
摘要

核磁共振(Nudear Magnetic Resonance，NMR)是从分子水平上研究物理、化

学和生物体系的结构和动力学性质的强有力的工具，广泛应用于科研、教育、生

产、卫生及人类生活的其它领域。随着社会的进步，NMR发挥着越来越重要的

作用。

磁共振成像(Magnetic Rcsonancc Imaging，MRI)是NMR的重要应用。在现代

医学中，MRj是最重要的非侵入性临床诊断手段之一。如何增强对比度是MⅪ

技术发展的一个重要问题。研究发现，辐射阻尼(Radiation Damping，RD)场可利

用来放大MRI成像中样品的细微差别，提高对比度。然而，对于大多数的成像

仪，由于射频接收线圈的灵敏度和品质因子不够高且静磁场强度不够强，无法产

生足够强的RD场。要提高RD场，可考虑在仪器系统中引入正反馈增强系统。

实验证明，正反馈增强系统能够有效增强RD场，使组织间的细微差异能够明显

区分，从而提高成像对比度。

本文根据核磁共振中的辐射阻尼原理，在分析辐射阻尼增强信号传输特性的

基础上，采用ADS软件对辐射阻尼增强系统的信号通道进行了设计和仿真分析，

以FPGA芯片为核心进行了系统控制模块的设计，并在仿真系统上实现了控制功

能的验证。结果表明，本文所设计的辐射阻尼增强系统具有良好的信噪比和延时

特性，且扩展性强，能够对增益及相位进行准确灵活的控制，为建立灵活可控的

核磁共振辐射阻尼增强系统奠定了基础。
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Abstract

Nuclear magnetic resonance(NMR)is a powerful tool for studying structures and

dynamics ofvarious physical，chemical and biological systems at molecular level．It is

widely used in scientific research，education，manufacture。health and other are硒of

human life，and plays a more and more important role．

Magnetic resonance imaging(MR／)is an important application of NMR．It is one

of the most important noninvasive methods in modern clinical diagnosis．Contrast

improvement is a critical issue in the development of MR／techniques．The presence

of radiation damping(RD)field has been shown to be able to amplify small variations

in the sample and improve the contrast in Mm．For most MR scanners．neitller nle

sensitivity and quality factor of the radio-fi'cquency(I心)receiver coil is high enough

nor is the strength of static field strong enough to induce a strong RE)field．One way

to enhance the RD field is incorporating an active feedback enhanced system．It has

been shown that the utilization of such a system can dearly distinguish nuances

between the tissues，thereby improving the image contrast．

Based on the RD theory and the analysis of the transmission characteristics of RD

enhanced signals，the signal path of the RD enhanced system was designed and

simulated using the Advanced Design System(ADS)software developed by Ansoft

corporation．The system control module Was developed with FPGA as a core chip，

and its control function Was verified on the simulation system．The results show that

the system has good signal·to—noise ratio，favorable delay characteristic as well嬲

strong expansibility．The gain and phase Can be accurately controlled，which affords

the base for establishing a flexible-control NMRRD enhanced system．

Keywords：NMR；Radiation damping；Enhancement effect
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1．1引言

核磁共振是指磁距不为零的原子核，在外磁场作用下自旋能级发生赛曼分

裂，共振吸收某一定频率的射频辐射的物理过程，1946年，由伯赛尔(E．M．·Purcell)

和布洛赫(F．·Bloch)所领导的两个实验小组几乎在相同的时间内用不同的实验方

法所证实，并且对核磁共振的基本原理进行了阐述，因而产生了核磁共振这一新

兴学科。核磁共振的发现具有十分重要的意义，不仅为量子力学的基本原理提供

了直接的验证，而且为多个学科领域的研究发展提供了一种必不可少的测量和分

析手段I¨。

核磁共振技术主要有两个学科分支：核磁共振波谱(Nuclear Magnetic

Resonance Spectroscopy)和磁共振成像(Magnetic Resonance Imaging，简称MRt)。

核磁共振波谱技术是基于化学位移理论发展起来的，主要用于测定物质的分子结

构和化学成分。核磁共振成像技术诞生于1973年，它是利用射频脉冲与磁场使氢

质子运动产生信号，通过数据处理而成像的，它属于无损测量技术，可以用来得

到物质的内部结构图像【2】。由于核磁共振能够获得丰富的信息，因此它广泛应用

于生命科学、分析化学、材料检测、水资源探查和石油勘探等领域。

核磁共振成像技术在生命科学方面的应用近年来发展最为迅速，已经成为当

前核磁共振技术研究领域的热点。核磁共振成像技术在生命科学中的应用主要体

现在生物技术和医学中f3】。

核磁共振成像技术作为一种对人体无创、无电离辐射的诊断工具，不仅能够

做结构成像，还适合做功能性成像，因而使它与X射线、超声成像、CT等一起，

成为当今几大最常用的医学成像技术。但是，核磁共振成像的一个重要不足是不

能给出足够的信息说明正常组织与病理组织之间细胞代谢的区别。传统成像中利

用磁共振性质的差异性来获得成像对比度，然而当这些性质的差异性很细微时，

即使经过时间演化，还是难以得到可视的对比度。而本课题主要是通过利用辐射

阻尼场能够很好的区别组织间细微的差异，进而使得生物组织中正常与非正常的

部分能够清楚地被诊断出，以达到提高成像对比度并进一步设计新的磁共振成像
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方式。

1．2核磁共振辐射阻尼原理

核磁共振实验就是通过检测射频线圈中的感生电动势EMF来得到信号的，

而电磁场则是由横向磁化矢量绕磁场旋进产生的，并且这一横向磁化矢量是与静

磁场相垂直的。实质上，核磁共振信号产生的过程也就是电磁感应过程，因此在

电磁感应中发生的各种效应同样也可能在核磁共振实验中产生。

在辐射阻尼研究早期，印度物理学家Suryan就曾经预言了辐射阻尼效应。

Suryan的工作引起了Bloembergen的重视，他和Pound深入的分析了辐射阻尼的

物理机制。NMR实验实际上可以看做是一对线圈的耦合：一个是真实存在的射

频线圈，另一个是磁化矢量的旋进。线圈耦合的结果是，一方面旋进着的磁化矢

量在射频线圈中感应产生了自由感应衰减(FID)电流，记录下来便成为时域的

NMR信号；在另一方面，射频线圈中的FID电流又反馈到旋进着的磁化矢量本

身，其结果是阻尼了磁化矢量的旋进，从而导致了衰减。这种阻尼可与量子跃迁

中的协同式的相干自发辐射或超辐射[4-6]相联系，因此就称为辐射阻尼。由于辐

射阻尼可看成是线圈耦合所产生的结果，Bloembergen引入Maxwell方程对此进

行定量描述。之后，Szoeke和Meiboom同样也做了相类似的实验，很好地说明

了当NMR的检测线圈调谐得好时，自由感应衰减信号(Free Induction Decay，简

称FID)衰减得快，而当线圈失谐时，FID衰减得慢，有力地证明了辐射阻尼效应

强度的变化与线圈Q值有很大的关系。

根据楞次效应可知，闭合回路中的感生电流在回路中产生的磁通量总是去抵

消掉外界产生感生电流的磁通量的变化。辐射阻尼现象曾经由楞次定律解释其原

理【71。在核磁共振试验中，磁化矢量的旋进就是外界在闭合回路中产生出的感生

电流的磁通量变化，其强度由于受到自身在闭合回路中感生出来的电流的磁场的

影响而衰弱，最终导致旋进着的磁化矢量恢复到平衡状态，且磁通量最终变为零。

这就是辐射阻尼，即磁化矢量被自身的感生电流的磁场驱回到平衡态的过程。但

是由于磁化矢量的旋进是由静磁场Bo所驱动的，而磁化矢量自身感生出来的辐

射阻尼场是与静磁场垂直的，所以磁化矢量的方向与辐射阻尼场的方向并不是相

反的。因此楞次定律不能完全分析出辐射阻尼效应，最多只能定性的解释辐射阻

尼效应产生的原因。
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辐射阻尼效应也能够从磁化矢量与射频脉冲的关系方面来更好的理解。假设

射频场的方向确定在OZ轴，射频线圈发射的射频脉冲的作用就是使得磁化矢量

在YZ平面上章动，扫过的角度就叫做脉冲偏转角。同理，只要线圈中有交变电

流通过，磁化矢量就能够被驱动。而磁化矢量自身也会在线圈中产生感生电流，

只要当该交变电流足够强时，磁化矢量自身也会受到该电流的驱动，驱动方向与

磁化矢量的初始极角有关。不论初始极角如何，在辐射阻尼效应的驱动下，磁化

矢量会朝着OZ方向返回而达到平衡态。其中磁化矢量自身感生出来的电流的磁

场就被称为辐射阻尼场，也就是FID电流产生的磁场。因此辐射阻尼看上去很像

是一个与射频脉冲作用相反的过程。

图1．1所示为这种对比。在图1．1(a)中，射频脉冲将磁化矢量转向YZ平面。

当射频脉冲消失后，磁化矢量将沿着弛豫途径和辐射阻尼途径中的任意一种或同

时两种途径恢复到平衡态，如图1．1(b)所示。从图中可以看出，由磁化强度做为

半径定义了一个Bloch圆球，弛豫是通过圆球内部回到基态，并且其磁化强度也

同时发生变化；而辐射阻尼是通过圆球的表面恢复到平衡态，如同射频脉冲一样，

辐射阻尼始终不离开圆球的表面且磁化强度保持不变。但是两者之间有一个区别

就是：由射频脉冲产生的章动作用在Bloch圆球上是匀速运动，而辐射阻尼则是

一个变速圆周运动。

由于辐射阻尼场的强度与感生电流的强度是呈正比的关系，并且感生电流的

强度又与横向磁化矢量的大小有关，所以当横向磁化矢量最小且磁化矢量指向

OZ负方向时，由于横向磁化矢量不存在，所以磁化矢量将沿着弛豫途径从OZ

负方向指向OZ正方向恢复到基态，而与辐射阻尼无关；而当横向磁化矢量最大

时，磁化矢量将沿着“经线”快速的恢复到平衡态。但是由于完全的自旋反转是

难以获得，当弛豫可以忽略时，只要横向分量的强度达到Mo的1／1020，就会诱

发出强的辐射阻尼效应。
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a

b

用

作-用

图1．1辐射阻尼、脉冲和弛豫对磁化矢量作用的对比

辐射阻尼的大小是由样品的磁化矢量和品质因子Q共同决定的，在人们对

辐射阻尼的研究过程中也得到了一些重要的结果：当外加的射频场小于辐射阻尼

场时，会导致不能够获得自旋反转；辐射阻尼不仅能够阻碍磁化矢量的转动并且

还能加快它的旋进；同时磁化矢量的初始角会影响到信号的包络，而信号是由横

向磁化弛豫和辐射阻尼共同决定的，当磁化矢量的初始角大于900时，FID信号

将先上升后下降，并且弛豫能够被辐射阻尼所替代而使得磁化矢量恢复到基态。

1．3辐射阻尼控制的历史与发展

在核磁共振研究发展的早期人们就开始了对辐射阻尼的研究，Abragam在

1961年发表了关于核磁原理的著作，其中收集了早期人们对于辐射阻尼研究的

工作。然而从1960年到1988年的近30年间，NMR中的辐射阻尼研究明显地形

成了一个空白。在近年来由于用于NMR研究的磁场强度仍在不断提高，而高磁

场是强化辐射阻尼效应最重要的原因，人们重新开始对辐射阻尼的研究产生兴

趣。辐射阻尼效应和弛豫一样也是NMR试验中的固有现象：只要线圈中存在FID
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电流，就会产生辐射阻尼现象，但是并不是所以的辐射阻尼效应都能够被观测得

