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近年来，由于无线通信的广泛需求和迅速发展，射频集成电路已成为 IC 设计中

被普遍关注和大量研究的课题。尤其是因为硅 CMOS 工艺的不断改进，MOS 器件

的截止频率已完全能满足多数现代无线通信应用要求（比如 0.13 微米工艺节点的

nMOS 截止频率可达 90GHz）。对一些要求不高的应用，如无线局域网

（WLAN）射频前端收发器，CMOS 器件噪声性能等也能满足要求。因此了解和

掌握射频集成电路的工作原理与分析方法对正确有效地设计射频、数字模拟混合信

号集成电路是至关重要的。 

Behzad Razavi 所著的《射频微电子学》（RF Microelectronics）一书就是针对上

述需要的。它既可供高年级大学生或研究生作教科书用，又可满足集成电路设计工

作者进一步提高自身知识和设计技能之目的。相对其他 RF CMOS 电路的专著，本

书的特点是系统级的介绍较为详细。即它将无线通信电路系统的描述、器件特性及

单元电路分析融合在一起，使读者能对射频电路的 IC 实现有一个完整的概念。 

本书第 1 和第 2 章首先介绍了在射频电子学经常遇到的概念和术语，并给出了

评价射频电路性能的主要指标，如表征非线性度的 1-dB 增益压缩点和三阶交调

点、灵敏度和动态范围等。其中对随机信号和噪声的描述很有特色，例如定义随机

过程为一组时间的函数或多次测量的集合，这对理解随机信号的本质很有帮助。 

在通信系统中，模拟和数字信号的调制、解调是必须的过程。本书第 3 章先用

简洁的数学公式定义和描述了模拟信号的调幅、调相和调频调制方法，然后自然地

扩展到数字信号调制的幅移、相移和频移键控调制。本书对数字信号调制机理的讨

论十分明了，是一个对数字信号系统不甚熟悉的读者很好的入门介绍。另外，在书

中还对各种调制方法的功率效率进行了讨论。 

本书第 4 章专门介绍 3 种在无线通信系统中通用的多路存取技术：FDMA，

TDMA 和 CDMA，及几种常用的无线通信标准，如 GSM 和 Qualcomm 公司的

CDMA，这些对了解系统的工作方式很有帮助。 



第 5 章是本书的重点，讨论了无线前端收发器的结构和集成电路的实现。它在

介绍单元电路之前，先比较了各种接收器和发送器的结构，包括外差和零中频程

式；然后给出了几种常见的无线收发器的设计实例。这些设计都已在产品中实现并

被用于无线通信系统中，其中有 GSM 和 DECT 收发器的电路框图。这些高层次的

讨论对理解后续的构成收发器的单元电路设计和工作原理打下了基础。 

本书的第 6 章至第 9 章详细讨论了低噪声放大器和混频器、振荡器、频率综合

器和功率放大器的电路原理和分析方法。电路的实现以 MOS 器件为主，但也有用

双极型晶体管作实例的。电路的工作原理讨论较为简要，但对各个电路单元要达到

的技术指标和评价标准给出了不少实际应用系统的具体数据，这对于读者建立相关

电路设计的定量概念颇有益处。 

本书的作者是美国 UCLA（加州大学洛杉矶分校）的教授，他曾在 HP 实验室

工作过，有丰富的模拟电路设计经验。近年来更在射频 CMOS 的电路理论和设计

研究方面大有建树，并成功地创办了用硅 CMOS 工艺实现的 WLAN 芯片设计公

司。他写的另一本有关 CMOS 模拟集成电路的书 Design of Analog CMOS 

Integrated Circuits，作为电路教学的教科书，为美国多所大学采用，也在清华大学

被用作本科生和研究生的模拟电路教材或参考书。 

本书在讨论 RF CMOS 电路的工作原理和分析上略为简明。读者如果想了解更

多的电路分析知识和方法，来作为学习 RF 系统级设计、分析的补充，可进一步参

考美国斯坦福（Stanford）大学 Thomas H. Lee 教授的 The Design of CMOS Radio-

Frequency Integrated Circuits 一书（英国剑桥大学出版，中国电子出版社有第二版

的影印本，2005）。 

译者在清华大学讲授 CMOS 射频集成电路分析与设计研究生课程中，自 2000

年来同时采用 Thomas Lee 和本书（英文版）作为教材（电路部分以 Lee 书为主，

系统部分参考 Razavi 书）。这本翻译稿就是和清华大学微电子学研究所的周润德

教授以及该所 CAD 室修过这门课的博士研究生一起完成的。可能存在的错误或不

准确的地方，则由本人负责。 



射频 CMOS 电路是一门依然在发展中的活跃学科，希望通过普及这方面的基础

知识，能起到介绍有兴趣的读者，尤其是年轻学人，投身于集成电路与系统的前沿

研究。 

 

 

 

       余志平于清华大学 

        2005 年 12 月 
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前言 
 
全球的手机年销售量已超过 25 亿美元。有 4 百 50 万客户的家庭卫星网络也成了

25 亿美元的工业。到了 2000 年，全球定位系统有望成为 50 亿美元的市场。在欧

洲，移动通信设备的销售和服务将在 1998 年达到 300 亿美元。这些统计数字令人

眩目。 
射频（RF）和无线通信的市场突然一下子膨胀到不可想象的地步。诸如传呼机、

手机及无绳电话、有线电视调制解调器以及射频标签的电讯产品正在迅速地渗入我

们的生活。从奢华用品变成不可缺少的工具。大大小小的半导体和系统公司，不管

是模拟或数字电路的，都看到了这些统计数字。他们都在化大力气推出各种各样的

RF 产品来占据各自的市场。 
RF 设计与众不同，它需要涉及许多与集成电路（IC）无关的学科领域。有关 RF
的知识已经成长了几乎一个世纪，因而形成了对于新入门的人看起来似乎是无穷尽

的文献资料。 
这本书讨论 RF 集成电路及系统的分析与设计。通过用启蒙语言来提供一个对射频

电子学的系统介绍，本书首先给出从微波到通信理论的必要的背景知识，然后引入

RF 接收发送器和电路的设计。书中从 VLSI 技术的单片实现出发，同时强调系统

结构和电路级的课题。内容的处理主要集中在双极型和 CMOS 设计，但是大多数

概念也可以用到其它工艺技术。我们假定读者对模拟集成电路设计和信号及系统的

理论已有了一些基本了解。 
全书由九章组成。第 1 章给出了一般性的介绍，提出了问题，并为后续各章提供了

学习的动力。第 2 章描述了 RF 与微波设计的基本概念，强调了非线性和噪声的影

响。 
第 3 和第 4 章把读者带到通信系统的层次上，回顾了调制、解调、多址访问技术，

以及无线标准。这些内容尽管初看起来没有必要，但事实上它们对 RF 电路与系统

的并发设计是不可缺少的。 
第 5 章研究接收发送器的系统结构，讨论各种不同的接收器和发送器的电路拓扑结

构以及它们的优劣之处。这一章也包括一些范例研究来说明在实际的 RF 产品中所

采用的途经。 
第 6 到 9 章讨论 RF 基本构筑模块的设计：低噪声放大器和混频器、振荡器、频率

综合器以及功率放大器。特别研究如何使片外的元件数保持到最少。这些章节的一

个重要目的是演示为满足系统的要求如何去定义电路的参数，以及每个电路的性能

又是如何影响整个接收发送器。 
我在 UCLA（美国加利福尼亚大学洛杉矶分校）的一门 4 学分的研究生课程中曾讲

授过本书大约 80%的材料。对于只有十周课的学季制，第 3，4，8，和 9 章的内容

不得不被缩减，但对于学期制，它们可以被较仔细地讲授。 
我的 RF 设计知识许多是来自和同事们的交流。贝尔实验室的 Helen Kim，Ting-
Ping Liu，及 Dan Avidor，惠普（Hewlett-Packard）公司实验室的 David Su 和

Andrew Gzegorek 在许多方面对本书的材料作出了贡献。这本书也为许多专家审阅

过：Stefan Heinen（西门子），Bart Jansen（惠普），Ting-Ping Liu（贝尔实验

室），John Long（多伦多大学），Tadao Nakagawa（NTT），Gitty Nasserbakht



（德州仪器公司），Ted Rappaport（佛吉尼亚理工学院），Tirdad Sowlati
（Gennum），Trudy Stetzler（贝尔实验室），David Su（惠普），以及 Rick Wesel
（UCLA）。此外，许多 UCLA 的学生，包括 Farbod Behbahani，Hooman Darabi，
John Leete，以及 Jacob Rael，“试用”了不同的章节，并且提供了有用的反馈意

见。我对所有上面提到的人表示感谢他们的热心帮助。 
我也要感谢 Prentice Hall 出版社的工作人员，尤其是 Russ Hall，Maureen Diana，
及 Kerry Reardon，感谢他们的支持。 
 
 

Behzad Razavi 
1997 年 7 月 



第 1 章 射频（RF）和无线技术简介 

  一位工程师说“这个手机用的是在 DECT-TDMA/TDD 模式下的 GFSK 方式调制以及零中

频的 I/Q 检波”。他的经理问道，“我们如何能将它改成也能在 DCS1800 制式下工作？”工

程师回答说，“我们需要加一个天线收发转换开关，至少一个带有 SSB 混频的本机振荡器，

或许还要两个 SAW 滤波器，”等等。 
电话已经变得比先前复杂多了。射频电路也是如此。普通一个用手机往家打电话的人多半不

会知道成百上千的科学家和工程师几乎努力了整整一个世纪才使得无线技术变得用得起。他

也不会知道在手机里计算能力比某些早期的个人计算机还要强。 
在 1901 年当古格列尔莫－马可尼（Marconi）成功地将无线电信号发送过大西洋时，无线技

术就出现了。这个演示产生的影响和展示的前景是巨大的：用无线电波在“以太”中的传递

来取代电报和电话描绘了一个令人振奋的未来。然而尽管双向无线通信在军事应用中实现

了，日常生活中的无线传播仍然局限于由大型、昂贵的发射站单向发送无线电广播和电视。

普通的双向电话通话几十年来一直通过电话线进行。 
晶体管的发明，仙农（Shannon）信息论的发展，以及蜂窝系统概念的提出 － 所有这一切

都发生在贝尔实验室 － 这为提供廉价的移动通信铺平了道路。就像最初在汽车电话中实

现，最终又在便携式的手机中实现。 
但是为什么会在无线通信电子上出现突然的上升？市场调查表明在美国每天有超过 28,000
人新加入使用手机系统。这就激励了互相竞争的制造厂商提供更具高性能和低成本的电话

机。事实上，当前的目标是使手机的功耗和成本每年减少 30％，尽管不清楚这种速率能维

持多久。然而，当双向无线通信被引入我们生活的其它方面时 － 如家庭电话，计算机，传

真机和电视，一个更为光彩的前景呈现了。虽然无线通信工业界的近期目标是将无绳电话和

手机结合起来形成几乎任何地方都可使用的“无缝”通信，长期的目标是实现一个无所不能

的无线终端，它能处理声音，数据，图象，以及提供计算能力。其它一些更为“奢华”的应

用，诸如全球定位系统（GPS），也会在今后的某一时候通过这个终端变成现实。个人通信

服务（PCS）几乎就在眼前。 
 
1.1 复杂性比较 
 
为了得到一个现代 RF 设计的初步认识，首先让我们来考虑一下图 1.1 所示的一个简单的频

率调制（FM）接收发送器系统。在图 1.1(a)中，Q1 既作为一个振荡器又作为一个频率调制

器；亦即是话筒产生的音频信号改变了变容二极管 D1 两端的偏置电压，因此调制了振荡频

率。在接收路径中，Q1 同时用作振荡器和频率解调器，在节点 X 产生音频信号。这个音频

信号然后被放大并加到扬声器上去。 
 

图 1.1 （a）调频发送器，（b）调频接收器 
 
现在考虑图 1.2 的电路，即手机的 RF 部分[1]。这个电路比图 1.1 所示的 FM 电路要复杂好

几个数量级，我们将其分析推迟到第 5 章进行。为什么 RF 设计者从图 1.1 的电路进展到图

1.2 的电路？什么是这个演变的思维过程？这些复杂性真的必需吗？当我们在第 2 到第 5 章

中逐渐了解 RF 通信系统、体系结构和电路设计时，这些问题将得到回答。 
 

图 1.2 手机的射频（RF）部分[1] 



1.2 设计瓶颈 
 
今天的袖珍电话（即手机）包含了一百多万个晶体管，其中只有一小部分工作在射频范围，

其余都是进行低频的“基带”模拟和数字信号处理（图 1.3）。换句话说，就器件的数目而言，

基带部分要比图 1.2 的电路复杂几个数量级。RF 和基带的定义随后会变得清楚，这里我们

只是指出 RF 部分仍是整个系统设计的瓶颈。这是因为如下三个原因。

 
 

图 1.3 接收发送器的射频和基带处理 
 
多学科领域 和其它类型的模拟与混合信号电路不同，RF 系统要求了解并不直接与集成电路

（IC）相关的许多领域。图 1.4 中所示，大多数这些领域已经被深入地研究了半个多世纪，

这使得一个集成电路设计者要在较短的时间内掌握必要的知识相当困难。即使是在当前，有

关 RF 设计的文献就出现在 30 多种杂志与会议上。 

 

 
图 1.4 射频设计要求的学科 

 
由于这个原因，传统的无线系统设计是在某种程度上互相不连接的抽象级别上进行的：通信

理论工作者创造了调制方案和基带信号处理；射频系统专家规划接收发送器的系统结构；集

成电路（IC）设计者开发了每一个基本模块；制造厂则将 IC 及其它外部元件“粘”在一起。

事实上，系统结构往往是按照可以购得的现成（off-the-shelf）产品元件来规划的，而 IC 则

是设计成能适用于尽可能多的体系结构。这样就造成了在系统和电路级大量的重复性。 
随着工业界向更高的集成度和低成本发展，射频和无线的设计要求日渐增加的“并发工程”，

因而要求 IC 设计者具有在图 1.4 所示的所有领域里的足够知识。 
 
射频设计六边形 RF 电路必须在很宽的动态范围及高频下处理模拟信号。有意思是即使调制

信号是数字信号，或者振幅不载有任何信息，信号也必须按模拟信号处理。（这一点会在以



后的章节中澄清。）在这种电路设计中涉及的折衷考虑可以总结为如图 1.5 所示的“射频设

计六边形”。在这个图中，六个参数中几乎任两个都可以在某种程度上进行折衷调节。我们

将要在第 6 到 9 章中看到这种折衷关系。但我们现在要看到的是，尽管数字电路直接从 IC
技术的进步得到好处，RF 电路却并没有得到同样多的帮助。这个问题由于 RF 电路经常要

用到外部的元件，比如说电感器，而变得更为严重。这些外部元件即使在现代的集成电路工

艺中也是很难在片上实现的。 
 

图 1.5 射频设计的六边形 
 
设计工具 用于 RF IC 的计算机辅助分析和综合的工具仍然处于初始阶段，这迫使设计者不

得不依赖于经验，直觉或不那么有效的模拟技术来预测电路的性能。比如说，RF 电路中的

非线性性，时变性和噪声通常需要研究信号的频谱。但是，SPICE 具有的标准交流分析仅用

到线性和时不变模型。这样，电路只能在时域里模拟以便包括非线性和时变效应，所得到的

波形随后再变换到频域来得到频率响应。困难在于时域里的分析必须要足够长以能分辨频率

相近的成分。此外，假若在时域分析中用到随机噪声，则可能需要用到频谱平均技术。 
模拟 RF 电路时的另外一个问题是一些外部元件无法用 SPICE 中已有的典型器件来建立摸

型。比如，在接收和发送路径中都要用到表面声波（SAW）滤波器，其输入输出特性只能

用散射（S）参数来表征 － 实质上是一个数值表格。用 RLC 网络来对这样的电路建摸提供

了一阶近似，但是，这种方法可能预测不到非稳定性及阻抗不匹配的影响。 
 
1.3 应用 
 
除了诸如传呼机和手机这些为人们熟悉的无线通信产品以外，RF 技术已经创造了许多其他

市场。这些市场展示了快速成长的巨大潜力，每一个都对 RF 设计者造成挑战。 
 
无线局域网（WLAN） 在一个拥挤的场所，人们或设备之间的通信可以通过无线局域网

（WLAN）来实现。采用在 900 MHz 和 2.4 GHz 附近的频带，WLAN 接收发送器能在办公

室，医院，工厂等地提供移动通信连接，这样就免除了使用笨拙的有线网络的需要。便携性

与重构性是 WLAN 的显著特征。 
 
全球定位系统（GPS）随着 GPS 接收器的成本和功耗下降，用它来确定一个目标的位置及

寻得方向变得对消费者市场十分有吸引力。这样的系统在 1.5 GHz 下工作，不仅为汽车制造

厂家所考虑，而且在不久的将来可以作为低成本的手持产品。 
 
射频标签（RF ID）射频标识系统，简称“RF ID”是小的，低成本的标签。它们可以附加

到物品或个人来跟踪其位置。应用范围包括飞机场的行李到军事行动的部队。因为标签的寿

命可能为单个小电池的寿命所决定，所以低功耗的要求尤其重要。工作在 900 MHz 和 2.4 
GHz 频率范围的 RF ID 产品最近已出现在市场上。 
 
家庭卫星网络（Home Satellite Network）卫星电视所提供的节目与服务已经使众多的用户

为家庭卫星网络所吸引。这些网络工作在 10 GHz 频段，需要附加碟形天线以及连到电视机

的接收器。它们直接与有线电视竞争。 
 
 



 
1.4 模拟与数字系统 
 
为了得到一个无线接收发送器的一般的和初步的了解，首先考虑图 1.6 所示的简单的“模拟”

体系结构。在发送路径中，话筒产生的信号对高频载波进行调制，调制后的信号被放大并经

过“缓冲”来驱动天线。在接收路径中，信号经低噪声放大器（LNA）放大，频谱由一个

下变频器（通常是一个混频器）变换到较低的频率以有利于嗣后的解调操作。解调后的输出

被放大来驱动扬声器。 
 

图 1.6 一般化了的模拟射频系统框图：(a) 发送器，(b) 接收器 
 
现在，考虑图 1.7 所示的“数字”接收发送器。这里，声音信号首先被模数转换器（ADC）
数字化，并经压缩以减少位率（bit rate），因而也就是减少所需要的带宽（图 1.7(a)）。下一

步，数据经过“编码”和“间插” [2]。这两个操作对数据进行了格式化，这样接收器就能

够通过反向操作来解调并将误差减小到最低程度。因为矩形脉冲对调制而言并不是最佳，因

此数据在送到调制器及功率放大器（PA）之前先进行“整形”。在接收路径中（图 1.7(b)），
信号经过放大、下变频及数字化。然后在数字域里进行解调、平衡化、解码，去间插及去压

缩。这样得到的数据然后被数模转换器（DAC）转换成模拟信号，再经放大并送到扬声器

去。 
 

图 1.7 一般化了的数字射频系统框图：(a) 发送器，(b) 接收器 
 
在这个最简单的例子里，这些接收发送器可以用它们在提供满意的接收效果条件下能工作的

最大距离来定量地评价其性能。这个距离是由送到天线上去的功率和接收器的灵敏度，尤其

是 LNA1的噪声共同决定的。然而，在实际的环境下，许多不同的接收发送器同时在工作，

而且往往彼此间距离很近。这样引起了互相干扰。更进一步，通信媒介是十分复杂的：在建

筑物和其它物体上发生的反射会在给定的地点产生破坏性的干涉，使得接收到的信号强度被

抑制到可检测到的水准之下。在这样一个环境下，数字接收发送器的信号处理可以取得比模

拟系统更高的性能。 
研究一下图 1.6 及 1.7 的两个接收发送器，读者会问哪些部分是和射频（RF）电子学有关的？

我们将在其它章节看到，RF 的确切定义取决于具体的系统，但是我们暂时将频谱中心不在

零频率的模拟信号视作是在 RF 区域。这样在图 1.6 中除了音频放大器之外的所有电路模块

都是 RF 电路。类似地，在图 1.7 中，调制器、功放（PA）、低噪声放大器（LNA）及下变

频器都工作在 RF 范围。然而，现代的 RF 电子学包括比以上这些电路单元多得多的内容。

比如说对每种情况都要仔细地研究系统级的折衷考虑 [3, 4]。 
这本书主要讨论 RF 集成电路的设计。但是，依照图 1.4 所示的领域和课题，本书也会提供

相关的背景材料。我们在全书中将会看到，RF IC、RF 系统结构以及无线系统相互间是紧密

联系着的，因此读者经常要用到这些背景知识。 
 
1.5 工艺技术的选择 
 
用于 RF 电路的关键 IC 工艺技术不断地在变化。性能、成本以及进入市场的时间是三个在

竞争激烈的 RF 工业界中影响相关工艺技术选择的主要因素。此外，诸如集成度，体积面积

                                                        
1 调制的类型也是一个重要因素，但是我们目前先不考虑。 



因子（form factor），以及过去（成功）的经验都在设计者作决定时起重要作用。 
目前，砷化镓（GaAs）及硅双极型和 BiCMOS（双极 CMOS）工艺技术构成了 RF 市场的

主要部分。GaAs 场效应及异质结器件通常被看作是低成品率、高功耗和高成本的选择。但

是它们仍然在 RF 产品中占重要位置，特别是在功率放大器及前端开关中。 
尽管 GaAs 工艺具有诸如更高的击穿电压－截止频率的乘积值、半绝缘的衬底、高品质因子

的电感和电容等有用的特点，但 VLSI 技术中的硅器件有潜力提供更高的集成度和更低的总

成本。这一点在诸如频率综合器一类的复杂电路中已得到演证。事实上，许多制造厂提供用

硅双极型技术实现的用于典型接收发送器中的所有构筑模块。 
第三个竞争者是 CMOS 技术。受数字电路市场的巨大动量的支持，CMOS 器件已经取得了

很高的截止频率，比如用 0.35 μm CMOS 技术可以达到几十 GHz。正像我们在这本书中将

要看到的，“RF CMOS”已突然变成活跃的研究课题。然而，CMOS 技术必须解决一些具体

的问题：幅度相差 100dB 的信号通过衬底的耦合，参数因温度和工艺过程的变化，以及针

对 RF 工作情况建立器件模型。 
 

参考文献 
 
 
[1] C. Marshall et al., “2.7 V GSM Transceiver ICs with On-Chip Filtering,” ISSCC Dig. Tech. 

Papers, pp. 148-149, February 1995. 
[2] B. Sklar, Digital Communications, Englewood Cliffs, NJ: Prentice Hall, 1988. 
[3] K. Feher, Wireless Digital Communications, Englewood Cliffs, NJ: Prentice Hall, 1995. 
[4] R. Steele, ed. Mobile Radio Communications, Piscataway, NJ: IEEE Press, 1992 
[5] R. Schneiderman, “GaAs Continues to Gain in Wireless Applications,” Wireless Systems 

Design, pp. 14-16, March 1997. 
 



第 2 章 RF 设计中的基本概念 
 
RF 设计者用到很多来自信号与系统理论的概念。在本章中，我们将介绍这些概

念并且定义一些用在射频电子学（RF electronics）中的术语，以便读者学习随后

章节的材料。 
从非线性系统开始，我们介绍诸如谐波失真（harmonic distortion）、增益压

缩（gain compression）、互调（cross modulation）和交调（intermodulation）等效

应。然后我们将简要地研究符号间的干扰（intersymbol interference）和奈奎斯特

采样（Nyquist signaling），回顾随机过程和噪声的知识，并且将介绍在电路中表

示噪声的方法。最后我们将描述用无源元件实现阻抗变换。 
 

2.1 非线性与时变性 
 如果一个系统的输出可以表示成每个输入分别对应的输出的线性叠加，那么

这个系统就是一个线性系统。更准确地说，如果对于输入 1( )x t 和 2( )x t ，我们

有 

 1 1 2 2( ) ( ), ( ) ( )x t y t x t y t→ →            （2.1） 

其中箭头表示线性系统对信号的操作，那么对应于常数 a 和 b 的所有值，我们有 

    1 2 1 2( ) ( ) ( ) ( )ax t bx t ay t by t+ → +            （2.2） 

任何不满足这一条件的系统都是非线性的。注意到根据这个定义，如果一个系统

具有非零的初始条件或者有限的偏移量，我们就认为是非线性的系统。 
 如果一个系统的输入的时间平移将导致输出有相同的时间平移，那么这个系

统就是时不变的。也就是说如果 ( ) ( )x t y t→ ，那么时不变系统对于所有的τ 值

都有 ( ) ( )x t y tτ τ− → − 。如果一个系统不满足这个条件，就叫做时变系统。 

 非线性和时变性都是直观上很显然的概念，但是它们在某些情况下可能相互

混淆。例如考虑如图 2.1(a)中的开关电路，开关的控制端由 1 1 1( ) cosinv t A tω= 驱

动，输入端由 2 2 2( ) cosinv t A tω= 驱动。我们假设当 1 0inv > 时开关接通，反之

断开。那么这个系统是非线性的还是时变的？如果如图 2.1(b)所示我们考虑的通

路是从 1inv 到 outv （此时 2inv 是系统的一部分仍然等于 2 2cosA tω ），那么这个系

统是非线性的，因为这时控制只与 1inv 的极性有关；同时又是时变的，因为 outv 还

与 2inv 有关。另一方面，如图 2.1(c)所示，如果所考虑的路径是从 2inv 到 outv （此

时 1inv 是系统的一部分并仍然等于 1 1cosA tω ），那么系统是线性的[式(2.2)]和时



变的。所以诸如“开关是非线性的”等笼统的说法是很含糊的。我们将在第六章

中看到这些区别在混频器的设计中是很重要的。 
 

图 2.1 （a）简单的开关电路，（b）非线性时变系统，（c）线性时变系统 
 

上述观察的另一个有趣的结果是一个线性系统可以产生输入信号中并不存

在的频率成分。这在系统是时变的情况下是可能的，例如图 2.1(c)所示的电路就

是如此。因为在这样的电路中 outv 可以看作是 2inv 和一个在 0、1 之间翻转的方波

相乘的积，其输出频谱是 

2
1

sin( / 2)( ) ( ) ( )out in
n

n nV f V f f
n T
π δ
π

+∞

=−∞

= ∗ −∑     (2.3) 

2
1

sin( / 2) ( )in
n

n nV f
n T
π
π

+∞

=−∞

= −∑       (2.4) 

其中 * 代表卷积， ( )δ • 是 Dirac δ 函数， 1 12 /T π ω= 。所以输出是由 2 ( )in fv 在

时间上平移 1/n T 在幅度上乘以不同倍数后叠加而成。 

 如果一个系统的输出与过去的输入信号无关，那么这个系统就是无记忆的

(memoryless)系统。对于一个无记忆的线性系统 

      ( ) ( )y t x tα=         (2.5) 

如果系统是时变的，那么其中的α 是时间的函数[如图 2.1(c)]。对于一个无记忆

的非线性系统，输入—输出的关系可以近似的用多项式表示为 

    
2 3

0 1 2 3( ) ( ) ( ) ( )y t x t x t x tα α α α= + + + +"   (2.6) 

如果系统是时变的，其中的 jα 一般是时间的函数。图 2.2(a)描述了一个例子，其

中输入信号作用于 1Q 的基极，而 2Q 和 3Q 则由方波周期性地导通和截止。对于理

想的双极型晶体管，这个电路可以看作如图 2.2(b)的形式，并且有 

      1( ) ( exp ) ( )in
out S

T

vv t I s t R
V

= i      (2.7) 

其中 1SI 表示 1Q 的饱和电流， /TV kT q= ， ( )S t 是一个在-1、1 之间翻转的方波。 

 
图 2.2 （a）尾电流源为信号所驱动的开关差分对，（b）（a）的等效电路 

 

 如果由式（2.6）描述的系统对于相反的输入 ( )x t 和 ( )x t− 有相反的输出，那

么它具有奇对称性。这一情况发生在偶数 j 所对应的 0jα = 的时候。一个有奇对



称性的电路叫做差分电路或者平衡（balanced）电路。例如图 2.3 的双极型差分

对显示了下列输入—输出特性 

      tanh
2

in
out EE

T

vv RI
V

=       (2.8) 

上式是一个奇函数。 
 
    图 2.3 双极型差分对以及其输入－输出特性 
 
 如果一个系统的输出依赖于输入或者输出以前的值，那么这个系统叫做动态

（dynamic）系统。例如对于一个线性时不变动态系统 

( ) ( ) ( )y t h t x t= ∗        (2.9) 

其中 ( )h t 表示脉冲响应。如果一个动态系统是线性但时变的，它的脉冲响应将和

时间原点有关；如果 ( ) ( )t h tδ → ，那么 ( ) ( , )t h tδ τ τ− → 。所以 

       ( ) ( , ) ( )y t h t x tτ= ∗       (2.10) 

 最后，如果一个系统是非线性和动态的，那么它的脉冲响应可以近似的用

Volterra 序列表示[1，2]，但这一内容超出了本书的范围。 
 

2.1.1 非线性的影响 
 
 虽则很多模拟电路和 RF 电路可以用一个线性模型近似表示来得到它们对小

信号的响应，但是非线性经常导致一些有趣而且重要的现象。为简单起见，我们

把我们的分析局限于无记忆的时变系统并假设 
2 3

1 2 3( ) ( ) ( ) ( )y t x t x t x tα α α≈ + +     (2.11) 

但是读者必须注意好好的检查储能元件和高阶非线性项以保证（2.11）的合理性。 
 
 谐波（Harmonics） 如果一个正弦信号作用于一个非线性系统，输出一般将

包含输入信号频率的整数倍频。在式（2.11）中，如果 ( ) cosx t A tω= 那么 

  
2 2 3 3

1 2 3( ) cos cos cosy t A t A t A tα ω α ω α ω= + +     (2.12) 

    
32

32

1
cos (1 cos 2 ) (3 cos cos 3 )

2 4

AA
A t t t t

αα
α ω ω ω ω= + + + +  (2.13) 

    
3 32 2

3 32 2

1

3
cos cos 2 cos 3

2 4 2 4
( )A AA A

A t t t
α αα α

α ω ω ω= + + ++  (2.14) 

在式（2.14）中，含输入频率的项叫做“基频”，高阶项叫做“谐波”(harmonics)。 



 从上面的展开式中我们可以发现两点。第一，由偶数 j 对应的 jα 产生偶次谐

波，并且若系统是奇对称时偶次谐波将消失，也即该系统是完全差分的。然而实

际中的不匹配将破坏对称性，并产生一定的偶次谐波。第二，在（2.14）中 n 次

谐波的幅度由正比于 nA 的项及其它正比于 A 的更高次幂的项组成。若对于较小

的 A 忽略后者，我们可以认为 n 次谐波的幅度近似正比于 nA 。 

 增益压缩（Gain Compression） 一个电路的小信号增益一般是在忽略谐波

的假设下得到的。例如在（2.14）中若 1Aα 远大于所有其他任何含 A 的系数，那

么小信号增益就等于 1α 。可以看到在图 2.3 我们所熟悉的差分对中这一量等于 

       
2

out EE

in T

v I R
v V

=        (2.15) 

但是，当信号幅度增加时，增益将有所变化。实际上，非线性可以看作是小信号

增益随着输入信号的大小而变化。这一点可以从（2.14）中 3
33 / 4Aα 加上 1Aα 构

成的项中看出；同样也可以在图 2.3 所示的输入—输出特性中看出。 
 在大多数我们感兴趣的电路中，输出是输入的一个压缩或者饱和函数；也就

是说对于足够高的输入，增益将接近于 0。在（2.14）中如果 3 0α < 将发生这种

情况，当写成 2
1 33 / 4Aα α+ 时可以看到增益是 A 的减函数。在 RF 电路中这一影

响由 1dB 压缩点（1-dB compression point）量化,定义为使小信号增益下降 1dB
时输入信号的水平。在对数坐标中绘制出输出信号作为输入信号的函数时，输出

信号幅度将在 1dB 压缩点处比它的理想值下降 1dB（图 2.4）。 
 

图 2.4 1-dB 压缩点的定义 
 
 要计算 1dB 压缩点，我们可以由（2.14）得到： 

    2
1 3 1 dB 1

320log 20log 1dB
4

Aα α α−+ = −     (2.16) 

      1
1 dB

3

0.145A α
α− =        (2.17) 

 作为电路最大输入范围的一种度量，典型 RF 前端放大器的 1dB 压缩点大约

发生在-20 到-25dBm（对于 50Ω系统为 63.2 到 35.6mVpp）。 
 
 减敏和阻塞（Desensitization and Blocking） 当具有压缩特性的电路处

理一个微弱的有用信号时，若还存在一个比较强的干扰信号，则会出现一个有趣

的现象。因为一个大信号会降低电路的“平均”增益，这个小信号将会具有一个



近乎零的小增益。这一现象叫做“减敏现象”（desensitization），我们可以通过假

设 1 1 2 2( ) cos cosx t A t A tω ω= + 针对式（2.11）的特性来分析这一影响。此时输出为： 

   1 3 3

3 2
1 1 1 2 1( ) ( cos

3 3 )
4 2

y t A A A A tα α α ω= + ++ "    (2.18) 

当 1 2A A� 时，上式可简化为 

    1 3

2
2 1 1( ) ( cos

3 )
2

y t A A tα α ω= + +"      (2.19) 

所以有用信号的增益为 2
1 3 23 / 4Aα α+ ，如果 3 0α < 该增益是 2A 的减函数。对于足

够大的 2A ，增益将减为 0，这时我们说该信号被“阻塞”（blocked）了。在 RF

设计中，“阻塞信号”（blocking signal）一般是指减敏一个电路的干扰信号，即

使这时增益并没有减为 0。许多 RF 接受器必须能够承受比有用信号大 60 到 70dB
的阻塞信号。 
 
 互调（Cross Modulation） 当一个弱的信号和一个强的干扰信号同时经过

一个非线性系统时发生的另一个现象就是对干扰信号的幅度调制会影响有用信

号的幅度。这一现象叫做“互调”（cross modulation），式（2.19）可以清楚地说

明这一现象，其中 2A 的变化将会影响到在频率 1ω 处输出分量幅度的大小。例如：

如果干扰信号的幅度受正弦波 2 2(1 cos )cosmA m t tω ω+ 调制，其中 m 是调制指数

并且小于 1，那么式（2.19）就具有以下形式： 

    

2 2
2

1 1 3 1 2

1

3( ) [ (1 cos 2
2 2 2

2 cos )]cos

m

m

m my t A A A t

m t t

α α ω

ω ω

= + + +

+ +"
   (2.20) 

于是，输出的有用信号就受到频率 mω 和2 mω 的幅度调节。 

 互调的一种典型情形出现在那些必须同时处理多个独立的信号通道的放大

器中，比如有线电视发射器（cable TV transmitter）中。由于相邻信道幅度的变

化，放大器的非线性将会破坏每个信号。 
  
 交调（Intermodulation） 虽然谐波失真经常被用来描述模拟电路的非线

性，但在某些情况下还需要其他的方式来度量系统的非线性行为。比如设想要评

价一个有源低通滤波器的非线性。如图 2.5 所示，如果输入正弦波的频率选择在

使它的谐波频率在通带之外，那么即使这个滤波器的输入级引入了很大的非线

性，输出失真也会非常小。所以这里需要另一种检测方式，通常采用的是在“双

声测试”（two-tone test）中的“交调失真”（intermodulation distortion） 
 



图 2.5 低通滤波器的谐波失真 
 
 当两个不同频率的信号通过一个非线性系统时，输出一般会含有一些不属于

输入频率谐波的成分。这种现象来源于两个信号的混频（multiplication），叫做

交调（intermodulation），此时这两个信号的和出现了高次幂。我们通过假设

1 1 2 2( ) cos cosx t A t A tω ω= + 来理解式（2.11）是如何产生交调的。由此， 

  
2

1 1 1 2 2 2 1 1 2 2
3

3 1 1 2 2

( ) ( cos cos ) ( cos cos )

( cos cos )

y t A t A t A t A t

A t A t

α ω ω α ω ω

α ω ω

= + + +

+ +
  (2.21) 

 将上式右边展开并略去直流项和谐波项，我们得到了如下的交调项： 

  1 2 2 1 2 1 2 2 1 2 1 2: cos( ) cos( )A A t A A tω ω ω α ω ω α ω ω= ± + + −    (2.22) 

    
2 2

3 1 2 3 1 2
1 2 1 2 1 2

3 32 : cos(2 ) cos(2 )
4 4
A A A At tα αω ω ω ω ω ω= ± + + −  (2.23) 

         
2 2

3 2 1 3 2 1
2 1 2 1 2 1

3 32 : cos(2 ) cos(2 )
4 4
A A A At tα αω ω ω ω ω ω= ± + + −  (2.24) 

以及如下的基波项： 

  

3 2
1 2 1 1 3 1 3 1 2 1

3 2
1 2 3 2 3 2 1 2

3 3, : ( ) cos
4 2

3 3( )cos
4 2

A A A A t

A A A A t

ω ω ω α α α ω

α α α ω

= + +

+ + +
     (2.25) 

我们特别感兴趣的是在 1 22ω ω− 和 2 12ω ω− 处的三阶 IM 项，如图 2.6 所示。此处

的关键点是如果 1ω 和 2ω 之间的差距很小，那么 1 22ω ω− 和 2 12ω ω− 将出现在 1ω 和

2ω 附近，这样即使是图 2.5 所示的 LPF（低通滤波器）的情况也可以表现出非

线性。在典型的双声测试中， 1 2A A A= = ，输出的三阶项的幅度与 1Aα 的比值定

义为交调失真。例如如果 1 1 PPA Vα = ， 3
33 / 4 10 PPA mVα = ，那么我们说交调成分

为-40dBc，其中“c”代表“以载波为基准”（with respect to the carrier）。 
 
     图 2.6 非线性系统的交叉调制 
 
 交调是 RF 系统中一个很让人讨厌的现象。如图 2.7 所示，如果一个弱的信

号和两个较强的干扰信号一起经过三阶非线性调制，那么将有一个交调项落入我

们感兴趣的频带内，它将破坏有用的成分。当对信号的幅度进行操作时，即使是

改变信号相位，交调产生的结果也会降低电路的性能（因为零交叉点仍然受影

响）。注意这一现象并不能直接用谐波失真来定量描述。 



 
图 2.7 两个干扰信号之间的交调造成的有用信号的损坏 

 
 由于两个邻近的干扰产生的三阶交调对信号的破坏是很普遍和很严重的，所

以我们定义了一个性能指标来表征这一现象。这个参数叫做“三阶交调点”（third 
intercept point -- IP3），该参数的测量是通过在一个双声测试中，选择幅度 A 足够

小，这样高阶的非线性项可以被忽略，因而增益为常数等于 1α 。从式（2.23）、

（2.24）和（2.25）我们看到随着 A 的增加，基波与 A 成比例的增加，而三阶交

调项与 3A 成比例的增加[如图 2.8(a)]。画在对数坐标中[如图 2.8(b)]时，IM 项的

幅度将以三倍于基波幅度增长的速度增长。而三阶交调点就定义为这两条线的交

点。这个点的横坐标叫做输入 IP3 (IIP3)，纵坐标叫做输出 IP3 (OIP3)。 
 
     图 2.8 交调测试中的输出分量的增长 
 
 十分重要的是我们可以看到 IP3要比简单的 IM 度量好。如果 IM 项的幅度（归

一至基波幅度）被用作线性的度量，那么我们必须同时指定测试时的输入幅度。

而对于三阶交调点，它本身就可以作为一个线性的度量来比较不同的电路。 
 从式（2.11）的输入—输出特性中我们可以得到一个关于 IP3 的简单表达式。

假设 1 2( ) cos cosx t A t A tω ω= + ，那么： 

  

2 2
1 3 1 1 3 2

3 3
3 1 2 3 2 1

9 9( ) ( ) cos ( ) cos
4 4

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

y t A A t A A t

A t A t

α α ω α α ω

α ω ω α ω ω

= + + +

+ − + − +"
   (2.26) 

如果有 2
1 39 / 4Aα α� ，那么使在 1ω 、 2ω 处和 1 22ω ω− 、 2 12ω ω− 处幅度相等的输

入幅度可由下式得到： 

       3
1 3 3 3

3
4IP IPA Aα α=         (2.27) 

所以输入 IP3 为： 

       1
3

3

4
3IPA α
α

=        (2.28) 

输出 IP3 就等于 1 3IPAα 。 

 参数 IP3 仅仅描述了三阶非线性的特性。实际中，如果输入幅度增大到达到

交调点，那么 2
1 39 / 4Aα α� 的假设将不再成立，增益将下降，高阶的交调项也变

得显著。事实上，很多电路的 IP3 都超出了允许的输入范围，甚至有时超过了电

源电压。所以实际测量 IP3 的方法是测量小输入幅度下的图 2.8(b)的特性，然后

在对数坐标下线性外推找到交调点。 



 下面是一个快速测量 IP3 的方法：我们用 inA 表示每个频率上的输入水平，用

1, 2Aω ω 表示在频率 1ω 、 2ω 处的输出幅度，而 IM3 的幅度用 3IMA 表示。由式（2.26）

我们可以得到 

     1, 2 1
3

3 33 / 4
in

IM in

A A
A A
ω ω α

α
≈        (2.29) 

1
2

3

4
3 inA

α
α

=        (2.30) 

结合式（2.28）上式可以简化为 

      
2

1, 2 3
2

3

IP

IM in

A A
A A
ω ω =        (2.31) 

最后有： 

   2 2
1, 2 3 320 log 20log 20log 20logIM IP inA A A Aω ω − = −    (2.32) 

及 

   3 1, 2 3
120log (20log 20log ) 20log
2IP IM inA A A Aω ω= − +   (2.33) 

因此如果所有的信号幅度用 dBm 表示，那么输入三阶交调点就等于基频输出和

IM3 项输出幅度之差的一半加上相应的输入幅度[图 2.9(a)]。这里的关键是 IP3 可

以只用一个输入幅度来度量，避免了使用外推的方法。 
 

图 2.9 （a）不需要外推法的 IP3 计算，（b）（a）的图示解释 
 
 图 2.9(b)所示为上述关系的几何图示。因为直线 L1 的斜率为 1，而直线 L2 的

斜率为 3，因此输入增加 / 2PΔ 将在 L1 上产生相等的增量，而在 L2 上产生3 / 2PΔ
的增量，这使这两条线之间的差距减为 0。 
 上面的步骤为在设计或表征初期估计 IP3 提供了方法，但是准确的 IP3 值仍

然必须经过准确地外推得到，以保证所有的非线性效应和与频率相关的效应都被

包括在内。 
 在文献中遇到的另一种测量方法是使用单一声调（single tone），绘制三阶谐

波幅度关于输入幅度的函数图线，并利用外推得到交调点。从图 2.5 的例子中我

们可知这个方法不能得到 IP3 的准确值。 

 为了较好的体会实际 RF 系统中所需的线性度，我们来计算一个1 rmsVμ− 信号

在一个 IIP3 是70 rmsmV （约等于-10dBm）的放大器中被两个1 rmsmV− 信号干扰的

情形（如图 2.10）。忽略减敏效应和互调效应，我们可以得到： 

      , int,

, int,

sig out out

sig in in

A A
A A

≈      (2.34) 



其中 sigA 表示信号幅度， intA 是干扰信号的幅度。由式（2.31）有： 

      
2

, , 3
3

3, int,

sig out sig in IP

IM out in

A A A
A A

=
i

    (2.35) 

其中 , 1sig in rmsA Vμ= ， 3 70IP rmsA mV= ， int, 1in rmsA mV= 。所以这一比值等于 4.9

（13.8dB）。 
图 2.10 在大的干扰信号存在情况下的可得到的 SNR 实例 

 
 求出 1dB 压缩点和三阶非线性输入 IP3 的关系很有启发性。从式（2.17）和

（2.28）我们可得到这两者间的关系为： 

       1

3

0.145
4 / 3

dB

IP

A
A
− =     (2.36) 

         9.6dB≈ −     (2.37) 
 

2.1.2 级连非线性级 
 
由于在 RF 系统中信号都是由级联的各级来处理的，所以知道各级的非线性是如

何关系到级联的输入是很重要的。特别是，我们希望利用各级的 IP3 和增益来计

算总的输入三阶交调点。 
 考虑两个非线性系统级联（如图 2.11）。如果这两级的输入—输出特性分别

如下式表示： 

     2 3
1 1 2 3( ) ( ) ( ) ( )y t x t x t x tα α α= + +     (2.38) 

     2 3
2 1 1 2 1 3 1( ) ( ) ( ) ( )y t y t y t y tβ β β= + +     (2.39) 

那么 

     

2 3
2 1 1 2 3

2 3 2
2 1 2 3

2 3 3
3 1 2 3

( ) [ ( ) ( ) ( )]

[ ( ) ( ) ( )]

[ ( ) ( ) ( )]

y t x t x t x t

x t x t x t

x t x t x t

β α α α

β α α α

β α α α

= + +

+ + +

+ + +

   (2.40) 

只考虑一阶和三阶项，我们有 

   3 3
2 1 1 3 1 1 2 2 1 3( ) ( ) ( 2 ) ( )y t x t x tα β α β α α β α β= + + + +"   (2.41) 

所以，根据式（2.28） 

     1 1
3 3

3 1 1 2 2 1 3

4
3 2IPA α β
α β α α β α β

=
+ +

    (2.42) 

有趣的是，合适的选择分母中各项的值和符号可以得到任意高的 IP3。但是在实

际中其他考虑诸如噪声、增益和有源器件的特性等可能不允许这样的选择。作为

最坏情况的估计，我们在分母中给这三项加上了绝对值符号。 



 
     图 2.11 级联的非线性电路级 
 
 式（2.42）两边取倒数平方后可化简为： 

     
3

3 1 1 2 2 1 3
2

3 1 1

21 3
4IPA
α β α α β α β

α β

+ +
=     (2.43) 

       
2

2 2 1
2 2

3,1 1 3,2

31
2IP IPA A
α β α
β

= + +      (2.44) 

其中 3,1IPA 和 3,2IPA 分别表示第一、第二级的输入 IP3 点，注意到 3IPA 、 3,1IPA 和 3,2IPA

是电压量而不是功率量。 

 从上面的结果可知随着 1α 的增加，总的 IP3 减小。这是因为如果第一级有更

高的增益，第二级就会接收到更高的输入幅度的信号，所以产生了大得多的 IM3

项。（回忆一下 IM3 项随着输入幅度的三次方而增长。） 

 为了更深刻地理解，我们假设 1 2( ) cos cosx t A t A tω ω= + ，并由此来确定各个

IM 项。根据图 2.12，我们观察到如下结果1：（1）输入信号的基波成分在第一级

被放大了约 1α 倍，在第二级被放大了约 1β 倍。所以输出的基波成分为

1 1 1 2(cos cos )A t tα β ω ω+ 。 （ 2 ） 第 一 级 产 生 的 IM3 项 ， 即

3
3 1 2 2 1(3 / 4) [cos(2 ) cos(2 ) ]A t tα ω ω ω ω− + − ，在第二级输出端同样被放大了 1β 倍。

（3）第二级的输入端接收到 1 1 2(cos cos )A t tα ω ω+ ，所以产生下列 IM3 项：

3
3 1 1 2 2 1(3 / 4)( ) [cos(2 ) cos(2 ) ]A t tβ α ω ω ω ω− + − 。（4） 1( )y t 中的二阶非线性在频率

1 2ω ω− ，2 1ω 和 2 2ω 处产生了分量。它们在第二级经历了同样的非线性，因而转

化成 1 22ω ω− 和 2 12ω ω− 。更具体地说如图 2.12 所示， 2 ( )y t 包含有诸如

2
2 1 1 2 1 22 [ cos cos( ) ]A t A tβ α ω α ω ω−i 和 2

2 1 2 2 12 ( cos 0.5 cos 2 )A t A tβ α ω α ωi 的项。结果

中的三阶交调项可以表示为 3
1 2 2 1 2 2 1(3 / 2)[cos(2 ) cos(2 ) ]A t tα α β ω ω ω ω− + − 。 

 由以上观察，我们可以写出： 

                                                        
1 cosA tω 的频谱由两个脉冲组成，每个权重为 A/2。为了简单在图中我们省略了 1/2。而最后的结果是正确

的。 



   

2 1 1 1 2
3

33 1 1 3 1 2 2
1 2

2 1

( ) (cos cos )

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

cos(2 ) ]

y t A t t

A t

t

α β ω ω

α β α β α α β ω ω

ω ω

= +

+ + + −

+ − +"

    (2.45) 

于是得到了同上面相同的 IP3。 
 在许多 RF 系统中，级联中每一级的带宽都很窄。所以，上述第四点所描述

的分量落在频带之外，被强烈的衰减。结果式（2.44）右边的第二项可以被忽略，

得到： 

      
2
1

2 2 2
3 3,1 3,2

1 1

IP IP IPA A A
α

≈ +       (2.46) 

这个式子可以很容易的推广到三级或更多级的级联情况： 

     
2 2 2
1 1 1

2 2 2 2
3 3,1 3,2 3,3

1 1

IP IP IP IPA A A A
α α β

≈ + + +"     (2.47) 

其中 3,3IPA 表示第三级的输入 IP3。所以如果每一级都有大于 1 的增益，那么后面

级的非线性将变得越来越重要，因为每一级的 IP3 实际上将以它之前所有级的总

增益按比例缩小。我们要强调式 2.47 只是近似式。实际中，必须进行更准确的

计算或者模拟来估计总的 IP3。 
 

图 2.12 由两个非线性级组成的级联电路中的交调机制 
 

2.2 符号间干扰 
 
一个线性时不变系统如果没有足够的带宽也会使一个信号失真。一个低通滤波器

对一个周期方波高频成分的衰减就是熟知的这种情况的一个例子[图 2.13(a)]。但

是有限的带宽对随机比特流(random bit stream)会有更大的危害。为了说明这一问

题，首先回忆一下当一个理想的矩形脉冲通过一个低通滤波器时，输出会表现出

一个指数形式的带尾，而且这一现象随着滤波器带宽的减小而变得更加显著。这

一现象是必然的，因为一个信号不能同时受时间限制和带宽限制：当时限脉冲通

过带宽限制系统时，输出在时域上必然会延伸无限长的时间。 
 

图 2.13 低通滤波器对（a）周期方波，（b）随机的 1 和 0 系列信号的响应 
 
 现在假设一个数字系统的输出是由一个随机的 0、1 序列构成的，每一个 1
代表一个理想的矩形脉冲，每个 0 代表没有这一脉冲。如果这一序列通过一低通

滤波器，输出可由每个输入位的响应叠加而成[图 2.13(b)]。我们注意到每个位的

电平都被它之前位产生的衰减带尾破坏了。这一现象叫做“符号间干扰”

(intersymbol interference--ISI)，它在检测通过有限带宽信道传输的随机波形时会

产生较高的误码率。 
 在无线通讯中 ISI 的问题就更棘手了，因为这时分配给每个信道的带宽相当



窄。此时减小 ISI 的方法有在发射机中的脉冲整形(pulse shaping) (“Nyquist 
signaling”)和在接收机中的“均衡”(equalization)。我们在这里简要介绍 Nyquist
信号发送，关于均衡法减小 ISI 请读者参考更多的文献[3，4]。 
 为了减小 ISI，脉冲的形状可以选择成不易受其平移后产生的信号的干扰。

在 Nyquist 信号发送中，每个脉冲都允许和前后的脉冲重叠，但是脉冲形状选择

成使在特定的时间点 ISI 为 0。如图 2.14，这一想法就是要使所有其他的脉冲在

现行脉冲达到它的最高点时都为 0。所以如果比特流在 St kT= 时刻采样，就没有

ISI。 
 

图 2.14 没有 ISI 时的脉冲形状 
 
 通过一个简单的计算可以得到 Nyquist 信号发送的基本条件。为使一个脉冲

形状 p(t)不产生任何 ISI。我们有 

     ( ) 1Sp kT =  如果 1k =     (2.48) 

         =0  如果 0k ≠     (2.49) 
采用一个冲击脉冲(impulse)序列来对这个脉冲采样，我们得到 

     ( ) ( ) ( )Sp t t kT tδ δ− =∑i     (2.50) 

对两边进行 Fourier 变换，我们有 

     1( ) ( ) 1
S S

kp f f
T T

δ∗ − =∑    (2.51) 

就是： 

       1 ( ) 1
S S

kp f
T T

− =∑     (2.52) 

这一方法最初由奈奎斯特（Nyquist）提出，如图 2.15 所示，其结果表明 )( fp 平

移后产生的各项相加后必须形成一个平坦的频谱。比如一个 sinc 波形就满足这

一条件，因为它的 Fourier 变换是一个矩形。 
 

图 2.15 不会产生 ISI 脉冲形状频谱的奈奎斯特条件 
 
 但是一个 sinc 脉冲波形会使系统设计十分困难。如果需要一个边沿陡峭的矩

形频谱，那么产生这个矩形频谱的滤波器将很难设计。而且在频谱边沿附近实际

的信号能量使发射和接受通路上的滤波器设计要求更加复杂。另外，sinc 波形随

时间衰减很慢，当采样命令中存在时序错误时将引入显著的 ISI。 
 在 Nyquist 采样中常用的一个脉冲波形与“提升余弦”(raised cosine)的频谱

有关。如图 2.16 所示，这一函数的时域、频域表达式分别为： 

     2 2 2

sin( / ) cos( / )( )
/ 1 4 /

S S

S S

t T t Tp t
t T t T
π πα

π α
=

−
    (2.53) 
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    1[1 cos ( )]
2 2
S S

S

T T f
T

π α
α

−
= + −    1 1

2 2S S

f
T T
α α− +
< <   (2.54) 

    =0   1
2 S

f
T
α+

>  

图 2.16：在（a）时域，（b）频域中的提升余弦脉冲 
 
其中0 1α< < 叫做“滚降”系数。要注意（1）p(t)比 sinc 函数衰减快，（2）当 0α =
时，p(t)退化为一个 sinc 函数，（3）p(f)与矩形频谱类似，但是具有光滑的边缘。 
 α 的选择要在时域的衰减速度和频域的带宽增量（相对于矩形频谱而言）之

间折衷。α 的典型值为 0.3 到 0.5。 
 提升余弦信号发送还可以从图 2.17 中看出。在这里，每个比特位用一个冲击

脉冲来表示，数据流通过一个滤波器，该滤波器的传输函数由式（2.54）表示。

从这一点来看，这一操作叫做“提升余弦波滤波”。 
 

图 2.17 提升余弦波滤波 
 
 在第三章中将解释，许多应用都采用了传输函数为式（2.54）的平方根的滤

波器。 

 

2.3 随机过程和噪声 
 
随机过程是整个通信中的一个组成部分，用来表示信号和噪声。在这一节里，我

们将按照RF设计的要求和适合RF设计的语言简要地回顾一下随机过程和噪声。

主要的目的是建立一个对这些现象和操控这些现象的关系的直观的理解。在这里

我们认为读者已经熟悉诸如随机变量和概率密度函数（PDF）等概念。 
 

2.3.1 随机过程 
 
随机过程的的复杂性在于它们是随机的！那些习惯于处理定义得很好的，完全确

定的“铁的事实”的工程师们往往觉得随机这个概念很难掌握，特别是当它必须

用数学式子来表达的时候。下面我们从一个直观的角度来看这个问题，以消除对

随机性的恐惧。 
 我们说一个现象是随机的是因为我们不知道或者不需要知道它的所有信息。

我们只用几个参数和函数来表征这一过程，并且不需要任何其他有关这一过程的

信息来解决大多数的问题。经验表明在很多应用中，包括 RF 设计，这一方法是

可行的，也是足够的。换句话说，我们很幸运，因为在 RF 设计中遇到的大多数



随机过程都可以用很简单的模型来描述。 
 根据我们的目的，一个随机过程（random, 或更确切的 stochastic）可以定义

为一组时间的函数。如果我们今天测量一个电阻两端的噪声电压随时间的关系，

它将与明天测量的波形不同2（图 2.18）。为了得知有关噪声电压的所有信息，我

们要做无穷多个测量，每一个都要无穷长时间。因为对单个波形的测量往往不能

提供这一过程足够的信息，即使最简单的随机过程也在两个维度上展开，也就是

说它们需要收集一组测量，也即一组时间的函数。这就是随机信号和确定信号的

根本区别，也是使我们混淆的根源。在使用一个普通的确定信号源时，我们一般

都认为输出是一个可预测的明确定义的波形（除了在上电阶段，而它往往是不重

要的）。而对于随机信号，例如通过电话线的声音，我们并不能这样认为，而只

能依靠多次测量得到的统计信息。 
 
      图 2.18 将噪声看作是一组时间的函数 
 
 我们必须强调随机信号理论之所以很实用是因为在大多数我们感兴趣的情

况下这些信号可以用简单的统计函数来建立模型，这些函数指出了幅度随时间有

多快和多大的变化，当然还有其他的信息。另外，统计模型可以和确定信号和系

统的理论联合使用，这往往使我们可以暂时忽略随机性而采用更加直观的分析技

术。 
 那么如何描述一个随机过程的特性呢?它的统计性质中哪些方面是重要的

呢？如何在系统分析中使用这些方面呢？我们将首先建立一些简化的假设而后

回答这些问题。 
 
 统计系综（Statistical Ensembles） 如上面提到的，要充分表征类似于电阻

两端噪声电压这样的（连续时间）随机信号的全部特性需要两个无限测量才能得

到：一是无限次数的测量；二是每次测量要有无穷长的时间（图 2.18）。现在我

们假设有很多个完全相同的电阻而不是一个，并且同时来测量它们的噪声电压

（仍然是经历很长的时间）。我们可以想到这两组实验可以得到相同的结果。这

一大量电阻噪声电压的集合叫做“系综(ensemble)”，每一个这样的波形叫做“采

样函数”（sample function）。 
 那么我们如何测量一个电阻噪声电压的平均值呢？我们熟知的方法是在一

个长时间 T 内，测量噪声 n(t)，并用下式来计算平均值（即直流成分） 

     
/ 2

/ 2

1( ) lim ( )
T

TT
n t n t dt

T
+

−→∞
= ∫     (2.55) 

这一随机信号直流分量的概念叫做“时间平均值”。 
 
     图 2.19 对取样函数进行平均 
 
 另一种关于平均值的定义基于同时对一个系综中所有的波形进行采样（图

2.19）。这里我们把采样数据相加并归一至总的波形数目来计算平均值。这一方

法叫做“系综平均”或者“统计平均”，可作如下正式定义 

     ( ) ( ) ( )nn t n t P n dn
+∞

−∞
= ∫     (2.56) 

                                                        
2 这一点不要与系统的时变性相混淆。 



其中 ( )nP n 是随机过程的概率密度函数。 

 上面的定义有两个问题。第一，今天测量的时间平均值与明天测量的相同

吗？不一定。统计性质不随时间平移改变的随机过程叫做平稳过程（stationary, 
strict-sense stationary）。因此时间平均的概念适用于平稳过程，比如说在一定的

温度下电阻两端的噪声电压。幸运的是在 RF 系统中大多数的随机现象可以认为

是平稳的。 
 第二个问题是：一个平稳过程的时间平均和系综平均相等吗？不一定，但对

于本书中大多数我们感兴趣的随机过程我们可以认为是相等的，这样可以避免使

用系综平均。 
 上面定义的时间平均和系综平均都是一阶的。我们还可以定义高阶的平均。

我们特别感兴趣的是二阶平均，因为他们体现了信号的功率。在时域： 

     
/ 22 2

/ 2

1( ) lim ( )
T

TT
n t n t dt

T
+

−→∞
= ∫    (2.57) 

如果 n(t)是电压量，上式也叫做“均方”功率（mean square power）（对于1Ω电

阻）。二阶系综平均是 

     2 2( ) ( ) ( )nn t n t P n dn
+∞

−∞
= ∫     (2.58) 

本书中我们认为 2 2( ) ( )n t n t= 。 

 概率密度函数（Probability Density Function） 当在时域中考虑一个随机

信号时，我们一般需要知道它的幅度有多频繁地出现在一定界限内。例如，如果

一个二进制数据序列被掺杂的噪声破坏了（图 2.20），那么找出一个逻辑 1 被误

解成逻辑 0 或者反过来的概率是多少是很重要的，也就是噪声幅度有多频繁地超

过信号幅度的一半。一个随机信号 x(t)的幅度统计值是由概率密度函数 ( )xP x 表征

的，其定义如下： 

     ( )xP x dx x X x dx= < < + 的概率  (2.59) 

其中 X 是 x(t)在一些时间点的测量值。为了估计 PDF，我们在许多点上对 x(t)采
样（在系综中是对许多函数采样），于是建立了许多小宽度的盒子，盒子的高度

等于采样值落在这个盒子宽度内的点的数目，并用总的采样点数目归一化盒子的

高度。注意 PDF 并不提供随机信号在时域中变化有多快的信息。 
 
     图 2.20 二进制信号被噪声所损坏 
 
 一个重要的 PDF 的例子就是高斯（或正态）分布（Gaussian distribution）。
中心极限定理（central limit theorem）表明如果许多独立的有着任意 PDF 的随机

过程叠加，那么总的 PDF 接近于高斯分布。所以很多自然现象都显示出高斯统

计特性就不奇怪了。例如，因为电阻的噪声来自大量电子的随机“走动”，每一

个都有相对独立的统计特性，总的幅度就遵循高斯 PDF。 
 高斯 PDF 定义为 

     
2

2

1 ( )( ) exp
22x
x mP x
σσ π

− −
=    (2.60) 



其中σ 和 m 分别是该分布的标准差和平均值。 
 从一个随机信号幅度的 PDF 我们还可以回答下面的问题：如果采样数目很

大，落在 x1 和 x2 之间的百分比是多少？这一问题可由 1x 到 2x 之间 ( )xP x 覆盖的面

积给出，对于高斯 PDF： 

   2

1

2

1 2 2

1 ( )( ) exp
22

x

x

x mP x x x dx
σσ π

− −
< < = ∫   (2.61)  

对于有限的 x1 和 x2，上式右边的积分必须用数值方法来计算。这一积分的一个

较简单的形式，叫做误差函数，它的值在许多参考书中都列出了表格： 

     
2

0

1erf ( ) exp
22

x ux du
π

−
= ∫    (2.62) 

要记住对于一个高斯分布，有将近 68%的采样值落在 m-σ 和 m+σ 之间，有 99%
落在 m-3σ 和 m+3σ 之间。 
 功率谱密度（Power Spectral Density） 由于我们对于时域中随机信号的了

解通常非常有限，所以常常也需要在频域中表征这些信号。实际上，正如我们将

在本书中看到的，在 RF 设计中随机信号和噪声在频域的行为比它们的时域特性

有用的多。 
 对于一个确定的信号 x(t),频率信息包含在其 Fourier 变换中： 

     ( ) ( ) exp( 2 )X f x t j ft dtπ
+∞

−∞
= −∫   (2.63) 

虽然对随机信号似乎很自然也可以用相同的定义，但我们必须指出 Fourier 变换

只对于有限能量的信号才适用3： 

     2( )xE x t dt
+∞

−∞
= < ∞∫     (2.64) 

也就是只有当
2( )x t 在 t →∞时有足够快的衰减才成立。如图 2.21 所示，这一条

件对两类信号不成立：周期信号和随机信号。但是在大多数情况下，这些波形具

有有限的功率： 

     
/ 2 2
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1lim ( )
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TT
P x t dt

T
+

−→∞
= < ∞∫    (2.65) 

对于P < ∞的周期信号，其 Fourier 变换仍然可以通过将每个 Fourier 级数中的分

量用频域的冲击脉冲函数表示的方法来定义。反之对于随机信号，因为频域中的

冲击脉冲函数相当于存在一个确定的正弦分量，所以这个方法一般是不可能的。

另一个实际的问题是即使我们设法对一个随机过程（平稳或者非平稳过程）定义

了一个 Fourier 变换，其结果本身仍然是个随机过程[5]。 
 
     图 2.21 具有无穷大能量的信号 
 
 从上面的讨论中我们推断随机信号的频域特性包含在一个不同于直接

Fourier 变换的函数中。功率谱密度(PSD)（也叫做谱密度）就是这样一个函数。

在给出 PSD 的正式定义之前，我们从一个直观的角度来介绍一下它的意义[6]。
                                                        
3 若 x(t)是加在 1 欧姆电阻上的电压则很容易看出这是能量的定义。 



一个随机信号 ( )x t 的谱密度 ( )xS f 表示在频率 f周围单位带宽范围内信号的功率。

如图 2.22 所示，如果我们使这个信号通过中心频率为 f、带宽为 1-Hz 的带通滤

波器，并测量够长时间（1 秒量级）上的平均输出功率，我们将得到 ( )xS f 的估

计值。如果对每个 f 值都进行这一测量，我们就得到了整个的信号功率谱。这正

是谱分析仪的工作原理4。 
图 2.22 频谱测量 

 
 PSD 正式的定义如下[3]： 

      
2( )

