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摘 要： 本文设计一款用于探测生理信号 ＳｏＣ芯片中的５ＧＨｚ双边带上变频器．该混频器基于传统的吉尔伯特
单元，采用交流耦合ｃｕｒｒｅｎｔｂｌｅｅｄｉｎｇ结构以及三阶非线性失真抵消技术抑制非线性．通过将跨导级晶体管偏置在不同
的工作区域（ｔｒａｎｓｃｏｎｄｕｃｔａｎｃｅｂｏｏｓｔ结构），使得带内变频损失小于５ｄＢ而 ＩＩＰ３介于２２３ｄＢｍ到３９８ｄＢｍ，而且双边带噪
声指数小于８２ｄＢ．应用全差分结构和感性源极钝化，再次抑制了二阶以及三阶失真．全部上变频器在１．２Ｖ供电条件
下总功耗为８４ｍＷ．
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１ 介绍

最近，用于非接触生理信号探测的全集成感应芯片

引起了学术界和工业界的广泛关注．与采用分立设备来
实现远距离重要信号的采集和跟踪的传统方法不同，基

于ＳｏＣ的感应芯片展现出了许多在实用性和可靠性上
的优势．然而，仍然有许多设计挑战困扰着该芯片，使其
不那么容易实现．首先，与 ＳｉＧｅ工艺和 ＢｉＣＭＯＳ工艺相
比，尽管有更高的集成度和与数字电路更好的兼容性，

深亚微米ＣＭＯＳ工艺在更高频领域（通常大于６０ＧＨｚ）显
得竞争力不足，归因于其内在的特征频率的不足［１］．一
些报告了深亚微米 ＣＭＯＳ工艺的专题论文试图提供突
破性的方案来解决上述问题［２－３］，但是不成熟的仿真环

境及饱受争议的 ＭＯＳ模型不利于这样的“数字化”芯片
成功生产．其次，基于微波多普勒雷达调相的远程测试
对呼吸信号，以及呼吸信号和心脏跳动信号的交调非常

敏感，这些交调信号还可能与侦测心脏跳动速率的信号

互调，并且交调随着频率的升高而不断恶化，因此精度

再度遭到恶化［４，５］．在过去十年间，工作在几 ＧＨｚ频段
内的感应芯片也得到了类似的研究［６，７］．研究结果表明
高频段双边带传输可以有效地避免零探测点，而不必使

用正交探测．另外，差分结构有利于抑制本地振荡泄露．
图１展示了完整的５ＧＨｚ雷达芯片结构及每个模块

对应的指标．为了能侦测人体微弱信号，其发射端由功
放发射的载波调制人体生理信号．人体的周期性生理信
号以调相的方式调制载波．该收发芯片拥有两个压控
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振荡器（ＶＣＯｓ）作为本地（片内）信号源，以及一个吉尔
伯特单元双平衡混频器作为上变频单元．接收端由一
个低噪声放大器和一个吉尔伯特双平衡混频器作为下

变频单元．下变频通路还包括一个中频放，和第二级无
源下变频混频器．不像下变频通路为了提高敏感度而
注重高增益和低噪声（因为接收到的信号较为微弱），

发射通路需要很高的线性度［８］．另外，还必须获得较低
的噪声指数而保证不会钝化上变频支路．跟着上变频
单元的模块是Ａ类（ｃｌａｓｓＡ）功率放大器，其将上变频器
的输出功率提升到更高的水平．源于上变频的交调失
真信号将会“穿过”功率放大器，通过开关而又会泄露

