
第 6 章 振幅调制与解调及混频电路 

学习目标 

（1）掌握振幅调制、解调与混频的基本原理及实现模型。 

（2）掌握非线性器件的相乘作用、线性时变工作状态及开关工作状态。 

（3）理解二极管平衡相乘器和双差分对模拟相乘器的工作原理及其应用。 

（4）了解低电平和高电平调幅基本概念及常用电路。 

（5）理解二极管包络检波电路工作原理及性能特点，了解同步检波电路的组成及工

作原理。 

（6）了解常用混频电路工作原理及混频干扰的基本知识。 

重、难点 

（1）调幅电路组成模型、调幅信号表达式、波形及频谱图。 

（2）非线性器件的相乘作用及相乘器工作原理。 

（3）调幅常用电路工作原理。 

（4）二极管包络检波电路工作原理。 

（5）混频电路工作原理及混频干扰。 

6.1 节 概述 

6.1.1 调制 

传输信息是人类生活的重要内容之一。传输信息的手段很多，利用无线电技术进行信

息传输在这些手段中占有极重要的地位。无线电通信、广播、电视、导航、雷达、遥控遥

测等等，都是利用无线电技术传输各种不同信息的方式。无线电通信传送语言、电码或其

他信号；无线电广播传送语言、音乐等；电视传送图像、语言、音乐；导航是利用一定的

无线电信号指引飞机或船舶安全航行，以保证它们能平安到达目的地；雷达是利用无线电

信号的反射来测定某些目标（如飞机、船舶等）的方位；遥测遥控则是利用无线电技术来

测量远处或运动体上的某些物理量，控制远处机件的运行等。在以上这些信息传递的过程

中，都要用到调制（也称载波调制）与解调。 

所谓调制，是指用调制信号去控制载波的参数，使载波的某一个或某几个参数按照调

制信号的规律变化。即在传送信号的一方（发送端）将所要传送的信号（称为调制信号）

“附加”在高频振荡上，再由天线发射出去。这里，调制信号是指来自信源的基带信号，

频率一般较低，这些信号可以是模拟的，也可以是数字的。高频振荡波就是携带信号的“运



载工具”，所以也叫载波，即未受调制的周期性振荡信号，它可以是正弦波，也可以是非

正弦波（如周期性脉冲序列）。而载波受调制后称为已调信号，它含有调制信号的全部特

征。 
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图 6.1.1 调幅发送及接收系统框图 

在接收信号的一方（接收端）经过解调（反调制）的过程，把载波所携带的信号取出

来，得到原有的信息。反调制过程也叫检波。调制与解调都是频谱变换的过程，必须用非

线性元件才能完成。 

那么，为什么一定要经过调制的过程?不能直接把信号发射出去吗?这里的关键问题是

所要传送的信号频率或者太低（例如语言和音乐都限于音频范围内），或者频带很宽（例

如电视信号频宽从 50Hz 至 6.5MHz）。这些都对直接采用电磁波的形式传送信号十分不利，

原因是： 

1） 在无线传输中，为了获得较高的辐射效率，天线的尺寸必须与发射信号的波长相

比拟。而基带信号通常包含较低频率的分量，若直接发射，将使天线过长而难以实现。例

如，天线长度一般应大于 1/4 波长。对于 3 000Hz 的基带信号，若直接发射则需要尺寸约

为 25km 的天线。显然，这是无法实现的。但若通过调制，把基带信号的频谱搬至较高的

频率上，就可以提高发射效率。 

2）为了使发射与接收效率高，在发射机与接收机方面都必须采用天线和谐振回路。

但语言、音乐、图像信号等的频率变化范围很大，因此天线和谐振回路的参数应该在很宽

范围内变化。显然，这又是难于做到的。 

3）如果直接发射音频信号，则发射机将工作于同一频率范围。这样，接收机将同时

收到许多不同电台的节目，无法加以选择。而调制可以把多个基带信号分别搬移到不同的

载频处，接收机可以调谐选择不同的电台。从而实现信道的多路复用，提高信道利用率和



抗干扰能力。因此，调制对通信系统的有效性和可靠性有着很大的影响和作用。 

调制的方式有很多，常见调制方式及应用详见表 6.1.1。根据调制信号是模拟信号还

是数字信号，载波是连续波还是脉冲序列，相应的调制方式有脉冲模拟调制、脉冲数字调

制、连续波模拟调制和连续波数字调制等。脉冲波调制是先用信号来控制脉冲波的振幅、

宽度、位置等，然后再用这个已调脉冲对载波进行调制。脉冲调制（数字调制）有脉幅、

脉宽、脉位、脉冲编码调制等多种形式。本课程涉及的主要是以高频余弦信号作为载波的

连续波幅度调制，又可细分为连续波模拟调制和连续波数字调制。 

表 6.1.1 常见调制方式及应用 

调制方式 用途举例 

连 

续 

波 

模拟调制 

常规双边带调幅 AM 广播 

双边带调幅 DSB 立体声广播 

单边带调幅 SSB 载波通信、无线电台、数据传输 

残留边带调幅 VSB 电视广播、数据传输、传真 

频率调制 FM 微波中继、卫星通信、广播 

相位调制 PM 中间调制方式 

数字调制 

振幅键控 ASK 数据传输 

频移键控 FSK 数据传输 

相位键控 PSK、DPSK、QPSK 数据传输、数字微波、空间通信 

其他高效数字调制 QAM、MSK、GMSK 数字微波、空间通信 

脉 

冲 

序 

列 

脉冲模拟调制 

脉冲调幅 PAM 中间调制方式、遥测 

脉宽调制 PDM（PWM） 中间调制方式 

脉位调制 PPM 遥测、光纤传输 

脉冲数字调制 

脉码调制 PCM 市话、卫星、空间通信 

增量调制 DM（Δ M） 军用、民用数字电话 

差分脉码调制 DPCM 电视电话、图像编码 

其他语音编码方式 ADPCM 中速数字电话 

6.1.2 幅度调制 

连续波模拟调制是用模拟基带信号对高频余弦载波进行的调制，根据所控制的载波参

数不同，有三种基本形式：用基带信号去改变高频载波信号的振幅，称为振幅调制，简称

调幅，用符号 AM 表示；用基带信号去改变高频载波信号的频率或相位，则称为频率调制

（简称调频，用符号 FM表示）或相位调制（简称调相，用符号 PM表示），统称角度调制。 



本章主要介绍调幅，其典型信号波形及频谱如图 6.1.2 所示。可见，第一，时域中高

频 AM 信号的振幅与调制信号成正比；其次，从频域的角度看调幅是将调制信号的频谱线

性地搬移到载波频率的两侧，只要再线性地搬回，即可实现解调。所以，通过调制可以将

要传送的基带信号不失真地变换到已调信号中，再在接收端将基带信号从已调信号中不失

真地恢复出来（即解调），实现有效可靠的通信。 

 

图 6.1.2 调幅系统框图 

而连续波数字调制是用数字基带信号对高频余弦载波进行的调制，图 6.1.3(a)所示为数

字基带信号，它是一个由矩形脉冲组成的脉冲序列，以零电位和正电位分别表示二进制数

的 0 和 1 两个值。通常规定用一定的时间间隔内的信号表示 1 位二进制数字，这个时间间

隔称为码元长度，用 Ts 表示，而在这样的时间间隔内的信号称为二进制码元，如图中的 1

码元和 0码元。根据数字基带信号控制载波的参数不同，数字调制通常分为振幅键控（ASK）、

相位键控（PSK，又称相移键控)和频率键控（FSK，又称频移键控）三种基本形式。本章

涉及的振幅键控是载波振幅受基带信号控制，基带为高电平时有高频载波输出，低电平时

没有载波输出，其波形如图 6.1.3(c)所示。 
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图 6.1.3 数字调制信号波形 

实现调幅的方法，主要有以下几种： 

1）低电平调幅（low-level AM)是将调制和功放分开，调制在低电平级实现，然后经

线性功率放大器的放大，达到一定的功率后再发送出去。由于调制在低电平级实现，所以

低电平调幅电路的输出功率和效率不是主要问题，但要求要有良好的调制线性度，即要求

调制电路的已调输出信号应不失真地反映输入低频调制信号的变化规律。目前这种调制方

式应用比较普遍，属于这种类型的调制方法有： 

（1）平方律调幅（square law AM)：利用电子器件的伏安特性曲线平方律部分的非线

性作用进行调幅。 

（2）斩波调幅（on-off AM）：将所要传送的音频信号按照载波频率来斩波，然后通过

中心频率等于载波频率的带通滤波器滤波，取出调幅成分。 

2）高电平调幅（high level AM）是将调制和功放合二为一，调制过程在高电平级进行，

通常是直接在丙类放大器中进行调制，调制后的信号不需再放大就可以直接发送出去。因

而必须兼顾输出功率、效率、调制线性度等要求，主要优点是整机效率高，不需要效率低

的线性功率放大器。许多广播发射机都采用这种调幅方式，属于这一类型的调制方法有： 

（1）集电极（阳极）调幅。 

（2）基极（控制栅极）调幅。 

这部分具体内容将在 6.4 节中进行介绍。 

6.1.3 检波 



检波过程是一个解调过程，它与调制过程正相反。检波器的作用是从振幅受调制的高

频信号中还原出原调制的信号。还原所得的信号，与高频调幅信号的包络变化规律一致，

故又称为包络检波。 

检波器输入信号和输出信号的波形关系，如图 6.1.4 所示。 
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图 6.1.4 检波系统框图 

假如输入信号是高频等幅波，则输出就是直流电压，如图 6.1.4（a）所示。这是检波

器的一种特殊情况，在测量仪器中应用较多。例如，某些高频伏特计的探头就采用这种检

波原理。 

若输入信号是调幅波，则输出就是原调制信号。图 6.1.4（b）表示正弦调制信号的情

况。这种情况应用最广泛，如各种连续波工作的调幅接收机的检波器即属此类。 

由频谱来看，检波就是将调幅信号频谱由高频搬移到低频，如图 6.1.5 所示（此图为

单音频调制的情况）。检波过程也是要应用非线性器件进行频率变换，首先产生许多新频

率，然后通过滤波器，滤除无用频率分量，取出所需要的原调制信号。 
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图 6.1.5 检波前后频谱关系图 

综上所述，一个检波器需由三个重要部分组成： 

1）高频信号输入电路。 

2）非线性器件。通常用工作于非线性状态的二极管或晶体管。 

3)低通滤波器。通常用 RC 电路，取出原调制频率分量，滤除高频分量。 

检波器的组成如图 6.1.6 所示。 
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图 6.1.6 检波器模型 

检波器根据所用器件的不同，可分为二极管检波器和三极管检波器。前者又可分为串

联式和并联式。根据信号大小的不同，可分为小信号检波器和大信号检波器。根据信号特

点的不同，可分为连续波检波器和脉冲检波器。根据工作特点的不同，又可分为包络检波

器。同步检波器等。本章主要讨论连续波串联式二极管大信号包络检波器，对其他检波器

仅作一般性叙述。 

6.1.4 混频 

混频又称变频，广泛应用于通信及其它电子设备中，其作用是将高频信号经过频率变

换，变为一个固定的频率。这种频率变换通常是将已调高频信号的载波频率从高频变为中

频，同时必须保持调制规律（调制类型、调制参数等）不变。具有这种作用的电路称为混

频电路或变频电路，亦称混频器（mixer）或变频器（convertor）。 



 

图 6.1.7 混频电路的作用、波形及频谱关系 

混频电路作用示意图如图 6.1.7 所示。图中，us(t)为载频是 fc 的普通调幅信号，uL(t)

为本振电压信号，由本地振荡器产生的、频率为 fL的等幅余弦信号电压，混频电路输出电

压 uI(t)是载频为 fI 的已调信号电压，通常将 uI（(t)称为中频信号。 

混频电路输出的中频频率可取输入信号频率 fc与本振频率 fL的和频或差频，即 

fI=fc+fL 

或 fI=|fc-fL|                         （6.1.1） 

fI>fc 的混频称为上混频器，fI<fc 的混频称为下混频器。调幅广播收音机一般采用中频

fI=-fL- fc。它的中频规定为 465kHz。 

从频谱观点来看，混频的作用就是将已调波的频谱不失真地从 fc 搬移到中频 fI 的位置

上，因此，混频电路也是一种典型的频谱线性搬移电路。 

目前高质量的通信设备中广泛采用二极管环形混频器和双差分对模拟相乘器，而在早

期通信设备中几乎都采用单管三极管混频电路。近年来随着半导体器件制造工艺的发展，

使性能优越的超高频三极管大批出品，从而使电路简单、变频增益高的三极管混频器又重

新出现在现代通信机电路中。 

综上，振幅调制、解调及混频电路均属于频谱线性搬移电路，它们的作用是将输入信

号频谱沿频率轴进行不失真的搬移。由于这种搬移是线性的，因此振幅调制通常又称为线

性调制。但应注意，这里的“线性”并不意味着已调信号与调制信号之间符合线性变换关系。



事实上，任何调制过程是一种非线性的变换过程。 

属于频谱非线性变换电路的有角度调制与解调电路，它们的作用是将输入信号频谱进

行特定的非线性变换。 

本章只讨论频谱线性搬移电路（频谱非线性变换电路将在第七章介绍），先重点讨论

振幅调制的基本原理、非线性器件的相乘作用和相乘器电路，然后介绍常用的振幅调制电

路、解调电路，最后介绍混频原理、电路及混频干扰。 

6.2 节 振幅调制的基本原理 

本节对振幅调制的作用原理进行分析，以便找出实现频谱线性搬移的一般方法。振幅

调制简称调幅，调幅有普通调幅（AM：Amplitude Modulation）、抑制载波的双边带调幅（DSB：

Double Sideband Modulation）、单边带调幅（SSB：Single Sideband Modulation）和残留边

带调幅（VSB：Vestigial Sideband Amplitude Modulation）等，其中普通调幅信号是基本的，

其他调幅信号都是由它演变而来的。 

我们已经知道，调幅就是使载波的振幅随调制信号的变化规律而变化。例如，图 6.2.2

就是当调制信号为单频正弦波形时（正弦函数与余弦函数的性质相同，因此所表示的波形

可统称为正弦波，不必加以区别），调幅波的形成过程。由图可以看出，调幅波是载波振

幅按照调制信号的大小成线性变化的高频振荡。它的载波频率维持不变，也就是说，每一

个高频波的周期是相等的，因而波形的疏密程度均匀一致，与未调制时的载波波形疏密程

度相同。在无失真调幅时，已调波的包络线波形应当与调制信号的波形完全相似。 

应该说明，通常所要传送的信号（如语言、音乐等）的波形是很复杂的，包含了许多

频率成分。但为了简化分析手续，在以后分析调制时，可以认为信号是单频正弦波形。因

为复杂的信号可以分解为许多正弦波分量，因此，只要已调波能够同时包含许多不同调制

频率的正弦调制信号，那么复杂的调制信号也就如实地被传送出去了。图 6.2.4 是非正弦

波复杂信号调制的例子。 

6.2.1 普通调幅 AM 

一、调幅信号表达式与频谱 

1、 AM 调制模型 

 

图 6.2.1 AM 调制模型 

图 6.2.1 所示为普通 AM 调制电路组成模型，它由相加器和理想相乘器组成。相乘

器是一种完成两个信号相乘功能的电路或器件，AM为相乘器的乘积系数，单位为 1/V。



图中的理想相乘器，AM 为常数，其输出电压与两个输入电压同一时刻瞬时值的乘积成

正比，而且输入电压的波形、幅度、极性和频率可以是任意的。而 UQ 为一直流电压，

相加器增益系数为 1。可见，调制信号 uΩ(t)与直流电压 UQ 叠加后与载波 uc（t)相乘，

因此可得电路输出电压。 

设载波信号为 

( ) cos cos(2 )  
c cm c cm c

u t U t U f t             （6.2.1） 

式中，
c cω = 2πf 为载波角频率，

cf 为载波频率。uc（t）波形如图 6.2.1（a）所示。 

因此可得电路输出的调幅信号表达式为 

 0

( ) ( ) cos( )

( ) cos( )

( ) cos( )













   

   

 

AM M Q cm c

M Q cm M cm c

m a c

u t A U u t U t

A U U A U u t t

U k u t t

            （6.2.2） 

式中， m0 M Q cmU = A U U ，为相乘器载波输出电压的振幅（参数选取合适时，后续

可取 m0 cmU =U ）； a M cmk =A U ，为相乘器和输入载波决定的比例常数。 

将调幅波振幅的变化规律，即 m0 a ΩU + k u (t)称为调幅波的包络。可见，调幅信号是一

个高频振荡，但其振幅在载波振幅上、下按调制信号的规律变化，因此调幅信号携带了原

调制信号的信息。 

二、单频调制 

为简化分析手续起见，假定调制信号是单频简谐振荡，其表示式为 

m m( ) cos cos(2 )  Ω Ω Ωu t U Ωt U Ft            （6.2.3） 

式中，Ω = 2πF，为调制信号角频率；F 为调制信号频率，通常 cF = f 。 

如果用它来对载波进行调幅，那么，由（6.2.2）可得 

 

 
0

0

( ) cos( ) cos( )

    1 cos( ) cos( )





  

  

AM m a m c

m a c

u t U k U t t

U m t t
             （6.2.4） 

式中， a Ωm Ωm
a

m0 Q

k U U
m = =

U U
叫做调幅指数（Amplitude Modulation Factor）或调幅度，

它通常以百分数来表示。式（6.2.4）所表示的调幅波形见图 6.2.2。 



 
（a）载波     （b）调制信号   （c）调幅信号 

图 6.2.2 调幅波的形成（单频调制） 

由图可知 

max min
max 0 0 min

0 0 0

1
( - )

- -2  
AM AM

AM m m AM

a

m m m

u u
u U U u

m
U U U

      （6.2.5） 

它表示输出载波振幅受调制信号控制的程度。 ma 越大，调幅波幅度的变化越大。ma

的数值范围可自 0（未调幅）至 1（百分之百调幅），它的值绝对不应超过 1。因为如果 ma>1，

那么，将有一段时间振幅为零，这时已调波的包络产生了严重的失真。这种情形叫做过量

调幅（over modulation)。这样的已调波经过检波后，不能恢复原来调制信号的波形，而且

它所占据的频带较宽，将会对其他电台产生干扰。因此，过量调幅必须尽量避免,要求 ma≤1。 

由图 6.2.2（c)可知，调幅波不是一个简单的正弦波形。在最简单的正弦波调制情况下，

调幅波表达式为（6.2.4）。将此式按三角函数关系展开，得 

0 0

0 0 0

( ) cos( ) cos( )cos( )

1 1
    cos( ) cos( ) cos( - )

2 2

 

  

  

    

AM m c m a c

m c a m c a m c

u t U t U m t t

U t m U t m U t
   （6.2.6） 

式（6.2.6）说明，由正弦波调制的调幅波是由三个不同频率的正弦波组成的：第一项

为未调幅的载波；第二项的频率等于载波频率与调制频率之和，故称为上边频（upper 

sideband)(高旁频）；第三项的频率等于载波频率与调制频率之差，叫做下边频（lower 

sideband)（低旁频)。后两个频率显然是由于调制产生的新频率。把这三组正弦波的相对振

幅与频率的关系画出来，就得到如图 6.2.3 所示的频谱图。由于 ma 的最大值只能等于 1，

因此边频振幅的最大值不能超过载波振幅的二分之一。 



 

