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摘 要： 本文提出了一种超宽频带毫米波混频器电路．混频器采用分布式拓扑结构和中频功率合成技术，具有
宽带宽和高转换增益．该混频器采用ＴＳＭＣ０１８μｍＣＭＯＳ工艺设计并制造，芯片总面积为１６７ｍｍ

２．测试结果表明：混
频器工作频率从８ＧＨｚ到４０ＧＨｚ，中频频率为２５ＧＨｚ时的转换增益为－０２ｄＢ至４ｄＢ，其本振到中频端口和射频到中频
端口间的隔离度均大于５０ｄＢ．整个电路的直流功耗小于３２ｍＷ．
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１ 引言

由于毫米波（ＭＭＷ）频段可以提供足够宽的工作带
宽，毫米波技术被广泛应用于射频光纤（ＲＯＦ）传输，无线
高清（ＷｉｒｅｌｅｓｓＨＤ）和无线个域网（ＷＰＡＮ）等高速无线通信
系统中．毫米波集成电路已经成为当前研究的热点．以往
毫米波集成电路设计主要是由ＧａＡｓ和 ＩｎＰ工艺实现的，
近年来，随着工艺制造技术的发展，晶体管的特征尺寸持

续缩小，ＣＭＯＳ工艺的特征频率随之不断提高，ＣＭＯＳ工
艺逐渐应用于毫米波集成电路设计．此外 ＣＭＯＳ工艺所
特有的低功耗、高集成度和低成本的优点，促使其被大量

用于毫米波甚至更高频段电路的设计．
混频器在收发机中对频率变换起着至关重要的作

用．混频器主要包括有源混频器和无源混频器两大类．
吉尔伯特乘法单元是一种常见的有源混频器，这种混频

器具有好的隔离度和转换增益，但为了维持好的增益性

能，电路需要足够大的直流功耗［１～３］．常规无源混频器
虽然是零直流功耗，但具有很大的转换损耗［４～６］．分布
式混频器虽然能获得宽带宽，但有源分布式的较好转换

增益，同样需要较大的直流功耗［７］，而无源分布式混频

器则由于单管结构，端口隔离度较低且转换损耗也较

高［８～１０］．为了获得高转换增益和宽带宽的混频器，本文
提出了一种采用无源分布式栅混频器级联功率合成的

中频放大器的新型混频方法．此外，为了提高混频器端
口间的隔离度，无源混频器之后引入了两个５阶 Ｃｈｅｂｙ
ｓｈｅｖ１型低通滤波器（ＬＰＦ）．

２ 电路理论分析

本节将介绍混频器电路的整体框图和分布式无源

栅注入混频器（ＤｉｓｔｒｉｂｕｔｅｄＰａｓｓｉｖｅＧａｔｅｐｕｍｐｅｄＭｉｘｅｒ，
ＤＰＧＭ）的工作原理，提出并分析一种功率合成中频放大
器（ＰｏｗｅｒＣｏｍｂｉｎｉｎｇＩＦＡｍｐｌｉｆｉｅｒ，ＰＣＩＦＡ）．
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２１ 超宽频带毫米波混频器电路结构

本文提出的混频电路整体框图如图１所示，它是由
ＤＰＧＭ，ＬＰＦ和 ＰＣＩＦＡ三级电路组成．其中 ＤＰＧＭ将射频
信号转换为中频信号，ＬＰＦ滤除 ＤＰＧＭ输出端口不需要
的分量，ＰＣＩＦＡ将 ＤＰＧＭ的前向输出和后向输出信号进
行放大并以同相合成方式输出到中频负载．ＤＰＧＭ是由
几个单管混频器和一些传输线构成，其采用了均匀分布

式结构和栅注入技术，电路原理图如图２所示，Ｌｇ，Ｌｄ和
Ｌｓ分别是栅极，漏极和源极电感．ＲＧ（Ｓ）是栅（源）传输线
的终端电阻．图３为ＰＣＩＦＡ的电路原理图，它包括两个反
相放大支路．第一支路是由三个电阻并联反馈的跨阻放
大器和一个电压跟随器组成，第二支路是由一个电流跟