回接收通路，从而钝化接受能力．一种抑制泄露的方案
是在版图上增大开关源漏面积，从而增大源漏端金属

线间距离，但这种方案会制约开关的插入损失和功率

使用容量．因此，本设计主要把线性化工作放在上变频
器上．非线性机制可以主要归咎于两个方面．一个源于
上变频过程，而另一个源于ＶＣＯ震荡泄露．在设计该上
变频模块之前，首先设计了带反相器缓冲的 ＬＣ压控振
荡器并进行仿真，发现其隔离度仅略大于４０ｄＢ，而二次
谐波分量为１９ｄＢｍ．另一方面，根据文献［９－１０］对变频
失真的描述，ＩＩＰ３＞１０ｄＢｍ对于 Ｉ／Ｑ直接下变频结构的
收发系统来说是至关重要的［４－５，７］．然而，在所设计的
收发芯片中，以提高 ＩＩＰ３而牺牲增益没有太大的意义，
因为后级的功率放大器对上变频器的输出功率非常敏

感．该芯片采用了 Ａ型功率放大器而不是 Ｆ型功率放
大器，是因为考虑到差分结构以及有效的功率传输．Ａ
型功率放大器的本质是通过消耗大量直流能量来提供

放大．然而由于所使用的低 Ｑ电感而引入附加的损耗
的缘故，即便使用了诸如级联结构［１１］或者 Ａ型和 Ｂ型
联合结构［１２］，当输入功率小于１０ｄＢｍ时，功率附加效率
（ＰＡＥ）就很难超过１０％．因此，应当规划该上变频单元
的 ＩＩＰ３＞１５ｄＢｍ且变频损耗小于６ｄＢ并考虑ＰＶＴ特性．
仿真结果表明这样的指标是可以实现的．

２ 上变频器设计理论

图２给出了所设计的上变频单元以及相关参数．与
其他吉尔伯特单元类似，该上变频器采用双平衡结构

来消除上变频的直流信号以及偶次谐波分量，克服失

真及直流电压漂移（ＤＣｏｆｆｓｅｔ）．除了尾电流源和其他偏
置电路外，为了有效隔离衬底噪声，所有的有源器件都

使用射频晶体管，并且沟道长度都选用了工艺所允许

的最小值．图２中 Ｍ１Ｍ４构成了 ｇｍｂｏｏｓｔｅｄ结构．晶体
管 Ｍ１，２作为主要的跨导级而 Ｍ３，４作为附加跨导级来构
成非线性失真消除网络．Ｍ５Ｍ８是开关阵列，它们都拥
有大量的叉指来分割栅宽．为了使它们更像理想的开
关，工作点设在在接近线性区的饱和区．它们的直流电
流密度应当接近文献［１４］给出的实验结果，从而有效抑
制ＤＣｏｆｆｓｅｔ．另外，对应的偏置必须保证跨导级的漏源
电压落在规定的范围内，下文给出这个范围．与宽带低
噪声放大器设计不同，尖峰电感 Ｌｇ１，２和 ＬＤ１，２都选择工
作在高 Ｑ区域，这是为了降低损耗．对于窄带运用而
言，这种要求不难实现．增益的增加受益于尖峰电感，
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因为它们补偿了寄生的节点电容，另外，尖峰电感起到

选频作用，有利于衰减带外强信号干扰．Ｌｇ１，２为对称结
构，并且拥有共模中心抽头（Ｃｅｎｔｅｒｔａｐｐｅｄ）．这种配置有
助于混频单元偶次谐波的抑制［３］．考虑到衬底隔离和
温度稳定性，以及很低的闪烁噪声的性质，采用 Ｐ＋多
晶硅电阻作为负载．由文献［１０］，附加的栅源电容 Ｃ１，２
以及 Ｌｓ１，２改善了 ＩＩＰ３．Ｌｓ１，２同样为高 Ｑ螺旋电感，其拥
有高阻性衬底．通过减少该电感的直流损耗，跨导级共
模点将有更高的电压裕度而可以使得尾电流源线性地