图 6.2.3 单频调制时的调幅波频谱 

显然，载波并不含有任何有用的信息，要传送的信息只包含于边频之中。边频的振幅

反映了调制信号幅度的大小，边频的频率虽属于高频范畴，但反映了调制信号频率的高低。

由图 6.2.3 可见，单频调制时其调幅信号的频带宽度为调制信号频率的两倍，即 

BW = 2F                           （6.2.7） 

三、复杂信号调制 

以上讨论的是一个单音信号对载波进行调幅的最简单情形，这时只产生两个边频。实

际上，通常的调制信号是比较复杂的，含有许多频率，因此由它所产生的调幅波中的上边

频和下边频都不再只是一个，而是许多个，组成所谓上边带与下边带。例如，设调制信号

为 

1 1 2 2( ) cos( ) cos( ) cos( )         m m mn nu t U t U t U t         (6.2.8) 

根据式（6.2.3）的同样方法，可得到相应的调幅波方程式为 

 

 

 

 

 

0

0 1 1 2 2

0 1 0 1 1

2 0 2 2

0

( ) ( ) cos( )

1 cos( ) cos( ) cos( ) cos( )

1
cos( ) cos( ) cos( - )

2

1
cos( ) cos( - ) +

2

1
cos( ) cos( - )

2





  

 

 

 

       

    

   

   

AM m a c

m a a an n c

m c a m c c

a m c c

an m c n c n

u t U k u t t

U m t m t L m t t

U t m U t t

m U t t

m U t t

 (6.2.9) 

式中， a Ωmn

an

m0

k U
m =

U
。由于复杂调制信号的各个低频分量的振幅不等，因为有不同的

各调幅系数。 



 

（a）调制信号 （b）调幅信号 

图 6.2.4 复杂信号调制的调幅信号波形 

以上讨论可用图 6.2.5 所示的频谱图来表示。调制后对每一个频率分量都产生一对边

频，形成关于载频对称的上、下边带。上边带和下边带频谱分量的相对大小及间距均与调

制信号的频谱相同，仅下边带频谱倒置而已。显然可知，调幅过程实际上是一种频率搬移

过程。经过调制后，调制信号的频谱被不失真的搬移到载频附近，成为上边带与下边带。 

 

图 6.2.5 复杂信号调幅的频谱 

由上面的讨论可知，调幅波所占的频带宽度等于调制信号最高频率的 2 倍。例如，设

最高调制频率为 5 000Hz，则调幅波的带宽即为 10 000HZ。为了避免电台之间互相干扰，

对不同频段与不同用途的电台所占频带宽度都有严格的规定。例如，过去广播电台允许占

用的频带宽度为 10kHz。自 1978 年 11 月 23 日起，我国厂播电台所充许占用的带宽已改为

9kHz，亦即最高调制频率限在 4 500Hz 以内。 

在复杂信号调制时，可知，调幅波峰值与谷值对于载波值可能是不对称的。这时应对

它的调幅度重新定义如下： 

峰值调幅度          AMmax m0

a

m0

u - U
m =

U
上                         （6.2.10） 



谷值调幅度          0 min

0

-
下

m AM

a

m

U u
m

U
                        （6.2.11） 

四、调幅信号的功率关系 

现在讨论调幅波中的功率关系。如果将式（6.2.6）所代表的调幅波电源输送功率至电

阻 RL上，则载波与两个边频将分别给出如下的功率： 

载波功率    
2

01

2
 m

c

L

U
P

R
                                     (6.2.12） 

每个边频功率 
2 2 21

20 02
1 2

( )1 1 1

2 8 4
   a m a m

SB SB a c

L L

m U m U
P P m P

R R
  (6.2.13） 

于是调幅波的平均输出总功率（在调制信号一周期内）为 
2

1 2 (1 )
2

     a

AV c SB SB c

m
P P P P P               （6.2.14） 

在未调幅时，ma=0， AV cP P ；在 100%调幅时，ma=1， 1.5AV cP P 。 

由此可知，调幅波的输出功率随 ma 的增大而增加。它所增加的部分就是两个边频所

产生的功率 
2

c
2

am
P 。由于信号包含在边频带内，因此在调幅制中应尽可能地提高 ma 的值，

以增强边带功率，提高传输信号的能力。但在实际传送语言或音乐时，平均调幅度往往是

很小的。假如声音最强时，能使 ma 达到 100%，那么声音最弱时，ma 就可能比 10%还要

小。因此，平均调幅度大约只有 20%~30%。这样，发射机的实际有用信号功率就很小，

因而整机效率低。这可以说是调幅本身所固有的缺点。 

载波本身并不包含信号，但它的功率却占整个调幅波功率的绝大部分。例如，当 ma=100%

时， c AV

2
=

3
P P ；而当 ma=50%时， c AV

8
=

9
P P 。从信息传递的观点来看，这一部分载波功率

是没有用的。为了传递信息，只要有包含信号的边带就够了，这样可以把载波功率节省下

来。这种调幅信号称为抑制载波的双边带调幅信号，用 DSB 表示。还可以进一步把载波

功率和另一个边带的功率都节省下来，只要有一个包含信号的边带就够了。同时还能节省

50%的频带宽度（这是最主要的优点）。这种传送信号的方式叫做单边带调幅 SSB。稍后将

具体讨论这一问题。单边带调制所需要的收发设备都比较复杂，只适合在远距离通信系统

或载波电话中使用。普通调幅设备简单，特别是解调更简单，便于接收，所以通常的无线

电广播仍是将两个边带和载波都发射出去，以简化千家万户所使用的收音机电路，降低它

们的造价。 

例 6.2.1 已知： 
6 3 3

AM ( ) 4cos(2 10 ) 1.2cos(2 1005 10 ) 4cos(2 995 10 )           u t t t t V ，试画出该调幅

信号的频谱和波形图，并求出频带宽度和调幅系数；若已知 RL=1Ω，试求该调幅信号的载

波功率、边频功率和调幅信号在调制信号一周期内的平均功率。 

解：（1）画频谱和波形图，求 BW 和 ma。 

由调幅信号表示式可得载波振幅 cmU = 4V 、频率 1000cf kHz 、边频振幅

1
1.2V

2
a cmm U 、上边频 1005 cf F kHz 、下边频 99- 5cf F kHz ，因此可画出频谱图如

图 6.2.7（a）所示，并由此求得调制信号频率 

1001 000 =55-F kHz  



调幅信号的频带宽度 BW 为 

 2 1005 995 kHz 10kHz   BW F  

由
1

1.2V
2

a cmm U ，可求得调幅系数 am 为 

1.2 2 2.4
0.6

4


  a

cm

m
U

 

将调幅信号表达式各项合并后写成 
3 6

AM ( ) 4 1+0.6cos(2 5 10 ) cos(2 10 )V      u t t t  

由此可得调幅信号的最大振幅
mmax 4 1 0.6 6.4  V VU ，最小振幅

mmax 4 1-0 1.U .6 6 V V ，因此可画出调幅信号波形如图 6.2.7（b）所示。 

（2）计算调幅信号的功率 

载波功率              
2 21 4

8
2 2

  cm

c

L

U
P W W

R
 

边频功率
2 21

2
1 2

( )1 1.2
0.72

2 2
   a cm

SB SB

L

m U
P P W W

R
 

平均总功率 AV c SB1 SB2 8 2 0.72 9.44      （ ）WP P P P W  

上述调幅信号功率计算结果表明边频功率在总功率中所占比例很小，当 =0.6am 时，边

频功率之和约占总功率的 15%，故普通调幅信号的功率利用率很低。 

   
      （a）频谱图                      （b）调幅信号波形 

图 6.2.6 例 6.2.1 调幅信号的频谱和波形 

6.2.2 抑制载波的双边带调制 

由于载波不携带信息，为了节省发射功率，可以只发射含有信息的上、下两个边带，

而不发射载波，这种调幅信号称为抑制载波的双边带调幅信号，简称双边带调幅信号，用

DSB 表示。其电路组成模型如图 6.2.7，它与普通调幅电路组成模型类似，但它只需用调

制信号 uΩ(t)与载波 uc(t)直接相乘，便可获得双边带调幅信号。 

 

图 6.2.7 抑制载波的双边带调幅信号电路组成模型 



由图可得，双边带调幅信号的表示式为 

DSB cm c a c( ) ( )cos( )= ( )cos( )  M Ω Ωu t A U u t t k u t t        （6.2.15） 

若令 m( ) cosΩ Ωu t U Ωt ,则得 

    

DSB a m c

a m c c

( )= cos cos

1
= cos ( ) cos( )

2



 



   

u t k U Ωt t

k U Ω t Ω t
     （6.2.16） 

式（6.2.16）说明，单频调制的双边带调幅信号中只含有上边频
c Ω和下边频 c - Ω，

而无载频分量，它的波形和频谱如图 6.2.8 所示。 

 
（a）调制信号（b）载波 （c）DSB 调幅信号 （d）频谱 

图 6.2.8 单频调制双边带调幅信号及其频谱 

由图 6.2.8（c）可见，由于双边带调幅信号的振幅不是在载波振幅、而是在零值上下

按调制信号的规律变化，双边带调幅信号的包络已不再反映原调制信号的形状；当调制信

号 ( )Ωu t 进入负半周时， DSB ( )u t 波形就变为反相，表明载波电压产生 180°相移，因而当 ( )Ωu t

自正值或负值通过零值变化时，双边带调幅信号波形均将发生 180°的相位突变。 

观察图 6.2.8（d）双边带调幅信号的频谱结构可见，双边带调幅的作用也是把调制信

号的频谱不失真地搬移到载波的两边，所以，双边带调幅电路也是频谱线性搬移电路。 

与 AM 信号比较，因为不存在载波分量，DSB 信号的全部功率都用于信息传输。但是，

DSB 信号的包络不再与调制信号的变化规律一致，因而不能用简单的包络检波来恢复调制

信号。DSB 信号解调时需采用相干解调，也称同步检波（比包络检波复杂得多）。而且 DSB

信号虽然节省了载波功率，但它所需的传输带宽仍是调制信号带宽的两倍，即与 AM 信号

带宽相同。我们注意到 DSB 信号两个边带中的任意一个都包含了 ( )Ωu t 的所有频谱成分，

因此仅传输其中一个边带即可。这样既节省发送功率，还可节省 1/2 的传输带宽，即单边

带调制方式。 

6.2.3 单边带调制 

要获得单边带信号，首先就要产生载波被抑止的双边带，然后再设法除去一个边带，

只让另一个边带发射出去。6.4 节将要讨论的平衡调幅器、差分对振幅调制器、斩波调幅



电路（桥形、环形）等，都可以获得载波被抑止的双边带信号。在这一基础上，再进一步

抑止一个边带，以获得单边带信号的方法，根据滤除方法不同，主要有两种：滤波法和相

移法。 

一、滤波法 

产生 SSB 信号最直观的方法是采用滤波法，电路组成模型如图 6.2.9 所示。 

 

图 6.2.9 单边带调制电路模型 

调制信号 ( )Ωu t 和载波信号 c ( )u t 经相乘器后，得到 DSB 信号，然后通过带通滤波器滤

除其中一个边带，便可得到 SSB 信号。因此，可得单频调制时，单边带调幅信号的表示式

为 

SSB a c

1
( ) cos( )

2
 mu t k U t                   （6.2.17） 

或 SSB a c

1
( ) cos( - )

2
 mu t k U t                    （6.2.18） 

保留上边带时的 SSB 信号波形和频谱如图 6.2.10 所示。 

 

图 6.2.10 单边带调制信号波形及频谱（上边带） 

这种方法是最早出现的获得单边带信号的方法，其原理是很简单的。但实际上，这种

方法对滤波器的要求很高。因为双边带调幅信号中，上下边带衔接处的频率间隔等于调制

信号最低频率的两倍（2Fmin)，其值很小，例如 Fmin =300Hz，则上、下边带衔接处的过渡

带宽 f 很窄，只有 600Hz。所以为了达到滤除一个边带而保留另一个边带的目的，就要求

带通滤波器在载频处具有非常陡峭的滤波特性。 又由于载频 fc远大于调制信号频率 F，因

此滤波器过渡带的相对带宽
c

f

f
很小，更增加了制作的难度。且 fc 越高，

c

f

f
越小，滤波器

的制作越困难。而且由于载波频率 cf 不能太高（理由下面即将谈到），要将 cf 逐步提高到

所需要的工作频率上，就需要经过多次的相乘与滤波，因此整个设备是复杂昂贵的。 

这种方法为什么要对滤波器提出很高的要求呢？又为什么第一次的载波频率不能取

得太高呢？我们用实际数字来回答上述问题。设最低调制频率 Fmin=300Hz，载波频率

fc=10MHz，则两个边带之间的相对距离为 min

c

2F
=0.006%

f
，即两个边带相距很近。要滤除

一个边带，通过另一个边带，就必须对滤波器提出很高的要求。如果将 fc 降低为 10
4
Hz，



则 min

c

2F
=6%

f
。这时对滤波器的要求虽然低了，但 fc 又嫌太低，滤波器的通频带可能不够

宽，引起频率失真。 

由此可见，初次相乘的载频 fc1 既不能太高，也不能太低，一般取为 100kHz。为了使

载波频率提高到所需要的数值，必须经过多次相乘与滤波，来逐步提高载波频率，如图

6.2.11 所示。 

 

uΩ(t)
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Ⅰ
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Ⅱ
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Ⅲ

X

Y

滤波
Ⅲ
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Ⅱ

载波
Ⅲ

F
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fc1 ± F
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fc2 ±（ fc1 + F）
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fc3

fc3 ±（ fc2  + fc1 + F）

fc3 + fc2 + fc1 + F

uo(t)

图 6.2.11 逐级滤波法实现单边带调制框图 

在实用电路中，为了降低相对过渡带宽
c

f

f
，便于滤波器的制作，通常不是直接在发

送工作频率上进行调制和滤波，而是先降低载频，在较低的频率（
1cf )上进行第一次调制，

产生一载频较低的 SSB 信号。由于载频较低，故
c

f

f
较大，带通滤波器易于制作。然后将

第一次调制后获得的 SSB 信号再对另一个载波较高的载频（ 2cf ）进行第二次调制（也称

混频）、滤波。如果需要，还可进行第三次调制和滤波，直到把载频提高到所需要的频率

为止。由图可见，每经过一次调制，实际上是把频谱搬移一次，这样，信号的频谱结构没

有变化，但上、下边带之间的频率间距拉大了，滤波器的制作就比较容易了。目前常用作

第一滤波器的有：石英晶体滤波器、陶瓷滤波器、表面声波滤波器等。至于第二、第三滤

波器等，因为中心频率已提高，采用 LC 调谐回路，即能进行滤波。 

必须指出，逐级滤波法实现 SSB 信号的过程中采用了多次调制（频谱搬移），各次调

制所采用的载波分别为 1cf 、 2cf 、 3cf 、 … ，则最后获得的 SSB 信号载频为

1 2 3   c c c cf f f f ，但频率为 cf 的载频分量实际上是被抑制掉的。 

二、相移法 

为了省去带通滤波器可采用移相法获得单边带调幅信号，其电路组成模型如图 6.2.12

所示。图中假设 90°移相器的传输系数为 1。 



 

图 6.2.12 相移法实现单边带调制框图 

设
m( ) cos( )Ω Ωu t U Ωt ，则相乘器 I 的输出电压为 

    

o1 M m cm c

M m cm c c

( ) cos( )cos( )

1
= cos ( + ) +cos ( - )

2



 

 

 

Ω

Ω

u t A U U t t

A U U t t
     （6.2.19） 

相乘器Ⅱ的输出电压为 

    

o2 M m cm c

M m cm c

M m cm c c

π π
( ) cos( )cos( )

2 2

sin( )sin( )

1
= cos ( - ) -cos ( + )

2





 

   



 

Ω

Ω

Ω

u t A U U t t

A U U Ωt t

A U U t t

     （6.2.20） 

二者相加，则得 

 1 2 M m cm c( ) ( ) cos ( )  o o Ωu t u t A U U Ω t               （6.2.21） 

可见，上边带被抵消，两个下边带叠加后输出。 

将二者相减，则得 

 1 2 M m cm c( ) ( ) cos ( )  o o Ωu t u t A U U Ω t               （6.2.22） 

可见，下边带被抵消，两个上边带叠加后输出。 

移相法的突出优点是省掉了带通滤波器，原则上能把相距很近的两个边频带分开，而

不需要多次重复调制和复杂的滤波器。但这种方法要求调制信号的移相器在很宽的低频范

围内，各个频率分量都能准确移相 90°是无法实现的。因此，在要求对不需要的边带应有

高度抑止的正规干线中，相移法反而不如滤波法简单经济。而且由于滤波器的性能稳定可

靠，因此，滤波法仍然是目前的标准形式。但相移法对于要求不高的小型电台来说，还是

有使用价值的。实用中可将两种方法结合使用，形成改进型移相法单边带调幅电路。 

6.2.4 残留边带调制 

残留边带（vestigial sideband amplitude modulation, 简写为 VSB）调制是介于 SSB 与

DSB 之间的一种折中方式，它既克服了 DSB 信号占用频带宽的缺点，又解决了 SSB 信号

实现中的困难。在这种调制方式中，不像 SSB 中那样完全抑制 DSB 信号的一个边带，而

是逐渐切割，使其残留一小部分，如图 6.2.13 所示。 

所谓残留边带调幅与单边带调幅的不同之处是它传送被抑制边带的一部分，同时又将

被传送边带也抑制掉一部分。为了保证信号无失真的传输，传送边带中被抑制部分和抑制

边带中的被传送部分应满足互补对称关系。这一点从物理意义上容易理解。因为解调时，



与载波频率
c 成对称的各频率分量正好叠加，从而恢复为原来的调制信号，没有失真。 

 

图 6.2.13 各种调幅方式的频谱示意图 

VSB 调幅所占频带比单边带略宽一些（ c 1  ，因而频宽增加很小），因而基本具有

单边带调幅的优点。由于它在
c 附近的一定范围内具有两个边带，因此在调制信号（例如

电视信号）含有直流分量时，这种调制方式可以适用。另外，残留边带滤波器比单边带滤

波器易于实现。以上就是 VSB 调幅的特点。 

6.2.5 几种调幅方式比较 

现以单频信号调幅为例，对前三种调幅信号进行比较，列表于 6.2.1 中，表中输入调

制信号 m( ) cos( )Ω Ωu t U Ωt ，输入载波信号 c m( ) cos( ) c cu t U t ； a cm Mk A U 为由调制电路

决定的比例系数。 

  



表 6.2.1 三种调幅信号比较 

 

  

  AM 信号 DSB 信号 SSB 信号 

电

路

组

成

模

型 

 

 

 

表

达

式 

 0

( ) ( ) cos( )

( ) cos( )

( ) cos( )













   

   

 

AM M Q cm c

M Q cm M cm c

m a c

u t A U u t U t

A U U A U u t t

U k u t t

 
0 m M Q cmU A U U  

a M cmk A U  
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m Q

k U U
m

U U
 

DSB a c

a m c

( )= ( )cos( )

cos cos





Ωu t k u t t

k U Ωt t

 

SSB a c

1
( ) cos( )

2
 mu t k U t

SSB a c

1
( ) cos( - )

2
 mu t k U t
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形
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6.3 节 相乘器电路 

由上节可知，相乘器是实现信号频谱线性搬移必不可少的核心器件，它由非线性器件

构成。目前通信系统中广泛采用由二极管构成的平衡相乘器和由晶体管构成的双差分对模

拟相乘器。本节先对非线性器件的相乘作用进行讨论，然后对二极管平衡相乘器和双差分

对模拟相乘器电路进行分析。 

6.3.1 非线性器件的相乘作用 

半导体二极管、三极管等都是非线性器件，其伏安特性都是非线性的，因而它们都有

实现相乘的作用。下面以二极管为例讨论非线性器件的相乘作用。 

一、非线性器件特性幂级数分析 

二极管电路如图 6.3.1（a）所示，图中 QU 用来确定二极管的静态工作点，使之工作在

伏安特性的弯曲部分，如图 6.3.1（b）所示。 1u 、 2u 为交流信号。 

  AM 信号 DSB 信号 SSB 信号 

特

点

及

应

用 

①调幅信号振幅在载波振

幅 Um 上、下按调制信号规

律变化，调幅信号包络正比

于 uΩ(t) 

②调制信号频谱不失真地

搬移到载频 ωc 的两侧，含

有载频和上、下边频分量 

③发送功率利用率低、频带

宽，但收发设备简单，主要

用于无线电广播 

①调幅信号振幅在零值上、

下按调制信号规律变化，调

幅信号包络正比于 |uΩ(t)|；

调制信号通过零值时，调幅

信号高频相位发生 180°突

变 

②调制信号频谱不失真地

搬移到载频 ωc 两侧，只含

有上、下边频分量，没有载

频分量 

③发送功率利用率高，但频

带宽，设备复杂，使用少 

①单频调制调幅信号为等幅

高频波（多频调制时不为等幅

波） 

②调制信号频谱不失真地搬

移到载频 ωc 的一侧，只含有

一个边频分量 

③发送功率利用率高、带宽

小，但设备复杂，广泛用于短

波无线电通信 



      
（a）电路  （b）二极管伏安特性曲线 

图 6.3.1 二极管的相乘作用 

由于二根管伏安特性是非线性的，其伏安特性可表示为 

Q 1 2( ) ( )   i f u f U u u                     （6.3.1） 

若在静态工作点 QU 附近的各阶导数都存在，式（6.3.1）可在静态工作点附近用幂级

数逼近，其泰勒级数展开式为 

2

0 1 1 2 2 1 2 1 2( ) ( ) ... ( ) ...        n

ni a a u u a u u a u u        （6.3.2） 

式中， 0  Qa I ，是 Qu U 时的电流值； 

1

1

1! 