到。只有当辐射阻尼现象相对于弛豫来说不可忽略时，才能观测到辐射阻尼效应。

在以往的NMR研究中，由于辐射阻尼效应不明显，所以在很长的一段时间之内

都没有辐射阻尼相关的研究，因而未受到重视。但是随着强磁场技术的广泛运用，

在磁场强度高、探头检测线圈品质因素Q值高的核磁共振谱学检测中，辐射阻

尼可能对FID信号产生严重的干扰，并且对图谱的解析造成严重的影响，所以说

它是一种消极的效应，因此通常需要抑制辐射阻尼效应【8一。然而，对于大多数

MRI仪器来说，由于探头检测线圈的灵敏度和品质因子较低，静磁场强度较弱，

因此MRI检测中辐射阻尼效应较不明显【lo】。

在NMR实验中由于辐射阻尼效应的存在产生了很多用常理无法解释的实验

现象，其中的大部分非但没用还给NMR的分析带来了影响。因此人们采取了各

种办法来消除辐射阻尼效应。辐射阻尼效应的主要是由时间常数来决定的，时间

越少则辐射阻尼效应就越强，因此研究者最初的设想就是采用延长时间常数的办

法来降低辐射阻尼效应。然而时间常数主要是由品质因素Q和磁化强度来决定。

即降低Q值能够延长时间常数，但是会破坏NMR实验的整体灵敏度；当样品溶

剂为水时，则降低磁化强度变得行不通了。

在MRI中对于影像的品质，必须要考虑两个非常重要的因素：影像的对比

度和影像的亮度．一般而言亮度主要是同信号的强度有关，而对比度则可以更加

清楚地分辨出不同组织部位以及组织之间的细小差异，因此对比度在磁共振成像

的研究中是更为重要的。成像对比度在传统的方式上主要是利用不同组织的弛豫

时间差异，例如：石及正，或者分子运动的不同，但是当相邻组织之间的相关性

质差异很微小时，就很难在有效的时间内观测信号之间的对比度。近年来研究发

现增强辐射阻尼效应可以提高由微小频率差异所产生的MRI对比度[11-15]o在以往

的研究中，关于辐射阻尼的研究主要都是针对抑制辐射阻尼效应的，而本设计则

是期望人工模拟产生辐射阻尼效应，以达到增强成像对比度的目的。

1．4论文研究主要内容

通过物理化学的方法利用核自旋的动态学(Spin Dynamics)来产生新的成

像对比，利用非线性的动态学去发展新的成像技术，称之为“Active Feedbacki in

MⅪ”原本此方法只能在高磁场及高敏感度的磁场及探头上实现，硕士科研期间，
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作者在导师的悉心指导下，利用射频通信的技术，设计了基于FPGA的核磁共振

辐射阻尼增强系统，使得一般的MRI也能产生类似辐射阻尼的射频反馈场。全

文共五章：

第一章为绪论，主要介绍课题背景、研究的目的和意义、核磁共振辐射阻尼

的原理以及对辐射阻尼控制的历史与发展。

第二章详细介绍了核磁共振辐射阻尼增强系统的设计方案、对辐射阻尼增强

系统的总体介绍，包括信号反馈子系统和数字控制子系统。

第三章详细介绍了信号反馈子系统，其中包括低噪声放大器放大器与带宽可

调滤波器以及射频数字移相器的设计方法。

第四章详细介绍了数字控制子系统、软件设计以及相关模块的设计方法。

第五章对全文作了简要的总结，并对本文中所设计的核磁共振辐射阻尼增强

系统性能、硬件设计等优化工作进行了展望。
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第二章核磁共振增强系统设计方案

2．1核磁共振辐射阻尼正反馈增强原理

辐射阻尼这一NMR中常见的现象主要发生在高敏感度的探头上【16】。对于大

多数高分辨率NMR实验来说，辐射阻尼会对信号产生干扰，但是在磁共振成像

中，通过利用辐射阻尼对微小频率差异敏感的特性，能够在高磁场下增强MRI

成像的对比度。

根据经典的核磁共振理论，核自旋系统在静磁场中以Bloch方程进行动力学

演化，辐射阻尼以微扰场的形式出现在Bloch方程中，通过FID反馈的形式实现

辐射阻尼增强即是对该微扰场的增强。反馈增强后的辐射阻尼与横向磁化矢量成

正比，其表达式为【17】：

酩(，)=等￡帆(和)万 (2．1)

式中G=79r／Q』‰／2，其中厂为共振核的旋磁比，77为探头检测线圈的填充因子，

Q为线圈的品质因子，眠为平衡态的磁化矢量，g为反馈系统的可控增益系数。

≯为原始FID和反馈后FID的相位差，与反馈场和横向磁化矢量的相位有关，反

馈系统可对≯进行控制。肘。(，．，f)为横向磁化矢量。将Bloch方程中的辐射阻尼

项用式(2．1)代替，可以得到磁化矢量在反馈增强作用下的演化情况。

辐射阻尼正反馈增强原理与消除辐射阻尼效应所运用的弱电流反馈方法的

理论结构差不多。都是将辐射阻尼场产生的信号经过增益放大和相位调整后重新

反馈给样品中的磁化矢量。该信号的频率与产生辐射阻尼效应的核自旋的

Larmor频率相同。所以正反馈作用具有很高的选择性，即只作用到该核自身而

对周围其他的核不会产生影响。在相位调整中与抑制辐射阻尼效应的方法正好相

反，正反馈的信号与原来的FID信号完全相同时，能够最大程度的增强辐射阻

尼效应对该核的作用。

线圈中的感生电流与横向磁化矢量的微商是成正比的，而在弛豫和辐射阻尼

7



第二章核磁共振增强系统设计方案

的共同影响下，横向磁化矢量可以表示为：

坞=(Mor,,q／五‘)cXp(一‰f)sech[(qlT2‘)(卜to)] (2．2)

式中乙表示辐射阻尼时间常数。对横向磁化强度微商可得：

(dM,吵／dt)=Moa，o exp[一i(a，ot-zt／2)]sec办[(g／五‘)(，一气)]
-Mo exp(一i∞ot)(q／五‘)sec办附互‘)(卜to)] (2．3)

×sech[(qlr：’)(卜to)]
同时由Bloch方程可得

kdM秒／dt、=-i∞oM掣一M秽|E—M掣M z|MJ嘣 Q舢

从式(2．4)中的右边三项可以看出，第一个为产生FID信号的振荡项；第二项为衰

减项，它将使FID信号的幅度减小；第三个就是辐射阻尼项，其作用为改变FID

信号幅度使其变大或者减小。并且式(2．4)的后两项之和就是式(2．3)中的最后一

项。如果反馈回来的信号正好与式(2．4)所示的FID信号大小相等，方向相反，则

会使信号信号完全消失，如果只是与最后一项正好抵消，则就能够消除掉辐射阻

尼效应，这也就是前面所介绍的反馈电流法抑制辐射阻尼效应的原理。但是假设

反馈回来的信号与原始FID信号叠加后使得最后一项即辐射阻尼项能够变大，

特别是相位完全一致时，辐射阻尼项将达到最大值，且产生的辐射阻尼效应最明

显。如果将这一原理应用到MRI成像上，使得只对某一特定频率的核产生足够

强的辐射阻尼效应，而相对组织中的其他的核不产生影响，则这样就能区分组织

间的细微差异从而提高成像对比度。

再从射频信号传输角度分析辐射阻尼反馈信号。如图2．1所示为简化的反馈

信号传输模型。在无需更改原有仪器的RD增强系统中，原高频FID和反馈高频

FID共用检测线圈和传输通道OA，传输方向相反，形成信号叠加，而在其它部

分两者均以行波形式传输，互不干扰。线圈检测到的是一个幅度受到调制的高频

信号。
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专专’人’兮专

个L一要嚣量曩卜』
图2．1反馈信号传输模型

仪器接：
收通道：

假设射频脉冲作用后，f时刻线圈检测到的高频FID为：

Vo(r)=口14(q，B，f，石，互⋯)。aoC(：曰o，go，f) (2．5)

其中A(co,，q，f，互，互⋯)即为通常所说的低频FID，C(‰，eo，f)为载波，q和口0分

别为两者的幅度系数；q为样品共振角频率与载波角频率差，岛为q的相位，互

和互为核自旋的纵向和横向弛豫时间，％为载波角频率，岛为％的相位。在仪

器接收通道前端，辐射阻尼反馈系统耦合小部分高频FID信号，进行幅度和相

位调整后，再由仪器发射通道传送回检测线圈。高频FID反馈信号到达检测探

头时表达式为：

斥p+，)=口lF彳(qF，幺F，r+t，五，正⋯)‘aoFC(cooF，岛F，r+t) (2．6)

qF和口oF为经过反馈系统后的幅度系数，，为系统延时时间；qF为经过反馈系

统后样品共振角频率与载波角频率差，olF为A的相位，‰F为载波角频率，岛F

为C的相位。假设反馈系统为线性，则％，=a,o、qF=q。

在检测线圈和共用传输通道OA段，vo(r+At)和％(f+f)传输方向相反，

信号叠加后在OA段形成行驻波。通常需要增强FID反作用于样品，因此可考虑

信号斥p+f)大于Vo(r+Ar)的叠加情况，即将珞(f+，)分解为两部分：

％p+f)=‰+％，％和Vo(r+Ar)叠加后为驻波，而％为沿发射方向继续传播

的行波。由于传输通道的损耗，驻波很快消散，剩下的行波％与线圈感应到的
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r+ArⅣ时刻的FID信号叠加，当两者的载波相位同相时(eo=Oo，，即公式(2．5)

中的≯=0)，表示反馈场与横向磁化矢量正交，从而达到增强辐射阻尼的效果。

2．2整体系统

对于大多数MRI仪器，由于探头检测线圈的灵敏度和品质因子较低，静磁

场强度较弱，因此MⅪ检测中辐射阻尼效应较不明显。基于突破辐射阻尼产生

限制的考虑下，本课题的重点在如何透过外加的电子线路将检测到的信号以回馈

场形式回馈到样品中，并模拟辐射阻尼作用，进而增加磁共振成像对比度。为达

到稳定可靠的辐射阻尼增强效果，辐射阻尼增强系统需要具备的性能为：(1)反

馈后载波频率保持不变，即‰F=％；(2)反馈信号的幅度至少大于线圈接收FID

幅度的2倍，但又不能太大；(3)系统延时时间尽可能短，以保证反馈后低频FID

项的相位基本一致(即B，和岛的差值尽可能小)；(4)载波相位在0---,3600范围内

精确可控，从而满足eo=eoF；(5)系统噪声尽可能小，通常FID信号强度为几百

微伏至几十毫伏，反馈信号的强度也在这一范围，因此系统的整体累加噪声应控

制在合理的强度内。

根据以上理论分析，设计了基于FPGA的辐射阻尼增强系统【18】，其总体框

图如图2．2所示。该系统不需要改变原有核磁共振仪器的硬件结构，仅需在传输

通道的接口处由信号耦合器将系统接入核磁共振仪器。整个辐射阻尼增强系统由

信号调整和数字控制两个子系统组成。信号调整子系统包括对高频FID和低频

FID信号幅度及相位的调整，数字控制子系统以FPGA芯片为核心，实现对信号

调整子系统各参数的控制及扩展。
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图2．2辐射阻尼增强系统总体框图