( ) lim T
x T

X f
S f

T→∞
=     (2.66) 

其中 

     
0

( ) ( ) exp( 2 )
T

TX f x t j ft dtπ= −∫    (2.67) 

这个定义可以通过一个相应的计算算法来理解（图 2.23）：（1）将信号 x(t)用一

个较长的时间段[0，T]截断；（2）计算该结果的 Fourier 变换并由此得到
2( )TX f ；

（3）对 ( )x t 的许多采样函数重复步骤 1，2（例如测量电阻的多组噪声电压波形）；

（4）对所有的
2( )TX f 求平均得到

2( )TX f ，并用 T 归一化。这个算法在利用随

机噪声波形的时域模拟中是很有用的。 
 
     图 2.23 进行功率谱密度估算的算法 
 

 由于对于实数的 x(t)， ( )xS f 是关于 f 的偶函数[3]，正如图 2.24(a)所示，x(t)

在频率区间[f1, f2]内携带的总功率为 

    1 2 2

2 1 1

( ) ( ) 2 ( )
f f f

x x xf f f
S f df S f df S f df

−

−
+ =∫ ∫ ∫   (2.68) 

实际上上式右端的积分是由谱分析仪测量的结果，即谱的负频率分量部分沿纵轴

折叠，然后与正频率部分相加[图 2.24(b)]。我们把图 2.24(a)的表示方法叫做“双

边”(two-sided)谱，图 2.24(b)的表示叫做“单边”(one-sided)谱。 
 
     图 2.24 （a）双边及（b）单边频谱 
 
 在用图形分析频域操作时，用双边谱比较方便，而实际噪声的计算用单边谱

更容易。然而，虽然这两种表示方法会引起混乱，但是它们之间并没有本质的区

别。 

                                                        
4 构造一个 1Hz 带宽、中心频率在例如 1GHz 的低损耗带通滤波器是不切实际的。因此实际的谱分析仪把

功率谱变换至较低的中心频率并测量此 1Hz 宽的频带上的功率。 



 作为 ( )xS f 的一个例子，我们考虑阻值为 R 的一个电阻两端的热噪声电压。

双边 PSD 为 

       ( ) 2xS f kTR=      (2.69) 

其中 k 是波尔兹曼(Boltzmann)常数，等于 231.38 10 J/K−× ；T 是绝对温度。这种平

坦的谱叫做白噪声谱，因为它在所有的频率上有相同的功率。 

 式（2.69）引出了两个有趣的问题。第一，一个电阻总的噪声功率（ ( )xS f 覆

盖的面积）是无限的吗？实际上， ( )xS f 只是在 100GHzf < 时才为平坦的，超

过这一频率时 ( )xS f 会降低，所以总的功率还是有限的[3]。第二，2kTR 的单位

是功率每单位带宽吗（W/Hz）？不是，实际的单位是均方电压每单位带宽。我

们只是约定假设这个电压加在一个 1 欧姆的电阻两端，在 1Hz 带宽下产生 2kTR
的功率。在电路噪声计算中，我们经常写成 

       2 4nV kTR f= Δi      (2.70) 

其中 2
nV 是电阻 R 在带宽 fΔ 下产生的均方噪声电压。对于 fΔ =1Hz 2

nV 叫做“点噪

声”(spot noise)，它的单位是 2V /Hz 。 

 总结一下 PDF 和 PSD 的概念，我们看到前者是一个随机过程的幅度有多大

的机率落在一个给定范围内的统计量，而后者是指在一个小的频率区间内信号会

有多大功率的期望值。总的来说，PDF 和 PSD 间没有什么关系：热噪声有高斯

分布的 PDF 和白噪声分布的 PSD，而闪烁(1/f)噪声有相同的 PDF，而其 PSD 与

1/f 成比例。 
 
 线性系统中的随机信号(Random Signals in Linear Systems) 定义功率谱密

度函数的根本原因是它使许多用于确定信号的频域操作也可以应用到随机过程

上。可以证明，如果一个谱密度为 ( )xS f 的信号加到一个传输函数为 H(s)的线性

时不变系统上（如图 2.25），那么其输出谱为 

      2( ) ( ) ( )y xS f S f H f=     (2.71) 

其中 ( ) ( 2 )H f H s j fπ= = [3]。这符合我们的直觉，即信号谱的形状将受到系统

传输函数的调制。还可以看到如果 x(t)是高斯分布，那么 y(t)也是[3]。 
 
      图 2.25 线性系统中的噪声整形 
 

2.3.2 噪声 



 
噪声可以笼统地定义为任何与有用信号无关的随机干扰5。这个定义区分了噪声

和诸如谐波失真和交调等确定性的现象。同其他随机过程一样，噪声特性用 PDF
和 PSD 描述。 
 存在于所有电路中的是热噪声，它是由电阻、双极型器件的基极和发射极电

阻、以及 MOSFET 的沟道电阻产生的[如图 2.26(a)]。MOS 器件的热噪声可以模

拟成一个接在源漏之间的电流源，其 PSD 为 

       2 24 ( )
3n mI kT g=      (2.72) 

其中 mg 是晶体管的跨导。由长沟器件导出的系数 2/3 [7]在沟道长度小于 1 微米

时需要采用更大的值[8]。注意 MOSFET 的栅分布电阻也会有热噪声[9]，但是可

以通过仔细的版图设计而将它的影响减到最小。 
 

图 2.26 器件中的（a）热噪声与（b）散粒噪声 
 
 除了热噪声，有源器件还有散粒噪声(shot)和闪烁噪声(flicker)。散粒噪声是

高斯分布的白噪声，由电荷越过一定的能量势垒（如 pn 结）形成，其 PSD 为 

        2 2nI qI=      (2.73) 

其中 q 为电子电荷，I 为平均电流。对于双极型晶体管，收集极和基极电流的散

粒噪声可以模拟成分别连接在收集极和发射极、基极和发射极之间的电流源[图
2.26(b)]。 
 闪烁噪声由电荷在 MOSFET 的二氧化硅与硅界面上被随机俘获而产生。它

可以模拟为与栅串连的一个电压源，其噪声密度为 

       2 1
n

OX

KV
WLC f

=      (2.74) 

其中 K 是与随机过程有关的常数。虽然闪烁噪声的影响在高频下似乎可以忽略，

但我们还必须注意到在诸如混频器或者振荡器等电路中的非线性或者时变性可

以将 1/f 形状的谱映射到 RF 域（第六、七章）。 
 输入端参考噪声(Input-Referred Noise) 两端口系统的噪声可以用两个输入

噪声源来描述：一个串联电压源和一个并联电流源（图 2.27）[10]。总的来说，

必须要考虑这两个电源的相关性。我们用一个例子来说明这个概念。考虑如图

2.28(a)所示的电路，其中我们假设已有合适的偏置保证 M1 饱和且其漏极电流为

DI 。这个电路只有一个主要的热噪声源：它由沟道产生，并用 2
nDI 表示。对于图

2.28(b)所示的模型，我们通过短路输入端求得 2
nV ，开路输入端求得 2

nI 。因为图

2.28(a)和(b)应该在这两种情况下产生相同的输出噪声，我们有 2 2 2
m n nDg V I= 以及

22 2 2
m n in nDg I Z I= ，其中 Zin 表示该电路的输入阻抗。于是因 2 4 (2 / 3)nD mI kT g= ，我

                                                        
5 常常说要是没有任何噪声的话，也就不会有任何模拟电路设计者了。 



们得到 2 8 /(3 )n mV kT g= 以及
22 8 (3 )n m inI kT g Z= 。由于 Vn 和 In 表示相同的噪声机

制，它们之间一定相关。 
 

图 2.27 采用输入端噪声发生器的噪声表示 
 

图 2.28 （a）MOS 放大器，（b）等效输入端噪声发生器 

 我们注意如果 2, 0in nZ I→∞ → ，这时 2
nV 就足以表示这个噪声。然而在射频

范围， inZ 很小（一些设计中要求为 50 欧姆左右），所以就需要同时使用 2
nV 和 2

nI 。 

 上面例子的关键在于即使实际的电路中没有真正的输入噪声电流，等效电路

的输入相关噪声源中也要包含有 2
nI 。 

 噪声系数(Noise Figure) 在许多模拟电路中，信噪比(SNR)定义为信号功率与

总的噪声功率之比，这是一个很重要的参数。而在 RF 设计中，即使最终的目标

是最大化接收到和检测到的信号的 SNR，许多前端接收模块却用它们的“噪声

系数”而不是输入相关噪声来描述。这一方面是为了计算方便，另一方面因为这

是一直以来的传统。 
 噪声系数有很多种不同的定义方式，最常用的是 

     noise figure in

out

SNR
SNR

=     (2.75) 

其中 inSNR 和 outSNR 是分别在输入和输出端测量的信噪比。注意在大多数书中上

面的式子叫做噪声因子(noise factor)，而噪声系数定义为 1010log (noise factor)。我

们在这里不做这种区别。 
 从物理意义上理解式（2.75）是很重要的，噪声系数是信号通过一个系统后

SNR 变差了多少的度量。如果一个系统没有噪声，那么无论增益怎样都有

inSNR = outSNR 。这是因为输入信号和输入噪声都按相同的比例放大（或者减小），

而且没有引入额外的噪声。所以，一个无噪声系统的噪声系数等于 1。实际中，

一个系统存在一定的噪声使 SNR 减小，因此 NF>1。 
 与输入相关噪声相比，式（2.75）定义的 NF 看起来很复杂：它不仅与所考

虑电路的噪声有关，还与前级的 SNR 有关。实际上，如果输入信号不含噪声，

那么即使电路可能含有有限的内部噪声，也有 inSNR = ∞，NF=∞。对于这种情

况，NF 不是一个有意义的参数。反之在 RF 设计中，这种情况是不可能的，因

为即使是接收器第一级的信号也会被天线辐射电阻的噪声破坏。 
 噪声系数的计算往往比式（2.75）所示的简单一些。如图 2.29 所示，我们假

设 inSNR 是输入信号功率和源电阻 RS 产生的噪声的比，该噪声模型为 2
RSV 。如果

从 Vin 到电路输入端（节点 P）的电压增益等于α ，那么在这个节点上测得的 SNR



为 

      
2 2

2 2
in

in
RS

VSNR
V

α
α

=      (2.76) 

设从 P 节点到 Vout的电压增益为 Aυ ，则在输出端测得的 SNR 为 

     
2 2 2

2 2 2 2[ ( ) ]
v in

out
RS n n S v

A VSNR
V V I R A

α
α

=
+ +

  (2.77) 

        
2

2 2[ ( ) ]
in

RS n n S

V
V V I R

=
+ +

       (2.78) 

其中 Vn 和 InRS在取平方前相加以考虑它们的相关性。于是有 

     
2 2

2

( )RS n n S

RS

V V I RNF
V

+ +
=     (2.79) 

        
2

2

( )1 n n S

RS

V I R
V
+

= +      (2.80) 

NF 一般都是针对某一频率周围的 1Hz 带宽来说的，为了强调非常小的带宽它往

往叫做点噪声系数。这一数值可从式（2.80）得到： 

      
2( )1

4
n n S

S

V I RNF
kTR
+

= +    (2.81) 

其中 Vn 和 In 也是在相同频率的单位带宽下测量的。 
 

图 2.29 噪声系数的计算 
 
 式（2.81）指出了噪声系数是源阻抗 RS的函数。一般的，已知一个给定源阻

抗的 NF 并不能求出另一个不同源阻抗的 NF，因为在（2.81）分式中 RS同时出

现在分子和分母中。然而在传统的 RF 系统中，大多数的模块都设计成具有 50
欧姆的输入输出电阻6（以及可忽略的电抗值），所以避免了 NF 计算中的不确定。

但如我们将要在第六章中看到的，这一问题在特定的情况下还需要注意。 
 为了模拟需要，式（2.81）写成如下形式较为方便： 

     
24 ( )

4
S n n S

S

kTR V I RNF
kTR

+ +
=     (2.82) 

      
2 2

2

[4 ( ) ] 1
4

S n n S

S

A kTR V I R
A kTR
+ +

=  (2.83) 

      
2
,
2

1
4

n out

S

V
A kTR

=       (2.84) 

                                                        
6 在 TV 系统中，特征阻抗和终端阻抗均为 75 欧姆。 



其中 A Aυα= ,而 2
,n outV 表示输出端总的噪声。所以为了计算图 2.29 的 NF，我们将

总的输出噪声功率除以从 Vin 到 Vout的电压增益的平方，并将这个结果用 RS的噪

声来归一化。 
 作为一个噪声系数计算的例子，考虑一个电阻 RP,如图 2.30(a)。对源电阻 RS

这个电路的噪声系数是多少呢？根据图 2.30(b)，总的输出噪声电压为 

      2
, 4 ( || )n out S PV kT R R=      (2.85) 

而增益为 

       P

S P

RA
R R

=
+

     (2.86) 

由式（2.84）得到 

     
2

2

( ) 14 ( || )
4

S P
S P

P S

R RNF kT R R
R kTR
+

=   (2.87) 

      1 S

P

R
R

= +        (2.88) 

所以最大化 RP 可以最小化噪声系数。有趣的是，最小化噪声系数的条件和最大

化功率传输的条件(RS=RP)不相同。 
 

图 2.30 （a）电阻 Rp 噪声系数的计算，（b）（a）的等效电路 
 
 作为另一个例子，我们计算图 2.31(a)所示的放大器的噪声系数。这个电路由

一个共源级和一个反馈源跟随器构成以提供等于 RS 的输入电阻。忽略体效应、

沟道长度调制效应、寄生电容以及 I1 的噪声，我们利用如图 2.31(b)的等效电路

来计算总的输出噪声。Rin=RS的条件等效于 

      
2 1

1 1
1S

m m D

R
g g R

=
+

     (2.89) 

M2 的噪声电流流过 RS/2，产生了等于 2 1( / 2)n s m DI R g R 的输出噪声电压。 DR 和

M1 的噪声电流被该电路的输出电阻放大，当 Rin=RS时，该输出电阻可简化为 

      2(1 )
2

D
out m S

RR g R= +      (2.90) 

因此总的输出噪声功率为 

    

2 2 2 2 2 2 2
, 1 2 1

2
2 2 2

1 2

1 14 ( )
4 4

( ) (1 )
4

n out S m D n S m D
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  (2.91) 
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D
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    (2.92) 

所以当符合 1
2 1(1 )m S m Dg R g R −= + 的条件时噪声系数为 

      
2
,
2

1
4

n out

S

V
NF

A kTR
=       (2.93) 

     
2

2
2 1 2

1

(1 )2 1 21 ( )
3 3

m S
m S m
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R g R

+
= + + +  (2.94) 

 
图 2.31 （a）输入匹配了的反馈放大器，（b）（a）的噪声等效电路 

  
 级连级的噪声系数(Noise Figure of Cascaded Stages) 对于级联级，总的噪声

系数可由每一级的 NF 和增益得到。考虑图 2.32 所示系统，其中输入噪声产生源

以及每一级的输入输出电阻如图所示。注意阻抗的电抗部分为 0， 1Aυ 和 2Aυ 表示

这两级的无负载电压增益。第一级输入端的总噪声功率可以写作： 

   
2

2 2 21 1
, 1 1 1 1 2

1 1

[ ( || ) ]
( )

in in
n in n S in n RS

in S in S

R RV I R R V V
R R R R

= + +
+ +

  (2.95) 

同样，第二级的总输入噪声功率为 

    

2
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    (2.96) 

所以，级联的总输出噪声功率等于 2 2 2 2
2 , 2 2/( )n in L L outA V R R Rυ + 。由于从 Vin 到 Vout 的

总电压增益为  

    1 2
, 1 2

1 1 2 2

in in L
v tot v v

S in out in out L

R R RA A A
R R R R R R

=
+ + +

  (2.97) 

总的噪声系数为 

     2 2 2
2 , 22

, 2

1 1( )
4

L
tot v n in

v tot out L S

RNF A V
A R R kTR

=
+

  (2.98) 

利用式（2.95）和（2.96），化简结果有 
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    (2.99) 

右边的第一项可看作是第一级当输入阻抗为RS时的NF，但第二项却不那么明显。

在 1 1 2S in out inR R R R= = = 的特定情况下，我们有 

     
2

2 2
1 2 2

1

( ) 1
4

n S n
tot

v S

I R VNF NF
A kTRα
+

= +    (2.100) 

       2
1 2 2

1

1

v

NFNF
Aα
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= +       (2.101) 

其中 NF2 是第二级当输入阻抗为 RS时的噪声系数。 
 

图 2.32 带有噪声的电路级的级联 
 
 在一般情形中，我们采用“可用功率增益”(available power gain) AP的概念

来化简式（2.99）。这种增益被定义为输出端可得到的功率（即该电路可以传输

给共轭匹配负载的功率）除以可得到的源功率（即电源可以传输给共轭匹配电路

的功率）。图 2.32 中第一级可得到的输出功率为 

     2 2 21
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1 1
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4
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S in out

RP V A
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    (2.102) 

而可得到的源功率为  
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=       (2.103) 

所以 

      2 21
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     (2.104) 

注意到第二级当源阻抗为 Rout1 时的噪声系数为 
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1
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I R VNF
kTR

+
= +      (2.105) 

我们可将式（2.99）写作 

     2, 1
1,

1Rout
tot RS

P

NF
NF NF

A
−

= +      (2.106) 

其中 1,RSNF 表示第一级当源阻抗为 RS时的噪声系数。  



 类似的，对于 m 级级联， 

   2
1

1 1 ( 1)

111 ( 1) m
tot

P P P m

NFNFNF NF
A A A −

−−
= + − + + +"

"
  (2.107) 

其中每一级的 NF 都是根据驱动该级的源阻抗计算的。该式叫做 Friis 方程[11]。
该方程用每一级的噪声系数来表示总的噪声系数，尤其在当一个接收器使用的是

由制造商独立描述的各种不同的现成功能块时，这一方程非常有用。 
 Friis 方程指出了在前一级的增益增加时，后面各级贡献的噪声减小了，说明

了级联级中前几级是最重要的。相反的，如果某一级的作用是衰减，那么该级后

面的电路等效到该级输入处的噪声系数将被“放大”。比如如果在一个接收器中

一个窄带有损滤波器放在天线和低噪声放大器之间来消除带外干扰时，将发生上

述情况（第五章）。 
 有损耗电路的噪声系数(Noise Figure of Lossy Circuits) 在 RF 接收器中使

用的无源滤波器存在一定的带内损耗。除了衰减有用信号外，有损电路一般还将

引入噪声，当我们考虑例如一个理想 LC 滤波器[图 2.33(a)]时，这个事实并不明

显。但是回想一下，许多 RF 电路都要求有明确确定的阻性输入和输出阻抗以正

确匹配。比如说在天线和 LNA 之间放置的滤波器可以看成如图 2.33(b)所示。我

们的目的是找出具有阻性输入输出阻抗的无源电路的噪声系数与损耗之间的关

系。 
图 2.33 （a）LC 衰减器，（b）在输入和输出端匹配的有损电路 

 
 考虑一个如图 2.34(a)所示的具有实输入输出阻抗的线性时不变无源互易网

络(reciprocal network)。可以证明[5]如果输出电阻是 Rout，那么噪声的戴维宁

(Thevenin)等效电路就如图 2.34(b)所示，其电压源的 PSD 为 4kTRout。注意 Rout

并且因此 2
nV 一般来说依赖于源阻抗 RS。 

 
图 2.34 （a）无源互易网络，（b）（a）的戴维宁噪声模型 

 
 现在考虑图 2.35(a)所示的电路。与可获得功率增益的概念类似，我们定义功

率损耗 L 为 Pin/Pout，其中 Pin 是可获得的源功率，Pout为可获得输出功率。为了

计算信号损失，电路可模拟成 Thevenin 等效电路形式，如图 2.35(b)所示。注意

这个电路对于信号是等效的，而在图 2.34(b)中的电路是对噪声等效的。因为

2 /(4 )in in SP V R= 及 2 /(4 )out TH outP V R= ，我们有 

       
2

2
in out

TH S

V RL
V R

=      (2.108) 

为了计算噪声系数，我们求出输出噪声电压和电压增益。当负载为 LR 时，由图

2.34(b)得到 

      
2

2
, 24

( )
L

n out out
L out

RV kTR
R R

=
+

   (2.109) 



图 2.34(b)中从 Vin 到 Vout的电压增益为 

       TH L
v

in L out

V RA
V R R

=
+

    (2.110) 

所以 

     
2

2

14
4

in
out

TH S

VNF kTR
V kTR

=      (2.111) 

      L=          (2.112) 
因此我们得出对于无源互易网络噪声系数等于如上面定义的损耗。 
 

图 2.35 （a）用于噪声系数计算的电路，（b）（a）的等效电路 
 

 为了强调上面的概念，我们计算一个有损滤波器后面接一个低噪声放大器时

的总的噪声系数（图 2.36）。由 Friis 方程有 

     1

1LNA
tot filt

NFNF NF
L−

−
= +     (2.113) 

      ( 1)LNAL NF L= + −     (2.114) 

    LNAL NF= i       (2.115) 

其中 LNA 的噪声系数的计算是相对于滤波器的输出电阻的。 
 
     图 2.36 带损耗滤波器和 LNA 的级联 
 

2.4 灵敏度与动态范围 
 
 灵敏度(Sensitivity) RF 接收器的灵敏度定义为在可接受的信噪比要求下系

统可检测到的最小信号电平。为了计算灵敏度，我们有 

      in

out

SNRNF
SNR

=       (2.116) 

       
/sig RS

out

P P
SNR

=       (2.117) 

其中 sigP 表示输入信号功率， RSP 表示源电阻噪声功率，以上都是对应单位带宽。

由此有 

      sig RS outP P NF SNR= i i      (2.118) 

既然总的信号功率分布在信道带宽 B 的范围内，式（2.118）两边都必须在这个

带宽内积分以得到总的均方功率。所以，对于频带平坦的信道 

      ,sig tot RS outP P NF SNR B= i i i    (2.119) 



 方程（2.119）把灵敏度估计为产生一定输出 SNR 的最小输入信号。稍微改

变表示法，并用 dB 或 dBm 表示上面的量，我们有 

   ,min dBm dBm/Hz dB min dB| | | | 10 login RSP P NF SNR B= + + +  (2.120) 

其中 in,minP 是达到 SNRmin 的最小输入电平，其中 B 用赫兹表示。注意式（2.120）

与系统的增益无关。 

 假设输入是共轭匹配的，我们得到 RS传输给接收器的噪声功率 RSP ： 

      4 1
4

S
RS

in

kTRP
R

=      (2.121) 

         kT=       (2.122) 
         174dBm/Hz= −       (2.123) 
上式假设在室温下。于是我们得到式（2.120）的简化形式 

   ,min min174dBm/Hz 10loginP NF B SNR= − + + +  (2.124) 

注意前三项的和是系统总的累积噪声，有时被称作“噪声底限”(noise floor)。因

为 in,minP 是带宽的函数，接收器由于有较窄的信道而非常灵敏（但自然是以较低

的数据率为代价）。 
 动态范围(Dynamic Range) 动态范围(DR)一般定义为电路可接受的最大输

入电平与电路可提供合理信号质量时最小输入电平的比值。这一定义在不同的应

用中有不同的定量。比如，在诸如运算放大器和模数转换器等模拟电路中动态范

围定义为“满程”(full-scale)输入电平与使 SNR=1 的输入电平之比。满程一般是

指输入电平超过该范围时将发生深饱和，并可以很容易的通过检查电路发现，而

最小输入电平由噪声底限决定。 
 反之，在 RF 设计中，情况就更复杂了。设想一个简单的共源放大级。我们

如何定义其满程输入呢？有可能将 FS 定义为晶体管处于线性区边界时的输入电

压。但是，如果一个满程电压摆幅的正弦波作用在该电路上，输出将会有很严重

的失真。另外，最小的信号一定要使 SNR 大于 1，比如在式（2.120）中的 SNRmin。

由于以上原因，我们根据交调的限制制定动态范围的上限，而根据灵敏度的要求

制定其下限。这个定义叫做“赝空动态范围”(spurious-free dynamic range)(SFDR)。 
 动态范围的上限定义为在双声测试中使得三阶交调项不超过噪声底限的最

大输入电平。用 dBm 表示所有的量，式（2.33）可改写为 

      ,
3 2

out IM out
IIP in

P P
P P

−
= +      (2.125) 

其中 IM,outP 表示输出端 IM3 分量的功率。因为 out inP P G= + 及 , ,IM out IM inP P G= + ，其

中 G 是用 dB 表示的电路功率增益， ,IM inP 是输入相关的 IM3 项的大小，我们有 

      ,
3 2

in IM in
IIP in

P P
P P

−
= +      (2.126) 



       ,3
2

in IM inP P−
=       (2.127) 

因此有  

      3 ,2
3

IIP IM in
in

P P
P

+
=       (2.128) 

于是使得 IM 项等于噪声底限的输入电平为 

      3
,max

2
3

IP
in

P FP +
=       (2.129) 

其中 174dBm 10logF NF B= − + + 。 

 SFDR 是 ,in maxP 和 ,mininP 的差（用 dB 来表示） 

    3
min

2 ( )
3

IIPP FSFDR F SNR+
= − +      (2.130) 

       3
min

2( )
3

IIPP F SNR−
= −       (2.131) 

比如，如果一个接收器的 NF=9dB， 3 15IIPP dBm= − ，且 B=200kHz，若要求

SNRmin=12dB，那么它的 SFDR 约为 53dB。 
 SFDR 表示在一个较小的输入电平下，一个接收器在产生可接受信号质量的

情况下能容忍的相对最大干扰信号。 
 
 

2.5 无源阻抗变换 
 
在射频范围，我们经常利用无源电路来进行阻抗变换—从高变到低，或者反过来；

以及从复变到实，或者反过来。虽然有源器件似乎也能用来实现这样的操作，但

是在一些情况下只有无源元件才能达到所要求的性能。比如，一个 3V 的功率放

大器可以最多传输 23 /(2 50) 90mWP = × = 的功率给一个 50 欧姆的负载。为了增

加这个输出功率，必须在 PA 和负载之间增加一个电路来“放大”电压摆幅而不

需要更高的电源电压（第九章）。这是由无源匹配电路实现的。 
 
     图 2.37 等效串联与并联 RC 电路 
 
 在学习变换技术之前，我们看一下图 2.37 所示的 RC 电路。这一串联组合的

品质因数 Q 定义为电容的阻抗除以电阻，即等于1/ S SR C ω，当 SR 趋于 0 的时候

它趋于无穷大。类似的，并联组合的 Q 等于 P PR C ω。如果 Q 相当大（约大于 5）

而且有用频带很窄，那么一种网络可以转化成另一种。这两个电路在下面的条件



下是等效的 

      1
1

S SP

P P S

R C sR
R C s C s

+
=

+
    (2.132) 

或者对于 s jω= ，有 21/( )P P S SR C R C ω= , 0P P S S P SR C R C R C+ − = 。假设 P SR R� ，

我们有 P SC C≈ 以及 

        2

1
( )P

S

R
R Cω

≈     (2.133) 

其中 P SC C C= ≈ 。所以这种转换将电阻值按照式（2.133）变化，而电容值基本

不变。我们还可以写出 2
P S SR Q R≈ ，其中 SQ 是串联网络的 Q。对于相应的 RL 网

络可以得到类似的结果。 
 阻抗变换可以通过变压器来完成。一个具有匝数比 m 的理想变压器将阻抗按

照 2m 的比例变换。但是实际上，高频变压器常常产生损耗以及初级和次级之间

的电容耦合，引起不希望的谐振，从而使设计复杂化并要求精确的模型。所以我

们要研究其他的阻抗变换方法。 

 考虑图 2.38(a)所示的电路，其中的电容分压器用来将 PR 变换成一个更高的

值。我们假设高 Q 值以及窄频带， PR 和 PC 的并联组合可以被转换成如图 2.38(b)

所示的串联电路，其中 SC 约等于 PC ， 21/[ ( ) ]S P PR R C ω≈ 。将 1C 和 SC 合成为 eqC ，

我们得到了如图 2.38(c)所示的电路，它可以转化成如图 2.38(d)所示的并联电路，

其中 1 1/( )tot P PC C C C C≈ + ， 2 2
11/[ ( ) ] (1 / )tot S eq P PR R C C C Rω≈ = + 。所以电容分压器

将 PR 的值提高了 2
1(1 / )PC C+ 倍。 

     图 2.38 采用电容分压器的阻抗变换 
 
 图 2.39(a)描述了一个类似的使用电感分压器构成的转换电路，对于图 2.39(b)

的等效电路，如果 Q 值足够高，所考虑的频带够窄，我们有 1tot PL L L≈ + ，

2
1(1 / )tot P PR L L R≈ + 。 

     图 2.39 采用电感分压器的阻抗变换 

 如图 2.40(a)所示是一种常用的将一电阻值转换成较低值的电路。将 PR 和 PC

变成如图 2.40(b)的串联组合，我们有 PC ≈ SC 及 21/[ ( ) ]S P PR R C ω≈ 。在谐振点附



近， SC 和 1L 谐振，因此该电路相当于一个阻值为 21/[ ( ) ]P PR C ω 的电阻。 

     图 2.40 电阻降值变换 
 
 我们要注意高 Q 值的假设并不一定成立，尤其是使用片上电感时。所以，在

这些情况下要检查上面推导的准确性。 
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第 3 章 调制与解调 

        调制和解调模拟信号与数字信号是通讯系统的基本功能。虽然实现这些功能的

新方法在不断涌现，但是一些技术已趋成熟并在许多射频电路当中得到了应用。 
        本章主要介绍了现代射频电路收发器中采用的调制和解调的基本技术，描述了

每种方法的优点和局限，并着重强调了在设计射频集成电路中的各种联系。首先，

我们简要介绍调制方法的主要特点，然后回顾模拟的幅度、相位和频率调制。接下

来我们研究二相和正交调制技术，并强调它们在射频电路中的作用。最后，我们将

介绍各种调制技术的功率效率和非相干解调技术。 

3.1 概述 

        射频通讯中传递的波形通常是经过原始信号调制的高频载波。进行调制的原因

有很多：(1)在有线系统中，同轴线在高频时表现出极好的屏蔽特性；(2)在无线系

统中，为了得到合理的增益，天线尺寸只能是信号波长的一小部分；(3)在大多数

情况下，由于 FCC(美国联邦电讯委员会)的规定，通讯系统只能在某一个频段工

作；(4)在某些应用中，当信道含有非理想因素时，调制可以使接收端的解调更加

简单。 
        就调制而言，我们通常定义两种信号。信号频谱在 0=ω 附近非 0 而在其它部

分可以忽略[1][Fig.3.1(a)]的信号叫做基带信号，如麦克风和摄像机产生的信号。信

号的频谱在载波信号频率 cω 附近的频带非 0 而在该频带之外可以忽略[1][Fig.3.1(b)]
的信号叫做带通信号1。这样的定义虽然在数学上不是很精确，但对于我们的用途

来说已经足够了，因为在射频设计中有用的信号带宽通常要比频率小的多。 
 

图 3.1 （a）基带和（b）带通信号 
 

       调制就是把基带信号转化为相应的带通信号。从另一个角度来说，调制就是根

据基带信号来改变载波信号(例如一个正弦信号)的某些参数。这两个定义是等价

的，因为一个带通信号总可以表示为： 
)](cos[)()( tttatx c θω +=                                                   (3.1) 

式中 )(ta 和 )(tθ 一般都与时间有关[1]。换言之，我们起始于一个周期的载波信号

( )θω +tA ccos 并改变它的幅度和相位，这就是调制。(3.1)中，自变量 )()( ttc θω + 称

为“全相位”，而 )(tθ 称为“额外相位”。我们也可以把即时频率定义为相位相对

                                                           
1 我们还会用到“传输频带”。带通信号由基带信号和低通传输频带组成。 



于时间的导数： dtdc θω + 是“全频率”， dt
dθ 是“额外频率”或者“频偏”。

注意，取决于调制技术，一个带宽为 B 的基带信号被转化为带通波形时，它可能

会占据不一样的带宽，这点将在第九章中阐明。 
        和调制相反的过程就是解调(或者说检波)，它的目的是以最小的噪声、失真和

ISI 等把原始信号提取出来。因此，如图 3.2，一个简单的通讯系统包括调制器/发
送器，信道(例如空间或者同轴线)，接收器/检波器。因为调制器和检波器的性能决

定了整体性能，所以调制技术往往是与相应的解调器一起学习的。我们把两者的组

合叫做调制解调器。 
 

图 3.2 简单的通信系统 
 
调制解调器的主要性能    分析图 3.2 中的系统，首要目的就是求出当信道存在

衰减和下级解调器的输入存在干扰噪声的情况下它的输出信号的“品质”(例如信

噪比)。当信道衰减(或者叫做“路径损失”)和传输功率一定时，信号的品质由调制

解调器的种类决定。这样，如果调制解调器有更高的噪声容限，我们就可以减少传

输功率，为移动设备提供更长的“通话时间”，或者能够容忍更高的信道衰减，就

可以提供更长的通讯距离。 
        调制解调技术的另一个重要性能就是带宽需求，假设基带信号具有某一带宽，

我们可以计算出每一情况下被调制波形所占据的带宽，这个度量标准被称之为“谱

效率”。它在为无线网络这类带宽有限的应用场合选择调制解调器时起着重要的作

用。 
        在射频设计中，要考特别考虑的调制技术的第三个性质就是“功率效率”，它

关系到能够应用在发信机中的功率放大器的种类。在这一章的后面我们将会看到某

些被调制波形可以依靠非线性放大器来处理而不发生频带扩展或损失信息，但是另

外一些则要用线性放大器来处理。由于非线性功率放大器一般比相应的线性功率放

大器具有更高的效率(第 9 章)，因此我们希望采用的调制技术能够更适合于非线性

放大。 
        附加白高斯噪声信道    为了比较不同接收器的“噪声容限”，我们假设传输

信号的功率恒定，而接收信号受到一个附加的功率谱密度为 20N (图 3.3)的高斯分

布白噪声的干扰。加入白噪声来考虑接收器的内部噪声是合适的。但邻近干扰源所

引入的噪声通常并不是白噪声，因此需要单独考虑。更进一步，在某些解调器(例
如包络检波器)中的噪声是相乘而不是相加的。 
 

图 3.3 附加的高斯噪声假定为具有白色频谱 



3.2 模拟调制 

3.2.1 幅度调制 

对于一个基带信号 )(txBB ，可以通过把(3.1)式改写为

ttmxAtx cBBcAM ωcos)](1[)( += 来构成一个幅度调制（AM，调幅）波形，这里 m 叫

做“调制指数”。图 3.4 说明了一种产生幅度调制信号的方法并给出了相应的波形

和频谱：乘以 tcωcos 就是将 )(txBB 的频谱转变为在 cω± 附近的频带。因此 )(txAM 的

带宽就是 )(txBB 带宽的两倍。信号 tA cc ωcos 是由“本地振荡器”(LO)产生的。 
 

图 3.4 在（a）时域，（b）频域里的幅度调制 
 
一个幅度调制信号可以通过一个乘法器和一个低通滤波器实现解调。如图

3.5(a)所示，这一技术把一个幅度调制频谱转换回基带频谱。这里要注意：接收器

必须保证本地振荡器产生的频率和 )(txAM 的载波频率相同。 
如果 )(1 tmxBB+ 这项对于任何 t 都是正的，那么图 3.4(a)所示的波形包络就不

会超过 0，因此我们可以用一个峰漏检波器来对这样的信号进行解调[图 3.5(b)]。
这个电路的结构非常简单，因此它已成为调幅收音机的主要选择。 

 
图 3.5 AM 解调器 

 
以上两种检波器输出信号的信噪比都可以表示为： 

BN
txmA

SNR BBc
out

0

222

2
)(

= ，                                             (3.2) 

其中 )(2 txBB 和 B 分别是信号 )(txBB 的均方值和带宽[1]。在采用包络检波器的情况

下，式(3.2)仅在输入端信号有足够高信噪比时才成立，这是一个合理的假定，因为

只有当信噪比大于 25dB 时，接收信号的质量才是可以接受的。注意：传输的功率

等于 2/])(1[ 222 txmA BBc + 。 
        除了在广播收音机和电视的声音传输中有应用以外，幅度调制在目前的无线系

统中的应用很少。这是因为用振幅来装载信息不但使信号易被噪声干扰而且要求发

送器采用高线性度的功率放大器。 



3.2.2 相位调制与频率调制 

相位调制(PM)和频率调制(FM)是十分重要的概念，我们不仅在分析调制解调

器的时候要用到它们，而且在分析诸如振荡器和频率综合器这类电路的时候也要遇

到它们。 
在式(3.1)中，当 )(ta 是常数 cA ，额外相位 )(tθ 与基带信号成正比时，我们说载

波被相位调制，即 )](cos[)( tmxtAtx BBccPM += ω ，其中 m 是相位调制指数。例如，

如果 ttxBB α=)( ，那么 tmAtx ccPM )cos()( αω += ，这时意味着一个斜坡基带波形使

载波频率移动了一个常数值。 
类似的，如果额外频率， dtdθ ，与基带信号成正比，我们说载波被频率调

制，即 ])(cos[)(
;∫∞+=
t

BBccFM dttxmtAtx ω ，其中 m 是频率调制指数。例如，对于一

个直流基带信号， AtxBB =)( ，我们得到 tmAAtx ccFM )cos()( += ω 。这样一个频率

调制器的直流输入信号使载波频率移动了一个常数值，对于压控振荡器的波形这是

一个非常有用的结果（第 7 章）。 
图 3.6 给出了一个基带信号以及它相应的相位调制和频率调制波形。注意一般

当基带信号未知时，我们无法判断一个波形是频率调制还是相位调制的。还有，频

偏的最大值在相位调制下等于 dtmdxBB / ，在频率调制下等于 )(tmxBB 。 
)(txPM 和 )(txFM 与 )(txBB 间的非线性关系使我们很难计算出调制后波形所占据

的带宽。我们在稍后将再回过来讨论这个问题。 
 

图 3.6 相应于方波基带信号的调相和调频波形 
 
模拟频率调制比模拟相位调制被更广泛的采用，这也许是因为频率调制和解调

更容易一些。图 3.7 说明了一个简单的频率调制器，其中 LC 振荡器的谐振频率随

着基带信号而成比例的变化。这里所需要的压控电容通常是一个反偏的变容二极

管，它的节电容随 )(txBB 而变化。 
 

图 3.7 简单的调频器 
 
原则上说，频率解调可以通过任何一个传输函数对频率灵敏的电路来实现。例

如，一个高通滤波器(也就是一个微分器)能够产生一个与信号频率成正比的输出信

号幅度(图 3.8)，这实质上就是由频率调制转化为幅度调制。如果

])(cos[)( ∫+= dttxmtAtv BBccin ω ，则输出信号可以近似为输入信号对时间的导数： 

])(sin[)]([)( 11 ∫++≈ dttxmttmxCRAtv BBcBBccout ωω 。                  (3.3) 

这样，如果 )(tmxBBc +ω 总保持为正值，我们就可以用一个包络检波器来恢复信号

)(txBB 。特别注意，输入信号 inv 的幅度变化会使解调波形变差，因此要在微分器之

前使用“限制器”。 



图 3.8 简单的调频解调器 
 
        )(txFM 与 )(txBB 间的非线性关系使我们很难计算出调制后波形的带宽。首先，

我们来考虑一个简单情况，称为“窄带频率调制”，即这时信号满足：

∫ <<dttxm BB )( 1 rad。则频率调制波形可以近似表示为： 

∫−≈ dttxtmAtAtx BBccccNBFM )()(sincos)(, ωω 。                       (3.4) 

因此，如图 3.9(a)所示，它的频谱包括载波以及 ∫ dttxBB )( 转变到 cω± 附近的频谱，

这意味着 )(txFM 的带宽比图 3.4(a)中 )(txAM 的带宽小一些，这是由积分引起的 s
1

衰减造成的。 
 

图 3.9 为（a）随机信号和（b）正弦信号调制的窄带调频 
 
        证 明 窄 带 频 率 调 制 非 常 有 用 的 一 个 特 例 是 正 弦 基 带 信 号 ， 例 如

tAtx mmBB ωcos)( = ，此时我们有： 

ttmAAtAtx mc
m

cmccNBFM ωω
ω

ω sinsincos)(, −≈                              (3.5) 

t
mAA

tA mc
m

cm
cc )cos(

2
cos ωω

ω
ω −−=  

   t
mAA

mc
m

cm )cos(
2

ωω
ω

++                                                 (3.6) 

如图 3.9(b)所示，调制后的频谱由 cω± 处的冲击和 )( mc ωω ±± 处的“边带”组成。 
        由方程(3.5)和(3.6) 我们可以总结出三个要点。第一，为使窄带频率调制成

立，我们必须有 <<mmmA ω/ 1 rad。第二，当 mω 增大时，边带幅度减小；也就是说

较 高 的 调 制 频 率 在 频 率 调 制 信 号 中 的 权 重 较 小 。 第 三 ， 如 果

]sin)/(cos[)( tmAtAtx mmmccFM ωωω −= ，那么最大的频偏等于 mmA 。注意，边带和

载波频率之间的距离是 mω ，并且它和最大频偏值无关。 
        虽然窄带频率调制在很多通讯电路中是一个非常有用的概念，但是由于它的信

噪比很低，因此在调制解调器中的应用很少，这个问题我们在后面说明。接下来我

们讨论更加实际的情况，我们考虑并不限制 <<mmmA ω/ 1 rad 时，一个正弦基带波

形 的 频 率 调 制 信 号 。 如 果 tAtx mmBB ωcos)( = ， 那 么

]sin)/(cos[)( tmAtAtx mmmccFM ωωω −= ，它可以展开为： 

∑
+∞

−∞=

+=
n

mcncFM tnJAtx )cos()()( ωωβ ，                                (3.7) 

)(⋅nJ 是 n 阶的第一类贝塞耳函数， mmmA ωβ /= 。当 <<β 1 rad 时(窄带频率调

制 ) ， 1)(0 ≈βJ ， 2/)(1 ββ ±≈±J ， 0)( ≈βnJ ( 1>n ) 。 这 时 有 ，

tAtAtAtx mccmccccFM )cos()2/()cos()2/(cos)( ωωβωωβω −−++= ，和式 (3.6)中的

结果一样。如果 β 接近或者超过 1，则 1>n 时 )(βnJ 的系数不可以忽略，这样就会



在 mc nωω ± 处引入分量。图 3.10 画出了 1=β 和 2=β 时频率调制频谱的例子。更

一般情况的频率调制如多重频率调制或高斯调制在文献[2]中讨论。 
        从上面的分析我们可以得出一个重要结论，频率调制信号的带宽由 m、 mA 和

mω 决定。事实上，如果带宽 FMB 定义为包含 98% 信号功率的带宽时，

BBFM BB )1(2 +≈ β ，其中 BBB 是基带信号的带宽[1]。这称为 Carson 规则。 
 

图 3.10 相应于两个不同β值的 FM 频谱 
 
        由式(3.6)，我们注意到随着调制信号频率的增加，在频率调制波形中对应分量

的幅度减小。因此这时频率调制的解调器通过增大高频增益来补偿这个滚降，如图

3.8 的微分器所示。但是这将导致高频噪声也被放大，从而降低总的信噪比。基于

这个原因，大多数频率调制的发送器都通过预先放大高频端来对基带频谱整形

(“预矫正”)(图 3.11)。在接收器中则使检测到的信号通过低通滤波器来去除预矫

正(“去矫正”)，并同时抑制高频噪声。如果最初的基带频谱具有低通形状时，这

种方法通常并不显著增加所要求的带宽。 
 

图 3.11 调频（FM）信号的预矫正和去矫正 
 
        对于一个没有采用预矫正和去矫正的频率调制检波器，我们可以得到： 

2

2
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+= ββ                                       (3.8) 

其中 PV 是信号 )(txBB 的峰值[2]。如果采用预矫正和去矫正，则有： 
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+= ββ                                  (3.9) 

这里 B 是基带信号的带宽， 1f 是用来去矫正的低通滤波器的-3dB 拐角频率。在一

些典型应用中，由式(3.9)得到的值比式(3.8)大 10 至 15dB[1]。上述两种情况下的性

能和 β 有很大关系，这就揭示了信号品质和带宽效率之间的相互制约关系。 
        我们要考虑的频率调制系统的最后一个性能是功率效率。因为频率调制信号

有固定的包络并且在零交越点上载有信息，因此它可以用非线性功率放大器处理而

不影响基带信号和增加所要求的带宽。这样，频率调制信号非常适合于高效率（不

可避免为非线性）的功率放大器。 

3.3 数字调制 

在“数字”射频系统中，载波被一个数字基带信号所调制。正如我们将要在第

四章中介绍的，数字调制相比模拟调制具有很多优点，因此在无线系统中被广泛采

用。 
模拟调制中的幅度调制，相位调制和频率调制在数字系统中分别对应幅移键控

(ASK)，相移键控(PSK)和频移键控(FSK)。图 3.12 举例说明了一个二相基带信号的



波形。在射频应用中，相移键控和频移键控对幅度噪声具有较低的敏感度，因此它

们比幅移键控具有更广泛的应用。 
在 3.1 节中我们曾经介绍，分析一个调制解调器需要定量三个参数的值：信号

质量，谱效率和功率效率。数字信号传送方法的优劣用比特误差率(BER)来衡量，

它定义为单位时间内检波器输出端观察到的错误比特的平均数和接收到的全部比特

数的比值。因此，我们的目的就是计算存在噪声和其它干扰的情况下信号的错误几
率。 

 
图 3.12 （a）幅偏，（b）相偏，（c）频偏键控 

3.3.1 基本概念 

        分析数字调制解调器需要了解一些在我们比较熟悉的模拟调制系统中没有用到

的概念工具。这里我们回顾其中一些最基本的概念。 
        二进制和 M 进制信号传输  我们会很自然的选择一个二进制波形作为数字基带

信号，它可以表示为： 
∑ −=

n
bnBB nTtpbtx )()( ，                                        (3.10) 

式中 nb 是在时间段 ])1(,[ bb TnnT + 中的比特值，它可取两个值，例如 0 和 1 或者-1
和 1 中的一个。对于一个矩形脉冲波形，接收器只要简单的判断波形(峰)值是小于

还是大于阈值电压就可以确定其比特值。 
        在实际中，采用多级数字信号来调制载波往往会有好处，这通常是因为这可以

放松对带宽的要求。图 3.13 所示的一个例子中，原有的二进制数据流被分成两个

比特一组，每组由数模转换器转变为四个可能等级中的一个。我们注意到由此得到

的波形在单位时间内的变化次数减少，但是要求检波器具有较高的幅度分辨率。这

一技术成为 M 进制信号传输。它也可以用式(3.10)表示，只要 nb 取所有的离散电

平。为了不和二进制信号传输相混淆，我们把发送的每一个电平称为一个码元而不

是比特。图 3.13 中信号的“码元率”是原有比特率的一半。 
 

图 3.13 比特数据流的四级数字表示 
 
        基函数  对于式(3.10)表示的基带信号，我们现在来考虑它的数字波形的表示方

法。例如，图 3.12(c)中的二进制频移键控信号可以表示为： 
0,cos)( 1 == ncFSK biftAtx ω ，                                (3.11) 
1,cos 2 == nc biftA ω ，                                 (3.12) 

这说明每一个传输的比特都可以用一个内积来表示， 
)()()( 2211 tttxFSK φαφα +=                                               (3.13) 

                                                          ( ) ( )][][ 2121 tt φφαα ⋅= ，                                (3.14) 
其中 ]0[][ 21 cA=αα 或者 ]0[ cA ， tt 11 cos)( ωφ = ， tt 22 cos)( ωφ = 。换句话说， )(txFSK

可以用两个函数的线性组合来表示。 



        这一把一个波形用一组基函数的线性组合来表示的方法应当很熟悉，它和傅立

叶级数类似： )(tx (具有有限能量)可以表示为： 

∑ ∑
∞

=

∞

=

+=
0 0

sincos)(
n n

nn tnbtnatx ωω ，                                (3.15) 

其中 Tttt +<< 00 ， T/1=ω 。傅立叶级数的一个重要性质就是基函数的正交性， 

∫ =
T

tmtn
0

0coscos ωω ，                                            (3.16) 

                                              ∫ =
T

tmtn
0

0sincos ωω ，                                             (3.17) 

∫ =
T

tmtn
0

0sinsin ωω ，                                              (3.18) 

以上各式当 mn ≠ 时成立。 
        通过上面的观察，我们现在可以得出一个结论：在数字调制中的每个码元可以

用一组正交基函数的线性组合来表示，2 
)()()()( 2211 ttttx NNφαφαφα +++= ，                          (3.19) 

其中 

∫ =sT

km dttt
0

0)()( φφ                                                   (3.20) 

式中 km ≠ ， sT 是码元的周期。数 N 叫做这组基函数的“维数”。 
        到这里，读者可能会问为什么我们要做以上的推导。这可以从两方面来理解。

第一，把信号波形用一组基函数的线性组合表示，就可以使它们有相同的处理方

法，并且可以很容易把许多看来不同的调制技术进行合理的比较。第二，正交基函

数提供了一个表示波形的“最小组合”，更重要的是，它们可以用来优化信号的检

测。 
        信号星座图  当维数小于 4 时，我们可以把调制后的信号看成它们内积中系数

的形式。这就是表示成 ])()([][)( 2121 tttx φφαα ⋅= ，我们可以简单的忽略基函

数，并把向量 ][ 21αα 的所有可能值在笛卡尔坐标上画出来。这样，图 3.12(c)中
的二进制频移键控信号可以用图 3.14(a)来表示。这样的图称为“信号星座图”或

者“信号空间图”，它对于我们理解数字调制解调器中的各种影响非常有价值。 
 

图 3.14 （a）FSK，（b）ASK 信号星座 
 
        作为另外一个例子，考虑图 3.12(a)中的二进制幅移键控波形，这里每个比特

被调制后的信号可以表示为 
1cos)( == nccASK btAtx ω ，                            (3.21) 

                                                                 00 == nb                                   (3.22) 
因此， )()( 11 ttxASK φα= ，这里 1α 的值为 0 或 cA ， tt cωφ cos)(1 = 。这是一维调制的

情况，它的信号星座图表示如图 3.14(b)。 

                                                           
2 基函数通常都被归一化使它们在 bT 时间段上具有单位能量，但这里我们先略去这一细节。 



         信号星座图的一个直接的应用就是来帮助理解噪声对检波接收信号的影响。

假设如图 3.15 所示，一个二进制幅移键控信号为某一噪声信号 n(t)叠加，并通过一

个包络检波器。这样得到的信号虽然类似于原来的基带波形，但是却包含有相当的

幅度噪声。因此，需要增加一个模拟比较器来检测并产生一个含较少噪声的输出信

号，这个模拟比较器的阈值处在预期的最高和最低电平值的中间。3 
 

图 3.15 噪声对于（a）ASK 信号和（b）其星座表示的影响 
 
        如果噪声的方均根值增大会发生什么事情？只要噪声的幅度足够大，包络检波

器的输出便会偶尔错误的超过阈值电压，这样就会导致比较器的输出产生一个错误

的比特值。换句话说，如果噪声幅度和最高最低电平差的一半可以比拟时，出错的

几率便会迅速上升。 
        为了观察噪声对信号星座图的影响，我们长时间的观察包络检波器的输出电

平，并得到一个在各点附近的“噪声带” [图 3.15(b)]。噪声幅度变大会使检测到

的电平变化范围增大，因此增加了错误几率，而增大两点之间的距离(例如更大的

信号幅度)可以减少这个错误几率。因此，在星座图中点之间的坐标距离标志着被

调制信号抵抗噪声的能力。事实上，具有最小距离的两点对比特误差率的影响最

大。我们也可以直观的看出如果图 3.15(b)中两个电平出现的几率相等，则作决定

的阈值电压值应当为 2/cA 。 
        作为另一个例子，考虑图 3.14(a)所示的二进制(正交)频移键控在存在噪声时的

星座图。所得到的信号空间如图 3.16 所示。如果噪声功率变大，“信号云”超过

了决定边界时，检波器就会出错。 
 

图 3.16 噪声对 FSK 星座的影响 
 
        最优检波  把基带信号从被调制波形中提取出来的办法对整个系统的性能，特

别是对信号质量有很大的影响。由于基带信号是数字信号，因此检波器的输出必须

每比特周期 bT 被采样，以决定接收到的数值。如图 3.17 所示。 
 

图 3.17 使用采样法的信号解调 
 
        为了理解最优化检波过程中碰到的问题，我们从图 3.18 所示的简单情况入

手。假设一个单脉冲(不一定经过调制)在存在附加噪声的情况下被检测。我们如何

为这个脉冲整形才能在采样瞬间得到最大的信噪比？我们可以假设如果 )()( tth δ=
而且采样同步使脉冲的峰值能被检测到时，输出的信噪比最大[图 3.19(a)]。 
 

图 3.18 滤波器在解调器中的应用 
 

                                                           
3 这一检波技术并不是最优的，这里是用来说明一个观点。 



        然而我们可以利用噪声的随机性在一个比特周期内取信号的平均值。如图

3.19(b)所示的例子，先把输入脉冲在时间 0 到 bT 内积分，然后在 bTt = 时采样。这

时，在一个周期内变化剧烈的噪声就能被平均掉了。 
 
图 3.19 采用（a）峰值取样，（b）在取样前对一个比特周期进行积分的解调器 

 
        图 3.19(b)的例子给我们引入了“匹配滤波器”的概念。可以证明对于一个受

附加白噪声破坏的脉冲信号 p(t)，总存在一个最优的滤波器使在采样瞬间的信噪比

最大[1]，这一电路叫做匹配滤波器(图 3.20)，它的冲击响应为 )()( * tTpth b −= ，式

中右边是由 p(t)取共轭然后对时间取反，再向右移动 bT 得到的。在我们感兴趣的大

多数情况下，p(t)是实数，所以 )()( tTpth b −= 。注意，h(t)和 p(t) 的傅立叶变换的

幅度是相等的。 
 

图 3.20 采用匹配滤波的解调器 
 
        为了对匹配滤波器有一个直观的认识，我们假设 p(t)是一个如图 3.21 所示的矩

形脉冲。在没有噪声的情况下，滤波器输出为： 
)()()( thtpty ∗=                                                (3.23) 

                                                                   ∫
+∞

∞−
−= τττ dhtp )()( ，                               (3.24) 

这是一个在 bTt = 时具有最大值的三角脉冲。我们注意到这是一个积分器的冲击响

应 (在 bTt = 时取输出)。这肯定了我们在前面用积分平均噪声的想法。 
        如果一个匹配滤波器的输入 包含有一个脉冲 p(t)和一个功率密度为 2/0N 的附

加白噪声，则最大信噪比等于[1] 

        
0

max

2
N
E

SNR p= ，                                           (3.25) 

其中 

∫
+∞

∞−
= dttpE p

2)( 。                                        (3.26) 

我们说 pE 是信号的能量。如果 p(t)表示电压，则 pE 是一个 1Ω的电阻被 p(t)驱动

时所消耗的能量。方程(3.25)可以导出两个有趣的结论。第一， maxSNR 与脉冲的能

量有关，却与它的形状无关。第二， maxSNR 与脉冲或匹配滤波器占据的带宽无

关。 
 

图 3.21 矩形脉冲的最优化解调 
 
        根据以上的推导，我们现在可以来研究如何对一个被调制信号进行最优检波。

首先我们认识到如果相应于一个比特的输入信号是一个实函数 p(t)，那么匹配滤波

器在这个比特周期结束时的输出可以写作： 

∫
+∞

∞−
−= τττ dThxTy bb )()()(                                      (3.27) 



                                                               ∫
+∞

∞−
= τττ dpx )()( ，                                        (3.28) 

其中 )()()( tntptx += 。如果 p(t)在时间段 ]0[ bT 以外为 0，则有 

∫
=

∞−
= bT

b dpxTy
τ

τττ )()()( 。                                      (3.29) 

方程(3.29)是一个很重要的结果，它意味着输入信号同时(包括信号和噪声)和已知

的脉冲波形 p(t)在一个比特周期内必须进行“相关运算”。如图 3.22，当 p(t)为矩

形脉冲时，这个技术就简化为图 3.21 的拓扑结构。 
 

图 3.22 采用关联器的最优化解调器 
 
        函数 p(t)可以取任何波形，包括图 3.12 中所示调制后的波形。但重要的是要使

p(t)和 x(t)脉冲的起始点同步，因为时间上不对准会导致相关器的输出产生小的峰

值，这个问题可以用“比特(或码元)同步”来解决。 
        现在来回顾一下，一个经过数字调制的波形可以表示为一组基函数的线性组

合。为了检测被传输信号的电平值，我们可以将相关器的概念一般化。图 3.23 所

示的是一个二维信号空间的例子，这里我们首先计算出输入信号和基函数之间的相

关性，然后把结果正确组合以得到基带波形。如果我们考虑图 3.24 中所示的我们

熟悉的二进制频移键控情况，则这个接收器的行为就可以被很直观的理解了。图

3.24 中，每个相关器通过在一个比特周期积分 ttxFSK 1cos)( ω 和 ttxFSK 2cos)( ω 来发现

)(txFSK 与 t1cosω 和 t2cosω 的相似程度。然后加法器判定哪一个采样值更大，并相

应的产生输出二进制值。 
 

图 3.23 二维信号空间的关联接收器 
 
        相干与非相干解调  图 3.24 所示的二进制频移键控接收器可以用来区分两种检

波方法。首先，我们注意到两个基函数 t1cosω 和 t2cosω 由接收器例如通过两个振

荡器产生；而信号 )(txFSK 在发送器中合成。现在我们假设，由于初始相位的不确

定性，其中一个振荡器实际产生 t1sinω 而接收到的波形为 tAc 1cosω 。如果 bT 是

1/2 ωπ 的整数倍，这两个信号在一个比特周期内的相关性为 0。因此接收器没能产

生一个正确的输出。这个例子说明在接收信号的载波和接收器的振荡器输出之间必

须相位同步。要求相位同步的检波技术叫做“相干检波”。 
 

图 3.24 相干 FSK 解调器 
 
        相反，一些被调制波形可以采用“非相干”检波的方法解调。一个简单的例子

就是图 3.8 所示的频率调制检波器。另一个例子是图 3.25 所示的二进制频移键控检

波器。这个电路采用两个中心频率分别在 1ω 和 2ω 的窄带滤波器以及随后的包络检

波器来确定在一个比特周期内接收到的是哪一个频率。 
 

图 3.25 非相干 FSK 解调器 



        相干检波器通常基于匹配滤波器的原理，它能够提供具有比非相干检波器更低

的比特误差率。尽管如此，非相干检波在射频电路中却有更广泛的应用，因为它们

较不复杂。(3.5 节) 
        带宽定义  在我们研究模拟频率调制时，我们注意到 98%的信号功率处在

B)1(2 +β 的带宽上。在数字调制中，我们通常定义“99%带宽”，也即该带宽上包

含了 99%的信号功率。尽管这样的百分选择多少是随意的，但是对于所有的调制

技术，这个百分比的选择必须是一致的。作为另一个选择，信号带宽可以用临近信

道中出现的的相对功率数量来定义。如图 3.26 所示，这一想法是用带宽的定义来

表示相邻信道能够相隔有多近，也就是每个信道受邻近信道影响的程度。例如，我

们说对于带宽为 30kHz，信号显示出的“相邻信道功率”为-50dBc，这意味着在邻

近的 30kHz 信道中的功率除以在带有被调制信号信道中的功率等于-50dB。 
 

图 3.26 相邻信道功率 

 3.3.2 二进制调制 

二进制基带波形的数字调制方法有幅移键控，相移键控和频移键控三种。因为

幅移键控很少在射频中应用，所以在这里我们只讨论二进制相移键控(BPSK)和二

进制频移键控(BFSK)。其目的是研究每种调制技术的比特误差率、谱效率和功率

效率。我们假设接收信号被附加的高斯白噪声干扰，并在每种情况下求出相干检波

器的比特误差率，如果可能的话，也求出非相干检波器的比特误差率。 
在讨论任何具体的调制技术之前，我们先来分析一个一般的相关器，其输入波

形被等几率的二进制电平信号所调制。与图 3.22 所示的简单相关器不同，这里我

们用两个(实)脉冲波形 )(1 tp 和 )(2 tp 来代表二进制数据。这是因为在某些情况下，

逻辑 0 并不作为一个简单的“低”电平来传输。例如，在二进制频移键控中，

( ) tAtp c 11 cosω= ， ( ) tAtp c 22 cosω= ，其中 bTt <<0 。于是如图 3.27(a)所示，最优

接收器使输入信号分别与这两个脉冲信号相关，并比较结果来决定收到的比特值。
4这个结构可以用图 3.27(b)来简化，它说明等效滤波器是和 )()( 21 tptp − 相匹配的。

因此，由式(3.25)： 

0
max

2
N
E

SNR d=                                                 (3.30) 

图 3.27 （a）相干二进制接收器，（b）（a）的简化版本 
 

其中 

∫
+∞

∞−
−= dttptpEd

2
21 )]()([                                      (3.31) 

我们还可以得到，当 )()( 21 tptp −= 时， dE 的值最大。 

                                                           
4 注意在这一情形中 )(1 tp 和 )(2 tp 不一定正交。 



当没有噪声时，图 3.27(b)中积分器在 bTt = 时的输出信号值为两个不同的值 1A
和 2A (例如 1A ＝+1， 2A = 1− )中的一个，分别与 ( ) )(1 tptx = 和 ( ) )(2 tptx = 相对应。

作决定的阈值电压设置在 ( ) 2/21 AA + 。反之当存在噪声时，采样值等于 )(1 bTnA +
或 )(2 bTnA + ，这里 )( bTn 是积分器在 bTt = 时输出端的噪声幅度。注意， )( bTn 也许

不是白噪声，但由于相关器是线性的，所以它仍然是高斯噪声。 
现在回想一下概率理论，当两个不相关的随机变量相加时，它们的几率密度函

数按卷积相乘。因此，如图 3.28 所示，量 )(1 bTnA + 和 )(2 bTnA + 表现为两个高斯

分布相互重叠，意味着如果 )(1 bTnA + 大于阈值电压并且传输信号为 )(1 tp 时，或者

)(2 bTnA + 小于阈值电压并且传输信号为 )(2 tp 时就会出错。因为传输 )(1 tp 的几率

为 1/2，因此发生第一种出错情况的几率为： 

( )∫
∞

+

−−
=

2/ 2

2
1

21
21 2

)(
exp

2
1

2
1

AA
nn

e du
Au

p
σπσ

，                     (3.32) 

其中 nσ 是 )(tn 的标准差。发生第二种出错情况的几率相同。因此总的出错几率为

12 ee PP = 。 
 

图 3.28 带有附加噪声的二进制数据 PDF（几率密度函数）计算 
 

改变变量值，即令 nAuv σ/)( 1−= ，我们有 
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其中 )(⋅Q 为 

∫
∞ −

=
x

duuxQ
2
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2
1)(

2

π
。                                   (3.35) 

虽然上式没有一个显式表示，但当 3>x 时，式(3.35)可以近似表示为 

2
exp

2
1)(

2x
x

xQ −
≈

π
，                                       (3.36) 

注意，(3.34)中的结果适用于任何滤波器，尽管 ( ) ( )nAA σ2/12 − 与滤波器的种类有

关。 
(3.34)中对于 Q 函数的自变量是在积分器输出端两个量(信号和噪声)的比值。

更方便的做法是把这个比值用在检波器输入端处的信号和噪声来表示。如果我们从

以下两个方面来观测，可以看出对于相关器(匹配滤波器)实现这样做是可行的。第

一，线性叠加意味着 12 AA − 是接收器对输入信号 )()()( 21 tptptx −= (尽管在实际的

系统中并不存在这样的输入信号)的响应。第二，因为滤波器(或者是相关器)和
)()( 21 tptp − 匹配，所以当输入 )()()( 21 tptptx −= 时，在采样瞬间的信噪比就等于



( ) 22
12 / nAA σ− ， 它 达 到 式 (3.30) 所 表 示 的 最 大 值 。 于 是 ，

( ) 0
22

12 /2/ NEAA dn =− σ ，因此有： 
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e                                                  (3.37) 

