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摘要 

无线通信技术和 CMOS 工艺的迅速发展使得越来越多的射频系统的单片集

成成为可能。应用于数字高清电视的射频电视调谐器就是其中之一。随着全世界

数字电视产业的飞速发展，电视调谐器系统的单片集成技术也得到了广泛的关注

和深入的研究。 

宽带低噪声放大器是电视调谐器的重要模块，其功能在于对接收到的射频信

号进行预处理以得到适当幅度、高信噪比的输出信号，再由后级模块进行处理。

本文主要针对电视调谐器系统应用，研究宽带低噪声放大器的电路理论与实现方

法，并详细分析了电路设计过程中的各种关键技术问题。 

首先，从电视调谐器系统架构得出低噪声放大器的性能指标要求，初步分析

了电路设计的难点是低噪声与高线性度等要求。接着，对基本的 MOS 器件噪声

模型进行分析，研究了 CMOS 器件中噪声的机理与模型，以及器件非线性的计

算方法。在此基础上，介绍了几种基本的窄带低噪声放大器电路结构，对各自的

输入阻抗、噪声系数等参数进行了推导，为宽带低噪声放大器的分析和设计提供

了初步的理论基础。 

在此基础上，开始研究宽带低噪声放大器的设计与优化。文中详细的介绍了

一个采用噪声抵消技术的单端宽带低噪声放大器的设计方法，包括电路结构的选

取，电路参数的分析与计算，器件参数的选取，电路性能的优化等。总结了该电

路的优缺点和设计极限。 

更进一步的，介绍本文工作的重点，即全差分可变增益低噪声放大器的设计。

该电路基于电容交叉耦合共栅放大结构，提出了采用平衡-非平衡变压器(Balun)

做直流通路对噪声的降低作用，以及采用 NMOS 管做负载对降低噪声系数、稳

定直流工作点和提高线性度的好处。理论分析和仿真显示电路设计指标优良。 

最后，通过两次流片验证了电路的基本理论和设计方法和正确性。详细介绍

了芯片版图设计，封装，测试等环节需要考虑的细节。测试结果显示芯片各项指

标已经基本满足了电视调谐器的系统要求。 

 

关键词：CMOS 集成电路设计，电视调谐器，宽带低噪声放大器，噪声系数，

线性度 

中图分类号：TN4. 
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Abstract 

The rapidly progress on wireless-communication and CMOS technology 
makes more and more radio frequency (RF) systems integrated in a 
System-On-a-Chip (SOC) to be possible. One of them is the RF TV tuner for 
digital High-Definition Television (HDTV). With the development of digital TV 
industry, the TV tuner system has gained widely attention and deeply research.   

Low-Noise Amplifier (LNA) is one of the most important modules in TV 
tuner system. The main function of a LNA is to pre-process the weak RF signal 
received by the antenna and increase the signal-to-noise ratio of the TV signal. 
This work focuses on the wide-band CMOS LNA design for TV tuner 
application, including circuit theory analysis, parameters calculation, chip 
implement and measurement.  

Firstly, a double-conversion low-IF TV tuner system architecture is 
presented, from which the LNA specification is derived. And the MOS 
transistor noise is researched, including the noise source and noise model, the 
non-linear device model and IIP3 calculation. Based on these theory analysis, 
several kinds of narrow-band LNA circuits are presented, the circuit topology, 
impedance, noise are deeply studied. The design, noise analysis and optimize 
of a source-degeneration narrow-band LNA are presented in detailed.  

Secondly, the wide-band LNA design and optimize methodology is 
presented. A wide-band single-ended LNA exploiting a noise-canceling 
technique is introduced. Including the circuit design, parameters calculate and 
devices choose. 

The fully-differential variable-gain LNA design is the principal part of this 
paper. The circuit bases on a capacitor-cross-coupled common-gate amplifier, 
a balun for DC path and noise-canceling is proposed. And two NMOS 
transistors are used as load to reduce noise figure, stabilize the DC output 
voltage and improve the linearity.  

Finally, the chip design and measurement results are presented. The chip 
achieves good performance in the required frequency band, and can be satisfy 
the TV tuner application. 
 
Key Words: CMOS IC Design, TV Tuner, Wide-Band Low-Noise Amplifier, 
Noise Figure, Linearity 
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第一章 概述 

1.1 数字电视调谐器系统 

随着信息通信和集成电路技术的不断进步，各种基于 CMOS 集成电路工艺

的有线/无线收发系统都得到了迅猛的发展。技术的不断革新使得一些传统的射

频收发系统逐渐被淘汰，如电报、传呼机等；另外一些在不断的改进和完善，如

手机，无线局域网等；而更多的新兴技术和领域正蓄势待发，将对各种传统模式

和人们的日常生活带来巨大的变革。这些新兴领域包括射频识别(RFID)，超宽带

网络(UWB)，数字高清电视等。 

数字高清电视是最近十年才出现的新兴产业。相对于传统的模拟电视，数字

电视具有画面清晰度高，抗干扰能力强，频谱利用率高等优点，得到了世界各国

的广泛关注。从 1996 年法国在全世界首先试播数字电视以来，各国均积极的制

定了自己的发展战略，到 2006 年美国已经全部实现了电视信号的数字化传送，

淘汰了传统的模拟电视。而中国国家广播电视局也制定了我国数字电视发展三步

走的规划[1]：2005 年，卫星传输、有线电视网和各省电视台全部实现数字化；

2010 年，广播影视节目制作、播出及传输实现数字化，数字电视接收机得到普

及；2015 年，全面实现电视信号数字化，停止模拟电视的播出。 

相应的，世界各国和地区都指定了自己的数字电视编解码与传输标准[2]。

从图 1-1 可以看到，北美采用的是 ATSC(Advanced Television Systems 

Committee)标准，欧洲大部分国家采用 DVB-T(Digital Video Broadcasting- 

Terrestrial) 标 准 ， 日 本 采 用 单 独 的 ISDB-T(Integrated Services Digital 

Broadcasting-Terrestrial)标准，中国也于 2006 年推出了自己的 DMB-T/H 

(Terrestrial Digital Multimedia/Television Broadcasting，地面数字多媒体/电视广

播)标准[3]。简而言之，全球数字电视产业链正在全面铺开。 

 
图 1-1 世界各国数字电视标准分布 



第一章 概述 

 2

对于一个数字电视接收系统，主要包括射频前端、数字后端和显示终端三个

大的部分，如图 1-2 所示。其中射频前端部分用于将天线或电缆接收到的宽频带

(50M-860MHz)电视信号进行放大、变频、转换等处理，得到低频的数字信号输

出；数字后端部分根据不同的传输标准将信号解调还原，同时驱动显示终端；最

后，电视影音信号在高清电视、手机、汽车、电脑等各种显示终端上显示出来。

数字电视系统设计与集成的最大难点在于射频前端电视调谐器(RF TV Tuner)的

设计。这是由于电视信号的频段宽而中心频率相对较低，并且对噪声、线性度等

性能要求很高，这样就对单芯片 CMOS 集成的调谐器设计提出了挑战[4]。目前

针对各种不同频段和标准的电视调谐器芯片都有研究和报道[5~9]，采用的工艺

除了 CMOS 外，还有 Bipolar，BiCMOS 等[10~12]。另外，采用系统封装(SIP, 

System-In-a-Package)设计的研究也是一个热点[13]。 

 
图 1-2 数字电视接收系统框图 

 
一个射频电视调谐器系统主要包括低噪声放大器 (LNA, Low-Noise 

Amplifier)，上变频混频器(Up-Mixer)，下变频混频器(Down-Mixer)，压控振荡器

(VCO, Voltage-Controlled Oscillator)，频率综合器(Frequency Synthesizer，或

称锁相环 PLL)等模块。如图 1-3 为采用两次变频架构的低中频射频调谐器模块

框图[14,15]。可以看到，天线接收到的宽带射频信号经片外滤波后，由调谐器系 

 
图 1-3 CMOS 射频数字调谐器系统架构 
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统进行处理。信号首先通过一个可变增益 LNA 放大，然后通过上变频和下变频

两次变频后得到正交中频信号 I 和 Q 输出，本振信号由片上 PLL 环路产生。 

根据实际应用的需要并结合系统级仿真，可得到射频电视调谐器系统的性能

指标要求如表 1-1 所示[14,16]。 
表 1-1 射频电视调谐器性能要求 

频率范围 50MHz-860MHz 
信道带宽  8MHz 
最大增益 80dB 
噪声系数 NF(@最大增益)  <8dB 
灵敏度 -85dBm 
三阶交调量 IIP3 +8.5dBm 
二阶交调量 IIP2 +45dBm 
信道选择性(8MHz带宽) 
@ 5.25MHz 偏移 
@ 5.75MHz 偏移 

 
29db 
45dB 

I/Q 匹配性  -45dBc 
本振相位噪声 
1kH-3.8MHz 
LO1@10kHz, @100kHz 
LO2@10kHz, @100kHz 

 
-37dBc 
-86dBc/Hz, -107dBc/Hz 
-92dBc/Hz, -112dBc/Hz 

功耗  <180mW@1.8V 
芯片面积  <9mm2 @ 0.18µm CMOS 

  

1.2 低噪声放大器 

对于几乎所有的射频接收机系统，都必不可少的一个模块就是低噪声放大

器。低噪声放大器的最主要用途在于：1、系统接收到的射频信号幅度通常很弱，

需要在接收前端先进行放大才能正确处理；2、在接收机前端采用一个放大器能

够有效的缓解对后级模块的噪声性能要求，降低后级模块设计难度[17]。低噪声

放大器在不同的系统中有不同的设计要求，通常根据应用频率的不同，可以分为

窄带 LNA，多带 LNA 和宽带 LNA 三种类型。无论哪种类型的 LNA，其主要性

能指标都包括阻抗匹配、噪声系数(NF, Noise Figure)、线性度(IIP3, IIP2, 1dB

压缩点)、功耗等。通常对于接收信号幅度很弱的系统(如 GSM)侧重于噪声系数

的要求，而对于信号幅度较强的系统(如电视调谐器)则更强调线性度的要求。 

具体而言，对于图 1-2 所示的射频电视调谐器系统，根据输入信号的特点和

电视影音信号输出的要求，需要低噪声放大器的性能指标要求见表 1-2。从表中

可以看到，电路设计的难点主要在于： 

1、指标中对电路的线性度要求非常高，特别是要求 IIP3 大于 11dBm，采

用传统的电路结构很难满足要求，这就需要深入研究电路非线性理论和新的电路
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结构来达到设计目标； 

2、由于输入信号的功率变化范围很大(-94.95~-3.75dBm)，因此要求 LNA

具有可变增益功能，以保证输出信号幅度始终在可处理范围内。 

3、要求在整个频率范围内噪声系数小于 4dB。由于在低频下由于 MOS 管

闪烁噪声的影响会使得电路噪声系数增加，而在高频下各种寄生效应也会导致电

路噪声恶化，因此在设计时往往需要将最小噪声系数设计在中间频率位置附近，

才能保证在整个频率范围内噪声系数满足要求。 

表 1-2 宽带低噪声放大器性能要求 

带宽 50M–860MHz 

输入阻抗  全频带内匹配至 75Ω特征阻抗  

输出阻抗  不要求 

最小输入功率 13.8 dBµV rms (4.90µV, –94.95dBm) 

最大输入功率 105 dBµV (178mV, –3.75dBm) 

增益 14dB 到–10dB 可调，调节步长 3dB 

噪声系数 NF @最大增益 <4dB  

二阶交调点 IIP2 >145dBµV (36.25dBm) 

三阶交调点 IIP3 >120dBµV (11.25dBm) 

功耗  <1.8V×5mA=9mW 

 