线圈检测到的高频FID信号被定向耦合器耦合出一小部分，经过射频开关

送至低噪声放大器，经过增益可控放大后送入解调器，解调器输出低频FID信

号，再送入可控低通滤波器滤除噪声干扰以及进行增益放大。滤波后及放大后的

低频FID信号再经过调制器重新调制成高频FID，送入移相器，移相器对高频

FID的载波进行移相，调整岛F的值，经过相位调整后的高频FID信号送入增益

调节器，实现增益调整。反馈信号最后由射频开关通过定向耦合器后送入核磁共

振仪器发射通道，最终到达检测线圈。以FPGA为核心的控制部分实现对放大器、

可控滤波器、移相器以及增益调节器的数字控制，通过键盘选择实现控制切换及

LCD液晶显示。射频开关由脉冲序列控制，核磁共振仪器产生的控制门信号经

过FPGA，实现两个射频开关的反向开启／关闭控制。

在正反馈增强系统中主要考虑的是反馈信号的大小与相位两个方面，对其增

益和相位进行合理恰当的取值也是不容易的，因此需要细心的调整。系统中对反

馈信号增益的放大主要是因为线圈中所固有的电阻会衰减FID信号的电磁场。

但是也不能过大否则整个反馈回来的噪声将对谱图造成严重的干扰，因此反馈信

号的增益只能在非常弱的范围内。同时对反馈信号的相位选择必须先经过理论分

析确定其取值范围再细心调节找出最佳相位。此外，提供反馈回路的调谐范围也

必须非常的小，否则其它FID信号也会经过系统反馈回来从而造成谱图的失真。
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由理论分析和信号传输特性分析可得，为了达到辐射阻尼增强系统应具备的

性能，系统结构设计重点为：(1)外接本振频率需与原高频FID载波频率一致；

(2)移相器需实现高精度准确控制；(3)低通滤波器的带宽和延时将对qF和q的一

致性起决定作用；(4)低通滤波器直流电位的精确性以及调制器的本振隔离度将

直接影响最终反馈信号的噪声特性；(5)放大器应为低噪声设计，保证整个信号

通道良好的噪声特性。

2．3信号反馈子系统

辐射阻尼增强系统的基本架构主要是针对磁共振成像的应用而设计，因此适

当地将微弱信号放大，并有效的反馈回谱仪是整个硬件设计的重点。虽然设计架

构与一般射频通信所用的线路类似，但细部设计则是针对磁共振成像仪架构来进

行优化。辐射阻尼增强系统的基本架构主要包括两个部分：信号调整子系统和数

字控制子系统。

信号调整子系统主要是指从磁共振成像仪前置放大器接收到的原始FID信

号经过辐射阻尼增强系统调整后的FID信号反馈回磁共振成像仪功率放大器，

其中所涉及的硬件电路部分包括定向耦合器、射频开关、增益调节器、调制解调

器、带宽可调低通滤波器、射频移相器、射频放大器等。

由于低灵敏度的RF线圈和较差的场均匀性，微成像系统的FID信号通常比

M砒弱。因此为了产生足够强的反馈场，必须对反馈信号进行放大。其中包括：

滤波器前的前置放大，有源滤波器中的增益放大，滤波器后的功率调整。具体的

放大增益取决于实验条件。除了信号的放大外，滤波器的设计对辐射阻尼的性能

也有很大的影响。设计采用有源Bcsscl型低通滤波器结合正交调制与解调，所

选滤波器在反馈频带内具有最小相位变化，同时可减少电路噪声。设计中采用的

带宽可调滤波器和一个与原高频FID载波频率一致的外加射频信号发生源，两

者一起可实现反馈射频场的选择性。最后是数字移相器的设计，由于反馈信号的

相位(磁化矢量和反馈射频场之间的角度)也可以由增强系统加以控制。通过调

节反馈信号的相位，可以将特定的磁化矢量驱动到希望的方向上。因此设计的数

控移相器就能够使谱仪硬件自动地控制反馈射频场的触发信号、相位和持续时

间。

2．4数字控制子系统
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数字控制子系统主要是根据反馈射频场的选择要求，对信号调整子系统进行

实时控制。作为数控系统，它主要是由以FPGA为核心的控制部分(包括复位电

路、时钟单元、系统自检、配置方案、显示接口、键盘扫描控制驱动、主控制器、

子控制器和扩展预留等)，通过键盘选择实现数字控制及LCD液晶显示。能够精

确地调节反馈信号的增益、相位以及进一步提高信噪比，使辐射阻尼效应达到最

佳效果。

同时射频开关由脉冲序列控制，核磁共振仪器产生的控制门信号经过

FPGA，实现两个射频开关的反向开启／关闭控制。下面将主要介绍射频放大器、

带宽可调滤波器以及数控移相器的设计与仿真。
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第三章信号反馈子系统的设计

3．1低噪声放大器的设计

3．1．1低噪声放大器的设计原理

低噪声放大器是一种小信号放大器，一般都采用S参数法进行设计。其原理

为在特定的直流偏置下，运用选定的S参数替代复杂的等效电路模型，通过匹配

网络的设计就能够满足电路的设计指标。S参数法是一种使用最为广泛的方法，

对于线性电路的设计非常有效。下面将介绍放大器的设计一般流程【19】：

·选择合适的晶体管和电路结构

晶体管是整个放大电路的核心，其主要要求是高增益、低噪声以及足够的动

态范围。在选取微波晶体管时要考虑两个方面的因素：一是微波晶体管的噪声系

数要{ltd,且工作频段足够高，一般要求晶体管的fr比工作频率大2～3倍，对于

微波低噪声放大器来说则要求大6倍。一般如果放大器的低频段增益较大，则会

导致稳定系数小于1，因此放大器的单级设计其增益不能太高。二是微波晶体管

的S参数，一般包括Sn、$22以及S2t等。Sn和S22主要是要求晶体管自身的驻

波性能要好，否则在设计过程中就需要牺牲噪声来满足驻波比；S2l主要是要求

晶体管有比较高的增益和动态范围，一般要求当输入信号达到晶体管最大值时，

交调分量必须要小于基底噪声。

●工作状态的选择

晶体管的工作状态一般是由噪声、增益以及饱和输出电平等共同决定的。在

设计过程中第一级以最小噪声系数为标准来选择工作电流，防止噪声信号对后级

产生影响，并且需要有一定的增益。中间级则从增益的角度来考虑，同时也要注

意噪声的问题。末级则以饱和输出电平为要求来考虑。

·判断稳定性
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图3．1放大器S参数与匹配电路

图3．1为放大器S参数与匹配电路，图中S12为电压波反射系数。由于微波

管都存在内部反馈，实际上S12就是表示内部反馈。S12越大，则表示信号反射的

越多，会对放大器的稳定性产生影响，甚至会产生自激振荡。S2l为电压波正向

传输系数即放大倍数。对于S2l来说也并非越大越好，当S2l达到一定强度时，

会使得S12也变大，同样也会影响放大器的稳定性。

●设计输入输出匹配网络

对于单级放大电路来说，匹配网络就是为了实现晶体管与源和负载之间的匹

配。低噪声放大器的匹配主要是提高增益、满足驻波比以及提高稳定性。在设计

过程中由于有内部反馈S12的存在，当输入匹配完成后在进行输出匹配时则会都

输入匹配造成影响。因此对于匹配网络的设计需要进行综合考虑，使得整体性能

得以满足。

在设计微波放大器匹配网络的过程中，常用的方法有两种：图解法和计算机

辅助设计法。图解法是最传统的方法，主要是利用Smith圆图，适合设计窄带放

大器。目前主要是运用微波电路CAD软件(如ADS)进行优化设计。

3．1．2设计目标和设计方案

系统射频模块的工作频率范围为250MHz'---'450MHz，以匹配7．0T成像仪和具

有微成像功能的400MHz谱仪氢通道的工作频率。射频放大和增益控制模块均采

用两级放大结构和可控衰减结构，从而满足系统对射频增益及调节的要求。在设

计过程中，主要考虑工作频段、放大增益、稳定性、噪声系数以及输入输出电压

驻波比等方面。

放大电路的稳定性是在低噪声放大器设计过程中必须首先考虑的因素，如果

设计和制造放大器不能保证在其工作频段内的稳定性，即在某一个频率点上自
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激，则会使放大器无法正常工作。因此稳定性对于放大器电路来说是非常重要的

【201。放大器的稳定性一般分为两类：潜在不稳定和绝对稳定。潜在不稳定又叫

做有条件稳定，即只能在负载和信号源的阻抗满足一定条件的情况下，放大器才

能稳定地工作；绝对稳定又可称为无条件稳定，即不论信号源和负载的阻抗为何

种情况下，放大器都能稳定地正常--r_作。

在微波放大电路中，放大器的增益也是设计的重要性能指标，通常用功率增

益进行描述。微波放大电路功率增益主要有三种表达方式：可用功率增益GA，

功率增益GP，转换功率增益GT【2I】。其具体表达式如下：

转换功率增益GT：

q=丽1-[Fs]2附嵩=丽i-lrs刮12 i蚶I晶(3．·)
工作功率增益GP：

’ q=南阱岛 B2，

可用功率增益GA：

q=晶阮12南 (3．3a)

其中：

k=墨。+业1-S砣Fz (3．3b)

FOUT"-趾黼 (3．3C)

从以上公式中可以看出放大电路的功率是与信号源和负载的参数，晶体管的

散射参数以及输入输出匹配电路参数等有关的。设计时除了要考虑放大器的增益

以外，还必须考虑增益平坦度。增益平坦度是指放大器在工作平带内的增益波动

或带内纹波，一般用频带内最高增益与最低增益之差表示。对于微波放大器来说，

要求在频带内增益平坦度小，变化要平缓，不能出现陡变现象【221。

噪声是一种存在于电路内部的固有扰动信随机号，在任何时候都不能确定其

大小。由于噪声总是与有用信号混同在一起，因此噪声将决定电路输入信号的上

16
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下限。当输入信号可以与噪声大小差不多时，信号就会受到严重的干扰。所以噪

声决定了电路输入信号的下限。同时，当没有输入信号时，对于放大电路来说，

在输出端也会产生很大的噪声信号。所以噪声也限制了增益的上限。

在分析放大器电路的噪声性能时，常用噪声系数来表征其参数。放大器的噪

声系数定义为：放大器输入信号与输出信号信噪比的比值：

Ⅳ，=堕 (3．4)7

SNRo埘
、7

对单级放大器来说，其具体表达式为：

肚。一 伍5，肚。布葡 。5’