 

Qu U

di
a g

du
，为静态工作点处的增量电导； 

1

!




Q

n

n

u U

d i
a

n du
是 Qu U 处 i 的 n 次导数值。 

将式（6.3.2）右边各幂级数项展开得 

2 2

0 1 1 1 2 2 1 2 2 2 1 2

3 3 2 2

3 1 3 2 3 1 2 3 1 2

( ) ( 2 )

( 3 3 ) ...

      

   

i a a u a u a u a u a u u

a u a u a u u a u u
          （6.3.3） 

由式（6.3.3）可见，二极管电流中出现了两个电压的相乘项 2 1 22a u u ，它是由特性的二

次方项产生的：同时也出现了众多无用的高阶相乘项。因此，一般说非线性器件的相乘作

用是不理想的。 

令 1 1 1 mu U cos t 、 2 2 2 mu U cos t ，代入式（6.3.3）中并进行三角函数变换，则不难

得到 i 中所含组合频率分量的通式为 

 p，q= p1  q 2                        （6.3.4） 

式中，p 和 q 是包括零在内的正整数，其中 p=1、q =1 的组合频率分量 1,1= 1  2

是有用相乘项产生的和频和差频，而其他组合频率分量都是无用相乘项所产生的。显然各

组合频率分量的强度都会随（p+q）的增大而趋于减小。 

为了减少非线性器件产生的无用组合频率分量，常采用下列几种措施： 



① 选用其有平方律特性的器件或选择合适的工作点，使器件工作在特性接近于平方

律的区段。 

② 采用平衡电路，利用电路的对称结构来抵消失真分量。 

③ 合理设置输入信号的大小，使器件工作在受大信号控制下的时变状态。 

例 6.3.1 某非线性器件的伏安特性为 i=b1u+b3u
3，试问它能否实现调幅？为什么？如

果不能，非线性器件的伏安特性应该具备什么形式才能实现调幅？ 

解：令信号 cos cos     c m cm cu u u U t U t  

因为 3 3 3 2 2) 3 3    （a b a b a b ab  

所以有 

3

1 3

3 3 2 2
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
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tt
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tt
b U U t b U U t

 

结论 1：电流 i 中包含 Ω，2Ω，3 Ω，ωc，2ωc，3ωc，ωc+2Ω，ωc- 2Ω，2ωc+ Ω，2 ωc- 

Ω。没有想要的上下变频分量 ωc+Ω 和 ωc-Ω。所以不能实现振幅调制。 

结论 2：并不是所有的非线性器件都可以实现调幅。非线性器件的伏安特性展开式里

应该包含有 cosΩt·cosωct 项，,才能实现调幅功能。 

二、线性时变工作状态 

为了有效地减小高阶相乘项及其产生的组合频率分量幅度，可以减小 1u 、 2u 的幅度，

使器件工作在线性时变状态。 



 
图 6.3.2 线性时变工作状态 

非线性器件时变工作状态如图 6.3.2 所示， QU 为静态工作点电压，
2u 幅度很小，远小

于 1u 。由图可见，非线性器件的工作点按大信号 1u 的变化规律随着时间变化，在伏安特性

曲线上来回移动，称为时变工作点。在任一工作点（例如图 6.3.2 中 Q、Q1、Q2等点）上，

由于叠加在其上的 2u 很小，因此，在 2u 的变化范围内，非线性器件特性可近似看成一段直

线，不过对于不同的时变工作点，直线段的斜率（称为线性参量）是不同的。由于工作点

是随 1u 而变化的，而 1u 是时间的函数，所以非线性器件的线性参量也是时间的函数，这种

随时间变化的参量称为时变参量，这种工作状态称为线性时变工作状态。 

将式（6.3.1）在 Q 1U +u 上对 2u 用泰勒级数展开，有 

1 2

2

1 1 2 1 2

( )

´ ²
1

( ) ( ) ( )
2

  

      
！

Q

Q Q Q

i f U u u

f U u f U u u f U u u L
 

若 2u 足够小， 1 2u u ，则忽略 2u 的二次方及其以上各次方项，上式可简化为 

Q 1 Q 1 2( ) ´+ ( )  i f U u f U u u                     （6.3.5） 

式中， Q 1( )f U u 和 Q 1 2(́ )f U u u 是与 2u 无关的系数，但是它们都随 1u 变化，即随时

间变化，因此，称其为时变系数或时变参量，其中 Q 1( )f U u 是当输入信号 2u =0 时的电流，

称为时变静态电流，用 0 1( )I u 表示； Q 1(́ )f U u 是增量电导在 2u =0 时的数值，称为时变增

量电导，用 1( )g u 表示。这样式（6.3.5）可表示为 

0 1 1 2( ) ( ) i I u g u u                         （6.3.6） 

上式表明，就非线性器件的输出电流 i 与输入电压 2u 之间的关系是线性的，类似于线

性器件，但它们的系数却是时变的。因此把这种器件的工作状态称为线性时变工作状态，



具有这种关系的电路称为线性时变电路。可见，在线性时变工作状态下，非线性器件的作

用不是直接将
1u 、

2u 相乘，而是由以
1u 控制的特定周期函数 1 Q 1´( )= ( )g u f U u 与

2u 相乘。 

1 1 1 mu U cos t 时，
0 1( )I u 和

1( )g u 将是角频率为
1 的周期性函数，因此可用傅里叶级

数展开，则得 

I0(u1)= I0 + I1mcos 1t + I2mcos 21t +…                （6.3.7a） 

g(u1)= g0 + g1cos 1t + g2cos 21t +…                 （6.3.7b） 

式中，I0 、 I1m、 I2m…分别为电流
0 1( )I u 的直流分量、基波、二次谐波等分量的振幅；

g0 、 g1、 g2…分别为 1( )g u 的直流分量、基波和二次谐波等分量的幅度。 

将
2 2 2 mu U cos t 和式（6.3.7)等代入式（6.3.6），则得 

0 1 1 2 1 0 2 2

1
1 2 1 2 1 22

1
2 2 1 2 1 22

cos cos2 ... cos

     [cos( ) cos( ) ]

     [cos(2 ) cos(2 ) ] ...

  

   

   

    

   

    

m m m

m

m

i I I t I t g U t

g U t t

g U t t

   （6.3.8） 

可见，输出电流 i 中消除了 p 为任意值、q>1 的众多无用组合频率分量，电流 i 中所含

频率分量变为 p1、 p1  2。其中（ 1  2）（或其中一个分量）为有用分量，其他

均为无用分量，这些无用分量的频率均远离有用分量的频率，故很容易用滤波器将其滤除，

因此，线性时变工作状态适宜于实现频谱搬移功能。如用于振幅调制，可令 1u 为载波， 2u

为调制信号。 

线性时变分析法是在非线性器件特性级数分析法的基础上，在一定条件下的近似，所

以采用线性时变电路分析法可以大大简化非线性电路的分析。 

三、开关工作状态 

 
图 6.3.3 二极管开关工作状态 

开关工作是线性时变状态的特例。图 6.3.3 所示二极管电路中，当 1 1 1 mu U cos t ,

2 2 2 mu U cos t， 2u 为小信号， 1u 足够大（ 1mU >0.5V)，且 1m 2mU U ，二极管工作在大信

号状态，即在 1u 的作用下工作在管子的导通区和截止区，由于曲线的弯曲部分只占整个工

作范围中很小部分，这样，二极管特性可以用两段折线来逼近。又由于 1u 电压振幅 1mU 较



大，其值远大于二极管的导通电压
D(on)U ，因此可忽略

D(on)U 的影响，则二极管的特性可以

进一步用从坐标原点出发的两段折线逼近，如图 6.3.4 所示。二极管的导通与截止取决于
1u

大于零或小于零。即
1u >0 时，V 导通，导通时电导为 gD； 1u <0 时，V 截止，电流 i=0。

由此可见，二极管相当于受 1u 控制的开关，因而可将其视为受开关函数控制的时变电导 gD

（t），其表示式为 

  1 1( )D Dg t g K t                      （6.3.9） 

 

图 6.3.4 二极管伏安特性近似折线 

式中， 1K
1

(ω t)为开关函数，它的波形如图 6.3.5 所示， 1u >0 时，开关导通， 1 1( ) 1 K t ；

当 1u 在负半周时，开关断开， 1 1( ) 0 K t 。即 

1

1

1
1

1 cos( ) 0
( )

0 cos( ) 0







 



t
K t

t
                  (6.3.10） 

 

（a）控制信号 （b）开关函数 

图 6.3.5 开关函数波形 

因此开关函数 1 1( )K t 是一个幅度为 1、频率为 2
1

ω 的矩形脉冲，将其用傅里叶级数

展开，则得 

i 

u 0 

g 

D
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       (6.3.11） 

 
图 6.3.6 二极管开关等效电路 

在图 6.3.3 所示电路中，将二极管用时变电导 gD（t）代入，便可得到图 6.3.6 所示开

关等效电路。这样便可得到通过二极管电流 i 的表示式为 
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(6.3.12） 

再用三角函数关系加以整理，可得 
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     (6.3.13） 

由式可见，输出电流中只含有直流、 2 、 1 、 1 的偶次谐波、 1 的奇次谐波与 2 的

组合频率分量，与式（6.3.8)相比较，式（6.3.13)中的无用组合频率分量进一步减少，不存

在 1 的奇次谐波以及 1 的偶次谐波与 2 的组合频率分量。 

6.3.2 二极管平衡、双平衡相乘器 

由上述分析可见，仅利用器件的非线性实现相乘作用，其特性不可能是理想的，如果

不采取措施，构成的相乘器往往是不合要求的。采用开关工作状态可以减少部分不必要的

频率分量。要实现理想的相乘作用，还可以从电路角度考虑，用平衡电路进一步抵消不必



要的频率分量。其中最简单的即为二极管平衡、双平衡相乘电路。 

一、二极管平衡相乘器 

由两个二极管构成的平衡式相乘电路如图 6.3.7 所示，图中二极管 V1、V,性能一致，

变压器 Tr1、Tr2 具有中心抽头，它们接成平衡式电路。为了分析方便，设两只变压器一、

二次线圈的匝数均为 N1=N2，输入信号
2 2 2 mu U cos t 由 Tr1输入，控制信号

1 1 1 mu U cos t

加到 Tr1、Tr2的两个中心点之间。
2u 为小信号，

1u 为大信号，二极管在
1u 的作用下工作在

开关状态。 

 

图 6.3.7 二极管平衡相乘器 

为了分析问题方便，略去负载的反作用。由图可见，加在两个二极管的电压分别为 

D1 1 2

D2 1 2

  


  

u u u

u u u
                        （6.3.14） 

根据式（6.3.12）可得两管的电流分别为 

1 1 1 1 2
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  
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D
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i g K t u u

i g K t u u
             （6.3.15） 

这两个电流以相反的方向流过输出变压器 Tr₂ 的一次线圈，因而输出的总电流 i 为 
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（6.3.16） 



可见，该电路的输出信号中无用频率分量比单管电路少很多，而且
1 及其各次谐波均

被抑制了，由于无用频率分量
2 和 1 23  的等高频分量与 1 2  相差很远，故很容易用

带通滤波器将其滤除。 

考虑 RL的反映电阻对二极管电流的影响时，要用包含反映电阻的总电导来代替
Dg ，

因一次侧两端的反映电阻为 4RL，对 i1、i2 各支路的电阻为 2RL，此时可用总电导
D

1
=

2 L

g
r R

代替式（6.3.16）中的 Dg 。略去负载反作用与否，对频谱结构的分析并无影响。 

二、二极管双平衡相乘器 

为了进一步减少组合频率分量，以便获得理想的相乘功能，二极管相乘器大都采用双

平衡对称电路，并工作在开关状态。图 6.3.8（a)所示就是这种电路的原理图。电路中四个

二极管特性相同，变压器 Tr1 和 Tr2均具有中心抽头。为了分析方便，设两只变压器的匝数

满足 N1=N2。1 1 1 mu U cos t 为大信号，使二极管工作在开关状态， 2 2 2 mu U cos t 为小信号，

它对二极管的导通与截止没有影响。 

当 1u 为正半周时，V1、V2 导通，V3、V4截止； 1u 为负半周时，V3、V4 导通，V1、V2

截止。为了便于讨论，可将图 6.3.8（a)电路拆成两个单平衡电路，如图 6.3.8（b）（c)所示。 

 
图 6.3.8 二极管双平衡相乘器 

略去负载的反作用，由图 6.3.8（b)可得 

1 1 1 1 2

2 1 1 1 2

( )( )

( )( )





  


  

D

D

i g K t u u

i g K t u u
 

因此流过 Tr2 一次侧的输出电流等于 

1 2 2 1 12 ( )  Di i g u K t              （6.3.17） 



在图 6.3.8（c）中，由于 V3、V4是在
1u 的负半周导通，即开关动作比 V1、V2 滞后 180°，

故其开关函数可表示为 1 1( - ) K t ，这样由图 6.3.8（c）可得 
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所以 

3 4 D 2 1 1-2 ( - )  i i g u K t              （6.3.18） 

由图 6.3.8(a)可见，流过 Tr2 的总输出电流 i 为 
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            （6.3.19） 

式（6.3.20）中， 2 1K ( ) t 为两个单向开关函数 1 1 1 1K ( ) K ( )  、t t 合成的一个双向开

关函数，其波形如图 6.3.9 所示。由于 
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    （6.3.20） 

所以 
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            （6.3.21） 

 
图 6.3.9 双向开关函数 

因此，将式（6.3.21）和 2 2 2 mu U cos t 代入式（6.3.19），可得 
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      （6.3.22） 

由式（6.3.22）可见，输出电流中只含有
1 及其各奇次谐波与

2 的组合频率分量，即

只含
1 2 p （p 为奇数）的组合频率分量。若

1 较高，则
1 23  及以上组合频率分量

很容易被有滤除，所以二极管双平衡相乘器具有接近理想的相乘功能。 

图 6.3.8 所示电路可改面成图 6.3.10 所示电路，由图可见，四个二极管组成一个环路，

各二极管的极性沿环路一致，故又称为环形相乘器。如果各二极管特性一致，变压器中心

抽头上、下又完全对称，则电路的各个端口之间有良好的隔离，即 1u 、
2u 输入端与输出端

之间均有良好的隔离，不会相互串通。 

 

图 6.3.10 二极管环形相乘器 

6.3.3 双差分对模拟相乘器 

一、双差分对模拟相乘器基本工作原理 

双差分对模拟相乘器原理电路如图 6.3.11 所示，它由三个差分对管组成。电流源 I0提

供差分对管 V5、V6 的偏置电流，而 V5提供 V1、V2差分对管的偏置电流，V6提供 V3、V4

差分对管的偏置电流。输入信号 1u 交叉加到 V1、V2 和 V3、V4两个差分对管的输入端， 2u

加到差分对管 V5、V6的输入端，静态即 1 2= =0u u 时，IC5 = IC6 = I0 / 2，IC1 = IC2 = IC3 = IC4 =I0 

/ 4，I13 = IC1 +IC3 = I0 / 2，I24 = IC2 +IC4 = I0 / 2。 



 
图 6.3.11 双差分对模拟相乘器原理电路 
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式中， 1

T

th
2

u

U
为双曲正切函数。 

由图 6.3.11 可知，相乘器的输出差值电流为 
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               (6.3.24) 

由此可得相乘器的输出电压为 
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             (6.3.25) 

当| 1 Tu U 、 2 Tu U 时，双差分对模拟相乘器工作在小信号状态，由于 u≤UT（26 mV）

时 u／2UT ≤0.5，根据双曲正切函数特性有
T T

th
2 2


u u

U U
，所以式（6.3.25）可近似为 
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U
                            (6.3.26) 

式(6.3.26)说明，双差分对模拟相乘器只有当 1 2、u u 均为小信号且幅度均小于 26 mV 时，

方可实现理想的相乘功能。 

当 2 Tu U ， 1u 为任意值时，双差分对模拟相乘器工作在线性时变状态。因此， 

0 1
2

T T

th
2 2

 C

o

I R u
u u

U U
                       （6.3.27) 

当 2 Tu U ， 1 1m 1cos( )u U t 时，则 1

T

th
2

u

U
为周期函数，可用傅里叶级数展开，故相

乘器工作在线性时变状态，如果 1m 260mVU ，双曲正切函数 1m
1

T

th cos( )
2


 
 
 

