基本特性而不能再用，

因此限制了晶体管的最长使用寿命，对于这种击穿模式来说，栅氧化层能承受的电场强度相对较低，约

为2～6MV/cm。栅氧化层发生击穿的机理目前还没有研究清楚，广泛接受的解释是基于空穴产生和捕获模
型。沟道中具有较高能量的电子会通过Fowler-Nordheim隧穿机制以一定的几率注入氧化层的导带内，当栅
氧化层承受的电场达到一定强度时，注入导带内的电子会得到加速，通过碰撞后以一定的几率产生电子-空
穴对，产生的空穴中会有一部分被栅氧化层所捕获，由于空穴带有正电荷，它会改变晶体管的阈值电压，

缓慢改变晶体管的特性。当栅氧化层承受的电场进一步增加时，注入导带内的电子可以获得更大的能量，

有更大的几率产生电子-空穴对，因此被氧化层捕获的空穴也会增加，被捕获的空穴会使得局部电场增加，
增加了隧穿电子的几率，这是一个正反馈过程，当被捕获的带有正电荷的空穴达到一定程度时，氧化层发

生隧穿，导致击穿的发生。最近的研究工作表明，随着栅氧化层的不断减薄，被捕获的空穴离栅电极越来

越近，因此当栅氧化层足够薄时（小于5nm），被捕获的空穴将不再能改变晶体管的特性，因此，栅氧化
层的缓变击穿模式最终将不成为问题。

在以上三种击穿机制中，栅氧化层击穿对功率放大器的设计具有最大的影响，由于栅氧化层中的电场

强度与栅氧化层上的电压之间的关系为：

EOX =
VOX

tOX
(10-57)

因此，栅氧化层击穿限制了栅源电压和栅漏电压不能超过栅氧化层击穿电压。考虑到MOS晶体管是反相型
器件，当栅极电压达到最高时，漏端电压达到最低值，而栅极电压达到最低值时，漏端电压达到最高值，

这进一步限制了功率放大器输出晶体管漏端的电压幅度。当电压幅度降低时，为了输出一定量的功率，流

过晶体管的电流必须增加，寄生阻抗上的消耗会更大，降低了功率放大器的效率。

§10.8.2 MOS晶体管跨导

随着晶体管特征尺寸的减小，晶体管的耐压能力也逐步降低，功率放大器输出晶体管漏端的电压幅度

也必须随着降低，为了输出一定量的功率，流过晶体管的电流必须增加。一方面由于寄生阻抗的存在，增

加电流会降低功率放大器的效率，减小电池的使用寿命；另外一方面，考虑到MOS晶体管的跨导较小，为
了在漏端产生大电流，要么增加驱动级输出电压的幅度，要么增加输出级晶体管的尺寸。这两种办法都会

增加功率放大器输出级前级放大电路的功耗，从而降低功率放大器的效率。

而且，增加输出晶体管的尺寸会受到可实现电感的电感量的限制。为了提供足够的功率增益，功率放

大器的各级一般都采用LC谐振网络作负载，电感与各级输出节点的寄生电容以及后级晶体管的栅源电容谐
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第十章 射频功率放大器

振，当后级晶体管尺寸很大时，与这些电容谐振的电感的电感量将很小。而实际上，能够实现的电感的电

感量都存在一个下限值，因为电感量太小时，寄生效应（如连线寄生阻抗）或者工艺偏差将严重影响电感

的性能。这限制了输出级晶体管的尺寸不能任意增加。

以上所提到的这些限制，都是由于在一定的电流消耗下，MOS晶体管的跨导太小引起的，而双极型晶
体管或者GaAs晶体管可以提供相对来说大得多的跨导，这是采用双极型工艺或者GaAs工艺可以制作更优
性能的功率放大器的主要原因之一。

在集成电路实现中，版图考虑也会限制输出晶体管的最大电流。流过金属连线的电流密度都有一个最

大值，超过该值会引起电子牵引效率，因此当输出晶体管的电流很高时，需要很宽的金属走线，这会消耗

大量的芯片面积并引入重要的连线寄生效应。特别地，片上集成电感的金属条宽度一般约为10～20µm，因
此片上集成电感只能通过20～40mA的直流电流，约80mA的交流电流，在设计集成功率放大器时，片上集
成电感处理电流的能力是必须考虑的一个因素，采用多金属层并联和厚金属是唯一的解决办法。晶体管的

版图设计也要考虑最大电流密度要求，特别是晶体管与金属线的连接，要考虑接触孔、通孔以及金属线处

理电流的能力，采用多指晶体管是缓解晶体管电流密度压力的一种很好的办法。

§10.8.3 衬底问题

采用CMOS工艺来实现功率放大器所遇到的另一个问题是衬底耦合和衬底损耗问题。功率放大器的输
出功率很大，通过衬底耦合，功率放大器产生的强信号很容易耦合到其它的电路模块中。对于低噪声放大

器、混频器来说，这些耦合过来的强信号会对电路操作带来干扰，严重的还会使得这些电路模块出现饱

和；而对于振荡器来说，强信号耦合会引起频率牵引效应，振荡器的频率会受到耦合过来的强信号的牵引

而发生偏移。为了降低衬底耦合，除了不将功率放大器和其它易受干扰电路集成在同一芯片上之外，另外

的办法是采用有效的隔离措施并减小功率放大器耦合到衬底的信号强度。

衬底损耗是限制所有射频电路性能的一个主要因素。由于衬底损耗的存在，片上集成电感的品质因子

都较差。由于射频电路中大量使用电感元件，低品质因子的电感会严重影响射频电路的性能。对于功率放

大器来说，低品质因子的片上电感会限制放大器的增益，增加放大器消耗的电流，降低放大器效率，而且

当输出功率很大时，电感的寄生损耗也直接降低了功率放大器的输出功率能力和效率。

与其它工艺技术相比，CMOS工艺的衬底具有更低的电阻率，因此衬底耦合和衬底损耗问题更严重，
这是采用双极型工艺或者GaAs工艺可以制作更优性能的功率放大器的另一主要原因。

§10.8.4 Knee电压

在设计PA时，常使用负载线匹配方法，如图10-47所示。 晶体管所能承受的最高电压Vmax受到晶体管

击穿电压的限制，而最小电压则受到Knee电压的限制。Knee电压将晶体管的工作划分为线性区和饱和区，
常定义为晶体管漏端电流达到晶体管允许的最大电流Imax的某一比例（如95％）时的VDS值。对于传输功率

放大器来说，优化的负载值为：

Ropt =
Vmax − VKnee

Imax
(10-58)

图10-48 给出了功率晶体管和普通的深亚微米晶体管的I − V曲线。 从图中可以看出，功率晶体管

的Knee电压相比于功率晶体管可以承受的最高电压来说是很小的一个值，因此可以将它的Knee电压近似认
为为0；而对于深亚微米晶体管来说，它能承受的最高电压随着特征尺寸的减小而逐渐下降，但由于短沟道
效应的影响，Knee电压则越来越高，因此导致晶体管的工作区间大大缩小，如果仍然不让晶体管进入线性
区工作，优化的负载阻抗值将减小，为了维持相同的输出功率，输出级的电流必须增加，引起输出晶体管

电流太大可导致的所有设计问题。解决这一问题的办法是允许晶体管进入线性区工作，关于这一方面的设

计和优化问题，在后面我们还会提到。

§10.9 CMOS功率放大器电路设计技术

在上一节我们讨论了采用CMOS工艺来实现集成功率放大器时所面对的挑战。虽然存在这些实现难
题，但经过多年的研究探索，人们已经总结出一套有效的电路设计技术来克服这些难题，使集成功率放大
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§10.9 CMOS功率放大器电路设计技术
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图图图 10-48 功率晶体管和深亚微米晶体管的I − V曲线

器的性能得到很大提高。本节就介绍这些电路设计技术。这些技术都是针对传统功率放大器的设计提出来

的，但通过修改后，也可以应用于开关模式的功率放大器中。

§10.9.1 差分结构

差分结构是模拟电路中最常采用的一种电路设计技术，它对差模信号具有放大作用，而对共模噪声却

具有抑制作用。使用差分结构，可以有效抑制电源上存在的噪声和从衬底或连线耦合过来的噪声，这一点

对与数字电路或者功率放大器集成在同一块芯片上的小信号电路或者振荡器来说是很重要的。虽然射频功

率放大器处理的信号能量很强，各种共模噪声或者干扰对功率放大器的影响很小，但采用差分结构，可以

提高放大器的输出电压摆幅，降低功率放大器对封装寄生效应的灵敏度，采用差分结构还可以降低功率放

大器对其它电路的干扰。

图10-49给出了差分放大器的电路图和单端输出电压波形以及差分输出电压波形。 对于功率放大器来
说，击穿电压限制了输出晶体管漏端的电压摆幅，采用差分结构时，每一个支路的输出电压都受到击穿电
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图图图 10-49 差分放大器的电路图和单端输出、差分输出电压波形

压的限制，具有与单端放大器相同的电压摆幅，但差分输出电压摆幅增加为单端输出电压摆幅的两倍。这

是采用差分结构的最大好处。在输出功率一定的情况下，采用差分结构可以使得每一个支路的晶体管都输

出一半的功率，在单端输出电压摆幅不变的情况下，流过每一个支路晶体管的最大电流可降低一半，晶体

管宽度可降低为原来的一半，便于驱动级电路的实现。需要注意的是，采用差分结构并不能提高功率放大

器的效率，电源仍需提供与单端电路相同的电流，但这些电流分为两半，分别流过每个支路，降低了对输

出晶体管最大电流的要求。

图10-49所示的差分结构并不能应用于功率放大器中，这是由于尾电流源引入了额外的限制。当有信号
存在时，差分结构中一个支路的电流增加，而另一个支路的电流减小，输出差分电流增加，但两个支路的

总电流等于尾电流源提供的电流，当信号强度逐渐增加时，一个支路的电流持续增加，而另一个支路的电

流相应减小，差分输出电流进一步增加，到一定程度时，一个支路导通尾电流源的所有电流，而另一个支

路截止，输出差分电流达到最大值，它等于尾电流源提供的电流；此后信号进一步增加时，输出差分电流

将不会再增加，增益受到压缩。因此尾电流源限制了差分输出电流的最大值。在功率放大器中，为了保证

信号不被压缩，尾电流源必须提供流过负载的最大电流，它是一个恒定的直流电流，与信号强度无关，这

使得放大器只能以A类模式工作，降低了放大器的效率。而且，尾电流源上需要维持一定的电压幅度，使
尾电流源晶体管工作于饱和区，因此降低了输出电压摆幅。

由于尾电流源有这些不利影响，可以考虑将尾电流源删去，如图10-50所示。 每一个晶体管的源极都
直接接地，形成一个伪差分结构，这种结构没有共模噪声抑制能力，但考虑到共模噪声对功率放大器的影

响近似可以忽略，因此采用伪差分结构并不会影响功率放大器的性能。在伪差分结构中，每一个晶体管的

直流偏置可通过偏置电压来控制，与负载上的最大电流没有关系。只要晶体管工作于饱和区，流过晶体管

的电流会随着输入信号强度的增加而增加，避免了尾电流源的影响。

采用差分结构的第二个好处是可以降低功率放大器对封装寄生效应的灵敏度。在系统中，功率放大器

的地线和电源线都必须通过键合线连接到PCB板上，在射频情况下，这些键合线等效为一个高品质因子的
电感。采用单端结构时，电源线和地线的键合线电感会严重影响功率放大器的性能，甚至会引入严重的不

稳定性问题，键合线长度的不可控制性会导致键合线电感量发生变化，使问题更加严重。虽然采用多键合

线技术可以在一定程度上降低它们的影响，但多键合线技术需要多个焊盘，占用大量的芯片面积，而且由

于互感等原因并不能完全消除所引入的问题。但采用差分结构时，两晶体管的源极和电源端都是共模点，

键合线引入的寄生电感并不会影响差分结构的性能。采用差分结构的这个好处对功率放大器和小信号电

路来说都是一样的。不同的是，由于功率放大器的电流很大，虽然采用差分结构，电源和地端键合线的

长度仍需很短，否则键合线寄生电感会引入高幅度的交流共模电压，影响晶体管的工作状态。例如，如

果地线的键合线电感为1nH，则当工作频率为1.75GHz时，键合线电感的阻抗约为11Ω。如果流过地线的电
流为100mA，则地线上的交流电压幅度约为1.1V。这会极大地限制输出电压摆幅和输出晶体管的VGS电压

（减小晶体管的输出电流）。很明显，如果地和电源键合线很长，大寄生电感将使得功率放大器不可能输

出大功率给负载。除了采用多键合线技术外，另一种办法是采用Downbond技术，如图10-51所示，芯片粘
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dcV

+
out

v −
outv

inv

图图图 10-50 共源端直接接地的差分放大器

贴在一个导体层上，封装时地线可以直接键合到靠近芯片边缘的区域，有效地减小了地线键合线的长度。

Conductive

Epoxy

Chip

Downbond

Ground

Plane

Package

Backside

图图图 10-51 Downbond封装技术

采用差分结构的第三个好处是可以降低功率放大器对其它电路的干扰。在功率放大器中，差分结构的

每一个支路都会注入能量到衬底中，但由于采用差分操作，两个支路注入衬底的能量会互相抵消，降低了

整个功率放大器注入到衬底的能量，从而有效降低了功率放大器通过衬底耦合对其它电路的干扰。而且，

在一个周期内，差分结构的每一个支路都向衬底注入一次能量，因此采用差分结构的功率放大器向衬底注

入能量是以两倍工作频率进行的，这避开了其它电路的工作频率范围，也可以有效降低功率放大器的干

扰。特别地，对于振荡器来说，当功率放大器与振荡器频率相近时，功率放大器通过衬底耦合到振荡器的

能量会使振荡器发生频率牵引效率，改变振荡器的输出频率，但采用差分操作时，功率放大器向衬底注入

能量的频率是工作频率的两倍，这个频率与振荡器的输出频率相隔很远，不会引起频率牵引效应。

虽然采用差分结构有很多优点，但它也存在一个很明显的缺点，它的输出是差分信号。由于功率放大

器的负载一般都是单端形式的，因此采用差分结构功率放大器的输出端必须额外增加一个差分到单端的变

换电路（功率合成器），功率合成器很难集成，而且会引入额外的损耗（0.5dB～1dB），降低了放大器的
效率。
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§10.9.2 Cascode技术

Cascode技术是模拟电路中常采用的另一种电路设计技术，它可以增加低频放大器的输出阻抗
和增益，降低Miller电容的影响，提高输入–输出之间的隔离度。Cascode技术也可以应用于功率放大
器中，采用Cascode技术的差分功率放大器的电路图如图10-52所示。 驱动信号加到共源晶体管的栅

dcV

inv

outv

BV BV

图图图 10-52 Cascode差分电路

极，而Cascode晶体管的栅极接一个固定的电平（一般为Vdc）。与其它电路不同的是，功率放大器采

用Cascode技术的目的是减轻晶体管击穿电压的压力，提高功率放大器输出电压的摆幅，从而降低对晶体管
最大电流能力的要求，提高功率放大器的效率，并减小输出晶体管的尺寸。

在图10-52中，Cascode晶体管栅漏之间承受的最高电压为：

VDGC(MAX) = VOUT(MAX) − VB (10-59)

其中，VOUT(MAX)是功率放大器输出电压的最大值，VB是Cascode晶体管栅极所加偏置。

而下面的共源晶体管栅漏之间所承受的电压为：

VDGS = VCASC − VIN (10-60)

其中，VCASC为Cascode晶体管源极电压，VIN为输入电压。当VIN减小时，VCASC增加，当VCASC增加

到VB − VT时，Cascode晶体管截止，因此共源晶体管栅漏之间所承受的最高电压为：

VDGS(MAX) = VB − VT − VIN(MIN) (10-61)

在通常情况下，VDGS(MAX)小于晶体管的栅氧化层击穿电压(> 2Vdc)，因此Cascode晶体管的击穿电压是限
制输出电压摆幅的主要因素。为了使晶体管不发生击穿：

VOUT(MAX) = VB + VOX(MAX) (10-62)

其中，VOX(MAX)是晶体管栅氧化层不击穿时所能承受的最高电压。提高Cascode晶体管栅极电压可以提高
输出电压摆幅，通常情况下，VB = Vdc，假设VOX(MAX) = 2Vdc，那么采用Cascode技术后功率放大器的输
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出电压最高值为3Vdc，而不采用Cascode技术时，输出电压最高值仅为2Vdc + VIN(MIN)，VIN(MIN)通常接近

于0甚至为负值，因此采用Cascode技术可以将输出电压峰值最少提高约1.5倍，有效地减小了对晶体管最大
电流能力的要求。

某些工艺同时提供了薄栅和厚栅两种类型的晶体管，薄栅晶体管的特征尺寸小，特征频率高，可以提

供较高的增益，但击穿电压小；而厚栅晶体管特征尺寸大，特征频率低，提供的增益小，但击穿电压高。

为了充分利用工艺的潜力，一种技术是将共源晶体管采用薄栅晶体管，提供相对较高的增益，而Cascode晶
体管采用厚栅晶体管，它承受的电压可以较高，这样既保证了功率放大器的增益不下降，又可以提高输出

电压摆幅，进一步减轻了对晶体管最大电流能力的要求。

采用Cascode技术的缺点是Cascode晶体管导通时相当于一个开关，存在导通电阻，会引入损耗，
降低了功率放大器的效率，但通过增大Cascode晶体管的尺寸，可以使导通电阻减小到很低的数值。采
用Cascode技术的另一个缺点是在所有端点电压都保持不变时，Cascode结构提供的电流要小于共源晶
体管所提供的电流，因此对驱动电压幅度的要求会有所增加。Cascode技术的另一个问题是功率放大器
的Knee电压会增加。但这些缺点相对采用Cascode技术所获得的好处来说是微不足道的，因此Cascode技术
在功率放大器、特别是低压功率放大器中得到广泛应用。图10-53将Cascode结构的I − V曲线和共源结构

的I − V曲线进行对比。 从图中可以看出，在同样条件下，Cascode结构的输出电流要小于共源结构的输出

DSI

DSV

Without

Cascode

With

Cascode

图图图 10-53 Cascode结构和共源结构的I − V曲线比较

电流，Knee电压要高于共源结构，但Cascode结构可以提供更高的输出电压摆幅。

§10.9.3 有效利用键合线电感

射频电路与低频模拟电路最大的不同在于它广泛使用了电感元件，这是由于在频率升高时，晶体管的

寄生电容使得输出阻抗很小，不使用电感元件会使得射频电路很难获得高增益。尤其是对于功率放大器来

说，输出晶体管会引入很大的寄生电容，不使用电感元件，会使得输出阻抗很低，功率放大器根本得不到

功率增益。而通过电感和晶体管寄生电容在应用频带内谐振，可以提供高输出阻抗，从而提高功率放大器

的增益。

但采用标准CMOS工艺实现的片上集成电感的品质因子通常都很低，这是限制功率放大器性能的很重
要因素。对于功率放大器来说，应用低品质因子的在片电感会带来两个问题，一个问题是低品质因子的电

感会降低功率放大器的增益。品质因子为Q的电感可以等效为电感和一个阻值为RP = ωLQ的电阻的并联，

当电感与寄生电容谐振时，该谐振网络提供的阻抗为RP。如果放大器的输出采用LC谐振负载，则放大器

的增益与RP成正比。当品质因子很低时，放大器的增益也将很低。因此电感的品质因子是限制功率放大器

增益的一个主要因素。
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应用低品质因子的片上电感所引入的第二个问题是电感的寄生损耗，它会降低功率放大器的最大输出

功率和效率，尤其是对于输出级来说，低品质因子的片上电感的影响更大。可以借助于图10-54来说明这一
问题。 该图给出了功率放大器的输出网络，片上电感用理想电感和寄生电阻串联来等效。电感L1与晶体管

1L

1R
TransL TransR

dbC LRTransC

图图图 10-54 功率放大器的输出网络

的寄生电容Cdb在基频处谐振，提供谐波短路功能；而电感LTrans和电容CTrans组成LC匹配网络，将功率放

大器的负载RL变换为优化的负载阻抗Ropt；R1和RTrans是电感L1和LTrans的寄生串联电阻，它们与电感的

品质因子之间的关系为：

Q =
ωL

R
(10-63)

在基频频率处，RTrans与Ropt串联，因此放大器的输出功率将在RTrans和Ropt之间按照阻值的大小进行分

配。考虑到大功率放大器的Ropt很小，RTrans引入的损耗是很大的，极大地降低了功率放大器的输出功率

和效率。而电源提供的电流都会流过电阻R1，因此R1上也会产生很大的热损耗，另外，L1的低品质因子使

得谐波短路功能并不能完全实现，输出到负载的信号中将包含有高阶谐波成分，这些谐波成分是无用的信

号，会引入额外的谐波损耗，进一步降低了功率放大器的效率。

因此，除非采用特殊工艺技术来提高电感的品质因子，在功率放大器的输出级采用片上集成电感是不

现实的，一种办法是采用高品质因子的片外电感元件。但由于功率放大器所用到的电感的电感量都很小，

而目前低电感量的电感元件很稀少，另一方面采用片外电感元件时，封装所引入的键合线电感会对功率

放大器的性能产生很大的影响。因此比较可行的办法是利用键合线本身所提供的电感。键合线可以提供

从1nH以下到几个nH的高质量电感，品质因子约在20～50之间，可以满足功率放大器的要求。但采用键合
线电感的缺点是电感量不易控制，键合线的长度、高度、角度以及与其它键合线的耦合程度都会影响电感

量的大小，这给产品的初始设计带来了挑战，但一旦产品设计定型后，通过采用先进的封装技术（如自动

封装技术），利用键合线电感的产品还是能实现批量生产的。

§10.9.4 输出级的输入调谐

由于MOS晶体管的跨导有限，大功率放大器的输出晶体管通常都具有很大的尺寸，给驱动级引入很大
的电容负载，这会带来两方面的设计问题。我们借助于图10-55 来进行说明。 为了使得输出级能按照预定
的模式工作，驱动级和输出级之间一般都采用交流耦合，驱动级和输出级之间需要一个交流耦合电容CC。

在集成电路实现中，电容的底板和衬底之间存在寄生电容，当采用双层多晶电容时，底板寄生电容约占设

计电容量的20％。要使得信号从驱动级输出传输到输出晶体管栅极不发生信号损失，交流耦合电容要远大
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CC

图图图 10-55 驱动级和输出级之间的接口电路

于栅电容，如果输出晶体管栅电容很大（通常都是这样的），交流耦合电容的电容量将会达到无法实现的

地步。例如，如果要将信号从驱动级输出传输到输出晶体管栅极的损失限制在20％以内，那么

CC

CG + 0.2CC + CC
= 0.8 ⇒ CC = 25CG (10-64)

因此，要使得信号传输效率达到80％，交流耦合电容必须为输出晶体管栅电容的25倍；即使要使信号传输
效率仅达到70％，交流耦合电容也必须为输出晶体管栅电容的6倍。如果输出晶体管尺寸很大，栅电容也很
大时，达到一定传输效率的交流耦合电容是无法集成的。

而且，驱动级的输出所驱动的电容负载为：

Cp =
(CG + 0.2CC)CC

CG + 1.2CC
+ CDdb (10-65)

其中，CDdb是驱动级输出晶体管的寄生电容。当信号传输效率达到80％时，驱动级输出端的电容负载约
为4.8倍的输出级栅电容和驱动级晶体管寄生电容之和，驱动级的漏端电感要与这么大的电容在工作频率处
谐振，所要求的电感量可能小于0.1nH，这是无法实现的。

图10-55通过在驱动级输出端引入LC谐振网络来给驱动级提供一个高输出阻抗。 提高驱动级输出端的

电压幅度，但这种方法没有考虑信号从驱动级输出传输到输出晶体管栅极的信号损失，因此造成了交流耦

合电容过大和谐振电感太小的集成电路实现问题。如果同时在输出晶体管栅极引入一个电感元件，该电感

元件与输出晶体管栅电容部分谐振，减小输出晶体管栅电容所引入的容抗，那么就可以解决以上所遇到的

实现问题。实现这一思想的电路如图10-56所示，输出晶体管栅极并联了一个LC串联网络，串联电容阻断

直流通路，使得输出晶体管的直流偏置可以独立设置，而串联电感提供一个感抗，部分抵消输出晶体管栅

电容引入的容抗，这样LC串联网络和输出晶体管栅电容组合结构可以等效为一个小电容量的电容，减小了

对交流耦合电容CC的要求，并且使得驱动级漏端的电感可以取到一个可以实现的数值。

§10.9.5 Cascode电感

功率放大器电路的信号通路上存在几个大电容，当信号通过这些电容时，节点电压的波动会对电容充

放电。通常每一级的输出都采用电感元件来与输出晶体管的寄生电容和下一级的输入电容谐振，在输出节

点提供高阻抗。我们可以换一种思路来看谐振过程，电感和电容都是储能元件，谐振时电感和电容储存的

能量互相交换，不用从电源吸取电流就可以在输出节点维持大信号摆幅，相当于在输出节点提供了一个高

阻抗。
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CC

图图图 10-56 修改后的接口电路

但是，在采用Cascode技术的功率放大器电路中，Cascode晶体管源极也存在很大的寄生电容。当这些
节点存在电压波动时，节点寄生电容充放电需要从电源吸取额外的电流，降低了功率放大器的效率。考虑

到这些节点寄生电容都很大，如果能为它们提供一个交换能量的机制，而不用靠从电源吸取电流来对寄生

电容充放电，那么可以极大地提高功率放大器的效率。很明显，在这些节点增加一个并联到地的电感就可

以实现上述的想法，电感和寄生电容谐振，使得电感和电容之间互相交换能量，对节点寄生电容充放电不

用从电源吸取额外的电流。但电感是直流短路的，为了不影响放大器的直流工作点，电感上还必须串联一

个大电容来隔直。但对于差分结构来说，两个支路的直流工作点是一样的，因此电感可以直流并联在两个

支路的Cascode晶体管的源极，如图10-57所示。 两个电感的中间节点是共模点，相当于交流地，每一个电

dcV

inv

outv

BV BV

图图图 10-57 差分结构中的Cascode电感

感与Cascode晶体管源极的寄生电容谐振。实际上，这两个电感可以用一个对称型电感来代替，它的电感量
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是单个电感的两倍。

在Cascode晶体管源极引入并联到地的电感后，这些节点的寄生电容充放电的电流由电感来提供，
不用从电源吸取电流，提高了放大器的效率。但采用这种技术后，共源晶体管的栅漏之间承受的电压

会增加，有可能导致共源晶体管发生击穿。如前所述，当没有引入电感时，共源晶体管的漏极最高电压

为VBIAS − VT，在这一点时，Cascode晶体管截止，使该节点的电压不能继续升高。但在该节点引入电感
后，即使Cascode晶体管截止，电感仍然可以为节点寄生电容提供充电电流，使节点电压继续升高，共源晶
体管的栅漏之间承受的电压也会增加，使共源晶体管有可能发生击穿，这是在共源晶体管漏极引入电感后

出现的新问题，在设计中必须考虑共源晶体管击穿电压对共源晶体管漏极电压摆幅的限制。

§10.9.6 深亚微米工艺下的负载阻抗优化

在设计功率放大器时，负载线匹配方法是最常使用的方法，它可以确定负载阻抗的最优值，通常确定

优化负载时都假设晶体管工作于饱和区。但如前所述，在深亚微米工艺中，Knee电压在放大器的电压摆幅
中占了很大的一部分，如果仍按照让晶体管仅工作于饱和区来设计优化负载阻抗值，那么优化的负载电阻

值将减小，为了维持相同的输出功率，输出级的电流就要增加，引起输出晶体管电流太大可导致的设计问

题。解决这一问题的办法是允许晶体管进入线性区工作。但当晶体管工作于线性区时，晶体管的输出电流

与漏端电压有关，而在负载阻抗值一定时，功率放大器的漏端电压又是由输出电流来决定的，因此允许晶

体管工作于线性区后，晶体管的输出电流与漏端电压之间存在一个复杂的交互耦合关系，这使得决定优化

负载阻抗值变得很困难。而当晶体管仅被允许工作于饱和区时，晶体管的输出电流与漏端电压无关，负载

阻抗一定时，漏端电压由输出电流决定，晶体管的输出电流与漏端电压之间是一个简单的欧姆定律关系。

考虑到以上情况，需要开发出针对深亚微米工艺的负载阻抗优化方法。

在介绍这个方法之前，先要引入晶体管工作于线性区和饱和区都适用的I − V方程（Tsividis方程）：

ID =
1
2
k

W

L

1
n

[
(VGS − VT)2 − (2nΦt)2 ln2 (1 + e

VGS−VT−nVDS
2nΦt )

]
(10-66)

其中，n、Φt都是工艺参数。在饱和区，VGS − VT < VDS，e
VGS−VT−nVDS

2nΦt ¿ 1，因此

ID =
1
2
k

W

L

1
n

(VGS − Vt)2 (10-67)

该方程化简为简单的平方律方程。

在线性区，指数项要远大于1，式10-66可以化简为常见的线性区I − V方程：

ID =
1
2
k

W

L
[2(VGS − VT)VDS − nV 2

DS] (10-68)

在引入Tsividis方程后，决定深亚微米工艺下优化负载阻抗值的流程图如图10-58所示。 Tsividis方程
将晶体管栅电压VGS和漏端电压VDS 连接起来，我们需要发现这两个电压波形。在传统功率放大器中，输

出晶体管的栅极偏置电压和驱动电压幅度都是预先决定的（也就可以求出导通角φ），因此晶体管栅电压波

形可表示为；

Vg = VBIAS + VAC cos ωt (10-69)

如果采用合适的谐波短路终端，晶体管漏端电压波形Vd与Vg是同步的，可以表示为；

Vd = Vdc − VO cos ωt (10-70)

那么可以利用式10-66来决定晶体管的输出电流Id，获得输出电流后，利用傅立叶变换可以求出输出电

流中的基频成分为：

Ifund =
2
T

∫ T/2

−T/2

Id cos ωtdt (10-71)

而直流成分为：

IDC =
1
T

∫ T/2

−T/2

Iddt (10-72)

第296页,共587页



第十章 射频功率放大器

Tsividis

Equation
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Odg ,,, VVV φ

dI

,1]Fourier[ drf II = ∫= tI
T

I d
1

dDC

图图图 10-58 深亚微米工艺下优化负载阻抗值的流程图

那么功率放大器的输出功率和效率分别为：

Prf =
1
2
IfundVO (10-73)

PDC = IDCVdc (10-74)

η =
Prf

PDC
= f(W,VO) (10-75)

功率放大器的输出功率和效率是输出电压幅度VO和晶体管宽度W的函数，因此可以对这两个参数进行扫

描，得到功率放大器的输出功率和效率随输出电压幅度VO和晶体管宽度W变化的曲线，根据曲线来确定满

足应用要求并且性能最优时输出电压幅度VO和晶体管宽度W，那么优化负载阻抗值为

Ropt =
V 2

Oopt

2Prf
(10-76)

实际上，以上优化过程还可以将导通角纳入参数扫描范围，从而可以根据应用背景来选定优化的工作模

式。

§10.9.7 功率合成

随着CMOS工艺技术的发展，晶体管的击穿电压和漏端电压摆幅越来越低，达到一定的输出功率时
功率放大器的优化负载阻抗值也越来越小。例如晶体管漏端电压允许的峰峰值为2V时，输出功率为2W的
功率放大器的优化负载阻抗值约为0.5Ω。如此低的阻抗值要匹配到50Ω是非常困难的，而且若输出网络
中各元件稍有损耗，那么输出功率和效率的严重降低是不可避免的。解决这个问题的办法中，一个是提

高功率放大器的输出电压摆幅（如换一种工艺技术、采用Cascode结构等），另一种办法就是采用功率合
成技术。功率合成技术将所要求的输出功率分为几个相等的部分，每一部分由一个单独的功率放大器来

提供，然后采用功率合成器将各功率放大器的输出功率合成在一起，给外界负载提供一个大输出功率。

图10-59给出了最常采用的、基于Wilkinson技术的功率合成原理图。 单端输入信号先由Wilkinson合成器
（功分器），分为两路，每一路的功率为输入功率的一半，分别驱动两个功率放大器，两个功率放大器的
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§10.9 CMOS功率放大器电路设计技术

/4λ

/4λ

c2Z

c2Z

c2Z

图图图 10-59 Wilkinson功率合成技术

输出又由Wilkinson合成器合为一路，提供给外部的负载。Wilkinson合成器由两个特性阻抗为
√

2Zc的四分

之一波长传输线组成，两个传输线之间以2Zc的桥式电阻连接，合成器的每一个端口看到的阻抗均为Zc，

端口上不会发生反射，因此是一种很好的功率组合技术。但这种功率合成技术并不适宜于采用集成电路实

现，射频四分之一波长传输线目前还很难集成（占用的芯片面积过大），而且传输线的损耗会严重降低功

率放大器的输出功率和效率，另外，当传输线没有接合适的终端时，传输线端口将发生反射，反射能量被

桥式电阻吸收，会降低放大器的输出功率和效率。

最近提出的一种便于集成电路实现的功率合成技术是分布式有源变压器技术（Distributed Active
Transformer，DAT）。这种技术采用了多个变压器，这些变压器的输入端是并联的，输入端电压的摆幅
受到晶体管击穿电压的限制，但变压器的输出端是串联的，因此功率放大器负载上的电压可以成倍增加。

图10-60和图10-61给出了将输出电压摆幅提高四倍的DAT电路图及集成电路实现方案。 它由四个差分对组

LR

outV

dcV

inV

图图图 10-60 分布式有源变压器技术的电路图

成，每一个差分对的输出连接到一个变压器的首级线圈上，而变压器的次级线圈则串联起来，负载上的电

压摆幅为每个变压器次级线圈上的电压摆幅之和。电源电压从变压器首级线圈的中心点接入，首级线圈上

的电压摆幅为4VDD，假设变压器采用1 : 1的变换比，负载上的电压摆幅为16VDD，将负载上的电压摆幅提

高了4倍。在这种方案实现中，流过首级线圈的电流是次级线圈的四倍，首级线圈必须能承受这么高的电
流，而且为了保证次级线圈上的电压是同相相加的，各支路的延时必须精确一致。在集成电路实现方案

中，变压器是以耦合线的方式来实现的，次级线圈是一个圈数为1的电感，它耦合到中心抽头的首级传输线
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图图图 10-61 分布式有源变压器技术的实现版图（简化）

上，形成变换比为1 : 1的变压器，该实现方案中各支路是对称的，保证了各支路延时的一致性。最近已经
有研究人员采用0.35µm CMOS工艺实现了一个2.4GHz的功率放大器，它可以输出2.2W的功率，漏端效率
约为35％，功率增益约为8.5dB。该方案可以很容易的推广到有N个差分对和N个变压器的情况，输出电压
可以提高2N倍，而输出功率可以提高4N2倍。

§10.9.8 稳定性问题

功率放大器的不稳定性问题可以分为两类，一类是由于偏置电路、解耦大电容等引起的低频振荡，这

类不稳定与功率放大器的匹配电路没有关系；另一类不稳定发生在应用频带周围，与功率放大器的匹配电

路有关，消除这类不稳定通常需要修改匹配电路结构或者元件值。

这两种类型的不稳定都可以使用稳定性圆来分析。但较常用的方法是判断放大器是否是无条件稳定

的，即将功率放大器当成一个线性放大器，判断它是否满足|∆| < 1和k > 1条件。其中，∆和k与晶体管

的S参数之间的关系为：
∆ = S11S22 − S12S21 (10-77)

k =
1− |S11|2 − |S22|2 + |∆|2

2|S12||S21| (10-78)

如果放大器不满足无条件稳定条件，可以在晶体管输入端串联一个电阻来增强它的稳定性，但电阻会引入

额外的损耗，而且会降低放大器的增益。因此在设计功率放大器时，稳定性和增益、效率是一个需要折衷

考虑的问题。

采用以上的判断方法，要求对功率放大器的各级以及整个功率放大器从直流到单位增益频率的频率范

围内进行频率扫描，只有在所有情况下都满足无条件稳定时，该放大器才是稳定的。在实际设计中，稳定

性判断是一个非常繁琐的过程。

§10.10 线性化技术

采用不同调制方式的系统对功率放大器的线性度有不同的要求，随着通信技术的发展，为了充分利用

频谱效率，现代通信系统利用了越来越复杂的调制方式，使得对功率放大器的线性度要求越来越高。线性

功率放大器的效率很低，而非线性（如开关模式）功率放大器虽然线性度很差，但效率很高。为了充分利
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§10.10 线性化技术

用高效率放大器的优点，人们提出了各种线性化技术来对采用高效率放大器的发射机系统进行线性化，使

得整个发射机系统既具有较高的线性度，又具有较高的效率。

本节就介绍与功率放大器线性化相关的内容，首先讨论功率放大器非线性的影响，然后介绍不同调制

方式与功率放大器线性度要求之间的关系，最后介绍常用的线性化技术。

§10.10.1 功率放大器非线性的影响

功率放大器的非线性对发射机性能的影响可以分为以下五个方面：产生高阶交调积和谐波，引起发射

机频谱增生（Spectral Regrowth），降低信道内的信噪比，引起AM–AM效应和AM–PM效应，以及引起
发射机的星图变形。

功率放大器的非线性会使得放大器的输出产生各阶交调积和谐波成分，如图10-62所示。 频带范围内
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图图图 10-62 非线性功率放大器的输出包含各阶交调积和谐波成分

的两个频率稍有不同的基频成分通过非线性放大器后，会产生各阶谐波成分和各阶交调成分。其中，谐波

成分离应用频带很远，对发射机性能的影响有限，而某些交调成分则靠近应用频带，特别是三阶交调积，

就位于应用频带范围内，而且它主要由三阶非线性引起，能量相对较高，对发射机性能的影响最大。因

此，三阶交调积与基频成分之比是考察功率放大器线性度的很重要指标。

通常信道频带范围内会存在各种频率成分的信号，那么各阶交调积就会组成一个连续的扩展频谱，如

图10-63所示。 图中较窄的频谱是理想的发射机频谱，它的信号能量主要集中于信道带宽范围内，泄漏到相
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图图图 10-63 功率放大器的非线性引起频谱增生

邻信道的能量很小，从而有效地避免了各个信道之间的互相干扰，ACPR很小。图中较宽的频谱是经非线
性功率放大器放大之后的发射机频谱，由于各阶交调积的影响，信号频谱扩展（称为频谱增生），能量泄

漏到相邻信道内，对其它信道的信号产生干扰，ACPR降低。

功率放大器的非线性效应还会降低信道内的信噪比，这是由于位于信道频带范围内的各阶交调积对有

用信号来说都相当于噪声，噪声能量增加，使得信道内的信噪比下降，会恶化接收机的解调性能（增加误

码率）。
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第十章 射频功率放大器

功率放大器的非线性除了产生各阶交调积和谐波成分外，还会引起AM–AM效应和AM–PM效应。
图10-64给出了非线性功率放大器的增益和相移随输入功率的变化曲线。 当输入功率增加到一定程度时，

Gain

Phase

outP

inP

图图图 10-64 非线性功率放大器的AM–AM效应和AM–PM效应

放大器的增益发生压缩，引起AM–AM效应，而且，放大器的相移也不再是一个常数，它随着输入功率的
变化而变化，引起AM–PM 转换效应。这些效应会使得调制信号的幅度和相位之间互相耦合，改变了它们
之间的正交关系，会恶化接收机的解调性能，增加误码率。图10-65给出了因AM–AM和AM–PM效应而引
起的星图变形。左边是理想的16-QAM星图，该星图表示的信号输入到非线性功率放大器后得到右边的星
图，星图已经发生严重的变形，EVM大大增加，增加了接收机的误码率。

Imaginary Imaginary

Real Real

图图图 10-65 功率放大器的非线性引起星图变形

§10.10.2 调制方式

目前各通信系统采用的调制方式可以分为两种不同的调制类型：恒包络调制和非恒包络调制。在

恒包络调制中，信息仅调制载波的相位，而不改变载波的幅度，调制后信号波形的包络是一个常数，如

图10-66所示。这类调制方式包括模拟频率和相位调制、数字相位和频率调制（PSK、FSK、GMSK〕等；
非恒包络调制又可以分为两个子类：一类是信息仅调制载波的幅度（如模拟幅度调制和ASK调制〕，另一
类是信息同时调制载波的幅度和相位（线性调制方式〕，如QAM调制等，这两类调制方式都会改变载波的
幅度，调制后信号波形的包络会随着时间而变化，如图10-67所示。 线形调制方式具有最高的频谱利用效率
（单位带宽所能达到的最高数据率〕，是现代通信系统最常采用的调制方式之一，但这种调制方式对发射

机的线性度要求也最高。

但即使是采用恒包络调制方案的系统，当信号在不同符号之间转换时，信号的幅度也会发生变化。

图10-68 给出了QPSK调制系统的星图，每一个点对应于一个可能的符号，图中各条线代表了符号转换的可
能路径。 在各个符号处，载波的包络是一样的，但在符号转换过程中，载波的幅度会发生变化。为了减小
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图图图 10-66 恒包络调制信号

Time
图图图 10-67 非恒包络调制信号

包络的变化，可以采用OQPSK调制方式，如图10-69 所示。 在这种调制方式中，符号转换只能在相邻符号
间进行，符号转换路径不会经过原点，极大地减小了包络的变化，但并不能完全消除包络的变化。在符号

转换过程中能完全消除包络变化的调制方式是GMSK调制，它的星图如图10-70所示，符号转换是沿着一个
圆周进行的，因此在符号转换过程中载波的包络也不会发生变化，是一个理想的恒包络调制方式。

采用恒包络调制方式的发射机可以采用高效率的非线性功率放大器，而采用非恒包络调制方式的发射

机必须采用线性化的功率放大器，否则信号的幅度会发生失真，恶化接收机的解调性能。因此功率放大器

的线性度要求与系统采用的调制方式密切相关。

在非恒包络调制方式中，信号的能量会发生变化，信号的峰值能量与平均能量的比值定义为峰值–平
均能量比（peak-to-average ratio, or peak-to-mean ratio〕。峰值–平均能量比对于衡量功率放大器的线性
度要求来说是非常重要的一个参数。如果信号的峰值能量高于功率放大器的最大输出功率，信号将发生失

真，引起交调失真和频谱增生等非线性效应。通常放大器的最大输出功率设计为不低于信号的峰值能量，
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Q

I

图图图 10-68 QPSK调制系统的星图

Q

I

图图图 10-69 OQPSK调制系统的星图

但对于采用数字调制方案的发射机来说，由于信源是随机的，信号的峰值–平均能量比与信源的概率密度有
关。例如对于采用π/4-DQPSK调制方案的发射机来说，信号的峰值–平均能量比可能达到3.5dB，但信号能
量出现这个峰值的概率很小，在绝大部分时间内，信号能量仅比平均能量高3dB，如图10-71所示。 它是采
用随机数发生器来产生I、Q两路随机数据流，经DQPSK调制后生成的星图。对于这种发射机系统来说，
由于峰值信号仅仅是偶然出现的，将功率放大器的最大输出功率设计为比信号平均能量高3dB是比较合理
的，当信号能量达到峰值时，功率放大器会发生失真，但由于信号出现峰值的概率很低，因此对系统性能

的影响有限，但却可以大大降低对功率放大器的要求。

在现代通信系统中，还有一种调制方式得到广泛的应用，这就是多载波调制方式。它采用多个在频

域上均匀分布的载波来调制信息。对于采用恒包络调制的多载波系统来说，如果载波数目为N，频率间隔
为∆ω，各载波之间是同相的，则调制后的信号可以表示为：

V =
N−1∑
n=0

V0 cos (ωt + n∆ωt) (10-79)
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Q

I

图图图 10-70 GMSK调制系统的星图

werPeak/Av.Po

3dB

4dB

5dB

图图图 10-71 π/4DQPSK调制系统的星图

或

V = V0

sin (N∆ωt)
2

sin (∆ωt)
2

cos [ωt +
(N− 1)∆ωt

2
] (10-80)

很明显，这是一个包络调制信号，前一项表示它的包络。当∆ωt = 0时，信号出现峰值，信号峰值能量和
包络峰值能量均为

Ppeak =
(
∑

N V0)2

R
=

N2 · V 2
0

R
(10-81)
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信号平均能量为各个载波信号的平均能量之和：

Psignal av =
∑

N

V 2
0

2R
=

NV 2
0

2R
(10-82)

因此，信号峰值能量–平均能量之比为：
Ppeak

Psignal av
= 2N (10-83)

而信号包络的平均能量为信号在一个周期内的积分：

Penv av =
1
T

∫ T

0

V 2
env(t)
R

dt =
NV 2

0

R
(10-84)

包络峰值–平均能量之比为：
Ppeak

Penv av
= N (10-85)

因此，信号峰值–平均能量之比比包络峰值–平均能量之比高3dB。

图10-72给出了多载波系统的信号峰值–平均能量之比随载波数N的变化曲线。从图中可以看出，当载
波数目为N=32时，信号峰值–平均能量之比可以达到18dB，这给功率放大器的设计带来了很大挑战。
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图图图 10-72 载波系统的信号峰值–平均能量之比随载波数N的变化曲线

实际上，由于各个载波之间的相位是随机的，因此多载波信号出现峰值能量的概率也是很小的，对功

率放大器的最大输出功率的要求可以在系统性能和功率放大器实现难度之间取得一个平衡。

当多载波系统采用非恒包络调制时，由于信源的随机性，各个载波之间的相位也是随机的，因此大大

减小了信号峰值能量出现的概率，同样，对功率放大器的最大输出功率的要求可以在系统性能和功率放大

器实现难度之间取得一个平衡。

§10.10.3 线性化技术和提高效率的技术

对非线性功率放大器进行线性化，使得它们满足发射机系统对线性度的要求，可以充分利用非线性功

率放大器的高效率特性，是目前人们研究较多的内容之一。本小节将介绍常用的线性化技术。如前所述，

对非线性功率放大器进行线性化是为了充分利用非线性功率放大器的高效率特性，因此线性化技术和提高

效率的技术并不能明显区分，本小节将线性化技术和提高效率的技术放在一起进行介绍。
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1. 功率回退技术

当放大器的输出功率接近1dB压缩点时，输出信号中将出现严重的失真。为了提高线性度，功率
放大器的输出功率通常被限制于1dB压缩点以下的能量范围内，这种技术被称为功率回退技术（power
back-off），如图10-73所示。 功率回退技术是最简单、最常用的线性化技术，它的基本原理是：当输入功
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图图图 10-73 功率回退技术

率减小时，各阶交调积成分和谐波成分都会以指数率减小，而输出功率仅线性减小，因此可以提高线性

度。

典型的功率回退值约在6～8dB之间，在某些极端情况下，回退值甚至可能高达10～20dB。应用要求
的功率回退值与系统采用的调制方式以及功率放大器的AM–AM、AM–PM失真有关，特别是当系统对相位
失真很敏感时，功率回退值会要求更高。在利用功率回退技术时，功率放大器的最大输出功率必须设计为

比应用实际需要的输出功率高一个功率回退值，这会增加功率放大器的设计难度，而实际工作时，并没有

充分利用功率放大器输出功率的能力；而且功率回退技术会降低放大器的效率，因为功率放大器通常设计

为在1dB压缩点附近具有最高的效率。

2. 漏端调制技术

为了利用非线性功率放大器来获得线性幅度调制，可以考虑利用功率放大器的电源端作为一个输入

端，通过改变电源电压来改变功率放大器的输出功率，得到比直接在功率放大器输入端引入幅度调制信

号更高的线性度。图10-74给出了实现这一技术的C类功率放大器的电路图。 输入信号分解为幅度调制信
号Vmod和恒包络相位调制信号Vrf两部分，Vmod输入到线性调制放大器M2的栅极，而Vrf输入到非线性主放

大器（此处为C类放大器）的栅极。调制放大器M2的负载是一个Choke电感，它应在很低的幅度调制频率
下也具有很大的感抗，只允许直流信号通过。节点Vx的电压是电源电压Vdc和调制放大器的输出电压之和，

它与输入信号幅度成线性关系，该电压作为由晶体管M1构成的普通C类放大器的有效电源电压，使得放大
器的输出功率与输入信号功率之间是一个线性关系，但同时保留了主放大器高效率的特点。

在图10-74所示的结构中，由于晶体管M2存在Knee电压，Vx不能达到0电平，因此这种放大器通常只
能达到60％～80％的调制深度，而不能达到100％的调制深度。如果需要达到100％的调制深度，可以在RF
Choke电感上串联一个电阻，电阻上的直流压降可以使得主放大器的有效电源电压比调制放大器的电源电
压低，使主放大器的有效电源电压能达到0电平，从而实现100％的调制深度。采用这种方案的缺点是电阻
上存在热损耗，因此会降低放大器的效率。

更好的办法是利用如图10-75所示的放大器结构。 调制放大器的输出电压通过变压器耦合的形式耦合
到Vx节点，调制放大器的电源电压和主放大器的电源电压可以取不同的值，变压器的阻抗变换比也是一

个可以设计的参数。因此这种方案可以在电源电压组合、变压器阻抗变换比和达到100％调制深度时驱动
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图图图 10-74 漏端调制技术（Heising调制器）
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图图图 10-75 改进的漏端调制技术

信号强度要求之间进行折衷考虑，选择合适的参数值。只要保证节点Vx的电压可以达到0电平，就可以实
现100％的调制深度。

但是，漏端调制技术需要一个线性调制放大器，它本身就是一个低频功率放大器，它也会遇到效率和

线性度之间的折衷考虑问题。当调制放大器的功耗很大时，主放大器的效率会变得很差，而且，采用该技

术实现的功率放大器的线性度依赖于放大器的开环特性，线性度性能并不在设计者的直流控制之下。

3. 包络反馈技术

负反馈技术是提高模拟电路线性度常用的一种技术，它也可以用作射频功率放大器的线性化技术之

一。但直接对射频信号进行负反馈处理在技术上并不容易实现，考虑到线性化处理仅需在调制带宽范围内

有效，反馈信号可以只是调制信号的包络，称之为包络反馈技术，它的原理图如图10-76所示。 功率放大器
的输出经解调器解调后，恢复出调制信号，反馈到系统的输入，与原始调制信号进行比较，比较后的误差

量经放大和上变频后，送入功率放大器进行放大。这是一个负反馈系统，当环路传输增益大于1时，只要反
馈回路是线性的，系统的线性度就可以得到改善。线性度改善的程度与环路传输增益成正比，当环路传输

增益达到无穷大时，该系统可以实现一个理想的线性发射机。
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Demodulator

Modulation
PA

Carrier

图图图 10-76 包络反馈技术

包络反馈技术虽然在理论上可以实现一个近似理想的线性发射机，但它在实际实现中会遇到以下的问

题，这些实现问题限制了包络反馈技术在线性发射机系统中的应用：（1）同所有负反馈系统一样，包络反
馈系统也会遇到稳定性问题；（2）整个系统的闭环增益与环路增益是成反比的，当增加环路增益来提高线
性度时，系统的闭环增益也成比例下降，因此环路增益并不能无限高；（3）环路的增益带宽积也是限制线
性度提高程度的一个因素；（4）包络反馈技术要求反馈回路是完全线性的，解调器引入的非线性和相移会
严重影响线性度性能。

4. 前馈技术

前馈技术也是一个古老的线性化技术，它的基本原理如图10-77所示。 信号从输入传输到输出，中间

Delay #2

∑Delay #1

∑PA

0Gain A=

01/A

0A

Perfectly Linear

inV outV

图图图 10-77 前馈技术

没有任何反馈。它由两个完全相同的放大器组成，放大器的增益为A0，可能存在一定的非线性，因此主

放大器的输出为AVin + ε，ε是放大器非线性引入的失真。两个延时模块可以补偿放大器的延时，使得进

行减法操作时，两个支路的信号是完全同相的。主放大器的输出经过一个理想线性的衰减器，它的增益

为1/A0，衰减器的输出与延时后的输入信号相减，得到一个仅与放大器失真成正比的信号，该信号幅度很

小，送入辅助放大器进行放大，输出为ε + δ，δ是辅助放大器引入的失真。由于辅助放大器的输入信号幅度

很小，可以认为它是一个线性放大器，因此δ ¿ ε。两个支路的信号最后相减后，得到的信号为AVin + δ，

信号失真大大减小。

在前馈技术的实现过程中，主放大器的电压增益应与辅助放大器的电压增益以及衰减器的损耗精确匹

配，考虑到时间、温度、电源电压和工艺的变化，实现精确匹配是非常困难的。前馈技术的另一个问题是

两个放大器都会引入延时，因此需要使用延时元件进行补偿，延时元件可以采用传输线或者无源集总网络

来实现，但放大器的延时会随着输入信号功率、放大器的偏置条件、温度、电源电压和工艺的变化而变

化，因此，实现延时元件与放大器的延时匹配也是很困难的。另外，延时元件和实现信号相减功能的功

率合成器都会引入额外的损耗，降低了放大器的效率。目前的前馈技术能将功率放大器的线性度提高大

约30～40dB，如果能采用自动校准技术进行精确匹配，功率放大器的线性度还能得到更大地提高。由于前
馈技术需要两个完全一样的放大器，放大器的效率至少下降一半，这是前馈技术的另一个缺点。
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5. 预失真技术

预失真技术也是一种开环线性化技术，它通过一个预失真模块给功率放大器的输入引入一定的失真，

预失真模块的设计要使得功率放大器引入的失真完全补偿预失真模块引入的失真，得到一个理想线性化的

传输函数。预失真补偿可以在射频或者基带完成，但由于在基带处理时，工作频率较低，而且可以采用数

字或者模拟技术来实现，因此在基带进行预失真补偿是一种常用的技术。在基带进行预失真补偿还可以补

偿上变频过程引入的非线性，这是在基带处理的另一个优点。

如果功率放大器传输函数的幅度和相位能够确定，那么可以通过在基带补偿的办法纠正功率放大器的

任何失真，如图10-78所示。 预失真模块的幅度和相位随输入功率的变化曲线与功率放大器完全相反，级联

Predistortion Modulator PA

Gain

Phase

Gain

Phase

Gain

Phase

Baseband IN RF OUT

图图图 10-78 预失真技术

后就可以得到一个与输入信号功率无关的常数增益和恒定相移。采用模拟电路来实现预失真模块的功能是

非常困难的，常用的办法是建立一个数字查找表，它存储了不同输入功率下通过测量功率放大器的传输函

数得到的增益和相位校准值，以输入信号功率作为索引，查找相对应的增益和相位校准量，控制预失真模

块来补偿功率放大器的失真。

但为了建立查找表，必须知道功率放大器的传输函数，但通常功率放大器的传输函数是温度、电源电

压、偏置条件和工艺条件的函数，一个预先建立的查找表并不能包含这些因素的影响，降低了预失真补偿

所能达到的性能。虽然可以采用自适应预失真技术来补偿这些漂移因素的影响（这种技术通过周期性的计

算功率放大器的传输函数的反函数来更新查找表），但这种技术需要建立功率放大器的系统模型，这是一

个非常困难的任务。正是因为这些缺点，预失真技术在设计实现中并不能使功率放大器的线性度得到大幅

度地提高。

6. 包络恢复和消除技术

如果能将调制的射频信号分解为一个携带有幅度信息的包络调制信号和一个携带有相位信息的恒包络

信号，那么就可以用不同的放大器分别对它们进行放大，然后在输出端重新组合为非恒包络信号，这样主

放大器可以采用高效率的非线性放大器，因此可以在保持非线性放大器的高效率特性基础上得到比较高的

线性度。这种技术称之为包络恢复和消除技术（EER技术），如图10-79所示。 输入信号通过一个限幅器

PA

Envelope

Detector

Supply

Modulator

Limiter
inV

outV

图图图 10-79 包络恢复和消除技术

来获得一个携带有相位信息的恒包络信号，这个信号由高效率的非线性放大器进行放大，输出的高功率信
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号中仅携带有相位信息。同时，输入信号由一个包络检波器进行检波，得到的低频包络信号调制非线性放

大器的电源端（漏端调制〕，使得信号的幅度信息和相位信息在功率放大器的输出组合在一起。

同漏端调制技术一样，EER放大器中电源调制电路可能会消耗大量的功耗，降低了使用高效率非线性
放大器所获得的好处。为了减小功耗，电源调制电路可以使用开关模式的调制器（如DC-DC变换器〕，但
即便如此，电源调制电路的功耗仍然是很大的。包络恢复和消除技术的另一个问题是两个支路信号的延时

匹配问题，这两个支路一个工作于射频频率，一个工作于低频频率，要使得这两个支路的延时在考虑到输

入信号功率、温度、电源电压和工艺变化等因素时都能保证精确匹配是非常困难的，而任何不匹配都会在

放大器输出造成信号的幅度和相位不同步，引入信号失真。这是限制包络恢复和消除技术性能的主要障

碍。

7. LINC技术

为了充分利用非线性功率放大器的高效率特性，非恒包络信号可以分解为两个恒包络信号之和，信号

包络所携带的幅度信息被编码为这两个恒包络信号的相位差。每一个恒包络信号都可以用高效率的非线性

功率放大器进行放大，两个放大器的输出组合在一起构成一个与输入信号成线性关系的输出功率信号。这

种技术常称之为LINC技术（Linear Amplification with Nonlinear Components〕。

如果放大器的输入信号为：

Vin(t) = a(t) cos [ωct + φ(t)] (10-86)

它是一个非恒包络信号，ωc是它的载波频率。该信号可以分解为如下两个恒包络信号：

V1(t) =
1
2
V0 sin [ωct + φ(t) + θ(t)] (10-87)

V2(t) = −1
2
V0 sin [ωct + φ(t)− θ(t)] (10-88)

即：

Vin(t) = V1(t) + V2(t) (10-89)

其中，

θ(t) = sin−1 [
a(t)
V0

] (10-90)

V1(t)和V2(t)都是恒包络信号，输入信号包络携带的幅度信息转换为一个可变的相位成分θ(t)。

图10-80给出了LINC系统的原理图。 信号分离器将输入信号Vin(t)分解为两个恒包络信

inV outV

Signal

Separator

PA

PA

∑

1V

2V

图图图 10-80 LINC技术

号V1(t)和V2(t)，这两个信号分别由高效率非线性放大器进行放大，输出的功率信号由一个功率合成器
合为一路输出信号，它与原始输入信号之间成线性关系。

尽管LINC系统的原理很简单，但实现起来却面临很多困难。首先，实现信号分离就是一个非常具有挑
战性的任务，为了克服这个问题，信号分离可以在中频进行，分离后的信号经上变频后再转换到射频进行

放大。其次，输出端的功率合成器也是一个很困难的问题，不同于普通的功率合成，这里合成的两个信号
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不是同相的，因此常用的功率合成技术并不能应用于LINC系统，否则其中的功率放大器会干扰另一个功率
放大器的工作。随着工作频率的提高，LINC系统的这些困难会随之增加，导致LINC技术的实际应用越来
越少。

8. 极坐标反馈技术

调制信号可以以极坐标形式分解为幅度成分和相位成分，如同包络恢复和消除技术所采用的那样。为

了同时纠正幅度非线性和相位非线性，可以采用两个反馈环分别提高功率放大器的幅度线性度和相位线性

度，这就是极坐标反馈技术，如图10-81 所示。

PA
Phase

Shifter

Fixed 

Delay
Limiter

Envelope

Demodulator ∑

Envelope

Demodulator

Drain

Modulator

)(θ sH

)(r sH

RF IN

RF OUT

Limiter

Amplitude Correction Subsystem

Phase Correction Subsystem

+

−

图图图 10-81 极坐标反馈技术

幅度反馈环路将功率放大器的输出包络和输入信号的包络进行比较，误差信号驱动功率放大器的漏端

调制器，Hr(s)是一个滤波器，对反馈环路的动态行为进行控制。由于包络信号的频率相对较低，幅度反馈
环路的环路增益可以做得很高，可以极大地压缩功率放大器的幅度非线性。

相位反馈环路将功率放大器的输出信号的相位同输入信号的相位进行比较，误差信号控制与功率放大

器输入串联的相移器，改变功率放大器输入的相位。Hθ(s)也是一个滤波器，用来对相位反馈环路的动态行
为进行控制。为了避免AM–PM效应，相位反馈环路还利用了限幅器来限制进行相位比较前信号的幅度。

由于相位反馈环路的带宽一般大于幅度反馈环路的带宽，相位反馈环路的延时要小于幅度反馈环路，

在相位反馈环路中通常要插入一个延时元件对信号进行延时，使得送到功率放大器的幅度信号和相位信号

同步。由于极坐标反馈技术采用两个不同的环路分别控制信号的幅度和相位，这两个环路的延时之间的匹

配是非常困难的，同EER技术一样，两个环路之间延时的不匹配会恶化系统的线性度性能。这是极坐标反
馈系统遇到的最大障碍。

极坐标反馈系统的另一个问题来自于功率放大器非线性引起的AM–PM转换，而且这种转换与输入信
号功率有关，这使得幅度反馈环路和相位反馈环路之间产生一定的相关性，降低了系统的稳定性。

实现两个反馈环路之间延时的匹配精确（在各种温度、电源电压和工艺条件下〕和在整个带宽及输入

信号动态范围内确保系统的稳定性，是极坐标反馈系统面临的两个挑战，阻碍了该系统的商业化进程。

9. 笛卡儿反馈技术

调制信号也可以以笛卡儿坐标形式分解为同相成分（I〕和正交成分（Q〕，同极坐标一样，每一个成
分也可以形成一个单独的反馈环路，这就是笛卡儿坐标反馈技术，如图10-82所示。 功率放大器的输出经正
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∑
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Downconversion LOs
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图图图 10-82 笛卡儿坐标反馈技术

交下变频后，解调出I、Q两路基带信号，这两路信号同输入的两路基带信号独立进行比较，误差信号经放
大、上变频后在功率放大器的输入合并为一个信号。H(s)是一个基带滤波器，对反馈环路的动态行为进行
控制，由于它的工作频率很低，可以提供大的增益，因此便利了环路的设计。

笛卡儿坐标反馈技术的两个反馈环路是完全对称的，因此不会遇到极坐标反馈系统中两环路之间的匹

配问题，这是笛卡儿坐标反馈技术相对于极坐标反馈技术的优点。笛卡儿坐标反馈系统的最大问题是两个

环路之间的不完全正交所导致的系统不稳定问题，引起两个反馈环路之间不完全正交的主要原因包括上变

频器和下变频器本振信号的相位不匹配以及进行频率变换的本振信号的非正交性。解决这个问题的方法是

采用自动相位校准技术，对I、Q两路本振信号的相位以及上变频器和下变频器的本振信号相位进行校准。

10. 偏置自适应技术

如果功率放大器的直流偏置电流不为0，那么当输入信号功率降低时，放大器的效率也会降低，A类
放大器就是一个最好的例子。但是，许多功率放大器在实际应用中，绝大部分时间内都不需要输出最大功

率，如手机中的功率放大器，当信道质量很好或者手机与基站很近时，通过功率管理模块的控制，发射机

的输出功率可以很低，这样可以根据通信质量自动调节功率放大器的输出功率，节省功耗，提高电池的使

用寿命。如果功率放大器的直流偏置电流仍按照最大输出功率来设计，并保持固定不变，那么功率放大器

的平均效率将是很低的。为了提高功率放大器的平均效率，人们提出了偏置自适应技术，它根据输入信号

功率自适应的调整功率放大器的偏置电流和电源电压。图10-83 给出了自适应偏置电路的愿理图。 包络检

PA

Bias Control
Envelope

Detector

inV outV

图图图 10-83 偏置自适应技术

测器检测输入信号的包络，经放大后控制偏置控制模块，自适应地调节功率放大器的电源电压或者直流偏

置。当输入信号功率较低时，偏置控制模块降低放大器的电源电压或者偏置电流（通过降低偏置电压〕，

功率放大器的输出功率减小，但功率放大器的直流功耗也同样减小，放大器的效率不会下降很多；当输入

信号功率较高时，偏置控制模块提高放大器的电源电压或者偏置电流（通过提高偏置电压〕，功率放大器

的输出功率增加，但功率放大器的直流功耗也同样增加。这样功率放大器的平均效率可以保持一个相对较
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高的数值。

偏置电压和电源电压对功率放大器来说是极度重要的设计参数，在工作过程中自适应地调整它们，不

可避免地会对放大器的线形度性能产生很大影响，这是采用偏置自适应技术需要考虑的问题。但是，偏置

自适应技术提供了一种在效率和线性度之间进行折衷考虑的自由度。

11. Doherty技术

Doherty技术被看成是一种提高功率放大器效率的技术，它的工作原理如图10-84所示。 主功率放大器

inV outV

Main

PA

Auxiliary

PA

Power Divider
Power 

Combiner

图图图 10-84 Doherty技术

的输出功率较大，而辅助功率放大器的输出功率相对较小，这两个放大器被设计为当输入信号功率很低

时，主功率放大器工作，辅助功率放大器不工作；当输入信号功率增加到一定程度时，辅助功率放大器输

出一定的功率，用来补偿主功率放大器的增益压缩，而且随着输入功率的提高，辅助放大器的输出功率

也逐渐增加，如图10-85所示。两个功率放大器的输出功率合成后，得到一个近似线性化的输出功率。采
用Doherty技术可以提高功率放大器的平均效率，并且在一定程度上可以提高功率放大器的线性度。

maxP

max0.5P

max0.25P

输
出

功
率

（
线

性
比

例
）

输入功率（线性比例）

总输出功率主功率放大器
辅助功率放大器

图图图 10-85 Doherty放大器的功率传输特性

Doherty技术存在的主要问题是如何划分主功率放大器和辅助功率放大器分别起作用的阈值，该阈值
与系统采用的调制方式以及信源的概率分布有关，需要根据系统应用选定；它的另一个问题是如何避免两

个放大器之间的耦合。Doherty功率放大器一般要用到四分之一波长传输线，并不适合于集成电路实现，本
处不再详述。

§10.11 总结

本章集中讨论了射频功率放大器的分析和设计问题。首先介绍了晶体管的非线性模型，它是分析功率

放大器非线性的基础；然后介绍了负载线设计技术和Loadpull理论，并引入衡量功率放大器性能的参数；
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以此为基础，分析了传统功率放大器和开关模式功率放大器的工作原理和设计技术，前者效率较低，但线

性度相对较好，而后者是一个高效率的非线性放大器；然后介绍了采用CMOS工艺来实现集成功率放大器
所面对的挑战及解决方案，最后简单介绍了功率放大器的各种线性化技术。

功率放大器是一个大信号电路，具有与小信号电路不一样的分析和设计方法。通过本章的介绍，读者

可以了解设计功率放大器的基本思路以及提高性能的基本措施，可以指导读者进行简单的功率放大器设

计。功率放大器的集成化是目前射频电路领域还没有解决的问题，有待于科研人员的继续努力。
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习题

1. 本章在讨论负载线和Loadpull技术时，忽略了器件和封装的寄生效应，因此Loadpull曲线上的阻抗是
芯片外部负载与这些寄生阻抗的组合。如果考虑这些寄生效应，Loadpull 曲线将具有不同的形状。
(1)如果器件和封装的寄生效应可以用一个并联导纳Y = G + jB来等效，试重新推导Loadpull曲线的
构建规则；

(2)一个1GHz、A类功率放大器输出晶体管的漏端峰值电压为6.6V，流过晶体管的峰值电流
为1.65A，若忽略晶体管和封装的寄生效应，试画出该功率放大器的1dB Loadpull曲线；
(3)若输出晶体管的漏端寄生电容为2pF，晶体管漏端直接接到片外，封装时的键合线电感为2nH。忽
略其它的寄生效应，试重新画出该功率放大器的1dB Loadpull曲线；

2. 设计一个导通角为α = 120◦、工作频率为1GHz、输出功率为1W（负载阻抗为50欧姆）的AB类功率
放大器，已知晶体管的栅氧化层击穿电压为2Vdc = 6.6V，LC网络的品质因子均定为10，晶体管的最
小漏源电压Vknee = 0，要求确定晶体管的最大导通电流以及负载网络的各元件值，并计算该功率放
大器的漏端效率；

3. 设计一个工作频率为1GHz、输出功率为1W（负载阻抗为50欧姆）的E类功率放大器，并计算其漏端
效率。已知晶体管的栅氧化层击穿电压为6.6V，晶体管的最小漏源电压Vknee = 0.3V，驱动信号是一
个上升时间为1ns的方波信号。
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4. 本章讨论过，若晶体管的最小漏源电压Vknee不为0，流过晶体管的电流波形将出现双峰，引起功率放
大器的输出功率和效率的降低。本处我们来定量讨论Vknee对功率放大器输出功率和效率的影响。假

设晶体管的行为可用图10-8所示的模型来描述，Vknee 6= 0，忽略晶体管的线性工作区，即晶体管的漏
端电压一旦大于Vknee时，晶体管就工作于饱和区，而晶体管的漏端电压一旦小于Vknee，流过晶体管

的电流就下降为0。假设晶体管的负载网络可以保证晶体管的漏端电压波形是理想的正弦波，而且晶
体管工作于B类模式
(1)推导流过晶体管的电流波形；
(2)推导功率放大器的输出功率和效率；
(3)画出功率放大器的输出功率和效率随Vknee变化的曲线；

(4)若将晶体管漏端的电压幅度减小a(a < 1)，重新推导流过晶体管的电流波形、功率放大器的输出
功率和效率，并画出功率放大器的输出功率和效率随a变化的曲线；

5. 证明表10-2中的结论；

6. 交越失真是推挽放大器遇到的主要问题。假设推挽放大器的行为可以用一个黑盒子来描述：对于正
弦型输入信号，黑盒子的输出为vout = vin − ε(vin > ε)；vout = 0(|vin| < ε)；vout = vin + ε(vin <

−ε)。假设0 < ε < 1，试计算ε取何值时，该推挽放大器的三阶谐波成分的幅度是基频成分幅度

的0.1%、1%和10%；

7. 功率放大器的非线性对发射机的性能有何影响？改善功率放大器线性度性能的方法有哪些，它们各
有什么特点，实现起来又会遇到什么问题？

8. 采用CMOS工艺来实现集成功率放大器会遇到哪些困难？如何改善？

9. 全集成功率放大器的效率一般都不高，试解释全集成功率放大器效率不高的原因，如何提高全集成
功率放大器的效率？
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第十一章 射频振荡器

振荡器是无线通信系统中的另一个核心模块，通常应用于锁相环系统中，给收发机提供稳定的本地载

波信号。相位噪声和功耗是衡量振荡器性能的主要参数，在某些应用中，频率调谐范围也是很重要的一个

参数。

振荡器是一个大信号非线性电路，具有不同于其它电路的分析和设计方法，本章就介绍与射频振荡器

相关的知识。首先介绍振荡器的振荡条件，然后讨论三种不同类型的射频振荡器，接着引入相位噪声和时

钟抖动的概念和分析模型，在此基础上，提出改进振荡器相位噪声性能的方法，最后介绍正交信号产生方

法，这些方法在正交变频结构收发机中得到了广泛应用。

§11.1 振荡条件

振荡器是不需要外信号激励，自身能将直流电能转换为周期性交流输出信号（通常为电压信号）的

电路。振荡器的核心是一个在振荡频率处呈正反馈的环路。图11-1 给出了一个反馈系统的通用模型。 其

)(A ωH

)(F ωH

outV
inV

fV

图图图 11-1 振荡器的反馈模型

中HA(ω)为前向电路的传输函数，而HF(ω)是反馈网络的传输函数。该反馈系统的闭环传输函数为：

Vout

Vin
= HCL(ω) =

HA(ω)
1−HF(ω)HA(ω)

=
HA(ω)

1− T (ω)
(11-1)

其中，T (ω) = HF(ω)HA(ω)是该反馈系统的环路增益。如果在所有的频率上T (ω) < 1，该系统是一个稳定
的负反馈系统，在各种低频模拟电路中，这种系统得到了广泛的应用。如果在某频率上T (ω) = 1，该系统
在频率为ω处的闭环传输函数为无穷大，因此只要该系统的输入引入一点噪声，该噪声就会被无限放大，产

生无穷大的输出，即产生了振荡。而如果在某频率上T (ω) > 1，该系统在频率为ω处的环路增益大于1，因
此只要环路中引入一点噪声，该噪声就会被无限放大，产生无穷大的输出，亦即产生了振荡。因此振荡器

的振荡条件为：

T (ω) = HF(ω)HA(ω) ≥ 1 (11-2)

该判据可分解为幅度判据和相位判据：

|T (ω)| ≥ 1 (11-3)

∠T (ω) = 360◦ (11-4)

即在闭环传输函数的相移为360◦处，闭环传输函数的增益必须不小于1，该反馈系统才能产生振荡，这是振
荡器能够产生振荡的基本条件，称为Barkhausen判据。

对于实用的振荡器来说，它的振荡频率（振荡周期）和振荡幅度都必须是稳定的，因此振荡器在稳定

工作时（达到平衡状态），需要满足如下稳定性条件：

|T (ω)| = 1 (11-5)
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§11.1 振荡条件

∠T (ω) = 360◦ (11-6)

它们分别称为振荡器的振幅稳定性条件和相位稳定性条件。

但是在振荡器的起振阶段，环路增益T (ω)要大于1（振荡器的起振条件），保证振荡器能将微小的噪
声放大为稳定的周期性输出信号。考虑到温度和工艺的变化，在振荡频率处的环路增益通常设计为必须值

的2～3倍。当环路中的信号振幅增加到一定程度后，振荡器中有源器件存在的非线性会限制振幅的继续增
加，使得振荡器的输出达到稳定，这是一个非线性过程。

要使满足Barkhausen判据的反馈系统成为一个实用的振荡器，反馈系统必须包含有某种频率选择功
能，使得该振荡器仅在我们所需要的频率处谐振。这种频率选择功能通常可以采用两种方式实现：一种

方式是反馈网络采用LC谐振电路，这种振荡器称为LC振荡器，它是射频振荡器最常采用的拓扑结构；另

一种方式是使得反馈系统的闭环传输函数仅在一个频率点上满足Barkhausen判据，这种方式以环型振荡器
（Ring Oscillator）最为常见。后面我们将对它们进行仔细的分析。

需要指出的是，Barkhausen判据仅是实现振荡器的必要条件，而不是充分条件。例如，如果一个反
馈系统在频率为0时的环路增益不小于1，而且相移等于360◦，那么该系统仅处于锁定状态，而不是振荡状
态。

如前所说，实用振荡器的输出信号应是稳定的周期性信号，因此振荡器需要满足稳定性条件。所谓稳

定性条件是指在外因作用下，振荡器的平衡条件受到破坏时，振荡器本身能重新建立起平衡点的条件。它

又可以分为振幅稳定性条件和相位稳定性条件。

振幅稳定性条件是指振幅平衡条件受到破坏时，振荡器本身能重新建立起振幅平衡点的条件，若能建

立，则振荡器仍能保持稳定的振荡。振幅稳定性条件的关键是在平衡点附件，环路增益幅度随振幅的变化

特性具有负的斜率，即：
∂T

∂|Vout| ||Vout|=VQ < 0 (11-7)

其中，VQ是振荡器稳定工作时的振荡幅度。可以借助于图11-2来说明振荡器的振幅稳定性条件。 该图表

|)(| ωT

1

QV || outV

负斜率Q

图图图 11-2 稳定振荡器的闭环传输函数与振荡幅度之间的关系曲线

示，环路增益的幅度随着振荡幅度的增强而下降。当在某种外因作用下，振荡器的振荡幅度减小时，环路

增益的幅度将大于1，使得振荡幅度逐渐增加，只有当振荡幅度重新达到VQ，环路增益才下降为1，振荡器
达到稳定；而在外因作用下，振荡幅度增加时，环路增益的幅度将小于1，使得振荡幅度逐渐减弱，只有当
振荡幅度重新达到VQ，环路增益才上升为1，振荡器重新达到稳定。因此，振荡器的振荡幅度达到稳定的
条件是环路增益幅度随振幅的变化特性具有负斜率。由于前向网络一般是由有源器件构成的放大器，而有

源器件存在的非线性正好使得环路增益的幅度具有这一特性，因此有源器件具有稳定振荡幅度的作用。

一般只要偏置电路和反馈网络设计正确，则|T (ω)|作为振荡幅度的函数是一条单调下降曲线，
仅在一个振荡幅度下，|T (ω)| = 1，因此振荡器仅存在一个平衡状态Q，如图11-2所示。在开始起振
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第十一章 射频振荡器

时，|T (ω)| > 1，振荡器处于增幅振荡状态，振荡幅度逐渐增强，直到达到平衡点Q为止，达到平衡点后，
环路增益幅度下降为1，使得振荡器维持稳定振荡。这种振荡方式通常称为软自激，它的特点是不需要外加
激励，依靠振荡器内部电路的噪声便可自激。

但在某些情况下，|T (ω)|作为振荡幅度的函数不是一条单调下降曲线，而是先随着振荡幅度的增加
而增加，达到最大值后，又开始随着振荡幅度的下降而下降，如图11-3所示。 在两个不同的振荡幅度

|)(| ωT

1

QV || outV

负斜率
BV

正斜率
B Q

图图图 11-3 硬自激的振荡特性

处，|T (ω)| = 1，因此振荡器存在两个平衡状态B与Q，其中平衡点Q满足 ∂T
∂|Vout| ||Vout|=VQ < 0的条件，是稳

定平衡点，而平衡点B不满足振幅稳定性条件，在该点 ∂T
∂|Vout| ||Vout|=VB > 0，当振荡幅度稍大于VB时，环路

增益将大于1，成为增幅振荡，振幅越来越大，最后稳定于Q点，反之，当振荡幅度稍小于VB时，环路增

益将小于1，成为减幅振荡，振幅越来越小，最后停止振荡，因此B点是不稳定平衡点。由于在振荡幅度小
于VB时，环路增益幅度小于1，振荡始终是衰减的，因此这种振荡器不能依靠内部电路的噪声自行起振，
除非在起振时外加一个冲击信号，使振荡幅度冲过B点，才有可能激起稳定于Q点的平衡状态。这种需要外
加一个冲击信号才能起振的现象，称为硬自激。通常都应使振荡器工作于软自激状态，而应避免硬自激，

在后面我们仅讨论软自激的振荡器。

对于振荡幅度稳定要求特别高的振荡器，还可以采用自动幅度控制环路，如图11-4所示。 峰值检测器

Oscillator

Peak 

Detector

REFV

Gain Control

图图图 11-4 振荡器的自动幅度控制

测量振荡器的振荡幅度，然后和一个参考电压进行比较，根据比较结果自动调节振荡器的环路增益。在振

荡器起振时，振荡幅度很小，振荡器的环路增益很高，有利于振荡器快速起振；而当振荡器达到稳态时，

自动幅度控制环路可以将振荡幅度稳定在参考电压附近。如果参考电压选择合适，该振荡器可以提供一个

低失真的正弦型输出。这种技术会引入一个额外的反馈环路，增加了电路的复杂性，而且该反馈环路会恶
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§11.2 描述函数

化振荡器的噪声性能，这些因素使得该技术没有在射频电路中得到广泛应用。

相位稳定性条件是指相位平衡条件受到破坏时，振荡器本身能重新建立起相位平衡点的条件，若能建

立，则振荡器仍能保持稳定的振荡。必须强调指出：由于振荡器的角频率是相位的变化率（ω = dϕ
dt），当

振荡器的相位变化时，频率也必然发生变化，因此相位稳定条件和频率稳定条件实质上是一回事。

如果由于某种原因，相位平衡遭到破坏，产生了一个很小的相位增量∆ϕ。如果∆ϕ > 0，这就意味着
反馈电压超前于原输入电压（前一次反馈电压）一个相角。相位超前就意味着周期缩短。如果振荡电压不

断地放大、反馈、再放大，如此循环下去，输入电压的相位将一次比一次超前，周期不断缩短，相当于每

秒钟内循环的次数在增加，这就意味着振荡频率在不断地提高。反之，如果∆ϕ < 0，反馈电压将滞后于原
输入电压，同理将导致振荡频率的不断降低。因此，外因引起的相位变化与频率的关系是：相位超前导致

频率升高，相位滞后导致频率降低，振荡频率与相位的变化关系可表示为：

∆ω

∆ϕ
> 0 (11-8)

为了维持振荡器的相位稳定，振荡器本身应该具有恢复相位平衡的能力。换句话说，就是在振荡频率发生

变化的同时，振荡电路能够产生一个新的相位变化，以抵消由外因引起的∆ϕ变化，因而这二者的符号应该

相反，亦即相位稳定条件为振荡电路的相移与频率之间的关系应该满足：

∂ϕ

∂ω
< 0 (11-9)

如果振荡器采用LC谐振负载来决定振荡频率（LC反馈振荡器，后面我们会讲到），则环路增益的相
移由放大器的相移、谐振回路的相移以及反馈回路的相移三部分组成。由于放大器的相移和反馈回路的相