工作．选用硅基衬底金属绝缘体金属（ＭＩＭ）电容，因
为其拥有更小的面积消耗和更好的击穿特性．所有电
感的宽度选择为 ９μｍ，则 ５ＧＨｚ附近拥有更高的 Ｑ值
（＞１０）．尾电流源拥有较长的沟道长度和较宽的宽度，
从而抑制闪烁噪声泄露和闪烁噪声的上变频．闪烁噪
声会泄露到ＶＣＯ模块并转换成相位噪声，并且影响拐
角频率［１５，１６］．ＰＭＯＳ器件 Ｍ８，９共同构成 ｃｕｒｒｅｎｔｂｌｅｅｄｉｎｇ
结构．如果将环形ＶＣＯ的输出与 Ｍ８，９的栅极交流耦合，
则ＩＩＰ３将再度得到优化．这种假设可以由图３（ａ）得到
验证：该混频器的输出电流为

ｉｏｕｔ＝ｉｏｕｔ＋－ｉｏｕｔ－＝
４（ＩＤ１－ＩＤ２）＋（βｎ１－βｐ２）Ｖ

２
ＩＦ

π

·ｃｏｓ（ωＬＯｔ）＋
２（ｇｍｎ１＋ｇｍｐ２）ＶＩＦ

π
ｃｏｓ（ωＬＯ±ωＩＦ）ｔ＋更高次

项 （１）
式中 ｇｍｎ１和 ｇｍｐ２分别为图 ３（ａ）Ｍ１，Ｍ２的跨导，βｎ１，βｐ２
正比于 Ｋ（Ｗ／Ｌ）是并且与工艺参数相关．ＶＩＦ为所输入
ＩＦ信号的幅值，ωＬＯ，ωＩＦ分别为 ＬＣＶＣＯ和 ＲｉｎｇＶＣＯ的
工作频率．对式（１）作如下两个观察：

（１）当下式成立时，混频器输出端将没有 ＬＣＶＣＯ
的信号

４（ＩＤ１－ＩＤ２）＋（βｎ１－βｐ２）Ｖ
２
ＩＦ＝０ （２）

同时这也实现了完全的ＬＯ隔离
（２）如果指定下式成立，式（２）将变得更具有可靠性

ＩＤ１－ＩＤ２＝０，βｎ１－βｐ２ （３）
其中 ＩＤ１，２为可控的偏置电流．在这种情况下开关阵列
就像无源混频器那样工作．在有源模式下，通常有 ＩＤ１＞
ＩＤ２，但是 ＬＣＶＣＯ的信号仍然能部分消除．这种策略补

偿了因为生产环节产生的不对称而导致的不平衡问

题．
有趣的是，ｃｕｒｒｅｎｔｂｌｅｅｄｉｎｇ技术遭到文献［１７］的驳

斥．其指出因此而增加的功耗和噪声是不值得的．这种
说法对噪声敏感的下变频领域始终是对的．然而对于
上变频，１０ｄＢ的双边带噪声指数不会带来太多麻烦，反
之，线性度必须得到仔细考虑，并将在下文重点阐述线

性化技术．
２１ 源极感性退化以及源漏偏置

图３（ｂ）给出了单个跨导级晶体管（Ｍ１，２）的非线性
模型及线性化配置，其中考虑了反馈电容 Ｃｇｄ的影响．
随着特征尺寸的不断减小 Ｃｇｄ反馈作用也显著增强，其
对线性度的影响也在加深．Ｚｇ和Ｚｓ分别表示用于线性
化的栅，源阻抗．源电阻和等效栅射频寄生电阻已经纳
入 Ｒｇ．输出电流的Ｖｏｌｔｅｒｒａ级数展开式为
Ｉｄ＝Ａ１°（ｓ）Ｖｓ＋Ａ２°（ｓ１，ｓ２）Ｖ２ｓ＋Ａ３°（ｓ１，ｓ２，ｓ３）Ｖ３ｓ＋…

（４）
式中 Ａ１（ｓ），Ａ２（ｓ１，ｓ２），Ａ３（ｓ１，ｓ２，ｓ３）为前三个 Ｖｏｌｔｅｒｒａ
序列的系数．

假定施加一个双音输入 ｖｓ＝Ｍｃｏｓ（ω１ｔ）＋
Ｍｃｏｓ（ω２ｔ），输出端所呈现的频率位于 ２ω２－ω１或 ２ω１
－ω２的分量将决定输入参考的三阶交调量，可以得到｜
ＩＭ３｜的幅值取决于