U
t

U
趋于周期

性方波，如图 6.3.12（a）所示，双差分对模拟相乘器工作在开关状态，可近似用图 6.3.12

（b）所示的双向开关函数 2 1( )K t 表示，即 

1m
1 2 1

T

th cos( ) ( )
2

 
 

 
 

U
t K t

U
  

 
（a）双曲正切函数波形    （b）双向开关函数 

图 6.3.12 大信号输入时双曲正切函数波形及双向开关函数 



因此，式（6.3.27）可近似变换为 

0

2 2 1

T

( )
2

 C

o

I R
u u K t

U
                        （6.3.28) 

双向开关
2 1( )K t 的傅里叶级数展开式见式（6.3.21）。 

上述讨论说明，
2u 必须为小信号，这将使双差分对模拟相乘器的应用范围受到限制。

在实际电路中可采用负反馈技术来扩展
2u 的动态范围。 

二、MC1496/1596 集成模拟相乘器 

根据双差分对模拟相乘器基本原理制成的单片集成模拟相乘器 MC1496/1596 的内部

电路如图 6.3.13 所示，其引脚排列如图 6.3.14 所示，其电路结构与图 6.3.11 基本类似。所

不同的是，MC1496/1596 相乘器用 V7、R1，V8、R2、V9、R3和 R5，等组成多路电流源电

路，R5、V7、R1 为电流源的基准电路，V8、V9 分别供给 V5、V6 管恒流 0 2I ，R5 为外接

电阻，可用以调节 0 2I 的大小。另外，由 V5、V6 两管的发射极引出接线端 2 和 3，外接

电阻 RY，利用 RY的负反馈作用可以扩大输入电压 2u 的动态范围。RC为外接负载电阻。 

 

图 6.3.13 MC1496/1596 内部电路 



 
图 6.3.14  MC1496/1596 引脚排列 

V5、V6两管发射极之间跨接负反馈电阻 RY，如图 6.3.15 所示，由图可见，当 RY 远大

于 V5、V6 管的发射结电阻 re时，则 
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                       （6.3.29) 

 

图 6.3.15 扩大 2u 动态范围的电路 

因此，差分对管 V5、V6 的输出差值电流为 

2
5 6 5 6

2
   C C E E

Y

u
i i i i

R
                  （6.3.30) 

将式（6.3.30）代入式（6.3.24），可得 MC1496/1596 相乘器输出差值电流为 

2 12

2


Y T

u u
i th

R U
                        （6.3.31) 

而输出电 2u 为 



2 1
o C

Y T

2
th

2


u u
u R

R U
                       （6.3.32) 

可证明，
2u 的动态范围与外接电阻 RY 的关系为 

0 0

Y T 2 Y T( ) ( )
4 4

    
I I

R U u R U                 （6.3.33) 

MC1496/1596 广泛应用于调幅及解调、混频等电路中，但应用时 V1~V4、V5、V6晶体

管的基极均需外加偏置电压，方能正常工作（详见 6.4 节内容）。通常把 8、10 端称为 X

输入端， 1u 用 ux表示；4、1 端称为 Y 输入端，
2u 用 uY 表示。 

三、MC1595 集成模拟相乘器 

作为通用的模拟相乘器，还需将
1u 的动态范围进行扩展。MC1595 就是在 MC1496 的

基础上增加了 u1（ux)动态范围扩展电路（它与 uY 动态范围扩展电路相同），使之成为具有

四象限相乘功能的通用集成器件，其外接电路及引脚排列如图 6.3.16（a）、（b)所示。4、8

端为 u1（ux)输入端，9、12 端为 u2（uY)输入端，14、2 端为输出端，RC为外接负载电阻。

RX、RY是分别用来扩展 ux、uY动态范围的负反馈电阻， R3、R13用来分别设定 0 2’I 和 0 2I ，

1 端所接电阻 RK用来设定 1 端电位，以保证各管工作在放大区。因为流过 RK的电流为 0

’I ，

当 RK过大，1 端直流电位下降过多时，就会影响电路的正常工作。 

 
（a）外接电路（b）引脚排列 

图 6.3.16 MC1595 集成模拟相乘器 

相乘器的输出电压 uo 表示式为 

'
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4
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                  （6.3.34) 



式中，
'

0

4
 C

M

X Y

R
A

R R I
，为相乘器的增益系数，MC1595 增益系数的典型值为 0.1V

-1。

式（6.3.34）中 ux、uY 的动态范围必须满足以下关系： 

' '
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                 （6.3.35) 

 

6.4 节 振幅调制电路 

调幅电路按照输出功率高低，可分为低电平调幅电路和高电平调幅电路。本节将对实

际应用中的一些调幅电路进行讨论。 

6.4.1 低电平调幅电路 

一、平方律调幅 

1.工作原理 

前已指出，要进行振幅调制，必须利用电子器件的非线性特性构成乘法器。而由式

（6.3.2）可以看出，这是由二极管特性曲线的幂级数展开式中的二次方项实现的。如果

作用于非线性器件上的信号电压只工作于伏安特性曲线的起始弯曲部分，这时可以只取幂

级数的前三项，实际上就是用通过静态工作点的一条抛物线代替特性曲线。也就是说，可

以利用工作于平方律部分的电子器件实现调幅功能，故这种电路称为平方律调幅电路。 

图 6.4.1 表示平方律调幅的方框图。这里将调制信号 u 与载波 cu 相加后，同时加入

非线性器件，然后通过中心频率为c 的带通滤波器取出输出电压 ou 中的调幅波成分 AMu 。

现分析如下： 

 
图 6.4.1 平方律调幅框图 

假设非线性器件为二极管，它的特性可表示为 

2

0 1 2  o i iu a a u a u                       （6.4.1） 

式中，输入电压为 
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代入（6.4.1），得 
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     （6.4.3） 

其中产生调幅作用的是 2

2 ia u 项，故称为平方律调幅。滤波后，输出电压为 
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  （6.4.4） 

由上式显然可知，调幅度： 

2

1

2
a Ωm

a
m U

a
                             （6.4.5） 

由式（6.4.5）可以得出如下结论： 

1）调幅度 am 的大小由调制信号电压振幅 ΩmU 及调制器的特性曲线所决定，亦即由

1 2、a a 所决定。 

2）通常 1 2a a ，因此用这种方法所得到的调幅度是不太大的。 

为了使电子器件工作于平方律部分，电子管或晶体管应工作于甲类非线性状态，因此

效率不高。所以，这种调幅方法主要用于低电平普通调幅。此外，它还可以组成平衡调幅

器（balanced modulator)，以抑除载波。 

2. 二极管平衡调幅电路 

采用图 6.3.7 的二极管平衡相乘器可以构成调幅电路。将 2u 端接调制信号 u ，为小

信号； 1u 端接载波信号 cu ，为大信号，一般要求 cmU 大于 mU 10 倍以上，使二极管工作在

开关状态。这里是用二极管的平方律特性进行调幅的。平衡调幅器的输出电压只有两个上、

下边带，没有载波。亦即平衡调幅器的输出是载波被抑止的双边带。证明如下： 

由于两个二极管是相同的，可以假定它们的特性曲线能用同一个平方律公式来表示： 

2

1 0 1 1 2 1  i b b u b u                       （6.4.6） 

2

2 0 1 2 2 2  i b b u b u                      （6.4.7） 



式中  
1 cm+ = cos cos   c c mu u u U t U t  

2 cm- = cos cos   c c mu u u U t U t  

将 1u 、
2u 的表达式代入（6.4.6）和（6.4.7），即可求出输出电压为 
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1 2u i i
（6.4.8） 

由式（6.4.8）显然可知，输出中没有载波分量，只有上下边带（ c
）与调制信

号频率（可用滤波器滤掉）。亦即平衡调幅器的输出是载波被抑止的双边带（以 DSC-DSB

表示）。 

应该指出，在以上这些电路中，无形中都已假定所有的二极管的特性都相同，电路完

全对称。这样，输出中才能将载波完全抑止。事实上，电子器件的特性不可能完全相同，

所用的变压器也难于做到完全对称。这就会有载波漏到输出中去，形成载漏（carrier leak)。

因此，电路中往往要加平衡装置，以使载漏减至最小。 

从平衡调幅器获得载波被抑止的双边带后，再设法滤去一条边带，即可获得单边带输

出。因此，平衡调幅器是单边带技术中的基本电路。 

二、斩波调幅 

1. 工作原理 

所谓斩波调幅就是将所要传送的信号 u 通过一个受载波频率c 控制的开关电路（斩

波电路)，以使它的输出波形被“斩”成周期为
2

c

的脉冲，因而包含 c 及各种谐波分

量等。再通过中心频率为c 的带通滤波器，取出所需要的调幅波输出 ou ，即实现了调幅。

图 6.4.2 是斩波调幅器的框图，它的调幅过程图解见图 6.4.3。 

 
图 6.4.2 斩波调幅框图 

设图 6.4.2 中的斩波电路按照图 6.4.3（b）的开关函数 1 1( )K t 对音频信号 u 进行斩

波。根据上一节开关函数以下式代表： 
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                  （6.4.9） 

因此， 1 c( )K t 是一个振幅等于 1、重复频率为 c 的矩形波。斩波后的电压为 

   1 1( ) ( ) cos     mtt t U tu t u
1 1

K K         （6.4.10） 

由此可得到 ( )u t 为一系列振幅按照 u 规律变化的矩形脉冲波，如图 6.4.3（c）所示。 



 
图 6.4.2 斩波调幅器工作过程 

由于 1 1( )K t 可用如下的傅里叶级数展开为 
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代入式（6.4.10），即得 
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 （6.4.11） 

由式（6.4.11）显然可知， ( )u t 中包含、 c 、3 c 等项。通过中心频率为c

的带通滤波器后，即可取出 c 项，即输出电压 ou 为载波被抑止的双边带 c 输出，

如图 6.4.3（d）所示。 



 
图 6.4.4 平衡斩波调幅工作过程 

以上是用不对称的开关电路来获得斩波调幅的。实际上，更常用对称的开关电路。此

处等效为双向开关函数 2 1( )K t ，它是上、下对称的方波，其峰-峰值等于 2，如图 6.4.4

（b）所示，它对图 6.4.4（a）的信号 ( )u t 进行斩波后，即获得（c）中的斩波输出电压 ( )u t

的波形。最后通过带通滤波器，取 c 的双边带
ou ，如（d）所示。 

以上过程分析如下： 

有上节可知，双向开关函数 
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       （6.4.12） 

代入式（6.4.10）中，有 
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与式（6.4.11）对比可知，平衡斩波调幅没有低频分量，而且高频分量的振幅也提高

了一倍。经过中心频率为c
的带通滤波器后，同样得到 c

的双边带输出。 

2. 实现电路 

以上所讨论的开关电路可以由二极管组成。图6.4.5所示的电桥电路即可起到图6.4.2

中的开关电路作用。图中 cm= cosc cu U t ， = cos  mu U t 。 cmU 应取得足够大，以使二极

管的通断完全由
cu 控制，即当

a bu u 时，四个二极管导通，使输出电压等于零；当
a bu u

时，四个二极管截止，使 = u u 。因此输出信号的波形如图 6.4.3(c）所示，亦即实现了调

幅。 

 
图 6.4.5 二极管桥式斩波调幅电路 

 
图 6.4.6 环形调幅电路 

也可以将四个二极管接成如图 6.4.6 所示的环形调幅电路。这四个二极管的导通与截

止也完全由载波电压 cu 决定。例如，当 a 端为正，b 端为负时，D1与 D3导通，D2与 D4截

止；当 a 端为负，b 端为正时，则 D1与 D3截止，D2与 D4导通。这里的 D1、D2、D3、D4

即起到二极管桥式斩波调幅电路所示电路中的双刀双掷开关作用，因此输出电压的波形如

图 6.4.3（d）所示，亦即实现了调幅。 

为了保证以上两种电路中的导通与截止都由载波电压 cu 决定，就要求它的振幅 cmU 足

够大。通常要求 cmU 比调制信号峰值电压 mU 大 10 倍以上。 

电桥电路或环形电路过去常用氧化亚铜或晶体二极管制成，现在也可以做成集成电路。



这种调幅电路的优点是维护简易、稳定、寿命长；缺点是功率小，不适用于大功率电路。 

例 6.4.1 在下图（a）所示的电路中，已知调制信号 uΩ=UΩcosΩt，载波电压 uc=Uccosωct，

且 ωc Ω，二极管 VD1、VD2的伏安特性相同，均为从原点出发，斜率为 gD的直线。试分

析其输出电流的频率分量，并说明此电路是否能实现双边带调制？ 

   
c 3 c

c  c



i

 

例 6.4.1 图（a）电路                 图（b）电流频谱图 

分析思路如下： 

① 标定二极管两端的电压和流过它的电流的正方向，一般可按实际方向标定； 

② 求出加在二极管两端的电压 uD； 

③ 求出流过二极管的电流 iD=gDK1(ωct)uD，此时二极管电导有两种情况,若 uc 正

向加到二极管两端,二极管在 uc的正半周导通，为 gD K1 (ωct)；若 uc反向加到二极管两

端，为 gD K1 (ωct-π)； 

④ 分析 i 中的频率分量，若有 ωc±Ω 分量，且无 ωc分量，则可产生 DSB 信号(滤

波后)；若有 ωc±Ω 和 ωc分量，不能产生 DSB，只能产生 AM 信号。 

解：由图可知 uD1=uc+uΩ，uD2=-uc+uΩ，uc 正向加到 VD1，反向加到 VD2，故 g1(t)=gD K1 

(ωct), g2(t)=gD K1 (ωct-π)，i1 与 i2 流动方向相反，有  
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可以看出，i 中的频率分量有 ωc，(2n-1) ωc±Ω（n=1,2,3, …）。其频谱如图（b）所示。

由此可见，所示电路可以完成 AM 调制，但不能得到 DSB 信号。 

三、模拟乘法器调幅电路 

采用双差分对集成模拟相乘器可构成性能优良的调幅电路。图 6.4.7 所示为采用

MC1496 构成的双边带调幅电路，图中接于正电源电路的电阻 8R 、 9R 用来分压，以便提供



相乘器内部 V1~V4管的基极偏压；负电源通过
pR 、

1R 、
2R 及

3R 、
4R 的分压供给相乘器内

部 V5、V6管的基极偏压，
pR 称为载波调零电位器，调节

pR 可使电路对称减小载波信号输

出；
CR 为输出端的负载电阻，接于 2、3端的电阻

YR 用来扩大
u 的线性动态范围。 

 
图 6.4.7  MC1496 构成的双边带调幅电路 

根据图 6.4.7 中负电源值及
5R 的阻值，可得 0 / 2 1mAI ，这样不难得到模拟相乘器

各管脚的直流电位分别为 
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实际应用中，为了保证集成模拟相乘器 MC1496 能正常工作，各引脚的直流电位应满

足下列要求： 

1) 1 4 8 10 6 12   ， ，U U U U U U ； 

2) 
          56 12 8 10 8 10 4 1 4 1

- 2V - 2.7V - 2.7V  ， ，U U U U U U 。 

载波信号 cm= cosc cu U t 通过电容 C1、C3及 7R ，加到相乘器的输入端 8、10 脚，低频

信号 = cos  mu U t 通过 C2、 3R 及 4R ，加到相乘器的输入端 1、4 脚，输出信号可由 C4、

C5单端输出或双端输出。 

为了减少载波信号输出，可先令 =0u ，即将 u 输入端对地短路，只有载波 cu 输入时，

调节 pR ，使相乘器输出电压为零，但实际上模拟相乘器不可能完全对称，所以调节 pR 输

出电压不可能为零，故只需使输出载波信号为最小（一般为毫伏级）。若载波输出电压过

大，则说明该器件性能不好。 



低频输入信号
u 的幅度不能过大，其最大值主要由

0 / 2I 与
YR 的乘积所限定。幅度过

大时，输出调幅信号形就会产生严重的失真。 

工程上，载波信号常采用大信号输入，即
cmU ≥260mV，这时双差分对管在

cu 的作用

下工作在开关状态，这时调幅电路输出电压由式（6.3.32）可得 

  C

o 2 c

Y

2
( ) ( )

R
u t u t K t

R
                    （6.4.14） 

式中，
2 c( )K t 为受

cu 控制的双向开关函数。 

由式（6.4.14）可见，双差分对模拟相乘器工作在开关状态实现双边带调幅时，输出

频谱比较纯净，只有  cp  (p 为奇数）的组合频率分量，只要用滤波器滤除高次谐波

分量，便可得到抑制载波的双边带调幅信号，而且调制失真很小。同时，这时输出幅度不

受 cmU 大小的影响。 

如果调节图 6.4.7 中 pR 使载波输出电压不为零，即可产生普通调幅信号输出，因为调

节
pR 使载波输出不为零，实际上是使 1、4两端直流电位不相等，这就相当于在 Yu 端输入

了一个固定的直流电压 QU ，使双差分对电路不对称，载波不能相互抵消而产生了输出，

从而实现普通调幅。为了调节 pR 使 1、4两端直流电位变化明显，可将 1R 、 2R 改用 750Ω

的电阻。 

6.4.2 高电平调幅电路 

高电平调幅就是在功率电平高的级中完成调幅过程，这个过程通常都是在丙类谐振功

率放大器中进行的。它主要用于产生普通调幅信号，可以直接产生满足发射功率要求的已

调波。高电平调幅电路必须兼顾输出功率、效率、调制线性等几方面的要求。根据调制信

号控制的电极不同，调制方法主要有： 

集电极（或阳极）调制：调制信号控制集电极（阳极）电源电压，以实现调幅； 

基极（或控制栅极）调制：调制信号控制基极（控制栅极）电源电压，以实现调幅。 

一、集电极调幅电路 

所谓集电极（阳极）调幅，就是用调制信号来改变高频功率放大器的集电极（阳极）

直流电源电压，以实现调幅。它的基本电路如图 6.4.8 所示。由图可知，低频调制信号 ( )u t

与直流电源 VCC相串联，因此放大器的有效集电极电源电压 CCU 等于上述两个电压之和，

它随调制信号波形而变化。根据第 3章可知，在过压状态下，集电极电流的基波分量 1c mI 随

集电极电源电压成正比变化。因此，集电极的回路输出高频电压振幅将随调制信号的波形

而变化，于是得到调幅波输出。 



 
图 6.4.8 集电极调幅的基本电路 

由此可知，为了获得有效的调幅，集电极调幅电路必须总是工作于过压状态。 

可以证明，集电极调幅的集电极转换效率比较高，晶体管获得充分的应用，这是它的

主要优点。其缺点是已调波的边频带功率由调制信号供给，因而需要大功率的调制信号源。 

二、基极调幅电路 

所谓基极(栅极）调幅，就是用调制信号电压来改变高频功率放大器的基极（栅极）

偏压，以实现调幅。它的基本电路如图 6.4.9 所示。由图可知，低频调制信号电压 ( )u t 与

直流偏压 VBB相串联。放大器的有效偏压等于这两个电压之和，它随调制信号波形而变化。

根据第 3 章可知，在欠压状态下，集电极电流的基波分量 1c mI 随基极电压成正比变化。因

此，集电极的回路输出高频电压振幅将随调制信号的波形而变化，于是得到调幅波输出。 

 
图 6.4.9 基极调幅的基本电路 

 
图 6.4.10 基极调幅电路 
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下面结合图 6.4.10 来具体分析基极调幅电路的工作过程。高频载波信号 uc 通过高频