式(3.37)是一个重要的结果，它说明误差率仅与差分信号能量和噪声谱密度有

关。我们强调一下式(3.37)成立的前提条件是附加高斯白噪声的信道和采用匹配滤

波器(相干)检波。 
至此得出的结果适合于任何二进制调制技术。我们现在来研究一下上面的分析

在具体调制解调器中的含义。 
BPSK(二进制相移键控)  在二进制相移键控中，二进制基带数据从载波的两个

相反相位中选出一个相位。如图 3.29(a) 所示，被调制信号可以表示为

( )φω += tAtx ccBPSK cos)( ，其中 0=φ 或者 180°。为了得到星座图，我们重写上

式： ttx cBPSK ωα cos)( = ，其中 cA+=α 或者 cA− [图 3.29(b)]。因为 )()( 21 tptp −= ，

检波器中的相关信号为 tAtptptp cc ωcos2)(2)()( 121 ==− [图 3.29(c)]。这样，当没

有噪声时，积分器在 bTt = 时的输出等于： 

∫ ±= bT

cc tdtAV
0

22
int cos2 ω                                      (3.38) 

当 cω 很大时， bc TAV 2
int ±≈ ，由此可以得到基带二进制数据。 

 
图 3.29 BPSK（a）调制器，（b）信号星座，（c）解调器 

 
     为了利用式(3.31) 和(3.37)计算误差几率，我们认识到： 

∫
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∞−
−= dttptpEd

2
21 )]()([                                         (3.39) 

                                                         ( )∫=
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2cos2 ω                                            (3.40) 

                                                         bc TA2= ，                                                              (3.41) 
于是有 
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为了和其它调制技术进行合理的比较，我们定义每个比特的 (平均 )能量为

2/2
bcb TAE = ，这样得到： 
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注意， bE 包括信号的周期和幅度，意味着增大信号功率或者降低数据传输速率可

以降低误差率。 0/ NEb 的值标志着接收器信噪比的大小。 



通过两方面的观察我们可以得到一个二进制相移键控波形的频谱。首先，可以

把图 3.29(a)中的调制器改成如图 3.30 所示，此时基带数据在+1 和－1 间随机变

化，然后它与 tA cc ωcos 相乘： 
tAtxx ccBBBPSK ωcos)( ⋅= 。                                  (3.44) 

 
图 3.30 简化了的 BPSK 调制器 

 
这样，只要把信号 )(txBB 的频谱移到 cω± 附近就得到信号 )(txBPSK 的频谱。其次，

采用 )(tp+ 和 )(tp− 来分别表示 1 和 0 时的一个随机二进制信号 )(tx ，具有如下功

率谱密度， 
2)(1)( ωω P

T
S

b
x =                                          (3.45) 

其中 )(ωP 是 )(tp 的傅立叶变换[1]。如果 )(tp 是时间间隔为 bT 单位幅度的矩形脉

冲，则有 ( ) ωωω /]2/sin2[)( bTP = ，且 
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二进制相移键控的功率效率将在 3.4 节中讨论。 
BFSK(二进制频移键控)  在二进制频移键控中，二进制基带数据从两个具有相

同幅度的载波频率中选出一个频率 [图 3.31(a)]。 5被调制信号可以表示为

tttxBFSK 2211 coscos)( ωαωα += ，其中 ][ 21 αα ＝ [ ]cA0 或者 ]0[ cA 。当两个基函

数在一个比特周期内正交时，必有： 

0coscos
0 21 =∫

bT
tdtt ωω                                        (3.47) 

 
图 3.31 BFSK（a）调制器，（b）信号星座，（c）解调器 

 
对于 2121 ωωωω −>>+ ，上式简化为 ( ) ( ) 0/][sin 2121 =−− ωωωω bT ，于是

πωω nTb =− )( 21 ， 当 1ω 和 2ω 之 间 取 最 小 距 离 时 ， πωω =− bT)( 21 ， 或 者

( )bTff 2/121 =− 。 
与相移键控不同，正交的频移键控是二维的调制技术，其信号空间如图 3.31(b)

所示。这里 tAtp c 11 cos)( ω= ， tAtp c 22 cos)( ω= ；也就是说 )()( 21 tptp ≠ 。正如我

们在下面将要看到的，这导致了二进制相移键控和二进制频移键控在示错特性之间

出现一些有趣的差别。 
如 图 3.31(c) 所 示 ， 一 个 二 进 制 频 移 键 控 检 波 器 将 输 入 与

tAtAtptp cc 2121 coscos)()( ωω −=− 相 关 。 结 果 在 没 有 噪 声 情 况 下 ， 如 果

tAx cBFSK 1cosω= ，积分器在 bTt = 时的输出等于 2/2
bc TA ，而 tAx cBFSK 2cosω= 时，

输出为 2/2
bc TA− 。 

                                                           
5 这一方法称为“不连续”FSK，因为其相位突变。 



由式(3.31)和(3.37)，我们可以计算出相干二进制频移键控检波器的比特误差

率，因为 )(1 tp 和 )(2 tp 是正交的， 

∫ += bT

d dttptpE
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2
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2
1 )]()([                                               (3.48) 

                                             bc TA2= 。                                                               (3.49) 
于是有， 
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与二进制相移键控一样，我们定义二进制频移键控每比特的平均能量为

2/2
bcb TAE = ，这样得到 
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比较式(3.43)和 (3.51)表明，当给定误差率和噪声密度时，二进制频移键控的

比特能量一定是二进制相移键控的两倍。什么是导致差别的原因呢？从图 3.29(b) 
和 3.31(b)所示的信号空间可以看出，对于给定的载波幅度 cA ，二进制相移键控中

干扰一个比特使相关器输出错误的超过阈值所需要的噪声数量比在二进制频移键控

中要高。换句话说，二进制相移键控信号空间中两点间的最小距离比二进制频移键

控的大。从另一个角度来看，回想一下在 0max /2 NESNR d= 时，若 )()( 21 tptp −= ，

则 dE 的值达到最大，这在二进制相移键控时成立，而在二进制频移键控时不成

立。 
以上两者之间的差别经常概括为“二进制相移键控相对于二进制频移键控有

3-dB 的优势”。尽管如此，二进制频移键控仍广泛应用于低数据率的应用中(例如

寻呼机)，这时采用较长的 bT 使 bE 达到最大。二进制频移键控之所以如此流行，是

因为它易于检波，特别是在非相干同步系统中(3.5 节)，以及它具有较高的功率效

率(3.4 节)。 
频移键控信号的频谱通常很难计算[1]。由 Carson 定律，98%带宽近似等于

( )bT TfB /12 +Δ= ，其中 21 fff −=Δ [1]。对于正交的频移键控， )2/(1 bTf =Δ ，

bT TB /3= 。 
二进制频移键控的功率效率将在 3.4 节中讨论。 

3.3.3 正交调制 

在很多应用中，在进行调制之前，把一个二进制数据流分成两比特一组，并用

四个电平中的一个来表示，对比特是一个很有利的办法。例如，一对比特 mb ，

1+mb 可以按如下加在同一个载波上： 
tAbtAbtx ccmccm ωω sincos)( 1+−= 。                             (3.52) 

这之所以可行是因为 tcωcos 和 tcωsin 是正交的。 



我们称这种处理方法为“正交调制”或“正交复路传输”，如图 3.32 所示，

这里一个串联至并联转换器把连续的比特流分成两路，一路通过上臂，另一路通过

下臂。每组两个比特(每臂中各一个)构成一个码元，因此码元率是比特率的一半

(3.31 节)，这表明所需要的带宽是二进制相移键控的一半。这是正交调制得到广泛

应用的主要原因。 
 

图 3.32 正交调制 
 
为了得到信号空间，我们假设 mb 和 1+mb 位是高度为 1± 的矩形脉冲，并把调制

后的信号写为： tttx cc ωαωα sincos)( 21 += ，其中 1α 和 2α 每个均可以取 cA+ 或

cA− 值。信号空间如图 3.33 所示。 
 

图 3.33 正交调制的信号星座 
 
正交调制包括两大类：正交相移键控( −4/π QPSK)和最小位移键控(MSK)。

QPSK 包括更多具体的亚种类，如位移正交相移键控(OQPSK)和 −4/π QPSK；

MSK 则包含一个有着广泛应用的子类：高斯最小位移键控(GMSK)。 
为什么正交调制包含这么多的种类？回顾一下对于 RF 应用有三个参数决定了

一种调制技术的性能：BER，谱效率和功率效率。以上各种调制技术在这三个参数

间体现了不同的利弊。 
QPSK  在式(3.52)中，如果比特波形是一个矩形脉冲，我们就得到了一个

QPSK 信号。从另一个角度来看，和 BPSK 类似，根据码元可以从一个正弦信号的

四个相位中选择出一个相位：即 ( )4/cos2)( πω ktAtx ccQPSK += ，k＝1，3，5，7。 
QPSK 信号的相干检波可以按图 3.34 所示进行。这里，该电路将输入信号与

tcωcos 和 tcωsin 相关以从集合 ]11[ ±± 中选出最有可能的码元值。一个并联至串

联 ( )S
P 的转换器接着把一个码元中的每个比特复合，从而产生二进制基带数据。 

 
图 3.34 相干 QPSK 解调 

 
通过比较图 3.29(b)和图 3.33，我们也许会得出 QPSK 比 BPSK 有更高的误差

概率的结论，因为图 3.33 所示信号空间中的每个点有可能被错误的取作为另外 3
个点，而这两种技术中各点间的最小距离是相等的。然而更仔细的分析表明，情况

并不如此。第一，因为一个公平的比较要求发送器的输出功率相同，所以我们把两

个 调 制 后 的 波 形 分 别 表 示 为 ： tAtx ccBPSK ωcos)( ±= 和

( )4/cos)( πω ktAtx ccQPSK += ，这样它们的平均功率相同均为 2/2
cA 。由此，

( ) ( ) tAtAtx ccccQPSK ωω sin2/cos2/)( ±±= ，于是得到图 3.35(b)所示的信号空间

图。图中各点间更加靠近，似乎更加肯定了我们对于 QPSK 具有较高 BER 的猜

想。但是，一个公平的比较还要求两种技术总的比特传输率是相等的。这就意味

着，对于一个周期为 bT 的二进制基带数据，BPSK 接收器中的相关器[图 3.29(c)]将



输入信号积分了 bT 秒，而 QPSK 检波器(图 3.34)中的相关器将输入信号积分了

bS TT 2= 秒。因此第一种情况的采样结果(也就是信号能量)等于 2/2
bc TA ，而第二种

情况的结果为 ( ) bcbc TATA 22 2)2/2( = 。因此，BPSK 的比特能量低于 QPSK 的码元

能量。 
 

图 3.35 相同输出功率的 BPSK 和 QPSK 信号星座 
 
我们把上面的观察总结如下：与 BPSK 相比，QPSK 信号空间中的点更加邻

近，具有更小的最小距离，但是有更高的码元能量。如果把这些因素全部考虑进

来 ， 可 以 证 明 BPSK 和 QPSK 具 有 几 乎 相 等 的 误 差 几 率 ； 也 即

( )0/2 NEQP be = [1]。 
因为一个 QPSK 波形可以看成是两个 BPSK 信号的和，所以 QPSK 波形的频谱

和它相应的 BSPK 波形的频谱类似，但是比特流的速率在正交复合前被减少了一半

(串并转换)。因此，QPSK 的频谱密度可以将式(3.46)中的 bT 换为 2 bT 即可求出。 
QPSK 的一个很大的缺点就是每个码元结束时都会有很大的相位变化。如图

3.36 所示，如果串并行转换器的输出波形同时发生变化，例如，从 [ ]11 −− 到

[ ]11 ++ ，那么载波就会产生 180°的相位跃变，这相当于在信号空间中处在对角

线相反位置上的两点之间发生转换。正如我们在 3.4 节中将看到的，如果波形要被

过滤且随后被一个非线性功率放大器处理的话，这个转变是不希望有的。 
 

图 3.36 QPSK 波形中的相变 
 
QPSK 的一个变型 OQPSK 能够克服上述缺点。如图 3.37 所示，数据流在串并

行转换之后，在时间上被平移了半个码元周期，从而避免了在节点 A 和 B 处的波

形同时发生变化。因此相位跃变仅仅为 90± 。图 3.38 画出了相位在时域和信号空

间中的变化。OQPSK 的比特误差率和频谱与 QPSK 完全相同。 
 

图 3.37 偏移 QPSK 调制器 
图 3.38 OQPSK（偏移 QPSK）中的相变 

 
尽管 OQPSK 具有相位变化较小的优势，但它却存在一个很重要的缺点：它不

适合于“差分编码”[4]。我们将推迟到 3.5 节讨论这个问题，但在这里指出差分编

码在如今 RF 应用最流行的非相干接收器中起着重要的作用。 
QPSK 的另一个变型是“ −4/π QPSK”[3，4]。与 OQPSK 不同，这一技术可

以进行差分编码并应用在美国和日本的电话系统中(第 4 章)。在 −4/π QPSK 中，

信号集合包含两种 QPSK 信号，一种的相位相对于另一被旋转 45 ： 

 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +=

4
cos)( πω ktAtx cc    k 为奇数，                                   (3.53) 

                             ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +=

4
cos)( πω ktAtx cc    k 为偶数，                                    (3.54) 



如图 3.39 所示，交替的从两个 QPSK 发生器中取出输出信号来实现对信号的

调制。 
 

图 3.39 −4/π QPSK 信号的示意性产生 
 
为了更好的理解这一操作，让我们来研究一下 −4/π QPSK 发生器的简单实

现。经过串并行转化之后，数字信号电平被放大和移项表现为在上臂 QPSK 调制

器 中 的 1± ， 而 在 下 臂 中 的 值 为 0 和 2± 。 因 此 输 出 信 号 等 于

tttx cc ωαωα coscos)( 211 += ， 其 中 [ ] [ ]cc AA ±±=21 αα 及

tttx cc ωβωβ coscos)( 212 += ，其中 [ ] [ ]cA2021 ±=ββ  和 [ ]02 cA± 。于是信

号空间在如图 3.40 所示的两个信号空间之间交替变化。现在来考虑一个基带信号

序列 [ ]01,11,10,01,11 。如图 3.41 所示，第一对 [ ]1,1 在上臂中被转化为 [ ]cc AA ++ ，

产生 )4/cos()( πω += tAty cc 。第二对 [ ]1,0 在下臂中被转化为 [ ]cA20 − ，产生

tAty cc ωcos2)( −= 。考虑整个序列的 y(t)值之后，我们注意到从两个信号空间选

出来的点如图 3.4(a)那样表现为时间 t 的函数。这里的关键之处在于，由于没有任

何两个连续的点来自同一个信号空间，因此最大相位跃变为135 ，这比 QPSK 的

相位跃变少了 45 。图 3.41(b)说明了这点。因此就最大相位变化而言，

−4/π QPSK 是 QPSK 和 OQPSK 的折中情况。 
 

图 3.40 −4/π QPSK 信号的产生 
图 3.41 （a） −4/π QPSK 在时域中的演变，（b）在信号星座中的可能相变 

 
−4/π QPSK 与 QPSK 的频谱和 BER 完全相同。我们将在 3.4 节中讨论 QPSK

及其变型的功率效率。 
以上我们在处理 QPSK 系列时，假设了基带比特用矩形脉冲来表示。然而在

限制带宽的应用中，我们希望采用频谱在相邻信道下降很快的脉冲波形。例如，

2.2 节中介绍的升余弦信号，不仅提供了密集的频谱，还提供了无码间干扰(ISI)的
操作。 

在实际应用中，升余弦滤波器被分为两部分，一部分放在发送器中，而另一部

分放在接收器中(图 3.42)。这两部分以式(2.54)的平方根为传输函数，两部分在一

起可以完成 Nyquist 信号发送，同时在接收器中的那一部分还可以起到匹配滤波器

的作用。这一技术在[5]中有详细介绍。 
 

图 3.42 提升余弦滤波器分解成两个部分 
 
MSK  最小位移键控的概念可以从几个不同的角度来描述，每个角度都有助于

我们对基本概念有更深入的理解。首先，我们通过 OQPSK 来认识 MSK，但是我

们最终要把 MSK 看成一种频移键控方法，并由此来理解 GMSK。 
回顾一下式(3.52)，在正交调制中，每两个连续的比特 mb 和 1+mb 被加在一个载

波的正交相位上。如果 mb 和 1+mb 都是矩形脉冲，那么在调制后的信号上就会产生



突然的相位变化，这会导致频谱变宽，因而使功率放大器的设计发生困难(3.4
节)。这一考虑使有理由采用“连续相位调制”技术[6，7]。MSK 就是这样的技术

之一。 
假设在 OQPSK 中，我们用半正弦而不是矩形脉冲信号来表示和载波信号相乘

的信号电平。更明确的，如图 3.43 所示，我们把上臂中的信号电平乘以 t1cosω ，

下臂中的信号电平乘以 t1sinω ，其中 ( )bT2/1 πω = [9]。这样，

( ) ttattatx cmcm ωωωω sinsincoscos 111 +−= ，其中 ma 和 1+ma 是在 1+ 和 1− 之间翻转的

矩形脉冲，其宽度为 bT2 ，并且它们之间相差一个 bT 。如图 3.43 所示，x(t)在相位

上或等效的说在幅度的斜率上没有任何突变。为了理解为什么这样，我们首先注意

到 ma 和 1+ma 分别只在 bTkt )12( += 和 bkTt 2= 时变化。现在我们假设 11 =+ma 时， ma
从 1+ 变为 1− 。于是， x(t)从 tt )cos(2 1 ωω + 变化为 ])cos[(2 1 πωω ++ tt ，其中

bTkt )12( += 。结果，相位变化为

( ) ( ) ππωωωπωωφ ktt cc 22 111 −=+−=+−+−=Δ ，因为 ( )bT2/1 πω = 。 ma 和 1+ma 的

其它三种可能的变化情况也可以证明有相同的结果，这表明相位总是连续的。 
 

图 3.43 MSK（最小位移键控）调制和信号星座 
 
虽然 MSK 与 QPSK 具有相同的误差率，但它的频谱比矩形脉冲的 QPSK 系列

下降得更快。MSK 中平滑的相位变化虽然可以降低频谱边带中的信号功率，但这

是以加大主带带宽为代价的。作为一个经验公式，如果带通信号的相位具有有界的

直至 n 阶且包括 n 阶的导数，那么它的信号频谱就以正比于 ( )12 +nf 的速率衰减[8]。
事实上，对于 MSK，我们有 
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    (3.55) 

这就是说衰减速率正比于 4f 。我们应当把这个结果和式(3.46)进行比较。 
上面的经验公式说明，如果可以使相位变化比 MSK 更加平缓，我们就可以实

现更高谱效率的调制技术。这个结论已经产生了更一般的 MSK 信号[8]，高斯最小

位移调制(GMSK)就是其中的一个例子。为了理解 GMSK，我们首先不加证明的指

出图 3.43 的 MSK 信号还可以表示为 

( ) ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−+= ∫ ∑∞−

t

m
bmccMSK dtmTtpbtAtx ωcos2)(                        (3.56) 

其中累加项代表二进制基带信号；即 1±=mb ， ( )tp 是宽度为 bT 的矩形脉冲。反之

在 GMSK 中， ( )tp 是一个较光滑的函数。注意，式(3.56)可以看做是频率调制，当

( )tp 为矩形脉冲时，就是 FSK。 
在 GMSK 中 ， 我 们 使 基 带 矩 形 脉 冲 信 号 通 过 具 有 高 斯 冲 击 响 应

( ) ( )2exp tth α−= 的滤波器得到脉冲波形 ( )tp 。如图 3.44 所示，为了得到滤波器的

输出 )()( thtxBB ∗ ，我们可以先计算 ( ) )(/ thdtdxBB ∗ 然后对它进行积分。这个方法说



明对于窄带高斯响应(α 很大)，滤波器的输出近似宽度为 bT 的矩形脉冲信号，并且

随着 h(t)变宽，输出也变宽。 
 

图 3.44 GMSK 调制 
 
推导出 GMSK 功率谱密度的表达式很困难，但是我们可以凭直觉预见到，如

果时域调制脉冲 ( )tp 变得更加光滑，功率谱的衰减越快。例如，如果 1=α ，则

99%带宽小于 1.2/ bT [10]。 
虽则我们的分析表明，α 的值越小，频谱就越窄，但α 的选择还取决于另一个

因素：码间干扰。与以往的调制技术不同，GMSK 允许调制脉冲的宽度大于 bT ，

因此会受到 ISI 的影响。随着α 值的减小，ISI 的影响变得更明显。在一些典型的

系统中，α 的值在 0.3 左右，因此要求减轻接收器中的 ISI。MSK 和 GMSK 的功率

效率将在 3.4 节中讨论。 
对各种调制技术的频谱和误差几率的讨论见[11，12，13]。 

3.4 调制技术的功率效率 

至今为止，我们在研究不同的调制技术时，曾多次提到功率效率是一个重要的

特点。我们将在本节对它进行讨论。 

3.4.1 等幅包络和变幅包络信号 

对于一个调制后的波形 ( ) ( )]cos[)( tttAtx c φω += ，当 ( )tA 不随时间变化时，我

们称 ( )tx 为等幅包络信号，否则称之为变幅包络信号。 
等幅包络和变幅包络信号在非线性系统中的表现截然不同。假设 ( ) cAtA = 且系

统表现为 3 阶无记忆非线性，即： 
( ) ( )+= txty 3

3α                                                                       (3.57) 
       ( ) ++= ][cos33

3 ttA cc φωα                                                 (3.58) 

( )[ ] ( )[ ]tt
A

tt
A

c
c

c
c φω

α
φω

α
+++= cos

4
3

33cos
4

3
3

3
3 。            (3.59) 

式 (3.59) 中的第一项代表在 cωω 3= 附近的调制后的信号。因为原有信号

( ) ( )]cos[ tttA c φω + 的带宽一般远小于 cω ，由 Carson 定律可知，由 ( )[ ]ttc φω 33cos +
所占的也是很小的。这样， cω 附近的频谱形状保持不变。 

现在考虑在上述的非线性系统中加入一个变幅包络信号。此时 ( )tx 可以写为： 
( ) ( ) ( ) ttxttxtx cQcI ωω sincos −= ，                                 (3.60) 

其中， ( )txI 和 ( )txQ 分别是基带信号的同相幅度分量和正交幅度分量，于是我们

有： 



( ) ( ) ( )[ ] +−= 3
3 sincos ttxttxty cQcI ωωα                                                (3.61) 
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这样，输出包含了中心频率为 cω 的 ( )txI
3 和 ( )txQ

3 的频谱。由于这些分量的频谱一般

比信号 ( )txI 和 ( )txQ 的频谱宽，因此我们说当一个变幅包络信号通过一个非线性系

统时，它的频谱会“增长”。 
但是当基带脉冲波形为矩形时，上面的情况则会不同。由于一个矩形脉冲波形

在较高功率时仍然是矩形，所以对于任何非线性调制后信号的频谱形状都是

bcTω2sin 。 

3.4.2 频谱再增长 

考虑图 3.45 所示的简单发送器。这里调制器前面的低通滤波器限制了信号的

带宽，因此抑制了频谱漏入相邻的信道。功率放大器不仅把信号放大还起到了缓冲

器的作用，它把所要求的信号发送给天线。 
对数字调制后的信号进行滤波会产生什么样的影响？直觉上，我们希望通过限

制带宽可以消除信号在时域上的突变。例如，一个 QPSK 波形在经过滤波器后如

图 3.45 所示，当滤波器的带宽变窄时，它的包络变化表现的更加明显。我们还注

意到，当相位跃变较大时，由滤波引起的包络变化也变得更加显著。 
 

图 3.45 带宽限制对 QPSK 波形包络的影响 
 
信号包络的变化意味着什么？带宽限制的频谱和时变幅包络间的一一对应关系

表明如果功率放大器要使频谱保持在有限带宽上，它也必须使信号包络的变化线性

放大。如果我们把调制后的波形表示为 ( ) ttxttxtx cQcI ωω sin)(cos)( −= 就能清楚的

看出这点。如果功率放大器呈现出明显的非线性，那么 ( )txI 和 ( )txQ 的波形就会改

变，频谱也不会限制到所希望的带宽。我们称这种效应为“频谱再增长”[14，
15]，它可以用相对的邻近信道功率来量化。 

上面的讨论可以总结如下。数字调制后的信号例如 QPSK 中如果有相位突

变，那么当有滤波器限制带宽时，就会导致信号包络的变化。这一变化又要求采用

线性功率放大器以避免频率再增长。第 9 章中将会阐明，线性功率放大器一般比非

线性功率放大器的效率低。对于 40％的效率(这在线性放大器已很难达到)和 1W 的

输出功率，线性功率放大器消耗的总功率为 2.5W，这相对于一个移动电话其它部

分消耗的功率是一个相当大的数量。非线性放大器则不同，它的效率可以高达

60%。因此，我们希望采用的调制技术在用非线性放大器处理时不会产生频谱再增

长。调制形式的这一性能叫做功率效率。 
功率效率高的调制技术的一个简单例子就是 FM。从式

( ) ( )[ ]∫+= dttxmtAtx BBccFM ωcos 可以看出，频率调制波形没有任何突然的相位变化



同时又表现为等幅包络信号。因此 FM 和 FSK 信号可以用非线性功率放大器来放

大且不产生频谱再增长。 
从图 3.45 所示中，我们可以得出结论即经过滤波的 QPSK 信号很容易产生频

谱再增长。例如，如果在基带中采用开方升余弦滤波来得到窄带信号，那么所引起

的包络变化要求采用较为线性的功率放大器[17，16]。这个缺点在 OQPSK 和

−4/π QPSK 中较不严重，因为它们允许较小的相位跃变。 
比 QPSK 系列具有更高功率效率的是 MSK 信号，因为它的等幅包络允许采用

非线性功率放大器处理。然而，当采用升余弦滤波时，MSK 信号一般比 QPSK 波

形要求更大的带宽。 
总而言之，数字调制技术在谱效率和功率效率之间有一个综合考虑的问题。如

果信号带宽受到滤波或者脉冲整型较多的限制时，功率放大器就必须有更高的线性

度以避免频谱再增长。不同的无线系统总是选择两个极端之一：采用窄信道和线性

功率放大器的脉冲整形 QPSK 调制或者是采用宽信道和非线性功率放大器的 MSK
调制(第 4 章)。 

3.5 非相干解调 

在 3.31 节中，我们看到匹配滤波器—它的一个例子就是相干检波器(相关器)—
提供了最高的信噪比以及最低的误差概率。然而，相干检波器要求接收器中本地振

荡器的相位与接收信号相位之间有严格的关系要求，所谓“载波恢复”，即建立这

样的相位对准要求电路具有相当的复杂度，而且当存在干扰和信号衰减时，就更难

达到要求。因此，很多射频系统采用非相干检波，尽管这种方法的性能多少差些。 
非相干 FSK 解调  在 3.31 节中，我们简要的研究了一个非相干 FSK 检波器。

如图 3.46 所示，这一结构采用两个带通滤波器(用于二进制调制)，每个滤波器后面

连有一个包络检波器以决定接收到的信号频率。因为 21 ωω − 一般远小于 1ω 和 2ω ，

输入信号的频谱首先被转换为较低的频率，以降低对品质因数 Q 及带通滤波器中

心频率精确度的要求。 
 

图 3.46 非相干 FSK 解调 
 
推导这种检波器的误差概率十分困难。我们只是给出 1ω 和 2ω 相差足够大，所

以它们的频谱重叠可以忽略的实际情况下的结果[1]。 
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其中 pB 是带通滤波器的(有效)带宽， bE 是比特能量， 2/2
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如果误差率为 310− 量级，那么式(3.64)要求 0/ NEb 的值比相干 FSK 检波器中的

值大 1.5dB[式(3.51)]。在很多应用当中，较低的电路复杂度补偿了性能上的损失。 
差分相移键控  虽然在 FSK 中，有可能确定与每一比特相应的频率(用带通滤

波器或者是频率解调器)，但是在 PSK 中相位和时间原点有关，因此没有任何“绝

对的”意义。例如，一个 QPSK 波形90 的相移把原来的信号空间变成类似的信号

空间，但是却使所有的码元都被不正确的解调。因此，简单的 PSK 信号不能采用

非相干检波方式。然而，如果信息基于从一个比特(或码元)到下一个比特(或码元)
时相位的变化，那么就不需要时间原点，于是非相干检波就是可行的。这是通过基

带信号分别在调制和解调之前进行“差分”编码和解码来完成的。 
现在我们来考虑二进制差分相移键控(DPSK)。差分编码的原则是如果当前输

入比特值为 1，则编码器的输出状态不变，反之亦然。这就要求有一个额外的初始

比特(任意值)。为了更好的理解这个概念，我们看一下图 3.47(a)实现的例子。一个

异或非门(XNOR)通过比较当前的输出比特 ( )bout mTD 和当前输入比特 ( )bin mTD 来决

定下一个输出状态， 
( )[ ] ( ) ( )boutbinbout mTDmTDTmD ⊕=+1                         (3.65)  

 
图 3.47 （a）差分编码，（b）差分解码，（c）已编码与已解码序列实例 

 
这意味着如果 ( )bin mTD ＝1，则有 ( )[ ] ( )boutbout mTDTmD =+1 ，而如果 ( )bin mTD ＝0，
则有 ( )[ ] ( )boutbout mTDTmD =+1 。刚才提到的额外初始比特相应于数据序列开始之前

触发器的状态。 
一个系统接收到的 DPSK 信号可以通过反操作来解码，如图 3.47(b)所示。显

然我们可以看出在被编码信号中的相移并不改变接收器的差分解码输出。 
用差分方法传输信号并不具有最低的比特误差率，因为它并不基于匹配滤波。

从另一个角度来看，在相干解调中，信号是和一个低噪声参照(振荡器)相比较，而

在差分检波中是两个被噪声干扰的信号相互比较[12]。可以证明 DPSK 的误差几率

为 
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其中 2/2
bcb TAE = 。这个结果说明了当误差率低于 310− 时，DPSK 要求的 0/ NEb 值

比相干 PSK 的对应值高 3dB[式(3.43)]。 
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第 4 章 多址访问技术和无线通信标准 

  第 3 章描述的调制和解调技术提供了单个发送器和接收器之间的通信基础，而在一个拥有

极大数量收发器的网络中，就需要额外的方法来确保多个用户之间的正确通信，这种方法叫

做“多址访问技术”。 
  无线系统的复杂性要求它们遵循一定的“标准”。除了调制和多址技术，一个无线标准还

包括例如频带、时序和数据编码等技术细节，还要定义一套精确测试收发器性能的方法。 
  在对移动通信系统特性进行一个简单回顾之后，我们在本章中将叙述 RF 系统里通常采用

的三种通用多址技术。它们是：频分多址（FDMA），时分多址（TDMA），和码分多址（CDMA）。

我们然后将研究几种流行的无线标准，它们是北美数字通信（NADC）标准，全球移动通信

系统（GSMC），Qualcomm CDMA，和欧洲数字无绳电话（DECT）标准。 
 
4.1 移动射频（RF）通信 
  一个移动通信系统是指用户在这个系统里面可以一边和别人相互通信，一边可以在物理位

置上进行移动。例如：传呼机、蜂窝电话和无绳电话。正是 RF 通信的可移动性，才使得它

异常的有用和受欢迎。用户所持的收发器叫做“移动单元”（简称“单元”）、“终端”或者“手

持单元”。无线系统底层结构的复杂性往往要求移动单元只通过一些固定的、较昂贵的被称

作“基站”的设备进行通信。每一个移动单元从基站接收或者发送到基站的信息是通过两个

RF 信道进行的，分别称作“前馈信道”或“下行链路”，和“反馈信道”或“上行链路”。

这本书的主要内容是针对移动单元的，因为，和基站相比，手持单元在市场上占有多得多的

份额，并且它们的设计也很类似于其它类型的 RF 系统。 
    蜂窝系统  在一个有限可用的频谱上（例如，900MHz 附近的一个 25MHz 的通道），一

个拥挤的大都市里的成千上万的人之间是如何互相通信的呢？为了回答这个问题，让我们首

先考虑一种较简单的情况：在一个国家里可以有几千个 FM 无线广播电台在同时以

88-108MHz 的频率工作。这是可能，因为在物理位置上相隔足够远的电台可以使用同一载

波频率（所谓“频率复用”），而相互间的干扰可以被忽略（除非是处在两个电台的中间位置

上，并且它们的发送功率相同）。两个可以采取相同载波频率的电台之间的最小距离是由每

一个电台发射的信号功率所决定的。 
    在移动通信系统中，频率复用是通过一种“蜂窝”状的结构来实现的，其中每一个蜂窝

是六边形的，其周围环绕着 6 个其它的蜂窝[图 4.1(a)]。频分复用的概念是：如果中央位置

的蜂窝使用频率 f1 来通信，那么与其相邻的 6 个蜂窝就不可以使用这个频率，但是在与之

直接相邻的蜂窝的外面的蜂窝就可以再次使用 f1。实际上，更有效的频率分配方式是如图

4.1(b)所示的“七蜂窝”复用模式。注意：实际上每个蜂窝是使用了一组频率。 
 

图 4.1 （a）简单的蜂窝系统，（b）7－单元复用模式 
 

    图 4.1(b)的每一个蜂窝中的移动单元都有一个基站来提供服务，而所有的基站则由一个

“移动电话交换机构（MTSO）”来调度。 
    同信道干扰  在蜂窝系统里，一个重要的问题是：两个采用相同频率的蜂窝之间有多大

的干扰，这一干扰叫做同信道干扰（CCI）。它取决于两个同信道蜂窝之间的距离与蜂窝半

径的比，而与发送功率无关。在频率复用的模式下，对于图 4.1(b)所示的“七蜂窝”方式，

这个比大约为 4.6[1]。可以证明，这个值产生的信号与同信道干扰的比等于 18dB[1]。 
 



图 4.2 共用信道干扰 
 

    跨区 当一个移动单元从蜂窝 A漫游到蜂窝 B 时将会发生什么事情？因为这时从蜂窝 A
的基站发射来的信号强度不足以维持通信，因此移动单元必须改变为由蜂窝 B 来提供服务。

而且，由于相邻的蜂窝并不使用同一组频率，因此，移动单元还必须切换信道。这一过程叫

做“跨区”（hand off），是由 MTSO 来完成的。一旦蜂窝 A 里的基站接收到的信号强度低于

某一域值的时候，MTSO 就会把移动单元的服务权由交由蜂窝 B 中的基站，并期望后者的

距离足够近。这种策略失败的可能性比较高，可能会导致通话的丢失。 
 

图 4.3 跨区发生的问题 
 

    为了改进跨区过程，第二代蜂窝系统允许移动单元测量从不同基站发射来的信号的强

度，当发觉与第二个基站间路径的损耗足够小时，它就进行跨区操作[1]。 
    信道路径损耗和多径衰减  在一个移动通信环境里信号的传播是相当复杂的。这里我们

只简单描述一下一些重要的概念。在自由空间里传播的信号，其功率损耗与离开发射源的距

离 d 的平方成正比。然而在现实上，信号是同时沿着一条直接路径和一条间接的反射路径进

行传播的，如图 4.4 所示。在这种情况下可以证明损耗随距离的四次方而增加的。在一个拥

挤的区域里，实际的损耗情况可能对于某些距离是与 d2 成正比，而对于另一些距离是与 d4

成正比。 
图 4.4 信号的间接传播以及产生的损耗曲线 

 
    除了图 4.4 描述的总的损耗分布情况之外，还有一种机制会使得接收信号的强度随着距

离而波动。由于图 4.4 所示的两个信号一般都经受了不同程度的相移，因此有可能在到达接

收端时它们的相位刚好相反但是幅度却大致相等，这样净接收到的信号就可能非常弱。这种

现象叫做“多径衰减”，如图 4.5 所示，它使得接收器在移动了波长的几分之一的距离以后，

接收到的信号的强度出现了很大的起伏。 
 

图 4.5 多径损耗曲线 
 

    在现实中，由于传输的信号会受到许多建筑物和移动的汽车的反射，因而信号的波动是

非常没有规律的。尽管如此，总的接收到的信号可以表示成： 
                (4.1) 
                (4.2) 

    注意，当 n 很大时，每个累加项服从高斯分布。将第一、二个累加项分别表示成 A 和 B，
我们有 

                (4.3) 
图 4.6 雷利（Rayleigh）分布 

    式中
1tan ( / )B Aφ −= 。可以证明，幅度

2 2
mA A B= + 服从 Rayleigh 分布（图 4.6）

[2]。在大约 6%的时间里，损耗使幅度比平均值降低了大约 10dB。 
    从上面的讨论中，我们可以得出如下的结论：在一个 RF 系统中，发送器的输出功率和

接收器的动态范围必须仔细选取，以容忍总的路径损耗（约与 d4 成正比）和深的多径衰减

效应带来的信号强度的变化。虽然，在理论上，多径衰减有可能导致某一距离处的信号幅度

等于 0（损耗无穷大）；但这种情况发生的可能性几乎可以忽略，因为在移动环境里一个移



动目标往往会把多径衰减效应“软化”了。 
    多元化  信号的衰减效应可以通过在接收或者发送信号时增加冗余量来减小。“空间多

元化”，或者叫做“天线多元化”是通过把两个或两个以上的天线相隔波长的几分之一放置，

以使得接收无衰减的信号的概率较高。 
    “频率多元化”是指使用多个载波频率。这一想法是：如果两个频率相隔足够远的话，

那么信号的衰减效应不大可能同时发生。 
    “时间多元化”是另一项技术，即把数据多传输一遍或者接收几遍，以克服暂时性的衰

减效应。 
    延迟展宽  假设在一个多径环境里两个信号有大致相同的衰减，却有不同的延时。这是

可能的，因为反射或折射材料的吸收系数和相移相差很大，很可能使得两条路经的损耗相同

而延时不同。把上述这样的两个信号相加得：

( ) ( )1 2 1 2 1 1( ) cos ( ) cos ( ) 2 cos 2 / 2 cos / 2x t A t A t A tω τ ω τ ω ωτ ωτ ω τ τ= − + − = − − −⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎣ ⎦ ⎣ ⎦

式中，第二个余弦因子把衰减效应同“延迟谱” 1 2τ τ τΔ = − 联系起来；这里一个重要问题

是衰减效应和频率是相关的。如图 4.7 所示，小的延迟谱产生一个相对平坦的衰减，而大的

延迟谱则在频谱上引起一个相当大的变化。 
    在一个多径环境里，多个信号以不同的延迟到达接收器的，所产生的均方根延迟谱大到

几个 mS，因而衰减带宽为几百 kHz。这样，总的通信信道有可能因这一个衰减而受抑制。 
 

图 4.7 (a)平坦的与(b)频率选择的衰减 
 

    大的延迟谱也引起另一个困难：如果延迟谱同数字调制波形的比特周期可以比拟，那么

信号的具有不同延时的多个拷贝都会被接收到，使得码间干扰相当严重。 
    交叉操作  多径衰减的本质——出错通常发生在成串的比特位上，可以用来帮助我们在

信号处理时缓解这一问题。为了减少这些错误的影响，发送器中的基带比特流在调制前要先

进行“交叉”操作。一个交叉操作实际上是根据接收器已知的某种算法把比特流在时序上打

乱[1]；或者也可以看作是一种没有额外开销的时间多元化（尽管它必然会伴有一定的等待

时间）。 
4.2  多址访问技术 
4.2.1  时分和频分复用 
    最简单的多址情形是一个收发器的双向通信问题，这一功能称为“双工”。例如，在早

期的手持对讲机中，使用者需要按下“讲话”按钮才能进行发送，而把接收通道禁止掉；当

要接听时则释放该按钮，从而将发送通道禁止掉。这可以被看作是“时分复用”（TDD）的

简单形式。这里发送（Tx）和接收（Rx）通道使用同样的频带范围，但系统只能用一半时

间来发送，而用另一半时间来接收。如图 4.8 所示，TDD 通常足够快，从而对使用者来说

是感觉不到的。 
    另一种复用的方法是发送通道和接收通道采用两种不同的频带范围，叫做“频分复用”

（FDD），如图 4.9 所示。这一技术利用带通滤波器来隔离这两个通道，确保发送和接收同

时进行。由于两个这样的收发器之间不能直接互相通信，因此 Tx 频带必须在某处转换成 Rx
频带。在无线网络中，这种转换是在基站中进行的。 

图 4.8  时分转换 
    下面我们比较这两种复用技术的优缺点，这是很有意义的。在 TDD 中，一个损耗小于

1dB 的 RF 开关接在天线上，交替的接通或者关闭 Tx 和 Rx 通道。尽管发送器的输出功率可



能比接收器的输入信号大 100dB，这两个通道却不会相互干扰，因为在接收的时候发送器是

被关闭的。而且，TDD 允许两个收发器之间直接进行通信（“点对点”），这在短距离局域网

应用中是一个特别有用的特性。TDD 主要的缺点是，所有附近的移动发送器所产生的强烈

信号会落在接收频带内，因而会降低接收器的灵敏度。 
    在 FDD 系统中，两个前端带通滤波器联合形成了一个“双工滤波器”。虽然 FDD 使接

收器不受其他移动单元发射的强烈信号的干扰，但它也存在一系列问题。第一，发送信号泄

漏到接收频带的分量通常只被衰减大约 50dB。第二，考虑到要在滤波器的损耗和品质因数

之间的进行折衷，通常复用器的损耗要比 TDD 开关大的多。注意，在 Rx 通道中 3dB 的损

耗会使得总的噪声系数提高 3dB(第 2 章)，而在滤波器的 Tx 通道上同样的损耗便意味着只

有 50%的信号功率到达天线。典型的复用器虽然在 Tx 和 Rx 通道之间提供了可接受的隔离，

但它们也确实有 2-3dB 的损耗。 
 

图 4.9  频分转换 
    FDD 的另一个问题是发送器的输出中频谱泄漏入邻近的信道。这种情况发生在功率放

大器被接通或断开（为了节省能量）的时候，或是在驱动调制器的本振在经历一个瞬态的过

渡过程时。作为比较，在 TDD 中，这种瞬态过程可以被安排在天线被切换到功放输出端之

前结束。 
    尽管有着上述缺点，FDD 仍应用在许多 RF 系统中，尤其是在蜂窝通信中，这是因为它

能把接收器与其它移动发射器的信号隔离开来。 
4.2.2 频分多址 
    为了允许多个收发器相互之间能同时通信，可用的频带范围被划分成多个信道，每一个

信道都被指派给一个用户。这项技术叫做频分多址（图 4.10），它在无线电和电视广播中，

应该是为大家所熟悉的，只不过在那里信道的指派并不随时间变化。而在多用户的双向通信

中，情况恰恰相反，信道的指派只保持到通话的结束；一旦用户挂机以后，这个信道就可以

为其他用户使用。注意，在具有 FDD 的 FDMA 中，每个用户被指派了两个信道，一个用于

发送而另一个用于接收。 
图 4.10 频分多址 

    FDMA 的相对简单性使得它成为早期蜂窝网络最主要的接入方式，这叫做“模拟调频”

系统。然而，在 FDMA 中，能够同时使用的用户的最小数量是由总的可用频带与每个信道

的频宽之比决定的，这经常在拥挤的区域产生容量不足的问题。 
4.2.3 时分多址 
    另一个实现多址网络的方法是，每一个用户都使用同样的带宽，但是是在不同的时间使

用（时分多址，TDMA）。如图 4.11 所示，TDMA 周期性地将每个收发器打开一段时间（ slT ），

由所有这些时间段构成的总周期叫做一帧( FT )。换句话说，在每个 FT 秒中，每个用户都可

以接入该信道 slT 秒的时间。 

图 4.11  时分多址 

    当只有一个用户被允许发送数据（如语音）时，所有其它用户产生的数据怎么办呢？为

了不丢失信息，这时这些数据被存储（“缓冲”） F slT T− 秒的时间，并在某个 slT 期间以信号

串形式传输出去（“TDMA 信号串”由此得名），因为缓冲操作要求数据为数字形式，因此，



TDMA 发送器须对模拟输入信号进行 A/D 变换。数字化也允许我们采用语音压缩和编码技

术。 

    TDMA 系统比起相应的 FDMA 系统来有一系列优点，首先由于在每一个帧里，每个发

送器只打开一小段时间，所以在这一帧的其余时间里可以把功率放大器关掉，从而可以节省

很多功耗。在实际中，由于稳定过程的要求在正式的时间段开始之前把功率放大器稍微打开

一些。第二，由于数字化了的语音可以在时间上被大大压缩，因此所要求的通信带宽可以较

小一点，因而总的容量可以较大。也就是说，由于压缩了的语音可以在一个较短的时间段内

被传送，因此在每一个帧内里就可以容纳更多的用户。第三，即使和 FDD 一起工作，TDMA
的信号串也可以通过定时使得每个收发器中的接收和发送通道决不会同时工作。 
    TDMA 需要 A/D 变换、数字调制、时间段和帧同步，这使得它比 FDMA 要更为复杂。

不过由于出现了 VLSI DSP，这个问题已不再是致命的弱点了。 
    在大多数实际的 TDMA 系统中，TDMA 和 FDMA 通常被结合起来用。换句话说，图

4.10 所示的每一个信道在许多用户之间是时间上共享的。 
4.2.4 码分多址 
    在对 FDMA 和 TDMA 的讨论中，我们实际上包含了这样一个事实：即在这些系统中的

发送的信号或者是在频域上，或者是在时域上，避免了相互之间的干扰。本质上说，这些信

号在这两个领域中的某个域上是正交的。第三种多址技术允许信号在频域和时域上完全重

叠，但它采用“正交信息”技术来避免互相干扰。这个可以用一个类比的方法来帮助理解[3]。
假定在一个拥挤的聚会中，有许多对话正在进行。为了避免互相串扰，可以要求不同组的人

使用不同的声调（！）（FDMA），或者在一个时刻只允许一组人交谈（TDMA）。还有一种方

法就是：要求不同组的人使用不同的语言。如果所有语言都是正交的（至少在邻近组之间的

语言是正交的），并且语音的大小都差不多，那么每一个听众可以“调谐”到某个合适的语

言，在所有其他组的谈话都在同时进行着的情况下正确接收信息。 
直接序列 CDMA   在“码分多址”技术中，不同的语言是通过正交数字编码方式来产生。

在通信开始时，对每一对发送/接收器分配某一代码；并且基带数据的每一比特在调制前都

被“翻译”成那种代码。图 4.12(a)给出了一个例子，其中每个基带脉冲通过乘法被替换成

一个 8 位的代码。基于 Walsh 迭代方程我们可以给出一种产生正交码符的方法： 
(4.4) 
(4.5) 

其中 nW 是通过把每一个元素替换成它的补码来得到，例如： 

(4.6) 
    图 4.12(b)举了一个 8 位 Walsh 代码符的例子（即，W8 的每一行）： 
 

图 4.12 (a)在 DS-CDMA 中的编码操作，(b)Walsh 代码举例 
 

    在接收器中，解调的信号是通过乘以同样的 Walsh 代码符来解码的。也就是说，接收器

将信号和 Walsh 代码进行相关操作以恢复基带数据。 
    如果另外一个 CDMA 信号存在的话，那么接收到的信号会受到什么样的影响？假设两

个的 CDMA 信号 1 ( )x t 和 2 ( )x t 在同一频带范围内被接收到。把这两个信号分别写为

1 1( ) ( )BBx t W t⋅ 和 2 2( ) ( )BBx t W t⋅ ，其中 1 ( )W t 和 2 ( )W t 是 Walsh 函数，我们将解调器的输出



表示成 1 1 2 2 1( ) [ ( ) ( ) ( ) ( )] ( )BB BBy t x t W t x t W t W t= ⋅ + ⋅ ⋅ ，于是如果 1 ( )W t 和 2 ( )W t 是完全正

交，那么 1 1( ) ( ) ( )BBy t x t W t= ⋅ 。但是在实际上， 1 ( )x t 和 2 ( )x t 可能会经历不同的延时，这

样 2 ( )BBx t 就会将破坏 ( )y t ，不过，对于长的代码，其结果表现为随机噪声。 

    图 4.12(a)的编码操作会按代码中脉冲的数目使数据谱的频带展宽。这与我们至今一直

强调的频谱效率是背道而驰的。但是，由于 CDMA 使许多用户展宽后的频带都落在同一个

频带范围内（图 4.13），因此这种多址技术的容量并不比 FDMA 和 TDMA 少。事实上，CDMA
甚至有可能获得比这两者更高的容量[4]。 
 

图 4.13  CDMA 里重叠的频谱 
 
    CDMA 是“扩展频谱（SS）”通信的特殊情形。扩展频谱是指每一个用户的基带数据被

扩展在整个可用带宽上。就这个意义讲，CDMA 也叫做“直接序列 SS”（DS-SS）通信。为

了避免和基带数据相混淆，在扩展序列中的每一个脉冲叫做一个“片”，序列的速率叫做“片

速率”。因此，频谱是根据片速率和基带比特率之间的比值进行扩展的。 
    从扩展频谱的观点（图 4.14）来重新考察一下上述解码操作是有意义的。通过乘以 W1(t)，
所需要的信号被“收缩”了，它的带宽回到原来的值，反之，其他不希望的信号由于和 W1(t)
的弱相关性，因此与之相乘以后仍然扩展在整个带宽上。如果有大量的用户，那些不希望的

信号的扩展频谱可以被看作是 Gaussian 噪声。 
 

图 4.14 去扩展操作 
 

 CDMA 的一个重要的特点是它容量的软限制[1]。虽然 FDMA 和 TDMA 中，一旦定

义了信道宽度或者时间段之后，最大的用户数就是固定的，而在 CDMA 中增加的数量只是

逐渐（线性）地提高噪声底限而已[1]。 
    DS-CDMA 的一个关键问题就是功率控制。假定如图 4.15 所示，在某一点，收到的有

用信号功率可能比其它发送器发出干扰的功率小得多1。比如，由于后者的距离要近得多。

那么即使在收缩操作后，较强的干扰也会大大提高噪声底限，从而降低了接收有用信号的性

能。对于多用户来说，这意味着一个大功率的发送器可能事实上导致其他用户不能进行通信。

这个问题的严重程度在 FDMA 和 TDMA 要小的多。正因如此，当多个 CDMA 发送器和一

个接收器通信的时候，它们必须调整它们的输出功率，使接收器接收到差不多相同的信号强

度。为达到这个目的，接收器一直监视着相应于每个发送器的信号强度，并周期性地给它们

发送一个功率调整的请求。由于在一个蜂窝系统里，用户是通过基站，而不是直接进行通信

的，因此基站必须承担起功率控制的任务。接收到的信号电平通常被控制在相互间 1dB 以

内。尽管功率控制增加了系统的复杂性，但是它通常能够缩减移动单元的平均功耗。为了帮

助理解这一点，注意到当没有功率控制的时候，移动单元为了能够与基站通信，总是发送出

足够大的能量，而不管路径损耗或者衰减效应有多严重。这样即使当信道衰减最小的时候，

移动单元仍然在产生最大的输出功率。反之，有了功率控制的时候，只要信道状况有了改善，

移动单元就可以以较低的功率发送；这同样也是减少了对其他用户的平均干扰。 
 
                                                        
1 这种情况在我们的聚会比喻中也会出现，即如果两个人谈话的声音比起其他人来说实在太大的

话，那么即使使用不同的语言进行交流也会变得很困难。 



图 4.15 CDMA 中强干扰信号的影响 
 
    跳频 CDMA  另一种开始在 RF 通信中出现的 CDMA 是“跳频（FH）”CDMA，如图

4.16 所示，这种多址技术可以看作是具有信道伪随机分配特性的 FDMA。在每个发送器中

的载波频率会根据某个选定的代码（类似 DS-CDMA 中的扩展码）进行“跳跃”。这样，尽

管，一个发送器在短时间内其频谱可能会和其它发送器的重叠，但是，总的频谱的轨迹，即

PN 码，却可以把每个发送器与其他发送器区分开来。然而，频谱间偶然的重叠增加了出错

的概率。 
 

图 4.16 跳码 CDMA 
 
   不过由于频谱很少重叠，跳频 CDMA 与 FDMA 比较类似，因此对收到信号不同功率大

小的承受能力比直接序列的 CDMA 要好。但是，跳频要求图 4.16 所示的振荡器控制环具有

较快的稳定过程，这是在第 8 章中我们将研究的一个重要设计问题。 
4.3 无线通信标准 
    从对调制和多址技术的讨论中，我们可以看到在一个无线系统中打一个电话需要一系列

非常复杂的操作。而且，由于一些非理想因素存在（例如噪声和干扰），要求我们拥有一套

关于通信参数的精确指标，如 SNR、BER、占用带宽和额外发射等。一个无线标准定义了

用在无线系统收发器设计时所有的细节和限制2。这样的一个标准虽然提供了“边界条件”，

但并没有规定实际的发送和接收通道必须如何实现，这允许我们在选择收发器结构时拥有某

些灵活性（第 5 章）。 
    在这一节里，我们将研究一下关于用在蜂窝电话和无绳电话系统中许多标准的简单内

容。 
4.3.1  先进移动电话服务（AMPS） 
    在最早的无线标准中，先进移动电话服务（AMPS）标准是采用了带有模拟调频（FM）

和 FDD 的 FDMA。这个移动电话的发送和接收带宽分别是 824-849MHZ 和 869-894MHz，
它们被划分成 30-KHz/信道[图 4.17(a)]。这样，这个系统大约可以同时支持 830 个用户3。两

个带宽间相隔 20MHz，因此可以使用较低损耗的双工滤波器[图 4.17(b)]。 
 

图 4.17 (a)AMPS 的“空间接口” (b)双向转换器的特性 
 

除了语音通道，AMPS 还需要一些监控信号来初始化、维护和终止一个会话。这些信号也是

在同样的信道中被传送的，具体细节请参考[1]。 
4.3.2 北美数字标准（NADS） 
    作为美国的第一个数字蜂窝系统，北美数字蜂窝（NADC）系统系用π /4-DQPSK 和 FDD
的 TDMA[图 4.18(a)]。为了与 AMPS 兼容，NADC 的设计使用同样的发送和接收带宽，且

信道间隔为 30KHz，但它提供了 6 倍于 AMPS 的容量。其中每个信道的比特率是 48.6Kb/s。 
 

图 4.18 NADC(a)空间接口，(b)帧结构，(c)TX 和 RX 的时间槽 
 

   用在 NADC 中的 TDMA 帧结构如图 4.18(b)所示[1]。每一帧有 1994 比特长（40mS），并

含有 6 个时间槽，每个时间段包含大约 260 比特的数据以及 64 比特的控制和同步信息。注

                                                        
2 某些标准的文档可是有几千多页那么长。 
3 实际上，只有这些用户数的一半用于每个个长距载波。 



意，如图 4.18(c)所示，发送和接收的时间段之间相差 1.85ms[5]。这很大程度上使得收发器

的一些设计问题变得容易，例如发送信号泄漏到接收带宽里的问题，以及由功率放大器引起

的低噪声放大器（LNA）的灵敏度降低问题。 
    美国大多数的第一代数字电话，实际上能同时兼容 AMPS 和 NADC，以覆盖更多的用

户。这些电话叫做双模 AMPS/NADC 系统，是根据电子协会和通信工业协会（TIA）开发的

临时标准 54（IS-54）而设计的。 
    如果读者需要更详细地知道 IS-54 中控制信号和交互技术的详细情况，请参考[1]。 
4.3.3 移动通信全球系统（GSM） 
    GSM（注 4：最初代表 Groupe Speciale Mobile）开始时是作为欧洲统一的无线标准而开

发的，现已变成为全世界上最广泛使用的蜂窝标准。除了常规的电话之外，GSM 还支持许

多其他服务，如传真和 ISDN[1]，这使得移动电话变成了万能的通讯器。 
    GSM 标准是一个使用 GMSK 调制的 TDMA/FDD 系统，其发送带宽是 890-915MHz，
而接收带宽是 935-960MHz[图 4.19(a)]。为了服务 8 个时分的用户，每个信道宽度是 200KHz，
每个用户的数据率是 270kb/s。它的 TDMA 帧结构如图 4.19(b)所示。每一帧是 4.615ms 长，

含有8个时间段， 每个时间段包含114个比特数据以及其它控制和训练信息。类似于NADC，
TX 和 RX 的时间段之间相差了 3 个时间段，这样发送器和接收器就不会同时工作。系统的

总容量是由 25MHz 带宽内的信道数目和每个信道的用户数决定的，大约为 1000。 
 

图 4.19 GSM(a)空间接口及(b)帧结构 
 
4.3.4 高通（Qualcomm） CDMA 
   基于直接序列 CDMA 的无线标准是由 Qualcomm 公司提出的，并被北美采纳作为 IS-95
标准。它的空间接口使用 FDD，并采用与 IS－54 相同的发送和接收带宽。在移动单元，9.6kb/s
的基带数据被扩展到 1.23MHz，然后再用 OQPSK 调制。反过来，从基站到移动单元的链路

则使用 QPSK 调制。这是由于移动单元必须使用功耗效率高的调制技术（第 3 章），而基站

却在同时发送多个信道，因而它必须采用线性功率放大器而不管是哪种调制方式。对于这两

个链路方向，IS-95 都要求相干检测，这是通过在通信开始时发送一个较强的“引导音”（例

如，没有经过调制的载波）来实现相位同步的。 
 

图 4.20 IS-95 的空间接口 
 
    跟上面研究过的其他标准不同，IS-95 从本质上来说更加复杂，它运用了许多技术来增

加容量而同时又确保一个比较合理的信号质量。在这里我们只是简单描述了它的一些特点，

如果需要知道更多的细节，请读者的参考[3、6、7]。 
    功率控制  正如 4.2.4 节所说的那样，在 CDMA 中，由基站接收到的来自不同移动单元

功率水平相差不应该超过约 1dB。IS-95 中里，在通信开始时，每个移动单元的输出功率是

由一个开环过程来控制的，从而实现一个初步的但是很快的调整。接下来，功率将由一个闭

环过程来更加精确地予以确定。在开环控制中，移动单元测量从基站发射来的信号的功率，

并调整它自己的发射功率使这两者的总和（用 dB 表示）大约为-73dBm，如果发送和接收通

路拥有大致相同的损耗：k dB，并假设基站发送的功率为 bsP ，那么移动单元的输出功率 mP

满足： 73bs mP k P− + = − dBm。则基站接收到的功率为 mP k− ，于是我们有 mP k−  

= − 73dBm bsP− ，这是一个可以明确定义的数值，因为 bsP 通常是固定的。移动单元的输出



功率可能在几个毫秒内变化约 85dB。 
    但是由于上面发送和接收路径中损耗相等的假设只是近似的，因此仍需采用闭环功率控

制。在实际中，由于两条路径工作在不同的频带上，因此可能经受不同的衰减，为此基站要

测量从移动单元发射来的信号功率，并发送一个要求进行功率调节的反馈信号。这个命令每

1.25ms 发送一次，以保证在一个快速衰减的环境中能够及时调整。 
    频率和时间的多元化 回忆一下 4.1 节所述多径衰减效应对频率具有选择性，这会导致

信号传输函数中有一个几 kHz 宽的陷落。由于 IS-95 把频谱扩展到了 1.23MHz，因而它提供

了频率的多元化；对于典型的延迟扩展，它大约有 25%的带宽损失。 
    IS-95 也通过使用时间多元化来从路径信号中得益。这是通过对所接收到的信号的不同

延时的副本进行相关操作来实现的（图 4.21）。这个叫做“耙状接收器”的系统，将延迟的

副本与一个适当地加权因子 jα 组合起来，从而在输出端得到最大的信躁比。即如果某一个

相关器的输出被破坏的时候，相应的加权因子就会被减少，反之亦然。 
 

图 4.21 耙状接收器 
 
    耙状接收器是 CDMA 特有的性质。由于片速率比衰减带宽高很多，并且仔细设计扩展

码，使得它和大于片周期的延时之间的相关性可以被忽略，因此多条路径的影响并不引入码

间干扰。这样每个相关器可以被同步到其中一个多径信号上。 
    可变编码率 人类语音中变化的信息速率可以被用来降低每秒被传输比特的平均数。在

IS-95 中，数据率可以在分立的 4 个水平上变化：9600、4800、2400 和 1200b/s。这种安排

可以把速率较低的数据缓冲起来，使传输仍然可以以 9600b/s 的速率进行，只是持续的时间

相应缩短。例如语音的速率是 2400b/s，那么可以用 50%的时间来积累数据，而只用剩下的

50%时间来传输。这个方法可以进一步减少移动单元发送的平均功率，同时能够节省电池和

降低对其他用户的干扰。 
    软跨区  回忆一下 4.1 节，我们知道当移动单元被分配至另一个基站时，如果信道的中

心频率要发生改变的的话（例如，在 IS-54 和 GSM 中），那么通话就很有可能被丢失。反之，

在 CDMA 中，在一个蜂窝里所有的用户都在同一的信道上通信；因此，当移动单元移至离

一个基站较远，而离另一个基站较近的时候，从这两个基站发射来的信号强度都可以用耙状

接收器来监测。当它断定较近的基站具有足够强的信号时，就进行跨区操作。这一方法叫做

“软跨区”，它可以被看作“先通后断（make-before-break）”操作，其结果是降低了跨区期

间通话丢失的概率。 
4.3.5 数字欧洲无绳电话（DECT） 
数字欧洲无绳电话标准（DECT）最初是作为欧洲无绳电话网络的标准。然而，这一标准的

灵活性使得它在很多范围内的应用也都非常吸引人。DECT 的设计允许接入其它系统例如

GSM，因此它能为局域网的用户，例如，在大楼内的用户提供移动通信。 
    DECT 使用了 TDMA/FDMA，并在频带范围 1800MHz~1900MHz 上用 TDD 进行操作[图
4.22(a)]。每一个信道是 1.73MHz 宽，在时间上 8 个用户共享，使总容量达到 120。它的调

制技术是 GFSK，这是 GMSK 的一种方式。 
    图 4.22(b)所示的是 DECT TDMA 的帧结构，它包含 24 个时间段（12 个用于发送，12
个用于接收），总的持续时间为 10ms。每一个时间段包含 32 个前导比特，388 个数据比特，

和 60 个隔离比特。 
    与蜂窝标准不同，DECT 的目的是设计低成本和低功耗的手持电话，而不是频谱效率。

例如，信道间很宽的间距简化了频率综合器的设计（第 8 章）。 



 
图 4.22 DECT(a)空间接口及(b)帧结构 
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第 5 章 接收发送器结构 
在第四章我们对多址技术和标准的研究是把无线系统放在移动通讯站的层次上进行的。

在这一章，我们向下深入到接收发送器结构的层次。复杂度、造价、功耗以及外部元件的数

量已成为选择接收发送器结构的主要标准。然而随着集成电路技术的发展，这些标准中每一

个的相对重要性也在改变，使某些曾经看上去不可实现的方法现在却又回过头来成为似乎合

理的解决方案。 
在这一章，我们将介绍外差式、零差式、镜像抑制、数字中频和亚采样式接收器，以及

直接变换和两步发送器。虽然现在这些结构中只有一些被应用在实际的产品中，但仔细的了

解它们的设计问题和综合考虑有助于帮助确定它们各自在新兴应用中的潜力。 
为了给大家一个当前最高技术水平的概念，我们在这一章最后将学习五个现在正在无线

系统中使用的具体射频产品。 
5．1 概述 
无线通信环境，尤其是在城区，经常被称为“敌人”，因为它会给接收发送器的设计强

加严格的约束。也许最大的约束就是分配给每个用户的有限带宽（例如：在 IS-54 中为 30kHz；
在 GSM 中为 200kHz）。从仙农理论可以知道，这相当于有限的信息传输速率，因而要求使