随器和三个电阻并联反馈的跨阻放大器构成．

２２ ＤＰＧＭ的工作原理
ＤＰＧＭ的核心单元是栅注入无源混频器（ＧＰＭ），其

原理图如图４所示，本振信号从晶体管的栅极注入，射
频信号加在晶体管的源极，而中频信号从漏极取出．

由于ＧＰＭ是无源的，则晶体管漏源偏置电压为
０Ｖ，其瞬态漏源电压 ｖＤＳ（ｔ）和栅源电压 ｖＧＳ（ｔ）分别为

ｖＤＳ（ｔ）＝－ｖＲＦ（ｔ）＝－ＶＲＦｃｏｓ（ωＲＦｔ） （１）

ｖＧＳ（ｔ）＝ＶＧＳ＋ｖＬＯ（ｔ）－ｖＲＦ（ｔ）

＝ＶＧＳ＋ＶＬＯｃｏｓ（ωＬＯｔ）－ＶＲＦｃｏｓ（ωＲＦｔ） （２）

其中 ＶＧＳ是直流栅源偏置电压，ＶＲＦ（ＬＯ）为射频（本振）输
入信号的幅度，ωＲＦ（ＬＯ）是射频（本振）信号的角频率．假
定晶体管的 ＶＧＳ等于其阈值电压 Ｖｔｈ，由于 ＶＲＦ远小于
ＶＬＯ，则在本振信号的正半周，晶体管工作在线性区，而
在本振信号的负半周时，晶体管关断，故ＧＰＭ的漏源电
流 ｉＤＳ（ｔ）为
ｉＤＳ（ｔ）＝