式中：瓦in表示晶体管最小噪声系数；r叫表示最佳源反射系数；，：I表示晶体管

等效噪声电阻；r，表示晶体管输入端的源反射系数。

对于N级放大电路组成的系统，假设第i级放大器的噪声系数为F，第i级

放大器的增益为G，则系统总噪声与各级噪声之间的关系为：

F：E+盟+玉生+j生．!一+．．． (3．6)1

q。 嘭。吼：吼。q：q，
、’

从式(3．6)可以看出，系统放大器的总噪声是与各级增益和噪声有关的，且决

定电路噪声的主要是第一级放大电路。因此在低噪声放大器设计中，需要折衷考

虑增益与噪声系数关系，其噪声的优化一般取决于前级放大器。

我们设计的低噪声放大器的期望指标如下：

工作频段：250MHz～450MHz 增益：≥22dB

噪声系数：≤0．7dB 输入输出电压驻波比：VSWR弋<1．5

具体设计的时候我们采用图3．2的设计流程，在下面会主要介绍直流偏置网

络的设计和电路的整体优化。

17
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图3．2低噪声放大器设计流程图

放大器采用低噪声放大器MGA．62563，该晶体管采用GaAs MMIC技术，由

于它内部采用电流镜像偏置，外部采用电阻校正偏置电路结构，使其在10MHz"-"

500MHz之间具有较高的线性。放大结构采用最小噪声设计法，以降低系统的整

体噪声。

仿真软件采用Agilent公司的ADS来对电路仿真与优化。其功能非常强大、简

明直观，可实现多种仿真分析手段，能极大的提高科研人员的设计效率，是非常

好的微波射频电路设计工具。

3．1．3直流工作点扫描和偏置电流

·直流工作点扫描

微波晶体管正常工作需要一个合适的静态工作点，直流偏置网络不仅能提高

静态工作点，同时还能降低环境温度的影响和晶体管参数对放大电路的影响。

首先分析晶体管的传输特性，结合MGA．62563的使用手册上的典型应用，

采用圪=3V、L=35mA的工作点。MGA．62563的直流传输特性的测量电路如图

3．3所示。

．．，．．． =．

图3．3直流电路工作点扫描

18
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当放大器在A类工作状态下，能够确保最小的谐波失真以及信号的线性放

大。在对晶体管进行直流分析以后，确定一个合理的静态工作点。根据

MGA-62563的直流传输特性曲线和典型应用，决定选择直流工作点(圪=3V、

乞=35mA)，由于其位于放大区的区域，因此比较适合于放大电路的设计。

·偏置电路的设计

确定好晶体管的静态工作点之后就要开始设计偏置电路。偏置电路的功能主

要有：给晶体管管芯提供所需要的稳定电压和最大值的电流；保证放大器在整个

频段上的稳定性；去耦滤波和隔离的作用，保证直流信号与射频信号之间相互不

干扰1231。
‘

一般直流偏置电路外加电源分为两种：一种是双电源供电，另一种是单电源

供电。如图3．4所示为双电源供电，是指正压和负压分别向漏极正电压和栅极负

电压供电。双电源供电由于在高频段能够提供较好的噪声特性因此主要运用在高

频电路中，但是由于其设计的复杂性以及尺寸的问题所以本设计不采用双电源供

电。

图3．4双电源供电偏置电流结构图

单电源供电也称为自偏压供电，主要是利用源极的电阻提高源栅之间的电

压，使得晶体管能够工作在适当的直流偏置下。单电源供电设计结构简单，但是

对噪声会产生影响，因此单电源供电一般用于对噪声指标要求不太严格的低频放

大器中。本论文采用的是单电源供电，经过仿真优化后的偏置网络如图3．5所示。
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’ ’。 ‘

’MGA62563 30kg_mga62,563_150809‘

⋯．··。o一·X1·········-·t，-

图3．5放大器偏置电路

L2

L--47all

如图3．5中所示，R1为晶体管提供直流工作点所需要的电压，R2用于提高放

大器的稳定度和输出平坦性，L2为高频扼流圈，C3，C4为滤波电容，减少直流

纹波电压，C5为去耦电容。连接在电源与地之间的电容的作用主要有：为放大电

路蓄能；滤除晶体管与电源之间的噪声，防止两者之间造成相互干扰。

3．1．4稳定性设计

通常在分析放大器的稳定性时是将其看做一个二端口网络，该网络由S参

量、疋以及疋的确定，放大电路射频绝对稳定条件为：

nl<1，kI<1

hl-

Ir删I=

(3．7a)

(3．7b)

(3．7C)

其中

△=Sl是：一墨2曼。 (3．7d)

在设计放大器过程中只有满足以上所有条件时，才能保证放大器的绝对稳定

性。判定放大器的稳定性主要有两种方法：稳定性判定圆和S参数

·稳定性判定圆

通常可以利用图解法来判定晶体管的稳定性。首先令式(3．7b)中的ILI=1和

I乙I-l，从而确定疋和疋的取值范围，能够得到下面的公式：

20
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ILl=1，则疋：

ILl=1，则几：

吃2 (半径) (3．Sa)

见=群④凸， n8b，

咄 (半径) (3．9a)

见=祥㈣。， B贴，胪丽 咽心’ 09b)

通过上式将任意频率S参数代入能够求出半径和圆心，在Smith圆图就能够

很明显的看出lLI=1和ILI=l的厂工和几。在t的平面上，稳定圆边界一边为

l吒I<1另一边为lLl>1。同理，在几的平面上也一样。下面以厂上平面为例来

判别稳定圆的哪一边是稳定的，在Smith圆心有疋=o，且ILl--Is。。l，当墨。的幅

值小于1亦即ILI<1时，则说明圆图中心处于是稳定的，再根据稳定圆和中心

的关系则能够确定稳定圆的哪一边是稳定的。

●S参数的解析式

通过S参数的解析式也能够判定放大器的稳定性，通常采用以下三个标准来

判定放大器是否处于绝对稳定

K：业!型垡±螳：l
2IS：是。I

斟>·IS：是。I～

斟>·JS：是。I～

标准二：K-A判断准则

21
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K=业!■掣±螳>。
2Is,2＆l I (3．1 1)

△-Is,。＆-Sl：是。l<1

标准--．r-B,判断准则

k业壁喀±螳>。
{ 2IS2是。I (3．12)

【置=1+刚2一l＆12一心>o

上式中K称为稳定系数或稳定性因子，Bl称为辅助稳定系数。在放大器设计过

程中一般要求稳定系数在整个频带内大于1，在工作频带中，K只不宜过高，一

般为1．05～1．15为最佳。上面三个标准中只要任意一个满足，其余两个就会自动

满足【2禾251。因此三个标准是等价的。

在设计放大器匹配网络前，应该对其稳定性进行设计。如图3．6所示为未加

反馈电阻时的稳定系数。从图中可以看出在工作频率外即小于100MHz时，稳定

系数小于1，因此会产生自激现象。

／。
／。／

．一
．一一，-一。

／
，，一r

／，‘

{
J

0．0 0．' 0．2 0．3 0．4 0．5 0．6 0．7 0．8 0．9 1．0

froq，GHz

图3．6改善前稳定系数

提高放大器稳定性的方法一般有：在输入电路、输出电路中串联或者并联纯

电阻以及在电路中引入负反馈。在输入端增加电阻一般会引起热噪声，因此在

LNA设计时一般采用输出端加入电阻；对于电阻的连接方式选择，当输出阻抗

小于50Q时，通常采用串联接入，当输出阻抗大于50Q时，通常采用并联接入。

增加电阻来提高稳定会产生一个比较大的问题是会损耗低噪声放大器的增益。负

反馈设计分为：放大器源极负反馈和放大器集电极漏极负反馈。一般是在栅极和

∞
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漏极之间加入RLC反馈网络，或者在源极串联感性元件形成负反馈，通常采用

微带线来实现，设计方便简单、便于调试。引入负反馈方式除了能够提高稳定性

以外还可以有效地拓宽频带。但是缺点是在低频段容易引起自激振荡。图3．7所

示为加入反馈电阻后的反射系数，从图中可以看出放大器在整个频带内稳定系数

都是大于l的，因此满足设计要求。

／
／

／

f ／。
／

|． ．／。
／

／‘＼ —-一，

0．0 0．1 0．2 0．3 04 0．5 0．6 0．7 0．8 0．9 1．0

freq。GHz

图3．7改善后稳定系数

3．1．5整体优化设计

整体电路的优化在微波软件进行【261。通过对上面的分析讨论，按照设计所

需的性能指标，仍然采用ADS设计对电路进行优化仿真，使电路的各项指标均达

到要求。常用的仿真优化主要是随机法和梯度法，随机法主要是在初步仿真时大

范围的搜索最佳结果，梯度法则是用于局部范围内的搜索。本电路设定优化目标

噪声系数在250MHz--,450MHz时约为ldB，在工作频率内增益大于20dB，驻波比

约为1．5。一般是先用随机法优化，再进一步用梯度法仿真来优化。论文设计中

采用了先调谐再优化，优化时先用随机优化在较大范围内搜索再用梯度法在局部

收敛，在优化过程中要注意应该使得优化指标同时成立。并且低噪声放大器的稳

定性应该是在整个频段内都要是绝对稳定的，否则会使放大器烧坏。如图3．8所

示为优化后完整的低噪声放大器电路。

侣

佃

，

，：u四：|cIoIS



图3．8放大器电路图

声系耋图：：黧芝利竺竺8软件对优化后的放大电路仿真得到的髓噪
声系数、输入输出驻波比、稳定系数和反射系数。

一一日w穴肾罩”Hu瑁盈、嗓
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毫黾暮
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图3·9散射参数仿真结果

tl--J～、．StabFactl
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疗eq．G№

图3·lO噪声系数及稳定系数仿真结果

于22竺以：：=兰黧经过优化后的放大电路在250"-'450瑚z频带内增益大于22姐’噪声系数约加加，增益平坦卧于1dB，稳定系磊i’嚣
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和400MHz频率点上具有良好的输入输出匹配特性，模块性能均符合设计要求。

3．2带宽可调滤波器的设计

3．2．1滤波器简介

滤波器在信号处理过程中是一个重要的单元，其特点是指让特定频段的信号

能够顺利通过，而对其他频段的信号则会造成衰减而不能通过。它在工程上常用

于数据传输、抑制干扰等方面，因此得到了广泛的应用口7】。

滤波器按照组成的元器件不同可以分为：无源滤波器、有源滤波器和开关电

容滤波器。无源滤波器是指主要由无源元器件电阻、电容和电感组成，其优点为

噪声低、功耗小以及面积小等。无源滤波器又可以分为RC滤波器和LC滤波器。

RC滤波器相对于LC滤波器来说又具有体积小、成本低等优点，但RC滤波器由于

电阻的存在因此会有损耗，而LC在理论上则无。由于RC一阶滤波器只能够提高

6dB每倍频的斜率，而一般要求上升或下降的斜率不能太陡峭，所以在大多数情

况下，反馈网络都使用RC滤波器【2引。RC滤波器比较适合小电流系统，而LC则在

大电流有谐振时比较适合，且在高频时一般都采用LC滤波器。

有源滤波器主要是由集成运算放大器和RC网络共同构成，由于其不采用电

感元件，所以不存在电感所固有的缺点。有源滤波器的优点为设计标准化、模块

化、体积小、重量轻等。由于运算放大器的开环电压增益和输入电阻高而输出电

阻低，所以能提供增益和缓冲的作用。对于高阶滤波器可以通过对低阶滤波器级

联而得到且调谐很方便。因此在实际应用中一般都广泛的采用有源滤波器。下面

将简要介绍设计原则【29·30】：

·滤波器类型

根据通带内的频率响应特性又可以分为：巴特沃斯型、切比雪夫型、椭圆函

数型以及贝塞尔型。前三种是考虑振幅的频率响应，而贝塞尔型则主要是从通带

内的线性相位来考虑，以避免信号的失真。

●滤波器阶数

滤波器的阶数主要由带外的衰减需求所决定的。一般来说，一阶滤波器可以

获得．6dB每倍频的衰减，二阶滤波器可以获得．12dB每倍频的衰减。

·元器件选择

对于运放，为了满足滤波特性以及深度反馈的要求，一般其开环增益应该要
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大于80dB。当输入信号很小时，则应该选择输入阻抗高、漂移低的运放。对于