1.3 论文研究内容及贡献 

本论文着重研究用于射频电视调谐器的宽带低噪声放大器芯片设计，包括

MOS 管噪声模型与非线性模型的分析，各种低噪声放大器电路拓扑结构的研究

与分析，窄带与宽带低噪声放大器的噪声分析与优化，具体电路设计和芯片测试

验证等。具体内容和贡献包括： 

1) 总结分析了 MOS 管噪声模型，包括沟道热噪声和栅感应噪声。并通过

实际流片测试验证了噪声模型的准确性。 

2) 研究分析了源极反馈窄带低噪声放大器的噪声推导、设计方法与噪声优

化方法。 

3) 研究了基于噪声抵消原理的宽带低噪声放大器设计过程。提出了噪声、

增益、线性度和功耗的权衡关系，为各种采用噪声抵消原理的宽带低噪声放大器

设计提供了理论指导。 

4) 设计了用于射频电视调谐器的差分可变增益低噪声放大器。电路开创性

的采用平衡-非平衡变压器(Balun)作为直流通路与信号差分耦合，提出了 Balun

作为源极反馈时的阻抗特点，并由此分析了该结构电路的噪声特点。此外，采用
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了 NMOS 管做负载和噪声抵消，分析了该结构对线性度和增益的改善原理。 

5) 通过两次实际流片验证了设计理论的正确性。 

总之，本论文总结和完善了已有的基本噪声理论与低噪声放大器电路结构，

在此基础上设计出了能够满足电视调谐器系统要求的宽带低噪声放大器电路。对

低噪声放大器的阻抗匹配，噪声系数、线性度等关键性能做了深入研究与探讨，

并提出了可行的设计方案。经过流片测试，验证了理论分析和电路设计的正确性。

对各种低噪声放大器以及各种其它射频集成电路模块的设计都具有一定的参考

借鉴价值。 

 

1.4 论文组织结构 

本论文针对数字电视调谐器系统应用的要求，分析了各种限制电路性能的原

因并提出了相应的解决方法，设计出了满足应用要求的宽带可变增益低噪声放大

器芯片。具体组织结构如下： 

第二章介绍了最基本的 MOS 管噪声模型。 

第三章介绍了传统的窄带低噪声放大器电路结构，噪声理论与优化方法。 

第四章设计了一个采用噪声抵消原理的单端低噪声放大器电路。详细分析了

电路设计思路，噪声抵消原理和噪声系数的计算过程。同时分析了该结构在线性

度和功耗等方面的局限性。 

第五章介绍了基于电容交叉耦合结构的差分可变增益低噪声放大器设计。该

电路通过采用 Balun 做直流通路，NMOS 管做负载和正馈通路等手段，同时满

足了低噪声、高线性度、低功耗等性能要求。另外，采用调节有效跨导和有效负

载的方法实现了增益的 9 级可变，基本满足电视调谐器系统的实际应用要求。 

第六章基于前两章的原理分析给出了两个具体芯片的设计实例。包括实际电

路设计，版图设计考虑，芯片测试方法与结果分析等。 

第七章对本文的所有设计工作做了一个简要的总结，同时对未来的工作提出

了展望。 
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第二章 MOS 管噪声模型 

2.1 沟道电流热噪声 

对于任意一个电阻(或等效电阻)R，由于热载流子的不规则运动都会产生噪

声，即热噪声，其功率谱可以表示为 
2
, 4n di f kT R∆ = .       (2-1) 

而对于一个 MOS 管而言，其沟道也可以等效为一个电阻，因此同样具有热

噪声。根据详细的理论推导[1,2]，在饱和工作时 MOS 管的沟道热噪声可表示为 
2
, 04n d di f kT gγ∆ = ,                  (2-2) 

其中 0dg 为漏源电压 0dsV = 时漏源之间的跨导，γ 为沟道热噪声系数，当 dsV 为

零时 1γ = 。对饱和长沟器件， 0d mg g= ， 2 / 3γ = ；而在亚微米器件中，

0 / 1d mg g > ， 1γ > 。为简便起见，在后面的分析中通常假设 0d mg g= ，并只考虑

1Hz 带宽内的噪声功率，这样可将沟道热噪声表示为 
2
, 4n d mi kT gγ= .                    (2-3) 

2
,n di

 
图 2-1 MOS 管沟道热噪声 

 

2.2 栅噪声(准静态模型) 

当 MOS 管栅极所加激励信号频率ω远小于截止频率 Tω 时，栅极的输入阻

抗呈纯容性，即栅极的信号电流在相位上比电压超前 90°；当信号频率趋近于 Tω

时，沟道中载流子的响应速度开始跟不上输入信号的变化速度，信号电流和电压

的关系与纯容性阻抗的情况相比出现滞后，在电路参数上表现为输入阻抗中出现

了实部，这可以用一个电导 gg 来表示： 

gsCgg

g

s
 

图 2-2 MOS 高频栅极电导模型 
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2 2

05
gs

g
d

C
g

g
ω

= .        (2-4) 

注意，这个电导只是器件在高频特性下表现出来的电阻特性的量化，不是实

际的物理电阻，因此是没有热噪声的。 

在一定的偏置下，MOS 器件沟道反型，沟道内载流子的流动通过栅氧化层

的耦合，会在栅极产生一个物理电流，称为栅极感应噪声电流(Induced Gate 
Noise，或称漏致栅噪声)，可以表示为： 

2
, 4n g gi f kT gδ∆ = ,        (2-5) 

其中δ 为栅噪声系数，长沟道饱和器件中其值为 4/3。 

GV

DV
2
,n gi

   

图 2-3 栅极感应噪声效应 
 

这样，可以得到饱和工作时 MOS 管栅噪声电路模型，如图 2-4 所示。其中 

2
,

2 2

0

4

5

n g g

gs
g

d

i f kT g

C
g

g

δ

ω

⎧ ∆ =
⎪⎪
⎨

=⎪
⎪⎩

.        (2-6) 

从这个等式中可以看到栅噪声的表达式中含有频率变量，这似乎可以得出

结：栅噪声的谱密度不是常数，而是正比于 2ω ，随ω增加而单调增加，因而栅

噪声不是白噪声而是“蓝噪声”[3]。为什么栅噪声和沟道噪声起源相同，却表现出

不同的噪声特性呢？实际上，这是人为引入的理解偏差。通过戴维宁定理，可以

将上图转化为图 2-5 所示的电压源和电阻串连的形式，并且有 

gsCgg2
,n gi

g

s
  

gr
2
,n gv

g

s

gsC

 
   图 2-4 MOS 管饱和栅噪声模型     图 2-5 戴维宁等效模型       
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2 2

0

2
,

1 1 1 1 1
1 5

4

g
g g d

n g g

r
g Q g Q g

v f kT rδ

⎧ = ≈ =⎪ +⎨
⎪ ∆ =⎩

.       (2-7) 

在求 gr 时假设栅源电容 gsC 的 Q 值远大于 1，即 05 / 1
gsC d gsQ g Cω= ，也即：

05 / 5 /d gs Tg Cω ω α= 。由于 0/ 1m dg gα = ≤ ，因此这个假设总是成立的。这样

可以看到，栅噪声 2
,n gv 也是与频率无关的，即仍然属于白噪声。 

 

2.3 栅噪声与沟道噪声的相关性 

研究表明，栅噪声和沟道噪声部分相关，在长沟道条件下二者相关系数为[2] 

2 2
0.395g d g d

g g d d g d

i i i i
c j

i i i i i i

∗ ∗

∗ ∗
= = ≈

⋅ ⋅
.     (2-8) 

需要注意的是，这里的相关系数符号与栅噪声电流的规定正方向有关，如果

图 2-4 中 2
,n gi 方向为由下往上(从 S 端到 G 端)，则 0.395c j= − 。根据该定义，

将栅噪声电流 gi 分为与沟道噪声电流相关和不相关的两部分 ,g ci 和 ,g ui ，并有[4] 

( )
2 2 2 2

2 2, , , , ,2 , ,

2 2 2 2 2 2 2 2 2

g c g u d g c d g u d g c d g c d g c

g d g d g d g d g

i i i i i i i i i i i i
c

i i i i i i i i i

∗ ∗ ∗ ∗ ∗⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤+ + ⋅⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦= = = = = ,   (2-9) 

即：
22 2

,g c gi i c= ， ( )22 2
, 1g u gi i c= − 。这样，可以将栅噪声表示为与沟道热噪声相

关和不相关的两部分 

Noiseless part

gg
gsC2

gi gsv
gdC

m gsg v dr 2
di

 
(a) 完整模型 

2
nv

dr
m gsg v

gdC
gsv

gsCgg2
gi

 
(b) 将噪声等效到输入端后的模型 

图 2-6 MOS 管双端口网络噪声模型  
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( )2 2 22 2 2
, , , , ,

Correlated Uncorrelated

4 4 (1 )n g g c g u g c g u g gi i i i i kT g c kT g cδ δ= + = + = + − . (2-10) 

从而可以得到短沟道 MOS 器件的完整双端网络噪声模型如图 2-6 所示，模

型中包括了栅漏间电容 gdC 和沟道等效电阻 dr 。图中虚线框内为无噪声部分。 

图 2-6(b)是将沟道噪声等效到输入端后的 MOS 管噪声模型。沟道噪声电流

谱 2
di 折算到输入端的噪声电压分量为： 2 2 2

, /n d d mv i g= 。电流分量包括沟道噪声电

流和栅噪声电流，由于二者的相关性，因此要先计算其电流幅值的叠加，然后再

计算噪声功率。 
由于从输入到输出的电流增益为 /m gsg j Cω ，因此沟道噪声电流 di 折算到输

入端后值为： /d gs mi j C gω⋅ 。由此可以得到等效到输入端后的噪声电压电流表达

式为 

( ) ( )

2 2
2 2

2 2

2 22
, / 4 1

d d
n g

m m

n g c d gs m g

i iv v
g g

i i i j C g kT g cω δ

⎧
= + ≈⎪⎪

⎨
⎪

= + ⋅ + −⎪⎩

.  (2-11) 

 

2.4 MOS 器件非线性模型 

考虑速度饱和效应(Velocity Saturation Effect)，在饱和工作下 MOS 管的沟

道电流可以表示为[5] 
2

0

0( 2 ) 2
od

ds ox sat
od sat sat

VI WC v
V Lv Lv

µ
µ θ

=
+ +

,    (2-12) 

其中 oxC 为单位面积栅氧电容， satv 为饱和速度，约 71 10 /cm s× ， 0µ 为电子迁移

率，θ为迁移率恶化因子， od gs thV V V= − 。 
对于工作在弱非线性区的 MOS 器件，沟道电流可以表示成栅源电压的泰勒

级数形式，即 
2 3

0 1 2 3 ...ds gs gs gsi g g v g v g v= + + + + ,    (2-13) 

这里 

1
!

i
ds

i i
od

Ig
i V
∂

=
∂

,       (2-14) 

其中 1,2,3...i = 。注意到 g1即为简约模型下的 MOS 管跨导 gm。 

根据文献[6]的推导，可以得到输入参考增益 1dB 压缩点为 
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1
3

3

0.145IP
gA
g

= ,      (2-15) 

输入参考三阶交调电压为 

1
3

3

4
3IP

gA
g

= .       (2-16) 

在后面的低噪声放大器分析中，我们将会多次用到公式(2-3)和(2-16)进行噪

声和三阶交调点的分析。 
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第三章 窄带 LNA 电路设计与优化 

3.1 四种基本窄带 LNA 结构及噪声分析 

窄带 LNA 电路通常基于 MOS 管共源放大或共栅放大结构，再根据具体性

能参数的要求加以设计和改进。由于 LNA 总是位于接收机系统的最前端，因此

所有 LNA 都需要满足的首要条件是输入阻抗匹配至系统特征阻抗(50Ω或 75Ω)。

其次才是针对系统的具体要求对增益、噪声系数、线性度等性能指标加以优化。

这一章中将介绍四种较常见的窄带 LNA 结构[1]，并对各自的优缺点加以分析。

重点介绍目前广泛采用的带源极电感反馈的共源 LNA 电路设计与噪声优化方

法。 
 

3.1.1 栅极匹配电阻型共源结构 

单独的共源放大结构能够比较容易的实现较大的增益和适当的噪声系数，但

缺点是输入阻抗( gsj Cω )是容性的，使得输入端阻抗匹配的要求难以满足。对于

低频应用，直观的方法是通过在栅极接一个电阻 R 以实现输入阻抗匹配，如图

3-1 所示。但是，这种方法也有明显的缺点： 

SR

R

LR

1Miv

ov

 