μｎＣｏｘＷ
２Ｌ ［２（ＶＧＳ（ｔ）－Ｖｔｈ）ｖＤＳ（ｔ）－ｖ２ＤＳ（ｔ）］，ｔ∈（－

Ｔ
４，
Ｔ
４）

０， ｔ∈（
Ｔ
４，
３Ｔ
４

{
）

（３）
其中μｎ是电子的迁移率，Ｃｏｘ是栅氧单位面积电容，Ｗ
和Ｌ分别是晶体管的栅宽和栅长，则式（３）可用傅里叶
级数形式表示为

ｉＤＳ（ｔ）＝－μｎＣｏｘ
Ｗ
Ｌ［ｖＬＯ（ｔ）ｖＲＦ（ｔ）－

１
２ｖ

２
ＲＦ（ｔ）］

×［１２＋
２
π
（ｃｏｓωＬＯｔ－

１
３ｃｏｓ３ωＬＯｔ＋…）］ （４）

由此推导出ＧＰＭ的下变频中频信号为

ｉＩＦ（ｔ）＝μ
ｎＣｏｘＷ
４Ｌ ＶＲＦＶＬＯｃｏｓ［（ωＬＯ－ωＲＦ）ｔ］ （５）

为简化分析，假设 ＧＰＭ的输出电流被等分为左半
部分和右半部分．其中第 ｋ个单元的左（右）半输出电
流为

ＩＩＦ，ｋ＝μ
ｎＣｏｘＷ
８Ｌ ＶＲＦ，ｋＶＬＯ，ｋ

＝μｎ
ＣｏｘＷ
８Ｌ ＶＲＦＶＬＯｅ－（ｋ－

１
２）（γｇｌｇ＋γｓｌｓ）

＝μｎ
ＣｏｘＷ
８Ｌ ＶＲＦＶＬＯｅ－（ｋ－

１
２）［αｇ，ＬＯｌｇ＋αｓ，ＲＦｌｓ＋ｊ（ωＬＯ Ｌ槡ｇ＋ωＲＦ Ｌ槡ｓ

） Ｃ槡 ｇｓ
］

（６）
因此，从ＤＰＧＭ右端口输出的总前向中频电流为

ＩＩＦ１＝∑
Ｎ

ｋ＝１
ＩＩＦ，ｋｅ－（Ｎ－ｋ＋

１
２）［αｄ，ＩＦｌｄ＋ｊωＩＦ ＬｄＣ槡 ｄｓ

］

＝μｎ
ＣｏｘＷ
８Ｌ ＶＲＦＶＬＯ

ｓｉｎｈ［０．５Ｎ（ｍ＋ｊｑ）］
ｓｉｎｈ［０．５（ｍ＋ｊｑ）］ｅ

－Ｎ２（ｎ＋ｊｐ） （７）

类似地，从ＤＰＧＭ左端口输出的总后向中频电流为

ＩＩＦ２＝∑
Ｎ

ｋ＝１
ＩＩＦ，ｋｅ－（ｋ－

１
２）［αｄ，ＩＦｌｄ＋ｊωＩＦ ＬｄＣ槡 ｄｓ

］
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＝μｎ
ＣｏｘＷ
８Ｌ ＶＲＦＶＬＯ

ｓｉｎｈ［０．５Ｎ（ｎ＋ｊｐ）］
ｓｉｎｈ［０．５（ｎ＋ｊｐ）］ｅ

－Ｎ２（ｎ＋ｊｐ）

（８）
式（７）和（８）中的参数为
ｍ＝αｇ，ＬＯｌｇ＋αｓ，ＲＦｌｓ－αｄ，ＩＦｌｄ
ｎ＝αｇ，ＬＯｌｇ＋αｓ，ＲＦｌｓ＋αｄ，ＩＦｌｄ
ｑ＝（ωＲＦ Ｌ槡 ｓ＋ωＬＯ Ｌ槡 ｇ） Ｃ槡 ｇｓ－ωＩＦ ＬｄＣ槡 ｄｓ

ｐ＝（ωＲＦ Ｌ槡 ｓ＋ωＬＯ Ｌ槡 ｇ） Ｃ槡 ｇｓ＋ωＩＦ ＬｄＣ槡 ｄｓ （９）
其中 Ｃｇ（ｄ）ｓ是栅（漏）源寄生电容，ωＩＦ＝ωＬＯ－ωＲＦ为中频
角频率，Ｎ是晶体管个数．αｇ，ＬＯ，αｓ，ＲＦ和αｄ，ＩＦ分别为栅、
源和漏传输线的单位损耗．ｌｇ，ｌｓ和 ｌｄ分别是栅、源和漏
传输线的单位长度．由于中频信号频率远低于漏传输
线的特征频率，中频信号通过漏传输线时的损耗和相

移很小，因此前向中频输出电流和后向中频输出电流

可视为等幅同相的．
２３ ＰＣＩＦＡ的增益与带宽分析

为简化分析，我们假设晶体管栅源寄生电容 Ｃｄｓ和
沟道电阻 Ｒｄｓ的影响可以忽略，则 ＰＣＩＦＡ的等效小信号
电路如图５所示，此时 ｇｍｊ是晶体管Ｍｊ的跨导，Ｇｍｊ和ｒｉｊ
分别是跨阻放大器 ＴＡｊ的等效跨导和等效输入电阻．
Ｒｏ，４和 Ｒｏ，８分别是第一支路和第二支路的输出电阻．ＲＬ
是中频负载电阻，ＲＳＳ是电流源 ＩＳＳ的输出电阻．ＲＳ１和
ＲＳ２分别是第一支路和第二支路的等效源电阻．
跨阻放大器 ＴＡｊ的等效跨导和等效输入电阻为