电容电阻的选取来说，由于限制元件参数的数目要少于带选取元件的数目，且可

供选择的数目比较多因此需要自行选取某些元器件。在自行选取时，一般先选择

电容的参数再选电阻，这是因为电容的标称值比较少，而电阻的较多容易匹配。

表3．1所示为滤波器工作频率与电容取值对应关系。

表3．1滤波器工作频率与电容取值对应关系

频率(Hz) 1一lO 10--102 102~103 103。104 104105 105～106

电容(pD 20一10 10—m．1 0．1,-4)．01 0．01．10-3 10-3．。10-4 10-4。10-s

3．2．2低通滤波器的技术指标

l

O．707

O
QP Qc Qs

图3．11低通滤波器技术指标

如图3．11所示为低通滤波器的幅频特性。其中QP称为通带截止频率，通带

频率范围为0≤W≤％，郎表示通带频率范围内最大衰减。

旷埘g船 @聊

Qs为阻带截止频率，阻带频率范围为rrs≤W≤7／'，％表示通带频率范围内最小

衰减。

铲埘g器 B∽

当Q=Qc，郎=3dB，此时称Qc为3dB通带截止频率。而在昨与％之间的范
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围称为过渡带。

滤波器的技术指标主要包括通带的带宽、中心频率、通带波动、群时延。下

面将具体分析【31】：

● 带宽：在低通滤波器中一般常指3dB带宽，即低通滤波器衰减曲线衰减

到3dB时的频率段。其实际值与标称频率的差称为通带宽度偏差。

· 中心频率：中心频率主要是指在带通或者带阻滤波器中两个截止频率的

平均值。其实际值与标称频率的差称为中心频率偏差。

·通带波动：主要是指在通带范围滤波器衰减曲线的最大衰减值。

·群时延：信号通过滤波器所产生的时延。对于贝塞尔滤波器来说，其群

时延为各种频率经过滤波器传输都产生同样的延时，因此在整个通带范围内都是

非常稳定的。

3．2．3方案选择

对于系统来说，滤波器的性能好坏将直接影响到整个系统，由于有源RC滤

波器是由运放、电阻和电容共同组成的滤波器，具有体积小、重量轻等优点，因

此在设计硬件是常采用有源滤波器。

滤波器设计方案分析：

方案一：传统分立元件组成的无源滤波器存在诸如带内不平坦、频带范围窄、

结构复杂等缺点。

方案-运算放大器构成的有源滤波器设计简单。集成运放的开环电压增益

和输入阻抗均很高，输出电阻小，且构成有源滤波电路后还具有一定的电压放大

和缓冲作用。

放大器设计方案分析：

方案一：对放大器采用可编程设计，首先将输入信号作为高速数模转换器的

基准电压，通过控制数模转换器来调节信号增益。但是由于数字量和增益是指数

关系而并非线性关系，因此会降低放大器精度。

方案--：采用宽带运算放大器构成放大电路具有线路简单、免调试、故障率

低等优点，使得如今许多电子产品中的放大电路普遍采用运放构成。综上所述，

故系统的滤波器与放大器设计均选用方案二。

3．2A滤波器设计
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滤波器的设计对反馈射频场的性能也有很大的影响。对于任何滤波器电路，

必须考虑电路的群延时和频率响应，特别是反馈回路为实时情况时。由于生物组

织信号自旋在一个相对比较宽的频率范围，因此为获得最佳的正反馈增强，频率

不同引起的相移必须最小化，设计采用有源贝塞尔型低通滤波器。贝塞尔滤波器

的特点是相频特性在一段范围内线性度较好，且相移比巴特沃思或者切比雪夫的

相移小。虽然贝塞尔滤波器在它的通频带内提供平坦的幅度和线性相位响应。但

它的选择性比同阶的巴特沃思或者切比雪夫要差。因此，为了达到特定的阻带衰

减水平，需要设计更高阶的贝塞尔滤波器。

低通滤波器的可调频率范围为DC一1MHz，调节截止频率就是要调节电路中

的电阻或电容或两者都调节。设计中采用模拟开关实现电阻网络控制，达到所需

调节的频率步进。图3．12所示为二阶无限增益多路反馈滤波器结构框图，通过

级联二阶滤波器构成八阶低通滤波器。通过控制电阻网络的通断，实现对低通滤

波器截止频率的控制。贝塞尔低通滤波器以低噪声高精度CMOS运算放大器

UA741为核心器件，它具有单位增益稳定和很低的内在噪声。将放大器的反相

增益级连接起来，就可以保持恒定的输入共模电压，并有助于失真降低至最低。

在整个电路中使用小电阻的电阻器，可以降低阻值器的热噪声影响。

；夯口工队j
二P

盂
∞

图3．12低通滤波器基本框图

由于FID信号幅值很小，滤波器的零电位精度将对电路后级产生重大影响，

因此在试验前都需要对滤波器直流输出电位调零。运放UA741的l、5引脚是为

提高运算精度，在1、5引脚之间接入一个调零电位器。调零时，将输入端接地，

调零端接入电位器，用直流电压表测量输出电压，通过调节电位器使失调电压为
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零。

图3．13低通滤波器幅频特性曲线

图3．14低通滤波器相频特性曲线

上图所示为滤波器仿真结果，可控滤波器设置截止频率为100KHz。图3．13

显示了测得的滤波器的幅频响应，8阶贝塞尔滤波器在100KHz时处于一3dB点。

图3．14显示了测得的滤波器的相频响应，8阶贝塞尔滤波器在截止频率内具有线

性相位。本滤波器电路仿真结果基本达到要求。

在带宽可调滤波器设计中，在滤波器的前端和后端分别设计了增益可调的低

频放大器。输入级放大器以NE5532与OP07为核心器件，实现0-40dB之间的

增益可调。选用NE5532宽带放大器实现两级放大，保证具有一定的增益带宽积；

选用OP07低噪声放大器，以便提高可控放大器抗干扰的能力；采用跟随器的接

线方法，提高带载能力和减少信号源对可控放大器的影响。输出级放大器采用三

级放大，提高放大倍数又保证具有一定的带宽；为了保证不失真，电路又具有抗

29
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干扰能力，输出级放大器以OP07为核心器件，实现0-60dB之间的增益可调。

如图3．15所示。

∞

图3．15低频放大器电路图

如图3．15所示的电阻网络是由反馈电阻所构成。通过控制模拟开关，改变

反馈电阻，控制电阻网络的通断，就能够实现对放大器放大倍数的控制。电阻网

络的电阻数值由测试得到，测试按表3．2进行。在满足放大倍数条件下测出未加

入模拟开关的反馈电阻，填在表3．2中。由于加上模拟电阻后，各个通道有一定

的导通电阻，重新再测试一次各反馈电阻，如表3．2所示。

表3．2电阻网络的电阻数值测试

3．3数字移相器的设计

3．3．1移相器简介

移相器是在输入端和输出端之间产生相位差的一种二端口网络，一般通过直
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流偏置作为其控制信掣32·341。移相器根据工作方式的不同，可以划分为传输式与

反射式；根据电路拓扑的不同，可以分为开关线型、加载型以及开关网络型等；

根据控制方式的不同，总体上一般可分为模拟移相器与数字移相器。对于模拟或

者数字移相器来说，都是通过利用直流偏置作为其控制信号来改变信号的传输相

位。

模拟移相器就是信号相位差会随着控制信号相应的连续改变，其特点为相移

连续可调；而数字移相器则只能按照一些预先设定的离散值进行变化，其特点是

相位只能阶跃变化。例如本论文设计的以1．4。、2．8。、5．6。、11．2。、22．5。、

45。、90。、180。为主要相移位的八位数字移相器，其步进相移为1．4。。总之

移相器的相移位越多，控制信号则要求越精确，移相器自身及其控制电路同样也

会变得越复杂。

3．3．2数字移相器的性能指标

数字移相器的性能指标主要有：工作频带、电压驻波比、衰减和波动、相移

量、相移精度、动作时间、功率容量等【35】。

● 工作频带

移相器的各项技术指标满足设计要求的频率范围就称为移相器工作频带。对

于数字移相器来说，由于绝大部分是利用不同长度的传输线构成，对于一定长度

的传输线，当不同频率的信号经过时产生的相移不一样，所以移相器工作频带一

般都是窄频带。

●输入输出驻波比

电压驻波比是指传输线上相邻的波腹点和波谷点之间的电压振幅之比。由于

本文所设计的移相器是多位级联的数字移相器，所以要求每一个移相位电路的输

入输出驻波比都要尽可能的小，如果输入输出驻波比过大，则移相器会由于反射

而降低移相精度，以便使得级联后的电路满足设计性能。

●插入衰减和波动

数字移相器是由微波开关和传输网络组成而成的，根据移相器的工作情况，

两种移相状态通过不同的传输路径来完成信号的传输，同时非理想开关在“导通’’

和“截止”时的插入衰减也会不同，导致移相器在不同状态时的插入衰减不一样，

从而使得输出信号产生寄生幅度调制，因此在实际设计过程中要求移相器的插入
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衰减波动尽量小，从而降低对整体电路性能的影响。

● 相移量

相移量是指电路经过相移后的输出信号相位相对于初始状态时信号的相对

相位差。移相器是非常典型二端口网络，通常都需要给出移相器的位数或相移步

进值。N位移相器就能够产生M=2n个离散的相位状态，相应地相移步进值就为

360*／2N。

·相移精度

对于任何一个特定的频率点来说，实际的相移量又与理想状态下的相移值存

在一定的偏差，并且在整个频带内由于频率不相同，则相移量更加不同。相移精

度指标通常有两种表示方法：一是最大相移偏差法，即用各频率点的实际相移量

与各步进值的最大偏差值来表示；而是均方根误差法，即用各步进值相位偏差的

均方根值来表示。RMS误差的计算公式为：

aE(RMS)=(MI-D1)：+--n+(M．-Dn)2． (3．15)