移对于频率的敏感度远小于谐振回路的相移对频率的敏感度，因此环路增益的相移对频率的敏感度主要

由谐振回路决定，振荡器的相位稳定条件要求谐振回路的相频特性曲线在工作频率附件具有负的斜率。

而并联谐振回路的相频特性恰好具有负的斜率，如图11-5（a）所示，其中φ为振荡器的总相移。 我们利

用图11-5（b）来解释振荡频率的稳定原理。假定放大器的相移和反馈回路的相移之和为ϕYF，则只有工作

频率为ωc时，谐振回路的相移ϕZ = −ϕYF，相位平衡条件方被满足。若由于外因使振荡器相位发生了变

化，ϕYF变化到ϕ′YF，即产生了一个增量∆ϕYF，从而破坏了ωc频率的平衡条件。这种不平衡促使频率ωc升

高。由于频率升高使谐振回路产生负的相移增量−∆ϕZ。当−∆ϕZ = ∆ϕYF时，环路增益的相位重新满足等

于0的条件，振荡器在ω′c频率上再一次达到平衡。但是新的稳定平衡点ω′c = ωc + ∆ωc毕竟还是偏离原来稳

定平衡点一个∆ωc。显而易见，这是为了抵消∆ϕYF的存在必然出现的现象。为了减小振荡频率的变化，一

方面要尽可能减小放大器的相移和反馈回路的相移对外因影响的敏感度，另一方面要提高谐振回路相频特

性曲线斜率的绝对值|∂ϕ
∂ω |，这可由提高谐振回路的品质因子来实现。另外，尽可能使ϕYF → 0（即使LC谐

振回路工作于谐振状态），也有利于振荡频率的稳定。振荡频率的稳定性问题是一个非常重要的问题，在

后面我们将借助于相位噪声和时钟抖动的概念来对这一问题进行深入讨论。

§11.2 描述函数

由于振荡器的振荡幅度一般都很高（后面我们会讲到，振荡幅度高有利于减小相位噪声），在一个振

荡周期内，晶体管可能会经历各种工作状态（饱和区、线性区和截止区），是一个高度非线性的过程，

因此不能用小信号电路分析方法来推导它的各种性能。为了分析振荡器，需要引入描述函数（Describing
Function）的概念。

通常的小信号电路分析方法是在电路的直流工作点对电路进行线性化处理，只要处理的信号幅度足够

小，那么该分析方法是近似准确的，它是在时域内对系统的输入–输出传输特性进行线性化。另一种可考虑
的线性化技术是在频域内对系统的输入–输出传输特性进行线性化处理。例如，用一个具有一定频率和幅度
的正弦波激励一个非线性系统，该非线性系统的输出中将包含有各种谐波成分和子谐波成分，它们具有不

同的幅度。如果仅考虑基频成分，那么在不同频率和不同幅度下基频传输函数（相移和幅度变换）构成了

该非线性系统的线性化描述，这就是系统的描述函数。当系统的输出以基频成分为主，而其它谐波或者子

谐波成分都被滤除或者衰减时，使用描述函数来分析非线性系统可以得到很准确的结果。
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第十一章 射频振荡器

YFZ ϕϕ −=

ω
0ω

cω 'cω

c∆ωYFϕ
'YFϕ

YF∆ϕ

ϕ

ω0ω

π/2+

π/2−

(a)

(b)

图图图 11-5 并联谐振回路的相频特性

作为一个简单的例子，我们来推导理想比较器的描述函数。理想比较器的传输特性为：

Vout = BsgnVin (11-10)

它是一个高度非线性的系统。如果我们用一个幅度为E、频率为ω的正弦波去激励该比较器，该比较器的输

出是一个频率为ω、幅度为B的方波信号，输出信号的幅度与输入信号的幅度没有关系，而且输入信号和输
出信号经过零点的时刻是相同的，因此输入信号传输到输出没有引入相移。将输出用下面的傅立叶级数来

展开：

Vout =
4B
π

∞∑
n=1

sin (nωt)
n

n is odd (11-11)

如果仅考虑基频成分（n = 1），则可以得到基频输入–输出传输函数为：

GD(E) =
4B
πE

(11-12)

这就是该比较器的描述函数，它仅与输入信号的幅度有关，与输入信号的频率没有关系，而且没有引入额

外的相移。

下面我们来推导晶体管的描述函数，分析的电路如图11-6所示。 假设电容足够大，在频率ω处可作为

短路，而且晶体管是理想的跨导器。振荡器中一般都存在带通滤波网络，因此使用描述函数来分析应用于

振荡器电路中的晶体管行为并不会引入很大的误差。

第321页,共587页



§11.2 描述函数

dI

ωtV cos1
sV

BIASI

图图图 11-6 大信号跨导器

为了得到该晶体管的大信号跨导，我们在晶体管栅极引入一个正弦型信号V1 cos (ωt)，当该输入信号
增加时，晶体管源极电压Vs也随着增加，输入信号增加到峰值电压V1时，晶体管源极电压也增加到峰值。

此后，输入信号开始回落，它回落的速度要快于偏置电流对大电容放电的速度，晶体管将进入截止区。只

有当输入信号重新增加到峰值电压附近时，晶体管才又重新导通，对电容进行充电。这是一个周期性的过

程，导致流过晶体管的电流是一个周期性的尖脉冲，如图11-7所示。

gs,VV

1V

t

t

dI

pkI

图图图 11-7 输入信号幅度很高时晶体管栅极、源极的电压波形和流过晶体管的电流波形

考虑到基尔霍夫电流定律（KCL定律），流过晶体管的电流中的直流成分应等于偏置电流：

Id =
1
T

∫ T

0

Id(t)dt = IBIAS (11-13)

考虑到输入信号达到最大时，流过晶体管的电流也达到最大，输入–输出之间没有相移，因此流过晶体管的
电流中的基频成分为：

I1 =
2
T

∫ T

0

Id(t) cos (ωt)dt (11-14)

在没有其它信息的情况下，我们不知道Id(t)的具体表达式，但当输入信号幅度很大时，它是一个很
窄的周期性脉冲，而且这些脉冲出现在输入信号达到峰值电压附近，因此可以近似认为在脉冲持续时间
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内，cos (ωt) ≈ 1。因此：

I1 =
2
T

∫ T

0

Id(t) cos (ωt)dt ≈ 2
T

∫ T

0

Id(t)dt = 2IBIAS (11-15)

在输入信号幅度很高时，基频成分的幅度近似等于两倍的偏置电流值。因此晶体管的描述函数（大信号跨

导）为：

Gm =
I1

V1
≈ 2IBIAS

V1
(11-16)

从上式可以看出，晶体管的行为可以用一个跨导为Gm的电压控制电流源来描述。需要说明的是，以上的推

导过程不依赖于任何晶体管特性，因此得到的结果可以应用于任何类型的晶体管，包括MOS晶体管、双极
型晶体管、结型场效应管（JFET）、GaAs MESFET等。

在推导过程中，假设输入信号幅度很高，为了说明高幅度输入信号的意义，我们来计算MOS晶体管的
大信号跨导与小信号跨导的比值。若晶体管是一个长沟器件，则它的小信号跨导为：

gm =
2

Vgs − Vt
IBIAS (11-17)

因此
Gm

gm
=

Vgs − Vt

V1
(11-18)

从上式可以看出，输入信号的高幅度是相对于晶体管的过驱动电压Vgs − Vt来说的。

当晶体管是一个短沟器件时，则它的小信号跨导为：

gm = (
2

Vgs − Vt
− 1

EsatL + (Vgs − Vt)
)IBIAS ≥ 2

Vgs − Vt
(11-19)

右边的不等式是在EsatL À Vgs − Vt时取得的。因此

Vgs − Vt

V1
≤ Gm

gm
≤ 2(Vgs − Vt)

V1
(11-20)

由于以上结果适用的条件为V1远大于晶体管过驱动电压Vgs − Vt，因此，MOS管的大信号跨导Gm永远不可

能超过小信号跨导gm，如图11-8所示，当输入信号幅度很小时，上述推导结果不再适用，大信号跨导开始
接近于小信号跨导。

mm/gG

1

ionApproximat

Behavior Actual

1V

图图图 11-8 大信号跨导与小信号跨导比值与信号幅度之间的关系曲线

对于振荡器来说，通常它的振荡幅度远高于Vgs − Vt，因此以上推导条件都是满足的，所得到的结果可

以直接适用。
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)(sX )(sY+
+

)(sH

Frequency Selective Network

图图图 11-9 LC振荡器的振荡原理

§11.3 反馈型LC振荡器

如前所述，LC振荡器是反馈网络采用带通LC谐振电路来实现频率选择功能的，如图11-9所示。 在
这种应用中，前馈网络H(s)是无条件稳定的，在增益下降到1之前，它的相移小于180o，它没有频率选择

功能，而且前馈网络的单位增益带宽要大于振荡频率，使得在振荡频率处，前馈网络的相移近似为0。
反馈网络是一个LC谐振电路，它在振荡频率处谐振，谐振时所引入的相移为0，使得整个环路的总相移
为0，环路满足Barkhausen判据，电路开始起振，而在其它频率处，反馈网络贡献的相移不为0，环路不满
足Barkhausen判据，这些频率成分会受到衰减，衰减的程度与LC谐振电路的品质因子有关，而靠近谐振频

率处的频率成分会对振荡器的输出频谱产生贡献，形成一个扩展的频谱，它反应了振荡器的噪声性能。在

后面讨论相位噪声时，我们还会对此进行讨论。因此LC振荡器采用带通LC谐振电路来衰减振荡频率以外

的其它频率成分，从而实现了频率选择功能。根据实现思想的不同，LC振荡器又可以分为反馈型LC振荡

器和负阻型LC振荡器。

反馈型LC振荡器包含有多种类型，但它们的基本思想是相同的：有源器件提供振荡要求的正反馈，而

谐振电路提供频率选择功能，它们之间的不同仅在于谐振电路的构成方式上。由于反馈型LC振荡器中仅

有一个有源器件，因此它们可以产生很高的振荡频率，并具有优良的噪声性能，这些优点本可以使得反馈

型LC振荡器在射频电路领域得到广泛地应用，但同下面要介绍的负阻LC振荡器相比，它对有源器件的跨

导要求要高很多，导致功耗很大，因此应用受到限制。

图11-10给出了反馈型LC振荡器的三种典型拓扑结构，它们都以它们的发明者命名，分别为Colpitts振
荡器、Hartley振荡器和Clapp振荡器。 它们都由一个LC谐振网络和一个晶体管构成，它们之间的区别在

Colpitts Hartley Clapp

图图图 11-10 反馈型LC振荡器的三种典型拓扑结构

于谐振电路的构成方式上。在Colpitts振荡器中，反馈信号由晶体管漏端输出信号经电容分压后得到，并反
馈到晶体管源极；在Hartley振荡器中，反馈信号由晶体管漏端输出信号经电感分压后得到；Clapp振荡器
是用串联LC电路代替了在Colpitts振荡器中单独的电感，因此它本质上仍是一个Colpitts 振荡器，但该振
荡器的电感上电压幅度不会受到电源电压和晶体管击穿电压的限制，因此可以提供更高的振荡幅度，从而

提高振荡器的噪声性能和频谱纯度。
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第十一章 射频振荡器

图11-10给出的三种振荡器都采用共栅晶体管结构，实际上，晶体管也可以采取共源结构或者共漏
结构，这时反馈信号从晶体管漏端反馈到晶体管栅极或者从晶体管源极反馈到晶体管栅极，它们具有与

图11-10所示的振荡器相同的特性，本处不再详述。

在这三种类型的振荡器中，Colpitts振荡器是最常应用的结构，因为它便于集成电路实现，而且具有
很优越的噪声性能。下面我们就以Colpitts振荡器为例，来分析反馈型LC振荡器的振荡频率、振荡幅度以

及起振条件等，Hartley振荡器和Clapp振荡器的分析方法类似，读者可以自行推导。图11-10中忽略了晶体
管的偏置，图11-11给出了完整的Colpitts振荡器的电路图。 阻抗RP代表谐振电路的损耗，与无源元件的

DDV

outV

BV
1M

1C

2C

BI

PL PR

图图图 11-11 Colpitts振荡器的完整电路图

品质因子有关，电流源给晶体管提供偏置电流，实际实现时可以用一个电阻代替，晶体管栅极由偏置电

压VB控制。由于该振荡器采用了LC谐振电路来选择振荡频率，因此它的理想输出（幅度为Vtank）应是一

个正弦波，该正弦波经电容分压后，得到幅度为V1的正弦波，反馈到晶体管源极。

在Colpitts振荡器中，将晶体管用描述函数表示为电压控制电流源，可以得到如图11-12所示的等效电
路图。 为了求出该振荡器的振荡条件，我们在晶体管源极（正反馈环路的输入端）加入一个电流源Iin，然

1mVG

1V

inI

2C

1C

PL PR

outV

+

−

图图图 11-12 Colpitts振荡器的大信号等效电路(Iin为输入激励源)

后求该电路的闭环传输函数Vout/Iin，令该闭环传输函数的分母部分为0，可以求出该振荡器产生稳定振荡
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§11.3 反馈型LC振荡器

输出所应满足的条件。

从图11-12可以看出，流过晶体管的电流GmV1和流过电容C2的电流之和等于流过电感LP和电阻RP的

电流，因此流过电容C1的电流为Iin − Vout/(sLP)− Vout/RP，因此

V1 = (Iin − Vout

sLP
− Vout

RP
)

1
sC1

(11-21)

流过电容C2的电流为(Vout − V1)sC2，在输出端应用KCL定律：

−Gm(Iin − Vout

sLP
− Vout

RP
)

1
sC1

+ [Vout − (Iin − Vout

sLP
− Vout

RP
)

1
sC1

]sC2 +
Vout

sLP
+

Vout

RP
= 0 (11-22)

由上式可以求出该振荡器的闭环传输函数

Vout

Iin
=

sRPLP(Gm + sC2)
RPC1C2LPs3 + (C1 + C2)LPs2 + [GmLP + RP(C1 + C2)]s + GmRP

(11-23)

振荡器产生稳定振荡的条件为闭环传输函数的分母部分为0，令s = jω，则振荡条件为：

−RPC1C2LPω3 + [GmLP + RP(C1 + C2)]ω = 0 (11-24)

− (C1 + C2)LPω2 + GmRP = 0 (11-25)

在典型情况下，GmLP ¿ RP(C1 + C2)，因此

ω =
1√

LP
C1C2

C1+C2

(11-26)

由上式可以求出该振荡器的振荡频率。

将式11-26代入式11-25，可以得到：

Gm =
(C1 + C2)2

C1C2RP
=

C1

C2RP
(1 +

C2

C1
)2 (11-27)

上式给出了振荡器维持稳定振荡所应满足的条件，它决定了晶体管的大信号跨导值。为了确定晶体管尺

寸，我们需要知道晶体管的小信号跨导gm。虽然到此为止，小信号跨导与大信号跨导之间还没有确定的关

系，但考虑仅在振荡幅度很高时，大信号跨导Gm才小于小信号跨导gm，而随着振荡幅度的减小，大信号

跨导开始接近小信号跨导，再考虑到一定的设计余量，晶体管的小信号跨导gm通常被设计为上式确定值

的5倍左右。在确定了晶体管的小信号跨导后，由偏置电流和MOS管的I − V方程就可以确定晶体管的尺寸

和过驱动电压。

由式11-27可知，当C1/C2 = 1时，GmRP达到最小值：

GmRP ≥ 4 (11-28)

在后面我们会看到，负阻LC振荡器维持稳定振荡仅要求GmRP ≥ 1，因此Colpitts振荡器要求晶体管提供更
大的跨导值，需要消耗更大的电流和更宽的晶体管尺寸，噪声性能也会更差，这是反馈型LC振荡器的缺

点。特别是对于CMOS集成电路实现来说，电感的品质因子都不高，因此RP都较小，对晶体管的跨导要求

就会更高，因此反馈型LC振荡器与负阻振荡器相比，更不适合射频电路应用。

将晶体管的描述函数代入式11-27中，可以得到振荡器稳定振荡时：

V1 = 2IBIASRP
C1C2

(C1 + C2)2
(11-29)

由于V1 = Vout
C2

C1+C2
，因此Colpitts振荡器的振荡幅度为：

Vout = 2IBIASRP
C1

C1 + C2
(11-30)
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第十一章 射频振荡器

Colpitts振荡器的振荡幅度与偏置电流IBIAS和负载阻抗RP成正比，并与两个电容的比值有关。通常，RP由

电感的品质因子决定，因此调节IBIAS是调节Colpitts 振荡器振荡幅度的主要办法。

上面的分析忽略了晶体管的各种寄生电容和输出阻抗的影响。晶体管的栅漏电容和漏体电容与电感并

联，只要将原电感阻抗由sLP改由sLP‖(1/sCP)就可以了，其中CP是晶体管的栅漏电容和漏体电容之和，

这两个寄生电容会改变振荡器的振荡频率。而栅源电容和源体电容与电容C1并联，可以直接计入C1的大小

中。这是一种简化的处理。实际上，晶体管的寄生电容大小与晶体管的工作状态有关，是高度非线性的电

容，会给振荡波形引入失真。至于晶体管输出阻抗，可以将输出阻抗和RP并联来计入它的影响，考虑到短

沟道器件的Early电压很低，输出阻抗比较小，晶体管的输出阻抗对振荡器的性能可能产生很大影响。

§11.4 负阻LC振荡器

负阻LC振荡器是把一个呈现负阻特性的有源器件（或电路）直接与LC谐振回路相接，以产生等幅振

荡。本节我们首先介绍负阻的概念，然后讨论负阻振荡原理，接着介绍负阻振荡器电路，最后介绍LC负阻

振荡器的频率调谐。

§11.4.1 负阻的概念

参阅图11-13（a），设流过电阻R的电流I与端电压V的关系如（b）所示，即当电流I增加∆I时，端

电压V亦随之增加∆V，则这I − V曲线的斜率倒数∆V/∆I为正，亦即R呈正电阻性，该电阻从外界吸收能

量，并转化为热损耗。

+

−

1V R

1R

I
+

−

V

V∆

I∆ R

I∆

V∆

+

−

I

V

V∆

I∆ R

I∆

V∆
+

−
I

V
(a) (b) (c)

图图图 11-13 正、负电阻的概念

如果电流I与电压V的关系曲线如图（c）所示。则当电压减小∆V时，流过R的电流反而增大∆I，亦

即这曲线的斜率倒数∆V/∆I为负，R呈负电阻性，该电阻不但不消耗能量，反而向外界输出能量，相当于

一个功率源作用。

由此可见，正电阻消耗功率，负电阻产生功率。但应注意，以上所说的正电阻与负电阻都必须是对交

流来说，才有意义。同时应说明，负电阻所提供的能量是从某种能量转换而来的，负电阻本身并不能产生

能量。在图11-13（c）所示的器件特性曲线中，其直流静态电阻V/I永远为正值，所以它从直流电源中吸取

直流能量，该直流能量为进行能量转换的负阻提供了能量来源。

§11.4.2 负阻振荡原理

参阅图11-14，−rn是一个负阻，LRC为谐振回路，R是电感的串联寄生阻抗。由图可知：

i1 = i2 + i3 (11-31)

L
di2
dt

+ Ri2 − i1rn = 0 (11-32)

L
di2
dt

+ Ri2 − 1
C

∫
i3dt = 0 (11-33)
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§11.4 负阻LC振荡器

nr−

L

R

C

1i

2i 3i

图图图 11-14 负阻振荡电路

将式11-33微分，然后代入式11-32，并利用式11-31的关系，可以得到：

d2i2
dt2

+ (
L−RCrn

−RCrn
)
di2
dt

+ (
R− rn

−rnLC
)i2 = 0 (11-34)

令RCrn−L
RCrn

= 2δ、 rn−R
rnLC = ω2

0，则方程11-34化简为：

d2i2
dt2

+ 2δ
di2
dt

+ ω2
0i2 = 0 (11-35)

它是一个线性微分方程，解此方程，并代入初始条件：t = 0时，i2 = 0、L(di2
dt )t=0 = V，得到它的解为：

i2 =
−V

2L
√

δ2 − ω2
0

e−δt(e
√

δ2−ω2t − e−
√

δ2−ω2t) (11-36)

式11-36可以分为以下三种情况：

1）δ2 > ω2
0（rn + RP > 2rn√

LC
，其中RP = L

RC是LRC回路的等效并联阻抗），式11-36可以写成

i2 =
−V

L
√

δ2 − ω2
e−δtsh(

√
δ2 − ω2

0t) (11-37)

其中，sh表示双曲正弦函数。

由此可以得到电流随时间变化的曲线如图11-15所示。由图可知，此时不能产生振荡。此种情形称为过
阻尼。也就是说，RP太小，无法产生振荡。

i

t

图图图 11-15 δ2 > ω2
0时的电流变化曲线
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第十一章 射频振荡器

2）δ2 = ω2
0（rn + RP = 2rn√

LC
），式11-36可以写成

i2 =
−V

L
te−δt (11-38)

由此可以得到电流随时间变化的曲线如图11-16所示。由图可知，此时仍然不能产生振荡。此种情形称为临
界阻尼，只要RP再增加一点，即产生下面所讨论的振荡情形。

i

t

图图图 11-16 δ2 = ω2
0时的电流变化曲线

3）δ2 < ω2
0（rn + RP < 2rn√

LC
），此时

√
δ2 − ω2

0成为虚数，令

jω =
√

δ2 − ω2
0 (11-39)

则式11-36可以写成

i2 =
−V

ωL
e−δt sin (ωt) (11-40)

此时回路中的电流作周期性变化，亦即产生了自由振荡，它的振荡频率为：

f =
ω

2π
=

1
2π

√
δ2 − ω2

0 =
1
2π

√
1

LC
− (rn + RP)2

4r2
n

(11-41)

当δ = RCrn−L
2RCrn

> 0，即rn > L
RC = RP时，式11-40是一个衰减振荡信号，如图11-17(a)所示。

i

t

i

t

i

t

)20,0( (a)
C

L
RRδ <>> 0)0( (b) == Rδ 0)0((c) << R δ

衰减振荡 等幅振荡 增幅振荡

图图图 11-17 δ2 < ω2
0时的电流变化曲线

当δ = RCrn−L
2RCrn

= 0，即rn = L
RC = RP时，式11-40是一个等幅振荡信号，如图11-17(b)所示。
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§11.4 负阻LC振荡器

当δ = RCrn−L
2RCrn

< 0，即rn < L
RC = RP时，式11-40是一个增长振荡信号，如图11-17(c)所示。

因此为了产生振荡，负阻rn的阻值必须小于等于LRC回路的等效并联阻抗RP。当它们阻值相等时，

电路产生等幅的振荡信号，能量在电感和电容之间互相转换，而回路损耗所消耗的能量由负阻提供。

当rn的阻值小于RP时，负阻提供的能量大于LRC回路消耗的能量，振荡信号幅度逐渐增加。当负阻由有源

器件（电路）来实现时，有源器件（电路）本身固有的非线性会限制振荡信号幅度不能无限制增长，最终

振荡信号会稳定在某一个固定的振荡幅度上。

负阻振荡电路有两种基本类型，即串联型负阻振荡器电路和并联型负阻振荡器电路，如图11-18所示。

nr−

L

R

C nr−

L R

C并联型负阻振荡器电路 串联型负阻振荡器电路
图图图 11-18 负阻振荡器原理电路

在CMOS集成电路实现中，一般的负阻振荡器都是并联型负阻振荡器，但采用双基极二极管（单结晶体
管）、工作于雪崩击穿区的双极型晶体管作为负阻器件的负阻振荡器都是串联型负阻振荡器电路。

§11.4.3 负阻振荡器电路

虽然某一些特殊的器件具有负阻特性（如隧道二极管、上面提到的双基极二极管（单结晶体管）、工

作于雪崩击穿区的双极型晶体管等），但它们都与标准CMOS工艺不兼容。为了采用标准CMOS工艺来实
现负阻振荡器，首先要实现一个具有负阻特性的电路，这种电路通常是利用正反馈来实现的。我们知道，

反馈环路会改变输入、输出阻抗值，根据反馈方式的不同，整个反馈系统的输入、输出阻抗等于原开环系

统的输入、输出阻抗乘以或除以1− T (ω)，其中，T (ω)是环路增益。因此，只要环路增益大于1（即电路提
供足够的正反馈），就可以实现负的输入或者输出阻抗。

图11-19(a)给出了一个单端负阻电路。 它在源极跟随器的基础上增加了一个正反馈电路（由共栅晶

DDV

BV

1M

BI

2M

inR
xV

xI

+
−

1V

+

−

2V
−

+
2m2Vg

1m1Vg

(a) (b)

图图图 11-19 单端负阻电路

体管M2和偏置电流IB构成），它的小信号等效电路如图(b)所示。如果忽略沟道长度调制效应和体效应，
则：

Ix = gm2V2 = −gm1V1 (11-42)
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第十一章 射频振荡器

Vx = V1 − V2 = − Ix

gm1
− Ix

gm2
(11-43)

因此
Vx

Ix
= −(

1
gm1

+
1

gm2
) (11-44)

如果gm1 = gm2 = gm，那么：
Vx

Ix
=
−2
gm

(11-45)

上式说明，当输入电压增加的时候，M1的源极电压也增加，从而降低了M2的漏极电流，导致偏置电

流IB中有一部分电流流向输入信号源，输入信号源的输出电流减小，即实现了一个负阻功能。

由这个负阻电路构成的LC振荡器如图11-20所示。 RP = ωL/Q是LC谐振回路的等效并联阻抗，电

DDV

BV
1M

PCPL PR

2M

图图图 11-20 单端负阻LC振荡器

感LP给晶体管M2提供偏置电流，因此不再需要偏置电流源IB。为了保证振荡，要求RP − 2/gm ≥ 0。如
果电路的负阻阻抗绝对值小于RP，说明负阻提供的交流能量还大于谐振回路的损耗，因此振荡信号幅度

会逐渐增加。当增加到一定程度时，晶体管M1、M2在一个周期的某一部分时间内会近似截止，使得负阻

的平均阻抗绝对值等于RP，负阻提供的交流能量恰好补充谐振回路的损耗，振荡信号幅度稳定下来。为

了保证起振，并考虑到设计余量，一般将晶体管跨导gm取为1/RP的五倍到六倍之间，即设计余量因子约

为2.5～3。

图11-21给出了一个差分负阻电路。 它是一个MOS互耦对，电流源ISS给它提供偏置。根据小信号等

效电路，容易证明，该电路的小信号等效输入阻抗为一个负阻，阻值为−gm/2，其中gm = gm1 = gm2是

晶体管M1、M2的小信号跨导。这种负阻电路可以提供差分操作，是CMOS集成LC振荡器最常采用的拓扑

结构。由它构成的振荡器有如图11-22所示的四种结构。 （a）图采用NMOS互耦对来提供负阻，偏置电
流注入互耦对的共源端；（b）图也采用NMOS互耦对，但互耦对的共源端接地，偏置电流从两电感的连
接点（它是一个共模点）注入；（c）图采用自偏置的NMOS互耦对来提供负阻，偏置电流源被省略，这
种电路中流过互耦对的电流（决定了振荡信号幅度）会受到电源电压的影响。（a）、（b）（c）中都采
用了单MOS管类型的互耦对，图中的NMOS管互耦对也可以换为PMOS管互耦对，将整个电路互补就可以
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§11.4 负阻LC振荡器

1M 2M
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X Y

图图图 11-21 差分负阻电路
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图图图 11-22 差分负阻LC振荡器

了，但考虑到NMOS管的射频性能一般优于PMOS管，因此一般都采用NMOS管类型的互耦对；（d）同
时采用了PMOS管互耦对和NMOS管互耦对，它的负阻为−(gmn + gmp)/2，可以提供更大的负阻值，并提
供全差分操作，一般将gmn设计为与gmp相等，由于两个电感直接串联，因此可以采用一个对称型电感来

代替图中的两个电感，对称型电感具有更高的品质因子，而且可以节省一个电感的芯片面积，这是（d）
相对于其它拓扑结构的优点。为了保证振荡，要求谐振回路并联阻抗与有源电路负阻之和小于等于0，对
于（a）、（b）、（c），即2RP − 2/gm ≥ 0，对于（d），即2RP − 2/(gmn + gmp) ≥ 0。如果有源电路的
负阻阻抗绝对值小于RP，说明负阻提供的交流能量还大于谐振回路的损耗，因此振荡信号幅度会逐渐增

加。当增加到一定程度时，互耦对中的晶体管在一个周期的某一部分时间内会近似截止，使得负阻的平均

阻抗绝对值等于RP，负阻提供的能量恰好补充谐振回路的能量损失，振荡信号幅度会稳定下来。为了保

证起振，并考虑到设计余量，一般会将设计余量因子取为约2.5-3之间，即对于（a）、（b）和(c)，gm约

为1/RP的2.5～3倍，对于（d），gmn = gmp约为1/RP的1.25～1.5倍。

当振荡信号幅度足够高时，互耦对将处于非线性工作状态，在半个周期内，某一个晶体管近似导通所

有的偏置电流，另一个晶体管处于截止状态，而在另半个周期内，两个晶体管导通电流的状态互换，即互

耦对晶体管工作于开关状态。对于图11-22所示的振荡器电路来说，流过LC谐振回路的电流是幅度为ISS的
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第十一章 射频振荡器

周期性方波信号（对（c）图来说，ISS为直流时流过互耦对两晶体管的电流之和），LC谐振回路对此方波

信号进行滤波，仅允许基频（振荡频率）成分通过。由方波信号的傅立叶变换，可以得到LC谐振回路上的

差分振荡信号幅度为：

VO =
4ISSRP

π
=

4ISSωL

Qπ
(11-46)

因此，振荡信号幅度与偏置电流（功耗）和LC谐振回路的电感量呈正比，而与谐振回路的品质因子呈反

比。

但在高频下，由于晶体管存在导通时间延迟，因此流过LC谐振回路的电流更近似于一个正弦型波形，

在这种情况下，差分振荡信号幅度为：

VO = ISSRP =
ISSωL

Q
(11-47)

以上是从负阻的观点来看负阻型振荡器，也可以从正反馈的观点来分析这些负阻振荡器。为了说明这

一点，我们来分析图11-22(a) 所示的振荡器电路。它可以改画为如图11-23所示电路。 这是一个两级延迟单

L C

1M 2M

L C

DDV

图图图 11-23 负阻振荡器的正反馈分析

元，每一级都是采用LC并联谐振电路作负载的共源放大器。LC并联谐振回路的阻抗幅频响应曲线和阻抗

相频响应曲线如图11-24所示。 在谐振频率处，阻抗幅度达到最大值，随着频率的偏移，阻抗幅度逐渐下
降，而且在谐振频率处，阻抗相移为0，随着频率的偏移，相移的绝对值逐渐增加。在直流时，图11-23所
示的每一级延迟单元的相移为270◦（晶体管提供180◦的直流相移，LC谐振回路提供90◦的交流相移），因
此电路环路增益相移为180◦，不满足Barkhausen相位判据，而且此时谐振回路阻抗很低，环路增益幅度也
很低，不满足Barkhausen幅度判据，因此直流状态不能产生振荡（锁定）。考虑到环路中两个晶体管提供
的直流相移为360◦，因此振荡时每个谐振回路提供的相移仅能为0◦，很明显，只有在LC谐振回路的谐振

点才能满足Barkhausen相位判据。如果在此频率处，LC谐振回路可以提供很高的阻抗，环路增益大于等

于1，满足Barkhausen幅度判据，那么该振荡器就可以产生稳定的振荡信号。考虑到LC谐振回路谐振时的

阻抗为RP，因此要求gmRP ≥ 1，即gm ≥ 1/RP，同采用负阻分析法得到的结果是一样的。

从原理上来说，负阻也是一种正反馈，因此负阻分析法和正反馈分析法是等效的，但负阻分析法比较

简单直接，便于分析，在实际中常采用负阻分析法来分析负阻型振荡器。

§11.4.4 频率调谐

许多应用要求振荡器是可调谐的，即它们的振荡频率是一个控制输入信号（通常是电压信号）的函

数，如图11-25所示。 理想的电压控制振荡器（VCO）的振荡频率是它的控制电压的线性函数：

ωout = ω0 + KVCOVcont (11-48)
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|| Z

1ω ω

(a)

Z∠

°+ 90

°− 90

1ω ω

(b)

图图图 11-24 LC谐振回路的幅频响应曲线和相频响应曲线

其中，ω0是相应于控制电压Vcont = 0时的振荡频率，KVCO是VCO的增益或灵敏度，单位
为rad/s/V，VCO的输出频率范围称为它的调谐范围。调谐范围通常由两个因素决定：一个是应用要
求的频率范围，另一个是工艺和温度变化对VCO频率的影响。在决定VCO的调谐范围时，应综合考虑
这两方面的因素，使得在各种温度和工艺变化的情况下，VCO的输出频率范围仍然覆盖应用要求的频
率范围。KVCO是衡量VCO很重要的一个参数，在一定的工艺条件下，Vcont的取值范围是一定的（例如

从0到VDD），因此KVCO高，振荡器的调谐范围就越宽。随着CMOS工艺技术的发展，电源电压下降，
控制电压的取值范围也下降，导致对KVCO的要求也越来越高。但KVCO很高时，控制线上微小的电压

扰动（如噪声、耦合干扰等）都会引起振荡器输出频率很大的变化，因此从减小噪声影响的角度考

虑，VCO的KVCO应该取尽可能低的值；减弱控制线噪声影响的另一种办法是采用差分调谐方式，控制线

采用差分结构，振荡器的振荡频率由一个差分信号进行控制，这种办法可以抑制共模噪声干扰，但在某些

振荡器中，这种调谐方式并不适用。调谐范围与噪声影响是振荡器设计中可以折衷考虑的因素，在设计时

应根据应用要求合理折衷。同时KVCO的线性度也是很重要的一个参数，当VCO应用于锁相环中时，它会
影响环路的瞬态特性（如建立时间等）。实际的振荡器通常在控制电压取中间值时具有最大的KVCO，而在

控制电压的两端，KVCO较小，如图11-26所示。因此在控制电压取中间值时，高KVCO使得振荡器的输出频

率对控制线上的噪声极度敏感。

对于LC振荡器来说，振荡频率为LC回路的谐振频率，fosc = 1/(2π
√

LC)，因此改变谐振回路中的电
感值和电容值是实现频率调谐功能的唯一办法，考虑到在集成电路中改变电感值很困难，因此实现LC振荡

器频率调谐的办法是改变谐振回路的电容值。这是借助于容抗管来实现的，它的电容量会随着电压的变化

而变化。常用的容抗管包括反向pn结、反型区MOS管和积累区MOS管（MOS容抗管）（见第五章）。

采用反向pn结作调谐元件的一种LC电压控制振荡器如图11-27所示。 Vcont是控制电压，pn结一端是正
弦型振荡信号，因此pn结的结电容会随着时间的变化而呈现正弦型变化，但它的平均结电容仍仅是控制电
压Vcont的函数。反向pn结的调谐范围较小，但具有较高的品质因子，而且结电容随控制电压的变化是很平
缓的，VCO的增益具有比较高的线性度。为了避免pn结正偏，pn结的正向压降必须小于它的导通电压，
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第十一章 射频振荡器

Voltage-Controlled

Oscillator

outω

contV

2ω

1ω

0ω

1V 2V

VCOK

contV outω

图图图 11-25 电压控制振荡器的概念

outω

contV

2ω

1ω

1V
2V

图图图 11-26 VCO频率调谐的线性度

即0 < Vcont < VDD − A + Von，其中A是振荡信号幅度，Von是pn结导通电压，否则pn结导通会引入很大的
损耗，恶化噪声性能，这就限制了振荡信号摆幅或者控制电压范围。

采用MOS容抗管作调谐元件的振荡器如图11-28（a）所示。 MOS容抗管的源、漏和体端接在一起，
由控制电压Vcont控制，另一端接到X、Y节点上。MOS容抗管具有比较大的调谐范围，但通常电容量在一
个很窄的控制电压范围内发生很大的变化，而在其它控制电压范围内电容量变化较小，因此，使用MOS容
抗管作调谐元件的VCO的增益是高度非线性的，而且与反向工作的pn结相比，MOS容抗管的品质因子较
低。如果0 < Vcont < VDD，则容抗管所承受的平均电压是一个大于0的值，而MOS容抗管在0电压差附近
电容量的变化最剧烈（见第五章），而图11-28（a）所示电路仅利用了容抗管的正电压差调谐能力，负
电压差调谐能力被忽略了。为了充分利用MOS容抗管的频率调谐能力，可以采用交流耦合调谐方式，如
图11-28（b）所示。容抗管通过一个交流耦合电容CC1连接到X、Y节点，可以独立的选择容抗管栅极的直
流电平。偏置电压（一般为VDD/2）通过一个大电阻R1、R2加到容抗管栅极，这样，MOS容抗管的电容量
变化最剧烈区域都在控制电压范围内，扩大了振荡器的调谐范围。

采用容抗管作为频率调谐元件最大仅能达到20％左右的频率调谐范围，在某些应用中，该频率调谐范
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图图图 11-27 反向pn结作调谐元件的LC电压控制振荡器
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图图图 11-28 MOS容抗管作调谐元件的LC电压控制振荡器

围可能是不够的；而且频率调谐范围太宽，在控制电压取值范围一定时，VCO的增益会很高，使得VCO对
控制线上的干扰非常敏感。随着电源电压的降低，这个问题会更加严重。为了解决这个问题，人们提出了

数字调谐技术。如图11-29 （a）所示。 数字信号控制的NMOS管作为一个开关，与单位面积的电容串联。
当数字信号为高时，串联的电容增加到LC谐振回路中，而数字信号为低时，串联的电容对LC谐振回路没

有影响，因此数字信号控制的开关和电容组合可以实现分立的频率变化，实现频率的粗调谐，而频率的精

细变化是由电容量可以连续变化的容抗管来实现的。振荡器的调谐曲线如图11-29（b）所示。从图中可以
看出，将数字调谐技术和模拟调谐技术结合，可以实现很宽的频率调谐范围。为了减小数字控制信号的位

数，可以采用二进制加权的电容阵列，需要注意的是，NMOS开关的尺寸也应同步增加，这样N位数字信
号就可以实现2N的分立频率变化。

采用数字调谐技术，存在以下的几个问题：第一，在导通时，NMOS开关存在一个导通电阻Ron，

因此它控制的电容的Q值为(RonCω)−1，会降低谐振回路的品质因子，这可以通过增加开关管的尺寸来解

决，但开关管尺寸增加，它的漏极结电容和栅漏电容CDB + CGD也会增加，开关断开时，这个寄生电容与

电容阵列电容串联，使得该开关电容支路对LC谐振回路的电容量贡献为C(CDB+CGD)/(C+CDB+CGD)，
而不是为0，因此降低了数字频率调谐的效果，晶体管尺寸的选择，必须在开关管导通电阻（影响谐振回
路的Q值）和寄生电容（影响调谐能力）之间进行折衷考虑；第二，如果容抗管的频率调谐能力小于分立

的频率变化量，那么整个频率带上可能存在盲区，即无论取何种数字控制信号和模拟控制电压的组合，某

一些振荡频率始终无法得到，如图11-30所示， 因此数字控制信号引起的分立频率变化必须小于容抗管的
频率调谐范围；第三，当采用这种调谐技术的VCO应用于锁相环中时，一旦容抗管提供的频率调谐能力无
法满足要求，就要使用分立数字调谐，先让数字控制信号发生变化，然后依靠锁相环的动态特性来调整容
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图图图 11-29 数字调谐技术
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图图图 11-30 数字调谐技术可能存在盲区

抗管的控制信号，达到锁定，因此与单纯使用模拟调谐技术的VCO相比，在锁相环中使用数字调谐技术
的VCO需要更长的锁定时间。

§11.4.5 设计过程

我们以设计一个图11-22(a)所示的LC负阻振荡器为例，来说明这类振荡器的设计过程，这是一个比较

简单的设计过程，在后面我们还将介绍另一种针对相位噪声进行优化的设计过程。该设计过程首先从电路

允许的功耗开始，ISS 取值受到限制。如果振荡器要求振荡信号幅度不小于Vmin，则由ISSRP = Vmin可得到

LP =
RP

Qω
=

Vmin

ISSQω
(11-49)

上式假设了谐振回路的品质因子主要由电感的品质因子决定（通常情况下都是这样的）。因此知道了电感

的品质因子就可以求出要求的电感量。在现代集成电路工艺中，不同电感量的电感的品质因子是近似相同

的，因此可以用式11-49来确定需要的电感量。

下面我们来决定M1、M2的尺寸，M1、M2的沟道长度对热噪声的影响有限，而增加沟道长度（导

致栅面积增加）会降低它们的1/f噪声，但会引起节点寄生电容增加，降低振荡器的调谐能力。因此通
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§11.5 环型振荡器

常M1、M2的沟道长度都在工艺允许的最小沟道长度附近取值。为了决定M1、M2的沟道宽度，可以利用

互耦对的等效负阻与RP之间的关系，假设设计余量因子为α（2.5～3），则M1、M2在静态时的小信号跨

导gm应等于α/RP，而静态时流过M1、M2的电流均为ISS/2，由此可以决定M1、M2的沟道宽度。

接下来我们需要决定容抗管。在电容量已知的情况下，在节点X和Y的总电容应满足Ctot =
(LPω2)−1，该电容量中包括了以下几个固定电容的贡献：（1）电感LP的寄生电容CLP；（2）晶体
管M1、M2的漏极结电容、栅源电容和栅漏电容，由于栅漏电容经历的电压摆幅为2Vmin，因Miller效应，
它对节点X、Y电容量的贡献为4CGD，晶体管寄生电容对节点X、Y电容量的贡献为CDB + CGS + 4CGD；

（3）振荡器的下一级（通常为缓冲器）的输入电容CL。因此容抗管的电容量应为：

Cvar = (LPω2)−1 − CLP − CDB − CGS − 4CGD − CL (11-50)

由应用决定的频率调谐范围再考虑一定的设计余量后决定振荡器所要达到的最高振荡频率fmax和最低振荡

频率fmin，代入上式后就可以决定容抗管的电容量变化范围，从而决定容抗管的尺寸。

最后要决定偏置电流源ISS的尺寸，它的尺寸与它的过驱动电压有关系。过驱动电压越低，晶体管尺寸

越大，但振荡信号幅度可以更高；过驱动电压越高，晶体管尺寸越小，但振荡信号幅度会受到限制。从噪

声优化的角度考虑，一般将电流源ISS偏置于临界饱和点附近。

§11.5 环型振荡器

环型振荡器可以采用纯数字CMOS工艺来实现，它不需要电感元件，可以节省大量的芯片面积，从而
实现低代价的振荡器；而且这种振荡器可以实现很宽的调谐范围，因此环型振荡器在时钟类型的应用以及

低频或者中频通信系统中得到广泛应用。但环型振荡器的噪声性能差，功耗高，这些缺点限制了它在射频

通信系统中的应用。

环型振荡器由几个相同的延迟单元组成一个环路，如图11-31（a）所示。 延迟单元可以采用单端反相

+ −
− +

+ −
− +

+ −
− +

+ −
− +

(a)

(b)

图图图 11-31 环型振荡器

放大器结构或者差分反相放大器结构，环型振荡器应由级数至少为3的奇数个延迟单元组成。差分反相放大
器作延迟单元的环型振荡器还可以采取如图11-31（b）所示的环路结构，环路中有一个延迟单元接成同相
形式，而其它的延迟单元接成反相形式，这时延迟单元的数目应为不小于4的偶数。延迟单元的数目，应根
据应用对振荡器速度、功耗、噪声性能等要求进行选择，后面我们还将对此进行介绍。

环型振荡器的工作原理是使得环路传输函数仅在一个频率点上满足Barkhausen判据，这就对延迟单元
提出了要求。本节先分析Barkhausen判据对延迟单元提出的要求；然后讨论各种结构的延迟单元；最后讨
论环型振荡器的频率调谐措施。在后面的讨论中，都假设延迟单元仅包含有一个极点，实际的延迟单元都

近似满足这一假设。
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第十一章 射频振荡器

§11.5.1 振荡条件

所有的振荡器必须具有某种频率选择特性，使得振荡器仅在某一个频率点上产生稳定的振荡，LC振荡

器利用LC谐振回路来实现频率选择功能，环型振荡器中没有频率选择电路，那么环型振荡器是怎么实现频

率选择功能的呢？为了说明这一点，我们来分析构成环型振荡器的最少延迟单元数目。

图11-32给出了由普通共源放大器构成的单位增益反馈环路。 开环电路中仅包含有一个极点，该极点

DDV

outV

1M

LC

DR

图图图 11-32 共源放大器构成的单极点反馈系统

所能提供的最大交流相移（相对于直流工作状态时的相移）为90◦（当频率为无穷大时），而该放大器在直
流工作状态时的相移为180◦，因此闭环传输函数的最大总相移为270◦，不满足Barkhausen相位判据，因此
这种反馈环路不会产生振荡。

如果在环路中再增加一个极点，如图11-33所示。 这种反馈系统是否会产生振荡呢？开环电路中的每

DDV

1M

LC

DR

DDV

outV

2M

LC

DR

E F

图图图 11-33 两极点反馈系统

一个极点最大能提供90◦的交流相移，因此在频率为无穷远处，该环路能提供180◦的交流相移，但是该环路
的直流相移为0◦，因此在直流处，该电路满足Barkhausen相位判据，提供一个正反馈，产生振荡，但频率
为0，实际上该环路将处于锁定状态，节点E和F中，一个节点的电压将升高到VDD，而另一个节点的电压
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§11.5 环型振荡器

将降低为0，并永远保持下去。

即使我们在环路中引入一个直流相移为180◦、交流相移为0◦的理想反相器，如图11-34，使得环路的直
流相移为180◦，从而避免了两级电路所遇到的锁定问题。 但是，该电路仍然不会产生振荡。这是因为仅当

DDV

1M

LC

DR

DDV

outV

2M

LC

DR

E F 1−

Ideal

图图图 11-34 增加了一个理想反相器的两极点反馈系统

频率为无穷大时，闭环传输函数的总相移才为360◦，因此仅在无穷大频率处，该环路才满足Barkhausen相
位判据。考虑到放大器的增益是随着频率的升高而下降的，在频率很高时，放大器将不再能提供增益，因

此在无穷大频率处，该环路不满足Barkhausen幅度判据。既然Barkhausen相位判据和Barkhausen幅度判据
不能在同一个频率点上得到满足，这种电路不能产生振荡。

为了产生振荡，环路中需要引入更多的交流相移，因此只要图11-34所示的理想反相器中包含有一个
极点，可以贡献额外的相移，那么该电路就可以产生振荡，这种电路如图11-35所示。 开环电路包含有三

DDV

1M

LC

DR

outV

2M

E F

3M

G

DDV

LC

DR

DDV

LC

DR

图图图 11-35 三级环型振荡器：三极点反馈系统

个极点，所能提供的最大交流相移为270◦，而该电路的直流相移为180◦，因此在某一个频率点（有限频率
值），该环路的总相移可以达到360◦，如果此时环路增益仍大于1，那么就可以产生振荡。图11-36给出了
这个电路的波特图。 当频率为ωo时，环路提供180◦的交流相移，而此时环路增益仍大于1，因此在ωo频率

处，该电路满足Barkhausen判据，可以产生振荡，形成环型振荡器。从图中还可以看出，这种环型振荡器
的相移曲线随频率的变化是单调的，因此仅在一个频率处，该环路才满足Barkhausen相位判据。当频率偏
离ωo时，Barkhausen判据会渐渐不满足，频率成分会受到衰减，这样环型振荡器就实现了频率选择功能。
同LC振荡器一样，靠近ωo频率处的频率成分也会对振荡器的输出频谱产生贡献，形成一个扩展的输出频

谱，它反应了振荡器的噪声性能。

如果环路中包含有偶数个单端反相级，那么在直流状态时，环路的相移就为360◦，满足Barkhausen判
据，直流时就可以产生振荡，振荡频率为0，实际上是一个锁定状态，即使在其它频率处，环路仍可以满
足Barkhausen判据，可以在这些频率处产生振荡。但没有外加激励时，电路将永远处于直流时的锁定状
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图图图 11-36 三极点反馈系统闭环传输函数的波特图

态，不会产生需要的振荡信号；即使通过外加激励使得该电路在需要频率处产生振荡（硬激发），但一旦

该电路受到扰动，环路还是可能回到直流时的锁定状态，电路停止振荡。因此环型振荡器不能由偶数个单

端反相级构成。

从上面的论述可以看出，要形成一个环型振荡器，环路必须提供180◦的直流相移和180◦的交流相
移，180◦的交流相移所对应的频率即为振荡频率。因此如果延迟单元采用单端反相放大器结构，那么环型
振荡器应由奇数个延迟单元组成，而且级数至少为3。如果延迟单元采用差分放大器结构，并且所有的延迟
单元接成反相形式，则延迟单元的数目应为不小于3的奇数；如果差分延迟单元中有一个单元接成同相形式
（图11-31（b）），而其它的单元接成反相形式，则延迟单元的数目应为不小于4的偶数，使得差分直流相
移仍可以达到180◦。

由于环路中的反相级都是一样的，在振荡频率处每一级所贡献的交流相移均应为180◦/N。由于单极点
传输函数的相移量为− tan−1 (ω/ω−3dB)，其中ω−3dB是每一级反相级所引入的极点频率，因此可以求出振

荡频率与极点频率之间的关系。另外，由Barkhausen幅度判据，令环路增益在振荡频率处的增益等于1，可
以求出每一级反相级的最低增益要求。

下面以如图11-35所示由三个反相级构成的环型振荡器为例来介绍上述过程，其它的环型振荡
器分析是类似的，读者可以自行推导。在图11-35中，若忽略栅漏重叠电容，则每一级的传输函数
为−A0/(1 + s/ω0)，其中，A0 = gmRD是每一级的直流增益，ω0 = 1/(RDCL)是每一级的3dB带宽，该振荡
器的闭环传输函数为：

H(s) = − A3
0

(1 + s/ω0)3
(11-51)

为了产生振荡，每一级反相级所引入的交流相移必须为180◦/3 = 60◦，因此：

− tan−1 ωosc

ω0
= 60◦ (11-52)

则该振荡器的振荡频率为：

ωosc =
√

3ω0 (11-53)

在振荡频率处，闭环传输函数的增益幅度必须大于等于1，即：

A3
0

[
√

1 + (ωosc
ω0

)2]3
≥ 1 (11-54)
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§11.5 环型振荡器

将式11-53代入，则可以得到：
A0 = gmRD ≥ 2 (11-55)

综上，由三级反相级构成的环型振荡器要产生振荡，每一反相级的直流增益必须不少于2，振荡频率
为每一反相级3dB带宽的

√
3倍。图11-37 给出了三级环型振荡器中各个节点的振荡波形，每一个反相级引

入180◦的直流相移和60◦的交流相移，因此每一个节点之间的相移相差240◦（或120◦）。环型振荡器可以产
生多相振荡信号，这是环型振荡器的一个优点。

EV

FV

GV

t

图图图 11-37 三级环型振荡器各节点的电压波形

在振荡器稳定振荡时，环路增益应为1，对应于每一级的直流增益应为2。如果反相级的直流增益大
于2，则环型振荡器的环路增益大于1，振荡幅度将不断增加，增加到一定程度时，反相级将因振荡幅度过
大而饱和，限制了振荡幅度的进一步增加，这是一个非线性过程，通过这个非线性过程，环路增益的平均

值仍保持为1，因此可以产生稳定的振荡输出。

当环型振荡器引入了非线性效应时，以上的分析结果不再适用（它是一种小信号分析方法，因此只能

应用于反相级是线性操作的情况），振荡频率应由每一反相级引入的大信号延时所决定。为了说明这一

点，还是考虑如图11-35所示的环型振荡器，假设每一级的直流增益大于2，初始时各节点电压都处于反相
级的转换点上（反相级的转换点是使得输出电压等于输入电压的输入电压值），当电路中没有噪声时，

这种状态将永远保持下去，构成一个平衡状态，各节点电压都等于反相级的转换电压。但由于电路中存

在噪声，这个平衡状态将被打破，各节点将产生逐渐增长的振荡波形，如图11-38所示。 只要环路增益仍
大于1，各节点的振荡幅度将持续增加，增加到一定程度后（0或者VDD），反相级发生饱和，振荡幅度不

再增加，环路增益的平均值下降为1，产生一个全摆幅（rail-rail）的稳定振荡波形。在稳定状态时，假定
每一级反相级引入的大信号延迟为TD，某一时刻E节点的电压为VDD，F点电压为0，G点电压为VDD，G点
电压反馈到第一个反相级的输入，使得E点电压从VDD 开始下降，经过反相级延迟时间TD后，E点电压下
降为0，E点电压又控制着第二个反相级的输入，使得F点电压开始上升，经延迟时间TD后，F点电压上升
到VDD，这又会使G点电压在延迟时间TD后下降到0，如图11-39所示。 这是一个循环过程，相邻节点电压
转换之间的延迟均为TD，导致总的振荡周期为6TD。因此，在振荡幅度很小、振荡器是线性操作时，环型

振荡器的振荡频率为
√

3ω0，由每一反相级的小信号输出阻抗和输出节点寄生电容决定，而当振荡幅度增

加、反相级逐渐引入非线性操作时，振荡频率将由反相级的大信号延迟时间决定，振荡频率下降，反相级

的大信号延迟时间由节点电容和对节点电容充放电的大信号非线性电流所决定。

§11.5.2 延迟单元电路

延迟单元可以采用单端结构或者差分结构。图11-40给出了常用的单端延迟电路。 （a）是电阻作负载
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图图图 11-38 三级环型振荡器起振时各节点的电压波形
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图图图 11-39 三级环型振荡器的大信号稳定振荡波形

的共源放大器结构，负载电阻与输出节点电容构成一个极点，引入交流相移，这种延迟单元的信号可以

从0摆到VDD，该延迟单元可以实现全摆幅操作；考虑到线性区工作的MOS管也可以作为电阻，因此（a）
中的负载电阻可以用线性区工作的PMOS管来实现，如（b）所示，为保证MOS电阻的准确度，偏置电压
应使PMOS管工作于深度线性区，输出电压幅度受到使PMOS管线性区工作的限制，但如果偏置电压设置
合理，该结构还是可以实现全摆幅操作的，但信号幅度很大时，PMOS管的导通电阻值会发生变化，导致
振荡波形发生畸变，上升时间和下降时间不再相等；负载电阻也可以用二极管型负载来代替，如图（c）
所示，PMOS管接成二极管形式，提供负载电阻1/gm，这种结构的输出电压最高仅能到VDD − |Vtp|，信号
摆幅受到限制；（d）给出了将二极管型负载和线性区工作的MOS管负载的并联组合作为共源放大器的负
载，这种负载称为Maneatis负载，它可以扩大负载电阻的线性范围；（e）是CMOS反相器，它也可以作为
延迟单元，实现全摆幅操作。上面提到的这些延迟单元的延迟时间都与电源电压有关，当电源电压变化

时，电路的延迟时间也会发生变化，导致振荡器的振荡频率发生变化。为了避免电源电压变化对振荡频率

的影响，可以用固定的电流对节点电容充放电，这就是电流受限型延迟单元（Current-starved inverter），

第343页,共587页

Administrator
高亮



§11.5 环型振荡器

DDV

outV

1M

DR

1M 1M 1M 1M 1MinV

(a) (b) (c) (d) (e) (f)

DDV

outV

inV

DDV

outV

inV

DDV

outV

inV

DDV

outV
inV

DDV

outV
inV

图图图 11-40 单端延迟单元电路

如图（f）所示，在某些情况下，电流源和电流沉可以去掉一个，这样可以简化电路，并提高输出电压摆
幅，但这时充电电流和放电电流中仅有一个是恒定的，另一个与反相器的尺寸和信号幅度有关，使得振荡

信号的上升时间和下降时间不相等，造成振荡波形畸变。

单端延迟电路的延迟时间容易受到电源电压噪声和衬底耦合噪声的干扰，而差分延迟单元则可以在一

定程度上抑制这类共模噪声。图11-41给出了电阻作负载的差分放大器。 差分电压摆幅最大为ISSR1，考虑
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图图图 11-41 电阻作负载的差分延迟单元电路及各点电压波形

到在环型振荡器中，差分放大器是级联的，每一级放大器的输出作为下一级放大器的输入，因此差分对中

一个晶体管的栅极电压为VDD时，它导通所有的电流，其漏端电压为VDD − ISSR1，为避免这个晶体管进入

线性区，要求ISSR1 ≤ Vtn，因此振荡信号的摆幅不能超过晶体管的阈值电压，而另一个晶体管进入截止

区，不导通电流，它的栅极电压为VDD − ISSR1，其漏端电压为VDD。实际上，为了扩大信号摆幅，可以允

许差分对中的晶体管进入线性区工作，振荡摆幅可以增加，这可以提高相位噪声性能，但另一方面，线性

区工作时放大器的增益下降，会导致延迟时间增加，在设计中需要折衷考虑。图11-41还给出了由这种延迟
单元构成的环型振荡器的振荡波形以及相应的共源节点P波形，共源节点P上的信号也是一个振荡信号，它
的频率是振荡器振荡频率的两倍，而且当差分输出达到0时，P点电压达到最低。这种差分放大器的负载电
阻也可以用线性区工作的PMOS管、二极管型MOS管和Maneatis负载来代替，它们之间的相对性能已经在
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上面讨论过。

图11-42（a）是一种交互式耦合延迟单元。 它由两个单端共源放大器通过一个互耦对耦合而成，互耦
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图图图 11-42 交互式耦合差分延迟单元电路

对在两个输出之间引入正反馈，使得两个输出信号同步变化，产生理想的差分输出，而且互耦对的正反馈

可以使输出电压达到全摆幅，使用互耦对的另一个好处是可以提高节点电压转换速度，有利于提高相位噪

声性能。交互式耦合单元的缺点在于M1、M2没有同步操作，假设某一时刻M1的栅极为低电平，漏极为高

电平，M2的栅极为高电平，漏极为低电平，当状态开始发生转换时，M1的栅极电压升高到高电平，M2的

栅极电压降低到低电平，M1将完全导通，它的漏极输出将开始下降，但M2截止，漏极输出保持不变，直

到M1的漏极输出下降到VDD − |Vtp|，互耦对开始工作，M2的漏极输出才开始上升，造成两个输出节点的电

压波形没有同步变化。

图11-42（a）中的共源放大器可以用CMOS反相器来代替，互耦对也可以用CMOS锁存器来代替，如
图（b）所示，由于采用互补操作，（a）结构所遇到的两输出节点电压波形不同步变化的问题在（b）结构
中不再存在。

§11.5.3 频率调谐

对于环型振荡器来说，改变延迟单元的延迟时间就可以改变振荡频率，改变延迟单元的延迟时间可以

通过改变电路的时间常数或者充放电电流来达到。具体说来，可以采用以下的的频率调谐技术。

1. 改变充放电电流来调节延迟单元的延迟时间

从本质上说，延迟单元的延迟时间是由电流对节点电容的充放电时间决定的，因此改变充放电电流就

可以改变延迟单元的延迟时间。采用这种技术的单端延迟单元如图11-43 （a）所示，通过调节电流源或者
电流沉的大小，可以改变延迟单元的延迟时间，从而改变环型振荡器的振荡频率。 仅调节电流源或者电流

沉的大小，仅能改变延迟单元的上升延迟时间或者下降延迟时间，使得振荡波形会发生畸变，为了改变这

一点，可以采用同时调节电流源和电流沉的大小，如图11-43（b）所示。采用这种技术实现的一个环型振
荡器如图11-44所示，它采用了三级反相器级联构成的环路结构，三个反相器由同一个电流源提供电流，通
过改变电流源的电流大小，就可以改变振荡器的振荡频率。

这种技术也可以应用于差分结构的延迟单元中，通过调节差分对的尾电流源，也可以改变振荡器的振

荡频率。

由于控制信号一般都是电压信号，因此需要一个电压–电流转换电路，如图11-45所示。 控制信号加在
采用了源简并技术的晶体管栅极，它的等效跨导为Gm = gm/(1 + Rgm)，当Rgm À 1时，Gm ≈ 1/R，因此

可以将控制电压线性地转化为控制电流，该电流经电流镜镜像后，控制电流源或者电流沉的大小。

2. 改变负载电阻值来调节延迟单元的延迟时间

对于采用电阻作负载的延迟单元来说，可以通过改变负载电阻的阻值来调节延迟时间，如图11-46所
示。 控制电压加在线性区工作的MOS管栅极，使PMOS管M3、M4成为一个压控电阻。当控制电压变
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图图图 11-43 改变充放电电流来调节延迟单元的延迟时间

contV

DDV

图图图 11-44 恒电流源环型振荡器

化时，MOS管的等效电阻也会发生变化，这样就改变了输出端的时间常数和延迟单元的延迟时间。如
果M3、M4工作于深度线性区，则输出端的时间常数为：

τ1 = Ron3,4CL =
CL

kp(W
L )3,4(VDD − Vcont − |Vtp|)

(11-56)

其中，CL是输出节点的总电容。则：

fosc ∝ 1
TD

∝ kp(W
L )3,4(VDD − Vcont − |Vtp|)

CL
(11-57)

由这种延迟单元构成的环型振荡器的振荡频率与控制电压成线性关系。但为了保证M3、M4工作于深度线

性区，控制电压的取值范围会受到限制。

采用这种调谐技术的一个缺点是振荡信号的幅度会随着振荡频率的变化而变化，振荡信号的幅度

为ISSRon3,4，因此当负载电阻值发生变化时，振荡信号的幅度也会发生变化。为了解决这个问题，可以

采用如图11-47所示的复制偏置技术。 它同时调节负载电阻的阻值和尾电流源的大小，使得振荡信号幅
度，ISSRon3,4，近似保持不变。M5与M3、M4一样，也工作于深度线性区，运算放大器将M5的漏极电压与

一个参考电压VREF进行比较，其输出控制着M5的栅极电压，这是一个负反馈回路，当环路增益足够大（运

算放大器具有足够的增益）时，节点电压VP ≈ VREF，|VDS5| ≈ VDD − VREF。M3、M4与M5完全相同，

尾电流源ISS和I1也完全相同，因此当M3（M4）上流过的电流ISS = I1时（即差分对中一个晶体管导通所

有的电流，另一个晶体管截止时），VX = VP（VY = VP），这说明振荡信号的幅度会保持VREF不变。由
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DDV

contV
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图图图 11-45 电压–电流变换电路
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outV

SSI
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图图图 11-46 改变负载电阻值来调节延迟单元的延迟时间

于Ron3,4ISS ≈ VDD − VREF，因此Ron3,4 ≈ (VDD − VREF)/ISS，所以当尾电流源发生变化时，振荡器的频率

变化为：

fosc ∝ 1
Ron3,4CL

∝ ISS

(VDD − VREF)CL
(11-58)

即振荡频率与尾电流源大小成线性正比关系。因此图11-47所示的方案实现了频率调谐的功能，同时振荡信
号幅度也不会随着振荡频率的变化而变化。

运算放大器的带宽应大于频率变化的带宽。在锁相环应用中，当环路锁定时，运算放大器的输入信号

是直流信号，以直流状态工作。当环路处于锁定过程中时，运算放大器的反馈输入将以相应于锁相环环路

带宽的频率变化，因此运算放大器的带宽必须大于锁相环的环路带宽。

3. 采用正反馈技术来调节延迟单元的延迟时间

一个交互式耦合对产生负阻−gm/2，它的阻值可以由偏置电流来控制。将该负阻与差分对的负载电
阻并联，只要负阻绝对值大于负载电阻值，那么差分对的负载仍是正阻抗，但该正阻抗可以通过调节

交互式耦合对的偏置电流来改变其阻值，从而实现改变延迟时间的目的。实现该思想的延迟单元电路如

图11-48所示。 差分对的负载由两部分组成，一部分是负载电阻（R1 = R2 = RP），另一部分是交互式

耦合对(M3、M4），组合负载阻抗值为RP‖(−1/gm3,4)。I1是交互式耦合对M3、M4的偏置电流，当I1变化
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图图图 11-47 复制偏置技术
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图图图 11-48 采用正反馈技术来调节延迟单元的延迟时间

时，M3、M4的小信号等效阻抗−2/gm3,4也会发生变化，差分对的等效负载阻抗也会发生变化，导致该延

迟单元的延迟时间发生变化。

但图11-48所示的电路存在一个问题，当I1变化时，M3、M4导通的电流会发生变化，导致流

过R1、R2上的最大电流也发生变化，因此在整个调谐范围内，振荡信号幅度不再是恒定的。为了纠

正这一问题，可以在改变I1的同时，让ISS同步反向变化，保证流过电阻R1、R2上的最大电流保持不变，

如图11-49 所示。 电流源ISS和I1由一个差分对（M5、M6）产生，控制电压作为差分对的输入电压，这

样ISS + I1 = IT是一个常数，当控制电压变化时，ISS和I1会同步反向变化，但这两个电流之和保持为一

个常数，因此振荡信号的幅度会保持RPIT不变。在图11-49所示的调谐方案中，控制电压可以以差分的形
式加到Vcont1和Vcont2输入端，差分控制线对共模噪声具有更高的抑制能力。但当该差分控制电压幅度很

大，使得M6导通所有的电流，I1 = IT时，M5 将处于截止状态，ISS = 0，因此差分对M1、M2中将没有

电流流过，该延迟单元的增益下降为0，导致振荡器停止振荡。为了避免这个问题，可以在M1、M2的共

源端增加一个固定幅度的尾电流源IH，这样即使ISS = 0，M1、M2中也有电流流过，保证延迟单元具有足

够的增益，避免振荡器停止振荡。采用该延迟单元的振荡器可以实现一倍到两倍的频率调谐范围，调谐
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图图图 11-49 具有常数振荡幅度的正反馈技术

增益与差分对M5、M6的跨导有关，如果跨导较小，灵敏度就较低，调谐增益也比较低；而调谐的线性度

与M5、M6的操作有关，如果M5、M6保持在饱和区，调谐线性度会较好，但如果允许M5、M6进入线性区

工作，则当它们工作于线性区时，该差分对的等效跨导就较小，降低了振荡器的调谐增益，因此在设计该

延迟单元时，为了保证在调谐频率范围内振荡器具有较高的调谐线性度，需要确保晶体管M5、M6不进入

线性区工作。

从图11-49中很容易看出，该延迟单元从电源到地的支路上串联了很多元器件，因此并不适合于低压应
用。当电源电压很低时，可以采用电流折叠技术，如图11-50所示。 差分对M5、M6采用电流折叠结构折叠
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DR
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DR
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−

in
V

3M 4M

outV

5M

6M

cont1V cont2V

SSI

图图图 11-50 采用电流折叠的正反馈技术

到另外一条支路上，控制电流通过电流镜结构来控制M1、M2的尾电流源以及互耦对M3、M4的偏置电流，

因此比较适合于低压应用。
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§11.5 环型振荡器

4. 采用差值技术来调节延迟单元的延迟时间

环型振荡器的另一种频率调谐技术是采用差值技术，如图11-51所示。 延迟单元由两个不同延迟时间

contV

Fast Path

Slow Path

inV
outV

图图图 11-51 采用差值技术来调节延迟单元的延迟时间

的路径构成，这两条延迟路径在输出相加，控制电压Vcont控制着它们对输出的相对贡献，如果Vcont使得快

速路径对输出的贡献相对更大，而慢速路径对输出的贡献相对更小，那么延迟时间就会减小；相反，如

果Vcont使得慢速路径对输出的贡献相对更大，而快速路径对输出的贡献相对更小，那么延迟时间就会增

加。这样Vcont就可以控制该延迟单元的延迟时间。

实现该思想的单端延迟单元如图11-52（a）所示。 快速路径和慢速路径都采用反相器结构，快速路径
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图图图 11-52 采用差值技术的单端延迟单元电路

上的反相器尺寸较大，延迟时间较小，而慢速路径上的反相器尺寸较小，延迟时间较大（见（b）），延迟
单元总延时控制和两条路径相加是通过电压控制开关来实现的（见（c））。当控制电压不同时，快速路径
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上的反相器和慢速路径上的反相器对延迟单元输出节点电容（主要是下级的输入电容）充放电电流的比例

就会变化，改变了延迟时间；（d）给出了控制电压实现反相的电路，如果控制电压本身就是差分的，那么
（d）所示的单端到差分转换是不需要的。

实现差值技术的一种差分延迟单元如图11-53所示。 快速路径是由差分对M1、M2构成的增益级，而慢
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图图图 11-53 采用差值技术的差分延迟单元电路

速路径是两个差分放大器构成的级联结构，因此具有更大的延迟时间。这两条路径的输出都是电流，因此

可以在输出直接实现相加功能，并采用同一个电阻R1、R2作负载。通过调节快速路径和慢速路径上的差

分对的偏置电流，就可以改变快速路径和慢速路径对输出节点充放电电流的相对比例，从而改变该延迟单

元的延迟时间。但振荡频率变化时，流过负载电阻上的电流也会发生变化，导致振荡信号幅度发生变化。

考虑到差分对M5、M6的偏置电流即使不发生变化，图11-53所示电路也能实现差值技术，这时慢速路径上
仅M3、M4的偏置电流发生变化。为了保持振荡信号幅度不变，可以采用上一小节所提到的电压控制差分

对作尾电流，如图11-54所示。 差分控制电压作差分对M7、M8的输入电压，控制着M1、M2和M3、M4的

尾电流源的电流分配，调节快速路径和慢速路径的相对贡献，起到调节延迟单元延迟时间的目的。为了适

应低压应用，电流镜M7、M8 也可以采用电流折叠技术。

5. 宽调谐范围延迟单元

以上所介绍的应用，调谐频率范围都不会超过三倍。但在某些应用中，需要的频率调谐范围可能超过

一个倍频程，这时可以综合采用以上提到的各种调谐技术，来实现宽调谐频率振荡器。图11-55就给出了一
个将差值技术和正反馈技术组合在一起实现调谐功能的延迟单元结构。

另一种具有宽频率调谐范围的延迟单元电路如图11-56所示。 它在二极管型负载的差分放大器基础上
增加了两个输入控制的PMOS管，使得输出信号可以达到VDD电压，即使当尾电流源电流发生很大变化，

振荡信号幅度也可以保持相对恒定。采用这种延迟单元的环型振荡器可以实现一个倍频程以上的频率调谐

范围。
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§11.5 环型振荡器
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图图图 11-54 采用差值技术的恒振荡幅度差分延迟单元电路
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图图图 11-55 组合频率调谐技术
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图图图 11-56 宽调谐频率的差分延迟单元电路
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§11.6 压控振荡器的相位域模型

§11.6 压控振荡器的相位域模型

任何一个信号的瞬时频率是它的相位对时间的微分，即：

ω =
dφ

dt
(11-59)

因此，信号的相位是瞬时频率的积分，即：

φ =
∫

ωdt + φ0 (11-60)

对于VCO来说，ωout = ω0 + KVCOVcont，因此VCO输出信号的相位为：

φ = ω0t + KVCO

∫
Vcontdt + φ0 (11-61)

其中，φ0是振荡信号的初始相位。

当VCO应用于锁相环中时，VCO作为一个输入信号为控制电压Vcont、输出信号为余量相位（excess
phase）φex = KVCO

∫
Vcontdt的模块。因此VCO的相位域模型是一个理想的积分器，它的传输函数为：

φex

Vcont
(s) =

KVCO

s
(11-62)

§11.7 相位噪声和抖动（Jitter）

相位噪声和抖动是用来衡量振荡器噪声性能的参数，相位噪声是在频率域来衡量振荡器的频谱纯度，

而抖动是在时间域来衡量振荡器振荡信号过零点的时间不确定性，它们是对同一种现象的不同表述，从原

理上来说，它们是等效的。当振荡器用作本地振荡信号时，一般用相位噪声来描述它的噪声性能，而当振

荡器用作时钟发生器时，一般用抖动来描述它的噪声性能。

本节先说明相位噪声和抖动的概念以及它们之间的等效关系，然后介绍到目前为止提出的几种常用相

位噪声模型，并对这几种相位噪声模型的优点和存在的问题进行简单的说明。

§11.7.1 相位噪声

一个理想振荡器的输出信号是一个频率为ω0的理想正弦型信号，可以用数学表达式表示为：

Vout(t) = A sin (ω0t + θ) (11-63)

其中，A是振荡信号的幅度，θ是一个参考相位，它们都是一个常数，它的输出频谱是一个在ω0的Dirac无
限冲击函数δ(ω − ω0)，如图11-57所示。

)( 0ωωδ −

ω

图图图 11-57 理想正弦型信号的频谱

但在实际的振荡器中，噪声会对振荡信号的相位和幅度造成扰动，这时的振荡信号则应表示为：

Vout(t) = A(1 + a(t)) sin (ω0t + θ(t)) (11-64)
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0ω 1Hz

ω∆

ω

图图图 11-58 非理想正弦型信号的频谱

振荡信号的幅度和相位是一个随时间变化的量，它的输出频谱不再是Dirac无限冲击函数，在靠近振荡频
率ω0处出现扩展的边带，如图11-58 所示。 由于稳定工作的振荡器都存在一个幅度稳定机制（通过有源器
件的非线性特性），幅度扰动会受到高度衰减，因此噪声对振荡器性能的影响主要表现在对相位的扰动

上。相位噪声就是用来衡量噪声对相位的扰动性能的，它定义为在偏离载波频率ω0一定频率∆ω处单位带宽

内的噪声功率与载波功率之比，其单位为dBc/Hz，即：

L{∆ω} = 10 log (
noise power in a 1Hz Band at ω0 + ∆ω

carrier power
) (11-65)

由噪声引起的扩展边带关于载波频率ω0是对称的，上式仅针对∆ω > 0进行定义，称为单边带相位噪
声。很明显，单边带相位噪声满足下列条件：

∫ ∞

0

L(∆ω)d∆ω =
1
2

(11-66)

那么正弦型信号的相位扰动是怎么转化为频率域上的相位噪声的呢？假设式11-64中的相位扰动信号是
一个正弦型信号，θ(t) = θm · sin (ωmt)，其中，θm ¿ 1，则振荡器的输出信号为：

Vout(t) ≈ Asin (ω0t) + A · θm

2
· [sin ((ω0 + ωm)t) + sin ((ω0 − ωm)t)] (11-67)

它的输出频谱中包含了一个调制指数为θm的窄带调频信号，在ω0处存在一个强信号成分，而在ω0 ± ωm处

存在两个小旁瓣。因此输出信号功率谱密度和相位噪声功率谱密度之间的关系为：

Sθ(ω) =
θ2
m

2
· δ(ω − ωm) (11-68)

SVout(ω) =
A2

2
· [δ(ω − ω0) +

1
2
Sθ(ω − ω0) +

1
2
Sθ(ω0 − ω) (11-69)

由于相位扰动可以分解为一系列正弦型信号之和，因此因噪声引起的相位扰动可以直接转化为载波频

率周围的两个噪声旁瓣，如图11-59所示。 在偏离载波频率ωm处的单边带相位噪声为：

L{ωm} = 10 log (
SVout(ω0 + ωm)

A2/2
) = 10 log (

Sθ(ωm)
2

) (11-70)

由于瞬时频率是相位的微分，因此振荡器的瞬时频率偏差∆f(t)的功率谱密度与相位噪声之间的关系
为：

S∆f (ω) = ω2 · Sθ(ω) = 2ω2 · 10L{ω}/10 (11-71)

相位噪声限制了通信系统的质量。在一个通信系统中，有用信号可能很微弱，而相邻信道内可能存在

很强的干扰信号。在接收路径上，射频信号与本地振荡信号在下变频器中进行混频，转变为中频信号。由
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图图图 11-59 相位扰动转化为输出频谱

于在下变频之前接收机对相邻信道干扰信号的抑制能力通常很弱（频率间隔太近），因此相邻信道的干扰

信号也会被转移到中频，而且能量要强于有用信号。如果本振信号是一个理想的正弦型信号，那么下变频

后的信号频域分布保持了原来的分布状态，只是进行了简单的频率搬移，如图11-60 所示，有用信号和相邻
信道干扰信号没有发生混叠，在中频部分采用中频滤波网络可以滤除干扰信号，得到干净的有用信号。 但

0fff ∆0 +0f

0fff ∆0 +0f

0 f∆

0 f∆

selection channel 

Signal RF LO Baseband

图图图 11-60 相位噪声对通信系统质量的影响

如果本地振荡信号受到噪声的干扰，那么本地振荡信号的噪声边带可以将相邻信道内的干扰信号转移到当

前所用信道上，使得有用信号和相邻信道内的干扰信号发生混叠，如图11-60所示。黑色部分代表了混叠进
有用信号带内的干扰信号。如果在偏离载波频率∆f处的相位噪声不是足够低，那么混叠进有用信号带内的

干扰信号会极大地降低信号的信噪比，导致通信系统的误码率上升。在发射路径上，功率放大器的输出频

谱应该满足通信系统标准规定的频谱掩模板要求，使得发射机不干扰其它的无线信号。但在上变频器中，

非理想的本振信号会引起发射机的频谱扩散，如图11-61所示。因此在发射机中给上变频器提供本地振荡信
号的振荡器的输出频谱最低也必须满足通信系统标准规定的频谱掩模板要求，这就对振荡器的相位噪声性

能作出了要求。通常，在同一种通信系统中，接收机对振荡器相位噪声的要求要比发射机对相位噪声的要

求来得苛刻。

IFf LOf RFf channelRF ff +

上变频

图图图 11-61 相位噪声造成发射机频谱扩散

从通信系统标准规定的相邻信道抑制率可以推导出对本地振荡信号的相位噪声要求。在保证系统通信

质量的情况下（误码率小于某一值，如1 × 10−3），输入到模数变换器（A/D）的信号的信噪比（SNR）
存在一个最小值SNRmin，则相邻信道的总载波功率必须满足：

PC ≤ −IR− SNRmin (11-72)

其中，IR是通信系统规定的相邻信道抑制率。
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假设信道带宽为B，则本地振荡信号在偏离载波频率B处的相位噪声必须满足：

L(B) ≤ PC − 10 log (B) (11-73)

如无线局域网标准IEEE802.11b规定：当采用数据传输率为11Mbps的CCK调制方式时，在保证接
收机的误帧率达到8 × 10−2的情况下，中心频率相差大于25MHz的两个信道，其信道抑制率最小应达
到35dB。信道抑制率的测试方法是：在相邻信道输入功率为−35dBm的阻塞信号，接收机应该在保证误帧
率小于8 × 10−2的情况下解调功率为−70dBm的信号。若假设输入到模数变换器（A/D）的信号的信噪比
（SNR）为10dB就能满足服务质量的要求，则相邻信道的总载波功率必须满足：

PC ≤ −35dBc− 10dB = −45dBc (11-74)

由于信道带宽为22MHz，则接收机对振荡器相位噪声的要求必须满足：

L(25MHz) ≤ PC − 10 log 25MHz = −118.4dBc/Hz (11-75)

即用于IEEE802.11b无线局域网接收机的本地振荡信号在偏离载波25MHz处的相位噪声必须低
于−118.4dBc/Hz。

§11.7.2 时钟抖动

时钟抖动是用在数字通信系统中的一个性能参量。一个理想数字时钟仅在时刻t = kTc或者时

刻t = (k + 1/2)Tc（取决于上升沿或者下降沿）发生状态转换，其中，Tc是时钟周期，k是整数，如图11-
62所示。 但当电路中出现噪声时，时钟发生状态转换的时刻会发生变化，同理想情况相比，发生状态转换

ideal

Jittery

Crossing Zero

[1]∆ CT [2]∆ CT [3]∆ CT

[1]T [2]T [3]T
t

图图图 11-62 理想时钟信号和非理想时钟信号

的时刻（过零点时刻或过时钟信号平均值时刻）可能提早或者延迟，如图11-62所示。这种现象称为时钟抖
动，它可引起数据流与时钟不同步，使得数字信号不是在优化时刻进行采样，提高了通信系统的误码率。

假设一个时钟信号可以表示为：

Vout(t) = A sin [ω0t + φ(t)] (11-76)

电路中的噪声引起振荡信号的相位随机变化，当相位随机变化时，振荡信号的过零时刻也会随机变化，引

起时钟抖动。因此相位噪声是在频率域对噪声引起的相位变化的一种描述，而时钟抖动是在时间域对噪声

引起的相位变化的一种描述，它们是等效的，只是表述方法不同。

存在抖动的时钟的平均周期为：

Average period = T =
1
N

N∑
n=1

T [n] (11-77)
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其中，T [n]是第n个周期的持续时间。如果引起时钟抖动的噪声是高斯分布的，平均值为0（如热噪声或
者1/f噪声），则存在抖动的时钟的平均周期与理想时钟的周期是一样的。

时钟抖动存在各种定义方式，周期性时钟抖动(Cycle, or period Jitter)定义为时钟的实际周期与理想
周期的差值，即：

∆T [n] = T [n]− T (11-78)

该定义会随着时钟周期的不同而发生变化，通常用它的均方值(RMS)来描述抖动性能：

∆Tc,RMS = lim
N→∞

√√√√ 1
N

N∑
n=1

(∆T [n])2 (11-79)

上式中的极限表明为了测量一个信号的抖动性能，必须在整个时钟持续时间内进行观察，这是非常耗费时

间的，通常只要所观察的周期数足够多就可以了。当观察的周期数越多，统计特性越准确，就越能反应时

钟的抖动性能。

周期性时钟抖动描述了时钟周期扰动的幅度，但没有描述扰动的动态特性。为了描述时钟从这个周期

到下个周期抖动的变化，可以引入周期到周期抖动（Cycle-to-Cycle Jitter），它定义为相邻两个周期抖动
的差值，即：

∆TCC[n + 1] = ∆TC[n + 1]−∆TC[n] (11-80)

用均方值(RMS)可以表示为：

∆TCC,RMS = lim
N→∞

√√√√ 1
N

N∑
n=1

(∆TCC[n])2 (11-81)

周期性抖动将时钟的周期与它的平均周期进行比较，而周期到周期抖动将时钟的当前周期与它的上一

个周期进行比较，因此周期到周期抖动描述了抖动的短时动态特性，而不是长时特性。

在某些系统中，描述时钟抖动的长时特性也是很重要的，这可以用绝对抖动（absolute jitter）来描
述，绝对抖动定义为：

∆Tabs[N] =
N∑

n=1

∆T [n] (11-82)