｜１＋ｊωＣｇｓ［Ｚｓ（ω１，Ｌｓ）］＋Ｚｇ（ω１，Ｌｓ）｜ （５）
以及

｜Ｔ３－２Ｔ２ρ（ω１，Δω，Ｌｓ）｜Ｍ
２ （６）

对于式 （５）和 （６），作如下两个观察．首先，注意到当
Ｔ３－２Ｔ２ρ（ω１，Δω，Ｌｓ）→０（括号中为Δω）时，ＩＭ３→０，并
且可以算出

Ｔ２＝
ＷνｓａｔＣｏｘＶＴ＋ＷνｓａｔＣｏｘＶＴ

－ＶＴ＋２εｓａｔＬ
（－ＶＴ＋εｓａｔＬ）２

－ＶＴ＋εｓａｔＬ
（７）

Ｔ３＝－ＷνｓａｔＣｏｘε２ｓａｔ
Ｌ２

（－ＶＴ＋εｓａｔＬ）４
（８）

其中 ｖｓａｔ为沟道载流子饱和速度，Ｃｏｘ为每单位面积栅氧
化层电容，εｓａｔ为速度饱和时的垂直电场强．正如所观测
到的，当下两式成立时，ＩＭ３将趋于０

εｓａｔＬ－ＶＴ＜０ （９）

１－
ＶＴ－２εｓａｔＬ
－ＶＴ＋εｓａｔ( )Ｌ２＞０ （１０）

对于０．１３μｍ工艺，ＶＴ＝０．４Ｖ是一个足够精确的假设
（不考虑背栅效应时）．于是联立式（９）（１０），可以得出
漏源电压的数值范围

０．１８Ｖ＜εｓａｔＬ＝ＶＤＳ＜０．４Ｖ （１１）
在本设计中，偏置 Ｍ１，２来保证尾电流源线性工作．最后
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得到

０．３８Ｖ＜ＶＤＳ＜０．６Ｖ （１２）
这与深亚微米设计规则相符．其次，由式 （５），感性的源
极反馈将使得 ｊωＣｇｓ［Ｚｓ（ω１，Ｌｓ）］成为一个负的实数从
而部分抵消“１”项．并且，增大 Ｃｇｓ也同样带来类似的好
处．但容易被忽略的是，正如文献［１５］所阐述的，在理想
的开关条件下（无限大的斜率），输出端的基带闪烁噪

声可以由下式表示

ｉ０．ｎ＝
２
Ｔ·Ｃｐ·Ｕｎ·

（ＣｐωＬＯ）２

（ｇｍｓ）２＋（ＣｐωＬＯ）２
（１６）

其中 ｇｍｓ为开关对的跨导．Ｃｐ包括了Ｃｇｓ，是共模点的寄
生电容值．对于一个给定的 Ｌｓ和工作频率，仅仅当 Ｌｓ
补偿Ｃｐ时ｉ０．ｎ才能得到抵消．这与采用源极感性退化的
低噪放设计不同．另外，大面积的 Ｃｇｓ将耦合更多的衬
底噪声并拥有更差的击穿特性．更差的击穿特性意味
着当滤波效果不好时，临近频带的大信号将击穿电容，

导致更多的ＲＦ信号泄露．ＩＩＰ３及双边带噪声指数与该
附加电容尺寸（Ｌ＝Ｗ）的关系由图４给出．显然，２１μｍ
×２１μｍ的附加电容应该用于本次设计当中．

２２ ｇｍｂｏｏｓｔｅｄ结构
ｇｍｂｏｏｓｔｅｄ技术已经在过去的低噪声放大器设计

中得到研究并实际运用，特别是在一些对接收前端的

线性度要求很高的诸如蓝牙（Ｂｌｕｅｔｏｏｔｈ）以及正交频分
复用（ＯＦＤＭ）系统［１３］．然而，相关的专题论文并没有讨
论每个晶体管的具体尺寸，而只是讨论了它们的工作