用复杂的技术例如编码、压缩和宽带效率高的调制，甚至对语音号也是如此。 
每个用户可用的窄带宽也影响着射频部分的设计。如图 5.1 所示，发送器为了避免频谱

向相邻信道的泄漏必须使用窄带调制、放大和滤波，而接收器则必须能在充分抑制相邻信道

强干扰的情况下处理有用的信道信号。 
 

图 5.1 无线接收发送器的（a）发送器和（b）接收器前端 
 

为了更好的感受抑制干扰的困难，假设一个 900MHz 的接收器采用一个带通滤波器来

选择一个 30kHz 的信道并同时抑制 60kHz 以外的干扰信道（图 5.2）。如果一个简单的二阶

LC 滤波器用来在离中心频率 45kHz 处提供 60dB 的衰减，那么它的等效 Q 值在
710 的量级，

这样大小的 Q 值即使是使用象 SAW（表面声波）器件的滤波器时也很难实现。需要注意的

是典型滤波器的损耗和 Q 值之间是相互矛盾的。现在回忆一下第二章中一个有损电路把后

级的噪声系数“放大”衰减倍的情形。例如，在图 5.1(b)中，如果带通滤波器有 2dB 的损耗，

而 LNA 的噪声系数是 2dB，那么总的噪声系数将增加到 4dB。因此，带通滤波器的选择要

同时根据带外抑制和带内损耗，而后者是更关键的参数。 
 

图 5.2 对一个假想的前端带通滤波器所要求的抑制能力 
 

区分频带和信道十分重要：前者包括一个特定标准的用户允许进行通信的整个频谱范围

（例如，GSM 的接收带宽从 935MHz 到 960MHz），而后者是指系统中仅一个用户的带宽（例

如，GSM 中为 200kHz）。我们也经常使用术语“带宽选择”和“信道选择”来分别表示抑

制带外干扰和抑制信道外干扰（通常是带内的）的操作。上面对 Q 值的计算说明一个实际

的前端带通滤波器只能选择所需要的频带，而把信道选择的任务推迟到接收器中某个其他地

方进行（图 5.3）。 
图 5.3 接收器前端的频带选择 

我们还要注意到，前端滤波器的传输函数有着有限的过度带宽。图 5.4 就是一个例子，

其中在离接收带 20MHz 处的带外抑制大约是 30dB。换句话说，一个出现在这个频率上的干

扰将只被衰减 30dB，这在设计接收路径和频率综合器时是一个严重的问题（第 8 章）。 



图 5.4 典型双工器的特性 
 

由于大的带内干扰甚至在前端带通滤波器之后还会伴随接收到的信号，所以后级的非线

性尤其是低噪声放大器和混频器的非线性变得十分重要。如在第二章中解释的和在图 5.5 中

所示的那样，奇数阶的非线性产生的交调积进入了有用信道内。由于三阶失真通常占主导地

位，所以每一级的 IP3 要足够高以避免信号被交调积破坏。尽管只是幅度失真，但即使信号

只是通过相位或者频率承载信息，这种效应仍然十分重要，因为有用信号的过零点被交调积

破坏了。 
图 5.5 前端非线性性的影响 

 
前端带通滤波器的损耗也会影响发送路径。如果功率放大器产生 1W 的功率，那么在滤

波器中衰减 2dB 相当于 370mW 的功率损耗，这比整条接收路径的典型功率还要大！因此带

通滤波器必须有最小的带内损耗。同时能充分的抑制发送信号的谐波和带外寄生信号分量。 
上面观察也说明通过正确选择调制技术和功率放大器（第 3 章）控制频谱再生长的重要

性。功率放大器产生的信道外交调积不能通过带通滤波器进行抑制而必须通过设计使它足够

小。 
接收发送器设计中的另一个重要考虑是信号的动态范围。当存在多路衰减和路径损耗

时，接收信号要求的动态范围的典型值要大于 100dB。由于最小的可检测信号在微伏的量级，

所以不仅接收器的输入噪声，而且串扰也变得很关键。在 FDD 系统中当我们考虑接收频带

内发送信号有一定衰减的时候，就会出现一个有趣的问题。如图 5.6 所示，如果 TX 功率放

大器发送 1W 功率到 50 欧姆的天线，那么天线上的峰峰电压摆幅是 20V。于是从图 5.4 的

双工特性我们可以看出，向接收路径的泄漏在 30mVpp（约为-26dBm 的量级上）。由于 LNA
的 1-dB 压缩点在-25dBm 附近，所以泄漏的信号可能使 LNA 严重降灵敏。正如在第四章解

释的那样，NADC 和 GSM 系统通过错开发送和接收的时间段来避免这一问题，但是模拟的

FDD 标准例如 AMPS 则要求更高的隔离。 
 

图 5.6 由 PA 输出泄漏所造成的 LNA 降灵敏 
 

动态范围的另一个极端是接收器可能会接收到很大的信号，例如，如果接收器接近发送

器，则接收到的信号幅度可能会高达几百毫伏。尽管本质上在调相和调频系统中幅度不是关

键点，但是接收路径中仍然要正确地处理这一信号。这个问题常常导致使用自动增益控制

（AGC）。 
最后一个普遍的问题是与功率放大器相关的。在最新一代的射频接收发送器中，功率放

大器要周期性的打开和关闭以节省功率。但是功率放大器死去的大电流（峰值可达几个安培）

会给电源带来极大的噪声，对于有典型输出阻抗的电池，它可以使电池电压改变几百毫伏。

因此，在每一个模块中抗噪声和电源抑制变得很重要。 
 

5.2 接收器结构 
5.2.1 外差接收器 
就像前面提到的，要滤出一个具有很高中心频率和受很大干扰的窄信道要求滤波器具有

高的惊人的 Q 值。在外差1结构中，信号频带被变换到低得多的频率，从而降低了对信道选

择滤波器的要求。如图 5.7(a)所示，变换是用混频器完成的，在本章中我们只把混频器看成

                                                        
1 在本书中，我们不区分外差和超外差结构。术语 heterodyne（外差）来自于 hetero（不同的）和 dyne（混

合）的组合。 



简单的模拟乘法器。为了把中心频率从 1ω 移到 2ω ，信号首先和余弦信号 0 0cosA tω 混频，

其中 0 1 2ω ω ω= − ，由此产生了两个频带一个在 2ω 附近另一个在 1 22ω ω− 附近。然后用一

个低通滤波器滤去后者。这一操作被称为“下变频混频”或者简称为“下变频”。由于下变

频混频器一般都有高噪声，所以在它的前面要有一个低噪声放大器[图 5.7(b)]。余弦信号由

一个本地振荡器产生，它的频率此后用 LOω （=图 5.7 中的 0ω ）来表示。 

图 5.7 （a）简单的外差下变频 （b）采用 LNA 来降低噪声系数 

下变频频带的中心频率（ 2ω ）被称为“中频”(IF)，这是一个很重要的参数，它同其它

很多性能间存在一个综合考虑的问题。这在以后会进一步的解释。 
镜像问题 怎样选择本振频率和中频频率呢？这里最根本的出发点就是“镜像频率”。要

理解这个问题，注意到一个简单的模拟乘法器并不能保持他的两个输入频率差的极性，也就

是，对于 1 1 1( ) cos( )x t A tω= 和 2 2 2( ) cos( )x t A tω= ， 1( )x t 和 2 ( )x t )的乘积通过低通滤波后

具有形式 1 2cos( )tω ω− ，这和 1 2cos( )tω ω− 没有区别。因此，在一个外差结构中，处在本

振频率之上和之下对称分布的两个频带会被下变频到相同的中心频率上（图 5.8）。如果接收

到的有用频带中心频率在 1( )LO IFω ω ω= − ，则它的镜像在 12 ( )LO LO IFω ω ω ω− = + 附近，

反之亦然。 
图 5.8 外差接收中的镜像问题 

 
镜像问题是一个严重的问题。虽然每一个无线标准都会按它自己的用户对信号的发射强

加一些限制，但它却不能控制其它频带上的信号。镜像功率因此可能会比有用的信号高得多，

所以需要合适的“镜像抑制”。 
抑制镜像信号的最常用的方法就是利用放在混频器前面的一个“镜像抑制滤波器”如图

5.9 所示，滤波器设计成使它在有用频带上有较小的损耗，而镜像频带上则有很大的衰减，

这两个要求在2 IFω 足够大时可以同时得到满足。 

图 5.9 通过滤波器来实现镜像抑制 

2 IFω 可以多大呢？回想一下，外差结构的前提就是使中心频率变到足够低的值，从而

使用实际的滤波器进行信道选择是可行的。但是当 2 IFω 增大时，下变频后的频带中心频率

也会变大，从而要求更高 Q 值的 IF 滤波器。图 5.10 所示的是对应高低两种中频值的情形以

用来说明这两者之间的权衡关系。高的中频会充分抑制镜像，而低的中频会更好的抑制附近

的干扰。因此中频的选择取决于三个参数的折中：镜像噪声的数量，有用频带和镜像频带之

间的间隔以及镜像抑制滤波器的损耗。要最小化镜像，我们可以增加中频或者在增加滤波器

Q 值的情况下允许较大的损耗。由于 LNA 的增益典型值小于 15dB，滤波器的损耗不能超过

几个 dB，从而使权衡考虑简化为镜像噪声和中频值之间的折中。 
 

图 5.10 （a）高 IF 和（b）低 IF 中的镜像抑制和干扰信号抑制 



 
从上面的讨论中，我们可以推断图 5.9 中的外差结构可以从镜像抑制和信道选择这两方

面进行综合考虑。由于镜像信号降低了接收器的灵敏度，所以我们说中频的选择要求从灵敏

度和选择性两个方面进行权衡。 
还有两个因素影响中频的选择：用于不同频率滤波器的可达性和物理尺寸。采用 SAW

或者晶振器件的滤波器被使用在某些频率上，例如 10.7MHz（在调频收音机中），71MHz 等，

因此它们的价格比必须把它们设计为用于其它频率时要低，此外，为了减小移动系统的体积

尺寸因数，更小的滤波器并且因此更高的中频更有吸引力。 
外差结构的一个重要缺点是镜像抑制滤波器通常用外部的无源部件实现。这会进一步要

求前级，也就是 LNA，驱动滤波器 50 欧姆的输入电阻，这不可避免地会在放大器的增益、

噪声系数、稳定性和功耗之间提出更加严重的权衡考虑问题（第六章）。在 FDD 系统中，如

果中频比较高，双工器也是可以用来抑制镜像，从而允许直接把 LNA 直接连接到混频器上。 

本地振荡器的频率 LOω 可以比有用频带的中心频率高或低。这两种情况分别称为“高边

注入”和“低边注入”2，它们会引起不同的问题。一方面，人们希望使用后者来降低本振

的频率从而使振荡器的设计比较容易（第七章）。另一方面，如果镜像频带低于或高于有用

信号频带时会有不同数量的噪声（例如，一个是用来进行低信号电平通信，而另一个是用于

高功率的无线标准），那么 LOω 必须谨慎选择以避开有噪声的镜像频带。 

半中频的问题 “半中频问题”[3]是外差接收器中的一个有意思的效应。如图 5.11，假

设除了位于 inω 周围的有用频带外，在 ( ) / 2in LOω ω+ 处还存在一个干扰源，也就是，在有

用频带和本振频率之间一半中频外的信号，也被接收到了。如果在下变频的路径上，干扰源

经历了一个二阶失真而本振也包含一个明显的二次谐波，那么中频的输出中就有一个在

2in LO LO IFω ω ω ω+ − = 处的分量。另一个可能就是干扰变换成为 ( ) / 2in LO IFω ω ω− = ，并

继而经历一个基带的二阶失真，这将使它的二次谐波落入下变频后有用频带上。 
 

图 5.11 外差接收中的半中频问题 
 

为了抑制半中频现象，射频和中频路径中的二阶失真必须最小化，而且本振必须维持

50%的占空比。镜像抑制滤波器在 ( ) / 2in LOω ω+ 的地方有足够的衰减也是必要的。 

双中频拓扑结构 在图 5.7 中简单的外差结构里，灵敏度和选择性之间的权衡经常十分

严重：如果中频高了，镜像可能被抑制住，但是要实现完全的信道选择就十分困难，反过来

也一样。为了解决这个问题，外差的概念可以扩展到多下变频，每个下变频之后进行滤波和

放大。如图 5.12 所示，这一技术在中心频率不断变小的过程中进行部分的信道选择，从而

降低了对每个滤波器 Q 值的要求。现今大多数的射频接收器使用两级下变频，因此被称为

“双中频”。注意第二次下变频仍然有镜像问题。对于窄信道标准如 IS-54，第二中频常等于

455kHz，但是对于宽信道应用例如 DECT，它可能会达到几个兆赫。不管怎么样，在现今系

统中这些数值的变化都比较大。 
图 5.12 双中频外差接收器 

 
                                                        
2 它们有时也分别被称为“上差”和“下差”。 



回想一下第二章中讲过，在一个级联的增益级中噪声系数在前端是最关键的，而线性度

在后端是最关键的。因此优化的设计可以根据每一级之前的总增益把该级的噪声系数和 IP3

扩大。现在假设图 5.12 中的接收器从 A 到 G 的总的增益例如是 40dB。如果这两个中频滤

波器没有提供信道选择，那么中频放大器的 IP3 就会需要比 LNA 的 IP3 高出 40dB 以上，例

如，在 30dBm 附近。但是，在合理的噪声、功耗和增益的情况下要获得这样高的线性度是

十分困难的，尤其是如果电路还要工作在低电源电压的情况下。实际上，由于每个中频滤波

器把相邻信道的干扰在一定程度上进行了抑制，所以对滤波器以后各级的线性度要求有所降

低。这就是常常被不严格的说成是“一分贝的增益需要一分贝的预滤波”。 
图 5.12 中所示的是双中频接收器中不同点处的频谱。前端滤波器选择频带并对镜像进

行一定的抑制。在进行了放大和镜像抑制滤波之后得到的就是 C 点的频谱。 然后一个线性

度足够好的混频器把有用信道和它邻近的干扰源变换到第一中频。在 BPF3 中的部分信道选

择，使可以采用对线性度要求不高的第二混频器。接着该频谱被变换到第二中频，同时由

BP F4 把干扰抑制到可以接受的较低程度。 
在第二中频处发生了什么呢？在模拟调频系统中，解调就是在这个频率进行的，于是重

新产生了模拟的基带信号。在数字调制系统中，当第二次下变频把频谱变换到零频率的时候

一般同时产生同相（I）信号分量和正交（Q）信号分量（图 5.13）。（这被称为“单中频”

拓扑结构，因为它并不包含第二个中间频率） 
由于接收到的信号经历了多路衰减和 ISI，它在 I/Q 检波后被变换成数字形式以进行后

续处理。取决于滤波器的干扰抑制和 AGC 电路提供的增益范围，这里对 A/D 变换器分辨率

的要求大约在 4 到 10 比特之间变化。 
我们对于外差结构的分析说明了接收路径中每一级的 NF，IP3 和增益的选择依赖于它前

级和后级的这些指标，从而要求在结构和电路层次上进行相当多的反复考虑，以使组成接收

器的各个模块达到可以接受的增益分布。此外，就像第六章讲的那样，每一个混频器都产生

许多假信号分量，这些分量的频率使与射频和中频信号以及振荡器的频率有关。其中某些分

量可能会落入有用信道中，从而降低了信号的质量。因此接收器的“频率设计”在可以达到

的整个性能中扮演着关键的角色。 
图 5.13 正交下变频 

 
好几十年以来，外差结构的选择性和灵敏度使它一直是射频系统的首选。尽管外差结构

很复杂，而且需要大量的外部元件，但是它仍然被认为是最可靠的接收技术。 
5.2.2 零差接收器 
在我们学习外差接收器的时候，读者可能已经想到为什么不把射频频谱在第一下变频时

就直接变换到基带。这类接收器被称为“零差”，“直接下变频”或者“零中频”结构3，它

相对于外差结构有很多不同的问题。 
图 5.14 是一个简单的零差接收器，它的本振频率等于输入的载波频率。注意到信道的

选择只需要一个截止特性较好的低通滤波器。图 5.14（a）中的电路只是对双边带调幅信号

能正确工作，因为它把输入频谱的正负部分重叠了。对于频率调制和相位调制信号，下变频

必须提供正交输出[图 5.14（b）]以避免信息的损失。这是因为 FM 或者 QPSK 频谱的两个

边带带有不同的信息，所以在变换为零频率的时候必须被分离为两个正交相位。 
零差结构的简单性相对于外差结构有两个很重要的优点。首先，镜像问题被克服了，因

为 0IFω = 。因此，不需要镜像滤波器，而且 LNA 也不需要驱动 50 欧姆的负载。其次，IF 

                                                        
3 Homodyne（零差）这个术语来自于 homo（相同的）和 dyne（混合），历史上只是用于相干接收。我们在

这里不做区分。 



SAW 滤波器和后续的下变频级可代之以适合单片集成的低通滤波器和基带放大器。 
图 5.14 （a）简单零差接收器，（b）采用正交下变频的零差接收器 

要是零差结构这么简单，为什么它没有在 RF 系统中很流行呢？直接变换频谱到零频率

需要解决很多的问题，而这些问题在外差接收器中根本不存在或者并不严重。 
信道选择 通过有源低通滤波器抑制信道外的干扰比使用无源滤波器更加困难，根本的

原因是有源滤波器与相应的无源滤波器相比需要噪声-线性-功耗之间更严格的权衡。图 5.14
（b）中每一个分支的基带处理过程可以采用图 5.15[6]中三种排列中的任何一个。 

 
图 5.15 基带功能块的三种排列方式 

 
在图 5.15（a）中，一个低通滤波器用来抑制信道外的干扰，从而允许 A1 是一个非线

性、高增益的放大器，而且 ADC 可以有一个中等程度的动态范围（大约为 4 到 8 比特，这

取决于 RF 域的增益控制和调制方式）。但是低通滤波器使噪声-线性度之间的权衡考虑更加

困难。 
图 5.15（b）中的第二种排列，虽然要求放大器有较高的性能但却可以降低对低通滤波

器噪声的要求。在信道滤波之前可以使用一个线性化的单级差分放大器来增加一些增益。此

外，还可以在 LPF 和 ADC 之间加上另外一个放大器用来克服后者的噪声。 
图 5.15（c）中的第三种意味着有可能在数字域进行信号滤波。在这种情况下，ADC 必

须同时具有高的线性度以实现干扰交调最小的数字化，以及比信号电平低许多的热噪声和量

化的噪声底限，这大概在几百微伏的范围内。 
直流偏移 由于在零差结构中下变频后的频带扩展到零频率，外部的偏移电压有可能破

坏信号，更重要的是，它可能使以后各级饱和。要了解偏移的来源和影响，可以考虑图 5.16
中的接收器，其中，LPF 后面接着一个放大器和一个 ADC 变换器。让我们做两方面的观察。 

 
图 5.16 （a）本振信号和（b）强干扰信号的自混合 [5] 

 
首先，在本振端口与混频器和 LNA 输入端口之间的隔离并不是绝对的隔离；也就是从

LO 端口到 A 点和 B 点之间存在一定量的馈通[图 5.16（a）]。这一效应被称为“LO 泄漏”，

它来源于电容和衬底耦合，并且如果 LO 信号是由外部提供的则引线耦合也会造成 LO 泄漏。

出现在 LNA 和混频器输入端的泄漏信号现在和 LO 的信号相混合，从而在 C 点产生了一个

直流分量。这种现象叫做“自混合（self-mixing）”。当大的干扰信号从 LNA 或者混频器的

输入端泄漏到 LO 端口时也会和自己相乘从而产生类似的效应[图 5.16（b）]。 
其次，从天线到点 X 的总增益的典型值约为 80dB 到 100dB，从而可以把微伏量级的输

入信号放大到可以通过低成本和低功耗的 ADC 进行数字化的电平。在这一增益中 LNA/混
频器组合提供了 25dB 到 30dB 的增益。 

通过上面的观察，我们可以得到对于自混合造成的偏移的粗略估计从而理解这个问题。

假设，图 5.16（a）中 LO 信号的峰峰摆幅值是 0.63V（相当于在 50 欧系统中大约为 0dBm），

当它耦合到 A 点时衰减为 60dB。如果 LNA/混频器组合的增益是 30dB，那么在混频器输出

端产生的偏移在 10mV 的量级。我们还注意到在这一点的有用信号电平可以低到约 30uVrms。

因此如果这个偏移电压直接被剩下的 50dB 到 70dB 的增益放大的话，它会使得后面的电路

饱和，从而阻止了有用信号的放大。 
如果自混合效应是时变的，那么偏移的问题会被恶化。这发生在 LO 信号泄漏到天线，

然后被发射出去，再被移动物体反射回接收器时。例如，当一辆汽车高速行驶的时候，反射

可能会迅速变化。在这些情况下，要想区分时变的偏移和实际的信号可能非常困难。 



在上面的讨论中，我们推想零差接收器会要求某些消除偏移的手段。虽然高通滤波器在

这里看上去是很自然的解决方案[4]，但是有两点阻碍着这个技术的应用。首先，如第三章

所解释的，许多常用信号的频谱在零频率处都有一个峰值，也就是说，它在直流附近有显著

的能量（信息）分布。对于一个 200kHz 的信道，如果高通滤波器只是滤掉 0 到 20Hz 的频

带，那么波特误差率就上升到了
310−
以上 [5]，这意味要求有很低的拐角频率。其次，除了

要求又不现实的大电容外，这种方法仍然不能跟踪快速变化的偏移电压，因此只能做到粗略

的消除。 
偏移问题可以通过下面两种技术之一减轻。首先，在发送器端的基带信号可以被编码，

使得调制和下变频后它在直流附近有很少的能量。这被称为“无 DC 编码（DC-free coding）”，
它特别适用于宽信道，例如，在 DECT 中，可以浪费几 kHz 的信道而不会显著降低数据率。 

第二种技术是在数字无线标准中采用空闲时间间隔来消除偏移。图 5.17 是一个例子，

其中一个电容存储相邻 TDMA 脉冲串之间的偏移，并在接收数据的时候引入一个事实上为

零的拐角频率。对于一个典型的几个毫秒的 TDMA 帧，偏移的消除在足够的频率下完成以

考虑因移动物体造成的变化。 
 

图 5.17 TDMA 系统中简单的偏移消除 
 

实际上，图 5.17 中由于 S1 造成的被存储在电容上的热噪声（kT/C 噪声）是十分显著

的，所以需要很大的 C1。例如，如果天线接收到的一个 1 rmsV 的信号在偏移消除以前以一个

30dB 的增益被放大，那么 C1 必须至少 200pF 使得 kT/C 的平方根（ kT C ）保持在低于

信号 15dB。对于使用差分电路的 I 和 Q 信道，这需要 4 个大的电容。但是，如果偏移在基

带预放大以前就被消除了[图 5.15（b）]，那么偏移存储电容的值可以被减小。 
接收器中偏移消除遇到的一个普遍的困难就是干扰可能会和偏移一起被存储。就像前面

解释的那样，这一情况的发生是由于 LO 信号被周围物体反射回来以后必须被包括进偏移的

消除中，因此天线这个时候不能断开（或短路）。虽则实际信号（TDMA 脉冲串）的时序可

以被定义的很好，但干扰可以在任何时候出现。一个减轻这个问题的可行方法就是对偏移（和

干扰）进行多次采样然后取平均。 
我们还应当注意，在外差结构中偏移的问题并不严重。由于第一个 LO 频率并不等于输

入的载波频率，自混合只对干扰源才出现[图 5.16（b）]，由此产生的直流偏移可以被去除，

因为 IF 信号与零频率相距还很远。此外，在模拟 FM 系统中第二 IF 不是零，而在数字调制

系统中第一 IF 处的信号放大和（部分）信道滤波简化了第二下变频之后的偏移消除。 
I/Q 失配 如图 5.14（b）所示，对于相位和频率调制技术，零差接收器必须采用正交混

频。这要求 RF 信号或者 LO 输出移相 90 度（图 5.18）。就像本章后面和第七章要解释的那

样，相移 RF 信号一般要求严格的噪声-功耗-增益间的权衡，所以更希望采用图 5.18（b）中

的拓扑结构。在任何一种情况下，与名义上 90 度相移的误差，以及 I 和 Q 信号在幅度上的

失配破坏了下变频后信号的分布星座，因此增加了比特误差率。注意就像图 5.19 所示，I 和
Q 路径中的每一部分都会影响增益和相位差。 

 
图 5.18（a）RF 路径 （b）LO 路径中的正交信号产生 

图 5.19 各级对 I/Q 失配的影响 
 



为 了 更 深 入 的 了 解 I/Q 不 平 衡 产 生 的 效 应 ， 假 设 接 受 到 的 信 号 是

( ) cos sinin C Cx t a t b tω ω= + ，其中 a 和 b 等于 1 或者－1。现在让我们假设 LO 信号的 I 和

Q 相位是 

, ( ) 2(1 )cos( )
2 2LO I cx t tε θω= + +     5.1 

, ( ) 2(1 )sin( )
2 2LO Q cx t tε θω= − −      5.2 

 
图 5.20 I/Q 失配对 QPSK 信号星座的影响：（a）增益误差，（b）相位误差 

 

其中因子 2 是为了简化计算结果而引入的，ε 和θ 分别代表幅度和相位的误差。把 ( )inx t

乘以这两个 LO 相位，然后对该结果进行低通滤波，我们得到如下基带信号： 

, ( ) (1 )cos (1 )sin
2 2 2 2BB Ix t a bε θ ε θ

= + − +    5.3 

, ( ) (1 )sin (1 )cos
2 2 2 2BB Qx t a bε θ ε θ

= − − + −   5.4 

图 5.20 是当ε 和θ 不为零时结果信号的分布星座。考察下变频后时域的 QPSK 信号可

以更好的看出这一效应（图 5.21）。增益误差只是相当于幅度的放大因子不是 1。反之，相

位不平衡则使每一个信道都叠加上了其它信道的一部分数据脉冲而破坏，如果 I 和 Q 数据

流是不相关的，则这会从本质上降低信噪比。 
 

图 5.21 I/Q 失配对解调后 QPSK 波形的影响：（a）增益误差，（b）相位误差 
 

实际上，希望使幅度失配小于 1dB 相位误差小于 5 度，但是这些限制值取决于调制的

类型[7]。 
虽然外差结构也可以在最后一级采用 I/Q 下变频（图 5.13），但是它对失配的要求要宽

松的多。这有两个原因。首先，由于 I 和 Q 相位分开时的频率比相应的外差结构要低一到

两个数量级，因此这两个路径对由寄生产生的失配不敏感的多。同时在 IC 设计中，较低低

频率也允许使用大的器件来改善失配而又不增加额外的功耗。其次，在外差接收器中，信号

在 I/Q 分离以前就被放大了 50 到 60dB，因此在之后只需要再有一到两级。相反，零差结构

中的每一信道要采用几级增益和滤波，每一级都会产生失配。我们还要注意，外差结构在数

字域中能进行 I/Q 分离以避免失配（5.2.4 节），而零差接收器就不行。 
I/Q 的失配问题曾经是离散实现时的障碍，但是随着单片集成实现了更多的零差结构部

件而是这个问题趋于改善。此外，由于失配会随时间推移变得可以忽略，因此可以用信号处

理技术来校正信号空间中的点。 
偶阶失真 到现在虽然只把奇数阶的失真当作一个干扰源（第二章），但是在零差下变频

中偶阶失真也会成为问题。假设，如图 5.22 所示，在 LNA 中有两个接近有用信道的强干扰

信号经过一个非线性变换如
2

1 2( ) ( ) ( )y t x t a x tα= + 。如果 1 1 2 2( ) cos cosx t A t A tω ω= + ，

那么 ( )y t 包括项 2 1 2 1 2cos( )A A tα ω ω− ，这说明存在偶阶失真时，两个高频干扰信号产生了

低频的拍。在理想混频器中这一项与 cos LOtω 相乘就会变换到高频，也就不重要了。但是，



实际上的混频器从 RF 输入到 IF 输出都存在一定的馈通。就像第六章解释的那样，这是由

于混频器一般会有一些不对称从而他们的操作可以被看成是 ( )( cos )RF LOv t a A tω+ ，其中 a

是一个常数。这样， ( )RFv t 的一部分就出现在输出端而没有进行任何频率变换。在典型的差

分混频器中，拍信号耦合到输出时只被衰减 30 到 40dB。 
我们可以从另一个角度来研究偶阶失真问题。假设接受到的信号除了有相位和频率调制

外，还有以些幅度调制。这会发生在发送器（第三章）滤波时，或者由于传播时的干扰和衰

减。如果 ( ) ( cos )( cos sin )in m C Cx t A t a t b tε ω ω ω= + + ，其中 cos mtε ω 代表低频的幅度调

制信号，那么二阶失真产生了如
2 2( ) cos ma b A tε ω+ 这样的项。由于这一项是变换到基带的

调制信号，所以人们常说偶阶失真解调了 AM 分量。像上面提到的一样，这个信号通过混

频器时有一定的衰减，从而破坏了下变频后的有用信号。 
 

图 5.22 偶阶失真对干扰信号源的影响 
 

在我们说明过程中，假设了只有 LNA 有偶阶失真。实际上，混频器的 RF 端口也受到

同样的效应，因此设计时要格外小心，因为加到混频器的信号是 LNA 放大过的信号，因此

可能会产生显著的失真。 
二阶失真可以用“二阶交调点”IP2 来表征。类似于定义 IP3 的方法（第二章），将两个

等幅度的干扰加到输入端，并在输出端观察它们产生的低频拍信号。画出拍信号的功率和输

入信号的功率，并把它们外推就可以得到 IP2。 
我们可以使用差分 LNA 和混频器来抑制偶阶失真么？这里有两点需要考虑。首先，天

线和双工滤波器通常都是单端的，因为它们必须与发送路径上的单端功率放大器一起工作。

因此必须有办法把接收到的信号转换为差分形式。困难在于这些方法例如变压器，一般来说

在高频时会有几个分贝的损耗，从而直接加大了总的噪声系数。其次，如果 LNA 被设计成

为差分电路，那么它比相应的单端电路需要更高的功耗才能达到相同的噪声系数。 
闪烁噪声 就像前面说的，通过前端 LNA 和混频器的增益的典型值约 30dB，因此产生

的基带信号电平在几十微伏的范围内。因此，它后面各级比如放大器和滤波器的输入噪声仍

然十分关键。尤其是由于下变频后的频谱扩展到零频率，器件的 1/f 噪声从本质上破坏了信

号，这在 MOS 实现时是一个很严重的问题。因此，希望在 RF 范围内有相对较高的增益，

例如，可以使用有源混频器来代替无源混频器（第六章）。 
闪烁噪声的影响可以通过几种技术的组合来减小。因为混频器后的各级工作在相对低的

频率上，所以它们可以使用很大尺寸的器件来最大程度的减小闪烁噪声的幅度。而且，周期

地消除偏移，例如 TDMA 脉冲串之间消除偏移也可以降低在约 1/TC 以下的噪声分量，其中

TC 是指连续的偏移消除之间的时间4。此外，如果使用无 DC 编码，那么下变频后的信号以

及因此噪声都可以进行高通滤波。 
LO 泄漏 除了会引入 DC 偏移以外，LO 信号到天线的泄漏以及从那里的辐射还会在利

用相同无线标准的其它接收器频带中产生干扰。无线标准的设计以及联邦通信协会（FCC）
的规定都对带内 LO 辐射量的上界进行了限制，典型值是-50 到-80dBm 之间。 

5.2.3 镜像抑制接收器 
决定着在外差结构中是否使用镜像抑制滤波器的权衡考虑激发了RF设计者寻找其它抑

                                                        
4 这种效应在模拟设计中被称为“相关双采样”。 



制镜像的技术。在这一节中我们描述两个这样的技术。 
在学习这些结构之前，我们需要先定义一个“相移 90 度”的操作。如果一个窄带信号

的频谱乘上 ( ) sgn( )G jω ω= − ，其中 sgn( )ω 是符号函数，那么这个信号就相移了 90 度5。

如图 5.23 所示，这种操作把 sin tω 变换成为 cos tω− ，而把 cos tω 变换成 sin tω ；也就是

把 t 用 t-T/4 来代替，其中 T 是信号周期。注意对于一个实信号，移相后的信号仍然是实信

号，但在正频率和负频率处有不同的相位变化。 
一个信号怎样相移 90 度呢？图 5.24 中的 RC-CR 网络经常被用来达到这一目的。在这

里对于一个频率为ω 的正弦输入，Vout1(t)和 Vout2(t)的相移分别是
1/ 2 tan ( )RCπ ω−− 和

1tan ( )RCω−− 。因此，Vout1 和 Vout2 在任何频率下都有 90 度的相位差。在第七章我们还要

回来讨论这个电路。 
图 5.23 （a）时域和（b）频域的 90 度相移 

 
镜像抑制结构的想法就是对信号及其镜像进行不同的处理，以使镜像为它的负的副本相

抵消。可以对信号和镜像进行区分是因为它们分别在 LO 频率的两边。 
 

图 5.24 90 度相移网络 
 

Hartley 结构 图 5.25 是由 Hartley 于 1928 年提出的一个镜像抑制结构[8]，它源于单边

带（SSB）调制器。Hartley 的电路把 RF 输入和本振的两个正交信号 sin LOtω 和 cos LOtω 进

行混合，然后进行低通滤波，并把它们其中之一相移 90 度，后再叠加到一起。为了理解它

的基本原理，假设输入信号是 ( ) cos cosRF RF im imx t A t A tω ω= + ，其中第一项代表有用信道

而第二项为镜像信号。不失一般性，我们可以假设低边带注入： RF LO LO imω ω ω ω− = − 。

把 x(t)乘以 LO 的两个正交信号并忽略高频分量，我们在 A 点和 B 点分别得到如下信号： 

( ) sin( ) sin( )
2 2

imRF
A LO RF LO im

AAx t t tω ω ω ω= − + −   5.5 

( ) cos( ) cos( )
2 2

imRF
B LO RF LO im

AAx t t tω ω ω ω= − + −   5.6 

把（5.4）写成 

( ) sin( ) sin( )
2 2

imRF
A RF LO LO im

AAx t t tω ω ω ω= − − + −   5.7 

并利用图 5.23(a)的结果，可以得到 

( ) cos( ) cos( )
2 2

imRF
C RF LO LO im

AAx t t tω ω ω ω= + − − −   5.8 

把 ( )Cx t 和 ( )Bx t 加起来后，我们在输出端得到 cos( )RF LO RFA tω ω− 。这样，RF 信号

就在没有受镜像影响的情况下完成下变频。这里的关键点是，B 和 C 点的信号分量有相同

                                                        
5 乘以 ( )G ω 等价于进行希尔伯特变换。 



的极性，而镜像分量有相反的极性。这是因为 90 度相移操作把 0LO RCω ω− < 和

0LO imω ω− > 区分开来了。 

图 5.25 Hartley 镜像抑制接收器 
 

Hartley 电路也可以通过图解来分析。假设输入信号由有用信号和它的镜像组成（图

5.26）。把输入信号频谱和 sin LOtω 以及 cos LOtω 的频谱进行卷积，然后进行低通滤波，就

分别得到在 A 点和 B 点的频谱 ( )AX ω 和 ( )BX ω 。在 ( )AX ω 中， j± 表示该频谱的相应部

分和同一个数相乘。90 度的相移操作把 ( )AX ω 的负频率部分乘以+j，正频率部分乘以-j，

从而产生了图中所示的 ( )CX ω 。因此 ( )CX ω 和 ( )BX ω 的和就与镜像无关了。 

图 5.26 Hartley 结构的图解分析 
 

我们要注意实际上 90 度的相移是在一条路径上进行+45 度相移和在另一个路径上进行

-45 度相移来实现的（图 5.27）。 
 

图 5.27 采用分立相移级的镜像抑制接收器 
 

Hartley 结构的根本的缺点就是它对失配敏感。如果 LO 的两相信号并不完全正交，或

者图 5.27 中上下两条路径中的增益和相移不相同，那么上面所说的相消就会不完全而且镜

像信号就会破坏下变频后的信号。为了更好的理解这一影响，让我们来推导（5.8）并假设

LO 的两相信号是 sinLO LOA tω 和 ( ) cos( )LO LOA tε ω θ+ + ，其中ε 和θ 分别表示幅度的失配

和相位的失衡。于是图 5.25 中 A 点和 B 点的波形等于6： 

( ) sin( ) sin( )
2 2

LO RF LO im
A LO RF LO im

A A A Ax t t tω ω ω ω= − + −  （5.9） 

( ) ( ) cos[( ) ]
2

          ( ) cos[( ) ]
2

RF
B LO LO RF

im
LO LO im

Ax t A t

AA t

ε ω ω θ

ε ω ω θ

= + − +

+ + − +
    （5.10） 

由此得： 

( ) [ cos( ) cos( ) ]
2 2

imRF
C LO LO RF LO im

AAx t A t tω ω ω ω= − − −  （5.11） 

将 ( )Bx t 与 ( )Cx t 相加同时，产生了有用信号和下变频之后镜像信号的一部分： 

                                                        
6 读者也许注意到 ( )Ax t 和 ( )Bx t 的量纲都是（伏特）2，混频器需要一个合适的比例系数来产生正确的输

出量纲。 



( )( ) cos[( ) ]
2

            cos( )
2

LO RF
sig LO RF

LO RF
LO RF

A Ax t t

A A t

ε ω ω θ

ω ω

+
= − +

+ −
    （5.12） 

( )( ) cos[( ) ]
2

            cos( )
2

LO im
im LO im

LO im
LO im

A Ax t t

A A t

ε ω ω θ

ω ω

+
= − +

− −
    （5.13） 

现在让我们来计算输出端的镜像信号比，也就是 ( )imx t 的平均功率 Pim和 xsig(t)的平均功

率 Psig 的比： 
2 2 2

2 2 2

( ) 2 ( )cos|
( ) 2 ( ) cos

im im LO LO LO LO
out

sig RF LO LO LO LO

P A A A A A
P A A A A A

ε ε θ
ε ε θ

+ − + +
=

+ + + +
  （5.14） 

注意，由于
2 2/im RFA A 是输入端的镜像信号比，我们定义“镜像抑制比”（IRR）为 Pim/Psig

除以
2 2/im RFA A  

2 2

2 2

2 cos
2 cos

A AB BIRR
A AB B

θ
θ

− +
=

+ +
       （5.15） 

其中 LOA A= ， LOB A ε= + 体现了两个信道的增益不同。对于 LOAε 和 1radθ ，

（5.15）可以化简为 

2 2( / )
4

A AIRR θΔ +
=          （5.16） 

其中 / / LOA A AεΔ = 表示相对增益失配，θ 则用弧度表示。 

上面的分析只包括 LO 信号的增益和相位失配。读者可自己证明，在图 5.25 中的混频

器，LPF，加法器的两个端口上的小失配以及由 90 度相移级引起的附加误差都可以集中用

公式(5.16)中的量 /A AΔ 和θ 表示出来。对于集成电路中典型的匹配情况，镜像抑制在 30
到 40dB 的范围内，这很可能是由于 0.2 到 0.6dB 的增益失配和 1 到 5 度的相位失衡共同作

用的结果。 
在 Hartley 结构中的一个关键问题就是由 90 度相移操作引起的增益失配。例如在图 5.27

中，两个相移级只在 1/( )IF RCω = 时才有相等的增益。因此，对于一个给定的 IFω ，如果 R

和 C 的绝对值随着温度或者工艺而变化，那么增益将会不相等。具体地，如果电阻等于

R R+ Δ ，电容等于C C+ Δ ，则相对的增益偏移为 

2 2 2 2 2 2

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

A R R C C
A R R C C R C

ω
ω ω

Δ + Δ + Δ −
= ÷

+ + Δ + Δ +
  （5.17） 



由于在 IFω 附近， 1RCω ≈ ，所以 

/ / 1
2 / / 2

A R R C C
A R R C C
Δ Δ + Δ

≈ ÷
+ Δ + Δ

      （5.18） 

R C
R C
Δ Δ

≈ +            （5.19） 

例如， / 20%R RΔ = ，那么镜像抑制就只能达到 20dB。 
图 5.27 中的两个相移级之间的增益失配也可以由频分引起。这是因为完全的镜像消除

只在 1/( )IF RCω = 时发生。例如，如果信道带宽不比 IFω 小很多，那么在近信道的边缘处

IRR 就会严重变差。 
到底镜像抑制多少才合适呢？在大多数 RF 应用中，总的抑制必须在 60 到 70dB 左右。

现在回想一下如果 IF 较高，那么接收器前端滤波器也会在镜像频率处提供相当可观的衰减。

因此，在正确选择 IF 时若由式 5.19 表示的增益误差足够小，那么一个镜像抑制结构就可以

达到所要求的总的镜像抑制。但是要注意在这一拓扑结构中，对匹配的要求仍然比在零差接

收器中要严格得多。 
Hartley 结构的单片实现也引起了其它问题。首先，由于图 5.25 中的低通滤波器不能很

容易地抑制相邻信道上的强干扰，因此加法器的线性度就变得十分关键，需要额外考虑噪声

-功率间的权衡关系。其次，相移 90 度级（如图 5.24 中电路）的损耗和噪声一般来说都十

分严重。 
Weaver 结构 在 Hartley 结构中，我们注意到正交下变频后相移 90 度在两个路径中对有

用信号产生相同的极性而对镜像信号产生相反的极性。如图 5.28 所示，Weaver 结构[11]把
90 度相移级代之以第二个正交混频操作，起到了本质上相同的作用。不失一般性，我们可

以假设 2 1ω ω 。如图 5.29 所示，A 点的频谱和 2 2[ ( ) ( )] / 2j δ ω ω δ ω ω+ − − 进行卷积，在

C 点产生了没有 j 因子的变换了的副本。同样，在 B 点的频谱和 2 2[ ( ) ( )] / 2δ ω ω δ ω ω+ −＋

进行卷积，因此它从频率上被同时向下和向上变换了。把 D 点的频谱减去 C 点的频谱后，

我们注意到落在有用信号频带内的两个极性相反的镜像信号正好三相相消，从而产生了没有

镜像干扰的有用信号。由于下变频后的频谱仍然包含有在频率 2 IFω ω+ + 和 2 IFω ω− − 处的

镜像，因此需要一个输出低通滤波器只把有用的频带选出来。 
 

图 5.28 Weaver 镜像抑制接收器 

图 5.28 中的两个 LO 频率 1ω 和 2ω ，可以通过不同的方式选择。在图 5.29 中所示的情

形中最终的频谱其中心并不是在零频率上，因此第二次混频操作会引起“二次镜像”的问题。

为了理解这个问题，假设输入频谱包括一个在 2 12 2inω ω ω− + 处的干扰(图 5.30)。在第一次

下变频的时候干扰出现在 2 12 inω ω ω− + ，也就是信号相对于 2ω 的镜像。在第二次下变频的

时候这个干扰不能被消除，因为它本来就和有用信号一起处在 1LOω 的同一侧。因此，图 5.28



中的低通滤波器事实上必须被代之以带通滤波器以抑制二次镜像。 

LO 频率也可以选择为把频谱变换到基带，也就是 1 2 inω ω ω± = ，从而避免二次镜像的

问题并减轻零差结构中的一些问题。特别是，由于 1ω 可以离 inω 较远，第一个 LO 到主输入

的泄漏就不严重，并且由自混合引起的直流分量可以由带通滤波器滤掉。这样的滤波器也会

把信号通道中二阶失真产生的低频分量滤掉。而且，如果在中频处和第二组混频器处可以提

供足够的增益，则基带级的闪烁噪声就可以被忽略。 
图 5.29 Weaver 结构图解分析 

图 5.30 Weaver 结构中的二次镜像问题 
Hartley和Weaver结构都有一个共同的问题：由于增益和相位失配使镜像不完全被抑制。

Weaver 电路没有式（5.19）所描述过的失衡问题，但是如果第二下变频把频谱变换到一个非

零频率，则它受二次镜像的影响。同时第二 LO 频率的谐波也可能把没有经过滤波的干扰从

第一 IF 下变频到第二 IF 中。 
5.2.4 数字中频接收器  
在图 5.12 所示的双中频外差结构中，低频的操作如第二组混频和滤波，可以在数字域

中更有效的实现。在图 5.31 所示的一个例子中，第一 IF 信号是数字化的，并与数字化的两

正交相正弦信号混频，然后经过低通滤波得到正交的基带信号。这种方法常称为“数字 IF
结构”。注意数字处理避免了 I 和 Q 的失配问题。 

图 5.31 数字中频接收器 
 

这种方法最根本的问题就是它对 ADC 转换器性能的要求。由于图 5.31 中 A 点的信号

电平一般不高于几百微伏，因此 ADC 的量化和热噪声必须不超过几十微伏。此外，如果第

一 IF 带通滤波器不能很好的抑制邻近的干扰，那么 ADC 的非线性度必须足够小，以使信号

被交调的破坏减到最小。同时 ADC 的动态范围也必须足够大，以能允许信号由于路径损耗

和多路衰减引起的变化7。此外，ADC 必须有与 IF 相当的输入带宽而只消耗合理的功率。 
上面的要求使得在数字 IF 结构中使用一个 Nyquist 速率的 ADC 变得十分困难。典型的

50 到 200MHz 的 IF 值要求采样率在 100 到 400MHz 的范围内，而且线性度、底噪声以及动

态范围的要求也会使分辨率必须大于 14 比特。这样的性能要求就算是在功耗和成本不是关

键因素的情况下用今天的 ADC 变换器也达不到。 
对 ADC 性能的限制可以被部分减低，只要注意到大多数的 ADC 使用采样保持电路，

因此可以用来进行下变频。这一结构称为“采样 IF”结构，它表示在图 5.32 中，其中 ADC

的采样频率略低于 fIF。因此下变频后数字化的频谱就在 IF Sf f− 周围。这一操作之后是正交

混频和滤波以把频谱变换到基带。 
图 5.32 采样中频结构 

这一技术虽然可以把 ADC 的采样速率降低一半，但它仍然同时要求有难以达到的高速

度和高线性度。尽管如此，它仍然被用在基站上，那里有许多的信道必须同时被接受和处理。 
由于 ADC 性能的限制数字 IF 和采样 IF 结构还没有被用在移动终端上。但是它们的潜

力已使得它们成为热点研究题目[12,14,13]。 
5.2.5 亚采样接收器 
到目前为止在我们对接收器的讨论中，都假设（第一）LO 频率是在 RF 频带附近。另

外还有一种选择，就是 RF 输入可以以低得多的速率被采样，这是因为窄带信号从一个载波

                                                        
7 有些信号电平的变化可以通过采用模拟域的 AGC 来修正。 



周期到另一个载波周期只有很小的变化。这一被称为“亚采样”的想法是这样的：如果一个

带宽为 fΔ 的带通信号以等于或者大于 2 fΔ 的速率被采样，那么它就可以被变换到一个低频

带。如图 5.33 中所示，对于理想采样，这样的操作产生了没有混叠的频谱副本。 
图 5.33 （a）时域和（b）频域中的亚采样 

由于下变频频率的极大下降，使用亚采样可以简化本振以及它相应的频率综合环的设

计。与一个 RF 混频器相比，采样电路本身也可以从降低了综合考虑的要求中获益。 
尽管有这些特性，亚采样也有一个重要的缺点：噪声的混叠。为了理解这个问题考虑图

5.34(a)中（开关打开时）采样器的等效电路。这个电路的带宽必须至少等于输入信号的频率

f0，以使信号的衰减可以被忽略。这样，电阻 Ron 就会产生显著的噪声分量，其范围从直流

一直到超过 f0，如图 5.34（b）所示，为了简单起见这里画成矩形频谱。对这个频谱进行图

5.33(b)的亚采样操作，我们得到如图所示的总效果。因此，用 m 倍进行的亚采样使采样电

路下变频后的噪声功率增大了 2m 倍。 
图 5.34 （a）采样器的等效电路，（b）亚采样中的噪声混叠 

亚采样也使采样时钟中噪声的影响更坏。可以证明时钟相位噪声功率被“放大”了 m2
倍[15]。 

5.3 发送器结构 
一个 RF 发送器要完成调制，上变换和功率放大，有时前两个功能会合并在一起。与形

式多样的为 RF 接收而发明的方法不同，发送器结构只有少数几种形式。这是因为对发送器

中如的噪声、干扰抑制和频带选择等的要求要比在接收器中宽松的多。 
在研究发送器的结构以前，我们先简单看一下在基带信号和 RF 部分之间的接口，以及

功率放大器和天线之间的接口。 
基带/RF 接口 图 5.35 所示的是一个模拟或者数字 FM 系统中的基带/RF 接口。这里，

基带信号直接调制由 VCO 产生的载波频率。回忆一下第三章的内容，一个频率调制器的输

出频谱取决于调制信号的幅度和带宽一结调制系数。因此，基带首先通过一个滤波器和/或
者一个可变增益级“整形”，以补偿 VCO 特性由制造引起的偏移。同时由于振荡器的频率

会随时间以及温度的变化而变化，所以必须用一个反馈环也就是一个频率综合器来稳定（第

八章）。 
图 5.35 FM 系统中的基带/射频界面 

 
在数字相位调制系统中，基带信号和 RF 发送器之间的接口比较复杂。从第三章中我们

注意到，简单的 QPSK 调制可以如图 5.36 描述的那样来实现。但实际上，数据脉冲必须被

整形以使码间干扰最小并且/或者限制信号带宽（例如 GMSK）。由于模拟领域尤其在低频的

脉冲整形要求体积很大的滤波器，每一个输入脉冲联合运用数字和模拟技术被变换到所需要

的形状。图 5.37 所示的一个例子中[16，17]，输入脉冲产生一系列的地址，如它可以驱动一

个计数器，使从两个只读存储器（ROM）中产生出一组电平。这些电平被逐一变换成模拟

形式，并在 A 和 B 点产生所需的脉冲波形。 
 

图 5.36 正交调制系统中基带/射频界面 
 

上面方法的一个特定的例子就是图 5.38 所示的 GMSK 电路。从第三章中我们知道一个

GMSK 信号可表示为 ( ) cos[ ( )]GMSK C kx t A t tω φ= + ，其中 ( ) ( ) ( )k t h t p t kT dtφ = ∗ −∑∫ ，

h(t)是高斯滤波器的冲击响应。由于 h(t)的精确定义（和截取）影响信道带宽（也就是相邻



信道功率），滤波器的数字实现被证明比相应的模拟实现精确。滤波器产生的相位 kφ 通过两

个 ROM 被 映 射 到 cos kφ 和 sin kφ ， 然 后 该 结 果 根 据

( ) cos cos[ ( )] sin sin[ ( )]GMSK C k C kx t A t t A t tω φ ω φ= − 被变换成模拟形式。 

图 5.37 基带脉中整形 
图 5.36 和图 5.37 调制器的一个重要的问题就是 I 和 Q 路径中相位和增益的失配。与在

零差接收器中的 I/Q 失配效应类似，这一缺陷导致由正交载波相位调制的两个数据流之间的

串扰。一个常用的用来量化发送器中 I/Q失配的方法是把两个信号 0 sin inV tω 和 0 cos inV tω 加

载到 I 和 Q 的输入端然后检查加法器产生的频谱。在理想情况下，有用频带内的输出就是

0 in 0 in 0( ) sin t sin cos t cos cos( )out LO LO LO inv t V t V t V tω ω ω ω ω ω= + = − 。反之，在有增益失

配ε 和相位失衡θ 的时候， 

0

0

( ) sin sin
            (1 )cos cos( )

out in LO

in LO

v t V t t
V t t

ω ω
ε ω ω θ

=
+ + +

      （5.20） 
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     （5.21） 

这样在 LO inω ω+ 边带处的功率除以在 LO inω ω− 边带处的功率就是 

1 (1 )cos
1 (1 )cos

P
P

ε θ ε
ε θ ε

+

−

− + +
=

+ + +
        （5.22） 

可以用来度量 I/Q 失衡。实际上，如果上面的测试产生一个低于有用信号 30dB 左右的

无用边带，则这两个数据流之间的串扰可以被忽略。 
 

图 5.38 GMSK 系统中的基带脉冲整形 
 

PA/天线接口 如在 4.1 节中解释的那样，发送器的输出必须通过一个双工滤波器或者一

个 TDD 开关，以使它能与天线接收到的信号相分离。双工滤波器一般会有 2 到 3dB 的损耗，

这样就会消耗掉 30%到 50%的 PA 输出功率并变成热。如果 PA 提供 1W 的功率，那么就有

大于 300mW 会被这个滤波器消耗掉。由于 PA 的效率一般小于 50%，这一功率浪费相当于

从电源吸收了 600mW 的功率，这可与一个典型接收发送器中其余部分消耗的功率相比拟！

反之，TDD 开关的损耗在 0.5 到 1dB 之间，这比 FDD 情形有明显更高的总体效率。 
5.3.1 直接变换发送器 



如果图 5.36 和 5.37 中的被发送的载波的频率与本地振荡器频率相等，这种结构称为“直

接变换”。在这一情形中，调制和上变换在同一个电路中完成。如图 5.39 所示，调制器后面

是一个功率放大器和匹配网络8，匹配网络的作用就是给天线传送最大的功率并把由放大器

的非线性产生的带外分量过滤掉。注意由于基带信号是在发送器中产生的因此它足够强，所

以混频器中的噪声远没有接收器中严重。 
图 5.39 直接变频发送器 

 
图 5.39的结构有一个重要的缺点：由功率放大器引起的发送本地振荡器扰动。如图 5.40，

这个问题的引起是由于 PA 输出是一个调制波形，它有很高的功率而且频谱的中心在 LO 频

率附近。尽管可以用各种保护技术来隔离 VCO，但是 PA 的“含噪”输出仍然能破坏振荡器

的频谱。这种破坏影响是由一种称为“注入上拉”或者“输入锁定”的机制造成的，将在第

七章中描述。如果为了节能而周期性的开关 PA，则问题更加严重。 
图 5.40 PA 输出到振荡器的泄漏 

如果 PA 输出频谱比振荡器的频率高出或者低出足够的值，则 LO 上拉的现象可以被绕

过。对于图 5.36 和 5.37 中的正交调制方法这可以通过给 LO 频率加上“偏移”来完成，也

就是加上或者减去另一个振荡器的频率[18]。图 5.41 是一个例子，其中 VCO1 和 VCO2 的输

出被混频，然后被滤波使得载波频率是 1 2ω ω+ ，离 1ω 和 2ω 都很远。 

图 5.41 带有偏移 LO 信号的直接变频发送器 
5.3.2 两步发送器 
另一个解决发送器中 LO 上拉问题的方法是，用两步（或多步）来上变换基带信号以使

PA 的输出频谱远离 VCO 的频率。作为一个例子，考虑图 5.42 中的电路。这里基带的 I 和 Q

信道在较低的频率 1ω （称为中频）外进行正交调制，然后经过混频和带通滤波上变换到

1 2ω ω+ 。第一个 BPF 抑制了 IF 信号的谐波，而第二个则滤掉了中心频率在 1 2ω ω− 处的无

用边带。 
图 5.42 两步发送器 

两步上变换与直接变换相比，优点在于由于正交调制是在较低的频率完成的，I 和 Q 的

匹配很好，从而使两个比特流之间的串扰很少。同时，一个信道滤波器可以用在第一个 IF
处以限制相邻信道中被发送的噪声和毛刺。 

两步发送器中的困难在于第二个上变换后面的带通滤波器必须以一个很大的倍数，一般

是 50 到 60dB，来抑制无用的边带。这是因为，简单的上变换混频操作同时产生相同幅度的

有用和无用的边带。由于较高的中心频率，这一滤波器一般是无源的，而且是相对昂贵的片

外器件。 
5.4 接收发送器的性能测试 
今天的高性能的接收发送器必须通过 100 多个测试，每个测试都把系统置于一个极端的

条件下，这些极端条件是接收发送器在实际环境中工作时可能遇到的。在这一节，我们总结

测试中常用到的几个重要的性能测试。 
灵敏度和动态范围 在大多数系统中，都会定义一个最小可检测信号电平（在没有干扰

的情况下）。例如 GSM 标准要求一个-120dBmMDS，只有 9 到 12dB 的 SNR。SNR 中这一

3dB 的变化量是考虑了各种类型的解调器和基带功能在性能上的差别，但目标是达到 10-3

的 BER。从 2.4 节可知 
                                                        
8 可以在调制器和功率放大器之间插入一个带通滤波器来抑制谐波。 



174 dBm 10logMDSP B NF SNR= − + + + （5.23） 

这说明最大的噪声系数是 7 到 10dB。 
除了总的噪声系数和 IIP3 外，几个其它的接收发送器的特性也影响灵敏度和动态范围。

一个通用的测试考察系统对阻塞信号的响应，这是通过测量带内交调、带外交调、二阶交调、

交叉调制和互易混合来完成的。GSM 的前四个效应表示在图 5.43 中[19]，而最后一个将推

迟到第七章中讲。注意在每一情形中有用信道中都有一个-98dBm 的信号。 
在图 5.43(a)中一个-49dBm 的未经调制的谐波和一个-50dBm 的 GMSK 调制后的谐波被

加在第四和第八个相邻的信道上。在接收器的输出端，有用信号（这里被简单的称为载波）

被交调和噪声破坏。在这个测试中，输出载波比上噪声和交调的和[C/(N+I)]不能小于 9dB。 
在图 5.43(b)中，两个电平分别为-45dBm 及-35dBm 的带外调制后谐波被相隔成它们的

上交调积落在有用信道中而它们的二阶拍与 IF 频带相同。在这些条件下，IF 信号的 C/(N+I)
必须超过 9dB。 

在图 5.43（c）中的交叉调制测试中，一个-23dBm 的带外幅度调制干扰被加在输入信号

中。接收器的非线性必须足够低以使 C/(N+I)大于 9dB。 
 
图 5.43  GSM 中的典型阻塞测试。（a）带内交调，（b）带外和二阶交调，（c）带外互

调 
 

无用的发射 
由发送器天线辐射的信号必须同时符合无线标准和 FCC 的严格规定。为了保证在相邻

的信道中的辐射可以被忽略，每一个标准一般都会定义一个调制“障板”，发送器的输出频

谱不能超出它。例如，GSM 就提供如图 5.44 所示的障板。 
除了调制模版以外，无限标准一般还对调制后的信号说明相邻信道的功率（第四章）。

IS-54 和 IS-95 标准分别要求 ACP 小于－26dBc 和－42dBc[1]。 
图 5.44  GAM 中的调制障板及典型信号谱 

发送器的输出也可能会包含谐波、毛刺和热噪声，它们有可能干扰其他标准的用户。谐

波是由调制器和功率放大器产生的，而毛刺来自混频器、振荡器以及 PA 的寄生谐振和非线

性。在 FDD 系统例如 AMPS 中，落入接收频带的输出毛刺十分棘手，因为前端双工器只能

将这一分量衰减 50 到 60dB。类似的，输出的热噪声也很关键，因为它增大了接收路径中的

接收底限[2]。很有意思的是注意到 NADC 和 GSM 系统都减轻了这两个问题，它们把发送

和接收的时间段错开了，使发送器和接收器的操作不同时进行。 
5.5 实例研究 
为了进一步强调至今所描述的接收发送器的设计概念和问题，我们在这一节分析几个用

在无线系统中的实际产品。以单片集成为重点，我们从简到繁的逐渐介绍更为复杂的结构。

其它 RF 接收发送器的发展在[20-26]中有介绍。 
5.5.1  Motorola 调频接收器 
MC3362 是 Motorala 公司生产的一个单片双变换的 FM 接收器[27]。如图 5.45 所示，这

是整个的接收器包括一些所需的外部部件。在如对讲电话或者第一代无绳电话这样的典型应

用中，一个为天线接收到的 50MHz 的信号，在通过一个 LC 匹配电路后被加到第一个下变

频混频器。注意为简单，这里既没有使用 LNA 也没有使用镜像抑制滤波器，但是匹配网络

在一定程度上对镜像进行了抑制。混频器是为达到低噪声系数设计的，所以它由工作在比输

入频率高或低 10.7MHz 的 LC VCO 驱动的。所产生的 IF 信号通过一个陶瓷的带通滤波器，

以在一定的程度上抑制干扰，这样就可以采用噪声系数和线性度要求不高的第二个混频器。



第二个混频器是由 10.245MHz 的晶振驱动的，它产生等于 455kHz 的第二 IF。另一个陶瓷

滤波器完成信道的选择。在这一点，FM 信号仍然很小，但是它可以被非线性放大，因为由

干扰产生的的交调积可以忽略。这样，一个多级“限制”放大器（由六个级联差分对构成）

把信号放大到使它能驱动后面的 FM 解调器。注意信号在解调以前放大要比在解调之后放大

有较高的功率效率，因为解调器的间频输出要求有线性和低噪声的增益级。 
图 5.45  MC3362 的简化了的结构 

图 5.45 中的接收器除了需要匹配网络和陶瓷滤波器以外，还需要其他的片外部件用于

振荡器和解调器，从而使得片外部件的总数在 25 个左右。电路设计成工作在低至 2V 电源

电压下，当输入 0.7uVrms 时 SNR 达到 20dB，电流一般在 5mA 左右。 
5.5.2 Philips 传呼机接收器 
Philips 的 UAA2080T 是一个单片双极型零差接收器，它是为 FSK 传呼应用而设计的

[28]。图 5.46 所示的是接收器和必要的外部部件。在前端，一个 LC 网络同时完成了匹配和

单端至双端差分的转换，它的输出驱动一个低噪声共栅差分放大器。与 5.2.2 节中描述的零

差结构不同，这个接收器通过两个 LC 网络把 RF 信号而不是 LO 信号分成同相和正交两个

分量，正如下面要讨论的，这一方法的合理之处在于所得到的 LO 电路简单性。 
信号在下变频到基带后，被放大、滤波并且交流耦合到信道选择滤波器。所产生的 FSK

信号的 I 和 Q 分量通过限制放大器，然后用来驱动 FSK 解调器。 
LO 频率一般在 470MHz 左右，它是由一个 235MHz 的振荡器后面接一个倍频器产生的。

振荡器实际工作在 78.3MHz 晶振的三次谐波（“overtone”）上。由于传呼信号是在单个固定

频率上被接收，所以振荡器的频率无需变化（除了在制造时的微调），因此省去了频率综合

器。但这个小巧的、低功耗实现不能很容易地产生精确的正交信号，所以需要在 RF 路径上

对两个信号进行分离。 
图 5.46  UAA2080T 的简化了的结构 

针对 5.2.2 节中描述的零差设计问题考察 UAA2080T 是很有意义的。由于传呼 FSK 信

号在零频率附近的能量可以忽略，所以通过交流耦合可消除下变频路径中的偏移。双极型工

艺中的匹配特性最小化了 I/Q 失配，同时偶阶失真也通过差分电路被抑制。此外，LO 泄漏

被 LNA 和混频器中的共栅结构减小了。有限动态范围的问题在这个应用中不是很严重，这

有两个原因：（1）FSK 信号使用了较高的调制指数，也就是它偏离载波频率一个很大的量，

因此提供了较高的 SNR，但这是以频谱效率为代价的（第三章）；（2）比特误码率（BER）
可以高达 3%，因为在数据流中利用的冗余来修正错误。 

UA2080T 工作的最小电源电压是 2V，在有效工作时吸收大约 2mA 的电流。对于

BER=3%，数据率为 1.2kb/s，该电路要求输入信号电平大于-125dBm(0.126uVrms)，并能承受

有用信号以上 60dB 的干扰。整个系统采用大约 30 个外部部件。 
5.5.3 Philips DECT 接收发送器 
Philips 提供一个芯片组可以用来构成一个 DECT 接收发送器。图 5.47 是整个 1.89GHz

的 TDD 系统，其中指明了每个芯片[29]。在接收路径中，信号被转换成差分形式然后加在

一个镜像抑制 LNA/混频器（UA2077）上。为了使镜像抑制达到大于典型的失配限制值 30dB，
电路通过几个 DAC 转换器为 I 和 Q 路径中的相位和增益提供了数字控制。第一个 IF 信号

为 110MHz，它通过一个 SAW 滤波器然后被下变频到 9.8MHz 的第二个 IF。接着它由两个

陶瓷器件进行带通滤波，由一个限制级进行放大，再加到一个 FM 解调器上。注意这里第二

IF 要比图 5.45 中的高的多，因为 DECT 的信道带宽为 1.7MHz，所以需要足够高的中心频

率。 
图 5.47   Philips DECT 收发器 

 



发送路径由一个 VCO，一个缓冲器和一个功放构成。在发送的时候，基带高斯形脉冲

直接调制 VCO，产生高斯频移键控。系统实际的时序如图 5.48 所示，其中接收和发送模式

由一个“盲槽”隔开。在接收模式结束的时候，发送 VCO 就被放在反馈回路（频率综合器）

中用来稳定频率。由于回路需要大约 250us 才能稳定下来，所以盲槽被置于信号发送之前以

避免频谱泄漏到邻近的信道中。在盲槽结束的时候，VCO 就从反馈回路中断开，于是它可

以被调制，同时功放也开始工作。 
图 5.48   说明盲槽操作的时序图 

 
图 5.47 中发送器的根本的问题是由三个干扰引起的 VCOtx 频率的误差。首先，当 VCO

脱离反馈回路的时候，它的控制线上会有一定的电荷注入误差。其次，当功放开始工作时，

它的输入阻抗会发生变化，从而改变了 VCO 的负载阻抗，并且因此振荡频率也发生变化。

第三，功放的有效工作电流大约 250mA，这可以使电池电压下降几百个毫伏，从而影响 VCO
的输出频率。这些误差的和必须不超过 50kHz（相当于在 1.9GHz 时 26ppm）。各种隔离和

电源调节技术被用来减小这些效应减到最小[29]。实际上，系统时钟频率的时效问题则会把

预算限制到 30kHz 以下。 
5.5.4  Lucent（朗讯）GSM 接收发送器 
Lucent Microelectronics 前身是 AT&T Microelectronics）提供一个单片解决方案，它连同