由于绝对抖动会随着观察时间的变化而改变，因此在通常的振荡器测试中，它不是一个很重要的观测参

数。它通常用在闭环系统中（如锁相环），闭环系统中的反馈机制会限制绝对抖动的幅度。

§11.7.3 相位噪声和时钟抖动的关系

如前所述，相位噪声和时钟抖动使用不同的语言来描述相位的随机扰动这一特性，相位噪声是从频域

上对它进行描述，而时钟抖动是从时域上对它进行描述，从原理上来说，它们是等效的，它们之间应该存

在数学公式将它们联系起来。如果引起相位噪声和时钟抖动的噪声是高斯分布的，平均值为0（如热噪声或
者1/f噪声），而且电路没有记忆性（振荡信号扰动仅与当前扰动有关而与以前时刻的扰动没有关系），则

可以证明，周期到周期抖动与相位噪声之间的关系为：

L{fm} = 10 log [
f3
0

f2
m

·∆T 2
CC,RMS] (11-83)

由于相位噪声从频率域对噪声扰动的影响进行分析，相对于时钟抖动来说，分析起来比较方便，因此

后面我们将主要针对相位噪声对振荡器的噪声扰动进行分析，如果需要知道时钟抖动性能，可以利用时钟

抖动和相位噪声之间的联系关系式进行转化。
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§11.7.4 相位噪声分析模型

振荡器在刚开始起振的时候，它的闭环增益幅度必须大于1，将振荡器内部的噪声或者外部干扰进行
放大，使得振荡幅度不断增加。当振荡幅度增加到一定程度时，有源器件的非线性会使得环路增益开始下

降，只有当闭环增益幅度下降到1，振荡信号幅度才能达到稳定。因此，为了保证振荡器能正常起振，并维
持稳定的振荡，所有的振荡器都是非线性系统。

而且，振荡器的振荡幅度一般都很高，会使得有源器件周期性的导通或者截止，这使得振荡器的开环

传输函数是一个时变函数。

所以振荡器是一个非线性时变系统，不能采用线性时不变（LTI）模型来分析它的相位噪声性能。
如，与线性电路不同，在振荡器中，低频噪声能上变频到载波附近，而且谐波附近的噪声也能混叠到载波

附近，因此对振荡器进行相位噪声分析是一个非常困难的任务。

由于器件是周期性的导通和截止，器件噪声以同样的调制方式对相位噪声产生影响，因此，振荡器噪

声不是一个稳态过程，其自相关函数是时间的周期性函数，它是一个周期性稳态过程。

到目前为止，人们提出了多种模型来分析振荡器的相位噪声。在本节，我们将分析一些常用的相位噪

声模型。

1. Leeson模型

如前所述，负阻型振荡器用一个负阻来补偿LC谐振回路的损失，在谐振时，负阻提供的能量等于谐

振回路损失的能量。我们使用图11-63 来分析振荡器的相位噪声性能。 为了分析简单，假设负阻是无噪

Noiseless Active CircuitRL CV

图图图 11-63 理想负阻振荡器

的，R是电路中唯一的噪声源，它产生的噪声是一个白色热噪声，可等效为一个噪声电流源，其功率谱密

度为：
i2n
∆f

=
4kT

R
(11-84)

LC谐振电路上的噪声电压成分为噪声电流源与噪声电流源所看到的有效阻抗的乘积。在振荡器稳定振荡

时，负阻提供的能量等于谐振回路损失的能量，因此负阻与R互相抵消，噪声电流源看到的有效阻抗为理

想无损LC网络的阻抗。

在稍微偏离振荡频率ω0处（偏移量为∆ω），LC回路的阻抗近似为：

Z(ω0 + ∆ω) ≈ −j · ω0L

2(∆ω/ω0)
(11-85)

考虑到并联LC谐振回路的品质因子为：

Q =
R

ω0L
(11-86)

因此

|Z(ω0 + ∆ω)| ≈ R · ω0

2Q∆ω
(11-87)

LC谐振电路上的噪声电压功率谱密度为噪声电流源的功率谱密度与LC回路阻抗平方的乘积，即：

v2
n

∆f
=

i2n
∆f

· |Z|2 = 4kTR(
ω0

2Q∆ω
)2 (11-88)
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由于LC谐振电路提供了滤波功能，输出噪声电压的功率谱密度与频率相关，它与载波频率ω的平方呈正

比，而与频率偏移量∆ω的平方呈反比，而且输出噪声电压的功率谱密度与LC谐振回路的品质因子平方呈

反比。

在这种理想模型中，电阻R的热噪声引起振荡信号的幅度和相位扰动，在没有幅度控制的情况下，根

据热动力学平分定律，噪声能量将平等地转化为幅度扰动和相位扰动。实际的振荡器都存在幅度控制措

施，因此输出噪声电压仅对相位扰动产生贡献，其值为式11-88的一半。

按照相位噪声的定义，这种理想振荡器的相位噪声为：

L{∆ω} = 10 log [
2kT

Psig
· ( ω0

2Q∆ω
)2] (11-89)

其中，Psig为振荡信号能量，它与振荡信号幅度Vosc之间的关系为Psig = 1
2V 2

osc/R。

从式11-89可以看出，提高振荡信号幅度可以提高振荡器的相位噪声性能。对于实际的振荡器来说，振
荡幅度与振荡器的偏置电流有关，并可以分为两个不同的工作区域：电流受限区和电压受限区，后面我们

还会对此进行讨论。为了最大化振荡器的相位噪声性能，同时避免浪费电流，一般将振荡器偏置于电流受

限区和电压受限区的分界点上。

从式11-89还可以看出，振荡器的相位噪声与LC谐振回路的品质因子平方呈反比，因此提高LC谐振回

路元件的质量是振荡器设计中一个很重要的任务。

式11-89表明振荡器的振荡频率与频率偏移量平方呈反比，但实际测量得到的相位噪声与频率偏移量之
间的关系曲线如图11-64所示。 它分为三个不同的区域：与偏移频率无关的区域称为平坦区；与偏移频率平

Noise Phase

2−
ω

3−
ω

31/
∆

f
ω Qω /20

)/10log(2Fk sigPT

ωlog∆

ModelLeeson 

图图图 11-64 实际测量得到的相位噪声曲线

方呈反比区称为(∆ω)−2区；与偏移频率立方呈反比区称为(∆ω)−3区。而且实际测量得到的相位噪声要高

于式11-89所预测的结果。这主要是由于我们所采用的模型太简单所造成的。实际上，电路中除了R会产生

噪声外，负阻电路也会引入噪声，使相位噪声变差，而且MOS器件会引入1/f噪声，1/f噪声经上变频后会

转移到载波频率附近，造成偏移频率量很小时的(∆ω)−3 区；为了避免负载效应（负载变化时，振荡频率发

生变化），振荡器一般都有一个输出缓冲电路，该缓冲电路会限制可以观测到的振荡器噪声基底，测试设

备本身也存在可测量噪声基底，当偏移频率较大，振荡器噪声谱低于输出缓冲电路或者测试设备的噪声基

底时，振荡器本身的噪声是测量不出来的，这就形成了平坦区。

考虑到以上因素后，Leeson提出了一种相位噪声模型，称为Leeson模型，它是岂今为止最有名的相位
噪声模型：

L{∆ω} = 10 log [
2FkT

Psig
[1 + (

ω0

2Q∆ω
)2](1 +

∆ω1/f3

∆ω
)] (11-90)

其中，F用来表示负阻电路在(∆ω)−2区对相位噪声的贡献，它是一个实验参数；[1 + ( ω0
2Q∆ω )2]中的1表示输

出缓冲电路或者测试设备本身所引入的噪声基底，而(1 +
∆ω1/f3

∆ω )描述了振荡器在(∆ω)−3区的相位噪声性

能，∆ω1/f3是(∆ω)−3 与(∆ω)−2区的分界点，Leeson 认为它等于振荡器中有源器件的1/f Corner频率。
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Leeson模型准确地预测了振荡器的相位噪声行为，而且数学表达式非常简单，因此得到了广泛应用。
但Leeson模型中包含有一个实验参数F，它需要进行实际测量后拟和得到，因此它不能预测振荡器的相位噪
声性能，这是Leeson模型最大的问题。按照Leeson模型，平坦区与(∆ω)−2区的分界点应等于ω0/2Q，但实

际上这并不总是成立的；Leeson模型的另一个问题是∆ω1/f3也不总等于有源器件的1/f Corner频率，人们
更多地将它作为一个实验参数来对待，更加消弱了Leeson的相位噪声预测功能。

针对Leeson 模型不能预测振荡器相位噪声性能的缺点，Bram De Muer对振荡器在(∆ω)−2区的相位噪

声提出了一个新的模型，它采用非线性小信号电路分析方法，所推导的结果可以表示为：

L{∆ω} = 10 log [
2kT

Psig
· (1 + γnGMR) · GMR

2
· ( ω0

2Q∆ω
)2] (11-91)

其中，γ是有源器件的沟道电流噪声因子，对于长沟道MOS管来说，它等于2/3；n是沟道热噪声的体跨导
调制因子（n ≈ 1.5），GM是负阻电路的跨导，GMR是振荡器的环路增益，为了保证振荡器起振，一般

要求GMR ≥ 2。同Leeson模型相比，F = 1 + γnGMR，而且增加了GMR项来表示初始环路增益大于1的影
响。该模型将Leeson模型中的实验参数F表示为了电路参数，从而可以使用该公式来预测振荡器的相位噪声
性能。

后来，Rael应用周期性稳态频域分析方法分析了LC差分负阻振荡器的相位噪声性能，在1/f2区的相位

噪声模型与Leeson模型一样，但F因子由下式决定：

F = 1 +
4γRI

πVO
+ γ

4
9
gmbiasR (11-92)

其中，γ是晶体管沟道电流噪声因子，对于长沟道器件约为2/3，对于短沟道器件，它的值可能增加
到2～3；VO是振荡电压幅度，I是振荡器核的偏置电流，gmbias是偏置晶体管的跨导。该式中的第一项表

示LC谐振回路噪声对相位噪声的贡献，第二项表示负阻互耦对噪声对相位噪声的贡献，第三项是偏置电流

源噪声对相位噪声的贡献。偏置电流源噪声对振荡器的相位噪声具有很大的影响，是限制振荡器相位噪声

性能的主要因素。Rael模型指出了振荡器各部分对相位噪声的影响，为研究减小相位噪声的措施指明了方
向，后面我们还会用该模型来分析提高负阻型LC 振荡器相位噪声性能的措施。

2. Razavi模型

Leeson模型是针对LC振荡器提出来的，对于环型振荡器并不适用。对于环型振荡器，Razavi提出了一
种新的模型，可以用来描述环型振荡器的相位噪声性能。这种模型的关键是定义环型振荡器的品质因子，

一旦定义了品质因子，那么就可以利用Leeson模型来求取环型振荡器的相位噪声。Razavi将振荡器的开环
品质因子定义为：

Q =
ω0

2

√
(
dA

dω
)2 + (

dΦ
dω

)2 (11-93)

其中，A为环路增益的幅度，Φ为环路增益的相位。上式测量电路参数变化对环路增益的幅度和相位的影响
程度，影响越大，则说明振荡判据越容易受到电路参数的影响，因此振荡器的品质因子很低。如果噪声引

起电路参数变化，环路增益的幅度和相位必然会发生变化，Barkhausen判据不再满足，迫使振荡频率发生
变化，但如果振荡器的品质因子很高，则电路中将出现很强的反馈，将环路增益的幅度和相位拉回到稳定

状态，使振荡频率受到噪声的影响减小。这与LC振荡器的品质因子定义在本质上是一样的。

定义了环型振荡器的品质因子并考虑到环型振荡器一般由多个延迟单元组成后，应用Leeson模型，可
以得到环型振荡器在(∆ω)−2区的相位噪声为：

L{∆ω} =
2NFkT

Psig
(

ω0

2Q∆ω
)2 (11-94)

其中，N是延迟单元级数的函数。如果假设振荡器是线性工作的，则对于三级环型振荡器，N = 3
√

3/4 ≈
1.3，对于四级环型振荡器，N =

√
2 ≈ 1.4。考虑到因子N，环型振荡器一般采用最少的级数（三级或者四

级）。
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Razavi模型假设了延迟单元是线性（或近似线性）工作的，但从该模型可以看出，为了优化相位噪
声，要求振荡信号摆幅很大，延迟单元中的晶体管将工作于开关状态，这是一种非线性工作状态，上述模

型并不能适用。考虑到此后，Liang Dai对该模型进行了修改，使它可以应用于振荡幅度很大引起电路非线
性工作的情况。下式表示了三级环型振荡器在(∆ω)−2区的相位噪声：

L{∆ω} =





16FkTRω2
0

9|dv/dt|2max
( ω0
∆ω )2 : Vpp ¿ 8VDD/3π

64FkTRVDDω3
0

27π|dv/dt|3max
( ω0
∆ω )2 : Vpp À 8VDD/3π

(11-95)

其中，Vpp是振荡信号摆幅，R是延迟单元负载阻抗。

3. Hajimiri模型

前面的推导都假设了电路是线性和时不变的，但实际上，振荡器并不能满足这些假设。下面我们来介

绍基于非线性时变电路分析方法的相位噪声模型。

一个振荡器可以被看成为n个输入（每一个输入和一个噪声源相联系）、两输出（余量相位信号φ(t)和
瞬时幅度信号A(t)）的系统，即输出可以表示为：

Vout(t) = A(t) · f [ω0t + φ] (11-96)

噪声输入存在两种形式：以电流源的形式与电路节点并联，或者以电压源的形式与电路支路串联。对

于每一个输入源和输出信号，振荡器系统都可以被看成为单输入、单输出系统，如图11-65 所示。 通过研

)(ti

τ0 t

)(ti

τ0 t

),( τφ th

),( τthA

)(ti

)(ti

)(tφ

)(tA

)(tφ

)(tA

τ0 t

τ0 t

图图图 11-65 相位和幅度脉冲响应模型

究这两个系统的脉冲激励函数，可以了解噪声对A(t)和φ(t)的时域和频域扰动情况。

图11-65 所示的两个系统是时变的，为了说明这一点，考虑图11-66所示的理想LC振荡器。 如果我们

)(ti

τ t

)(ti L C

outV V∆

t

outV

V∆

tτ τ

图图图 11-66 不同时刻注入电流脉冲对振荡波形的影响

如图所示注入一个电流脉冲i(t)，振荡器的幅度和相位将受到扰动，它们对注入电流脉冲的响应与注入时间
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有关。图11-66给出了在两个不同时刻注入电流脉冲对振荡器输出波形的影响。注入电流脉冲只会引起电容
上的瞬时电压变化，而不会影响流过电感的电流，电流脉冲所引起的瞬时电压变化为：

∆V =
∆q

Ctot
(11-97)

其中，∆q是电流脉冲注入电路的总电荷，而Ctot是注入节点的总电容。

从图11-66可以看出，注入脉冲对A(t)和φ(t)的影响是时变的。如果电流脉冲是在电容上的电压达到峰
值时注入，则电流脉冲仅改变信号的幅度，但信号的过零点并不发生变化，即注入脉冲不会引入额外的相

移；但如果电流脉冲是在电容上的电压经过零点时刻注入，则电流脉冲对余量相移φ(t) 的影响达到最大，
而对A(t)的影响为0，在其它的时刻，电流脉冲会对A(t)和φ(t)同时发生影响。对于实际的振荡器来说，电
路中存在非线性限幅机制，这种机制可以保证振荡幅度受到扰动后经过一定时间会回到稳定状态，即从最

终来看，噪声对振荡幅度是没有影响的，但对于余量相移来说，任何注入信号对它的扰动都会长久的保持

下去，注入脉冲引起余量相移发生阶跃变化，如图11-65所示。下面我们仅关心噪声对余量相移的影响。

以上论述说明了注入脉冲对余量相移的影响是时变的，进一步，我们还可以假设注入脉冲对余量相移

的影响是线性的。这是一个合理的假设，因为当注入电荷量增加一倍时，它对余量相移的扰动也会增加一

倍。因此，虽然振荡器电路本身是非线性的，但注入脉冲对余量相移的影响是线性而且时变的，它的脉冲

响应是一个与注入时刻有关的阶跃函数，阶跃函数的幅度正比于注入的电荷量，即它的单位脉冲相移函数

为：

hφ(t, τ) =
Γ(ω0τ)
qmax

u(t− τ) (11-98)

其中，qmax是注入节点电容上的最大电荷摆幅，u(t)是阶跃函数，而Γ(x)被称之为脉冲敏感性函数
（Impulse Sensitivity Function, ISF），它是一个与频率和幅度无关的周期性函数，周期为2π，它包含

有在相位ω0t注入的脉冲对振荡器的扰动灵敏度信息。图11-67给出了LC振荡器和环型振荡器的ISF。

LC

)(out tV )(out tV

t t

t t

)( tωΓ )( tωΓ

（a） （b）

图图图 11-67 LC振荡器和环型振荡器的ISF

对LC振荡器来说，在振荡信号过零点时，ISF达到最大，而在振荡信号达到峰值时，ISF为0，这同图11-
66所示的情形是一致的。对于环型振荡器来说，仅在振荡信号的上升沿或者下降沿，ISF才不等于0，而在
振荡信号不随时间变化区域（相当于峰值区域），ISF等于0。因此注入脉冲对振荡器的影响主要发生在振
荡信号变化最剧烈区域。

ISF与振荡信号波形有关，通常需要通过电路仿真来确定，但对于简单的振荡信号波形，可以通过分
析的方法来得到。如对于正弦振荡波形来说，它的ISF是一个余弦型函数。

知道了ISF后，利用叠加积分方法，任何噪声信号对余量相移的影响可以表示为：

φ(t) =
∫ ∞

−∞
hφ(t, τ)i(τ)dτ =

1
qmax

∫ t

−∞
Γ(ω0τ)i(τ)dτ (11-99)
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其中，i(t)代表注入电路各节点的输入噪声电流。

由于ISF是周期性的，它可以展开为傅立叶级数：

Γ(ω0τ) =
c0

2
+

∞∑
n=1

cn cos (nω0τ + θn) (11-100)

其中，cn是傅立叶系数，它是一个实数，θn是n阶谐波的相位。由于各噪声成分之间是不相关的，因此各噪
声成分对余量相移的影响也是不相关的，在下面的分析中，我们将忽略θn。

将式11-100代入式11-99中，可以得到：

φ(t) =
1

qmax
[
c0

2

∫ t

−∞
i(τ)dτ +

∞∑
n=1

cn

∫ t

−∞
i(τ) cos (nω0τ)dτ ] (11-101)

因此，只要知道了ISF的傅立叶系数，任何注入振荡器的输入噪声电流i(t)对余量相移φ(t)的影响都可
以用上式来计算。上式表明，注入电流对余量相移的影响可能发生频率转换操作，这是由于注入电流对余

量相移的影响是时变的。为了显示地说明这一点，我们给振荡器注入一个正弦型电流成分，它的频率靠近

振荡频率的整数倍，即

i(t) = Im cos [(mω0 + ∆ω)t] (11-102)

其中，∆ω ¿ ω0。将上式代入式11-101，并注意到积分相当于求平均操作，因此除了n = m级数项外，其
它级数项的积分近似为0，即：

φ(t) ≈ Imcm sin (∆ωt)
2qmax∆ω

(11-103)

因此，尽管注入电流的频率靠近振荡频率ω0的整数倍处，φ(t)的频谱在±∆ω包含有两个相等的边带，即注

入脉冲对余量相移的影响发生了频率转换。这是Hajimiri模型提供的很重要视角。

到此为止，我们可以利用式11-101来计算注入电流i(t)所引入的额外余量相移。计算振荡器输出电压的
功率谱密度Sv(ω)要求知道余量相移变化对输出电压的影响。如图11-68所示，元器件噪声对输出电压的影
响可以被看作两个系统的级联。 第一个系统是上面介绍的电流–相位转换的线性时变系统，第二个系统是

)(ti ),( τφ th
)(tφ

)]([ 0 ttf φω + )(tV

LTV System Nonlinear System

图图图 11-68 噪声对输出电压频谱的影响可以看作两个系统的级联

相位调制非线性系统，它将相位转换为电压。为了获得基频附近的边带功率谱密度，振荡器输出的基频谐

波波形cos [ω0t + φ(t)]可以用作第二个系统的传输函数，它是一个非线性函数，φ(t)是它的输入。

将式11-103代入cos [ω0t + φ(t)]，并假设扰动幅度很小，得到的输出电压中在ω0 ±∆ω频率处包含有两

个相等的边带，其边带功率与载波功率之比为：

PSBC(∆ω) ≈ 10 · log (
Imcm

4qmax∆ω
)2 (11-104)

边带功率与扰动幅度之间是线性的（功率是平方量，因此与扰动幅度的平方呈正比），这种关系对绝大多

数的实际振荡器都是实用的。这种频率转换关系是不能用线性时不变分析方法来解释的，因为线性时不变

电路不能产生新的频率。

以上结果可以推广到更通用的情况，其中，白色热噪声i2n/∆f所引起的边带噪声功率与载波功率之比

为：

PSBC(∆ω) ≈ 10 · log [
i2n
∆f

∑∞
m=0 c2

m

4q2
max∆ω2

] (11-105)
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第十一章 射频振荡器

图图图 11-69 电路噪声转换为相位噪声的过程

式11-104和式11-105表明，位于振荡频率整倍数附近的噪声成分会经过上变频或者下变频过程转移到载波
频率附近，如图11-69所示。 靠近直流的噪声成分会上变频，其权重为c0，所以器件的1/f噪声会最终转化

为靠近载波的1/f3噪声；载波频率附近的噪声不发生频率转换，其权重为c1；更高整数倍载波频率附近的

噪声会下变频，转化为靠近载波的1/f2噪声。而平坦区是由于输出缓冲器或者测试设备引入的，与振荡器

本身并没有关系。

从图11-69可以看出，最小化各个系数cn（最小化ISF）就可以最小化相位噪声。为了量化地说明这一
点，应用Parseval定理：

∞∑
n=0

c2
m =

1
π

∫ 2π

0

|Γ(x)|2dx = 2Γ2
rms (11-106)

因此在1/f2区的相位噪声为：

L{∆ω} = 10 · log [
i2n
∆f Γ2

rms

2q2
max∆ω2

] (11-107)

其中，Γrms是ISF的均方值，因此在其它参数不变时，减小Γrms可以减小所有频率处的相位噪声。式11-
107是振荡器在1/f2区的相位噪声方程，是Hajimiri模型的一个关键结果。

对于1/f噪声来说，噪声电流可以表示为：

i2n,1/f = i2n ·
ω1/f

∆ω
(11-108)

其中，ω1/f是器件的1/fcorner频率。代入式15-26，并考虑到仅直流项会产生贡献，可以得到：

L{∆ω} = 10 · log [
i2n
∆f c2

0

8q2
max∆ω2

· ω1/f

∆ω
] (11-109)

它与偏移频率的立方呈正比，呈现1/f3特性。

令式11-107和式11-109相等，可以求得振荡器的1/f3Corner频率为：

∆ω1/f3 = ω1/f ·
c2
0

4Γ2
rms

= ω1/f · (
Γdc

Γrms
)2 (11-110)

该频率与器件的1/fcorner频率并不一定对应，它通常小于器件的1/fcorner频率。Γdc是ISF的直流值，
而ISF又是振荡波形的函数，因此在振荡器设计中，可以通过控制振荡波形来减小1/f噪声的影响。如果振
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荡波形在上升阶段和下降阶段是完全对称的，ISF的直流值可以做到近似为0，这样可以消除器件1/f噪声

的影响。因此，在振荡器设计中，保持振荡波形上升阶段和下降阶段的对称性可以减小1/f3区的相位噪

声。

对于振荡器的相位噪声分析来说，除了周期性时变特性使得分析变复杂之外，另一个更复杂的因素是

振荡器电路中某些随机噪声源的统计特性的周期性时变特性，这些噪声源称之为周期性稳态噪声源。例

如，MOS器件的沟道噪声就是周期性稳态的，因为该噪声功率是周期性变化的晶体管偏置电流的函数。而
那些统计特性不随时间变化的噪声源则称之为稳态噪声源，如电阻的热噪声。

一个白色周期性稳态噪声源可以分解为一个白色稳态噪声源和周期性函数的乘积：

in(t) = in0(t) · α(ω0t) (11-111)

其中，in0是稳态白噪声，其值等于周期性稳态噪声源的峰值。而噪声调制函数（Noise Modulation
Function，NMF）α(x)是周期性无量纲函数，它的峰值为1，如图11-70所示。

NMF

in0(t)

in(t)

图图图 11-70 白色周期性稳态噪声源可以分解为一个白色稳态噪声源和周期性函数的乘积

将式11-111代入式11-99，并定义有效ISF为：

Γeff(x) = Γ(x)α(x) (11-112)

那么周期性稳态噪声源对相位噪声的贡献可以用一个稳态噪声源来代替，以上所有的推导过程都可以直接

适用，只要将Γ(x)换为Γeff(x)。

图11-71给出了一个Colpitts振荡器在一个周期内的Γ(x)、α(x)和Γeff(x)。 Γ(x)近似于正弦波形，这同
前面讨论的理想LC振荡器的ISF是一致的。NMF在一个周期的大部分时间内都接近于0，这同Colpitts振
荡器中的晶体管工作于C类是一致的，晶体管仅在一个很窄的时间窗口内补偿LC谐振回路的能量损

失。α(x)和Γ(x)的乘积Γeff(x)的均方值要远小于Γ(x)的均方值，因此对这类LC振荡器来说，周期性稳态的

影响是很重要的。

但这种情形对于环型振荡器则是完全不同的，图11-72给出了一个环型振荡器在一个周期内
的Γ(x)、α(x)和Γeff(x)。 从图中可以看出，当Γ(x)达到最大时，噪声功率也达到最大值（主要原因在
于环型振荡器中器件电流在发生状态转换时达到最大值，注入能量的时刻是在振荡信号过零时刻而不是振

荡信号达到最大值时刻），这导致Γeff(x)同Γ(x)是近似相同的，表明噪声的周期性稳态特性对环型振荡器
的相位噪声影响并不重要。这是环型振荡器的相位噪声性能不如Colpitts LC振荡器的一个原因。另一个原

因是环型振荡器在一个周期内消耗了所有存储的能量。
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图图图 11-71 Colpitts振荡器中周期性稳态噪声的影响

Γ

α

effΓ

)()()(eff xxx α⋅Γ=Γ

(radians)   x

图图图 11-72 环型振荡器中周期性稳态噪声的影响

目前为止的分析方法给出了如何计算单个噪声源对相位噪声的贡献，这个方法也可以扩展到多个噪声

源和多个节点的情况，只要图11-68所示的第一个系统是线性的，那么每一个噪声源对相位噪声的贡献可以
采用叠加定理进行叠加。实际应用此方法时，需要注意每一个噪声源之间可能存在的相关性。因此可以将

振荡器中的每一个电容都认为有一个噪声电流源并联，而每一个电感都认为有一个噪声电压源串联，并采

用以下方法来计算振荡器输出的相位噪声：（1）发现和每一个电容并联的等效噪声电流源以及与每一个电
感串联的等效噪声电压源，并划分噪声中的相关和不相关部分；（2）发现从每一个噪声源到输出相位余量
的传输函数：（a）发现每一个噪声源的ISF函数；（b）发现ISF的Γrms和c0；（3）用Γrms和c0以及输入噪

声源的功率谱密度来计算每一个噪声源引起的相位噪声功率；（4）将不相关性噪声源所引起的输出相位噪
声功率直接相加，而将相关性噪声源所引起的输出相位噪声功率取均方根来求振荡器的总相位噪声。

Hajimiri模型提供了一个比较准确分析相位噪声的方法，但这种方法在实际应用中存在一些问题。第
一个问题是ISF函数的求取。ISF函数是通过在某一个节点注入一个电流脉冲，并观察它对输出相位余量的
传输函数来求取的。但在实际模拟中，δ函数是无法做到的，只能用具有有限幅度和一定持续时间的窄脉

冲来代替，既然注入电流太大会影响电路的正常工作状态，注入的电流幅度必须很小，导致电流–时间积
（即注入电荷量）也很小，所引起的相移也是很小的，难以准确观察或者引入数值计算错误，这降低了ISF
函数的准确度。该模型的第二个问题是过长的模拟时间。在注入电流脉冲后，仿真时间步长必须很短以保

证仿真的准确性，同时为了使得电路恢复到稳定状态，仿真时间也需要很长，因此求一个节点在某一个时

间点的ISF值就需要进行长时间的瞬态分析，为了计算一个周期内的ISF，必须取足够多的时间点来进行分
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析，而为了衡量整个电路，电路中的每一个节点都必须进行分析，这导致仿真时间非常长。当振荡器电路

的复杂性增加时，计算ISF函数所用的计算开销是无法承受的。这些问题限制了这个相位噪声模型的实际应
用能力。

总之，Hajimiri模型提供了一个准确分析相位噪声的方法，但它在实际应用中会受到一定的限制。

§11.8 相位噪声性能分析

从线性时不变模型和Hajimiri模型可以看出，在其它参数不变的前提下，提高振荡信号幅度和谐振回
路品质因子可以提高振荡器的相位噪声。而且，从Hajimiri模型可以看出，ISF在一个振荡周期中存在敏感
时刻和不敏感时刻，因此补偿振荡器能量损失的最好办法是在ISF达到最小值时一次注入补充能量，这种注
入能量的办法可以提高相位噪声性能。另外，考虑到1/f噪声上变频对相位噪声的影响取决于Γ(x)的直流
值Γdc，因此保持振荡波形的对称性是非常重要的。本节我们将针对环型振荡器和负阻LC压控振荡器的相

位噪声性能进行分析，并指出提高相位噪声性能的措施。

§11.8.1 环型振荡器

如前所述，与LC振荡器相比，环型振荡器的相位噪声性能较差，并不适宜于高性能要求的无线通信应

用。但由于环型振荡器与标准CMOS工艺兼容，而且调谐范围宽，占用芯片面积小，因此对它的研究一直
没有中断。研究中发现，通过采用一定的技术手段，环型振荡器的相位噪声性能可以得到很大的改善，甚

至达到与LC振荡器相似的相位噪声性能，因此可以应用于中低性能的通信系统中。

提高环型振荡器相位噪声性能的最明显的措施是提高振荡信号幅度，因此，在环型振荡器的各种延迟

单元电路中，那些能够提供全摆幅振荡信号的电路将具有最优的相位噪声性能，这是在选择环型振荡器的

延迟单元电路时必须考虑的一个重要因素。

为了说明提高环型振荡器相位噪声性能的另一个措施，需要研究环型振荡器的ISF函数。图11-73给出
了环型振荡器的常见波形。 它的ISF函数可以用两个三角形来近似，其中，frise和ffall是振荡信号上升沿和

)(xf

1

)(xΓ

rise1 f

'
risef

fall1 f

'
fallf−

2π

2π

rise1 f

rise2 f
fall1 f

fall2 f

图图图 11-73 环型振荡器的近似ISF

下降沿的最大斜率，则ISF的均方值为：

Γ2
rms =

1
3π

(
1

frise
)3(1 + A3) (11-113)

其中，A = frise/ffall。从上式可以看出，提高环型振荡器在上升沿和下降沿的转换速率，可以提高它的相

位噪声性能。一般说来，这是通过增加功耗来实现的，当功耗增加时，环型振荡器中对节点寄生电容充放

电的电流也会增加，转换速率也可以得到提高，从而提高了相位噪声性能，因此环型振荡器的相位噪声性

能和功耗之间是互相折衷的。
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图图图 11-74 通过在延迟单元中引入锁存器来提高状态转换速率

改善转换速率的另一种办法是采用新的延迟单元结构，尽可能提高振荡信号在边沿的转换速率，实

现这一思路的一种延迟单元电路如图11-74（b）和（c）所示。 它是一种互补输入、互补输出、差分调
谐的结构，X1到X4都是CMOS反相器，差分控制电压V +

c 和V −
c 控制流过晶体管M1和M2的电流，改变电路

的延迟时间，从而起到频率调谐的作用。X1、X2 是常见的延迟单元结构，在信号路径上引入一定的延

迟。X3、X4组成一个锁存器，在发生状态转换时，在输出节点V +
out和V −

out之间形成一个正反馈，加快状态

转换的速率，这两个反相器的驱动强度设计为略高于X1、X2，因此状态转换的速率首先决定于X3、X4，

而与振荡频率关系不大。在图中，频率调谐器件M1、M2不对X3、X4进行控制，位于正反馈环路之外，它

仅调节延迟单元的延迟时间而不改变状态转换速率，状态转换速率主要决定于工艺所提供的晶体管特征频

率，当晶体管的特征尺寸缩小，特征频率提高时，环型振荡器的转换速率可以得到进一步提高，相位噪

声性能也可以得到更大的改善。这种技术通过采用锁存器来提高振荡信号在边沿的转换速率，从而提高

了振荡器的相位噪声性能。由于锁存器会引入额外的延迟时间，因此两级延迟单元就可以维持稳定振荡

（如图11-74（a）），减小延迟单元级数也可以提高相位噪声性能。采用这种技术实现的一个环型振荡器
在1MHz偏移频率处达到了−117dBc/Hz的相位噪声性能，载波频率为973MHz，这与LC振荡器的相位噪声

性能是可比的，它采用0.35µm CMOS工艺和3.3V电源，消耗的电流为24mA。

在环型振荡器中，衬底耦合噪声和电源电压噪声（来自于同一芯片上的其它电路）会干扰环型振荡器

的工作，恶化其相位噪声性能。这些噪声会通过多个节点注入环型振荡器中，注入噪声之间存在一定的相

关性，可以利用这些相关性来减弱它们的影响。为了说明这一点，我们来看图11-75，它是一个5级环型振
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荡器，在每一级的输入都注入一个相同大小的噪声电流源。 如果所有的延迟单元都是相同的，那么不同节

1 2 3 4 5

)(ti )(ti )(ti )(ti )(ti

图图图 11-75 五级环型振荡器（在每一级的输入都注入一个相同大小的噪声电流源）

点的ISF函数是相似的，仅在相位上相差2π/N的整数倍（N为延迟单元级数），如图11-76 所示。

5
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图图图 11-76 每一个噪声源贡献的相位子表示

这些噪声源所引入的额外余量相移为：

φ(t) =
1

qmax

∫ t

−∞
i(τ)[

N−1∑
n=0

Γ(ω0τ +
2πn
N

)]dτ (11-114)

将小括号中的项展开为傅立叶级数，并注意到积分相当于求平均操作，因此除DC项和Nω0的整数倍项外，

其它项的贡献都可以忽略，即：

φ(t) =
N

qmax

∞∑
n=0

c(nN)

∫ t

−∞
i(τ) cos (nNω0τ)dτ (11-115)

因此，如果在各延迟单元相同节点引入的噪声源是全相关的，仅在Nω0整数倍频率处附近的噪声才会影响

振荡信号的相位，这大大减小了它们对振荡器相位噪声的贡献。因此，使注入到延迟单元相同节点的衬底

耦合噪声和电源电压噪声尽可能一样是优化噪声性能的一种办法，在电路设计和版图设计阶段，要尽可能

使得各延迟单元和各延迟单元内每一个节点的噪声源都彼此相同。例如，在版图设计中，各延迟单元的版
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图应是完全一样的，方向也应完全一样，并彼此靠近，互联线和电源线连接也应保持相同。各延迟单元的

负载也应是完全一样的，在某些情况下可以利用“哑缓冲器”来实现负载的一致性。另外，注意到N越大
时，起作用的傅立叶系数cn越小，因此在保证振荡频率的情况下增加延迟单元的级数也可以减弱衬底耦合

和电源电压噪声的干扰。

对于衬底耦合和电源电压噪声的低频部分以及延迟单元晶体管本身所引入的1/f噪声，要通过保持振

荡波形的对称性（上升沿和下降沿相同）以减小Γdc来减弱这些噪声的影响（见图11-73，如果上升沿和下
降沿完全相同，则Γdc等于0，可以完全消除低频噪声对振荡器相位噪声的影响）。

利用Hajimiri模型和图11-73所表示的近似ISF函数，可以推导出差分和单端环型振荡器的相位噪声。
结果表明，在一定的功耗限制和给定的振荡频率下，单端环型振荡器的相位噪声与延迟单元的级数没有关

系，而差分环型振荡器的相位噪声却随着级数的增加而增加。这主要是由于在差分结构的环型振荡器中，

电源提供的直流电流是一个固定的值（功耗受限），当级数越多时，每一级所吸收的直流电流越小，转换

速率也就会下降，因此它的相位噪声会随着级数的增加而增加；但在单端结构的环型振荡器中，转换速率

并不会受到级数的影响，因此相位噪声相对独立于所用延迟单元级数。由于这种原因，差分结构的环型振

荡器相位噪声性能一般比单端结构环型振荡器要差，但差分结构对衬底耦合噪声和电源电压噪声具有很大

的抑制作用，并可减弱对其它电路的干扰，这是它的优点。在应用中选择差分结构还是单端结构，需要根

据系统要求进行仔细考虑和衡量。

环型振荡器所用延迟单元的级数也是一个需要仔细考虑的设计参数。对于单端结构的环型振荡器来

说，在1/f2区，相位噪声近似与级数没有关系。如果振荡波形的对称性不好或者1/f噪声较大，那么在满足

振荡频率要求的情况下采用最大的级数可以减弱1/f噪声的影响。这主要是由于在振荡频率一定时，级数越

多，振荡波形的边沿转换速率也会越快，更快的边沿转换速率可以降低1/f噪声的上变频，从而减弱它们的

影响。但对于差分结构的环型振荡器来说，由于在1/f2区，相位噪声会随着级数的增加而增加，因此在振

荡波形近似对称或者1/f噪声影响不太大时，应选用最小的延迟单元级数。

§11.8.2 LC差分负阻振荡器

LC差分负阻振荡器具有提供差分输出、功耗准确控制并且容易起振等优点，是射频电路中最常用的

振荡器拓扑结构。它存在各种形式，按偏置类型可分为电压偏置或者电流偏置。电压偏置型没有电流源

来控制负阻互耦对的偏置电流，使得振荡器消耗的电流与电源电压有关；而电流偏置型则利用偏置电流

源来给负阻互耦对提供偏置电流，使得振荡器消耗的电流可以准确控制。正由于这种原因，实际的差分

负阻振荡器都是电流偏置型负阻振荡器。电流偏置型负阻振荡器又可以分为顶部偏置（top-biased）、尾
部偏置（tail-biased）和互补差分三种结构。顶部偏置振荡器采用偏置电流源，偏置电流从LC谐振回路的

共模点注入，互耦对是单一类型的器件；而尾部偏置振荡器采用偏置电流沉，偏置电流从负阻互耦对的

共源连接点注入；而互补差分振荡器同时采用了NMOS互耦对和PMOS互耦对来形成负阻，偏置电流可以
从PMOS互耦对的共源点或者NMOS互耦对的共源点注入。图11-77给出了一种尾部偏置的负阻LC振荡器

电路图。 对LC振荡器核（LC回路和负阻）来说，顶部偏置和尾部偏置好像是一样的，但考虑到接地寄生

电容和振荡器中的电流流动，这两种结构存在一定的差别，在设计中会导致不同的设计折衷考虑。

1. 振荡幅度分析

在图11-77中，M1、M2组成负阻互耦对，补偿LC谐振回路的能量损失。为了保证起振，它们所形成

的负阻要大于LC谐振回路的并联阻抗（一般取为三倍），在振荡器起振时，正反馈环路增益大于1，使得
内部电路的噪声可以被放大，振荡幅度逐渐增加，当振荡幅度增加到一定程度时，电路本身的非线性会限

制振荡幅度的进一步增加。当差分对M1、M2偏置在较低的电流下时，该非线性来自于偏置电流耗尽的限

制，振荡幅度受限于差分对的线性范围
√

2Vov（Vov = Vgs − Vt是M1、M2的过驱动电压）。当振荡幅度大

于差分对的线性范围
√

2Vov时，M1、M2工作于开关模式，尾部电流源提供的电流I在M1、M2之间来回切

换，导致流过LC谐振回路的电流是一个正幅度为I、负幅度为−I的方波信号。该方波信号经LC谐振回路

滤除高阶谐波，产生一个近似理想的正弦电压波形，其幅度为：

VO =
4IR

π
(11-116)
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VC

图图图 11-77 尾部偏置电流型LC振荡器的电路图

但在高频下，由于晶体管存在导通时间延迟，因此流过LC谐振回路的电流更近似于一个正弦型波形，在这

种情况下，振荡信号幅度为：

VO = ISSRP =
ISSωL

Q
(11-117)

因此振荡幅度正比于偏置电流，该区域称为电流受限区域（Current-Limited regime）。当尾电流源电流
增加时，振荡幅度也会增加，当单端振荡幅度逐渐增加到接近VDD，负峰值会临时迫使尾电流晶体管进入

线性区。这是一个自限制过程。提高尾电流晶体管的栅极电压会迫使该晶体管在一个振荡周期的更大部

分时间内工作于线性区，不会导致振荡幅度的明显增加，这个区域称为电压受限区域（Voltage-Limited
Regime）。进一步增加尾电流源的栅电压会使得尾电流源晶体管在线性区工作的时间进一步增加，振荡幅
度增加的速率会进一步减小，互耦对的共源点会慢慢的接近地电平。在极限情况下，如果尾电流源晶体管

能承受无限高的电压，互耦对的共模点将为地电平，这个振荡器同电压偏置型负阻振荡器是一样的。以上

的描述表明，流过振荡器核的电流存在一个最大允许值，通过将尾电流源晶体管推入线性区，它能阻止电

流的进一步增加。流过振荡器核的最大允许电流同电压偏置型振荡器是一样的，既然电压偏置型振荡器的

单端振荡幅度最大为VDD，因此流过振荡器核的最大电流为：

Imax =
VDD

R
(11-118)

图11-78给出了电流偏置型负阻振荡器的差分振荡幅度与偏置电流之间的关系。 当电流较小时，振荡
幅度受限于差分对的线性范围，是一个常数值；电流增加到一定程度后，振荡幅度与偏置电流呈正比增

加，一直增加到尾电流源晶体管开始进入线性区，此后，振荡幅度随电流增加的速率开始下降，但还是会

逐渐增加，一直增加到2VDD，流过振荡器核的电流达到最大值，振荡幅度也达到最大值。
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图图图 11-78 电流偏置型负阻振荡器的差分振荡幅度与偏置电流之间的关系

2. 相位噪声考虑

LC振荡器的核心是LC谐振回路，其中的电感质量是限制振荡器性能的主要因素。电感可以采用片外

电感、Bondwire电感、片上集成电感或者它们的组合，前两种电感品质因子高，可以得到很高性能的振荡
器，但它们都存在很大的寄生效应，Bondwire电感还不容易准确控制，而且它们还不能实现全集成的振荡
器。在全集成的振荡器中，只能使用低品质因子的片上电感。后面我们主要讨论全集成的振荡器。

在全集成振荡器中，片上电感的品质因子远低于片上电容或者容抗管的品质因子，因此片上电感是限

制LC谐振回路及振荡器性能的主要因素。但电感通常是难以设计和优化的，设计者手中通常会有一个电感

模型库（厂家提供或者设计者自建），这种模型库仅能提供有限种的电感值。设计者的任务是从该模型库

中选择最合适的电感。本节我们将说明进行这一选择的原理。

依据Real模型，并考虑到Q = R/ωL、ω0 = 1/
√

LC、VO = 4IR/π，我们能得到LC负阻振荡器的相位

噪声为：

L{∆ω} = 10 · log
FkT

(4I/π)2
· 1
LQ3

· ω0

∆ω2
(11-119)

从上式可以看出，在从有限的电感模型库中选择电感时，挑选LQ3最大的电感可以使得振荡器在功耗一定

（I一定）时相位噪声性能达到最低，而具有最高品质因子但电感量较小的电感并不一定是最优的。

对于电流偏置性LC负阻振荡器来说，上式中的F因子以Rael模型可以表示为：

F = 1 +
4γRI

πVO
+ γ

4
9
gmbiasR (11-120)

它们分别表示了LC谐振回路噪声、负阻互耦对噪声和电流源噪声对相位噪声的贡献。如果电流源噪声的贡

献可以消除（后面我们会介绍消除它们影响的技术），并考虑到VO = 4IR/π，则

F = 1 + γ (11-121)

这是这种类型振荡器在谐振回路一定时所能得到的最好性能。需要注意的是，该式表明相位噪声与互耦对

的晶体管尺寸无关。因此在这种振荡器中，只要保证振荡器能正常起振，互耦对的晶体管尺寸是可以任意

选择的，但仿真表明沟道长度选用工艺允许的最小特征尺寸有助于减小相位噪声，而且这样也可以减小引

入的寄生电容。但在某些情况下，如果互耦对晶体管引入的1/f噪声很高，可以适当增加晶体管的沟道长度

（及面积），设计时应根据仿真结果来优化。
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3. 电流源的作用

在电流偏置型振荡器中，电流源的存在对振荡器的相位噪声有很大的影响，为了说明这一点，我们来

考虑电压偏置型振荡器和电流偏置型振荡器中互耦对晶体管在一个振荡周期内的工作状态。

图11-79（a）给出了一个电压偏置型LC振荡器，电流源被一个短路到地的支路所取代，但它仍然能

维持稳定的振荡状态。 在这种振荡器中，两个晶体管的Vgd 与谐振回路上的差分电压幅度相等，但方向

TriodeOff Off

VC

Triode
Zero

Noiseless

VC

Output Voltage

t

t

t

t

Load Impedance

(a) (b)

Output Voltage

Load Impedance

图图图 11-79 偏置电流源在负阻LC振荡器中的作用

相反。当振荡信号为0时，两个晶体管都工作于饱和区，互耦对形成一个负阻，补充谐振回路的能量损
失。当振荡信号增加到超过晶体管阈值电压Vt时，一个晶体管的Vgd将超过+Vt，迫使它进入线性区工作，

而另一个晶体管的Vgd进一步减小，迫使它进入更深的饱和区工作。在线性区工作的晶体管相当于一个电

阻，给谐振回路引入额外的损耗，而且该电阻会随着振荡信号的增加而减小，引入的损耗也会增加（见

图11-79（a）中谐振器的负载阻抗与振荡信号波形之间的关系图）。在下一个半周期，两个晶体管的工作
状态会发生转换，另一个晶体管会进入线性区工作，给谐振回路引入损耗。这些损耗会严重降低振荡器的

相位噪声。

如果在互耦对的共源端存在一个理想的电流源，如图11-79（b）所示，那么就会形成一个电流偏置型
振荡器。在振荡信号靠近0时，两个晶体管都导通电流，形成一个负阻，给谐振回路补充能量损失。两个晶
体管的尺寸一般设计得完全相同，在平衡状态流过它们的电流均为I/2。合理选择它们的尺寸，可以使得这
两个晶体管的过驱动电压小于晶体管阈值电压（Vgs − Vt < Vt），则当振荡信号超过差分对的线性工作范

围时，它迫使一个晶体管进入线性区工作，并迫使另一个晶体管截止。进入线性区工作的晶体管导通尾电

流源所提供的所有电流I，并保持不变，因此不会给谐振回路引入额外的损耗。互耦对仅在两个晶体管同时

导通的短时间内，才会向谐振回路注入噪声（使得噪声因子F增加γ）。由此可见，电流型振荡器由于存在

电流限制，进入线性区工作的晶体管并不会给谐振回路引入额外的损耗，大大降低了互耦对对相位噪声的
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影响，这是它相对于电压偏置型振荡器的优点。但是，在实际实现中，尾电流源不是理想的，它也会引入

噪声，会产生额外的相位噪声贡献。

4. 电流源晶体管尺寸优化

从式11-120可以看出，对于电流型振荡器来说，互耦对对相位噪声的贡献与晶体管的尺寸无关。但是
电流源对相位噪声的贡献，却与晶体管的尺寸和偏置有关，电流源的跨导和谐振回路等效阻抗R的乘积越

小，电流源对相位噪声的贡献就越小。当谐振回路确定了之后，R不再是一个可以优化的量，因此更合理

的办法是减小电流源晶体管的跨导。从工作原理上来说，电流源仅需提供电流，而不需要提供很高的跨

导，因此可以通过提高它的Vgs电压来有效地减小它的跨导并降低电流源对相位噪声的贡献。但是，对于电

流源晶体管来说，它必须工作于饱和区才能近似看成为一个理想电流源，如果它进入线性区工作，那么流

过互耦对的电流不再是一个常数，互耦对中线性区工作的晶体管会给谐振回路引入损耗，恶化了相位噪声

性能。当电流源的Vgs增加时，它所消耗的电压空间也会增加，限制了振荡信号的幅度。

图11-80给出了在其它参数不变时，振荡器相位噪声与偏置电流之间的关系。 从图中可以看出，在电

相位

噪声 20dBc/Hz/A

电流受限 电压受限偏置电流
图图图 11-80 在其它参数不变时，振荡器相位噪声与偏置电流之间的关系

流受限区，相位噪声随偏置电流以20dBc/Hz/A的速率下降，这同式11-119 是一致的。但当电流源晶体管
进入线性区工作后，振荡器进入电压受限区，振荡幅度随偏置电流增加的速率趋缓，而且流过互耦对的电

流不再是常数，使得互耦对中进入线性区工作的晶体管会给谐振电路引入额外的损耗，抵消了由于振荡幅

度增加所引起的相位噪声降低，使得相位噪声近似与偏置电流无关。对于电流源晶体管来说，它的宽长比

越大，过驱动电压越小，振荡信号的幅度就可以越大，所能达到的相位噪声性能就可能越好，而且晶体管

尺寸增加，会增加晶体管的栅面积，这可以降低电流源晶体管的1/f噪声（考虑到1/f噪声，电流源晶体管

的沟道长度一般要远大于工艺允许的最小特征尺寸）。

但是，电流源晶体管的尺寸也不是越大越好，它受到电流源在互耦对共源节点引入的寄生电容的限

制。当晶体管尺寸很大，在共源节点引入的寄生电容也会很大，对互耦对晶体管来说，它提供了一条到地

的低阻抗通道，这条低阻抗通道会使得流过互耦对的电流不再是常数，使得线性区工作的互耦对晶体管会

给谐振回路引入额外的损耗，降低了谐振回路的等效品质因子，严重恶化振荡器的相位噪声性能。共源节

点的大寄生电容所带来的另一个问题关系到1/f噪声的上变频。增加电流源晶体管的尺寸确实可以降低电流

源的1/f噪声，但是该噪声只有通过FM调制过程才能转换到载波频率附近，共源节点的大寄生电容会增加
互耦对晶体管的1/f噪声上变频转换增益，从而会增加互耦对1/f噪声的影响。它们是一对互相矛盾的折衷

体，只能通过仿真过程进行优化。在版图设计上，可以采用环型晶体管结构等办法来降低电流源在共源节

点所引入的寄生电容，从而部分抵消增加电流源晶体管尺寸所引入的负面效应。

5. 电流复用技术

电流复用技术是低功耗设计中经常采用的一种技术，采用这种技术的振荡器称为互补差分振荡器，如

图11-81所示。 它同时利用了PMOS管和NMOS管互耦对来提供负阻，总负阻是两个互耦对的负阻之和，这
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2R

C/2
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图图图 11-81 互补差分LC振荡器的电路图

样电流源提供的电流在PMOS互耦对和NMOS互耦对之间得到了复用。而谐振回路并联在差分输出之间，
谐振回路可以采用由原来的两个谐振回路串联而成，但如果能利用对称螺旋型电感，则原来的两个电感可

以用一个具有两倍电感量的对称性电感来代替，这样可以节省很大的芯片面积，而且对称型电感具有更高

的品质因子，因此可以得到更好的相位噪声性能。这种结构的另一个好处是它的振荡波形是全差分的，不

存在共模成分，而且当PMOS互耦对和NMOS互耦对的跨导设计为相同时，上升波形和下降波形是完全对
称的，可以消除1/f噪声上变频对相位噪声的影响。为了做到这一点，在版图设计中保持两个支路的对称性

是非常重要的。

互补差分振荡器的缺点是在跨导相同时，PMOS晶体管的寄生电容要大于NMOS晶体管，这会限制振
荡器的调谐范围。另外，最近的研究发现，1/f噪声上变频更多的是通过FM调制过程转换到载波频率附
近，而不是原先认为的通过混频过程转换，采用全差分互补振荡器结构不是消除1/f噪声影响的唯一办法。

6. 噪声滤波技术

下面我们从混频的观点再来看一下尾电流源噪声转化为相位噪声的过程。在振荡器中，互耦对相当于

一个单平衡混频器，电流源引入的低频噪声成分经上变频后转移到振荡频率附近，在载波附近形成两个相

等的AM边带（注意：低频噪声并没有直接转化为相位噪声）；电流源引入的基频附近噪声成分经上变频
后转换到2阶谐波频率处或者经下变频后转换到低频频率处，这些成分都会被LC谐振回路衰减；而电流源

引入的二阶谐波频率处噪声成分经下变频后转换到振荡频率附近，经上变频后转换到三阶谐波频率处，三

阶谐波频率成分会被LC谐振回路衰减。电流源引入噪声的其它高阶谐波成分经混频后都被转移到其它的频

率成分处（一阶近似，实际上，互耦对的非线性有可能将高阶噪声成分转移到载波频率处，但转换增益将

大大降低，在分析中可以忽略），这些频率成分都会被LC谐振回路衰减。因此，对于我们的分析来说，电

流源引入的噪声中，仅低频成分和二阶谐波频率处的噪声成分可以转移到载波频率附近，注入到LC谐振电

路中。LC谐振电路会将这些注入的频率成分相等地分解为振荡频率附近的AM和PM边带，仅PM边带成分
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才会对相位噪声产生贡献。

电流源在差分LC振荡器中起到了两方面的作用，一方面它设置了振荡器的偏置电流，另一方面它在

互耦对的共源点和地之间插入了一个高阻抗通道，正是这个高阻抗通道阻止了线性区工作的互耦对晶体管

给谐振电路引入额外的损耗。注意到，在平衡型振荡器中，奇次阶谐波在差分路径上旋环，而偶次阶谐波

则通过共模路径（谐振回路的接地电容或者互耦对晶体管到地）进行流动，如图11-82所示。 因此严格说

VC

Z

Odd harmonics

current path

Impedance (Z)

02ω ω

图图图 11-82 对电流源阻抗的要求

来，电流源仅需要在偶次阶谐波频率处提供一个高阻抗就可以了，而偶次谐波中，主要是二阶谐波在产生

影响。

综上可以看出，电流源引入的噪声中仅二阶谐波频率处的热噪声才会对振荡器相位噪声产生贡献

（1/f噪声后面我们会讨论），而且，电流源仅需要在二阶谐波频率处提供一个到地的高阻抗通道就可以阻

止线性区工作的互耦对给谐振回路引入额外的损耗。这表明可以用一个窄带电路来压缩电流源的噪声，使

它对振荡器来说近似呈现无噪状态。将一个大的电容与电流源并联可以衰减二阶谐波频率处的电流源噪声

成分（如图11-83(a)），但它没有给互耦对提供高阻抗通道，线性区工作的互耦对会给谐振回路引入额外的
损耗。 为了提高阻抗，可以在电流源和互耦对的共源点之间插入一个电感，如图11-83(b)所示。该电感与
互耦对共源节点的寄生电容在2ω0处谐振，在二阶谐波频率附近提供一个高阻抗，所实现的阻抗大小依赖于

电感的品质因子。这种高阻抗阻止了电流源在二阶谐波频率处的热噪声进入振荡器核，二阶谐波频率处的

热噪声由与电流源并联的大电容短路到地，该电容必须足够大，使得在二阶谐波频率处，电流源漏极近似

短路到地。该高阻抗还可以阻止线性区工作的互耦对晶体管给谐振回路引入损耗。插入的电感和与电流源

并联的大电容组成的网络我们称之为噪声滤波器。

在采用顶部偏置的电流型振荡器中，电流源从电源电压注入到差分电感的中心抽头处，如图11-84所
示。 如果忽略到地的结电容，顶部偏置的振荡器和尾部偏置的振荡器的性能是完全一样的，既然偏置电流

源都是和电源电压串联。但考虑到接地的结电容，这两种结构存在一些不同的地方，如顶部偏置的振荡器

对衬底耦合噪声具有更好的抑制作用（电流源可以放在一个单独的n阱中），顶部偏置的振荡器的1/f噪声

影响更小（PMOS管的1/f噪声要远小于NMOS管）等。顶部偏置振荡器和尾部偏置振荡器最大的不同在于
噪声滤波器电路。在顶部偏置振荡器中，与电流源并联的大电容仍然将二阶谐波频率处的电流源热噪声短

路到地，但电感只能接在互耦对的共源点和地之间，与共源节点的寄生电容在二阶谐波频率处谐振，阻止
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图图图 11-83 噪声滤波器技术

VC

Noise

at 2ωo

High impedance 

at 2ωo

图图图 11-84 采用噪声滤波技术的顶部偏置负阻振荡器

二阶谐波电流经接地的结电容和互耦对晶体管流到地。

在原理上，采用噪声滤波器后，电流源对振荡器核来说，应该呈现无噪状态，因此振荡器的噪声因

子F = 1 + γ，这是振荡器所能达到的最小噪声因子。噪声滤波器对振荡器的振荡幅度会产生一定的影响。

如果电流偏置型振荡器采用了噪声滤波器技术，则振荡信号的正峰值受限于互耦对的击穿电压，而负峰值

则受限于晶体管与地之间的寄生结电容的正偏状态。该负电压会被电感所吸收，与电流源并联的大电容可

以保证电流源晶体管的Vds保持一个相对恒定的状态，使得它保持在饱和区。实际上，LC谐振回路上的差

分电压摆幅可以近似达到2VDD。
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对于电压偏置型振荡器，如果不采用噪声滤波器，那么线性区工作的晶体管会给谐振回路引入额外的

损耗，恶化了相位噪声性能，但如果采用噪声滤波器技术（如图11-85 所示），噪声滤波器可以阻止线性
区工作的晶体管给谐振回路引入损耗。 这种振荡器可以提供最高的振荡幅度（既然没有电流源与电源电

VC

High impedance 

at 2ωo

图图图 11-85 采用噪声滤波技术的电压偏置型负阻振荡器

压串联，不会消耗电压空间），因此它的相位噪声性能是最好的，但它的电流消耗也是最大的，直流电流

为I = VDD/R。实际上，加入噪声滤波器后，该电路就相当于一个电流偏置型振荡器，只是电流源消耗的

电压空间为0。

下面我们来考虑噪声滤波器对电源噪声的抑制能力。在没有采用噪声滤波器技术的尾部偏置振荡器

中，电路中存在的各种寄生非线性结电容会使得电源噪声耦合到谐振回路中，而且VDD上的低频噪声会通

过谐振回路电感来调制互耦对的漏极，这些都会产生FM噪声。当采用了噪声滤波器技术时，振荡器仅能对
直流或者二阶谐波频率处的共模电流发生响应，但噪声滤波器所提供的高阻抗会阻止二阶谐波电流流动，

因此采用噪声滤波器技术可以提高振荡器对电源噪声的抑制能力。

噪声滤波技术可以扩展到其它的LC振荡器中，如互补差分振荡器、Colpitts振荡器等，本处不再详
述。需要注意的是，由于谐振回路中没有二阶谐波电流流过，振荡器的振荡频率会稍微有所增加。

7. 1/f噪声优化

LC振荡器中存在三种1/f噪声源：电流源、容抗管和互耦对。容抗管所引入的1/f噪声与容抗管类

型以及电压线性度有关，一般说来，采用具有线性调谐特性的反向工作的PN结作容抗管可以得到更好
的1/f噪声性能。互耦对的1/f噪声影响与晶体管的1/f噪声大小以及1/f噪声上变频增益有关，减小互耦对

共源节点的寄生电容可以减小1/f噪声上变频增益，而适当增加互耦对晶体管尺寸（宽度或者长度）可以减

小晶体管的1/f噪声。而电流源的1/f噪声影响可以通过增加晶体管的尺寸来减小。

但是，以上的这些要求都是互相影响的，如减小互耦对共源节点的寄生电容可以减小互耦对的1/f噪

声上变频增益，但这要求减小电流源晶体管的尺寸，从而增加电流源的1/f噪声影响；增加电流源晶体管

的尺寸可以减小电流源的1/f噪声，但会增加互耦对的1/f噪声上变频增益。而且在优化1/f噪声性能时，

必须注意不要增加热噪声的影响。虽然可以通过一定的版图设计技术（如电流源晶体管采用环型晶体管版

图）降低互耦对共源节点的寄生电容，但更好的办法是采用噪声滤波器技术。

采用了噪声滤波技术后，插入的电感可以和互耦对共源节点的寄生电容谐振，通过一定的调谐措施，

可以使得互耦对的1/f噪声上变频转换增益近似为0，降低了互耦对的1/f 噪声影响。而且噪声滤波器将

互耦对的共源节点和电流源分开了，因此增加电流源晶体管的尺寸不会对互耦对的1/f噪声上变频转换增
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益产生影响，这样就可以通过增加电流源晶体管的尺寸来减小它的1/f噪声，而不用担心它会增加互耦对

的1/f噪声上变频转换增益。

综合采用以上的各种技术，可以大大降低1/f噪声的影响，使得这种类型的振荡器甚至可以满足最苛

刻应用的要求。

§11.9 频率牵引效应

振荡器存在一类特殊的现象称之为频率牵引效应：当给振荡器注入一个与载波频率相近的信号时，如

果注入信号幅度很小，它不会影响振荡器的振荡频率，仅在载波周围出现两个小谐波成分，但随着注入信

号幅度的增加，振荡器的振荡频率会逐渐靠近注入信号的频率，并最终锁定到注入信号频率，如图11-86所
示。在最终锁定时，振荡器频率完全受到注入信号频率的控制，而与振荡器本身的振荡频率没有关系。

0ω 0ω

0ω 0ω

n02 ωω −
nω

ω ω

ω ω

n02 ωω − nω

n02 ωω − nω n02 ωω − nω

注入信号

图图图 11-86 振荡器的频率牵引效应

频率牵引效应在集成无线收发机中是一个严重的问题。例如在集成的无线收发机中，功率放大器的输

出功率很大，经各种泄漏后，可能影响振荡器的振荡频率。一般说来，集成功率放大器的输出信号频率与

集成振荡器的振荡频率不能很靠近，在很多收发机中，都使得振荡器振荡在2倍载波频率处，然后经二分频
器来得到本地载波信号，这样就可以避免功率放大器对振荡器的频率牵引效应。在同一个芯片上，这两个

模块之间的隔离也需要仔细考虑。

频率牵引的另一个例子是接收机可能接收到很强的干扰信号，如果干扰信号的频率与振荡器的频率很

靠近，它通过混频器可能耦合到振荡器中，引起频率牵引效应。因此，在振荡器和混频器之间必须具有一

个很强反向隔离能力的缓冲器，它可以降低这种耦合，但它会消耗额外的功耗，而且会增加噪声。

振荡器还可能因为负载发生变化而使得振荡频率发生变化，这种现象称为负载牵引效应。因此，在单

片集成的振荡器中，一般都会存在输出缓冲器，输出缓冲器除了提供必要的驱动能力之外，另一个更主要

的是提供很高的反向隔离能力，避免振荡器的振荡频率受到片外负载的影响。

由于振荡器中存在各种接地的非线性电容，因此电源电压的变化也会影响振荡器的振荡频率，这种现

象称为电源牵引效应。特别是在无线收发机系统中，为了节省功耗，功率放大器会间歇性的工作，由于功

率放大器消耗的电流非常大，而无线通信系统采用的电池或者直流电源的输出阻抗是有限的，会造成电源

电压间歇性的变化，这会影响振荡器的振荡频率，从而影响无线收发机的正常工作，这是在设计无线通信

系统时必须考虑的很重要问题。

§11.10 正交信号的产生

随着通信技术的发展，采用正交上变频或者正交下变频来完成变频操作的收发机结构得到了越来越广

泛地应用。这种收发机都需要提供正交的本地载波信号，在本节我们将介绍常用的产生正交信号的方法。
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§11.10.1 RC − CR网络

一种简单的正交技术是采用RC − CR网络，如图11-87所示。 如果一个频率为ω的正弦型信号输

C

C

R

R

Vin

Vout1

Vout2

图图图 11-87 RC − CR网络

入到该网络中，则Vout1和Vout2的相移分别为π/2 − tan−1(RCω)和− tan−1(RCω)，因此在所有的频率
处，Vout1和Vout2相位差均为90◦，但是，这两个支路一个是高通网络，一个是低通网络，仅在一个频率
（ω = 1/(RC)）处，Vout1和Vout2的幅度是相等的，在其它的频率处，它们的幅度都不相同。因此这种产

生正交信号的方法仅能在一个频率点上产生完全理想的正交信号（信号幅度相同、相差为90◦）。而且，随
着温度和工艺的变化，RC积也会发生变化，导致能产生理想正交信号的频率点也会发生变化，这是这种产

生正交信号的办法所存在的问题。

在某些应用中，幅度信息是无用的，信息仅包含在信号的过零时刻上（如本地载波信号只要幅度足

够强就可以了，而对幅度的绝对大小则没有要求），那么就可以在RC − CR网络后面加入限幅器（如差

分对）来使得正交输出信号具有相同的幅度，可以扩大RC − CR网络的应用频带。但是，随着处理信号

频率的升高，特别是进入射频领域后，限幅器的实现会变得越来越困难，一般要求采用多级级联结构，

在I、Q两个通道上限幅器各级之间的相位和增益不匹配会恶化该网络的正交性能。而且，如果限幅器没有
足够的带宽，限幅器会引入AM-PM转换效应，两个通道上的幅度不平衡会转化为相位上的不平衡，从而引
入额外的相位误差。

在RC − CR网络中，如果两个支路上的电阻和电容之间存在不匹配，则两个输出之间的相位差将不

再为90◦。假设电阻的不匹配程度为α，电容的不匹配程度为β，则在ω = 1/(RC)附近两输出之间的相位
差φ为：

φ =
π

2
− [tan−1 R(1 + α)C(1 + β)ω − tan−1RCω] (11-122)

=
π

2
− tan−1 RCω(1 + α)(1 + β)−RCω

1 + RCω(1 + α)(1 + β)RCω
(11-123)

≈ π

2
− tan−1 α + β

2
(11-124)

≈ π

2
− α + β

2
(11-125)

例如，如果α = β = 1%，则相位误差等于3.6/(2π) ≈ 0.6◦。

在RC − CR网络中，如果两个支路的负载电容是一样的，则负载电容并不会引入额外的相位不平衡，

因为这些负载电容仅影响电路的极点，而不会影响电路的零点，而两支路的相位差正来自于下面一条支路

的零点。但是，如果两支路的负载电容是不一样的，或者两支路之间存在耦合电容，这些电容会引入额外

的相位差。因此在版图设计中，必须考虑两个支路负载电容的平衡问题，对称性是非常重要的。
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§11.10 正交信号的产生

这种网络遇到的另一个问题是输入信号的谐波成分问题。假设Vin(t) = A1 cos ωt + An cos nωt，则为了

将Vin(t)相移90◦，则应该用t−T/4来代替t（其中，T = 2π/ω），这样，Vin(t−T/4) = A1 cos (ωt− π/2)+
An cos (nωt− nπ/2)，即n阶谐波成分应该相移nπ/2。但是在RC − CR网络中，所有的频率成分都仅相

移90◦，这会在Vout1和Vout2之间引入额外的相位误差。而且，经过两个支路的谐波成分增益是不相同的，

在输出也会引入额外的幅度不平衡。如果本振信号的谐波成分是比较强，在送到RC − CR网络之前必须进

行滤波。

RC − CR网络的设计是非常简单的，令RC = 1/ω就可以了，在设计时要考虑到负载电容的影响。

但R和C的具体取值，则应该考虑负载电容所引入的额外衰减以及输入阻抗的大小来进行选取。

§11.10.2 频率除法器

另一种产生正交信号的方法是利用主从触发器构成的二分频器，如图11-88所示。主从式触发器由两个
锁存器构成，如果输入信号是占空比为50％的全差分信号，则主锁存器和从锁存器的输出信号就是差分的
正交信号。

Latch

Latch

Vout1Vout2
Vin

图图图 11-88 主从触发器作为正交信号产生器

利用触发器来产生正交信号的另一种办法如图11-89所示，（a）图的输入信号是单相的，但输出频率
是输入频率的四分之一。（b）图的输入信号是差分的（图中利用简单的反相器来实现差分），但输出频率
是输入频率的二分之一。

D Q

Q Qfref

Q

Q Q

D Q

D QD

fref

(a)

(b)

图图图 11-89 触发器作为正交信号产生器

利用触发器来产生正交信号要求输入信号频率很高，因此会给产生这些信号的电路带来设计困难（特

别是在正交信号频率已经很高的情况下），产生输入信号的电路功耗也会增加，而且触发器本身会消耗大
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第十一章 射频振荡器

量的功耗。信号通路上器件（如两触发器或者锁存器的器件不匹配）或者连线的不匹配也会引入额外的

相位误差。图11-88和11-89（b）所示的结构还会受到输入信号占空比的影响，当占空比不为50％时，正交
性能会恶化，图11-89（b）所示结构还受到差分输入信号的差分性能的影响，如果输入信号不是完全差分
的，输出信号的正交性也会受到影响。11-89（a）所示结构虽然不会受到输入信号占空比的影响，但它要
求输入信号频率是输出信号频率的四倍，因此给产生输入信号的电路的设计带来了困难，而且频率除法器

的功耗也会大大增加。

需要注意的是，利用触发器或者锁存器来产生正交信号时，输出信号基本为方波形状，触发器或者锁

存器同时限制了输出信号摆幅。

§11.10.3 正交LC振荡器

有些振荡器类型本身就能够提供正交信号，如采用偶数级差分延迟单元构成的环型振荡器本身就能够

提供正交的振荡信号，环型振荡器能够提供多相输出是环型振荡器的优点之一。但由于环型振荡器的功耗

大，相位噪声性能差，延迟单元之间的不匹配会限制相位准确性，因此人们希望能利用LC振荡器来直接产

生正交信号，这就是正交LC振荡器。

为了说明正交LC振荡器的原理，我们来研究图11-90（a）。 一个外部信号Vin通过差分对M1、M2注

Vout

VDD

Vin
M1 M3M4M2

Gm Vin ZT R−

(a) (b)

图图图 11-90 注入信号到振荡器中及其小信号模型

入（耦合）到一个振荡器中，从而干扰振荡器本身的工作。M1、M2将注入的电压信号转化为电流，并注

入到谐振回路中。如果Vin和振荡器的自由振荡频率是相同的，流过谐振回路的电流是Id1 +Id3和Id2 +Id4的

矢量叠加，Vin 会干扰该矢量叠加的结果，因此会改变振荡器输出信号的相位。这种耦合方式是单向

的，Vin到Vout的耦合远大于Vout到Vin的耦合。电流之比Id2/Id4 （或者Id1/Id3）定义为耦合因子。

图（a）所示电路利用电流矢量叠加原理可以用图（b）所示模型等效，其中，Gm是M1、M2差分对的

跨导，ZT是谐振回路的等效阻抗，−R是互耦对M3、M4提供的负阻。在稳定振荡时，−R应正好补充谐振

回路的能量损失。

正交LC振荡器的原理是将两个相同的LC振荡器耦合在一起，使得它们的输出信号相位相差90o，

图11-91（a）和（b）给出了耦合LC振荡器的原理图和晶体管级电路图，两个振荡器的输出通过差分对分

别耦合到另一个振荡器中。 利用图11-90（b）所示的等效模型，可以将耦合LC振荡器等效为如图11-92 所
示的模型。 由图可知：

Gm1V1 · −R‖ZT = V2 (11-126)

Gm2V2 · −R‖ZT = V1 (11-127)

如果V1, V2 6= 0，则：
Gm1V

2
1 −Gm2V

2
2 = 0 (11-128)
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VDD

VDD

Oscillator

I

Oscillator

II

(a) (b)

图图图 11-91 耦合LC振荡器的原理图和晶体管级电路图

Gm1 V1ZT

+

-

V2

+

-

V1R− Gm2 V2 ZT R−

图图图 11-92 耦合LC振荡器的小信号等效电路图

因此，如果Gm1 = Gm2，则V1 = ±V2，两个振荡器的输出信号相位差为0或者180◦；如果Gm1 =
−Gm2，那么V1 = ±jV2，两个振荡器的输出信号相位差将为−90◦或者90◦。这两种情况分别称为同相耦合
和反相耦合。图11-93给出了这两种耦合的晶体管级电路图。 由于在同相耦合电路中，两个振荡器产生的振
荡信号是同相的，因此在实际中并没有多大用处，因此本处仅讨论反相耦合情况。

在反相耦合电路中，振荡器输出电压之间是正交的，如果将电压用相位子的概念来表示，则它们之

间可以用水平方向的矢量和垂直方向的矢量来表示，如图11-94 所示。 流过晶体管的电流与栅电压之间满
足Id = GmVgs，因此流过晶体管的电流与栅电压的相位子是同相的，仅有一个系数Gm的差别。每一个谐振

回路的等效阻抗均为ZT，流过它们的电流是连接到谐振回路一端的两晶体管电流的矢量叠加。如流过连接

到A点的谐振回路的电流为：

ITA = Id1 + Id5 (11-129)

Id1和Id5合成的矢量与Id1之间存在一个夹角

θ = tan−1 Id5

Id1
(11-130)

由于A点的电压与电流Id1是同相的，而流过谐振回路的电流ITA与Id1之间存在夹角θ，因此，仅

当ZT引入一个额外的相移−θ，以上结果才能出现，我们称θ为偏离角。考虑到ZT = sL‖(sC)−1‖RP，令谐

振回路的相移等于−θ，可以得到：

π

2
− tan−1 Lωosc

RP(1− LCω2
osc)

= − tan−1 Id5

Id1
(11-131)
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(a) (b)

图图图 11-93 同相耦合和反相耦合的LC振荡器

例如，如果Id5 = 0.2Id1，那么ωosc必须从原来的ω0 = 1/
√

LC偏移到

ωosc =
1

LC

√
1− 1

5Q
(11-132)

才能提供需要的相移。

以上结果表明，当耦合差分对的偏置电流变化时，两振荡器之间的耦合因子也会发生变化，使得振荡

频率也会发生变化，因此改变耦合差分对的偏置电流也是一种调谐LC正交振荡器振荡频率的办法。但是，

由于谐振回路工作于谐振状态时能量损失最小，品质因子最高，而正交振荡器会使得振荡频率偏移谐振回

路的谐振状态，因此，当耦合因子很强时，偏移频率较大，谐振回路的品质因子会很快下降，严重恶化振

荡器的相位噪声性能。但耦合因子太小，两个振荡器之间存在的不匹配性可能不能使得两个振荡器的振荡

频率相同，从而会破坏输出振荡信号之间的正交关系，引入相位误差。而且，两个振荡器之间的交互影响

会引入毛刺问题。通常，耦合因子为25％可以在品质因子降低和振荡器可靠性之间提供一个合理的折衷。

这种反相耦合的概念可以推广到多个振荡器组合中，如图11-95。 它可以提供N相信号，每一个信号
之间相位差为180◦/N（N为振荡器个数）。例如，如果四个振荡器组成一个环路，相邻振荡器之间反相耦
合，则它可以提供八相振荡信号，每一相信号之间相位差为45◦。

§11.10.4 无源多相网络

无源多相网络也可以产生正交信号，它具有很宽的带宽，而且对元件的不匹配相对来说不敏感，在实

现正交信号功能中得到了广泛地应用。无源多相网络还可以实现复信号滤波的功能，这对于实现正交变频

接收机中的镜像抑制功能是很重要的。本节就介绍无源多相网络的有关知识。

1. 多相信号

一个多相信号是具有相同频率但不同相位的一套或者多套矢量信号。如果这些矢量信号具有相同的幅

度，而且相位是等间隔分布的，这种多相信号称为对称型多相信号。反之，则称之为非对称型多相信号。

因此，一个对称两相信号是由两个相同频率、相同幅度但相位相差180◦的矢量信号组成的。可以证明，任
何由N个矢量组成的非对称多相信号可以分解为N个对称型多相信号之和。

依据矢量信号相位顺序的不同，多相信号序列具有一定的极性。一个正极性序列具有顺时针方向的相

位顺序，而负极性序列则具有逆时针方向的相位顺序。需要注意的是，序列的极性与旋转顺序没有关系，

因为无论极性为正或者为负，多相信号所包含的矢量都是反方向旋转的（即多相信号都是按1,2,3,...矢量顺
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A B

1M 2M

5M 6M

C D

3M 4M
7M 8M

CV

DV

D4I

D3I D5I

D6I

BV AV
D1I

D8I D7I

D2I

BV
AV

t

DV

CV t

|| TZ

TZ∠ 0ω ω

ωθ

D1I

D5I
TAI

θ

(a)

(b) (c)

图图图 11-94 反相耦合LC振荡器的相位子表示

Oscillator

I

Oscillator

II

Oscillator

III

Oscillator

IV

图图图 11-95 多振荡器反相耦合可以提供多相振荡信号

序组成的）。一般利用相位子（Phasor）来描述多相信号。一个频率为ω、幅度为A、起始相位为φ的矢量

信号可以表示为：

z(t) = A · ejωt+φ = Aeφ · ejωt = A · ejωt (11-133)

其中，A就定义为该矢量信号的相位子，它描述了矢量信号的幅度和相位。图11-96给出了两个四相信号，
图（a）是正极性序列，因为从第一相到第四相的相位顺序为(V,−jV,−V, +jV )，是顺时针方向的，而图
（b）的多相信号则是负极性序列。

2. 多相网络

多相网络通常具有N个输入端、N个输出端，它在物理上是对称的（从每一个输入到相应的输出所经
过的路径是对称的）。多相网络的输入是一个多相信号，多相信号中的每一个信号矢量对应于多相网络的

一个输入端。尽管多相网络在物理上是对称的，但它们对不同极性序列的多相信号的反应是不同的，因此

常被称为序列非对称多相网络（Sequence Asymmetric Polyphase Networks）。
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1
V

jV

2

4

3 1
V

jV

2

4

3
V−V−

(a) (b)

jV− jV−

图图图 11-96 具有正极性序列和负极性序列的四相信号的相位子分布

四相网络是实际中最常使用的一种网络结构，现在我们来分析当它被一个对称型四相输入信号驱动时

的传输函数。由于非对称型多相信号可以分解为多个对称型多相信号之和，因此根据叠加定理，当多相网

络被非对称型四相信号驱动时，它的输出是该网络对分解的多个对称型多相信号的响应之和。既然四相网

络中四个相位之间是对称的，该四相网络中单相结构的传输函数（矩阵链，Chain Matrix）就代表了整个
网络的传输函数（矩阵链）。

图11-97给出了N相网络中其中一相的电路结构。 其中，导纳Y1连接在相同相的输入和输出之间，

ink,
jθe V

outk,
jθe V−

Y2

Y1

Y2

Ik,out

Vk,out

Ik,in

Vk,in

图图图 11-97 N相网络中其中一相的电路结构

而Y2连接在输入和相邻相的输出之间。由于输入是对称型多相信号，多相网络在物理上也是对称的，它的

输出也应该是一个对称型多相信号。单相结构的矩阵链为：

[
Vk,in

Ik,in

]
=

1
Y1 + ejθY2

[
Y1 + Y2 1

2Y1Y2(1− cos θ) Y1 + Y2

][
Vk,out

Ik,out

]
(11-134)

其中，θ表示V1和相邻输入之间的相位差，它的符号反应了输入序列的极性。如果θ < 0，则Vk,in在相位上

比相邻相ejθVk,in领先，输入多相信号是正极性序列；而如果θ > 0，则Vk,in在相位上比相邻相ejθVk,in落后，

输入多相信号是负极性序列。

RC多相网络是一类特殊的序列非对称多相网络，它由无源元件电阻和电容构成。在这种网络

中，Y1 = 1/R是电阻元件的导纳，而Y2 = sC是电容元件的导纳。单级RC四相网络的结构示于图11-
98（a）中。 对于四相网络来说，θ = +π/2或者θ = −π/2，正负号与输入多相信号的序列极性有关。对于
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V1,in

V2,in

V3,in

V4,in

V1,out

V2,out

V3,out

V4,out

V1,in V1,out

V2,in

V3,in

V4,in

V3,out

V2,out

V4,out

(a)

(b)

图图图 11-98 单级和多级四相网络

这个单级网络来说，它对正极性序列输入的矩阵链为：
[

Vk,in

Ik,in

]
=

1
1− jsRC

[
1 + sRC R

2sC 1 + sRC

][
Vk,out

Ik,out

]
(11-135)

它对负极性序列输入的矩阵链为：
[

Vk,in

Ik,in

]
=

1
1 + jsRC

[
1 + sRC R

2sC 1 + sRC

][
Vk,out

Ik,out

]
(11-136)

因此，该网络对负极性序列输入的开路（Ik,out = 0）电压传输函数为：

T (ω) =
Vk,out

Vk,in
=

1− ωRC

1 + sRC
(11-137)

对正极性序列输入的开路（Ik,out = 0）电压传输函数为：

H(ω) =
Vk,out

Vk,in
=

1 + ωRC

1 + sRC
(11-138)

因此该网络的电压传输函数与输入多相信号的序列极性有关，它能分辨出输入多相信号的序列极性，

在某一个特定频带范围内，该网络能传输某一种极性序列的多相信号，而对另一种极性序列的多相信号却

具有抑制作用。

多个单级多相网络可以级联组成多级多相网络结构，图11-98（b）给出了一个两级四相网络结构。
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3. 四相网络作为正交信号产生器

考虑如图11-99（a）所示的M级四相网络，它对正极性输入序列的开路电压传输函数为H(ω)，而对负
极性输入序列的开路电压传输函数为T (ω)。 （H(ω) 6= T (ω)）。该网络的两相被一个差分信号所驱动，而

V1,in V1,out

V2,in

V3,in

V4,in

V3,out

V2,out

V4,out

Four-phase

Network

H(ω)

1

V/2

-V/2

jV/2 -jV/2

3

Negative sequence

2 4

1

V/2

-V/2

jV/2 -jV/2

3

Positive sequence

4 2
+

1

V/2

-V/2

3

=

(a)