区域．从文献［１９，２０］中得到，三阶跨导 ｇｍ３与偏置（包括
Ｖｇｓ和Ｖｄｓ，其中后者在前方讨论过）以及工作区域有关，
并且文献［２０］采用了负衬底电位来产生负的 ｇｍ３．现在
从三个方面来看待这个问题．首先，负电压偏置需要单
独的片上电压基准单元，或者在模块间进行隔离并且

在封装的时候提供附加引脚，但这都增加了设计复杂

度．其次，在深亚微米 ＣＭＯＳ工艺中，精确的衬底噪声行
为是很难捕捉的．额外的管脚潜在地耦合更多的外部
噪声和热扰动从而恶化器件性能．最重要的是，完全有
可能使用两个并联的，工作在不同的区域晶体管而产

生幅值相近，符号相反的 ｇｍ３来取得类似的效果［１９］．另

外，正如文献［２１，２２］所示，输出导纳的非线性对深亚
微米 ＣＭＯＳ工艺的影响也是不能忽略的．与式（４）不同，
我们将ＭＯＳ管输出电流看成 ＶＧＳ和ＶＤＳ的函数，并用泰
勒展开式展开，如下所示

ｉｄｓ（ｖｇｓ，ｖｄｓ）＝ｇｍ１ｖｇｓ＋ｇｄｓ１ｖｄｓ＋ｇｍ２ｖｇｓ２＋ｇｄｓ２ｖｄｓ２＋ｘ１１ｖｇｓｖｄｓ
ｇｍ３ｖｇｓ３＋ｇｄｓ３ｖｄｓ３＋ｘ１２ｖｇｓｖｄｓ２＋ｘ２１ｖｇｓ２ｖｄｓ＋ｇｄｓ３ｖｄｓ３

（１７）
其中

ｇｍｋ＝
１
ｋ！
ｋＩＤＳ
ＶｋＧＳ

，ｇｄｓｋ＝
１
ｋ！
ｋＩＤＳ
ＶｋＤＳ

，ｘｐｑ＝
１

ｐ！ｑ！
ｐ＋ｑＩＤＳ
ＶｐＧＳＶｑＤＳ

（１８）
注意到在式（１３）不仅取决于栅源，漏源电压，还取决于
他们的交叉项 ｘｉｊ．这些交叉项可以解释为跨导与漏源
偏置的依赖关系．导致这种依赖关系的其中一种主要
原因是漏致势垒降低效应（ＤＩＢＬ）．对于深亚微米 ＣＭＯＳ
工艺而言这些交叉项的影响是不能忽略的，对于别的

现代工艺而言也是如此［２３］．由此，漏源电压同样也可以
用栅源电压展开

ｖｄｓ＝ｃ１ｖｇｓ＋ｃ２ｖ２ｇｓ＋ｃ３ｖ３ｇｓ＋．．．．． （１９）
可以算得三阶交调点如下所示

ＩＩＰ３＝２０ｌｏｇ（ ４
３
ｃ１
ｃ槡 ３
）＋１０ｄＢ （２０）

将式（１８～１９）代入式（１７）可以得到
ｃ１＝－ｇｍ１·［Ｚｌｏａｄ｜｜（１／ｇｄｓ１）］

ｃ２＝（ｇｍ３＋ｇｄｓ３ｃ３１＋２ｇｄｓ２ｃ１ｃ２＋ｘ１１ｃ２
＋ｘ１２ｃ２１＋ｘ２１ｃ１）·［Ｚｌｏａｄ｜｜（１／ｇｄｓ１

{
）］

（２１）

其中 ｚｌｏａｄ为跨导级的负载，这里为开关对源端看进去的
等效阻抗．ｃ１，ｃ２，ｇｍ２，ｇｍ３由图５，６给出．由式（１８），可以
看到 ｘ１１始终同号．显然，ｃ２，ｇｍ３与偏置有关（可以由亚
阈值区 ＩＶ指数特性模型以及饱和区沟道载流子退化
模型得到），因此可以将两个工作在不同区域（亚阈值

