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混频器负责将信号转换为不同的频率，是必

不可少的射频前端组件。它们将一个信号

与目标信号混合，通过外差原理形成中频。混

频器在理想情况下可以输出干净的信号频谱，

然而实际通常会夹杂许多无用的杂散信号。此

外，电路寄生效应和器件非线性会进一步产生

混频杂散信号，从而限制系统性能。混频器可

以由各种类型的器件实现，包括二极管、场效

应管（FET）和双极型晶体管（BJT）。每种器

件均有自己的优势和劣势。

混频器的设计需要综合考虑变频损耗、本

振驱动、端口隔离、噪声、电压驻波比以及线

性度等因素。这些参数对整体系统性能，尤其

是动态范围具有重大影响。主要来说，绝大部

分系统设计都需要线性度高、变频损耗低、失

真度低的混频器。而这些恰好是基于FET的混频

器的优势所在。

基于FET的混频器的工作方式既可以是有源

的也可以是无源的。在有源模式下，FET通常加

了直流偏置作为放大器，但栅极接近夹断。本

图1：FET阻性混频器。
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图2：随本振和射频在线性区域变化而变化的FET直流IV曲线(a)和FET沟道
电导调制波形(b)1。
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请参阅我们新的FET扩展模块：http://bit.ly/fetextenders

www.coppermountaintech.com

可扩展的5G 矢量网络分析仪方案
窄带分段  全频覆盖
我们新的FET1854扩展模块发布后，Coppermountain的
CobaltFx系列矢网为您提供了一套可扩展的经济型5G测试
方案。用2端口或者4端口的9G/20G usb矢网-CobaltFx
系列，可扩展至如下频段：18-54GHz、50-75GHz、60-
90GHz和75-110GHz。用户可根据实际的测试需求装配
扩展模块，但是只需要选择某一个型号的CobaltFx 矢网。

扩展模块规格书: 
频率范围：18GHz到54GHz

动态范围:18–40 GHz:138 dB (140 dB 典型值.)
        40–50 GHz:136 dB (138 dB 典型值.)
        50–54 GHz:114 dB (120 dB 典型值) 
频率扩展是VNA软件提供的标准功能