(b)

图图图 11-99 四相网络作为正交信号产生器

另两相接地。图11-99（b）给出了输入多相信号的相位子，它由相位相差180◦ 的两个矢量信号组成，在数
学上该输入信号可以分解为两个具有相反极性序列的对称型四相信号之和。因此输出多相信号是该四相网

络对这两个不同极性序列的四相信号的响应之和。该网络对正极性序列输入多相信号中任何一相信号的电

压传输函数均为H(ω)，而对负极性序列输入多相信号中任何一相信号的电压传输函数均为T (ω)。

因此，输出多相信号为：

V1,out =
V

2
(H(ω) + T (ω)) (11-139)

V2,out = −j
V

2
(H(ω)− T (ω)) (11-140)

V3,out = −V

2
(H(ω) + T (ω)) (11-141)

V4,out = j
V

2
(H(ω)− T (ω)) (11-142)

令VI = V1,out − V3,out（同相信号）、VQ = V2,out − V4,out（正交相信号），那么：

VI = V (H(ω + T (ω))) (11-143)

VQ = −jV (H(ω − T (ω))) (11-144)

考虑到式11-137和式11-138，一个单级RC四相网络的同相输出信号与正交相输出信号之间的比值为：

VQ(s)
VI(s)

= sRC (11-145)

从上式可以看出，尽管同相输出和正交相输出之间在所有频率上相位都相差90◦，但是，仅当信号频率
为1/RC时，同相输出和正交相输出的幅度才是相同的。也就是说，仅在单频率点上，同相输出和正交相输
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出之间才是完全理想正交的，限制了该网络仅能应用于窄带应用中，而且与RC − CR网络相同，它对各相

中电阻、电容值之间的不匹配是极度敏感的。

为了在宽频带范围内达到更好的增益匹配并减小正交性能对元件值不匹配的敏感度，可以利用两级级

联多相网络。同相输出和正交相输出将在两个频率点上具有相同的幅度，这两个频率点相应于每一级的谐

振频率（1/RC)。同相输出和正交相输出的电压之比可以将每一级多相网络的矩阵链相乘来得到，为：

VQ(s)
VI(s)

=
s(R1C1 + R2C2)

1− s2(R1R2C1C2)
(11-146)

同样，在所有的频率上，同相信号和正交相信号之间的相位差均为90◦。这样就创造了一个宽带正交信号产
生器，频带宽度由两个谐振频率1/(2πR1C1)和1/(2πR2C2)来决定。频率位于这两个频率点之间的任何输入
信号输入到该网络后，该网络都能输出一个具有高度增益匹配和相位准确性的正交信号。最大增益误差发

生在两个谐振频率的几何均值频率点上，在该频率处的最大增益误差为：

|VQ(s)
VI(s)

|fmax =
R1C1 + R2C2

2
√

R1R2C1C2

(11-147)

其中，

fmax =
1

2π
√

R1R2C1C2

(11-148)

对于三级级联的多相网络，同相输出和正交相输出的电压之比为：

VQ(s)
VI(s)

=
s(R1C1 + R2C2 + R3C3)− s3(R1R2R3C1C2C3)
1− s2(R1R2C1C2 + R1R3C1C3 + R2R3C2C3)

(11-149)

在所有的频率上，同相信号和正交相信号之间的相位差均为90◦。这两个输出在三个频率点上具有相同的幅
度，这三个频率点由每一级多相网络的时间常数决定（RC）。为了达到最大的增益匹配和减小对元件不匹

配的敏感度，第三级多相网络的谐振频率应该被设计在通带的中心频率处。但是，为了达到等幅纹波，第

三个谐振频率应该位于其它两级谐振频率的几何均值处。

图11-100给出了应用于900MHz接收机中的不同级数多相网络的增益匹配误差随频率的变化曲线。 从

G
A
IN
 (
%
)

Frequency (GHz)

10

6

2

2−

6−

10−
5.0 7.0 9.0 1.1 3.1

1-STAGE
2-STAGE

3-STAGE

图图图 11-100 应用于900MHz接收机中的不同级数多相网络的增益匹配误差随频率的变化曲线

图中可以看出，随着级数的增加，增益误差越来越小。

总之，RC多相网络能够产生高度匹配的正交成分，输入同相信号经各级多相网络作用后，成为越来

越完美的四相信号，每一级额外的多相网络都可以提高正交信号的质量，而且增加多相网络的级数可以降

低增益匹配和相位误差对元件不匹配的敏感度。
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4. 多相网络作复滤波器

多相网络除了可以用来产生正交信号外，还可以用来作为复滤波器，将正频率成分和负频率成分分

开，从而实现镜像抑制功能（见“无线收发机系统结构”一章），如图11-101所示。 正交下变频将有用信

无源多相网络复滤波器

VCO

RF in

I Q

I

Q

图图图 11-101 无源多相网络作复滤波器实现镜像抑制功能

号和镜像信号转换到正频率和负频率处（或相反），复滤波器滤除位于正频率或者负频率处的镜像信号成

分，而保留有用信号成分，从而实现了镜像抑制功能。复滤波器可以采用有源RC电路或者开关电容电路来

实现，但无源多相网络提供了一个更好的实现复滤波功能的办法。下面我们来分析多相网络作复滤波器的

原理。

一个复滤波器的传输函数可以被表示为：

H(ω) = H1(ω) + jH2(ω) (11-150)

H1(ω)和H2(ω)都是实传输函数。如果一个复信号Vin(ω) = X(ω) + jY (ω)应用到该复滤波器中，得到的输出
信号也是一个复信号，Vout(ω) = U(ω) + jV (ω)，其中

U(ω) = X(ω)H1(ω)− Y (ω)H2(ω) (11-151)

V (ω) = Y (ω)H1(ω) + X(ω)H2(ω) (11-152)

上式可以用如图11-102所示的信号流图来表示。

+

+

H1(ω)

H2(ω)

H2(ω)

H1(ω)

x(ω)

y(ω)

+

+

+

u(ω)

v(ω)

-

图图图 11-102 复滤波器的信号流图表示
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图11-98所示的四相网络具有四个输入端口、四个输出端口，它的两差分输入信号（VI,in = V1,in −
V3,in、VQ,in = V2,in − V4,in）代表复输入信号的实部和虚部，而两差分输出信号（VI,out = V1,out −
V3,out、VQ,out = V2,out − V4,out）则代表复输出信号的实部和虚部。

具有正频率的复输入信号的相位顺序为(V1,in, V2,in, V3,in, V4,in = V, jV,−V,−jV )，它是一个负极性序列
多相信号；而具有负频率的复输入信号的相位顺序为(V1,in, V2,in, V3,in, V4,in = −V,−jV, V, jV )，它是一个正
极性序列多相信号。

单级四相网络的复矩阵链可以表达为：

[
Vin

Iin

]
=

1
1 + jsRC

[
1 + sRC R

2sC 1 + sRC

][
Vout

Iout

]
(11-153)

其中，Vin、Iin、Vout和Iout都是差分复数。

因此对于单级滤波器，它的开路复传输函数为：

Vout(s)
Vin(s)

=
1 + jsRC

1 + sRC
(11-154)

其中，Vout = VI,out + jVQ,out，Vin = VI,in + jVQ,in。

很明显，该滤波器对正频率和负频率成分的频率响应是不一样的，ω = −1/RC的有用信号落到滤波器

的通带内，而位于ω = 1/RC的镜像信号则受到完全的衰减。

两级多相网络具有两个传输零点，对应于每一级的谐振频率，其传输函数为：

Vout(s)
Vin(s)

=
(1 + jsR1C1)(1 + jsR2C2)

1 + s(R1C1 + R2C2 + 2R1C2) + s2(R1R2C1C2)
(11-155)

三级多相网络具有三个传输零点，也对应于每一级的谐振频率，其传输函数为：

Vout(s)
Vin(s)

=
(1 + jsR1C1)(1 + jsR2C2)(1 + jsR3C3)

1 + as + bs2 + cs3
(11-156)

其中，

a = R1C1 + R2C2 + R3C3 + 2(R1C2 + R2C3 + R1C3) (11-157)

b = R2R3C2C3 + R1R2C1C2 + R1R3C1C3 + 2(R1R3C2C3 + R1R2C2C3 + R1R2C1C3) (11-158)

c = R1R2R3C1C2C3 (11-159)

图11-103给出了一个应用于900MHz接收机中的不同级数多相网络复数滤波器的频率响应曲线。 从图
中，可以很明显的看出，该滤波器可以让负频率成分通过，而对正频率成分则具有抑制作用，抑制带宽由

每一级多相网络的谐振频率决定，而且级数越多，镜像抑制性能越好。

5. 非理想因素

多相网络也存在各种非理想效应。同RC − CR网络一样，只要每一个支路上的电容负载是一样的，则

电容负载的大小不会影响正交性能，但是，负载之间的不匹配却会影响正交性能。多相网络的输入阻抗也

会受到负载阻抗的影响。

多相网络的输入阻抗较低，为了驱动它，通常在它的输入端需要一个输入缓冲电路，而为了避免负载

对多相网络传输特性的影响，它的输出也通常需要一个输出缓冲电路。在设计多相网络时，一般将多相网

络的输入缓冲电路、输出缓冲电路和多相网络一起进行设计。如果多相网络处理的是电压信号，输入缓冲

电路的输出阻抗应很低，而输出缓冲电路的输入阻抗应很高，这样可以避免信号损失。

各元件之间的不匹配也是无源多相网络设计中必须考虑的问题，这一般使用Monte Carlo仿真方法进
行分析。但可以用如图11-104所示的元件值来估计无源多相网络传输特性的最坏情况。 图中给出了最坏情
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图图图 11-103 应用于900MHz接收机中的不同级数多相网络复数滤波器的频率响应曲线
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图图图 11-104 无源多相网络传输特性在最坏情况下的元件取值

况下单级多相网络的元件取值，M级多相网络级联时，传输特性的标准偏差σtot等于单级多相网络标准偏差

的
√

M倍，因此考察一级多相网络传输特性对元件值的敏感度就可以知道多级网络的传输特性对元件值的
敏感度。其中，σR是电阻元件值的标准偏差，而σC是电容元件值的标准偏差，nσ是一个整数，为了分析出

最坏情况，应该对它进行扫描，一般取nσ = 1, 2, 3就可以了。

同RC − CR网络一样，无源多相网络也会遇到输入信号的谐波成分问题。如果信号的谐波成分很强，

在送到无源多相网络之前必须进行滤波。

6. 设计考虑

在设计多级无源多相滤波器时，一般将各级网络中电容的值都取为一样，而依靠改变电阻值来调节各

级的谐振频率。为了尽可能增加输入阻抗，一般将谐振频率最低的一级作为第一级，将谐振频率最高的一
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级作为最后一级。而且将各谐振频率的几何均值设计为与滤波器的中心频率相等，然后再来调查在最坏情

况下的镜像信号抑制率是否满足要求。在设计元件取值时，电容的最小值受到多相网络的传输特性对元件

值敏感度的限制，而电阻的最大值受到它所引入的噪声的限制。电容、电阻的寄生效应也会限制它们的取

值范围。

在设计无源多相网络时，一般将输入缓冲电路、输出缓冲电路和无源多相滤波器一起进行设计，在设

计过程中，可以充分利用电路仿真工具所提供的模拟能力，通过多次迭代来得到优化的结果。

§11.11 总结

本章集中讨论了振荡器的分析和设计问题。首先介绍了振荡条件，引入了Barkhausen判据，它是分析
振荡器的基础；然后介绍了描述函数的概念，它可以用来分析Colpitts振荡器的振荡幅度；接下来介绍了
三种类型的振荡器（负反馈LC振荡器，负阻LC振荡器和环型振荡器），分析了它们的振荡条件，并介绍

了具体实现电路及频率调谐措施；在引入了压控振荡器的相位域模型之后，我们引入了相位噪声和时钟抖

动的概念，并介绍了几种得到广泛应用的相位噪声模型；然后我们针对射频电路中常用的环型振荡器和负

阻LC振荡器，仔细分析了改善它们的相位噪声性能的措施，特别是引入了噪声滤波技术。最后在简单介绍

了集成实现中振荡器常遇到的频率牵引效应、并分析了频率牵引效应带来的影响后，总结了产生正交信号

的方法，并介绍了复滤波器的实现技术，这些在零中频或者低中频等利用了正交变频技术的无线收发机中

具有广泛的应用背景。

振荡器也是一个大信号电路，而且具有非线性时变特性。通过本章的介绍，读者可以了解设计振荡器

的基本原理、实现技术以及提高性能的基本措施，可以指导读者进行简单的振荡器设计。
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习题

1. 图11-105给出了一个Clapp振荡器的电路图和电路参数，试计算晶体管栅极振荡信号的振荡频率和振
荡幅度，以及电感上的振荡信号的振荡频率和振荡幅度，画出晶体管漏端的电流波形，并决定晶体

管漏端电流的峰值。在计算过程中假设晶体管工作于长沟道区，并忽略所有的晶体管寄生电容。

V3DD =V

5.0/100

pF100

pF400

µA100

nH200

pF120

Ωk10

V5.1

s/Vm065.0 2
n ⋅=µ

9nmox =t
2

ox 3.84mF/m=C

V/m104 6
crit ×=E

图图图 11-105 习题1图

2. 证明MOS互耦对的小信号等效输入阻抗为−2/gm。

3. (a) 图11-106给出了一个差分负阻LC振荡器，计算LC谐振回路上振荡信号的振荡频率和振荡幅度，

假设电感的品质因子为10，忽略除Cgs之外所有的晶体管寄生电容；

(b) 解释该振荡器的幅度受限机制；
(c) 要保证该振荡器能正常起振，决定电源电压的最小值；
(d) 估算该振荡器的功耗。解释限制该振荡器功耗进一步增加的原因。

V3DD =V

5.0/200

pF10

nH10 s/Vm065.0 2
n ⋅=µ

9nmox =t
2

ox 3.84mF/m=C

5.0/200

5.0/100 5.0/100

图图图 11-106 习题3图

4. 一个如图11-27所示的振荡器设计为在1GHz频率下振荡：
(a) 如果LP = 5nH，节点X、Y对地的总寄生电容为500fF，决定pn结D1、D2的最大电容量；

(b) 如果尾电流源所提供的电流为1mA，电感在1GHz频率下的品质因子为4，计算该振荡器输出振荡
信号的幅度。
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5. 在图11-34中，假设gm1 = gm2 = gm，并忽略晶体管寄生电容，试决定该电路的开环传输函数和相位

裕度。

6. 在图11-35中，假设gm1 = gm2 = gm3 = (200Ω)−1：

(a)要保证该振荡器能够维持稳定振荡，试确定RD的最小值；

(b) 要使得该振荡器的振荡频率为1GHz，总低频环路增益达到16，试确定电容CL的电容值。

7. 计算电压驱动的串联RLC网络的相位无限冲击响应。

8. 在图11-107的振荡器中，输出稳态振荡信号的幅度为1V，计算在偏离载波100kHz频率处，比较
器输出信号Vout的相位噪声值。已知L1 = 25nH、L2 = 100nH、M = 10nH、C = 100pF、i2n1 =
4kTGeff∆f、1/Geff = 50Ω、T = 300K。

2
n1i

1L 2L C

21LL

M
k =

outV

+
−

图图图 11-107 习题8图

9. 我们已经推导出了理想负阻振荡器的相位噪声表达式（见图11-63）。在该推导过程中，我们忽略了
有源电路的噪声影响。现在我们来考虑有源电路的噪声影响。假设有源电路的噪声影响可以用一个

等效输入噪声电压源v2
n和等效输入噪声电流源i2n来等效（均假设为白噪声）：

(a) 假设线性时不变模型成立，试推导相位噪声的表达式；
(b) 若假设线性时变模型，试重新推导相位噪声的表达式；
(c) 利用得到的结果，推导Leeson相位噪声模型中噪声因子F的表达式。
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第十二章 频率合成器

为了提高频谱效率，现代无线通信系统大都利用了频分复用技术，无线收发机进行通信时所用信道，

会根据信道占用情况、信道质量等进行实时切换。信道的切换，是通过改变频率合成器的输出频率来实现

的。频率合成器给收发机中的变频电路提供频率可编程的本地载波信号，是无线收发机中的一个核心模

块，它的性能会极大地影响通信系统的通信质量。本章就来讨论频率合成器的有关分析和设计技术。

§12.1 频率合成器的基本概念

频率合成器的功能就是给收发机中的变频电路提供频率可编程的本地载波信号，它的输出频率一般可

以表示为：

fout = f0 + kfch (12-1)

其中，f0是频率合成器输出频率范围的下限，k是位于0和通信系统的最大信道数之间的整数，而fch是信道

之间的频率间隔。来自基带电路的数字信号控制着k，从而控制着通信所占用信道的频率。

频率合成器除了可用在无线通信系统中产生本地载波信号外，在其它系统中也有多种应用。应用背景

不同，对它的要求也不完全相同。大体说来，衡量频率合成器性能的主要指标包括以下几项：输出频率范

围、频率精度、频率稳定度和准确度、频谱纯度（输出杂散或者相位噪声性能）、频率切换时间等。另

外，频率合成器的功耗和成本也是设计时要考虑的重要因素。下面我们对频率合成器的主要性能指标进行

分别说明。

§12.1.1 频率范围

这是指频率合成器的工作频率范围，视通信系统而定，可能存在各种频段。通信系统标准通常

规定了通信所占用的频带范围和信道划分方法，如IEEE 802.11a标准规定无线局域网所占用的频带
范围分为上下两个频带，下频带的频率范围为5.15～5.35GHz，200MHz的频带带宽共分为8个信道，每
一个信道的带宽为20MHz，两相邻信道可能存在一些重叠，如图12-1（a）所示。 上频带的频率范围

30MHz 20MHz 30MHz

5.15GHz 5.35GHz

20MHz 20MHz 20MHz

5.725GHz 5.825GHz

(a)

(b)

图图图 12-1 IEEE 802.11a无线局域网的频带

为5.725～5.825GHz，100MHz的频带带宽共分为四个信道，每个信道的带宽仍为20MHz，如图12-1（b）所
示。因此，在利用下频带进行通信的IEEE 802.11a无线局域网通信系统中，频率合成器必须具有200MHz的
输出频率范围，而在利用上频带进行通信的局域网通信系统中，频率合成器必须具有100MHz的输出频率范
围。
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§12.1 频率合成器的基本概念

§12.1.2 频率精度

频率合成器的输出频率是不连续的。相邻两个输出频率之间的最小间隔（即fch），就是频率合成器

的频率精度。对频率合成器输出频率精度的要求，也是由通信系统标准规定的。在绝大多数通信系统中，

频率合成器的频率精度必须等于信道之间的频率间隔，如用于GSM收发机的频率合成器的频率精度必须
为200kHz，用于IEEE802.11a无线局域网收发机的频率合成器的频率精度必须为20MHz。

§12.1.3 频率切换时间

这是指频率合成器的输出信号从一个频率切换到另一个频率时，频率合成器的输出重新达到稳定所需

要的时间，它与所用频率合成器的类型有直接关系。一般无线通信系统标准也对频率切换时间作出了规

定，如用于GSM收发机中的频率合成器的频率切换时间必须小于250µs。

§12.1.4 频率稳定度与准确度

频率合成器的频率稳定性是极度重要的技术指标，因为通信系统的频率稳定度，取决于这些设备中的

频率合成器的频率稳定度。而通信系统的频率不稳，会极大恶化通信系统性能。因此维持频率合成器输出

频率的稳定性是极度重要的。

衡量频率合成器频率稳定性的主要指标有两个：准确度和稳定度。

频率合成器的实际输出频率f与标称输出频率f0之间的偏差，称为频率合成器的频率准确度，也称为

频率误差。通常分为绝对频率准确度与相对频率准确度两种：∆f = f − f0称为绝对准确度；∆f/f0 =
(f − f0)/f0称为相对准确度。

频率合成器的频率稳定度是指在一定时间间隔内，频率准确度的变化，因此实际上是“频率不稳定

度”。

在准确度和稳定度两个指标中，稳定度是准确度的前提，只有频率稳定，才谈得上频率准确。通常认

为频率误差已包括在频率不稳定的偏差之内，因此，一般只提频率稳定度。

根据所指定的时间间隔的不同，频率稳定度可分为长期频率稳定度、短期频率稳定度和瞬间频率稳定

度三种。长期频率稳定度，一般是指一天以上乃至几个月的相对频率变化的最大值，它主要用来评价天文

台或者计量单位的高精度频率标准和计时设备的稳定指标；短期频率稳定度，一般指一天之内频率的相对

变化最大值。外界因素引起的频率变化大都属于这一类，通常称为频率漂移。短期频率稳定度一般多用来

评价测量仪器或者通信系统中本地载波信号的频率稳定指标；瞬间频率稳定度，指秒或者毫秒内随机频率

变化，即频率的瞬间无规则变化，当用频域来描述瞬间频率稳定度时，它表现为频率合成器的输出频谱不

纯，如引入了相位噪声或者杂散，下面我们还会对此进行讨论。

以上这种划分法不是绝对的，没有统一的标准，但以上的划分还是有一定实际意义的。短期频率稳定

度主要是与温度变化、电压变化和电路参数不稳定性等因素有关。长期频率稳定度主要取决于有源器件、

无源元件和石英晶体等的老化特性，而与频率的瞬间变化无关。至于瞬间频率稳定度主要是由于频率合成

器内部噪声而引起的频率起伏，它与外界条件和长期频率漂移无关。

§12.1.5 频谱纯度

如前所述，频率合成器的瞬间频率不稳定在频域上表现为频谱不纯。频率合成器的理想输出频谱应是

在输出频率ω0处的单一谱线，但由于噪声或者干扰的影响，频率合成器输出信号的瞬时幅度和瞬时相位会

受到扰动，出现寄生调幅或者寄生调相效应。同振荡器一样，频率合成器输出信号的瞬时幅度扰动会受到

抑制，而瞬时相位扰动则转化为载波周围的两个边带，如图12-2所示，形成相位噪声（或者时钟抖动）。
因此相位噪声性能（或者时钟抖动）也是描述频率合成器性能的重要指标。与振荡器不同的是，当偏离载

波频率的频率值小于某一特定值（该特定值与频率合成器的实现有关）时，相位噪声是一个不随偏移频率

变化的常数，称为带内相位噪声，而偏离载波频率的频率值大于该特定值时，相位噪声将随着偏移频率

的增加而下降，称为带外相位噪声。图12-3给出了一个振荡器的相位噪声曲线和频率合成器的相位噪声曲
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)(ωθS
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ωVS

0ω
m0 ωω +m0 ωω −
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sidelobes

0ω

ω∆

图图图 12-2 频率合成器的瞬时相位扰动转化为相位噪声

相位噪声

VCO

频率合成器

偏移频率

Tω

图图图 12-3 频率合成器和振荡器的相位噪声曲线比较

线，从图中可以很容易地看到这两者之间在相位噪声特性上的区别（其中的原因，在后面我们会进行解

释）。

除了相位噪声性能外，在某些特殊的频率点上，频率合成器的输出频谱还可能出现一些强信号频率成

分，如图12-4所示，这些频率成分称为杂散（Spur）。 载波与最大杂散成分的功率之比C/S反应了频率合

0ω
图图图 12-4 频率合成器输出频谱上的杂散

成器的杂散性能。在高性能的频率合成器中，杂散也是一个衡量输出频谱纯度的性能参数。它通常与频率

合成器在该频率处所受到的强干扰有关。

§12.2 直接数字频率合成器

直接数字频率合成是实现频率合成器的一个很重要技术，特别是在频率精度要求很小、频率切换时间
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§12.2 直接数字频率合成器

要求很快的通信系统（如快速跳频通信）中，这种合成技术得到了广泛地应用。本节介绍直接数字频率合

成器的分析和设计技术。

§12.2.1 频率合成原理

图12-5给出了直接数字频率合成器的原理性框图。 它的基本思想是在数字域产生想要的信号，然

频率字

寄存器

相位

寄存器

相位--幅度变换（ROM） D/A变换

器

滤波器

clkf

相位累加器

P∆ outf

j

j

k m

相位 幅度

图图图 12-5 直接数字频率合成器的原理性框图

后经数模转换和滤波后重建模拟信号波形。一般由如下模块组成：相位累加器、相位–幅度变换器、
数模变换器（D/A）和滤波器。相位累加器又包括两部分：j位的频率字寄存器存储着数字相位增加
步长（∆P），相位增加步长∆P是外界对合成频率进行编程的控制字；另一部分是j位的全加器和输
出数字相位寄存器，在每一个时钟触发点，全加器将存储在输出相位寄存器中的数据与频率字寄存

器中存储的步长∆P相加，并重新存储进输出相位寄存器中。因此，每隔1/fclk时间，全加器的输出

就增加∆P，产生一个线性增长的数字相位。由于位数的限制，全加器的输出增加到一定程度后就会
产生溢出，发生溢出所需要的平均周期数为2j/∆P，例如，如果j = 3、∆P = 1，则全加器的输出序列
为000−001−010−011−100−101−110−111−000，经8个时钟周期后产生一次溢出；如果j = 3、∆P = 2，
则全加器的输出序列为000−010−100−110−000或者001−011−101−111−001，经4个时钟周期后产生一
次溢出；如果j = 3、∆P = 3，则全加器的输出序列为000− 011− 110− 001− 100− 111− 010− 101− 000，
在8个时钟周期内产生三次溢出，因此溢出的平均周期为8/3。

这样，全加器发生溢出的平均频率为

fov =
∆P
2j

fclk (12-2)

输出相位寄存器中寄存的数值表示了合成正弦型波形的相位。因此合成信号的相位重复周期与全加器

产生溢出的周期是相同的，因此合成信号的频率为：

fout = fov =
∆P
2j

fclk (12-3)

通过对∆P进行编程，就可以改变合成信号的频率，从而实现了频率合成的目的。由于∆P是整数，合成频
率的最小频率间隔是当∆P = 1时得到的，因此直接数字频率合成器的频率精度为：

∆f =
fclk

2j
(12-4)

通过增加全加器的位数j，直接数字频率合成器可以实现很精细的频率精度。

相位累加器仅产生了正弦型信号的相位，为了产生正弦型信号，还需要实现一个sin(x)函数，这是由
相位–幅度变换器来实现的。相位–幅度变换器通常采用ROM存储器来实现。它是一个正弦型函数查找表，
相位作为ROM存储器的寻址地址，而ROM中存储着不同相位下正弦型信号的幅度值。ROM的输出相当于
是对正弦型信号以时钟频率fclk进行采样的采样点。在不考虑幅度和相位量化误差的情况下，ROM的输出
可以表示为：

sin (2π
P (n)
2j

) (12-5)
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其中，P (n)是在第n个周期时j位相位寄存器存储的相位值，它是一个周期性序列，其周期为Pe个时钟周
期，即P (n) = P (n + Pe)。若以GCD(∆P, 2j)代表∆P和2j的最大公约数，那么：

Pe =
2j

GCD(∆P, 2j)
(12-6)

例如，当j = 3、∆P = 1，全加器的输出序列P (n)为000−001−010−011−100−101−110−111−000，经8个
周期后会重复，因此Pe = 8；当j = 3、∆P = 2，全加器的输出序列P (n)为000 − 010 − 100 − 110 − 000或
者001− 011− 101− 111− 001，经4个时钟周期后会重复，因此Pe = 4；当j = 3、∆P = 3，全加器的输出
序列P (n)为000− 011− 110− 001− 100− 111− 010− 101− 000，经8个周期后会重复，因此Pe = 8。

相位寄存器的输出作为ROM的寻址地址，ROM中被寻址的单元每经过Pe个周期后也会重复，因此，
数模变换之前直接数字频率合成器的输出波形的频谱由Pe个点的离散样本所决定。

ROM的输出代表了正弦型信号在不同时钟周期内的采样点，该采样点经数模变换后，转换到模拟域，
它的输出频谱将包含多个频率成分nfclk ± fout（n是整数），这些频率成分之间的幅度由一个加权函数进行
加权：

sinπf/fclk

πf/fclk
= sinc(

f

fclk
) (12-7)

其中，n = 0所对应的频率成分是希望的频率成分，其它的都是杂散成分。希望的频率成分也存在一个加权
函数 sin πfout/fclk

πfout/fclk
，可以用一个反sinc滤波器来进行纠正。

数模变换器后的滤波器滤除除fout外的其它高频谐波频率成分，提供一个纯正弦型输出信号。由采

样定理的限制，直接数字频率合成器的最高合成频率为fclk/2。当合成频率逐渐接近fclk/2时，谐波成
分fclk − fout与有用频率成分fout之间的频率间隔越来越近，因此要求滤波器有一个很陡的转换带，如

图12-6 所示。既然滤波器的实现复杂度很大程度上是由转换带的频宽所决定的，很陡的转换带会急剧增加
滤波器的实现复杂度。因此为了降低滤波器的实现难度，直接数字频率合成器的最高输出频率一般小于时

钟频率的40%，通常是在时钟频率的1/4到1/3之间。

sf

dB0
3/smax ff =

2/sf

图图图 12-6 直接数字频率合成器中低通滤波器的传输函数

图12-7给出了直接数字频率合成器各模块输出的波形图。

§12.2.2 杂散分析

直接数字频率合成器避免了使用模拟压控振荡器来合成频率，因此具有极高的相位噪声性能（它的相

位噪声性能近似等于时钟的相位噪声性能）。由于时钟频率是固定不变的，因此可以使用晶体振荡器来产

生时钟，从而达到极低的相位噪声。但是，同其它的频率合成技术相比，直接数字频率合成的杂散很大，

影响了它的性能。
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clkf Sample index

相位累加器输出
相位-幅度变换器输出 D/A变换器输出

滤波器输出

图图图 12-7 直接数字频率合成器各模块输出的波形图

在直接数字频率合成器中，引起杂散的噪声源存在六种，如图12-8所示： 相位累加器的输出相位（作

频率字

寄存器

相位

寄存器

相位--幅度变换（ROM） D/A变换

器

滤波器

clkf

相位累加器

P∆ outf

j

j

k

m

相位

幅度

f∆

clkn

Pe

Ae

DAe Fe

图图图 12-8 直接数字频率合成器中的噪声源

为ROM的寻址地址）截断所引入的噪声ep；ROM中存储的实数采样点值用有限字长的二进制数字来表示
所引入的量化噪声eA；数模变换器所引入的噪声eDA；滤波器引入的噪声eF以及时钟引入的相位噪声nclk和

频率偏差∆f。频率偏差∆f仅会引起频率合成器的输出频率出现偏差，而不会引起杂散，因此可以等效认

为是改变了∆P。

1. 相位累加器的输出相位截断所引入的噪声

相位累加器的输出相位（作为ROM的寻址地址）截断所引入的噪声ep包括两部分：一部分是实数相位

用有限字长的二进制数字来表示所引入的量化噪声；另一部分是累加器的输出被截断所引入的噪声。在不

考虑量化噪声时，直接数字频率合成器的输出采样序列应为：

s(n) = sin(2π
∆P
2j

n) (12-8)

如果直接用累加器的输出作为ROM的寻址地址，那么ROM的存储单元数目将为2j。当j很大时，ROM的储
存单元数目是很大的，会增加芯片面积和功耗。为了降低对ROM存储单元数目的要求，可以仅取累加器输
出的最高k位作为ROM的寻址地址，这时ROM存储单元的数目可以降为2k。在这种情况下，直接数字频率

合成器的输出采样序列应为：

s(n) = sin(
2π

2k
[
∆P
2j−k

n]) (12-9)

其中，[ ]代表取整操作。上式可以重新表示为：

s(n) = sin(
2π

2j
(∆Pn− ep(n))) (12-10)

其中，ep(n)即为相位累加器的输出相位截断所引入的噪声。可以证明，载波功率与相位累加器的输出相位
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第十二章 频率合成器

截断所引入的所有杂散成分的总功率之比为

S
N

= 10 log10[
[sin(π/N)/(π/N)]2

1− [sin(π/N)/(π/N)]2
] (12-11)

其中，N = 2k。当N很大时（N > 10，实际上，N常大于1000），上式可以化简为：
S
N
≈ 20 log10(N)− 10 log10(π

2/3) ≈ 6.02k− 5.17dB (12-12)

可以用上式来估计ROM存储单元数目与信噪比之间的关系，根据应用要求的性能决定ROM存储单元的数
目。

载波与相位累加器的输出相位截断所引入的最大杂散成分功率之比为：

C
S

= 20 log10(N + 1) ≈ 10 log10(N) = 6.02k (12-13)

因此，为了使得直接数字频率合成器的输出频谱中载波与最大杂散成分的功率比值大于48dB，
则ROM存储单元的数目必须大于28 = 256个，即k ≥ 8，相位累加器的运算位数也必须不小于8。

2. ROM中存储的样本值有限的精度所引入的量化噪声

在理想情况下ROM中存储的样本值是正弦型信号在某一相位时的幅度值，它是一个实数，当用有限字
长的存储单元来存储该值时，就会引入量化噪声eA(n)，从而给频率合成器的输出频谱中引入杂散。如果累
加器的相位截断噪声ep(n) = 0，则ROM的输出序列为：

sin(
2π

2j
(∆Pn))− eA(n) (12-14)

eA(n)是一个周期性序列，其周期为Pe。

当Pe很大时，载波与杂散功率之比近似为：
C
S

= (1.76 + 6.02m + 10 log10(
Pe
4

))dBc (12-15)

其中，m是ROM存储单元的字长。

当Pe较小时，载波与杂散功率之比近似为：
C
S

= (1.76 + 6.02m)dBc (12-16)

因此根据应用对频率合成器杂散抑制性能的要求，就可以决定ROM存储单元的字长m。存储单元的字
长实际上就是数模变换器的字长，因此该字长也反应了数模变换器的实现难度。

3. 模拟电路引入的噪声

在直接数字频率合成器中，数字部分引入的杂散成分总可以通过增加累加器的运算位数和ROM存储
单元的数目及字长来降低，但是，模拟电路引入的噪声限制了频率合成器抑制杂散的性能。实际上，在高

速、高精度（> 10Bits、> 50MHz）直接数字频率合成器中，频率合成器的噪声性能主要由数模变换器和
低通滤波器的非理想效应（如时钟馈通、交调、Glitch等）所决定。

描述数模变换器的性能指标主要包括失调、增益误差、差分和积分线性度（静态性能）以及建立时

间、压摆率，Glitch脉冲（动态性能）等。设计一个性能优良的数模变换器是一个极度富有挑战性的任
务，也是实现高性能频率合成器的关键，限于篇幅，本书不再对此进行展开。由于直接数字频率合成器是

一个数模混合系统，数字电路部分产生的开关噪声会通过衬底耦合和电源电压耦合等串绕到模拟部分，时

钟信号也会通过电容耦合串绕到模拟电路部分，引起额外的杂散，因此在设计数模变换器的电路和版图

时，如何减小数字电路的干扰是需要仔细考虑的问题。

低通滤波器的作用主要是滤除高频谐波成分，为了降低它的非理想效应（响应时间）的影响，它在信

号带宽范围内应具有平坦的幅度响应曲线和常数相移。

时钟信号的相位噪声性能会限制频率合成器的相位噪声性能，为了提高频率合成器的相位噪声，可以

采用高性能晶体振荡器来作为时钟发生器。
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§12.2 直接数字频率合成器

§12.2.3 压缩ROM存储量的技术

如前所述，ROM中存储单元的数量和存储字长都会影响频率合成器的杂散性能，只有ROM具有足够
的存储单元数量和存储单元字长，频率合成器的输出杂散才能被抑制在一定的水平之下。存储单元数量和

存储单元字长决定了ROM的存储量，因此ROM的存储量越大，频率合成器的杂散性能越好。但ROM的存
储量大，芯片面积和功耗都会增加，ROM的最高工作速度也会降低，限制了频率合成器的最高合成频率。
为了解决这一问题，人们提出了各种技术来压缩对ROM的存储量的要求。本小节对这些技术进行简单的介
绍。

1. 利用正弦型函数的对称性

正弦型函数具有水平和垂直两方面的对称性，因此从原理上来说，ROM存储单元仅需存储第一象限
（0～π/2）相位间隔内的正弦函数值，然后利用正弦型函数的对称性就可以得到所有象限、整个2π相位间

隔内的正弦函数值。这样可以将ROM存储单元的数量降低到原来的1/4，所增加的代价是增加一些实现对
称性功能的逻辑电路。

图12-9给出了实现这种思路的原理性方框图。 相位累加器输出中最高的两位用来指示相位所在的象

图图图 12-9 利用正弦型函数的对称性来减小ROM查找表的存储量

限，其余的k − 2位用来对存储有第一象限（0～π/2）相位间隔内正弦函数值的ROM查找表进行寻址。相
位累加器的输出是一个周期为2π的锯齿波，去除最高两位后得到ROM的输入（k − 2位），变为一个周期
为π/2的锯齿波。次最高位（2nd MSB）决定着正弦型函数的幅度是增加还是减小，如果次最高位为1，说
明这时正弦型信号的相位位于第二象限，利用正弦型函数在第一象限和第二象限的幅度关于π/2轴对称的特
点，将以π/2为周期的锯齿波进行折叠，变为一个相位逐渐降低的波形；如果次最高位为0，说明这时正弦
型信号的相位位于第一象限，原相位波形保持不变。经过这一步操作后，得到一个以π为周期的正弦型半波

整流波形，相位值的幅度位于0～π/2之间。用该输入对ROM进行寻址，可以得到半波正弦型函数。最高位
（MSB）决定着输出样本值的符号，如果最高位为1，说明相位值位于π～2π之间，因此需要对输出进行反

相，反之，则保留原输出。这样利用相位累加器的最高两位和存储有第一象限（0～π/2）相位间隔内正弦
函数值的ROM查找表就可以恢复出整个2π相位间隔内的正弦型函数样本值。

2. 正弦型函数幅度与相位差算法

利用正弦型函数的对称性可以将ROM存储单元的数量降低到原来的1/4，减小ROM存储量的另一种思
路是减小存储单元的字长。正弦型函数幅度与相位差算法就是实现这一思路的一种算法。它的基本思想是

基于：

max[sin(
πP

2
− P )] ≈ 0.21max[sin(

πP

2
)] (12-17)
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第十二章 频率合成器

因此，如果ROM存储单元存储的是如下函数的函数值：

f(P ) = sin(
πP

2
)− P (12-18)

那么ROM存储单元的字长可以减小2位，存储量缩减到原来的1/4。实现这种算法的原理性方框图如图12-
10所示，它需要增加一个额外的加法器和延迟电路，延迟电路的延迟与ROM查找表的延迟匹配，使得加法
器的两个输入是同相的。这种算法的一个附加好处是由于存储单元字长减小，查找表的延迟也会减小，因

此提高了ROM 查找表的工作速度。

图图图 12-10 正弦型函数幅度与相位差算法

3. Sunderland结构

另一种压缩ROM存储量的方法是将整个存储器划分为一个粗略ROM查找表和一个精细ROM查找表，
图12-11给出了这种技术的实现框图，它需要一个额外的加法器。

12

A(4)

B(4)

C(4)

COARSE 

ROM

FINE 

ROM

9

4

9

A(4)

图图图 12-11 Sunderland结构

利用正弦型函数的对称性后，ROM存储单元的寻址地址为k − 2位，比原来减小2位。这k − 2位
地址又可以分为a、b、c三段，P = a + b + c，如果每一段的字长分别为a → A、b → B、c → C。
则a < 1、b < 2−a、c < 2−(a+b)。希望的正弦输出函数为：

sin(
π

2
(a + b + c)) = sin(

π

2
(a + b)) cos(

π

2
c) + cos(

π

2
(a + b)) sin(

π

2
c) (12-19)

由于c ¿ 1、b ¿ a，因此

sin(
π

2
(a + b + c)) ≈ sin(

π

2
(a + b)) + cos(

π

2
a) sin(

π

2
c) (12-20)

由于sin(π
2 c)很小，上式中的第二项远小于第一项。因此，第一项可以存储在粗略ROM查找表中，它的寻址

地址来自于a、b两部分。第二项可以存储在精细ROM查找表中，它的寻址地址来自于a、c两部分。为了进
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一步减小存储单元的步长，可以将幅度与相位差算法与Sunderlang结构结合起来，这时粗略ROM查找表中
存储的是sin(π

2 (a + b))− (a + b)，而不是sin(π
2 (a + b))，可以将粗略ROM查找表的字长减小2位。

这种减小ROM存储量的算法是非常有效的。例如，一个具有12位寻址地址和11位字长的ROM，若不
采用任何算法，则对ROM存储量的要求为：212× 11 = 45056位。如果仅采用Sunderland结构，12位寻址地
址被分为三段，每一段的位数为4位，则粗略ROM查找表的存储量为28 × 11 = 2816位，精细ROM查找表
的存储量为28 × 4 = 1024位，总存储量为3840位，存储量压缩了11.73倍。

4. Taylor序列近似

Taylor序列展开是另一种压缩ROM存储量的方法，它将整个ROM查找表划分为三个不同的部分，因
此可以急剧减小ROM查找表的存储量。

相位地址P可以划分为上相位地址u和下相位地址P − u两部分。对正弦型函数sin(π
2 P )针对上相位地

址u展开：

sin(
π

2
P ) = sin(

π

2
u) + k1(P − u) cos(

π

2
u)− k2(P − u)2 sin(π

2 u)
2

+ R3 (12-21)

其中，kn都是用来调节每一个级数项量纲的常数，考虑到每一个相位值都具有弧度的量纲，因此需要一个

为nπ/2(n = 1, 2, 3 · · · )的转换系数来补偿相位量纲。R3是仅取前面两项后的残余误差。Taylor序列近似仅
保留了前面三项，而其余各项对准确度影响不大，因此被舍弃。

上式中的第一项、第二项、第三项都存储在不同的ROM查找表中，如图12-12所示。 它需要一个额外

图图图 12-12 Taylor序列近似

的乘法器和两个加法器，增加了实现的复杂度，而且由于乘法器和加法器的速度限制，使用这种技术的频

率合成器的速度较慢。

5. 其它压缩存储量的技术

除了上面列举的各种算法可以减小ROM的存储量外，还可以采用Nicolas结构、Hutchison结构或
者Cordic算法等来减小ROM的存储量，限于篇幅，本书不再对这些算法进行说明。

除了压缩ROM查找表的存储量之外，另一种思路是利用非线性数模变换器来彻底消除ROM查找表，
从而可以极大地节省芯片面积和功耗，并提高频率合成器的工作速度。实现这种技术的原理性框图如

图12-13所示。 它利用了一个非线性正弦波数模变换器来实现相位－幅度映射和线性化数模变换，即数模变
换器的输入是一个相位值，而数模变换器的输出对应于该相位下的幅度值，因此它等效于一个ROM查找表
和一个格雷（Thermometer-coded）编码的线性数模变换器。理论上，对于相同的相位精度和幅度精度，
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)n( TΦ

Phase 

Accumulator
Sine-wave DAC Output

P∆

clkf

图图图 12-13 利用正弦波数模变换器来代替ROM查找表的直接数字频率合成器

使用非线性正弦波数模变换器构成的频率合成器的性能同传统的基于ROM查找表结构的频率合成器性能是
一样的，但使用非线性正弦波数模变换器的频率合成器具有更低的功耗和更低的实现成本。

§12.2.4 实现调制功能和波形发生器

对直接数字频率合成器进行简单修改后，它还可以实现幅度、相位和频率调制的功能。因为正弦型信

号可以表示为：

s(n) = A(n) sin(2π(∆P (n) + P (n))) (12-22)

因此，直接在数字域改变A(n)、∆P (n)或者P (n)就可以实现幅度调制、频率调制和相位调制。现在所有的
调制方案都是基于这三种调制方式的，因此在直接数字频率合成器的Nyquist带限范围内，可以合成任何希
望的调制波形。图12-14给出了同时实现这三种调制方式的调制器的原理性方框图。 频率调制通过在相位累

ADDER
相位累加器 ADDER

相位--幅度变换器 乘法器 D/A变换器 滤波器
频率调制控制 相位调制控制 幅度调制控制

调制控制总线
P∆ outf

j k m

j

j

k

k

m

m

图图图 12-14 利用直接数字频率合成技术来实现各种调制方式

加器之前加入一个加法器来实现的；相位调制是通过在累加器之后加入一个加法器来实现的；而幅度调制

则通过在相位－幅度变换和数模变换器之间加入一个乘法器来实现的。因此，通过简单的数字域操作，所

有的调制方式都可以采用直接数字频率合成技术来实现。

直接数字频率合成器还可以用来作为函数发生器，只要将ROM查找表中存储的数值由正弦型函数改
变为任何需要的函数波形，就可以实现任意的函数产生功能，包括常用的线性波形、锯齿波、高斯白噪声

等。而且这种实现不会引入额外的代价，因此直接数字频率合成技术在函数发生器中得到了广泛地应用。

§12.2.5 优点和缺点

综上所述，直接数字频率合成技术具有以下的优点：（1）它避免了使用模拟压控振荡器，因此可以
达到很高的相位噪声性能（近似等于时钟的相位噪声性能）。既然时钟频率是固定的，因此可以采用晶体

振荡器来产生时钟，时钟的相位噪声性能可以做得很低；（2）直接数字频率合成可以提供精细的频率精
度，通过增加相位累加器的运算位数就可以减小合成频率的精度，但代价是电路复杂度和功耗都会增加，

电路速度（最高合成频率）会降低；（3）由于直接数字频率合成器中不包含模拟反馈环路，因此它的频率
切换速度是很快的，这一点对快速跳频应用非常重要；（4）直接数字频率合成器可以实现连续相位频率切
换，这对某些调制方案来说是很重要的；（5）它可以很容易地实现各种调制方案。
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但直接数字频率合成器也存在一些很大的问题，正是因为这些问题，阻碍了它在射频领域的应用。首

要问题是速度问题，前面说过，为了满足Nyquist采样定理并降低滤波器的实现难度，时钟频率应该是合成
频率的三倍到四倍，如果要合成的频率很高（如大于1GHz），时钟产生电路就会存在很大的问题，而且使
相位累加器、ROM查找表和数模变换器工作在这么高的时钟频率下会面临实现难题，功耗也是及其巨大
的。正是因为这个原因，在射频领域，直接数字频率合成技术很少使用。直接数字频率合成器存在的其它

问题包括相对较大的功耗、芯片面积（主要是ROM查找表）以及较差的杂散性能。

虽然直接数字频率合成技术不能直接应用于射频领域，但它可以和锁相环技术结合，组成双环频率合

成技术，如图12-15所示。 直接数字频率合成器工作于较低的频率下，它的输出经上变频后转换到锁相环中

频率字

寄存器

相位

寄存器

相位--幅度变换（ROM） D/A变换

器

滤波器

clkf

相位累加器

P∆

鉴相器 环路滤波器
分频器

/N

refF

divF

IFF

lowF

outF

图图图 12-15 直接数字频率合成技术和锁相环技术结合组成双环结构

的射频带内，利用锁相环特性得到稳定的输出频率。这种双环结构可以提供精细的频率调节步长和快速的

频率切换时间，在高频高速跳频系统中得到广泛应用。在实现这种双环结构时，需要注意直接数字频率合

成器中的数字模块通过衬底耦合和电源电压耦合对锁相环的干扰，必要的隔离和仔细的版图设计是保证双

环结构能正常工作的前提。

§12.3 锁相环路的基本原理与性能分析

锁相环是很重要的一类反馈系统，在调制、解调、频率合成、载波同步、重定时等很多方面具有广泛

的应用，本节介绍锁相环路的基本原理，并进行简单的性能分析。

§12.3.1 基本工作原理

锁相环是将由振荡器产生的输出信号与一个输入参考信号在相位和频率上实现同步的电路。在同步状

态（通常称为锁定）时，振荡器的输出信号和输入参考信号之间的相位差为0或者为某一个固定的常数。如
果两者之间的相位差发生变化，锁相环中存在一个反馈控制机制来调节振荡器的输出，使得相位差减小，

并最终达到锁定状态。在这个控制系统中，输出信号的相位实际上锁定到输入参考信号的相位上，这也是

该电路被称为锁相环的原因。

锁相环的基本模块包括电压控制振荡器（VCO）、鉴相器（Phase Detector，PD）和环路滤波器。在
某些低频锁相环中，振荡器的频率是由电流控制的，称为电流控制振荡器，这时鉴相器的输出应是一个受

控电流而不是受控电压，但这些锁相环的工作原理同普通锁相环是一样的，以下不再提及。图12-16给出了
锁相环的基本方框图及振荡器和鉴相器的传输特性。 振荡器的振荡频率ωout由环路滤波器的输出信号uf所

控制，即：

ωout(t) = ω0 + K0uf(t) (12-23)
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第十二章 频率合成器 鉴相器 环路滤波器
输出信号

),)(( outoutout θωtu
输入参考信号

),)(( ininin θωtu
)(d tu )(f tu

（a）

0ω

fu

outω

（b）

du

eθ

（c）

图图图 12-16 锁相环的基本方框图及振荡器和鉴相器的传输特性

其中，ω0是振荡器的中心频率，K0是振荡器的增益，它的量纲为rad/s/V。

鉴相器将输出信号的相位和输入参考信号的相位进行比较，它的输出在一个有限的输入范围内正比于

两者之间的相位差θe，即：

ud(t) = Kdθe (12-24)

其中，Kd是PD的增益，它的量纲是V/rad。PD的输出信号ud(t)包含有直流成分和叠加的交流成分，压控
振荡器的控制电压应是直流信号，因此ud(t)中的交流成分应该被滤除，这是由环路滤波器来实现的。环路
滤波器是一个低通滤波器，由它滤除交流成分，产生直流控制电压调节振荡器的振荡频率，它可以是各种

阶数的。

下面我们来分析锁相环路的基本工作原理。首先，假设输入参考信号uin(t)的频率和振荡器的振荡频率
均为ω0，如果两者之间的初始相位差θe等于0，则鉴相器和环路滤波器的输出均为0，振荡器的输入控制电
压为0，振荡频率维持ω0不变，锁相环维持稳定的工作状态。如果两者之间的初始相位差θe不等于0，PD将
产生一个非零的输出信号ud(t)，该信号由低通滤波器进行滤波，在一定的延迟后，产生一个直流控制电
压uf，非零的控制电压将调节振荡器的振荡频率，该调节将逐渐减小振荡器输出信号和输入参考信号之间

的相位差，直至最终两者之间没有相位差。

如果在某一时刻t1，处于锁定状态的锁相环的输入参考信号的频率改变了∆ω，则输入信号的相位将

开始领先于输出信号，如图12-17所示。 两者之间的相位差将开始随着时间增加，导致PD产生一个随时间
增加的输出信号ud(t)，该信号由低通滤波器进行滤波，经一定延迟后，产生VCO的控制信号uf(t)，它也
随时间而增加。因此VCO的频率也会逐渐增加，这会减小输出信号与参考信号之间的相位差。经过一定的
时间之后（该时间称为建立时间，Settling Time），振荡器的振荡频率将调节到与输入参考信号的频率相
同。根据所用环路滤波器的不同类型，锁相环锁定时PD两输入之间的相位差θe等于0或者为某一个固定的
常数。

下面我们来定性的分析锁相环。我们知道，瞬时频率与瞬时相位之间的关系为：

ω(t) =
dθ(t)
dt

(12-25)

θ(t) =
∫

ω(t)dt + θ0 (12-26)

其中θ0为初始相位。
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inu

outu

du

fu

outω

t

0ω ωω ∆+0

inθ

outθ

1t

图图图 12-17 锁相环对频率发生阶跃变化的响应曲线

由上面的讨论可知，加到PD的两个信号的频率差为

∆ω(t) = ωout − ωin (12-27)

此时的瞬时相差为：

θe(t) =
∫

∆ω(t)dt + θ0 (12-28)

因此，如果ω2 = ω1，则∆ω(t) = 0，那么

θe(t) =
∫

∆ω(t)dt + θ0 = θ0 (12-29)

即当输入信号与输出信号的频率相等时，两者之间的瞬时相位差是一个常数。

如果θe(t) = θ0，则：

∆ω(t) =
dθe(t)

dt
= 0 (12-30)

因此，ωout = ωin。即输入参考信号和输出信号的相位差为常数时，两者的频率必然相等。

总之，在锁相环中，当输入信号和输出信号频率相等时，则它们之间的相位差保持不变，反之，若两

个信号的相位差是个恒定值，则它们的频率必然相等。在锁定后，输出信号的频率等于输入信号的频率，

但两者之间存在恒定相位差，这恒定相位差经PD和环路滤波器后转化为直流控制电压去控制VCO的振荡
频率（若直流环路增益为无穷大，则该恒定相位差为0），使ωout = ωin。在闭环条件下，如果由于某种原

因使VCO的频率发生变化，那么输出信号和输入参考信号之间的相位差不再为恒定值，鉴相器的输出电压
也就跟着发生变化，这变化不断调整VCO的振荡频率，直到输出信号的频率与参考信号的频率相等为止。
这就是锁相环的基本工作原理。

因此，锁相环能够使得输出信号的相位跟踪输入参考信号的相位，使两者之间的频率保持一致。这

是锁相环的优点。锁相环的另一个优点是它能够抑制叠加在输入参考信号上的噪声。如果锁相环的输入

参考信号包含有噪声，PD将测量输入信号和输出信号的相位差，叠加在参考信号上的噪声将使得输入信
号uin(t)的过零点以一种统计的方式被提前或者推迟。这使得PD的输出信号ud(t)在某一个平均值附近抖
动。如果环路滤波器的截止频率足够低，噪声将全被环路滤波器所滤除，输出信号uf(t)中几乎没有不包含
噪声成分，因此VCO的控制电压也就不包含有噪声成分，工作于无噪状态，在稳定时，输出信号的相位将
等于输入参考信号的平均相位或者两者之间维持一个常数的相位差。因此，锁相环能够检测出淹没在噪声

中的信号。
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§12.3.2 锁相环中的基本模块

基本锁相环包括压控振荡器VCO、鉴相器PD和环路滤波器LF三个基本模块，本节将简单介绍这三个
基本模块的电路结构。

1. 鉴相器

鉴相器的功能是比较两个输入信号之间的相位差，并产生一个正比于该相位差的输出信号。常用的鉴

相器可以分为四种类型：乘法器型鉴相器、异或门型鉴相器、时序型鉴相器和鉴频鉴相器（PFD）。

乘乘乘法法法器器器型型型鉴鉴鉴相相相器器器：：：这种鉴相器利用四象限乘法器来实现鉴相功能，通常采用Gilbert乘法器单元，这种
鉴相器是历史上最早应用于锁相环的鉴相器类型，现在在某些锁相环中还在广泛使用。

如果鉴相器的两个输入信号都是正弦型信号，分别表示为：

u1(t) = U10 sin(ω1 + θ1) (12-31)

u2(t) = U20 sin(ω2 + θ2) (12-32)

其中，U10、U20是两个信号的幅度；ω1、ω2是它们的频率，θ1、θ2是它们的初始相位。

四象限乘法器的输出信号为两个输入信号的乘积，即：

ud(t) = u1(t) · u2(t) =
U10U20

2
[cos((ω1 + ω2)t + θ1 + θ2) + cos((ω1 − ω2)t + (θ1 − θ2))] (12-33)

当锁相环锁定时，ω1 = ω2 = ω，并令θ1 − θ2 = θd，则

ud(t) =
U10U20

2
[cos(2ωt + θ1 + θ2) + cos(θd)] (12-34)

鉴相器的输出包含有一个直流成分和二阶谐波频率成分。高频成分会被环路滤波器所滤除，我们仅关心鉴

相器输出的直流成分，因此鉴相器的平均输出为：

ud(t) =
U10U20

2
cos(θd) (12-35)

图12-18给出了乘法器型鉴相器的平均输出与相位误差的关系曲线，它是一个周期性函数。

du

2

UU 2010−

2

UU 2010

2

UU 2010−

0 dθ
2

π3−
2

π−
2

π

2

π3

图图图 12-18 乘法器型鉴相器的平均输出与相位误差的关系曲线

鉴相器的鉴相增益为：

Kd =
dud(t)
dθd

= −U10U20

2
sin(θd) (12-36)
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鉴相增益Kd是鉴相器两输入信号相位差的周期性函数，大小与输入信号的幅度呈正比。当相位差为0时，
鉴相增益也为0；而当相位差达到π/2时，鉴相增益也达到最大。因此为了扩大鉴相范围，利用这种鉴相器
的锁相环在锁定时，输入、输出信号之间的相位差应设计为π/2，，正因为这种原因，这种鉴相器也被称为
正交型鉴相器。在锁定状态下，鉴相器的鉴相增益为：

Kd|θd=π/2 = −U10U20

2
(12-37)

对正交型鉴相器来说，环路锁定时两输入信号的相位差为π/2，鉴相器输出为0，这是一个稳定状态，
通常将该点作为环路的静态工作点（相当于电路理论中的直流工作点）。通常所说的相位误差θe是相对于

这个静态工作点来说的，即环路锁定时，鉴相器的两输入信号相位差为π/2，但相位误差θe = 0。因此在考
虑环路的交流特性时，θd要减去静态工作点所对应的相位差π/2才能得到环路的相位误差θe。

考虑到：

ud =
U10U20

2
cos(θd) =

U10U20

2
cos(θe + π/2) =

U10U20

2
sin(θe) (12-38)

当环路进入锁定状态时，θe很小，因此sin(θe) ≈ θe，鉴相器的特性为ud = Kdθe，其中，Kd =
(U10U20)/2。

从图12-18还可以看出，在一个周期内，存在两个平衡点（θd = π/2、θd = 3π/2），使得鉴相器的输
出为0。这两个平衡点中，仅θd = π/2点是稳定平衡点（它的斜率为负），而在θd = 3π/2点，斜率为正，
因此θd = 3π/2点是不稳定平衡点，只要环路稍微受到扰动，环路就将脱离该平衡点。因此，环路锁定时，
最终将锁定于θd = π/2的平衡状态。

在许多实际情形中，鉴相器的两输入中将包含有一个方波信号，该方波信号可以用数学形式表示为：

u2(t) = U20 · sgn(ω2t + θ2) (12-39)

其中，sgn(x)是符号函数

sgn(x) = 1 if x > 0 (12-40)

sgn(x) = −1 if x < 0 (12-41)

将方波信号u2(t)用傅立叶级数展开

u2(t) = U20[
4
π

cos(ω2t + θ2) +
4
3π

cos(3ω2t + θ2) · · · ] (12-42)

方括号中的第一项是基频成分，其余各项均为奇次阶谐波成分。

鉴相器的输出为：

ud(t) = u1(t) · u2(t) = U10U20 sin(ω1t + θ1)[
4
π

cos(ω2t + θ2) +
4
3π

cos(3ω2t + θ2) · · · ] (12-43)

如果环路锁定到基频成分，即ω1 = ω2 = ω，则鉴相器的平均输出信号为：

ud(t) ≈ 4
π

U10U20

2
cos(θe) =

2
π

U10U20 cos(θe) (12-44)

因此，同两输入都是正弦型信号相比，其中一个信号是方波信号时鉴相器的鉴相增益增加了4/π倍，而其它

特性保持不变。

虽然如此，由于方波信号包含有各奇次谐波成分，锁相环有可能锁定到高阶奇次谐波频率上。例如

若ω1 = 3ω2，则经环路滤波器作用后，对压控振荡器起作用的是方波信号中的三阶谐波成分，三阶谐波成

分与另一个输入信号的乘积可以提供直流输出来控制压控振荡器的输出频率。虽然，随着锁定谐波阶次的

升高，鉴相器的鉴相增益逐渐减小，锁定也会变得越来越困难，但锁定到高阶奇次谐波的风险还是存在

的。因此，在利用这种鉴相器的锁相环中，需要对VCO的频率范围进行限制，防止环路锁定到高阶谐波频
率上。
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需要注意的是，即使鉴相器的两输入都是正弦型信号，但当输入信号幅度很高时，乘法器中的晶体管

行为近似为开关，这同输入信号是方波信号的效果是一样的，因此仍然需要考虑环路锁定到高阶谐波频率

上的问题，需要对VCO的调谐频率范围进行限制。

异异异或或或门门门型型型鉴鉴鉴相相相器器器：：： 异或门鉴相器是使用数字异或门来实现鉴相功能，它的两个输入信号都是二进制

信号，暂时假设它们是对称型方波信号。图12-19给出了当两个同频率输入信号之间的相位差不同时异或门
型鉴相器的信号波形。 图（a）表示两输入信号之间的相位差为π/2，异或门的输出是一个占空比为50%的

0
2

π
de =−= θθ

0
2

π
de >−= θθ

eθ

0d =u

0d >u

1u

2u

du

1u

2u

du

(a)

(b)

图图图 12-19 两输入信号之间的相位差不同时异或门型鉴相器的信号波形

方波，其频率是输入信号的两倍。鉴相器输出信号ud(t)中的高频成分将被环路滤波器所滤除，因此我们仅
考虑ud(t)的平均值ud(t)，如图中虚线所示。ud(t)是两逻辑值的算术平均值，该值作为异或门型鉴相器的
静态工作点，因此从环路分析的角度可以认为ud(t) = 0。即同乘法器型鉴相器一样，当两输入的相位差
为π/2时，鉴相器的输出为0，是一个稳定状态，相位误差θe = 0。

图（b）给出了当u2(t)的相位落后于u1(t)时异或门型鉴相器的信号波形。相位误差θe > 0，ud(t)的占
空比将大于50%，它的平均值ud(t) > 0，如图中虚线所示。很明显，当相位误差θe = π/2时，鉴相器的
平均输出达到最大值，当相位误差θe = −π/2时，鉴相器的平均输出达到最小值。图12-20 （a）给出了
异或门型鉴相器平均输出ud(t)与相位误差θe之间的关系曲线。 它是一个三角形的周期函数，周期为π。

在−π/2 < θe < π/2相位误差范围内，ud(t)正比于θe，即：

ud(t) = Kdθe (12-45)

如果异或门鉴相器的电源电压为UB和0，方波信号的逻辑电平也为UB和0，那么：

ud(t) =
(π/2 + θe)UB

π
− 1

2
UB =

UB

π
θe (12-46)

因此异或门鉴相器的鉴相增益为：

Kd =
UB

π
(12-47)
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du

du

eθ

eθ

2

π

2

π

π0
2

π−π−

π−
2

π− π0

2

π
dK

(a)

(b)

图图图 12-20 异或门型鉴相器平均输出ud(t)与相位误差θe之间的关系曲线

异或门型鉴相器能维持相位跟踪时两输入之间的相位误差被限制在如下范围内（四象限乘法器型鉴相

器也具有相同特性），：

−π

2
< θe <

π

2
(12-48)

鉴相范围为π。

如果异或门型鉴相器的两输入不是对称型方波信号（占空比不为50%），则在相位误差θe的绝对值还

没有达到π/2时，鉴相器的输出就被削平，即出现了削波（Clip）现象，如图12-20（b）所示，这会减小锁
相环的环路增益，导致更小的锁定范围和捕获范围。

异或门型鉴相器的另一个问题是同乘法器一样，锁相环路也可能锁定到参考频率的高阶谐波频率处，

因此需要对VCO的调谐频率范围进行限制。

异或门型鉴相器实现起来非常简单，而且同其它的数字电路是兼容的，主要应用于简单的集成锁相环

中。

时时时序序序型型型鉴鉴鉴相相相器器器：：： 前面介绍的乘法器型鉴相器和异或门型鉴相器在环路锁定时，两输入之间的相位差

为π/2。但某些应用希望环路锁定时，鉴相器输入之间的相位差为0。另外，这两种类型的鉴相器都存在两
个平衡点，在两个平衡点处鉴相器的鉴相增益是相同的，因此环路可能需要花较长的时间才能脱离不稳定

平衡点，延长了锁定时间。

时序型鉴相器在环路锁定时，两输入之间的相位差为0或者π，而且该鉴相器在稳定平衡点和不稳定平

衡点处的鉴相增益差别很大，这是时序型鉴相器的最大优点。时序型鉴相器的另一个优点是鉴相范围要大

于乘法器型鉴相器和异或门型鉴相器，乘法器型鉴相器和异或门型鉴相器的鉴相范围仅为π，而时序型鉴相

器的鉴相范围通常为2π，在采取某些措施后，鉴相范围甚至能超过2π。但时序型鉴相器是边沿触发的，因

此它对边沿遗失很敏感，这是时序型鉴相器的缺点。
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下面我们以JK触发器为例来介绍时序型鉴相器的特性（图12-21）。 JK触发器是边沿触发的，J端输

QJ

K Q

du1u

2u

JK-FF

图图图 12-21 JK触发器型鉴相器

入的上升边沿将使触发器进入高电平状态（Q = 1），而K端输入的上升边沿将触使触发器进入低电平状态
（Q = 0）。图12-22（a）给出了鉴相误差θe = 0时JK触发器的信号波形。 这时两输入信号u1(t)和u2(t) 之

0πde =−= θθ

0πde >−= θθ

eθ

0d =u

0d >u

1u

2u

du

1u

2u

du

(a)

(b)

图图图 12-22 两输入信号之间的相位差不同时JK触发器型鉴相器的信号波形

间的相位差为π。鉴相器的输出信号是一个同输入信号频率相同的对称型方波信号，占空比为50％，这个状
态作为鉴相器的静态工作点，从环路分析的角度认为ud(t) = 0，如图中虚线所示。如果相位误差增加到大
于0（图12-22（b）），鉴相器输出ud(t)的占空比将大于50％，它的平均值ud(t) > 0，如图中虚线所示。

很明显，当相位误差θe = π时，鉴相器的平均输出达到最大值，当相位误差θe = −π时，鉴相器的平均

输出达到最小值。图12-23 给出了鉴相器平均输出ud(t)与相位误差θe之间的关系曲线。 它是一个周期型锯

齿波，周期为2π。在−π < θe < π相位误差范围内，ud(t)正比于θe，即：

ud(t) = Kdθe (12-49)
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du

eθπ0π−

πdK

图图图 12-23 JK触发器型鉴相器平均输出ud(t)与相位误差θe之间的关系曲线

如果JK触发器型鉴相器的电源电压为UB和0，方波信号的逻辑电平也为UB和0，那么：

ud(t) =
(π + θe)UB

2π
− 1

2
UB =

UB

2π
θe (12-50)

因此JK触发器型鉴相器的鉴相增益为：

Kd =
UB

2π
(12-51)

JK触发器型鉴相器能维持相位跟踪时两输入之间的相位误差被限制在如下范围内：

−π < θe < π (12-52)

鉴相范围为2π。

同异或门型鉴相器不同的是，JK触发器型鉴相器仅在输入信号的上升边沿改变状态，因此两输入信
号的对称性对鉴相特性没有影响。但由于边沿触发特性，它对输入信号的边沿遗失很敏感。另外，触发器

对J端和K端输入边沿响应速度的不同会导致静态相位误差，因此在要求环路锁定时相位误差θe = 0的系统
中，触发器对J、K两端边沿响应速度必须具有对称性。

鉴鉴鉴频频频鉴鉴鉴相相相器器器：：： 同前面介绍的鉴相器不同，当环路还没有锁定时，鉴频鉴相器的输出不仅与两输入信

号的相位误差θe有关，而且同两输入信号的频率差∆ω = ω1 − ω2 有关。图12-24给出了一种常用的鉴频鉴相
器的电路图。 它包括两个D触发器，每一个触发器的输出被标记为UP或者DN，这两个输出经逻辑与后又
控制着D触发器的清零端。PFD能处于下列四种状态中的一种：

• UP=0,DN=0

• UP=1,DN=0

• UP=0,DN=1

• UP=1,DN=1

但通过引入与门对D触发器进行清零，第四种状态是被禁止的。当两触发器的输出均为高电平时
（UP = 1,DN = 1），UP和DN经逻辑与后产生一个高电平脉冲，对两个D触发器进行清零，因此，这
个鉴频鉴相器仅能具有三种状态，是一个三态元件。我们用符号−1、0和1来标记这三种状态：

• UP=0,DN=0 → state=-1

• UP=1,DN=0 → state=0

• UP=0,DN=1 → state=1
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D

CP

Q

DC

D

CP Q

DC

"1"

1u

"1"

2u

UP

DN

BU

P

N

du

图图图 12-24 鉴频鉴相器

-1 0 +1

2u

1u 1u

1u

2u2u

图图图 12-25 鉴频鉴相器的状态转换图

鉴频鉴相器的实际状态是由输入信号u1(t)和u2(t)的上升沿瞬态（或者下降沿瞬态）所决定的。
图12-25给出了鉴频鉴相器的状态转换图。 从图中可以看出，u1(t)出现上升沿将使鉴频鉴相器进入下
一个更高的状态，直到PFD进入1状态；而u2(t)出现上升沿将使鉴频鉴相器进入下一个更低的状态，直
到PFD进入−1状态。输出信号ud是PFD状态的逻辑函数，当PFD位于1状态时，ud > 0；当PFD位于−1状
态时，ud < 0；而当PFD位于0状态时，ud = 0，这种状态通常用一个高阻态来代替。图12-24虚线框中的
电路部分给出了ud是如何产生的。当UP信号为高时，PMOS晶体管导通，ud等于电源电压UB；当DN信号
为高时，NMOS晶体管导通，ud等于地电平；当UP和DN信号同时为低时，PMOS晶体管和NMOS晶体管
同时截止，PFD输出是浮置的，处于高阻状态。因此输出信号ud是一个三态信号。

图12-26给出了两输入信号之间的相位差不同时PFD的信号波形。 图（a）中两个输入信号是同频的，
而且相位差为0，如果PFD初始时处于0状态，则输入信号u1和u2的上升沿同时发生，它们的影响互相抵

消，因此PFD永远保持在0状态，这时输出信号ud的平均值保持为ud(t) = 0不变。图（b）给出了u1的相位

领先于u2的情形，PFD将在0状态和1状态之间来回切换。相反，如果u1的相位落后于u2，则PFD将在−1状
态和0状态之间来回切换。从图12-26很容易看出，当相位误差为正时，ud的平均值也会增加为正值，当相

位误差达到2π时，ud的平均值达到最大；当相位误差为负时，ud的平均值会减小为负值，当相位误差达

到−2π时，ud的平均值达到最小。图12-27给出了PFD输出信号的平均值ud(t)与两输入信号相位误差θe之

间的关系曲线。 它是一个锯齿波。当相位误差大于2π时，ud(t)是一个周期为2π的锯齿波；当相位误差小

于−2π时，ud(t)也是一个周期为2π的锯齿波。这两个锯齿波的幅度具有相反的符号。
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0e =θ

0e >θ

eθ

0d =u

eθ

1u

2u

PFD

状态

1+
0
1−

1u

2u

PFD

状态

1+
0
1−

1u

2u

PFD

状态

1+
0
1−

0e <θ

(a)

(b)

(c)

图图图 12-26 两输入信号之间的相位差不同时PFD的信号波形

在−2π < θe < 2π相位误差范围内，ud(t)正比于θe，即：

ud(t) = Kdθe (12-53)

如果PFD的电源电压为UB和0，方波信号的逻辑电平也为UB和0，那么：

ud(t) =
(2π + θe)UB

4π
− 1

2
UB =

UB

4π
θe (12-54)

因此鉴频鉴相器的鉴相增益为：

Kd =
UB

4π
(12-55)

PFD能维持相位跟踪时两输入之间的相位误差被限制在如下范围内：

−2π < θe < 2π (12-56)
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du

eθ2π02π−

2πdK

4π4π−

图图图 12-27 鉴频鉴相器平均输出ud(t)与相位误差θe之间的关系曲线

鉴相范围为4π。

当环路没有进入锁定状态，两输入信号的频率不同时，PFD的输出信号ud(t)将同两信号的频率差有
关，而当环路进入锁定状态，输出信号ud(t) 将同两信号的相位差有关，PFD的这个独有特性能够加快环路
的捕获过程，而且在任何情况下都能够使环路进入锁定状态，没有捕获范围的限制。下面我们对此进行简

单说明。

在前面介绍的三种鉴相器中，如果两输入信号的频率不同，则鉴相器的输出中将包含有一个频率

为ω1 − ω2的基频成分和更高的谐波成分，更高的谐波成分被环路滤波器所滤除，因此仅保留有频率

为ω1 − ω2的基频成分，它是一个交流信号。如果该交流信号是完全对称的，平均值为0，则它通过环路
滤波器后产生的平均输出也为0，不会改变VCO的振荡频率，因此环路永远不可能进入锁定状态。但实际
上，这个交流信号是不对称的，正半周波形和负半周波形的持续时间并不相同，因此它包含有一个直流成

分，正是这个直流成分对VCO的振荡频率进行调节，使得环路能够进入锁定状态（假设鉴相器的两输入初
始频率差在捕获范围内），但该过程是很慢的，需要较长的时间环路才能进入锁定状态。

对于PFD来说，当输入参考信号的频率ω1比输出频率ω2高时，在单位时间内，u1比u2产生更多的上升

沿，因此PFD仅能在状态0和状态1之间切换，而不会进入−1状态。如果ω1远高于ω2，则PFD在绝大部分内
时间都处于1状态。相反，如果输入参考信号的频率ω1比输出频率ω2低，在单位时间内，u2比u1产生更多

的上升沿，因此PFD仅能在状态0和状态−1之间切换，而不会进入1状态。如果ω2远高于ω1，则PFD在绝大
部分时间内都处于−1状态。因此，在环路没有进入锁定状态时，PFD的平均输出信号ud(t)随着两输入信
号的频率差ω1 − ω2单调变化。图12-28给出了ud(t)的占空比与两输入信号的频率比ω1/ω2之间的关系曲线。

当ω1 > ω2时，占空比定义为PFD处于1状态的平均时间所占份额；而当ω1 < ω2时，占空比定义为PFD处
于−1状态的平均时间所占份额的负数。从图中可以看出，当ω1 À ω2时，δ趋近于1；当ω1 ¿ ω2 时，δ趋近

于−1；当ω1稍大于ω2时，δ趋近于0.5；当ω1稍小于ω2时，δ趋近于−0.5。因此PFD的输入信号之间存在的
频率差会对PFD的输出信号产生贡献，因此会加快环路的捕获过程，而且使得环路没有捕获范围的限制。

2. 环路滤波器

鉴相器的输出信号中包含有直流成分和各高阶谐波成分，直流成分与相位误差θe呈正比，是对环路进

行动态调整所需要的信号，而高频成分则是不需要的信号。这些高频成分是由环路滤波器所滤除的，因此

环路滤波器必须能让低频成分通过而抑制高频成分，即它是一个低通滤波器。本节仅介绍常用的一阶和二

阶低通滤波器的网络结构，更高阶的滤波器可以由一阶和二阶低通滤波器级联而成。

无无无源源源超超超前前前滞滞滞后后后网网网络络络：：： 图12-29给出了一阶和二阶无源超前滞后网络的电路图。 图（a）是一阶低通滤
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21 /ωω

δ

图图图 12-28 ud(t)的占空比与两输入信号的频率比ω1/ω2之间的关系曲线

du fu du fu

1R

2R

C

1R

2R

1C

2C

(a) (b)

图图图 12-29 一阶和二阶无源超前滞后网络的电路图

波器，它有一个极点和一个零点，其传输函数为：

F (s) =
1 + sτ2

1 + s(τ1 + τ2)
(12-57)

其中，τ1 = R1C、τ2 = R2C。在上式中，1 + sτ2表示相位超前，1 + s(τ1 + τ2)表示相位滞后，因此这种网
络被称为超前滞后网络。一阶低通滤波器的幅频响应曲线如图12-30（a）所示。

|)j(| ωF

1

21

1

ττ + 2

1

τ
ω

dB/dec20−

|)j(| ωF

1

1ω ω

dB/dec20−

dB/dec20−

2ωzω

(a) (b)

图图图 12-30 一阶和二阶无源超前滞后网络的幅频响应曲线

图12-29（b）是二阶低通滤波器，它有一个零点和两个极点，其传输函数为：

F (s) =
1 + s(τ2 + τ3)

1 + s(τ1 + τ2 + τ3) + s2τ1τ3
(12-58)
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其中，τ1 = R1C1、τ2 = R2C1、τ3 = R2C2。它的幅频响应曲线如图12-30（b）所示，图中，ω1和ω2 是该

滤波器的极点（均为实数极点），ωz是该滤波器的零点。

有有有源源源超超超前前前滞滞滞后后后网网网络络络：：： 图12-31给出了一阶和二阶有源超前滞后网络的电路图。 图（a）是一阶低通滤

1R

(a) (b)

−

+
du fu

1C 2C 2R 1R

−

+
du fu

1C 2C 2R

3C

图图图 12-31 一阶和二阶有源超前滞后网络的电路图

波器，它有一个极点和一个零点，其传输函数为：

F (s) = Ka
1 + sτ2

1 + sτ1
(12-59)

其中，Ka = C1/C2、τ1 = R1C、τ2 = R2C。一阶低通滤波器的幅频响应曲线如图12-32（a）所示。

|)j(| ωF

aK

2

1

τ 2

1

τ
ω

dB/dec20−

|)j(| ωF

1ω ω

dB/dec20−

dB/dec20−

2ωzω

(a) (b)

aK

图图图 12-32 一阶和二阶有源超前滞后网络的幅频响应曲线

图12-31（b）是二阶低通滤波器，它有一个零点和两个极点，其传输函数为：

F (s) = Ka
1 + s(τ2 + τ3)

(1 + sτ1)(1 + sτ3)
(12-60)

其中，τ1 = R1C1、τ2 = R2C2、τ3 = R2C3、Ka = C1/C2。它的幅频响应曲线如图12-32（b）所示。图
中，ω1和ω2 是该滤波器的极点（均为实数极点），ωz是该滤波器的零点。

有有有源源源PI滤滤滤波波波器器器：：： 图12-33给出了一阶和二阶有源PI滤波器的电路图。 它们也是超前滞后网络，名

1R

(a) (b)

−

+
du fu

C2R 1R

−

+
du fu

1C

2C

2R

图图图 12-33 一阶和二阶有源PI网络的电路图

字PI来自控制理论（PI=Proportional+Integral）。图（a）是一阶低通滤波器，它有一个极点和一个零
点，其传输函数为：

F (s) =
1 + sτ2

sτ1
(12-61)
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其中，τ1 = R1C、τ2 = R2C。一阶低通滤波器的幅频响应曲线如图12-34（a）所示。

|)j(| ωF

1

2

1

τ
ω

dB/dec20−

|)j(| ωF

1

ω

dB/dec20−

dB/dec20−

2ωzω

(a) (b)

图图图 12-34 一阶和二阶有源PI网络的幅频响应曲线

图12-33（b）是二阶低通滤波器，它有一个零点和两个极点，其传输函数为：

F (s) =
1 + s(τ2 + τ3)
sτ1(1 + sτ3)

(12-62)

其中，τ1 = R1C1、τ2 = R2C1、τ3 = R2C2。它的幅频响应曲线如图12-34（b）所示。图中，ω2 是该滤波

器的高阶极点，另一个极点位于0频率处，ωz是该滤波器的零点。

3. 压控振荡器

锁相环中所用到的振荡器可以分为两种类型：电压控制振荡器和电流控制振荡器，前一种振荡器的振

荡频率由一个输入控制电压来控制，而后一种振荡器的振荡频率由一个输入控制电流来控制。在射频电路

中，锁相环中所用的振荡器一般为电压控制振荡器。

压控振荡器的输出频率ω2与控制电压uf之间的关系可以用数学关系式表示为：

ω2 = ω0 + K0 · uf (12-63)

其中，K0是VCO的增益。

对于锁相环系统的设计者来说，必须先决定VCO的两个参数：ω0和K0。它们对锁相环系统的设计是

非常重要的。实际上，uf的取值受到电路中元器件饱和的限制，K0在整个调谐范围内也不是完全线性的，

这些都会影响锁相环的动态特性，在进行系统设计时必须考虑它们的影响。

振荡器按实现方式可以分为多种类型，射频锁相环主要应用两种类型的振荡器：LC振荡器和环型振荡
器，它们的特性已经在上一章进行过介绍，本处不再重复。

§12.3.3 锁相环在锁定状态下的性能

如果我们假设锁相环已经进入锁定状态，而且预计将来仍将保持锁定，我们能用线性数学模型来分析

锁相环系统。该数学模型可以用来计算输入信号的相位θin到输出信号的相位θout的相位传输函数H(s)：

H(s) =
Θout(s)
Θin(s)

(12-64)

其中，Θin(s)和Θout(s)分别是相位信号θin(t)和θout(t)的Laplace变换。

1. 锁相环在锁定状态下的数学模型

在锁定状态下，鉴相器的输出信号ud与环路相位误差θe呈正比，即

ud = Kdθe (12-65)
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第十二章 频率合成器

因此鉴相器的数学模型是一个增益为Kd的增益模块，它的传输函数为：

Ud(s)
Θe(s)

= Kd (12-66)

环路滤波器的传输函数在上节已经推导过了，并记为F (s)。而VCO可以用一个积分器来表示，它的传
输函数为：

Θout(s)
Uf(s)

=
K0

s
(12-67)

其中，Uf(s)是环路滤波器输出信号uf(t)的Laplace变换。

综上，我们可以画出锁相环在锁定状态下的数学模型，如图12-35所示。基于这个模型，我们来推导锁
相环的相位传输函数H(s)及一些性能参数。

)(in sΘ
)(sF

)(out sΘ
Kd

)(d sU )(f sU

)(out sΘ

图图图 12-35 锁相环在锁定状态下的数学模型

2. 相位传输函数

由图12-35可以推导出锁相环的相位传输函数为

H(s) =
Θout(s)
Θin(s)

=
K0KdF (s)

s + K0KdF (s)
(12-68)

考虑到环路的开环传输函数为：

G(s) =
KdK0F (s)

s
(12-69)

因此相位传输函数H(s)与开环传输函数G(s)的关系为：

H(s) =
G(s)

1 + G(s)
(12-70)