一个低噪声放大器和一个功率放大器可以组成一个完整的 GSM 接收发送器（直到基带接

口）。图 5.49 描述了这整个系统。接收路径把 900MHz 的输入变换到 71MHz 的 IF，由一个

SAW 滤波器完成部分的信道选择，由一个可编程增益把信号放大，然后被下变频成正交的

基带分量。与图 5.45 和图 5.47 中的接收器不同，这种结构只需要在接收路径中使用两个外

部的滤波器（不包括双工器），但是，如果 IF SAW 器件必须把相邻信道过滤到足够低的电

平，那么它往往会有较高的损耗（及较高的成本）。 
发送路径把基带高斯形的数据直接上变换到 900MHz。为了避免 VCO 上拉，所需的载

波信号是由 VCO1 和工作在 117MHz 的第二个振荡器 VCO2 的频率相加产生的（5.3.1 节）。

调制器后面的缓冲器把 0dBm 的功率传输给 50 欧姆的负载。 
图 5.49  Lucent Technologies 的 GSM 收发器 

 
这个结构中使用的三个 VCO 是嵌入在综合器环路中的（第八章）。VCO3 所需的正交信

豪和发送的载波信号是使用有相当的工作频率和复杂度的不同的电路技术产生的。这些技术

将会在第七章中描述。 
用 12GHz 的双极型工艺制造的 GSM 芯片工作在 2.7 伏电源时吸收大约 60mA 的电流。 
5.5.5 Philips GSM 收发器 
Philips’ semiconductor 提供一对 RF 和 IF 芯片用于 GSM 接收发送器。图 5.50 所示的是

整个系统[30]。接收路径包括两个 LNA，以允许使用两个低成本的要求不高的镜像抑制滤波

器。每一个 LNA 的增益都可以通过数字编程进行控制，覆盖范围从+21dB 到-38dB。放大后

的信号通过与一个 1.3GHz 的 VCO 混频被变换到一个 400MHz 的 IF。当镜像信号在 1.7GHz
时，LNA 和混频器的输入级被设计成在镜像频率处的累积增益损失约小于 30dB，从而放宽

了对滤波器截止带抑制的要求。IF 信号然后被滤波并下变频到基带的正交信道。由于大多

数的信道选择都是在基带上通过五阶集成低通滤波器完成的，所以对 IF SAW 滤波器有比较

宽松的要求。 
图 5.50  Philips GSM 收发器 

发送路径中使用两步上变换。第一步，高斯形的基带数据被调制到 400MHz 的载波上，

然后由 LC 电路滤波。第二步，信号被分成正交的两相并加到由一个 1.3GHz 振荡器驱动的



单边带混频器上。这个混频器可以把无用边带衰减 20dB，从而放宽了对前级滤波器的抑制

要求。然后 900MHz 的信号被缓冲后再加到功放上。 
图 5.50 所示的结构只使用了两个振荡器来完成接收和发送路径中所有的频率转换，从

而简化了对可能由耦合和交调引起的各种毛刺的预测。这种策略在这里之所以可行是因为系

统时分时（而且频分）复用的，这使得这两个路径有可能共享振荡器。（回忆一下第四章，

GSM 中发送和接收时间槽相隔 3 个时间槽。） 
由于两个振荡器都是片外的，所以它们的输出泄漏到电路的其它部分就成为问题。特别

是，如果 VLO2 是 400MHz，那么，就像零差中的下变频一样，自混合就会由于 DC 偏移而

破坏基带信号。因此，VLO2 是在 800MHz 产生的，并且这个频率在 IF 芯片上被二分频。 
图 5.50 接收发送器中有一个有趣的规定就是它和另一个标准 DCS1800[30]部分兼容。

这个标准和GSM类似，但是工作在 1.8GHz周围。VLO1的频率被选择在GSM频带和DCS1800
频带的中间，这允许它们两个都使用 400MHz IF，但是前者要求高边注入，后者要求低边注

入。因此在原理上，这两个标准可以共享发送器中除 LNA、镜像抑制滤波器和功放以外的

所有部分。 
用 13GHz 的 BiCMOS 工艺制造的 GSM 接收发送器工作在 2.7V 电源电压的时候，发射

模式下吸收的电流是 105mA，接受模式下吸收的电流是 50mA。 
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第六章 低噪声放大器与混频器 

在第四章和第五章中我们介绍了无线通信标准和无线收发机的结构，接下来

的这章和后续章节我们将进一步深入到电路层次。从在接收路径中首先遇到的电

路开始，我们介绍低噪声放大器和下变频器，重点放在可用 VLSI 工艺技术集成

的方法上。在对电路的稳定性和输入匹配等一些一般性问题做了回顾之后，我们

研究用双极型和 CMOS 实现的 LNA 设计，并且介绍一些最新的电路拓扑结构。

接下来，我们讨论混频器：定义噪声因子和转换增益，描述用双极型和 CMOS

技术实现混频器的方法。最后，我们分析了混频器以及级联级中的噪声。 

 

6.1 低噪声放大器 

6.1.1 概述 

除在第一章中提到的 RF 设计六边形外，一些其它因素也影响低噪声放大器

的设计。表 6.1 列出了用于衡量在外差体系结构中的 LNA 性能指标的可接受的

典型参数值。有必要来考虑每一个参数值以及该值对 LNA 总体性能的影响。 

表 6.1 外差体系结构系统中的典型 LNA 参数 

NF 2 dB  

IIP3 -10 dBm

增益 15 dB 

输入及输出阻抗 50 欧姆

输入及输出返回损耗 -15 dB 

逆向隔离 20 dB 

稳定性因子 > 1 

 

因为 LNA 是接收路径中的第一个增益级，它的噪声因子直接被加到系统的

噪声因子上去。和一个 NF 为 2dB 的双工机（duplexer）一起，如果忽略后续电



路产生的噪声，则最终系统的噪声因子是 4dB。因而，当带宽为 200KHz，所需

信噪比（SNR）为 8dB 时，输入灵敏度大约为-109dBm（见 2.4 节）。 

为了更好地理解一个 2dB 的噪声因子会是什么样子的，如图 6.1 所示，假设

我们用一个串联电阻来代表一个双极型晶体管以输入端为参考的噪声。也就是，

1 eq sNF R R= + （忽略器件的电容和其它电阻）。因为单位带宽中以输入端为参

考的噪声，其噪声电压可用下式表示： 

2 14
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V kT r
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⎝ ⎠
     （6.1） 
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（6.2）       

其中， CI 为集电极电流， ( )2eq b T CR r V I= + 。由于 2dB,NF = 因此 eqR 一定

不能大于 29Ω。因而， 1Q 必须相对大些，而且其偏置电流要大。在实际情况中，

由于负载电阻和随后各级也对噪声产生有贡献，要求 ( )2b T Cr V I+ 的值比 29Ω还

应低。 

 

图 6.1 用一个等效电阻对双极型晶体管的噪声建摸 

 

由表 6.1 给出的 3IIP 值为-10dBm 和 2NF dB= ，可以导出一个赝空动态范围。

我们计算两个邻近干扰信号的最大值，它们的交调积低于噪声基底（floor）。由

2.4 节可知： 

( )3
2 12dB
3

SFDR IIP F= − −      （6.3） 

61dB.=          （6.4） 

外差结构的 LNA 的最小增益由三个参数决定：镜像抑制滤波器的损耗，以

及混频器的噪声因子和 3IIP 。对于滤波器的损耗为 4 到 5dB，混频器的噪声因子

为 10dB，以及 3IP 为+5dBm，增益为 20 dB 的 LNA 可以有效地抑制输入端作参

考的噪声，同时保持一个合理的等效 3IIP 。在本章的最后我们将更严密地考查级



联级的性能。注意 LNA 必须在驱动 50Ω的负载时提供这样大的增益。 

在零差体系结构中，不需要用镜像抑制滤波器，因而将缓解 LNA 对增益和

驱动的要求。但是，基带电路中的闪烁噪声问题却使得它的增益要在 RF 范围内

最大化。 

在天线和 LNA 之间的界面造成了区分模拟电路设计师和微波工程师的一个

有趣的现象。视 LNA 为一电压放大器，我们会希望它的输入阻抗的理想值为无

穷大。从噪声角度来分析，在 LNA 前面需要一个阻抗变换网络以获得最小的 NF。

从信号功率的角度来分析，在天线和 LNA 之间需要利用共轭匹配。虽然每一种

选择都有各自的优缺点，但是在现今的系统中最后一种占有优势。也就是说，

LNA 的输入阻抗设计成 50Ω电阻。这是因为接在天线后的带通滤波器（如双工

器）常常要用于各种不同的无线收发系统，因此必须工作在标准的终端阻抗，其

典型值为 50Ω。如果从滤波器看对的源和负载阻抗远远偏离 50Ω，这时滤波器

的传输频带和抑止频带的特性将会呈现出严重的衰减和大幅度的波动。 

输入匹配的品质由输入“返回损耗”来表示，定义为 20log Γ ，其中Γ是相

对于源阻抗 0R 的反射系数： 
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+
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简化之，令 0inZ R R= + Δ ，得 
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+ Δ

       （6.6） 

因而，在一个返回损耗为-15 到-20 dB 的 50Ω系统中， 15RΔ ≈ 到 9Ω。事

实上，工艺和温度的变化以及残余电抗项都要求 RΔ 局限在一个更小的范围。 

对于外差结构，LNA 的输出阻抗也应该等于 50Ω，使得驱动镜像抑制滤波

器有最小的损耗和波动。类似的反向损耗的限制量也适用于此。 

LNA 的逆向隔离决定了从混频器到天线的泄漏的 LO 信号的数量。该漏损

起因于电容性的路径，衬底耦合和键合线耦合。在一个第一级 IF 值高的外差式

接收器电路中，镜像抑制滤波器和前-后双工器在很大程度上抑制了漏损，这是

因为 LO 的频率都落在了它们的抑止频带中了。另一方面，在零差拓扑结构中，



漏损主要是就被 LNA 的逆向特性减弱的。 

除了上面这些参数外，LNA 的稳定性也是需要考虑的。由于输入和输出间

存在反馈回路，在某些源和负载阻抗的组合下，电路会变得不稳定。由于双工器

和镜像抑制滤波器的终端阻抗不能在 SPICE 模拟中被精确模拟，因此在正常情

况下是稳定的 LNA 设计，会由于在生产过程中出现的极端值或工作在未预料到

的高频或低频率，而产生振荡。 

通常用一个常数来表征电路的稳定性，该常数称为 Stern 稳定性因子，定义

为： 
2 2 2

11 22

21 12

1
,

2
S S

K
S S

+ Δ − −
=      （6.7） 

其中 11 22 12 21S S S SΔ = − 。如果 1K > 且 1Δ < ，则电路无条件稳定。也就是它在

任何源和负载阻抗的组合下都不会发生振荡。使用 K 来描述的困难之处在于，

要在很大频率范围内计算（或测量）电路的 S 参数，以确保在任何频率下 K 都

大于 1。例如在使用 SPICE 模拟时，需要采用一些后处理来计算 K 值。 

方程（6.7）表明当 12S 减小的时候稳定性增加，也就是说，当电路的逆向隔

离增加的时候稳定性增加。在传统的 RF 设计中，这是通过“中和”输入-输出的

电容性路径实现的，如图 6.2(a)所示。即是 1L 和 uC 在应用频率下发生共振。但是

在 IC 设计中，浮空的电感的寄生电容和耦合电容 1C 馈入输入和输出结点。另外

还有一种选择就是，通过共源共栅级联结构来抑制反馈（图 6.2(b)），但是噪声

因子会稍稍有些增加。 

 

图 6.2 采用（a）中和及（b）共源共栅级联来实现稳定性。 

 

我们同时也应该注意到，K 是对稳定性的一种偏于保守的度量，因为它允许

电路的源和负载阻抗任意变化。另一方面，如果 LNA 的负载阻抗已经调定得很

好，例如，在零差或镜像抑制结构中，这时稳定性就很容易达到，只要确保输入

阻抗的实部在任意频率下都为正即可。该判据为在第七章中提到的振荡器的单端

口模型中被证实是正确的。 



如其它的放大器一样，由于键合线电感引起的交流电源和地的迴路，可能会

使得 LNA 变得不稳定。在 900MHz 和以上的频率范围，甚至一些纳亨的电感都

会通过接地点在两级间产生耦合，从而引起振荡。正是因为这个原因，在设计中

的预防措施，布线和精确的封装模拟是必要的。 

最后要注意的是，我们应该注意到 LNA 中的低噪声要求通常决定了设计中

拓扑结构的选择和参数值的使用。在下面我们将会看到，常常只允许一个晶体管

（通常为输入器件）作为 NF 的主要决定源，因此在设计时就排除了采用诸如发

射极或源跟随器和电阻反馈一类的结构的可能性。 

6.1.2  输入匹配 

为了说明建立一个 50Ω的输入电阻的困难性，我们来研究一些电路结构。 

考虑图 6.3 中描述的共源级。我们注意到在足够高的频率下， FC 会引起 1M

的栅极和漏极端的短路，这时就产生了一个电阻值大致等于 ( )1L mR g 的输入电

阻。这样，这个电路在原则上可以在工作频率下提供50Ω的输入电阻。具体说来，

除 GSC 之外的输入导纳的实部和虚部可表示为： 

{ } ( )
( )

2
22 2 1

F m L L F
in L F

L L F

C g R C C
Y R C

R C C
ω

ω

+ +
ℜ =

+ +
         （6.8） 
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+ + +
ℑ =

+ +
      （6.9） 

如果 1m Lg R ， L FC C ，且 ( )1 L LR Cω ≈ ，则上面的表达式可以简化成： 

{ }
2
m F

in
L

g CY
C

ℜ =                      （6.10） 

{ } 1
2

m L
in F

g RY C ω ⎛ ⎞ℑ = +⎜ ⎟
⎝ ⎠

              （6.11） 

这表明只要适当地选择 ( )2 L m FC g C ，就可以得到50Ω的输入电阻。这种拓

扑结构的缺点是，由于在输出端带宽的限制，使得在高频下会产生相对较低的电

压增益。 



图 6.3 共源级 

 

在图 6.4(a)中，一个50Ω的电阻并联在输入端，输入阻抗的电容部分被外部

电感抵消了。但是，这个并联电阻也产生噪声。事实上，如图 6.4(b)所示且在第

二章中已证实，由并联电阻 PR 和源电阻 SR 组成的电路级的噪声因子为： 

1 S

P

RNF
R

= +               （6.12） 

当 P SR R= 时，LNA 的噪声因子超过 3dB。这里的关键点是电路应该有一个

50Ω的输入电阻，但是没有 50Ω电阻产生的热噪声。 

 

图 6.4 （a）电阻性终断，（b）终断电阻的噪声因子计算 

 

在图 6.5(a)中，负的并联反馈提供了一个低的输入阻抗，运用适当的设计可

以使得其实部为 50Ω。图 6.5(b)为这种拓扑结构的实现，其中 3M 根据输出电压

来反馈回一个电流信号。在这个例子中有双重困难。第一，反馈信号可以包含大

量的噪声，因而使得噪声因子增大到不能接受的水平。第二，回路的整个相移对

某些源和负载阻抗会引起电路的不稳定。[注意图 6.5(b)的 LNA 和三级环形振荡

器的相似之处。] 

 

图 6.5 （a）通过反馈实现的电阻性终断，（b）（a）的简单实现 

 

图 6.6(a) 为 共 栅 级 设 计 以 获 得 50 Ω 的 输 入 阻 抗 ， 也 就 是 说 ，

( )1 50m mbg g+ = Ω。通过外部电感补偿输入电容，使之等于零。这种方法主要的

缺点是输入晶体管的跨导不能任意的大，从而使得噪声因子有一个下限。只考虑

1M 的沟道热噪声， 2 4n mI kT gγ= （其中对于长沟道器件 2 3γ = ），然后使用图 6.6(b)

和图 6.6(c)的等效电路，读者可以容易地证明得到噪声因子为： 

1NF γ= +            （6.13） 



如果 2 3γ = ，由式（6.13）可以得出 5 3 2.2dBNF = = 。同样，如果采用共

基结构提供电阻值等于 SR 的输入阻抗，只考虑集电极的散粒噪声，这时

2 4 2n mI kTg= ，因此， 3 2 1.77dBNF = = 。 

 

图 6.6 （a）共栅级，（b）包括沟道噪声在电路中，（c）（b）的等效电路。 

 

虽然通过上面的计算表明可以在输入匹配的共栅和共基拓扑结构中得到可

以接受的噪声因子，但是实际上其它的噪声源大大地降低了电路的性能。在短沟

MOSFET 中，因子γ 比 2 3要大得多 [1]。而且在双极型晶体管中，基极电阻的

热噪声会比集电极的散粒噪声要大。此外，在这两种情况下，偏置电流源，以及

负载也可能，会产生额外的噪声。 

图 6.7 给出了另外一种得到 50Ω输入电阻的方法。忽略栅-漏和源-衬体电容，

我们可以得到： 

1
1

1m
in

GS GS

g LZ L s
C C s

≈ + +                （6.14） 

这样，适当选择的 mg ， 1L 和 GSC ，可以产生一个50Ω的实部。实际上，上

式的最后两项在工作频率下可能不会发生共振，这就被迫在输入端使用芯片外的

元件。高频时，要求的 1L 值变得可以与接地焊接引线的电感值相拟，这就需要多

根（并联）的焊接引线或精确的引线电感模型。同样，由于兼并引起等效跨导的

降低，这样可能会增大与 1M 漏极相连器件对噪声的贡献。 

 

图 6.7 用电感型兼并电路实现的电阻终断 

6.1.3 双极型 LNA 

我们首先研究一个简单的共发射极级来理解这种结构的局限性。如图 6.8(a)

所示的电路， 2Q 和 1I 决定了 1Q 的偏置电流， 1R 将信号路径从 2Q 的噪声隔离开来，



2R 维持与由于 1Q 的不可忽略的基极电流在 1R 上产生的电压降的同样压降。如果

1R 远远大于 SR ，则偏置电路对 LNA 性能的影响可以忽略不计。 

 

图 6.8 （a）简单的双极型 LNA，（b）包括基极散粒噪声 

 

由方程（6.2）可知， 1Q 必须是一个尺寸大的器件且被相对较大的电流偏置。

但是，增加器件的尺寸，就会导致输入电容（ jeC 和 jcC 的密勒倍率增加）变大，

其后果是减弱输入信号和“放大” 1Q 和 CR 的噪声。此外，更大的集电极-基极电

容和集电极-衬底电容会降低电压增益，同时增大偏置电流会导致基极-发射极扩

散电容（ m Fg τ≈ ）的增大和基极散粒噪声的增加。正是因为这些原因，噪声因子

会在 1Q 特定的尺寸和偏置电流下，取得最小值。 

下一步是提高方程（6.2）式的精确度，我们用一个电流源来将基极散粒噪

声包括在等效电路中 [如图 6.8(b)]： 

2 4
2
C

n
T

II kT
V
β

=            （6.15） 

对于源电阻 SR ，整个与输入相关的噪声电压包括 SR 引起的，由下式表示： 

2
2 14
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m S
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g RV kT R r
g β

⎛ ⎞
= + + +⎜ ⎟

⎝ ⎠
         （6.16） 

上式忽略了集电极散粒噪声和基极散粒噪声之间的相关性。因此噪声因子等

于： 
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S

VNF
kTR

=                  （6.17） 

     11
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b m S
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r g R
R g R β

= + + +     （6.18） 

当 ( ), 1 2S opt m b mR g r gβ= + 时，噪声因子达到最小值：

( )min 1 1 2 m bNF g r β= + + 。这个方程没有考虑寄生电容的影响。但是，通过一个



合理的高频近似表达式可以简单地估算出在工作频率下 β 的大小，这个表达式就

是 Tf fβ ≈ [2]。 NF 的精确值应该由模拟最终得到。 

上面得到有关 ,S optR 的表达式表明将天线的输出阻抗用位于天线和LNA之间

的匹配网络转换为 ,S optR ，可以获得最小的噪声因子。但是，正如前面所提到的，

共轭匹配比“噪声匹配”的应用更为广泛。 

来计算图 6.8(a)所示 CE（共发）级的输入 3IP 是有启发性的。 1Q 的集电极电

流可以用下式表示： 

0exp BE in
C S

T

V VI I
V
+

≈                      （6.19） 

2 3

0 1 1exp 1
2 6

BE in in in
S

T T T T

V V V VI
V V V V

⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞
⎢ ⎥= + + + +⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦

    （6.20） 

比较（6.20）式和（2.11）式，我们可以得到 ( ) ( )1 01 expT BE TV V Vα = 和

( ) ( )3
3 01 6 expT BE TV V Vα ⎡ ⎤= ⎣ ⎦ ，因此，通过（2.28）式可以得到， 3 2 2 TIP V= 。该

电压在 50Ω电阻上对应的功率大小为 12.7dBm− 。因而，通常需要提高额外的线

性度来使得 3IP 的值大于 10dBm− 。 

共发射极级的小信号增益同时依赖于 1Q 的寄生参数和负载阻抗。如果 LNA

要驱动一个50Ω的负载并维持相当的增益，这时就可能需要第二级。这样，第一

级必须驱动第二级的输入电容和提供足够的增益以减小后级对噪声的贡献。这两

级通常的设计成为一个整体以使得总的噪声因子最小化及输入 3IP 和增益最大

化。 

上面我们已经研究了共发射极级的局限性，现在我们考虑一些最新的双极型

LNA。 

图 6.9(a)给出了一个 900-MHz LNA 的简化电路，它包括两个共发射极级，

其中一个有电感兼并支路，另外一个有电阻性反馈支路[2]。用焊接引线实现并

提供第一级与地之间的连接，电感 eL 在电路中起到双重作用：它不仅为输入提

供了共轭匹配，同时还对电路起到了线性化的作用。忽略 uC 和 rπ 的影响，我们



得到输入阻抗的表达式如下： 

in
1m e

b e
g LZ r L s
C C sπ π

= + + +             （6.21） 

因而，适当选择 mg ， eL 和Cπ ，我们可以使得 50b m er g L Cπ+ = Ω，同时式

（6.21）中的最后两项互相抵消。 

第二级中的反馈支路同时提供使电路线性化和降低输出阻抗的作用，但是以

更高的噪声为代价。两级之间的界面是一个普遍问题的例子：适当选择第一级的

增益和第二级的噪声和非线性问题。我们注意到，第一级的增益要足够高以减小

第二级对噪声的贡献，但是不要高到让 2Q 的非线性来决定整体 3IP 的程度。因而，

完整的设计要通过反复调试以得到一个可接受的折衷方案。 

 

图 6.9 （a）[2]中的二级 LNA，（b）LNA 的偏置电路 

 

图 6.9(a)所示的 LNA 的直流偏置必须保证一个恒定增益来应对温度和电源

电压变化的影响。图 6.9(b)以简化的形式描述了偏置电路[2]。放大器 1A 和电阻

1BR 提供了 1Q 的偏置电流以使得 1.2 VXV ≈ 。另外，利用能带隙技术产生一个与

绝对温度成正比的电压 PTATV 。这个电压再被加上 BEV 的整数倍，它控制 3Q 和 4Q 的

基极，使得它们的小信号增益与温度和电源电压无关。例如，因为 1 2b PTAT BEV V V= +

时， 1Q 的集电极电流可以表示成 ( )3 2 1 12C PTAT BE BE BE PTATI V V V V R V R≈ + − − = ，其

中 在 ER 上 的 电 压 降 被 忽 略 了 。 因 而 ， 第 一 级 的 直 流 增 益 等 于

1 1 1 1 1v m C T PTAT TA g R I R V V V= = = 。另一方面，在 900MHz 时， eL 的阻抗是相当大

的，导致一些项不能完全被抵消掉，并出现某些温度依赖关系。 

采用 13-GHz BiCMOS 技术，采用 5-V 的电源电压来实现图 6.9 的电路，可

以得到噪声因子为 2.2dB，输入 3IP 为-10dBm，在 900MHz 时增益为 16dB[2]。 

另一个被设计来驱动 50Ω负载的双极型 LNA 在图 6.10 中给出。此 LNA 使

用负反馈通过单片集成变压器来使电路线性化，当电源电压小到等于 BEV 时仍能



工作。有趣的是，变压器同时减小了在低频和高频时放大器的增益，有利于稳定

电路。外部电感 1L 和电容 1C 在输入端提供了共轭匹配。 

 

图 6.10 包括变压器反馈的双极型 LNA。 

 

采用 11-GHz BiCMOS 工艺实现的图 6.10 的电路从 1.9-V 的电源电压中耗取

2mA 电流，其噪声因子为 2.8dB，1.9GHz 时增益为 9.6dB。变压器反馈使得输入

3IP 提高到-3dBm。 

另外一种可能的双极型 LNA 拓扑结构是共基极结构（图 6.11）。该电路相

对于共发射极电路具有三个优点：更为简单的输入匹配，更高的线性度和更大的

逆向隔离。忽略发射极和基极电阻，则输入阻抗为 ( ) 1
mg C sπ

−+ ，当 0.5 mACI ≈ 时，

得到输入阻抗的电阻部分为50Ω。Cπ 的影响要么可以忽略不计，要么就被外部

电感补偿掉了。 

 

图 6.11 共基结构 LNA 

 

在共基极电路中，源电阻 SR 线性化电路的输入-输出特性是通过“软化”发

射极电流的漂移实现的。这与共发射极电路形成对比，在共发射极电路中，源电

阻仅仅反映基极电流的变化。当 ( )1 50S mR g −= = Ω ，对于图 6.11 的电路，通过模

拟可以预知输入 3IP 近似为-6.8dBm。如果基极偏置被适当地交流短接，则这个拓

扑结构也表现出高的逆向隔离，该作用被证实在零差体系结构中是很有用的。如

6.1.2 节提到的，共基极电路最主要的缺点是噪声因子相对较大。 

 

6.1.3 CMOS LNA 

虽然 MOSFET 在大约十年前还被认为是速度慢，噪声大的器件，但是等比

例缩小规则已经大大地提高了它们的性能。不象双极型晶体管，其基极电阻是影



响噪声因子的主导因素， MOSFET 只有一个主要的噪声源，该噪声是由沟道产

生的。因此，在亚微米技术中，合理的器件和偏置电流的组合将会提供令人满意

的低噪声。 

在研究 CMOS LNA 之前，我们应该提到 MOS 器件的分布式栅电阻也会产

生热噪声。对于总的栅电阻为 gR ，可以通过等效集中参数模型得出一个集中的

噪声源为 2 4 3ng gv kT R= [4]。不过，如果通过布线将晶体管变成很多狭窄器件的

并联组合，则栅电阻会减小。 

基本的共源和共栅 LNA 结构在性质和局限性上与共发射极和共基极电路有

相似之处。但是有一点除外，对在 RF 应用中采用的典型的偏置电流和尺寸，

MOS 器件比双极型器件更为线性。 

为了得到 CMOS LNA 拓扑结构，我们考虑如图 6.12(a)所示的共源极，其中

1C 表示 1M 的寄生电容和下一级的输入电容。由于 MOSFET 的跨导较小，该电路

的电压增益相对较小，这样由 DR 和下一级贡献的噪声是相当重要的。为了提高

电压增益，用电流源代替 DR ，如图 6.12(b)所示。如果 2M 的输出阻抗足够大，

电路的增益大概等于 ( )1 1mg C s 。因为电流源自身会产生噪声，我们可以推想如

果 2M 也能放大信号[图 6.12(c)][5]，则总的以输入为参考的噪声会因此减小。由

于 2M 的偏置电流和漏极电压强烈依赖于电源电压，一个直流反馈网络可用来决

定静态工作点[图 6.12(c)]。这里的关键想法是重复使用偏置电流来提供了一个更

大的等效跨导： 1 2m mg g+ 。但是这个电路的输入电阻相对较大。 

 

图 6.12 （a）带有电阻性负载的共源级，（b）将负载变换成电流源，（c）利

用负载来作为能放大的器件，（d）文献[5]中的 LNA。 

 

图 6.12(d)的电路被一个相似的电路级所跟随，以便驱动 50Ω的负载。注意

共源级比源跟随器具有更高的驱动能力，这是因为前者的增益等于 m Lg R ，而后

者的增益为 ( )1m L m Lg R g R+ [5]。当 1m Lg R≈ 时，共源级的电压增益为单位 1，



而源跟随器却以因子 2 而衰减。 

采用 0.5- μ m CMOS 工艺，电源电压为 2.7-V，构成如图 6.12(d)所示的

900-MHz LNA，得到最小噪声因子为 1.9dB（带外部匹配网络时），增益为 15.6dB，

输入 3IP 为-3.2dBm。消耗功率为 20mW。 

图 6.13 所示的是为采用片上和片外电感的 1.5-GHz CMOS LNA 电路。采用

如图 6.7 相似的方式，该 LNA 结合 SL 和 1L 来取得输入端的共轭匹配网。当频率

为 1.5GHz 时，片上电感 DL 在它的Q值小于 4 时仍能提供高的电压增益。与此成

对比的是，采用负载电阻需要一个大的电压降才能提供可与之相比较的增益。 

 

图 6.13 文献[6]中的 LNA 

 

共栅晶体管 2M 通过增加 LNA 的逆向隔离，在电路中起了两个重要的作用：

(1)它降低了由后级混频器产生的 LO 漏损，(2)通过减小输出到输入的反馈提高

了电路的稳定性。注意相同的电路如果没有共源共栅级，则易于发生振荡。 

图 6.13 的 LNA 后接另外一个共源共栅级以驱动 50Ω负载，每一级汲取电

流 10mA。采用 0.6-μ m CMOS 工艺，电源电压为 1.5-V，电路的噪声因子为 3dB，

增益为 20dB，输入 3IP 为-10dBm。 

图 6.14 所示的 LNA 拓扑结构以前是用 MESFET 实现[7]，现在用 COMS 器

件实现[8]。在该电路中， 1M 和 2M 的工作状态都为共源级形式，但是它们共用

同一个偏置电流。由 1M 放大的信号通过 1C 与 2M 的栅极相连，而 2M 的源极另一

通过 2C 交流接地。因而，这个电路通过偏置电流的复用来节省了功率。在实际

实现中，寄生的 1C 的底部平板电容会限制结点 X 或Y 处的 RF 增益。 

 

图 6.14 文献[7]中的 LNA 



6.2 下变频混频器 

6.2.1  概述 

混频器通过两个信号（包括也可能是它们的谐波）相乘进行频率变换。在接

收路径上的下变频器有两个区分得很清楚的输入端口，称为 RF 端口和 LO 端口。

RF 端口接收将要进行变频的信号，LO 端口接收由本地振荡器产生的周期性波

形。如图 6.15(a)所示的简单电路，当开关 1S 合上时，输出等于 RF 端口的输入信

号；当开关 1S 打开时，输出为零。如第 2 章中提到的，该操作也可以被看成是

RF 信号与矩形方波信号相乘。注意对于 RF 端口来说该电路为线性时变系统，

而对 LO 端口而言为非线性时变系统。这对大多数下变频器来说都是正确的。下

面我们将看到，总是希望开关的开与关尽可能地陡变。 

 

图 6.15 （a）简单开关被用作混频器，（b）用 NMOS 实现的开关 

 

被 LNA 放大的信号（也可能是经镜像抑制滤波器滤波后的信号）被输入到

混频器的 RF 端口。因而，该端口应具有足够低的噪声和足够高的线性度；要有

高线性度的原因是由于邻近干扰信号也被 LNA 放大，因此会出现更强的交调乘

积项。如果图 6.15(a)用一个 MOS 开关[如图 6.15(b)所示]，那么晶体管的导通电

阻会产生噪声。此外，当 RF 输入信号变化时 1M 的栅-源过驱动电压也会变化，

引起导通电阻的变化。这在 1M 和 LR 之间引入电压分压非线性性。 

表 6.2 中列出了典型下变频器的性能参数。如果混频器的噪声因子为 12dB，

3  I I P 为+5dBm 时，混频器的前面可以接一个增益约为 15dB 的 LNA，整个电路

的仍然具有可以接受的噪声和非线性指标（第 2 章）。 

表 6.2 典型混频器的指标 

NF 12 dB 

IIP3 +5 dBm 

增益 10 dB 



输入阻抗（外差） 50 Ω  

端口到端口隔离 10-20 dB

 

 

无源和有源混频器  图 6.15(b)所示的电路是“无源”混频器的一个例子，

因为它不提供任何增益。电路的损耗可以通过如下方法得到：如果 LO 信号的占

空比为 50%，那么 RF 输入信号被乘以一个在 0 和 1 之间转换的无量纲的正方形

波形。这种波形的基频为 LOω ，振幅等于 ( )sin 2 1π π π= 。因为 IF 信号是输入

频谱与这个基频的卷积，电路的电压增益等于1 π 1。 

与此不同，有源混频器一般能提供增益。例如，如图 6.16 所示，RF 输入信

号改变 1M 的漏极电流，而 2M 和 3M 作为开关对由 LO 信号驱动。因而，实质上

是 1M 的漏极电流与正方形波形相乘，就象 1M 的漏极电流被交替地传过 1R 和 2R

上。嗣后，我们会详细地研究这个电路的 MOS 和双极型实现，但是我们可以注

意到适当选择器件的尺寸和偏置电流能够使这个电路提供相当大的电压增益。 

 

图 6.16 有源混频器 

 

由于它们的增益，有源混频器减少了后级对噪声的贡献，因而被广泛地应用

在 RF 系统中。另一方面，无源混频器通常具有高线性度和高速的特征，被应用

于微波和基站电路中。 

 

转换增益  混频器的增益必须仔细地被定义，以免发生混淆。一个混频器的

“电压转换增益”定义为 IF 信号的均方根电压与 RF 信号的均方根电压的比值。

注意这两个信号的中心频率为两个不同的频率值。通过输入一个频率为 RFω 的正

弦波并测量频率为 IFω 的下变频信号分量幅度可以得到电压转换增益。 

混频器的“功率转换增益”定义为传送到负载的 IF 功率除以从信号源可以

                                                        
1 这个计算假设开关的导通电阻比负载的阻抗小得多。 



得到的（最大）RF 功率。例如，如果混频器的输入阻抗和负载阻抗都等于源阻

抗，比如说 50Ω。这时，如果以分贝来表示，电压转换增益和功率转换增益相

等。 

在采用了镜像抑制滤波器的外差式接收器中，第一个下变频级中必须有对混

频器的输入端的共轭匹配。如前所述，这些滤波器的传输函数通常只在一个标准

的端口阻抗条件下被校准的。如果采用别的阻抗，可能会出现波动。另一方面，

由于大多数无源 IF 滤波器的输入阻抗为 500 到 1000Ω 2，使得大多数混频器的负

载不可能等于 50Ω。在一些如零差拓扑的体系结构中，出于取得最大电压增益

的考虑，混频器看到的负载甚至可能更高。 

从上面的分析中，我们可以发现混频器的电压和功率转换增益如果用分贝来

表示并不一定相等。虽然这个不一致性本身并不是个什问题，但是这个差异会在

计算整个噪声因子，线性度，和采用混频器的级联级的增益上产生混淆。在 6.3

节中我们将返回来继续讨论这个问题。 

 

SSB 和 DSB 噪声因子  混频器的噪声因子通常是产生大的混淆的来源。我

们简单地只考虑一个增益为 1 的无噪声混频器。如图 6.17 所示，进入 RF 端口的

频谱包含信号部分和进入信号频带和镜象频带中由 SR 产生的热噪声。通过下变

频，信号，信号频带中的噪声，镜象频带中的噪声都被转换成 IFω 。因而，如果

混频器的输入频率响应在信号频带和镜象频带中是相同的，那么输出的 SNR 等

于输入的 SNR 的一半。换言之，一个无噪声混频器的噪声因子等于 3dB。 

 

图 6.17  RF 与镜像噪声被折到中频频带 

 

以上的测量提供的是混频器的“单边带”噪声因子（SSB NF）。SSB 这个词

表示有用信号频谱只位于 LO 频率的一边，这在外差式系统中是个普遍存在的情

况。现在，考虑 AM 信号通过单边无噪声混频器进行零差下变频（图 6.18）。在

这种情况下，输入和输出的信噪比是相等的，因此噪声因子为 0dB。这称为“双

                                                        
2 除非当 IF 特别高时，例如达到 100MHz 以上。 



边带”噪声因子（DSB NF），以便强调输入信号频谱位于 LOω 的两边。 

 

图 6.18 一个 AM 信号的下变频 

 

总的说来，如果在混频器的 RF 端口，信号频带和镜象频带具有相同的增益，

则混频器的 SSB 噪声因子比 DSB 噪声因子大 3dB。典型的噪声因子测试计只测

DSB NF，测试计给出的 SSB NF 值就是简单地在 DSB NF 的值上加 3dB 得到。 

在讨论混频器的噪声因子时，我们隐含地假定RF输入信号是与正弦波的 LO

信号相乘。如前所述，混频器中的开关转换操作可以看成是输入信号与矩形波的

相乘。从而，如果本地振荡器的输出占空比为 50%， RF 的输入信号是被 LO 信

号所有的奇次谐波相乘。这就表示 RF 在3 RFω ，5 RFω 等附近的噪声成分，都下

变频到 IF 频带，进一步增加了输出噪声。虽然如此，这个效应通常可以忽略，

这是因为(1)混频器的有限输入带宽降低了在更高频率下的转换增益；(2)矩形波

的高次谐波的幅度很小。 

 

端口间的隔离  在混频器中每两个端口间的隔离是很重要的。LO-RF 馈送

导致了 LNA，最终是天线中的 LO 漏损，而 RF-LO 馈送使得 RF 路径中的强干

扰与驱动混频器的本地振荡器互相作用。LO-IF 馈送是重要的，因为如果大量的

LO 信号即使经过低通滤波器后依然存在于 IF 输出信号中，会使得下一级电路变

得不敏感。最后，RF-IF 隔离决定在 RF 路径中多少信号直接出现在 IF 中，这是

一个在零差接收器中的有关偶阶失真关键问题(第 5 章)。 

所要求的隔离程度在很大程度上取决于混频器被使用的环境。假若混频器提

供的隔离度不够，其之前或之后的电路可能需要被修改以解决这个问题。 

 

单均衡和双均衡混频器  如果混频器提供差分 LO 信号和单端 RF 信号，则

该混频器称为“单均衡”，一个例子是如图 6.19(a)所示的拓扑结构。如果混频器

的 LO 和 RF 输入都是差分方式，则称为“双均衡”，其有源结构实现用了 Gilbert

单元的形式[图 6.19(b)]。 

 



图 6.19 （a）单均衡混频器，（b）双均衡混频器 

 

在指定功耗下，单均衡结构表现出的以输入端为参考的噪声比相应的双均衡

结构要低。但是，正如在 6.2.4 节中解释的，这个电路更易受到在 LO 信号中的

噪声的影响。双均衡产生的偶阶失真小，因而缓解了外差式接收器的半中频问题，

并降低了零差结构体系中的差拍成分。不过，经 LNA（可能也包括镜像抑制滤

波器）处理过的 RF 信号通常是单端输出，因此双均衡混频器输入端口的一端就

简单地接到偏置电压。这种接法反过来又导致两个通过在图 6.19(b)中的 1M 和

2M 放大的信号相位有不同的传播时间－即相移—，其后果是偶阶失真不能忽略。 

图 6.19(a)所示的单均衡混频器有一个缺点就是 LO-IF 馈送。注意 2M 和 3M 形

成差分对用来放大 LO 信号。如果 IF 频率不比 LO 频率小多少，这时接着混频器

后的一阶低通滤波器不能在不衰减 IF 信号的情况下，充分地抑止 LO 馈送。这

样，大的 LO 成分可能会使得 IF 放大器失去灵敏度。另一方面，在图 6.19(b)所

示的双均衡混频器中，差分对 3 4M M− 和 5 6M M− 在放大的 LO 信号中增加了相

反的相位，因此提供了一阶抵消。一般而言，LO-IF 馈送的问题要和混频器后面

级的非线性性一起仔细考虑。 

在图 6.19 中的所有两个拓扑结构中，输出可以是差分信号也可是单端信号。

除了高转换增益外，差分输出还为 RF 信号到 IF 输出的馈送提供了更大的抗扰

度。为了了解这种作用，考虑如图 6.20 所示的简化了的单均衡混频器。对两电

路的操作都可以看成是 RFI 与正方形波的乘积。不同之处是在图 6.20(a)中正方形

波是在 0 和+1 之间变换，而图 6.20(b)中的正方形波是在-1 和+1 之间变换。这样，

两个混频器的输出电压都可以表示成 ( ) ( )out RFV t I R a bS t= +⎡ ⎤⎣ ⎦，在图 6.20(a)中

0.5a b= = ，图 6.20(b)中 0a = ， 1b = ， ( )S t 为图 6.20(b)中画出的正方形波。从

这个方程中可以发现，单端输出包含一个等于0.5 RFI R 的成分。我们称这种作用

为“直接馈送”。 

 

图 6.20 （a）单端输出及（b）差分输出的简单混频器 



 

RFI 高频成分的直接馈送一般都不重要，这是因为在 IF 输出端的低通滤波器

抑止了这些成分。另一方面， RFI 的低频成分毫不衰减地出现在输出信号中。回

想在第 5 章中讨论的零差结构，在 RF 路径（如 LNA）中的偶阶失真引起了低频

差拍或解调信号。这些信号直接出现在混频器的单端输出信号中，可能会破坏下

变换频谱。在外差式接收器中，这个影响可以忽略。这是因为虽然在 IF 级需要

克服两个干扰信号，但是其中一个通常落在接收频带之外，因而被前端滤波器衰

减了。 

图 6.20(a)中 RFI 到 outV 的直接馈送也会增加混频器的噪声因子。这是因为 RFI

通常在中频附近也含有噪声成分。事实上，因为带宽的限制，混频器对这种成分

的转换增益比 RF 要高许多。结果是，单端 IF 输出信号带有 RFI 中的噪声。 

相反，如果输出是用差分信号取出，直接馈送的影响会减小很多。在图 6.20(b)

中，由于失配引起的非对称性以及 LO 占空比偏离 50%，都会导致一些馈送存在。

但是，对于 IC 中的典型的失配量，馈送可以保持在几个百分点下。 

尽管差分输出具有优点，但是大多数混频器还是采用单端输出，这主要是因

为 IF SAW（表面声波）滤波器只对单端输出适用。为了减小直接馈送的影响并

达到最大增益，常常采用一个外部 LC 网络将混频器输出的差分信号转换成单端

形式[9]。图 6.21 就是这样一个例子[10]，其中 LC 网络包括 1L ， 2L 和 1C ，它将

混频器的差分输出电流转换成单端电流 outI 。不过，当差分 SAW 器件出现时，

混频器的差分输出端就可以直接与 IF 滤波器相连。 

 

图 6.21 差分电流到单端输出的变换 

 

混频器伪响应  一般而言，混频器会产生 RF 和 LO 信号以及它们的谐波的

各种各样的交积。所得的频率成分可以表示成 RF LOm nω ω+ ，其中m 和 n都为整

数。在接收器设计中的困难就是确保除 LO RFω ω− 外，所有其它成分都不要落在

IF 频带内。由于 RF 路径中的非线性，干扰源的谐波可能会和 LO 信号的谐波差



拍，而破坏了下变频信号。对不同的m 和 n 值组合下的伪响应通常是用计算机程

序进行辅助分析。 

 

6.2.2  双极型混频器 

单均衡有源双极型混频器可以用如图 6.22 所示的电路实现，在这里发射极

简并被利用来获得相当的线性度。在每个电路中，RF 输入信号改变了 1Q 的集电

极电流， 2 3Q Q− 的轮换操作将这种变化乘以正方形波。图 6.22(a)的电路具有相

对较高的输入阻抗，该电路不适合外差式接收器，在那里镜像抑制滤波器的终端

必须接 50Ω的阻抗。另一方面，在图 6.22(b)中选择 11E mR g+ 近似等于 50Ω [2]。

如在有关共基极放大器的讨论中提到的（6.1.3 节），当产生相同的噪声时，源阻

抗 SR 在图 6.22(b) 对 RF 端口线性化的程度远远大于图 6.22(a)中的。 

 

图 6.22 双极型混频器，其 RF 信号加到输入器件（a）基极，（b）发射极 

 

计算图 6.22(b)中的混频器的低频电压和功率转换增益是具有指导作用的。

计算是在假定当 2 3Q Q− 对在输入信号 LOV 过零点的转换是完全瞬时发生的。 1Q 的

小信号集电极电流等于 ( ) ( ) ( )1 11c RF S E mI t V t R R g= + + 。如果 LO 波形具有 50%

的占空比，这时 2 3c cI I− 等于 1cI 与一个在-1 和+1 间反复转换的正方形波的乘积，

因而得到 

( ) ( )
out

1

4 cos
1

RF C
LO

S E m

V t R
V t t

R R g
ω

π
= ⋅

+ +
     （6.22） 

其中，高次 LO 谐波忽略不计。因为 ( )RFV t 与 cos LOtω 相乘等效于将 ( )RFV ω 位移

LOω± ，所得结果再除以 2，所以 IF 输出信号在频域中的表示如下： 
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      （6.23） 



电压转换增益等于输出 IF 电压 IFV 除以输入 RF 电压（在结点 X 处）， 
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( ) ( )

1

1 1

2 1
1 / 1
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R R R g
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R g R R g
π + +
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    （6.24） 
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                  （6.25） 

当输入匹配时， 11S E mR R g= + ，上式简化成： 

21 C
V

S

RA
Rπ

=             （6.26） 

下面，计算功率转换增益，IF 传递到负载端的功率平均值等于： 

2
,

2
IF rms

IF
C

V
P

R
=               （6.27） 

其中，分母上的因子 2 是因为 ,IF rmsV 为2 CR 上的电压降。根据（6.23）式，我们可

以得出： 
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可以提供的最大信号源功率为： 

2
,

4
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因而，功率增益为： 
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P
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当 11S E mR R g= + 时，上式可以变成： 

2

21 C
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=          （6.33） 



从等式（6.26）和（6.33）可以看出，一般而言， 2
P VA A≠ 。因而，当以分贝

表示时电压和功率转换增益不相等。只有在极少的特殊情况下，当差分负载电阻

2 CR 等于源电阻 SR 时， 2
P VA A= 才成立。 

电压和功率转换增益的对应关系可以用下式来表示： 

2
out

2
in

L
P

S

V RA
V R

=             （6.34） 

2    S
V

L

RA
R

=              （6.35） 

表明， PA 和 2
VA 之间相差 ( )10log S LR R 。 

事实上，由于信号路径上寄生电容的存在使得电路的转换增益比上面计算得

到的要小一些。一般更精确的值都是要通过仔细的模拟得到的。 

将有关噪声因子的计算推迟到 6.2.4 节，现在我们来考虑如图 6.22 所示的混

频器的非线性性。有源混频器失真主要是由于输入端电压到电流的转换器的非线

性引起的。例如，在图 6.22(a)和图 6.22(b)中这个转换器是由 1Q ， ER 和 SR 组成的

网络。混频器所要求的高 3IIP 值决定了在输入端要使用高度的电阻性兼并，这样

就要求在噪声，非线性和功耗之间作出折衷选择。 

图 6.22 所示混频器中的另一种非线性是由如下机理引起的，即 2 3Q Q− 基极-

发射极扩散电容随 1Q 的集电极电流的变化[11]。由于实际上 LO 信号与正弦波很

接近，因而差分对的转换不是突然进行的，在一个周期内会有一小部分时间 2Q 和

3Q 是同时导通的。在这个时间内， 2 3Q Q− 基极-发射极电容充当了 1Q 集电极电流

的非线性分流，并使得 2Q 和 3Q 的集电极电流失真。可以通过提高 LO 的转换速

率（slew rate）或降低差分对的基极电阻来降低这种作用的影响[11]。 

考察图 6.22(a)和 6.22(b)中 LO-RF 馈送也是很有意义的。 在这两种情况下，

如果 LO 信号是全差分信号，同时 2Q 和 3Q 也是完全匹配的，在结点P 处的波形

在每个 LO 周期内要经历两次全偏移，因而表现出的频率成分等于2 LOω 及更高的



频率。在图 6.22(a)中这个波形通过 1Q 的基极-集电极的结电容耦合到 RF 输入信

号，在图 6.22(b)中它被共基极结构的高的逆向隔离大大衰弱了。这里的关键点

就是这些泄漏信号包含的频率成分远离所关心的频带，因此它带来的问题比在

LOω 处的直接馈送带来的问题的要小得多。 

但是，实际上混频器在 LOω 处一定程度受到直接馈送的影响。这主要的原因

是在大多数情况下 LO 信号都是单端并且由外部提供的，因而可以通过焊接引线

和衬底与 RF 输入耦合。例如，在一个图 6.22(b)电路的实际实现中，单端 LO 信

号到 RF 端口的馈送近似等于-33 dB[2]，虽然 1Q 已经有效地隔离了输入端与结点

P 处的波形。 

虽然相比图 6.22(b)电路，图 6.22(a)表现出较低的 LO-RF 隔离，但是它具有

较高的输入阻抗，因而它更适合 LNA 必须与混频器直接相连的情况，也就是说

不必要有镜像抑制滤波器的结构。 

用 Gilbert 单元实现的双均衡双极型混频器已被广泛应用。Gilbert 单元除了

降低 LO-IF 穿通外，而且通过 Schmook 技术进一步改进了 RF 端口的线性度[12]。

为了理解这个技术，首先注意，如图 6.23(a)所示，如果双极型差分对采用的两

个晶体管的发射区是不同的，分别为 A和 nA，那么它的输入-输出特性被水平平

移了 lnTV n。现在如果两个这样的差分对是交叉相连的[如图 6.23(b)所示]，这样

电路的整体特性会趋向于“更平滑”。图 6.23(c)给出的是复合差分对的等效跨导

mG 作为输入电压的函数，揭示了当 4n ≈ 时 mG 中间出现了一个平坦的部分 [12]。 

 

图 6.23 （a）非对称的差分对，（b）Schmook 的线性化的差分对，（c）等效

Gm随着输入电平的变化。 

 

在实际上，为了得到满意的线性度，如图 6.23(b)所示的交叉连接差分对仍

然需要采用某些电阻性兼并电路。此外，两种线性化方法的结合能够在给定的

3IIP 下得得比单一电阻简并差分对更低的噪声因子。 

图 6.24 所示为另一种双均衡双极型混频器。这里，一个片上变压器不仅担



当了从单端信号变换到差分信号的转换器，同时还提供了输入匹配。起到开关作

用的四个晶体管的偏置电流由 EEI 提供，电容 1 3C C− 在变压器的主级和次级造成

谐振。采用 11-GHz 双极型工艺实现该体系结构在 1.9-GHz 下的电路，可以得出

当 3IIP 等于+2.3dBm 时，电路的 SSB NF 为 10.9dB，此时电源电压为 1.9-V，功

耗为 5mW。 

 

图 6.24 在 RF 输入端采用变压器的混频器 

 

其它有关线性化的技术在[13，14]中都有描述。 

 

6.2.3  CMOS 混频器 

如图 6.19 所示，有源 CMOS 混频器可以通过单均衡和双均衡拓扑结构实现。

前面提到的双极型混频器的设计考虑大部分也都可以应用到对应的 CMOS 结构

中。例如，特别是在设计 RF 端口电压-电流转换器时，为了满足噪声、非线性度

和功耗间的平衡，最后还是要采用一种折衷方案。 

让我们考虑图 6.25 所示的单均衡混频器。这个电路中的 LO 电压摆幅直接影

响到转换增益和噪声。这是因为 MOS 开关对 2 3M M− 与相应的双极型相比需要

更高的摆幅来进行完全地开关操作。如果在一个周期内有相当长的一段时间 2M

和 3M 同时导通，这时在这个时间内，由 1M 产生的一些 RF 电流会被当作共模信

号“浪费”了。这样会降低转换增益，并且我们在 6.2.4 节中将要看到，增加 2M

和 3M 对噪声的贡献。 

 

图 6.25 CMOS 有源混频器 

 

在给定的 LO 驱动下，通过增加 2M 和 3M 的宽度或降低它们的漏极电流都可



惟使 2M 和 3M 的转换变得更加急剧。前一措施增加了结点P 处的看到的电容，从

而短路了 RF 电流3。后一方法降低了 2M 和 3M 的跨导，增大了这些器件从源端

看进去的阻抗，因而允许更多的 RF 电流流过结点P 处的电容。正是因为这些原

因，在选择总的偏置电流和 2M 与 3M 的宽度时要考虑有以用到的 LO 信号摆幅。 

混频器的 RF 端口的线性化可以通过提高输入晶体管的栅-源过驱动电压实

现。但是，对于给定的偏置电流，高的过驱动电压导致跨导变低，因而增加了噪

声因子，并降低了转换增益。在低电压设计中，混频器的线性度和增益之间的平

衡通常都成了难题所在。 

CMOS 混频器也可以用无源形式实现。如图 6.26(a)所示是一个下变频混频

器，它是通过 LO 的互补信号来驱动 1M 和 2M 转换。该电路与对应的有源电路相

比，具有两个优点。第一，如果当 1M 和 2M 在处于导通状态时经历了一个高的栅

-源过驱动电压以致于 RFV 不能显著地改变导通电阻时，该电路它可以达到一个较

高的 IP3。第二，它不会从电源电压汲取功率。 

 

图 6.26 （a）无源 CMOS 混频器，（b）开关导通电阻的变化 

 

但是，图 6.26(a)所示的无源混频器也具有一些严重的缺点。第一，因为电

路的增益小于 1，当以 RFV 为参考时，混频器的下一级产生的噪声是被“放大”

了。用 6.2.2 节相似的方法进行计算，可以得出，在理想的瞬时转换的情况下，

混频器的电压增益等于 ( )2 4 dBπ ≈ − 。对于正弦 LO 信号，由于 1M 和 2M 在一个

周期内相当长的时间是同时导通的，所以增益会变得更小。第二，为了得到低的

导通电阻， 1M 和 2M 的宽度要大，这就导致从 LO 到 IF 产生大量的电容性馈送。 

无源混频器的线性度的优势在低电源电压时减小了。如图 6.26(b)所示，对

于正弦 LO 信号，MOS 开关在一个周期中相当长时间内经受一个相对较小的栅-

源过驱动电压。因而，在这段时间内，RF 的输入信号大大改变了转换导通电阻，

                                                        
3 2M 和 3M 的跨导也增加了，但是比起节点 P 处的电容增加还是慢些。 



导致了失真。 

6.2.4 混频器中的噪声 

混频器的时变性和频率的变换使得很难去计算它的噪声因子。如图 6.27 的

概念性图示说明，在经过下变频器前噪声成分位于 RF 范围内，而经过下变频后

噪声成分位于 IF 范围内。通过转换级的 RF 噪声成分的转换是不能在 SPICE 中

直接使用小信号交流和噪声分析的，要求模拟必须在时域中进行。但是，现在大

多数 SPICE 版本都不支持时域噪声分析。另一个困难是开关级贡献的噪声呈现

出时变统计特性。 

 

图 6.27 混频器的概念图 

 

定性分析  在计算混频器的噪声之前，我们先对图 6.28(a)的单均衡拓扑结

构进行一些定性地观察。在这个电路中什么是噪声源？在 RF 路径中，由 1Q 基极

电阻和发射极电阻 ER 产生的热噪声，以及集电极 1Q 产生的散粒噪声构成了主要

的成分。在 IF 路径中，电阻 1CR 和 2CR 引入热噪声。 

 

图 6.28 （a）单均衡混频器，（b）当 Q3 截止时 Q2 的噪声贡献 

 

需要更加关注的是由 2Q 和 3Q 贡献的噪声。首先，假定我们假设晶体管的转

换都是在瞬间进行的。接着，如图 6.28(b)所示，在 LO 周期内每个器件都有一半

的时间是导通的，将噪声注入到输出端。这是因为结点P 处存在的寄生电容 PC 提

供了到地的阻抗。这个电容起源于 2Q 和 3Q 的基极-发射极结和 1Q 的集电极-基极

和集电极-衬底结，如果为了减小晶体管的基极电阻而采用了大尺寸的晶体管，

这个电容会变得很大。因而，由基极电阻和 2Q 的集电极电流产生的 RF 噪声被该

晶体管的开关操作转移到 IF 信号里。 

现在我们考虑更为实际的情况，LO 信号不再是一个正方形波，在一个周期



内有一部分时间时 2Q 和 3Q 会同时导通。在同时导通的时间内，两个晶体管放大

了它们基极电阻产生的热噪声并将它们集电极的散粒噪声注入到输出端。从另外

一个角度来讲，在这种情况下 2Q 的操作与图 6.28(b)描述的情况相似。不同的是

在目前讨论的情况下 Q2 的发射极看到一个低的对地的阻抗 ( )31 mg≈ 。 

当 2Q 和 3Q 同时导通，都向输出端注入噪声，这时 1CI 中的噪声影响就会很小，

这是因为它主要以共模信号的形式出现。换句话说，当 2Q 和 3Q 的噪声变得很大

时， 1CI 的噪声就变得不重要了，反之亦然。 

通过上面的观察，我们推断可以采用以下的方式来减小 2Q 和 3Q 贡献的热噪

声和散粒噪声。(1)采用大的 LO 摆幅（在避免 2Q 和 3Q 饱和的情况下）；(2)降低 PC ，

也就是减小 1 3Q Q− 的尺寸，因而产生更高的基极电阻噪声；(3)降低 2Q 和 3Q  的

基极电阻，但是会导致 PC 的增大；(4)减小 2Q 和 3Q 的集电极电流。最后一个方案

需要进一步解释。因为 2Q 和 3Q 出现在信号电流路径上，它们的散粒噪声电流

2 2n CI qI= 直接破坏了信号，因此当 CI 减小的时候这个噪声电流也减小。与此不

同， 1Q 的散粒噪声的影响可以被看作是以输入端作参考的电压，

2 2 2n m T CV kT g kTV I= = ，如果 CI 增加它会减小（只要基极散粒噪声的效应可以

忽略）。换言之，当 1Q 的集电极电流减小的时候，它会贡献更多的噪声而 2Q 和 3Q

的贡献就会减少。 

上面提到的折衷选择要求仔细选择器件的尺寸和偏置电流以使得整体的噪

声因子达到最小。为了让 1Q 和 2Q － 3Q 的集电极电流值互相独立，可以增加一个

电流源，如图 6.29 所示[15]。例如，如果 10.8S CI I≈ ，这时 2Q 和 3Q 的集电极电流

就减小了 5 倍，大大降低了 2Q 和 3Q 的散粒噪声电流。进一步说，对于给定的，

可以允许的 RC1 和 RC2 两端的电压降，它们的电阻值也能增加 5 倍，因而也提高

了电压转换增益。但是，这种方法还面临两个问题。第一，当 2Q 和 3Q 的集电极



电流减少时，朝它们的发射极看进去的阻抗增加，导致 1Q 提供更多的 RF 电流通

过 PC 分流到地。第二，由 SI 产生的噪声电流直接加到了 RF 信号上。由于这些

原因，在混频器上增加 SI 也许只能降低一小部分噪声因子。 

 

图 6.29 增加电流源 IS以降低 Q2 和 Q3 的集电极电流 

 

另外还有两个有关图 6.28(a)的发现也是很重要的。第一，由 LO 电路的输出

电阻产生的热噪声也会增加噪声因子，因此（为了减小这个噪声）通常要求在

LO 输出缓冲器通常消耗大的功率。例如，如图 6.30，如果在 LO 端口前有一差

分对，这一级产生的噪声比由 2Q 和 3Q 产生的要高的多。这种效应因为典型的振

荡器具有高的噪声基底而变得更为严重。注意，对于 LO 噪声，双均衡混频器具

有更好的抗干扰性。第二，如果混频器以单端形式输出，比如说，在结点 X 对

地，这时在 1Q 的集电极电流中的低频噪声不经频率变换就直接抵达输出。如 6.2.1

节中所解释的，这是因为在 IF 范围中的 1CI 的噪声成分也出现在 XV 中。由于低

频噪声不被在 RF 信号路径中的寄生电容衰减，这种现象是十分严重的。 

 

图 6.30 在混频器中加入 LO 输出噪声 

 

如果集电极散粒噪声为沟道热噪声所取代，则上面大多数分析都可以应用到

MOS 电路实现。下面是双极型和 MOS 混频器有关噪声特性的一些不同之处。 

在图 6.25 的 MOS 混频器中， 2M 和 3M 通常需要大约 1V 的差分 LO 信号来

驱动以完成完全地转换。用正弦 LO 信号时，与对应的双极型结构相比，在一个

周期内两个晶体管同时导通的时间要长一些。这样就可能注入更多的噪声到输出

端。但是，在给定偏置电流下，MOSFET 的沟道噪声电流通常要比双极型晶体

管的集电极散粒噪声电流小几倍。因此，在两种拓扑结构中转换对对整体噪声的

贡献是近似相等的。但是，由于在 2M 和 3M 同时导通的时间内 RF 信号是作为共

模信号的扰动，使得用 MOS 管实现的电路的转换增益要小一些。这些参数强烈



依赖于个别的设计和可得到的 LO 摆幅。 

另外一个不同点就是，对于相比拟的器件尺寸和寄生电容，MOSFET 的栅

电阻远远小于双极型晶体管的基极电阻。 

 

定量分析  考虑如图 6.31(a)所示的单均衡混频器。根据定性分析，我们可

以将一个电路分成三个部分：RF 部分，时变部分和 IF 部分。为了获得噪声因子

的估计值，我们采用下面的过程分析：(1)对每一个噪声源，计算到 IF 输出的“转

换增益”；(2)将每个噪声的幅度乘以相应的增益，再将作为结果的功率相加，从

而得到在 IF 输出端的整体噪声；(3)用噪声除以整体的转换增益，得到以输入端

作参考的噪声电压 2
niV ；(4)计算 ( )2 4ni SNF V kTR= 。 

 

图 6.31 （a）混频器分块，（b）噪声在 RF 模块中的模型，（c）对时变模块

中的噪声建摸。 

 

让我们采用上面的过程来分析图 6.31(a)所示的电路，假定 RF 输入频率在

900MHz 左右，LO 输出频率在 50MHz 左右。如图 6.31(b)所示，使用 SPICE 中

的小信号交流分析用三个电流源来描述 SR ， 1M 和 SI 的噪声： RFI 为 RF 范围， imI

为镜像频率， IFI 为 50MHz 范围。由于信号路径上的寄生电容， RFI 和 imI 的贡献

是不同的，应该分开建模。我们也用 ,n RDI 来描述 DR 的 IF 热噪声。 

下一步，我们计算每个电流源到输出端的转换增益。用 1 1cosRFI I tω= ，

2 2cosimI I tω= ， 3 3cosIFI I tω= 代入计算，并将 LO 信号输入 2M 和 3M 中，我们进

行时域模拟，然后用快速傅立叶变换(FFT)来计算输出电压中 IF 的含量。为了区

分每个噪声源对应的贡献，选择频率 1ω ， 2ω 和 3ω 以使得它们在 IF 输出中对应的

成分不会重合。 ,n RDI 的贡献可以容易地包括在内。 

转换对对噪声的贡献也是要考虑的。要包含这个噪声在内的困难是 2M 和 3M

的漏极电流是周期性改变的，使得对噪声的统计也是时间的周期性函数。作为一



个一阶近似，我们可以用一个与每个栅极串联的电压源来模拟噪声[如图 6.31(c)

所示]，并根据 2M 和 3M 在平衡条件 2 3( )D DI I= 下的跨导值来选择电压幅度。然后，

再通过求得每个噪声源的转换增益来计算 IF 噪声（此时 LO 信号也加上）。另一

种方法是噪声也可以看成是晶体管漏极电流的函数[16]。 

通过以上的计算，在 IF 范围内的输出噪声可通过每个噪声源乘以各自的转

换增益，再将噪声功率相加得到。在这个计算过程中，电路中不同点的阻抗值不

同会在定义功率量时导致混淆。为了避免这个问题，输出端所有的噪声量都用电

压形式表示。那么，整个均方输出噪声电压除以混频器的电压转换增益的平方就

可以得到以输入端为参考的噪声值。注意，正如第三章所说，这个计算过程中用

到的电压增益是从电压源而不是从结点 A 到输出端的电压增益。于是，以输入

端作参考的噪声用4 SkTR 归一化后，就得到噪声因子。 

其它用于计算混频器噪声的方法在参考文献[17]中有记载。 

6.3 级联级再讨论 

我们在级联级中有关噪声的分析导致了在第二章中的 Friis 方程。在实际过

程中，如果这个方程被应用到一个阻抗值从一块到另一块变化的级联级中会出现

很多混淆。在这一节中，我们研究两个例子来进一步巩固噪声，损耗，电压转换

增益和功率转换增益的概念。 

考虑如图 6.32 所示的电路，混频器的输入和输出阻抗分别等于 50Ω和

500Ω。如何计算电路的噪声因子呢？第二级的 NF 是要被第一级的电压增益或

是被功率增益相除呢？在这个例子中噪声因子这个概念不但没有带来方便，而是

造成了麻烦。 

 