Ｇｍｊ＝－
ｇｍｊＲｆｊ－１
Ｒｄｊ＋Ｒｆｊ≈

－
ｇｍｊＲｆｊ
Ｒｄｊ＋Ｒｆｊ

ｒｉｊ＝
Ｒｄｊ＋Ｒｆｊ
１＋ｇｍｊＲｄｊ

（ｊ＝１，２，３，６，７，８）

（１０）

第一支路和第二支路的输出电阻分别为

Ｒｏ，４≈
１
ｇｍ４

Ｒｏ，８≈
Ｒｏ，７＋Ｒｆ８
１＋ｇｍ８Ｒｏ，７

（１１）

其中 Ｒｏ，７是从参考平面 ＡＡ′往左看进去的输出电阻．忽
略漏传输线和 ＬＰＦ对中频信号影响，则第一支路和第
二支路的等效源电阻可以分别视为第二支路和第一支

路的输入电阻，即

ＲＳ１≈Ｒｉ，５≈
１
ｇｍ５

ＲＳ２≈Ｒｉ，１

（１２）

上式中 Ｒｉ，１和 Ｒｉ，５分别为从第一支路和第二支路看进
去的输入电阻．若存在如下关系时，ＰＣＩＦＡ的输入和输
出匹配良好．

Ｒｉ，１＝Ｒｉ，５
ＲＬ＝Ｒｏ，４／／Ｒｏ，８

（１３）

对于 ＰＣＩＦＡ的第一支路，其电流传输特征函数可以表
示为

Ｉｏ１（ｓ）
ＩＳ１（ｓ）

≈
Ｇｍ３Ｒｄ３Ｒｆ４Ｒｏ，８Ｃ１

（ＲＬ＋Ｒｏ，８＋ＲＬＲｏ，８ｇｍ４）［１＋Ｓ（ＲＳ１／／ｒｉ１）Ｃｇｓ１］

·
Ｇｍ１Ｇｍ２（Ｒｓ１／／ｒｉ１）（Ｒｄ１／／ｒｉ２）（Ｒｄ２／／ｒｉ３）

［１＋ｓ（Ｒｄ１／／ｒｉ２）Ｃｇｓ２］［１＋ｓ（Ｒｄ２／／ｒｉ３）Ｃｇｓ３］

·
ｓｇｍ４＋ｓ２Ｃｇｓ４

１＋ｓ（Ｒｄ３＋Ｒｆ４）Ｃ１＋Ｓ２Φ
（１４）

其中Φ＝
（Ｒｄ３＋Ｒｆ４）（ＲＬ／／Ｒｏ，８）Ｃ１Ｃｇｓ４

１＋ｇｍ４（ＲＬ／／Ｒｏ，８）
．

式（１４）的零极点为

ｚ１＝０，ｚ２＝－
ｇｍ４
Ｃｇｓ４

ｐ１＝－
１

（Ｒｓ１／／ｒｉ１）Ｃｇｓ１
，ｐ２＝－

１
（Ｒｄ１／／ｒｉ２）Ｃｇｓ２

ｐ３＝－
１

（Ｒｄ２／／ｒｉ３）Ｃｇｓ３
，ｐ４≈－

１
（Ｒｄ３＋Ｒｆ４）Ｃ１

ｐ５＞＞ｐ１，２，３，４ （１５）
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从式（１４）和（１５）可以观察出，ＰＣＩＦＡ第一支路的电
流传输特征函数呈带通特性．由于零点 ｚ２即是晶体管
的特征频率，因此其影响可以忽略．为减小第一支路的
下限截止频率，极点 ｐ４应设计为尽可能的小．若反馈电
阻 Ｒｆ４或级间隔直电容 Ｃ１很大，可使其下限频率接近于
零，如此第一支路的－３ｄＢ信号带宽仅由其上限截止频
率决定．此情况下的第一支路的－３ｄＢ信号带宽和中频
增益分别为

ＢＷ１－－３ｄＢ≈（
１
ｐ２１
＋１
ｐ２２
＋１
ｐ２３
）－０．５ （１６）

ＧＩ１≈
Ｇｍ１Ｇｍ２Ｇｍ３ｇｍ４（ＲＳ１／／ｒｉ１）（Ｒｄ１／／ｒｉ２）（Ｒｄ２／／ｒｉ３）Ｒｄ３Ｒｏ，８Ｒｆ４

ＲＬ＋Ｒｏ，８＋ＲＬＲｏ，８ｇｍ４
（１７）

类似地，第二支路的中频增益和３－ｄＢ信号带宽分别为
ＧＩ２＝
ｇｍ５ＲＳ２Ｇｍ６Ｇｍ７Ｇｍ８（Ｒｄ５／／ｒｉ６）（Ｒｄ６／／ｒｉ７）（Ｒｄ７／／ｒｉ８）（ＲＬ／／Ｒｏ，４）