区和饱和区）的 ＭＯＳ跨导级晶体管并联，将这两项消
除．特别地，当晶体管工作在饱和区时，输出电导 ｇｄｓ１受
ＶＧＳ影响较小，故 ｘ２１≈０．另外，由图 ５可以发现对无论
工作在何种区域的晶体管而言，只要 ＶＤＳ选取得当，均
有可能实现工作在亚阈值区和饱和区时，ｇｄｓ３→０．对于
工作在亚阈值区域的晶体管，该条件容易满足，因为沟

道还没形成．对工作在饱和区的晶体管，需要通过调整
宽长比来实现．另外，由同样的方法可以得到当 ＶＧＳ＞
０．３Ｖ时，ｇｄｓ２≈０，并且对于小栅宽晶体管，ｃ１≈０，因为
此时晶体管放大能力较弱．将两个宽长比不同，工作在
不同的区域的ＭＯＳ管并联后，将可以实现上述优化，所
得的 ＩＩＰ３为

ＩＩＰ３≈２０ｌｏｇ（
４
３
ｇｍ１
ｘ１２ｃ槡 ２

１
）＋１０ｄＢ （２２）
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其中 ｇｍ１，ｘ２１，ｃ１均为主跨导级 Ｍ１，２的参数．由图４，可以
看到工作在饱和区的晶体管为了尽可能提供放大能

力，ｃ１取最大值．因此只能通过尽可能减小 ｘ１２来优化
ＩＩＰ３，而 ｘ１２描述 ｇｄｓ２随 ＶＧＳ的变化能力．由图 ７可以看
出，当 ＶＤＳ落在式（１１）给出的范围时，ｇｄｓ２可以得到优
化，但同时要保证 ＶＤＳ的选取满足ｇｄｓ３→０，本设计选取
５２３ｍＶ．

图８给出了线性优化的结果．显然 Ｍ３，４的栅电压
Ｖｃ应该偏置在０５Ｖ左右．共模节点的对地直流压降初

始设定为２００ｍＶ，这是为了让尾电流源线性地工作．因
此可以看出 Ｍ３，４的确工作在亚阈值区域了．然而同样
注意到随着 Ｖｃ的增大变频增益也在跟着单调增长，这
是因为 Ｍ３，４更加线性地工作，等同于增大 Ｍ１，２的栅宽，
于是提升了增益，但前方所进行的线性化工作就不再

满足．
需要注意的是，由于 ＬＣＶＣＯ具有较大的输出幅

值，必须保证跨导级漏端有足够高的直流电压（＞
０６Ｖ），否则有可能导致漏端寄生 ＰＮ结正偏，进而导致
线性度的折损．事实上，对于功放和开关而言，前方所
提供的体端接负电位的方法较本文所提供的方法而言

可靠性较好，因为该方法保证大信号输入时三阱工艺

ＭＯＳ管内几种主要的寄生 ＰＮ结均反偏．另外，辅助跨
导级 Ｍ３，４的尺寸必须足够小以保证其线性增益 ｃ１→０，
因为对于小尺寸 ＭＯＳ管，其 ｃ２始终为同号的，并存在
极值．可以通过准确的器件 ＩＶ特性描述来计算这些参
数，也可以通过细致的仿真来获得线性化结果．最后，
输出端采用阻抗转换网络（ＩＴＮ），抑制了带外信号．