*基于具体选择的Cobalt型号

其他CobaltFx扩展模块

配合波导频段-
FEV-15: 50 GHz-75 GHz
FEV-12: 60 GHz-90 GHz

FEV-10: 75 GHz-110 GHz

合作方

动态范围
     135-152* dB, 典型值

测试时间
     10 or 15 µs/点*

Cobalt矢网
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并降低互调失真。图4a所示为单平衡结

构，本振通过巴伦作用于栅极，而射频

同相作用于漏极。由于本振以相反方向

（180°）驱动两个栅极，两个漏极的射

频信号同样是180°反相，并经由双工器

滤波，再通过输出巴伦重新叠加。单平

衡FET混频器与单平衡二极管混频器之

间的主要区别在于前者多一个巴伦；这

个额外的巴伦用于合并射频信号，因为

FET不像二极管那样可以反向工作。混

频器采用单平衡结构或单端FET所产生

的变频损耗相似，但因为射频功分，前

一种情况下奇次阶互调失真性能要好出

3dB。同时，单平衡结构漏极被中频隔

直电容短路，能够自发抑制偶次失真。

根据平衡结构的不同，偶次失真的改善

甚至可以达到20dB。4不过要注意的是，

本振和射频虽然均可以异相，但此结构

中我们一般都将本振完全反相，原因在

于漏极对本振虚拟接地，从而得以降低

本振对漏极的作用及可能造成的失真。

图 4 b 描绘了一个环形双平衡结

构，可以看到其与双平衡二极管混频

器之间的区别仍在于它多了一个巴

伦。环的四端对本振都虚拟接地，中

频连接点对射频虚拟接地。两个射频

连接分别接在本振和中频的虚拟接地

点。因此在这种结构中，射频、本振

和中频直接就被隔离开来。该混频器

的互调抑制特性也与环形二极管混频

器相同，即所有偶次互调分量都被抵

消。5隔离和偶次互调失真结果都取决

信号。

这种结构根据本振信号对沟道电阻

进行调控，以实现与射频信号的混合效

果。如图2a所示，在本振信号的正周期

中沟道电阻为线性，射频信号互调失真

水平低。图2b为一系列与本振信号对射

频信号时变频率一致的电导脉冲对混频

器的作用。

匹配
图3中，Z本振表示本振源阻抗；为了

使电容器Cgs两端的电压达到最大，Z本振

要与栅极阻抗相匹配，这一点可以通过

分析图3a中的等效小信号模型来实现。

本振输入阻抗主要取决于RC电路，我们

可将其简化得到图3b所示的等效电路。2

类似地，将沟道电导换为本振周期开关

变化的时均值，便可得到小信号射频及

中频阻抗。如果把在射频和中频频率下

端接了栅极阻抗的栅极考虑进来，估算

结果将更加精确。若Cgd的电抗远大于Rg

和Rs的电阻，则可进一步简化成图3c。3

为了防止本振泄漏造成漏极电导流

经Cgd，射频及中频匹配电路理论上应当

在本振频率下将漏极短路（图3a）。此

外，栅极在射频频率下也应短路，以防

止射频电压影响沟道电导。4

电路拓扑
尽管目前为止我们提到的都是单

端FET混频器，但其实FET阻性混频器

还可以设计为平衡结构，以提高隔离度

振信号和射频信号馈送到栅极，如果采

用的是双栅则分别接至两个栅极，同时

中频信号在漏极进行耦合。这种配置能

够提供增益，但也会造成输入压缩降低

以及互调失真增大。另一方面，无源阻

性FET混频器虽然会产生变频损耗，但

其输入压缩和互调失真性能极佳。本文

将重点介绍无源阻性FET混频器，讨论

其基本工作模式与设计思路，并在文末

附上对一个基于砷化镓（GaAs）的毫米

波单片微波集成电路（MMIC）的测试

结果。

FET混频器的基本工作模式
FET电阻混频器利用“冷FET”或

“无偏置FET”中漏极、源极之间的电

阻沟道来实现频率转换。射频输入信号

加在FET的漏-源沟道上，而本振信号

则加在栅极，在漏极便可得到中频输出

信号。具体结构如图1所示，其中需要

用到双工器来分离漏极处的射频和中频

图3：无漏极偏置的非线性等效电路
(a)、简化等效本振电路(b)和简化等效射
频/中频电路(c)2。

图4：平衡式FET阻性混频器拓扑结构：单平衡(a)，双平衡(b)。
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于整个混频器的电路平衡情况。