ＲＬ（１＋ｇｍ５ＲＳ２）
（１８）

ＢＷ２－－３ｄＢ≈（
１
ｐ２５
＋１
ｐ２６
＋１
ｐ２７
＋１
ｐ２８
）－０．５ （１９）

ｐ５＝－
１

（Ｒｄ５／／ｒｉ６）Ｃｇｓ６
，ｐ６＝－

１
（Ｒｄ６／／ｒｉ７）Ｃｇｓ７

ｐ７＝－
１

（Ｒｄ７／／ｒｉ８）Ｃｇｓ８
，ｐ８＝－

１＋ｇｍ５Ｒｓ２
Ｒｓ２Ｃｇｓ５ ≈

－
ｇｍ５
Ｃｇｓ５

（２０）

比较式（１６）和（１９），可以发现第一支路的信号带宽要略
大于第二支路的，因此ＰＣＩＦＡ的－３ｄＢ信号带宽为

ＢＷ
－－３ｄＢ≈ＢＷ２－－３ｄＢ≈（

１
ｐ２５
＋１
ｐ２６
＋１
ｐ２７
＋１
ｐ２８
）－０．５ （２１）

中频增益为

ＧＰＣＩＦＡ＝ＧＩ１＋ＧＩ２ （２２）
从式（１５），（１６）和（１７）观察出，反馈电阻 Ｒｆ４对第一

支路的信号带宽和增益的影响较大，级间隔直电容 Ｃ１
仅对其带宽影响较大．第二支路的带宽取决于其４个极
点位置，应使其极点尽可能远，由于需要保证一定的增

益，此处设计应折衷考虑．对于中频信号，当ＰＣＩＦＡ的两
放大支路的相位是一致时，ＰＣＩＦＡ的合成放大的效果是
最佳的，此时混频器就能获得最大转换增益．

３ 电路设计

本节给出 ＤＰＧＭ和 ＰＣＩＦＡ一些实际的设计考虑因
素．本文提出的混频器是采用 ＴＳＭＣ０１８μｍ１Ｐ６Ｍ
ＣＭＯＳ工艺设计与生产的．为了减少硅衬底损耗，混频
器中的传输线均采用了共平面波导（ＣＰＷ）形式．
３１ 器件尺寸的选择考虑

为了获得宽带宽，本混频器采用了均匀分布式结

构．ＤＰＧＭ的带宽取决于由晶体管寄生电容与 ＣＰＷ所
构成的人工传输线的截止频率［１１］．栅极人工传输线的
特征电阻，截止频率和损耗分别表示为

Ｚｇ＝
Ｌｇ

Ｃｇｌｇ＋
１
２ＷＬＣｏｘ＋ＷＣ槡 ｏｖ

（２３）

ωｃｇ＝
２ｌｇ

Ｌｇ（Ｃｇｌｇ＋
１
２ＷＬＣｏｘ＋ＷＣｏｖ槡 ）

（２４）

αｇ＝
ω
２ＲｉＺｇ
２ｌｇ

（
１
２ＷＬＣｏｘ＋ＷＣｏｖ）

２
（２５）

上式中 Ｃｏｖ是晶体管的栅单位宽度交叠电容，Ｒｉ是
晶体管等效栅极电阻，Ｃｇ是栅 ＣＰＷ传输线的单位长度
寄生电容．从式（１０），（２３），（２４）和（２５）可以观察出，器
件尺寸对ＤＰＧＭ的转换增益、阻抗匹配和工作带宽有很
大影响．在实际设计混频器时需要对转换增益和工作
带宽进行折衷考虑．
３２ 中频信号带宽提升技术