式中：aE(RMS)表示均方根误差；M；表示实测值，i=l⋯．，11；D；表示设计值。

●动作时间

动作时间通常由开关时间决定，而开关时间是指开关元器件的通断转换所需

要的时间。一般移相器的开关时间主要是由开关元器件的开关时间和驱动器共同

决定的。例如采用PIN--极管作为开关元器件，则其开关时间约为微秒级。

●功率容量

功率容量是指移相器所能承受的最大功率。一般情况下主要取决于导通时所

能承受的最大电流以及截止时所能承受最大反向电压。同时还要承受移相器正常

工作是产生的热能，保持相移的稳定免受输入功率的影响。

3．3．3 PIN二极管理论

PIN_-极管是目前使用最为广泛、重要的控制器件。PIN--极管移相器的优

点包括体积小、易于集成、很小的微波损耗、较快的控制速度、良好的开路和短

路特性以及具有可逆性等。其中最主要的性能就是只需要很少的直流能量就能够

控大功率信号【36‘371。因此有必要对PIN二极管数字移相器作详细研究。为了方便

对PIN--极管数字移相器的工作原理分析和理解，下面将首先探讨PIN--极管理

32



第三章信号反馈子系统的设计

论。

通常理想的PIN二极管是在重掺杂的P区和N区之间加入一层较宽的不掺

杂的本征区所构成。加上本征区可以使二极管极间电容减小，击穿电压提高。当

PIN二极管处于正偏流时，P区和N区的空穴和电子就流入到本征区，形成如同

关闭状态的高电导等离子区。当PIN二极管处于反偏压时，本征区的空穴和电

子将被抵消掉，形成如同断开状态的高阻态。PIN二极管的微波阻抗主要与直流

偏置的大小和极性有关，而与交流信号的大小无关。当PIN二级管处于“关态"

时比“开态”时的阻抗大105倍。所以它能够有效地作为微波开关。

虽然PIN二极管在正偏流和反偏压的情况下具有良好的“开态”和“关态"，

其相关参数对移相器指标有很重要的影响。在移相器的仿真设计过程中，首先需

得到PIN二极管的等效电路从而建立二极管模型，使实际结果与仿真结果更加

一样。

图3．16 PIN二极管等效电路

如图3．16所示为PIN二极管的等效电路。图中CP代表封装的寄生电容；边

缘电容Cf为二极管两端的杂散电容；Ls代表二极管的总串联电感；Cd、Ci和玛

是二极管耗尽区的等效参数，其中Ci表示耗尽区边界的电荷贮存，Ri表示耗尽

区内的载流子的电导的倒数，扩散电容Cd是流过耗尽区的电荷贮存；Ci和Ri为

耗尽区外本征区的电容和电阻；＆表示P+、矿区与引线产生的电阻之和。

不带封装的PIN二极管与带封装的PIN二极管的等效电路是不同的，并且
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在正偏流和反偏压下等效电路还能够简化。下面将分别分析封装的PIN二极管

等效电路和不封装的PIN二极管等效电路。

·封装PIN二极管的等效电蹦38】

在正向偏流状态下，扩散电容Cd将变大，使得结参数将短路。P+区与盯区

的载子注入本征区，因此，Ri与Io关系为：

即去 ．

(3．16)1

2‰do ·

”一7

式中：Wi表示本征区宽度；∥时表示空穴和电子的有效平均迁移率；f表示载流

子寿命；Io表示偏置电流。从式(3．16)qb可以看出，在一定条件下，偏置电流Io与

Ri是反比的关系。当I。为毫安级时，R；一般不会超过几Q。因此PIN二极管的

等效电路能够简化成图3．17，图中Rf=R。+Ri。

图3．17封装PIN二极管正向偏流等效电路

在反向偏压条件下，扩散电容Cd将减小直至消失，同时结电阻Ri将变大，

使得Cj在电路中起重要作用。当反向偏压使得本征区完全耗尽时，等效电路将

简化成图3．18。图中，Rf≈R。，k表示总串联电阻。

在考虑封装的情况下，由于封装的寄生电容q与串联电感L。的存在，使得

PIN在高频情况下作为开关的性能在很大程度上降低了。因此封装的PIN二极管

不适用于高频段。
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图3．18封装PIN二极管反向偏压等效电路

·不带封装PIN二极管的等效电路

在正向偏置的情况下，不带封装的PIN二极管等效电路非常简单，如图3．19

所示。图中Rf=R。+Ri，＆表示引线和电极的电阻之和，随着正偏流的加大，

P+区和矿区的载流子将更多的注入本征区，使得&变得更小，电容可以忽略不

计。因此可以将＆和Ri合并为一个正向的电阻Rf。

图3．19 PIN管芯正向偏流等效电路

如图3．20所示为反偏压等效电路，由于串联电感L。和封装的寄生电容Cp

极其微小，所以可以将其忽略。
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图3．20 PIN管芯反向偏压等效电路

3．3．4常见数字移相器

常见的数字移相器包括开关线移相器、加载移相器、反射式移相器以及开关

网络移相器，由于每一种拓扑结构都具有自身的优缺点，下面就对这几种数字移

相器工作原理进行详细分析【39】，以便最终选择合适的移相器。

开关线移相器又称为路径选择移相器，是拓扑最简单的一种移相器。它是从

延迟线电路理论发展出来的，通过四个PIN二极管构成的开关选择信号的传输

路线，开关可以用串联或者并联的方式接入电路。传输路线上的两条微带传输线

电长度之差是由所需相移量确定的，通过控制开关使得信号在不同传输路线上产

生相位差。其基本公式为：

△≯：∥乜：一厶)：-竽-(L2-L。)：．迈仁：一厶) (3．17)
7k ％

式中：△≯表示相位差；∥表示传输线相位常数；以表示信号波长；％表示传输

线相速；f表示信号频率。

由式(3．17)可知，该移相器的相移量是与频率成正比的，属于色散型移相器，

因此不适合于宽频带。开关线性移相器的插损主要是由PIN二极管的损耗和微

带传输线所构成的。虽然开关线移相器原理比较简单，结构上也容易实现。但是

需要注意几个技术问题：

· 开关线移相器相移差是由两个微带传输线长度Ll和b之差所决定。由

于断开支路的隔离度并非理想中的无穷大，当断开支路的长度和二极管电抗所构

成的总电长度达到某个频率的半波长或整数倍时，移相器将产生谐振现象，衰减

量将急剧上升且相位误差也很大M。因此在对开关线长度的选择是应该要尽可

能的短，以避免在工作频率上产生谐振现象。
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●在移相器工作时，由于它的输入端和输出端之间一直处于导通的状况，

因此在不同状态下，需要输入端的匹配都很好，插入衰减也都要很小并且要尽可

能相等，如果输出信号大小不同将会导致信号的寄生调幅。

·两条微带传输线之间需要足够大的距离，避免产生互耦情况，从而造成

信号的衰减和相位误差；在实际的设计过程中，为减少互耦情况的影响，通常需

要增加移相器整体面积。

开关串联配置时的等效电路成图3．21所示。在正偏流情况下二极管等效为

一个小电阻Rf，信号源电压为Vg，内阻和z0相等，负载阻抗z工=Zo，则在Rf

上的平均耗散功率为：

匕=老2南 B埘

信号源输出的资用功率为：

只毛喙卜丢 B柳

将式(3．18)中的名代入式(3．19)得

只=等(，嗟]2 B2。，

假设PIN管所允许最大耗散功率为么，开关串联时的平均功率容量为：

‰=％掣 ㈣
如图3．22所示为开关并联配置时的等效电路。同理可得并联时的平均功率

容量为：

‰=么訾 B22，

图3．21开关串联配置等效电路
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当PIN二极管在反偏压时，其反向击穿电压决定了它所能承受的最大电压。

因此开关线移相器的功率容量一般在两种不同状态情况下取最小值。

V

Zs

图3．22开关并联配置等效电路

ZL

虽然开关线移相器的原理简单、容易实现，但是它不再使用于当前大多数移

相器的设计，一般只在低频、窄带中应用。

加载线移相器又称为负载线式移相器，主要是通过在主传输线上改变电抗元

件的工作状态，使得信号产生相移H11。一般按照加载支节数目的不同可以分为

两支节或多支节电路。

输入

偏置

Io／ ％ ＼
l

上 Yt

虼 玛 岛

干 i
I

图3．23加载线移相器电路结构

输出

加载线移相器的电路结构如图3．23所示。一般它由三段微带传输线组成，

其中Yo=l／50(S)，为主线的特性标准导纳。中间段主传输的特定导纳为Yl，电

长度为办。两端一般由PIN二极管开关和微带线并联组成，其导纳为Y2，电长

度为政。假定PIN开关为理想开关，当其正偏时并联分支电纳为jBl；反偏时并
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联分支纳为jB2。其等效电路如图3．24。

图3．24加载电纳路

图3．25所示为加载导纳图的等效电路图。其中，特性导纳为K’，电长度为

力㈤。移相器的相移为△≯=办一红。对于图中所示的传输线，为了满足K’=K的

匹配条件。对K进行归一化转移矩阵可得：

由于转移矩阵有【彳】-[4】【4

M=k
【彳】再对％归一化

=b
cos磊吨：，专sin办

／1兰≯sin k，cos办／V“砷

兰：?一崭专sin叫

．ro．。

，耳8m织

cos力吨：告

(3．23)

(3．24)

]
I(3．25)
I

甄嘶j
由于图3．24与图3．25是等价的，因此它们的的转移矩阵是相等的，即式(3．23)

和式(3．25)对应阵元应该完全相等：

cos‰，一s磊吨：，专咖磊 (3．26)

由有关阵元可得：
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竺兰型r兰塑争红 B27，
o ‘

“ 、 7

从而得到：

最=五cot么+√K2 csc2破一K2 (3．28a)

岛=X cot破一√X2 csc2办-t02 (3．28b)

在理论上，办可选取任意值，再根据相移量算出E和属(：)。一般在实际设

计过程中，需要在输入端使两分支加载电纳所产生的反射互相抵消，从而获得良

好匹配，因此根据移相器的设计要求，必须对Z、艺、磊和欢进行合理的取值。

畅 ％

图3．25等效传输线

加载线移相器的相移为：

墨!垫里±兰!垫呈二里：刍!垫旦+丑cos口
'

矽=———衰缸瓦面矿—一 (3．29)

由于加载线移相器传输线的电长度和加载电纳都是随着频率的变化而改变，

上述的分析仅只说明指定的频率点，宽频带内的频率性能各不同，因此加载线移

相器不适合应用于宽带数字移相器。移相器的工作频带与设计指标中的相移量大

小、电长度的取值等有关。相移度数越高，则工作频带越窄。因此它适合小度数

的相移量。当相移为45。时，移相器的各项性能指标都比较好，且能够完全抵

消掉反射波，使得此时的移相器能够得到最大的带宽。加载线移相器的设计结构

同时还优化了电路的复杂程度、输入电压驻波比以及插入损耗【42】。

反射式移相器又称混合型移相器，通常由3dB电桥和电抗性负载组成【4引。
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它主要是利用开关改变接在传输线终端的负载特性，使入射波和反射波之间产生