图 3-1 栅极匹配电阻共源放大 LNA 
 

1) 电阻 R 的引入带来了额外的热噪声，使得电路 NF 变差。由于这个噪声

源直接作用在 LNA 的输入端，因此对系统噪声性能的影响是很大的； 
2) 电阻的引入使得输入信号被衰减。如果阻抗匹配，信号源输入的信号被

源阻抗和输入阻抗分压，幅度衰减为原来的一半。这样不仅降低了增益，也会使

NF 进一步变差。 
另外，共源放大通常很难实现 0dBm 以上的 IIP3，对于电视调谐器等线性度

要求较高的应用，需要采用额外的提高线性度技术。 
对图 3-1 所示电路，在输入阻抗匹配条件下，电路增益 / 2V m LA g R= 。这样
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可以算得该电路的噪声系数为 
2

,
2

2 2 2

2

4

4 4 4 4
4

42

n out

V S

S V V m L L

V S

m S

V
F

A kTR

kTR A kTR A kT g R kTR
A kTR

g R

γ

γ

=
⋅

⋅ + ⋅ + ⋅ +
=

⋅

≈ +
⋅

  (3-1) 

 

3.1.2 电阻反馈型共源结构 

图 3-2 为采用电阻反馈的共源放大 LNA。在共源放大结构的基础上增加反

馈电阻 RF 后，电路的输入阻抗变成实阻抗 1/in mZ g= ，因此输入阻抗匹配将由

gm 决定。当跨导管的直流工作点确定后，gm 值得到确定，可以实现在较宽的频

率范围内输入阻抗的匹配。因此这种结构也可用来实现宽带 LNA[2]。 

SR

FR

1Miv

ov

 
图 3-2 电阻反馈共源放大 LNA 

 
电路增益为 1V m FA g R= − 。在输入阻抗匹配条件下，该电路的噪声系数为 

2
,

2

2 2

2

2

4

4 (4 4 / )
4

1 1
(1 )

n out

V S

S V m F out

V S

F

m F S

V
F

A kTR

kTR A kT g kT R R
A kTR

R
g R R

γ

γ γ

=
⋅

⋅ + + ⋅
=

⋅

= + + ≈ +
−

   (3-2) 

 

3.1.3 共栅放大结构 

图 3-3 是基本的共栅放大电路。源极电感 L 为电路提供直流通路。通常 L

与源端的寄生电容谐振在所需要的工作频点上，因此电路的输入阻抗即为 1/gm，

电压增益 V m LA g R= 。在输入阻抗匹配时，电路噪声系数为 
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SR

LR

1M

iv

ov

L

bv

 
图 3-3 共栅放大 LNA 

 
2

,
2

2

2

2

4

(4 4 / )1
4
11 1

n out

V S

m L d

V S

m S m L S

V
F

A kTR

kT g kT R R
A kTR

g R g R R

γ

γ γ

=
⋅

⋅ + ⋅
= +

⋅

= + + ≈ +

       (3-3) 

可见共栅放大结构 LNA 的噪声系数同样难以降到很低。但该电路的优点在

于具有较高的线性度特性，因此常被用在一些对线性度要求较高的系统中[3]。

另外，由于共栅放大结构具有很好的频率特性，通过良好的设计能够用于微波频

段等超高频系统中[4]。 

 

3.1.4 带源极电感反馈的共源结构 

图 3-4 所示的源极电感反馈型共源电路是目前使用得最广泛的窄带 LNA 结

构之一。其基本原理是利用源极电感 Ls与 MOS 管的栅源电容 Cgs 谐振，从而得 

SR

dL

1Miv

ov

sL
gL

 

图 3-4 源极电感反馈型共源放大 LNA 
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到一个实阻抗以实现输入阻抗的匹配。由图 3-5 的小信号电路，可以计算得到该

电路的输入阻抗为 

iv
ii

inZ

gL

sL

ov

gsC gsv m gsg v

sv

 
图 3-5 计算输入阻抗的小信号等效电路 

 

1( )m s
in s g

gs gs

g LZ s L L
C sC

= + + + .      (3-4) 

通过调整器件参数使得 Cgs与(Lg＋Ls)谐振，有 

1( ) 0s g
gs

j L L
C

ω
ω

⎛ ⎞
+ − =⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
,      (3-5) 

可得到谐振频率为 
1

( )o
gs g sC L L

ω =
+

.       (3-6) 

此时电路的输入阻抗为 

m s
in T s

gs

g LZ L
C

ω= = .       (3-7) 

可以看到，当 Lg和 Ls 选取恰当时，电路能够在谐振频率点上得到实数阻抗，

满足输入阻抗匹配的要求。另外再通过一些优化方法可以得到理想的噪声系数[5]
和线性度[6~8]。 

 

3.2 源极电感反馈型 LNA 噪声分析 

3.2.1 简约模型(忽略感应栅噪声) 

所谓简约模型是指忽略感应栅噪声后的模型，即在计算噪声系数时只考虑电

路中各器件(包括寄生电阻等)的热噪声，如图 3-6 所示。其中 lR 和 gR 分别为电

感 gL 和 MOS 管栅极的寄生电阻。 
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SR

2
,n Rsv

gL
lR gR

sL

oi
2
,n Rlv 2

,n Rgv
2
di

 
图 3-6 考虑寄生电阻的简约模型 

 
下面分别计算 SR 、 lR 、 gR 和 2

di 在输出端的噪声电流贡献： 

1) RS的噪声贡献 

inZ

gL

gsC gsv

,n Rsv

SR

sL

m gsg v

oi

 
图 3-7 计算 RS噪声的小信号等效电路 

 
 由图 3-7 的小信号电路容易得到 

,

,

1/

/

S

S

gs
n R gs

S in

m gs
o m gs n R

s in

sC
v v

R Z
g sC

i g v v
R Z

⎧
=⎪ +⎪

⎨
⎪ = =⎪ +⎩

      (3-8) 

在谐振频率 oω 下， in T sZ Lω= ，则 

, ,

/1 1
S S

m gs T
o n R n R

o S T s o S T s

g C
i v v

j R L j R L
ω

ω ω ω ω
= =

+ +
.   (3-9) 

这样，RS 在输出端的噪声电流贡献为 
2 2 2

2 2
, , , 2 2

2 2

4 41
( ) (1 )

o S

S TT T
o Rs n R

T so S T s o S T s
o S

S

kTR kTi v Lj R L R L R
R

ω
ωω ω

ωω ω ω ω ω
= ⋅ = =

+ + +
.  (3-10) 
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2) Rl和 Rg的噪声贡献 
这两个寄生电阻在输出的噪声贡献与 RS类似，可以计算得到 

2 2
2
, , , 2 2

2 2 2

4 ( ) 4 ( )
( ) (1 )

l g o

l g T l g T
o R R

T so s T s
o s

s

kT R R kT R R
i LR L R

R

ω

ω ω
ωω ω ω

+ +
= =

+ +
.   (3-11) 

3) MOS 管沟道噪声 

SR

gL

gsC gsv

sL

m gsg v

oi

sv
di

 

图 3-8 计算 MOS 管沟道噪声的小信号等效电路 
 

图 3-8 为计算 MOS 管沟道噪声 id作用下的输出电流 io的小信号等效电路。

由于 Rl和 Rg通常远小于源阻抗 RS，因此在这里可以忽略。由图可得 

1/
1/

( ) 1/
( ) 1/ /

1/

gs
gs s

S g gs
S g s gs

o m gs d o d
S g s gs m s gs

s s
o

s S g gs

sC
v v

R sL sC
R s L L sC

i g v i i i
R s L L sC g L C

v vi
sL R sL sC

⎫
= − ⎪+ + ⎪ + + +⎪= + ⇒ =⎬ + + + +⎪

⎪= +
⎪+ + ⎭

(3-12) 

在谐振频率下，有 

1
/ 1

S
o d d

T sS m s gs

S

Ri i iLR g L C
R
ω

= =
+ +

.     (3-13) 

注意到计算得到的输出噪声电流小于 MOS 管沟道热噪声电流，这是由于在

id单独作用时 0gsv < 。沟道热噪声 id在输出端的噪声贡献为 

2 2
, , 2

2

41

(1 )1
d o

m
o i d

T s
T s

S
S

kT gi i LL
RR

ω
γ

ωω
= ⋅ =
⎛ ⎞ ++⎜ ⎟
⎝ ⎠

.     (3-14) 

4) 总的输出噪声 
由噪声系数公式 
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F =
输出端总噪声

源阻抗在输出端贡献的噪声
,      (3-15) 

综合上面 1)，2)，3)的结果，可得到电路总的噪声系数为 
2 2 2
, , , , , , ,

2
, ,

2
0

21

o l g o d o

o

o Rs o R R o i

o Rs

l g m S

S T

i i i
F

i

R R g R
R

ω ω ω

ω

γ ω
ω

+ +
=

+
= + +

       (3-16) 

从这个噪声系数的表达式，可以得出几个结论： 

1) 电路最主要的噪声源是 MOS 管沟道噪声(第三项)，该噪声正比于 MOS

管跨导 mg 。说明如果能在保持 Tω 不变的情况下减小 mg ，就可减小电路噪声系

数，同时减小功耗。这可以通过在保持 MOS 管直流工作点(即各端直流偏置电

压)不变的情况下，减小沟道宽度(长度不变)来实现。因为 Tω 只与器件直流工作

点有关。 

2) 当 mg 减小时， gsC 随之减小，要使输入回路的谐振频率保持不变， gL 必

须相应的增加。这就需要 gL 具有高电感值，同时还要有较高的品质因素以避免

寄生电阻的噪声贡献过大。 

3) 噪声系数与 2
Tω 成反比。因此随着 CMOS 工艺的发展，特征尺寸不断减

小， Tω 不断增高，对降低电路噪声会有一定的好处。 
 

3.2.2 完整模型(包括感应栅噪声) 

考虑感应栅噪声后，电路的小信号等效电路如图 3-9 所示[9~11]。图中 2
gci 和

2
gui 分别为与沟道噪声 2

di 相关和不相关的感应栅噪声。电路的噪声系数分两步进

行计算： 

gL

SR gsC gsv
m gsg v

sL

2
di

oi

2
gui2

gci

 
图 3-9 包含栅噪声和沟道噪声的 LNA 小信号模型 

 
1) 先计算不相关部分 2

gui 单独作用时，在输出端的噪声贡献。计算采用的小信 
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gui

gL

SR gsC gsv
sv

sL

m gsg v

oi

1i

 

图 3-10 不相关噪声单独作用时的小信号模型 
 

号电路见图 3-10。由图可得到方程组： 

1

1 1

1

( ) /

( )

( )

o m gs m gu gs

s
o s s o

s

s gs S g

s
o gu gs gs

s

i g v g i i sC

vi i v sL i i
sL

v v i R sL

vi i v sC
sL

= = − +⎧
⎪
⎪ = − ⇒ = −
⎪⎪
⎨ + = +⎪
⎪
⎪ + + =
⎪⎩

     (3-17) 

求解可得 

( )
( )1/

m S g s
o gu

gs S g s gs m s

g R sL sL
i i

sC R sL sL sC g sL

+
= − ⋅

+ +

＋

＋ ＋
.   (3-18) 

在谐振条件下， 1/ 0g s gssL sL sC =＋ ＋ ，因此 

( )
( )

0

0

m S g s
o gu

gs S s m

g R j L L
i i

j C R L g

ω

ω

⎡ ⎤+ +⎣ ⎦= − ⋅
+

.     (3-19) 

而电路输入端的品质因素为 

0

0

( ) 1g s

S S gs

L L
Q

R R C
ω

ω
+

= = .     (3-20) 

因此输出噪声功率为 

( )
( )

( )
( )

2

02

0

2

2

0

m S g s
o gu

gs S s m

m g sm S
gu

gs S s mgs S s m

g R j L L
i i

j C R L g

g L Lg R i
C R L gj C R L g

ω

ω

ω

⎡ ⎤+ +⎣ ⎦= − ⋅
+

+
= + ⋅

++
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( ) ( )
( )

( ) ( )

( )

22
0 2

2

0

2 2
2

2
22

2 2
2

2
2 2

22
2

2
0

0

4 (1 )

4 (1 )

1

(1 ) 4 (1 )

1

1 4 (1 )
5

1

4

1

m S m g s
g

gs S s m

m S m S
g

s m
o gs S

gs S

m
g

s T
o gs

s

m

ds T

s

d

g R g L L
kT g c

C R L g

g R g R Q
kT g c

L gC R
C R

g Q kT g c
LC
R

gQ kT c
gL

R
kT g

L

ω
δ

ω

δ

ω

δ
ωω

δ
ω

γ

⎡ ⎤+ +⎣ ⎦= ⋅ −
⎡ ⎤+⎣ ⎦

+
= ⋅ −

⎛ ⎞
+⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
+

= ⋅ −
⎛ ⎞
+⎜ ⎟

⎝ ⎠
+

= ⋅ −
⎛ ⎞
+⎜ ⎟

⎝ ⎠

=

+
2

s T

sR

ξ
ω⎛ ⎞

⎜ ⎟
⎝ ⎠

  (3-21) 

其中
2

22
01 (1 ),   /

5 m dQ c g gδαξ α
γ

+ −＝ （ ） ＝ . 