变压器 Tr1和 L1、C1构成的 L 形网络加到晶体管的基极电路，低频调制信号 uΩ 通过低频变

压信号器 Tr2加到晶体管的基极电路。C2为高频旁路电容，用来为载波信号提供通路，但

对低频信号容抗很大；C3为低频耦合电容，用来为低频信号提供通路。令 uΩ(t)=UΩ mcosΩ t，

uc(t)=Ucmcosω ct,由图可见，晶体管 BE 之间的电压为 

BE BB Ωm cm cu = V + U cosΩt + U cosω t  

其波形如图 6.4.11（a）所示。在调制过程中，晶体管的基极电压随调制信号 uΩ 的变

化而变化，使放大器的集电极脉冲电流的最大值 iCmax和导通角θ 也按调制信号的大小而变

化，如图 6.4.11（b）所示。将集电极谐振回路调谐在载频
cω 上，那么放大器的输出端便

可获得图 6.4.11（c）所示的调幅信号电压 uo。 

 

（a）基极电压（b）集电极电流脉冲（c）输出调幅信号图 

6.4.11 基极调幅信号波形 

由此可知，为了减小调制失真获得有效的调幅，基极调幅电路必须总是工作于欠压。

可以证明，基极调幅的平均集电极效率不高，这是它的主要缺点。它的主要优点是所需调

制功率很小，对整机的小型化有利。 

 

6.5 节 检波电路 

解调与调制过程相反，从高频调幅信号中取出原调制信号的过程称为振幅解调，也称



振幅检波，简称检波。振幅检波可分为两大类，即包络检波和同步检波。输出电压直接反

映高频调幅包络变化规律的检波电路称为包络检波电路，它只适用于普通调幅信号的检波。

同步检波电路主要用于解调双边带和单边带调幅信号。它也能用于普通调幅信号的解调，

但因它比包络检波复杂，所以很少采用。 

由于普通调幅信号中含有载频分量，且调幅信号的包络与调制信号成正比，因此，常

可以直接利用非线性器件的频率变换作用来进行解调，称为包络检波，这种检波电路十分

简单，使用广泛。对振幅检波电路的主要要求是检波效率高，失真小，并具有较高的输入

电阻。下面先对常用的二极管包络检波电路进行讨论，然后介绍常用的同步检波电路。 

6.5.1 二极管包络检波电路 

用二极管构成包络检波器电路简单，性能优越，因而应用很广泛。 

一、工作原理 

二极管包络检波电路如图 6.5.1（a）所示，它由二极管 V 和 RC 低通滤波器串联组成。

一般要求输入信号的幅度在 0.5V 以上，所以二极管处于大信号工作状态，故又称为大信

号检波器。 

 
6.5.1 二极管包络检波电路及其检波波形 

设检波器未加输入电压时，电容 C 上没有储存电荷。当输入信号 su 为一角频率为 cω 的

等幅波时，在 su 正半周内，二极管导通， su 通过二极管向电容 C 充电，因二极管的正向导

通电阻为 rD (=1/gD)且 R>>rD，所以充电时间常数为 rDC；在 su 负半周内，二极管截止，C

通过电阻 R 放电，时间常数为 RC。由于 R>>rD，所以在每个周期内二极管导通时 C 充电

很快，而截止时 C 放电很慢， ou 将在这种不断充、放电过程中逐渐增长，如图 6.5.1（b）

所示。由于负载的反作用，由图 6.5.1（a）可见，作用在二极管两端的电压为 su - ou ，只有

当 su > ou 时二极管才导通，所以随着 ou 的逐渐增大，二极管每个周期的导通时间逐渐减小，

而截止时间逐渐增大，如图 6.5.1（b）、（c）所示。这就使电容器在每个周期内的充电电荷



量逐渐减小，放电电荷量逐渐增大，当 C 的充电电荷量等于放电电荷量时，充、放电达到

动态平衡。这时输出电压
ou 便稳定地在平均值

oU 上下按角频率
cω 作锯齿状的等幅波动。

显然，其中的
oU 就是检波器所需输出的检波电压，而在

oU 上下的锯齿状波动则是因低通

滤波器滤波特性非理想而附加在
oU 上的残余高频电压。 

通过以上分析可见，由于
ou 的反作用，二极管只在

su 的峰值附近才导通，导通时间很

短，电流导通角很小，通过二极管的电流是周期性的窄脉冲序列，如图 6.5.1（c）所示。

同时，二极管导通与截止时间的长短与 RC 的大小有关，RC 增大，C 的放电速度减慢，C

积累的电荷便增多，输出电压
ou 增大，二极管的导电时间则越短。在实际电路中，为了提

高检波性能，RC 的取值足够大，满足 RC>>l/
cω 、R>>rD 的条件，此时可认为 Uo =Usm。 

 
图 6.5.2 调幅信号包络检波波形 

当输入信号 su 的幅度增大或减小时，检波器输出电压 Uo 也将随之近似成比例地升高

或降低。当输入信号为调幅信号时，检波器输出电压 ou 就随着调幅信号的包络线而变化，

从而获得调制信号，完成了检波作用，其检波波形如图 6.5.2 所示。由于输出电压 ou 的大

小与输入电压的峰值接近相等，故把这种检波器称为峰值包络检波器。 

二、包络检波电路的质量指标 

下面讨论这种检波器的几个主要质量指标：电压传输系数（检波效率）、输入电阻和

失真。 

1）电压传输系数（检波效率） 

电压传输系数的定义为 

m

a s

=
m

 
检波器的音频输出电压

输入调幅波包络振幅
d

m

U

U
               （6.5.1） 

此处， smU 为调幅波的载波振幅。用折线近似分析法可以证明 
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式中，θ 为电流通角，其值为 

3
3
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

  dr

R
                         （6.5.3） 

此处，R 为检波器负载电阻；rd为检波器内阻。 

因此，大信号检波的电压传输系数d
是不随信号电压而变化的常数，它仅取决于二极

管内阻 rd 与负载电阻 R 的比值。它用来描述检波电路将高频调幅信号转换为低频电压的能

力。当 R rd 时，θ→0，cosθ→1。即检波效率d
接近于 1，这是包络检波的主要优点。 

2）等效输入电阻 Ri 

检波器的等效输入电阻定义为 

 sm

i

im

U
R

I
                           （6.5.4） 

式中，Usm 为输入高频电压的振幅；Iim 为输入高频电流的基波振幅。 

由于二极管电流 i 只在高频信号电压为正峰值的一小段时间通过，电流通角 θ 很小，

因此它的基频电流振幅为 

0

1 1
cos ( ) ( ) 2

 

 
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  
   imI i td t id t I           （6.5.5） 

式中，I0 为平均（直流)电流。 

另一方面，负载 R 两端的平均电压为d smU ，因此平均电流 O d smI U R ，代入式（6.5.5）

与式（6.5.4），即得 

2 2 
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d sm d

U R
R

U R
                     （6.5.6） 

通常 1 d ，因此 2iR R ，即大信号二极管的输入电阻约等于负载电阻的一半。 

由于二极管输入电阻的影响，使输入谐振回路的 Q 值降低，消耗一些高频功率。这是

二极管检波器的主要缺点。理想情况下，包络检波器的输出波形应与调幅波包络线的形状

完全相同。 

3）失真 

理想情况下，包络检波器的输出波形应与调幅波包络线的形状完全相同。但实际上，

二者之间总会有一些差别，亦即检波器输出波形有某些失真。产生的失真主要有：①惰性

失真（inertia distortion）；②负峰切割失真（negative peak clipping distortion)；③非线性失

真；④频率失真。 

（1）惰性失真（对角线切割失真） 

这种失真是由于负载电阻 R 与负载电容 C 的时间常数 RC 太大所引起的。这时电容 C



上的电荷不能很快地随调幅波包络变化。参阅图 6.5.3，在调幅波包络下降时，由于 RC 时

间常数太大，在图中 t1 ~ t2时间内，输入信号电压 us总是低于电容 C 上的电压 uO，二极管

始终处于截止状态，输出电压不受输入信号电压控制，而是取决于 RC 的放电，只有当输

入信号电压的振幅重新超过输出电压时，二极管才重新导电。这个非线性失真是由于 C 的

情性太大引起的，所以称为惰性失真。为了防止惰性失真，只要适当选择 RC 的取值，使

C 的放电加快，能跟上高频信号电压包络的变化就行了。 

 

图 6.5.3 惰性失真 

下面我们来确定不产生惰性失真的条件。 

若输入高频调幅波振幅按下式变化： 

(1 cos )   sm sm aU U m t  

则其变化速度为 

sin

   sm

a sm

dU
m U t

dt
                    （6.5.7） 

电容器 C 通过电阻 R 放电，放电时通过 C 的电流 ic应等于通过 R 的电流 iR。而 

  ；O O

O R

du udQ
i C i

dt dt R
 

所以                             
d

C O Ou u

dt R
 

O Odu u

dt RC
                          （6.5.8） 

对大信号检波而言， 1 d ，所以，在二极管停止导电的瞬间（图 6.5.3中 t1）， O smou U ，

所以 

(1 cos )  O sm

a

du U
m t

dt RC
                   （6.5.9） 

令                             


 sm OdU du
A

dt dt
 

将式（6.5.7）和式（6.5.9)代入，得 

t1         t2 



sin

1 cos


 

 

a

a

m t
A RC

m t
                     （6.5.10） 

显然，要不产生失真，必须使 1
 

  
 

O smdu dU
A

dt dt
，即 uO变化的速度应比高频电压包

络变化的速度快。 

由式（6.5.10）可见，A 值是 t 的函数。在 t 为某一数值时，A 值最大，等于 Amax，只

要 Amax<1，则不管 t 为何值，惰性失真都不会发生。 

将 A 值对 t 求导数，并令 0
dA

dt
，可以求得 

max
21

 


a

a

m
A RC

m
                         (6.5.11) 

式中 Ω 是低频角频率，它包含一个频带范围。当 Ω=Ωmax 时，Amax 最大。为了保证在 Ω=Ωmax

时也不产生失真，必须满足 

max
2

1
1

 


a

a

m
RC

m
                        （6.5.12) 

或写成                      

2

max

1
 

a

a

m
RC

m
                         (6.5.13） 

式（6.5.12)和（6.5.13）就是不产生惰性失真的条件。式中 ma 是调制系数；Ωmax 是被

检信号的最高调制角频率。 

由式（6.5.12)和（6.5.13）可见，ma 愈大，则 RC 时间常数应选择得愈小。这是由于

ma愈大，高频信号的包络变化愈快，所以 RC 时间常数需要小些，以缩短放电时间，才能

跟得上包络的变化。同样，当最高调制角频率 Ωmax 加大时，高频信号包络的变化也加快，

所以 RC 时间常数也应相应缩短。 

当 ma=0.8 时，由式（6.5.12)和（6.5.13）得 

maxΩ 0.75RC  

通常，对应最高调制角频率的调制系数很少达到 0.8，因此在工程上可按下式计算： 

 maxΩ 1.5RC                       （6.5.14） 

例 6.5.1 二极管检波电路如图 6.5.2（a）所示，图中 R=5kΩ，二极管导通电阻 rD=80Ω。

输入信号 3 6( ) 2 [1 0.6cos(2 10 )]cos(2 10 )     su t t t V 。求：电压传输系数 ηd；（2）输出

电压 uo 的表达式；（3）保证波形不产生惰性失真的电容 C 的最大取值。 

解： 



（1）电压传输系数 3 3
3 3 80

cos( ) cos( ) 0.86
5000

 



  D

d

r

R
 

（2）根据 ( )su t 的表达式，可知该信号是一个标准调幅信号。其载波振幅 smU 为 2V，

调幅度 am 为 0.6，载波频率 fc为 1MHz，调制信号频率 F 为 1KHz。 

又因为已调波包络振幅为 

0.6 2 1.2  a smm U V  

根据电压传输系数 ηd 的定义，可知包络检波后的振幅为 

=0.86 1.2 1  om d a smU m U V  

包络检波后的信号表达式为 

3( ) cos2 cos(2 10 )    Vo omu t U Ft t  

（3）因为不产生惰性失真的条件是
2

a

max

a

1





m
RC

m
 

所以
2 2
a

3

a max

1 1 1 0.6 1
0.042

0.6 5000 2 10


 

 
   

 

m
C F

m R
 

（2）负峰切割失真（底边切割失真） 

这种失真是由于检波器的直流负载电阻 R 与交流（音频）负载电阻不相等，而且调幅

度 ma 又相当大时引起的。 



 
（a）考虑了耦合电容 Cc 和负载电阻 RL的检波器电路 

(b)输入电压波形  （c）输出电压波形 

图 6.5.4 负峰切割失真 

参阅图 6.5.4，检波器电路通过耦合电容 Cc与输入电阻为 LR 的低频放大器相连接。Cc

的容量较大，对音频来说，可以认为是短路。因此交流负载电阻 '

LR 等于直流负载电阻 R

与 LR 的并联值，即 

'  


L
L

L

R R
R R

R R
 

由于交、直流负载电阻不同，有可能产生失真。这种失真通常使检波器音频输出电压

的负峰被切割，因此称为负峰切割失真。 

下面就来分析产生这种失真的原因和确定不产生这种失真的条件。 

造成交、直流负载电阻不同的原因是隔直流电容 Cc 的存在。在稳定状态下，Cc 上有

一个直流电压 UO，其大小近似等于输入高频电压的振幅 Usm，即 O smU U 。 由于 Cc 容量

较大（几微法)，在音频一周内，其上电压 UO 基本不变，所以可把它看作一个直流电源。

它在电阻 R 和 LR 上产生分压，如图 6.5.4 所示。电阻 R 上所分的电压为 

 
 

R O sm

L L

R R
U U U

R R R R
                    （6.5.15） 

此电压对二极管而言是负的。 

当输入调幅波的调制系数 ma 较小时，这个电压的存在不致影响二极管的工作。当调



制系数 ma较大时，输入调幅波低频包络的负半周可能低于 UR，在这期间二极管将截止。

直至输入调幅波包络负半周变到大于 UR 时，二极管才能恢复正常工作。因此，产生了如

图 6.5.4 所示的波形失真。它将输出低频电压负峰切割。 

显然， LR 愈小，则 UR分压值愈大，这种失真愈易产生；另外，ma愈大，则 maUsm（调

幅波振幅）愈大，这种失真也愈易产生。 

由图 6.5.4 可见，要防止这种失真，必须满足 

  sm a sm RU m U U   即    


sm a sm sm

L

R
U m U U

R R
 

所以                        1 


a

L

R
m

R R
 

或                         
'

 


L L
a

L

R R
m

R R R
                         （6.5.16） 

式（6.5.16）就是不产生负峰切割失真的条件。因此，应该对 '

LR 和 R 的差别提出要求。 

当 ma=0.8 ~ 0.9 时， '

LR 和 R 的差别不应超过 10%~20%。R 愈大，这个条件愈难满足。

因此直流负载电阻 R 的选择还受负峰切割失真的限制。通常 R 取 5~10kΩ。 

例 6.5.2 图 6.5.4（a）中，已知 C = 0.01μF，R=4.7kΩ，Cc= 4.7μF， RL= 2.6 kΩ，Fmax=5kHz。

求使电路不产生失真的已调波调制系数 ma。 

解：若不产生惰性失真，要求 

2

a

max

a

1





m
RC

m
 

可得 

 
2

max

1
0.56

1 2 F
 


am

RC

 

而若不产生负峰切割失真，则要求 

'

0.36  


L L
a

L

R R
m

R R R
 

综上，已调波应取 0.36am 。 

（3）非线性失真 

这种失真是由检波二极管伏安特性曲线的非线性所引起的。这时检波器的输出音频电

压不能完全和调幅波的包络成正比。但如果负载电阻 R 选得足够大，则检波管非线性特性

影响越小，它所引起的非线性失真即可以忽略。  



（4）频率失真 

这种失真是由于图 6.5.4 中的耦合电容 Cc 和滤波电容 C 所引起的。Cc的存在主要影响

检波的下限频率 Ωmin。为使频率为 Ωmin 时，Cc 上的电压降不大，不产生频率失真，必须满

足下列条件： 

min

1

Ω
L

c

R
C

  或  
m i n

1

Ω
c

L

C
R

               （6.5.17） 

电容 C 的容抗应在上限频率 Ωmax 时，不产生旁路作用，即它应满足下列条件： 

max

1

Ω
R

C
  或  

m a x

1


C

R
                （6.5.18） 

在通常的音频范围内，式（6.5.17）与（6.5.18）是容易满足的。一般 Cc 约为几 μF，

C 约为 0.01μF。 

 

综上，二极管包络检波电路主要优点包括：电路简单，成本低，稳定性高；其缺点则

在于：只适用于大信号（振幅最好大于 0.5V）并且只能解调标准调幅信号（对于 DSB 信

号，其包络已经不是原始信息了，所以不能用包络检波法解调）。 

6.5.2 同步检波电路 

从频谱关系上看，检波电路的输入信号是高频载波和边频分量，而输出是低频调制信

号，就是说检波电路在频域上的作用是将振幅调制信号频谱不失真地搬回到原来的位置，

故振幅检波电路也是一种频谱搬移电路，也可用相乘器实现这一功能，如图 6.5.5（a）所

示。图中，低通滤波器用以滤除不需要的高频分量。 

 

（a）电路组成模型 （b）频谱搬移过程 



图 6.5.5 同步检波电路的基本工作原理 

图 6.5.5（a）中 ru 为一等幅余弦电压信号，要求其与被解调的调幅信号的载频同频同

相，故把它称为同步信号，同时把这种检波电路称为同步检波电路。设输入的调幅信号
su

为一单边带调幅信号，载频为
cω ，其频谱如图 6.5.5（b）所示。

su 与
ru 经相乘器后，

su 的

频谱被搬移到
cω 的两边，一边搬到 2

cω 上，构成载波角频率为 2
cω 的单边带调幅信号，

它是无用的寄生分量，另一边搬到零频率上，如图 6.5.5（b）所示。而后用低通滤波器滤

除无用的寄生分量，即可取出所需的解调电压。可见，输出解调信号频谱相对于输入信号

频谱在频率轴上搬移了一个载频值。 

必须指出，同步信号 ru 必须与输入调幅信号的载波保持严格的同频、同相，否则解调

性能会下降。所以，在实际电路中还应采用必要的措施来获得同频同相的同步信号。 

例 6.5.3 同步检波电路模型如图 6.5.5（a）所示，当输入信号 su 为双边带调幅信号时，

已知 s sm ccos cosu U Ωt ω t ，低通滤波器具有理想特性，试写出输出电压 ou 和 o

’u 的表达式。 

解：相乘器输出电压为 

'

o M s r

2

M sm rm c

c

M sm rm

M sm rm M sm rm c

u (t) = A u (t)u (t)

= A U U cos(Ωt)cos (ω t)

1+ cos(2ω t)
= A U U cos(Ωt)

2

1 1
= A U U cos(Ωt) + A U U cos(Ωt)cos(2ω t)

2 2

 