该式也可以从反馈系统理论推导出来，在该系统中，前向增益等于G(s)，而反馈系数为1，代入反馈系统的
闭环传输函数与开环传输函数之间的关系式中，也可以得到上式。

开环传输函数G(s)中极点的数目称为锁相环的阶数，而其中s = 0极点的数目称为锁相环的型数
（Type）。从式12-69可以看出，锁相环的阶数总比环路滤波器的阶数大1，而且锁相环至少是一型（Type
1）的，这些都是因为VCO给环路中引入了一个位于s = 0的极点。

锁相环的误差传输函数定义为环路相位误差θe(t)与输入参考信号相位θin(t)的比值，从图12-35可以推
导出

He(s) =
Θe(s)
Θin(s)

=
s

s + K0KdF (s)
=

1
1 + G(s)

= 1−H(s) (12-71)

环路的具体特性与环路滤波器有很大关系，因此在进行深入分析时，必须考虑到环路滤波器的具体实

现。下面我们将针对一阶和二阶锁相环进行分析，更高阶的锁相环，进行理论分析是很困难的，一般借助

于仿真工具进行分析。

一一一阶阶阶锁锁锁相相相环环环：：： 对于一阶锁相环来说，F (s) = 1，即没有环路滤波器。这时相位传输函数和误差传输函
数分别为：

H(s) =
K0Kd

s + K0Kd
(12-72)
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§12.3 锁相环路的基本原理与性能分析

He(s) = 1−H(s) =
s

s + K0Kd
(12-73)

图12-36给出了这两个传输函数的幅频响应曲线。 H(s)同一阶低通滤波器的传输特性相同，它

|)j(| ωH

ω

|)j(| e ωH

1

ω

dB/dec20−

(a) (b)

d0KK

d0KK

dB/dec20−

d0KK

图图图 12-36 相位传输函数和误差传输函数的幅频响应曲线

的3dB截止频率为：ω3dB = K0Kd。该截止频率也就是锁相环路的环路带宽。因此，输入参考信号θin(t)中
的各种频率分量，经过环路传输后，只有低频成分出现在输出信号θout(t)中。He(s)同一阶高通滤波器的
传输特性相同，它的3dB截止频率仍为ω3dB，因此，相位误差信号θe(t)中含有输入参考信号θin(t)的高频成
分，这是因为θin(t)是环路的输入信号，它的高频成分不能被滤除，但由VCO产生的相位噪声，它的低频
成分由于在环路之内，故受到环路的负反馈用作用而被抑制。环路带宽越窄（即截止频率ω3dB越小），滤

除VCO产生的相位噪声的能力就越差。因此，锁相环路的环路带宽不能太窄，这有利于抑制VCO引入的相
位噪声。

一阶锁相环是最简单的一种锁相环结构，可以达到很大的相位裕度，因此环路总是稳定的。它的缺点

是稳态相位误差和环路带宽是强烈耦合在一起的，但锁相环应用通常希望稳态相位误差为0，而且与环路带
宽无关，正因为这一点，一阶锁相环在实际中很少用到。

二二二阶阶阶锁锁锁相相相环环环：：： 对于二阶锁相环来说，它的环路滤波器是一阶低通滤波器。对于上节所提到的各种一

阶低通滤波器网络来说，它们的传输函数可以统一表示为：

F (s) = KT
s− z

s− p
(12-74)

对于一阶无源超前滞后网络来说，KT = τ2/(τ1 + τ2)、z = −1/τ2、p = −1/(τ1 + τ2)；对于一阶有源超前
滞后网络来说，KT = Kaτ2/τ1、z = −1/τ2、p = −1/τ1；对于一阶有源PI网络来说，KT = τ2/τ1、z =
−1/τ2、p = 0。

将式12-74代入式12-68中，可以得到：

H(s) =
K0KdKT(s− z)

s2 − (p−K0KdKT)s−K0KdKTz
(12-75)

通常将上式的分母部分表示为：s2 + 2ζωns + ω2
n，即

H(s) =
ωn(2ζ + p/ωn)s + ω2

n

s2 + 2ζωns + ω2
n

(12-76)

其中，ωn =
√−K0KdKTz称为锁相环路的固有角频率，ζ = (K0KdKT − p)/(2ωn)称为环路的阻尼系数。

如果p ¿ ωn（即对于无源超前滞后网络来说，KdK0 À ωn；对于有源超前滞后网络来

说，KdK0Ka À ωn；有源PI网络不需作此假设），则

H(s) ≈ 2sζωn + ω2
n

s2 + 2ζωns + ω2
n

(12-77)

这种锁相环路被称为高增益环路，绝大多数锁相环都是高增益环路。

第424页,共587页



第十二章 频率合成器

高增益环路的相位误差传输函数为：

He(s) ≈ s2

s2 + 2ζωns + ω2
n

(12-78)

图12-37给出了二阶锁相环相位传输函数H(s)的幅频响应曲线，横轴对ωn作了归一化。 从图中可以看

图图图 12-37 二阶锁相环相位传输函数H(s)的幅频响应曲线

出，二阶环路对输入参考相位的作用也相当于一个低通滤波器，在0到ωn之间，幅频响应曲线近似是平坦

的。只要调制频率位于0到ωn 之间，二阶锁相环路就能够跟踪输入参考信号的相位和频率变化。

锁相环闭环传输函数H(s)的两个极点为：

s1,2 = (−ζ ±
√

(ζ2 − 1))ωn (12-79)

可以看到，阻尼系数对环路的动态特性有很重要的影响。如果ζ > 1，两个极点都是实数极点，闭环系统是
过阻尼系统，瞬态响应包含着两个指数衰减项，时间常数分别为1/s1和1/s2，闭环系统是一个稳定系统，

不会产生振荡。相反，如果ζ < 1，两个极点是复共轭极点，闭环系统为欠阻尼系统，欠阻尼环路的瞬态响
应包含有一个衰减的振荡波形，阻尼系数越小，振荡越厉害，环路的瞬态响应稳定下来所需的时间也就越

长，在极限情况下，当ζ → 0时，环路的瞬态响应是一个振荡波形，环路是不稳定的。

欠阻尼系统对输入参考信号频率发生阶跃变化ωin = ∆ωu(t)的频率响应为：

ωout(t) = [1− 1√
1− ζ2

e−ζωnt sin(ωn

√
1− ζ2t + θ)]∆ωu(t) (12-80)

ωout表示了输出频率随时间的变化，而θ = sin−1
√

1− ζ2。因此输出频率随时间的变化是一个随时间指数

衰减的振荡波形，衰减指数为(ζωn)−1，如图12-38。当输入相位发生阶跃变化时，输出相位的响应也是相
同的。衰减指数ζωn表明了输出达到最终稳定值所花的时间，为使环路尽快达到稳态，衰减指数ζωn必须取

尽可能大的值，它同环路滤波器的特性有关。

同放大器一样，在实际应用中，一般要求ζ ≥ 1/
√

2，当阻尼系数小于该值时，幅频响应曲线的过冲
很大，环路的瞬态响应需要花很长的时间才能稳定下来；而阻尼系数过大，又会降低环路的响应速度，

图12-39对此进行了说明。 ζ = 1/
√

2（对应于放大器中相位裕度为45◦的情形）到ζ = 1（对应于放大器中相
位裕度为60◦的情形）之间是实际锁相环常取的阻尼系数值。

图12-40给出了ζ = 0.707时相位误差传输函数He(s)的幅频响应曲线，横轴对ωn作了归一化。 从图中可

以看出，相位误差传输函数的幅频响应曲线同高通滤波器的传输特性是一样的。当参考输入信号的调制频
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图图图 12-38 欠阻尼锁相环系统对频率阶跃变化的时域响应曲线

图图图 12-39 不同阻尼系数下欠阻尼锁相环系统对频率阶跃变化的时域响应曲线

率低于ωn时，经过环路的作用后，相位误差会受到衰减，表明环路能够跟踪输入参考信号的相位变化；当

调制频率高于ωn时，锁相环路对相位误差没有抑制作用，相位误差基本同输入参考信号的相位是一样的，

表明环路已经失去了跟踪能力。

二阶锁相环的环路带宽（3dB截止频率）为：

ω3dB = ωn[1 + 2ζ2 +
√

(1 + 2ζ2)2 + 1]1/2 (12-81)

当阻尼系数ζ = 0.7，ω3dB = 2.06ωn，近似等于环路固定角频率的两倍。

3. 稳定性分析

实际工作时，锁相环路不可避免地会受到各种各样地干扰，环路在这些干扰因素作用下，其输出量可

能是稳定地，也可能呈现不稳定地状况。稳定的环路受外来干扰作用，环路系统在脱离原来的稳定平衡状

态后，经过瞬态过程，仍能恢复原状或者建立新的平衡状态。本节我们研究锁相环路在干扰较小情况下的

稳定问题，即线性化系统稳定性问题。

如前所述，根据阻尼系数ζ的值，可以判定系统的稳定性能，因此ζ的值是判断锁相环的稳定性的一种

依据。但更简单、更常用的判断锁相环路稳定性的方法是利用线性系统稳定理论及从它推导出的波特准

则，下面我们就来介绍这种方法。

根据线性系统稳定理论，线性系统稳定的充分必要条件是系统特征方程的根均具有负实部，也就是

说，系统闭环传输函数的所有极点均位于jω轴的左半平面。对于锁相环路来它，它的闭环传输函数H(s)可
以用式12-68表示，因此，只要H(s)的极点位于左半平面，该系统就是稳定的。
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图图图 12-40 二阶锁相环相位误差传输函数He(s)的幅频响应曲线（ζ = 0.707）

同时，根据闭环传输函数与开环传输函数之间的关系：H(s) = G(s)/(1 + G(s))，可以推导出判断环路
稳定性的另一条准则：波特准则。波特准则是利用环路的开环传输特性直接判断闭环稳定性的方法。波特

准则表明，对于一个单位反馈环路，如果系统在开环时是稳定的，那么闭环后仍然稳定的条件为：当开环

传输函数的幅度下降为1时，开环传输函数的相移小于180◦。

稳定性是环路正常工作的必要条件。但是，有的系统虽然满足稳定条件，但余量很小，这样环路的瞬

态响应是振荡的，衰减很慢，因此会影响系统性能。但如果余量过大，环路的瞬态响应会很迟缓，影响环

路的瞬态性能。为了衡量系统在这两方面的性能，可以引入相位裕度的概念来衡量系统的稳定性能。相位

裕度是开环传输函数在单位增益频率处的相移与180◦之和，如图12-41所示。 相位裕度大小与闭环系统的单

|)j(| ωG

)j( ωG∠

°−180

°− 90

1

图图图 12-41 相位裕度

位阶跃瞬态响应之间的关系曲线如图12-42所示，从图中可以看出，相位裕度太小（PM < 30◦），瞬态过
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冲就很大，产生振荡衰减波形，振荡波形衰减很慢；而相位裕度太大（PM > 60◦），闭环系统的瞬态响应
速度就会很迟缓，影响系统的动态性能。一般说来，相位裕度位于30◦～60◦是比较合理的，这时闭环系统
过冲很小，或者没有过冲，同时闭环系统对瞬态响应的上升时间也很快，可以达到一个较好的动态性能。

)(ty

t

°= 45PM

(a)

)(ty

t

°= 60PM

(b)

)(ty

t

°= 90PM

(c)

图图图 12-42 相位裕度大小与闭环系统的单位阶跃瞬态响应之间的关系曲线

4. 瞬态响应

推导出了锁相环的相位传输函数和相位误差传输函数后，下面我们来分析锁相环路对输入参考相位变

化的瞬态性能。

输输输入入入参参参考考考信信信号号号的的的相相相位位位发发发生生生阶阶阶跃跃跃变变变化化化：：： 图12-43给出了输入参考信号相位在t = 0发生阶跃变化时的锁相
环的瞬态响应。 相位信号是一个阶跃函数

inu

outu

du

fu

outω

0ω

inθ

outθ∆Φ

0 t

图图图 12-43 输入参考信号相位在t = 0发生阶跃变化时的锁相环的瞬态响应

θin(t) = u(t)∆Φ (12-82)

其中，u(t)是单位阶跃函数，∆Φ是阶跃的幅度。由于环路滤波器的输出并不会马上发生变化，在t =
0时，VCO的振荡频率还是ω0，鉴相器的两输入之间的相位差突然增加∆Φ，在鉴相器输出产生宽脉冲，迫
使环路滤波器的输出逐渐升高，这会导致VCO的振荡频率发生变化，减小环路中的相位误差。在这个瞬态
过程中，环路相位误差会随着时间变化，因此环路没有进入锁定状态。一旦VCO的振荡频率发生变化，环
路相位误差就会逐渐减小，在最后锁定时，VCO的振荡频率回到原始频率，因此环路滤波器的输出和环路
相位误差都返回到它们没有受到扰动时的值。当输入相位改变∆Φ，所导致的VCO振荡频率变化量对时间
的积分（图12-43中阴影部分）应等于∆Φ，即

∫ ∞

t1

ωoutdt = ∆Φ (12-83)

输出相位逐渐跟踪上了输入参考相位。因此在环路锁定时，环路中的重要参数（相位误差、环路滤波器输

出、VCO振荡频率）都返回到它们的原始值，这些参数与输入频率之间存在一对一的对应关系。而且从该
过程可以看出，VCO的控制电压可以作为分析环路动态性能的测试点，它的动态性能反应了锁相环输出的
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动态性能，该点也非常便于测量。图12-43仅给出了环路滤波器的一种信号变化波形，实际上，当环路参
数不同时，环路滤波器的输出可能产生振荡衰减波形，如图12-44所示。在t = t2时，环路滤波器的输出等

于最终值，VCO的振荡频率也等于最终值，但由于环路误差没有达到最终值，因此瞬态过程还会继续，而
在t = t3时，环路相位误差返回到了它的最终值，但由于VCO的振荡频率没有达到最终值，导致瞬态过程
继续，直到环路相位误差和VCO的振荡频率都回到原始值，瞬态过程才终止。这是一个振荡衰减过程，需
要较长的时间环路才能达到稳态。

)(in tu

)(out tu

)(f tu

1t 2t 3t t

图图图 12-44 锁相环输入参考相位发生阶跃变化时环路滤波器的输出产生振荡衰减波形

下面我们对该过程进行定量分析。对式12-82进行Laplace变换，得到：

Θin(s) = ∆Φ/s (12-84)

输入参考相位发生阶跃变化所引起的环路相位误差为：

Θe(s) = He(s)Θin(s) = He(s) ·∆Φ/s (12-85)

将式12-78代入，可以得到：

Θe(s) =
∆Φ
s

s2

s2 + 2sζωn + ω2
n

(12-86)

对该式进行反Laplace变换可以得到环路相位误差随时间的变化波形θe(t)，如图12-45所示，图中相位
误差已经针对∆Φ 进行了归一化。 在各种阻尼系数下，初始相位误差均为θe(0) = ∆Φ，当t → ∞时，相位

图图图 12-45 锁相环输入参考相位发生阶跃变化时环路相位误差的时域波形

误差θe(∞) → 0。这也可以用Laplace变换的最终值定理所证明：

θe(∞) = lim
s→0

sΘe(s) = 0 (12-87)
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从图中可以看出，当阻尼系数不同时，环路的相位误差达到稳定所需要的时间也是不同的，ζ越大，

所需要的时间越短。

参参参考考考输输输入入入的的的频频频率率率发发发生生生阶阶阶跃跃跃变变变化化化：：： 图12-46给出了输入参考信号的频率在t = 0时发生阶跃变化的情况。

inu

outu

du

fu

outω

t

0ω ωω ∆+0

inθ

outθ

0

图图图 12-46 输入参考信号频率在t = 0发生阶跃变化时的锁相环的瞬态响应

输入参考信号的瞬时频率是一个阶跃函数

ωin(t) = ω0 + ∆ω · u(t) (12-88)

其中，∆ω是频率阶跃的幅度。

由于相位θin(t)是瞬时频率变化∆ω的积分，因此

θin(t) = (ω0 + ∆ω) · t (12-89)

它是一个随时间线性增长的函数。同样，由于环路滤波器的输出并不会马上发生变化，在t = 0时，VCO的
振荡频率还是ω0，鉴相器的两输入之间的相位差逐渐增加，在鉴相器输出产生宽脉冲，迫使环路滤波器的

输出逐渐升高，这会导致VCO的振荡频率发生变化，输出频率逐渐接近输入频率ω0 + ∆ω。鉴相器的输出

脉冲宽度逐渐减小，环路滤波器的输出也逐渐下降，最终稳定到∆ω/K0。同输入参考相位发生阶跃变化不

同，锁相环路对输入参考频率发生阶跃变化的响应达到稳定状态时，环路相位误差和环路滤波器输出值都

会发生变化。

下面我们对该过程进行定量分析。对上式进行Laplace变换，得到：

Θin(s) = ∆ω/s2 (12-90)

采用相同的推导过程，可以得到输入参考频率发生阶跃变化所引起的环路相位误差为：

Θe(s) =
∆ω

s2

s2

s2 + 2sζωn + ω2
n

(12-91)

对该式进行反Laplace变换可以得到环路相位误差随时间的变化波形θe(t)，如图12-47所示，图中相位误差
已经针对∆ω/ωn 进行了归一化。在各种阻尼系数下，初始相位误差均为θe(0) = 0，而且当t →∞时，相位
误差θe(∞) → 0。这也是可以用Laplace变换的最终值定理来证明。

从图中可以看出，当阻尼系数不同时，环路相位误差达到稳定所需要的时间也是不同的，ζ越大，所

需要的时间越短。
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图图图 12-47 锁相环输入参考频率发生阶跃变化时环路相位误差的时域波形

5. 锁相环的稳态相位误差

锁相环的稳态相位误差即为θe(∞)。当输入相位θin(t)给定时，环路相位误差可以通过误差传输函
数He(s)来计算。由式12-78可以得到：

θe(∞) = lim
s→0

sΘin(s)
s

s + K0KdF (s)
(12-92)

研究表明，稳态相位误差与环路中的积分器数目（开环传输函数中位于s = 0处极点的数目）有很大关
系。将环路滤波器的传输函数F (s)改写为：

F (s) =
P (s)

Q(s)sM
(12-93)

其中，P (s)和Q(s)都是s的多项式，而M则是开环传输函数中位于s = 0处极点的数目。将上式代入式12-
92中，则可以得到：

θe(∞) = lim
s→0

s2sMQ(s)Θ1(s)
s(s · sMQ(s) + K0KdP (s))

(12-94)

下面我们来计算锁相环在不同激励下的稳态相位误差。

输输输入入入参参参考考考相相相位位位发发发生生生阶阶阶跃跃跃变变变化化化：：： 在这种情况下，输入参考信号的相位是阶跃函数

θin(t) = u(t)∆Φ (12-95)

其中，u(t)是单位阶跃函数，∆Φ是阶跃的幅度。对上式进行Laplace变换，得到：

Θin(s) = ∆Φ/s (12-96)

输入参考相位发生阶跃变化所引起的稳态相位误差为：

θe(∞) = lim
s→0

s2sMQ(s)∆Φ
s(s · sMQ(s) + K0KdP (s))

(12-97)

从上式可以看出，无论环路滤波器为何种类型，当输入参考信号的相位发生阶跃变化时，锁相环的稳

态相位误差均为0。

参参参考考考输输输入入入的的的频频频率率率发发发生生生阶阶阶跃跃跃变变变化化化：：： 在这种情况下，输入参考信号的瞬时频率是一个阶跃函数

ωin(t) = ω0 + ∆ω · u(t) (12-98)

其中，∆ω是频率阶跃的幅度。
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由于相位θin(t)是瞬时频率变化∆ω的积分，因此

θin(t) = ∆ω · t (12-99)

它是一个随时间线性增长的函数。

对上式进行Laplace变换，得到：
Θin(s) = ∆ω/s2 (12-100)

输入参考信号的频率发生阶跃变化所引起的稳态相位误差为：

θe(∞) = lim
s→0

s2sMQ(s)∆ω

s2(s · sMQ(s) + K0KdP (s))
(12-101)

因此，当M ≥ 1时（环路滤波器至少包含有一个位于s = 0的极点），输入参考信号的瞬时频率发生阶
跃变化引起的锁相环稳态相位误差为0。如果M = 0（即环路滤波器中没有位于s = 0的极点），则输入参考
信号的瞬时频率发生阶跃变化引起的锁相环稳态相位误差不为0。

§12.4 电荷泵型锁相环

§12.4.1 电荷泵的基本特性

如同前面讲述的一样，无源超前–滞后网络同PFD一起使用时（图12-48），它的传输特性中将包含有
一个位于s = 0处的极点，有助于环路的捕捉。 但是在这种环路中，PFD的增益Kd不是一个常数，而会

D

CP

Q

DC

D

CP Q

DC

"1"

1u

"1"

2u

UP

DN

BU

P

N

du

fu

1R

2R

C

图图图 12-48 PFD同无源超前–滞后网络的组合电路

随着环路滤波器的平均输出uf的变化而变化。这是因为，当VCO的初始频率不同时，环路滤波器的平均
输出uf也是不同的（在锁定状态下，ωout = ω0 + K0uf），PFD将偶尔短时处于高或者低状态，对环路滤
波器中的电容进行充电或者放电，维持电容上的电压不变。如果要求VCO工作在更高的频率下，PFD将
更多的处于“1”状态，对电容充电，充电电流为(UB − uf)/(R1 + R2)；如果要求VCO工作在更低的频率
下，PFD将更多的处于“0”状态，对电容放电，放电电流为uf/(R1 + R2)。当uf不同时，充放电电流也不

同，导致环路增益发生变化。如果环路增益减小，会降低ωn和阻尼系数ξ，产生很大的过冲，在很多应用

中，这种过冲是不可接受的。

解决这种问题的一个办法是环路滤波器采用有源PI网络，如图12-49所示。 这时PFD产生的输出电流
总流过运算放大器的求和节点，该点是一个固定的电平UB/2，因此充放电电流为UB/(2R1)，环路增益并
不会随着uf的变化而变化。
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图图图 12-49 PFD同有源PI网络的组合电路
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图图图 12-50 PFD同电荷泵的组合电路

解决这种问题的另一个办法是让PFD驱动一个电荷泵，产生一个输出电流，而不是输出电压，如
图12-50所示。 电荷泵由电流源、电流沉和两个开关组成，开关由PFD的两个输出（UP、DN）来控制。
这种组合电路存在三种状态。当两个触发器的输出都为低电平时，开关S1和S2都断开，输出电压uf保持不

变；当UP为高电平，而DN为低电平时，开关S1闭合，S2断开，电流源I1对环路滤波器进行充电；当DN为
高电平，而UP为低电平时，开关S2闭合，S1断开，电流沉I2对环路滤波器进行放电。电流源I1和电流

沉I2的大小通常是相等的。

这种电路具有如下的特性，环路直流增益为无穷大。当u1在相位上稍领先于u2时，UP将不断的产生
高电平脉冲，而DN保持不变，因此允许电荷泵不断地对环路滤波器进行充电，使输出稳定地上升。当u2在

相位上稍领先于u1时，DN将不断的产生脉冲，而UP保持不变，因此允许电荷泵不断地对环路滤波器进行
放电，使输出稳定地下降。因此，对于有限的输入误差，输出都将达到+∞或者−∞，这表明环路具有无穷
大的直流增益。

§12.4.2 电荷泵型锁相环在锁定状态的性能

为了定量推导出电荷泵型锁相环在锁定状态下的性能，需要为PFD、电荷泵及环路滤波器的组合电路
建立一个线性模型，因此需要研究两个问题，在锁定状态下PFD、电荷泵及环路滤波器的组合电路是否是
一个线性系统？如何推导出它的传输函数？

我们首先来回答第一个问题。图12-51给出了这个组合电路对输入相位差为∆Φ和2∆Φ的响应。 从图中
可以看出，当两输入之间的相位差增加一倍时，每一个鉴相周期内输出uf增加的数值也增加一倍，它们之
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1u

2u

fu

t

1u

2u

fu
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∆Φ ∆Φ2

(a) (b)

图图图 12-51 PFD、电荷泵及环路滤波器的组合电路对不同输入相位差的响应

间是一种线性关系。但是由于充放电电流是一定的，输出电压uf上升的速率是一个常数，并不会随着输入

相位差的增加而增加。因此严格说来，该系统不是一个线性系统。但如果将输出波形用一个线性上升的直

线近似表示（图中虚线），那么就可以在输出电压uf和∆Φ之间建立一个线性关系。

为了求出输入相位误差∆Φ到输出电压uf之间的传输函数，需要在系统输入应用一个相位误差无限冲

击函数，在时域内求取系统对该冲击函数的响应，然后通过Laplace 变换来得到希望的传输函数。另一种办
法是在系统输入应用一个相位误差阶跃函数，在时域内求出系统对该阶跃函数的响应后，对时间求微分就

可以得到系统对无限冲击函数的响应。我们用后一种办法来推导PFD、电荷泵及低通滤波器的组合电路的
传输函数。

参考图12-52，假设输入参考信号的周期为Tin，电荷泵中电流源、电流沉的大小均为IP。 在初始

1u

2u

UP

DN

fu

t

0∆Φ

inT

0

图图图 12-52 PFD、电荷泵及环路滤波器的组合电路对相位阶跃变化的响应

时，PFD的两输入信号的频率相等，相位差也为0。在t = 0时刻，u2的相位发生一个阶跃变化，PFD两
输入信号的相位差变化为∆Φ0u(t)。因此UP将持续的产生宽度为∆Φ0Tin/(2π)的脉冲，使得开关S1闭合，

对环路滤波器进行充电，充电电流大小为IP，充电时间为∆Φ0Tin/(2π)，导致输出电压uf阶跃上升。如

果采用图12-52所示的线性化方法，则平均来看，对环路滤波器进行充电的电流为一个恒定大小的电
流IP∆Φ0/(2π)u(t)。因此在输入端加入相位阶跃函数后，该组合电路的响应与图12-53所示电路的响应是相
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同的。 用图12-53求出uf在时域的波形后，对该波形求时间微分，就可以得到该组合电路的传输函数。

PR

PC 环路滤

波器

fu
)(

π2
0 tu

∆Φ

图图图 12-53 PFD、电荷泵及环路滤波器的组合电路对相位阶跃变化的等效电路

在图12-53中，对输入电流源进行Laplace变换，得到输入电流源在频域的表示 IP∆Φ0
2π

1
s。因此输

出uf(s)为：

uf(s) =
IP∆Φ0

2π

1
s
F (s) (12-102)

对uf(s)进行反Laplace变换，可以得到uf(t)的时域波形，然后对该uf(t)求时间微分，得到PFD、电荷
泵及低通滤波器组合电路的无限脉冲响应：

h(t) =
d
dt

L−1{ IP

2π

1
s
F (s)} (12-103)

其中，L−1表示反Laplace变换。

因此，根据Laplace变换定理L(df(t)/dt) = sL(f(t)) − f(0)（L表示Laplace变换，而f(0)是f(t)在t =
0时刻的值），可以求出PFD、电荷泵及低通滤波器组合电路的传输函数为

C(s) = L(h(t)) = sL{L−1{ IP

2π

1
s
F (s)}} − L−1{ IP

2π

1
s
F (s)}|t=0 (12-104)

在t = 0时刻，上式中的第二项等于0，因此

C(s) =
IP

2π
F (s) (12-105)

推导出PFD、电荷泵及低通滤波器组合电路的传输函数后，我们可以为电荷泵型锁相环建立一个线性
模型，如图12-54所示。 该系统的闭环传输函数为：

)(in sΘ )(sF
)(out sΘ)(d sU )(f sU

)(out sΘ

2π
PI

s

K0

图图图 12-54 电荷泵型锁相环的线性模型

H(s) =
Θout(s)
Θin(s)

=
IP
2π F (s)K0

s + IP
2π F (s)K0

(12-106)
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图图图 12-55 电荷泵型锁相环中常用的环路滤波器

误差传输函数为：

He(s) = 1−H(s) =
s

s + IP
2π F (s)K0

(12-107)

如果环路滤波器仅由一个电容组成，如图12-55（a）所示。 F (s) = 1/(sCP)，闭环传输函数H(s)中将
包含有两个位于虚轴上的极点，s1,2 = ±j

√
IPK0/(2πCP)，因此该锁相环路是不稳定的。这是因为它的开

环传输函数为：

G(s) =
IP

2πCP

K0

s2
(12-108)

开环传输函数中包含有两个理想积分器，每一个积分器贡献π/2的相移，环路总相移为π，导致系统

在|G(jω) = 1|频率处产生振荡，如图12-56 （a）所示。

|)(| sG

)(sG∠

ω

ω

ω

ω

|)(| sG

)(sG∠

dB/dec40−

dB/dec40−

dB/dec20−

°−180 °−180

°− 90

°−135

(a) (b)

图图图 12-56 二阶电荷泵型锁相环开环传输函数的幅频和相频响应

为了稳定该系统，必须修改环路滤波器，增加额外的极点和零点。图12-55（b）给出的是在电容上串
联一个电阻，这时环路滤波器的传输函数为F (s) = RP + 1/(sCP)，因此采用这种滤波器的电荷泵型锁相环
的开环传输函数为：

G(s) =
IP

2π
(RP +

1
CPs

)
K0

s
(12-109)

开环传输函数中包含着一个零点和两个极点，它的Bode图如图12-56（b）所示，选择合适的零点位置，可
以保证系统稳定。

它的闭环传输特性为：

H(s) =
IPK0
2πCP

(RPCPs + 1)

s2 + IP
2π K0RPs + IP

2πCP
K0

(12-110)
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它同我们前面介绍的二阶锁相环的闭环传输函数是一样的，因此具有与二阶锁相环相同的特性。唯一的不

同在于：当IPK0减小时，开环传输函数极零点的位置不变，但增益幅度下降，导致单位增益频率向原点方

向移动，减小了相位裕度，导致系统稳定性下降，如图12-57所示。这同一般的二阶锁相环特性是相反的。

ω

ω

|)(| sG

)(sG∠

dB/dec40−

dB/dec20−

°−180

°− 90

↓0PKI

图图图 12-57 IPK0减小降低了锁相环路的稳定性

图12-55（b）所示滤波器的缺点是：当每一次电荷泵给滤波器注入电流时，环路滤波器的输出电压就
会经历一次大的跳跃。即使在锁定状态，电流源和电流沉之间的不匹配，开关的电荷注入和时钟馈通效应

等都会使环路滤波器的输出电压产生跳跃，跳跃的压控电压会对VCO进行频率调制，这会恶化锁相环的相
位噪声性能。为了解决这个问题，可以在环路滤波器中再增加一个并联电容，如图12-55（c）所示，该滤
波器的传输函数为：

F (s) =
1 + sRPCP

s2RPCPC2 + s(CP + C2)
(12-111)

由这种滤波器构成的锁相环是一个三阶二型锁相环。在实际设计中，C2一般取为C1的五分之一到十分之一

之间。

图12-55（d）给出的是另一种在电荷泵型锁相环中常用的环路滤波器，它又增加了一个更高频的极
点，对高频噪声具有更好的抑制作用。该滤波器的传输函数为：

F (s) =
1
s

1+sτ1
CP+C2+C3

1 + sCPτ3+C2(τ1+τ3)+C3τ1
CP+C2+C3

+ s2τ1τ3
C2

CP+C2+C3

(12-112)

其中，τ1 = RPCP、τ3 = R2C3。由这种滤波器构成的锁相环是一个四阶二型锁相环。在实际设计

中，CP远大于C2、C3，RP > R2。在这种条件下，它的极零点分别为：

ωp1 = 0 (12-113)

ωp2 ≈ 1
RP(C2 + C3)

(12-114)

ωp3 ≈ 1
R2C2C3
C2+C3

(12-115)

ωz =
1

RPCP
(12-116)
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§12.4.3 电荷泵型锁相环的非理想效应

电荷泵型锁相环是射频锁相环中最常采用的一种锁相环结构，上面都假设电荷泵和PFD是理想的，但
实际上，这两个模块都存在一些非理想效应，这些非理想效应会使得环路滤波器的输出电压上存在纹波

（即使在锁定状态下），这些纹波会对VCO进行频率调制，使VCO的输出信号不再是理想的正弦波，恶化
环路的相位噪声性能。

在前面的讨论中，都假设PFD是理想的，即当两个输入信号频率相同，相位也相同时，PFD不会产生
输出脉冲，如图12-58（a）所示。 当两相同频率的输入信号之间存在微小的相位差时，该电路将在UP或

t

1u

2u

UP

DN

t

1u

2u

UP

DN

(a) (b)

图图图 12-58 两输入信号之间没有相位差和存在微小相位差时PFD的输出波形

者DN上产生非常窄的脉冲，如图12-58（b）中虚线所示。但实际上，PFD中各节点存在的寄生电容会限
制脉冲上升和下降的速率，这些脉冲可能没有足够的时间达到逻辑高电平，如图12-58（b）中实线所示，
这可能不能使得电荷泵中的开关导通，环路滤波器的输出电压保持不变，环路增益下降为0，VCO的输出
相位不可能达到锁定。因此，如果两同频率输入信号之间的相位差∆Φ小于某一个特定值Φ0，PFD、电荷
泵和环路滤波器组合电路的输出不再是相位差∆Φ的函数，如图12-59所示，这种效应称为PFD的死区效
应。PFD的死区效应会使得当VCO的输出相位和输入参考信号的相位很接近时，环路对这微小的相位差就
没有反应，VCO的输出相位不可能锁定到输入参考信号相位上，而只是在输入参考信号相位附近Φ0范围内

随机变化。VCO输出信号相位的随机变化会转化为相位噪声，恶化锁相环的相位噪声性能和抖动性能。

0Φ0Φ−

PI+

PI−

∆Φ

outI

图图图 12-59 PFD的死区效应

幸运的是，PFD各节点存在的寄生电容会使得PFD对输入信号的响应不是立即发生的。图12-60（a）
给出了PFD用逻辑门构成的实现电路图。 每个触发器由两个锁存器构成，而复位端的与门是由与非门和非
门构成的。图12-61（b）给出了PFD对相位误差的响应波形。 可以看到DN上出现了窄小的脉冲，如果每
一个逻辑门的延迟时间都是一样的，则由图12-60（b）可以推导出，这个窄脉冲的最小宽度为10个逻辑门
延迟时间。因此，即使PFD的两个输入信号是同频同相的，UP和DN上也会同时出现宽度为TP的窄脉冲，
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图图图 12-60 PFD的实现电路图与延迟时间构成示意图

t

1u

2u

UP

DN

t

1u

2u

UP

DN

(a) (b)

图图图 12-61 PFD的实际输出波形

如图12-61（a）所示，这些脉冲持续时间相同，电荷泵中电流源的电流直接流过电流沉，电荷泵不产生输
出电流，因此电荷泵的净输出电流为0。但该窄脉冲有利于消除PFD的死区效应。这是因为，如果TP足够

大，即使两输入信号的相位差为0，UP和DN上的窄脉冲可以使得电荷泵中的开关导通。当输入信号的相位
差有微小增加时，PFD的某一个输出脉冲的宽度会成比例增加，导致电荷泵产生的净电流也会与输入相位
差成比例，这就消除了PFD的死区问题。图12-62解释了这一过程。 如果UP和DN的脉冲宽度TP不够，不

能够使得电荷泵中的开关导通，则需要在PFD中引入额外的延时，这一般是通过在用来产生复位信号CD的

与门后面级联更多的偶数级反相器来实现的。

UP和DN上出现的窄脉冲虽然有助于消除PFD的死区效应，但它们又引入了其它的问题。为了说明
这些问题，需要画出电荷泵的晶体管级电路图，如图12-63 （a）所示，M1和M2分别作为电流沉和电流

源，M3和M4作为开关，UP反相后控制开关M4（M4是PMOS管）。

图12-63 （a）所示电路遇到的第一个问题来自于UP和DN之间的延迟不匹配。图（b）给出了电荷泵
对同时出现的UP和DN窄脉冲的响应，开关M3和M4不是同时导通的，因此即使在环路锁定的情况下，环

路滤波器的输出电压uf也会周期性的上升或者下降，产生周期性的纹波。解决这一问题的办法是在DN支路
上增加一级传输门，它的延时应与UP支路上的反相器延时相同，如图（c）所示。

图12-63 （a）所示电路遇到的第二个问题来自于电流源和电流沉之间的电流大小不匹配。如图12-
64（a）所示，即使开关M3和M4的控制信号延时精确匹配，电荷泵还是会产生非零的净输出电流，在每一

第439页,共587页



§12.4 电荷泵型锁相环
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图图图 12-62 PFD对微小相位误差的反应
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图图图 12-63 电荷泵的晶体管级电路图、延迟不匹配波形及改进措施

个相位比较时刻，都会使得环路滤波器的输出电压增加（降低）。 而在环路锁定时，环路滤波器的输出电

压平均值应该是一个常数，因此锁相环会在输入参考信号和输出信号之间引入一个稳态相位误差来补偿电

流不匹配所造成的影响，使得电荷泵的平均输出净电流在一个周期内保持为0，如图（b）所示。但环路滤
波器的输出电压还是会经历周期性的纹波，而且由于M1、M2的沟道长度调制效应，该周期性纹波的大小

会随着环路滤波器输出电压的变化而变化。解决这一问题的办法是采用大尺寸的电流源晶体管来减小晶体

管阈值电压的不匹配和降低沟道长度调制效应，另一种办法是采用Cascode结构，它可以提高电流源的输出
阻抗和减小电流源之间的电流大小不匹配。

图12-63（a）所示电路遇到的第三个问题来自于开关管M3、M4的时钟馈通和电荷注入不匹配效应。

这些不匹配所造成的影响等效于电流源和电流沉之间的电流大小不匹配，解决的办法是采用哑（Dummy）
晶体管或者互补晶体管来减弱开关效应不匹配的影响。

图12-63（a）所示电路遇到的第四个问题来自于电流源M1、M2漏端有限寄生电容所引起的电荷共享

问题。如果M3和M4断开，M1对节点X放电到0，M2对节点Y充电到VDD。在下一个鉴相时刻，M3和M4都

导通，X节点电压上升，Y节点电压下降，如果忽略开关管上的电压降，则VX ≈ VY ≈ uf。在环路锁定

时，X节点电容上的电压变化为uf，而Y节点电容上的电压变化为VDD − uf，如果uf 6= VDD/2，则X节点电
容上的电压变化和Y节点电容上的电压变化是不相等的，即使这两个节点寄生电容量相等（实际上是不相
等的），电容上的电荷量变化也是不相等的，两电容上的净电荷量变化会流入（流出）到环路滤波器中，

引起环路滤波器的输出电压发生变化，同电流源之间的电流大小不匹配一样，也会在环路中引入稳态相位

误差，环路滤波器的输出电压上出现纹波。解决这一问题的办法是采用差分电荷泵，如图12-65所示。 该电
荷泵存在两条支路，在同一时刻，两条支路中总有一条支路是导通的，节点On和Op通过一个单位增益放大
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图图图 12-64 电荷泵中的电流源之间的电流大小不匹配问题
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图图图 12-65 差分电荷泵

器连接起来，使得两支路的共模电平保持相同。因此在锁定时，电荷泵中各节点的电压保持恒定，而不会

发生周期性充放电情况，也就不会产生电荷共享问题。

以上所提到的这些非理想效应，都以PFD的鉴相频率（输入参考信号频率）fref为周期，在锁相环的

输出频谱上看来，它们会在偏离载波频率nfref处产生杂散。图12-66是一个电荷泵型锁相环的实际输出频
谱，它包含有很强的杂散成分，杂散成分与载波的频率间隔等于输入参考信号频率的整数倍，这就是由

于PFD和电荷泵的非理想效应引起的。杂散的强度，实际上反应了PFD和电荷泵设计水平的好坏。

图12-67给出了一个具有很高性能的电荷泵的电路图。 它综合采用了以上所提到的各种技术。电流
源都采用了尺寸相对较大的晶体管，而且偏置在较高的过驱动电压下，M5、M6、M7、M8组成电流源
的Cascode结构，这些都可以减小电流源之间的电流不匹配。电荷泵采用了差分结构，两节点On和Op通
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图图图 12-66 电荷泵型锁相环的实际输出频谱
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图图图 12-67 高性能电荷泵的电路图

过单位增益放大器联系起来，使两支路的共模电平保持相同，避免了电荷共享问题。在图中，还利用了

一种偏置拷贝环路（Replica Bias Loop）技术。电荷泵两支路的共模电平VOn与偏置拷贝电路中的参考电

平Vreplica进行比较，动态调整拷贝偏置电路和电荷泵中的电流源大小，使得电荷泵中流过所有导通器件的

电流都是相等的，减小了电荷泵中电流源之间的不匹配。图12-68给出了采用这种电荷泵实现的锁相环的输
出频谱，可以看到，图12-66 所示的杂散已经被很好的抑制了。
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图图图 12-68 高性能电荷泵型锁相环的输出频谱

§12.5 锁相环型频率合成器

锁相环型频率合成器是射频电路中最常使用的一种频率合成器结构，它能在有限的功耗限制下合成高

性能的载波信号。现代高性能的无线通信系统都使用这种类型的频率合成器。本节就介绍这类频率合成器

的分析和设计问题。

§12.5.1 整数频率合成器

假设我们在前面介绍的普通锁相环路中加入一个分频器，如图12-69所示，那么锁相环路的行为该有
什么变化呢？ 分频器实际上是一个N计数器，VCO的输出信号作为它的时钟信号，分频器对该时钟信号鉴相器 环路滤波器

输出信号

),)(( outoutout θωtu
输入参考信号

),)(( ininin θωtu
)(d tu )(f tu

/N
),)(( divdivdiv θωtu

图图图 12-69 混合信号锁相环路

进行计数，计到N时，产生一个溢出信号，该信号作为分频器的输出信号。因此分频器的输出信号频率
是VCO输出信号频率的1/N，即实现了N分频功能，而鉴相器的两个输入是输入参考信号频率和分频器的
输出，鉴相器的输出通过环路滤波器滤波后调节VCO的振荡频率，从而间接改变分频器输出信号的频率。
在环路锁定时，分频器的输出信号频率应该等于输入参考信号频率，这样VCO的振荡频率就应该是输入参
考信号频率的N倍。这是整数频率合成器的基本原理。

分频器对VCO的振荡频率进行N分频，在相位上它也将VCO的输出相位除以N，因此在相位域模型
上，分频器相当于一个增益为1/N的增益模块，如图12-70所示。由于分频器仅改变环路的直流增益，因此
在前面推导的锁相环各种特性在考虑到这一增益因子后都可以直接适用，本处不再详述。

1. 整数频率合成器的基本特性

如果图12-69中的分频器的分频比N是可以由外部信号控制的，如图12-71所示，那么当N改变时，锁相
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图图图 12-70 混合信号锁相环路锁定时的数学模型

环就可以产生不同的频率。 很明显，这是一个频率合成器，合成频率为：鉴相器 环路滤波器
输出信号

),)(( outoutout θωtu
输入参考信号

),)(( ininin θωtu
)(d tu )(f tu

/N
),)(( divdivdiv θωtu

分频比

控制信号

图图图 12-71 整数频率合成器

fout = NfREF (12-117)

其中，fREF是输入参考信号的频率，输入参考信号一般由一个高稳定度的晶体振荡器提供，fREF是相当稳

定的，这样通过锁相环路，所合成的频率也是很稳定的。

如果我们所希望产生的频率为fout = f0 + kfch（fch是信道间隔），则分频器分频比的最小值ML应满

足MLfREF = f0，而且fch应是fREF的整数倍，在实际设计中，常取fREF = fch，因此整数频率合成器的输

出频率为

fout = MLfREF + kfREF (12-118)

如果信道间隔fch很小，则产生输入参考信号的晶体振荡器的频率也将很低。考虑到低频（kHz）晶体
振荡器体积很大，价格也贵，而5MHz～10MHz范围内的晶体振荡器是最常见、也是最便宜的振荡器，如
果fch很小，可以在晶体振荡器后面再加入另一个分频器R，对晶体振荡器产生的振荡信号进行R分频，如
图12-72 所示。 则fch = fREF/R，频率合成器的输出频率为：

fout = MLR
fREF

R
+ k

fREF

R
(12-119)

频率合成器的分频器必须提供一个可以编程的分频比M = MLR + k(k = 0, 1, 2, · · · )，在低频下，它可
以用一个可编程的计数器来实现。当频率合成器的输出频率很高时，高速计数器是很难实现的，而且会消

耗极大地功耗，更好的办法是利用双模预分频技术，如图12-73所示。 它由一个双模预分频器(prescaler)和
两个计数器（计数值分别为P和S，它们都是可以编程的）组成。双模预分频器对VCO的输出信号进行分
频，其分频比可以在N或者N+1之间选择。开始时，双模预分频器对VCO输出信号进行N+1分频，S计数器
对双模预分频器的输出脉冲进行记数，当一个预定的S值达到时，它将双模预分频器的分频比改为N，与此
同时，P计数器也对双模预分频器的输出脉冲进行记数，当它的记数值达到某一预定的P值后，它将它本身
和S计数器复位，同时将双模预分频器的分频比重新恢复为N＋1。整个过程又重新开始。由P计数器、S计
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图图图 12-72 对晶体振荡器的输出频率进行分频的整数频率合成器
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图图图 12-73 双模预分频技术

数器和双模预分频器组成的模块的分频比为：

M = (N + 1) · S + N · (P− S) = P ·N + S (12-120)

为了使M能覆盖所有可能的整数值，S在0到N-1区间内必须是连续可变的，P必须大于S，这使得该模块最
小可以达到的分频比为M = N2。

计数器P、S和R的计数值可以通过并行或者串行总线进行控制，从而可以实现任意的分频比。由于双
模预分频器仅需在两种模式之间进行切换，采用一定的电路技术后可以实现高频操作，功耗也可以得到控

制，而P、S计数器的工作频率大大降低，可以很容易的实现，而且功耗也很低，这些优点使得双模预分频
技术在射频锁相环型频率合成器中得到广泛应用。

在射频锁相环型频率合成器整个系统中，只有VCO和双模预分频器工作于最高频率，而且它们会受到
数字电路和低频电路的干扰，是最难设计的部分，但它们的性能对整个系统的性能具有非常重要的影响。

而VCO已在上一章介绍过，因此我们先来讨论一下双模预分频器的实现技术。

2. 双模预分频器

双模预分频器是锁相环型频率合成器中除VCO外的另一个高频模块，它对VCO的输出信号进行分频，
分频比可以为N或者N＋1。双模预分频器一般由三部分组成：4分频/5分频（或者2分频/3分频）的高频分
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频器、异步计数器和控制逻辑电路。高频分频器是双模预分频器中最关键的部分，它决定了双模预分频器

可以工作的最高频率和双模预分频器的功耗。本节我们将讨论两种不同方法实现高频分频器的双模预分频

器：基于动态电路技术的双模预分频器和基于相位开关技术的双模预分频器。

基基基于于于动动动态态态电电电路路路技技技术术术的的的双双双模模模预预预分分分频频频器器器: 基于动态电路技术的双模预分频器如图12-74所示。 它由三部分
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图图图 12-74 基于动态电路技术的双模预分频器

组成：同步4分频/5分频的分频器、异步计数器和控制逻辑。当内部节点MD为逻辑高电平时，同步分频器
的分频比为4；当MD为逻辑低电平时，同步分频器的分频比为5。外部给出的控制信号SW用来选择两组分
频比：128分频/129分频或者64分频/65分频，而Mode信号则在双模预分频器的两种分频模式之间进行选
择：N分频或者N＋1分频（N依SW控制信号的不同，为128或者64）。

同步4分频/5分频的分频器是整个电路中最关键的部分，它的速度直接决定了双模预分频器所能达
到的最高工作频率，它的功耗也决定了整个电路的功耗水平。许多研究人员对这一部分进行了大量的研

究，提出了很多方法，图12-74给出了实现双模选择是最常用的一种方法。它由三个D触发器和两个与非
门组成。当电路内部反馈回的信号MD为低电平时，与非门NAND2的输出为高电平，触发器DFF3的输
出Q也保持为高电平，与非门NAND1相当于一个反相器，这时同步4分频/5分频的分频器等效于两个同步
触发器DFF1、DFF2的级联，分频数为4；当电路内部反馈回的信号MD为高电平时，与非门NAND2的输
出与DFF2的输出Q有关，这时同步4分频/5分频分频器的分频比为5。这样就实现了双模预分频的功能。

MD信号是由内部逻辑电路产生的，如果Mode信号为低电平，则MD将永远为低电平，因此同步4分
频/5分频分频器的分频数为4；当Mode为高电平时，一旦异步计数器中的各个触发器的输出Q均为低电
平，MD上将产生一个高电平脉冲，使得同步4分频/5分频的分频器的分频比临时为5，当同步4分频/5分频
分频器产生下一个输出改变异步计数器中的第一个触发器的输出时，MD又回到低电平，同步4分频/5分频
分频器的分频比也回到4，因此在一个完整的周期内，双模预分频器的分频数比Mode为低电平时多一，这
是一个周期性循环过程，这样就实现了64/65或者128/129双模分频操作。

在实际实现中，常将与非门和触发器耦合在一起来实现具有与非功能的触发器，使得逻辑门和D触发
器只引入同一延时，从而可以降低同步分频器的传输延时，提高电路的工作速度。

图12-75(a)给出了同步分频器中D触发器的电路图。 晶体管MP1和MN1组成该触发器的输入
级，MP2、MN2和MN3组成第二级，而MP3、MN4和MN5组成输出级，反相器INV1对Q-求反以得
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图图图 12-75 高速动态D触发器和与非门触发器

到Q＋，而反相器INV2控制MN4管的状态。它的工作原理是：当CLK为逻辑低电平时，该触发器处于
锁定状态，由CLK控制的PMOS管对内部节点进行预充电；在CLK的上升沿，该触发器进行求值，根据输
入端D的电平改变自身的状态。

下面我们来说明反相器INV2和晶体管MN4的作用。如果没有反相器INV2和晶体管MN4，该触发
器也能正常工作。在CLK为低电平时，MP2、MP3对节点a、b进行预充电，而MN3和MN5 截止；在下
半个周期，CLK为高电平，MP2和MP3截止，MN3和MN5导通，对触发器的输入D进行评估。没有反相
器INV2和MN4时，在CLK为高电平的半个周期内，无论D取何值，MN5 都是导通的，只是当D为低电平
时，MP3导通，D为高电平时，MP3截止，可以看到该触发器的输出逻辑高电平不能达到VDD，而是依赖

于MP3和MN5的尺寸，为了使得Q的逻辑高电平足够高，MP3必须足够大，这增加了前级的负载，会降低
电路的工作速度，而且该导通支路会消耗大量的功耗。

引入反相器INV2和晶体管MN4就可以避免以上的问题，当D为低电平时，A节点为高电平，反相
后B节点为低电平，使得MN4截止，这样就截断了电流在MP3和MN5之间的流动通道，避免了上面提到的
各种问题。

相比于Q. Huang等人提出的TSPC触发器（后面我们会提到），该触发器输入级的充电通道和输出级
的放电通道都少了一个晶体管，从而将原来的静态电路改为了动态电路。这样可以减轻D输入端以及第二
级的容性负载，缩短触发器的充电和放电时间，提高同步分频器的工作速度。相比于TSPC触发器，使用
动态电路技术的触发器的静态功耗增加了，但是对于射频领域应用，动态功耗是整体功耗中最主要的部

分，增加的静态功耗在总功耗中占的比例很小，不会显著地增加整个电路的功耗。

图12-75(b)给出了与非门触发器的电路图，它的输入级由MP1、MN0和MN1组成，两个串联
的NMOS管组成放电通道，从而实现了与非功能。

异步计数器是由五个级联的D触发器构成的触发器链，它的工作频率仅是输入频率的四分之一或者五
分之一，对其速度的要求降低了。为了保持整个电路具有很高的性能，异步计数器应该具有很低的功耗，

没有毛刺并且对最低输入频率没有限制。常采用Q.Huang等人提出的通用快速TSPC（true single-phase
clocking）D触发器，如图12-76所示，它可以达到比较高的速度，不会产生毛刺，也没有静态功耗。

基基基于于于相相相位位位开开开关关关技技技术术术的的的双双双模模模预预预分分分频频频器器器:
J. Craninckx和M. Steyaert首先提出了使用相位开关技术来实现双模预分频器，其电路结构如图12-77所
示。 它的高频分频器由两级触发器和相位选择模块构成，两级触发器对输入的射频信号进行四分频，可以

得到四个互相正交的信号，在时间上，这四个信号中每一个都落后于另一个信号一个射频信号周期。在某

一时刻，如果我们将CLK按（F4I → F4I → F4Q → F4Q → F4I）的顺序从一个信号切换到另一个信号，高

频分频器的分频比就会增加一，这样就实现了双模操作。相位控制模块产生MCLK信号用来控制何时进行信

号切换。
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图图图 12-77 基于相位开关技术的双模预分频器

在这种双模预分频器中，前面的两个触发器是异步操作，可以实现很高的工作频率，而相位切换模块

仅工作在输入频率的1/4处，简化了实现难度。这些都使得该双模预分频器可以工作于很高的频率下。

在这种预分频器中，需要具有差分输入、差分输出的触发器，它通常由两级电流导向型（Current
Steering）锁存器构成的主从触发器来实现。图12-78（a）给出了这种锁存器的电路图。 晶体管M1、M2和
电流源I构成一个差分对，M3、M4和电阻R1、R2构成普通的差分放大器，而M5、M6是一个正反馈电
路。当时钟C为高电平时，M1导通，M2截止，电流源I中的所有电流均流过M1，正反馈电路M5、M6不
起作用，而M3、M4和R1、R2构成放大器，对输入差分信号D进行放大，在输出端产生电压差，这是
锁存器的采样阶段；当时钟C为低电平时，M1截止，M2导通，电流源I中的所有电流均流过M2，差分
对M3、M4不起作用，而正反馈电路M5、M6对输出端的电压差进行放大，将一端拉到高电平，另一端拉
到低电平，这是锁存器的保持阶段。将两个这样的锁存器级联，就可以构成主从式触发器。

在某些应用中，电流导向型锁存器中的尾电流源可以忽略，如图12-78（b）所示，但是，与图（a）所
示锁存器相比，流过负载阻抗的电流不能很好控制，因此会导致不可预测的输出信号摆幅。

基于相位开关技术的双模预分频器在信号切换过程中会遇到毛刺问题，会影响电路的正常工作。

通常，毛刺问题是限制基于相位开关技术的双模预分频器工作频率的主要问题，在设计中，必须仔细衡

量MCLK和异步四分频器输出信号F4I、F4I、F4Q、F4Q之间的延时关系，必要时，需要在MCLK 支路上增

加额外的延时单元来消除毛刺的干扰。
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图图图 12-78 电流导向型锁存器

3. 参考杂散

射频锁相环型频率合成器一般采用电荷泵型锁相环结构，这种结构是唯一能利用无源网络实现二型锁

相环的结构，直流增益为无穷大，稳态相位误差为0，而且具有无穷大的同步范围和捕捉范围，快捕带也较
大。但如同我们前面所述，这种结构的锁相环会遇到一些非理想效应，如电荷泵中电流源之间的电流不匹

配、开关控制信号的延时不匹配、开关的时钟馈通和电荷注入不匹配以及节点电荷共享问题等。虽然可以

采取一定的技术减弱这些非理想效应的影响，但并不能完全消除。这些非理想效应会使得VCO的控制电压
线上出现同输入参考信号周期相同的周期性纹波，从而在VCO输出频谱出现杂散成分，这些杂散成分与载
波之间的频率差等于输入参考信号频率的整数倍，它们通常被称之为参考杂散。参考杂散是衡量PFD和电
荷泵设计水平的重要指标。

下面我们来说明参考杂散是如何产生的。电荷泵中的非理想效应会造成VCO的控制电压线出现周期性
纹波，为了估计它的影响，将该纹波等效为宽度为∆t、高度为∆V的周期性脉冲g(t)，如图12-79所示，图
中V1表示环路锁定时VCO控制线上的电压，而脉冲g(t)表示电荷泵非理想效应引起的纹波。 则VCO的输出

t

1V

V∆

t∆

REFT

)(tg

图图图 12-79 VCO电压控制线上纹波的等效波形

信号为：

Vout(t) = V0 cos[ω0t + K0

∫
g(t)dt + K0

∫
V1dt (12-121)

对g(t)进行傅立叶展开

g(t) =
∆V ∆t

TREF
+

∑

n6=0

an cos(nωREFt + θn) (12-122)
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其中，an是傅立叶展开系数。第一项是直流项，代表补偿电荷泵的非理想效应所引入的额外相移。

因此

Vout(t) ≈ V0 cos(ω0 + K0
∆V ∆t

TREF
+ K0V1)t

−K0[V0

∑

n6=0

an

nωREF
sin(nωREFt + θn)] sin(ω0 + K0

∆V ∆t

TREF
+ K0V1)t

因此电荷泵的非理想效应会在ωout ± nωREF的频率处产生边带（ωout是VCO的输出信号频率），这些
边带就是参考杂散，它的幅度反比于ωREF。如果ωREF足够小，则ωout ± nωREF会落在有用频带范围内，引

起参考馈通效应。通常频率合成器的环路滤波器中包含有大电容来减小∆V，从而可以减小杂散。另一种办

法是降低VCO的增益K0，但这会影响频率合成器的频率范围，尤其是在低电源电压下。

4. 频率切换时间和环路带宽

在整数型频率合成器中，信道间隔等于输入参考信号频率，而由于环路稳定性需要，环路带宽又仅能

为输入参考信号频率的十分之一。因此，当信道间隔比较窄时，环路带宽所能取的值就很小，窄的环路带

宽会使得频率切换时间变得很长。下面我们来研究整数型频率合成器的频率切换时间。

频率切换时间，是指频率合成器中分频器的分频比发生变化时，环路重新达到锁定所需要的时间。在

锁相环中，锁定一般是指输入信号和输出信号的相位差经过一定时间的瞬态变化后，最后减小到某一可接

受值，这种定义对数据通信中的重定时电路和同步电路来说是合适的，但对于频率合成器来说，我们感兴

趣的物理量是频率，因此锁定的含义应更改为输出信号的频率经过一定时间的瞬态变化后，最后稳定到理

想输出频率一定范围内，如图12-80所示。 由于VCO的输出信号频率与控制线电压成正比，因此通过观察

0ω ω

0ω ω

0ω ω

t

fu

图图图 12-80 频率合成器在频率切换后VCO压控电压的稳定过程

控制线上的电压波动就可以知道频率合成器的锁定过程。在无线通信中，对本振信号的频率准确度要求是

很高的，一般要求偏差小于几个ppm。本振频率不准确，会造成接收机中的信号混叠或者发射机中的频谱
泄漏。

下面我们来推导整数型频率合成器的频率切换时间。假定初始时，环路处于锁定状态，在t = 0时刻，
分频器的分频比M发生一个小的变化∆M。则

θout(s) =
K0KdF (s)/(M + ∆M/s)

s + K0KdF (s)/(M + ∆M/s)
θin(s)

=

K0KdF (s)
M

1
1+∆M

M s

s + K0KdF (s)
M

1
1+∆M

M s

θin(s)

≈ K0KdF (s)/M
s + K0KdF (s)/M

1
1 + ∆M

M s
θin(s)
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≈ K0KdF (s)/M
s + K0KdF (s)/M

(1− ∆M
M

s)θin(s)

其中，∆M/s是阶跃函数的Laplace变换，近似操作都是考虑到∆M ¿ M。从上式可以看出，分频器的分频
比发生变化，实际上等效于锁相环路的输入参考相位发生了一个阶跃变化(1 − ∆M

M )u(t)，该阶跃变化引起
环路进入一个瞬态变化过程，经过一定时间后稳定到最终值的一定范围内。

同样可以证明，分频器的分频比M发生变化∆M，实际上等效于锁相环路的输入参考信号频率发生了
一个阶跃变化(1∆M

M )u(t)。我们可以利用式12-80来求二阶环路的频率切换时间

fout(t) = MfREF + ∆MfREF[1− 1√
1− ζ2

exp(−ζωnt)

sin(ωn

√
1− ζ2t + sin−1

√
1− ζ2)]u(t)

考虑到环路的最终输出为(M + ∆M)fREF，因此我们需要计算fout落到(1± α)(M + ∆M)fREF范围内所

需要的时间，α是输出频率的准确度。

(1± α)(M + ∆M)fREF = MfREF + ∆MfREF[1− 1√
1− ζ2

exp(−ζωnts)

sin(ωn

√
1− ζ2ts + sin−1

√
1− ζ2)]

锁定的充足条件是指数项衰减到频率准确度所允许的值：

±α(M + ∆M) =
∆M√
1− ζ2

exp(−ζωnts) (12-123)

因此频率切换时间为：

ts ≈ 1
ζωn

ln
∆M

M|α|
√

1− ζ2
(12-124)

这个频率切换时间与∆M/M有关。因此在频率合成器中，频率切换时间最短的情况是∆M仅改变1，而
频率切换时间最长的情况是合成频率从频率最低的信道切换到频率最高的信道或者相反。

由于在分析中采用了一些近似，频率合成器的实际切换时间要比式12-124预测的时间长。高阶锁相环
由于高阶极点的引入，所需要的频率切换时间会更长。通常整数型频率合成器的频率切换时间需要通过仿

真来得到。

5. 相位噪声分析

在整数型频率合成器中，最重要的噪声源是输入参考信号所引入的噪声θn,ref和VCO的相位噪
声θn,VCO，如图12-81所示。 则由该图所示线性化模型，可以求得锁相环对VCO噪声的响应为：

)(sF
outn,θ

Kd

N

1

refn,θ

VCOn,θ

图图图 12-81 整数频率合成器的噪声模型

θn,out(s)
θn,VCO(s)

=
s

s + K0KdF (s)/N
=

1
1 + G(s)

(12-125)
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其中，G(s)为环路增益。

同样，我们可以求得锁相环对输入参考噪声的响应为：

θn,out(s)
θn,VCO(s)

=
G(s)/N
1 + G(s)

(12-126)

由于环路增益G(s)是一个低通函数，因此锁相环对VCO噪声的响应函数是一个高通滤波器。图12-
82给出了一阶锁相环对VCO噪声的响应曲线，图中实线是VCO本身的相位噪声曲线，分为三个不同的区
域；虚线是锁相环对VCO噪声的响应。 从图中可以看出，在低频下，由于环路增益很高，VCO的噪声受

)(ωθS

3−ω 2−ω 0ω

cω

outn,θ

ω ωcω

refn,θ

)(ωθS

outn,θ
VCOn,θ

3−ω 2−ω 0ω

图图图 12-82 整数频率合成器的相位噪声传输特性

到抑制；而在高频下，由于环路增益已经很低，对VCO噪声已经失去了抑制作用，因此高频时锁相环的相
位噪声近似等同于VCO的相位噪声。这两个特性之间的转折频率点对应于环路增益下降为1 的频率点，近
似等于闭环传输函数的3dB带宽（环路带宽）。

锁相环对输入参考噪声的响应函数是一个低通函数，图12-82也给出了一阶锁相环对输入参考噪声的响
应曲线。可以看到，在环路带宽之内，输入参考噪声被放大了N倍，因此尽管输入参考信号的相位噪声性
能很好，但由于分频器的放大作用，它还是能恶化锁相环的带内相位噪声性能。在环路带宽之外，输入参

考噪声受到抑制，高频极点能增加对输入参考噪声的抑制能力，这是环路滤波器采用更高阶结构的好处。

同理可以分析出，环路中其它模块引入的噪声对锁相环噪声的贡献也都具有低通特性，只是增益依赖

于它们在环路中的相对位置。

锁相环的输出相位噪声是锁相环对各种噪声源响应曲线的总和，由于它对VCO噪声的高通特性，它
在环路带宽范围内展现出一个平的相位噪声性能，称为锁相环的带内相位噪声。带内相位噪声除了来自

于VCO的噪声外，输入参考噪声和其它模块的噪声都会对带内噪声产生贡献。而在环路带宽范围之外，锁
相环的相位噪声随偏移频率的增加而下降，当偏移频率很高时，相位噪声曲线是平坦的，这一部分称为带

外相位噪声。带外相位噪声主要来自于VCO的贡献，因此同VCO具有相同的偏移频率变化曲线。图12-83
给出了整数型频率合成器典型的开环相位噪声和闭环相位噪声曲线。

6. 设计过程

设计一个整数型频率合成器可以分为如下几步来进行：（1）由应用要求的频率精度来决定输入参考
信号的频率，如果频率精度要求小于100kHz，则需要对输入参考信号进行分频，分频数取决于可以获得
的晶体振荡器的振荡频率和频率精度要求；（2）设计VCO，它的频率范围应该覆盖应用要求的频带范围
（可能还需要留有一定的设计余量），调谐特性则受到调谐元件、控制电压范围和频率覆盖范围的限制，

但如果可能，增益K0还是取尽可能小的值；（3）在（1）和（2）的基础上，确定分频器的分频比M的范
围，完成分频器的设计；（4）选择合适的鉴相器类型，需要兼顾实现的难易程度和性能要求，当鉴相器类
型确定了后，就可以确定鉴相增益Kd，但对于PFD来说，由于它一般驱动电荷泵，电荷泵中电流源的电流
大小IP也是一个需要设计的参量，如前所述，在其它参数不变时，IP越小，环路越不稳定，因此IP不能太

小，否则会给滤波器的设计带来问题，但IP太大，除了增加了功耗外，电荷泵的非理想效应会引入很大的

参考杂散，IP同环路滤波器中的元件参数一样，实际上也是一个可以优化的参量，这里假设IP取某一固定
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图图图 12-83 整数频率合成器的开环相位噪声和闭环相位噪声曲线

值；（5）剩下的工作就是设计环路滤波器，包括选择合适的环路滤波器类型和确定环路滤波器中各元件的
参数值，这是锁相环设计的核心，因为环路滤波器会决定环路的动态特性以及稳定特性。下面我们分二阶

锁相环和高阶锁相环来分别介绍环路滤波器的设计过程。

对于二阶锁相环来说，环路滤波器是一阶的，因此只需要确定环路的阻尼系数ζ和固有角频率ωn，

就可以确定环路滤波器中的极零点位置。ζ和ωn会随着分频器分频数的变化而变化，可以认为它们

与1/
√

N成正比。一般认为当ζ位于0.5～1之间时是最优的，ζ太小会产生振荡的瞬态波形，瞬态响应衰

减很慢；而ζ太大，瞬态响应会很迟缓，影响环路瞬态响应的速度。一般对应于分频器分频数的几何

平均值（Nmean =
√

NmaxNmin），令ζ = 0.7，检查对应于N的最大值和最小值，ζ是否在合适的范围内

（0.3 < ζ < 1.5），如果不在该范围内，可能说明频率合成器输出频率范围太宽，需要将整个频率范围划
分为几段，每一频率段使用不同的环路滤波器，使用开关来控制不同频率段之间的切换。同样，对应于分

频器分频数的几何平均值，由环路的动态特性（如频率切换时间，式12-124等）确定ωn。由这两个参数决

定环路滤波器中极点和零点的位置，根据环路滤波器引入的噪声大小决定时间常数中的电阻值（或者任意

选取一个合适电阻值），然后由时间常数就可以确定电容值。

例例例子子子：：：设计一个整数型频率合成器，要求它的输出频率位于1～2MHz之间，信道间隔为10kHz，快捕
时间为2ms。假定该频率合成器所采用的鉴相器为PFD，电源电压为UB = 5V，环路滤波器为一阶无源超
前滞后网络，VCO的环路增益为K0 = 2.24 · 106rad/s/V。

Step 1.由于频率合成器的信道频率间隔为10kHz，因此输入参考信号频率为10kHz，考虑到常
见的晶体振荡器频率为1～10MHz，假设选用2MHz晶振，则需要对输入参考信号进行分频，分频数
为2MHz/10kHz = 200；

Step 2.设计VCO，它的频率覆盖范围必须大于1～2MHz，按照给定条件，VCO的环路增益为K0 =
2.24 · 106rad/s/V；

Step 3. 频率合成器合成的最高频率为2MHz，最低频率为1MHz，鉴相频率为10kHz，因此分频器分
频数的最大值为Nmax = 200，最小值为Nmin = 100，环路将针对N的几何平均值Nmean =

√
NminNmax =

141进行优化（ζ = 0.7）。当Nmax = 200时，ζmin = 0.59；当Nmin = 100时，ζmax = 0.83，这个范围是可
以接受的，不需要对应用频带进行分段；

Step 4. 给定条件已经限定了鉴相器类型和环路滤波器类型，Kd = UB/(2π) = 0.4V/rad，需要注意
的是，这里PFD与电荷泵一起使用；

Step 5.这种锁相环的快捕时间为TL = 2π
ωn

= 2ms，因此ωn = 2π
TL

= 3140s−1；
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Step 6.对于无源超前-滞后网络来说

ωn =

√
K0Kd

N(τ1 + τ2)
ζ =

ωn

2
(τ2 +

N
K0Kd

) (12-127)

代入ζ = 0.7，ωn = 3140s−1，K0 = 2.24 · 106rad/s/V，Kd = 0.4V/rad，N = Nmean = 141，得到：τ1 =
199µs，τ2 = 445µs；

Step 7.知道了τ1和τ2后，我们来确定R1、R2和C的数值。C应该足够大来抑制VCO控制电压线上的纹
波，这里取C = 0.33µF，则R1 = 620Ω、R2 = 1.3kΩ，这样就完成了整个频率合成器的设计过程。

对于高阶锁相环来说，环路滤波器的阶数大于等于2，因此环路存在稳定性问题，理论上说，只要相
位裕度大于0系统就是稳定的，但是相位裕度太小，环路的瞬态响应是振荡的，衰减很慢；而相位裕度过
大，瞬态响应会很迟缓，影响环路瞬态响应的速度。因此相位裕度的通常取值是在30◦～60◦之间。图12-
84给出了三阶环路开环传输函数的波特图，它有一个零点（ω2）和三个极点（0、ω1、ω3）。 在ω2和ω3之

|)j(| ωG

)j( ωG∠

π−

π/2−

1

图图图 12-84 三阶环路开环传输函数的波特图

间，相移出现一个波动，可以证明，在如下频率处，相位裕度达到一个局部最大值：

ωopt =
√

ω2ω3 (12-128)

为了保证整个环路有足够的相位裕度，开环增益的转换频率（增益降为1的频率）ωT的最优位置

是ωopt。但通常设计者仅知道环路带宽ω3dB，环路带宽越宽，频率切换时间越短，而且对VCO的噪声抑制
频率范围也就越宽，但是考虑到环路是一个采样数据系统，为避免离散鉴相器引入的相位延迟严重恶化环

路的相位裕度，环路带宽仅能限定在鉴相频率的十分之一范围之内。因此，在环路设计时，通常将ω3dB取

为鉴相频率的十分之一。研究表明，对于各阶锁相环路来说，如下关系总是近似成立的：

ωT = ω3dB/1.33 (12-129)

因此在确定了ω3dB之后，可以用上式来估计ωT。

对于更高阶环路来说，环路滤波器会引入更高频的极点，该极点的频率应远高于ω3，因此对ωT和相位

裕度的影响近似是可以忽略的，以上的结论可以应用于任意的高阶环路中。

对于三阶锁相环来说，它有一个零点（ω2）和三个极点（0、ω1和ω3）。设计三阶锁相环可以依以下

各步进行：（1）将鉴相频率的十分之一作为环路带宽ω3dB，并由式12-129确定ωT；（2）为保证有足够的
相位裕度，推荐ω2 = ωT/

√
10、ω3 = ωT

√
10；（3）由ωT的定义：|G(jωT)| = 1确定极点ω1的位置；（4）
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确定了各极零点位置后，就可以确定环路滤波器中的各时间常数，由电阻的热噪声考虑确定合适的电阻

值，由各时间常数确定电容值，从而完成环路滤波器的设计。

对于四阶环路来说，它由一个零点和四个极点，这些极点可能都是实数极点，也可能其中的两个极点

为复数极点，环路传输函数分别可以表示为：

G(s) = A
1 + sτ2

s(1 + sτ1)(1 + sτ3)(1 + sτ4)
(12-130)

或

G(s) = A
1 + sτ − 2

s(1 + sτ1)(1 + 2sζs

ωs
+ s2

ω2
s
)

(12-131)

其中，A是环路增益中与频率无关的项。

设计四阶锁相环可以依以下各步进行：（1）将鉴相频率的十分之一作为环路带宽ω3dB，并由式12-
129确定ωT；（2）为保证有足够的相位裕度，推荐ω2 = ωT/

√
10；（3）由ωT的定义：|G(jωT)| = 1确定极

点ω1的位置；（4）如果要使得极点均为实数，则选择ω3 = ωT

√
10、ω4 = 5ω3（保证不影响ωT和相位裕

度）；如果要使得其中两个极点为复数，取ζs = 0.707、ωs = 5ωT （保证有足够的相位裕度），由如下关

系ωs = 1/
√

τ3τ4、ζs = (τ3 + τ4)/(2
√

τ3τ4)，确定时间常数τ3和τ4；（5）确定了环路滤波器中的各时间常数
后，由电阻的热噪声考虑确定合适的电阻值，由各时间常数确定电容值，从而完成环路滤波器的设计。

§12.5.2 小数频率合成器

从上面论述可以看到，整数型频率合成器由于采用整数分频，环路带宽受到信道间隔的限制，不能满

足某些系统对宽环路带宽的要求。基于此，人们提出了小数分频技术，该技术打破了环路带宽和信道间隔

之间的限制关系，允许频率合成器使用较高的晶振频率和宽的环路带宽来达到窄信道间隔，宽环路带宽可

以提高环路的动态特性，提高环路对VCO相位噪声的抑制带宽，而且由于鉴频鉴相频率较高，一方面可以
压缩晶振引起的杂散，另一方面可以使得分频器的分频比较低，高度压缩带内相位噪声（环路中除VCO外
的其它模块引入的噪声都会被放大N倍，N为分频器的分频数）。由于小数频率合成器具有上面的一系列优
点，使得小数频率合成器在频率合成方面得到广泛的应用，而且小数频率合成器还可以直接实现相位和频

率调制，从而可以直接作为无线系统的发射机，不像传统发射机还需要上变频器来完成上变频。本节我们

来介绍小数频率合成器的有关内容。

1. 小数分频原理

小数频率合成器是基于小数分频原理的，虽然数字分频器无法实现小数分频，但是，如果能让数字分

频器的分频数随着时间发生变化，那么平均来看，就实现了小数分频。例如，让分频器的分频数先为10，
然后换为11，这样来回切换，那么从平均来看，就实现了10.5的小数分频。因此只要能控制整数分频器的
分频比按一定的规律变化，就能实现小数分频。图12-85给出了小数频率合成器的基本原理。 环路结构同整
数型频率合成器是完全一样的，但分频器的分频数可以在N和N + 1之间切换，切换的控制信号是一个累加
器的进位信号（溢出信号），如果累加器的进位信号为高电平，则分频器的分频比为N + 1，否则为N。累
加器的时钟频率为输入参考信号频率fref，在每一个时钟周期内，累加器的输出增加K（K为输入信号，它
也是一个二进制信号，位数一般与累加器运算位数相同），假设累加器为k位，则在2k周期内，发生溢出

（Carry = 1）的周期数为K，而没有发生溢出（Carry = 0）的周期数为2k −K，因此平均来看，分频器的
分频比为：

Nfrac =
(2k −K) ·N + K · (N + 1)

2k
= N +

K
2k

= N + n (12-132)

n为分频器的小数部分，通过对K进行控制，可以选择各种小数分频数。从上式可以看出，小数分频器的频
率精度为fref/2k，因此只要累加器运算位数足够高，就可以实现任意的频率精度。

下面我们来分析引入小数分频后环路的相位特性。在每一个输入参考信号周期内，累加器的输出增

加K，这样累加直到累加器的输出产生溢出，在溢出发生的那个周期内，信号Carry = 1，累加器的输出减
去2k，因此累加器的输出是一个锯齿波形，如图12-86所示（图中N = 4、n = 0.3）。 累加器的进位输出控
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输出信号

),)(( outoutout tu θω输入参考信号

),)(( ininin tu θω

/N

/(N+1)),)(( divdivdiv tu θω
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图图图 12-85 小数频率合成器的基本原理

outu

divu

inu

Carry
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图图图 12-86 小数频率合成器各节点的波形图

制着分频器的分频比，进位输出信号的平均值为n，但它的瞬时值仅能为0或者1，是对平均值的一个预测。
因此，分频器的分频比仍然是整数，但锁相环的输出频率是输入参考信号频率的N + n倍。当分频器的分频
数为N时，分频器输出的瞬时频率将高于输入参考信号频率，使得鉴相器两输入之间的相位差增加，鉴相
器的输出开始累加。当累加器发生溢出时，分频器的分频数变为N + 1，VCO的一个输出周期被VCO给吞
掉了，这在鉴相器输入产生一个相移消除原先所累积的相位差。

因此，图12-85中的累加器的作用相当于一个相位累加器。当分频器的分频数为N时，分频器输出信
号的周期为Tdiv = N × Tout，而输入参考信号的周期保持为Tref = Nfrac × Tout。由于Tref > Tdiv，在每一

个输入参考信号周期内，分频器输出就比输入参考信号领先∆t = (Nfrac − N) × Tout时间，两信号之间的

相位误差就增加∆θ = −n · 2π/Nfrac（负号表示分频器输出比输入参考信号领先）。当累加器溢出时，分

频器的输出信号周期变为Tdiv = (N + 1) × Tout，∆t = (Nfrac − N − 1) × Tout，两信号之间的相位误差降

低了∆θ = −(n − 1) · 2π/Nfrac。在每一个输入参考信号周期内，鉴相器两输入信号之间的相位误差改变

为：∆θ = −(n− co) · 2π/Nfrac（co为累加器的进位信号）。环路的瞬时相位误差是一个阶梯波函数：

θerr =
2π

Nfrac

∑

i

(co[i]− n) (12-133)
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因此，数字累加器的输出反应了每一个输入参考信号周期内，环路所累积的相位误差。从上式可以看出，

小数锁相环中相位误差永远不会等于0，它实际上并不会进入真正的锁定状态。

由于相位累加器的输出是周期性的，因此，环路的瞬时相位误差也是周期性的，这会在VCO的控制
电压线上产生一个交流信号，叠加在希望的直流信号上，对VCO造成频率调制，产生杂散，杂散的频率位
于n × fref的整数倍处，这就是所谓的小数杂散(fractional spur)，n越小，杂散的强度越高（杂散与载波功
率之比可能大于−30dBc），对频率合成器的性能造成严重的影响。为了降低小数杂散的影响，小数频率合
成器的环路带宽通常设置为输入参考频率的1/100，因此输入参考信号的频率是限制环路带宽的主要因素，
它受到鉴相器工作频率的限制。

减小小数杂散的另一个办法是采用各种技术来抑制或者消除环路中的交流相位误差，使得VCO的控制
电压线上没有低频的交流成分，仅存在直流成分，这样就避免了对VCO的频率调制和小数杂散的产生。在
这些技术中，

P−∆调制器技术是最常用、也是性能最高的技术。下面我们来介绍P−∆调制器。

2. P−∆调制器
P−∆调制器是一个粗略（coarse）量化器，量化过程中引入的误差（量化噪声）的功率绝大部分都位

于高频处，由于环路滤波器的衰减作用，使得量化噪声对输出近似没有影响。调制器的输出是一个随机序

列，分频器的分频比是随机变化的，使得环路相位误差也具有随机性，避免了在VCO控制电压线上产生低
频交流成分，从而能够消除杂散。

实际上，前面介绍的累加器就是一个一阶的
P−∆调制器。图12-87给出了累加器的等效模型。 所有的

+
−

+
+

+
+

1−z

n

]1i[ −− e
]i[e

i][y

量化器

图图图 12-87 累加器的等效模型

数值都针对2k进行了归一化。累加器的输出是对输入n的离散预测。这个预测是粗略的，累加器会产生一个
量化误差（前面介绍的阶梯状波形）。如果考虑到量化器引入的量化误差为e[i]，则累加器的传输函数为：

y[i] = n + (e[i]− e[i− 1]) (12-134)

Y [z] = n + (1− z−1) · E(z) (12-135)

因此，累加器的进位输出就是输入n与量化噪声高通滤波后结果的叠加。这种技术实际上就是P−∆技术。

图12-88给出了一阶P−∆调制器的等效模型。 输入n通过一个积分器积分后传到量化器进行量化，量
化后的输出是对输入n的一个粗略预测，它反馈到输入端同输入信号进行比较，比较后的结果又送到积分器
中，这个反馈环路迫使量化输出跟踪输入，积分器对量化噪声进行高通滤波，抑制低频带内噪声成分。由

该图很容易推导出它的传输函数为：

Y [z] = z−1 · n + (1− z−1) · E(z) (12-136)

同累加器相比，它仅将输入延迟了一个时钟周期。在小数频率合成器中，输入是一个常数，因此累加器同

一阶
P−∆调制器是等效的。

在实现时，
P −∆调制器一般是采用数字电路实现的，这样可以避免积分器的非理想效应，而且量化

过程实际上仅是二进制数字的映射（如一位量化仅通过取累加器输出的最高位就可以实现）。
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图图图 12-88 一阶P−∆调制器的等效模型