相位差。例如当终端反射系数由rl=IrlpM变化为r2=lr2IP鹏时，这时的相移就

是△≯=办一么，其中r12和r22为反射功率。当Irll-Ir2I=1，则表示移相器插入

损耗为零。

反射型移相器的实现形式主要有两种：第一种是采用电抗网络终端，如图

3．26所示。电抗网络的输入电抗会随着开关状态改变而发生变化。

开关

．--·--：

图3．26反射式移相器电抗变换型

第二种为单刀单掷开关，一般在后面加上一段终端短路传输线。如图3．27

所示。当开关闭合时，信号通过PIN开关反射回来，而当开关断开时，信号通

过传输线到附加的终端短路线再反射回来，因此移相器在断开状态下所经过的线

电长度为闭合时的2倍，利用传输线电长度之差产生所需的相移量，比较类似于

开关线移相器。

电抗网络

△≯／2

图3．27反射式移相器短路延迟线型

在移相器的设计过程中，根据设计指标要求和二极管的实际参数，选择合适
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的电抗网络拓扑且必须进行优化设计实现。这种反射式移相器在优化设计时需要

考虑诸多因素的综合调节，例如通过改变焊盘的大小能够微调相移量。由于移相

器需要比较少的器件，设计方便使用，所以目前使用较多。

开关网络移相器的基本框图如图3．28所示。由于在低频段，需要使用电长

度很大的微带传输线来产生准确的相移量，使得体积大损耗高而造成设计的不方

便，因此在设计低频段的移相器时一般都选择开关网络移相器。当信号被开关从

网络1切换到网络2时，能够产生相移差△≯=欢一办。它的优点主要是：办和欢

会随着频率的变化而同时发生改变以使得整个移相器的相位差保持不变。因此这

种移相器比较适合宽频带。前面所介绍的开关线移相器是开关网络移相器的一种

特殊形式。只是开关线移相器中的网络是使用的微带传输线。

网络2

图3．28开关网络移相器基本结构框图

开关网络移相器中最常用的两种网络：高通网络和低通网络。根据电子电路

分析，高通滤波器具有超前的插入相移，低通滤波器具有滞后的插入相移。因此

对于一定频率来说，所需的相移量就是两者的插入相移的绝对值之和。由于本文

所设计的移相器就是采用的开关网络移相器，因此在下面将进行比较详细的介

绍。

如图3．29所示的低通网络的归一化转移矩阵为：

【a][uljX．,,][∥1。。。l且[。ljX，”]=[1-俄B．X．八X．，一-色B．xX。．)x”]c3．3。，
式中：吃表示传输线特性阻抗Z。的归一化；X。表示特性导纳Yo的归一化。则

其插入相移≯可表示为：
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痧=

图3．29 T型结构

(3．31)

当或、以均改变符号时则变成如图3．30所示的高通网络，同理可求出插入

相移≯的符号改变而绝对值不变。

工 工
晶 晶

图3．30 7r型结构

因此，移相器从低通网络到高通网络转换时引起的相移差为：

衅删an(帮) B32，

当系统网络是无耗的情况下，为了满足匹配的要求，则需要使lslIl-0。即：

由此可得：

Jsll|=乒耵
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耻怠 (3．34)

因此，相移量△≯可由X。单独表示：

舻2删文惫] B35，

因此可以求得E、X。：

耻血(譬) @36的

Xn-tan(等) B3㈣

同理可求得图3．30中E、X。的值：

耻伽(等) @37曲

x。“n滢) B3劭

开关网络移相器采用高通／低通网络，整体设计方案与开关线移相器是类似

的，只是将微带传输线用高通／低通网络所替代。Eh于高通滤波器的串联电抗和

并联电纳都与频率成反比，而低通滤波器则成正比，因此匹配程度在较宽的频率

范围内可以近似认为满足要求。同时随着信号频率的变化，高通滤波器和低通滤

波器的相位也同时发生改变，使得在宽频带内两者之间的相位差保持相对恒定

M。开关网络移相器能够得到更小的移相量，例如本设计中的步进1．4。，因此在

工作带宽方面它可以和反射式滤波器相提并论。同时它在宽频带范围内的相移平

坦度非常小，使得在整个较宽频带内的相移量都能非常准确地满足设计要求。

对于900或者更小的相移，△≯变化范围会不超过正负20，移相器可以在一

个倍频程范围内满足精度要求。对于超宽带的大相移量，则需要增加滤波器节数。

但是移相量不仅和滤波器的带宽有关，也和插入损耗与开关的带宽有关，同时在

设计的过程中也还必须要考虑连接网络的传输线电长度，否则可能会产生谐振现

象。
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3．3．5移相器的级联

在实际应用中，通常数字移相器都需要实现很多个相位状态，为了用尽可能

少的基本位移相器个数，并实现覆盖0-．,3600相移范围，通常采用N个相移步进

的n(n_1，2⋯，N)倍的二态移相位进行级联，同时采用用二进制码控制各PIN

二极管的驱动器。

在完成基本位移相器的设计后，就需要对移相器进行级联仿真设计。在电路

级联过程中必须严格控制各基本位的输入输出驻波比。如果驻波比过大，即便每

个基本位在单独设计时都已经满足要求，但当全部级联时，由于驻波比的影响，

会使每个基本位相移量都发生变化，使得最终整个移相器的误差变大。因此，在

设计整体版图电路时需要考虑各基本位的布局：驻波比最差的放在中间，最好的

两个放在左右两边，剩下的则按照驻波比从大到小的关系，从里向外放置。

3．3．6电路设计与仿真

移相器对高频FID载波的相位实现精确稳定的控制，调节反馈FID和线圈

接收到的FID信号的相位差。设计中采用开关网络构成的八位数字移相器，高

通／低通网络中所需的元件选用高Q值和高自谐振频率的电感和电容，网络结构

选用兀型结构。八位移相器有八个独立的二态移相电路，相移在设计的中心频率

上分别为180、90、45、22．5、11．2、5．6、2．8和1．40。图3．31为八位数字移相

器基本框图。对于1800的大相移位，采用两节网络级联，即采用两个900移相位

级联获得1800，以满足相移精度的要求。

图3．3l八位数字移相器基本框图

根据总体方案，下面对1．40、2．80、5．60、11．20、22．50、45*、90"和180。的
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八个二态移相位高通／f氐通网络中的电感、电容值进行计算。本移相器的工作频

率为250,--450MHz，其中心频率fo：—25—0+-450：350MHz。总体方案网络选用的兀
型结构。推出兀型结构高通／低通网络电感电容值为：

小丽5确0
(3．38a)

2矾tanI等l

Cu= (3．38b)

小掣 n38。

q：蝴
B38d，100

c，：—型 (3．38d)‘

顽o
、⋯一’

式中：L日表示高通网络电感值；C片表示高通网络电容值；丘表示低通网络电

感值：CL表示低通网络电容值。

表3．3开关网络电感、电容值计算
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如图3．32所示为基本位电路原理图(图中未画出相应的微带线)，根据表3．3

中计算得到的各基本位高通／低通网络中电感和电容值，设计并运用微波电路仿

真软件ADS对电路仿真，验证方案的可行性。

图3．32一位移相电路结构

下面就将各基本位的电感电容值分别代入电路对应的变量“、C胃、￡工、q

中进行仿真，并且隔直电容均取100pF，在仿真过程中，可以对电容电感参量进

行优化，使得相移量具有更小的误差。仿真结果如图3．33(这里只标示5．60仿真

结果)。结果表明指标基本达到设计要求，方案是可行的。

} ／

l ，
} ／

{ ／
切7 ／
弋 哩／
＼’／■

250 如 锄 仰450 蜘

freq．MHz

图3．3 5．6。移相位仿真结果

3．3．7驱动电路的设计

驱动电路在数字移相器的设计中是非常重要的，本设计采用通过晶体管与电
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阻组合而成的晶体管双态驱动器对PIN二极管进行控制，控制信号为TTL电平

信号，控制PIN二极管的“开启"与“闭合"，从而得到所需要的相移量。

如图3．34所示为本设计的驱动器电路原理图。控制输入端增加了非门，运

用非门的目的主要有两个：一是增强外部控制的驱动能力；二是抗大功率微波脉

冲泄露对控制输入端的干扰。增加非门后使得输出端存在两种完全不同的电压，

以便控制PIN二极管开关。当输入TTL信号为高电平时，上面的输出端为正电

压同时下面的输出端为负电压；同理当输入TTL信号为低电平时，则上面的输

出端为负电压而下面的输出端为正电压。同时可以通过改变电阻大小调节输出电

流的大小。

本设计中总共需要八个这样的晶体管双态驱动器构成移相器的驱动电路。在

电路中采用了多种不同的电容，其作用各不相同：三极管处所加的电容是去耦的

作用；电源端口所加的电容是滤波的作用，并且其耐压都非常高；另外在电路中

使用了加速电容，以提高驱动器的速度。

图3．34驱动器电图

在设计晶体管双态驱动器是要注意一些问题：

·驱动器作为电流、电压缓冲器必须要提供足够的正向电流和反向电压。

一般电流为毫安级，电压最高需要达到几百伏。

·当PIN二极管工作在反向偏压状态时，要求驱动器提供一定反向电流，
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以防止PIN二极管过热被突然烧坏；

·需要优化驱动器以及PIN二极管开关速度；同时还需要考虑其他一些基

本的参数，例如：功率容量、击穿电压，导通时间等。
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第四章数字控制子系统及相关模块

4．1 FPGA设计研发环境

4．1．1 FPGA设计流程

在FPGA的开发过程中，通常利用EDA软件和编程工具进行研发设计【451。

一个基本的设计流程包括设计电路、设计输入、功能仿真(前仿真)、综合实现、

时序仿真与验证(后仿真)、下载调试等主要步骤。其设计流程如图4．1所示。

图4．1 FPGA设计流程图

下面将详细介绍设计流程的每个步骤【4“7】：

·设计电路：通常设计采用的是从上向下的方法，对系统进行逐步划分，

使得最小单元能够在开发软件的元件库中实现。

·设计输入：一般设计输入包括状态图、原理图输入以及硬件描述语言。

设计中通常采用硬件描述语言的方式，目前比较常用的硬件描述语言主要是

Verilog HDL和VHDL。Verilog HDL比较适合小系统，其设计风格自由，不需要

库文件，与C语言相通。适合行为级描述，一线公司大多使用Verilog HDL。而

VHDL适合大系统的设计，其语法严谨，适合顶层建模。因此本系统采用Verilog

HDL。

·仿真与验证：FPGA设计过程中的仿真包括功能仿真和时序仿真。功能
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仿真也叫前仿真，主要是对系统的逻辑功能仿真，前仿真不包括线路与器件延时

的时序参数。时序仿真也叫做后仿真，是在前仿真的基础上，将延时时序参数添

加到网表中进行仿真检测，能够很好的反映出系统的运行情况。

·综合实现：综合实现包括设计综合与设计实现。设计综合主要是指将硬

件描述语言中的高级层转换为低级层，同时生成一定的逻辑网表，通过加入一些

约束条件，满足系统要求。设计实现是指将逻辑网表映射到FPGA中，选择最佳

的逻辑布局通道进行连线。

·下载调试：在仿真验证成功以后，将综合生成的位流文件下载到FPGA

中，在芯片配置中，可以通过JTAG口把配置信息下载到FPGA芯片内，掉电后

配置信息丢失，或者下载到非易失的Flash配置芯片(掉电后配置信息不丢失)