图 6.32 一个混频器和一个中频放大器的级联 

 

为了得到整体的噪声因子，我们采用两种不同的方法：(1)避免对 IFA 定义

NF ，将 IFA  简单地认为是混频器的一部分，再根据 6.2.4 节中有关计算噪声的



要点进行计算。从一个“模拟”的角度来看， IFA  可以用输入噪声电压和输入噪

声电流完全描述，而不需要计算它的噪声因子。(2)回到 Friis 公式的推导过程，

特别注意 NF 的定义。 

虽然方法(1)有助于 IC 设计，但是如果混频器和 IF 放大器是分立的电路并且

仅由它们的噪声因子和增益来表征，这时就必须使用方法(2)。正是因为这个原

因，我们依旧要找出 IFA 的噪声因子是否是除以混频器的电压增益还是功率增益

得到的。这里混淆产生的第一原因是 IFA 的 NF 定义。图 6.32 中第二级的 NF 应

在 500SR = Ω基础上进行计算，但是厂商的数据表中通常给出的是源阻抗为 50Ω

时的 NF 值。如何将这两个量联系起来呢？如果放大器中以输入端为参考的噪声

可以仅用一个电压源来模拟，也就是说，输入噪声电流可以忽略（图 6.33），这

时两个不同的源阻抗对应的噪声因子分别可以表示成， ( )21 4A n SANF V kTR= + 和

( )21 4B n SBNF V kTR= + ，从而得到： 

( ) ( )1 1A SA B SBNF R NF R− = −    （6.36） 

 

图 6.33 相对于信号源电阻 RSA及 RSB的噪声因子的计算 

 

如果放大器的输入噪声电流不能忽略，则不能用式（6.36）表示两者的关系。如

图 6.34 所示，在每种情况下总的以输入端为参考的噪声电压等于：

2 2 2 2
,totnA n SA nV V R I= + 和 2 2 2 2

,totnB n SB nV V R I= + ，其中 nV 和 nI 间的关联被忽略掉了。 

 

图 6.34 考虑有限大小的输入噪声电流的噪声因子计算 

 

因而， 

( ) ( )2 2 2 21 4 1 4A SA SA n B SB SB nNF kTR R I NF kTR R I− − = − −       （6.36） 

上式表明如果 2
nI 未知，一个 NF 值不能通过另一个 NF 值计算得到。对于工作在

比 50MHz 更高频率的 IF 放大器， 2
nI 的贡献会是十分大的，因而式（6.36）不一



定能提供精确的变换。不过，我们依然忽略 2
nI 来继续进行推导，这是因为这个

电流的影响最终被放大器前面各级的总增益被抑止。 

产生混淆的第二个原因是Friis方程中不同的级间阻抗值。回顾第二章在Friis

方程中，仅当 2NF 为对应 out1R 时计算得到的噪声因子时， 2 1NF − 才能通过除以前

级的有效功率增益得到。因而，在图 6.32 中如果 IF 放大器的噪声因子对应于源

阻抗为 500Ω，则 1IFNF − 必须被除以混频器的功率转换增益。另一方面，如果

只知道源阻抗为 50Ω时的 IF 混频器的噪声因子，而且输入噪声电流可以忽略不

计，那么 1IFNF − 必须被除以混频器的电压转换增益的平方。 

如图 6.35 所示，我们现在研究一种典型的外差式接收路径，并计算它的总

噪声因子。假定端口 A，B ，C 和D都是共轭匹配且阻抗等于 50Ω，IF 滤波器

看到的源和负载阻抗等于 500Ω。并且 NF6 对应于一个源阻抗 500Ω。我们从最

的一级开始分析。因为一个匹配的损耗电路提高了噪声因子一个量，这个量就等

于它的损耗，端口E 的噪声因子为 6 dB 5 dB 15 dB 31.6ENF NF L= + = = 。因而，在

端口D的 NF 为 ( )4 41 15.85 9.68 25.53 14.1 dBD E PNF NF NF A= + − = + ≈ = ，在端口

C 的 NF 为 3 dB dB 20.1 dB 102.3C DNF L NF= + = = 。 

 

图 6.35 级联级的噪声因子的计算 

 

由 此 得 到 ， 在 LNA 输 入 端 口 的 等 效 NF 可 以 表 示 为 ，

( ) 2
2 21 1.58 3.2 4.78 14.1 dBB C VNF NF NF A= + − = + = ≈ 。结果是，总的噪声因子等

于 tot 1 dB dB 8.79 dBBNF L NF= + ≈ 。注意 LNA 以后各级对总噪声因子的贡献很大。 

“强度级别图表”是用来阐明在级联中每一级在信号，噪声和交调乘积中的

作用的一个有力工具。图 6.36 为对应于图 6.35 中的级联的强度级别图表。注意

除有每一级的参数外，还指出了在相邻级间界面上累积量的强度。 

 

图 6.36 对应于图 6.35 所示的级联级的强度级别图 

 



为了构筑一个这样的强度级别图表，有几点需要注意。第一，对累积的增益

的计算是从第一级开始的，反之，对累积噪声因子和 3IP 的计算是从最后一级开

始的。第二，无源滤波器的 3IP 值通常假定是一个很大的值，例如，等于+100 dBm。

第三，既然 IF 滤波器一定程度上抑止了相邻频道的干扰，IF 滤波器输入端的累

积 3IP 值要成比例地高于用简单关系式预测的值。这个简单关系式在第 2 章中对

级联级的 IP3 已推出。第四，因为第一个混频器之后的阻抗值不一定等于 50Ω，

随后级的 3 I P 应以伏特或 dBV 表示。同时，如果用伏特表示，每一级的 3IP 值是

被该级在有负载时的电压增益相除得到。这样，强度级别图表必须同时指出每一

级的功率增益（为计算 NF ）和电压增益。 

使用图表中的各级 3IP 值，我们计算级联结构的累积 3IP 。假定 IF 滤波器使

干扰信号降低 30 dB，而且有用的频道衰减 5 dB。那么，E 点的等效 3IP 是多少

呢？如图 6.37 所示，因为输入到 IF 放大器的干扰信号比E 点的要低 30 dB，则

有 

2

2 2 2
3, 3,filt 3,amp

1 1

E

M
IP IP IP

= +              （6.38） 

 

图 6.37 邻近频道为 IF 滤波器所压制 

 

其中， 1 31.6( 30 dB)M = = − 。假设滤波器的线性度是很好的， 

3,amp
3,E

IP
IP

M
=              （6.39） 

         22.1 Vrms=             （6.40） 

点D处的累积 3 I P 可以用下式表示： 

2
4

2 2 2
3, 3,mix 3,

1 1 v

D E

A
IP IP IP

= +              （6.38） 

因而， 3, 398 mV +5 dBmD rmsIP ≈ ≈ 。注意 3,DIP 受控于混频器的非线性度。类



似地， 3, +11 dBmCIP ≈ ， 3, 12.6 dBmBIP ≈ − 和 3, 10.6 dBmAIP ≈ − 。 
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第 7 章 振荡器 

在第五章关于射频接收发送器的学习中，我们已经认识到了无论在发射路径还是接收路

径中，振荡器都被广泛应用。有趣的是，在多数系统中，混频器的输入端之一都是由一个周

期信号驱动的，这样就需要一个振荡器。 
本章讨论用于射频电路的振荡器设计，主要强调单片集成的实现。由一些一般性的问题

讨论作为开始，我们考虑基本的振荡器拓扑结构，并且研究振荡器中的相位噪声。接着我们

将描述双极型和 CMOS 振荡器以及目前产生正交和单边带信号的一些方法。 

7.1 概述 

振荡器产生周期性的信号。因此，它的电路必须有一个“自我维持”的机制，使得它自

身的噪声可以增大，并且最终成为一个周期信号。 
大多数的 RF 振荡器可以看作是一个反馈电路。考虑图 7.1(a)中简单的线性反馈系统，

它的总传输函数为： 

 
( ) ( )
( ) 1 ( )

Y s H s
X s H s

=
−

 (7.1) 

当 0s 满足 0( ) 1H s = + 时，一个“自我维持”的机制将启动，并且当 0s 为纯虚数，也就

是当 0 0( ) 1H s jω= = + 的时候，震荡的幅度保持为一个常数。这样，作为一个稳定的振荡，

在 0ω 时必须同时满足两个条件：(1) 环路增益 0( )H jω 必须为 1；(2) 环路总的相移

0( )H jω∠ 必须等于 0（如果直流反馈为负，则应为180°
）。 

 
图 7.1 （a）反馈振荡系统，（b）在（a）上增加频率选择网络 

 
上述的条件被称为 Barkhausen 准则，上面这些条件暗示了只要恰当的选择其环路增益

和相移，任何一个反馈系统都会振荡。环形振荡器和相移振荡器就是例子。然而，在多数的

射频振荡器中的环路中，通常都包括一个选频网络，例如 LC 槽路，来稳定振荡的频率。虽

然这样一个选频网络也可以是 H(s)的一部分，在图 7.1(b)的概念性的说明中还是将它们分开

了。我们将在 7.4 节中讨论频率的稳定性问题。这里提到的选频网络也称作一个“谐振器”。 
我们应该指出，在某些情况下，Barkausen 准则只是一个必要条件，而非充分条件[2]。

作为一个简单的例子，如果在频率为零时环路总的相移为360°
，并且环路增益足够大，那

么电路将锁定而非振荡。 

上述振荡器的分析方法在微波理论中被称为“二端口”模型，这是由于反馈回路是环绕

着一个二端口网络，比如说图 7.1(a)中的 H(s)，完成的。作为一个对照，“一端口模型”将



振荡器当作相互对接的两个一端口网络[图 7.2(a)]。为了理解这个模型，假设谐振器是一个

简单的 LC 槽路，图 7.2(b)给出了这样一个槽路，包括寄生电阻。回忆一下第二章，对于一

个窄的频率带，此电路可以转换为图 7.2(c)描述的一个并联回路。这个槽路自身不能无限地

振荡，因为在每个周期中存储的能量会由 pR 消耗掉。一端口模型的思想在于，一个有源网

络产生一个恰好等于 pR− 的阻抗，因此由本征的，无损的谐振回路看到等效的并联电阻其

值为无穷大。本质上，在每一个周期， pR 所消耗的能量由有源电路补充，由此得到稳定的

振荡。 

图 7.2 （a）振荡器的单端口模型，（b）LC 谐振器，（c）（b）的等效电路 

图 7.1(a)和 7.2(a)分别对应的模型在很多情况下是等效的，除非电路中包括本身就是一

端口的有源电路，例如隧道二极管。射频应用中的振荡器通常属于反馈的范畴，但在可以适

用的范围内，一端口模型可提供关于它们工作原理的额外的，深层次的信息。 

振荡的频率通常由电路的属性决定，例如图 7.2(a)中的 LC 槽路的谐振频率。关于振荡

的幅度又如何呢？自我维持效应使得电路噪声开始可以逐渐增大，但它需要另一种机制来限

制其增长。例如，当幅度增加时，放大器出现饱和，使得环路增益在波形的峰值处降低[1]。
从另外一种观点来看，为了启动振荡，电路的小信号环路增益必须稍微大于 1，但为了达到

一个稳定的振幅，“平均”的环路增益必须回归到 1。 

定义振幅的另一种机制是自动电平控制(ALC, automatic level control)。见图 7.3，这种技

术利用峰值检测器（或整流器）来测量振幅，与参考值作为比较，并且用负反馈来调整振荡

器的增益。这样，在启动的时候，振幅小而增益大，而在稳态，振幅近似等于 REFV 。如果 REFV

取的合适，ALC 的应用可以使得振荡器保持为线形，从而得到一个低失真的正弦输出。然

而，由 ALC 带来的电路的复杂性的提高和可能的额外噪声阻碍了这项技术在射频领域的应

广泛用。 

图 7.3 自动电平控制 

振荡器理想的输出波形是什么样的呢？回忆第 6 章中对于混频器的分析，如果本振波形

表现为陡峭的变化，则由开关对产生的噪声达到最小。而且，当本振信号具有 50%占空比

时，直接馈送等效应可以被最大的抑制。这样，在这种情况下，理想的波形应该是方波。然

而在实际中，由于电路带宽的限制，尤其是在 LC 振荡器中，得到的波形接近于正弦波。从

而，如图 7.4 所示，这个方波波形是由一个振幅很大的正弦波产生，在跨过零点附近这个正

弦波可近似一个方波。 

图 7.4 用一个大的正弦波来近似方波 

 
在某些应用中，两个或者更多的振荡器的输出被混频从而产生新的频率，这时理想的波

形应该是低失真的正弦信号。我们将在 7.9 节讨论这个问题。 
多数的振荡器希望的 50%的占空比需要用到差分拓扑结构，这是在学习不同的振荡器



结构时需要记住的一个要点。 

7.2 基本的 LC 振荡器拓扑 

多数分立器件实现的射频振荡器只采用了一个有源器件。这是基于两个原因：(1)最小

化噪声;（2）降低成本。在集成电路中，第一点仍然成立，而第二点已经很少考虑了。作为

理解设计原则时的第一步，本节介绍的基本的振荡器都是属于“单管”型的。 
从图 7.1(a)的反馈模型 ，我们猜想一个单管的 LC 振荡器可能在双极型晶体管的集电极

有一个 LC 槽路而反馈信号加在基极或者发射极(图 7.5) (在 FET 实现中同样的思路也适用)。
我们假设，如图 7.6(a)所示，槽路由一个电感和一个电容并联而成。由于在谐振的时候，槽

路的阻抗为实数，电流和电压的相差为 0。这样，为了使总的相移为 0，反馈信号必须回到

三极管的发射极。这在很多振荡器拓扑结构中是一个基本的思想。 
 

图 7.5 从（a）集电极到基极，（b）集电极到发射极的反馈 
 
从谐振槽路到发射极的连接需要考虑一个重要的问题，那就是从发射端看到的电阻性的

负载1/ mg 。如果集电极电压直接加到发射极，这个电阻会大大降低槽路的 Q 值，使得环路

增益降低到小于 1，从而阻止振荡。由于这个原因，发射极阻抗必须在与槽路并联之前被转

换到一个更高的值[图 7.6(b)]。 
 
图 7.6 （a）从集电极到发射极的直接反馈，（b）插入一个阻抗变换器，（c）用一个具

体的变压器 
 
一个变换发射极阻抗的简单的方法是在槽路中采用一个变压器，如图 7.6(c)。作为一个

匝数比为 n 无损的降压器，从槽路一端看到的并联电阻为
2 / mn g 。 

无源阻抗变换也可以通过应用容性或者感性的分压器（见第 2 章）来实现。见图 7.7(a)
和 7.7(b)，由此得到的电路分别称作 Colpitts 和 Hartley 振荡器。从第 2 章的推导中，我们注

意到里槽路中等效的并联电阻近似等于
2

1 2(1 / ) / mC C g+ [图 7.7(a)]和 2
2 1(1 / ) / mL L g+ [图

7.7(b)]，从而使得等效的 Q 值也有相应比例的提高。 
 

图 7.7 （a）Colpitts 和（b）Hartley 振荡器 

我们现在讨论电感和电容值的选择和 1Q 的属性。谐振频率 ( ) 1

r eq eqL Cω
−

= ，其中 eqL

和 eqC 是图 7.7(a)和(b)槽路中等效的电感和电容值。从达到一个大的电压摆幅的角度来看，

我们期望增大电感的值。为了理解为什么这样，首先注意到电感的 Q 值一般是远低于电容

的，从而可以把等效的并联电阻写为
2( ) /p eq r sR L Rω= ，其中 sR 为电感的等效串联电阻来

计入电感的损耗。在典型的电感中， eqL 与 sR 成正比变化。也就是说，如果 eqL 增大一个因



子 m，则 pR 也增大同样的倍数。由于槽路谐振时的阻抗等于 pR ，则在给定偏置电流下电

压的摆幅也增大同样的因子。如果电感是做在片外的，增大它的值同时可以减小键合线电感

的影响，这在大于 1GHz 时是一个重要的问题。 
然而，要用最大的可能的电感值，牵涉到有两个折衷考虑。其一是电感的自谐振频率降

低了，会趋近应用的振荡频率。其二是槽路电容变得受器件寄生参数的限制，使得很难通过

加入一个可变电容到振荡器中来调节振荡频率。我们会在 7.4 节讨论这个问题。 

晶体管 1Q 是图 7.7 中振荡器中的主要噪声源，从而扮演着很重要的角色。基极电阻的

热噪声和集电极的散粒噪声可以分别通过增加尺寸和减小偏置电流来减小到最小程度。然

而，第一个方案会增加寄生电容，而第二个则会降低电压摆幅。这样，就需要一个折衷。偏

置电流一般选择使得 X 点的摆幅达到最大，同时 1Q 保持不达到饱和。 

Colpitts 振荡器只采用了一个电感从而比 Hartley 振荡器要更常被使用。然而，这两种振

荡器都有两个缺点。第一，为了使发射极阻抗对于槽路的影响可以忽略不计，电容器和电感

器的比值需要很大。第二，这样的振荡器只能提供单端输出。 
 
单端口模型  虽然我们已经通过反馈模型得到了 Colpitts 和 Hartley 振荡器拓扑，单端

口的表示在这里也是可能的，后者提供了对这种电路的更深层次的了解。考虑图 7.8(a)中的

电路，其中 1M 偏置在饱和区。注意其中没有任何一个节点是接地的。小信号的输入阻抗 inZ

是什么呢？从图 7.8(b)可以看到，我们可以把 1DI 和通过 2C 的电流的总和写为 

 
1 1

X X
m X s X

I Ig V C s I
C s C s

⎛ ⎞
− + − + =⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (7.2) 

 
其中栅源电容已经被忽略掉了。这样 

 2
1 2 1 2

1 1mX

X

gV
I C C s C s C s

= + +  (7.3) 

 

对于 s jω= ，这个阻抗包括一个其值为
2

1 2/( )mg C C ω− 负的实部，表明如果电感连接

在漏栅之间，此电路可以发生振荡[图 7.8(c)]。 
 

图 7.8 （a）单端口有源电路，（b）输入阻抗的计算，（c）电感器并联接入端口 
 
由于上面的推导假设电路中没有到地的连接，我们可以通过分别把三个终端接地来得到

三种不同的拓扑结构，见图 7.9。 
 
图 7.9 通过将图 7.8(c)的一个电路终端接地得到的振荡器拓扑（未给出偏置电路） 



7.3 电压控制（压控）振荡器 

大多数射频振荡器的频率都是必须可以调节的。例如，在第 5 章中学习的下变换和上变

换模块的前端中需要在多条信道中选择一个，因为一个特定的接收发送器在不同时间被分配

不同的载频。这样，本振的频率必须可以以精确的间隔进行调节（例如 IS-54 标准中的

30kHz）。如果振荡器的输出频率可以由电压控制，这样的电路称作一个压控振荡器。虽然

电流控制（流控）振荡器也是可行的，它们之所以没有在射频领域被广泛采用是因为很难通

过电流来控制高 Q 值的储能元件的数值。 
一个振荡器的频率如何变化呢？在 LC 实现中，槽路电容(的一部分)可以由反偏的二极

管（“变容器”）提供，所以结两端的直流电压控制了谐振的频率。图 7.10 显示了采用了变

容二极管的两种槽路结构。 
 

图 7.10 加到槽路中的变容二极管 
 

在相位噪声和锁相环的研究中，我们需要一个 VCO 的数学模型。我们把一个理想的

VCO 定义为一个可以产生周期输出信号的电路，其频率是控制电压的线性函数，

cont out cont: FR VCOV K Vω ω= + ，其中 FRω 是“自振”频率，而 VCOK 是 VCO 的“增益”(用

/ /rad s V 表示)。 FRω 的存在只是简单地指出，对于实际的 contV 的范围， outω 不会趋近 0。

换句话说， contV 产生一个 FRω 附近的一个变化。由于相位是频率对时间的一个积分，正弦

VCO 的输出可以表示为： 

 ( )cont( ) cos
t

FR VCOy t A t K V dtω
−∞

= + ∫  (7.4) 

 

例如，如果 contV 为一个常数 0V ，则 ( )0 0( ) cos FR VCOy t A K V tω φ= + +⎡ ⎤⎣ ⎦，其中 0φ 表示

相位的初始值。这样，与预期一样，如果 contV 是常数，则频率只是简单地偏移了 contVCOK V 。 

 (7.4)式暗示了一个 VCO 实际上是一个调制器，而且在 3.2 节中得到的结果在这里

同样适用。特别的是，对于正弦调制 cont ( ) cosm mv t V tω= ，我们有 

 ( ) cos sinVCO
FR m m

m

Ky t A t V tω ω
ω

⎛ ⎞
= +⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (7.5) 

上式表明 VCO 有抑制控制输入端出现的高频成分的倾向。而且，如果 / 1VCO m mK V ω �

弧度，则窄带调频近似成立(第 3 章)，且输出频谱包含一个主要成分 FRω 和位于 FR mω ω± 的

两个边带。 



7.4 相位噪声 

如其它的模拟电路一样，振荡器容易受到噪声的影响。由振荡器自身的器件或者由外界

输入的噪声都可能影响到输出信号的频率和幅度。在多数情况下，幅度的扰动可以忽略或者

无关紧要的，只有随机的频率偏移需要考虑。后者也可以看作是周期长短的随机偏移，或者

在时间轴上过零点时间相对于其理想值的偏移。 

对于一个名义上的周期正弦信号，我们可以写出 [ ]( ) cos ( )c nx t A t tω φ= + ，其中 ( )n tφ

是一个表示周期变化的很小的随机额外相位。函数 ( )n tφ 被称作“相位噪声”。注意，对于

( ) 1 radn tφ � ，我们有 ( ) cos ( )sinc n cx t A t A t tω φ ω≈ − ；也就是说， ( )n tφ 的频谱被变换

到 cω± 。 

在射频应用中，相位噪声通常在频域中表征。对于一个理想的工作在 cω 的正弦振荡器，

其频谱假定为一个冲击脉冲，虽然对于一个实际的振荡器，它的频谱在载频附近表现为一个

“裙”状(图 7.11)。为了量化相位噪声，我们考虑相对 cω 偏移 ω+ 处的一个单位带宽，计算

这个带宽内的噪声的功率，将结果除以载频(平均)能量。例如，如果载频功率是-2 dBm，且

在偏移 1-MHz 处，1-kHz 带宽内测得的噪声功率是 -70 dBm，则相位噪声表示为

-70 dBm+2 dBm-30 dB=-98 dBc/Hz ，其中 dBc 表示“相对载波的 dB 数” 
 

图 7.11 理想和实际振荡器的输出频谱 

7.4.1 相位噪声在射频通讯中的影响 

为了理解相位噪声在射频系统中的重要性，考虑一个图 7.12 描述的一般性的接收发送

器。其中一个本地振荡器同时为接收和发射路径提供载频。如果本振输出包括相位噪声，则

下变换和上变换信号同时被破坏。这可以由图 7.13 看出。 
 

图 7.12 通用的接收发送器前端 
 

从图 7.13(a)中的理想情况中，我们可以注意到需要的信号与一个冲击脉冲发生卷积，

从而变换到一个较低（和一个较高）的频率，形状并未改变。然而在实际中，有用信号可能

被伴随着一个位于相邻信道的很大的干扰信号，而且本振具有不可忽视的相位噪声（图

7.13(b)）。当两个信号与本振输出进行混频时，下变换后的频带包含有两个重叠的频谱，有

用信号受到干扰信号的带尾的强噪声的干扰。这种效应称作“互易混频（reciprocal mixing）”。 
如图 7.13(c)所示，相位噪声在发射路径上的影响稍微有点不同。假设一个无噪声的接

收器试图探测在 2ω 点的微弱信号，而一个临近的，很强的发射机在 1ω 处产生一个具有很大

相位噪声的信号。则有用信号会被这个发射机的相位噪声的带尾所破坏。 



这里的重点在于 1ω 和 2ω 的差别可能只有几十 kHz 之小，而每一个这样的频率在

900MHz 或者 1.9Ghz 的附近。因此，本振的输出频谱必须十分尖锐。例如，在 IS-54 标准中，

偏离中心频率 60 kHz 处每单位带宽的相位噪声功率必须在-115 dBc/Hz 左右。 
 
图 7.13 （a）一个理想振荡器的下变频，（b）互易（reciprocal）混频，（c）相位噪声在

发射器中的影响 
 

为了达到一些有代表性的相位噪声标准，我们考虑图 7.14 所示的例子。有用信道宽度

为 30 kHz，其幅度比距离 60 kHz 处的无用信号小 60dB。那么在 60 kHz 频率处的无用信号

的相位噪声应该多低，才能使得期望的信号的信噪比大于 15 dB 呢？由干扰信号在期望信道

上产生的总的噪声功率为： 

 ,tot ( )
H

L

f

n n
f

P S f df= ∫  (7.6) 

其中 ( )nS f 表示无用信道的相位噪声分布， Lf 和 Hf 分别为期望信道的下限和上限。为

简单起见，我们假设 ( )nS f 在此带宽内是常数且等于 0S ，从而得到 ,tot 0 ( )n H LP S f f= − 。

所以， 

 
0 ( )

sig

H L

P
SNR

S f f
=

−
 (7.7) 

从而得到 010 log( / ) 15 10log( )sig H LS P dB f f= − − − 。由于干扰信号功率 intP 比有用信

号功率 sigP 高 60 dB，我们有 0 int10 log( / ) 15 dB 10log( ) 60 dBH LS P f f= − − − − 。结果是，

在 60 kHz 偏移点处的相位噪声应该不超过-120 dBc/Hz。注意，虽然-120 dBc/Hz 这个数字看

起来很小，当它在 30-kHz 的带宽内做一个积分时，结果会增大到-70 dBc。如果相位噪声在

Lf 和 Hf 之间变化很大，那么相位噪声应该在几个不同的频率偏移点给定，且要相应地进行

(7.6)式中的积分。 
图 7.14 由于相位噪声造成的信号质量变差的计算 

 
本振的相位噪声还会破坏载频的相位中携带的信息。例如，如果一个混频器由一个具有

噪声的本振驱动，且对 QPSK 波形进行的下变换，得到的星座图如图 7.15[4]。这样，接收

器的误码率可能会有很大的增加。 
 

图 7.15 相位噪声对 QPSK 信号星座的影响 

7.4.2 振荡器的 Q 值 

LC 振荡器的相位噪声依通常赖于它们的 Q 值。直观上来讲，我们可以预计谐振槽路的

Q 值越高，谐振峰就越尖锐，相位噪声的“裙摆”也就越低。在振荡器的背景下来考察三种



不同定义的 Q 值是有启发性的。 
Q 值的基本的物理定义是 2π×(每周期存储的能量/消耗的能量)。对于一个 LC 谐振槽

路，Q 值表征能量在电感和电容之间来回传输过程损失的多少。 
谐振电路通常都表现出带通传输的功能。Q 值也可以定义为频响特性幅度的“陡峭程

度”。更具体来讲，如图 7.16 所示，Q 值定义为谐振频率被双边-3-dB 带宽所除。对于简单

的 LC 谐振回路，这两种定义得到同样的结果。 
 

 图 7.16 Q 值的一种定义 
 

Q 值的另一种定义在振荡器中被证明更加有用，如图 7.17 所示。这里的电路被当作一

个反馈系统，同时考察谐振时开环传输函数的相位 ( )φ ω 。Q 值然后定义为 

 0

2
dQ
d

ω φ
ω

=  (7.8) 

 
这个 Q 值被称作“开环 Q 值”。如果我们考虑到对于稳定的振荡，环路总的相移应该为

0，那么这种定义有一种有趣的解释。现在假设振荡频率相对 0ω 有一个很小的变化。则如果

如果相位的斜率足够大，就会产生一个很大的相移。这样就违反了振荡的条件从而迫使频率

回到 0ω 。换句话说，开环 Q 值衡量的是闭环系统抗拒振荡频率变化的能力。 

图 7.17 基于开路相位斜率的 Q 值定义 
 

现在我们将(7.8)式应用到图 7.18(a)的 Colpitts 振荡器中，看看 Q 值与电路元件的关系。

我们先在 1M 的漏端断开环路，向槽路注入电流，然后计算 1M 中的电流。根据 7.2 节的分

析且假定槽路的 Q 值由经过阻抗变换后的 11/ mg 所限制，我们由图 7.18(b)的等效电路可以

写出 

 
in eq

1X
p

V Ls R
I C s

=  (7.9) 

其中 eq 1 2 1 2( )C C C C C= + 且
2

1 2 1(1 )P mR C C g≈ + 。如果 1 2( ) mC C s g+ � ，则加在

1M 源极的电流近似等于 [ ]2 1 2( )XV C C C+ ，且得到的漏电流

[ ]out 2 1 2( )m XI g V C C C= − + 。从而开环传输函数为： 

 out 2

in 1 2

1( ) m p
eq

I Cs g Ls R
I C C C s

⎛ ⎞
= − ⎜ ⎟⎜ ⎟+ ⎝ ⎠

 (7.10) 

 
圆括号中的项给出了相移 



 
( )

1
2

( ) tan
2 1p eq

L
R LC

π ωφ ω
ω

−= −
−

 (7.11) 

因此，在 0 eq1 LCω ω= = 处， 

 
0 eq2 p

d C R
d ω ω
φ
ω = = −  (7.12) 

这样， ( )eq 0 0/p pQ R C R Lω ω= = ，与前两种定义得到的结果一样。注意我们这里忽略

了晶体管本身的相移。 
 

图 7.18 （a）开环 Colpitts 振荡器，（b）漏极网络的等效电路 
 

在这个例子中，我么假设了 pR 仅由晶体管的输入电阻决定。实际中，电感和电容都有

损耗，使得 Q 值进一步降低。总的 Q 值有时被称作是“加负载后的 Q 值”以便与槽路本身

的 Q 值区分，且强调了晶体管以及后级缓冲器所引入的电阻性成分。 

7.4.3 相位噪声机制 

振荡器中的相位噪声已经被广泛地研究了 [5,6,7]。诸如非线性和电路参数的周期变化

等效应使得相位噪声的分析变得十分困难。虽然如此，对于简单的 LC 振荡器，线性近似被

合理地利用，结果产生的对相位噪声估计的误差可以接受[6,7]。对振荡器更严格的分析目前

仍然是研究领域的一个活跃课题。 
根据噪声注入的途径，振荡器的相位噪声主要通过两种机制产生。回想一下一个 VCO

包括了一个（反馈）振荡信号路径和一个频率控制路径。如图 7.19 所示，出现在这两种路

径上的噪声 ( )x t 会产生可区分的不同的效果。我们分别考查每一种情况。 

图 7.19 在（a）信号路径，（b）控制路径中的相位噪声 
 

信号路径上的噪声  如图 7.19(a)所示的电路，考虑噪声注入到振荡信号路径的情况。

( )y t 如何受 ( )x t 影响呢？我们可以把开环电路用线性传输函数 H(s)来表达， 

 
( ) ( )
( ) 1 ( )

Y s H s
X s H s

=
−

 (7.13) 

在振荡频率的附近， 0ω ω ω= ++ ，我们可以用泰勒展开式的前两项来近似表达

( )H jω ， 

 0( ) ( ) dHH j H j
d

ω ω ω
ω

≈ ++  (7.14) 

由于 0( ) 1H jω = + 且一般 1dH dω ω+ � ，(7.13)可以化简为： 



 ( )0
1Y
dHX
d

ω ω
ω

ω

−
+ ≈+

+
 (7.15) 

上式暗示了在振荡器输出端，位于 0ω ω ω= ++ 处的噪声成分被乘上了一个系数

( ) 1dH dω ω −− + 。换句话说，如图 7.20 所示，噪声频谱被下式所整形[25] 

 [ ]
2

0 2
2

1( )
( )

Y j
X dH

d

ω ω
ω

ω

+ =+
+

 (7.16) 

 
图 7.20 振荡器中的噪声成形 

 

我们现在考虑
2dH dω 这一项。用极坐标的形式表示 ( )H ω ， ( ) exp( )H H jω φ= ，

我们有， 

 exp( )
d HdH dj H j

d d d
φ φ

ω ω ω
⎛ ⎞

= +⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (7.17) 

从而， 
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2d HdH d H
d d d

φ
ω ω ω

= +  (7.18) 

(7.18)式可以用来得到 Q 值的一个一般性定义[25]，但我们这里仅把我们的研究限制在

简单的 LC 振荡器。我们可以得到两个结论。第一，对于一个 LC 振荡器，在谐振频率附近， 
2

d H dω 远小于
2d dφ ω 。第二，在稳定振荡的情况下， H 的值接近于 1。这样， 

2 2dH d d dω φ ω≈ ，从而(7.16)可以写为 
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从(7.8)我们可以得到 
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此式被称作“Leeson 方程”[6]，它揭示了输出噪声与槽路 Q 值，中心频率以及偏移频

率的关系。注意(7.20)同时包含了噪声在载频的幅度和相位上的影响。一般来说，相位噪声

是(7.20)给出值的一半。 
 值得注意的是，总的相位噪声功率与载频的关系依赖于另外两个参数，那就是由器

件产生的噪声，也就是 ( )X jω 的幅度，还有振荡的幅度 SV 。例如，在图 7.7 的振荡器中，



由 1Q 引入的噪声来源于其基极电阻和集电极电流 1CI ，而其幅度由集电极电流摆幅和等效并

联电阻 PR 决定。由于噪声电流与 1CI 成正比，而 SV 与 1C PI R 成正比，所以一般设计中都

在不使晶体管出现饱和的情况下尽量增大 1CI 。 

从上面的讨论中，我们可以推出 LC 振荡器的一个有趣的特性。当槽路的 Q 值增加时，

有三个方面的性能同时得到提高：（1）噪声整形函数(7.20)变得更陡峭；（2）功率耗散减小；

(3)由有源器件引入的噪声减小。为了理解后两点，注意到槽路的等效并联电阻 PR Q∝ ，所

以电压摆幅 1S CV I Q∝ ⋅ 。这样，高的 Q 值使得低的 1CI 可以达到一样的电压摆幅，从而可

以降低功耗。而且，当 1CI 减小时，由晶体管注入的噪声电流也随之减小。基于这些原因，

人们为了提高电感的 Q 值做出了很大的努力[10,11]。 
我们对信号路径的噪声的分析一直是假设一个线性反馈系统的。如 7.1 节提到的，振荡

器通常都有幅度限制，从而表现为非线性，进而会将噪声分量“折叠”。如 7.21 所示，当对

幅度的奇次非线性导致了在 nω 频率下注入的噪声成分与载频进行交调时，这个折叠效应会

起作用，从而产生一个新的频率分量 02 nω ω− [25]。为了表示由于非线性引起的噪声折叠效

应，Leeson 方程可以乘上一个因子[8,9] 
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其中 A 是实际的小信号环路增益。这个关系表明环路增益必须在保证可靠的启动的情

况下，尽量接近于 1。A 的典型值在 2 到 3 之间。 
 

图 7.21 振荡器中的噪声折叠 
 

控制路径上的噪声  在上述讨论的机理中，注入到信号路径的噪声简单地与载频进行混

频。作为一个对照，注入到控制路径的噪声通过改变振荡器的物理属性来影响频率。例如，

如果用一个变容器用来调谐 VCO，则通过变容二极管两端的直流电压上的噪声会改变槽路

电容，从而改变谐振频率。如果把此效应当作是一个模拟调频过程，可以认为它将控制路径

的低频噪声成分变换到载频附近[图 7.22(a)]。 
为了量化这个调频噪声机制，如图 7.22(b)所示，我们把每单位带宽的噪声表示为一个

具有相同的平均功率的正弦波： cosm mV tω 。用 VCOK 表示 VCO 的增益，且采用窄带调频近

似，我们可以得到 

 [ ]0
0 0 0 0( ) cos cos( ) cos( )

2
m VCO

out m m
m

A V Kv t A t t tω ω ω ω ω
ω

≈ + + − −  (7.22) 

这样，在 0 mω ω± 处噪声功率相对载波功率等于 ( )2 2 4VCO m mK Vω 。实际中， VCOK 与



载频成正比，这是因为对于一个给定的控制电压范围，调谐范围相对于中心频率的百分比应

该是个常数，这样才能补偿工艺和温度的变化带来的影响。注意，当 mω 减小时，这类噪声

的影响会愈发显著，使得控制路径上的1 f 噪声尤其起有害作用。 

 
图 7.22 （a）VCO 频率被控制线上的噪声所调制，（b）用一个正弦波来近似噪声 

 
值得一提的是，调频噪声机制不仅仅是由 VCO 的控制路径产生，而是由任何可能影响

振荡频率的地方。一个有趣的例子是，在某些振荡器中采用了分立元件电感，其电感值可能

会随机械振动而变化。另一个例子，图 7.7 中 1Q 的集电极电流的噪声使得基极－发射极扩

散电容发生变化，从而调制了谐振频率。 
本节阐述的机制预测了当 ω+ 增加时，相位噪声不断会减小。然而实际中，在高的频率

偏移下，环路不会对器件噪声进行整形，从而噪声会达到一个相对平坦的平台。 

7.4.4 噪声－功率折衷关系 

正如其它的模拟电路，振荡器表现出功耗与噪声的折衷中。直观上，我们注意到如果 N

个同样的振荡器的输出同相位进行叠加(图 7.23)，则总的载波功率会增加到
2N 倍，而噪声

功率只增加 N 倍（假设不同振荡器的噪声源是不相干的）。这样，相位噪声（相对于载波）

减小一个因子 N，其代价是功耗增加相应的比例。 
 

图 7.23 N 个振荡器的输出电压的叠加 
 

我们对相位噪声的研究表明，下列的参数必须考虑在内：中心频率 0ω ，功耗 P，频偏 ω+ 。

这样，不同振荡器的相位噪声功率必须用 ( )2
0 Pω ω+ 进行归一化以便进行客观的比较。 

7.4.5 分频与倍频对相位噪声的影响 

由于频率和相位之间的关系为一个线性算子，将频率除以一个因子 N 是等价于将相位

除以 N。对于一个名义上的周期正弦信号， [ ]( ) cos ( )c nx t A t tω φ= + ，其中 ( )n tφ 表示相位

噪声，一个分频器简单地将总的相位除以 N 

 1
( )/ cos n tx N A t

N N
φω⎡ ⎤= +⎢ ⎥⎣ ⎦

 (7.23) 

这里忽略了由分频器引入的相位噪声。上式表明，对于一个给定频偏，相位噪声的幅度

除了一个 N。对于窄带调频近似，相位噪声功率除以
2N 。 



有意思的是，上面这个趋势甚至当一个频分器没有被用到时一样被观察到。比如说，在

图 7.7 中的 LC 振荡器，假若总的电感和电容被增加 N 倍，则振荡频率被减少同样的倍数。

而 Q 值，噪声源，以及幅度相对保持常数。这样，从（7.20），在给定的偏移下的相位噪声

功率降低了 N2 倍。 
类似的分析表明，倍频器使得相位噪声幅度提高同样的倍数。 

7.4.6 振荡器的牵引与推动 

在我们对相位噪声的研究中，我们已经策略性地假设了注入到信号路径的噪声幅度远小

于载波幅度，从而得到一个振荡器的噪声整形函数。在噪声成分与载频很接近且幅度与载波

可比拟的情况下，会出现一种有趣的现象（图 7.24）。当噪声幅度增加时，载波频率会向噪

声频率偏移，最终“锁定”在噪声频率。这种效应被称作“注入牵引”，在文献[12,13]中有

具体描述。 
 

图 7.24 当噪声幅度增加时，振荡器的注入牵引 
 

在一个接收发送器环境中，各种源都可能引入振荡器的牵引。例如如第 5 章中描述的，

功放的输出可能耦合到本振。另一个注入牵引的例子出现在接收路径，当有用信号伴随着一

个很强的干扰信号时（图 7.25）。如果干扰频率与本振频率很接近，通过混频器的耦合会将

LOω 拉到 intω 。这样，VCO 后必须有一个逆向隔离性能很好的缓冲级。然而如第 6 章所述，

这样一个缓冲级的噪声会增加混频器的噪声系数。 
 

图 7.25 由于大的干扰源的注入牵引 
 

振荡器的另一种类型的牵引如图 7.26 的 GFSK 调制器所示，这种拓扑是用于 DECT 接

收发送器中的[14]。这里，VCO 首先被置于一个反馈环路（第 8 章）中来稳定其输出频率。

接着，VCO 的控制电压切换到基带信号，使得 VCO 成为一个调频器。但这里的开环连接使

得 VCO 的频率对于负载阻抗的变化很敏感（“负载牵引”）。特别是，为了节省功耗，功率

放大器会周期性的关闭和开启时，VCO 的中心频率会有相当大程度的变化，因此在 VCO 与

PA 之间需要很强的隔离级[14]。 
 

图 7.26 由于阻抗变化的负载牵引 
 

一般来说，射频振荡器对电源电压波动的抑制都很差。例如图 7.10，如果电源电压发生

变化，变容器两端的反向电压同时发生变化，从改变振荡频率。在射频设计中，这称作“电

源推动”。电源推动的一个重要的例子发生在便携式接收发送器的功放开启和关闭的过程中。

由于电池的有限输出阻抗，电源电压可能会有几百毫伏的变化。 

7.5 双极型与 CMOS LC 振荡器 

射频系统中对相位噪声严格的要求通常需要振荡器的拓扑结构中包含无源的谐振器。谐

振器可由带宽非常窄的 SAW、晶体滤波器、传输线或者简单的 LC 振荡器构成。其相位噪



声则一般按以上次序逐渐升高。在许多应用中，Q 值大于 20 的 LC 振荡器被证明是性能足

够的。然而回想一下 7.4.3 节所述，相对的相位噪声还依赖于噪声源和振荡幅度。为了使前

者最小化，低噪声的振荡器在信号路径上通常只有几个有源器件。 
正如其它的模拟电路一样，当电源电压按比例缩小时，VCO 的设计也变得更加困难。

在低电源电压下，电压摆幅更小，从而使相对相位噪声更大。而且，变容二极管的反偏电压

变化范围也更小，从而限制了调谐的范围。值得注意的是，在高频下，由于寄生电容的影响

十分重要，变容二极管只能调节槽路电容的一部分。 

LC 振荡器的有限的调谐范围既是一个优点又是一个障碍！一方面，由于 VCOK 相对较小，

频率对控制路径的噪声不敏感。另一方面，为了保证在工艺偏差的情况下频率仍然能在要求

的频带内，需要其它的调节频率的方法（至少在组装过程中）。在许多射频系统中，可以通

过在变容二极管两端并联一个小的用机械方法能校正的电容来达到，虽然其调节范围仍然需

要足够宽以至于可以覆盖温度变化带来的偏差。然而，目前的人们朝向更高程度的集成的趋

势要求通过达到足够的调谐范围来消除这样的调节。 

7.5.1 负跨导（Gm）振荡器 

如 7.2 节解释的，由晶体管的集电极（或漏极）到其基极（或源极）的反馈需要通过一

个阻抗变换器，从而避免槽路过载。在图 7.7 的 Colpitts 和 Hartley 振荡器中，阻抗经过一个

无源网络进行变换。现在考虑图 7.27(a)的振荡器，其中一个有源的缓冲器 1B 插在集电极与

发射极之间，对槽路表现为一个高阻。如图 7.27(b)所示，此缓冲器可以由一个射极（或源

极）跟随器来实现。注意为了与 2Q 基极在直流下同电位， 1Q 的基极接 CCV 。（假定这两个

三极管等同）这个电路也可以利用两个电感来实现差分结构[图 7.27(c)]。然而，如果电感做

在片外，由于键合线带来的寄生电感使得这两个槽路之间的相位失配很难做到很小。 
 

图 7.27 （a）在 Colpitts 振荡器的反馈迴路中加入有源缓冲器，（b）用射极跟随器来实

现缓冲器，（c）（b）的差分实现。 

图 7.27（c）的反馈振荡器也可以看作一个单端口实现。如图 7.28，计算从 1Q 和 2Q 集

电极看进去的阻抗，我们注意到这里正反馈使得 in 2 mR g= − 。从而，如果 inR 小于或等于

槽路等效并联电阻，则电路会发生振荡。这种结构被称作“负－Gm 振荡器”。 
 

图 7.28 计算”交叉耦合对”输入阻抗的电路 
 

除了会引入噪声，图 7.27(c)的 1Q 和 2Q 在 X 和 Y 点的峰值摆幅接近 400 mV 时会发生

深度的饱和。为了解决这个问题，可以在反馈路径上插入一个电容分压器(图 7.29)，以便容

许更大的摆幅和在 X 和 Y 节点的共模电平比在 1Q 和 2Q 基极的共模电平更高。 

 
图 7.29 振荡器负反馈迴路中的电容分压 



 
负－Gm 振荡器也可以用 MOS 工艺来实现。图 7.30 就是三个例子[15,16,17]。由于大摆

幅的在这里不会造成问题，所以反馈路径上不需要电容分压。图 7.30（c）的电路只需要一

个电感就实现了差分结构，但其代价是由于 1I 和 2I 使得噪声更高。 

图 7.30 CMOS 振荡器，（a）相对于 VDD的输出，（b）相对于地的输出，（c）只有一个

电感器的差分对 
 
调谐问题  为了在上述电路中控制振荡频率，槽路中应该加入变容二极管。图 7.31(a)

显示了一个例子，其中 1D 和 2D 的结电容由 contV 控制。在典型的 CMOS 工艺中， 1D 和 2D 的

实现如图 7.31(b)。为了理解这个电路的调谐范围的限制，我们假设一些典型值

1 2 10 nHL L= = ， ( ) ( )1 2
100 m 0.6 mW L W L μ μ= = ， 2 mADDI = ，且 2.7 VDDV = ，

中心频率为 1.8 GHz。 1M 和 2M 的尺寸以及 DDI  的选取是为了对 4Q ≈ 时能达到足够的环

路增益。 
这个电路的调谐范围是多大呢？我们有三个观察结论。第一，对于三层金属工艺的集成

电感， 1L 和 2L 的分布寄生电容分别为 5 pF 左右，可以看作是两个 0.25 pF 的电容分别接在

电感两端与地之间。第二，由 1M 和 2M 以及典型的输出缓冲级在 X 和 Y 点引入的总电容分

别约为 0.25 pF。第三，伴随二极管 1D 和 2D 有到 p-衬底之间的大约为 0.1 pF 的电容。 

 
图 7.31 （a）增加变容器以控制频率，（b）用 CMOS 工艺实现的变容二极管 

 
基于上述三点，我们可以计算出每个槽路总的固定电容约为 0.6 pF。对于 f=1.8 GHz 和 

Ｌ=10 nH，仅剩下 0.18 pF 的余量给变容二极管。那么这个电容变化的范围是多大呢？记住，

为了降低相对相位噪声，漏电压摆幅较大。这样， XV 和 YV 的最小值一般小于 0.5 V，说明 contV

应该低于 1.2 V 以避免 1D 和 2D 正偏。而且，如果振荡器工作在一个频率综合器内，由前一

级决定的 contV 的最小值不会小于几百毫伏。 contV 这样的范围限制一般使得变容二极管的电

容 jC 变化大约 50%。 

因为在这个例子中，每一个变容器的结电容只构成了总的槽路电容的 23％，在 Cj上的

50％变化相当于振荡频率的 10％的调整。 
调谐范围与相对相位噪声之间存在折衷关系。如果图 7.31(a)中 X 和 Y 点的电压摆幅变

小，则 contV 可以用更高的值，从而可以更大程度调节频率。而且，如果 1L 和 2L 降低，则总

的槽路电容，因而变容二极管贡献的电容都能增加，使得调谐范围更大，其代价是电压摆幅

降低（或者偏置电流提高）。 



7.5.2 插值振荡器 

直到目前为止，VCO 研究中的基本假设是频率只能由调节槽路电容（或电感）来改变。

插值振荡器采用了多个谐振器，提供了另外一种调谐机制。 

图 7.32所示为一个具有两个传输函数 1( )H s 和 2 ( )H s 的反馈振荡系统， 1( )H s 和 2 ( )H s

的 输 出 分 别 乘 上 可 变 因 子 1α 和 2α ， 然 后 相 加 。 总 的 开 环 传 输 函 数 因 此 为

1 1 2 2( ) ( ) ( )H s H s H sα α= + 。为了使整个系统发生振荡，它必须等于＋1。在极端情况下，

1 0α = 或 2 0α = ，振荡频率 cω 仅由 1( )H s 或 2 ( )H s 决定。对于介于极端情况之间的 1α 和

2α ， cω 可以通过在其上界和下界中“插值”得到。显然，只有在 1( ) 1 0H s − = 的根有“秩

序”地从一个极端向另一个极端移动的情况下，这样的插值才能实现。 
 

图 7.32 插值振荡器 
 

为了理解插值的原理和它的局限性，我们考虑图 7.33 所示的电路。这个电路是文献[18]

中描述的振荡器的一个概念性描述。在此电路中， 1R 和 2R 表示每个槽路的等效并联电阻。

为了使系统发生振荡，开环传输函数必须为 1： 

 1 1 1 2 2 2
1 22 2

1 1 1 1 1 2 2 2 2 2

1 0m mG R L s G R L s
R L C s L s R R L C s L s R

α α+ − =
+ + + +

 (7.24) 

如果(7.24)在右半平面或虚轴上有唯一的一对共轭的根，则电路在一个单一的频率上发

生振荡。 
 

图 7.33 采用两个槽路的插值振荡器 
 

如果两个槽路的谐振频率 1ω 和 2ω 距离很远，会发生什么事呢？图 7.34 绘出了这样一个

振荡器的开环增益和相位[18]，显示了在两个频率处总相位为零且增益大于 1。因此，这个

电路不止在一个频率点发生振荡。为了避免这种情况的发生，可以证明 1ω 和 2ω 的最大距离

为 ( )1 1 (2 )Qω ω+ ，其中假设两个槽路具有相同的 Q 值[18]。有趣的是，插值振荡器在相位

噪声和调谐范围之间也存在着折衷。 
 

图 7.34 插值振荡器的开环增益和相位 
 

在插值振荡器中主要关心的一点在于信号路径上附加的有源器件，尤其是加法器带来的

噪声。即便如此，电容调谐与插值的结合仍可以提供更宽的调谐范围。 



7.6 单片集成电感 

将电感与射频电路的其它部分集成在同一个硅片上，可以避免外部连线，从而解决了诸

如电磁耦合以及压焊块和键合线的寄生参数。而且，将电感加到设计者的器件库中可以带来

新的技术，使得射频设计中的折衷选择得到缓和。 
片上集成电感中最重要的参数是它的 Q 值、自谐振频率、以及面积。这些参数都强烈

依赖于版图和集成电路工艺。电感通常做成螺旋结构(图 7.35)。对于给定的电感值和金属线

宽度，圆形电感具有更小的金属电阻。圆形可以用六边形或者八边形来近似[19]。 
 

图 7.35 矩形螺旋电感 
 

螺旋电感的值可以通过许多精确的[20]或者近似的[21,22]方法来得到。一个对于 5nH 到

50nH 电感误差小于 10%的经验公式见[17]，且对于方形可以化简为下式， 
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−≈ ×
+

 (7.25) 

其中 mA 为金属面积（图 7.35 的阴影部分面积）， totA 为电感总面积（图 7.25 中约为
2S ），

W 是线宽，G 是线间距离，所有的单位为米制。 
电感 Q 值的预测相对更加困难。如图 7.36，片上电感的损耗来源于三个方面：金属线

电阻，衬底容性耦合，衬底磁性耦合[23]。后二者由衬底的电阻率和电感面积决定，他们限

制了电感在高频的 Q 值。注意在 CMOS 工艺的重掺杂衬底下，由于衬底电阻以与电感并联

的形式出现，磁性耦合更加严重。 
 

图 7.36 在单片电感中的损耗机制，（a）电阻性，（b）电容性，（c）磁性 
 

衬底的容性耦合效应可以通过在电感下方加入一个接地屏蔽得到减小（图 7.37）。由于

一个连续的导电平面会增加磁性耦合，这个平面必须在垂直于电流的方向有规律的切断。在

螺旋电感中，内圈的金属只贡献很小的电感，但受到所有损耗机制的影响。所以，去掉电感

的内部 4－5 圈会稍微增加 Q 值。 
 

图 7.37 粉碎的屏蔽板来减少电容性的损耗机制 
 

对于一个给定的频率，电感的自谐振频率 SRf 限制了电感值和电感面积的上限。螺旋电

感的分布式结构使得 SRf 的估算非常困难，通常需要电磁场求解器或者实际测量来确定。注

意，即使工作频率低于 SRf ，每个电感也会有相当大程度的对地的电容。 

尽管目前已经进行了广泛的研究，在标准 CMOS 工艺中，电感的 Q 值仍然局限在 5 以

下。片上电感的研究会不断地持续下去。 



7.7 无谐振器的压控振荡器（VCO） 

振荡器的 Barkhausen 准则不需要电路中的谐振器也同样可以满足。如果开环电路在零

相位频率下具有足够高的增益，振荡就会发生。同时，如果开环输入/输出特性具备磁滞效

应，则即使小信号相移不足，电路也也可以发生振荡。 
第一种类型的一个例子就是环振。如图 7.38 所示，如果奇数个反相器构成的 M 级串联

成反馈的形式，则电路会发生振荡，其周期为2 dMT ，其中 dT 是每级在扇出数为 1 的情况

下的延迟。这个振荡可以看作是发生在总相移为零且闭环增益为 1 的频率下。不同的用在环

振中的增益级的实现以及调频方法在文献[24]中可以发现。 
 

图 7.38 环型振荡器 
 

图 7.39 为采用磁滞特性的振荡器的例子。这种振荡器称作“松弛”振荡器。即使只有 1C

一个储能元件，它也可以发生振荡，这是由于 1M 和 2M 构成的正反馈使得在每周期结束的

时候发生急速的开关，而在大部分时间，反馈环是断开的。然而，在高频下，磁滞特性消失

且只有在 X 和 Y 的极点能提供足够的相移时，振荡才会发生[25]。有趣的是，从交叉耦合

对的 X-Y 端看进去的小信号阻抗近似等于 12 1mg C s− − 。也就是一个负电阻串连一个负电

容。在高频下， 前一项抵消了 1R 和 2R 的损耗，而后一项与 X 和 Y 点之间的电容发生谐振。 

图 7.39 松弛振荡器 
 

无谐振器的振荡器在射频设计中并不常用。这是由于它们的开环 Q 值只接近于 1，而且

它们的信号路径包含了很多有源和无源的噪声元件。例如，在一个三级差分环振中，开环 Q
值近似等于 1.3，而 9 个晶体管（包括数个尾电流源）和 6 个负载电阻在载波上增加了噪声

[25]。 

7.8 正交信号产生 

在第 5 章对接收发送器的学习中，我们注意到了无论是在接收路径还是发射路径，都经

常需要正交的本振信号。在本节，我们介绍如何产生相差为90°的信号。 

7.8.1 RC-CR 网络 

一个简单的正交技术是利用 RC-CR 网络使信号分别移相 45± °（图 7.40）。如 5.2.3 节

所述， out1V 与 out2V 之间的相位差对所有的频率都是90°，但输出幅度只有在 1 ( )RCω = 时

才相等。所以，如果 RC 的绝对值随温度和工艺而变化，等幅的正交信号频率也随之发生变

化。在本振路径，信息只存在在过零点时刻，而幅度可以通过“限幅”电路，例如差分对，



来达到相等。然而限幅措施在 GHz 的电路中变得很困难，除非通过几级电路的级联。然而

在这样的情况下，在 I 和 Q 信号路径中限幅级链的相位（和幅度）的失配变得很严重。 
 

图 7.40 应用 RC-CR 电路的正交网络 
 

此外，限幅级会导致“AM-PM 转换”（调幅－调相转换）。一般来说，一个有限带宽的

非线性电路会产生信号延时，其延迟量与输入信号的摆率（slew rate）有关[26]。为了理解

这个效应，考虑图 7.41 的简单例子，其中电容在此表示有限带宽，忽略其它的寄生参数。

我们考查电路的小信号和大信号相移。 
图 7.41 具有有限带宽的限幅器 

 
当频率为ω 小信号正弦信号加在输入端，输出的差分电流也接近正弦信号，从而经历

了相差
1

1 1 1tan ( )R Cθ ω−＝ 。现在假设输入为一个大幅度的正弦信号，从而 1M 和 2M 在 inV 的

过零点处迅速发生转换。在这种情况下，差分输出电流近似为一个方波，其延时为 1 1 ln 2R C ，

即相移为 2 1 1 ln 2R Cθ ω= 。 

从上述分析中可以得到，根据输入摆率的不同，相移从 1 1 ln 2R Cω 到
1

1 1tan ( )R Cω−
之间

发生变化。如果输入信号为一个调幅信号，这种效应尤其值得注意。在限幅过程中，幅度变

化扰乱了相移，我们称之为 AM-PM 转换。在正交信号产生这个前提下，关键的地方是如果

限幅级无法提供足够的带宽，幅度的不同会转换到相位的不平衡。 

在图 7.40 的电路中，电阻和电容的失配导致输出相差φ偏离90°。假设电阻相对失配

为α ，电容相对失配为 β ，我们可以将φ在 ( )1/ RCω = 表达为 

 1 1      tan (1 ) (1 ) tan
2

R C RCπφ α β ω ω− −⎡ ⎤= − + + −⎣ ⎦  (7.26) 

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

RC RC
RC RC

π ω α β ω
ω α β ω

− + + −
= −

+ + +
 (7.27) 

             

1tan
2 2
π α β− +

≈ −
                                  (7.28)  

 
2 2
π α β+

≈ −  (7.29) 

例如，如果 1%α β= = ，则相位失衡为3.6 2 0.6π ≈ °。 

有意思的是，图 7.40 的相位与幅度的失衡与 out1V 和 out2V 到地之间的附加负载电容无关。

这是由于这个电容只影响电路的极点，而相差由其上方路径的零点决定。然而，输出点之间

的电容通路却会产生相位误差，因此在画版图的时候需要特别注意。模拟显示，如果这个电

容为 C 的 2%，则会出现1°的相位失衡。负载电容的失配也会对相位误差产生影响。 



图 7.40 所 示 正 交 电 路 中 的 另 一 个 问 题 在 于 inv 的 谐 波 成 分 。 假 设

in 1( ) cos cosnv t A t A n tω ω= + 。为了使 in ( )v t 移相 90° ，我们用 / 4t T− 代替 t ，其中

2T π ω= 。这样， ( ) ( )1( 4) cos 2 cos 2in nv t T A t A n t nω π ω π− = − + − ，说明第 n 次谐

波应该被移相 2T nπ= 。而另一方面，在 RC-CR 网络中，对于所有的频率，相移都是90°，

这样在 out1V 和 out2V 之间就存在着相位失衡。而且，谐波的幅度也经历了两路信号不同的增

益，使得输出端出现幅度的失配。 
为了量化二次谐波的效应，我们将输出表达为 
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out1 2 2 2

12
2 2 2

( ) cos tan ( )
1

         cos 2 tan (2 )
4 1
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R C

ω ω
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−

−
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 (7.30) 
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对于
1RC ω−= ，我们有 

 ( )11 2
out1 cos cos 2 tan 2

42 5
A Av t tπω ω −⎛ ⎞= − + −⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (7.32) 

 11 2
out 2

2cos cos 2 tan 2
4 22 5

A Av t tπ πω ω −⎛ ⎞ ⎛ ⎞= + + − +⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠

 (7.33) 

模拟结果表明，要达到小于1°的相位误差，应该满足 2 11.4%A A< 。如果只存在三次谐

波，则为达到1°的相位误差，其幅度应小于 1.2%的基波幅度。如果本振谐波很大，应该在

RC-CR 网络前插入一个低通滤波器。 

图 7.40 的 C 值通常选取使得负载电容上的衰减达到最小，例如 5 LC C≈ 。然而，大的

C 值，会使电路的输入阻抗（ 1/ Cs≈ ）减小。 

7.8.2 Havens 方法 

如图 7.42(a)所示，Havens 方法首先将信号分离90°左右，得到 1V 和 2V 。接着对这两路



信号进行相加和相减，得到 out1V 和 out2V [27]。如图 7.42(b)所示，如果 1V 和 2V 具有相同的幅

度，则 out1V 和 out2V 之间的角度为90°。这个结论可以从如下步骤看出：令 1( ) cosv t A tω= ，

( )2 ( ) cosv t A tω θ= + ，得到 

 1 2( ) ( ) 2 cos cos
2 2

v t v t A tθ θω⎛ ⎞+ = +⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (7.34) 

 1 2( ) ( ) 2 sin sin
2 2

v t v t A tθ θω⎛ ⎞− = +⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (7.35) 

图 7.42 （a）Havens 正交电路，（b）操作的相量图 

相移电路之后的各限幅级使得 1v 和 2v 的幅度相等。而且，如果 90θ ≠ °，加法器的输出

具有不同的幅度，这些输出同样被加在限幅器的输入。在这两种情况下，AM-PM 转换的问

题都很重要。 
如果图 7.42(a)的两个加法器检测到的信号幅度出现失配，则输出会出现相位失衡。为

了量化这个效应，我们假设 2 ( ) ( ) cos( )v t A tε ω θ= + + （其中ε 表示幅度失配），并且重新

画出图 7.42(b)的相图[图 7.43(a)]。我们注意到 cos( )tε ω θ+ 的效应在于使 1outv 逆时针旋转

了 1φ 而 2outv 顺时针旋转了 2φ 。借助于图 7.43(b)，我们可以得到 

 1
sin( / 2)tan

2 cos( / 2) cos( / 2)A
ε θφ
θ ε θ

=
+

 (7.36) 

 2
cos( / 2)tan

2 sin( / 2) sin( / 2)A
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θ ε θ

=
+

 (7.37) 

 
从而，对于 Aε � ，我们有 

 1 2
sin( / 2) cos( / 2)

2 cos( / 2) sin( / 2)A
ε θ θφ φ

θ θ
⎡ ⎤

+ ≈ +⎢ ⎥
⎣ ⎦

 (7.38) 

 
1

sinA
ε

θ
=  (7.39) 

 
由于θ 在90°附近，(7.39)表明 1%的幅度失配导致0.6°的相位误差。 
 

图 7.43 （a）在 Havens 电路中幅度失配的效应，（b）（a）的简化了的版本 
 

上述分析是基于正弦信号的假设的。然而无论是90°移相级之后的限幅级，还是加法器

的非线性，都会产生 1( )v t 和 2 ( )v t 的谐波。而且，输入信号本身也可能包含谐波。我们首先



考虑二次谐波效应。 

假设 1( )v t 和 2 ( )v t 包含等幅的二次谐波，例如分别为 cos 2a tω 和 ( )cos 2 2a tω θ+ 。对

这两个信号进行相加和相减同样得到两个频率为 2ω，相差为90°的信号。然而，回忆 7.8.1

节所述，如果欲使 out1v 和 out 2v 正交，则第 n 次谐波必须具有 2nπ 的相差。这样，两个相差

为90°的二次谐波分量的存在会导致两个输出之间的相位失衡。 

奇次谐波的影响相对不是很大。假设在限幅之后， ( )1( ) cos cos 2 1v t A t a k tω ω= + + 而

( ) ( ) ( )2 ( ) cos cos 2 1 2 1v t A t a k t kω θ ω θ= + + + + +⎡ ⎤⎣ ⎦，其中 k 为一个整数。经过相加和

相减，我们得到 
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为了 out1v 和 out 2v 具有 2π 的相差，应有 [ ]out 2 out1( ) (2 )v t v t π ω= − 。计算此项 
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我们注意到(7.41)和(7.42)的第二项有幅度和极性两方面的区别。这样，奇次谐波只引起

幅度的失配，但不引起相位失配。 
Haven 结构的另一个幅度失配来源于加法器两路输入信号之间的电容耦合。图 7.44 所

示为一个例子，其中 1v 和 2v 先加到一个限幅级然后加到一个由两个差分对组成的加法器。

晶体管的栅漏覆盖电容提供了 I 通道到 Q 通道的一条路径，实质上将正交信号的相位拉近。

类似于图 7.40 的 out1v 与 out2v 之间的电容性馈送，如果限幅器的输出阻抗不足够低，这种效

应会使得加法器输入端的信号出现很大的相位失配。 
 

图 7.44 加法器中的电容性路径 



7.8.3 分频 

产生频率为 1ω 的正交周期信号的一个简单方法是采用一个主－从触发器对一个频率为

12ω 的信号进行二分频（图 7.45）。如果 inV 占空比为 50%，则 out1V 与 out2V 的相差为90°。二

分频器的不同电路实现会在第 8 章中介绍。 
 

图 7.45 分频器用作正交发生器 
 

这种方法的主要困难在于产生一个频率为 12ω 的信号并且对其分频会消耗大量的能量，

或者由于工艺的限制不可能实现。另一个问题是由于输入信号的占空比偏离 50%时引起的

相位失衡。例如，如果 inV 包含二次谐波，则类似所述， out1V 与 out 2V 会出现类似于图 7.40 中

的 RC-CR 网络描述的相位失衡。通过锁存器的信号路径上的失配也会带来相位误差。 

7.9 单边带信号生成 

接收发送器的结构通常需要对不同本振的输出进行相加或相减操作。例如 5.3.1 节所述

的应用在图 5.49 的 GSM 系统的偏移本振技术将两路信号相乘，并且通过带通滤波器选择其

和频或差频。然而如图 7.46(a)所示，如果一个频率比另一个小很多，则滤波器需要有很陡

峭的截止特性来抑制不想要的边带。 
产生各种本振频率的另一个方法是采用单边带结构。如图 7.46(b)所示，其思想基于等

式 ( )1 2 1 2 1 2cos cos sin sin cost t t t tω ω ω ω ω ω± = ∓ 。它需要两路信号每一信号的正交相位。 

然而，这种拓扑结构受到两个非理想特性的限制：上下两条路径的失配以及混频器的非线性。

由于相位和增益的失配带来的无用边带在 5.3 节有介绍。因此，我们只考虑信号路径的非线

性。 
图 7.46 （a）简单混频，（b）理想 SSB 混频 

 
回忆第 6 章介绍的，混频器通常设计使得本振端口具有陡峭的开关特性。也就是说，本

振端是如此强非线性的，以致於射频信号是被一个矩形波相乘。而且，即使有简并反馈，射

频端口也表现为非线性。因此，图 7.46(b)中， 1ω 和 2ω 的谐波同时在每一个混频器的端口产

生，使得相乘后出现各种交叉乘积项。 
由于这个电路中的无用边带相对有用边带可以保持在约-30 dB 以下，采用 SSB 产生器

可以很大缓解图 7.46(a)中带通滤波器的关断特性。更复杂的校正和线性化技术甚至可以免

除对外部滤波器的需求。 
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第 8 章 频率综合器 

接收发送器中的振荡器通常是嵌入在频率合成器的环境中以取得精确的输出频率。由于频率

合成器必须要满足非常严格的要求，所以它的设计仍然是射频系统中的最具挑战性的任务之

一。 
在本章中，我们描述了几种频率合成器的设计方法，重点强调了它们在低功耗，单片集成电

路实现中的优缺点。我们首先学习锁相的概念并分析几种不同的锁相环（PLLs）1。接下去，

我们将展示几种频率合成器结构，包括整数 N，分数 N 和直接数字频率合成器技术。最后，

我们将处理分频这个问题。 
如果需要更多的关于频率合成器的知识，请读者参考文献[1, 2, 3]。 

8.1 概述 

射频接收发送器中的振荡器的频率必须有很高的绝对精度。而且在许多情况下，这个频率还

要以精确的小步长进行变化。重新回顾第四章中描述的无线标准，当中心频率在 900MHz
或者 1.9GHz 附近时信道间隔可以小到 30kHz。换一句话说，为了改变接收或者发射的信道，

本机振荡器的频率可能需要仅仅改变 30kHz。同时，每个信道的下界和上界频率是精确定义

的，只能容许不超过几百 Hz 的误差。因此输出频率的误差必须小于百万分之几。图 8.1 所

示的通用接收发送器中给出了频率合成器的作用。 
 

图 8.1 通用接收发送器结构 
 

除了精度和信道间隔之外，频率合成器还有其他几个方面影响的收发器的性能：相位噪声，

边带（“毛刺”）和锁定时间。就像第七章中所解释的，本地振荡器的相位噪声同时影响接收

和发射路径。 
尽管一个自由工作的振荡器通常不会产生边带，但是当它被嵌入在频率合成器里则有可能产

生边带。如图 8.2 所示，不想要的边带的影响对于接收路径尤其带来麻烦。假设频率合成器

的输出中包含一个频率为 LOω 的载波信号和一个频率为 Sω 的边带信号，而接收到的信号伴

随着一个频率为 intω 的干扰信号。可以看到在下变频之后，出现了两个重要的分量：我们所

希 望 接 收 的 信 道 信 号 与 载 波 的 卷 积 和 干 扰 信 号 与 边 带 的 卷 积 。 如 果

( )0f S LO IFω ω ω ω ω− = − = ，那么下变频的干扰信号落在希望的信道中。由于这个原因，

典型的系统要求边带比载波信号低大概 60dB。然而，如果 LO Sω ω− 也就是 0 intω ω− 足够的

大，则干扰信号出现在接收频带之外，因此将在一定程度上被前端天线收发转换开关或者带

通滤波器所抑制。 
 

                                                        
1 8.2 节中的一部分是获得了许可的重印版本，来自于 Monolithic Phase-Locked Loops and Clock recovery 
Circuit, B. Razavi, IEEE Press, Piscataway, NJ, pp. 4-32, ©1996 IEEE. 