为了提高混频器的中频信号带宽，ＰＣＩＦＡ中放大器
采用了栅电感峰化技术，图６所示为有（无）采用栅电感
峰化技术的单级电阻反馈的跨阻放大器电路原理图．

可推出电阻反馈放大器的源电压增益和 －３ｄＢ带
宽为

Ａｖｓ１（ｓ）＝
Ｒｄ（１－ｇｍＲｆ）

ＲＳ＋Ｒｄ＋Ｒｆ＋ｇｍＲｄＲＳ＋ｓＲＳ（Ｒｄ＋Ｒｆ）Ｃｇｓ
（２６）

ω１－－３ｄＢ＝
Ｒｆ＋Ｒｄ＋ＲＳ＋ｇｍＲｄＲＳ
ＲＳ（Ｒｄ＋Ｒｆ）Ｃｇｓ

（２７）

类似地，可推得采用栅电感峰化技术的电阻反馈放大

器的源电压增益为

Ａｖｓ２（ｓ）＝
Ｒｄ（１－ｇｍＲｆ）

ＲＳ＋Ｒｄ＋Ｒｆ＋ｇｍＲｄＲＳ
×
１＋

ＬＣｇｓ
１－ｇｍＲｆ

ｓ２

１＋Ｔ
（２８）

其中

Ｔ＝
ＲＳ（Ｒｄ＋Ｒｆ）Ｃｇｓ

ＲＳ＋Ｒｄ＋Ｒｆ＋ｇｍＲｄＲＳ
ｓ＋

（ＲＳ＋Ｒｄ＋Ｒｆ）ＬＣｇｓ
ＲＳ＋Ｒｄ＋Ｒｆ＋ｇｍＲｄＲＳ

ｓ２．

比较式（２６）与（２８）可知，有（无）栅电感峰化技术的
电阻反馈放大器的低频源电压增益是相同的．由于式
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（２８）的零点远高于其极点，故其对带宽的影响可以忽
略，当栅峰化电感满足如下关系时，电路的带宽最大

Ｌ＝
Ｃｇｓ
４

［ＲＳ（Ｒｄ＋Ｒｆ）］２
［Ｒｆ＋Ｒｄ＋ＲＳ＋ｇｍＲｄＲＳ］［Ｒｆ＋Ｒｄ＋ＲＳ］

（２９）

此时，最大－３ｄＢ带宽为

ω２－－３ｄＢ 槡槡＝２ ２－１ω１－－３ｄＢ≈１．３ω１－－３ｄＢ （３０）

从式（３０）可以看出，在理想的情况下，采用栅电感
峰化技术可以提高电阻反馈放大器的带宽约３０％．

４ 测试结果

本混频器芯片照片如图 ７所示．整体芯片尺寸为
１７０×０９８ｍｍ２，其中 ＤＰＧＭ为 ０３７×０７１ｍｍ２．测试时
射频和本振信号分别由 ＡｇｉｌｅｎｔＥ８２５７Ｄ和 Ｒｏｈｄｅ＆
ＳｃｈｗａｒｚＳＭＰ０４生成．以下所有测试本振功率均设置为
５ｄＢｍ．混频器转换增益的测试结果如图８所示．射频频
率在８ＧＨｚ至４０ＧＨｚ内，中频在０２ＧＨｚ至４ＧＨｚ时，混频
器的转换增益（ＣＧ）为 －７８～４ｄＢ．尤其固定中频频率
为２５ＧＨｚ时，混频器转换增益为－０２～４ｄＢ．中频带宽
的测试结果如图９所示，４ｄＢ中频增益带宽约３８ＧＨｚ．
射频与中频端口反射系数测试结果如图１０所示，在 ＤＣ
到４０ＧＨｚ的频率范围内射频端口的反射系数小于 －
１０ｄＢ，而在 ＤＣ到５ＧＨｚ的频率内中频端口的反射系数
小于 １０ｄＢ．本振到中频（ＬＯＩＦ）端口，射频到中频（ＲＦ
ｔｏＩＦ）端口和射频到本振（ＲＦｔｏＬＯ）端口隔离度的测试
结果如图 １１所示，其隔离度分别大于 ５７ｄＢ，５０ｄＢ和
１５ｄＢ．图１２所示是本振频率为３０ＧＨｚ时，中频输出功率
和转换增益与射频输入功率之间的关系．混频器输入
参考 １ｄＢ压缩点为 －４９ｄＢｍ．表 １给出了近年出版的
ＣＭＯＳ宽带混频器的性能小结．与文献［２～６］，［８～１０］
报道的混频器相比，本混频器由于采用了中频功率合