上式右边第一项是所需的解调输出电压，而第二项为高频分量，可被低通滤波器滤除，

所以低通滤波器输出电压为 

o M sm rm Ωm

1
u (t) = A U U cos(Ωt) = U cos(Ωt)

2
 

可见，图 6.5.5（a）所示同步检波电路同样可对双边带调幅信号进行解调。 

综上，同步检波电路与包络检波电路不同，检波时需要同时加入与载波信号同频同相

的同步信号。同步检波有两种实现电路，一种为乘积型同步检波电路，另一种为叠加型同

步检波电路。 

一、乘积型同步检波电路 

利用相乘器构成的同步检波电路称为乘积型同步检波电路。采用之前讲过的环形或桥

形调制器电路，都可做成同步检波电路，只是将调制电路中的基带信号输入改为双边带或

单边带信号输入，即构成了乘积型同步检波电路。也可以采用模拟乘法器作为乘积检波器，

同样是将基带信号输入改为双边带或单边带信号输入即可。 

在通信及电子设备中广泛采用二极管环形相乘器和双差分对集成模拟相乘器构成同

步检波电路。二极管环形相乘器既可用作调幅，也可用作解调。但两者信号的接法刚好相



反。同样，为了避免制作体积较大的低频变压器（或考虑到混频组件变压器低频特性较差），

常把输入高频同步信号
ru 和高频调幅信号

su 分别从变压器 Tr1和 Tr2 接入，将含有低频分量

的相乘输出信号从 Tr1、Tr2 的中心抽头处取出，再经低通滤波器即可检出原调制信号。若

同步信号振幅比较大，使二极管工作在开关状态，可减小检波失真。 

图 6.5.6所示为采用 MC1496 双差分对集成模拟相乘器组成的同步检波电路。图中 ru 为

同步信号，加到相乘器的 X 输入端，其值一般比较大，以使相乘器工作在开关状态。 su 为

调幅信号，加到 Y 输入端，其幅度可以很小，即使在几毫伏以下也能获得不失真的解调。

解调信号由 12 端单端输出，C5、R6、C6组成可形低通滤波器，C7为输出耦合隔直电容，

用以耦合低频、隔除直流。MC1496 采用单电源供电，所以 5 端通过 R5接到正电源端，以

便为器件内部管子提供合适的静态偏置电流。 

 

图 6.5.6 MC1496 乘积型同步检波电路 

二、叠加型同步检波电路 

叠加型同步检波电路是将需解调的调幅信号与同步信号先进行叠加，然后用二极管包

络检波电路进行解调，其电路如图 6.5.7 所示。 

 

图 6.5.7 叠加型同步检波电路 

设输入调幅信号 s sm ccos(  )cos( ) u U t t ，同步信号 r rm ccos( )u U t ，则它们相叠加

后的信号为 



i s r

rm c sm c

sm

rm c

rm

u = u + u

= U cos(ω t) + U cos(Ω t)cos(ω t)

U
= U [1+ cos(Ω t)]cos(ω t)

U

       （6.5.19） 

式（6.5.19）说明，当 rm smU > U 时， 1 sm

a

rm

U
m

U
，合成信号为不失真的普通调幅信

号，因而通过包络检波电路便可解图 6.5.7 叠加型同步检波电路调所需的调制信号。令包

络检波电路的检波效率为
d ，则检波输出电压为 

sm

o d rm

rm

d rm d sm

o

(1 cos )

cos

= +



 



 

 

U
u U Ωt

U

U U Ωt

U u

               （6.5.20） 

式中， o d rm=U U 为检波输出的直流分量； d sm= cosu U Ωt 为检波输出的低频信号。 

如果输入为 SSB 信号，以单音频调制信号为例，即 s sm ccos( ) u U t ，则叠加后的

信号为 

i s r

rm c sm c

rm c sm c sm c

sm

rm c sm c

rm

m c

cos( ) cos( )

cos( ) cos( )cos( ) sin( )sin( )

[1 cos( )]cos( ) sin( )sin( )

cos( )



 

 

 

 

  

  

  

 

u u u

U ω t U Ω t

U ω t U t Ωt U t Ωt

U
U Ωt t U Ωt t

U

U t

   （6.5.21） 

式中 

2 2

m rm sm sm[ cos( )] [ sin( )]  U U U Ωt U Ωt              （6.5.22） 

sm

rm sm

sin( )
arctan[ ]

cos( )
  



U Ωt

U U Ωt
                       （6.5.23） 

当 rm smU U 时，式（6.5.22）、（6.5.23）可近似为 

sm sm

m rm rm

rm rm

2
1 cos( ) 1 cos( )  

 
    

 

U U
U U Ωt U Ωt

U U
    （6.5.24） 

0                                           （6.5.25） 

可见，两个不同频率的高频信号电压叠加后的合成电压是振幅及相位都随时间变化的

调幅调相信号，当两者幅度相差较大时，近似为 AM 信号。合成电压振幅按两者频差规律

变化的现象称为差拍现象。将叠加后的合成电压送至包络检波器，则可解出所需的调制信

号，有时把这种检波称为差拍检波。 

为了进一步减少谐波频率分量，可采用图 6.5.8 所示的平衡同步检波电路。可以证明，



它的输出解调电压中频率为 2及其以上各偶次谐波的失真分量被抵消了。 

 
图 6.5.8 平衡同步检波电路 

三、同步载波信号的获得 

最后必须指出，不管是乘积型还是叠加型同步检波，都要求同步信号与发送端载波信

号严格保持同频同相，否则就会引起解调失真。当相位相同而频率不等时，将产生明显的

解调失真。当频率相等而相位不同时，则检波输出将产生相位失真。因此，如何产生一个

与载波信号同频同相的同步信号是极为重要的。 

对于双边带调幅信号，同步信号可直接从输入的双边带调幅信号中提取，即将双边带

调幅信号 s sm ccos( )cos( ) u U t t 取平方，得 

2 2 2 2

s sm c

2

sm

2

sm

cos ( )cos ( )

1 cos(2 )1 cos(2 )
 =

2 2

[cos(2 ) ...]
4











 

c

c

u U Ω t t

tΩt
U

U
t

              （6.5.26） 

再从中取出角频率为 2 c 的分量，经二分频器将它变换成角频率为 c 的同步信号。对

于单边带调幅信号，同步信号无法从中提取出来。为了产生同步信号，往往在发送端发送

单边带调幅信号的同时，附带发送一个功率远低于边带信号功率的载波信号，称为导频信

号，接收端收到导频信号后，经放大就可以作为同步信号。也可用导频信号去控制接收端

载波振荡器，使之输出的同步信号与发送端载波信号同步。如发送端不发送导频信号，那

么，发送端和接收端均应采用频率稳定度很高的石英晶体振荡器或频率合成器，以使两者

频率相同且稳定不变。显然在这种情况下，要使两者严格同步是不可能的，但只要接收端

同步信号与发送端载波信号的频率之差在容许范围之内还是可用的。 

 

6.6 节 混频电路 

6.6.1 混频电路的工作原理 

一、混频电路的功能 



第一节中提到过，混频电路又称变频电路，其作用是将已调信号的载频变换成另一载

频，变换后新载频已调信号的调制类型（调幅、调频等）和调制参数（如调制频率、调制

系数等）均不改变。它广泛应用于通信及其它电子设备中，在超外差接收机中将高频载波

信号变成固定中频载频信号，然后通过中频放大器进行放大，使整个接收机的灵敏度和选

择性大大提高。在频率合成器中常用混频器完成频率加减运算，从而得到各种不同的频率，

这些频率的稳定度可以与主振器的高稳定度相同。 

从频谱观点来看，混频的作用就是将已调波的频谱不失真地从
cf 搬移到中频

If 的位置

上。因此，混频是一种典型的频谱搬移电路，可以用相乘器和带通滤波器来实现这种搬移，

如图 6.6.1（a）所示。 

 
图 6.6.1 混频电路组成模型 

设输入调幅信号为一普通调幅信号，其频谱如图 6.6.1（b）所示，本振信号 ( )Lu t 与 ( )su t

经相乘器后，输出电压 ( )ou t 的频谱如图 6.6.1（c）所示。图中 L > c  ，可见 ( )su t 的频谱

被不失真地搬移到本振角频率 L 的两边，一边搬到 L c+  上，构成载波角频率为 L c+  的

调幅信号，另一边搬到 L c-  上，构成载波角频率为 L c-  的调幅信号。若带通滤波器调

谐在 I = L c-  上，则前者为无用的寄生分量，而后者经带通滤波器取出后输出，便可得

到中频调制信号。 

原则上，凡是具有相乘功能的器件都可用来构成混频电路。目前高质量的通信设备中

广泛采用二极管环形混频器和双差分对模拟相乘器，而在早期通信设备中几乎都采用单管



三极管混频电路。近年来随着半导体器件制造工艺的发展，使性能优越的超高频三极管大

批出品，从而使电路简单、变频增益高的三极管混频器又重新出现在现代通信机电路中。 

二、混频器的组成 

混频器与其他频率变换电路一样，为了完成频率变换，必须有非线性器件。常用的非

线性器件有晶体管、二极管、场效应管、差分对管和模拟乘法器等。当两个不同频率的信

号通过一个非线性器件之后，输出信号频率将会包含很多频率分量，一般可以表示为

 s lf pf qf （p、q 为整数），在如此多的频率分量中要得到所需的频率分量，就必须采用

选频网络，选出所需的频率分量
If 。因此，一般混频器应由三部分组成，即由输入回路、

非线性器件和带通滤波器组成。而变频器通常是由混频器和本机振荡器两部分组成的，本

机振荡器用来提供本振信号频率
Lf ，如图 6.6.2 所示。 

 
图 6.6.2 变频器的组成电路 

三、主要技术指标 

混频电路的性能指标主要有：混频增益、噪声系数、失真与干扰、选择性等。 

1. 混频增益 

混频电压增益是指输出中频电压 IU 与输入高频电压 SU 的比值，即 

C I SA U U                         （6.6.1） 

用分贝数表示 

C I S20lg  dBA U U                    （6.6.2） 

混频功率增益是指输出中频信号功率 IP 与输入高频信号功率 SP 的比值，用分贝数表示 

即 

10lg( )  dBc I SG P P                   （6.6.3） 

一般要求混频增益大些，这样有利于接收机灵敏度的提高。 

对于二极管环形混频电路，因混频增益小于 1，故用混频损耗来表示，它定义为 

S I10lg( )  dBcL P P                   （6.6.4） 

2. 噪声系数 

混频电路的噪声系数是指输入信号噪声功率比
i

)（ s nP P 对输出中频信号噪声功率比



o
)（ s nP P 的比值，用分贝表示，即 

i

o

)
10lg

)


（

（
s n

F

s n

P P
N

P P
                    （6.6.5） 

由于混频器处于接收机的前端，它的噪声电平高低对整机有较大的影响，为了提高接

收机的灵敏度，要求混频器的噪声系数越小越好。 

3. 混频电路的失真 

是指输出中频信号的频谱结构相对于输入高频信号的频谱结构产生的变化，希望这种

变化越小越好。 

由于混频依靠非线性特性来完成，因此在混频过程中会产生各种非线性干扰，如组合

频率、交叉调制、互相调制等干扰。这些干扰将会严重地影响通信质量，因此要求混频电

路对此应能有效地抑制。 

4. 混频电路的选择性 

是指中频输出带通滤波器的选择性，要求它有较理想的幅频特性，即矩形系数尽量接

近于 1。 

6.6.2 常用混频电路 

一、晶体三极管混频电路 

在以分立元件构成的广播、电视、通信设备的接收机中，都是采用晶体管混频电路。

在一些集成电路接收系统的芯片中，也有采用晶体管作混频器，例如 TA7641BP 单片收音

机中的混频器。晶体管混频器的特点是电路简单，有一定的变频增益，要求本振电压的幅

值较小，约在 50~200mV 之间。 

1、晶体管混频器的工作原理 

晶体管混频器的原理性电路如图 6.6.3 所示，在发射结上作用有三个电压，即直流偏

置电压 VBB、信号电压 us和本振电压 uL。为了减小非线性器件产生的不需要分量，一般情

况下选用本振电压振幅 Lm smU U ，也就是本振电压为大信号，而输入信号电压为小信号。

在一个大信号 uL和一个小信号 us同时作用于非线性器件时，晶体管可近似看成小信号的

工作点随大信号变化而变化的线性元件，如图 6.6.3 所示。t1时刻，在偏压 VBB和本振电

压 uL 的共同作用下，它的工作点在 A 点，此时 us 较小。因此，对 us 而言，晶体管可以被

近似看成工作于线性状态。在另一时刻 t2，对于 us而言，由于偏压和本振电压的作用,工

作点移到 B 点，这时对 us仍可看成工作于线性状态。虽然两个时刻均工作于线性状态，但

工作点不同，这两个时刻的线性参数就不一样。因为 us 的工作点随 uL的变化而变化，所

以线性参量也就随着 uL 变化而变化，可见线性参量是随时间变化的，这种随时间变化的参

量称为时变参量。这样的电路称为线性时变电路。应当注意，虽然这种线性时变电路是由

非线性器件组成的，但对于小信号 us来说，它工作于线性状态，因此，当有多个小信号同

时作用于此种电路的输入端时，可以应用叠加原理。 



 
图 6.6.3 晶体管混频器原理电路 

下面用时变参量方法分析晶体管混频器，由图 6.6.3 知 

( ) ( )

cos cos 

  

  

BE BB s L

BB sm s Lm L

u V u t u t

V U t U t
               （6.6.6） 

晶体管的正向传输特性为 

c BE CEi = f(u ,u )                            （6.6.7） 

因为 CEu 对 ci 的影响远小于 BEu 对 ci 的影响，为了简化起见，可忽略 CEu 对 ci 的影响，于是 

c BEi f(u )                              （6.6.8） 

因为 us的值很小，在 us的变化范围内正向传输特性是线性的，所以，可以将函数 c BEi f(u )

在时变偏压 BB LV + u (t) 上对 us(t)展成泰勒级数，则 

2

C BB L BB L s BB L s

1
i = f[V + u (t)] + f [V + u (t)]u (t) + f [V + u (t)]u (t) + ...

2
     （6.6.9） 

对于小信号的 us，其高阶导数就更小，所以可忽略第三项及以后的各项，可取 

C BB L BB L si = f[V + u (t)]+ f [V + u (t)]u (t)               （6.6.10） 

式中， B B Lf [V + u ( t ) ]为 BE BB Lu = V + u (t) 时的集电极电流； BB Lf [V + u (t)] =


 


C

BE

i
g

u
为

BE BB Lu = V + u (t)时晶体管的跨导。 

因为本振电压为大信号，且工作于非线性状态，因而集电极电流 BB Lf[V + u (t)]和跨导

g 均随 uL(t)的变化呈非线性变化。在本振电压 ( ) cosL Lm Lu t U t 的条件下，它们可用下列

级数表示： 

0 1 2[ ( )] cos cos2 ...     BB L C c m L c m Lf V u t I I t I t          （6.6.11） 

0 1 2[ ( )] ( ) cos cos2 ...       BB L L Lf V u t g t g g t g t        （6.6.12） 

式中， 0CI 、 1c mI 、 2c mI 、 0g 、 1g 、 2g 分别为只加本振电压时，集电极电流中的直流、

基波和二次谐波分量的幅值以及跨导的平均分量、基波和二次谐波分量的幅值。 

将输入信号电压 coss sm su U t 代入式（6.6.10），可得 
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      （6.6.13） 

若中频频率取差频   I L s
，则混频后通过带通滤器输出的中频电流为 

1 cos( )
2

  I sm L s

g
i U t                   （6.6.14） 

其振幅为 

1
Im

2
 sm

g
I U  

上式表明，输出的中频电流振幅 IIm 与输入高频信号电压的振幅 Usm 成正比。若高频信

号电压振幅 Usm按一定规律变化,则中频电流振幅 IIm 也按相同规律变化。也就是说，经混

频后，只改变了信号的载波频率，包络形状没有改变。因此，当输入高频信号是调幅波时，

其振幅为 (1 cos ) sm aU m t ，则混频器所输出的中频电流也是调幅波 

1 (1 cos )cos
2

  I sm a I

g
i U m t t  

为了说明混频器把输入信号电压转换为中频电流的能力，通常引入变频跨导 gc。变频

跨导定义为输出中频电流振幅 IIm 与输入高频信号电压振幅 Usm 之比，可得 

1

Im 1( ) 2

( ) 2
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输出中频电流振幅

输入高频电压振幅

sm

c

sm sm

g
U

I g
g

U U
         （6.6.15） 

这说明混频器变频跨导 gc等于时变跨导 g(t)的傅里叶展开式中基波振幅 g1的一半。 

在数值上，变频跨导是时变跨导 g(t)的基波分量的一半，可以通过求 g(t)的基波分量

g1来求得变频跨导。 
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在实际工作中，经常采用如下经验公式近似计算： 

(0.4 ~ 0.5)
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             （6.6.17） 



式中，IEQ 向为直流静态工作点的发射极电流（mA）。 

2、晶体管混频器的等效电路 

对于晶体管混频器，由于本振电压为大信号，对输入信号为小信号来说，非线性器件

被看成时变网络，这样就可采用小信号分析法。因而，混频器可用图 6.6.4 所示电路等效。

由于混频器的输入回路调谐于s
，输出回路调谐于I

，混频器等效电路中的输入电容和

输出电容分别合并到输入回路和输出回路中而得出了等效电路。等效电路中的各参量均可

根据定义和混合 等效电路求出。 

 
图 6.6.4 混频器等效电路 

从图中可得混频器的变频电压增益和变频功率增益为 
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当负载电导 gL 和输出电导 goc 相等时，输出回路是匹配的，变频功率增益最大，即 

2

max
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 c
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ic oc

g
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g g
 

例 6.6.1 已知图 6.6.3 中，混频晶体三极管的正向传输特性为 2 3

0 2 3  ci a a u a u ，假

定 VBB=0，即式中 cos cos   be sm s Lm Lu u U t U t ， Lm smU U 。假定混频器的输出中频取

   I L s （即下混频），试求混频器的变频跨导 gc。 

【分析】本题 Lm smU U ，可以看成工作点随大信号 cosLm LU t 变化，对于小信号

cossm sU t 来说是线性时变关系，可先求出时变跨导 ( )g t ，从而有 ( )c si g t u ， I c si g u 而



变频跨导 1
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2
cg g ，

1g 是 ( )g t 的基波。 

解：因为时变跨导 2

2 3( ) 2 3  cdi
g t a u a u

du
，它是在 uL(t) 作用下形成的，故 
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所以 1 22 Lmg a U ， 1
2

2
 c Lm

g
g a U 。 

例 6.6.2 已知图 6.6.3 中，混频晶体三极管的正向传输特性为 2 3  c be bei a bu cu ，式

中 cos cos   be BB sm s Lm Lu V U t U t ， Lm smU U 。假定混频器的输出中频取   I L s

（即下混频），试求混频器的变频跨导 gc。 

【分析】本题和上题类似，区别在于在 + cosBB Lm LV U t 作用下形成时变跨导 ( )g t 。上

例中 VBB=0。 

解：因为时变跨导 2( ) 2 3  c

be be

be

di
g t bu cu

du
，它是在 VBB+uL(t) 作用下形成的，故 
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所以 1 2 6 Lm BB Lmg bU cV U ， 1 3
2

  c Lm BB Lm

g
g bU cV U 。 

例 6.6.3 已知混频晶体三极管的正向传输特性为 

2 3 4

0 1 2 3 4    c be be be bei a a u a u a u a u ，式中 cos cos   be BB sm s Lm Lu V U t U t ， Lm smU U 。