图 8.2 接收器中频率合成器的边带的影响 
 

频率合成器的锁定时间也是一个非常关键的参数。如图 8.3 所示，当一个数字的信道选择输

入命令改变信道时，频率合成器需要一个有限的时间来稳定新的频率。在 8.3.1 小节中给出

了更精确的定义，锁定时间表明了新的频率达到稳定有多快。这个参数在跳动快频扩展频谱

的系统中特别重要。在典型的射频系统中要求的锁定时间从几十毫秒到几十微秒不等。 
 

图 8.3 频率合成器稳定过程 

8.2 锁相环  

8.2.1 基本概念 

压控振荡器动力学  从第七章我们看到，一个理想的压控振荡器的特性可以表征为

out contFR VCOKω ω υ= + 和 ( ) ( )contcos
t

C FR VCOy t A t K t dtω υ
−∞

⎡ ⎤= +⎢ ⎥⎣ ⎦∫ 。在研究锁相环时，我

们通常把压控振荡器当作一个线形时不变系统，其系统输入为控制电压，系统输出为载波的

过量相位（第三章）。因为过量相位 ( )out contVCOt K dtφ υ= ∫ ，所以输入输出传输函数为 

 ( )out

cont

VCOKs
V s
Φ

=  (8.1) 

压控振荡器中的积分导致一个有趣的特性：要改变输出相位，我们必须先改变频率并让积分

发生2。举个例子：假设当 0t t< 时，压控振荡器以与参考信号相同的频率振荡但带有一个有

限的相位误差（图 8.4）。为了减小误差，控制电压 contυ 在 0t t= 这个时刻增加了 VΔ ，因此

压控振荡器的频率增加了并使得输出信号相位的积累快过了参考信号。在 1t t= 时刻，当相

位误差减小到零时 contυ 恢复到它的初始值。现在这两个信号具有相同的频率和零相位差。

注意在这个期间中也可以通过减小压控振荡器的频率来达到同样的目标。 
 

图 8.4 压控振荡器与参考信号相位对准 
 

上边的观察也产生了另一个有趣的结果：压控振荡器的输出相位不能仅凭当前的控制电压来

确定，也就是说它依赖于 contυ 的历史。由于这个原因，在时域范围内分析锁相环时，我们

把压控振荡器的输出相位当作在 PLL 时域分析中的独立的初始条件（状态变量）。 
 
鉴相器 一个理想的鉴相器(PD)产生一个直流信号，其值正比于两个周期输入信号的相位差

                                                        
2 我们假设压控振荡器没有其它的输入来改变相位。 



（图 8.5）， 

 out PDKυ φ= Δ  (8.2) 

这里 PDK 是鉴相器的“增益”（单位是 / radV ）而 φΔ 是输入信号的相位差。在实际情况中，

鉴相器的特性可能不是线形的，对于较大的 φΔ 甚至不是单调的。而且， PDK 也可能与输入

信号的幅度或占空比有关。这些情况将在以后解释。 
 

图 8.5 理想鉴相器的特性 
 

图 8.6 给出了一个鉴相器输出的典型例子，它的输出脉冲宽度等于两个输入信号相邻的越零

时间的差值。因为这两个信号的频率不相等，所以相位差显示出一个均值为零的“差拍”行

为。 
图 8.6 鉴相器的输入与输出波形图 

 
一种常用的鉴相器是乘法器（也叫作混频器或者正弦鉴相器）。对于两个输入信号

( )1 1 1cosx t A tω= 和 ( ) ( )2 2 2cosx t A tω φ= + Δ ，乘法器的输出为 

 ( ) ( )1 1 2 2cos cosy t A t A tα ω ω φ= ⋅ + Δ  (8.3) 

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

2 2
A A A At tα αω ω φ ω ω φ= + + Δ + − −Δ⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎣ ⎦ ⎣ ⎦  (8.4) 

这里α 是一个比例常数。因此，当 1 2ω ω= 时，相位/电压的特性由下式给出 

 ( ) 1 2 cos
2

A Ay t α φ= Δ  (8.5) 

如图 8.7 所画出的，这个函数有着变化的斜率并且是非单调的。但是在 φΔ 位于 / 2π 的附近

时，它与 8.2 式类似， 

 ( ) 1 2

2 2
A Ay t α π φ⎛ ⎞≈ − Δ⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (8.6) 

得到 1 2 2PDK A Aα= − 。需要注意，当 1 2ω ω≠ 时，输出的平均值为零。 

图 8.7 一个正弦鉴相器的特性 
 

如果输入信号相当的大，一个模拟的乘法器可以用一个 Gilbert 单元来实现，像一个异或门

那样工作。 

8.2.2 基本的锁相环 

简单回路 锁相环是一个反馈系统，它工作在通常是周期信号的过量相位。这与通常那些关

心电压和电流的幅度或者它们的变化率的反馈电路是截然不同的。图 8.8 给出了一个简单的



锁相环，由一个鉴相器，一个低通滤波器（LPF）和一个压控振荡器构成。鉴相器在反馈回

路中起到一个“误差放大器”的作用，以此来最小化 ( )x t 和 ( )y t 之间的相位差 φΔ 。如果 φΔ

不随时间变化，则回路就被认为“锁定”了，其结果是输入信号与输出信号的频率是相等的。 
 

图 8.8 基本的锁相环回路 
 

在锁定的条件下，回路中的所有信号都达到了一个稳定的状态，而锁相环就像后面所描述的

那样工作。鉴相器产生一个正比于 φΔ 的直流输出信号。低通滤波器抑制了鉴相器输出信号

中的高频部分，而只允许直流分量来控制压控振荡器的频率。于是压控振荡器以与输入信号

相同的频率进行振荡，两者之间存在一个相位差 φΔ 。因此，低通滤波器为压控振荡器产生

了一个合适的控制电压。 
来看一看锁相环中不同节点上的信号是有启发性的。图 8.9 中是一个典型的例子。输入信号

与输出信号有着相同的频率但是一定的相位差，而鉴相器产生一个宽度等于输入输出信号之

间越零时间差的脉冲信号。这些脉冲通过低通滤波器得到直流的电压来维持压控振荡器工作

在所需的频率上。如同上边所描述的，电压本身并不直接决定输出相位。压控振荡器的输出

相位可以看作是系统的初始条件，而与低通滤波器的初始条件无关。 

现在让我们来定性地研究当一个在时间 0t t< 时处于锁定状态的锁相环，在时刻 0t t= 时它经

历了输入信号的一个正的频率阶跃变化时的响应情况（图 8.10）（为了显示方便，本图中的

频率变化只有几个百分点）。我们注意到因为输入信号的频率 inω 瞬时地高于输出信号的频

率 outω ，所以 ( )x t 的相位积累就要快于 ( )y t ，鉴相器产生了一个不断加宽的脉冲信号。每

一个这样的脉冲在 LPF 的输出端产生了一个不断升高的直流电压，因此也就提高了压控振

荡器的频率。当 inω 与 outω 之间的差别消失时，相位比较脉冲的宽度也减小，最终回复到一

个略高于 0t t= 时刻之前的值。 

图 8.9 锁相环中的波形图 
 

上面的分析提供了锁相环具有“跟踪”能力的深层了解。如果输入信号的频率缓慢地变化，

那么它的变化可以看作是一系列小窄步变化，在每一个小窄步变化中锁相环都如同图 8.10
中所示的一样工作。 
 

图 8.10 锁相环对一个小的频率阶跃变化的响应 
 

特别需要注意到，前面的例子中环路只有在两个条件得到满足时才锁定：(1) outω 已经变得

与 inω 相同。(2) inφ 与 outφ 之间的差已经固定到了它合适的值[4]。如果在某个时间点上两个

频率相等，而 φΔ 还没有为压控振荡器建立所需的控制电压，那么环路必须继续它的瞬态过



程，暂时地使得频率再次不相等。换一句话说，“频率获取”与“相位获取”必须都被满足。

为了再次达到锁定，系统所有的初始条件包括压控振荡器的输出相位理所当然地都必须更

新。 
如果一个锁相环的输入信号存在一个固定的过量相位，也就是说输入信号是一个严格的周期

函数，但输入输出相位误差 φΔ 随着时间变化，这种情况，我们称环路为“未锁定”。这是

一种不希望得到的状态，因为输出信号未能跟踪输入信号或者两者之间的关系过于复杂而不

能加以利用。例如，如果 inω 远离压控振荡器的自由工作频率时，环路也许永远不能锁定。

尽管，锁相环处于未锁定状态时的行为并不重要，而它是否以及如何进入锁定状态都是关键

性的问题。 
在更加仔细地研究锁相环之前，我们有三个重要的观察结果。首先，因为锁相环是一个有“记

忆”的系统，它的输出需要一个有限的时间来对输入信号的变化产生响应，因此要求对环路

动力学过程有一个深刻的理解，。第二，不同于其它许多的反馈系统，在锁相环中所感兴趣

的量的量纲在环路中发生了变化：通过鉴相器将相位变为了电压（或者电流），仍然以电压

的形式为低通滤波器所处理，又被压控振荡器变回成相位。第三，在锁定的情况下，输出信

号的频率与输入信号严格地相等，而不管环路的增益的值为多少（尽管相位误差不一定为

零）。这一特性非常重要，因为包扩频率合成器在内的许多应用都不能容忍输出信号与输入

信号之间非常小（系统性的）的频率差别。注意如果用一个频率鉴别器来代替鉴相器，那么

这个特性就消失了。 
尽管锁相环是对相位进行操作，但是在很多情况下我们关心的参数却是频率。例如，在下列

情况下我们经常需要知道环路的响应：(1) 输入信号的频率变化缓慢。(2) 输入信号的频率

变化迅速。(3) 锁相环开启的时候，输出信号与输入信号的频率不同。所以在锁相环中，鉴

相器在输入信号频率不等时的特性扮演了非常重要的角色。 
 
锁定状态时的环路动力学 锁相环的瞬态响应通常是一种非线性现象，不可能很简单地得到

公式。但是如同其它反馈系统的情况一样，在锁相环的设计中，可以利用线性近似来得到直

觉与对折衷方案的理解。 
图 8.11 给出了一个处于锁定状态时锁相环的线性模型以及每一模块的传输函数。这个模型

是为相位来提供总的传输函数 ( ) ( )out ins sΦ Φ ，因而鉴相器用一个减法器来代表。假设低

通滤波器有一个电压传输函数 ( )LPFG s 。这样锁相环的开环传输函数等于 

 ( ) ( ) VCO
O PD LPF

KH s K G s
s

=  (8.7) 

得到了如下的闭环传输函数： 

 ( ) ( )
( )

out

in

s
H s

s
Φ

=
Φ

 (8.8) 

 
( )
( )

PD VCO LPF

PD VCO LPF

K K G s
s K K G s

=
+

 (8.9) 

图 8.11 锁相环的线性模型 
 



最简单的低通滤波器形式如图 8.12 所示，有 

 ( ) 1

1
LPF

LPF

G s s
ω

=
+

 (8.10) 

这里 ( )1LPF RCω = 。于是方程(8.9)可以化简为 

 ( ) 2
PD VCO

PD VCO
LPF

K KH s
s s K K

ω

=
+ +

 (8.11) 

上式表明这是一个二阶系统，有两个极点，一个来自于压控振荡器，一个来自于低通滤波器。

量 PD VCOK K K= 称为“环路增益”，量纲是 rad sec。 

图 8.12 简单的低通滤波器 
 

为了理解锁相环的动力学行为，我们将 (8.11)式的分母化为控制理论中常用的形式

2 22 n ns sζω ω+ + ，这里ζ 是阻尼系数而 nω 是系统的固有频率3。因此 

 ( )
2

2 22
n

n n

H s
s s

ω
ζω ω

=
+ +

 (8.12) 

这里 

 n LPF Kω ω=  (8.13) 

 
1
2

LPF

K
ωζ =  (8.14) 

注意 nω 是低通滤波器的-3dB 带宽与环路增益的几何平均值，在某种意义上代表了环路的增

益带宽积。同时，阻尼系数与环路增益成反比关系，这是一个非常重要然而经常不受欢迎的

折衷。 

在一个设计良好的二阶系统中，ζ 通常大于 0.5 而最好是等于 2 2 从而得到最优的平坦响

应。因此，K 与 LPFω 不能各自独立的进行选择。例如，如果 2 2ζ = ，那么 2LPFK ω= 。 

式(8.12)所示的传输函数是一个低通滤波器。如果输入信号的过量相位缓慢地变化，那么输

出信号的过量相位就会跟着变化；相反地，如果输入信号的过量相位迅速地变化，那么输出

信号超量相位的变化就会很小。特别是，如果 0s → ，我们会发现 ( ) 1H s → ，也就是说，

输入信号一个静态的相位偏移会毫无改变地传输到输出信号中。这是因为对于相位量，当

0s → 时，在压控振荡器中积分的存在使得开环增益趋近于无穷大。为了理解这一点，我们

                                                        
3 在一个简单的锁相环中， nω 与输入信号和输出信号的频率无关。 



来研究一下“相位误差传输函数”，它在图 8.11 中定义为 ( ) ( ) ( )ine eH s s s= Φ Φ 的 

 ( ) ( )1eH s H s= −  (8.15) 

 
2

2 2

2
2

n

n n

s s
s s

ζω
ζω ω
+

=
+ +

 (8.16) 

当 0s → 时下降为 0。 
因为相位与频率是通过一个线性时不变运算关联在一起的，所以公式(8.12)和(8.16)所示的传

输函数也可以用于输入信号和输出信号的过量频率。例如，式(8.12)表明如果输入信号的频

率迅速地变化，那么输出信号频率的瞬时变化就会很小。 
在式(8.12)的帮助下来再次进行我们前面对环路阶跃响应所做的分析（图 8.10）很有意义。

假设输入信号的过量频率等于 ( )u tωΔ ，这里 ( )u t 是单位的阶跃函数（图 8.13）。输出信号

的过量频率就表现为一个典型的二阶系统的阶跃响应，最终稳定在比初始值高 rad secωΔ

的频率上。另一方面，输出的过量相位由下式给出 

 ( ) ( ) ( )out ins H s sΦ = Φ  (8.17) 

 
2

2 2 22
n

n ns s s
ω ω
ζω ω

Δ
=

+ +
 (8.18) 

这是一个二阶系统对斜坡输入的相应。更重要的是，相位误差为 

 ( ) ( ) ( )ine es H s sΦ = Φ  (8.19) 
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2 2 2

2
2

n
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s s
s s s

ζω ω
ζω ω
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最终的值为 

 ( ) ( )
0

lime es
t s sφ φ

→
= ∞ =  (8.21) 

 
2

n

ζω
ω

= Δ  (8.22) 

 
K
ωΔ

 (8.23) 

因此，输入信号的一个静态频率变化体现在静态相位误差（图 8.13）上就是它除以一个系数

K 。这是十分合理的，因为为了让压控振荡器的频率变化 ωΔ ，就必须让控制电压改变

VCOKωΔ 而鉴相器的输入改变 ( )VCO PDK KωΔ 。 

图 8.13 频率发生了一个阶越变化时锁相环的响应 

在时域中知道阶跃响应的近似关系也是很有用处的。对于一个 1ζ < 的二阶系统，阶跃响应

由下式给出 



 ( ) ( ) ( ) ( )2

2

11 exp sin 1
1

n ny t t t u tζω ω ζ
ζ

⎡ ⎤
= − − × − +Ψ⎢ ⎥

−⎢ ⎥⎣ ⎦
 (8.24) 

其中
1 2sin 1 ζ−Ψ = − 。 

 
跟踪与获取 在大多数的应用中，锁相环的性能中有两个方面十分重要。第一个是“跟踪”

行为，也就环路可以跟随输入信号频率变化的程度。第二点就是“获取”特性，也就是环路

如何从未锁定状态进入到完全的相位锁定。 
关于这些特性的详细分析可以在[4, 5, 6]中找到，但是在这里我们应该提到，为了保证跟踪

和获取的频率范围足够宽，大多数的锁相环在进行相位鉴别的同时还集成了频率比较。其思

想就是当压控振荡器与输入信号的频率相差较大时，鉴频装置就主导了反馈回路的控制，使

得压控振荡器的频率接近输入频率。当频率差下降到足够小时，用相位鉴别来取代它，实现

最后的相位锁定。 

8.2.3 电荷泵锁相环 

相位/频率鉴别器 一个能够同时确定相位和频率差的电路是非常有用的，因为它可以极大地

提高锁相环的捕获范围和锁定速度。 
与乘法器和异或门不同，顺序相位/频率鉴别器(PFDs)产生的两个输出信号，它们并不是互

补的。如图 8.14 所示，一个典型的 PFD 的工作过程如下。如果输入信号 A 的频率高于输入

信号 B，那么 PFD 在 AQ 端产生一个正的脉冲，而 BQ 端保持为零。反过来，如果 A Bω ω< ，

那么 BQ 输出正的脉冲而 0AQ = 。如果 A Bω ω= ，那么 PFD 则在 AQ 与 BQ 中的任意一端产

生一个宽度为两个输入信号相位差的脉冲信号（注意，原则上， AQ 与 BQ 不会同时为高电平）。

因此， A BQ Q− 的平均值就代表了输入信号 A 与 B 之间的频率差或者相位差。输出信号 AQ

与 BQ 通常被称为“上升”和“下降”信号。 

图 8.14 相位/频率鉴别器的响应 (a) 当 A Bω ω> 时 (b) 当 A 滞后 B 时 

为了在电路中实现上述的功能，我们要求至少要有三个逻辑状态存在： 0A BQ Q= = ；

0, 1A BQ Q= = 和 1, 0A BQ Q= = 。同时，为了避免输入信号占空比对输出信号的影响，电

路应该采用边沿触发的时序机。我们假定只有在 A 或者 B 的上升沿时电路的状态才会发生

改变。为了简明起见，我们在以后的描述中省略了“上升”这个词。图 8.15 给出了操作过

程的状态图。如果 PFD 处于“基态”， 0A BQ Q= = ，那么 A 的一个沿将它改变到了状态 I，

这时 1, 0A BQ Q= = 。电路保持在这种状态，直到 B 信号发生了翻转，PFD 回到了状态 0。

从状态 0 到状态 II 的切换过程与此类似。 



图 8.15 PFD 的状态图 

这个状态图中非常重要的一点就是，如果 A Bω ω> 那么在某段时间内，在 B 信号的两次翻

转中间将会存在 A 信号的两次翻转。这一点就保证了即使 PFD 的初始状态是状态 II，最终

电路也一定会离开这个状态而在状态 0 和状态 I 之间来回切换[7]。 
图 8.16[7]中给出了一种可能的方法来实现上述 PFD。电路中包含了两个边沿触发，可重置

的 D 触发器，其 D 输入端都被接在了逻辑值 1 上。信号 A 和 B 分别作为 D 触发器 ADFF 和

BDFF 的时钟输入。我们注意到，如果 0A BQ Q= = ，那么 A 信号的一个翻转导致 AQ 变为

高电平，A 信号接下来的翻转对 AQ 不再起作用，而当 B 信号变为高电平时，电路中的与门

重置了两个触发器。这样， AQ 和 BQ 在一段时间里同时处于高电平，而这段时间是由通过触

发器的与门和重置路径的总延迟给定的。图 8.17 中显示了 PFD 的输入输出特性。 
图 8.16 PFD 的实现 
图 8.17 PFD 的特性 

图 8.16 中的 D 触发器在双极型集成电路和 CMOS 集成电路中可能采用不同的拓扑结构来实

现。在双极工艺中，带有一个附加的重置输入的，标准主从结构可以被采用。在 CMOS 工

艺中，图 8.18[8]所示的简单电路就足够了。注意这里的 D 输入信号被“隐藏”了起来。还

有其它的 PFD 实现方法在[9, 10]中得到了描述。 
PFD 的输出信号可以用不同的方法来转换成直流信号。一种方法是用一个差分放大器来探

测两个输出信号的差值，再把结果加到一个低通滤波器。另一种方法是让输出来驱动一个三

态的“电荷泵”。 
 

图 8.18 图 8.16 中每一个 D 触发器的实现 
 

电荷泵 在迄今为止所考虑的低通滤波器中（图 8.12），鉴相器输出的平均值是通过在每个相

位比较周期中对电容进行充电然后再放电来实现的。另一方面，在电荷泵中，相位比较时刻

之间的只有可忽略的放电，这导致了一些有趣的结果。 
一个三态的电荷泵与一个三态的相位/频率鉴别器（图 8.19）放在一起研究，理解效果最好。

电荷泵本身是由两个驱动一个电容的开关电流源来构成的。注意对于 AQ 中一个宽度为T 的

脉冲， 1I 向电容 PC 充了电量为 IT 的电荷。因此当 A Bω ω> 或者 A Bω ω= 但是 A 超前于 B

的时候，正的电荷在电容 PC 上不断地积累起来，从而对 PFD 产生了一个无限大的直流增益。

类似地，如果脉冲出现在 BQ 中，在每次相位比较时 2I 从电容 PC 上放走电荷，使得 outV 向−∞

变化。在第三种状态中 0A BQ Q= = ， outV 保持为常数。因为稳态的增益为无穷大，所以定

义在一个比较瞬间时的 PFD/电荷泵的组合增益更具意义，该增益的值为 ( )2 PIT Cπ 。 

通过上边的研究我们得到了一个重要的结论，如果偏移与失配可以被忽略，那么采用这种方



式实现的锁相环锁定的时候 A 信号与 B 信号之间的静态相位差为零。因为即使一个极小的

相位差也会导致电容 PC 上的电荷无穷无尽地积累。 

PFD/电荷泵组合表现出一些非理想的特性，例如“死区”，电荷共享与注入等等。这些效应

在[5, 9]中进行了描述。 
图 8.19 带有电荷泵的 PFD 

 
电荷泵锁相环 电荷泵锁相环(CPPLLs)用 PFD（或者鉴相器）与电荷泵组合在一起来代替在

图 8.20 所示的鉴相器与低通滤波器的组合一般结构。如前所述，相比异或逻辑/低通滤波器，

PFD 与电荷泵的组合有两个重要的优点：(1) 捕获范围仅仅由压控振荡器的输出频率范围所

决定；(2) 如果忽略了失配与偏差静态的相位误差为零。在这一节中，我们研究这一类锁相

环的特性，并与传统的类型进行比较。 
（图 8.20 电荷泵锁相环） 

电荷泵为 PFD 的输入信号中的静态相位误差提供了一个无限的增益。从另一个角度来看，

PFD/电荷泵结构对相位阶跃的响应是一个线性的斜坡。这表明电路的开环传输函数在原点

处包含了一个极点。再存在由压控振荡器所带来的另一个这样的极点，电荷泵锁相环不可能

保持稳定。事实上，用 PFDK s 来表示 PFD/电荷泵的传输函数，我们注意到锁相环的闭环

传输函数为 

 ( )
1

VCOPFD

VCOPFD

KK
s sH s KK

s s

=
+

 (8.25) 

 2
PFD VCO

PFD VCO

K K
s K K

=
+

 (8.26) 

上式显示在 PFD VCOj K Kω = ± 处存在两个极点。为了避免不稳定性，在开环传输函数中必

须再引入一个零点。这与一个正弦鉴相器和一个简单的低通滤波器的情况是不同的，在那种

情况中即使没有零点，系统在理论上也是稳定的。电荷泵锁相环中的稳定零点可以通过为电

荷泵电容串联一个电阻来实现（图 8.21）。 
图 8.21 在电荷泵中的加入一零点 

 
为了进行小信号分析，我们注意到电荷泵的开关操作和在相位比较瞬间之间缺乏电荷泄放通

路使得锁相环成为一个离散时间系统。但是，如果环路的带宽远远小于输入信号的频率，我

们可以假设在每个输入的周期内，锁相环的状态改变很小[11]。使用离散时间参数的“平均

值”，我们可以把环路作为连续时间系统来加以研究[11]。 

假设环路开始时存在相位误差 in out eφ φ φ− = ，那么给电容充电的平均电流为 2eIφ π ，而压

控振荡器上控制电压变化量的平均值为 

 ( )cont
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2
e

P

IV s R
C s

φ
π
⎛ ⎞

= +⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (8.27) 

注意到 ( ) ( )out cont VCOs V s K sΦ = ，我们得到了下面的闭环传输函数 
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因此，系统为在 ( )1z PRCω = − 处的一个零点所表征，并且 

 
2n VCO

P

I K
C

ω
π

=  (8.29) 

 
2 2

P
VCO

ICR Kζ
π

=  (8.30) 

注意 nω 与电阻 R 无关。 

从(8.24)式我们得到，系统的放电时间常数等于 ( ) ( ) 112 8n VCORIKζω π
−− = ⎡ ⎤⎣ ⎦ ，为与电容

PC 无关的量。 

在许多应用中，我们希望得到最大的环路带宽，这个值通常与 nω 成正比。尽管对一个用正

弦鉴相器的锁相环， nω 与ζ 不可能被同时最大化，式(8.29)和(8.30)表明，在电荷泵锁相环

中，如果增大 I 或者 VCOK 的话， nω 与ζ 可以同时增大。但是，当环路带宽与输入信号的频

率可以比较时，前面用到的连续时间近似不再成立，需要进行离散时间分析。 
通过这种分析，Gardner 推导了一个稳定性限制[11]，它可以化简为 

 
( )

2
2 in

in
n

PRC
ωω

π ω π
<

+
 (8.31) 

表明 nω 存在着一个上限。这个关系式同时指出电阻 R 不可以无限制地增大[10]。在典型的

设计中，为了保证稳定性，环路带宽大致被设计为输入信号频率的十分之一。 
在单端电荷泵中，即使环路已经锁定，串联在电容上的电阻也会在控制电压中引入“波纹”

[11]。因为在每个相位比较瞬间， 1S 和 2S 都要打开， 1I 与 2I 之间的失配会通过电阻 R 溢出，

在输出中引起跳变。而且 1S 和 2S 交迭电容的失配也会造成一个纯信号到输出的馈送。在频

率合成器中，这种对压控振荡器频率的调制效应是尤其应该避免的。 
为了抑制波纹，在电荷泵和地之间可以连接第二个电容。这种改变在锁相环中引入了第三个

极点，需要更深入地研究稳定性的问题。Gardner 为这种系统的稳定性提供了标准[11]。 



8.2.4  I 型和 II 型锁相环 

我们关于锁相环的学习揭示了鉴相器与环路滤波器的组合在系统动力学中起了重要的作用。

特别是，应用了鉴频器和 RC 滤波器的锁相环与那些使用三态 PFD 和电荷泵的锁相环在稳

定性方面所体现出来的特性是完全不同的。这两者之间最基本的区别就是，前者的开环传输

函数中只有一个位于原点的极点，而后者有两个位于原点的极点。这两种拓扑结构分别被称

为“I 型”和“II 型”。 

为了理解这两种锁相环的稳定性特性，我们来分别分析当环路增益 PD VCOK K K= 发生变化

时它们的根轨迹。I 型锁相环（没有零点）的开环传输函数是 ( )1 LPFK s sω+⎡ ⎤⎣ ⎦。因此当

0K = 时，闭环传输函数的极点开始于 1 0s = 和 2 LPFs ω= − [图 8.22(a)]。随着 K 的增加， 1s
和 2s 沿着实轴彼此靠近，汇合于 4LPFK ω= 处。当 K 更高时，极点变成了虚数的，向着±∞
移动。因为 cosζ θ= ，所以我们会注意到 K 的增加会导致系统变得不稳定。 

 
图 8.22 根轨迹图 (a) I 型 (b) II 型锁相环 

对于 II 型的电荷泵锁相环，开环传输函数等于 ( )1 2P P VCOI R C s K sπ+⎡ ⎤⎣ ⎦ 。当 P VCOI K 从

零开始增加的时候，两个极点从原点分开，在左半平面沿着一个圆形轨迹运动，最后在增益

足够高，也就是 ( )28VCO PIK R Cπ= 和 1ζ = 时重新汇合于实轴。因此增加环路增益使锁相

环变得更加稳定。 

就像前面提到过的，II 型锁相环通常因为将串联 RC 网络并联了一个电容，而引入了第三个

极点。这时的根轨迹图与稳定性问题在[4, 11]中有所描述。 

8.2.5 锁相环中的噪声 

因为锁相环是处理相位信号的，所以它很容易受到相位噪声和抖动（jitter）的影响。在本书

的范围内，我们将相位噪声当作是过量相位的一个随机分量，在 ( ) ( )cos c nx t A t tω φ= +⎡ ⎤⎣ ⎦

中表示为 ( )n tφ 。为了简明起见，我们用术语噪声来代表相位噪声。 

如果输入信号或者构成锁相环的单元电路包含噪声，那么输出信号中也会受到噪声的干扰。

通常说来，环路的所有元件，包括鉴相器，低通滤波器，压控振荡器和分频器都会产生噪声

[15]。我们的目的是了解一个给定噪声源的频谱在传播到输出端的时候形状是如何变化的。 

我们来考察两个重要的情况：(1) 输入信号包含噪声，(2) 压控振荡器引入噪声。在每种情

况中，我们找到感兴趣的噪声源到达锁相环输出端的传输函数。在单片集成电路实现中，压

控振荡器的相位噪声通常要比其它元件的要大得多。 



8.2.6 输入端的相位噪声 

考虑图 8.23 中的锁相环，输入信号和输出信号分别为 ( ) ( )insin cx t A t tω φ= +⎡ ⎤⎣ ⎦ 和

( ) ( )outsin cy t B t tω φ= +⎡ ⎤⎣ ⎦。一个典型的 II 型二阶锁相环的传输函数 ( ) ( )out ins sΦ Φ 为 

 ( ) ( )2

2 2

1
2

n z

n n

s
H s

s s
ω ω

ζω ω
+

=
+ +

 (8.32) 

如果输入（过量）相位 ( )in tφ 不随着时间变化，也就是说，锁相环的输入信号为纯正弦曲线，

那么 0s = 而 ( ) 1H s = 。现在，假设 ( )in tφ 随着时间非常缓慢地变化，使得式(8.32)的分子

和分母仍然很接近
2
nω 。那么 ( )H s 仍然很接近单位值，表明输出信号的相位（频率）会跟

着输入信号的相位（频率）变化，这是锁相环作为一种跟踪系统的基本属性。 

如果 ( )in tφ 以不断增加的速率变化会发生什么呢？如图 8.23 所示的情况中，公式(8.32)表明

输出信号的过量相位 ( )out tφ 会下降，最终接近零，得到 ( ) sin cy t B tω= 。换一句话说，当

输入信号的过量相位或者频率快速变化的时候，锁相环不能成功地跟踪输入信号。 
 

图 8.23 锁相环中从输入到输出的噪声传输函数 
 

总括地说，输入信号的相位噪声频谱在通过锁相环出现在输出端的时候，被系统的具有低通

传输函数的特征改变形状。 

8.2.7 压控振荡器的相位噪声 

如图 8.24 所示，压控振荡器的相位噪声可以表示为一个附加的分量 VCOφ 。假设 VCOφ 与 inφ 是

无关的，那么我们将 inφ 设置为零，计算从 VCOφ 到 outφ 的传输函数4。注意 ( )in 0tφ = 代表输

入信号的过量相位为零，而不是输入信号本身为零，也就是说我们必须在输入端施加严格的

周期信号。 

对于 II 型的二阶锁相环，当 0inφ = 时，我们得到 

 
( )
( )

2
out

2 22VCO n n

s s
s s sζω ω

Φ
=

Φ + +
 (8.33) 

                                                        
4 叠加原理适用于非相关信号源的能量 



正如所期望的，这个传输函数与公式(8.32)具有相同的极点，但是它同时还在原点包含了两

个零点，这使得其特性表现为一个高通滤波器。 

位于原点的零点意味着 VCOφ 缓慢变化时 outφ 很小。这是因为，在锁定状态，压控振荡器的相

位变化被鉴相器转换为电压，施加在压控振荡器的控制输入端来向着相反的方向积累相位。

因为不论是电荷泵还是压控振荡器对于缓慢变化的信号都有近乎无限的增益，所以负反馈抑

制了输出相位的变化。 

图 8.24 锁相环中从压控振荡器到输出的噪声传输函数 

从另一个观点来看，如果 VCOφ 变化缓慢，锁相环可以被化简为图 8.25(a)和(b)的样子。因为

位于负反馈回路上的理想积分器在它的输入端产生了一个“虚拟”地，所以当 VCOφ 缓慢变

化时 out 0φ ≈ 。现在假设 VCOφ 的变化率增大。那么 PDK s 和 VCOK s的值减小，因此环路增

益减小，允许虚拟地经历显著的变化。 
 

图 8.25 带有压控振荡器噪声的锁相环简化模型 
 

从公式(8.33)，我们发现当 s →∞的时候， out VCOφ φ→ 。这符合我们的预期，因为反馈回路

对于 VCOφ 的快速变化来说本质上是开放的。 

总括地说，压控振荡器的相位噪声传输到输出端的时候，经历了一个高通滤波传输函数。因

此，增加锁相环的带宽可以降低压控振荡器相位噪声的贡献。 

8.2.8 倍频 

频率合成器经常要求锁相环的输出频率为输入频率的倍数，一个锁相环可以像反馈电路放大

电压一样来“放大”频率。如图 8.26(a)所示，为了放大输入信号，输出信号在反馈之前经

过分压器降低。在锁相环中所关心的输出量为频率，所以在反馈回路中必须引入一个分频器

(比如说，数字计数器)[图 8.26(b)]。从另一个角度来说，当回路锁定的时候， inFω ω= ，因

此 out inMω ω= 。除率M 也称为“模数”。 

图 8.26 信号“放大器” (a) 一个电压放大器 (b) 一个锁相环 
 

图 8.26 中所描述的类比对研究 M÷ 电路对锁相环行为的影响是十分有用的。就像对带有反

馈的放大器时，环路增益被除以了M ，因此前面所有的静态分析和动力学分析的结果都可

以直接使用，只要用 K M 来代替 K 。 

有趣的是去注意到，图 8.26(b)中所示的倍频器同时也放大了输入信号的相位噪声。例如，



锁相环-3db 带宽中相位噪声分量的幅值，被乘以了一个近似为M 的系数。 

8.3 射频频率综合器结构 

一个射频频率合成器产生由 out 0 chf f kf= + 给出的频率的输出信号，这里 0f 是频率范围的下

限， k 是从 0 到最大信道数之间变化的整数而 chf 是频率步长（也就是信道宽度）。例如，

在 IS-54 的接受频带中， 0 869MHzf = ， 0,...,833k = ， 30kHzchf = 。如图 8.1 所示，k

由一个数字输入信号来选择。在一个移动单元中，这个选择发生在当基站指定某一频率通道

来接收或者发送信号的时候。 

0f 和 chf 的高精确性要求使得频率合成器中经常用到锁相环。因为锁相环处于锁定状态时，

其（平均）输出频率与输入频率完全等同。 

8.3.1 整数-N 结构 

我们设计频率合成器时可以从图 8.26 所示的倍频电路开始。为了产生 out 0 chf f kf= + 的输出

频率，我们可以使用一个具有可变模数的分频器。如图 8.27 所示，这样的拓扑结构产生了

一个输出频率 out REFf Mf= ，其中 M 以 1 的间隔从 ML变化到 MH。如果 REFMf 等于 0 chf kf+ ，

那 么 对 于 第 一 个 通 道 ( 0k = ) ， 有 0L REFM f f= 。 而 且 ， 对 于 第 二 个 通 道 ，

( ) 01L REF chM f f f+ = + ，意味着 ch REFf f= 。于是 out L REF REFf M f kf= + 。这里很重要的

一点是输入的参考频率必须等于信道宽度。 
图 8.27 整数-N 频率合成器 

图 8.27 中所用到的分频器必须可以提供一个由 LM M k= + ， 0,1,...k N= 给出的可变模数。

图 8.28 给出了这种电路的一个例子，“脉冲吞咽分频器”。这个分频器由一个“预分频器”，

一个“程序计数器”和一个“脉冲吞咽计数器”构成。在这里我们简单地描述一下这个电路

的操作。首先让我们作三个观察：(1) 预分频器根据模数控制线的逻辑状态来将输入信号进

行 1N + 或者 N 分频。(2) 程序计数器总是将预分频器的输出信号进行 P 倍分频。(3) 而脉

冲吞咽分频器将预分频器的输出信号进行 S 倍分频，这里 S 是由数字输入控制，可以从 1

到最大信道数变化的整数。这个计数器还有一个重置输入。我们将证明 ( )out inf NP S f= + 。 

当电路从重置态开始的时候，预分频器进行 1N + 分频。预分频器的输出分别用程序计数器

和脉冲吞咽计数器进行分频，直到后者的计数器“满”了，也就是它已经计数了 S 个脉冲。

在这时候，即经过了主输入信号的 ( )1N S+ 个周期之后，脉冲吞咽计数器改变模数控制信



号的状态，使得预分频器装置对 inf 进行 N 分频。注意在这个变化之前，程序计数器一共已

经计了 S 个数。在模数改变以后，预分频器和程序计数器继续分频，直到后者计数满了。因

为程序计数器已经记录了 S 个脉冲，所以它还需要计录它的输入信号的 P S− 个周期，因此

也就是主输入信号的 ( )P S N− 个周期才会溢出。因此输出信号经过输入信号的

( ) ( )1N S P S N PN S+ + − = + 个周期完成了一个周期。当脉冲吞咽计数器重置之后，系

统重复整个操作过程。 
图 8.28 脉冲吞咽分频器 

 
整数-N 分频器的结构很简单，这使得它在过去的几十年中非常流行。在射频系统中，频率

合成器通常被分为三个芯片：压控振荡器，双模数预分频器和一个组合模块。这个组合模块

包括程序计数器，脉冲吞咽计数器，PFD 和电荷泵。作为电路中高速工作的部分，压控振

荡器和预分频器通常用双极型硅工艺或者砷化镓工艺来生产，而电路的其它部分则用 CMOS
工艺来生产。注意，通常会在压控振荡器与预换算器之间插入一个缓冲器，以隔离后者的开

关噪声对前者的影响。 
但是，整数-N 分频器也受到几个缺点的困扰。下面就说明其中的一些问题。 
 
参考信号毛刺 在图 8.27 所示的结构中，压控振荡器受到输入参考频率的调制，结果在载波

附近产生了旁波。为了理解这种作用，我们回到 8.2.3 小节中的电荷泵锁相环。回想一下，

即使输入相位差为零，在每个相位比较瞬时内，输出信号 UP 和 DOWN 会产生一个窄脉冲

（图 8.29）。在理想情况下，这两个脉冲是大小相等，形状相反的，而且 1S 和 2S 的栅漏交

迭电容是相等的。所以脉冲到节点 X 的馈送是完全可以抵消的。在实际情况中，这些都是

不现实的，因此在每次进行相位比较的瞬间压控振荡器的控制电压都会经历一个有限的瞬变

过程。而且，如图 8.30 所示，当 1S 和 2S 关闭的时候，他们的电荷注入失配在节点 X 引起

一个误差阶跃，这导致压控振荡器的频率发生偏移。结果就是在下次相位比较的瞬间，压控

振荡器的输出相位与输入的参考信号的相位不同，需要电荷泵产生一个矫正脉冲电流。因此，

即使是在锁定状态下， XV 也会在两个值之间切换。 

图 8.29 电荷泵工作所引起的压控振荡器控制电压的周期性扰动 
 

前面的机理以在模拟的帮助下进行量化。对于一个实际的鉴相器和电荷泵设计，由馈送和电

荷注入所引起的系统的误差波形可以通过时域模拟得到。为了估算这个波形的影响，让我们

假设控制线干扰表现为宽度为 tΔ ，高度为 VΔ 的窄矩形脉冲（图 8.31）。用 ( )g t 来代表这

个周期波形，我们可以得到压控振荡器的输出表达式为 

 ( )out 0 1cos FR VCO VCOV t K g t dt K V dtυ ω⎡ ⎤= + +⎣ ⎦∫ ∫  (8.34) 

图 8.30 电荷泵电荷注入失配的影响 

( )g t 的傅立叶级数展开由下式给出 
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这里第一项代表直流分量，可以被合并在 1V 中。因此 
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表明旁波位于关于载波的 REFω± ，等等频率。这些旁波被称为“参考信号毛刺”。注意旁波

的幅度与 REFω 成反比例关系。 

图 8.31 电荷泵馈送引起的压控振荡器调制的估算 

参考信号窜扰是一个难于解决的问题，特别是当 REFω 很小以致 C REFω ω± 落在有用的带宽

之中的时候。典型的频率合成器通过在环路滤波器中用一个大的电容来减小 VΔ 或者最小化

VCOK 以降低调制系数。在较低的电源电压下，后一种方式是行不通的，因为为了保证系统

在不同的工艺和不同的温度下都能锁定，调谐范围必须足够的宽。 

另一个抑制参考信号窜扰的方法是在环路滤波器和压控振荡器之间加入一个陷波滤波器。如

图 8.32 所示，这种方法在传输函数中产生一个位于 REFω （如果需要的话，也可以在更高的

谐波处）的零传输系数，来使得振荡器控制电压上的干扰最小化。但是，采用这种方法存在

两个缺点：(1) 滤波器可能产生大量的噪声，除非它用的是片外的分立电容和电感。(2) 滤

波器改变了环路传输函数，有可能使取得稳定态的过程变得糟糕，甚至不再稳定。在用有源

器件实现这种方法时，这样一个滤波器的1 f 的噪声也常常带来麻烦，因为这种噪声能上变

频到载波频率的频率范围（第七章）。 

环路带宽 图 8.27 所示的整数-N 结构要求参考信号的频率 REFf 等于信道宽度，也就是在

IS-54 中为 30kHz，在 GSM 中为 200kHz。现在回想在 8.2.3 小节中提到，为了保证稳定性要

限制 II 型锁相环的带宽大约为 10REFf 。因此对于 30REFf kHz= 来说，环路的稳定时间常

数可能像一毫秒一样长。在定量的分析结果之前，我们需要再次回顾锁定时间的概念。 
 

图 8.32 用陷波滤波器来抑制参考信号窜扰 



在许多锁相环中，锁定时间通过输出信号与输入信号之间的相位差来定义：在锁定前的瞬态

情况接近结束时，这个相位差降低到一个可以接受的值时，环路就被认为处于锁定状态了。

这种观点对于数据传输中的重定时和边沿对准确实是相当合适的。 
另一方面，对于射频频率合成器来说，在瞬态情况下的输出参数中我们更关心频率而不是相

位。因为信道之间的间隔频率非常小，因此在环路锁定之前收发器中的本地频率只能与他们

的理想值有百万分之几的误差。如果振荡器的控制电压随着时间变化，那么输出信号的频率

也即时变化（图 8.33）。因此收发器中的上变频函数和下变频函数并不准确地工作在所要的

信道里，直到本地频率已经稳定。如图 8.34 所示，在接收路径中，这种效应畸变了下变频

信道的中心频率，使得邻近信道的信号破坏了想接收的信号，而在发送路径中频率的误差导

致上变频信号泄漏到相邻的信道中去。 
 

图 8.33 在频率合成器稳定过程中压控振荡器的频率变化 
图 8.34 频率合成器的稳定过程对接收通道和发送通道的影响 

 
在图 8.27 所示的锁相结构中，除法器模数的每次改变都会引发环路的瞬态过程。有趣的是，

M 的一个小改变会得到与输入信号中的微小频率改变相同的瞬态过程。这可以在图 8.35 所

示的反馈系统的帮助下得到证明。这个反馈系统中，在时刻 0t = ，A 改变了一个小量ε 。

那么在 0t = 之后的输出为 

 ( ) ( )
( ) ( ) ( )

1
H s

Y s X s
A H sε

=
+ +

 (8.37) 

 
( )
( ) ( )1

1 1
H s

X s
AH s Aε

≈ ⋅
+ +

 (8.38) 

 
( )
( ) ( )1

1
H s

X s
AH s A

ε⎛ ⎞≈ −⎜ ⎟+ ⎝ ⎠
 (8.39) 

这表明，A 的改变等效于 ( )X s 乘以 ( )1 Aε− ，而传输函数保持不变。因为在频率合成器

中，在 0t = 时刻之前， ( )x t 为一个常数，所以乘以 ( )1 Aε− 表现为一个在 0t = 时刻从 ( )x t

到 ( ) ( )1 A x tε− 的阶越。 

图 8.35 反馈系数发生微小变化的影响 
图 8.36 频率合成器跳变的最坏情况 

 

通过上面的分析我们得知，当除法器的模数发生变化时，环路就表现为输入信号的阶跃响应，

需要一个有限的时间来稳定频率以达到与它的最终值相差可以接受的余量的值。如图 8.36

所示，在最坏的情况下，频率合成器的输出频率必须从第一个通道 ( )1 REFNP f+ 变到最后

一个通道 ( ) REFNP S f+ ，或者反之亦然。假设除法器的模数从 M 变到 M k+ ，这里

k M 。那么如何估算稳定时间呢？采用上面的符号，我们写下 1A M= 和



( )1A M kε+ = + 。这等于参考频率从 REFf 改变到 ( )1REFf k M+ 。为环路的输入频率和

输出频率重写公式(8.24)，我们得到 

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

11 exp sin 1 sin 1
1

REF REF n nf t Mf kf t t u tζω ω ζ ζ
ζ

−
⎡ ⎤

= + − − − + −⎢ ⎥
−⎢ ⎥⎣ ⎦

 (8.40) 

因为输出频率的最终结果为 ( ) REFM k f+ ，我们必须计算 outf 进入到 ( )( )1 REFM k fα± +

所需的时间，这里α 为稳定的精确度。 

 

( )( )

( ) ( )2 1 2

2

1

11 exp sin 1 sin 1
1

REF REF REF

n S n S

M k f Mf kf

t t

α

ζω ω ζ ζ
ζ

−

± + = +

⎡ ⎤
− − − + −⎢ ⎥

−⎢ ⎥⎣ ⎦

 (8.41) 

稳定的充分条件是指数的包络范围衰减到一个很小的值 

 ( ) ( )
2

exp
1

n S
kM k tα ζω
ζ

± + = −
−

 (8.42) 

得出 

 
2

1 ln
1

S
n

kt
Mζω α ζ

≈
−

 (8.43) 

例如，考虑一个典型的频率合成器，其 200kHzREFf = ， 900MHzREFMf = ， 2 2ζ = ，

128k = ，对于 10ppm（百万分之一）的稳定精度，上面的公式得到 ( )8.3S nt ζω≈ 。也就

是说环路需要 8.3 个时间常数来稳定。在实际情况中，稳定时间要长于公式(8.43)所给出的

值。回顾一下 8.2.3 节，大多数电荷泵锁相环需要在 RC 网络上再并联第二个电容来抑制压

控振荡器控制线上扰动，尤其是在需要最小化参考信号毛刺的情况下。因此，这是一个三阶

系统，通常需要更多的时间来稳定到更高的精密。由于这个原因，计算环路稳定时间需要进

行更精确的模拟。 
 
相位噪声 有限的环路带宽的另外一个缺点是在输出端更高的邻近相位噪声。如同 8.2.5 节中

所解释的那样，只有位于环路带宽中的振荡器相位噪声会被反馈减小。例如，如果 GMS 频

率合成器的环路带宽等于 20kHz，那么频率偏移超过了几千赫兹的相位噪声分量几乎得不到

衰减。这在 MOS 实现方式中是一个很严重的问题，因为压控振荡器的上变频1 f 噪声在频

率偏移超过几百千赫兹的时候相当明显。 
典型的射频合成器中需要的大分频比率也加重了环路带宽中参考信号和鉴相器噪声的影响。

例如，在 IS-54 系统中，为了用 30kHz 的参考信号产生 900MHz 的输出，大约需要 30000
的分频比率。结果就是在很小的频率的偏移情况下，参考信号和鉴相器的噪声底限增加了

20log30000 90dB≈ [16]。 



8.3.2 分数-N 结构 

在整数-N 结构中，由于输入的参考频率必须等于信道宽度，所以环路增益受到了限制。而

这又是因为输出频率只能改变 REFf 的整数倍这个特性。另一方面，在“分数-N”频率合成

器中，输出信号的频率可以为输入信号频率的分数倍，使得后者可以远远高于信道宽度。 

在研究分数-N 结构之前，我们来做一个观察。假设如图 8.37(a)所示，在一个频率为 1f 的周

期信号 ( )x t 中，每隔 PT 秒移去一个脉冲信号。结果得到的波形 ( )y t 在每 PT 秒中有 1 1Pf T −

个脉冲，也就是说， ( )y t 拥有一个“平均”频率等于 1 1 Pf T− 。这种方法可以以非常小的

步长改变信号的平均频率。实际上， ( )y t 可以看作是 ( )x t 与一个周期为 PT 的方波信号的乘

积[图 8.37(b)]，带有位于频率 1 Pf k T± 的旁波信号。然而，移去脉冲的想法在小步长的频

率合成器中仍然是十分有用的。 

图 8.37 (a) 在一个周期波形中周期性地移去脉冲。(b) 脉冲的移去可看作为乘以 ( )r t  

图 8.38 中显示了一个简单的分数-N 锁相环结构。除了 PFD，低通滤波器和压控振荡器，环

路中还包括一个脉冲消除器，脉冲消除器是一个能够按照移除指令的要求来移除输入信号中

的脉冲的电路模块。因为在锁定的情况下，提供给鉴相器的两个频率必须相等，所以脉冲移

除器输出信号的平均频率必须等于 REFf 。因此 out 1REF Pf f T= + ，这里 PT 是移除信号被应

用的周期。注意因为频率 1P Pf T= 可以通过 REFf 的简单分频得到，所以 outf 可以改变一个

REFf 的分数倍的量。由石英晶振提供的 REFf 通常被限制为几十兆赫兹。因此，如图 8.38(b)

所示，分数-N 环路中需要在反馈中加入一个除法器来得到高的输出频率。 

尽管初始的分数-N 频率合成器技术是基于脉冲移除概念的[17]，但是这种结构上现在是通过

一种不同的原理来实现的。如图 8.39 所示，频率合成起中用一个双模的预变频器来代替了

图 8.38(b)所示的脉冲移除器和除法器。如果预变频器将 A 个输出脉冲（来自于压控振荡器）

进行 N 分频，B 个脉冲进行 N+1 分频，那么等效的分频比率为 ( ) ( )1A B A N B N+ + +⎡ ⎤⎣ ⎦。

这个值可以通过选择合适的 A 和 B 来在 N 和 N+1 之间以非常小的步长变化。这样得到的模

数有时候记为 .N f ，其中的点代表模数中整数部分 N 与分数部分 f 之间的十进制小数点。 

图 8.39 使用双模除法器的分数-N 频率合成器 

作为一个例子，我们来考虑图 8.40 所示的电路，这里 1MHzREFf = 而 10N = 。我们假设预



变频器将参考信号的 9 个周期进行 10 倍分频而将参考信号的 1 个周期进行 11 倍分频。因此

当输入信号产生 10 个脉冲的时候，输出脉冲的总数等于9 10 11 101× + = 。换一句话说，分

频比例等于 10.1， 10.1MHzoutf =  

图 8.40 分数-N 频率合成器例子 

当 REFf 的频率范围为几十兆赫兹的时候，一个分数-N 频率合成器的环路带宽可以高达几兆

赫兹，这样就能够获得一个快速的锁定瞬态特性，同时抑制压控振荡器的邻近相位噪声。而

且，较小的分频比率减弱了参考信号和鉴相器相位噪声的影响。 
 
分数毛刺 分数-N 频率合成器具有一个非常严重的缺点：“分数毛刺齿”。为了理解这个问题，

让我们看一下图 8.40 中鉴相器的输入和输出信号。假设压控振荡器与低通滤波器是断开的，

而它的控制电压使得 out 10.1MHzf = 可以简化我们的分析。如图 8.41 所示，分频器信号的

前九个周期的每一个周期都略短于参考信号的周期。结果，参考信号与反馈信号之间的相位

差在 REFf 的每一个周期中都不断增加，直到 11 倍分频发生的时候回复到零。因此，鉴相器

产生一个不断增宽的脉冲信号，导致低通滤波器的输出产生一个锯齿波形。 
 

图 8.41 在一个分数-N 频率合成器中非均匀的瞬时频率的影响 

通过上面的观察，我们得到结论：如果压控振荡器的输出频率要等于 ( ) REFN fα+ （在图

8.40 中 0.1α = ），那么低通滤波器的输出为一个周期为 ( )1 REFfα 的周期性三角波。如果环

路是闭合的，那么这个波形将会调制压控振荡器，在与中心频率相差 REFfα ，2 REFfα 等等

的频率上产生旁波信号。这样的旁波信号称为分数毛刺。从另一个角度来看，因为反馈信号

不是一个严格的周期函数，而是包含有不可忽略的旁波信号，因此鉴相器的混频作用会将旁

波信号变换到零频附近。 
有意思的是如果环路是闭合的，那么低频滤波器的输出信号将不再是线性的三角波形：当电

压增加时，压控振荡器的周期减小，因此 REFf 与 outf 之间的相位差比线性的时间函数增加

得更快。 
分数毛刺的是一个严重的问题。因为当参考信号与反馈信号之间的相位差增加到一个不可忽

略的数值时，低通滤波器的输出信号的幅值也相当的大，使得分数毛刺的幅值仅仅比载波信

号低 20db 到 30db。因此，人们发明了很多种不同的方法来抑制毛刺[17, 2]。 
回到图 8.41,我们注意到每个参考信号周期中相位差的增加是相当确定的。如果

( )out REFf N fα= + ，那么反馈信号的周期等于 ( )1/ REFN fα+⎡ ⎤⎣ ⎦ ，因此相位增加为

( ) REFN fα α+⎡ ⎤⎣ ⎦（以秒为单位）。换一句话说，在每个相位比较的瞬间，电荷泵产生的电

流脉冲宽度都会增加 ( ) REFN fα α+⎡ ⎤⎣ ⎦秒。因此，如果另一个具有相同宽度，相反符号的

电流脉冲链注入到低通滤波器中，压控振荡器控制线上的干扰信号会变得最小。这被称为“分



数补偿”。 
前面的分析可能会使人们得出这样的结论，即补偿电流可以简单地通过由同一个鉴相器所驱

动的另一个电荷泵产生。然而，理解分数补偿的最终目的是很重要的。事实上，读者可能会

觉得奇怪：当注入到滤波器中的电流彼此精确抵消时，相位比较要达到什么目的呢？如果的

确是如此，选择一个高的参考信号频率，亦即高的比较速率，将不会降低压控振荡器的邻近

频率上的噪声。这样，补偿电流必须由一个稳定的低噪声的电流源提供，而不是环路中的鉴

相器输出信号，以至于仅仅去消除电荷泵输出中的带确定性的分量。 
分数补偿的主要缺点是由于失配造成的结果不精确。因为补偿电流的幅度与宽度与主电荷泵

产生的电流有着一个一定大小的失配，所以在压控振荡器的控制线上残留有干扰信号。因为

这个原因，也许需要用到外部的调节机制[18]。 
另一个抑制分数毛刺的方法是随机地选择模数，也就是说分频比率的平均值仍为 N α+ ，但

是单个的分频系数仅仅发生在一个很短的时间内。这种技术实际上是将系统的分数毛刺转换

为随机噪声（图 8.42）。这种想法可以更进一步发挥，来改变结果中噪声频谱的形状，使得

它的大部分能量出现在偏移较大的频率范围上（图 8.43）。这样，在载波附近的噪声信号变

得足够地小，而位于较大偏移的频率上的噪声可以在反馈信号通过鉴相器变为直流信号时被

低通滤波器所抑制。 
图 8.42 随机化模数控制信号以抑制毛刺 

 
在上边的方法中所用到的噪声整形函数可以使用∑−Δ调制来实现[19]。如图 8.44 所示，调

制器产生一个二进制数据流（在双模分频器的情况中），这个流代表了伴随有量化噪声的确

定的平均值。我们现在来作一个简单的分析以便更好地理解这个工作过程[19]。 
 

图 8.43 模数控制信号中的噪声形状整形 
 

假设分频器有两种模数 N 和 N+1，但必须提供一个等于 N α+ 的模数。通过由∑−Δ调制器

产生的二进制模数控制信号 ( )b t ，分频器的即时分频比率可以写作 ( )N b t+ ，这里 ( )b t 为

0 或者 1。因此 ( )Fx t 的即时频率为 ( ) ( )outFf t f N b t= +⎡ ⎤⎣ ⎦。比特流 ( )b t 可以被分解为一

个等于α 的平均值和量化噪声 ( )q t ，因此 ( ) ( )outFf t f N q tα= + +⎡ ⎤⎣ ⎦。由此得到 ( )Ff t 的

量化噪声等于 

 ( ) ( ) out
f F

fn t f t
N α

= −
+

 (8.44) 

 
( )

( )
out q tf

N N q tα α
= − ⋅

+ + +
 (8.45) 

假设 ( ) ( ) 1q t N α+ ， Nα ，我们得到噪声的功率谱密度为 

 ( )
( )

( ) 2
2

out
2 2nf

Q ffS f
NN α

=
+

 (8.46) 

这里 ( )Q f 是 ( )q t 的谱函数[19]。因此，在反馈信号频率上的量化噪声与 ( )Q f 具有相同的



谱形状。∑−Δ调制器产生一个确定形状的 ( )Q f ，将噪声集中在较高的频率上。 

[20, 21]中描述了另外一种分数-N 技术。 
 

图 8.44 使用∑−Δ调制器来改变噪声的形状 

8.3.3 双环路结构 

在整数-N 锁相环频率合成器中信道宽度与参考频率之间的关系可以通过使用两个或者更多

环路来改变。在这节中，我们将研究两种双环路技术和他们设计之中的一些问题。 

 
图 8.45 (a) 双环路频率合成器 (b) (a)的实现方式 

 
产生精细频率步长的一种直接了当的方法是在一个固定的高频率上加上一个可变的低频信

号。如图 8.45 所示，这种技术使用 1PLL 来通过参考频率 1REFf 产生一个频率为 cf 的载波信

号，使用 2PLL 来产生频率增量和，其每一个频率增量等于 2REFf 。改变 2PLL 的分频比率也

就可以在输出信号中得到精细的频率步长。注意 1REFf 的频率可以是几十兆赫兹。两个频率

的加和是通过一个单边带混频器实现的（第七章）。 

这种结构相对于单环路整数-N 技术的主要优势是 1VCO 的邻近中心相位噪声被较宽的环路

带宽所抑制，因为 1REFf 的频率比信道宽度要大得多。 2VCO 的相位噪声可以比 1VCO 低得

多，因为前者是工作在一个低得多的频率上。通过第七章中对相位噪声的分析，在给定频率

偏移上对于相同的功率损耗时， 2VCO 的相位噪声近似的等于 1VCO 相位噪声的

( )2 2
2REF cMf f 倍。 

图 8.45 所示的这种结构的主要缺点是需要一个精确的单边带混频器。就像第七章中所解释

的一样，这需要在 1PLL 和 2PLL 中同时产生精确的正交的相位，同时又要对相加的频率之

一保持低的谐波失真。因此，很难保证失配和非线形所引起的旁波信号比载波信号低 60dB
到 70dB。 

另一个问题是 2VCO 的频率必须为一个很大的系数所改变：这个系数等于在图 8.45 实现中

的通道数。结果就是压控振荡器必须有很宽的调谐范围。不仅如此，当信道（也就分频比率）

发生改变时， 2PLL 的环路增益和因此阻尼系数变化很大。如果 2f 的偏移很大，也就是

2 0 2REFf f kf= + ，这个缺点可以减轻，这里 0f 是一个固定的频率。 

另一种双环路结构如图 8.46(a)所示。与图 8.45 所示的频率合成器成对照，在这个电路中单



边混频器被放在了反馈回路中。因此如果混频器在 outf 与 2f 产生了差值，那么我们得到

out 1 2REFf Mf f= + 。这种结构一个令人感兴趣的特性是，如果在分频之后，由单边混频器

产生的不希望的旁波信号相对于有用旁波信号的频率偏移大于低通滤波器的带宽，那么它们

会被抑制。这在图 8.46(b)中给予描述。 
 

图 8.46 (a) 在反馈中带有单边混频器的双环路结构 (b) 旁波信号的抑制 

8.3.4 直接数字频率综合 

迄今为止我们对频率合成器技术的研究都假设在系统中应用相位锁定原理，来建立生成频率

与参考频率之间的精确关系。直接数字频率合成器(DDS)是实现相同目标的另一种方法，相

比相位锁定技术有着特定的优点和缺点。 
直接数字频率合成器中的基本思想是，在数字域内产生一个信号，然后应用数字、模拟变换

并进行滤波，最后在模拟域内重建波形。为了理解这种原理的工作方式，首先来考虑一个如

图 8.47(a)所示的简单电路。一个计数器以单位值为步长在 0 到 N 之间计数，产生一个数字

的斜坡波形。用计数器产生的每一个数字在只读存储器中选择一个对应的正弦波采样信号。

这个结果接下来被转换成模拟信号并进行滤波抑制高频分量。 
图 8.47 (a) 一个正弦波形的简单数字频率合成器， 

(b) 通过减少采样点来增加输出信号的频率 

现在假设必须保持固定的时钟频率 CKf 而改变输出信号的频率。我们假设在每个正弦周期内

计数器的采样点数减少，那么输出信号的频率将会变高，或者反之亦然[图 8.47(b)]。如果计

数器的输出增量为可编程的步长 P，这就是可能的。这样的一个计数器可以用一个累加器[图
8.48]来实现。这里用一个并行输入并行输出的 M 比特寄存器来驱动反馈环路中的加法器。