３ 仿真结果

后仿在Ｃａｄｅｎｃｅ设计软件的帮助下完成．片上无源
器件参数的提取在 ＡｇｉｌｅｎｔＭＯＭＥＮＴＵＭ中完成．所有的
电感均为对称螺旋形结构，并且 ＬＤ１，２和 ＬＳ１，２的中心抽
头连接到地从而减少因衬底耦合而带来的能量损失．
ＬＳ１，２的精确控制对整个优化过程至关重要，采用高阻性
衬底来获得尽可能高的 Ｑ值，这可以通过形成二氧化
硅衬底来获得．对于 ＬＤ１，２，在硅基衬底螺旋形电感底部
加装图案化隔离层来屏蔽电场．这种方法导致了增大
的寄生电容和恶化的自谐振频率，但对于５ＧＨｚ载波通
信这不算个大问题．开关对的栅由许多叉指分割，进而
优化了高频段晶体管的栅寄生电阻．从这个角度看应
当使用尽可能多的叉指．但也不该任意地多，因为这会
影响晶体管导通电阻和流过开关管的电流密度．必须
谨慎地选择晶体管 Ｍ１－Ｍ４的尺寸．通过调整它们的偏
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置条件，宽长比以及叉指的数量，进而满足 ｃｕｒｒｅｎｔ
ｂｌｅｅｄｉｎｇ和线性化条件．该芯片的 ＬＣＶＣＯ拥有电源电
压的输出峰峰值，并且由差分反相器所缓冲，进而获得

了近似于方波的波形和适当的隔离．双音测试的偏移
频率为１００ＫＨｚ．输入阻抗变换由 Ｌｇ１，２完成．后仿进行了
ＰＶＴ特性分析，即最差（１２５Ｃ），一般（２５Ｃ），最好（４０Ｃ）
情况分析，电源电压偏移为±１０％．由图９可以得到，温
度变化及电源波动对线性度影响较大．最大 ＩＩＰ３为３９．
８ｄＢｍ，而最差值为１５．８６ｄＢｍ．因此需要在片内集成高温
度稳定基准电压源．当电源电压稳定在 １．２Ｖ时，仅仅
考虑温度特性所得最差的 ＩＩＰ３为 １９．８ｄＢｍ，变化不到
１０％．ＰＶＴ特性对变频损失和双边带噪声指数影响较
小．由图１０，最小变频损失为３．７４ｄＢ，最大为５．３８ｄＢ．双
边带噪声指数在７．７２ｄＢ－８．２６ｄＢ之间变化．以上结果
符合设计要求．

图１１显示在５ＧＨｚ附近的差分输出阻抗经过平衡
非平衡转换后（用于仿真）并没有准确匹配到５０Ω．但只
要后级的功率放大器输入端精确匹配到该值上（为了

模块间最大功率传输），该结果不会导致太大问题．事
实上在全集成环境中并没有必要刻意使得所有模块之

间精确匹配，因为接收信号的波长与互联线尺寸相比

相对较长．反之，各模块可以根据需求指定负载进行优
化，这也是全集成设计的一大亮点．

４ 结论

本文介绍了一款基于 ＳｏＣ的用于侦测生理信号的

新型全集成线性化低噪声上变频器．本设计在深亚微
米 ＣＭＯＳ工艺条件下，通过线性化技术，使得该设计呈
现出一些优势．首先，采用 ｃｕｒｒｅｎｔｂｌｅｅｄｉｎｇ技术来独立
调节跨导级和开关对的电流密度．其次，ｃｕｒｒｅｎｔｂｌｅｅｄｉｎｇ
技术还可以通过电容交流耦合来实现增益的提升和失

真的抑制．文中还讨论了单个ＭＯＳ晶体管线性化技术，
包括源极感性退化，优化的栅源电容，以及合适的漏源

电压．为了同时优化噪声，所增设的栅源电容存在最优
值．另一方面，应用 ｇｍｂｏｏｓｔｅｄ技术．通过调节两个跨导
晶体管的偏置电压使得他们工作在不同的工作区，并

且合理选择它们的尺寸，从而能够抵消三阶跨导分量，

进而显著提高线性度．
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