从上面的论述我们可以知道，一阶
P −∆调制器的输出还是近似周期性的，会产生严重的小数杂散问

题。为了解决这一问题，可以采取如下的办法：（1）采用高阶P−∆调制器。高阶P−∆调制器的量化输
出是对输入的更准确预测，减小了带内量化噪声。实际上，高阶

P −∆调制器将量化噪声进一步搬移到高
频，使低频带内噪声进一步减小。高阶

P −∆调制器可以提供更随机性的量化输出，因此可以减小小数杂
散问题。但高阶

P −∆调制器需要高阶环路滤波器来抑制它的高频噪声，避免高频量化噪声对频率合成器
的相位噪声产生贡献。一般说来，为了充分抑制

P −∆调制器的高频噪声，环路滤波器传输函数幅度下降
的速率必须大于

P−∆调制器的高频量化噪声幅度上升的速率，因此环路滤波器的阶数通常高于P−∆调制
器的阶数。（2）采用多位量化。采用多位量化，P−∆调制器可以提供多位输出，因此量化器的预测功能
可以更准确，而且量化输出也更加具有随机性；（3）在输入信号n上引入随机性扰动（dither）。如果设
计合适，引入的扰动在信号带内并不包含有能量，因此不会降低环路的信噪比，但输入n上引入随机性扰动
后，调制器的输入不再是常数，因此输出频谱上的杂散会被平滑，但带内信噪比并不会受到显著影响。该

扰动通常是由伪随机数发生器产生的一位二进制数据，它与调制器输入K的最低位相加，在输入引入一个
微小的扰动噪声成分。

高阶
P − ∆调制器可以采取两种结构，一种是单级高阶调制器结构，另一种是多级级联调制器结构

（也被称为MASH结构）。图12-89 给出了一位量化的三阶调制器的方框图。 它的噪声传输函数为

1−z 1−z

1−z
n +

−
+

+
+

−
+

+
+

−
+

+
]i[y

量化器

图图图 12-89 一位量化的三阶调制器

Hn(z) =
Y (z)
E(z)

= (1− z−1)N (12-137)

其中，N是P−∆调制器的阶数，它是一个阶数为N的高通滤波函数。这种调制器仅产生一位输出，因此双
模分频器可以直接利用，而且它对锁相环路的非线性不敏感。但是这种调制器可能存在稳定性问题，稳定

性会限制输入数据n的范围，它不能取量化器的全程量化范围（即n的取值范围小于[0, 1]），在某些情况下
可能造成合成频率的死角（Dead-band）。实用的单级高阶P−∆调制器一般仅限于二阶结构。

多级级联调制器结构（也被称为MASH结构）是由一阶调制器级联构成的，图12-90给出了三
阶MASH结构的方框图。 它的量化噪声为：

Y (z) = E0 + E1 + E2

= E(1− z−1) +−E(1− z−1) + E(1− z−1)2 +−E(1− z−1)2 + E(1− z−1)3
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图图图 12-90 三阶MASH调制器

= E(1− z−1)3

前一级的量化噪声会和后一级的量化噪声互相抵消，因此高阶MASH调制器的噪声传输函数是阶数
为N的高通滤波函数，在理论上它的噪声性能同单级高阶调制器是相同的。在z平面上，该噪声传输函数包

含有三个位于原点的极点和三个位于单位圆上的零点（图12-91（a））。
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(a)
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(d
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)

Normalized Frequency

(b)

图图图 12-91 三阶MASH调制器的极零点和输出频谱

为了求出调制器输出噪声的功率谱密度，令z = ej2πf/fref，并考虑到量化器引入的量化噪声为E(z) =
∆2/(12 · fref)（∆为量化器的两个量化级之间的距离），则调制器输出噪声的功率谱密度为：

Sf(f) =
∆2

12 · fref
[2 sin(

πf

fref
)]2N (12-138)

三阶调制器的功率谱密度如图12-91（b）所示。

MASH结构是由一阶调制器级联构成的，因此是无条件稳定的，它的最大输入范围等于量化器的全
程量化范围。高阶MASH调制器中没有反馈或者前馈通路，非常便于数字电路实现，而且可以通过采用流
水线结构来提高数据的吞吐率。MASH调制器存在的问题是它的输出是多位的，调制器会在所有的输出
状态之间频繁切换，这要求环路中的分频器也必须是多模分频器，分频比会在多种分频比之间密集切换

（图12-92（a）），从而会给鉴相器的输出引入高频抖动。为了抑制这种高频抖动，要求鉴相器具有很高
的线性度。

另一种调制器是多位量化、单环
P−∆调制器，如图12-93所示。 该调制器包含着一个三阶离散时间滤
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图图图 12-92 三阶MASH调制器和多位量化、单环P−∆调制器的输出状态
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图图图 12-93 多位量化、单环P−∆调制器

波器，滤波器中各系数的值是从三阶高通Butterworth滤波器推导而来的，Butterworth滤波器的截止频率
为0.167× fref，所产生的噪声传输函数为：

Hqn,b(z) =
(1− z−1)3

1− 0.968z−1 + 0.587z−2 − 0.106z−3
(12-139)

为了避免实现乘法运算，上式分母中的各系数都用2的各幂次值来近似，得到的调制器如图12-93所
示，噪声传输函数与式12-139 非常接近，而且保留了Butterworth滤波器的稳定性与因果性：

Hqn(z) =
(1− z−1)3

1− z−1 + 0.5z−2
(12-140)

在z平面上，它包含有一个位于原点的极点、两个位于0.167 × fref频率处的极点和三个位于单位圆上的零

点，如图12-94(a)所示，图中的箭头指示了对Butterworth低通滤波器作近似所导致的极点位置移动。这
种调制器的输出频谱如图12-94(b)所示，可以看到，它的高频量化噪声要小于三阶MASH结构，但带内量
化噪声稍有增加。高频噪声减小在时域上反应为锁相环路分频器的分频比切换的频率降低了，实际上，

对于这个三阶调制器来说，它的输出在三个状态之间切换，仅在极少的情况下，会出现第四种输出状态

（图12-92（b）），因此有利于降低对鉴相器线性度的要求。

3. 小数频率合成器作GFSK调制器

小数频率合成器除了可以产生高频率精度的载波信号外，它的另一个用途是用来实现频率调制。

图12-95给出了一个采用小数频率合成器实现的GFSK调制器。 要发送的数据经发射机数字滤波器进行整
形，产生的调制数据同

P−∆调制器的正常输入相加，得到P−∆调制器的输入信号，它控制着锁相环路中
分频器的瞬时分频比。调制器的正常输入产生所需要的载波频率，而调制数据使得频率合成器的输出频率

临时偏离载波频率，产生调频信号。只要锁相环的环路带宽足够宽，调制信号的特性首要由发射机数字滤

波器决定。
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图图图 12-94 多位量化、单环P−∆调制器的极零点和输出频谱
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图图图 12-95 采用小数频率合成器实现的GFSK调制器

12-96给出了该调制器的线性化模型。 发射机数字滤波器将调制数据限制到低频部分，P −∆调制器
引入高频量化噪声，锁相环路的作用相当于一个低通滤波器，它可以让低频的调制数据通过，而高度衰

减
P −∆调制器的高频量化噪声。同频率合成器不同，发射机对输出信号带外频谱的要求是很严格的，而
对带内噪声的要求却没有那么严格，只要保证有足够的信噪比就可以了。因此锁相环路必须对

P −∆调制
器的高频量化噪声具有足够的抑制能力。

从图12-96可以看出，锁相环路的环路带宽限制了GFSK调制器的数据率。由于小数频率合成器的环路
带宽通常在100kHz以下，因此采用这种方式实现的GFSK调制器的数据率也低于100kbps，在很多应用中，
这是不能满足要求的。为了解决这一问题，必须解决锁相环的环路带宽与数据率之间的限制关系。其中的

一种技术是利用预校准技术，如图12-97所示。 发射机数字滤波器后面增加了一级数字补偿滤波器，该滤
波器的传输特性正好与锁相环的传输特性相反，因此级联后可以实现一个平坦的传输函数，这样数据率就

不会受到锁相环环路带宽的限制。采用这种技术已经实现了数据率高达2.5Mbps的GFSK调制器，载波频率
为1.8GHz～1.9GHz。这种技术存在的一个缺点是：锁相环的闭环传输特性是由模拟电路决定的，因此会受
到工艺、温度和电源电压变化的影响，数字补偿滤波器并不能实现与锁相环特性的精确匹配，它们之间的

匹配性能限制了GFSK的最高数据率。
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图图图 12-96 GFSK调制器的线性化模型
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图图图 12-97 利用预校准技术来提高数据率

§12.5.3 双锁相环频率合成器

整数型频率合成器的环路带宽受到信道间隔的限制，环路带宽不能太高。小数频率合成器是消除环

路带宽与信道间隔之间限制关系的一种办法，另一种办法是采用双环或者多环结构。图12-98给出了一个
双环频率合成器的模块结构图。 锁相环PLL1产生高频载波频率fc，而锁相环PLL2产生需要的信道间隔

PLL1

PLL2

REF1f

REF2f

outf

SSB Mixer

I

Q

I

Q

信道选择

图图图 12-98 双锁相环频率合成器

频率MfREF2 ，这两个环路的输出经过一个单边带混频器（正交混频器）进行频率相加，得到输出频率

为fc + MfREF2的载波。由于PLL1没有信道间隔频率的限制，它的输入参考频率fREF2 可以远大于信道间

隔频率，环路带宽也就可以设计得很宽，有利于压缩VCO1的带内噪声；而VCO2由于振荡频率较低，相位
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噪声性能要远好于VCO1，环路带宽可以较窄，输入参考信号频率fREF2也就可以很小，满足信道间隔频率

的要求。因此这种双环结构可以得到较高的相位噪声性能，频率精度也可以很高。

双环结构的缺点是它需要一个准确的单边带混频器，VCO1和VCO2都要产生正交的振荡信
号，I、Q支路之间的正交性能以及VCO1、VCO2输出中的谐波成分会影响输出频谱中的杂散强度。通
常，由于支路之间的不匹配和电路中存在的非线性，实现杂散功率与载波功率之比小于60～70dBc是非常
困难的。这种结构存在的另一个问题是VCO2的调谐范围必须覆盖应用带宽，而VCO2的振荡频率相对较
低，因此调谐范围的要求给VCO2的设计带来了困难，而且由于PLL2中分频器的分频比可能变化很大，会
导致环路的动态特性发生很大的变化。

图12-99给出了另一种双环频率合成器的模块结构图。同图12-98所示结构相比，单边带混频器移到了
锁相环PLL1的环路内，因此单边带混频器产生的杂散成分可以受到PLL1中环路滤波器的衰减。

鉴相器 环路滤波器
分频器

/N

REF2f

鉴相器 环路滤波器
分频器

/N

REF1f

outf

VCO1

VCO2

mixer

图图图 12-99 混频器在环路之内的双环频率合成器

§12.6 延迟锁定环路

延迟锁定环路是从锁相环发展而来的，它的应用背景是产生准确的、相位均匀分布的多相信号。

图12-100给出了延迟锁定环路的模块结构图，它也是基于PFD和电荷泵技术的。 环路滤波器的输出控制着

鉴相器 电荷泵

环路

滤波器

1CK 2CK 3CK
4CK

inCK

fu

图图图 12-100 延迟锁定环路

每一级延迟单元的延迟时间，延迟单元可以采用“环型振荡器”一节中介绍的各种电路结构。输入时钟

信号输入到第一级延迟单元，最后一级延迟单元的输出同输入时钟信号进行鉴相，鉴相器的输出经环路
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滤波器滤波器后产生延迟单元延时控制信号uf。在环路锁定时，输入时钟信号和最后一级延迟单元的输出

信号的边沿应该对齐，因此在相位上应正好相差一个周期，即CK4相对于CKin延迟了一个时钟周期。由于

各延迟单元都相同，它们的延迟时间也应该相同，因此就可以产生相位均匀分布的多相信号，相位间隔

为2π/N，N为延迟单元级数。

如果VCO采用环型振荡器或者其它的多相振荡器（如正交LC振荡器等），锁相环也可以产生相位均

匀的多相信号。但延迟锁定环路相对于锁相环来说，时钟边沿对噪声更加不敏感，因为在每一次鉴相时，

输出信号的时钟抖动都被校正了，不会产生累积，而在锁相环中，噪声所造成的时钟抖动是累积的，因此

时钟边沿对噪声更加敏感。另外，延迟锁定环路的阶数同环路滤波器的阶数是一样的，因此环路稳定性能

要好于锁相环。

但延迟锁定环路只能产生一个时钟频率的信号，因此不能实现频率合成功能。它的另一个问题是环路

锁定时，延迟单元链的总延时是不确定的。在这种环路中，反馈环路只是保证两鉴相信号的边沿对齐，这

样延迟单元链的延迟时间是时钟周期的整数倍都可以满足此要求。因此，延迟单元链的总延迟并不一定

等于Tin，而是可能等于它的整数倍，所产生的多相信号虽然在相位上仍是均匀分布的，但是相位间隔变

为2kπ/N，需要额外的电路来避免这种情况。最后，延迟单元之间的匹配性能会影响多相信号的相位均匀
性，因此在设计这种环路时，器件匹配和版图设计匹配都是需要仔细考虑的问题。

§12.7 锁相环的应用

锁相环路在电子技术领域获得了越来越广泛的应用，这主要是由于它具有以下优良特性：

（1）载波跟踪特性：只要输入锁相环路的信号中包含有载波频率成分，就可将环路设计成一个窄带
跟踪滤波器，跟踪输入信号载波成分的频率与相位变化，环路的输出信号就是需要提取（或复制）的载波

信号，这就是环路的载波跟踪特性。载波跟踪包含着三层含义：一是窄带，环路的低通特性可以有效地滤

除输入信号伴随的噪声与干扰；二是跟踪，环路可以在保持窄带特性的情况下跟踪输入载波频率的漂移；

三是可以将弱输入载波信号放大为强输出信号。这些特性是任何类型的滤波器都很难达到的；

（2）调制跟踪特性：只要环路带宽足够宽，环路输出信号的频率与相位就能跟踪输入调频或者调相
信号的频率与相位变化，这就是调制跟踪特性。利用这种特性可以实现频率与相位调制；

（3）低门限特性：锁相环路的门限取决于环路的信噪比，而由于环路的通频带总比环路输入端的前
置通频带窄得多，环路信噪比明显高于输入信噪比，因此环路能在低输入信噪比条件下工作。只要将环路

设计成窄带，就可以把淹没在噪声中的微弱信号提取出来。

再加上锁相环便于集成、功耗也较低，这些使得锁相环的应用越来越广泛。本节就介绍锁相环的某些

典型应用。

§12.7.1 频率调制器与解调器

如果将调频信号加到VCO的控制电压端，VCO就可以直接作为频率调制器，但是由于VCO振荡频
率的温度漂移以及调谐特性的非线性等，不能产生高质量的调频信号。为了解决这个问题，可以使用如

图12-101所示的开环频率调制器。 当没有调制信号时，环路闭合，锁相环产生稳定的载波信号；当有调制
信号时，环路断开，调制信号直接对VCO进行调制，这样在调制开始时，VCO的频率稳定在载波周围，有
利于减小VCO的频率漂移的累积效应，但调制过程中VCO的频率漂移还是会对调制信号造成影响，因此这
种调制器需要周期性的闭合锁相环路。

另一种办法是利用闭合锁相环路来实现频率调制器，如图12-102所示。 根据环路的线性相位模型，可
以导出在调制信号uF(t)作用下，环路的输出相位为：

θout(s) =
K0Kd

s + F (s)K0Kd
UF(s) = He(s) · K0Kd

s
· UF(s) (12-141)

VCO输出频率相对于载波频率ω0的频偏为sθout(s)，由上式可得：

sθout(s) = He(s)K0KdUF(s) (12-142)
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鉴相器 环路滤波器
输出信号

),)(( outoutout θωtu输入参考信号

),)(( ininin θωtu
)(d tu )(f tu

/N
),)(( divdivdiv θωtu

EN

调制信号

图图图 12-101 开环频率调制器

鉴相器 环路滤波器
输出信号

),)(( outoutout θωtu输入参考信号

),)(( ininin θωtu
)(d tu )(f tu

调制信号

)(F tu

图图图 12-102 闭环频率调制器

由于K0Kd为常数，He(s)具有高通特性，因此只要调制信号UF(s)在He(s)的带通之内，输出频偏与调制信
号的幅度成正比，这样就产生了调频信号。这种调制器要求调制信号位于He(s)的通带内，如果调制信号频
率太低，进入He(s)的阻带后，调制频偏会很小。

还有一种频率调制器是所谓的两点调制器，如图12-103所示。 调制信号uF(t)经滤波器G1处理

鉴相器 环路滤波器
输出信号

),)(( outoutout θωtu)(d tu )(f tu

调制信号

)(F tu

1G2G

)(F1 tu晶体振荡器
)(F2 tu微分电路

图图图 12-103 两点闭环频率调制器

得uF1(t)加到VCO的电压控制端，经滤波器G2 处理得uF2(t)，uF2(t)经微分后调制晶体振荡器的频率，
它实现的是一个调相器的功能。在环路的线性相位模型上，可以分别计算uF1(t)和uF2(t)的调制作
用。uF1(t)产生的输出相位为：

θout1(s) = He(s) · K0Kd

s
· UF1(s) (12-143)

uF2(t)产生的输出相位为：

θout2(s) = H(s) ·K0KdKp · UF2(s) (12-144)

其中，Kp是调相器的增益。总的输出相位为：

θout(s) = θout1(s) + θout2(s) = He(s) · K0Kd

s
· UF1(s) + H(s) ·K0KdKp · UF2(s) (12-145)
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考虑到UF1(s) = UF(s) ·G1(s)、UF2(s) = UF(s) ·G2(s)，因此

θout(s) = UF(s)[He(s) · K0Kd

s
·G1(s) + H(s) ·K0KdKp ·G2(s)] (12-146)

输出频偏为：

sθout(s) = UF(s)[He(s) ·K0Kd ·G1(s) + H(s) ·K0KdKp · s ·G2(s)] (12-147)

如果选择G1(s) = 1、G2(s) = 1/s，则

sθout(s) = UF(s)[He(s) ·K0Kd + H(s) ·K0KdKp] (12-148)

式中He(s)呈高通特性，H(s)呈低通特性，适当选择常数K0Kd和Kp，可以使得He(s) · K0Kd与H(s) ·
K0KdKp两者互相补偿，得到在很宽的频率范围内频偏sθout(s)正比于调制信号UF(s)的宽带频率调制器。

锁相环路也可以实现调频信号的解调，如图12-104所示。 锁相环路本身良好的调制跟踪特性，使锁相

鉴相器 环路滤波器 输出解

调信号

输入调频信号

图图图 12-104 调频信号的解调

环能够跟踪输入调频信号瞬时相位的变化，从而在VCO的电压控制端得到解调输出。假设输入的高频调频
信号为：

uFM(t) = Uc sin{[ωc + ∆ω sin(Ωt + φ)]t} (12-149)

其中，ωc为载波频率，∆ω为峰值频偏，Ω为调制频率。则锁相环的输入信号相位为：

θin(t) =
∫ t

0

∆ω sin(Ωτ + φ)dτ = −∆ω

Ω
cos(Ωt + φ) (12-150)

环路的VCO输出相位θout(t)：

θout(t) = −∆ω

Ω
|H(jΩ)| cos{Ωt + φ + Arg[H(jΩ)]} (12-151)

其中，H(jΩ)为锁相环的闭环频率响应。则VCO的控制电压端信号为：

uc(t) =
1

K0
· d
dt

θout(t)

=
∆ω

K0
|H(jΩ)| sin{Ωt + φ + Arg[H(jΩ)]}

可以看到，VCO的控制电压端信号是调制信号sin(Ωt + φ)经H(jΩ)过滤再乘以常数∆ω/K0。对于设计良好

的调制跟踪锁相环，在调制频率范围内，|H(jΩ)| ≈ 1，相移也很小，∆ω/K0是常数，因此VCO的控制电压
端信号是很好的调频解调输出。

§12.7.2 载波同步

在相干解调中，要求在接收端提供一个参考载波，它应与发射机载波相位同步，称相干载波。从接收

信号中提取相干载波有两种基本方法：一是在发送信号的同时，辅助传送一个较弱的载波信号，接收端可
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以利用锁相环路的窄带跟踪特性来提取这个载波，本节不再详述；二是直接从已调信号中提取相干载波，

常用的Costas环是实现这种载波提取的最常用方法。

Costas环如图12-105所示。接收信号被分别送到上下两个支路的两个鉴相器上，上支路与VCO输出正
交鉴相，下支路与经π/2相移后的VCO输出同相鉴相。上下鉴相器输出经低通滤波之后相乘，所获得的误
差电压经过环路滤波器滤波后去控制VCO的相位和频率。可以证明，该环路中π/2相移器输出端的信号就
是所要提取的相干载波。 低通滤波器

°90

环路滤波器
低通滤波器

)(d tu

)(f tu
)(tx

相干载波

图图图 12-105 利用Costas环来提取相干载波

§12.7.3 减小时钟偏斜（Skew）和抖动（Jitter）

在数字系统中，锁相环可以用来减小时钟偏斜。假设一个同步的时钟和数据对同时送到一个数字系统

中，由于时钟信号要驱动大量的逻辑门，因此它在进入数字系统后需要经过一个大尺寸的缓冲器，该缓冲

器会引入一定的时钟延时，时钟延时会造成时钟偏斜问题，如图12-106所示，这会给数字时序电路的设计
带来很大问题。

Digital Chip

LC

BCK
Buffer

inCK

inD
inD

inCK

BCK

tT∆
图图图 12-106 时钟偏斜问题

为了解决这个问题，一种办法是将缓冲器放入锁相环路中，如图12-107所示。 在环路锁定时，锁相环
输出CKB和输入CKin的边沿是对齐的，消除了时钟偏斜问题。实际上，延迟锁定环路也可以用来解决时钟

偏斜问题，由于它对噪声更不敏感，因此是一种更好的方案。

锁相环在数字系统中的另一个应用是减小抖动，它是利用锁相环路的窄带滤波特性来实现的，锁相环

路的窄带滤波功能可以抑制输入信号中高频噪声成分，因此可以减小抖动，如图12-108所示。锁相环用作
一个时钟恢复电路，它从输入的二进制序列中恢复出时钟，然后经过重定时（Retiming）操作，消除输入
二进制数据序列中的抖动。
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PFD CP/LPF VCO

inCK BCK
Buffer LC

图图图 12-107 利用锁相环路来消除时钟偏斜问题

D

CK

Q

(a)

D

CK

Q时钟恢复电路inD

outV

outV

(b)

图图图 12-108 利用锁相环路来减小抖动

§12.8 总结

本章讨论了两种类型的频率合成器（直接数字频率合成器和锁相环型频率合成器）的分析和设计问

题。首先介绍了频率合成器的概念和衡量频率合成器性能的参数，然后介绍了直接数字频率合成器的工作

原理、杂散性能以及减小存储量的措施；接下来详细讨论了锁相环的基本原理、组成模块、锁定和非锁定

状态下的性能，并介绍了在射频电路中常用的电荷泵型锁相环及它所遇到的非理想效应，在此基础上，分

析了整数锁相环型频率合成器和小数型频率合成器的工作原理以及它们的实现问题；最后简单地讨论了一

下延迟锁定环路和锁相环的其它应用。

频率合成器中包含了高频模块、低频模块以及数字电路，是一个非常复杂的数字/模拟/射频混合系
统，是实现高集成度无线收发机所面临的主要障碍之一，而且它的实现对发展复杂数字/模拟/射频混合系
统的设计方法具有很重要的借鉴意义。通过本章的介绍，读者可以了解频率合成器的基本原理、实现技术

以及提高性能的基本措施，可以指导读者进行简单的频率合成器设计。
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习题

1. 如果一个主从式D触发器能够提供理想的差分输出信号，试说明该触发器是否可以作为鉴相器来使
用。

2. 考虑如图12-109所示的锁相环，一个外部电压Vex加到环路滤波器的输出：

(a) 如果该锁相环已经进入锁定状态，Vex = V1，决定环路的相位误差和VLPF；

(b) 如果在t = t1时刻，Vex从V1突然变化为V2，试说明该锁相环此后的瞬态特性。

3. 一部手机利用了一个900MHz的锁相环来提供载波信号。如果ξωn = 2π × 20kHz，载波频率
从901MHz切换到901.2MHz，试计算该锁相环的输出频率稳定到901.2MHz ± 100Hz范围内所花的
时间。

4. 一个锁相环由一个Kd = 1V/rad的鉴相器、一个K0 = 100MHz/V的压控振荡器和一个一阶无源超前
滞后环路滤波器（零点频率为ωz、极点频率为ωp）组成，试计算该锁相环的瞬态响应。

5. 试借助于图12-64来推导电流不匹配所导致的稳态相位误差。

6. 一个压控振荡器的输出频率可以用下式来表示：ωout = ω0 + K0Vcont，如果该压控振荡器的电压控制

端受到一个微小的正弦型信号的干扰，即Vcont = Vm cos ωmt，该振荡器的输出送到一个M计数器进
行分频，试计算在ω0/M > ωm和ω0/M < ωm两种情况下M计数器的输出频谱。
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鉴相器 环路滤波器
/N

inV
PDV LPFV

exV

contV outV

图图图 12-109 习题2图

7. 试推导图12-48所示电路的传输函数。

8. 图12-110给出了一个内嵌有混频器的锁相环，若假设混频器可以当作一个理想的乘法器：
(a) 试确定该锁相环稳定后的输出频率；
(b) 试推导该锁相环的环路增益。

/N

outfreff )(1 sH )(2 sH

offsetf

1f 2f

低通滤波器低通滤波器

图图图 12-110 习题8图
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第十三章 其它电路技术

在一个完整的无线收发机中，除了前面几章提到的各种射频电路模块外，还需要其它的电路模块来配

合，这些模块对无线收发机的性能也具有很大的影响，本章就对这些模块进行简单的讨论。

§13.1 偏置电路

任何电路都需要偏置电路为它们提供偏置，偏置电路正常工作是功能模块正常工作的前提，而且偏置

电路的稳定性会影响功能模块性能的稳定性（如温漂特性、电源电压灵敏度等）。本节介绍射频电路中常

用的几种偏置电路技术。

§13.1.1 Widlar电流源

很多功能模块都采用电流偏置，需要偏置电路为它们提供偏置电流，图13-1给出了一种最简单的偏置
电流源。 它由一个简单CMOS电流镜和电阻构成。利用长沟道晶体管的平方律I − V方程，可以得到：

INI

OUTI

1R

1M 2M

DDV

图图图 13-1 由电阻和电流镜构成的简单电流源

VDD = IIN ·R1 + VGS1 (13-1)

IIN =
1
2
Kn(

W

L
)1(VGS1 − Vt)2 (13-2)

因此
√

IIN =

√
1

2Kn(W/L)1R2
1

+
VDD − Vt

R1
−

√
1

2Kn(W/L)1R2
1

(13-3)

输出电流为：

IOUT =
(W/L)2
(W/L)1

IIN (13-4)

这种电流源结构简单，主要用来给某些性能要求不高的电路提供偏置。这种偏置电路存在两个问题：

当需要的偏置电流较小时，电阻R1的阻值较大，会占用较大的芯片面积；输出电流对电源电压的灵敏度很
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§13.1 偏置电路

高，因此电源电压的波动会使得输出电流发生较大变化。若将电路变量y对电路参数x的灵敏度定义为：

Sy
x = lim

∆x→0

∆y/y

∆x/x
=

x

y

∂y

∂x
(13-5)

则输出电流对电源电压的灵敏度为：

SIOUT
VDD

=
VDD

IOUT

∂IOUT

∂VDD
(13-6)

将式13-3和式13-4代入上式中，就可以求得输出电流对电源电压的灵敏度。若假设VDD À VGS1，则很容易

算出，SIOUT
VDD

≈ 1，因此这种电流源的输出电流强烈依赖于电源电压，电源电压波动会使得输出电流发生同
样大小的相对波动。

为了克服简单偏置电流源存在的问题，人们提出了Widlar电流源，如图13-2所示。 电流镜的输出支路

INI

OUTI

1R

2R

1M 2M

DDV

图图图 13-2 Widlar电流源

上加入了源简并电阻R2。假设所有的晶体管都工作于饱和区，并忽略沟道长度调制效应，则：

VGS1 = VGS2 − IOUTR2 (13-7)

IOUT =
1
2
Kn(

W

L
)2(VGS2 − Vt)2 (13-8)

IIN =
1
2
Kn(

W

L
)1(VGS1 − Vt)2 (13-9)

因此
√

IOUT =

√
1

2Kn(W/L)2R2
2

+
VOV1

R2
−

√
1

2Kn(W/L)2R2
2

(13-10)

其中，VOV1 =
√

2IIN/[Kn(W/L)1]是晶体管M1的过驱动电压，输入电流IIN可以用式13-3来求出。

与图13-1所示电流源相比，Widlar电流源更适合于提供小输出电流，在提供小电流时所需要的电阻阻
值较小，因此可以减小芯片面积。

为了求出Widlar电流源输出电流对电源电压的灵敏度，将式13-10两边针对电源电压VDD求微分

1
2
√

IOUT

∂IOUT

∂VDD
=

1
4R2

1√
2

Kn(W/L)2
+ 4R2VOV1

4R2
∂VOV1

∂VDD
(13-11)
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其中

∂VOV1

∂VDD
=

√
2

Kn(W/L)1
1

2
√

IIN

∂IIN

∂VDD
=

VOV1

2IIN

∂IIN

∂VDD
(13-12)

因此

SIOUT
VDD

=
VOV1√

V 2
OV2 + 4IOUTR2VOV1

SIIN
VDD

(13-13)

在Widlar电流源中，IOUT通常远小于IIN，因此VOV2很小，IOUTR2 ≈ VOV1，则：

SIOUT
VDD

≈ VOV1√
4V 2

OV1

SIIN
VDD

= 0.5SIIN
VDD

(13-14)

如果VDD À VGS1，IIN ≈ VDD/R1，因此SIIN
VDD

≈ 1，这样Widlar电流源输出电流对电源电压的灵敏度近似
为0.5，只有图13-1所示电流源的一半，减小了电源电压波动对输出电流的影响。

§13.1.2 自偏置电流源

上一小节介绍的两种电流源都与电源电压有关，在很多应用中，需要与电源电压无关的偏置电流源。

自偏置电流源就是这样的一种偏置电路，它产生与电源电压无关的输出电流。图13-3解释了自偏置电流源
的工作原理。 自偏置电流源由一个简单电流源和一个单位增益电流镜组成。电流镜的作用是使得输入电

电流镜

COMMON

OUT IN

电流源

COMMON

OUT IN

OUTI

INI

OUTIINI

电流镜

电流源

A

B

(a) (b)

图图图 13-3 自偏置电流源的工作原理

流IIN等于输出电流IOUT，如图（b）虚线所示；而简单电流源的作用是产生一个与输入电流IIN无关的恒

定输出电流IOUT，如图（b）实线所示。简单电流源和电流镜形成一个反馈环路，该环路若存在稳定工作
点，该工作点必须同时满足上面提到的两个条件，因此只能是两条曲线的交点。由图（b）可以看出，该电
路的工作点可能有两个（A点和B点）。其中，A点是我们所希望的工作点，而在B点，IIN = IOUT = 0，
该点是我们所不希望的工作点。

下面我们来判断这两个工作点是否都是稳定工作点。在图13-3（a）中，如果由于某种原因导致输出电
流IOUT增加，则单位增益电流镜将使得输入电流IIN也同样增加。由于简单电流源的输出电流与输入电流

之间是一种单调函数关系，输入电流IIN增加会迫使输出电流IOUT进一步增加，增加的幅度依赖于电流源

的电流增益。很明显，这是一个正反馈环路，环路增益等于简单电流源的电流增益。由反馈系统稳定性理

论可知，正反馈环路稳定的条件是环路增益小于1。在A点，简单电流源的输出电流近似与输入电流无关，
环路增益很小，环路是稳定的，因此A点是稳定工作点。而在B点，电流源的电流增益很高，环路增益远大
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§13.1 偏置电路

于1，这时环路是不稳定的，正反馈会迫使环路工作点离开B点，直到达到稳定的A点，因此B点是不稳定
工作点，正反馈环路会自动迫使电路离开这个不稳定的工作状态。

但实际上，B点是一个稳定工作点，这是由于在B点，电路的工作电流很小，通常在pA量级。在这么
小的电流下，泄漏电流和其它效应会减小晶体管的电流增益，使得正反馈环路的环路增益小于1，正反馈不
能迫使电路自动离开这个零电流状态。因此，除非采取一定的措施，否则即使电源电压不为0，该自偏置电
流源也将永远处于零电流状态，这是一个很严重的问题。为了解决这个问题，通常采用启动电路来将电路

的工作状态拉离原点。对启动电路的首要要求是启动电路能使自偏置电流源中的晶体管总会有电流流过，

使得电路永远不可能进入B状态；对启动电路的另一个要求是当自偏置电流源达到希望的工作点A附近时，
启动电路不能影响自偏置电流源的工作。

图13-4给出了一个带有启动电路的CMOS自偏置电流源。 M1、M2和电阻R构成以晶体管M1的阈值电

DDV

R
1M

2M

3M

4M 5M 6M

7M8M

9M

INI OUTI

BIAS2I

BIAS1I

图图图 13-4 带有启动电路的CMOS自偏置电流源（以晶体管阈值电压作为参考）

压为参考的电流源，它的输出电流IOUT 仅微弱地依赖于输入电流IIN，IOUT的值为：

IOUT =
VGS1

R
≈ Vt

R
(13-15)

M4、M5构成电流镜，使得输入电流IIN = IOUT。电路的工作点必须满足电流镜和电流源这两个限制条

件，是图13-3（b）中两条曲线的交点。因此除了晶体管有限的输出阻抗外，该偏置电路产生的电流与电源
电压无关。为了进一步提高对电源电压波动地抑制率，可以采用Cascode结构来增加电流源和电流镜的输出
阻抗。输出电流IOUT通过电流镜像M5/M6、M1/M3给其它电路提供偏置电流IBIAS1和IBIAS2。

晶体管M7、M8和M9构成启动电路。如果自偏置电流源处于不希望的零电流状态，M1的栅源电压将小

于晶体管的阈值电压，M7 截止，M8导通，对M9的栅极充电，M9的栅源电压慢慢升高，直到达到VDD。

这导致M9导通，对M4、M5的栅极进行放电，M4、M5的栅极电压降低，使得M4、M5导通，自偏置电路中

开始有电流流过，这样就避免了电路的零电流状态。当自偏置电流源处于正常工作状态时，M7的栅源电

压为IOUTR，M7导通，减小了M9的栅源电压。实际上，M7、M8构成一个CMOS反相器，当自偏置电流源
启动后，它的输出开始下降。为了避免启动电路影响自偏置电流源的正常工作，反相器的输出应该足够

低，使得M9截止。因此当反相器的输入达到IOUTR时，它的输出必须小于晶体管的阈值电压，一般通过选

择M7的尺寸远大于M8的尺寸来达到这个要求。

若将相对温度系数定义为：

TCF =
1

IOUT

∂IOUT

∂T
(13-16)
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第十三章 其它电路技术

则图13-4所示自偏置参考源的相对温度系数为：

TCF =
1

IOUT

∂IOUT

∂T
≈ 1

Vt

∂Vt

∂T
− 1

R

∂R

∂T
(13-17)

输出电流的相对温度系数等于晶体管阈值电压的温度系数与电阻温度系数的差值，前者一般具有负温度系

数，而后者具有正温度系数，因此这种自偏置电流源的温度特性并不是很好。

图13-5给出了第二种形式的自偏置电流源（启动电路略）。 其中的简单电流源（M2、M3、Q1和R）

DDV

R

2M 3M

4M 5M 6M

INI

OUTI
BIAS3I

1Q

图图图 13-5 第二种形式的自偏置电流源（以双极晶体管的BE结电压作为参考）

以寄生pnp管Q1的VBE结电压作为参考电压。若M2、M3完全匹配，则VGS2 = VGS3，简单电流源的输出电

流为：

IOUT =
VBE1

R
(13-18)

该电流通过PMOS电流镜像给其它电路提供偏置。由于VBE具有负温度系数，而电阻具有正温度系数，因此

种自偏置电流源的温度特性也不是很好。

图13-6是另一种形式的自偏置电流源（启动电路略）。 其中的电流源（M2、M3、Q1、Q2和R）以热

电压VT = kT/q作为参考电压。M5、M6使得IIN = IOUT，若M3、M4完全匹配，则VGS3 = VGS4，因此：

IOUTR = VEB1 − VEB2 = VT ln
IIN

IS1
− VT ln

IOUT

IS2
= VT ln

IIN

IOUT

IS2

IS1
= VT lnn (13-19)

在以上推导中，忽略了双极性晶体管的Early效应。这个自偏置电流源产生的偏置电流为：

IOUT =
VT lnn

R
(13-20)

其相对温度系数为：

TCF =
1

VT

∂VT

∂T
− 1

R

∂R

∂T
(13-21)

输出电流的相对温度系数等于热电压的温度系数与电阻温度系数的差值，两者都具有正温度系数，因此这

种自偏置电流源的温度特性相对较好。
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DDV

R
2M 3M

4M 5M 6M

INI

OUTI
BIAS3I

1Q
2Q

1 n

图图图 13-6 第三种形式的自偏置电流源（以热电压VT作为参考）

在图13-6所示的自偏置电流源中，电阻上的电压降是Q1和Q2的BE结电压的差值，通常在100mV左
右，这是一个很小的值。而晶体管M3、M4的尺寸不匹配和沟道长度调制效应，会使得它们之间的栅源

电压存在微小差别，这会导致输出电流发生很大变化。为了减弱这个影响，M3、M4应采用大尺寸晶体

管，还可以采用Cascode结构来提高自偏置电流源的性能，但为了保证所有的晶体管都工作于饱和区，采
用Cascode结构后会提高对最小电源电压的要求。

§13.1.3 恒跨导源

Widlar电流源也可以用在自偏置电流源中，所构成的电路如图13-7（a）所示。 这种电路除了可以提
供与电源电压无关的偏置电流外，它还是一个恒跨导源。很多射频电路的性能都与晶体管的跨导有关，保

持一个恒定的跨导对维持这些电路的高性能来说是很重要的，因此恒跨导源是很重要的一类偏置电路。下

面我们来分析这种电路的性能。

电流镜M3、M4迫使IIN = IOUT，而对Widlar电流源来说，M1的栅源电压等于M2的栅源电压与电

阻RS压降之和，利用长沟道晶体管的平方律I − V方程，可以得到：
√

2IOUT

Kn(W/L)n
+ Vtn1 =

√
2IOUT

KnK(W/L)n
+ Vtn2 + IOUTRS (13-22)

忽略晶体管的衬底调制效应 √
2IOUT

Kn(W/L)n
(1− 1√

K
) = IOUTRS (13-23)

这种自偏置电流源的输出电流为：

IOUT =
2

Kn(W/L)n
1

R2
S

(1− 1√
K

)2 (13-24)
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DDV
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图图图 13-7 恒跨导源

晶体管M1的跨导为：

gm1 =
√

2Kn(W/L)nIIN =
2

RS
(1− 1√

K
) (13-25)

可以看到，晶体管M1的跨导与电源电压和晶体管尺寸没有关系，它仅与电阻RS的阻值和晶体管M1、M2的

尺寸比K有关，这样就实现了一个相对恒定的跨导源。

在具体实现时，这种恒跨导源的温漂特性受限于电阻RS的温度系数，可以采用下一小节将介绍的能隙

基准源技术来消除恒跨导源的温漂。电阻RS的工艺偏差也会限制该跨导源所提供跨导的准确度。电阻RS上

存在的寄生电容可能会影响该恒跨导源的稳定性，因此在设计时，必须对该电路的稳定性在考虑电阻RS的

寄生电容情况下进行仿真。另外，在以上的推导过程中，都忽略了晶体管的沟道长度调制效应，为了减小

沟道长度调制效应的影响，必须采用大尺寸的晶体管或者采用Cascode结构。

图13-7（a）所示恒跨导源存在的另一个问题是：对于n阱工艺来说，晶体管M1和M2的源极电压是不

相同的，衬底调制效应会使得它们的阈值电压存在微小差别，这会影响恒跨导源的性能。补救的办法是利

用PMOS管来构成Widlar电流源，如图13-7（b）所示。将晶体管M3、M4放在单独的n阱中，就可以消除衬
底调制效应的影响。

§13.1.4 能隙基准源（Banggap）

维持恒温性能是所有电路都希望具有的一种特性。到目前为止，基本上所有的恒温技术都是在能隙基

准源原理上发展起来的，本小节就介绍能隙基准源的基本原理和几种具体电路。

1. 基本原理

热电压VT具有正温度系数（约0.085mV/◦C），而双极型晶体管的BE结电压VBE具有负温度系数

（约−2mV/◦C），若能将这两种电压以一定的权重进行相加，那么所得到的电压源就能近似具有零温度系
数。图13-8对这一原理进行了说明。 输出电压为：

VOUT = VEB(on) + MVT (13-26)

为了决定M的数值，需要求出VEB(on)的准确温度系数。在忽略基极电流时，VEB(on)可以表示为：

VEB(on) = VT ln(I1T
n−4Eexp

VG0

VT
) (13-27)

其中，E是一个与温度无关的常数，VG0是单晶硅在0K温度时的带隙电压（VG0 = 1.205V），n是一个与双

极型晶体管基极掺杂浓度有关的常数（～3/2）。在实际的能隙基准源电路中，I1也与温度有关，暂时假设
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图图图 13-8 能隙基准源的基本原理

它的温度特性可以表示为：

I1 = GTα (13-28)

其中，G是一个与温度无关的常数。将该式代入式13-27中，可以得到：

VEB(on) = VG0 − VT[(4− n− α) lnT − ln(EG)] (13-29)

输出电压为：

VOUT = VG0 − VT(4− n− α) lnT + VT[M + ln(EG)] (13-30)

可以看出，输出电压与温度之间的关系依赖于两组参数：一组是我们要设计的电路参数（G, α, M）；另

一组是工艺参数（E, n）。我们的目标就是确定电路参数（G, α, M），使得输出电压具有零温度系数。将

式13-30两边对温度T求微分，

dVOUT

dT
|T=T0 =

VT0

T0
[M + ln(EG)]− VT0

T0
(4− n− α) ln T0 − VT0

T0
(4− n− α) (13-31)

令上式等于0，可以得到在温度T0处输出电压VOUT具有零温度系数的条件为：

[M + ln(EG)] = (4− n− α) ln T0 + (4− n− α) (13-32)

将该式代入13-30中

VOUT = VG0 + VT(4− n− α)(1 + ln
T0

T
) (13-33)

因此，输出电压VOUT的温度相关性仅由一个参数T0所决定，而T0又是一个由电路参数（G, α, M）和工艺

参数（E, n）所决定的量（式13-32）。

当温度为T0时，输出电压VOUT具有零温度系数，

VOUT|T=T0 = VG0 + VT0(4− n− α) (13-34)

例如，如n = 3/2，α = 1，则VOUT|T=T0 = 1.244，它非常接近于硅的带隙电压VG0。

需要注意的是，输出电压VOUT仅在一个温度处具有零温度系数，而在其它温度处，输出电压的温度系

数不为0。将式13-33对温度进行微分，

dVOUT

dT
=

1
T

[VT(4− n− α)(1 + ln
T0

T
)]− VT

T
(4− n− α) = (4− n− α)

VT

T
(ln

T0

T
) (13-35)
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图图图 13-9 典型能隙基准源的输出电压与温度的关系曲线（α = 0）

该式给出了输出电压与温度关系曲线的斜率。图13-9给出了一类典型能隙基准源的输出电压与温度的
关系曲线（α = 0）。从图中可以看出，当T = T0时，输出电压曲线的斜率为0，具有零温度系数；
当T > T0时，输出电压曲线的斜率为负，具有负温度系数；当T < T0时，输出电压曲线的斜率为正，具有

正温度系数。

对于能隙基准源来说，常在一个温度范围内衡量它的温度恒定性，而上一小节定义的相对温度系

数TCF仅计算某一个固定温度下的温度系数，因此需要定义一个新的温度系数量来衡量能隙基准源的温度

特性。一种常用的定义方式是：

TCF(eff) =
1

VOUT
(
VMAX − VMIN

TMAX − TMIN
) (13-36)

其中，VMAX、VMIN是在衡量温度范围内输出电压的最大值和最小值，而TMAX、TMIN是衡量温度范围的最

高温度值和最低温度值。按照这种定义方式，在温度范围−55◦C～125◦C内，图13-9曲线（b）的温度系数
为44ppm/◦C；而在温度范围0◦C～70◦C内，该曲线的温度系数则提高到17ppm/◦C。因此温度范围越小，
温度系数就越高，在描述能隙基准源的温度系数时，需要指明温度范围。

2. 能隙基准源电路

如同前面讨论的一样，两个双极型晶体管的BE结电压之差就正比于热电压VT，这是常用的产生热

电压VT的方法。利用这种方法，就可以实现能隙基准源。图13-10给出了一个与CMOS工艺兼容的能隙基
准源电路，图中的pnp管都是寄生双极型晶体管。 假设这个电路存在稳定的工作点，并且运算放大器是
理想的。由于运放是理想的，运放两个输入端之间的电压差为0，电阻R1和R2上的电压降相等，因此电

阻R1和R2的比值就决定了两条支路的电流I1和I2之比。I1 和I2流进晶体管Q1、Q2的集电极，电阻R3上的

电压为：

VR3 = ∆VEB = VEB1 − VEB2 = VT ln
I1

I2

IS2

IS1
= VT ln

R2

R1

IS2

IS1
(13-37)

由于流过R3的电流等于流过R2的电流，电阻R2上的压降为：

VR2 =
R2

R3
VR3 =

R2

R3
VT ln

R2

R1

IS2

IS1
(13-38)
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1I

−
+

2I 1R2R

3R

1Q2Q

OUTV

图图图 13-10 CMOS能隙基准源

它正比于绝对温度T，故被称为PTAT（Proportional to absolute temperature）电压源。输出电压VOUT为

电阻R2、R3上的电压降和Q3的BE结电压之和：

VOUT = VEB2 + VR3 + VR2 = VEB2 + (1 +
R2

R3
)VT ln

R2

R1

IS2

IS1
= VEB2 + MVT (13-39)

这个电路是一个能隙基准源电路，M由电路参数R2/R3、R2/R1以及IS2/IS1决定，它仅与电阻比值以及双

极型晶体管的尺寸之比有关，因此是一个与温度无关的常数。

图13-10所示能隙基准源存在的最主要问题是运放的失调电压会影响输出电压的温度特性。运放的失调
电压是由电路内部的非对称性引起的，表现为当运放的输入电压为0时，运放的输出电压不等于0，一般将
输入失调电压等效为与运放输入端串联的一个电压源VOS，如图13-11所示。 考虑到运放的失调电压后，采

1I

−
+

2I 1R2R

3R

1Q2Q

OUTV
+ −

OSV

图图图 13-11 运放的失调电压对能隙基准源的影响

用与上面相同的过程可以推导出基准源的输出电压为：

VOUT = VEB2 + (1 +
R2

R3
)VT ln

R2

R1

IS2

IS1
+ (1 +

R2

R3
)VOS (13-40)
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基准源的输出电压中包含了一个随机失调成分，它的幅度是运放输入失调电压的(1 + R2
R3

)倍。更严重的是，
运放的输入失调电压存在温漂，因此当温度变化时，基准源的输出电压会因为运放的失调漂移而发生变

化，改变了基准源的恒温特性。

为了降低运放失调电压对能隙基准源的影响，一种办法是尽可能降低运放的失调电压（如采用具有

良好对称性的电路结构和版图、采用大尺寸晶体管等）；另一种办法是降低失调的放大倍数(1 + R2
R3

)，注
意到电路参数M也与这个放大倍数成正比，由式13-40可知，要使得基准源的输出电压具有恒温特性，降
低(1 + R2

R3
)的唯一办法是增加晶体管Q1、Q2的BE结电压差∆VEB。实现这种思路的电路方案有多种，其中

的一种方案如图13-12所示。 流过晶体管Q1、Q2集电极的电流不相等，两个晶体管的尺寸也不相等，大电

1I2I

1Q2Q

DDV

EB∆V

图图图 13-12 增加∆VEB的电路方案

流I1流过小尺寸的晶体管Q1，小电流I2流过大尺寸的晶体管Q2。两晶体管BE结的电压差为：

∆VEB = VEB1 − VEB2 = VT ln(
I1

I2

IS2

IS1
) (13-41)

图13-12所示方案可以同时增加 I1
I2
和 IS2

IS1
，因此可以增加∆VEB。在实际设计时，这些比值通常设计为10，在

室温下所产生的∆VEB ≈ 120mV。由于对数函数特性，进一步增加∆VEB会导致极大的芯片面积开销，因此

是不划算的。

增加∆VEB的另一种方案如图13-13所示。 ∆VEB由两组双极型晶体管的EB结电压差级联构成，这时

∆VEB = VEB3 − VEB4 + VEB1 − VEB2 (13-42)

若Q2与Q4相同，Q1和Q3相同，I2 = I4，I1 = I3，则：

∆VEB = 2(VEB1 − VEB2) = 2VT ln(
I1

I2

IS2

IS1
) (13-43)

这样就将∆VEB增加了一倍，所付出的代价是双极型晶体管的芯片面积增加一倍，功耗增加一倍。

图13-14所示的能隙基准源利用了以上的两个方案来减小运放失调电压的影响。 运算放大器通过调
节晶体管M1～M4的栅极电压，迫使节点X、Y电压相等。晶体管M1～M4的栅源电压都相同，在忽略沟道

长度调制效应的情况下，流过四条支路的电流与这四个晶体管的尺寸成正比。因此让M3和M1的尺寸相

等，M2和M4的尺寸相等，而且通过选择这两组晶体管的尺寸比，可以很容易的实现图13-13所示方案。但
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图图图 13-13 增加∆VEB的另一种电路方案
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DDV

4Q 3Q
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1M4M 3M
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OUTV
1A

图图图 13-14 减小运放失调电压影响的能隙基准源

这种电路存在两个问题：一个问题是PMOS管之间的不匹配和沟道长度调制效应会在输出电压上引入误
差，这可以通过采用大尺寸晶体管或者Cascode结构来减小；另一个问题是由于寄生pnp晶体管的电流增益
很低，Q2、Q4的基极电流会流进Q1、Q3的发射极中，使得流过Q2（Q4）发射极的电流并不与Q1（Q3）

发射极的电流相等，从而在基准源输出电压上引入误差。

需要说明的是，图13-14中虚线框内所示部分也可以作为一个能隙基准源，只是运放的失调电压对它的
影响较大。

图13-15给出了两种新的能隙基准源电路，这两种能隙基准源都是利用虚线框内的电路部分来产生一
个与温度成正比的电流（PTAT）。 图（a）利用运放来迫使节点X和节点Y电压相等，使得电阻R1上的
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图图图 13-15 CMOS能隙基准源电路

电压降为两pnp管EB结的电压差，在M1和M2尺寸相同时，两支路的电流均为VT lnn/R1，该电流通过电

流镜像到第三条支路上；图（b）利用了自偏置电流源来产生与温度成正比的电流（见图13-6）。假设所
有PMOS晶体管的尺寸相同，则这两种基准源的输出电压均可表示为：

VOUT = VEB3 +
R2

R1
VT lnn = VEB3 + MVT (13-44)

因此这两个电路均为能隙基准源电路，PMOS晶体管之间的不匹配会增加输出电压误差，因此PMOS晶体
管需要采用大尺寸晶体管。

所有的能隙基准源都需要一个启动电路以避免基准源陷入零电流状态，图13-4所给出的启动电路可以
应用于这些能隙基准源中。

尽管在原理上来说，基准源的输出电压与电源电压无关，但由于沟道长度调制效应（Early效应）或者
运放在高频下有限的共模抑制能力，能隙基准源的实际输出电压会受到电源电压的影响。在高精度的应用

中，可以采用对电源电压进行归整（Regulation）以消除电源电压上的波动等办法来提高基准源对电源电
压波动的抑制能力。

§13.1.5 恒温电流源

前面我们介绍的能隙基准源都是电压源，实际上，能隙基准源技术也可以用来产生一个恒温电流源。

它的基本思路是利用能隙基准源技术来产生具有正温度系数的电压，将该电压加在一个具有正温度系数的

电阻上，那么流过电阻的电流就近似与温度无关。实现该思路的一种电路如图13-16所示。 虚线框内部分同
图13-15（b）所示的能隙基准源完全相同，它产生一个输出电压VOUT = VEB + MVT。运算放大器将R3上

的压降和VOUT进行比较，比较后的结果驱动晶体管M6的栅极，调节R3上的电压降，这是一个负反馈。如

果运算放大器是理想的，那么在稳定时R3上的压降应等于VOUT，因此流过电阻R3上的电流为

IOUT =
VOUT

R3
=

VEB + MVT

R3
(13-45)
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图图图 13-16 恒温电流源

合理选择电路参数，可以使得上式中的分子、分母部分具有相同的温度系数，这样就实现了一个恒温电流

源。该电流可以通过电流镜镜像给其它电路提供恒温偏置电流。

§13.1.6 偏置电路的速度考虑

偏置电路虽然是低频电路，但它也可能影响功能模块电路的响应速度，而且各个不同的功能模块有可

能通过偏置线互相耦合。图13-17对这种情况进行了说明。 能隙基准源通过M3、M4给其它功能模块提供偏

置，如果在某一时刻，通过M3提供偏置的功能模块在节点N引入一个很大的干扰，该干扰通过寄生耦合电
容CP耦合到节点P，节点P上也会出现电压波动。而运算放大器通过负反馈会使节点P上的电压尽可能保持
恒定。但当节点N上的电压受到扰动的强度很强时，运算放大器有限的响应速度使得P节点电压不能很快恢
复到稳定值，节点P上会出现电压波动，而且在运放的响应速度很慢时，该波动可能持续的时间将很长，
节点P上的电压波动会给各个功能模块的偏置造成影响，干扰各个模块的正常工作。

解决这个问题的办法有两种：一种是在偏置电路中采用高速运放，这样节点P上的电压波动能很快就
受到抑制，降低了对其它模块的影响，但高速运放会消耗大量的功耗；另一种办法是在节点P上引入接地
的大滤波电容CB来抑制节点P上的电压波动，电容CB必须远大于寄生耦合电容CP，这样才能对P节点的电
压波动具有较好的抑制能力，大电容CB的加入，可能会影响运放的稳定性，这是在设计时必须考虑的一个

问题。

§13.2 自动增益控制环路

在无线接收机中，天线接收到的信号强度可能变化很大，接收机对于这些不同强度的信号都必须能

够正确解调。如对于GSM手机来说，它所接收到的最弱有用信号为−102dBm，所接收到的最强有用信号
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图图图 13-17 电路瞬态对偏置电压或者电流的影响

为−15dBm，信号的能量变化范围为87dB，这是一个很宽的范围，任何恒定增益的接收机都无法正确解调
这么宽能量范围的信号。为了正确解调强弱不同的信号，无线接收机的增益必须根据信号强度进行自动调

节，使接收机在接收弱信号时具有很高的增益，而在接收强信号时具有较低的增益。这是由自动增益控制

环路来实现的，绝大多数无线接收机电路中都包含了自动增益控制环路。本节就介绍自动增益控制环路的

基本原理和具体实现电路。

§13.2.1 基本原理

自动增益控制环路的作用是，当天线接收到的信号强度变化很大时，保持接收机输出信号强度几乎不

变。具体地说，当接收到的信号很弱时，接收机增益大，自动增益控制环路不起作用；而当接收到的信号

很强时，自动增益控制环路进行控制，使接收机的增益减小。这样，当天线接收到的信号强度变化时，接

收机输出端的信号强度仍可以近似保持不变。

为了实现自动增益控制，必须产生一个随外来信号强度变化的电流（或电压）信号，然后再用这个电

流（或电压）信号去控制接收机有关级的增益。图13-18（a）给出了自动增益控制的方框图。 它由四个模
块组成：可变增益放大器（VGA）、峰值监测器、低通滤波器和差分放大器（或比较器）。可变增益放大
器具有一个增益控制输入端，它的增益受到增益控制输入端信号的控制；峰值监测器对VGA输出信号的包
络进行检波，检波后的结果送到低通滤波器进行滤波，取出VGA输出信号幅度的平均值送到差分比较器
（或比较器）中，并与一个参考电平进行比较，根据比较结果动态调整VGA的增益。图13-18（b）给出了
自动增益控制环路的输入-输出传输曲线，将该曲线同没有自动增益控制机制的电路传输曲线相比，可以看
到，当输入信号幅度较大时，自动增益控制环路的增益受到压缩，电路的增益可以根据输入信号强度进行

自动调节。

随着数字处理技术的发展，越来越多的接收机采用数字信号来控制可变增益放大器的增益，如图13-
19所示。 传统模拟AGC环路中的各个模块，除了可变增益放大器外，其它的模块都在数字域实现，这样可
以做到精确控制电路的增益，而且减小了模拟电路设计的难度。VGA的输出信号经模数变换器变换为数字
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图图图 13-18 自动增益控制环路的基本原理
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图图图 13-19 数字自动增益控制环路

信号，在数字域对信号强弱进行判断，并给出数字增益控制字来控制VGA的增益，VGA的增益一般根据数
字增益控制字的大小按dB步长变化。

§13.2.2 可变增益放大器

在AGC环路中，可变增益放大器（VGA）是一个核心模块，它的增益应受到外部控制信号的控制。
实现增益可控的方案有很多种，本节介绍常用的几种方案。

1. 模拟乘法器为基础的VGA

模拟乘法器为基础的VGA通常是在Gilbert单元的基础上发展而来的。图13-20给出了Gilbert单元的电
路图。 当v2

x ¿ 4Id1,2
Kn(W/L)3−6

时，该Gilbert单元可以近似实现乘法操作，它的输出电流为：

∆i = Id3 + Id5 − Id4 − Id6 ≈ Kn√
2

√
(W/L)1−2(W/L)3−6 · vx · vy (13-46)

因此，可以将vy或者vx作为增益控制信号，而将另一个信号作为输入信号，这样就可以实现增益控制功

能。但该单元的线性工作范围很窄，为了扩大输入信号的线性范围或者增益控制的线性范围，需要对该单

元进行线性化处理。
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图图图 13-20 Gilbert单元

乘法器为基础的VGA具有很宽的带宽，适合于宽带宽应用。但是，这种VGA存在两个问题：第一个
问题是VGA的增益变化范围有限，其增益变化范围同增益控制信号的变化范围相同；第二个问题是差分对
可能存在随机失调，当增益控制信号很小时，该随机失调可能掩没增益控制信号所引起的增益变化。

2. 可编程跨导器为基础的VGA

开环放大器的增益为等效输入跨导Gm和等效输出电阻Rout的乘积，因此改变输入级的跨导就可以改变

放大器的增益，构成以可编程跨导器为基础的VGA。输入级的跨导调节可以通过改变输入级的偏置电流或
者改变输入级的源简并电阻的阻值来实现。

图13-21 给出了一种可编程跨导器为基础的VGA，它是一个电阻作负载的差分放大器，通过改变差分
对的偏置电流来调节放大器的跨导。 由长沟器件的平方律I − V特性可知，差分对的跨导正比于尾电流源

电流大小的平方根，因此改变尾电流源ISS的大小就可以改变差分对M1、M2的跨导。这种类型的VGA存在
两个问题：一个问题是差分对的线性工作区范围很窄；另一个问题是VGA的增益变化范围很小（例如，即
使偏置电流改变100倍，增益也只能改变10倍）。

图13-22给出了另一种可编程跨导器为基础的VGA，它通过改变输入级源简并电阻RE的阻值来调节放

大器的跨导。 使用源简并技术可以提高跨导器的线性度，但它会降低跨导器的跨导，而且VGA的增益变化
范围仍然很小。

图13-23给出了另外两种可编程跨导器。 其中，图（a）用多个差分对并联来构成跨导器，改变跨导可
通过调节每一个差分对的尾电流源大小或者改变每个差分对的单端输入信号VCi(i = 1, 2, 3 · · ·）来实现，它
可以提供较大的增益变化范围。图（b）是一个电阻为基础的跨导器，它的跨导等于1/RE，放大器的增益
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图图图 13-21 通过改变输入级的偏置电流来调节放大器的跨导

为两个电阻的比值，具有很高的线性度，而且改变RE就可以调节跨导。这两种跨导器都可以提供相对较大

的增益变化范围，同时具有较高的线性度，但由于元器件增多所产生的寄生电容和噪声，它们的带宽都较

窄，噪声性能也比较差。

3. 可编程负载为基础的VGA

开环放大器的增益为输入级的跨导和负载阻抗的乘积，因此改变放大器的负载阻抗也可以改变放大器

的增益。可调节的负载可以采取两种形式：一种负载形式是线性区工作的MOS晶体管作电阻，改变晶体管
的栅极电压就可以改变它的阻抗，线性区工作要求可能会限制输出电压摆幅，而且线性度范围也会受到限

制，需要进行线性化；另一种负载形式是开关电阻阵列，控制开关的导通状态就可以改变它的等效阻抗。

图13-24给出了常用的R − 2R开关电阻阵列结构。 在n段R − 2R梯形网络中，如果仅开

关Sm(m = 0, 1, 2, · · · ,n)闭合，其余开关都断开，则从节点m往左看到的等效电阻为R，它是一个固定

值，与闭合开关的位置无关。可以证明，当仅有Sm闭合时，输出电压Vout,m为：

Vout,m = −2−m · IR (m = 0, 1, · · · ,n) (13-47)

因此，通过控制不同开关的导通状态，就可以实现可变增益。

采用开关电阻阵列做负载的放大器，偏置电流流过电阻负载网络会产生电压降。在控制字改变开关电

阻阵列的配置时，偏置电流在电阻负载网络上的电压降也会发生变化，这会影响放大器的静态工作点。可

以证明，差分对漏端看到的负载电阻随开关闭合位置Sm的变化是一个单调递减序列，值限制在2R/3和R之
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图图图 13-22 通过改变输入级源简并电阻RE的阻值来调节放大器的跨导
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图图图 13-23 可编程跨导器为基础的高线性度VGA

间，因此差分对漏端看到的负载电阻变化范围只有R/3，根据这可以估计开关电阻阵列的配置发生变化对
放大器静态工作点的影响。

可编程负载为基础的VGA的最大问题是：放大器带宽通常由负载端的RC时间常数决定，增益带宽积
是一个常数，当VGA的增益发生变化时，它的带宽会成反比例变化。因此，当VGA的增益达到最大值时，
它的带宽会达到最小值，而增益达到最小值时，它的带宽会达到最大值，对于某些要求恒定带宽的应用来

说，这种VGA是不合适的。
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图图图 13-24 R− 2R开关电阻阵列作负载的VGA

4. 可编程反馈为基础的VGA

改变反馈网络的反馈系数也可以实现增益可变的放大器。反馈元件可以是线性区工作的MOS管或者开
关电阻阵列。图13-25给出了一个基于全差分运算放大器的负反馈闭环电路。 若假设运放为理想运放，则这

+
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+
−

−
+ +

outv

−
outv

fR

fR

inR

inR

图图图 13-25 可编程反馈为基础的VGA

个放大器的增益为：

G =
Rf

Rin
(13-48)

增益等于反馈电阻和输入电阻之比。改变电阻值Rf或者Rin即可实现变化增益。如果反馈电阻Rf可变，它

会影响输入、输出节点的极点，使得放大器的带宽发生变化；如果输入电阻Rin可变，它对前级将形成变化

的负载效应，需要增加缓冲级来隔离。

和开环VGA相比，闭环VGA使用负反馈结构，性能稳定。它的增益取决于电阻之比，线性度较高。
在适当的设计下，它可以实现端到端的输入输出，信号动态范围较大。然而对运放高增益、宽带宽、

低噪声、低失真的要求使得电路设计比较复杂，功耗相对较高，而且由于运放自身的限制，难以实现宽

带VGA。

闭环VGA除了采用基于电压运放的负反馈闭合环路外，还可以采用电流反馈型配置，这种配置在反馈
系数发生变化导致放大器的增益发生变化时，放大器的带宽不会受到影响，但是电流反馈型配置通常会产
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生更高的噪声，而且它需要一个电压到电流转换电路将输入电压信号转变为电流信号。

5. 可编程衰减器为基础的VGA

这种VGA由一个可编程衰减器和一个常数增益放大器级联构成，增益为衰减器的衰减因子和增益放大
器的增益之乘积，改变衰减器的衰减因子就可以改变VGA的增益。可编程衰减器是一个开关电阻阵列，衰
减程度正比于电阻的比值，与温度和工艺变化无关，可以准确预测。常用的衰减器包括两种：串联梯形电

阻阵列或者R− 2R梯形电阻阵列，如图13-26所示。

nS

n

1-nS1S0S

1-n10

inv

outv

R
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1-nS1S0S

n1-n10
1R0R 1-nR nR
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(a) (b)

R2 R2
R R R

图图图 13-26 可编程衰减器

串联梯形电阻阵列（图(a)）中的电阻可以是相同阻值的电阻，这样可以实现线性衰减，得到增益线性
变化的VGA，也可以是不同阻值的电阻，这时实现的是非线性衰减，得到增益非线性变化的VGA。串联梯
形电阻阵列的输入阻抗是所有电阻的阻值之和。

R − 2R梯形电阻阵列（图(b)）常用来实现以dB量程变化的VGA，每一级贡献一个额外的衰减因
子1/2，因此在第n级处的衰减因子为1/2)n，这种阵列的输入阻抗为2R。

可编程衰减器为基础的VGA具有如下的优点，因此得到广泛地应用：增益由电阻比值决定，可以精确
控制；带宽近似是一个常数，不会随着增益的变化而变化；输入线性范围也较宽。

§13.2.3 AGC电路实例

图13-27给出了一个可以滤除低频噪声的自动增益控制环路（AGC），所处理的中频信号频率
为10MHz。 当中频信号频率在5MHz～20MHz范围内时，该中频电路都可以工作。在前向通路上，信

Peak 

Detector

Gm-C

VGA Amp
inv

outv

Differential

Amp
REFV

图图图 13-27 AGC电路实例

号由两级可变增益放大器（VGA）和一个固定增益的放大器（Amp）进行放大，输出信号由一个峰值检测
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器检测其峰值，该峰值与一个预设的电平比较后，自适应地调节VGA的增益。为了滤除低频噪声和消除直
流失调的影响，AGC环路还带有一个Gm-C低通滤波器反馈环路，它与前向通路组合后，可以实现高通滤
波功能。由于VGA和Amp自身的低通特性，该环路最后所实现的是一个具有自动增益调节功能的带通滤波
器。

图13-28给出了单级VGA的电路图，它是一个以乘法器为基础的VGA。 v+
in、v−in为射频前端送来的

+
inv −

inv

−
fbv +

fbv

+
CV −

CV

1M 2M

3M 4M 5M 6M 7M 8M

9M10M

DDV

+
outv −

outv

图图图 13-28 单级VGA的电路图

中频电压信号，经M3、M4组成的差分对转化为电流信号，而由Gm-C低通滤波器反馈环路送来的电压
信号v+

fb、v−fb，也经M5、M6组成的差分对转化为电流信号，这两路电流信号在v+
out、v−out 节点相减，并

经M9、M10组成的有源负载转化为电压信号。由于v+
fb、v−fb送来的信号是v+

in、v−in经低通滤波后的信号，这
两路信号相减，可以实现高通滤波特性，滤除了低频噪声的干扰。而增益控制电路送来的V +

C 、V −
C 信号，

经M1、M2组成的差分对转化为电流，控制着流过M3～M6的电流大小，从而可以控制该放大器的增益。该

放大器采用了全差分结构，由一个单独的共模反馈环路控制输出节点的共模电平。

图13-29给出了峰值检测电路的部分电路图， 它仅检测输入信号的最高电平V +
out，检测输入信号最低

电平V −
out的电路与图13-29 所示电路完全对称，只是由于采用对电容放电的方法而需要对图13-29所示电

路作对称映射。图13-29所示电路的工作原理如下：输入信号（v+
in、v−in）与输出信号V +

out经运算放大器进

行比较，如果输入信号的幅度高于V +
out，运算放大器将在短时间内产生一个低电平驱动M1 （M4），使

得M1（M4）中有电流流过，由于M1、M2（M3、M4）组成电流镜结构，将有电流对电容CP充电，从而抬

高V +
out的电平，经多个周期的充电后，V +

out的电平将抬高到与输入信号的幅度一样高的值。此后由于运放的

输出反转，M1（M4）截止，从而使得输出V +
out电平保持不变，实现了检测输入信号最高电平的目的。Ip为

一个微弱的电流信号，用来对V +
out的电平定期刷新，避免V +

out陷于以前输入信号的最高电平而不能跟踪当前

输入信号的幅度变化，刷新周期决定了接收机接收数据的最高速率。

图13-30给出了带Gm-C反馈滤波器的VGA的AC分析结果，P1为增益控制信号的电平（正比于输入
信号的幅度，为峰值检测器环路的输出）。 由于Gm-C反馈滤波器的存在，该VGA实现了一个带通滤波
的功能，其增益是可变的，最高增益可达40dB。该VGA的3dB带宽随着增益的变化而变化，在最高增益
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图图图 13-29 峰值检测电路的部分电路图
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图图图 13-30 带Gm-C反馈滤波器的VGA的AC分析结果

下，3dB带宽约为20MHz。

§13.3 高频滤波器

无线收发机都包含有某种类型的高频滤波器，这些滤波器的作用之一是抑制带外信号，避免带外过强

的信号使接收机模块饱和；作用之二是抑制镜像信号。这些高频滤波器通常在片外实现，采用LC电路或者
声表面波滤波器等结构。出于提高集成度的需要，人们一直希望能在片上实现高频滤波器，但在片上实现

集成高频滤波器面临很多挑战。最大的问题是现代集成电路工艺不能提供高质量的在片电感，低品质因子

的电感会限制滤波器的滤波能力，而且引入很大的噪声，因此实用的滤波器都需要包含有某种Q值补偿电

路来提高滤波器的品质因子。考虑到工艺偏差和无线接收机的信道切换问题，实用的滤波器还需要包含片

上自动Q值调谐电路和片上自动频率调谐电路，以自动调节滤波器的Q值和中心频率，这些都使得高频滤波

器的设计非常复杂，功耗也很大，另外，采用Q值补偿电路后，滤波器还可能出现不稳定性问题。

高频滤波器和功率放大器一样，是到目前为止射频集成电路领域内的研究者都没有解决的问题，人们

一般采用改变收发机系统结构的方法（如采用零中频或者低中频结构）来避开高频滤波器的设计问题。因
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此，本节仅在目前出现的研究成果基础上对高频滤波器作一简单介绍，使读者对目前高频滤波器的研究现

状能有一个初步认识。

§13.3.1 二阶滤波器

二阶滤波器可以由LC谐振网络和有源Q值补偿电路来实现（后面我们还会对此进行介绍）。由普通的

电子线路知识可知，二阶带通滤波器的传输函数可以写为：

F (s) =
A0s

s2 + sBW + ω2
0

=
A0s

s2 + ω0
Q s + ω2

0

(13-49)

其中，BW是滤波器的3dB带宽，ω0是中心频率，Q是滤波器的品质因子。这个传输函数有一个位于直流处

的零点。

如果将零点放在虚轴上，则可以实现一个带阻滤波器（或者称之为掐波(notch)滤波器），带阻滤波器
的传输函数为：

F (s) =
s2 + ω2

z

s2 + ω0
Q s + ω2

0

(13-50)

其中，ωz为零点频率。图13-31给出了带阻滤波器的幅频响应曲线，它对位于零点频率处的信号具有很强的
抑制能力。如果将带阻滤波器的零点放在镜像频率处，就可以实现镜像抑制功能。

图图图 13-31 带阻滤波器的幅频响应曲线

§13.3.2 集成高频滤波器

集成高频滤波器通常以两种类型出现，带通滤波器和带阻滤波器，本节对它们进行简单介绍。

1. 带通滤波器

图13-32给出了一个LC谐振电路作负载的共源放大器，电阻R是电感L的寄生并联阻抗。 该放大器的

增益为：
vout

vin
=

−gm

sC + 1/sL + 1/R
=

−sgm/C

s2 + s 1
RC + 1

LC

(13-51)

它实现了带通滤波功能，滤波器的中心频率为ω0 =
√

1/LC，带宽为1/RC。由于片上电感的品质因子很

低，因此这种带通滤波器的带宽很宽，对不需要信号的抑制能力有限，不能满足无线接收机系统对信道选

择功能或者镜像抑制功能的要求，只能用来实现对带外信号的初步抑制。

实际上，在前面介绍各种射频电路模块时，高频带通滤波器经常被用到，如低噪声放大器和功率放大

器的负载一般都是LC谐振负载，这实际上就是一个高频带通滤波器。
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DDV
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outv
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图图图 13-32 LC谐振电路作负载的共源放大器

2. 带阻滤波器

实现带阻滤波器的一个方法是对源简并电感型LNA电路进行修改，在Cascode晶体管源极增加一
个LC串联谐振电路，如图13-33（a）所示。 当LC串联谐振电路谐振时，它的阻抗很低，M1产生的交流信

号电流将大部分流过这个LC串联谐振电路，到达负载端的信号电流减小，因此减小了在串联谐振频率处的

增益，实现了带阻滤波功能。图（b）给出了这个电路的传输函数，在串联谐振频率附近，放大器的增益很
低，形成一个抑制带。如果将LC串联谐振电路的谐振频率设计为镜像信号频率，那么就可以实现镜像信号

抑制功能。因此这种电路也常被称为镜像抑制放大器。这种电路对镜像信号的抑制能力与LC串联谐振电路

的品质因子有关，如果电感和电容都是理想的，则在谐振时，LC串联电路的等效阻抗为0，将M1产生的交

流电流信号短路到地，放大器的增益下降为0，即实现了对镜像信号的完全抑制。但由于片上电感的品质因
子很低，因此这种电路对镜像信号的抑制能力有限，在电路上可以采用Q值补偿电路来提高LC电路的品质

因子，后面我们还会对此进行介绍。

图13-34给出了另一种形式的带阻滤波器。 与常用的LNA拓扑结构不同，源简并电感被一个LC并联谐

振电路（虚线框内部分）代替，在谐振频率处，LC并联谐振电路提供一个高阻抗，降低了电路的有效跨

导，从而减小了电路的增益，因此这种电路将抑制在谐振频率附近的信号成分。该谐振电路通常被设计为

在镜像频率处谐振，从而实现了镜像信号抑制功能。这种电路对镜像信号的抑制能力也与LC并联谐振电

路的品质因子有关，如果电感和电容都是理想的，则在谐振时，LC电路的等效阻抗为无穷大，电路的有

效跨导下降为0，放大器的增益也下降为0，即实现了对镜像信号的完全抑制。但由于片上电感的品质因子
很低，因此这种电路对镜像信号的抑制能力有限，在电路上可以采用Q值补偿电路来提高LC电路的品质因

子。而在谐振频率以下，并联谐振电路的等效阻抗是电感性的，这时该电路近似等效为源简并电感的普

通LNA结构，可以提供较大的增益。

图13-34所示带阻滤波器存在潜在不稳定性问题，在谐振频率之上，并联谐振电路的等效阻抗是电容性
的，会在晶体管M1栅极产生一个负阻，可能使得放大器不稳定性。

§13.3.3 Q值补偿电路

由于片上电感的品质因子有限，因此集成高频滤波器的带宽很宽，滤波作用有限。为了提高滤波器的

滤波功能，需要采用Q值补偿电路来补偿片上电感的损耗，提高滤波器的品质因子。Q值补偿电路实际上就
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图图图 13-33 具有镜像抑制功能的低噪声放大器
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图图图 13-34 利用源简并并联谐振电路来实现具有镜像抑制功能的低噪声放大器

是一个有源负阻电阻，它产生一个负阻来补偿LC电路的损耗。

图13-35给出了一个带有Q值补偿电路的带通滤波器，它是图13-32所示带通滤波器的差分结构。 晶体
管M3、M4和尾电流源IS构成一个负阻电路，产生负阻补偿LC电路的损耗，提高滤波器的品质因子。负阻

电路的等效阻抗为−gm/2，因此该电路的增益为：

vout

vin
=

−2sgm1/C

s2 + s 2−Rgm
RC + 1

LC

(13-52)
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图图图 13-35 带有Q值补偿电路的带通滤波器

滤波器的带宽为

BW =
2−Rgm

RC
(13-53)

当gm逐渐接近2/R时，LC电路的损耗逐渐被负阻电路所补偿，因此滤波器的Q值逐渐提高，滤波器的带宽

也越来越窄，增益也会相应增加，如图13-36 所示。 当gm等于2/R时，LC电路的损耗完全被负阻电路所补

图图图 13-36 Q值补偿电路可以提高滤波器的滤波能力并增加滤波器的增益

偿，LC电路成为一个理想的谐振电路，Q值达到无穷大，放大器的增益也会达到无穷大。这时，放大器有

一对位于虚轴的极点，因此处于振荡的边缘。若gm进一步增加，该电路将成为一个振荡器。对于放大器应

用，gm要小于2/R。

图13-37给出了一个带有Q值补偿电路的带阻滤波器，它在图13-34所示带阻滤波器的基础上增加了一
个Colpitts 类型的单端负阻电路来补偿串联LC谐振回路的损耗。 单端负阻电路产生一个负阻来补偿片上电

感的损耗，因此可以提高这种滤波器对镜像信号的抑制能力。当LC电路的损耗被负阻完全补偿时，这种滤

波器可以实现对镜像信号的完全抑制。

§13.3.4 自动Q值调谐电路

在带有Q值补偿电路的镜像抑制滤波器中，对镜像信号的抑制能力依赖于负阻电路对LC电路损耗的

补偿情况。负阻电路补偿合适，可以实现对镜像信号的深度抑制。而负阻电路太强或者太弱，对镜像信号
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图图图 13-37 带有Q值补偿电路的带阻滤波器

的抑制能力将很快降低。实际上，负阻电路的偏置电流稍有变化，对镜像信号的抑制能力可能就会发生几

十dB的变化。因此实用的镜像抑制滤波器一般都需要片上自动Q值调谐电路，该电路自动调节负阻电路的

偏置电流，使得负阻电路正好补偿LC电路的损耗，实现对镜像信号的深度抑制。

自动Q值调谐电路一般利用振荡器的起振条件来判断负阻电路对LC电路损耗的补偿情况，一种典

型的电路如图13-38所示。 虚线框内的部分是一个带有起振检测电路的振荡器。偏置电路RBIAS和电流

镜M1、M2给振荡器提供偏置电流，所提供的电流要保证振荡器能够起振，但振荡器一旦起振，振荡信号

就会通过隔直电容传到晶体管M3、M4的栅极，M3、M4偏置在它们的阈值电压点上，工作于B类状态，在
振荡器没有起振时，M3、M4上没有电流流过。但振荡器起振后，M3、M4上就会有电流流过，这些电流是

一个半波整流电流，两个电流之和构成一个全波整流电流。该电流由Rbias提供，因此会减小振荡器的偏置

电流，使得振荡器停止振荡。综上可知，虚线框内的振荡器将处于临界振荡状态，M5、M6提供的负阻恰

好补偿LC谐振电路的损耗。

实线框内的部分是图13-33（a）所示带阻滤波器加入Q值补偿电路后的差分版本，如果实现带阻功能

的LC谐振电路同振荡器中的LC谐振电路相同，负阻补偿电路也完全相同，那么只要负阻补偿电路的偏置

电流同振荡器的偏置电流也相同（通过简单的电流镜镜像就可以实现），振荡电路所提供的反馈就可以使

得带阻滤波器中的负阻电路恰好补偿LC电路的损耗，达到很深的抑制能力。

因此，通过带有起振检测电路的振荡器所提供的反馈来控制负阻补偿电路的偏置电流，就可以实现片

上自动Q值调谐功能。

§13.3.5 自动频率调谐

实用的镜像抑制滤波器，除了需要片上自动Q值调谐电路外，还需要一个片上自动频率调谐电路。这

是因为，当接收机发生信道切换时，镜像信号频率也会发生变化，而带有片上自动Q值调谐电路的镜像信

号抑制滤波器的带宽很窄（带宽与镜像信号抑制率成反比），因此如果没有片上自动调谐系统，一旦接收

机的信道发生变化，对镜像信号的抑制率将变得很差。再说，工艺偏差也会使得滤波器的掐波频率偏离预

计的镜像信号频率。
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图图图 13-38 自动Q值调谐电路

图13-39给出了一个片上频率自动调谐电路，它利用锁相环来实现片上自动频率调谐功能。 LNA是一
个具有调谐能力的镜像抑制放大器，如图13-40所示，它是图13-33（a）所示带阻滤波器加入Q值补偿电路

后的差分版本，只是在实现带阻功能的LC电路中加入了频率调谐元件（容抗管），通过改变容抗管上的控

制电压，可以调节该放大器的镜像抑制频率。 该控制电压由锁相环的环路滤波器提供。同普通的锁相环不

同，锁相环环路之中插入了一个混频器，VCO的输出信号同接收机的本振信号进行单边带混频，混频后的
信号频率是VCO频率与本振信号频率之差，该信号同接收机的中频信号在PFD中进行鉴频鉴相，因此在环
路锁定时，VCO的输出频率等于本振信号频率与中频信号频率之差，这恰好是镜像信号频率（此处假设接
收机的射频有用信号频率高于本振信号频率）。如果VCO电路和LNA虚线框内的电路完全相同，那么锁相
环环路滤波器所提供的控制电压也正好使得LNA的抑制频率正好位于镜像频率处，而且接收机发生信道切
换时，LNA的镜像抑制频率也会跟着发生切换。
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图图图 13-39 自动频率调谐电路
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图图图 13-40 具有频率调谐功能的镜像抑制滤波器

§13.4 注入锁定技术

为了说明注入锁定（Injection Locking）技术的原理，我们来看一个简单的模型，如图13-41所示。
g和f都是非线性函数，它们的输出在一个混频器中进行混频，混频后的结果由一个线性滤波器H(s)进行滤
波，该滤波器会滤除ωO之外的所有其它频率成分。

图13-41所示的是一个负反馈环路，如果输入信号为0，只要环路满足Barkhausen判据，该环路就可以
构成一个自由振荡器，这在“振荡器”一章中我们已经进行过介绍。现在我们来看，如果输入信号不为0，
该反馈环路的输出是什么呢？