在每一个时钟周期中，一个等于 P 的数值被加在了 RY 上，结果被保存在寄存器中，也就是

说 ( ) ( )1R RX k Y k P= − + 。这种关系一直保持到寄存器溢出，在溢出时 P 的一部分作为新

的 RY 的增量出现，也就是说 ( ) ( )1 2M
R RX k Y k P= − + 对 取模。 

图 8.48 应用累加器的直接数字频率合成器 
 

让我们考虑一个例子来更好地理解上边的工作过程。图 8.49 所示的是一个 3M = 的累加器

和只读存储器的输出。如果增量 P 等于 1[图 8.49(a)]，那么寄存器的输出从 000 变到 111 时，

一个完整的正弦波形从只读存储器中提取出来。换句话说，每个时钟周期中，输出信号的相

位增加了 2 8π 。现在如果 P 增加到 2[图 8.49(b)]，累加器在 110 之后就溢出了，只读存储

器中的正弦波形中采样点每隔一个被读出一个，输出信号的相位变化的步长为 2 4π 。当

3P = 时，累加器输出从 000 开始，在第一、第二和第三各个周期中分别在 110，111 和 101
处溢出。这样，如图 8.49(c)所示，三个正弦波形周期由八个等间隔采样生成。最后，对于

4P = ，四个正弦信号周期由奈奎斯特比率采样生成[图 8.49(d)]。 



从上面的分析，我们得知图 8.48 中生成的正弦信号周期为 

 out 2
CK
M

ff P=  (8.47) 

注意 2MP 并不需要是整数。 outf 的最小值和最大值分别为 2M
CKf 和 2CKf 。 

图 8.49 3 比特直接数字频率合成器的波形 
 

应用在只读存储器上的 M 比特的字为正弦波信号选择了一个幅值。只读存储器的输出信号

的宽度应该是多少位的呢？因为只读存储器的输出被近似为振幅，所以比特的数量决定了重

建的正弦信号中的“量化误差”。有趣的是注意到直接数字频率合成器中 CKf 与 outf 之间的

比值是一个其值为2M P 的有理数，这使得量化误差作为一个周期性的附加量出现，而不是

随机噪声。实际上，一个等于2M
CKf 的周期中容纳了2M

个时钟周期和 P 个输出周期。因

此，对于奇数的 P，量化噪声的周期为 2M
CKf 而对于偶数的 P，量化噪声的周期等于

2M j
CKf−

。这里 j 代表 P 对应的 2 的指数。在输出频谱中，输出结果的误差波形和它的谐

波表现为毛刺。可以得到，最坏情况下，这些毛刺的功率量与信号功率的关系近似等于

( )2 12 3k− − [22]。这里假设 out2CKf f= 。对于 12k = 比特时，锯齿大约比载波信号低 71db。 

前面的讨论表明，在典型的射频应用中，只读存储器的输出信号至少要有 10 到 12 比特的分

辨率，这给出了只读存储器一个维度的下限。只读存储器另一个维度的下限由它所产生的正

弦信号所要求的相位步数所决定。公式 8.47 显示，在直接数字频率合成器中只要增加 M 的

值就可以在输出频率上得到任意小的步长——这是直接数字频率合成器的一个重要特性。尽

管可以选择一个宽度相对大的累加器，只读存储器可能变得大得难以置信。例如，如果累加

器和只读存储器的输出字长分别为 16 比特和 10 比特时，那么只读存储器需要

16 52 10 6.55 10× ≈ × 个单元。由于这个原因，可能将累加器依然设计成输出字宽大以得到精

细的频率步长，但是仅仅将这个字中有限个最高有效位施加到只读存储器。 
如果只读存储器的相位步长不像累加器那样小的话，一种“相位截断误差”会破坏输出的正

弦波形。这种误差也是周期性的，最坏情况下这种毛刺的功率与载波信号的比为 ( )212B π−
。

这里 B 是累加器输出信号与只读存储器输入信号之间的宽度差[3]。 
有很多中不同的技术被设计来减小只读存储器的大小。例如，可以仅仅储存正弦波信号的四

分之一个周期，因为另外三个四分之一周期都可以垂直与水平翻转得到。[23]中描述了其它

一些只读存储器压缩技术。 
相对于锁相环频率合成器，直接数字频率合成器提供了很多种优点：(1) 避免了使用模拟的

压控振荡器，直接数字频率合成器能够得到很小的相位噪声——仅仅等于时钟信号的相位噪

声。因为时钟信号的频率不需要改变，所以它可以通过一个使用晶体振荡器的宽带锁相环来

产生。因此时钟信号的相位噪声可以相当的低。(2) 直接数字频率合成器提供精细的频率步

长。增加累加器的字长可以相应地减小频率增量的值，虽然代价是增加了复杂度。(3) 直接

数字频率合成器比锁相环有着快得多的信道转换速度，因为它不需要模拟的反馈环路。(4) 



直接数字频率合成器可以在输出中提供连续相位的通道转换，这在某些调制方案中是一个非

常重要的特性。(5) 直接数字频率合成器允许在数字域中对输出信号直接进行调制。 
尽管有了上面提到的特性，直接数字频率合成器存在着几个缺点，这阻止了它在射频范围内

的广泛使用。首要问题就是速度：根据奈奎斯特采样理论，时钟信号的频率必须至少是所需

的输出信号频率的两倍，这意味着在 900-MHz 的系统中为 1.8GHz。实际上，为了降低对低

通滤波器抑制作用的要求，典型的 CKf 为 outf 的三到四倍。在今天的超大规模集成电路技术

中，很难在这样的速度下实现图 8.48 的操作过程，特别是在功率消耗有严格限制的情况下。

即使数字部分可以达到相应的复杂度和功率消耗，数字模拟转换仍然是速度的瓶颈。DAC
（数模转换）在稳定时间，谐波失真，伪响应和能量消耗之间需做的折衷阻碍了数字模拟转

换电路在射频范围内的应用。 
直接数字频率合成器的低相位噪声使得在如图 8.46 和图 8.46 所示的双环路结构中的低频生

成器中使用它来代替低频锁相环非常的具有吸引力。尽管如此，在这种情况中仍然需要注意

两个问题。首先，如果高频的压控振荡器与直接数字频率合成器电路位于同一个芯片中，那

么由于累加器和只读存储器所造成的衬底噪声和电源噪声可能会严重恶化压控振荡器的输

出信号。其次，在单边混频器中的相位失配与增益失配仍然会产生相对大的不希望有的旁波

信号。 

8.4 分频器 

在对频率合成器与正交的生成器技术的研究中，我们已经看到了需要用到分频器，也称为预

分频器（prescaler）。除了速度与功率的损耗，分频器的相位噪声也是需要注意的，因为它

会使破坏频率合成器中的反馈信号。尽管分频器的相位噪声已经在一定程度得到了研究

[24]，但是在单片集成电路实现中需要做更多的工作来对它的影响进行分析。 
在这一部分中，我们将会描述多种射频系统中常用的分频器拓扑。 

8.4.1 二分频电路 

二分频电路(DTCs)广泛地用于产生正交的输出。此外，因为它们可以得到比其它分频比率

的分频器更高的速度，所以可以在锁相环中的压控振荡器后面连接一个二分频电路，将频率

降低到小步长可编程分频器能够工作的范围内。如图 8.50 所示，当输出频率可与所采用的

工艺技术的最高速度相比拟时，也就是说可编程分频器不能工作在 outf 而二分频电路可以

时，这种方法相当有用。尽管如此，这样做的缺点是 REFf 必须变为原来的一半，以得到与

无二分频电路的环路相同的频率步长。 
图 8.50 在反馈中带有二分频电路的锁相环 

如图 8.51(a)所示，一个二分频电路可以用两个锁存器构成的负反馈环路来实现。锁存器的

实现依赖于可用的晶体管类型，但是由一个差分对和一个正反馈对构成的电流控制拓扑结构

无论是在双极型工艺还是 CMOS 工艺[图 8.51(b)]中都可以得到很高的速度。适当地选择这

种结构下的晶体管尺寸可以得到在千兆赫速率下的合理的速度功率折衷。 

图 8.51(a)中的分频器结构仅仅当CK 与CK 严格互补，并且两个锁存器完美地匹配的时候



才会在 X 和 Y 产生正交的相位。典型器件的不匹配性将会产生像5°那样大的相位失调。此

外，如果CK 与CK 不是严格差分的，那么还会产生附加的相位失调。一个典型的例子发生

在用一个带有片外谐振回路的振荡器来驱动分频器时。在这种情况下，振荡器通常输出一个

单端输出或者一个严重失衡的差分信号（图 8.52）。在高速情况下，很难通过额外的差分对

来将这样的输出信号进行平衡。因此加在分频器上的CK 与CK 的相位仍然会表现出某些相

位失配。 
图 8.51 (a) 二分频电路 (b) 单个锁存器的实现方式 

图 8.52 具有非严格差分输出的振荡器 
MOS 电流转换的锁存器也可以用图 8.53 所示的结构实现。然而，被时钟控制的晶体管的漏

极电流不是确定地被定义，导致不可预知的输出摆动。 
图 8.53 另一种 MOS 锁存器技术 

高速 CMOS 二分频电路也可以由动态锁存器构成。图 8.54 给出了两个例子。在图 8.54(a) 所

示的电路中，前两个 CMOS 反相器作为动态锁存器工作，由CK 与CK 控制。而第三个反

相器为负反馈环路提供所需的整体反相。图 8.54(b)是一个基于全单相时钟(TSPC, true 
single-phase clocking)结构的分频器[25]，可以得到很高的速度。这两个电路的缺点就是缺少

精确互补的或者正交的输出信号。其它的 CMOS 分频器技术在[26, 27]中有所描述。 
图 8.54 动态 CMOS 分频器 (a) 使用反相器 (b) 使用 TSPC 

一种由 Miller 首先提出的高速二分频方法在图 8.55 中给出[28]。通过在反馈回路中使用一个

混频器和一个低通滤波器，电路按照下面的过程工作。在输入信号与输出信号相乘之后，混

频器产生 in outf f+ 和 in outf f− 的频率分量。如果前者被低通滤波器所抑制，而后者没有，

那么 in out outf f f− = ，也就是 out in 2f f= 。这个反馈环路的简单结构使得这种技术可以工

作在超过它所用的器件的 Tf 的一半的速度上[29]，这通常是在所有的分频器结构中能够获得

的最高的速率。然而，普遍认为 Miller 分频器受到真实相位噪声的困扰。 
 

图 8.55 Miller 分频器 

8.4.2 双模分频器 

绝大多数的锁相环频率合成器用到了双模或者多模的分频器。这种电路以一种对应于控制信

号的模数对输入信号进行分频。 
一种常用的双模分频器是 2/3 分频电路。我们首先来考虑一个简单的 3÷ 电路 [图 8.56(a)]。

这个分频器同时使用两个主从式 D 触发器和一个与门来生成三种状态： 1 2 01,10,11Q Q = 。

状态 1 2 00Q Q = 不会发生（除非是在电路启动时），因为这需要 2Q 和G 的前一个状态分别

为零和一，而这是一个不可能的状态。 
图 8.56 (a) 三分频电路 (b) 2/3 分频电路 



为了将图 8.56(a)所示的拓扑变成 2 3÷ 电路，我们简单地在第一个触发器和与门之间插入一

个或门来控制 1Q 。如图 8.56(b)所示，当MC 为高电平时，这个分频器被构成为一个 2÷ 电

路，而当MC 为低电平时，则是 3÷ 电路。 

三分频电路通常说来比它的二分频对应电路要慢得多。例如图 8.56(b)所示的电路，在 2Q 必

须发生变化的时钟沿之后，必须有足够的时间来允许下一个时钟翻转到来之前 1G 与输入级

的 2FF 的延时。这可以在图 8.57 中看到，这里给出了电路一部分的晶体管实现。信号的延

时几乎是 2÷ 电路的两倍。而且，在图 8.56(a)中 2FF 的输出必须要同时驱动 1G 和 1FF 的输入

电容。由于这些原因， 3÷ 电路的最高速率通常是 2÷ 电路的一半。 
 

图 8.57 图 8.56(b)中分频器部分电路的晶体管实现 
 

具有其他模数的双模分频器可以以 2 3÷ 或者 3 4÷ 电路为核心进行设计。例如，一个

15 16÷ 预分频器可以按照图 8.58 所示的方式实现。这里 1FF ， 2FF ， 1G 和 2G 构成了一个

同步 3 4÷ 电路，当 MC 为高时，将时钟信号进行四分频，当 MC 与 MF 同时为低时，将

时钟信号进行三分频。由 3FF ， 4FF 和 3G 组成的异步部分将 2FF 的输出进行四分频，并在

3 4 11Q Q = 的时候将 MF 驱动为高电平。这样，如果 MC 为高，那么整个电路将输入信号

进行 16 分频。如果MC 为低，那么电路将避免状态 0000。因为如果 3 4 00Q Q = ，那么 3 4÷

电路只通过三种状态：01，10，11。注意图 8.58 所示电路中信号的关键路径包括 1G 和 2G ，

这使得这个电路比图 8.56(b)所示的分频器还要慢。 
图 8.58 15/16 分频电路 

在图 8.58 所示电路中同时使用同步与异步部分的一个重要考虑是当电路进行 15 分频时潜在

的竞争冒险情况。为了理解这个问题，首先假设 3FF 与 4FF 在他们的时钟上升沿改变其输出

状态。如果MC 为低，那么电路继续进行 16 分频，也就是说 1 2Q Q 通过 01，11，10，00 周

期直到 3Q 和 4Q 同时为低。如图 8.59(a)所示， 1 2Q Q 在 10 态之后将会跳过 00 态。因为从 3Q

变低开始直到 1 2Q Q 跳过一个态的时间内，已经过了三个 inCK 周期，所以通过 3FF 和 3G 的

传播延时不需要少于 inCK 的一个周期。 



图 8.59 当 3FF 和 4FF 工作在时钟的 (a) 上升沿 (b) 下降沿时， 

图 8.58 所示的电路的延时预算 

现在考虑 3FF 与 4FF 在他们的时钟下降沿改变其输出状态的情况。然后，如图 8.59(b)所示，

在 3 4Q Q 下降到 00 之后， 3 4÷ 电路必须立即跳过 00 态，这要求通过 3FF ， 4FF 和 3G 的延

时小于 inCK 的半个周期。这通常是很难实现的，将会使设计变得复杂，并需要更高的功率

消耗。因此，第一中选择是更为可取的。 

参考文献 

[1]. W. L. Rhode, Digital PLL Frequency synthesizer, Theory and Design, Englewood Cliffs, NJ: 
Prentice Hall, 1983. 

[2]. W. F. Egan, Frequency Synthesis by Phase Lock, New York: John Wiley, 1981. 
[3]. J. A. Crawford, Frequency Synthesizer Design Handbook, Norwood, MA: Artech House, 

1994. 
[4]. F. M. Gardner, Phaselock Techniques, 2nd ed., New York: John Wiley, 1979. 
[5]. B. Razavi, ed., Monolithic Phase-Locked Loop and Clock Recovery Circuits, Piscataway, NJ: 

IEEE Press, 1996. 
[6]. R. E. Best, Phase-Locked Loop, 2nd ed., New York: McGraw-Hill, 1993. 
[7]. C. A. Sharpe, “A 3-State Phase Detector Can Improve Your Next PLL Design,” EDN, pp. 

55-59, September 20, 1976. 
[8]. I. Shahriary et al., “GaAs Monolithic Phase/Frequency Discriminator,” IEEE GaAs IC Symp. 

Dig. Of Tech. Papers, pp. 183-186, 1985. 
[9]. I. A. Young, J. K. Greason, and K. L. Wong. “A PLL Clock Generator with 5 to 110MHz of 

Lock Range for Microprocessors,” IEEE Journal of Solid-State Circuits, Vol. SC-27, pp. 
1599-1607, November 1992. 

[10]. D. K. Jeong et al., “Design of PLL-Based Clock Generation Circuits,” IEEE Journal of 
Solid-State Circuits, Vol. SC-22, pp. 255-261, April 1987. 

[11]. F. M. Gardner, “Charge-Pump Phase-Locked Loops,” IEEE Trans. Comm., Vol. COM-28, pp. 
1849-1858, November 1980. 

[12]. S. Barab and A. L. Bride, “Uniform Sampling Analysis of a Hybrid PLL with a Sample-and 
Hold Phase Detector,” IEEE Tran. Aerospace and Electronic Systems, Vol. 11, pp. 210-216, 
March 1975. 

[13]. J. Crawford, “The Phase/Frequency Detector,” RF Design, pp. 46-57, February 1985. 
[14]. J. Blake, “Design of Wideband Frequency Synthesizers,” RF Design, pp. 26-34, May 1988. 
[15]. V. F. Kroupa, “Noise Properties of PLL Systems,” IEEE Trans. Comm., Vol. COM-30, pp. 

2244-2252, October 1982. 
[16]. B. G. Goldberg, “Reviewing Various Techniques for Synthesizing Signals,” Microwaves & 

RF, pp. 181-185, May 1996. 
[17]. J. Gibbs and R. Temple, “Frequency Domain Yield Its Data to Phase-Locked Synthesizer,” 

Electronics, pp. 107-113, April 27, 1978. 



[18]. Philips Semiconductor, Philips RF/Wireless Communications Data Handbook, 1996. 
[19]. T. A. D. Riley, M. A. Copeland, and T. A. Kwasniewsky, “Sigma-Delta Modulation in 

Frequency Synthesis,” IEEE J. of Solid-State Circuits 
[20]. , Vol. 28, pp. 553-559, May 1993. 
[21]. B. Miller and R. J. Conley, “A Multiple modulator Fractional-N PLL Synthesizers,” 

Microwave J., pp. 124-134,September 1996 
[22]. J. Tierney, C. M. Rader, and B. Gold, “A Digital Frequency Synthesizer,” IEEE Trans. Audio 

and Electroacoustics, Vol. 19, p. 48-57, March 1971. 
[23]. H. T. Nicolas and H, Samueli, “A 150-MHz Direct Digital Frequency Synthesizer in 1.25-um 

CMOS with –19dBc Spurious Performance,” IEEE J. of Solid-State Circuits, Vol. 26, pp. 
1959-1969, December 1991. 

[24]. W. Egan, “Modeling Phase Noise in Frequency Dividers,” IEEE Trans. Ultrasonics, 
Ferroelectrics, and Frequency Control, Vol. 37, pp. 307-315, July 1990. 

[25]. J. Yuan and C. Svensson, “High-Speed CMOS Circuit Technique,” IEEE J. Solid-State 
Circuits, Vol. 24, pp. 62-70, February 1989. 

[26]. B. Razavi, K. F. Lee, and R. H. Yan, “A 13.4-GHz CMOS Frequency Divider,” Dig. of 
International Solid-State Circuits Conference, pp. 224-225, February 1994. 

[27]. P. Larsson and C. Svensson, “High-Speed Architecture for a Programmable Frequency 
Divider and a Dual-Modulus Prescaler,” IEEE J. of Solid-State Circuits, Vol. 31, pp. 744-748, 
May 1996. 

[28]. R. L. Miller, “Fractional Frequency Generators Utilizing Regenerative Modulation,” Proc. 
IRE. Vol. 27, pp. 446-457, July 1939. 

[29]. M. Kuriso et al., “A Si Bipolar 28 GHz Dynamic Frequency Divider,” ISSCC Dig. Tech. 
Papers, pp. 92-93, February 1992. 



第9章 功率放大器 
 

    功率放大器是射频无线电接收发送器中消耗能量最多的电路模块。功率放大器的设计，

尤其是用于线性、低电压工作，依然是一个难题，还没有很好的解决办法。实际上，功放的

设计过程中需要大量反复试验——这也是为什么人们喜欢离散和混合实现的电路的一个原

因。 
    这一章的目的是阐明功放设计中的问题与挑战，特别是在便携式应用方面。首先我们概

述一下 PA 的设计要点和 PA 的工作类型，然后我们研究高效率的电路结构，例如 E 类和 F
类电路。其次，我们描述了大信号阻抗匹配的问题，并且分析了线性化的技术。最后，为了

进一步巩固概念，我们列举了几个设计的实例。 
 
9.1 概述 
 
    首先，我们考虑一个将 1W 能量传输给一个 50Ω 天线的发射机。天线上电压的峰峰值

摆幅 VPP等于 20V，而通过负载的峰值电流等于 200mA。为了能够直接用共源（或者共射）

电路来驱动负载，图 9.1(a)、(b)所示电路需要的电源电压要大于 VPP。但是，如果用一个大

电感代替 9.1(b)中的电流源（称为“射频阻塞（RFC）”），需要的电源电压可以降低至原来

的一半，因为 VX可以在从约等于 0 到 2VDD的范围内变化。实质上，RFC 近似为一个可以

承受正电压和负电压的电流源。虽然 RFC 的使用可以降低电源电压，但是并不能缓解有源

器件经受的“应力“，即 M1 承受的最大漏源电压。另外，这个例子中如果 VDD超过了 10V，

在便携式系统中就相当于要有很多的电池。 
 

图 9.1 带有不同类型的负载连接的共源电路级 
 
    为了能在更低的电源电压下将 1W 的能量传输给 50Ω 天线，需要在功率放大器和负载

之间插入一个匹配网络（如图 9.2(a)所示）。例如，如图 9.2(b)所示，X 节点处的峰峰值摆幅

为 5VPP，通过一个转换比为 1：4 的无损变压器，得到输出电压的峰峰值摆幅为 20VPP。从

另一个角度看来，匹配网络相当于将 RL 的值减小，这样，功率放大器提供的有限电压摆幅

仍然可以传输需要的输出功率。 
 

图 9.2 （a）作为电压放大器的匹配网络，（b）使用变压器作为匹配网络 
 
    电压的摆幅需要放大，意味着功率放大器提供的电流必须同比例地增大。在图 9.2(b)的
例子中，变压器原边的峰值电流超过了 800mA。当 VX≈0 时，由于流过 M1 漏极的电流为通

过 RFC 和变压器的电流之和，则这个电流的最大值为接近 1.6A。实际上，功率放大器的效

率可能低于 40%，这就意味着有更大的峰值电流通过输出管。 
    通过输出器件和匹配网络的大电流是功率放大器的设计尤其是封装中的一个难题。如果

通过输出管的峰值电流有几安培的话，那么 900MHz 时的摆率就在 10A/ns 左右。因此，即

使是一个 10pH 的寄生电感也会使电压摆幅减少 100mV。另外，寄生电感还会引起电路的振

荡和不稳定。类似地，存在于晶体管、RFC 或匹配网络中的几十毫欧的串联电阻也可能会

引起很大的损耗。由于这些原因，在其它模拟和射频电路中不重要的版图和封装的问题在功

率放大器中就变得很重要了。 
    值得注意的是，与低噪声放大器中的输入级一样，功率放大器的输出级通常只有一个晶

体管，这是因为如果在信号通路中有更多的有源器件的话，大的电流会引起更大的损耗。 



    表 9.1 列出了为便携式系统设计的 PA 的可以达到性能参数的范围。功率放大器的效率

有两种定义方法。第一种是漏极（或者收集极）效率 η，它等于负载上的功率（通常为一

次谐波）与电源功率之比。另一种是功率附加效率 PAE，它是输入功率和输出功率之差与电

源功率之比。如果功率放大器的功率增益比较大的话，那么 η≈PAE。需要对效率和一些系

统中线性特性进行补充的是，功率放大器输出中的毛刺和谐波必须满足无线标准和 FCC 限

制。 
    如果收发器使用了在发射和接收的时间槽中无偏移的频分复用，那么功率放大器在接收

频带的输出毛刺和噪声也是很关键的（见第 4 章）。这是因为双工机两个频带之间的隔离是

有限的，这会在功率放大器的输出到低噪声放大器（LNA）的输入之间产生明显的窜扰[26]。
由噪声系数和功率放大器的增益可以得出，为了使低噪声放大器输入端的噪声变得可以忽

略，输出的热噪声必须降到-130dBm/Hz 以下。 
 
表 9.1  典型功率放大器的性能指标 
输出功率 +20 —30dBm 
效率 30 — 60% 
IMD -30dBc 
电源电压 3.8V — 5.8V 
增益 20 — 30dB 
输出毛刺和谐波分量 -50 — -70dBc 
功率控制 开/关 或者 1dB 步长 
稳定因子 >1 
 

在数字无线标准中，功率放大器的另一个特点是对于输出功率的控制。比如，在像 IS-54
和 GSM 之类的 TDMA 系统中，功率放大器周期性地打开和关闭以节约能源。而且，像在

第 4 章中解释的那样，在 IS-95 中输出能量的变化步长必须要能达到 1dB。 
 
9.1.1 线性和非线性功率放大器 
 
    在第 3 章中，我们解释了为什么功率放大器的线性度在某些调制（比如 π/4－QPSK 调

制）中变得很重要。问题的关键是频谱的再生和相邻频道中的能量。例如，在 IS-54 中，相

邻频道中的总的积分能量必须至少比本频道中的能量低 26dB[1]。另外，动态系统中的非线

性可能会导致幅度调制到相位调制的转化[2]，这会破坏了载波的相位特性。 
    功率放大器的非线性特性通常用双频测试来表征。如图 9.3 所示，电路中所用的是两个

幅度相等、频率有一点偏差的正弦信号，在输出端测量它们引起的交调（IM）积。对于相

邻频道的干扰，三阶 IM 分量变得很重要；而对于另一种（度量）相邻频道能量，五阶分量

是重要的。制造厂商通常会指定当输出的主要成分的功率比满功率低 6dB 时的，最大的 IM
积[3]。例如，一个功率为 1W 的功率放大器的表征是通过调整输入电平以使得输出端的每

个信号的功率为+24dBm（在 50Ω 系统中）。 
 

图 9.3 功率放大器的双频测试 
 
    但是，在某些应用中，对功率放大器的双频测试并不是一个接近实际的表征，因为如果

信号是一个随机地调制的信号（例如 π/4 QPSK）的话，这种方法不能精确地表示相邻频道

的干扰。因为这个原因，功率放大器的线性特性通常必须通过测量对调制波形的响应的频谱



再生来获得。尽管如此，双频测试法在设计的开始阶段提供了一种粗略但行之有效的测量方

法。 
 
9.2 功率放大器的分类 
 
   功率放大器一般被分为以下几类：A 类、B 类、C 类、D 类、E 类和 F 类等[4]。传统的

功率放大器一般都假设输入和输出波形都为正弦波。而我们在 9.3 节中会看到，如果不做这

种假设的话，功率放大器的性能将会变得更好。 
    在本节中，我们简要地介绍了 A 类到 C 类功率放大器，重点讲述了它们在便携式系统

中的优缺点。 
 
9.2.1 A 类和 B 类功率放大器 
 
    A 类放大器在整个的输入输出范围内都是线性工作的。在三种单管放大器中，共源（共

射）结构的效率最高；在共栅（共基）电路中，输出电流等于流经输入网络的电流，这会引

起比较大的损耗；而在共漏（共集电极）电路中，除了负载电流之外还要加额外的偏置电流，

这样会使效率降低大约一半。 
    图 9.4 所示的分别是由双极型晶体管和场效应晶体管组成的 A 类放大器。我们如何定义

它们是线性工作的呢？如果晶体管的工作点没有明显的变化，那么电路就可以认为是线性

的。但是如果电路的输出电流达到几个安培的话，为了保证线性，应该加多大的偏置电流呢？

这就是 A 类放大器的定义中不明确的地方。 
 

图 9.4 用（a）MOS 器件，（b）双极型晶体管的 A 类电路级 
 
    图 9.4(b)所示电路可以用电流源驱动，这样由于 β 值对偏置电流的弱依赖性，电路就

能达到更好的线性特性[4]。例如，变压器可以将信号源阻抗的值增大，而使之近似为一个电

流源[4]。问题是大的基极-发射极电容会分流一部分输入电流，而由收集极电流变化引起的

该电容（表达式为 CD=gmτF）的变化会引起非线性。另一个问题是，当基极由阻抗很高的

电流源驱动时，集电极-发射极击穿电压会降低。 
    为了计算 A 类放大器最大的漏极（收集极）效率，我们注意到：（1）如果图 9.4 中的漏

极（收集极）电压为峰峰值约为 2VDD 的正弦电压，那么传送到匹配网络的功率就等于

VDD
2/(2Rin)；（2）、为了使 VX达到 2VDD，RFC 必须提供大小为 VDD/Rin 的电流。由于 RFC 的

电流是个相对不变的常量，从而电源提供的功率就等于 VDD
2/Rin。因此最大的效率就等于

50%。 
    以上的计算有一个有趣的地方。在图 9.4 中，当 VX从 2VDD变化到 VDD再到 0 时，晶体

管的电流从 0 变化到 2VDD/Rin。换句话说，只有当晶体管截止的时候 VX才能达到 2VDD；也

就是说，只有在非线性可以接受的情况下，最大的效率才能达到 50%。这一点同 A 类放大

器是线性电路的观点相违背，从而使得 A 类放大器的实际效率低于 40%。A 类放大器的导

通角为 360 度，因为它在整个周期内都是导通的。值得注意的是，当射频输入信号为 0 的时

候，输出级电路消耗的功率最大。 
    另一个值得关注的地方是小信号时 A 类放大器的效率。例如，在第 4 章中讲过的，在

IS-95 中，为了节约电池能量以及使与其他用户间的串扰降到最低，输出功率是可变的。在

9.4(a)所示的电路中，如果晶体管的偏置电流为 VDD/Rin，不管传送到负载上的功率有多大，

电源的功耗总是等于 VDD
2/Rin。效率因而减小为 η=Vout

2/(2VDD
2)。因此，在小信号的时候为



了保存电池能量，晶体管的偏置电流也必须降低。 
    B 类放大器的效率比 A 类的高，它包括两个并联的部分，每一部分导通角为 180 度。

我们熟悉的一个例子是通常用于低频功率放大器中的推挽电路[5]，如图 9.5 所示。当 Vin越

来越为正的时候，Q2 几乎截止，输出电流由 Q1 提供。同理，当 Vin 减小的时候，Q2导通而

Q1 上的电流很小。我们可以直观地得出，B 类放大器的效率会比较高，因为电源电流总是

通过负载，而在图 9.4 所示的 A 类电路中，电源电流在一个周期的部分时间内只通过晶体管。 
 

图 9.5 推挽输出级 
 
    由于大部分的双极型晶体管和场效应晶体管工艺中缺乏高速的 p－型器件，因而使得图

9.5 中的推挽结构在射频范围内不能得以广泛应用。此外，Q1 和 Q2 的基极-发射极电压限制

了输出电压的幅度，降低了可获得功率和效率。这可以用以下方法解决：用两个 n－型器件

来产生差分输入，从而驱动一个差分到单端的转化器。图 9.6 所示就是一个例子[4]，其中

M1 和 M2 的漏极电流流过变压器 T1，以此来驱动单端负载。 
 

图 9.6 采用变压器的 B 类电路级 
 
    为了计算图 9.6 所示的 B 类放大器的最大效率，我们注意到 X 节点和 Y 节点的最大电

压为 2VDD，而每个节点与 VDD之间的等效电阻为 n2RL，其中 n 为变压器的匝数比。因此，

T1 的输入功率为
2 2

in DD L/(2 )P V n R= 。而通过 VDD的平均电流为 

            / 2 DD
DD,avg 20

2 sin
T

L

VI tdt
T n R

ω= ∫  ，                                (9.1) 

其 中 ， 因 子 2 代 表 M1 和 M2 提 供 的 两 个 半 正 弦 电 流 。 从 上 式 可 以 得 到

2
DD,avg DD L2 /( )I V n Rπ= ，从而平均功率为

2 2
supp DD L2 /( )P V n Rπ= 。因此最大的效率等于 

in supp/ / 4 79%P Pη π= = ≈ 。应该注意的是以上的推导假定 T1 是没有损耗的。 

      与 A 类放大器类似，B 类放大器为了得到最大的效率，也需要晶体管的偏置电流有

大的变化，因此也面临着非线性的严重问题。有意思的是，如图 9.5 所示的 B 类放大器通常

用于高性能的音频功率放大器中，因为它们可以嵌入到高增益的反馈回路中使得失真降到最

低。然而，在射频范围内很难达到同样的效果，因为很高的环路增益通常需要多级电路，导

致严重的稳定性的问题。 
    图 9.6 所示的 B 类放大器的另一个缺点是它需要低损耗的高频变压器。通过 T1 原边的

大电流会引起显著的电阻损耗，从而降低整体的效率。另一个类似的但不那么严重的问题是

在电路的输入端需要一个单端到差分的转化电路。 
    我们应该指出，B 类放大器也可以是指图 9.6 所示电路的半个电路，例如，一个只导通

半个周期（导通角为 180 度）的共射（共源）电路。这样的电路是非线性的，但是，如果我

们假定输出电压为正弦波的话，那么它的效率仍等于 π/4。 
 
9.2.2 C 类功率放大器 
 
    在上面研究的 B 类放大器中，我们注意到每个晶体管只在半个载波周期内导通。在 C
类放大器中，为了提高效率，输出管的导通时间小于半个周期。 



    图 9.4 中的 A 类放大器做一下修改就可以应用于图 9.7 中的 C 类放大器，该电路加了偏

置，这样当 Vin>|Vb|+VTH的时候，M1 导通，其中 Vb 是一个负电压。换句话说，在每个周期

内，晶体管产生波形窄的电流来驱动输出。匹配电路中通常包括一些滤波器以滤除谐波分量。 
 

图 9.7 C 类电路级 
 
    C 类放大器和单管 B 类放大器的区别在于导通角 θ。当 θ 减小的时候，晶体管的导通

时间缩短，因此消耗的能量也降低。但是，同时负载上的功率也会随之降低。如果我们假定

晶体管的电流是正弦波的一部分，而输出电压是峰值为 VDD 的正弦波的话，那么效率就是

θ 的函数。从[4]中可以得到，效率为 

             
)2/cos(2/)2/sin(

sin
4
1

θθθ
θθη
•−

−
=  ，                           (9.2) 

当 θ=360º（A 类）时，η=50%；当θ=180º（B 类）时，η=79%；当 θ=0（C 类）时，

η=100% 
    C 类放大器的一个显著特征是它的最大效率能达到 100%。但是，另一个需要考虑的问

题是负载上的实际功率。从[4]中可以得到， 
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−
−

∝outP  。                                         (9.3) 

当导通角变为 0 的时候，Pout 的值降为 0。换句话说，C 类放大器只有当它输出其峰值功率

的一小部分时才能显示出高的效率。因此，实际的 C 类放大器不适用于便携式收发机，因

为在便携式收发机中全部输出功率时的效率才是最为关心的。 
 
9.3  高效率功率放大器 
 
    A 类、B 类和 C 类放大器都假设输出管的电压和电流波形为正弦波（或者是正弦波的

一部分），这样就限制了 A 类、B 类放大器的效率和 C 类放大器的输出功率。实际上，存在

于这些波形中的高次谐波分量可以用于提高放大器的性能。 
 
    A 类放大器  考虑图 9.4 所示的 A 类放大电路。我们在 9.2 节的分析中假定了漏极电流

和电压为正弦波，实际上大信号工作时会产生谐波分量。现在假定匹配网络的阻抗对基次谐

波很小，而对二次谐波很大。从而，漏极电压的边缘变得比正弦波陡，这样会提高效率。这

是因为过渡时间变短，在大电压工作时降低了在晶体管上有大电流的时间。 
    值得注意的是以上的修正并不需要增加在传输给负载的信号中的谐波分量。它只是利用

不同谐波的阻抗不同的这一特点使得漏极电压接近于一个方波——虽然实际情况下为了给

多于一个或两个的谐波提供指定的阻抗时，匹配网络会变得很复杂。 
    举个例子，考虑图 9.8(a)所示的 A 类电路，其中 L1、C1和 C2 组成匹配网络，它将 50Ω
的负载在 f=850MHz 的时候转化为 Z1=9Ω+j0，而在 2f=1.7GHz 的时候转化为 Z2=330Ω+j0[7]。

图 9.8(b)为漏极电压的波形。该电路中负载上的功率为 2.9W，效率为 73%，三阶失真为

-25dBc[7]。对别的谐波终断（termination）的考虑见[8]。 
 

图 9.8 （a）采用高次谐波终断的功放，（b）漏电压波形 
 



E 类放大器  E 类放大器是非线性放大器，当传输全功率时效率可以达到接近 100%，

这是它相对于 C 类放大器的一个显著优点。在详细研究 E 类功率放大器之前，我们先回顾

一下图 9.2(a)中的电路，如图 9.9。 
图 9.9 开关输出电路级 

 
假定电路中的晶体管工作在理想的开关状态，而不是依赖于电压的电流源。这种电路称

为“开关功率放大器”，在以下条件下可以得到很高的效率：（1）当 M1 上有电流时，它上

面的压降很小；（2）当 M1 上的压降为有限值时，它的电流为小电流；（3）开关状态之间的

转换时间最小化[9]。由（1）和（3）我们可以推断出开关的导通电阻必须非常小，而且 M1

栅极上的电压必须近似为矩形波。然而，即使以上两个条件都满足，如果 M1 导通时，VX很

高的话，那么条件（2）依然无法满足。此外，实际情况下，在高频时也很难得到陡峭的输

入波形。 
重要的是我们要认识到前面几节研究的功率放大器和图9.9中的开关电路之间的基本区

别：前者的输出匹配网络是在假定了晶体管是作为一个电流源工作的条件下设计的，而对于

后者，这种假设不是必须的。如果有源器件依然是作为电流源，为了使晶体管不进入可变电

阻区（对于双极型器件是饱和区），必须要能够精确控制漏极（收集极）上的最小电压。这

种要求使得效率成为电源电压、电路元件值和匹配网络的 Q 值的敏感函数。而且，即使所

有的器件和波形都是理想的，晶体管上必须维持的最小压降仍然会使得效率是一个有限值。

与之相反的是，在开关放大器中，最小的漏极（集电极）电压可以接近为 0（虽然这会使双

极型器件工件在深饱和状态而产生别的不希望的效应[9]）。 
E 类放大器通过设计适当的负载来解决输入输出转换时间有限的问题。如图 9.10 所示，

E 类放大器由一个输出管 M1、一个接地电容 C1和一个串联网络 C2、L1组成。RFC 在工作

频率下有很高的阻抗， M1 的漏极电容包括在 C1 之中[9]。选择 C1、C2、L1 和 RL 的值使得

VX满足以下三个条件（如图 9.11）：（1）开关关断时，VX为低电平的时候足够长，从而使电

流能够降为 0；（2）开关导通的之前 VX的值刚好达到 0；（3）当开关导通时，dVX/dt 也接近

为 0。我们通过观察电路是否符合这些条件来检验电路的性能。 
 

图 9.l0 E 类电路级 
图 9.11 在 E 类电路级中的电压，电流波形 

 
第一个条件，它为 C1 所保证，解决了晶体管的下降时间为有限值的问题。如果没有 C1，

当 Vin 降低的时候，VX的值会随之上升，从而引起 M1 的功率的损失。 
第二个条件保证了开关上的压降及通过开关的电流不会在导通点附近交迭，因此即使是

在输入输出转化时间有限的情况下，也能使晶体管的功率损耗降到最低。 
第三个条件降低了效率对第二个条件不满足的敏感度。也就是说，如果元件或电源电压

的改变引起了电压和电流波形的交迭，效率只会稍微降低，因为 dVX/dt=0 意味着在关断点

VX的值不会发生很大的变化。 
第二和第三个条件的实现比较不直接了当。在开关关断之后，负载网络的响应是一个带

有 C1、C2 和 L1 的初始值的阻尼二阶系统（如图 9.12）[9]。其时域响应与电路的 Q 值有关，

图 9.12 中给出了欠阻尼、过阻尼和临界阻尼三种情况下的电压波形。在临界阻尼的情况下， 
VX接近为 0 而斜率也为 0。因此，如果开关在这个时候开始导通，那么第二和第三个条件就

满足了。 
E 类放大器在效率和输出谐波分量之间进行了折衷。为了降低谐波失真，输出网络的 Q

值必须比第二和第三种条件通常所要求的值要高。我们可以在负载电阻前加入滤波器，但是



滤波器会消耗一部分的功率[10]。 
E 类放大器的另一个性质是当开关保持在关断状态时，峰值电压很高，接近为

3.56VDD-2.56VS，其中 VS为晶体管上的最小压降[9]。如果 VDD=3V 而 VS=200mV，峰值电压

就会超过 10V，这就需要提高晶体管的击穿电压。 
在设计 E 类放大器中需要的方程，读者可以参考[9]。 
 
F 类放大器  将谐波应用于图 9.8 所示的 A类放大器中的想法也可以应用到非线性放大

器之中。如果在图 9.9 所示的一般的开关电路中，负载网络在二次或者三次谐波时有很高的

阻值，那么开关上的电压波形的边缘会比正弦波陡峭，因此就降低了晶体管的功率损耗。这

样的电路称为 F 类放大器[4，11]。 
图 9.13 给出了 F 类放大器的一个例子。由 L1和 C1组成的谐振回路在 2fin或者 3fin的时

候发生谐振，从而在 X 节点提高二次或者三次谐波的幅度。在图 9.13 中我们可以看到，当

三次谐波变强的时候，开关上的压降接近为方波。有趣的是，如果 M1的漏极电流是半个正

弦波（例如经过半波整流过的正弦波）的话，那么三次谐波就不存在了。但是，实际上，因

为晶体管的 I/V 特性并不完全满足平方关系，波形中依然存在着三阶失真。 
如果晶体管的漏极电流为半波整流过的正弦波，可以证明 F 类放大器的最大效率在三

次谐波阻抗最大时等于 88%，而在二次谐波阻抗最大时等于 85%[11]。 
 
9.4  大信号阻抗匹配 
 
    功率放大器通常在输出管和负载之间有一个匹配网络。在 A 类放大器中，如果晶体管

作为理想电流源，那么匹配网络就只是单纯地将负载电阻的值降低而不产生电抗分量。但是

实际上，有源器件的输出阻抗是有限值，既有实部也有虚部，而且会随着输出电压和电流的

变化而变化。因此必须将非线性的输出复阻抗与线性负载进行匹配。虽然在这里我们假设负

载是电阻而且是个常量，但是实际上，天线的阻抗既可以包含电抗分量，也可以随收发机在

外界的位置而变化。 
    在研究非线性阻抗匹配之前，让我们先考虑一个简单的例子，在这里晶体管的模型为一

个理想的电流源和一个线性的电阻性的输出阻抗（如图 9.14(a)）。这里有一个明显的矛盾之

处，即最大功率传输定则要求 RL=RO，而我们在 9.1 节中要求 RL 有一个较小的值，比如

RL<<RO。哪一个是正确的呢？如果 RL=RO，会有两个问题。首先，传输给 RL 的功率等于

RO上消耗的功率，这会使 A 类放大器的最大效率从 50%降为 25%。换句话说，最大功率传

输与最大效率不符合。其次，如果 RL变得与 RO一样大，那么除非有更高的电源电压，否则

输出功率会很小。因此，在一般的功率放大器中，RL<<RO。 
 

图 9.14 用（a）线性电阻，（b）线性电阻与电抗，（c）（b）的简单的匹配网络， 
的器件输出阻抗摸型 

 
    下一步，如图 9.14(b)所示，我们假设晶体管输出阻抗包括线性的实部和虚部。我们注

意到由于输出管的宽度一般为几毫米，因而 XO在高频时也相应的很小。因此匹配网络必须

提供电抗部分来抵消 XO的影响。图 9.14(c)给出了一个简单的例子，其中当谐振在基波频率

时，L1 抵消 CO的作用，而 C1 和 L2对 RL起阻抗变换作用。 
    现在来考虑一般的非线性输出复阻抗的情况。在输出电压范围的中点对阻抗作小信号近

似可以得到匹配网络各元件的粗略的值，但是确定它们在大信号效率时的值需要很多尝试，

也会有误差，尤其是当要考虑封装时的寄生效应的时候。实际情况下通常是采用一种叫做“拉



负载测量”的更为系统化的方法。 
    在一个拉负载测试中，对输出功率作为从晶体管看过去的复阻抗的函数测量和画图[12，
13]。由于复阻抗需要两个轴，因此画出来的图实际上是功率在复阻抗平面中的等值线，例

如，Smith 圆图。图 9.15(a)建立了拉负载测试的概念。一个可变的精确校准的调谐器作为匹

配网络，根据控制输入对晶体管提供了一个可变的复阻抗。借助于一个自动系统，Z1 的实

部和虚部缓慢变化，而功率表的读数始终保持为一个常数。结果是一个对应于该功率的等值

线图（如图 9.15(b)）。实际上，由于 Z1 改变时 Zin也改变，为了使从信号产生器看进去的阻

抗保持恒定（通常等于 50Ω），就需要在信号产生器和晶体管之间加入另一个调谐器。 
 

图 9.5 （a）拉负载测试，（b）Smith 圆图上的功率等值图 
 
    如果传输到输入电路的功率是个常数，那么当 Z1 接近它的最佳值 Zopt 时输出功率会增

加。当 Z1 的取值范围逐渐变窄时，等值线的间距逐渐变小；最后当 Z1 取值为唯一的值 Zopt

时，输出功率达到最大值 Pmax。换句话说，这种测试通过缩小 Z1 的值的范围来得到最大的

输出功率和相应的负载阻抗。应该注意的是功率等值线同时也指出了 Pout 对于在 Z1 选择上

误差的敏感度。 
    虽然拉负载这种方法需要利用电脑控制的带有极其精确和稳定的调谐器的测试装置，但

是它仍然被广泛地应用于功率放大器的设计之中。但是，这种方法也有三个缺点。首先，不

同尺寸器件的测量结果不能通用。其次，不同频率下得到的功率等值线和负载的值各不相同。

第三，由于拉负载算法中不一定会提供高次谐波阻抗达到峰值的条件，因而它不能得出在多

个谐波终断情况下的效率和输出功率。因此，用这种方法得到的数据来设计功率放大器还需

要反复实验。 
    为了在仿真时避免进行复杂的测试，拉负载方法也可以通过电路仿真来实现[13]。与上

述过程类似，负载阻抗作微小的变化，从而建立功率等值线，最后得到 Zopt 的值。在这里，

如果负载的变化不是自动控制的，那么这个过程也是冗长而且麻烦的。另外，这样的仿真需

要晶体管的精确模型[14]，尤其是输出阻抗部分更要精确，而 SPICE 模型并不能给出在高频

时和电压电流有大的变化时输出阻抗的精确模型。 
 
9.5  线性化技术 
 
    在很多射频电路中需要使用线性功率放大器。在第 3 章说过，像 QPSK 和 π/4 QPSK 这

类的频带宽度利用率高的调制技术需要使用线性功率放大器来使频谱再生达到最小。此外，

同时处理多个频道的放大器需要是线性的以避免交叉调制。这种情况会发生在多载波系统

中，比如基站发射机、有线电视发射机和“正交频分复用（OFDM）”电路之中[15]。 
    目前，为便携式装置设计的大多数线性功率放大器中都使用了效率在 30%到 40%左右

的 A 类输出电路。为了得到更高的效率，可以先使用非线性功率放大器再对电路进行线性

化。理想情况下，这种方法可以降低整体的失真到可以接受的程度，而不会很明显的降低效

率。 
    本节描述的线性化技术在某些场合已被用于复杂、昂贵的射频和微波系统中，但是还没

有应用于低成本的便携式终端系统中。这是因为这种方法一般会使设计变得复杂，还需要进

行多种调整，而且当器件特性随温度和输出功率变化时，这种方法会变得不那么有效。尽管

如此，对这种技术及其局限性有基本的了解在功率放大器的设计中还是有用的，尤其是当集

成电路工艺水平提高至能够提供比离散实现更好的可重复的，高复杂程度的应用。 
    很多线性化方法的一个重要的缺点是它们需要功率放大器的核心部分具有一定的线性



度，亦即，如果输出管工作为一个理想开关，这些方法就没有效果了。这个问题会在下面阐

明。另外，每种技术只适用于某种类型的放大器。 
 
9.5.1  前馈 
 
    非线性功率放大器产生的输出电压波形可以看成是一个输入信号线性复制和一个误差

信号的和。前馈网络用于计算这个误差，对其进行适当的放大或缩小，再从输出波形中扣除

掉[16]。图 9.16(a)给出了一个简单的例子，其中主功率放大器的输出为 VM，而 VN为 VM的

1/AV。VN 减去输入信号，所得结果再放大 AV 倍，再被 VM 减去。如果 VM=AVVin+VD，其中

VD代表失真量，那么 VN=Vin+VD/AV，由此得到 VP=VD/AV，VQ=VD，因此 Vout=AVVin。实际上，

电路中的两个放大器在高频时有很大的相位漂移，需要使用延时线，如图 9.16(b)，其中 Δ1

用于补偿主功率放大器的相位漂移，而 Δ2 用于补偿误差放大器的相位漂移。有时候称从

Vin 到第一个减法器的两个通路为“信号抵消回路”，而称从 M 和 P 节点到第二个减法器的

两个通路为“误差抵消回路”。 
 

图 9.16 （a）简单的前馈拓扑，（b）加入延迟元件 
 
    前馈结构与反馈结构相比其优点是：即使带宽是有限的，而且在每个电路模块都有大的

相位漂移，它仍然是稳定的。这一点在射频和微波电路中显得尤为重要，因为在关心的频带

附近极点和振荡是不可避免的，因而很难得到稳定的反馈。 
    但是前馈线性化也有一些缺点。首先，模拟延时器件需要使用无源器件（例如微带线），

并且对 Δ2 的功率损耗有很高的要求。其次，输出部分的减法器必须利用低损耗元件实现，

例如高频变压器[17]。第三，线性化的量取决于每个减法器的输入信号的功率和相位匹配。

可以知道[17，18]，如果从 Vin 到第一个减法器的两个通路的相位失配为 ΔΦ，相对增益失

配为 ΔA/A，那么 Vout 的 IM 积的幅度抑制量为 

           2)1(cos)1(21
A
A
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AE Δ
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Δ

+−= φ  。                          (9.4) 

举个例子，如果 ΔA/A=5%，ΔΦ=5º，那么 E=0.102，也就是说前馈使 IM 积降低了大约 20dB。
在误差修正回路中的相位和增益失配进一步降低了电路的性能。 
    前馈的概念可以应用于“嵌套环路”中[19]，这种电路利用图 9.16(b)的拓扑作为起主要

的功率放大器，并将其应用于另一个前馈系统中。当然，这样的电路要复杂得多。 
 
9.5.2  反馈 
 
    虽然局部反馈与全局反馈技术广泛地应用于高速电路中，但并不能简单地用于射频功率

放大器。这是因为，对于极为非线性的功率放大器，必须要有很高的环路增益。如果考虑了

由于电路的极点和谐振引起的不稳定，这一点在高频时是很难做到的。封装上的寄生效应、

大的瞬时电流以及由电容和磁耦合引起的不可避免的反馈使得功率放大器在其它频率时即

使没有外加的反馈也很容易发生振荡。 
    如果大部分的环路增益是在低频下获得，那么与反馈有关的两个问题，即增益不足与过

多的相位偏移，就可以得到缓解。在发射机中，这一点是可以做到的，因为经过功率放大器

处理的波形实际上是通过对基带信号或者 IF 信号进行上变频得到的。因此，如果对功率放

大器的输出进行下变频，得到的信号就可以与负反馈回路中的原低频信号相比较。这个概念



在图 9.17(a)中说明，那里误差放大器 A1 与功率放大器之间要求的频率转换可由通过两个混

频器完成。换句话说，这个环路试图使 VPA 成为 Vin 的复制，只不过是在不同的频率下。由

于通过混频器和功率放大器在高频时的总的相位漂移通常都超过 180º，因此为了确保稳定

性，额外相位 θ 被叠加到其中一个 LO 信号中。 
 

图 9.17 （a）通过频率转换的反馈，（b）笛卡儿反馈 
 
    在对 I 信号和 Q 信号都进行上变频的发射机中，功率放大器的输出信号在与输入信号

相比较之前，必须将其分解为相位正交的分量（如图 9.17(b)）。这种形式称为“笛卡尔反馈”
[20]。 
    笛卡尔反馈并不是便携式系统中的通用方法。由反馈解调器和误差放大器引入的额外的

复杂度增加了功率损耗，和用离散元件实现的成本（但是在集成电路设计中这些复杂程度不

造成太多的麻烦）。而且，在图 9.17 中必需的 θ值随着温度、工艺参数和输出功率而变化，

使得稳定性很难得到保证。 
 
9.5.3  包络消除及恢复 

    正像在第 3 章提到过的，任意一个带通信号可以表示为 )](cos[)()( tttatv C φω += ，即

可以通过包络 a(t)和相位 Φ(t)来表示。由此产生了以下方法：先将 v(t)分解为包络信号和调

相信号，再分别进行放大，最后再进行混合。 
    图 9.18(a)所示电路称为“包络的去除和恢复（ERR）”[21]。输入信号通过包络检测器

（最简单的情况下为二极管检测器）和限幅电路，产生包络 a(t) 和调相分量

b(t)=b0cos[ωCt+Φ(t)]。如图 9.18(b)所示，这两个信号在功率放大器中进行放大和混合。如

果晶体管 M1工作在开关状态，通过 RFC 的电流就是 ka(t)的函数，从而对 M1 产生的信号的

幅度进行调制。应该注意的是，如果 M1 作为一个电流源，就不能进行包络的恢复，因为 ka(t)
和 ID1(t)的线性时不变组合不能进行调制。 
 

图 9.18 （a）包络消除与恢复，（b）输出级的实现 
 
    ERR 与前馈和反馈相比，其主要优点是它不需要功率放大器核心是线性的，因而可以

设计出效率最大的输出电路。但是，它也有其它缺点。 
    首先，图 9.18(a)中的两个通路的总相位偏移与增益间的失配必须降低到可以接受的水

平，而这是很难的，因为两个通路的电路形式不同，工作的频率也相去甚远。其次，限幅电

路中的有源部分（如差分对）在高频时会产生显著的调幅－调相转换（见第 7 章），破坏了

图 9.18(a)中 b(t)的相位。第三，在输出电路中用 ka(t)作为电源电压降低了效率。比如说，考

虑一下图 9..19(a)所示的电路，那里误差放大器 A1迫使 VX跟踪 ka(t)。由于功率放大器输出

电路的总电流通过晶体管 M2，M2 消耗了大量的功率。因此，一般都采用图 9.19(b)所示的开

关调节器。其中，振荡器使 M2 在开关状态间进行转换，而误差放大器决定了振荡器的占空

系数，这样就确保了 VX的平均值等于 ka(t)。不过，M2 的沟道宽度必须很大，这样 M2 在导

通状态消耗的功率就可忽略了。（9.1 节中曾指出几十毫欧姆的电阻也可能使效率降低很多。）

同时，C1 必须足够大，从而能在 M2关断时提供电源电流。 
 

图 9.19 用（a）一个低频反馈放大器，（b）脉冲宽度调制来对 PA 的输出进行调制 
 



    图 9.18(b)所示电路的另一个缺点是 M1 的漏极电容会随 ka(t)的变化而变化。因而 M1产

生的信号的相位会被包络分量所破坏。 
 
9.5.4  采用非线性元件的线性放大（LINC） 
 
    功率放大器系统中为了避免幅度发生变化的一个方法是“用非线性元件进行线性放大

（LINC, linear amplification with nonlinear components）”[22，23]，如图 9.20 所示，想法是

带通信号 )](cos[)()( tttatv Cin φω += 可以表示成以下两个常幅度调相信号之和，这两个信

号分别为 )]()(sin[5.0)( 01 tttVtv C θφω ++= 和 )]()(sin[5.0)( 02 tttVtv C θφω −+−= ，其

中 ]/)([sin)( 0
1 Vtat −=θ 。因此，如果 v1(t)和 v2(t)由 vin(t)产生，通过非线性电路放大，然

后进行叠加，那么输出信号就有与 vin(t)相同的包络和相位。 
 

图 9.20 采用非线性电路级的线性放大 
 
    由 vin(t)产生 v1(t)和 v2(t)需要很复杂的电路，主要是因为它们的相位必须通过对 θ(t)调
制得到，而θ(t)本身是 a(t)的非线性函数。曾经提出过用非线性频率转换的反馈回路来实现

[22，24]，但是类似于图 9.17 所示的环路的稳定性问题限制了它的应用。另一个方法[25]将
v1(t)和 v2(t)表示为 

           )sin()()cos()()(1 φωφω +++= ttvttvtv CQCI                       (9.5) 

           )sin()()cos()()(2 φωφω +++−= ttvttvtv CQCI 。                   (9.6) 

其中 2/)()( tatvI = 而 2 2
0( ) ( ) / 2Qv t V a t= − 。由于产生 vQ(t)所需要的非线性运算可以在低频下

进行（可以用模拟方法，或者是用供查表的 ROM），因而这种方法可以简单地采用正交上变

频来产生 v1(t)和 v2(t)。 
    除了复杂性以外，LINC 还必须面对另外两个问题。首先，图 9.20 中的两个通路间的增

益和相位失配产生了残留失真[25]。其次，输出加法器会引起很大的损耗，因为它必须在两

个功率放大器之间产生很好的隔离。虽然看起来加法器可以使用图 9.21 中的简单的形式，

但是我们注意到如果 M1和 M2 作为开关工作，那么两个调制信号会破坏彼此的相位。 
 

图 9.21 两个 PA 输出的相加 
 
9.6  设计实例 
 
    大多数的功率放大器都采用两级结构，在输入、两级电路之间和输出都有匹配网络（如

图 9.22）。由于输出级的增益一般都低于 10dB，因此在电路中加入了一个高增益的驱动器，

以此来降低最低输入电压。例如，如果要求功率放大器必须提供+30dBm（1W）的功率，图

9.22 中的电路可以提供 25 到 30dB 的增益，因此允许输入从 0 到+5dBm。最小输入的选择

取决于前级电路－调制器或上变频器－的驱动能力，但是由于功率放大器和调制器经常是独

立设计的（而且可能是不同厂商制造的），因此一般选择接口电路的功率为 0 到+5dBm。 



 
图 9.22 典型的 PA 系统 

 
    图 9.22 中输入和输出匹配网络有几个用途：N1 提供 50Ω 的输入阻抗，而 N3对输出级

的电压幅度进行放大，以便将要求的功率传给 RL。如果将功率放大器设计成孤立电路，而

通过外部电路实现与前级电路的连接，那么 50Ω 的输入阻抗就是必要的。而且，如果在调

制器与功率放大器之间加入了一个无源的外部滤波器，以此来抑制频带外部的谐波和干扰，

那么从滤波器看进去的阻抗必须等于标准值 50Ω，以避免通频带的抖动和不稳定。 
    为了实用，图 9.22 中驱动电路与输出级间加入了匹配网络。由于设计是以对输出管进

行拉负载测试为开始的，因而当输出级设计完成之后，为了得到最大效率而要求的电源阻抗

也就决定了。因此，驱动器必须提供这样的一个输出阻抗，通常都需要有匹配网络。N2 的

使用允许进行模块式的设计：首先设计输出级，其次是驱动器，最后是级间匹配，最终结果

需要几次重复。如果没有 N2，驱动器和输出级就必须作为独立的电路来处理，这会使设计

过程变得复杂得多。 
    功率放大器依然主要靠 III-V 族工艺，尤其是 GaAs 结型场效应晶体管和近来的 GaAs
和 InP 异质结双极型晶体管（HBT）。由于 III-V 族器件有较高的截止频率和击穿电压乘积，

很高的迁移率，因而大的单位宽度的电流驱动能力，并且在半绝缘衬底上能够制造出高质量

的电感和电容，这些使得 III-V 族工艺在高效率功率的放大器的设计中成为首选。现在还不

清楚主流的亚微米 CMOS 工艺能否有这样的取得相仿的性能，但是已经在研究它们在小范

围内（如局域网）的应用了。 
    图 9.23 给出了用混合工艺研制出的一个 900MHz 的 MESFET 功率放大器[27]。电源电

压为 5.6V，电路工作在 AB 类工作状态，输出功率大约为+36dBm。设计的过程从输出级开

始。通过拉负载测量，得到在 M2 给定的尺寸下，最佳负载电阻等于 4Ω。两单元输出匹配

网络将 50Ω的负载转换为这个数值；单元 A 产生 Rin1=10Ω而单元 B 产生 Rin2=4Ω。 
 

图 9.23 在[27]中报告的功率放大器 
 
    输出级的输入电阻 Rin3 为 2.7Ω，因此需要输入功率+23dBm，为此 M2进入了深度三极

管（即线性）工作区。级间匹配网络将 Rin3 转化为 Rin4=53Ω，在电源电压为 5.6V，功率为

+23dBm 时，这个值为驱动电路提供了最佳的负载电阻[27]。在对 M1 的输入阻抗进行大信号

仿真的同时设计了输入匹配网络，得到了 Rin5=50Ω。 
    虽然该设计是针对 5.6V 的电源电压，但是图 9.23 中的功率放大器在 3.3V 电源电压下

的性能也很好：输出功率为+31.5dBm，效率大约为 50%[27]。 
    图 9.24 给出了 900MHz 功率放大器的另一个例子[10]。这个放大器是用 0.8μm  GaAs  
工艺做成的完整的单片集成电路，包括一个 F 类驱动电路和一个 E 类输出级。驱动电路由

两个谐振回路串联而成，其中一个调到一次谐波，另一个在三次谐波谐振，从而在 X 节点

产生近似的方波，因而缩短了 M2 的开关转换时间。 
 

图 9.24 文献[10]中报导的功率放大器 
 
    与图 9.10 中的 E 类电路不同的，图 9.24 的电路采用了一个 M2 的在片负载电感，因而

不需要外部电路元件，但是设计要复杂一些[28]。输出网络由基本的 E 类电路和一个并联－

串联的匹配电路组成，为 M2 提供了最佳的负载电阻。实际上，为了缓解在损耗与转换函数

的 Q 值之间的折衷选择，这两部分电路被设计成一个单个滤波器。 



    电源电压为 2.5V 时，功率放大器的输出功率为 250mW，PAE 大约为 50%。有趣的是，

输出匹配网络的功率损耗大约是输出管的功率损耗的 1.5 倍[10]。 
    图 9.25 给出了一个设计在 900MHz ，AMPS/CDMA 双模系统下工作的 PA [29]。在

CDMA 模式下，每级电路中的并联电阻性负反馈增加了稳定性，并且使功率放大器线性化。

在 AMPS 模式下，输出级电路工作在静电流最小的情况下，因而在输出功率为+31.5dBm 下，

效率达到了 55%。在 CDMA 模式下，输出功率和效率分别降为+28dBm 和 35%。 
 

图 9.23 文献[29]中报告的功率放大器 
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