 
2) 计算 2

di 和相关部分 2
gci 作用时的噪声 

计算 2
gci 和 2

di 同时作用时输出噪声的小信号模型见图 3-11。由于这两个噪声

电流是相关的，所以应该先计算各电流幅值在输出端的叠加，再算电流功率(均

方值)。注意到，这两个电流共同作用时，在输出端的贡献满足叠加定理，因此

只需分别算出 gci 和 di 单独作用时的输出电流。而 gci 作用时的输出电流计算和前

面 gui 作用时相同，可以直接给出结果： 

gci

gL

SR gsC gsv
sv

sL

m gsg v

oi

di

 

图 3-11 2
di 和 2

gci 共同作用时的小信号模型 
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( )
( )

( )
( )

( )

0
,

0

0

0

1

1

1

m S g s
o c gc

gs S s m

m S
gc

gs S s m

m
gc

s T
gs

S

g R j L L
i i

j C R L g

g R jQ
i

j C R L g

g jQ
i

Lj C
R

ω

ω

ω

ωω

⎡ ⎤+ +⎣ ⎦= − ⋅
+

+
= − ⋅

+

+
= − ⋅

⎛ ⎞
+⎜ ⎟

⎝ ⎠

     (3-22) 

di 单独作用时的输出电流在式(3-14)中已经给出。因此 gci 和 di 叠加后总的输

出噪声电流为： 

( )
, ,

0

1 1

11

o o c o d

m
gc d

T ss T
gs

SS

i i i

g jQ
i iLLj C RR

ωωω

= +

+
= − ⋅ + ⋅

⎛ ⎞ ++⎜ ⎟
⎝ ⎠

   (3-23) 

这样输出噪声功率为： 

( )

( )

2

2
,

0

2
2

2
0

2
2

2
0 0

1 1

11

1
1

1

1

1

m
o d gc d

s Ts T
gs

ss

gcmd

gs ds T

s

gc gcd m m

gs d gs ds T

s

g jQ
i i iLLj C RR

ig jQi
j C iL

R

i ii g Q g
C i j C iL

R

ωωω

ωω

ω ωω

+
= − ⋅ + ⋅

⎛ ⎞ ++⎜ ⎟
⎝ ⎠

+
= ⋅ − ⋅
⎛ ⎞
+⎜ ⎟

⎝ ⎠

= ⋅ − ⋅ − ⋅
⎛ ⎞
+⎜ ⎟

⎝ ⎠

   (3-24) 

由第二章的分析结果，有 

( ) ** * * 2 2 2
0

* 2 2 2 22 2 5
gc gu dgc gc d g d g d g g gs

d md d d d d dg d

i i ii i i i i i i i i C
c j c

i gi i i i i ii i

ωδα
γ

+ ⋅⋅ ⋅ ⋅
= = = = ⋅ = =

⋅ ⋅
(3-25) 

代入式(3-24)可得 

2
2 2 2

0 02
, 2

0 0

1
5 5

1

gs gsd m m
o d

gs m gs ms T

s

C Ci g Q gi j c j c
C g j C gL

R

ω ωδα δα
ω γ ω γω

= ⋅ − ⋅ − ⋅
⎛ ⎞
+⎜ ⎟

⎝ ⎠

  



第三章 窄带 LNA 电路设计与优化 

 23

2 2
2 2 2

2

0
2

1
5 5

1

4

1

d

s T

s

d

s T

s

i c c Q
L
R

kT g

L
R

δα δα
γ γω

γ
κ

ω

⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞
⎢ ⎥= ⋅ − +⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎢ ⎥⎛ ⎞ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦+⎜ ⎟

⎝ ⎠

= ⋅
⎛ ⎞
+⎜ ⎟

⎝ ⎠

    (3-26) 

其中

2 2
2 2 2 2

2 21 1 2 (1 )
5 5 5 5

c c Q c c Qδα δα δα δακ
γ γ γ γ

⎛ ⎞ ⎛ ⎞
= − + = − + +⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠

. 

 
3) 包含栅噪声的噪声系数 

由 1)、2)两节，并结合前面简约模型的结果，可得到考虑漏致栅噪声后的噪

声系数表达式为： 
22

0 0
2 2

2 2 2 2 2

2

2 2

2

0 2

0

4 ( ) 4 44

(1 ) (1 ) 1 1

4

(1 )

1 ( )

( )1

l g T d dT

T s T s
s T s To s o s

s s
s s

T

T s
o s

s

l g o
d s

s T

l g

s T

kT R R kT g kT gkT
L L L LR R

R R R R
F

kT
LR

R
R R

g R
R

R R
R Q

ω γ γω ξ κω ω ω ωω ω

ω
ωω

ω
γ ξ κ

ω

γ ξ κ ω
α ω

+
+ + +

⎛ ⎞ ⎛ ⎞+ + + +⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠=

+

+
= + + +

+ +
= + +

 (3-27) 

其中 

2 2 2
2 22 2

2 2
2

1 (1 ) 1 2 (1 )
5 5 5

1 2 1
5 5

Q c c c Q

c Q

δα δα δαξ κ
γ γ γ

δα δα
γ γ

+ = + − + − + +

= − + +

（ ）

（ ）

  (3-28) 

 

3.3 噪声优化 

由噪声系数 F 的表达式(3-27)可以看到，第三项展开后会同时包括Q 和 1Q−

项，因此 F 和Q 的关系不是单调的，而是在Q 的某个取值处，可以得到 F 的最

小值[9]。考虑漏源电流的二阶表达式 
2

od
d ox sat

od sat

VI WC v
V Lε

=
+

,      (3-29) 
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其中 satv 是载流子饱和速度； oxC 是单位面积栅氧化层电容； od gs thV V V= − 是过驱

动电压。对 Vgs求导，可得到 MOS 管跨导为 

( )2
1 / 2
1

d
m eff ox od

gs

I Wg C V
V L

ρµ
ρ

⎡ ⎤∂ +
= = ⎢ ⎥
∂ +⎢ ⎥⎣ ⎦

,    (3-30) 

其中 effµ 为有效表面迁移率， /od satV Lρ ε= 。注意到方括号内的部分实际上就等

于前面定义的α ，而 / 2sat eff satv µ ε= 。 

电路消耗的功耗为 
2 2

1
od

D dd d dd ox sat dd ox sat sat
od sat

VP V I V WC v V WC v L
V L

ρε
ε ρ

= = =
+ +

. (3-31) 

可见 DP 与W 成正比。而另一方面， (3-20)式的品质因素表达式可以等效为

0
0

1 1
2
3

s gs
s ox

Q
R C R WLCω ω

= = ，与W 成反比，两项相乘可以消掉 W： 

2 2

0
0

1 3
21 2 1
3

dd sat sat
D dd ox sat sat

s
s ox

V vP Q V WC v L
RR WLC

ερ ρε
ρ ω ρω

= ⋅ =
+ +

. (3-32) 

令： 0
0

3
2

dd sat sat

s

V v P
R
ε

ω
= ，注意到在一定的设计要求( 0, ,dd sV R ω 等)下， 0P 是一

个只与工艺相关的常数，可以将品质因素表示为 
2

0

1D

PQ
P

ρ
ρ

=
+

.        (3-33) 

将 Tω 也用 ρ 表达： 

2

33
2 2
3

eff od satm m
T

gs
gs

V vg g
C L LWLC

αµ αρ
ω = = = =  .   (3-34) 

这样，可以得到新的噪声系数表达式为： 

01 ( , )
3

l g
D

s sat

R R LF P P
R v

γω
ρ

+
= + + ,     (3-35) 

其中： 

( ) ( )

0
1 2

0
23

( ) ( )
( , )

1 / 2 1

D

D
D

PP P P
P PP P

ρ ρ
ρ

ρ ρ ρ

+
=

+ +
, 
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( ) ( ) ( )
2

6 4 2
1( ) 1 2 1 1 1 1

5 2 5 2
P c δ ρ δ ρρ ρ ρ ρ

γ γ
⎛ ⎞ ⎛ ⎞= + − + + + + +⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠

, 

2
4

2( ) 1
5 2

P δ ρρ ρ
γ
⎛ ⎞= +⎜ ⎟
⎝ ⎠

. 

可以看到，F(或 ( , )DP Pρ )是 ρ (与过驱动电压相关)和 DP (功耗)的函数。因此

假设其中一个参数为常数，就能够得到最小噪声系数和另一个参数的关系了。 
 

3.3.1 固定增益求最小噪声系数 

将 Gm用 ρ 表示，可以得到 

( )2
0

1
3 2

2 1
sat

m
s

vG
R L

ρρ

ω ρ

⎛ ⎞+⎜ ⎟
⎝ ⎠=
+

.       (3-36) 

假设 Gm恒定，即 ρ 恒定，将 ( , )DP Pρ 对 DP 求偏导，即 

( , ) 0D

D

P P
P
ρ∂

=
∂

,        (3-37) 

计算可得 

( )

1/ 2
2

, , 0 2 2

5 51 2
1D opt GmP P cρ γ γ

ρ δα δα

−
⎡ ⎤

= − +⎢ ⎥+ ⎣ ⎦
.   (3-38) 

这就是在一定增益下要获得最低噪声系数的功耗表达式。注意，这个表达式是假

设输入阻抗匹配的前提下得到的。代入 Q 的表达式可得到 

, 2 2

5 51 2opt GmQ c γ γ
δα δα

= − + .     (3-39) 

即为得到最小噪声系数时的品质因素。 

对长沟道器件，假设 4 / 3, 2 / 3, 1δ γ α= = = ，可得 

, ,
5 51 2 0.395 1.5003
2 2opt Gm LDQ = − × + = .    (3-40) 

对短沟道器件， /δ γ 关系未知， 1α < ，Q 值可能会有所增加。 

这样，可以求得最小噪声系数为(忽略 Rg和 Rl的影响，下同) 
2 2

0
min,

41 1 2
5 5 5Gm

T

F cω δα δαδγ
ω γ γ
⎛ ⎞

= + − +⎜ ⎟
⎝ ⎠

.    (3-41) 

同样用长沟道假设，可得 
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min, , 01 0.8 /Gm LD TF ω ω= + .      (3-42) 

 

3.3.2 固定功耗求最小噪声系数 

类似的，假设 DP 为常数，将 ( , )DP Pρ 对 ρ 求偏导 

( , ) 0DP Pρ
ρ

∂
=

∂
.       (3-43) 

由前面的 ( , )DP Pρ 表达式可以看到这个偏导必定非常复杂！由于 1ρ ，可以简

化 ( , )DP Pρ 的表达式为 

40

0
3

1 2
5 5 5

( , )

D

D
D

PP c
P P

P P

δ δ δ ρ
γ γ γ

ρ
ρ

⎡ ⎤
− + +⎢ ⎥

⎣ ⎦≈ .   (3-44) 

这样可以解得 

2
, 2 2

0

5 53 1 2D
opt Gm

P c
P

γ γρ
δα δα

= − + .    (3-45) 

代入 Q 表达式得 

, 2 2
5 53 1 2

Dopt PQ c γ γ
δα δα

= ⋅ − + .     (3-46) 