将两个非线性函数都表示为输入参数的多项式函数

g(vI) =
∞∑

n=0

bn · vn
I (13-54)
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图图图 13-41 Miller模型

f(vO) =
∞∑

m=0

am · vm
O (13-55)

其中，am、bn是多项式函数的系数。

令vO = VO cos(ωOt + φ)、vI = VI cos(ωIt)，则混频器的输出为：

products = f · g = [
∞∑

n=0

Bn cos(nωIt)] · [
∞∑

m=0

Am cos(mωOt + mφ)] (13-56)

系数Bn是输入信号幅度VI的函数，Am是输出信号幅度VO的函数。

混频器的输出要经过滤波器进行滤波，如果对于某些整数m和n，|nωI + mωO| = ωO，则式13-56中相
应的混频项将出现在输出。在这种情况下，非线性函数f的相移将依赖于注入信号的强度和注入频率。为了

在环路输出端产生稳定的振荡输出，环路必须满足Barkhausen判据。因此滤波器H(jω)的相移必须进行相
应地调整，使得整个环路的相移为2π的整数倍。环路会通过改变振荡频率ωO来适应Barkhausen判据的相位
条件。这个机制使得振荡频率能够跟踪输入信号频率ωI。但是，如果ωI离该环路的自由振荡频率（输入信

号为0时的振荡频率）太远，H(s)不能调节到满足Barkhansen判据，那么环路就会失去锁定。

可以证明，该环路输出信号的相位噪声与输入信号相位噪声和自由振荡信号的相位噪声之间的关系

为：

LO(∆ω) = Lfree(∆ω) · ∆ω2

∆ω2 + ω2
p

+ LI(∆ω) · (ωp/M)2

∆ω2 + ω2
p

(13-57)

其中，M = ωI/ωO，Lfree(∆ω)是输入信号为0时自由振荡器的相位噪声，LI(∆ω)是输入信号的相位噪
声，ωp是一个与注入信号强度有关的频率量，反应了环路保持跟踪特性的频率范围，类似于锁相环中的环

路带宽，注入信号强度越强，ωp也越大，注入信号强度越弱，ωp就越小。从上式可以看出，自由振荡器的

相位噪声对环路输出的贡献具有高通特性；而输入信号对环路输出的贡献具有低通特性，而且噪声降低

了20 log M倍，如图13-42所示。

图图图 13-42 注入锁定环路的相位噪声特性

在实用的注入锁定电路中，通常ωO是ωI的整数倍或者ωI是ωO的整数倍。图13-43给出了一个应用注入
锁定技术作分频器的电路。 输出频率设计为输入频率的1/2。M0、M1、M2构成一个Gilbert单平衡混频
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图图图 13-43 注入锁定分频器

器，输出信号相当于本地振荡信号。因此，图13-41中的g对应于跨导器M0，f对应于互耦对M1、M2，混频

器对应于单平衡混频器M1、M2，滤波器H(s)对应于LC谐振电路。

根据注入锁定技术原理，如果ωO = 1/2ωI，则混频器产生的混频积中将存在位于ωO频率处的混频项

（n = 1、m = −1），如果LC谐振电路设计为正好在ωO附近谐振，能够提供满足Barkhausen判据所需的
相移量，那么该电路就能产生稳定的振荡输出，振荡频率将跟踪输入信号频率的变化，在锁定范围内将始

终保持二分频关系。因此这种电路可以作为二分频的分频器使用，它的优点是与数字分频器相比，具有极

低的功耗，在高频锁相环中可以代替数字分频器来降低系统功耗。这种分频器的缺点是片上电感会消耗大

量的芯片面积。

图13-44给出了这个注入锁定分频器（Injection Locking Frequency Divider，ILFD）的输出相位噪声
曲线。 可以看到，分频器的输出相位噪声远小于自由振荡器的相位噪声，而且与输入信号的相位噪声相

比，分频器的输出相位噪声也提高了6dB，这同式13-57非常吻合（这里M = 2）。

§13.5 总结

本章讨论了无线收发机模拟前端可能用到的其它电路模块，首先介绍了偏置电路的分析和设计问题，

包括Widlar电流、自偏置电流源、恒跨导源、恒温电压参考源和恒温电流参考源等，它们给其它射频模块
提供偏置，是其它模块电路正常、稳定工作的前提；然后我们介绍了无线接收机中不可缺少的电路模块：

自动增益控制环路，包括它的基本原理和核心模块VGA的设计，并给出了一个AGC电路实例；接下来讨论
了高频滤波器的集成实现技术，着重讨论了镜像抑制滤波器的片上实现问题，引入了通过Q值补偿来提高

滤波器滤波性能的方法，并介绍了片上自动Q值调谐电路和片上自动频率调谐电路；最后简单讨论了注入

锁定技术，这种技术可以用来实现低功耗分频器，并具有较好的相位噪声性能。
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习题

1. 计算如图13-45所示电路的输出电流以及输出阻抗，并决定输出电流对电源电压的灵敏度。

2. 图13-46给出了两个自偏置电流源（恒跨导源），请根据自偏置电流源的原理，判断它们是否能正常
工作。

3. 在图13-7（a）所示的恒跨导源中，若电阻RS存在很大的寄生并联电容，则该恒跨导源可能存在稳定

性问题，试证明该结论。为了消除稳定性问题，可以在M1、M2的栅极并联一个到地的电容，若要保

证该恒跨导源能稳定工作，试决定该电容的取值范围。

4. 对于如图13-14所示的能隙基准源，除可能存在失调电压外，运算放大器A1是完全理想的，试推

导出考虑运放的失调电压和不考虑运放的失调电压两种情况下输出电压VOUT的表达式；若假

设n = 0.8、VG0 = 1.205V，求忽略运放失调电压情况下使得该能隙基准源在27摄氏度达到零温度系
数时的输出电压VOUT 数值。（忽略MOS管和电阻的温度特性）
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700Ω
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图图图 13-45 习题1图

DDV DDV

(a) (b)

图图图 13-46 习题2图

5. 图13-47给出了一个低压能隙基准源，如果R2 = R3，M1～M3为相同尺寸的PMOS管，Q1与Q2的

发射结面积之比为A : nA，并且图中的运算放大器为理想的运算放大器（差模增益和输入阻抗

均为无穷大，输出阻抗为0，输入失调电压等于0），试推导它的输出电压VOUT的表达式（表达

成VOUTMVEBKVT形式）（忽略晶体管的Early效应）。

6. 在图13-17所示的电路中，如果N节点接入一个幅度为A的正弦型信号，求在CP : CB分别等于1 :
1、1 : 10和1 : 100的情况下，节点P波动的幅度。

7. 推导图13-23（b）所示电路的电压增益，并说明如果要让电压增益以dB量程变化，电阻RE应该如何

取值。
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图图图 13-47 习题5图

8. 说明图13-48所示VGA电路是如何实现可变增益的，并指出该电路的3dB带宽与增益的关系。

9. 试推导图13-33中晶体管M1看到的负载阻抗的表达式，并说明该阻抗随频率的变化关系。
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第十四章 版图设计、ESD防护和混合信号集成

射频电路工作频率很高，因此对寄生参数极度敏感，版图、ESD电路和封装对射频电路性能具有很大
影响，在进行射频电路设计时，必须将各种寄生因素都纳入考虑范围之内，在进行版图设计和ESD防护电
路设计时，也应考虑到尽可能减小元器件和连线的寄生效应。而且随着集成电路技术的发展，混合信号集

成电路越来越多，混合信号集成电路所遇到的噪声耦合问题也越来越突出。基于此，在本章，我们将介绍

常用的版图设计和封装技术，并讨论ESD防护电路的设计原理以及混合信号电路中的噪声耦合问题，使读
者对射频电路的后端设计有一个基本认识。

§14.1 版图设计技术

芯片在加工过程中会受到多种非理想因素的影响，如制版光刻的分辨率问题、多层版之间的套准问

题、芯片表面不平整性问题、制作中的扩散和刻蚀问题以及因载流子浓度不均匀分布所导致的梯度效应

等。这些非理想因素会降低芯片的性能和成品率。为了保证芯片的功能正确和提高芯片的成品率，芯片制

造厂家规定了一套进行版图设计所必须遵循的规则，这就是版图设计规则。对于工作频率不高的数字电路

或者对性能要求不高的低频模拟电路来说，版图设计只要满足版图设计规则就可以了。但对于高频数字电

路、高性能模拟电路以及所有的射频电路来说，仅仅满足版图设计规则是不够的，设计者还应该掌握一定

的版图设计准则，这些设计准则可以指导版图设计者采用合适的版图设计技术来提高电路的匹配性能、抗

干扰性能以及高频工作性能等，尤其是对于高性能的模拟电路和射频电路模块来说，合理的版图设计是获

得高性能的前提条件。版图设计规则读者都已经比较熟悉了，本节我们仅介绍常用的版图设计准则，用以

指导读者进行高性能版图设计。

§14.1.1 匹配设计

元器件之间的匹配对高性能的模拟和射频电路来说是很重要的。如在零中频和低中频结构接收机

中，I通道和Q通道之间微小的不匹配会导致镜像抑制性能大幅降低，恶化接收机的性能。在电路设计上，
可以很容易地做到元器件之间的匹配，但版图上两个完全相同的元器件，由于受到各种失配因素的影响，

它们之间可能会存在不匹配。本节将分析版图上两个完全相同元器件之间存在失配的原因以及提高元器件

之间匹配性能的版图设计技术。

1. 失配原因

版图上两个完全相同元器件之间存在失配的原因可以分为随机失配和系统失配两种。随机失配是指由

于元器件的尺寸、掺杂浓度、氧化层厚度等影响元器件特性的参量发生微观波动所引起的失配，这种失配

可以通过选择合适的元器件值和尺寸来减小。系统失配是指由于工艺偏差、接触孔电阻、扩散区之间的相

互影响、机械压力和温度梯度、工艺参数梯度等引起的元器件失配，这种失配可以通过版图设计技术来降

低。

如果将失配定义为测量所得的元器件值之比与设计的元器件值之比的偏差，则归一化的失配定义为：

δ =
(x2/x1)− (X2/X1)

X2/X1
=

X1x2

X2x1
− 1 (14-1)

其中，X1、X2为元器件的设计值，x1、x2为元器件的实测值。

失配δ是一个高斯型随机变量，按照统计理论，若有N个测试样本，δi(i = 1, 2, 3 · · ·n)，则δ的均值

为：

mδ =
1
N

N∑

i=1

δi (14-2)

均值mδ反应了系统失配的大小，因此可以用来衡量元器件之间的系统失配性能。
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δ的方差为：

Sδ =

√√√√ 1
N − 1

N∑

i=1

(δi −mδ)2 (14-3)

方差Sδ反应了随机失配的大小，因此可以用来衡量元器件之间的随机失配性能。按照高斯分布的统计特

性，失配落在|mδ| ± 3Sδ范围内的概率约为99.7%。

2. 减小随机失配

元器件的随机失配原因又可以分为元器件周围随机波动和元器件所在区域随机波动两种，周围随

机波动发生在元器件的周围（如电阻条的周边形状发生锯齿状波动，引起电阻条的阻值随机波动，见

图14-1），这种失配会随着元器件周长的增加而减小。 而区域随机波动发生在元器件所覆盖的区域范围内

图图图 14-1 电阻条的阻值受到周围形状随机波动的影响

（如晶体管源漏极的掺杂浓度发生随机波动、两层多晶电容之间的厚度发生随机波动等），这种失配会随

着面积的增加而减小。

对于两个电容量均为C的电容，如果分别用Kp和Ka描述周围随机波动和区域随机波动的影响，则

SCδ =
1√
C

√
Ka +

Kp√
C

(14-4)

可以看到，电容的随机失配与电容量（面积）的平方根成反比，因此增加电容量可以减小电容的随机匹

配。这是很容易理解的，一个大电容可以等效为若干个小电容的并联，如图14-2所示，大电容的随机失配
相当于小电容的随机失配在更大的范围内求平均，因此失配会减小。 由以上结论可以推断，当两个不同电

图图图 14-2 大电容等效为多个小电容的并联

容量的电容进行匹配时，匹配精度由小电容决定。

对于两个阻值为R、电阻条宽度为W的电阻，如果分别用Kp和Ka描述周围随机波动和区域随机波动的

影响，则

SRδ =
1

W
√

R

√
Ka +

Kp

W
(14-5)
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可以看到，电阻的随机失配与宽度成反比，因此增加电阻条的宽度可以减小电阻的随机匹配。这也是很容

易理解的，一个宽电阻条的电阻可以等效为多个窄电阻条的电阻并联，如图14-3所示，宽电阻条电阻的随
机失配相当于窄电阻条电阻的随机失配在更大的范围内求平均，因此失配会减小。 当两个不同阻值的电阻

图图图 14-3 宽电阻条的电阻等效为多个窄电阻条的电阻并联

进行匹配时，可以通过调节电阻条的宽度来达到相同的匹配精度。

下面我们来讨论MOS晶体管的随机失配问题。长沟道MOS晶体管在饱和区的电流公式为：

ID = (1/2)µCox(W/L)(VGS − Vt)2 (14-6)

背栅载流子掺杂浓度的统计波动、线宽随机变化、栅氧的不均匀分布、载流子迁移率变化等工艺和物理参

数的周围波动和区域波动，会使得两个完全相同的晶体管在µ、Cox、W/L和Vt上存在失配。这些失配会使

得两个晶体管的栅源电压相同时，电流之间会存在失配或者在电流相同时，栅源电压之间存在失配。研究

发现，这些失配都与晶体管面积的平方根成反比，具体说来

SVt =
AVt√
WL

(14-7)

SµCox
W
L

=
AK√
WL

(14-8)

其中，AVt和AK都是工艺参数。这也是很容易理解的，因为一个大面积的晶体管可以等效为若干个小面积

晶体管的串并联，如图14-4所示，大面积晶体管的随机失配相当于小面积晶体管的随机失配在更大的范围
内求平均，因此失配会减小。

图图图 14-4 大面积的晶体管等效为多个小面积晶体管的串并联

3. 减小系统失配

系统失配的主要原因可以分为以下各类：一类是工艺偏差，这是指在制版、刻蚀、扩散、注入等芯片

制造过程中的几何收缩和扩张所导致的尺寸误差；第二类是接触孔电阻，这是对电阻失配来说的，对不同

长度的电阻条来说，接触孔电阻所占的比例是不同的；第三类是多晶硅刻蚀速率的变化，由于多晶硅的刻

蚀速率与刻蚀窗的大小有关，导致隔离大的多晶宽度小于隔离小的多晶宽度；第四类是扩散区的相互影

响，其原因是同类型的扩散区相邻则相互增强，异类型的扩散区相邻则相互减弱；第五类是梯度效应，这

是指由于压力、温度、载流子掺杂浓度、氧化层厚度分布不均等所引起的梯度问题，元器件间的差异取决

于梯度和距离。

图14-5给出了两个宽度为2 : 1、长度相同的多晶电阻条，这两个电阻的阻值之比设计为2 : 1。 假设电
阻条在制作过程中的宽度偏差为0.1µm，则两个电阻的实际阻值之比为(4− 0.1)/(2− 0.1) = 2.05%，电阻失
配达到2.4%。而且，接触孔和电阻端头处的多晶电阻也会带来失配，对于小电阻，失配会变大。
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图图图 14-5 不同宽度多晶电阻条的版图
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图图图 14-6 不同面积双层多晶电容的版图

图14-6给出了两个面积不同的双层多晶电容，假设多晶的刻蚀工艺偏差为0.1µm，则两个电容的有效
面积分别为(10.1)2和(20.1)2，系统失配为1.1%。

为了降低系统失配，可以采取如下的版图设计技术：第一类技术称为单元元器件复制技术，这是指匹

配的两个元器件都是由某一个元器件单元的多个复制版本串联或者并联构成的，这样可以降低工艺偏差和

欧姆接触电阻不匹配的影响；第二类技术是在元器件周围增加“哑”（Dummy）单元，这样可以保证周围
环境的一致性；第三类技术要求匹配元器件之间的距离尽量接近，摆放方向相同；第四类技术是采用公用

重心设计法（Common-Centroid），它是指使匹配元器件的“重心”重合，这可以减小线性梯度的影响；
第五类技术要求匹配元器件与其它元器件保持一定距离，这样可以减小扩散区之间的相互影响。

为了说明这些技术，我们来看一些具体的例子。图14-7给出了三个匹配电阻的版图。 为了避免周围
环境的影响，三个电阻条周围的环境应完全相同，因此在最上边电阻条和最下边电阻条周围增加了两个

“哑”电阻单元，使得三个电阻条中的每一个所看到的周边环境都相同。“哑”电阻单元的宽度可以比正

常电阻条的宽度窄以节省芯片面积。在图（a）中，“哑”电阻单元是悬空的，这容易造成静电积累，给芯
片带来抗干扰性问题。为了解决这个问题，可以将“哑”电阻单元接某一个固定电势，如图（b）所示。

图14-8给出了一维公用重心设计和二维公用重心设计的例子。 如果某些工艺参数的梯度沿水平方向
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悬空哑单元

连接到固定电

势的哑单元

(a) (b)

图图图 14-7 采用哑单元技术来提高电阻之间的匹配程度

A B B A A B BA BA A

对称轴重合
对称轴不重合 对称轴重合

A B

B A

A B B

B BA A

A

重心重合 重心重合

(a)

(b)

图图图 14-8 公用重心设计

或者垂直方向是线性的，那么采用公用重心设计法设计的匹配器件完全不会受到梯度的影响。例如，对

于图14-8（a）中的第一个例子来说，如果工艺参数X的梯度沿水平方向是线性变化的，在左边A处的数值
为X1，在左边B处的数值为X1 + ∆X，在右边B处的数值为X1 + 2∆X，在右边A处的数值为X1 + 3∆X，

可以看到，A组合元器件和B组合元器件之间不会受到X沿水平方向梯度的影响。同样，在二维平面上，采
用公用重心设计（14-8图（b）也不会受到水平和垂直方向梯度的影响。

图14-9给出了两个阻值比为2 : 3的匹配电阻在分别采用了单元元器件复制技术、一维公用重心设计技
术和“哑”单元设计技术后的版图变化情况，综合采用这些技术，可以提高两电阻的匹配性能。

R1

R2

R1

R2

R2R1 R1
R2

dummy

dummy

图图图 14-9 阻值比为2 : 3的匹配电阻的版图

图14-10给出了两个电容值之比为1 : 8的匹配电容在采用了单元元器件复制技术、二维公用重心设计技
术和“哑”单元设计技术后的版图，综合采用这些技术，可以提高两电容之间的匹配性能。

综合图14-9和图14-10可以看到，采用版图匹配设计技术后可以提高元器件的匹配性能，但是会增加芯
片面积，布线也会比较困难，连线的寄生效应会限制匹配精度。

图14-11给出了两个匹配MOS晶体管的版图。 图（a）所示的版图晶体管方向不同，匹配性能很差；图
（b）所示版图晶体管的方向一致了，但是两晶体管源漏极的周围环境不同，这会引起源漏极的掺杂浓度、
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1C
2C

哑单元

图图图 14-10 电容值之比为1 : 8的匹配电容的版图

D S D S

M1

D S D SD S D S

dummy dummy

D、S不再对称

M2

M1 M2 M1 M2

(a) (b)

(c)

图图图 14-11 匹配MOS晶体管的版图

多晶硅刻蚀速率的不匹配，因此会增加两晶体管之间的不匹配；图（c）通过增加“哑”单元保证了每个晶
体管所看到的周围环境是相同的，因此减小了晶体管的不匹配。
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第十四章 版图设计、ESD防护和混合信号集成

除了增加“哑”元器件外，元器件周围的连线也要保持对称，故有时也需要增加“哑”连线，如

图14-12所示。

图图图 14-12 增加哑连线来提高晶体管的匹配性能

MOS管也可以采取公用重心技术，如图14-13所示。 图（a）是一个差分对的电路图；图（b）是采

(a)

(b) (c)

D2

S

D1

S

S

S

D1

D2

(d)

图图图 14-13 采用公用重心设计技术来提高晶体管的匹配性能

用二维公用重心设计的版图，可以看到，它的连线是很复杂的；图（c）的版图中两个晶体管共用一个源
区，这样可以减小晶体管的寄生，但晶体管匹配性能不是很好；图（d）是采用了一维公用重心设计技术和
“哑”单元设计法的版图，它还采用了叉指晶体管技术，这是一种交叉耦合结构，采用多个单元晶体管并

联来构成宽晶体管，单元晶体管之间共用源区或者漏区，因此可以减小寄生，栅阻抗也会减小，这种技术

在后面我们还会讲到。

匹配晶体管与其它晶体管应保持适当距离，以免影响晶体管背栅的掺杂浓度，导致晶体管阈值电压或

者跨导发生变化。一般说来，匹配晶体管与其它晶体管多晶硅栅之间的距离应大于N阱深度的4倍。

§14.1.2 寄生优化设计

在集成电路芯片中，寄生效应会降低电路的噪声、速度、功耗等性能，版图设计对寄生具有很大影

响，合理的版图可以有效地降低元器件和连线的寄生效应。在设计版图时，要重点降低关键路径和关键节

点上的寄生，如LNA的输入节点上的寄生。下面我们来介绍常用的降低寄生效应的版图设计技术。

对于晶体管来说，应尽量减小多晶做导线的长度，采用导电率较好的金属来走线，如图14-14(a)所
示；为了减小栅极串联寄生电阻，可以将栅极的两头都接起来，如图（b）所示；采用叉指结构可以进一步
减小栅极寄生阻抗，如图（c）所示。

图14-15给出了一个宽晶体管的版图，它采用了叉指技术，由多个单元晶体管并联来构成，单元晶体管
之间共用源区或者漏区，因此可以减小寄生，栅阻抗也会减小。
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D

D

D D

D

D

(a) (b) (c)

图图图 14-14 减小晶体管栅极的寄生阻抗

梳状折叠梳状折叠

图图图 14-15 宽晶体管的版图

图14-16（a）给出了Cascode结构晶体管的版图，两晶体管的漏极和源极共用，减小了源漏极的寄生效
应（主要是寄生电容）；如果Cascode结构的中间节点不需引出，则可以采用图（b）或者图（c）的版图，
两晶体管的源漏重叠区没有接触孔存在，可以缩短多晶硅栅之间的距离，减小了源漏重叠区的面积，从而

减小了寄生效应；图（c）采用叉指技术进一步减小了寄生。

(a) (b) (c)

图图图 14-16 Cascode结构晶体管的版图

为了减小晶体管源漏极的寄生电容，可以采用圆周状版图，如图14-17所示。将晶体管栅极画成圆周形
状，可以在保证晶体管宽度一定的情况下减小晶体管源级或者漏极的面积，从而减小源极或者漏极的寄生

效应（主要是寄生结电容）。

寄生优化还涉及到接触孔、通孔与其它层的连接，这种连接会引入接触电阻，而且会限制流过接触孔

或者通孔的电流密度。一般采用多个均匀分布的最小孔并联的方法来减小孔寄生电阻和提高孔的可通过电

流能力，如图14-18所示。

§14.1.3 可靠性设计

在版图设计时，还需要考虑到芯片的可靠性问题，这主要是指两类问题：天线效应和Latch－Up效
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D

W1

Qd

D

W1

Qd

D

W2

Qd

D

W2

Qd

D

Qd

Qd

D

Qd

Qd

图图图 14-17 采用圆周状版图来减小晶体管的寄生效应

晶体管 电源线

电容

图图图 14-18 采用多个均匀分布的最小孔并联的方法来减小孔寄生电阻和提高孔的可通过电流能力

应。

天线效应是指当大面积的金属M1与栅极相连时（如图14-19(a)），金属就会作为一个天线，在金属
腐蚀过程中收集周围游离的带电离子，增加金属上的电势，进而使栅电势增加，一旦电势增加到一定程

度，就会导致栅氧化层击穿。 大面积的多晶硅也可能出现天线效应。为了避免天线效应，应减小直接连接

(a)

金属 M1

(b)

金属 M1

金属 M2

(c)

金属 M1

金属 M2

图图图 14-19 天线效应

栅的多晶硅和金属M1的面积，使它们的面积与晶体管栅面积之比保持在一定的比例以下（该比例由芯片
加工厂家给出）；这可以通过采用金属M2过渡来实现，如图14-19(b)所示。在金属M1的腐蚀过程中，金
属M2没有加工，因此直接连接到晶体管栅极的金属M1的面积大大减小，避免了M1所引起的天线效应。但
是，图14-19(c)所示的连接方法无法避免M2的天线效应，因为在M2的腐蚀过程中，金属M1和通孔V1已经
存在，M2上积累的电势会通过这些连接通道传到晶体管栅极，有可能使栅氧化层击穿。因此在各层金属的
腐蚀过程中，与栅相连的金属面积与晶体管栅面积之比都应该保持在一定的比例以下。

在版图设计时，另外一个可靠性考虑是Latch-Up效应。标准CMOS工艺的器件结构隐含着一个pnpn闩
锁夹层。就拿最简单的CMOS反相器来说（图14-20（a）），其横截面如图（b）所示，在生成MOS晶体
管的同时，也寄生了一个水平npn晶体管和垂直pnp晶体管。寄生水平npn管的发射极、基极和集电极分
别是NMOS管的源极、p型衬底和n阱；而寄生垂直pnp管的发射极、基极和集电极分别是PMOS管的源
极、n阱和p型衬底。npn管的基极通过p型衬底寄生阻抗R1接到地，pnp管的基极通过n阱寄生阻抗R2接到

电源电压上。这些寄生效应的等效电路如图（c）所示。

在正常条件下，该结构中所有的pn结都处于反偏状态，因此两个寄生双极型晶体管都不导通，对电
路的正常工作没有影响。但如果由于某种原因使得两个晶体管进入有源工作区，而图14-20（c）所示电
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IN OUT

DDV

DDV DDV
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1R
2R

+n +n +p +p+p +n

n阱

−p

DDV

2R
1R PFB

(a)

(b)

(c)

图图图 14-20 Latch-Up效应

路又形成一个很强的正反馈，则寄生双极型晶体管将导通大量的电流，致使电路无法正常工作，这种现

象被称为Latch-Up效应。下面我们来分析图（c）是如何形成正反馈环路的。假设两个寄生晶体管都工作
于有源区，在某一时刻由于某种原因，npn管的基极电流增加i，则npn管的集电极电流增加βnpni。如果电

阻R2足够大，npn管的集电极电流是由pnp管的基极提供的，因此pnp管的基极电流也增加βnpni，pnp管的
集电极电流增加βnpnβpnpi。如果电阻R1足够大，pnp管的集电极电流流进npn管的基极，即反馈回的电流
为βnpnβpnpi，放大了βnpnβpnp倍。从以上的分析可以看出，npn 管和pnp管形成了一个正反馈环路，在电
阻R1、R2足够大时，环路增益为βnpnβpnp。如果该增益大于1，则图（c）电路对微小扰动的响应会一直增
强，直到双极型晶体管进入饱和区，引起大量的电流从电源流到地，导致提供电源的电路不工作或者整个

电路因热量过大而烧毁，引起Latch-Up效应。

从以上分析可以看出，Latch－Up效应发生的条件是正反馈环路的环路增益大于1，并且存在某种原
因使得至少有一个双极型晶体管进入正向有源工作区。引起晶体管进入正向有源工作区的原因很多，常

见的包括：电路的输入、输出端加入了幅度高于电源电压的信号；电源电压供给的顺序不合适；p型衬底
或者n阱中存在大直流电流或者位移电流流动。在工艺条件上，衬底或者阱的掺杂浓度越低、器件尺寸越
小，R1、R2越大，寄生双极型晶体管的电流放大倍数也越大，正反馈越强，越容易形成Latch-Up效应。

为了防止Latch-Up效应，常用的办法是在版图设计时，尽可能减小电阻R1、R2的阻值和两个双极

型晶体管的电流放大倍数。垂直pnp管的电流放大倍数是由阱的深度等工艺参数决定的，电路设计者
无法进行控制，但水平npn管的电流放大倍数可以通过增加它的基区宽度来减小，水平npn管的基区宽
度是NMOS管的源极与n阱之间的距离，增加这个距离就可以减小npn管的电流放大倍数。为了减小电
阻R1、R2的阻值，需要增加衬底和阱接触孔的数目，通常采用在阱边缘附近做一个双环保护带（Guard-
Ring）来减小衬底和阱寄生阻抗的大小。双环保护带由源漏极扩散区与衬底、阱接触孔构成，它提供了一
条衬底（或阱）到地（或电源）的低阻抗通道，如图14-21所示。另外，在电路的输入、输出部分需要增加
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特殊保护电路，避免输入、输出信号幅度过高，或者过量电流流进/流出芯片。

n阱
+n

+p 核心电路

图图图 14-21 双环保护带（Guard-Ring）

§14.1.4 参考源分布

在一块集成电路芯片中，通常采用同一个偏置电路给所有的功能模块提供偏置，偏置信号的走线对功

能模块实际获得偏置的质量有很大影响。偏置信号的走线方式有三种：电压走线、电流走线和电压/电流混
合走线。下面我们来讨论这三种走线方式的特点。

图14-22给出了一个电流镜型偏置电路的电路图。 IIN是由某一个电流源提供的稳定电流（如

DDV

INI

1M 2M 3M

OUT1I OUT2I

S1R S2R

图图图 14-22 电流镜型偏置电路

基于能隙基准源技术的恒温电流源），该电流通过多个电流镜像，给其它功能模块提供偏置

（IOUT1、IOUT2等），M1、M2、M3构成简单的MOS电流镜（暂时假设RS1 = RS2 = 0）。

电压走线法是指在版图上将M1放在靠近电流源的地方，而将M2、M3等放在由它们提供偏置的功能模

块附近，偏置信号以晶体管栅源电压的形式分布。这种走线的一个好处是整个芯片仅需两条走线（晶体管

栅极电压和晶体管源极电压），就可以提供任意多的偏置信号，大大降低了走线的复杂度。但电压走线方

法存在以下的问题：第一个问题是对于电流镜M1、M2、M3来说，晶体管之间相隔的距离很远，因此由于

工艺、温度、梯度等各方面的原因，晶体管之间的失配将很大，各功能模块的偏置电流之间以及与电流源

产生的电流之间将存在很大的失配，尤其是当电流镜的栅源电压较低时，失配将更加严重；第二个问题是
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晶体管源极走线的寄生阻抗会影响各功能模块所获得的偏置电流，在图14-22中，RS1和RS2代表源极走线的

寄生阻抗，由于电流IOUT2流过RS2，而流过RS1的电流为IOUT1 + IOUT2，因此VGS3 < VGS2 < VGS1，不相

等的栅源电压会使得各功能模块所获得的偏置电流相互之间以及与电流源产生的电流之间出现不匹配，这

种不匹配会随着偏置走线距离的增加而增加。由于这两个原因，在尺寸较大的芯片中，偏置走线一般不采

用电压走线，而采用电流走线。

电流走线法是指在版图上将M1、M2、M3都放在靠近电流源的地方，偏置信号以偏置电

流IOUT1、IOUT2的形式分布。这样就避免了电压走线所遇到的问题。但是，电流走线方法却存在以下

问题：第一个问题是每一个偏置电流都需要一条走线，因此当偏置电流数目很多时，电流走线法的布线会

很复杂；第二个问题是在大尺寸芯片中，各模块的偏置电流需要走很长的走线，因此会在各模块的偏置电

流节点引入很大的寄生电容，降低各功能模块的高频性能。

考虑到电压走线法和电流走线法各自的优缺点，人们提出了电压/电流混合走线方法，它将电流走线
和电压走线结合起来，在走线距离较长时，采用电流走线（也称为全局走线）；而在靠近功能模块的地

方，则采用电压走线（也称为局部走线）。图14-23给出了这种走线的一个例子。 这种走线方法克服了电压

DDV

INI

电流走线

电压走线

电压走线

DDV

DDV

图图图 14-23 电压/电流混合走线方法

走线和电流走线各自的缺点，保留了两种走线方法的优点，因此可以获得较高的偏置性能。

§14.2 焊盘

外部环境为了和芯片的内部电路进行通信并给芯片提供电源，需要进行键合，将芯片内部电路的某些

节点与外部环境连接起来。为了键合的需要，集成电路版图上需要放入焊盘。焊盘通常放在芯片周围，

通过它，键合线可以与芯片内部节点相连，如图14-24(a)所示。 为了减小键合时机械对内部金属线与焊
盘结合处的压力，内部金属线与焊盘的连接线一般采取图14-24(b)所示的连线形状。焊盘的大小与键合工
艺有关，在现在键合工艺下，键合线的直径在25µm到50µm之间。考虑到可靠性问题，焊盘的尺寸一般
在70µm× 70µm到100µm× 100µm之间，焊盘之间的边缘距离应大于25µm。由于焊盘的寄生电容与焊盘的
面积成正比，因此为了减小焊盘的寄生效应和芯片面积，需要采用键合工艺允许下尽可能小的焊盘尺寸。

为了保证可靠性，芯片制造厂家通常要求焊盘由所有的金属层构成，金属层之间由相互间隔的通孔连

接，如图14-25所示。 对于低频电路来说，焊盘的寄生效应仅需考虑最底层金属与衬底之间的寄生电容，
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PAD

Metal Wire

(a)

(b)

图图图 14-24 焊盘

它包括两部分：平行板电容和边缘电容。由于焊盘面积很大，而最底层金属离衬底距离又小，因此这个寄

生电容的电容量是很可观的。为了减小这个寄生电容，除了减小焊盘尺寸或者采用更近似于圆形（如六角

型、八角型）的焊盘形状外，减小焊盘所用的层数也是一种可行的办法，即焊盘仅由最上面一层或者几层

金属构成，这可以增加金属与衬底之间的距离，从而可以减小寄生电容。这种办法会降低键合的可靠性，

需要根据键合条件进行合理选择。

但对于射频信号焊盘来说，信号频率很高。由于衬底损耗，焊盘会引起信号能量损失，即焊盘的等效

电路是电阻和电容的串联，这会降低射频电路的性能（如LNA的噪声系数等）。为了消除焊盘因衬底损耗
所引起的信号能量损失，可以在焊盘下面放一个接地的最底层金属层或者接地的多晶硅层或者有源区（金

属层数不够时）来将焊盘和衬底进行有效的隔离，如图14-26所示。这 时焊盘的寄生效应就可以等效为一
个纯电容，它的电容量与焊盘所用的最低层金属与隔离金属层（多晶硅层）之间的距离成反比。与不使用

隔离措施相比，寄生电容的电容量会有所增加，因此图14-26所示的隔离措施是以增加焊盘的寄生电容为代
价，来消除焊盘所引入的信号能量损耗。

以上所列的减小焊盘寄生效应的措施，仅寄生敏感型信号焊盘才是需要的，对于直流偏置、电源、寄

生不敏感型信号等焊盘来说，寄生效应对它们的影响近似为0，因此应采用可靠性高的焊盘结构。
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图图图 14-25 焊盘版图

PAD

最底层金属

或多晶硅

图图图 14-26 采用接地的最底层金属层或者接地的多晶硅层将焊盘和衬底进行有效的隔离
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§14.3 ESD防护电路

芯片与外部环境的接口还涉及到另一个很重要的问题：ESD防护（Electrostatic Discharge）。我们知
道，两个具有不同静电电势的物体互相靠近时，两个物体之间会发生静电电荷的转移，这个过程就是静电

放电过程（ESD）。静电放电是一个非常常见的现象，在我们的日常生活中常常发生，但对于集成电路来
说，ESD过程通常仅指外界物体接触芯片的某一个连接点所引起的持续时间在150ns左右的静电放电过程，
这个过程会产生非常高的瞬态电流和瞬态电压（几十安培的电流或者几千伏的电压），可能造成集成电路

芯片失效。调查显示，集成电路失效的原因中约有30%是由于ESD引起的，因此ESD 防护电路的设计是集
成电路设计中一个非常重要的问题。本节就来讨论与ESD防护相关的问题。

§14.3.1 ESD概述

静电放电过程会引起集成电路突然失效或者缓慢失效（老化）。ESD引起集成电路失效的机理可以分
为两类：一类是静电放电过程中产生的高热量会烧毁半导体材料或者金属互连线；另一类是ESD引起的高
电场会击穿集成电路中的薄介质层（如MOS管中的栅氧化层）。ESD防护电路就是针对这两个机理来对芯
片进行防护，使得芯片具有抗ESD损坏的特性。

从ESD引起集成电路失效的机理出发，可以推导出有效的ESD防护电路应具有以下基本特性：首先，
该防护电路在ESD过程中应该能提供一条低阻抗放电通道，避免大ESD 瞬态电流产生高热量，烧毁半导
体材料或者金属互连线；其次，该电路应能钳制ESD电压，避免集成电路中的薄介质层被击穿；最后，
该ESD防护电路还应尽可能不干扰芯片的正常工作。完整的ESD防护方案应提供全芯片级的保护，关键点
是在芯片的每一个管脚和其它管脚之间提供一条有效的低阻抗放电通道。

虽然ESD防护电路的基本特性很简单，但设计一个有效的ESD防护电路是一件非常具有挑战性的
工作，而且随着工艺技术的发展和对ESD防护性能要求的提高，ESD防护电路的设计变得越来越复杂。
其中的原因在于以下方面：第一，ESD防护电路和被保护的核心电路之间存在复杂的交互式影响。首
先，ESD防护电路的性能会受到周围环境的影响，ESD防护电路周围区域的寄生器件或者核心电路内部的
寄生器件可能会作为寄生ESD放电通道，这些放电通道在ESD防护电路还没有启动之前就已开始发生作
用，由于它们不是针对ESD防护来设计的，ESD通过这些寄生放电通道放电会引起集成电路失效，因此
有效的单独ESD防护电路并不能保证在与芯片结合后仍然有效；其次，ESD防护电路会引入一些寄生效
应，例如寄生电容、噪声等，这些寄生效应可能影响核心电路的性能，尤其是对于高速、高密度混合信

号电路和射频集成电路来说，ESD防护电路对核心电路性能的影响更大，随着工艺技术的发展，这个问题
将变得更严重。第二，ESD防护电路的设计缺乏大电流ESD器件模型和EDA工具的支持，因此目前ESD防
护电路的设计主要依靠流片验证来积累经验，这样做的成本是很高的，而且延缓了产品上市的时间；第

三，ESD防护电路具有不可移植性，ESD防护电路的性能与工艺、尺寸和要保护的核心电路都有关系，工
艺、版图形状或者要保护的核心电路发生任何变化，原本有效的ESD防护电路都可能不再有效。

§14.3.2 ESD测试模型

ESD防护电路的性能通常用它抵抗ESD瞬态的能力来衡量，这是使得要保护的核心电路发生ESD失
效时的临界阈值电压，它的单位是V或者kV。为了测量一个ESD防护电路的性能，需要对待测试的芯片
进行ESD压力测试，用一个测试仪产生可重复的仿真ESD瞬态信号来攻击芯片。为了产生可重复的仿
真ESD瞬态信号，需要建立ESD测试模型。本节我们讨论几种常用的ESD测试模型。

1. 人体模型

人体模型是最常用的一种ESD测试模型，它模仿带有静电的人体直接接触芯片所引起的静电从人体转
移到芯片的过程，该模型产生一个静电瞬态来测试芯片与人体接触的ESD防护能力。图14-27给出了人体模
型的等效电路图。 人体引起的ESD事件用一个预先充电的人体等效电容CESD通过一个放电电阻RESD向芯

片放电来等效。其中，带有静电的人体用一个人体电容CESD来等效，而RESD则等效人体的放电阻抗，各

元件的典型取值如图所示，人体电容上的初始电压vESD决定了ESD的防护级别，图中也对此进行了说明。

该模型需要通过一个短路终端进行校准，短路时的放电电流波形应是指数型函数，如图14-28所示。
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图图图 14-27 人体模型
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图图图 14-28 人体模型的短路放电电流波形

其上升时间tr应小于10ns，下降时间tf位于150ns ± 20ns范围内，纹波波动幅度iOSC必须小于放电电流峰

值Ip的15％。

实际上，由于各种寄生效应，在进行ESD测试时放电通道上存在寄生电感（电感量在6～10µH之
间），为了考虑寄生电感的影响，需要对图14-27所示人体模型进行修改，修改后的模型如图14-29所示。
寄生电感的电感量应根据ESD测试设备的情况来定，但所产生的短路放电波形必须符合图14-28所示波形的
限制条件。

高压电源

ESDR

ESDCESDv DUT

A

B

短路
+
−

0R

1S

ESDL

图图图 14-29 修改后的人体模型

2. 机器模型

在芯片封装和在片测试过程中，金属型机器不可避免的会与芯片直接接触，因此也会引起ESD现象。
机器模型就是用来描述带有静电的机器直接接触芯片所引起的静电从机器转移到芯片的过程，它产生一个

静电瞬态来测试芯片与机器接触的ESD防护能力。

图14-30给出了机器模型的等效电路图。 它与人体模型相似，唯一的区别在于，金属型机器的导电
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图图图 14-30 机器模型

率很高，放电阻抗RESD近似为0，因此放电过程中产生的峰值电流要远高于人体模型所产生的峰值ESD电
流，对芯片具有更大的破坏性。该模型应针对短路和500Ω负载阻抗进行校准，短路ESD放电电流波形应符
合图14-31所示波形的限制，由于测试系统中寄生电感LESD的影响，该波形呈现出振荡特性。

图图图 14-31 机器模型的短路放电电流波形

3. 充电器件模型（Charged Device Model，CDM）

与人体模型和机器模型不同，CDM模型描述了一个新的ESD现象，它模仿充电芯片的管脚接触零电势
物体或者导电平面所引起的静电放电过程。在芯片生产、封装和运输过程中，芯片将带上电荷，电荷存储

在芯片的寄生小电容上（如封装的寄生电容）。芯片与零电势物体或者导电平面接触将引起一个静电电荷

的放电过程。由于放电阻抗很低，放电过程很快，因此会引起一个很高的ESD瞬态电流，对芯片具有很大
的破坏能力。随着工艺技术的发展，氧化层介质的厚度越来越小，相比于人体模型，CDM ESD过程引起
的芯片失效越来越严重，因此CDM模型也得到了更多的关注。

CDM测试模型如图14-32所示。 芯片倒放在一个导电盘上，一个高压源对该导电盘充电，然后再通过
一个放电针对该导电盘进行放电。对导电盘充电的方式有两种，一种是直接充电方式，如图（a）所示，
在这种充电方式中，充电过程类似于人体模型的放电过程，因此充电过程就可能引起芯片的ESD失效，导
致芯片无法进行CDM测试，这是这种充电方式应该避免的问题；另一种充电方式如图（b）所示，它通过
电场感应对导电盘充电，避免了充电过程中芯片的ESD失效问题。CDM模型的等效电路图如图14-32(c) 所
示。由于芯片的寄生电容很小，因此CESD也是一个很小的电容，放电阻抗RESD模拟放电针的阻抗，它是

一个可以忽略的参数，RESD ≈ 1，而放电通路上的寄生电感LESD应尽可能低。该模型应针对短路进行校

准，ESD放电电流波形应符合图14-33所示波形的限制，由于测试系统中寄生电感LESD的出现，该波形呈现

出振荡特性。

4. 传输线脉冲模型（Transmission Line Pulse Model，TLP）

前面所介绍的ESD测试模型都是破坏性的，它们能进行芯片的ESD防护能力的测试，可以测试出芯
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图图图 14-32 CDM模型

图图图 14-33 CDM模型的短路放电电流波形

片遭遇ESD失效的阈值电压，但是它们都不能提供芯片ESD失效机制方面的信息。而TLP模型则能够提
供ESD失效机制方面的信息，因此可以为ESD防护电路的设计提供许多有用的信息。TLP测试的基本原
理是利用一段传输线来产生一个稳定的方波信号，并对被测芯片进行攻击。图14-34（a）给出了TLP测
试系统的构成。 一段50Ω传输线被预充到某一个特定的电压级，然后通过一个常数匹配阻抗对芯片进行
放电，这个常数匹配阻抗通常是另一段50Ω的传输线，通过示波器可以观察芯片上的瞬态放电电压和电
流。在每一个电压级测试后，需要测试芯片在正常工作电压下的直流泄漏电流。图中的衰减器用来吸收

从被测芯片反射回的反射功率。图（b）给出了该测试模型的等效电路图，通过增加脉冲高度，我们可以
获得芯片在ESD压力测试下的I − V曲线，并可以通过查看第二个击穿点或者直流泄漏雪崩击穿点来判断

出ESD失效级别。图14-36和图14-35给出了TLP测试所得到的一些典型曲线，这些曲线可以指导电路设计
者进行ESD防护电路的优化。
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图图图 14-34 TLP模型

图图图 14-35 TLP模型的I − V数据曲线
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图图图 14-36 TLP模型瞬态电压和电流波形
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§14.3.3 ESD防护器件

ESD防护电路是由ESD防护器件构成的，因此理解ESD防护器件的基本特性是设计高性能ESD防护电
路的前提。本节介绍ESD防护的基本原理和常用ESD防护器件的基本特性。

1. ESD防护的基本原理

如前所述，ESD引起的芯片失效包括两种机制：瞬态高电流所产生的局部高热量引起硅半导体材
料或者金属互连线烧毁；ESD放电过程产生的高电压使得芯片上的栅氧化层击穿。针对这两种失效机
制，ESD防护的基本思想是：让ESD通过一个低阻抗并联通道进行放电并同时将ESD电压钳制在某一个
足够低的电平，避免硅/金属互连线烧毁或者栅氧化层击穿。基于这种思想，图14-37 给出了两种不同类
型ESD防护方案的典型I − V曲线。

V

I

),( t1t1 IV
),( hh IV ),( t1t1 IV

),( t2t2 IV

ESD保护区

（低阻抗放电区）

ESD触发点

ESD触发点

回退保持点

二次击穿点

I

V

ESD保护区

（低阻抗放电区

(a) (b)

图图图 14-37 ESD防护方案的典型I − V曲线

第一种方案是利用具有图14-37（a）所示I − V曲线的器件来作为ESD防护器件，该防护器件在某一
个触发点（Vt1、It1〕开启，形成一条低阻抗放电通道，对ESD瞬态进行放电。开启电压Vt1应足够低，

将ESD瞬态电压钳制在栅氧化层的击穿电压范围内，但它同时又应高于电源电压，避免ESD防护器件在
正常工作时开启，影响电路的正常工作。该方案的ESD防护性能取决于防护器件处理电流的能力，该能
力受限于放电通道上串联阻抗所产生的热量。具有这种I − V特性的典型器件是二极管，由这种器件构成

的ESD防护电路可以通过SPICE电路仿真工具来衡量它的ESD防护性能。

第二种方案是利用具有图14-37（b〕所示回退（snapback〕I − V曲线的器件来作为ESD防护器件，该
防护器件在某一个触发点（Vt1、It1〕开启，将器件驱动进回退区，形成一条低阻抗放电通道，对ESD瞬态
进行放电。触发电压Vt1由集成电路芯片决定，而回退点保持电压Vh应足够低，将ESD瞬态电压钳制在栅
氧化层的击穿电压范围内，回退点保持电流Ih的选择主要是考虑到防止Latch-Up效应，回退越深，ESD防
护性能越好。该方案的ESD防护性能取决于防护器件二次击穿（热击穿〕时的电流It2。具有这种特性的典

型器件是双极型晶体管、MOS管或者SCR器件，利用这类器件设计ESD防护电路的重点是选择合适的触发
点（Vt1、It1〕、回退保持点（Vh、Ih〕以及二次击穿的阈值点（Vt2、It2〕。由于缺乏相应器件模型的支

撑，由这类器件构成的ESD防护电路不能通过常用的电路仿真工具来衡量它的性能，但相对于二极管构成
的ESD防护电路来说，由这类器件构成的ESD防护电路更有效，因此得到更广泛应用。

2. 二极管

图14-38给出了二极管的典型I − V曲线。 对比图14-37（a〕可以发现，正向偏置的二极管或者反向
偏置的二极管都可以作为ESD防护器件。由二极管构成的典型ESD防护电路如图14-39所示。 当二极管
工作于正向偏置模式时，它的导通电压为pn结的导通电压VON，这是一个很低的值，因此为了不干扰

电路的正常工作，使用正向偏置模式二极管做ESD防护器件的ESD电路应由多个二极管串联构成，使
得Vt1 ≈ nVON > VDD，串联的个数与pn结导通电压以及电源电压有关。而反向偏置模式二极管的触发电压
为pn结发生反向雪崩击穿时的电压，Vt1 ≈ VBR。

在各种集成电路工艺中，存在各种pn结，因此可以利用各种pn结来形成ESD防护器件。由二极管构成
的ESD防护电路的防护能力取决于二极管处理电流的能力，它受限于放电通道上串联阻抗所产生的热量，
因此通过合适的电路和版图设计来减小二极管的寄生串联阻抗是非常重要的。
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图图图 14-38 二极管的典型I − V曲线

DDV

I/O

ONt1 nVV ≈

BRt1 VV ≈

图图图 14-39 由二极管构成的典型ESD防护电路

3. 双极型晶体管

双极型晶体管作为ESD防护器件通常工作于回退模式。图14-40给出了双极型晶体管构成的ESD防
护电路及双极型晶体管的典型I − V曲线。 I/O焊盘接到晶体管Q1、Q2的集电极。在正常情况下，晶体

管Q1、Q2的BE结和BC结都反偏，两晶体管都工作于截止区，因此不会影响电路的正常工作。当I/O焊盘
上出现一个正ESD瞬态脉冲时（相对于地〕，Q1的BC结反偏电压开始增加，增加到一定程度时，BC结发
生雪崩倍乘效应，产生大量的电子空穴对，空穴为基极所吸收，并通过电阻R流向地，从而在Q1的BE结上
建立起一个电压差。一旦这个电压差大于BE结的导通电压，Q1就开始进入正向有源工作区，集电极电压开

始下降，晶体管进入回退区，形成一条低阻抗放电通道，对ESD瞬态进行放电，同时I/O焊盘上的电压被钳
制到低回退保持电压Vh，避免了集成电路中的氧化层介质发生击穿。在这种情况下，晶体管Q2的BC结正
偏导通，形成对VDD放电的一条并联放电通道。当I/O焊盘上出现一个负ESD瞬态脉冲时（相对于地〕，晶
体管Q1、Q2的作用互换，因此图14-40所示的每一个ESD防护器件可以提供正向和负向两种方向的ESD防
护能力，但两种方向的防护是不对称的，一个方向依靠双极型晶体管提供ESD防护，而另一个方向则依靠
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图图图 14-40 双极型晶体管构成的ESD防护电路及双极型晶体管的典型I − V曲线

双极型晶体管的BC结提供防护。

4. MOS管

MOS管作为ESD防护器件也工作于回退模式，它同CMOS工艺兼容，因此是ESD防护中常用的防护
器件。图14-41给出了MOS管构成的ESD防护电路的电路图。 I/O焊盘接到晶体管ggNMOS、ggPMOS的

DDV

I/O ggNMOS

ggPMOS

图图图 14-41 MOS管构成的ESD防护电路的电路图

漏极，I/O焊盘对地的ESD防护由ggNMOS管（栅极、源极和衬底都接地的NMOS管）来完成，而I/O焊
盘对VDD的ESD防护由ggPMOS管（栅极、源极和衬底都接VDD的PMOS管）来完成。为了说明MOS管
作ESD防护器件的原理，我们来看ggNMOS管的横截面图和等效电路图，如图14-42所示。 在正常情况下，
晶体管ggNMOS、ggPMOS都截止，不会影响电路的正常工作。当I/O焊盘上出现一个正ESD瞬态脉冲时
（相对于地〕，ggNMOS的DB结反偏电压开始增加，增加到一定程度时，DB结发生雪崩倍乘效应，产生
大量的电子空穴对，空穴通过衬底寄生电阻R流向地，从而在衬底寄生阻抗R上建立起一个电压差VR。由

于源极也接地，因此电压VR也加到ggNMOS的BS 结上。BS结是寄生水平npn管的BE结，一旦电压差VR大
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图图图 14-42 ggNMOS管的横截面图和等效电路图

于BS结的导通电压，寄生水平npn晶体管就开始进入正向有源工作区，集电极电压开始下降，晶体管进
入回退区，形成一条低阻抗放电通道，对ESD瞬态电流进行放电，同时I/O焊盘上的电压被钳制到低回退
保持电压Vh，避免了集成电路中的氧化层介质发生击穿。在这种情况下，晶体管ggPMOS 管的BD结正
偏导通，形成对VDD放电的一条并联放电通道。当I/O焊盘上出现一个负ESD瞬态脉冲时（相对于地〕，
晶体管ggNMOS、ggPMOS的作用互换，因此图14-41 所示的ESD防护电路可以提供正向和负向两种方向
的ESD防护能力，但两种方向的防护是不对称的，一个方向依靠双极型晶体管提供ESD防护，而另一个方
向则依靠双极型晶体管的BC结提供防护。

可以看到，MOS管作为ESD防护器件的防护能力是由寄生水平npn管的特性来决定的，栅极接地（或
栅极接VDD，对PMOS管）是为了保证MOS管在芯片正常工作时处于截止状态，不会产生泄漏电流。由
于PMOS的寄生pnp晶体管处理电流的能力没有NMOS管的寄生npn管处理电流的能力强，因此ggPMOS管
的尺寸通常远大于ggNMOS管。

5. SCR结构

硅控整流器（Silicon Controlled Rectifier，SCR）结构是最有效的一种ESD防护器件，它具有很深的
回退区，因此消耗较小的芯片面积就可以处理高瞬态电流。但是，SCR结构存在引起Latch-Up效应的可
能性，因此，利用SCR结构来作为ESD防护器件时，在电路设计和版图设计时都必须仔细考虑，避免引
起Latch-Up效应。

DDV

SUBR
WR

+n +n +p +p+p +n

n阱

−p

G

D

K

S S

A

1Q
2Q

图图图 14-43 寄生SCR结构的横截面图

在CMOS工艺中，SCR结构同我们前面介绍的引起Latch-Up效应的电路结构是相同的。图14-43给出
了SCR结构的横截面图。 它由寄生水平npn管和垂直pnp管构成，pnp管的集电极和npn管的基极重叠（都
为p型衬底），pnp管的基极与npn管的集电极重叠（都为n阱），它们形成一个四层结构器件，载流子
浓度分布为p+np−n+，如图14-44所示。暂时忽略n阱和p型衬底的寄生阻抗RW和RSUB（假设它们为无穷
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图图图 14-44 SCR结构的等效电路图

大）。这个四层器件的典型I − V曲线如图14-45 所示。I − V曲线分为五个不同的工作区：a表示反向截止
区；b是反向击穿区；c是正向截止区；d是负阻区；e是正向导通区。

),( hh IV

),( t2t2 IVAKI

AKV

RBV AKBV

a

b

c

d

e

图图图 14-45 SCR结构的典型I − V曲线

下面我们来分析SCR结构的工作原理。如果一个负偏置电压加在A-K之间，则pn结J1和J3都反偏，
而J2正偏，从A端到K端没有导电通道，SCR工作于a区（反向截止区）。当负偏置电压增加时，pn结J1上
的反偏电压也随着增加，增加到一定程度后，该pn结会因为雪崩倍乘效应或者穿通效应而击穿，SCR工
作于b区（反向击穿区）。如果一个正偏置电压加在A-K之间，则pn 结J1和J3都正偏，而J2反偏，从A端
到K端没有导电通道，SCR工作于c区（正向截止区）。当正偏置电压进一步增加时，pn结将最终击穿，
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由于雪崩倍乘效应，产生大量的电子空穴对，电子流过阱电阻RW，在Q1的EB结上建立起一个导通电压，
晶体管Q1导通，在Q1、Q2形成的正反馈环路（见Latch-Up效应）中引入种子电流（该种子电流也可以由
某触发电流提供），只要正反馈环路的环路增益大于1，反馈环路中的电流将持续增加，导致SCR进入d区
（负阻区），并最终稳定到低阻抗、高电流、低压正向导通区e区。

当作为ESD防护器件时，SCR结构如图14-46所示。 它是一个两端器件，当防护针对地的ESD瞬态

SUBR
WR

+n +p+p +n

n阱

−p

K A

1Q
2Q

图图图 14-46 作为防护器件的SCR结构

时，通常将A端接到I/O焊盘上，而将K端接地。若I/O焊盘上出现正ESD瞬态脉冲，SCR将进入负阻区
形成一条低阻抗放电通道，对ESD瞬态进行放电，它的触发电压由SCR的正向击穿电压BVAK决定。

同时，SCR将最终进入正向导通区，将I/O焊盘上的电压钳制在一个较低的电平上。当I/O焊盘上出现
负ESD瞬态脉冲时，SCR将进入反向击穿区，对瞬态电流进行放电。因此，SCR同双极型晶体管、MOS管
一样，都可以提供两个方向的不对称ESD防护。

可以看到，SCR结构作为ESD防护器件时，需要增强引起Latch-Up效应的因素，如增加衬底和阱阻
抗、增加正反馈环路的电压增益等。这增加了在芯片正常工作状态下出现Latch-Up 效应的几率。为了避
免发生Latch-Up效应，在实际ESD设计中常用到的一个规则是使得SCR结构的保持电流Ih比芯片正常工作

时的最大电流（常是电源电流）还高，破坏Latch-Up 效应的工作条件。另外，在版图设计时，需要选择
合适的SCR位置（如远离功耗大的模块和电荷泵模块等）和加入必要的隔离措施（如加入衬底或者阱保护
环），这些版图措施可以减小核心电路的衬底电流触发SCR结构、使之进入Latch-Up状态的几率。

§14.3.4 ESD防护电路

前面我们介绍了各种ESD防护器件的基本特点及由它们所构成的简单ESD防护电路。随着工艺技术的
发展和集成电路规模的扩大，结构更复杂、性能更高的ESD防护电路提到了开发日程上。本节对这些复杂
的ESD防护电路进行简单介绍。

1. 混合信号集成电路和射频集成电路中的ESD防护电路

在混合信号集成电路和射频集成电路中，ESD防护电路和受保护的核心电路之间存在相互影响，使
得ESD防护电路的设计面临一系列的挑战。ESD防护电路对混合信号集成电路或者射频集成电路的影响
主要表现在ESD防护电路会引入一系列寄生效应，如ESD防护电路的寄生阻抗和寄生容抗会引入RC延

迟；ESD防护电路的寄生容抗会增加衬底噪声耦合效应；ESD防护电路本身还会产生额外的噪声等。这些
寄生效应会降低混合信号集成电路和射频集成电路的性能，尤其是对于射频集成电路来说，它对寄生参数

极度敏感，ESD防护电路对射频电路性能的影响更严重。因此设计射频ESD防护电路的一个额外要求是需
要采用具有低寄生参数的高效ESD防护电路。

除了ESD防护电路会影响混合信号电路或者射频电路的性能外，混合信号集成电路和射频集成电路也
给ESD防护电路的设计带来了新的问题。第一个问题是在混合信号集成电路或者射频集成电路中，多电源
电压是非常常见的。对这种多电源电压芯片来说，使用同一种ESD防护电路来保护芯片上的所有焊盘是不
合适的，因此需要针对不同工作电压的焊盘来设计不同的ESD防护电路，这增加了芯片ESD防护设计的复
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杂性。一个简单的规则是使得ESD防护电路的触发电压比考虑到局部电源电压波动后正常工作时的最高电
压稍高（避免ESD防护电路在正常工作状态下就开启），但又取尽可能低的值，使得ESD防护电路能很快
开启。

混合信号集成电路和射频集成电路给ESD防护电路的设计带来的第二个问题是受保护的核心电路内
部可能存在寄生放电通道，在芯片受到ESD攻击时，核心电路内部的寄生放电通道与ESD防护电路所提供
的放电通道同时导通，这本身会增强芯片的ESD防护能力，但如果核心电路内部的寄生放电通道阻抗要
小于ESD防护电路的放电通道阻抗，那么大部分ESD瞬态电流会通过核心电路内部的寄生放电通道进行放
电，而专门针对ESD进行设计的防护电路则仅导通小部分电流。由于核心电路没有针对ESD防护进行设
计，高瞬态电流流过核心电路很可能烧毁芯片。因此在设计ESD防护电路时，必须针对整个芯片进行全芯
片考虑，这增加了ESD防护电路设计的复杂度。

混合信号集成电路和射频集成电路给ESD防护电路的设计带来的第三个问题是dV/dt效应。在TLP测
试时发现，当TLP测试脉冲的上升时间减小时，ESD防护电路的触发电压将下降，这就是dV/dt效应。这

种效应会降低ESD防护电路的触发电压，有可能使得ESD防护电路在芯片正常工作时就开启，导致芯片出
现短路。实验表明，混合信号集成电路中的数字噪声以及射频集成电路中的射频信号都可能引起dV/dt效

应，因此在设计ESD防护电路时，必须采取合理的隔离措施来降低耦合到防护电路的数字噪声和射频信号
（如采用保护环等）。

2. 攻击模式

ESD瞬态脉冲对芯片进行攻击的模式可以分为五种，如图14-47所示。 第一种模式是PD模式，它

图图图 14-47 攻击模式

是指I/O焊盘上出现一个针对VDD的正ESD脉冲；第二种模式是ND模式，它是指I/O焊盘上出现一个针
对VDD的负ESD脉冲；第三种模式是PS模式，它是指I/O焊盘上出现一个针对地的正ESD脉冲；第四种模
式是NS模式，它是指I/O 焊盘上出现一个针对地的负ESD脉冲；第五种模式是DS模式，它是指VDD上出现

一个针对地的正ESD瞬态波动。

任何理想ESD防护方案都应该针对以上五种ESD攻击模式对焊盘提供保护，其中的每一种攻击模式都
由一个单独的ESD防护电路来进行防护，因此可以提供全方位的保护，这些ESD防护电路都是单向的，仅
提供一个方向的ESD防护。但这种防护方案的缺点是很明显的：器件多、芯片面积大、寄生效应大。在某
些情况下，为了减小ESD防护方案的复杂性，可以利用ESD防护电路的寄生效应来提供双向的ESD防护。
如ggNMOS仅能针对PS攻击模式提供有源防护（回退区），但是在NS模式下，SD结将导通，因此也可以
提供NS模式的防护。但这种防护是不对称的，而且ESD防护电路的寄生效应没有针对ESD防护做优化，放
电寄生阻抗会限制ESD防护级别。这种简单双向防护电路的另一个问题是pn结的导通电压仅为0.6～0.7V，
限制了芯片的正常工作电压必须小于5V，否则会引起芯片短路。
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3. 全芯片ESD防护

在进行芯片ESD测试时，通常将测试电压以不同的方向加在任何两个焊盘之间，因此为了提供全芯片
的ESD防护，任何两个焊盘之间都应该存在一条低阻抗放电通道，放电通道上的每一个ESD防护电路尽可
能工作于有源模式，对高ESD瞬态进行放电并将焊盘电压钳制在足够低的电平，避免芯片的热损坏或者介
质层击穿。

图14-48给出了针对多电源电压芯片的全芯片ESD防护方案。 图中每一个ESD防护单元都是单向有源

图图图 14-48 多电源电压芯片的全芯片ESD防护方案

防护，为了适应多电源电压的ESD防护需要，图中还加入了ESD钳制电路。仔细考察该图，可以发现，在
每两个焊盘之间出现的正ESD瞬态脉冲或者负ESD瞬态脉冲，都存在一条有源放电通路，因此可以提供全
芯片的ESD防护能力。在设计这种全芯片ESD防护电路时，必须检查最长放电通道（图中虚线所示的通
道）上的寄生阻抗，该阻抗必须被控制在一定数值以下，使得该放电通道能够处理大ESD瞬态电流，同时
这条放电通道上各个ESD防护单元的总电压降也必须被控制在一定电平以下。

4. 输入端的保护

图14-49给出了芯片输入端常用的ESD防护方案。 它由两级ESD防护电路和位于其间的隔离电阻构
成。第一级ESD防护电路（ESDP）对ESD瞬态的放电起主要作用，而第二级ESD防护电路（ESDS）的作

用是辅助第一级ESD防护电路开启，它的触发电压低于第一级ESD防护电路，而且它的钳制电压必须足够
低，避免后接的MOS管栅极击穿。隔离电阻的作用是限制流进被保护核心电路的ESD电流。下面我们来
看该电路是如何工作的。当焊盘上出现一个ESD瞬态时，第二级ESD防护电路在相对较低的电压下首先被
触发，对ESD瞬态进行放电。这些放电电流同时流过隔离电阻R，在电阻上产生一个电压降，提升了第一

级ESD防护电路的攻击电压，使得第一级ESD防护电路也被触发。为了保证第一级ESD防护电路提供主要
的放电通道，第一级ESD防护电路的放电通道阻抗必须小于第二级ESD防护电路的放电通道阻抗。第一
级防护电路可以由厚氧NMOS管、SCR或者二极管链构成，它应该具有处理大ESD瞬态电流的能力。第二
级ESD防护电路通常由ggNMOS管构成，它的触发电压较低。隔离电阻起限流作用，应该在不影响芯片速
度性能的前提下取足够大的值，它可采用低寄生的多晶硅电阻或者具有良好散热特性的扩散区电阻。在许

多情况下，被保护的核心电路内部就存在低触发电压的寄生放电通道，这时就可以省去第二级ESD防护电
路，而由核心电路的寄生放电通道来代行第二级ESD防护电路的功能，但限流电阻还是不可缺少的。

在用MOS管作为ESD防护器件时，由于MOS管相对较弱的ESD防护能力，MOS管的尺寸通常很大
（宽晶体管），为了避免电流蜂窝效应（Crowding〕，MOS管应该被设计为叉指晶体管结构，如图14-
50所示。 宽晶体管由多个晶体管单元并联构成，晶体管单元的沟道宽度一般在40µm～100µm之间。但
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图图图 14-49 输入端两级ESD防护电路

图图图 14-50 叉指结构晶体管的版图

是，即使采用了叉指晶体管结构，ggNMOS ESD防护电路还是会遇到其它的问题。按照Murphy定理，
某一个晶体管单元将先于其它单元开启。如果ggNMOS ESD防护电路的I − V曲线如图14-51中的实线
所示，ESD防护电路的触发电压Vt1高于二次热击穿电压Vt2，则可以想见，首先开启的晶体管单元将

对ESD瞬态进行放电，并且在其它晶体管单元还没有开启前该晶体管单元就会达到二次热击穿阈值，使得
该晶体管发生击穿，失去了ESD防护的功能。 在这种情况下，增加并联的晶体管单元数并不会提高ESD的
防护能力。为了解决这个问题，可以采取两种办法，第一种办法是使得ggNMOS的ESD触发电压高于二次
热击穿电压，即Vt1 < Vt2（如图14-51中虚线所示〕，这样，在首先开启的晶体管单元达到二次热击穿之
前，所有其它的晶体管单元都已经启动，这样所有的晶体管单元都在对ESD瞬态电流放电，避免了首先开
启的晶体管发生二次热击穿。第二种办法是在晶体管漏极串联一个小电阻，迫使所有的晶体管都同步开

启，如图14-51中的电路图所示。

为了降低ggNMOS的ESD开启电压，可以采用如图14-52所示的栅耦合ESD防护电路。 一个RC耦合
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图图图 14-51 叉指结构晶体管作ESD防护器件存在的问题及其解决办法

DDV

I
C

R M

图图图 14-52 MOS栅耦合ESD防护电路

支路连到NMOS防护器件的栅极，在ESD瞬态期间，它可以提高NMOS管的栅极电压。电阻R在ESD触发
之后，给NMOS管的栅极提供一条放电通道，避免MOS管栅极保持高电平而发生电荷泄漏。这种栅耦
合ESD防护电路的工作原理如下：当焊盘上出现一个对地的正ESD瞬态脉冲时，该瞬态脉冲通过RC支路耦

合到晶体管栅极，提高了MOS管的栅极电压。MOS管的栅极电压升高，会增加MOS管下的衬底电流，使
得衬底阻抗RW上的电压降增加，从而降低了ggNMOS的ESD触发阈值。因此，使用这种栅耦合技术，只要
合理设计R和C的值，就有可能使得ggNMOS的ESD触发电压小于二次热击穿电压，在首先开启的晶体管单
元达到二次热击穿之前，所有其它晶体管单元都已经启动，这样所有的晶体管单元都在对ESD瞬态进行放
电，避免了首先开启的晶体管单元发生二次热击穿。

图14-53给出了两个使用双极型晶体管作为ESD防护器件的防护电路。 图(a)所示电路在前面介绍的简
单双极型ESD 电路的基础上增加了一个电流源，在防护电路触发时，流过电阻R上的电流是电流源的电

流与Q1的BC结雪崩击穿所产生的空穴电流之和，因此电流源的加入，可以提高电阻R上的压降，有利于
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图图图 14-53 使用双极型晶体管作为ESD防护器件的防护电路

加快晶体管Q1的导通过程，从而可以减小该防护电路的ESD触发电压。电流源可以由Zener二极管或者耦
合电容构成，Zener二极管击穿后可以给电阻R提供电流，而耦合电容通过交流耦合也可以提高Q1基极的

电压。图(b)所示电路是用栅耦合ggNMOS防护电路来给电阻R提供额外电流，降低Q1开启的触发电压。

在ESD瞬态期间，栅耦合效应会使得NMOS导通，流过NMOS管的电流流过电阻R，提高了电阻R上的电压

降和Q1的基极电位，加快了Q1的正向导通过程，从而降低了这种ESD防护电路的触发电压。

SCR结构也可以用来实现输入端的ESD防护，而且如同前面所说，它是一种高效率的ESD防护方
式。但是普通SCR结构的触发电压很高，只能用来防护高压CMOS集成电路。为了降低SCR结构的ESD触
发电压，可以在N阱边缘插入一个N+有源区，如图14-54(a) 所示。 普通SCR结构的ESD触发电压是p型

SUBR
WR

+n +p+p +n

n阱

−p

K A

1Q
2Q

+n

SUBR
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+n +p+p +n

n阱

−p

K A

1Q
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+n
SUBR

WR

A

K

1Q

2Q SUBI

M

(a)

(b)

(c)

图图图 14-54 低触发电压SCR防护结构

衬底和n阱形成的pn结的雪崩击穿电压，而在n阱边缘插入一个n+有源区后，SCR结构的ESD触发电压就
是n+有源区和p型衬底形成pn结的雪崩击穿电压，由于n+有源区的掺杂浓度远高于n阱，因此pn结的击
穿电压大大下降，导致SCR结构的ESD 触发电压也下降。为了进一步降低触发电压，可以在SCR结构中
再插入一个NMOS管，如图(b)所示，这样形成的等效电路如图(c)所示。该NMOS管是一个ggNMOS 管，
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在ESD瞬态期间，ESD脉冲首先击穿NMOS管的DB结，产生大量的衬底电流ISUB，该衬底电流流过阱电

阻RW，使Q2导通，从而成功地在Q1、Q2 形成的正反馈环路中引入种子电流，使得SCR结构触发。因
此NMOS管的加入，可以大大降低SCR结构的ESD触发电压，而且通过调节NMOS管的沟道长度，可以调
节SCR结构的触发电压。

5. 输出端的ESD防护

从原理上来说，上一小节所介绍的输入端ESD防护电路也可以用来防护芯片的输出端。但是，由于
输出端相对于输入端来说具有不同的特点，因此ESD防护电路的设计也具有不同的侧重点。对芯片的输
出端来说，输出焊盘直接连到晶体管的源漏极，而不像输入端那样连接到晶体管的栅极，因此会有大量

的ESD瞬态电流流进核心电路，而且ESD失效原因由原来的栅氧化层击穿改为了pn结击穿或者热融化。输
出端存在的大量噪声耦合有可能使得ESD防护电路在芯片正常工作时就开启，因此必须提高ESD防护器件
的触发电流。另外，某些输出缓冲器晶体管本身就可以作为ESD防护器件，因此不需要增加另外的ESD防
护电路（这种情况称为输出端的自我ESD防护）。

图14-55(a)给出了输出端ESD防护方案。 它是一种单级方案。实际上，输出晶体管本身也构成一

DDV

O

ggNMOS

ggPMOSESD

ESD

DDV

O

(a) (b)

图图图 14-55 输出端ESD防护方案

级ESD防护电路，它与特定的ESD防护电路相结合，就组成了输入端ESD防护中常用的两级防护方案，但
由于隔离电阻会影响电路的速度，因此在输出端的ESD防护中被省略。图(a)中的ESD防护单元可以采用各
种ESD防护器件，图(b)是由ggNMOS和ggPMOS构成的输出端ESD防护电路。它是一种全方位的防护，可
以抵抗PS、NS、PD和ND四种模式的ESD攻击。在这种方案中，设计者必须保证ggMOS的ESD触发电压
要小于输出缓冲器中MOS管的寄生防护电路的触发电压，或者ggMOS 管的放电通道阻抗远小于输出缓冲
器中MOS管的寄生放电通道阻抗，使绝大部分的ESD瞬态电流经特定的ESD防护电路进行放电，而不是流
过输出缓冲器。

输出端ESD防护的另一个考虑是：经过大量的实验观察到，输出缓冲器中NMOS管是对ESD攻击最脆
弱的器件，因此只要NMOS管能够承受ESD瞬态脉冲的攻击，那么整个输出缓冲器就都是安全的。因此，
输出端ESD防护可以仅针对NMOS管进行防护，如图14-56所示。

在某些芯片中，输出缓冲器的晶体管尺寸很大，这些大尺寸晶体管具有很大的电流处理能力，

因此本身就可以作为ESD防护器件，而不需要再增加额外的ESD防护电路。为了避免电流蜂窝效应
（Crowding〕，输出缓冲器中的大尺寸MOS管应该被设计为叉指晶体管结构，由多个晶体管单元并联构
成。同前面介绍的叉指晶体管防护结构一样，输出端的叉指晶体管也会遇到各晶体管单元不同时开启的问

题。采用栅耦合技术虽然可以解决这个问题，但它会改变输出缓冲器的功能，因此常用的一种办法是在输

出晶体管漏极增加一个小串联电阻，迫使所有的晶体管都同步开启，如图14-57所示。
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图图图 14-56 输出端ESD部分防护方案

DDV
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图图图 14-57 输出端的自我ESD防护方案

6. 电源钳制电路

在芯片上引入电源钳制(Clamp)电路的原因有两个：一个原因是电源线上可能出现大的ESD瞬态，使
得内部核心电路失效，电源钳制电路可以将电源电压钳制在合理的范围内；另一个原因是电源钳制电路同

单向I/O ESD防护电路相结合，可以实现全芯片的ESD保护（图14-48）。电源钳制电路放在VDD焊盘和地

焊盘之间，在ESD瞬态期间提供一条低阻抗放电通道，并将电源电压钳制在安全范围内。对于多电源芯片
来说，每两个局部电源焊盘之间也必须加入电源钳制电路。

电源钳制电路可以由各种ESD防护器件构成，图14-58给出了由ggNMOS和低触发电压SCR构成的电源
钳制电路。 同其它的ESD防护电路相比，电源钳制电路的ESD触发电压必须很低，保证内部核心电路的寄
生放电通道不会导通，但该触发电压又必须比考虑到电源电压扰动后的最高电源电压高，避免干扰芯片

的正常工作。这类钳制电路对VDD上出现的正ESD脉冲进行有源放电，VDD上出现的负ESD脉冲则通过寄
生pn结进行放电，是一种不对称的ESD防护方案。

图14-59给出了正向二极管链构成的电源钳制电路。 由于二极管的正向导通电压仅为0.6～0.7V，因此
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图图图 14-58 由ggNMOS和低触发电压SCR构成的电源钳制电路

电源钳制电路需要由多个二极管级联构成。二极管链的触发电压为nVON，它必须比考虑到电源电压扰动后

的最高电源电压高。

图14-60是另一种结构的电源钳制电路。 它由一个大尺寸的开关管M1、三级反相器链、R1C1耦合子

网络和复位电阻R2构成。R1C1耦合子网络的时间常数远小于核心电路的时间常数，不会干扰核心电路的

工作，同时R1C1耦合子网络的时间常数又要远大于ESD瞬态的持续时间，保证在ESD瞬态期间有足够的
耦合。当VDD上出现一个ESD瞬态时，R1C1耦合子网络将第一个反相器的输入电位拉低，经三级反相后，

在M1的栅极产生一个高电平，使得开关管M1导通，在VDD和VSS之间提供一条低阻抗放电通道，对ESD 瞬
态进行放电。为了处理大ESD瞬态电流，晶体管M1的尺寸必须足够大，需要占用较大的芯片面积，这是这

种电源钳制电路的缺点。电阻R2的作用是在ESD瞬态后对钳制电路进行复位。图14-60所示的电源钳制电
路不涉及寄生器件，因此可以用普通的SPICE电路仿真工具进行仿真，这是这种电路所提供的一个额外好
处。
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图图图 14-59 正向二极管链构成的电源钳制电路
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图图图 14-60 开关型电源钳制电路
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§14.3.5 ESD版图设计

版图对ESD防护电路的防护性能具有很大影响，合理的版图设计是保证防护电路正常工作的前提。在
设计版图时，除了考虑ESD触发机制以及ESD的保持阈值之外，应尽量减小放电通道上的寄生阻抗和其它
寄生效应；版图必须具有均匀性、一致性，避免电流蜂窝效应引起的芯片局部过热现象；各种互连线以

及接触孔和通孔应具有通过大ESD瞬态电流的能力；ESD防护电路的散热特性也需要考虑。下面我们仅介
绍二极管和MOS管型ESD防护电路的版图设计，它们是到目前为止集成电路中应用最为广泛的ESD防护电
路。

CMOS工艺中存在各种类型的二极管，如N+/P+，p-well/n-well，N+/p− well，P+/n− well等，它
们可以分为两种类型：垂直二极管和水平二极管。二极管作ESD防护器件需要关注放电通道上的寄生阻抗
和散热能力。图14-61给出了N+/p− well垂直二极管的横截面图和版图。 由于侧墙二极管很小，N+扩散区

图图图 14-61 N+/p-well垂直二极管的横截面图和版图

的底盘就是这种类型二极管的放电电流区域，它的面积决定了这种器件的ESD防护能力。在设计这类器件
的版图时，需要注意以下问题：N+扩散区和P+衬底接触孔之间的水平距离影响二极管的寄生放电阻抗，

因此应该尽量减小；考虑到可能形成的寄生水平npn管，在N+扩散区和n阱保护环之间的距离（图中a所示
距离）必须足够大，增加寄生npn管的基区宽度，减小它的影响；版图应具有均匀性，如扩散区的接触孔
应均匀分布，避免可能出现的电流蜂窝效应；接触孔的数目也必须足够多，保证能通过ESD瞬态过程中的
最大电流。

图14-62给出了n-well/p-well水平二极管的横截面图和版图。 由于芯片上的散热方向是向下的，深pn结
有利于散热，因此n-well/p-well水平二极管是一种有效的水平ESD防护二极管。对于水平二极管来说，侧
墙是放电电流区域，侧墙的周长反应了ESD防护能力，需要尽可能增加二极管的周长，故这类二极管的版
图一般采用如图所示的叉指结构。
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图图图 14-62 n-well/p-well水平二极管的横截面图和版图
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图14-63给出了ggNMOS的横截面图和版图。 晶体管的沟道长度就是ESD防护需要的寄生npn管的基

图图图 14-63 ggNMOS的横截面图和版图

区宽度，为了提高寄生npn管处理电流的能力，晶体管的沟道长度应取工艺允许的最小尺寸；晶体管的沟
道宽度反应了ESD的防护能力，需要根据ESD防护性能的要求确定；漏极接触孔到多晶硅栅的距离（图
中b）是一个需要优化的参数，实验中发现，对于0.25µm以上、没有采用Silicide的CMOS工艺来说，该距
离在5µm附近取值可以达到最优的ESD防护性能。其原因可以说明如下：首先，ESD瞬态产生的热量主要
集中在DB结面对沟道的下方，该热量会扩散到漏区的接触孔和相连金属互连线，因此必须具有合适的距
离，以减小接触孔和金属互连线的热损伤；其次，漏极扩展区的寄生串联阻抗可以保证多指晶体管的均匀

触发，有利于增强ESD防护能力，但该寄生阻抗太大，又会增加放电通道阻抗和增加产生的热量，因此存
在一个最优的距离b。但对于采用了Silicide技术的CMOS工艺来说，漏极扩展区的寄生串联阻抗急剧减小，
因此增加距离b并不会明显提高ESD防护能力。而源极接触孔到多晶硅栅的距离则应该取最小值，以减小放
电通道寄生阻抗。

MOS管作ESD防护器件一般尺寸都很大，因此需要采用多指结构。实验中发现，采用如图14-64所
示的BSGD-DGSBSGD-DGSB叉指结构可以达到更均匀的ESD电流分布（B：衬底；S：源极；D：漏
极；G：栅极），因此具有更高的ESD防护性能。 除了叉指结构外，图14-65所示的格形结构也是一
种ESD防护性能很好的晶体管结构。
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图图图 14-64 BSGD-DGSBSGD-DGSB叉指晶体管结构

图图图 14-65 格形晶体管结构
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接触孔、通孔的分布和金属互连线的走向会影响电流流动和热分布的均匀性，因此也是需要仔细考虑

的问题。接触孔、通孔的分布必须是均匀的，避免局部电流蜂窝效应，而且，它们的数量必须足够多，能

够承受ESD瞬态过程中产生的最大电流。对于金属互连线来说，走线的方向最好与电流流动方向一致，如
图14-66所示。 如果这种走线很困难，那么也应该考虑电流流动的均匀性。图14-67（a）给出了一个金属走