假定混频器的输出中频取   I L s （即下混频），试求混频器的变频跨导 gc。 

【分析】本题目的在于分析晶体三极管的正向传输特性中含有高次项时，时变跨导

( )g t 和 VBB、uL(t)之间的关系。 



解：因为时变跨导 2 3

1 2 3 4( ) 2 3 4    c

be be be

be

di
g t a a u a u a u

du
，它是在 VBB+uL(t) 作用下

形成的，故 
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所以 2 3

1 2 3 4 42 6 cos 12 3   Lm BB Lm L BB Lm Lmg a U a V U t a V U a U ， 1

2
c

g
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3、具体电路和工作状态的选择 

混频器有输入信号电压和本振电压两个输入信号，对输入信号 us 来说，晶体管可构成

共射和共基两种组态。而对本振电压 uL 来说，有由基极注入和发射极注入两种组态，因此

就有如图 6.6.5 所示的四种组态。 

 
图 6.6.5 晶体管混频器的四种组态 

图 6.6.5（a）所示电路对信号电压而言是共射组态，它具有输入阻抗高，变频增益大

的优点；对本振电压而言是基极注入（共射组态），它对本地振荡器呈现较大阻抗，使本

振的负载较轻，容易起振。因为电路中的信号电压和本振电压均由基极注入，所以信号回

路和本振荡回路相互影响较大，可能产生频率牵引现象。 



图 6.6.5（b）所示电路对信号电压而言和图 6.6.5（a)所示电路一样，只是将本振电

压由发射极注入，对本振电压而言，晶体管是共基组态，它的输入阻抗小，使本振的负载

较重，不易起振。但是它的信号电压和本振电压加在两个不同电极上，相互影响较小，实

际电路应用较多。 

图 6.6.5（c）、（d）所示电路对信号电压而言均是共基组态，因此它们的输入阻抗小，

变频电压增益小，在频率较低时，一般不用这两种组态。但当频率较高时，因为  f f ，

这时它们的变频电压增益可能比共射组态大，可采用这两种组态。也就是说，它们的上限

工作频率高。 

图 6.6.6 所示为广播收音机中中波常用的混频电路，此电路混频和本振都由晶体管 V

完成，故又称为变频电路，中频
If =

Lf -
cf =465kHz。 

 
图 6.6.6 中波调幅收音机变频电路 

由 L1、C0、C1a组成的输入回路从磁性天线接收到的无线电波中选出所需的频率信号，

再经 L1、L2的互感耦合加到晶体管的基极。本地振荡部分由晶体管、L4、C5、C3、C1b 组成

的振荡回路和反馈线圈 L3等构成。由于输出中频回路 C4、L5对本振频率严重失谐，可认为

呈短路；基极旁路电容 C1容抗很小，加上 L2电感量甚小，对本振频率所呈现的感抗也可

忽略，因此，对于本地振荡而言，电路构成变压器反馈振荡电路。本振电压通过 C2加到晶

体管发射极，而信号由基极输入，所以称为发射极注入、基极输入式变频电路。 

反馈线圈 L3的电感量很小，对中频近于短路，因此，变频器的负载仍然可以看作是由

中频回路所组成。对于信号频率来说，本地振荡回路的阻抗很小，而且发射极部分接在线

圈 L4上，所以发射极对输入高频信号来说相当于接地。电阻 R4对信号具有负反馈作用，

从而能提高输入回路的选择性，并有抑制交叉调制干扰的作用。 



在变频器中，希望在所接收的波段内对每个频率都能满足
If =

Lf -
cf =465kHz，为此，

电路中采用双连电容 C1a、C1b 作为输入回路的统一调谐电容，同时增加了垫衬电容 C5和补

偿电容 C3、C0。经过仔细调整这些补偿元件，就可以在整个接收波段内做到本振频率基本

上能够跟踪输入信号频率，即保证可变电容器在任何位置上都能达到
Lf ≈

If +
cf 。 

晶体管混频器的参数如变频增益、输入电导、输出电导和噪声系数等都随着管子工作

状态变化而变化，而管子的工作状态又由直流偏置和本振电压的幅度来决定。混频器的功

率增益 Apc和噪声系数 NF与本振电压幅度和 IEQ 的关系是十分复杂的。一般通过大量的实

验找出规律，供实践中参考。 

晶体管混频器工作状态的选取原则是变频功率增益大和噪声系数小。本振电压幅度在

100mV 左右时，变频功率增益 Apc 可获得最大值而噪声系数 NF 又达最小值。当 IEQ 在

0.3~0.7mA 范围内，变频功率增益大且噪声系数小。对于晶体管变频电路，由于要兼顾本

振电路的要求，IEQ 应选大一些，以保证本机振荡器能满足起振条件的要求。若只是晶体

管混频器，则 IEQ 可选小一点。 

二、双栅 MOS 场效应管混频电路 

采用双栅 MOS 场效应管构成的混频电路如图 6.6.7（a）所示。图中场效应管 V 有两

个栅极，其中 G1 加输入信号 ( )su t  ，G2 加本振电压 ( )Lu t ，输出中频滤波器采用双调谐耦

合回路。R1、R2和 R4、R5组成分压器，分别给栅极 G2、G1提供正向偏压；R6、C4构成源极

自给偏压电路。 

将双栅场效应管用两个级联场效应管表示，如图 6.6.7（b）所示，图中 Di = 1Di = 2Di ，

1Di 受 ( )su t 控制， 2Di 受 ( )Lu t 控制，即双栅场效应管的漏极电流 Di 同时受到 ( )su t 、 ( )Lu t 的

控制，当 ( )Lu t 为大信号， ( )su t 为小信号时，场效应管即工作在线性时变状态，从而实现

混频作用。 

 
（a）电路 （b）双栅场效应管等效电路 



图 6.6.7 双栅 MOS 场效应管混频电路 

由于场效应管的转移特性具有二次特性，所以双栅 MOS 场效应管混频电路输出信号

中的组合频率分量比晶体管的小，同时，它还具有动态范围大、工作频率高等优点。 

三、二极管混频电路 

很显然，之前介绍的那些频谱线性搬移电路均可完成混频功能，比如二极管构成的平

衡相乘器、双平衡相乘器以及双差分对集成模拟相乘器等等。在很长一段时间内，利用二

极管双平衡乘法器构成的二极管环形混频器是高性能通信设备中应用最广泛的一种混频

器，虽然目前由于双差分对集成模拟相乘器产品性能不断改善和提高，使用也越来越广泛，

但在微波波段仍广泛使用二极管环形混频器组件。二极管环形混频器的主要优点是工作频

带宽，可达到几千兆赫，噪声系数低，混频失真小，动态范围大等，但其主要缺点是没有

混频增益，不便于集成化。 

图 6.6.8 所示电路中四个二极管组成一个各个二极管串联极性一致的环路，又称为二

极管环形混频器。如果各二极管的特性一致，变压器中心抽头上、下完全对称，则环形混

频器的本振端口、输入信号端口和输出中频信号端口之间有良好的隔离。由之前的分析可

知，中频输出端的电流中不含有本振信号频率L 和输入信号频率 s 。本振端的电压通过

D3、D2 和 D1、D4 流过输入信号端高频变压器二次侧的电流是相互抵消的，因而不含有本

振信号频率L
分量。另外，本振电压通过 D3、D2的分压在 B 点产生的电压与通过 D1、D4

的分压在 A 点产生的电压相等，也可以说明本振电压不会在输入信号端的高频变压器二次

侧产生本振频率L
的电流。表明本振端口对输入信号端口是隔离的。同理，输入信号电压

通过 D1和 D2的分压在 C 点产生的电压与通过 D3和 D4的分压在 D 点产生的电压相等，因

而输入信号电压不会在本振信号端口的高频变压器的二次侧产生输入信号频率 s 的电流。

表明输入信号端口对本振端口是隔离的。 

 
图 6.6.8 二极管环形混频电路 

目前国内研制的环形混频器模块，工作频率从短波到微波波段已成系列产品。环形混

频器模块是由精密配对的肖特基二极管和传输线变压器组装的，内部元件用硅胶粘接，外



部用小型金属壳屏蔽。由于产品经过严格的筛选，其性能良好，能承受强烈的振动、冲击。

图 6.6.9 所示是环形混频器模块外形和内部电路图，环形混频器模块有三个端口，即本振

（LO）、射频（RF）和中频（IF）三个端口。本振和射频均为单端（不平衡）输入，而中

频输出是单端（不平衡）输出。本振和射频信号通过传输线变压器 Tr1和 Tr2将不平衡输入

信号变换成平衡输入信号，加给环形二极管的对应端以实现混频，中频信号从 IF 端输出。

其特点是具有极宽的频带、动态范围大、损耗小、频谱纯和隔离度高。 

 
图 6.6.9 环形混频器模块的外形和电路图 

四、模拟乘法器混频电路 

双差分对相乘器混频电路主要优点是混频增益大，输出信号频谱纯净，混频干扰小，

对本振电压的大小无严格的限制，端口之间隔离度高。主要缺点是噪声系数较大。 

 
图 6.6.10 模拟乘法器 MC1496 构成的混频电路 

图 6.6.10 所示是用 MC1496 双差分对集成模拟相乘器构成的混频电路。图中，本振

电压 uL由 10端（X 输入端）输入，信号电压由 1端（Y 输入端）输入，混频后的中频（fI=9MHz)

电压由 6 端经π 形滤波器输出。该滤波器的带宽约 450kHz，除滤波外还起到阻抗变换作

用，以获得较高的混频增益。当 fc=30MHz，Usm≤15mV，fL=39MHz，ULm=100mV 时，电

路的混频增益可达 13dB。为了减小输出信号波形失真，1 端与 4 端间接有调平衡的电路，

使用时应仔细调整。 

模拟乘法器在混频电路中的应用是较为广泛的。特别是在大规模通信集成电路中，通

常都是集成模拟乘法器作为混频器。模拟乘法器作为混频器的分析方法与 6.3 节振幅调制



中的模拟乘法器调幅电路的分析相似。与晶体管混频器相比较，其优点是输出电流中组合

频率分量少，干扰小；对本振电压振幅要求不很严格，不会因 ULm 小而失真严重；us 与 uL

的隔离性能好，频率牵引小。 

6.6.3 混频干扰与失真 

混频器的各种非线性干扰是很严重的问题，在讨论各种混频器时，常把非线性产物的

多少作为衡量混频器质量标准之一。非线性干扰中很重要的一类就是组合频率干扰和副波

道王扰。这类干扰是混频器特有的。 

混频器存在下列干扰：信号与本振的组合频率干扰（也称为干扰哨声）；外来干扰与

本振的组合频率干扰（也称为副波道干扰）；外来干扰互相形成的互调干扰：外来干扰与

信号形成的交叉调制干扰等等。 

一、信号与本振的组合频率干扰（干扰哨声） 

当信号与本振信号同时输给混频器时，由于混频器的非线性特性，在其输出电流中，

除了有需要的中频 fL–fS 外，还有一些谐波频率和组合频率。例如，2fL，2fS, 3fL，3fS, 2fS 

-fL, 3fS -fL, 2fL -fS，3fL -fS，…如果在这些组合频率中有接近中频 fI = fL -fS 的组合频率，

它就会通过中频放大器与正常的中频 fI 一道进行放大，并加到检波器上。通过检波器的非

线性作用，这个近于中频的组合频率与中频 fI 产生差拍检波，输出差频信号，这个差频信

号是音频，通过终端扬声器以哨叫声的形式出现并形成干扰。 

一般情况下，信号与本振的组合频率 f 为 

   L Sf pf qf                        （6.6.1） 

式中，p、q 为正整数或零，它们分别代表本振频率和信号频率的谐波次数。 

当式（6.6.1）满足以下关系 

    L S If pf qf f                     （6.6.2） 

也就是 

     L S If pf qf f F                   （6.6.3） 

其中，F 为音频。组合频率 f 就以干扰信号的形式进入中频放大器放大，并与正确中频产

生差拍检波，输出 F 的音频信号在扬声器中产生哨叫声。 

当混频器的输出中频  I L Sf f f 时，式（6.6.3）只有 

  S L Iqf pf f F  

  L S Ipf qf f F  

可能成立。将两个表示式合并，使得到可能产生干扰哨声的输入信号频率表示式为 

1
 

 
S I

p F
f f

q p q p
                    （6.6.4） 

一般情况下， f F ，因此式（6.6.4)可简化为 



1



S I

p
f f

q p
                         （6.6.5） 

式（6.6.5）说明，若 p 和 q 取不同的正整数，则可能产生干扰哨声的输入有用信号频率

就会有许多个，并且其值均接近于 fI 的整数倍或分数倍。但是实际上，任何一部接收机的

接收频段都是有限的，只有频段内的频率才可能产生干扰哨声。再则，因为混频管集电极

电流中的组合频率分量的振幅总是随着 p+q 的增加而迅速减小的，所以，其中只有对应于

较小 p 和 q 值的输入信号才会产生明显的干扰。 

例如，调幅广播接收机的中频频率为 465kHz，某电台发射频率 fs=931kHz。显然，正

常的变频过程是  L S If f f ，这是主通道。假设 fs=931kHz 时，其对应本振频率为 1 396kHz，

在混频管的非线性特性有三次方项时，组合频率 2fs-fL=466kHz≈fI，可以通过中频选通回

路与正常的 fI =465kHz 一道放大。再经检波器检波后，会产生 1kHz 差拍检波信号送给终

端扬声器产生干扰哨声。此时的干扰对应的 p=1，q=2。 

中波的广播段范围为 531~1 602kHz，变频比 fs / fI=1.14～3.45。根据式（6.6.5）可

得 

1




S

I

f p

f q p
                         （6.6.6） 

由上式可以计算出该频率范围内的干扰点。 

减少这种干扰的方法较多，例如采用理想二次方特性的场效应管作混频器；采用开关

状态与平衡混频方式；晶体管混频器的本振信号选为大信号等都不会有干扰哨声的组合频

率分量。 

二、外来干扰与本振的组合频率干扰（副波道干扰） 

这类干扰是指在混频器输入回路选择性不好的条件下，外来强干扰信号进入了混频器。

相当于进入混频器的除了正常输入信号 us 和本振信号 uL 外，还有一个干扰信号 un。因为

混频器具有非线性作用，un 与 uL的组合频率就可能产生干扰。 

设干扰信号频率为 fn，若  L S If f f ，则满足  L n Ipf qf f 或  n L Iqf pf f 时就能产

生副波道干扰。 

实际上，当接收机接收某一给定频率的电台时，输入回路要调谐于 Sf 时，则对应的本

振电压频率  L S If f f 。若某一频率为 nf 的干扰电台（包括无关的其他电台）也进入了混

频器，在满足 

  I
n L

fp
f f

q q
                         （6.6.7） 

时就会产生副波道干扰。 

副波道干扰有两个需要特别注意的特殊干扰。当 p=0，q=1， n If f 时，因为干扰信号

频率 nf 等于中频频率 If ，称其为中频干扰。实际上，当接收机在接收某一 fs电台时，因为



混频器的输入回路选择性不好，有一频率 n If f 的强干扰信号通过输入回路进入混频器。

因为中频回路的谐振频率为
If ，对强干扰信号来说混频器相当于放大器，将中频干扰信号

进行放大，对接收机产生干扰，它是由非线性特性的一次方项产生的。当 p=1,q=1，

 n L If f f 时，称其为镜像频率干扰。这种干扰是因输入回路选择性不好，干扰为强信号

和非线性特性平方项产生的。通常计算镜像频率干扰的频率用 2 n s If f f 来计算。 

如果上述两种干扰信号能够进入混频器的输入端，混频器就能有效地将它们变为中频。

因而，要减小这两种干扰，首先要提高混频器和高频放大器的频率选择性。对中频干扰来

说，还可以在前端输入回路中接入中频陷波器或高通滤波器。对镜像频率干扰来说，也可

以提高中频频率
If ，使镜频与信号频率相差很大，能起到抑制作用。 

对于 p+q≥3 的情况，例如 2 L nf f ， 2 n Lf f ， 2L nf f ， 2n Lf f ， 2 2L nf f ，

2 2n Lf f ，…它们是由非线性特性三次方项以及三次方以上项产生的。如果它们等于 If ，

则会产生干扰，称其为副波道干扰。减小副波道干扰的方法是提高混频器和前端高频放大

器的频率选择性以及减小混频器特性三次方以上项，例如平衡混频等。 

三、交叉调制干扰（交调失真） 

交叉调制干扰的含义为：由于输入回路选择性不好，一个已调的强干扰信号进入混频

器与有用信号（已调波或载波）同时作用于混频器，经非线性作用，将干扰的调制电压转

换到有用信号的载波上，然后再与本振混频得到中频电压，从而形成干扰。 

设晶体管的静态正向传输特性在静态工作点上展开为幂级数 

2 3 4

0 1 2 3 4     C be be be bei a a u a u a u a u  

作用在输入端（基极-发射极）的电压有： 

信号电压           1 1(1 cos )cos cos    S sm s sm su U m t t U t  

干扰电压           2 2(1 cos )cos cos    n nm n nm nu U m t t U t  

本振电压           cosL Lm Lu U t  

合成电压   be s n Lu u u u 代入正向传输特性中，其中 4

beu 中的四阶产物中 2

412 S n La u u u 项

中的 2

43 cos( )   nm sm Lm L Sa U U U t 项就是交调产物。则 

2

4

2 2

4 2 2 1 1

2 2 2

4 2 2 2 2 1 1

3 cos( )

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

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

 

 



  

     

      

nm sm Lm L S

nm sm Lm L S

nm sm Lm I

a U U U t

a U m t U m t U t

a U U U m t m t m t t

 

上式表明传送的信息除正常信息 1 外，还有干扰信息 2 及其谐波 22 。说明交叉调制干

扰实质上是通过非线性作用将干扰信号的包络解调出来，而后调制到中频载频上。 

由交调干扰的表示式看出，如果有用信号消失，即 Usm=0，则交调产物为零。所以交

调干扰与有用信号并存，它是通过有用信号而起作用的。同时也可以看出，它与干扰的载



频n
无关。任何频率的强干扰都可能形成交调，只是n

与s
相差越大，受前端电路的抑

制越大，形成的干扰越弱。 

混频器的交调干扰是由四次方项产生的，其中本振电压占一阶，故常称为三阶交调。

除了四次方项以外，非线性特性的更高偶次方项也可产生交调干扰，但幅值较小，一般可

不考虑。减小交叉调制干扰的方法主要是：提高前端高频放大器和混频器输入回路的选择

性；选取合适的混频电路形式，减小混频器特性四次方以上项产生的影响。 

四、互调干扰（互调失真） 

互调干扰是指两个或多个干扰电压同时作用在混频器输入端，经混频器，产生近似中

频的组合频率，进入中放通带内形成干扰。 

产生互调干扰应满足 

1 2  n n smf nf f                         （6.6.5） 

对于 m=1、n=1 的情况，是非线性的三次方项产生的。设干扰信号 1 1 1cos2n n m nu U f t ，

2 2 2cos2n n m nu U f t ,而 cos2s sm su U f t ， cos2L Lm Lu U f t 。当输入回路选择性不好时，

两个强干扰信号与有用信号同时进入混频器，则  
3

1 2  s n n Lu u u u 项中的 1 2n n Lu u u 项，当

满足  1 2  n n sf f f ，就会产生二阶互调干扰。 

例 6.6.4 广播超外差接收机中频 fI=fL-fc=465kHZ，工作频段 535~1605kHz。试分析下

列现象属于何种干扰：（1）当调谐到 929kHz 时，可听到哨叫声；（2）当收听频率 fc=600kHz

电台信号时，还能听到频率为 1530kHz 的电台播音；（3）当收听频率 fc=1300kHz 电台信

号时，还能听到频率为 650kHz 的电台播音；（4）当调谐到 fc=702kHz 时，进入混频器还

有频率分别为 798kHz 和 894kHz 两电台的信号，试问它们会产生干扰吗? 