用长沟道器件参数可计算得到 , , 2.598
Dopt P LDQ ≈ 。 

这样噪声系数为 
2 2

0
min,

161 1 2
15 5 5DP

T

F cω δα δαδγ
ω γ γ
⎛ ⎞

= + − +⎜ ⎟
⎝ ⎠

.    (3-47) 

对长沟道器件， 

min, , 01 0.92 /
DP LD TF ω ω= + .      (3-48) 

由于： ,
0

0

1 1
2
3

Dopt P
s gs

s ox

Q
R C R WLCω ω

= = ，因此可以得到最优 MOS 管宽度 

,

0 ,

1
2
3

D

D

opt P

s ox opt P

W
R LC Qω

=        (3-49) 
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第四章 噪声抵消 LNA 的设计方法 

第三章介绍的源极电感反馈型低噪声放大器虽然能够得到很低的噪声系数，

但是对于宽带应用，特别是信号频谱范围接近 1GHz 的电视调谐器系统，目前的

工艺还无法实现在整个频带范围内都性能均衡的片上电感。因此，针对调谐器系

统的宽带 LNA 设计通常采用无电感结构。这样，为了实现输入阻抗匹配，可以

采用带电阻负反馈的共源放大结构或共栅放大结构等[1]。本章主要介绍基于电

阻负反馈的共源放大 LNA设计；而下一章将介绍基于共栅放大结构的 LNA设计。 
 

4.1 噪声抵消原理 

噪声抵消原理是指在保持电路的其它性能没有明显恶化的前提下，通过电路

的方法，减小甚至完全消除电路中的主要噪声源在输出端的贡献，从而达到减小

电路总噪声系数的目的。通常电路的主要噪声源都来自放大 MOS 管的沟道热噪

声，因此电路设计的重点在于增加额外的通路，使得沟道热噪声经过不同的通路

到达输出后能够相互抵消[2]。重新考虑带电阻反馈的共源放大电路，由前面的

分析已经知道，该电路的噪声系数为 

min 21
(1 )

F

m F S

RF
g R R

γ= + +
−

.           (4-1) 

SR

FR

1M

,n Av

A

B

BI

,s Av
,n Bv ,s Bv

, 1n Mi

iv

ov

 
图 4-1 带电阻反馈的共源放大结构 

 
可以看到，如果不采用额外的方法，该电路的理论最小噪声系数也大于

1 γ+ 。由于 1γ > ，因此最小噪声系数在 3dB 以上。仔细观察噪声系数(4-1)式可

以看到，表达式中第一项“1”由源阻抗 RS贡献，第二项γ 由 MOS 管 M1的沟道噪

声贡献，最后一项由反馈电阻 RF贡献，其值可忽略不计。因此该电路的主要噪

声源为 M1 的沟道热噪声。这样，要想降低该电路的噪声，必须从降低 M1 的沟

道噪声入手。 
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分析 M1的沟道噪声电流 in,M1可以看到，该噪声电流流过反馈电阻 RF和 RS，

在 M1管的漏端和栅端分别产生两个相位相同但幅度不同的噪声；而对输入信号

而言，在 M1管的栅端和漏端幅度不同且相位相反。这样，如果通过一个额外的

反向放大器将 M1 管栅端的信号和噪声同时放大，再与 M1 漏端的信号和噪声相

叠加，就可以减小甚至完全消除 M1沟道噪声的影响，而输入信号将被分别放大

后叠加。 
从图 4-2 的噪声抵消原理图可以看到，只考虑 M1的沟道噪声电流 in,M1的作

用时，将 vi看做短路，IB看作开路。in,M1流过 RF和 RS串联回路到地，在漏极 B

和栅极 A 产生相位相同而幅度不等的噪声电压 vn,B和 vn,A；而另一方面，输入信

号 vi由 M1放大后，在 A 和 B 产生相位相反的信号 vs,A和 vs,B。再通过一个增益

为 AV的反向放大器将 A 点电压放大到 C，这样 C 点的噪声 vn,C和 B 点相位相反，

而信号 vn,C和 B 点相位相同，调节 AV的大小使得 vn,C和 vn,B幅度相同，则将 B
点和 C 点电压相加后，在输出端 vo将可以完全消除 M1沟道噪声的贡献。同时，

输出信号幅度也得到了提高。 

BI

FR

1MSR
− VA

+

A

B

C
,n Av ,s Av

,n Bv ,s Bv
ov

, 1n Mi

iv

,s ov

,n Cv ,s Cv

 
图 4-2 噪声抵消原理图 

 

BI

FR

1MA

B

2M

3M

ddV

SR LR

iR

oR
iv

ov

 
图 4-3 噪声抵消技术的电路实现 
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放大电路-AV和信号相加的功能通过两个 NMOS 管就可以实现，如图 4-3 所

示。M2 管起共源放大作用；M3 管是 M2 管的有源负载，同时起源极跟随器的作

用将 B 点的信号传输到输出端，并与经 M2 管放大后的信号相叠加；RL 为 50Ω
负载阻抗。 

输入 MOS 管 M1的沟道热噪声电流谱可以表示为 
2
, 1 14n M mi kT gγ= .         (4-2) 

该电流在 B 点和 A 点产生的噪声电压 vn,B和 vn,A分别为 

( ), , 1n B n M S Fv i R R= − ⋅ + ,      (4-3) 

 , , 1n A n M Sv i R= − ⋅ .         (4-4) 

而通过小信号分析容易得到 B 点信号电压为 
( ), 1 ,1s B m F s Av g R v= − ⋅ .           (4-5) 

假设 M1、M2和 M3的输出电阻 ro均为无穷大，通过小信号电路分析可以得

到电路的输入阻抗和输出阻抗分别为 
11i mR g≈ ,        (4-6) 

31o mR g≈ .        (4-7) 

其中 gm3 为 M3 管的跨导。当电路满足 50Ω 阻抗匹配条件时(RS=Ri=50Ω, 
Ro=RL=50Ω)，有 

1 3 1m m Sg g R= = .       (4-8) 

若 M2管的跨导为 gM2，则辅助放大器的电压增益为 
( )2 3 2||1 2V m L m m SA g R g g R− = − = − .     (4-9) 

忽略 M3管的衬偏效应，可以计算得到源极跟随器 M3管的电压增益为 
( )3 3 31 1 2V m L m LA g R g R= + = .     (4-10) 

这样，M1管的噪声电流在输出端贡献的噪声电压为 
( ) ( ) ( ), , , 3 , 1 2 2 2n o n A V n B V n M S m S F Sv v A v A i R g R R R⎡ ⎤= ⋅ − + ⋅ = − ⋅ ⋅ − + +⎣ ⎦ . (4-11) 

要使该噪声电压为零，即 vn,o=0，则有 
( )2 1m F S Sg R R R= + .      (4-12) 

称(4-12)式为“噪声抵消条件”。在满足噪声抵消条件时，(4-9)式可表示为 
( )1 2V F SA R R− = − + ,      (4-13) 

输出端的信号电压为 
( )
( ) ( )

, , , 3

, 1

,

1 2 1 2
s o s A V s B V

s A F S M F

s A F S

v v A v A

v R R g R

v R R

= ⋅ − + ⋅

⎡ ⎤= − ⋅ + − −⎣ ⎦
= − ⋅

        (4-14) 

因此电路总电压增益为 
, ,VF s o s A F SA v v R R= = − .      (4-15) 
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4.2 噪声系数计算 

计算噪声系数时，可以先分别计算出电路中每个独立噪声源在输出端的噪声

电压贡献，然后根据这些噪声源的无关性，将它们直接相加得到输出端总的噪声

电压功率，再等效到输入端从而得到电路总的噪声系数[3]。图 4-3 电路的噪声系

数可以表示为 
2 2 2 2 2
, , , 1 , , 2, 3 ,

2 21
4 4

n o total n M n RF n M M n RL

VF S VF S

v v v v v
NF

A kTR A kTR
+ + +

= = +
⋅ ⋅

,      (4-16) 

其中 2
, 1n Mv ， 2

,n RFv ， 2
, 2, 3n M Mv 和 2

,n RLv 分别表示 M1管，电阻 RF，M2和 M3管以及电

阻 RL在输出端贡献的噪声电压功率。 
1) MOS 管 M1的噪声贡献 

式(4-11)即为 MOS 管 M1 在输出端的噪声电压分量。在满足噪声抵消条件

(4-12)的情况下，M1管的噪声被完全抵消，因此 
2
, 1 0n Mv = .             (4-17) 

2) 电阻 RF的噪声贡献 
电阻 RF的噪声电流可以表示为 

2
, 4n RF Fi kT R= .          (4-18) 

该噪声电流分别作用于 A 点和 B 点，流入 B 点的噪声电流与 M1管的漏源噪声

电流类似，在噪声抵消条件下可以被完全抵消，因此只需考虑流入 A 点的噪声

电流作用。该电流通过 RS到地，在 A 点产生的噪声电压功率 
2 2 2 2
, , , 4n RF A n RF S S Fv i R kTR R= ⋅ = ,        (4-19) 

因此 RF在输出端贡献的噪声电压功率为 
2 2 2
, , , 4n RF n RF A VF Fv v A kTR= ⋅ = .      (4-20) 

3) MOS 管 M2和 M3的噪声贡献 
MOS 管 M2和 M3的噪声电流直接贡献在输出端，与输出端的等效阻抗相乘

即可得到相应的噪声电压。而输出端到地的等效阻抗 *
3||1 2o L M SR R g R= = ，因

此 M2和 M3两管在输出端贡献的噪声电压功率为 

( ) ( ) ( )
22 * 2

, 2, 3 2 3 2 34n M M m m o m m Sv kT g g R kT g g Rγ γ= + ⋅ = + .   (4-21) 

代入式(4-8)和(4-12)，可得 

( ) ( )2 2
, 2, 3 1 1 2n M M F S S S S S Fv kT R R R R R kT R Rγ γ⎡ ⎤= + + = +⎣ ⎦ .   (4-22) 

4) 电阻 RL的噪声贡献 
电阻 RL在输出端贡献的噪声电压功率为 

2
, 4n RL Lv kTR= .       (4-23) 

将式子(4-16)，(4-20)，(4-22)，(4-23)以及(4-15)代入式子(4-16)，可以得到
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在满足阻抗匹配和噪声抵消条件情况下电路的噪声系数为 
( )
( )2

2

2 4
1

21 1
4

F S F L

F S S

S S S S

F F F F

R R R R
F

R R R

R R R R
R R R R

γ

γ

+ + +
= +

⎛ ⎞ ⎛ ⎞
= + + + +⎜ ⎟ ⎜ ⎟

⎝ ⎠ ⎝ ⎠

              (4-24) 

 

4.3 线性度分析 

只考虑 MOS 管跨导平方律的一阶非线性，在弱反型条件下，M1和 M2管的

沟道电流可以分别表示为： 
2 3

1 1,1 1,2 1,3d A A Ai g v g v g v= + + ,          (4-25) 

( )
2 3

2 2,1 2,2 2,3

2 3
1,1 1,2 1,3

d A A A

A A A

i g v g v g v

n g v g v g v

= + +

= + +
        (4-26) 

这里忽略了三阶以上非线性的影响，gi,j(i=1,2,j=1,2,3)表示 MOS 管 Mi 的 j
阶失真，n=gM2/gM1=1+RF/RS。则节点 B 的电压可以表示为 

( ) 2 3
1,1 1,2 1,31B F A F A F Av g R v g R v g R v= − − − .        (4-27) 

根据线性度的计算公式[3]，则 M1级的 IP3 电压可表示 

1,1 1,1
3, 1

1,3 1,3 1,3

14 4 1
3 3

F
IP M

F F

g R g
A

g R g g R
−

= = − .            (4-28) 

绝对值中第一项是由共源结构 M1 引入的非线性，而后一项是由反馈电阻 RF 引

入的。通常在 M1饱和工作的情况下 g1,3<0，因此由于 RF的引入导致三阶交调电

压有所下降。 

由于 M3的过驱动电压设置的很大(Vgs3>1V)，因此 M3管引入的非线性可以

忽略，这样考虑 M1和 M2的非线性后，输入电压表示为 

( ) ( ) ( )2 3
1,1 1,1 1,2 1,31 2o S F A S F A S F Av nR g R g v nR R g v nR R g v⎡ ⎤= − + − + + + + ⎦⎣ . (4-29) 