图图图 14-66 金属互连线的走线方向与电流流动方向一致

线方向不合适的例子，流进和流出器件的电流方向相反，电流密度在右边达到最大，容易造成电流蜂窝效

应。而采用图（b）所示的金属走线方向，流进和流出器件的电流方向相同，在一定程度上可以减小电流流
动的不均匀性。
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图图图 14-67 金属互连线的走线方向对ESD防护性能的影响
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§14.4 衬底噪声耦合与混合信号集成

随着工艺技术的发展，芯片的集成度越来越高，已经开始出现系统集成（System-on-chip,SOC〕的概
念，如单芯片照相机芯片和单芯片无线收发机芯片。在这些高度集成的芯片系统中，虽然绝大部分功能由

数字电路来完成，但由于我们所面对的环境是模拟环境，因此这些芯片都必须包含有一部分模拟或者射频

电路，它们提供数字信号与外界环境的接口，这些芯片就构成了一个混合信号系统。随着技术的发展，数

字、模拟和射频混合信号集成系统将越来越普遍。

虽然混合信号集成系统具有成本低、集成度高等一系列优点，但将数字电路和模拟、射频电路集

成在同一块芯片上却面临巨大的技术挑战。其主要原因在于：数字电路产生的开关噪声会通过衬底或者

电源线耦合等方式串扰到模拟或者射频电路部分，干扰模拟或者射频电路的工作，恶化它们的性能。随

着CMOS工艺进入超深亚微米时代，芯片集成度进一步提高，数字开关噪声进一步增加，噪声耦合问题将
更加严重。但另一方面，系统对模拟或者射频电路性能的要求却越来越高，这些都使得衬底噪声耦合已经

成为混合信号集成中最困难的问题。本节对噪声耦合问题进行简单的讨论和介绍，重点阐明噪声耦合问题

的产生机理和降低噪声耦合干扰的措施。至于混合信号集成系统中的噪声耦合仿真问题，尽管也是研究混

合信号集成系统的一个重要研究方向，但由于这一方面的内容非常复杂，而且目前技术还没有发展成熟，

本书不对它进行展开。

§14.4.1 集成电路封装的寄生效应

在研究混合信号系统中的噪声耦合问题时，封装的寄生效应（特别是电源线上的寄生效应〕是造成噪

声耦合的一个主要原因。因此我们需要首先研究封装的寄生效应。

图14-68(a)给出了双列直插封装（DIP）的示意图。 芯片粘接在封装管壳中空的管腔内，芯片上的焊

图图图 14-68 双列直插封装（DIP）的寄生效应

盘通过键合线连接到封装管壳周围的管脚接触点上，管脚是一个长的金属条，通过它，芯片与PCB板上的
走线相连。键合线和管脚都会引入寄生电感；键合线和键合线之间、管脚和管脚之间还存在互感和电容性

耦合，管脚对地也存在一个寄生的耦合电容，这些都形成了封装的寄生效应，如图(b)所示。键合线和管脚
还会存在寄生阻抗，但这些阻抗很小，在通常情况下可以忽略。
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图14-68(b)所示封装寄生效应等效模型是很复杂的，通常由封装厂家提供，可用于准确仿真封装寄生
效应的影响。在简化情况下，封装所引入的寄生效应可用一个与芯片管脚串联的寄生电感来等效，该电感

的电感量是键合线、封装管脚的自感量和相互之间的互感量之和。我们可以用图14-69所示结构来计算这些
电感量。

r

h h

W

h

d

(a) (b) (c)

图图图 14-69 封装寄生自感和互感的计算

图14-69(a)所示结构可以用来计算键合线的自感电感量，它是一根在地平面上的圆柱型金属线，它的
电感量与金属线长度之间的关系为：

L ≈ 0.2 ln
2h

r
nH/mm (14-9)

其中，h是金属线距地平面的垂直距离，r是金属线的半径。对于典型的键合线来说，自感量近似约

为1nH/mm。

图14-69(b)所示结构可以用来计算封装管脚的自感电感量，它是一条在地平面上的矩形金属条，它的
电感量与金属条长度之间的关系为：

L ≈ 1.6
Kf

· h

W
nH/mm (14-10)

其中，Kf = 0.72(h/W ) + 1是边缘因子。h是矩形金属条距地平面的垂直距离，W是矩形金属条的宽度。

图14-69(c)所示结构可以用来计算键合线的互感电感量，它是两根在地平面上的圆柱型金属线，互感
量与金属线长度之间的关系为：

Lm ≈ 0.1 ln[1 + (
2h

d
)2] nH/mm (14-11)

其中，h是金属线距地平面的垂直距离，d是两金属线的中心距。

在某些应用中，如果需要考虑封装的寄生电容，则可以用“集成无源元件”一章中介绍的金属互连线

电容公式来计算这些寄生电容的大小。

§14.4.2 衬底特性

衬底是混合信号集成电路中噪声耦合的主要媒介，因此理解衬底特性是非常重要的。衬底特性与衬底

类型以及衬底背面处理情况有极大关系。现代CMOS工艺的硅衬底可以分为两种类型：浅掺杂衬底（典型
掺杂浓度约为1015cm−3，衬底电阻率约为15Ω · cm）和外延层型衬底。外延层型衬底是在重掺杂衬底（掺
杂浓度达到1019cm−3，衬底电阻率约为0.015Ω · cm）上外延生长了一薄层浅掺杂材料（掺杂浓度与浅掺杂
衬底相同，厚度约为5～8µm），如图14-70所示。 为了防止Latch-Up效应，标准数字CMOS工艺一般都采
用外延层型衬底，这种衬底对射频无源元件会带来极大损耗，降低射频电路性能。故早先的射频集成电路

一般采用浅掺杂衬底。但出于混合信号集成的需要，越来越多的射频电路也开始采用外延层型衬底。不同

的衬底类型对噪声耦合具有不同的影响。

图14-71给出了对背面没有敷导电型环氧树脂和敷有导电型环氧树脂的浅掺杂衬底（衬底背面均悬空）
进行电磁场分析的结果。 两接触孔之间的间距等于衬底厚度（约为300～400µm）的2.5倍，图中还给出了
它们的等效模型。从图中可以看出，当衬底背面没有敷导电型环氧树脂时，电力线仅在接触孔周围存在电

力线弯曲，而两接触孔之间的电力线则是平行分布的，它可以等效为两个接触孔周围阻抗（代表弯曲的电

力线）和衬底均匀阻抗（代表平行分布的电力线）的串联，若忽略接触孔周围的电力线弯曲情况，则两接

第549页,共587页



§14.4 衬底噪声耦合与混合信号集成

重掺杂衬底

外延层

环氧树脂

图图图 14-70 外延层型衬底

1 2

1 2

1 2

1 2bR bRlR
lR

VR VR

(a) (b)

图图图 14-71 背面没有敷导电型环氧树脂和敷有导电型环氧树脂的浅掺杂衬底（衬底背面均悬空）的电磁场分
析结果

触孔之间的衬底阻抗与接触孔之间的距离成正比。当衬底背面敷有导电型环氧树脂时，衬底背面导电型环

氧树脂会作为一个有效的导电通道，大部分电流会通过这个导电通道进行流动，而流过衬底本身的水平电

流则只占很少部分。这种衬底可以等效为pi型电阻网络，两接触孔之间的衬底阻抗随着距离的增加非线性
增长，并且趋近于饱和。

而对于外延层型衬底来说，重掺杂衬底具有良好的导电性能，因此可以将整个重掺杂衬底作为一个电

节点。这样外延层衬底的等效模型如图14-72所示。 在两衬底接触孔之间的距离大于外延层厚度的4倍（约

epi4Td >

epiTVR VR

图图图 14-72 外延层型衬底的等效模型

为25µm）时，绝大部分电流都通过重掺杂衬底进行流动，衬底阻抗可以等效为两个垂直外延层阻抗的串
联，与两接触孔之间的距离没有关系。对这种衬底来说，远距离隔离对减小衬底耦合没有任何作用。一种

可能减小衬底噪声的措施是在衬底背面敷导电型环氧树脂，并增加一个理想地接触点来收集衬底中的噪

声。但是，由于重掺杂衬底中存在高频趋肤效应，因此这种措施对减小高频衬底噪声并没有用处。

§14.4.3 衬底噪声耦合机理

所有注入衬底的电流都会引起衬底电压波动，形成所谓的衬底噪声。在混合信号集成电路中，数字电
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路的开关噪声耦合是形成衬底噪声的主要原因。数字电路的开关噪声可以通过三种机制耦合进衬底。

第一种机制是通过数字电源线耦合，这种噪声也被称为di/dt噪声。由于封装的寄生效应，芯片上的数

字电源线与理想电源（VDD或者地）之间存在一个封装效应引入的寄生电感和片上电源滤波电容形成的电

源滤波网络，如图14-73所示。 图中，RDD代表封装寄生串联阻抗和芯片上电源线的寄生串联阻抗。当数字

DC

PCB Ground

VSSDL

VDDDL DDR

DDDV

SSDV

SUBSTRATE

DIGITAL

ANALOG

CHIP

DDC

图图图 14-73 数字电源线耦合是衬底噪声耦合的一种主要机制

电路的逻辑门改变状态时，由于对逻辑门内部寄生电容充放电的需要，数字电源线上将出现一个可累加的

电流尖峰，形成所谓的数字开关噪声。现代数字电路大多采用同步逻辑，逻辑门在时钟的上升沿（或者下

降沿）同时改变状态，所造成的数字开关噪声是很大的。这些数字开关噪声流过电源滤波网络，使得数字

电源线上出现电压波动，电源线上的电压波动被称为Vdd起伏（bounce）或者Gnd起伏。电源线上的电压波

动通过电阻性耦合（衬底接触孔–在混合集成电路中，为了避免Latch-Up效应，衬底通常接数字电路电源
线）或者电容性耦合（阱接触孔和阱与衬底寄生结电容）耦合进衬底。由图14-73可知，在封装寄生电感和
片上电源滤波电容谐振频率处，电源电压波动达到最大，形成电源噪声放大效应。封装的寄生阻抗、片上

电源线的连线寄生电阻或者电源滤波电容的寄生阻抗会限制电源滤波网络的品质因子，使得该网络成为一

个欠阻尼型网络，可以在一定程度上抑制谐振时电源噪声的放大效应。为了加强这种欠阻尼效果，片上电

源滤波电容一般不采用高品质因子的电容类型，而采用品质因子较低的MOS电容，这可以进一步降低电源
滤波网络的品质因子，减小谐振时电源噪声的放大效应。

第二种机制是通过晶体管的漏体结电容耦合或者沟道直接注入，这种耦合机制所导致的衬底电压波形

同晶体管漏端的电压波形具有相同的特性，由这种耦合机制所产生的噪声也被称为CdV/dt噪声。

第三种耦合机制是通过碰撞离子化过程实现的。在MOS晶体管中，沟道载流子在漏端耗尽区的格形碰
撞中会产生电子-空穴对，其中的一种载流子被晶体管漏极所吸收，但另一种载流子则流进衬底，形成衬底
噪声电流。现代CMOS工艺一般采用了各种技术来限制碰撞离子化过程，因此碰撞离子化过程所产生的衬
底耦合噪声很小，通常可以忽略。

图14-74给出了考虑上面三种耦合机制后双阱外延层型衬底噪声耦合的SPICE等效模型。 电源线电阻
耦合机制用从衬底或阱接触孔到晶体管体节点的电阻来等效，电源线电容耦合机制则通过电阻和n阱与衬底
的寄生结电容来等效，第二种和第三种耦合机制则由所用的MOS晶体管模型（如BSIM3v3模型）来处理。
这个模型与提取出的版图互连线寄生参数以及封装寄生效应结合在一起，就可以用来仿真混合信号集成电

路中的衬底耦合噪声以及耦合噪声对模拟和射频电路的影响。当混合信号集成电路规模稍大时，这种混合

信号仿真就会变得非常复杂，甚至达到目前的计算机资源无法承受的地步。这一研究领域是SOC中的一个
热门研究课题，目前已经就减小仿真的复杂性提出了一些有效的方法，但还远没有达到完善和实用的程

度。

图14-75给出了对某一个简单反相器链电路作衬底噪声耦合分析所得到的结果，所用到的衬底是外延
层型衬底。 从图中可以看出，当电源线上的寄生电感量很小时（小于0.1nH），通过晶体管的漏体结电容
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+p +p +p+n +n +n

p-well n-well
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DDV
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图图图 14-74 衬底噪声耦合的SPICE等效模型

图图图 14-75 衬底耦合噪声与电源线上的寄生电感量之间的关系曲线

耦合或者沟道直接注入这种耦合机制在衬底耦合噪声中起主要作用，这时可以通过增加衬底接触孔的数

目来减小衬底和数字地之间的有效阻抗，从而减小衬底耦合噪声；而当电源线上的寄生电感量较大（大

于0.1nH）时，数字电源线耦合所产生的衬底耦合噪声远大于其它耦合机制所产生的衬底耦合噪声，电源线
耦合是一种主要的衬底噪声耦合机制，在这种情况下，增加衬底接触孔的数目将增加从噪声电源线到衬底

的耦合强度，因此会增加衬底耦合噪声，这时减小衬底噪声的唯一措施是降低电源线上的寄生电感量。通

常情况下，电源上的寄生电感量大于0.1nH，因此电源线耦合是一种主要的衬底噪声耦合机制。

§14.4.4 减小衬底噪声耦合的措施

数字电路产生的开关噪声要对模拟或者射频电路产生衬底耦合干扰，实际上涉及四种不同的过程，如

图14-76所示。 首先，数字电路的状态改变产生开关噪声（噪声发生器）；然后数字电路的开关噪声注入衬
底形成衬底耦合噪声（从噪声发生器到衬底的传输函数）；再然后，耦合进衬底的噪声通过衬底这一传输

媒介传输到模拟或者射频电路所在的衬底部分（衬底噪声在衬底中的传输）；接着，到达模拟或者射频电

路衬底部分的噪声通过各种耦合机制耦合进模拟或者射频电路的各个节点，影响模拟或者射频电路的性能

（从衬底到敏感性电路的传输函数）。
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图图图 14-76 数字电路产生的开关噪声对敏感性电路产生干扰所涉及的过程

因此，为了减小衬底噪声耦合的影响，可以从如下四个方面进行考虑：第一个方面的措施是减小数字

电路产生的开关噪声，这可以通过降低数字电源电流的峰值、变化速率以及波动频率的方法来减小，常用

的办法包括降低电源电压、降低数字电路工作频率、采用异步时序逻辑来代替同步时序逻辑（数字电路中

各单元不同时改变状态，可以减小开关噪声的峰值）、减小数字电路状态转换的次数（低功耗数字电路设

计技术）或者采用电流模逻辑（如CMOS电流导向型逻辑或者CMOS折叠源耦合逻辑）等。但这些措施要
么增加了数字电路的设计难度，要么降低了电路的工作速度或者增加了数字电路的功耗，因此在实用上都

受到一定的限制。

第二方面的措施是通过片上电源滤波电容、减小封装寄生效应或者独立衬底接触孔等办法来减小数字

电路开关噪声对衬底的耦合能力。增加片上电源滤波电容来减小衬底耦合噪声的原理可以解释如下：当片

上电源滤波电容足够大时，数字电路改变状态所需要的瞬态电流可以由这个电容提供，因此减小了电源线

上的噪声波动幅度，从而可以降低衬底耦合噪声。片上电源滤波电容由两部分构成：数字电源线上的寄生

电容和额外增加的片上电容。如同前面所述，片上电源滤波电容和封装寄生电感可能在某一个频率处谐

振，放大该频率处的电源线噪声。为了消除这种效应，需要在片上电源滤波电容上串联某些阻抗或者使用

低品质因子的MOS电容，使得片上电源滤波电容与封装寄生电感的谐振为欠阻尼谐振。另外，片上电源滤
波网络的谐振频率需要进行合理设计，因为在实验中发现，电源线噪声在数字电路时钟的谐波或者子谐波

频率处达到最大，因此片上滤波电容值的选取应使得它与封装寄生电感的谐振频率避开数字电路的谐波或

者子谐波频率。另外，片上滤波电容会延缓电源线上电压响应的速度，受到扰动的电源线电压需要花更长

的时间回到稳定状态，因此片上滤波电容应足够大，使得电源线上的电压波动近似可以忽略。

减小封装寄生效应可以通过采用更先进的封装工艺（如BGA封装、QFN封装等〕或者多焊盘、多键
合线、多管脚等技术来减小。图14-77 给出了一个多焊盘、多键合线和多管脚封装的例子。 这种封装技术
的寄生效应相当于多个单焊盘、单键合线、单管脚封装寄生效应的并联，因此可以将寄生电感量减小到原

来的1/n倍（n为并联键合线的个数〕。另一种减小封装寄生效应的措施是采用倒封装技术，如图14-78 所
示。 封装管壳的底盘敷有一层导电环氧树脂，是一个理想的地平面，芯片上的数字地可以直接键合到这个

地平面上，从而避免了长键合线所引入的寄生电感。封装管壳内的导电层可通过多个管脚引出，或者封装

管壳的底盘本身就是导电的，可以直接粘在PCB板的地平面上，减小或者消除了封装管脚的寄生效应。

衬底接触孔也可以不与数字电源线相连，而可以通过一个单独的衬底偏置焊盘引出，这样，数字地线

上的噪声不会通过衬底接触孔以电阻性耦合的方式耦合到衬底，而只能通过晶体管的漏体结电容、源体结

电容或者晶体管沟道以电容性耦合的方式耦合到衬底，这样就减小了数字电路开关噪声对衬底的耦合能

力。

第三方面的措施是通过采用浅参杂衬底或者SOI型衬底、深n阱技术、远距离隔离以及保护环等技术
来衰减衬底中已经存在的耦合噪声，降低模拟或者射频电路所在处衬底中的噪声。SOI型衬底可以彻底消
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集成电路芯片

DDV

GND

GND

GND

DDVDDV

图图图 14-77 采用多焊盘、多键合线、多管脚等技术来减小封装的寄生电感

图图图 14-78 采用倒封装技术来减小封装的寄生电感

除衬底噪声耦合问题，但是目前使用这种衬底的工艺成本较高，还不能达到普遍使用的水平。浅参杂衬底

是目前射频CMOS工艺支持的一种衬底类型，对于这种衬底来说，远距离隔离是一种很有效的减轻衬底耦
合的措施，因此合理的版图布局是非常重要的，可以根据模拟、射频电路对衬底耦合噪声的敏感程度决定

它们与数字电路的相对距离，将敏感模块放在远离数字电路的位置上。图14-79给出了一种常用的布局方
式，将模拟、射频电路放在芯片的一个角上，外围与数字电路之间保持一定的隔离距离。 对浅掺杂衬底

来说，保护环对衬底耦合噪声也具有很大的衰减作用。实验发现，在模拟电路周围放上一圈衬底接触孔，

可以将衬底耦合噪声衰减40dB以上，而在模拟电路周围单独放上一圈n阱接触孔则对衬底耦合噪声没有任
何衰减作用。通常，在模拟或者射频电路周围放上衬底和阱双重保护环来降低衬底噪声对它们的影响，如

图14-21所示。虽然单独的n阱保护环对衰减衬底耦合噪声没有作用，但将它放在数字电路周围，可以收集
数字电路在衬底里产生的游离电子，减小对模拟电路的干扰。

深n阱技术是现代射频CMOS工艺提供的另一种有效隔离衬底噪声的技术，在深亚微米工艺中，它
已经成为标准CMOS工艺的一部分，深n阱的结构如图14-80所示。 研究表明，将NMOS晶体管放在深n阱
中，在2GHz高频下仍然可以将衬底耦合噪声的影响降低25dB以上，因此对某些敏感的模拟或者射频电路
来说，可以将电路中的NMOS管放在深n阱中来降低衬底耦合噪声对它们的干扰。

但是，对于外延层型衬底（标准数字CMOS工艺都使用外延层型衬底〕来说，衬底是重参杂的，电阻
率很低，近似可以将衬底看成一个等电势点，因此远距离隔离和保护环对这种类型的衬底来说没有任何用

处。

第四方面的措施是通过某些电路设计技术来提高模拟或者射频电路对衬底耦合噪声的抑制能力。一般
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图图图 14-79 混合信号集成电路的版图布局
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p型衬底

图图图 14-80 深n阱结构

说来，在混合信号集成电路中，数字电源和模拟电源是分开的，这可以减小数字电路所产生的电源噪声对

模拟电路的影响。考虑到衬底耦合噪声对模拟或者射频电路的影响是通过衬底调制效应（改变晶体管的阈

值电压〕或者晶体管的结电容耦合来发生的，因此常用的一种提高模拟或者射频电路对衬底耦合噪声抑

制能力的措施是将模拟地和衬底接在一起，从而消除晶体管的衬底调制效应。为了说明这一问题，我们

来看图14-81所示电路。 它是一个普通的电阻负载共源放大器。在图(a)中，模拟地和衬底分开，当衬底上
存在噪声电压时，该噪声电压加到M1的体端，改变M1的体端电压，而M1的栅端、源端电压都保持不变，

因此衬底噪声会通过衬底调制效应在M1 的漏端引入一个噪声电流成分。而在图(b)中，模拟地和衬底接
在一起，当衬底上存在噪声电压时，M1的栅端、源端和体端都跟衬底保持相同波动，但VSB保持不变，因

此M1不会受到衬底调制效应的影响，从而减小了衬底耦合噪声对模拟电路的影响。在将模拟地和衬底接在

一起后，衬底耦合噪声对模拟电路的影响仅通过晶体管的漏体电容或者晶体管的漏源导纳耦合到输出，为

了进一步衰减它们的影响，可以采用Cascode技术。

除了采用模拟地和衬底相连来增强模拟电路或者射频电路对衬底耦合噪声的抑制能力之外，人们还

总结出了一些其它的规则：NMOS管仅用在DC电流源电路中，而且NMOS管的各端电势都以衬底作为参
考；PMOS管作为信号处理元件，PMOS管可以放在n阱中，对衬底噪声具有一定的抑制作用，n阱应具有
足够的接触孔以降低寄生阻抗；模拟或者射频电路采取全差分操作，并通过一个共模控制电路来提供一个

尽可能理想的共模电平；对不以衬底为参考电势的信号线或者焊盘进行合理的屏蔽，屏蔽可以采用接电源

的n阱、多晶或者底层金属来达到。对于射频集成电路来说，NMOS管具有更高的性能，因此NMOS管常作
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图图图 14-81 模拟地的不同接法对模拟电路的影响

为信号处理元件，这时需将NMOS管放在深n阱中来加强隔离。

在采取了以上措施后，混合信号集成还存在一个模拟电路与外界环境的接口问题。外界输入芯片

的信号通常是以理想地为参考电势的单端信号，如何提供与外界环境的单端接口也是一个很重要的问

题。图14-82给出了一个解决这一问题的方法。 数字部分采用了多个VDDD和VSSD管脚，衬底连接到数字

模拟

预处理

A/D DSP D/A
+
−

+
−

模拟

后处理

inv

PCB Ground

PCB Ground

PCB Ground

mg
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outv
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图图图 14-82 混合信号集成电路与外接环境的接口电路

地VSSD以防止数字电路的Latch-Up效应。模拟电路部分由一个单独的电源VDDA供电，地线则通过足够多的

衬底接触孔接到衬底上，使得模拟地与衬底保持相同电势。为了提供和芯片外界的单端信号接口，芯片上

还需要一个干净的参考信号，称为参考地，参考地通过键合线连接到PCB板的理想地平面上，这根线上必
须仅流过直流电流或者很低频的信号电流，使得参考地线上的电压不会受到di/dt效应的影响。这根线也应

该采取合理的屏蔽措施，避免衬底耦合噪声耦合到这根线上。输入信号以参考地作为参考，经第一级转变

为一个差分信号，通过合理的共模反馈控制，可以控制差分输出信号的共模电平不会受到衬底耦合噪声的

影响。该差分信号经进一步处理后转变为数字信号，在数字域进行处理，然后又转换到模拟域进行处理。

在最后一级，芯片上的差分信号又经过差分-单端转换（以参考地线作为参考信号）转变为单端信号。以上
的处理过程可以总结为：电路的电源线都以衬底作为参考电势，而信号则以干净参考地作为参考电势。

为了减小衬底耦合噪声，模拟电路或者射频电路所处理信号的频带与数字电路的时钟频率以及片上电

源滤波网络的谐振频率之间的关系也需要仔细考虑。实验中发现，衬底耦合噪声在数字电路时钟的谐波或

者子谐波频率处达到最大，因此数字电路的时钟频率应该仔细规划，使得数字电路时钟的谐波或者子谐波
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频率不位于模拟电路或者射频电路所处理信号的频带范围内。片上电源滤波网络的谐振频率也应该避开数

字电路时钟的谐波或者子谐波频率。另外，考虑到在片上电源滤波网络的谐振频率处，衬底耦合噪声被放

大，片上电源滤波网络的谐振频率也不应位于模拟电路或者射频电路所处理信号的频带范围内。

对于模拟或者射频电路来说，提高它们的共模抑制比或者电源电压抑制比也是有效降低衬底耦合噪声

干扰的措施，这涉及到具体的电路模块设计问题，本处不再展开。

§14.4.5 抗干扰设计

在混合信号集成电路中，除了上节介绍的衬底耦合噪声外，互连线所引入的寄生效应也会降低电路的

性能。首先，互连线存在寄生阻抗和寄生容抗，可等效为分布式RC网络，给互连线上传输的信号引入互

连线延迟，并延长信号状态转换的速率（称之为信号色散，dispersion），如图14-83所示。 在深亚微米工

inv outv

DT

inv

outv

图图图 14-83 互连线的寄生阻抗和寄生容抗会引起信号延迟和色散

艺下，互连线延迟已经是限制数字电路工作速度的重要因素。对模拟电路来说，这种寄生效应会造成采样

时刻抖动以及降低电路带宽等影响。其次，互连线与衬底的耦合电容会使得互连线上的信号与衬底噪声之

间互相耦合，互连线上的强信号（如时钟）会耦合到衬底，增大衬底耦合噪声，而衬底噪声也会耦合进互

连线上，干扰互连线上传输的微弱敏感信号。最后，互连线之间的信号串绕也是噪声耦合的一种重要机

制。图14-84对这一问题进行了说明。 一个共源放大器位于数字电路周围，CK、VA、VB、VA·B是强数字

DDDV DDAV

BA⋅V

CK inv

AV

BV
outv

图图图 14-84 互连线之间的信号串绕

信号，vin、vout是微弱模拟信号。vin、vout线与CK、VA、VB、VA·B存在寄生耦合电容，通过这些耦合电
容，VA、VB、VA·B线上的状态转换会串绕到模拟信号线上，影响模拟信号线上传输的微弱信号。由于数字
信号很强，而模拟信号很弱，微小的耦合电容就会使得模拟信号线上的串绕信号足够强，对模拟信号造成

极大的干扰，甚至使得模拟信号完全淹没在串绕信号之中。

为了解决这种信号串绕问题，可以采取三种办法。第一种办法是采用远距离隔离，将模拟电路与数字

电路分开布局，减小它们之间的耦合，这是最有效的一种办法，但是对于某些电路来说，完全隔离数字电

路和模拟电路是做不到的，如数模变换器或者锁相环等。
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第二种办法是模拟电路采用差分操作，使得串绕信号对模拟信号来说是一个共模信号，这样就不会对

电路的性能造成影响。图14-85对这一办法进行了说明。 数字信号线上的状态转换都同时耦合到差分模拟信

DDDV DDAV

BA⋅V

CK −
inv

AV

BV outv

+
inv

哑线

图图图 14-85 模拟电路采用差分操作来减小信号串绕的影响

号线上，如果差分模拟信号线与数字信号线之间的耦合电容完全匹配，则串绕信号对差分模拟信号来说就

是一个共模信号，这微小的共模串绕不会干扰模拟信号的操作。因此，对这种解决信号串绕的办法来说，

差分信号线与数字信号线之间的寄生耦合电容的匹配是很重要的，在设计版图时，差分模拟信号线必须关

于数字信号线对称分布。在某些情况下，可以如图中所示引入“哑”线来保证寄生耦合电容之间的匹配。

解决信号串绕的第三种办法是利用信号屏蔽技术。图14-86给出了一种常用的信号屏蔽技术，在敏感模
拟信号线周围插入了接地的同层金属线。 这样，来自周围数字互连线上的电磁场就终结在这些接地的同层

AV inv
BV

AV inv
BV

(a)

(b)

图图图 14-86 信号屏蔽技术

金属线上，从而不会干扰敏感模拟信号线。图14-87给出了另一种信号屏蔽技术。 敏感的模拟信号线被接地
的上、下两层不同的金属线包围，形成一个金属屏蔽空间，从而使得敏感的模拟信号不会受到任何外部电

磁场的干扰。信号屏蔽技术可以将敏感信号线屏蔽起来，消除了其它信号对它们的干扰，但是，屏蔽技术

会使得布线很复杂，而且会导致信号线与地线之间的寄生电容增加。

封装也会引入信号串绕问题。如前所说，封装时键合线之间、管脚之间都存在互感和耦合电容，这些

都会造成信号串绕。图14-88对这一情况进行了说明。 模拟电源线VDDA和模拟信号线vin会受到周围数字电

源或者信号线的干扰。因此合理的焊盘和封装布局是非常重要的，远距离隔离依然是最有效的措施。如果

远距离隔离实现起来存在困难，减小封装串绕的另两种办法如图14-89所示： 第一种办法是使得键合线的走
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第十四章 版图设计、ESD防护和混合信号集成

金属3

金属1

金属2

通孔 通孔

图图图 14-87 另一种信号屏蔽技术

DDDV

inv
CK DDDV

DDAV

图图图 14-88 封装时键合线之间、管脚之间存在的互感和耦合电容引起信号串绕

线方向互相垂直（(a)图），第二种办法是在敏感键合线之间插入地线（(b)图）或者在敏感信号线周围插入
地线（(c)图），这些都可以减小封装所带来的串绕。

对封装的寄生效应来说，键合线之间、管脚之间存在的互感会增加封装的寄生电感量，从而增加衬底

耦合噪声。为了减小封装产生的互感，除了利用14-89 所示的两种办法之外，第三种办法是考虑到电源线
和地线之间、差分信号之间流过电流的方向相反，因此它们之间的互感会降低各自封装的寄生电感量，如

图14-90 所示。在设计芯片焊盘和封装布局时，可以利用这种效应来降低封装的寄生效应。

§14.5 总结

本章讨论了射频集成电路的后端设计问题，包括合理的版图设计、焊盘设计、ESD防护电路设计以及
混合信号集成中的信号完整性问题等。由于射频电路工作频率很高，信号又很微弱，因此后端设计对射频

集成电路的性能具有极大的影响，高性能的电路设计如果没有良好的后端设计相配合，所实现的射频电路

的性能可能也会很差。通过本章的介绍，读者可以对影响射频电路性能的后端设计因素有所了解，在进行

电路设计时，可以及早将后端设计的影响因素考虑在内，尽可能降低后端设计对电路性能的影响。
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§14.5 总结

1V

2V

1V

2V

DDV

DDV

(a) (b) (c)

图图图 14-89 减小封装串绕

DDV

图图图 14-90 将流过电流方向相反但大小相同的键合线放在一起可以降低封装引入的寄生电感量

习题

1. 在模拟集成电路和射频集成电路的版图设计中，除了考虑版图设计规则外，还应该考虑哪些版图设
计准则以提高模拟或者射频集成电路的性能？

2. 说明天线效应产生的原因以及预防办法。

3. 在一个大规模集成电路中，参考源的分布要考虑哪些因素？

4. 解释在射频频段，焊盘会引入信号能量损耗的原因。

5. 说明ESD引起芯片失效的原因以及ESD防护的基本原理。

6. 常用的ESD防护器件有哪些？解释它们的工作原理。

7. 说明芯片输入端ESD防护设计和输出端ESD防护设计的异同。

8. 解释在混合信号集成电路中衬底噪声耦合的产生原因。

9. 说明在混合信号集成电路中减小衬底噪声耦合的措施。
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第十五章 DCS-1800无线接收机模拟前端

前面各章介绍了无线收发机模拟前端中各种模块电路的分析和设计方法，本章将综合前面各章的知

识，以一个DCS-1800无线接收机模拟前端为例来讨论无线接收机从系统描述到具体实现的过程。通过该过
程的介绍，读者可以初步了解无线收发机模拟前端的总体设计过程，并可以以这个例子为参考，设计自己

的无线接收机模拟前端。

§15.1 DCS-1800无线通信系统概要

DCS-1800也被称为PCN或者GSM-1800，它同GSM-900（全球通〕一样，也是一种蜂窝数字通信系
统，位于基站网络覆盖范围内的移动台同最近的基站进行通信，并能够在保持通信的前提下在不同的蜂窝

之间漫游，如图15-1所示。实际上，DCS-1800是GSM-900的高频版本，这两个通信系统的数字部分（通信
协议、调制方法、算法等〕完全相同，射频接口部分是它们之间的惟一差别。

图图图 15-1 蜂窝通信系统

DCS-1800无线通信系统所占用的频带宽度为150MHz，被分为上频带（频率范围为1710～1785MHz）
和下频带（频率范围为1805～1880MHz）两部分，其中，下频带用来发射数据，上频带用来接收数据（均
相对于移动台），如图15-2所示。

GHz1700

1710

1750

1785

1800

1805

1850

1880

1900

移动台TX 移动台RX
图图图 15-2 DCS-1800无线通信系统的频带

DCS-1800无线通信系统使用了频分复用（Frequency-division multiple access, FDMA）和时分复用
（Time-division multiple access, TDMA）技术来提高通信系统的网络容量。频分复用是用频谱搬移的方
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§15.2 调制方案

法使不同信号占据不同的频率范围；时分复用是用脉冲调制的方法使不同信号占据不同的时间区间。

在频分复用中，系统的可用频带被分成若干个互不交叠的频段，每路信号只占据其中的一个频段；而

在时分复用中，系统的时间单元被分成互不重叠的时间段（该时间段被称为时隙，slot），各路信号只
在固定的时隙内传输数据。对于DCS-1800无线通信系统来说，上、下两个频带均被划分为372个物理信
道，信道带宽为200kHz（FDMA）。移动台同基站之间的一次通信仅占用其中的一个物理信道。在时间
上，DCS-1800无线通信系统是以TDMA帧的形式传输数据的，每一帧由八个连续的时隙构成，每一个
时隙对应于一个虚拟信道（TDMA）。在移动台同基站的一次通信中，移动台被动态分配一个物理信道
和一个虚拟信道，在虚拟信道所对应的时隙内，移动台是唯一使用那个物理信道（载波频率）的发射

机/接收机；而在另一个时隙内，不同的移动台可以使用相同的物理信道同基站进行通信，这样就提高
了系统的容量。DCS-1800和GSM无线通信系统的帧结构一样，均如图15-3所示，传输13个TDMA帧所需
要的时间精确等于60ms，在每一个时隙内，移动台要传输156.25位数据，因此DCS-1800系统的数据率约
为270.833kbps。

8ms
26

15
4.615ms ×=

一帧包含着

八个时隙

8ms
26

15
4.615ms ×= 8ms

26

15
4.615ms ×=

第一帧 第二帧 第十三帧

60ms

图图图 15-3 DCS-1800系统的帧结构

§15.2 调制方案

DCS-1800无线通信系统采用了高斯最小频移键控（Gaussian Minimum Shift Keying，GMSK）调制
方式，GMSK是MSK的高斯平滑形式，它们都属于二进制频移键控（2FSK）中的特殊类型。2FSK调制的
包络是恒定的，因此属于恒包络调制，无线发射机中的功放可以采用高效率的非线性功率放大器。本节我

们就来介绍GMSK调制的基本特性。

§15.2.1 MSK调制

MSK是二进制频移键控（2FSK）中的一种特殊类型，它具有正交信号的最小频差，在相邻符号交界
处相位保持连续。这类连续相位FSK可表示为：

SMSK(t) = A cos[ωct + ϕ(t)] (15-1)

其中，ϕ(t)为随时间连续变化的相位，ωc为未调载波频率，A为已调信号幅度。

对于MSK调制来说
∆ω = ω2 − ω1 =

π

Tb
(15-2)

其中，ω1、ω2是2FSK信号的两个频率，Tb是二进制位流的周期（1/Tb即为数据率）。则

ωc =
1
2
(ω1 + ω2) (15-3)

ϕ(t) = pn
∆ωt

2
+ ϕ(0) 0 ≤ t ≤ Tb (15-4)

其中，pn = ±1分别表示二进制信息1和0，是二进制位流的非归零码（NRZ）形式；ϕ(0)是初始相位。由
此MSK信号可以写为：

SMSK(t) = A cos[ωct +
pnπt

2Tb
+ ϕ(0)] 0 ≤ t ≤ Tb (15-5)
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t
b2T b4T b6T b8T

π

π/2

π/2-

π-
)

φ
(

φ
(t

)
0

−

图图图 15-4 MSK信号的相位网格图

由式15-5可知，在每个信息比特间隔内载波相位变化+π/2或者−π/2，正负号取决于二进制数据是1还
是0。假设初始相位ϕ(0) = 0，则ϕ(t)随时间变化的规律可以用图15-4所示的网格来表示。 每条相位路径
表示不同的信息序列（如图中粗线路径所对应的信息序列为1101000）。图15-5 展示了从二进制位流产
生MSK调制信号的过程，这里假设ωc = 2π/Tb，因此ω1 = 3π/(4Tb)、ω2 = 5π/(4Tb)。

0 1 0 10 1

NRZ

Code

1+

1−

b2

π

T

b2

π

T
−

π/2−

π−

0

)φ(φ(t) 0−

Symbol

MSK  

b4

3π

T
ω =

b4

5π

T
ω =

b4

3π

T
ω =

b4

3π

T
ω =

b4

5π

T
ω =

b4

5π

T
ω =

t

t

t

t

bT

(t)ωω(t) c−

图图图 15-5 MSK调制信号的产生过程

如果发射机系统采用超外差结构，则式15-5所示的低频信号可以直接进行上变频，然后发射出去。但
如果发射机系统采用正交上变频结构，那么调制器需要提供I、Q两路正交信号，这可以通过对式15-1进行
三角变换而得到

SMSK(t) = A cos[ϕ(t)] cos(ωct)−Asin[ϕ(t)] sin(ωct) (15-6)

这是一个关于sin[ϕ(t)]和cos[ϕ(t)]的两维正交信号，它位于一个圆周上，表示了MSK信号相位ϕ(t)的轨
迹，如图15-6所示，称为星图。图中的黑点表示了二进制信息位结束时刻（nTb时刻）MSK信号的相位。
根据输入位流信息，下一个Tb时刻MSK信号的相位顺时针方向旋转π/2（数据为0）或者逆时针方向旋
转π/2（数据为1）。

虽然MSK信号在相位上是连续的，但在二进制信息位结束时相位会突然发生变化，引起信号的瞬时
频率发生突变，导致MSK波形出现尖锐拐角，如图15-5虚线圆所示。瞬时频率的突然变化会引起MSK的
频谱扩散，对其它信道的信号造成干扰。为了解决这种问题，可以对MSK信号进行高斯型平滑，这就
是GMSK调制。
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0bi =

1bi =

I

Q

图图图 15-6 MSK调制信号的星图

§15.2.2 GMSK调制

在GMSK调制中，基带信号首先经高斯滤波器成形为高斯型脉冲，然后再进行MSK调制。由于成形后
的高斯脉冲包络无陡峭沿，亦无拐点，因此相位路径和瞬时频率转换得以进一步平滑，导致GMSK的频谱
分布更紧凑，降低了发射机的信道外辐射和频谱增生效应。相对于数据率来说，高斯滤波器的3dB带宽B通
常很窄，因此在时域上高斯型脉冲会扩展到相邻符号内，引起相邻符号间干扰（Inter-symbol Interference,
ISI）。例如，对于DCS-1800系统或者GSM系统来说，BTb = 0.3，GMSK信号的当前相位会受到数据位流
中相邻四位数据的影响，导致GMSK信号的星图上每个象限内会出现三个点。为了说明这一点，我们来
看GMSK的调制过程。

在GMSK调制中，二进制信号先转化为非归零码，然后送到高斯滤波器进行高斯成形。高斯滤波器的
带宽为0.3/Tb，因此在时域上，高斯成形的结果相当于非归零码与周期为3Tb的高斯脉冲进行卷积

∆ωGMSK(t) = ∆ωMSK ⊗ h(t) (15-7)

其中

h(t) =
√

2πB√
ln 2

exp(−2π2

ln 2
B2t2) (15-8)

因此，卷积后的结果会扩展到相邻的4Tb时间间隔内，对相邻间隔内的信号瞬时频率产生干扰。原MSK信
号在一个符号周期内（Tb时间段）产生的π/2相位变化也会扩展到四个符号周期内（4Tb时间段），在相邻

四个符号周期内产生的相位影响分别为ε、π/4− ε、π/4− ε和ε，如图15-7所示，图中同时给出了原MSK信
号的瞬时频率和瞬时相位变化曲线以作为对比。
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NRZ Code(1=+1,0=-1)
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ε
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t

t

t

MSK

图图图 15-7 GMSK信号的瞬时频率和相位变化曲线
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图15-8展示了从二进制位流产生GMSK调制信号的过程。它是对图15-7所示模板周期移动后叠加的结
果，其中，GMSK调制过程用粗线表示，而MSK调制过程则用细线表示。从图中可以看出，GMSK信号的
瞬时频率和相位变化比MSK信号要平滑，信号波形不会出现尖锐的拐角，各个时间点对瞬时频率的微分值
都是存在的，这些将使得GMSK信号的频谱比MSK要紧凑，降低了发射机的信道外辐射和频谱增生效应。

0 1 0 10 1

NRZ

Code

1+

1−

b2

π

T

b2

π

T
−

π/2

π/4

φ(0)φ(t) −

Symbol

GMSK 

t

t

t

t

bT

(t)ωω(t) c−

2ε

2ε

π/4−

图图图 15-8 GMSK信号的产生过程

如前所说，GMSK信号的瞬时频率和相位变化会受到相邻符号的影响，因此，GMSK调制的相位转换
表是非常复杂的。但幸运的是，相位转换大部分由前一个符号和当前符号所决定，如果这两个符号不同，

在一个符号周期Tb内的净相位转换近似为0；而如果这两个符号相同，则根据当前符号是0还是1，在一个符
号周期Tb内的净相位转换近似为−π/2或者+π/2。更前面的符号和将来的符号对当前相位的影响仅为ε，代

表一个很小的扰动。

图15-9给出了GMSK调制方案的星图。同MSK调制方案不同，在星图的每一个象限内，相位轨迹是三
个点组成的群，群中不同点之间的角距离是2ε。对于GMSK解调电路来说，仅需要判断当前相位轨迹所在
的象限就可以恢复出原始数据，并不需要判别出精确的点位置。

图15-10给出了DCS-1800无线通信系统中GMSK信号的功率谱，所用的积分带宽为30kHz。可以看到，
即使采用GMSK调制方案，泄漏进相邻信道内的能量还是很大的，会对邻近信道内的信号造成干扰，因此
在这种通信系统中，一般要求同一个蜂窝内各移动台所用的物理信道频率间隔要保持在400kHz以上。
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图图图 15-9 GMSK信号的星图

dBc

0

10−

20−

30−

40−

50−

60−
BW Resolution kHz 30 kHz/div, 100

图图图 15-10 DCS-1800系统GMSK信号的频谱
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§15.3 无线接收机系统结构

本章讨论的DCS-1800无线接收机采用了低中频结构，其结构如图15-11所示。 天线接收到的射频信号

A/D

A/D

Baseband

Chip

Frequency 

Synthesizer

LNA I

Q

0
90

图图图 15-11 DCS-1800无线接收机的系统结构

由射频滤波器进行滤波，滤除带外信号的干扰；然后由低噪声放大器进行放大，放大后的信号同小数频率

合成器提供的正交本振信号进行正交混频，混频后的结果(100kHz中频信号)由一个低通滤波器进行抗混叠
滤波，最后经可变增益放大器放大后送给模数变换器转换为数字信号，送往基带处理芯片进行进一步处

理。中频频率选定为100kHz，可以使得下变频器的本振信号频率正好位于两个信道中心频率的中间，避免
了本振信号辐射或者本振信号泄漏对信道内信号的干扰。

可变增益放大器的增益控制、镜像抑制功能、信道选择功能以及直流失调消除等都是在数字基带处理

芯片内完成的，减小了接收机模拟前端的设计难度。图15-12 给出了基带处理芯片的结构框图。 模拟前端
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图图图 15-12 DCS-1800无线接收机基带处理芯片的结构框图

送来的正交中频信号在数字复混频器中同正交中频本振信号进行混频，该混频过程将100kHz中频信号转换
到直流，并同时对镜像信号进行抑制。混频后的有用信号经信道选择滤波器滤波和自动增益环路放大后，

送给GMSK解调器进行解调，恢复出原始数据流。在模拟前端混频过程中产生的直流成分经数字复混频器
混频后被转换到100kHz频率处，并为数字低通滤波器所滤除，这样就消除了直流失调的影响。

§15.4 接收机模拟前端性能规划

基带处理芯片除了要实现上面提到的功能外，还要实现DCS-1800无线通信系统规定的通信协议，包含
着很复杂的内容，本章不对此进行讨论。我们要讨论的是，如何实现图15-11所示的接收机模拟前端。在设
计该模拟前端的具体电路之前，我们先要进行系统规划，这包含着两个步骤，第一步是将DCS-1800标准的
要求转化为可测量的接收机模拟前端性能指标：DCS-1800标准规定了各种负载条件下（如相邻信道干扰、
阻塞强度、低输入功率等〕接收机必须具有的最小接收质量，但这些规定对模拟前端来说是不可测量的，

因此需要进行转化。第二步是将对接收机整体性能的要求分解到各个模块，制定各个模块电路所应具有的

性能指标，用以指导模块电路设计。只有经过这两步系统规划过程，模块电路设计才有了具体的目标，也
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第十五章 DCS-1800无线接收机模拟前端

才可能保证我们所设计出的接收机模拟前端能够满足DCS-1800标准的要求。下面我们从DCS-1800标准出
发，推导对接收机模拟前端各项性能指标的要求。

§15.4.1 噪声系数

接收机模拟前端的噪声系数同通信系统的灵敏度（最小输入信号功率〕和接收机模拟前端的最小信噪

比有关（见第四章），即

F(dB) = Pmin(dBm/Hz)− SNRmin + 174dBm/Hz (15-9)

通信系统的灵敏度是由标准规定的，对于DCS-1800系统来说，它的灵敏度可分为三个不同的等级。其
中，第一、第二等级要求接收机在保证误码率（BER〕小于2％前提下灵敏度达到-100dBm，而第三等级要
求接收机在保证误码率小于2％前提下灵敏度达到-102dBm。可以看到，第三类要求是最严格的，因此我们
着重于实现第三等级的要求。

接收机模拟前端的最小信噪比同通信系统采用的调制方式有关。图15-13给出了理论上GMSK调制方
式的误码率与信噪比之间的关系曲线。 其中，横轴Eb/N0表示噪声带宽等于数据率时接收机模拟前端的信

图图图 15-13 GMSK接收机系统的误码率与信噪比之间的关系

噪比。从图中可以看到，为了达到2％的误码率，(Eb/N0)min ≈ 4.9dB。考虑到DCS-1800系统的数据率约
为270.833kbps，而所占用的信道带宽为200kHz，因此接收机模拟前端的最小信噪比为：

SNRmin = (Eb/N0)min + 10 log 270.833k− 10 log 200k ≈ 6.2dB (15-10)

为了留有一定的设计余量，我们将SNRmin定义为7dB，满足这种信噪比要求的接收机所达到的误码率约
为1.2%。

因此，我们所设计的接收机模拟前端的噪声系数要小于如下值：

F(dB) = −102dBm− 10 log(200kHz)− 7dB + 174dBm/Hz = 12dB (15-11)

考虑到图15-11中片外射频滤波器会带来约3dB的损耗，因此集成接收机模拟前端的噪声系数应小于9dB。

§15.4.2 镜像抑制率

对接收机模拟前端镜像抑制率的要求可以从DCS-1800标准中对参考干扰性能的描述中推导出
来。DCS-1800标准要求在同信道干扰（co-channel）和相邻信道干扰存在的情况下，接收机接收数据
的误码率小于4％。所谓同信道干扰，是指在蜂窝网络中远离目前所在蜂窝的移动台使用同当前有用信号相
同的物理信道（即相同的载波频率）所产生的干扰信号。相邻信道干扰是在同一个蜂窝内或者相邻蜂窝内
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图图图 15-14 DCS-1800标准规定的同信道干扰和相邻信道干扰

其它移动台使用相邻的物理信道传输数据所产生的干扰信号。图15-14 给出了DCS-1800接收机达到4％的误
码率时应能承受的同信道干扰和相邻信道干扰的强度。 接收机接收到的同信道干扰源比有用信号弱9dB，
第一个相邻信道（200kHz频偏信道）干扰源比有用信号强9dB，第二个相邻信道（400kHz频偏信道）干扰
源比有用信号强41dB，第三个相邻信道（600kHz频偏信道）干扰源比有用信号强49dB。需要注意的是，
在测量接收机的参考干扰性能时，接收机的输入有用信号要比参考灵敏度高20dB，保证接收机不会受到噪
声的影响，而且干扰源都必须是随机连续的GMSK调制信号。另外在一次测试中仅能出现一种干扰源（其
中，600kHz频偏信道产生干扰的影响不要求测试）。

当干扰源和有用信号关于本振频率对称时，混频后的干扰信号直接叠加在有用信号上，形成镜像信号

干扰。图15-15给出了在同信道干扰和相邻信道干扰都存在情况下低中频DCS-1800接收机输出信号I+jQ的
功率谱密度分布。下面我们依靠这张图来推导接收机应具有的镜像抑制率。

图图图 15-15 存在同信道干扰和相邻信道干扰时DCS-1800低中频接收机的I+jQ输出

如果接收机接收到的信号中存在同信道干扰源，但接收机的镜像抑制率为无穷大，则按照DCS-1800标
准的要求（图15-14），接收机的信噪比应等于9dB （同信道干扰源同有用信号无法区分，因此无法滤
除）。考虑到在出现同信道干扰时，接收机的误码率性能能够满足DCS-1800标准的要求，因此镜像抑制率
有限的接收机达到参考干扰性能（误码率率小于4％）时接收机的信噪比必须小于9。顺着这种思路，我们
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可以推导出接收机在200kHz频偏处的镜像抑制率要求。由于200kHz频偏处的镜像信号（第一个相邻信道内
的信号）在混频后直接叠加在有用信号上，同同信道干扰的频率位置相同，因此，只要下变频后200kHz频
偏处的信号小于同信道干扰信号的强度，接收机就能够满足DCS-1800标准对参考干扰性能的要求。由此可
以推导出接收机在200kHz频偏处的镜像抑制率为：

9dB− (−9dB) = 18dB (15-12)

这是一个悲观估计，实际所需要的镜像抑制率小于上面所给出的值。

接收机对400kHz频偏处的镜像抑制率要求更高，下面我们对此进行说明。在下变频后，400kHz频偏
处的信号（第二个相邻信道内的信号）被转移到300kHz频率处，比100kHz有用中频信号高了200kHz，如
图15-15中细点划线所示。在200kHz频率处，这个信号的尾巴会干扰有用信号，因此在混频之前必须对
第二个相邻信道内的信号进行抑制。按照DCS-1800标准的要求，400kHz频偏处的干扰源可能比有用信号
强41dB。考虑到200kHz频偏信号的尾巴也会干扰有用信号，但这时仍能保证接收机的性能（图15-14），
而400kHz频偏处的镜像信号在下变频后位于与图15-14中200kHz频偏相邻信道信号相同的频率位置，因
此，对400kHz频率处的镜像信号抑制率仅需要将400kHz频偏处的镜像信号抑制到图15-14中200kHz频偏处
信号的水平就可以了。由于图15-14中200kHz频偏处的干扰源强度可能比有用信号高9dB，这要求接收机
在400kHz频偏处的镜像抑制率为：

41dB− 9dB = 32dB (15-13)

这也是一个悲观估计，实际所需要的镜像抑制率小于上面所给出的值。

以上推导过程采用将下变频后的镜像信号频谱同参考干扰性能测试频谱（图15-14）相对比的办法求出
了对接收机镜像抑制率的要求，如同前面所说，这是一个悲观估计，接收机实际需要的镜像抑制率小于上

面给出的数值。如果能用系统仿真工具（如ADS）并配合相应的GMSK信源进行系统级仿真，则根据对接
收机误码率的要求可以准确地仿真出接收机所应具有的镜像抑制率性能。但考虑到上面推导出的镜像抑制

率要求实现起来并不存在很大困难，因此通常用这种办法来确定接收机的镜像抑制率性能。

§15.4.3 本振泄漏

在接收机中，低噪声放大器的反向隔离性能有限，并且混频器的差分本振信号可能存在相位不匹配，

这些都会导致本振信号泄漏到接收机输入端，并通过天线辐射出去，形成本振泄漏。DCS-1800标准要求接
收机在1GHz～12.75GHz范围内杂散辐射功率（spurious power emission）小于-47dBm，考虑到射频滤波器
的衰减为3dB，因此泄漏到接收机输入端的本振信号功率必须小于-44dBm。

§15.4.4 交调性能

DCS-1800标准要求第三等级接收机在−45dBm静态正弦型干扰信号（位于800kHz频偏处）和−45dBm
GMSK型干扰信号（位于1.6MHz频偏处）存在的情况下，仍然能够正确解调−99dBm（比参考灵敏度
高3dB）的有用信号，误码率要求小于2%。从这条要求出发，我们可以推导出对接收机模拟前端三阶交调
性能的要求。

考虑到射频滤波器的衰减为3dB，两个干扰源到达接收机输入端的功率均为−48dBm，干扰源的总功
率约为−45dBm。按照要求，在这两种干扰源存在的情况下接收机在接收−99dBm− 3dB（3dB为射频滤波
器衰减）的有用信号时信噪比仍应高于7dB，如图15-16所示。

由图15-16可知，对接收机三阶交调性能的要求为：

IIP3 > −13dBm (15-14)

但这只是问题的一个方面。考虑到DCS-1800标准规定有用信号的最大输入功率为−23dBm，因此接收
机在接收这个强信号时，必须保证有用信号不会被它自己的交调积所淹没。在最坏情况下，要求三阶交调

积小于有用信号7dB，保证信噪比保持在7dB以上，根据同样的原理，可以推导出

IP3 > −22.5dBm (15-15)

考虑到留有一定的设计余量，接收机的输入三阶交调点定为−7.5dBm。
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图图图 15-16 由DCS-1800标准推导无线接收机的三阶交调点

§15.4.5 相位噪声

根据DCS-1800标准，在接收机接收的信号中包含有正弦型强阻塞信号时，接收机必须仍能够正确解
调-99dBm的有用信号，误码率要求小于2%。这些正弦型强阻塞信号的强度与频偏之间的关系如图15-17所
示。带外阻塞信号会被射频滤波器所滤除，因此带内阻塞信号是接收机遇到的最强阻塞信号。

图图图 15-17 DCS-1800标准规定的阻塞信号

当本振信号是理想信号时，上述那条标准对接收机的要求是：接收机接收链路上的各模块不会因为强

阻塞信号的出现而出现饱和；模数变换器应具有足够大的动态范围能够对有用信号和强阻塞信号同时进行

采样。但实际上，本振信号会受到相位噪声的影响，非理想的本振信号会将阻塞信号转换到有用信号频带

内，降低接收机的信噪比；而且，非理想本振信号也会将相邻信道的信号转换到有用信号频带内，恶化接

收机的参考干扰性能。因此，接收机的本振信号必须具有足够低的相位噪声。

如果本振信号存在相位噪声，那么混频后可能被转换到有用信号频带内的阻塞信号包括：400kHz频
偏处的相邻信道信号（比有用信号强41dB）、600kHz频偏处的-43dBm阻塞信号、1.6MHz频偏处的-
33dBm阻塞信号以及3MHz频偏处的-26dBm阻塞信号。为了保证接收机在下变频后的信噪比仍然高
于7dB，本振信号的相位噪声必须满足如下要求：

L{400kHz} ≤ −41dB− 7dB− 10 log(200kHz) = −101dBc/Hz (15-16)
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L{600kHz} ≤ −102dBm + 3dB− (−43dBm)− 7dB− 10 log(200kHz) = −116dBc/Hz (15-17)

L{1.6MHz} ≤ −102dBm + 3dB− (−33dBm)− 7dB− 10 log(200kHz) = −126dBc/Hz (15-18)

L{3MHz} ≤ −102dBm + 3dB− (−26dBm)− 7dB− 10 log(200kHz) = −133dBc/Hz (15-19)

如果频率合成器的相位噪声按20dB/decace的速率下降，则3MHz频偏处的相位噪声要求是最严格的。

§15.4.6 杂散抑制（spurious suppression）

从图15-17可以看到，最强带内阻塞信号强度为-26dBm，在这种条件下，接收机应仍然能正确解
调-99dBm的有用信号，误码率要求小于2%，因此本振信号的杂散抑制率必须大于如下值：

−99dBm− 7dB− (−26dBm) = −80dBc (15-20)

表15-1给出了上面各节所推导出的接收机模拟前端应具有的性能指标以及考虑设计余量后的设计指
标。

表表表 15-1 低中频接收机模拟前端的性能指标

性能参数 DCS-1800标准要求指标 设计指标

噪声系数 < 8.87dB 5dB

镜像抑制率 > 32dB 32dB

三阶交调点 > −13dBm -7.5dBm

本振泄漏 < −44dBm < −44dBm

600kHz频偏处的相位噪声 < −125.8dBc/Hz < −125.8dBc/Hz
3MHz频偏处的相位噪声 < −143.7dBc/Hz < −143.7dBc/Hz

杂散抑制 > 80dBc > 80dBc

§15.5 模块电路性能规划

将接收机模拟前端的整体性能指标分解到各个模块是一个复杂的过程，在设计时通常会根据一定的规

则确定各个模块的初始指标，用以指导这些模块电路的设计；在具体设计过程中，需要根据各个模块之间

的相互影响，对各模块分配的初始指标进行合理调节。本节我们来介绍如何确定各个模块的初始指标。

§15.5.1 低噪声放大器

低噪声放大器的增益要求受到两方面因素的影响：第一，低噪声放大器的增益必须足够高，用以压缩

后面各级的噪声（特别是混频过程中产生的噪声）；第二，低噪声放大器的增益不能太高，避免在强阻塞

信号出现时混频器发生饱和。考虑到带内最强阻塞信号为-26dBm，因此低噪声放大器的最大增益由下式决
定：

gain ≤ Pin−mixer − (−26dBm− 3dB) (15-21)

其中，Pin−mixer是混频器所能承受的最大输入信号功率。若假设Pin−mixer = −10dBm（0.2Vpp），那么低

噪声放大器的最大增益仅能为19dB。在本设计中，低噪声放大器的增益设为18dB。在这种增益下，低噪声
放大器所能处理的最大输入信号应为：

−26dBm− 3dB = −29dBm (15-22)
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低噪声放大器输入端的最强有用信号为-23dBm，如果低噪声放大器的增益仍保持为18dB，则混频器
输入端的信号功率为

−23dBm− 3dB + 18dB = −8dBm (15-23)

已经超过了混频器的承受能力。因此，在处理强有用信号（强度大于-26dBm）时，低噪声放大器必须被旁
路，射频信号应直接加到混频器的输入端。

低噪声放大器的噪声系数应尽量低，但考虑到混频器的高噪声系数和低噪声放大器的有限增益，让低

噪声放大器的噪声系数小于3dB将没有意义，因为在这种情况下，混频器的噪声将起主要作用，因此低噪
声放大器的噪声系数指标定为3dB。

考虑到实现能力，低噪声放大器的三阶交调点被设定为−4dBm。

§15.5.2 正交混频器

整个接收机模拟前端的噪声系数定为5dB，考虑到低噪声放大器的噪声系数为3dB，增益为18dB，采
用级联系统的噪声系数计算公式，可以算出正交下变频器的噪声系数为18.6dB。可以证明，单混频器的噪
声系数要比正交混频器的噪声系数高3dB，因此单混频器的噪声系数约为21.6dB。

整个接收机模拟前端的三阶交调点定为−7.5dBm，考虑到低噪声放大器的三阶交调点被设定
为−4dBm，增益为18dB，按照级联系统的三阶交调点计算公式，可以算出混频器的三阶交调点必须
大于+14dBm。

§15.5.3 VGA-Filter

低通滤波器和VGA的主要作用是对带内阻塞信号和相邻信道信号进行滤波并根据信号强度自动调节增
益从而降低对模数变换器动态范围的要求。下面的讨论假设我们所采用的滤波器是一个没有频率调谐功能

的一阶滤波器，截止频率为300kHz ± 75kHz，这种滤波器很容易实现。如果增加该滤波器的阶数，就可以
增加对带内阻塞信号和相邻信道信号的抑制能力，可以进一步减轻对模数变换器动态范围的要求。

这个一阶低通滤波器对400kHz频偏处的相邻信道信号（比有用信号强41dB）、600kHz频偏处的相
邻信道信号（比有用信号强49dB）、600kHz频偏处的阻塞信号（−43dBm）、3MHz 频偏处的阻塞信号
（−26dBm）的抑制率分别为2dB、4.5dB、5.5dB和23.5dB。为了将这些干扰信号以及有用信号都容纳在
模数变换器的动态范围内，模数变换器的动态范围必须大于以下各式所确定的值：

41dB− 2dB + 7dB = 46dB (15-24)

49dB− 4.5dB + 7dB = 51.5dB (15-25)

−43dBm− 5.5dB− (−102dBm + 3dB) + 7dB = 57.5dB (15-26)

−26dBm− 23.5dB− (−102dBm + 3dB) + 7dB = 56.5dB (15-27)

上面各式中的−102dBm + 3dB是测量接收机的阻塞性能时输入信号的功率（DCS-1800标准规定），7dB是
接收机的信噪比。可以看到，模数变换器的动态范围应约为60dB（10位）。

下面我们来分析一下VGA的增益范围。VGA必须保证在式15-24到式15-27成立的前提下有用信号被最
大程度的放大以利用模数变换器的动态范围。若假设VGA的输出能力为+11dBm（2Vpp），则为了保证

式15-25成立（它比式15-24更严格），接收机的最高增益必须为：

+11dBm− (−102dBm + 20dB− 3dB + 49dB− 4.5dB) = 51.5dB (15-28)

上式中的20dB是考虑到测试相邻信道干扰性能时，接收机的输入信号功率要比参考灵敏度高20dB；3dB代
表射频滤波器的衰减。
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为了保证式15-26成立（它比式15-27更严格），接收机的最高增益必须为：

+11dBm− (−43dBm− 5.5dB− 3dB) = 62.5dB (15-29)

这个增益要求更严格，因此接收机的最高增益应为62.5dB，考虑到低噪声放大器提供18dB的增益，因
此VGA所提供的最高增益应为44.5dB。

VGA的最小增益由最强有用信号决定，如果将该信号放大到模数变换器的动态范围，则接收机的增益
为：

+11dBm− (−23dBm− 3dB) = 37dB (15-30)

考虑到低噪声放大器在这种情况下已经被旁路，因此VGA的最小增益必须大于37dB。

本章讨论的接收机中，VGA的增益范围为19dB～43dB，并以6dB为一个步长，它的增益控制信号由
数字基带处理芯片提供。

§15.5.4 模数变换器

在上面我们已经说明，模数变换器的动态范围应约为60dB（10位），但考虑到要在数字基带处理芯片
中实现信道均衡和GMSK解调器以及直流失调影响、VGA增益不连续变化（这里我们以6dB为一个步长）
的影响等因素，模数变换器的动态范围需要增加四位，其中三位是考虑到信号均衡和GMSK解调器的要求
而增加的，剩余的一位是考虑到直流失调影响以及VGA增益不连续变化影响而增加的。因此在这个接收机
中，模数变换器是一个200kHz带宽的14位变换器，这用当前的CMOS工艺是比较容易实现的。

§15.5.5 正交性能

该接收机对镜像信号抑制率的要求为32dB，考虑到I、Q通道幅度和相位不匹配对镜像抑制率的影响
为：

IMRR = 10 log10(
AIQ + 1

AIQ
+ 2 cos(∆Φ)

AIQ + 1
AIQ

− 2 cos(∆Φ)
) (15-31)

其中

AIQ =
AI

AQ
(15-32)

∆Φ =
π

180
(φI − φQ) (15-33)

AI、AQ是I通道和Q通道的增益，φI、φQ是I通道信号和Q通道信号的相位。图15-18给出了镜像抑制率
与I、Q通道幅度、相位不匹配之间的关系。从图中可以看出，要达到32 dB的镜像抑制率，I、Q通道的幅
度不匹配应小于0.3dB/0.4dB，而相位不匹配应仅为2度/1度。

§15.5.6 总结

将上面各节的结果进行总结，可以得到表15-2，它列出了接收机模拟前端中各模块的设计指标。

而图15-19则给出了该低中频接收机的级图。 其中 1©表示了最小可检测信号（参考灵敏度）经接收
机各模块处理后的功率变化情况； 2©表示比参考灵敏度高3dB的信号经接收机各模块处理后的功率变化
情况； 3©表示接收机输出端测量的最大阻塞信号（−43dBm@600kHz）经接收机各模块处理后的功率变化
情况； 4©表示了接收机输入端的最大阻塞信号（−26dBm@3MHz）经接收机各模块处理后的功率变化情
况； 5©表示测量参考干扰性能时的输入信号经接收机各模块处理后的功率变化情况； 6©表示了最大相邻信
道信号经接收机各模块处理后的功率变化情况； 7©表示了最大有用信号经接收机各模块处理后的功率变化
情况。
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图图图 15-18 镜像抑制率与I、Q通道幅度和相位不匹配之间的关系

图图图 15-19 DCS-1800低中频接收机模拟前端的级图

§15.6 电路描述

在确定了接收机模拟前端中各模块电路的设计指标后，我们就可以开始设计具体电路。图15-20给出了
这个低中频接收机模拟前端的结构，所使用的电源电压为2V，所采用的工艺为0.25µm CMOS工艺。 在接
收机链路上，射频信号被一个输入匹配的单端低噪声放大器放大，放大后的信号被送到I、Q两个通道的下
变频器中进行混频，混频后的结果由差分可变增益放大器/滤波器进行放大和滤波，输出信号经模数变换后
转换到数字域由基带处理芯片进行进一步处理。在本接收机中，有用中频信号频率为100kHz。

§15.6.1 低噪声放大器

低噪声放大器采用了“低噪声放大器”一章中介绍过的电感源简并型Cascode放大器结构，RLC谐振

电路为它提供负载，如图15-21所示。 图中同时给出了低噪声放大器与混频器的接口电路。该放大器可采用
等高线设计法进行设计，这种方法我们已经在“低噪声放大器”一章中进行了详细讨论，本处不再重复。
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表表表 15-2 接收机模拟前端中各模块的设计指标

输入反射系数 < −10dB
增益 18dB

LNA 噪声系数 < 3dB
三阶交调点 > −4dBm
输入1dB压缩点 -29dBm

中频频率 100kHz
转换增益 0dB

单边带噪声系数（正交混频器I+jQ） < 18.6dB
Mixer 单边带噪声系数（单混频器） < 21.6dB

三阶交调点 > +14dBm
镜像抑制率 > 32dB

I、Q通道幅度不匹配 < 0.3dB
I、Q通道相位不匹配 < 2◦

输入1dB压缩点 -10dBm

增益级 19dB/25dB/31dB/37dB/43dB
VGA/Filter 滤波器截止频率 300kHz

输出1dB压缩点 +14.5dBm

A/D 动态范围 14位

LNA I

Q

图图图 15-20 应用于DCS-1800无线通信系统的低中频接收机模拟前端

与单片低噪声放大器不同，这个低噪声放大器直接驱动后面I、Q两个通道的混频器，放大器的负载为
混频器的输入栅电容Cmixer，而不是测试设备的50欧姆阻抗，该电容可作为RLC谐振负载的一部分。为了

使混频器的偏置能够单独设定，低噪声放大器和混频器之间使用了交流耦合。图15-21中，Ck是交流耦合

电容。低噪声放大器的输出信号会在Ck和Cmixer之间进行分压，降低了放大器的增益。作为补偿，需要增

加放大器的增益预算，在功耗一定时这会增加放大器输出端的品质因子。因此，为了不使放大器的品质因

子太高，Ck不能太小，使得信号在通过交流耦合电容Ck时衰减不是太大。Ck的最大电容量取决于两个因

素，第一个因素是芯片面积，第二个因素是Ck与衬底之间的寄生电容。若假设Ck与衬底之间的寄生电容

为fCk，则可以证明，使得信号通过交流耦合电容Ck衰减最小的优化电容值为

Ck,opt =

√
Cn,LNACmixer

f
(15-34)

其中，Cn,LNA是低噪声放大器核心电路在输出节点引入的寄生电容量（包括Cascode晶体管的漏端寄生结
电容和电感Ld的寄生电容）。在实际设计时，可以根据上式来确定交流耦合电容Ck的大小。

放大器的负载是片上电感Ld与一个多晶电阻Rpoly的并联（Rd是电感Ld的寄生串联阻抗）。加
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DDV

ampM

inv

outv

polyR

kCdL

cascM

dR

kfC mixerC

sL

gL

DDV

图图图 15-21 低噪声放大器的电路图

入Rpoly的目的是考虑到需要准确控制放大器的负载网络谐振频率和品质因子，如果没有Rpoly，则在

设计电感Ld时，需要设计电感量和品质因子（寄生串联阻抗Rd）都等于某一特定值的电感，这会使得电

感的设计非常困难。但加入Rpoly之后，只需要设计一个电感量满足要求的电感Ld，然后通过合理调节电

阻Rpoly，可以使得放大器负载网络的谐振频率和品质因子都满足要求，因此电阻Rpoly的加入提供了一

个额外的自由度，便于电感的设计。由于Rpoly一般远大于Rd，因此绝大部分直流电流都会流过片上电

感Ld，Rpoly上不会产生额外的直流压降。

在低噪声放大器中，电感Ld和Ls都采用了片上螺旋型电感，而电阻Rpoly则采用了多晶电阻。仿真结

果表明该低噪声放大器在1.84GHz频率处增益达到最大，PVC增益为18.5dB，噪声系数约为2.2dB，输入三
阶交调点约为2dBm，输入反射系数为−13dB，采用2V电源，消耗的电流约为5mA。晶体管Mamp的尺寸

为350µm/0.25µm，Cascode晶体管的尺寸为200µm/0.25µm。

§15.6.2 正交混频器

低噪声放大器的单端输出信号直接送到I、Q两个支路的混频器中，同正交本振信号进行正交混频。
图15-22给出了单通道混频器的电路图。 可以看到，该混频器实际上是“混频器”一章中详细讨论过的单平
衡混频器，只不过在这里为了适应低压操作，采用了电流折叠结构。M1、M2组成的Cascode结构作为单平
衡混频器的输入级，而M4a、M4b则是混频开关管，电流源M5a、M5b为开关管提供恒定的偏置电流。混频

过程产生的交流信号电流送到后级的跨阻放大器中，经放大后转变为电压信号。

Cascode晶体管M2的加入，可以增加输入级的反向隔离度，避免混频过程产生的高阶谐波对晶体

管M1漏端节点a的影响。使用Cascode结构，还可以降低本振信号馈通效应，而且可以降低M1的Miller效
应。为了减小流过M2的电流，从而降低M3的电流噪声贡献以及减小M2、M3在开关节点b引入的寄生电
容，M1的大部分偏置电流由另一个PMOS电流源M6提供。由于M6的过驱动电压VGS − Vt很高，因此晶体

管M6产生的电流噪声要远小于M3。这是由于为了使得节点b具有足够摆幅，M3 的过驱动电压VGS − Vt不

能很高，因此在提供相同电流的情况下，M3引入的电流噪声要比M6引入的电流噪声大。流过晶体管M2的

最小电流由如下因素决定：节点a的Miller效应，节点a所引入的极点以及M1产生的最大射频信号电流。
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图图图 15-22 混频器的电路图

M1将低噪声放大器的输出电压信号转变为电流信号，是混频器中的一个关键晶体管。它的VGS−VT决

定了混频器的线性度，它的跨导会影响混频器的噪声系数，而它的面积则决定了I、Q两个通道之间的匹配
性能。

开关管M4a、M4b采用了偏置于饱和区的PMOS晶体管，一方面这是电流折叠结构所必须的，另一方
面PMOS晶体管的1/f噪声远小于NMOS管，因此可以提供更优良的1/f噪声性能。本振信号幅度必须足够

大，使得开关管能够快速在导通和截止之间切换，减小混频过程所引入的损耗。

该混频器还利用了一个共模反馈环路来设置输出节点的共模电平。电阻RCM感知混频器的输出共模电

平，然后与一个参考电平进行比较，比较后的结果反馈到电流源M5a 和M5b的栅极，调节混频器的输出共

模电平，使输出共模电平稳定在某一个预设的参考电平上。电容CCM的作用是在高频时对电阻RCM进行旁

路，使得整个环路在高频下能够保持稳定。其中所用到的跨导器OTA D如图15-23所示，它是一个MOS型
二极管作负载的差分放大器。

单平衡混频器的设计方程和设计考虑我们在“混频器”一章中已经详细讨论过，虽然这里的混频器采

用了电流折叠结构，但基本思想是一样的，因此“混频器”一章中所提供的知识可以直接用来指导这个

混频器的设计优化过程。仿真结果表明该混频器的噪声系数为17.7dB，转换跨导约为4.26mS，输入三阶交
调点为+17dBmV，采用2V电源，所消耗的电流约为7.5mA。晶体管M1的尺寸为75µm/0.5µm，偏置电流
为5.1mA；晶体管M2的尺寸为110µm/0.25µm，偏置电流为2.5mA；晶体管M3的尺寸为320µm/0.25µm，
偏置电流为3.7mA；开关管M4a、M4b的尺寸为160µm/0.25µm，偏置电流为0.6mA；电流源M5a、M5b的尺

寸为120µm/12µm；晶体管M6的尺寸为50µm/0.25µm。

§15.6.3 差分可变增益放大器/滤波器

混频器产生的差分输出电流送到可变增益放大器中，经放大和滤波后转变为电压信号。可变增益放大

器是一个带有反馈网络的两级全差分Miller补偿（Miller补偿电容为CC）高增益跨导器，如图15-24所示。
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图图图 15-23 接收机模拟前端中的各种跨导器

反馈网络由下列五组开关RC并联网络构成

(Rf , Cf), (Rf , Cf), (
Rf

2
, 2Cf), (

Rf

4
, 4Cf), (

Rf

8
, 8Cf) (15-35)

在低频下，VGA的输入阻抗是反馈网络中各电阻的并联，这是很低的阻抗，可以最大程度的吸取混频器
产生的信号电流，并且可以提供高线性度的电流-电压转换。在高频下，开关RC并联网络将形成低通滤波

器，对高频信号进行滤波。

VGA输入端并联的电容CV可以将注入的本振信号以及混频过程中产生的其它高频信号都短路到地，

避免了这些高频信号进入VGA环路中。电容CV的电容量必须足够大，保证这些高频信号都能短路到地。

这个可变增益放大器的低频增益为：

A = gm,mixer ·RN (15-36)

其中，gm,mixer是混频器的有效转换跨导，RN是反馈网络的低频阻抗。因此通过控制不同的RC并联网络

组合，可以实现可变增益。当所有的开关都断开时，RN = Rf，放大器具有最大增益，最大低频增益

为gm,mixer · Rf；当最靠近跨导器OTA A、OTA B的一个开关闭合而其它的开关断开时，RN = Rf/2，放
大器的增益为gm,mixer · Rf/2，下降了6dB；当最靠近跨导器OTA A、OTA B的两个开关闭合而其它的开关
断开时，RN = Rf/4，放大器的增益为gm,mixer · Rf/4，又下降了6dB；当最靠近跨导器OTA A、OTA B的
三个开关闭合而其它的开关断开时，RN = Rf/8，放大器的增益为gm,mixer · Rf/8，又下降了6dB；当所有
的开关都闭合时，RN = Rf/16，放大器的增益为gm,mixer · Rf/16，又下降了6dB；这样就实现了增益步长
为6dB的五档可变增益放大器，开关管（大尺寸NMOS管）的开关状态由基带处理芯片反馈回的增益控制
信号来控制。

反馈网络除了提供电流-电压转换功能外，RC并联网络还实现了一阶低通滤波功能和模数变换器之前

必须具有的抗混叠滤波功能。这个低通滤波器的3dB带宽为：

BW =
1

2πRfCf
(15-37)

因此，根据对VGA增益的要求就可以求出Rf，而根据对低通滤波器3dB带宽的要求，就可以确定Cf的值。

在这个接收机中，Rf = 33kΩ，Cf = 16pF，低通滤波器的3dB带宽约为300kHz。

该可变增益放大器中所用到的跨导器示于图15-23中，OTA A、OTAB构成一个带有Miller补偿的两级
全差分高增益放大器，同混频器一样的共模反馈控制电路控制着这个全差分放大器的输出共模电平。在设

计跨导器OTA A、OTA B时，除了保证具有高增益外，宽增益带宽积以及稳定性都是必须考虑的，但这些
都是低频模拟集成电路中的基本内容，此处不再详述。

第580页,共587页



第十五章 DCS-1800无线接收机模拟前端

refCM,V

CMR

CMC

1R 2R

+

−
+OTA

C

+

− +
OTA

A

+

− +
OTA

B

fR

fC

f2C

/2fR

/4fR

f4C /8fR

f8C

fC

fR

ini

VC
VC

− −CC

+LF
−LF

图图图 15-24 可变增益放大器/滤波器的电路图

§15.7 测试结果

该接收机模拟前端已经采用0.25µm浅掺杂衬底型CMOS工艺实现，图15-25给出了它的芯片显微照
片。 这个一个完整的DCS-1800无线收发机芯片，包括了上面讨论的接收机模拟前端以及发射机模拟前
端和小数频率合成器，接收机模拟前端位于芯片的左半部分。各个模块之间采用了远距离隔离、双带保

护环、片上电源滤波电容等措施来避免各个模块之间的干扰。在版图设计时，I、Q通道的匹配性以及片
上VCO与LNA之间良好的隔离是需要仔细考虑的因素。

图15-26给出了接收机模拟前端的测试转换增益曲线，从图中可以看出，该接收机模拟前端的最高增益
为54.5dB（1.83GHz），并且可以以6dB为步长进行变化，3dB带宽约为300kHz。

图15-27给出了当输入信号功率变化时接收机模拟前端增益和输出信号功率的变化曲线。 从图中可以
很明显的看出，该接收机模拟前端所能处理的最大输入信号功率受限于模拟前端输出端发生饱和和截止。

在最低增益下，最大输入信号功率可以达到-23dBm，最大输出功率为+16.9dBmv。

图15-28给出了接收机模拟前端的输入反射系数，在1.65GHz～2.1GHz内，输入反射系数小于−10dB，
在1.72GHz～1.97GHz内，输入反射系数甚至小于−15dB。说明该接收机具有很好的输入阻抗匹配性能。
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图图图 15-25 DCS-1800无线收发机模拟前端的芯片显微照片

图图图 15-26 接收机模拟前端的测试转换增益曲线
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图图图 15-27 当输入信号功率变化时接收机模拟前端增益和输出信号功率的变化曲线

图图图 15-28 接收机模拟前端的输入反射系数
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图15-29给出了接收机模拟前端的噪声系数测试曲线。 对以100kHz为中心的200kHz带宽内低中频接收

图图图 15-29 接收机模拟前端的噪声系数测试曲线

机的输出（I + jQ）噪声积分的结果即为该接收机的总噪声系数，约为6.2dB，其中，大部分是由白噪声引
起的（约占3.9dB），其余部分由1/f噪声贡献（图中虚线）。

图15-30给出了该接收机模拟前端的镜像抑制测试结果，在偏离载波200kHz处的镜像抑制性能最差，
约为32.2dB，但这已经可以满足系统要求。

图图图 15-30 接收机模拟前端的镜像抑制测试结果
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15-31给出了接收机模拟前端在不同增益下的二阶交调性能和三阶交调性能测试结果。 在各种增益

图图图 15-31 对接收机模拟前端在不同增益下的二阶交调性能和三阶交调性能的测试结果

下，输入三阶交调点都大于−6dBm，输入二阶交调点都大于+26dBm。

图15-32给出了给接收机输入GMSK信号时接收机I通道输出的频域和时域波形。 可以看到，输出信号

图图图 15-32 给接收机输入GMSK信号时接收机I通道输出的频域和时域波形

的频谱同GMSK信号的理想频谱是很接近的。输入GMSK信号的时域波形如图15-33（a）所示，图（b）给
出了它的星图。 星图上的点位于四个象限内，每个象限内的点是一个点群，同理想GMSK星图不同的是，
每一点群包含了多个点，而不是理想情况下的三个点，这是由GMSK信号发生器的非理想因素引起的，但
这四个象限内的点都是很容易区分的，并不会影响接收机的接收性能。图15-34给出了GMSK信号的眼图，
它是从I通道波形中取出连续的49段，每一段包含了连续的三个符号，然后将这49段的波形叠加起来得到的
结果。眼图的张开程度反应了发射机的性能。

表15-3对接收机模拟前端的测试结果进行了总结。
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图图图 15-33 输入GMSK信号的时域波形和星图

图图图 15-34 输入GMSK信号的眼图

表表表 15-3 接收机模拟前端的测试结果总结

噪声系数 6.2dB 镜像抑制率 32.2dB
白噪声 3.9dB 幅度不匹配 0.3dB
1/f噪声 2.4dB 相位不匹配 2.1◦

最大转换增益 54.5dB 输入反射系数 −11.5dB

本振泄漏 −63dBm 最大输出信号功率 +14.8dBm

三阶交调点 −6dBm 二阶交调点 +26dBm

功耗 113mW 工艺 0.25µm CMOS
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