成技术，其转换增益有很大的提高．与文献［１］，［２］和
［７］报道的相比，本混频器的功耗很低．此外，本混频器
还具有宽中频和高端口隔离度的优点．
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表１ 近年来报道的ＣＭＯＳ宽带混频器

参考

文献
工艺

射频频率

（ＧＨｚ）
中频频率

（ＧＨｚ）
转换增益

（ｄＢ）
本振功率

（ｄＢｍ）
ＩＰ１ｄＢ
（ｄＢｍ）

功耗

（ｍＷ）
隔离度（ｄＢ）

ＬＯｔｏＩＦ ＬＯｔｏＲＦ
设计技术

［１］ ９０ｎｍ ２５～７５ ０．０１
（ＦｉｘｅｄＩＦ） １～５ ６ １１

（ＩＩＰ３） ９３ Ｎ／Ａ ＞３０ 吉尔伯特

［２］ ０．１３μｍ ３３～６５ ０．００１～３ －８．５～－６．５ ８ －５ ９０．８ Ｎ／Ａ ＞４５
分谐波

吉尔伯特

［３］ ０．１３μｍ ３１～６９ ＤＣ～１．７ －４．５～－１．５ ３ －１．７ １４．４ ＞４８ ＞５０
改进型

吉尔伯特

［４］ ９０ｎｍ ３３～５８ ０．０１～３ －９～－６ １０ ８．５
（ＩＩＰ３） ０ ＞５１．５ ＞４２．７

双平衡

漏注入

［５］ ９０ｎｍ ９～３１ ＤＣ～２ －１１～－８ ９．７ ３
（ＩＩＰ３） ０ ＞２２．５ ＞１７

分谐波

源注入

［６］ ０．１３μｍ ５６～６６ ＤＣ～３ －１４～－１２ －１ －２ ０ ＞３９ ＞２７
（２ＬＯＲＦ）

分谐波

电阻混频

［７］ ０．１８μｍ ２～３０ ０．０１
（ＦｉｘｅｄＩＦ） １１．５～１３．５ ３ ０

（ＩＩＰ３） ４０ ＞２２．４ ＞３７．５
分布式

吉尔伯特

［８］ ０．１３μｍ ０．８～７７．５ ０．１～２ －６．５～－４．５ １０ －３ ０ ＞５ ＞１３
分布式

漏注入

［９］ ０．１８μｍ １５～５０ ０．０５～５ －１７～－１３ １０ ４ ０ ＞３０ ＞３５ 环形混频

［１０］ ０．１８μｍ ３～４０ ＤＣ～２ －１７～－９．４ ５ ４．２ ０ ＞４５ ＞２１
分布式

栅注入

本文 ０．１８μｍ ８～４０ ０．２～４ －０．２～４ ５ －４．９ ３１．７ ＞５７ ＞１５
分布式

栅注入

注：ＩＰ１ｄＢ为输入参考１ｄＢ压缩点．

５ 总结

本文提出了一种新型的超宽频带的毫米波混频器，

并对其进行了分析．通过采用均匀分布式结构和中频功
率合成技术，混频器在固定中频频率为２５ＧＨｚ，射频频
率在８ＧＨｚ至４０ＧＨｚ内的转换增益为－０２～４ｄＢ，混频器
４ｄＢ中频带宽约为３８ＧＨｚ，直流功耗为３１７ｍＷ．本混频
器可以应用在多带和超宽频带的射频收发系统中．

致谢：感谢章丽老师为版图检查提供的帮助，感谢李伟老师

对芯片测试提供的帮助．
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