从而可以得到电路总的三阶交调电压为 

( ) ( )
1,1 1,1 1,1

3,
1,3 1,3 1,3

14 4 1 .
3 3 2

S F
IP total

S F S F

nR g R g g
A

nR R g g R R g
+ −

= = −
+ +

    (4-30) 

 

4.4 各参数间的权衡关系 

由式(4-15)，(4-24)和(4-30)可以看到，电路的增益，噪声系数和 IIP3 都是

且只是反馈电阻 RF的函数。如果 RF取值足够大，则可以同时获得高增益，低噪
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声系数和高线性度。但是需要注意，如果 RF取值很大，则为了满足噪声抵消条

件(4-12)，需要 M2 的跨导 gm2 很大，这样会导致电路功耗过大。因此实际电路

设计时必须考虑功耗和电路性能之间的权衡关系(trade-off)，选取适当的 RF值。

图 4-5 给出了根据 SMIC 0.18µm 射频工艺仿真得到的电路参数与反馈电阻 RF

的关系曲线[4]。 
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图 4-4 电路参数与反馈电阻关系 

 
从该曲线可以看到，反馈电阻 RF取 300Ω时，可以得到 16dB 的增益，4dBm

的 IIP3 和小于 3dB 的噪声系数，然而消耗的电流在 25mA 以上，难以满足实际

应用需要。因此在具体的设计时还需要进一步权衡各种参数之间的关系，选取折

衷的、适当的设计方案。 
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第五章 差分可变增益 LNA 设计 

对于实际应用于电视调谐器的宽带低噪声放大器，除了要求具有很低的噪声

系数以外，还需要有很高的线性度。这是因为任何非线性都会带来信号的失真，

从而导致电视影音信号显示质量的降低。另外，由于电视信号幅度的变化特性，

需要 LNA 具有增益可变功能，变化范围要求在 20dB 以上。 

第四章中介绍的基于共源结构的 LNA 具有很低的噪声，然而线性度难以得

到更大的提高，而且增益可变功能的实现较为复杂[1]。为完全满足系统性能要

求，在这一章，将主要介绍基于电容交叉耦合结构[2,3]的高线性可变增益 LNA

设计。 
 

5.1 电容交叉耦合 LNA 基本结构 

 

1LR

ddV

2LR

bV
1M

2M

ov

iv+ −

+ −

  

1LR

ddV

2LR

bV

1M
2M

1C 2C

ov

iv+ −

+ −

 
图 5-1 全差分共栅放大器       图 5-2 电容交叉耦合 LNA 

 

图 5-1 为简单的全差分共栅放大电路。不考虑跨导管的衬偏效应时，其电压

增益为 

V m LA g R= .        (5-1) 

通过推导可得到在输入阻抗匹配条件下，其噪声系数为 

1F γ≈ + .        (5-2) 

为了在不提高功耗的情况下增加器件的有效跨导，实际的射频电路中通常采

用图 5-2 所示的电容交叉耦合结构。这种结构是在全差分共栅放大电路的基础

上，增加两个耦合电容 C1和 C2将差分输入信号分别耦合到 M2和 M1的栅极，
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这样，如果忽略电容耦合的损耗，则加在跨导管上的小信号电压相比图 5-1 增加

了一倍，从而使得有效跨导增加了一倍。下面简单计算电路的主要参数： 

1) 输入阻抗 
假设 M1和 M2的跨导均为 gm，由上面的分析容易知道，单端输入阻抗为 

, 1/ 2i s mZ g= ,       (5-3) 

因此差分输入阻抗为 

1/i mZ g= .        (5-4) 

2) 电压增益计算 
交流小信号等效电路如图 5-3。由图容易得到 

( 2 )−mg v

1LR
2LR

2mg v⋅

v v−

opv
onv

 
图 5-3 计算增益的小信号等效电路 

 

1

2

2

2
op m L

on m L

v g R v

v g R v

=⎧⎪
⎨

= −⎪⎩
       (5-5) 

因此电压增益 

12
( )

op on
V m L

v v
A g R

v v
−

= =
− −

.      (5-6) 

3) 噪声系数计算 
考虑 MOS 管沟道热噪声和负载电阻的沟道热噪声，电路总的噪声系数为 

( )

2

2

2 4 2 4 11 1
2 24 2

m L L

m S m S m LS m L

kT g R kTRF
g R g R g RkTR g R

γ γ⋅ + ⋅
= + = + +

⋅⋅
.  (5-7) 

在输入阻抗匹配条件下， 1m Sg R = ，因此 

11 1
2 2 2m L

F
g R

γ γ
= + + ≈ + .      (5-8) 

可以看到，采用电容交叉耦合结构后的噪声系数比普通差分共栅放大电路的噪声

系数(式 5-2)有了较大的降低。 
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5.2 输入端设计 

在实际的电路设计中，图 5-1和 5-2电路的输入端需要有一个直流通路到地，

同时要保证交流信号的正确输入。对于窄带电路，通常的解决方法是在差分输入

端分别接一个电感[2]，如图 5-4(a)；而对宽带电路，则只能接电阻(图 5-4(b))或
有源器件(MOS 管)[3]。但是在输入端接电阻或 MOS 管后，由于其噪声直接作用

在输入端，对整个电路的噪声贡献很大，这会导致电路的理论最小噪声系数在

3dB 以上，难以满足系统要求。 
而另一方面，考虑到从天线接收到的射频信号都是单端信号，因此在输入端

需要一个电路或模块来实现单端转差分的功能。 
基于上面两点考虑，本文提出了在输入端接一个宽带的片外平衡-非平衡变

压器(Balun)的方案[4,5]，如图 5-4(c)所示。为了分析 Balun 对电路性能的影响，

首先需要对 Balun 的特性做详细的分析。 

1LR

ddV

2LR

bV

1M
2M

1C 2C

ov

iv+ −

+ −

1sL 2sL

1LR

ddV

2LR

bV

1M
2M

1C 2C

ov

iv+ −

+ −

1sR 2sR

P D N

1LR

ddV

2LR

bV

1M
2M

1C 2C

ov

iv

+ −

1:2 2:1
 

(a) 电感     (b) 电阻     (c) Balun 
图 5-4 输入端可选方案 

 

5.3 理想 Balun 特性 

所谓理想 Balun 是指在信号传递过程中所有能量均能够从激励端传送到输

出端而无能量损耗。对于变压器耦合型的 Balun，唯一不变的特性是变压器两边

的电压比：若变压器线圈比为 n:1，则电压比一定为 n:1[6,7]。而变压器的电流

特性却与实际应用条件相关：当信号源从单端激励差分输出，或从两个差分端同

时激励从单端输出时，主次线圈的电流比为 1:n；而当信号源从差分端的一端激

励而从另一差分端和单端输出时，由于电路的不对称关系，电流不再满足这种比

例关系。下面将分别分析这两种情况。 
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0Z SZ PZ

NZ

LPZ

LNZ
: 1n

Single PDiff

NDiff

: 1n

 

图 5-5 Balun 原理图 
 

1) 信号从单端到差分端传输时，差分负载相同的情况。 
由变压器匝数比为 n:1 可知，线圈上电压比也为 n:1。假设 Balun 无能量损

耗，则根据能量守恒定律，有 

( )2

0

1 1

LP LN

n
Z Z Z

= + .       (5-9) 

因此变压器两边所接的阻抗必须满足 

0
2

2
LP LN

ZZ Z
n

= = .       (5-10) 

对于常见的 1:1 Balun(一般 Balun 的规格书上标注的比例都是指阻抗比，即

单端到差分端的阻抗)，其线圈比为 2:1(n=2)，因此有 0 2 LZ Z= 。或者说对于这

种 Balun，要得到输入阻抗匹配，两差分端所接负载必须都是源阻抗的一半，才

能使得从单端看入的阻抗与源阻抗相同。 
 
2) 信号从差分端的一端(Diffp)输入，从另一差分端(Diffn)和单端(Single)输出时

的情况。 
同样根据能量守恒定律，有 

2

0

1 1

P LN

n
Z Z Z

= + .                         (5-11) 

如果考虑 1:1 的 Balun，并根据输入阻抗匹配要求将差分端的负载取为 0 / 2Z ，

则从 Diffp 看入的阻抗为 

0 0
2 2 2

0 0

21
3 6

2

P
Z ZZ

n n n
Z Z

= = =
+

.       (5-12) 
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即这时需要 Diffp 的源阻抗 0 / 6LPZ Z= ，才满足 Diffp 端的输入阻抗匹配条件。 
要计算在这种工作条件下另一差分端 Diffn 的阻抗情况，需要采用图 5-6 所

示的 Balun 电路等效模型来推导[8]，图中将 Balun 的单端画成单个电感的形式

以简化分析。 

0Z

: 1n

: 1n
1i 2i

3i

1L
2L

3L

M

nv v

v−

M

'M

 

0Z

1i

2i

3i

1j Lω

nv

v

v−

2j Miω

3j Miω

2j Lω

3j Lω

1j Miω

1j Miω

3'j M iω

2'j M iω

   
(a)  耦合模型        (b) 去耦等效电路 

图 5-6 Balun 电路模型  
 

图 5-6(a) 所示 Balun 耦合模型中各电感值关系为： 2
1 2L n L= ， 2 3L L= 。假

设各电感之间都为全耦合(耦合系数 k=1)，则相互之间的互感为 

1 2 2M L L nL= = ,       (5-13) 

2 3 2'M L L L= = .       (5-14) 

由此可以得到 Balun 的去耦等效电路如图 5-6(b)所示。由图可以得到单端与两个

平衡端的回路方程为 

1 1 2 3

1 2 2 3

1 2 3 3

'
'

j L i j Mi j Mi nv
j Mi j L i j M i v

j Mi j M i j L i v

ω ω ω
ω ω ω
ω ω ω

+ − =⎧
⎪ + − =⎨
⎪− − + = −⎩

     (5-15) 

由于 2 3L L= ， 2 3 2'M L L L= = ，因此式(5-15)中的后两式是等效的。 
而根据图中单端回路有关系式： 0 1nv Z i= − ，即 1 0i nv Z= − 。代入式(5-15)

可得到 
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2 3 1 0

2 2 3 0'
j Mi j Mi nv j L nv Z
j L i j M i v j Mnv Z
ω ω ω
ω ω ω

− = +⎧
⎨ − = +⎩

    (5-16) 

再代入 M 和 M’的表达式(5-13)和(5-14)后将发现，式(5-16)的两个等式也是等效

的。可以得到 
2

1 0
2 3

2 0

1 1 +j L Z ni i nv v
j M j L Z
ω
ω ω

⎛ ⎞+
− = = ⎜ ⎟

⎝ ⎠
.    (5-17) 

对于理想 Balun，电感值为无穷大，因此等式(5-17)的第一项约为 0，从而

可到两差分端的电流关系为 
2

2 3
0

ni i v
Z

− = .       (5-18) 

对于阻抗比为 1:1 的 Balun，n＝2，因此有 

2 3
0

4i i v
Z

− = .       (5-19) 

代入式(5-12)，可以得到此时从另一差分端 Diffn 看入的阻抗为 

0

2N
ZZ = − .        (5-20) 

式(5-12)和(5-20)得出的阻抗特性结论对于后面分析电路的噪声时将具有重

要的意义。 
 

5.4 负载设计 

通常的宽带 LNA 均采用电阻负载，这是因为线性电阻能够带来较为平坦的

增益曲线。但是对于电容交叉耦合的 LNA 而言，一方面需要较小的电阻(小于

300Ω)来得到适当的增益，而另一方面，由于电阻较小，使得输出共模电压很高，

不利于与下一级的 Mixer 直接耦合， 并且事实上由于输出共模电压靠近电源电

压，使得电路线性度并不十分理想。因此，本电路设计时考虑使用 NMOS 管作

为负载。 

电压放大器采用 NMOS 管做负载是提高线性度的一种有效方法，特别是在

1GHz 以下频率。如图 5-7 所示，此时整个电路可以看作两个非线性电路级联，

即输入级为一个电压-电流(V/I)转换器，负载级为一个电流-电压(I/V)转换器。如

果 V/I 转换器的传递函数为 ( )out inI f V= ，I/V 转换器的传递函数为 1( )out inV f I−= ，

那么输入到输出的传递函数将是一个线性函数，可以简单的理解为负载级“校正”
了输入级的非线性。这就是所谓的“后校正”技术[9]。 
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outVinV
outI