线性度
混频器在实际应用中除了所需中频

信号外，还会生成射频、本振谐波等大

量寄生信号。例如，两个不同音调构成

的输入信号作用于混频器时会产生如下

多阶互调分量：

fIM=±mwLO±n1wRF1±n2wRF2              （1）
器件的非线性是造成这种结果的原

因。这一点与放大器大同小异，主要区

别在于混频器额外有一个本振信号将互

调分量转换为中频频率，如图5a的下变

频方式所示。图中描绘了两个音调以及

邻近三阶互调分量IM3（n1 + n2 = 3）。

当然，混频器内同时还会产生其他本振

谐波，这些在图中并未体现。由图5b可
以看到随着射频输入功率增加，基波与

IM3分量相交，所对应的外推截距称为

输出三阶截点（OIP3）。输入三阶截点

（IIP3）与OIP3仅相差一个增益：OIP3 
= IIP3 + 增益。IIP3若想达到最高，则意

味着IM3相对于基波要非常小。

评估混频器线性度的重要特性除了

失真以外，还有增益压缩。假设混频器

没有因为射频信号出现饱和，那么随着

射频功率的增大，互调分量也随混频阶

数一齐同速上升。例如，如图5b所示，

两个输入信号的输入电平每变化1dB，

三阶分量IM3就会改变3dB。然而一旦混

频器开始饱和，基本输出功率便开始压

缩；待降至外推输出功率1dB以下时，

达到1dB压缩点。

若要实现FET阻性混频器的低失

真，那影响沟道电导率的只能有本振。

此外，为了使器件能干净利落地进行开

关转换，应当尽可能避免在全开、全关

两种状态间停留。因此，对于朝夹断电

压偏置的器件而言，想要尽快切换开关

状态就需要用到高本振。然而，若是施

加的本振电压过大，且栅极电压峰值超

过了标称栅极导通电压，那么本振电流

便会泄漏到沟道中。该电流可能会干扰

调制过程，并增大失真度。解决方法是

将器件偏置到更低于夹断电压的程度，

以实现较高的本振驱动。这也导致了电

导脉冲变短，甚至还会增加射频和中频

输出阻抗。5我们可以使用栅极宽度较

大的FET来维持合理的阻抗。需要注意

的是，设备尺寸越大，对本振功率需求

就越高，同时器件的电容寄生效应亦会

增加。最好还是根据操作频率和可用本

振功率不同，选用该配置下尺寸最大的

设备。

在实际应用中，确实会有少量本

振电流通过栅-漏电容Cgd从栅极泄漏到

漏极。要解决这个问题，只需简单地让

Cgd与并联电感发生谐振即可，尽管这

是适用于窄带的方案。功率泄漏的另一

个后果是可能会诱发低电平漏极电流整

流。通过将漏极直流接地可以将影响最

小化。

将FET阻性混频器线性化的过程还

要涉及到漏极偏置，因为我们已经知道

通过对漏极略微施加一个正向偏置量，

可以使混频器互调水平大幅下降。6但
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图5：混频器在中频的双音输出频谱(a)，基
波和IM3电平与双音输入功率的对比(b)。
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图8：在冷FET和漏极最优偏置两种模式
下测得的27GHz变频损耗与射频输入功
率比较。

是，如果漏极偏置过大，FET将不再处

于线性工作状态；相反，它会更接近于

饱和，并且无法再利用线性沟道电阻来

实现所需的阻性性质。

根据所施加的栅极和漏极电压，可

以通过如下所示的泰勒级数展开来对漏

极电导进行建模，观察二阶及三阶漏极

电导的变化情况。

公式(2)

因为三阶失真分量与中频接近，因

此要将其最小化。我们需尽可能降低栅

极摆动的三阶失真分量Gd3。利用Qorvo
公司0.15μm PHEMT工艺制成的4×25μm 
FET，测得与所施加栅极和漏极偏压相

关的三阶漏极电导Gd3如图6所示。这些

器件有一个使Gd3具有最小值的最佳点。

因此，在漏极施加小偏置的情况下，该

最佳点处的互调失真最低。

MMIC设计
为了说明如何让G d 3最小，我们

设计并制造了一个MMIC混频器（图

7a）。考虑到尺寸和芯片集成度，该阻

性FET混频器采用了具备平衡本振端和

射频端的单平衡拓扑结构。这种架构

虽然无法抑制偶次互调分量，但可以

加强固有的本振-中频和射频-中频端口

隔离。该MMIC采用Qorvo公司0.15μm 
GaAs PHEMT工艺制成。混频器内核由

一对4×25μm的FET构成。栅极通过N+

型掺杂GaAs电阻进行偏置，漏极通过

一个片外的T型偏置器进行偏置。本振

和射频巴伦采用具备电容补偿的螺旋

Marchand结构来改善振幅和相位平衡。

这类巴伦可以使混频器在多倍频程带宽

下运作，但前提是其和FET之间的所有

匹配网络也在相近带宽上工作。虽然它

们并不能够自发地有效抑制流经Cgd的泄

漏，但考虑到可实现的工作带宽，这点

损失是值得的。射频巴伦不会对中频产

生影响。
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图7：MMIC原理图及样机(a)，IIP3及变
频增益与漏极直流接地的本振功率(b)，
施加漏极偏置（夹断电压= -1.2V）(c)。

MMIC测试结果
MMIC采用2.92mm K型连接器封

装。测试采用双音信号，各为-5dBm，

以27GHz为中心间隔10MHz。本振固定

为28GHz，并通过功率扫描确保混频器

在选定的栅极偏置点上驱动充分。

图7b为变频增益和漏极接地的IIP3
（冷FET）的测量结果，而图7c则是施

加了漏极偏置的情况。对冷FET而言，

随着器件偏置逐渐低于夹断电压以及本

振驱动电平增加，IIP3和变频增益都稳

步提高。加上漏极偏置后，变频增益仅

略有上升，但IIP3得以大幅改进。

同样地，我们也进行了大信号测

试。混频器本振固定为28GHz，采用

2 7 G H z的单音射频信号，功率由0至
21dBm变化，得到变频增益结果见图

8。在冷FET情况下，混频器的输入1dB
压缩点P1dB达16.5dBm，仅比本振驱动

电平低了0.4dB。这是使用FET的优点之

一：射频和本振作用于混频器的不同区

域。而在二极管混频器中，本振和射频

均直接控制二极管电导。加上漏极偏置

后，混频器P1dB达到21.7dBm，比本振驱

动高2dB，可以归功于漏极偏置使得Cgd

减小。

小结
通过将混频器的IIP3最大化，可以

大幅改善系统动态范围，并提高整体性

能。本文综述了高线性FET阻性混频器

的设计过程，且运用所讨论的线性化

技术设计并构建了一个基于GaAs工艺

的MMIC。毫米波混频器的IIP3达到了

35dBm。■
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