进行上电时自动配置。

4．1．2 FPGA开发工具

本系统设计采用Altcra公司提供的FPGA／CPLD开发集成环境呻artus 1I。

Altera公司作为世界上第一个发明可编程逻辑器件的FPGA供应商，提供了完美

的FPGA设计工具。公司早期的设计软件就是应用非常广泛的Max+Plus II，

QuartusII可编程逻辑软件属于Altera公司推出的第四代PLD开发平台，其界面

友好，方便设计者使用，拥有Max+Plusll的全部特色，并且对Max+PlusII进行

了优化完善。QuartusⅡ的设计环境与结构无关，使设计者能够方便的进行设计

操作。它包括：不同的设计输入(硬件描述语言，状态图和原理图输入)、时限

分析工具、布局布线工具、综合优化工具、评估工具和验证仿真工具。这些工具

能够极大的提高设计者的效率【4849】。

Quartus II能够在各种操作系统上使用，不仅能够使用Tel脚本完成设计流

程，同时还提供完善的用户图形界面设计方式。对第三方EDA工具的提供很好

的支持也使用户能够在设计流程的各个阶段使用熟悉的第三方EDA工具。

Quartus 11支持Altera的IP核，包含了LPM／MegaFtmetion宏功能模块库，使用

户可以充分利用成熟的模块，简化了设计的复杂性、加快了设计速度和提高了设

计效率。同时，Quartus II通过和DSP Builder工具与Matlab／Simulink相结合，能

够很好地实现各种DSP应用系统；支持Altera的集系统级设计，SOPC开发、可

编程逻辑设计、嵌入式软件开发于一体，是一种综合性的开发平台。QuartusⅡ
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作为一种可编程逻辑的设计软件，由于其强大的设计能力和直观易用的接口，越

来越受到系统设计者的欢迎。

由于一个芯片上通常集成了数以万计的器件，因此一般采用自项向下的设计

方法。因此，设计通常由系统级设计开始，将系统分成若干个基本的功能模块，

然后再把每个功能模块划分为下一层次的基本单元。通过自项向下的设计方法，

能够实现结构化，便于层次化的管理。其结构如图4．2所示。

图4．2自项向下设计流程

4．1．3硬件描述语言Verilog HDL

硬件描述语言是通过形式化的方式来描述数字逻辑系统和电路，使用者能够

通过HDL由上层至下层描述自己的设计思想，可以用一些基本模块实现复杂的

大系统，并利用EDA工具逐层进行仿真验证，再自动综合转换成门级网表，最

终通过FPGA／ASIC实现其功能。在当今业界的标准中(IEEE标准)中，VHDL

和Verilog HDL是使用最广泛的两种硬件描述语言[50】。

Verilog HDL语言支持编程语言接口，使得能够在仿真期间接口可以从外部

访问设计。Verilog HDL语言包括以下描述能力：设计的结构组成、设计的数据

流特性、设计的行为特性以及波形产生和时延机制。它用于从算法级、RTL级、

门级到开关级的数字建模【5m521。

由于Verilog HDL继承了C语言汇总的多种操作符和结构，因此如果具有C

语言基础，就很容易掌握。Verilog HDL语言对语法结构都有很明确的要求，同

时对模型能够提供扩展能力。下面列出其主要功能：

·拥有寄存器数据类型与线网数据类型。寄存器类型代表抽象的存储元件，
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而线网类则表示器件之间的连线。

·可监视模拟验证的实施和设计任意大小规模的系统。

·提供数据流方式、结构化方式和行为描述方式对设计建模。

·提供从开关级、门级、RTL级到算法级等多层次描述。

●可以使用模块和门实例化语句在结构级中进行描述。

·模拟激励与制定测试的验证约束条件可以由同一语言描述。

·在行为级描述中，Verilog HDL同时能够在算法级行为和体系结构级描述

上进行描述。
。

·能够使用内置开关级对设计完整建模。

4．2数字控制子系统的设计

4．2．1 FPGA子系统设计

本系统选用Altera公司的FPGA为控制子系统核心，实现反馈信号幅度调节

和相位控制、低通滤波器增益、带宽和类型的选取以及系统自检等功能，而且为

后续研发中的伺服功能和低通滤波器数字化等功能预留扩展空间。所设计的数字

控制子系统在FPGA仿真系统上进行了功能验证，结果表明各控制状态均达到设

计需求。FPGA子系统的功能结构框图如图4．3所示，虚线框内为FPGA控制核

心内部模块。

图4．3 FPGA子系统结构框图

主控制器将键盘扫描得到的键值进行数据处理用于控制低通滤波器、放大

器、增益调节器、移相器的工作参数，并传送数据。增益控制器和低通滤波控制
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器均根据键盘值控制放大器输入输出、低通滤波器的电阻网络通断。时钟分频模

块将输入的50MHz晶振电路高频时钟信号变成1k和40k的低频时钟信号。下面将

介绍主要功能模块的设计。

·键盘模块

键盘模块主要是用于扫描键盘和设置放大器增益、截止频率、相移量等。扫

描键盘根据方式的不同又可分为软件扫描和硬件扫描。硬件扫描主要是由硬件逻

辑来实现，为了防止机械性抖动，在设置硬件延时电路时，应该要延时一段时间

后才能读取键值。其优点为不用主机负担任何扫描任务，只有当有键值产生后才

向主机发出中断请求，这样就能够很大程度的降低CPU的运行量，使得CPU能

够去运行其他的程序。

●主控制器模块

当键盘扫描完成后，产生一个控制信号给主控制器，用以接收扫描到的键盘

数据，同时传输一个子控制器的选择信号。主控器的输出部分包括两个部分：子

控制器使能端部分和数据输出部分。主控制器的部分Verilog代码如下所示：

always@(ctl)

begin

case(cn)

3b’000：

begin

lpf_fi'eq<=l；

lpf．_gain<=O；

gain<-O；

phase<=O；

att<=O；

datal<=data[7：0]；

end

3b’001：

begin

lpf_．freq<=O；

lpf gain<=l；
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gain<=O；

phase---O；

att<=O；

data2<=data[7：0]；

end

3b’010：

begin

Ipf__frcq<=O；

Ipf_gain<=O；

gain<=1；

phase<=O；

att<=O；

data3<=data[7：0]；

end

3b’01l：

begin

Ipf__frcq<=O；

Ipf_gain<=O；

gain<=O；

phase<=1；

att<=O；

data4<=data[7：0]；

end

3b’100：

begin

lpf_freq<=O；

lpf_gain<=O；

gain<=O；

phase<=O；

att<=l；
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dataS<=data[7：0]；

end

end case

end

·子控制器模块

子控制器包括：低通滤波增益控制器、放大器增益控制器、低通滤波带宽控

制器、射频相移控制器和幅度增益调节控制器。子控制器主要是将接收到的数据

转换成各自所需的数据形式。例如射频相移控制器就将数据转换成八位高低电

平，放大器增益控制器根据键盘数据控制放大器的电阻网络的通断。下面只显示

放大器增益控制器部分的Vcrilog代码：

always@(data or posexlge elk or cn or abe)

begin

data=eonvinteger(ade[7：4]宰lO+abc[3：0】)；

if(ctl=1)

casc(data)

2d’00：

dout<=4b’0100；

2d’10：

dout<=4b’001 1；

2d’20：

dout<=4b’00 1 0；

2d’30：

dout<=4b’0001；

2d’40：

dout<=4b’0000；

2d’50：

dout<=4b’0101；

2d’60：

dout<=4b’0 1 1 0；

end case；

56



第四章数字控制子系统及相关模块

end

4．2．2键盘子系统设计

系统共设计了两组键盘。第一组键盘由3个按键组成，可以切换选择控制输

入放大器增益、输出放大器增益、低通滤波器的截止频率、增益控制器以及移相

器。第二组为4x4键盘，键盘中的按键分为功能键和数字键。功能键包括步进值

选择，步进加、减，确认键，回退键，清零键。

4．3系统显示设计

由于以前广泛应用于显示终端的LED不能够方便的显示图形和中文而逐渐

被淘汰。而近来液晶显示(LCD)器逐渐取代传统的LED。LCD具有功耗低、体

积小、控制方便等优点。常用的液晶显示模块按显示方式可以分为：点阵字符、

点阵图形和段位式等。

本设计选用的液晶显示模块是由点阵LCD和行驱动、LED背光、负电压电

路及分压电路组成的一种能完整显示128列64行的用户终端，可以显示8x4个

16x16点阵汉字。LCD主要显示当前系统的状态和相关放大、移相、衰减、滤波

参数等。

4．4系统软件设计

在进行系统软件设计过程中，采用模块化的设计，这样有利于修改和后续软

件的研发。系统软件设计流程图如图4．4所示。

57



第四章数字控制子系统及相关模块

图4．4系统软件流程
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第五章全文总结与展望

5．1全文总结

利用辐射阻尼增强来提高磁共振成像的对比度是近年来磁共振研究领域的

热点之一。本文根据磁共振理论，对辐射阻尼正反馈增强的机理进行了深入的研

究，应用电子信息技术，创新性研发具有自身特色的磁共振辐射阻尼正反馈增强

系统，本课题的研究与设计主要取得了如下结论：

·通过在核磁共振理论研究的指导下，发展了相位和强度可控的辐射阻尼

场增强硬件技术。设计不同的反馈控制方式和技术参数，实现对辐射阻尼效应的

可控性，从而提高磁共振成像的对比度。

·在理论上研究了辐射阻尼正反馈增强自旋动力以及提高成像对比度的原

理。根据其“可以有效地检测出组织之间的细小差别磁化参数"的性质，通过辐

射阻尼硬件系统的控制，能够有效地控制辐射阻尼场的幅度、相位以及作用时间。

●对辐射阻尼增强系统的信号传输特性进行了分析，对系统中的信号传输

模块进行了仿真分析，在此基础上设计的辐射阻尼增强系统，通过在FPGA仿真

开发系统上对数字控制结构及软件进行了功能验证，各项数据指标基本上达到了

要求，设计的系统能够对相位和增益能够精确控制，具有良好的延时特性和信噪

比，可用于300MHz-、,400MHz磁共振动物成像仪器或谱仪。

5．2展望

本课题设计的单板辐射阻尼正反馈增强系统在国内尚属首次，对辐射阻尼增

强技术提高磁共振成像对比度进行了研究。从理论和硬件上，研究更加灵活可靠

的相位和强度的控制方式，探索在临床低场磁共振成像仪中的应用，为提高磁共

振成像对比度提供新的实验装置和实验方法。

本文所设计的单板辐射阻尼正反馈增强系统还有很大的改进空间。例如在滤

波器的设计中进一步提高直流电位的精确性；对于调制器而言，由于本设计中采

用的是调制器芯片，在本振隔离度上可能不是很高，因此可以自己设计专门的调

制电路，提高本振隔离度从而最终改善反馈信号的信噪比；同时移相器的精度可
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以的进一步提高；由于滤波器的带宽和延时都将对反馈信号产生影响，反馈信号

相位的确定是一个重要的因素，当反馈信号的相位与原始信号中辐射阻尼项的相

位完全一致时，辐射阻尼效应将达到最强，所以需要通过理论分析来确定反馈系

统整体相位。因此对于辐射阻尼正反馈增强系统的整体分析设计可进一步优化和

提高。
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