( )out inI f V= 1( )out inV f I−=
 

图 5-7 输入级与负载级的级联模型 
 
如图 5-8，采用两个 Deep N-well NMOS 管 M3和 M4作为负载，M3和 M4

的栅极直流电压为电源电压，从而由输出端看到的负载为 1/gm3,4；采用两个额

外的耦合电容 C3和 C4将输入信号交流耦合到 M3和 M4的栅极，并跟随至输出

端。引入 C3和 C4正馈通路的优点在于：一方面可以提高增益，理想情况下比没

有正馈通路时的增益大 1；另一方面可以抵消部分跨导管 M1和 M2的噪声[10]。 

4C

3M 4M

3R 4R

1C 2C
invipv

1M 2M

Ω75
inPort
iC P D N

3C

ddV

bV
+ −ov

PZ NZ

 
图 5-8 负载采用 NMOS 的 LNA 电路 

 

5.5 电路参数计算 

5.5.1 增益 

通过简单的分析即可得到电路的增益。首先不考虑 C3-R3和 C4-R4带来的额

外正馈通路，差分放大结构的电压增益为 

1 1 32V m mA g g= .      (5-21) 

而 C3-R3和 C4-R4将输入信号直接耦合到 M3和 M4的栅极，不考虑 M3和 M4的
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衬偏效应，即输入信号直接跟随至输出，因此电路总电压增益为 

1 1 31 1 2V V m mA A g g= + = + .      (5-22) 

通过小信号分析可以得到相同的结果。这意味则如果希望得到14dB的增益，

即 AV=5，只需要 3 1 / 2m mg g= 。而事实上 M3 和 M4 的衬偏效应总是存在的，源

极跟随的增益小于 1，所以在实际设计时 gm3应该取得稍小一些。 
 

5.5.2 噪声系数 

1) 跨导管 M1和 M2的噪声贡献 
如图 5-9 为计算 M1管沟道热噪声在输出端贡献的小信号等效电路。由前面

的分析已经知道，对于一个阻抗比为 1:1 的 Balun，当信号从差分的一端激励时，

在该差分端和另一差分端的输入阻抗分别为 Z0/6 和 –Z0/2，其中 Z0是单端所接

的负载，在这里是 75Ω。 

0

6
Z

1( 2 )mg v− 2 2mg v

0

2
Z

−

3( )m opg v v− 4( )m ong v v− −

opv
onv

v v−

ni

 

图 5-9 跨导管噪声贡献分析 
 

这样，在输入节点 v 的电流方程为 

1
0 0 1

2
/ 6 6 / 2

n
n m

m

ivi g v v
Z Z g

− = ⇒ =
+

,    (5-23) 

而在输出节点 vop和 von的电流方程为 

3 3 0
0

2
4 2

4

61
( )

/ 6
2( ) 2 1

op
m op m

m
m on m on

m

v vvg v v g Z
Z

gg v v g v v v
g

⎧ ⎛ ⎞
= −⎪ ⎜ ⎟⎧ − =⎪ ⎪ ⎝ ⎠⇒⎨ ⎨

⎛ ⎞⎪ ⎪− − = = − +⎩ ⎜ ⎟⎪ ⎝ ⎠⎩

    (5-24) 

代入式(5-23)，并考虑输入阻抗匹配条件 1 0 2 0 1m mg Z g Z= = , 有 
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0

3

0

3

3
8 4

1
8 4

op n
m

on n
m

Zv i
g

Zv i
g

⎧ ⎛ ⎞
= −⎪ ⎜ ⎟

⎪ ⎝ ⎠
⎨

⎛ ⎞⎪ = − −⎜ ⎟⎪ ⎝ ⎠⎩

       (5-25) 

可以看到，由于正馈通路的引入，跨导管的沟道噪声在两输出端的电压值更

近了。这样可以得到 M1和 M2的噪声贡献为 

( )
2

22 0
, 1, 2 1

3

1 4
4 2n M M op on m

m

ZV v v kT g
g

γ
⎛ ⎞

= − = −⎜ ⎟
⎝ ⎠

.   (5-26) 

2) 负载管 M3和 M4的噪声贡献 
由于负载管 M3和 M4的噪声电压直接作用在输出端，因此其贡献为 

2
, 3, 4 34 /n M M mV kT gγ= .      (5-27) 

3) 电路总噪声系数 
由 1)和 2)，可以得到电路的噪声系数为 

( )

( ) ( )

2
,

2
0

2

0
1

3 3
2 2

1 3 0 1 3 0

4

12 4
4 2 2 4 /1

1 2 / 4 1 2 / 4

n out

V

m
m m

m m m m

V
F

A kTZ

Z kT g
g kT g

g g kTZ g g kTZ

γ
γ

=
⋅

⎛ ⎞
⋅ −⎜ ⎟

⋅⎝ ⎠= + +
+ ⋅ + ⋅

  (5-28) 

考虑到输入阻抗匹配条件 1 0 1mg Z = ，并且假设增益为 14dB，即 3 1 / 2m mg g= ，

可得 
2

0
0

0 0
2 2

0 0

12
4 2 2 9 41 1

5 5 200 25

Z Z
Z ZF

Z Z

γ
γ

γ γ

⎛ ⎞⋅ −⎜ ⎟ ⋅ ⋅⎝ ⎠= + + = + +
⋅ ⋅

.  (5-29) 

若 4 / 3γ = ，则噪声系数为 1 0.2 1.27F γ≈ + = ，约为 1dB。 

 

5.5.3 线性度 

考虑跨导管的三阶非线性，可将其传递函数表示为 
3

1,1 1,3( 2 ) ( 2 )m mi g v g v= − + − ,      (5-30) 

这里 gm1,3 表示 M1管的三阶非线性量。 

由于负载管 M3和 M4过驱动电压很大( 400GSTV mV≈ )，因此其非线性可以

忽略。这样，在输出端 vop的电流方程为 
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3
3 1,1 1,3( ) ( 2 ) ( 2 )m op m mg v v g v g v− = − + − ,    (5-31) 

求解可得 

1,1 1,3 3

3 3

2 8
1 m m

op
m m

g g
v v v

g g
⎛ ⎞

= + +⎜ ⎟
⎝ ⎠

.     (5-32) 

从而三阶交调电压为 

1,1

3 1,13
3

1,3 1,3

3

2
1

24 1
83 6

m

m mm
IP

m m

m

g
g ggA g g

g

+
+

= = .   (5-33) 

 

5.6 可变增益 LNA 设计 

由增益表达式(5-22)可以看到，电路的增益与跨导管的跨导和负载阻抗相

关。因此可以通过改变有效跨导或(和)改变负载来实现增益的可调。需要注意的

是：电路的跨导决定输入阻抗的匹配，因此改变跨导时必须保持电路输入阻抗恒

定；而改变电路负载时，必须尽量保证输出端直流电平的稳定。在本电路设计中，

同时采用了这两种方法来实现增益可调，如图 5-10 所示。 
1) 调节有效跨导 

为保证在电路跨导变化时从输入端看到的阻抗保持不变，需要流过输入端的

直流电流保持恒定，而流过输出端的电流可变。为实现这种要求，首先将每个输

入跨导管分成三个大小不等的管子，如将 M1分为 M1,M11和 M12。再将其中一个

的漏极直接连接到输出，始终保持导通放大状态，另外两个管子的漏极采用开关

管切换到输出端或电源端。这样，通过选通信号 E1、E2 就可以切换输出电流，

而保证输入端的电流不变，实现在电路有效跨导(增益)可控的同时，保证输入阻

抗恒定。 
2) 调节负载 

由于负载 NMOS 的阻抗变化范围较小，很难实现负的增益，因此需要加入

额外的电阻作为低增益时的负载，如图中的 R31~R32,R41~R42。负载电阻通过选

通信号 E3、E4 控制。另外，如果直接将这些电阻及控制 MOS 管接在电源和输

出之间，会导致输出端的直流电平很高，线性度降低，在电路设计时，采用两个

PMOS 管 M3P、M4P 和电阻 R30、R40 组成共模反馈电路，用来稳定输出直流电

平和跨导管的工作点。 
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图 5-10 具有增益控制功能的全差分 LNA 
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第六章 芯片设计与测试实例 

根据前两章的理论分析，我们通过了两次实际的流片测试来验证电路设计理

论的正确性。第一次流片在 TSMC 0.25µm RF CMOS 工艺上实现了一个采用噪

声抵消技术的单端宽带低噪声放大器芯片；第二次采用 SMIC 0.18µm MMRF 
CMOS 工艺实现了两块芯片：一个固定增益宽带差分 LNA 用于单独测试，以及

一个可变增益宽带差分 LNA 用于 Tuner 系统的拼接。 
 

表 6-1 流片情况 

芯片

编号 

流片  

时间 
工艺 结构 增益 带宽/MHz 

1# 2005.6 
TSMC 0.25µm 

CMOS RF 

单端噪声

抵消 
固定 

2# 固定 

3# 
2006.11 

SMIC 0.18µm 

CMOS MSRF 

差分电容

交叉耦合 可变 

50-860 

 

6.1 噪声抵消宽带 LNA 设计 

6.1.1 电路实现 

图 6-1 是采用噪声抵消技术的宽带 LNA 具体电路实现[1]。图中红色虚线框

内为片外器件。电路的输入级采用 NMOS 和 PMOS 互补管形式，PMOS 管 M1B

的作用是通过电流复用技术增加输入级的跨导，从而降低电路功耗；另外为了降

低电源电压抖动对电路增益和输入阻抗的影响，提高电源抑制比，采用了 PMOS

管 M4和 M5组成的电流镜为输入级提供直流偏置电流，通过调节片外电阻 Rx以

得到合适的电流偏置；电容 C1是 M1B管的源极交流旁路电容，能有效滤除直流

偏置电路引入的噪声。 

第一级和第二级之间采用交流耦合，设计时 R2 取值较大，既能保证第一级

信号有效传输到第二级，又能提供足够大的交流阻抗以保证第一级的电压增益不

受影响。Cascode 管 M2B 用于提高电路的反向隔离(S12)性能，其直流偏置电压

由 M6–M8支路提供；电容 C3用于滤除偏置电路引入的噪声。M3和 M2B 管采用

深 N 阱(Deep N-Well)NMOS 器件，其衬底直接与各自的源端相连以消除衬偏效

应。 

根据具体性能指标的要求，电路中各器件参数计算过程如下： 
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图 6-1 采用噪声抵消技术的低噪声放大器 

 
1) 虽然电视调谐器系统特征阻抗为 75Ω，但由于各种测试仪器均为 50Ω，为

了能够方便的验证电路的各项性能，简化测试环节并得到准确的测试结果，在第

一次流片时电路参数设计仍然采用 50Ω 特征阻抗。这样根据输入和输出阻抗都

匹配到 50Ω特征阻抗的要求，M1和 M2管的跨导必须满足 
1 1 1 0.02M A M B Sg g R S+ = = ,      (6-1) 

M3管的跨导满足 
3 1 0.02M Lg R S= = .       (6-2) 

2) 考虑到噪声系数和功耗的权衡关系，设计时取 RF=400Ω。可以算得电压增

益 
8 18VF F SA R R dB= = ≈ .      (6-3) 

3) 由于 MOS 管输出阻抗的影响，使得实际电路的电压增益比计算值小。 
由噪声抵消条件式(4-20)可以算出 M2管的跨导 

( )2 3 1 0.18M M F Sg g R R S= + = .     (6-4) 