【分析】由于混频器的非线性作用产生出接近于中频的组合频率，并对有用信号形成

干扰，把这些组合频率称为混频干扰。混频干扰有哨声干扰、寄生通道干扰、交调和互调

干扰等。要分清这些干扰，可根据干扰现象及特点，先分析干扰产生的原因，然后再区分

不同的干扰。 

解：（1）由于 fL =（929+465）kHz=1394kHz，由组合频率 

2fc- fL =(2×929-1394)kHz=(1858-1394)kHz=464kHz= fc-1kHz 

可见，接近于中频 465kHz，它与有用中频信号同时进入中放、经检波而产生 1kHz 的

哨叫声，所以它为信号与本振组合产生的干扰哨声。 

（2）由于 fc +2 fI =（600+2×465)kHz=1530kHz，刚好等于外来干扰电台频率，所以为

镜像（频）干扰。 

（3）由于外来干扰电台频率 fn =650kHz，由 fc =1300kHz可求得本振频率 fL =（1300+465）



kHz=1765kHz。由此可得外来干扰与本振组合频率为 

fL -2 fn =(1765-2×650)kHz=465kHz= fc 

从而产生了寄生通道干扰。 

（4）由于两干扰电台频率产生的组合频率为 

2 fn1 – fn2 =(2×798-894)kHz=702 kHz= fc 

刚好等于所接收信号电台的频率，从而形成了互调干扰。 

例 6.6.5 中频频率为 0.5MHz 的接收机，当接收 2.4MHz 的有用信号时，如果混频器

输入回路选择性不好，有两个干扰信号
1nf =1.5MHz、

2nf =0.9MHz 也进入混频器，则当

 I L Sf f f 时，fL=2.9MHz，混频器三次方项产生有如下组合频率 

 1 2 2.9 (1.5 0.9) 0.5MHz     L n nf f f  

它也正好落入中频通带内，产生二阶互调干扰。 

对于 m=2、n=1 的情况，是非线性四次方项产生的，即  
4

1 2  s n n Lu u u u  项中的

2

1 2n n Lu u u 项，当满足  1 22  n n sf f f 时，就会产生三阶互调干扰。 

减小互调干扰的方法是：提高前端高频放大器和混频器输入回路的选择性；选取合适

的混频电路形式，减小混频器特性三次方以上项产生的影响。 

 

习题 

6-1 何谓频谱搬移电路？振幅调制电路有何作用？ 

6-2 说明 AM 信号和 DSB 信号波形的区别，并说明振幅调制与相乘器有何关系？ 

6-3 已知调制信号 ( ) 2cos(2π 500 ) V,  u t t 载波信号 5( ) 4cos(2π 10 ) V, cu t t 令比例常数

1ak ，试写出调幅波表示式，求出调幅系数及频带宽度，画出调幅波波形及频谱图。 

6-4 已知调幅波信号 5[1 cos(2π 100 )]cos(2π 10 ) V   ou t t ，试画出它的波形和频谱图，

求出频带宽度 BW 。 

6-5 已 知 调 制 信 号 3[2cos(2π 2 10 ) 3cos(2π 300 )] V     u t t ， 载 波 信 号

55cos(2π 5 10 ) V, 1   c au t k ，试写出调幅波的表示式，画出频谱图，求出频带宽度 BW 。 

6-6 已知调幅波表示式 6( ) [20 12cos(2π 500 )]cos(2π 10 ) V   u t t t ,试求该调幅波的载波

振幅 cmU 、调频信号频率 F 、调幅系数 am 和带宽 BW 的值。 

6-7 已知调幅波表示式 

6 6 3 6 3( ) 5cos(2π 10 ) cos[2π(10 5 10 ) ] cos[2π(10 5 10 ) ] V       u t t t t ， 

试求出调幅系数及频带宽度，画出调幅波波形和频谱图。 

6-8 已知 6 6 3 6 3( ) cos(2π 10 ) 0.2cos[2π(10 10 ) ] 0.2cos[2π (10 -10 ) ] V     u t t t t ，试画出它



的波形及频谱图。 

6-9 已知调幅波电压 3 5( ) [10 3cos(2π 100 ) 5cos(2π 10 )]cos(2π 10 )     u t t t t V ， 

试画出该调幅波的频谱图，求出其频带宽度。 

6-10 已知调幅信号 3( ) 3cos(2π 3.4 10 ) 1.5cos(2π 300 )     u t t t V ，载波信号

c

6( ) 6cos(2π 5 10 )  u t t V ，相乘器增益系数 -1

M 0.1VA ，试画输出调幅波的频谱图。 

6-11 试问下面三个电压各代表什么信号?画出它们的波形图与振幅频谱图。 

(1) ( ) (1 0.3cos )cos (V)   cu t t t       (2) ( ) cos cos (V)  cu t t t   

(3) ( ) cos( ) (V) cu t t   

6-12 已知载波电压 ( ) cosc cm cu t U t ，调制信号如图 T6-12 所示， >>1/ cf T 。请分别画

出 0.5am 及 1am 两种情况下所对应的 AM 波的波形。 

 

图 T6-12  

6-13 已知调幅波表示式 4( ) [2 cos(2π 100 )]cos(2π 10 ) V   u t t t ，试画出它的波形和频谱

图，求出频带宽度。若已知 L 1 R ，试求载波功率、边频功率、调幅波在调制信号一周

期内平均总功率。 

6-14 试用相乘器、相加器、滤波器组成产生下列信号的框图（1）AM 波；（2） DSB 信

号；（3）SSB 信号。 

6-15 图 6.2.1 所示电路模型中，已知 -1 6

M c0.1V , ( ) cos(2π 10 ) V  A u t t ， Q 2 VU ，

3( ) cos(2π 10 ) V  u t t ，试写出输出电压表示式，求出调幅系数 am ，画出输出电压波形

及频谱图。 

6-16 理想模拟相乘器的增益系数 1

M 0.1VA ，若 Xu 、 Yu 分别输入下列各信号，试写出输

出电压表示式，画出频谱图，并说明输出电压的特点。 

(1) 
6

X Y 3cos(2π 10 ) V  u u t ； 

(2) 
6

X 2cos(2π 10 ) V u t ， 6

Y cos(2π 1.465 10 ) V  u t ； 

(3) 
6

X 3cos(2π 10 ) V u t ， 3

Y 2cos(2π 10 ) V u t ； 

(4) 
6

X 3cos(2π 10 ) V u t ， 3

Y [4 2cos(2π 10 )] V  u t ； 

(5) X c2cos( )u t ， Y 1 2 c[1 0.5cos( ) 0.4cos( )]cos( )V    u t t t ； 



(6) 6

X 2cos(2π 1.5 10 ) V  u t ， 

6

Y [cos(2π 100 ) 1.5cos(2π 1000 ) 0.5cos(2π 2000 )]cos(2π 10 ) V      u t t t t  

6-17 若非线性器件的伏安特性幂级数表示 i=a0+a1u+a2u
2
 ,式中a0、a1、a2是不为零的常数，

信号 u 是频率为 150 kHz 和 200 kHz 的两个正弦波，问电流中能否出现 50 kHz 和 350 kHz

的频率成分？为什么？ 

6-18 二极管构成的电路如图T6-18所示，图中两二极管的特性一致，已知
1 1m 1cos( )u U t ，

2 2m 2cos( )u U t ，
2u 为小信号，

1m 2mU U ，并使二极管工作在受
1u 控制的开关状态，试

分析其输出电流中的频谱成分，说明电路是否具有相乘功能？ 

+

_
u2

+

_
u2

+
_
u1

V1

V2

i1

i2

i

RL

         

RL

V1

V2

+        - +        -
u1 u2

i1

i2

 

图 T6-18（a）                              （b） 

6-19 二极管环形相乘器接线如图 T6-19 所示，L端口接大信号 1 1m 1cos( )u U t ，使四只二

极管工作在开关状态，R 端口接小信号， 2 2m 2cos( )u U t ，且 1m 2mU U ，试写出流过负

载 LR 中电流 i 的表示式。 

+

_

u2

V1

V2

i3

i2

RL

+

_

u1

1:2 2:1
i1

i4

L R

i

 

图 T6-19 

6-20 图 6.3.11 所示双差分模拟相乘器电路中，已知 0 1 m AI ， C 3 kΩR ，

6

1 300cos(2π 10 ) mV u t ， 3

2 5cos(2π 10 ) mV u t ，试求出输出电压 ( )u t 的关系式。 

6-21 图 6.3.13 所示 MC1496 相乘器电路中，已知 5 6.8 kΩR ， C 3.9 kΩR ， Y 1kΩR ，



EE 8 VV ， CC 12 VV ，
BE(on) 0.7 VU 。当 6

1 360cos(2π 10 ) mV u t ， 

3

2 200cos(2π 10 ) mV u t 时，试求输出电压 ( )Ou t ，并画出其波形。 

6-22 在图 T6-22 所示的各电路中，调制信号    mu t U cos t ，载波电压   C Cm cu t U cos t ，

且 c
，

Cm mU U ，二极管工作于 ( )cu t 控制的开关工作状态。二极管 VD1和 VD2的

伏安特性相同，均为从原点出发，斜率为 gd的直线(导通电阻 1/d dr g )。（1）试问哪些电

路能实现双边带调制？（2）在能够实现双边带调制的电路中，试分析其输出电流的频率

分量。 

 

题图 6-7 

6-23 平衡调制电路如图题 6-19 所示。电路对称，两个二极管特性相同，其伏安特性

( )d di f u 为自原点出发的直线，斜率为 dg  (导通电阻 1/d dr g )。加入的载波电压为

( ) cosc cm cu t U t ，调制电压 ( ) cos  mu t U t ，且有 >> cm mU U ，二极管工作于 ( )cu t 控

制的开关工作状态。(1)试分析图(a)输出电流的频谱；(2)若将图(a)改变为图(b)，试问输出

电流的频谱有无变化? 

 

图 T6-23 

6-24 二极管环形调幅电路如图 6.3.8（a）所示，u2 为载波信号 c cm ccos( )u U t ，u1 为调

制信号 Ω m( ) cos( ) u t U t ，Ucm>>Um，即 uc为大信号并使四个完全一致的二极管工作在



开关状态，略去负载的反作用，（1）试写出输出电流 i 的表示式及相应频谱；（2）载波电

压为对称方波时（幅值为 UCm，重复周期为 TC=2π/ωC），重做（1）。 

6-25 在图 6.4.5 所示的桥式调制电路中，各二极管的特性一致，均为自原点出发、斜率为

gd 的直线，并工作在受 uc 控制的开关状态。若设 RL>>rd( 1/d dr g )，（1）试写出 uo 的表

示式分析电路功能。（2）工作在 AM 调制、DSB 调制和混频时 uc、uΩ 各应换为什么信号，

并写出 uo的表示式。 

6-26 某集电极调幅电路如图 6.4.8 所示。集电极直流电源电压 24VccV ，集电极电流直流

分量
0 20mAcI ，调制变压器次级的调制音频电压为 3( ) 16.8sin 2 10 (V)  u t t ，集电极

平均效率 80% cav
，回路载波输出电压 6( ) 21.6cos2 10 (V) cu t t 。试求：(1)调幅指数

am ；

(2)输出调幅波的数学表示式；(3)直流电源 ccV 提供的直流平均输入功率；(4)调制信号源

( )u t 提供的平均输入功率；(5)有效电源 ccU ［ ccV + ( )u t ］提供的总平均输入功率；(6)载

波输出功率、边频输出功率和总平均输出功率；(7)集电极最大和最小瞬时电压。 

6-27 图 6.2.11 所示电路中，已知 c1 100 kHzf ， c2 26 MHzf ，调制信号 ( )u t 的频率范围

为 0.1～3kHz，试画图说明其频谱搬移过程。 

6-28 二极管检波器如图 T6-28 (a)、(b)所示。二极管的导通电阻 dr =80Ω， bZU =0, R =10kΩ，

C =0.01μF，当输入信号电压  iu t 为：(1)    32cos2 465 10 V  iu t t ； 

(2)    32cos2 465 10 V   iu t t ；(3)    32sin 2 465 10 V  iu t t 。 

试分别计算图(a)、图(b)的检波输出电压 Au 各为多大? 

 

图 T6-28 

6-29 二极管检波器如图 T6-29(a)、(b)所示。二极管的导通电阻 dr =80Ω, bZU =0, R =5kΩ，

C =0.01μF, cC =20μF, LR =10kΩ，若输入信号电压 

(1)    31.5cos2 465 10 V  iu t t ; 

(2)      3 31.5 1 0.7cos4 10 cos2 465 10 V     iu t t t 。 

试分别求出 Au 、 Bu 、输入电阻，并判断能否产生惰性失真和负峰切割失真。 



 

图 T6-29 

6-30  图 T6-30 所示是一个小信号调谐放大器和二极管检波器的电路图。调谐放大器的谐

振频率
0f 为 10.7MHz， 31L =4μH, 

0Q =80, 
13N  =10, 

12N  =4, 45N  =5，其余参数如电路图

所示，晶体三极管的参数，
ieg =2860μs，

ieC =18pF，
oeg =200μs，

oeC =7pF， fey =45ms， fe

=-54°， rey =0，二极管的导通电阻 dr =100, bZU =0。 

若      3 60.1 1 0.3cos2 10 cos2 10.7 10 V     iu t t t ，试求检波器输出电压  ou t 。 

 

图 T6-30         

6-31 在图 T6-31 所示大信号二极管检波电路中，二极管 D 的导通电阻 dr =80Ω， bZU =0，

输入高频信号电压为      3 62 1 0.3cos2 10 cos2 10 V    iu t t t  。试求：(1) Au 、 Bu 、 Cu ；

(2)检波器输入电阻 idR 。 

 

图 T6-32 

6-32 图 T6-32 所示是由乘法器和低通滤波器组成的同步检波器。设相乘器的输出为 i oKu u ，

若(1)本地载波电压  cos   o om iu U t ；(2)本地载波电压  cos   o om iu U t ,而输入电



压分别为双边带调幅波 cos cos i im iu U t t 和单边带调幅波  cos  i im iu U t ,试分别

分析检波输出电压是否失真? 

 

图 T6-32                              图 T6-34 

6-33 图 6.6.3 所示三极管混频电路中，三极管在工作点展开的转移特性为

2

c 0 1 be 2 be  i a a u a u ，其中 0 0.5 mAa ， 1 3.25 mA/Va ， 2

2 7.5 mA/Va ，若本振电压

L L0.16cos( ) Vu t ， 3

s c10 cos( ) Vu t ，中频回路谐振阻抗 P 10 kΩR ，求该电路的混

频电压增益
cA 。 

6-34 某非线性器件的伏安特性如图 T6-34 所示，其斜率为 b，使用此器件组成混频器。设

( ) Lu t cos 0.4cos (V) Lm L LU t t ,且 >>Lm smU U ，满足线性时变条件。试分别计算下列条

件下的变频跨导 cg ：(1) 0.4VQU ，(2) 0.2VQU ，(3) 0VQU 。 

6-35 乘积型混频器的方框图如图 6.6.1（a）所示。相乘器的特性为 ( ) ( ) s Li Ku t u t ,若

20.1mA/VK ， 6( ) cos(9.2049 10 )(V) Lu t t ,
3 6( ) 0.01(1 0.5cos6 10 )cos(2 10 )    su t t t 。

(1)试求乘积型混频器的变频跨导；(2)为了保证信号传输，带通滤波器的中心频率(中频取

差频)和带宽应分别为何值？ 

6-36  二极管平衡电路如图 T6-36 所示。请根据平衡电路的基本原理说明下列几种情况输

入信号，能产生什么输出电压信号，应采用什么样的滤波器? 

1 1 2 2(1) cos       cos ;( >> )    m m c cu U t u U t   

1 1 2 2(2) cos       cos ;( >> )    m c m cu U t u U t  

1 1 2 2(3) (1 cos )cos       cos     ( )         m a s m L L s Iu U m t t u U t  

1 1 2 2(4) cos[ sin ]      cos     ( )         m s f m L L s Iu U t m t u U t  

1 1 2 2(5) cos cos       cos     ( )        m s m L L s Iu U t t u U t  

1 1 2 2(6) cos cos       cos     ( >> )     m c m c cu U t t u U t  



 

 

图 T6-36                         图 T6-37（a）（b）（c） 

6-37 二极管平衡混频器如图 T6-37 所示。设二极管的伏安特性均为从原点出发，斜率为
dg

的直线，且二极管工作在受
Lu 控制的开关状态。试求各电路的输出电压的表示式。若要取

出 ou 中的中频电压应采用什么样的滤波器? 

6-38 晶体三极管混频电路如图 6.6.3 所示，三极管的正向传输特性为 2  c be bei a bu cu ，

LC 中频回路的谐振频率 0   I L sf f f f =465 kHz，输入信号为 ( ) coss sm su t U t ,本振信号

为 3( ) cos 0.8cos[2 1465 10 ](V)    L Lm Lu t U t t ，干扰信号为 ( )nu t 。(1)试求线性时变条

件下的变频跨导 cg ；(2)若 3( ) 0.1cos[2 1930 10 ](V)  nu t t 的信号通过混频器，它是什么

干扰?(3)若 3( ) 0.3cos[2 465 10 ](V)  nu t t 的信号通过混频器，它是什么干扰? 

6-39 某超外差接收机的中波段为(531～1602)kHz，中频  I L sf f f =465 kHz，试问在该波

段内哪些频率能产生较大的干扰哨声(设非线性特性为 6 次方项及其以下项)。 

6-40 超外差式广播收音机，中频 I L c 465 kHz  f f f ，试分析下列两种现象属于何种干

扰：(1)当接收 c 560 kHzf 电台信号时，还能听到频率为 1490 kHz 强电台信号；(2)当接收

c 1460 kHzf 电台信号时，还能听到频率为 730 kHz 强电台的信号。 

6-41 混频器输入端除了有用信号 c 20 MHzf 外，同时还有频率分别为 n1 19.2 MHzf ，

n2 19.6 MHzf 的两个干扰电压，已知混频器的中频 1 L c 3 MHz  f f f ，试问这两个干扰

电压会不会产生干扰？ 