但在实际电路设计时考虑到功耗的限制，取 gM2＝0.08S。gM2取值低于计算值会

导致辅助放大器-AV以及电路总电压增益的减小，还会导致噪声抵消条件发生偏

移，使得实际电路的噪声系数比理论值大。 
 

6.1.2 版图设计 

在 TSMC 0.25µm RF CMOS 工艺中提供了射频 MOS 管模型，但是由于射

频管的尺寸只能在几个固定值中选取，不利于灵活设计电路及版图，因此实际设

计时全部采用的普通 MOS 器件。另外，为了减小衬底噪声的影响，除直流偏置

管外的所有 NMOS 管均采用了 Deep N-Well 模型，做在单独的阱里。 
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工艺中提供了 MIM 电容，但由于设计中所需要的电容精度要求都不高，因

此只有耦合电容 C2采用了 MIM 电容模型，其它用于滤除噪声的电容都采用了单

位面积容值更大的 MOS 管电容。 
如图 6-2 为最终芯片的版图。信号从左边输入，右边输出。第二级由于电流

较大，采用了尽量宽的布线(最小线宽>10µm)和多层金属并联，以保证芯片的可

靠性。 

     

图 6-2 噪声抵消 LNA 版图    图 6-3 芯片显微照片 
 

6.1.3 芯片实现及测试结果 

如图 6-3 为键合后的芯片照片，LNA 核心部分尺寸为 0.15×0.18mm2，包括

焊盘的芯片整体尺寸为 0.47×0.44mm2。键合时将接地端 VSS采用四根连线引出

以减小寄生电感的影响[2]。 
图 6-4 是测试用的 PCB 板照片，所有 RF 信号输入和输出的 50Ω匹配线宽

均根据板材参数(Roges 4235)采用 ADS LineCal 软件计算得到；片外隔直电容

Ci和 Co取值均为 1nF。在第一版 (左图) PCB 上制作了用于去嵌入校准的三条

通路，分别是开路、直通和短路；第二版(右图)采用金属屏蔽罩以减小外部射频

信号对芯片的干扰。在2.5V直流电源供电情况下，芯片消耗的直流电流为12mA。 

    

图 6-4 测试 PCB 板. 
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芯片测试结果： 
1) S 参数 

由于输入输出阻抗都设计为与仪器匹配的 50Ω，因此在测试 S 参数的时候

只需要直接将输入和输出端分别连接到网络分析仪的两端即可。采用的仪器是

Agilent E5071B 矢量网络分析仪，输入信号源功率设置为-30dBm，采用双端口

网络校准完成后直接与 PCB 板连接即可得到测试结果，如图 6-5 所示。在

50MHz-1GHz 频率范围内，电压增益 S21约为 13.4dB，测试结果比仿真小 0.5dB
左右。增益 3dB 带宽范围为 1MHz-1.3GHz。输入匹配 S11从-16dB 到-9dB，输

出匹配 S22在-10dB 以下,反向隔离度 S12小于-19dB。 
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图 6-5 S 参数仿真与测量结果 

 
2) 噪声系数 NF 

采用 Agilent N8975A 噪声分析仪测试噪声系数，仿真和测试结果如图 6-6

所示。在 50MHz-1GHz 频率范围内，噪声系数小于 3.5dB，最小值约为 2.4dB
左右。测量得到的噪声系数最小值在频率 400MHz 附近，在低频下噪声系数变

差的主要原因是由于 MOS 管 1/f 噪声的影响，而高频下噪声系数的恶化主要是

由于输入端的寄生电容影响导致噪声抵消点条件发生偏移。 
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图 6-6 噪声系数仿真与测量结果 
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3) 增益 1dB 压缩点 
增益 1dB 压缩点的测量使用的信号源和功率计分别是 Agilent E8251A 和

E4419B。图 6-7 中实线为输入信号频率为 500MHz 时，改变输入信号功率得到

的输出功率曲线，虚线为测试得到的输出功率减 1dB 后外推的直线。外推直线

与输出功率曲线的交点即为 1dB 压缩点，约为-6.7dBm。 
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图 6-7 功率 1dB 压缩点仿真与测量结果 
 

4) 三阶交调点 IIP3 
三阶交调点的测试采用的是 Agilent E4437B 和 E4406A，前者用于产生

two-tone 信号，后者用于对输出功率频谱分析。记录对应不同输入功率的输出一

次谐波和三次谐波的功率值，通过外推法就可以得到三阶交调点。在图 6-8 中，

输入频率为 500MHz 和 502MHz 时，三阶交调点约为 3.3dBm。 
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图 6-8 三阶交调点仿真与测量结果 
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表 6-2 测试结果总结及比较 

表 6-2 总结了所设计的宽带 LNA 电路的测试结果以及近期文献中的其他

CMOS 宽带 LNA 设计结果。从表中可以看到，本文电路的输入、输出匹配和电

压增益等参数与其他电路基本相同，线性度 IIP3 有了一定的提高，功耗有所下

降，总体性能较为平衡。在 50-860MHz 工作频率范围内，性能指标已经基本满

足射频电视调谐器的应用需要。 
 
 
作者 Ma D.[3] S.B.T.[4] F. B.[5] F. B.[6] 本设计 

工艺尺寸 0.35µm SiGe 0.13µm 0.35µm 0.25µm 0.25µm 
频率范围 100-1000MHz 100-930MHz 50-900MHz 150-2000MHz 50-860MHz

S11 -9 -10dB N/A -8dB -9dB 
S21(增益) 18.8dB 13dB 11dB 13.7dB 13.4dB 

S12 N/A -20dB -30dB -36dB -19dB 
S22 N/A -10dB N/A -12 -10dB 
NF 5dB 4dB 4.4dB 1.8-2.8dB 2.4-3.5dB 

1dBCP -2dBm -18dBm -6dBm -9dBm -6.7dBm 
IIP3 (8dBm) -10.2dBm 14.7dBm 0dBm 3.3dBm 
功耗 24mA×5V 0.6mA×1.2V 1.5mA×3.3V 14mA×2.5V 12mA×2.5V

 

6.1.4 设计小结 

本设计详细分析了噪声抵消技术的原理和电路实现方法，并介绍了一个采用

噪声抵消技术的宽带 CMOS 低噪声放大器芯片的设计过程和测试结果。对电路

的电压增益和噪声系数等参数进行了详细的分析，并给出了电路设计和参数计算

的具体过程。流片测试结果表明，采用该技术的宽带低噪声放大器能够在宽的工

作频率范围内得到较低的噪声系数、良好的阻抗匹配、适当的增益和较高线性度

等特性，仿真结果与测试非常接近。但对于实际射频电视调谐器的应用而言，还

需要进一步提高线性度，降低功耗。 
 

6.2 差分电容交叉耦合 LNA 

6.2.1 完整电路实现 

图 6-9 为一个采用电容交叉耦合结构的全差分低噪声放大器完整电路。输入

端与片外 Balun 直接相连，Balun 阻抗比为 1:1；而输出端的设计较为复杂：由

于输出阻抗并未匹配到 50Ω 的仪器特征阻抗，因此在测量增益和噪声系数等参

数时，需要接两个开漏的 NMOS 管作为缓冲(Buffer)输出，在输出端通过两个

Bias-Tee(或 50Ω电阻)和一个 1:2 的 Balun 耦合成单端信号后送入测试仪器。而
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在测量线性度(1dB 压缩点、IIP3 等)时，由于输出 Buffer 限制了器件的线性度，

因此在 Buffer 前面，即电路的直接输出端 vop和 von，也设计了两个 PAD 用于将

信号交流耦合后接 Balun，这样虽然会降低输出功率，但对线性度的影响较小。 
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图 6-9 差分电容交叉耦合 LNA 完整电路 
 

1) 输入管设计 
根据输入阻抗匹配要求，假设采用阻抗比 1:1 的 Balun，则阻抗匹配条件为 

1,21/ 75i mZ g= = Ω .       (6-5) 

因此 M1和 M2的跨导为 

1,2 13.3mg mS= .        (6-6) 

这样，根据电流要求和直流偏置电压的大小就可以确定输入管尺寸。需要注意的

是，在满足上式的跨导条件下，考虑到在低频下 MOS 管闪烁噪声的贡献，M1

和 M2的面积应该选取的尽量大一些。最终选取的宽长比为 110µm/0.4µm，过驱

动电压 176odV mV= 。 
2) 负载管设计 

负载管 M3 和 M4 由于直流工作点确定，只需通过增益的要求即可确定其跨

导，进而确定宽长比。在 14dB 的增益要求下，有 

3.4 1.2 / 2 6.7m mg g mS= = .      (6-7) 

同样，M3和 M4的沟道长度也应该选取的稍大以减小闪烁噪声。最终选取的
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宽长比为 60µm/1µm. 
 

6.2.2 版图设计 

图 6-10 为采用 SMIC 0.18µm CMOS MSRF 工艺设计的包含所有 PAD 的版

图。与 6.1 节的设计考虑相同，所有 NMOS 管均采用 Deep-N Well 器件模型，

并将每个器件做在独立的深 N 阱中以防止衬底噪声及相互之间的耦合。耦合电

容 C1~C4均采用 MIM 电容模型。信号从下部的 INP 和 INN 两个 PAD 输入，左

右的 PAD 分别为 Buffer 前后的差分输出端。 

  
图 6-10 差分 LNA 版图    图 6-11 芯片显微照片 

 

6.2.3 芯片实现及测试结果 

图 6-11 为最终芯片照片。包括所有 PAD 的芯片总面积为 0.52×0.54mm2，

LNA 核心部分尺寸为 0.25×0.3mm2。测试 PCB 板如图 6-12 所示。 

 
图 6-12 测试 PCB 板和 COB 芯片 
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电路参数测试与仿真结果如下： 
1) 电压增益 

图 6-13 为电压增益的仿真与测试结果。仿真得到的增益约为 14dB 左右，

在 50-860MHz 频带范围内增益变化约为 1dB；测试得到的增益约为 14.8dB，
且在整个频率范围内较为平坦。这是由于测试时直流电流比设定值大，使得跨导

增加，从而增大了增益。 
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图 6-13 电压增益仿真结果 

 
2) 输入匹配 S11 

测试时采用 50Ω 特征阻抗的网络分析仪，通过一个 1:1.5 的 balun 转化为

75Ω 特征阻抗输入芯片。图 6-14 是仿真与测试的 S11 值，测得的 S11 值在

50-860MHz 频率范围内小于-22dB。由于测试时寄生参数的影响，使得仿真和测

试的 S11 最小值频率有所偏移。 
另外也可采用 75Ω特征阻抗的网络分析仪测试 S11，此时需要将 PCB 板上

输入端的 SMA 头改为 75Ω阻抗的 F 头连接。 
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图 6-14 S11 仿真与测试结果 
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图 6-15 噪声系数与线性度测试 Testbench 

 
3) 噪声系数 

测试噪声系数和线性度的 Testbench 如图 6-15 所示。图 6-16 是噪声系数的

仿真和测试结果。由于输入 Balun 的功率损耗典型值为 1dB，因此测得的 NF 数

据需要减 1dB。另外，由于测试时采用的是 50Ω 特征阻抗噪声源，需要将测试

结果转化到 75Ω，转化公式为 
50 /10

75 1010 log (1 (10 1) 50 / 75)FF Ω
Ω = ⋅ + − ⋅ .    (6-8) 

为了减小片外干扰信号的影响，将整个测试 PCB 板连同直流电源放入一个 
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图 6-15 噪声系数仿真与测试结果 
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屏蔽箱中进行 NF 测试。从图中可以看到测试得到的噪声系数与仿真拟合较好。 
 

4) IIP3 

其中输入 Portin设置为双音(2-tone)，频率间隔设为 2MHz。输出端在 Buffer
前通过 Balun 直接转换成单端信号。在电路仿真时发现一个现象：如果输出端的

Balun 两差分端存在相互耦合，例如变压器型的 Balun，则仿真得到得 IIP3 约为

13dBm，而当输出端不接 Balun 或接一个差分端没有相互耦合的 Balun 时，仿

真得到的 IIP3 约为 7dBm。在实际测试时采用的时候采用的是有耦合的 Balun。 
测试结果如图 6-17 所示，测试得到的 IIP3 为 8.3dBm。注意这个结果同样

是在 50Ω特征阻抗下得到的，输入双音信号为 500MHz 和 502MHz。作为对比，

图中给出了在同样条件下的仿真结果。 
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图 6-17 IIP3 测试(左)与仿真(右)结果 

 

5) IIP2 
IIP2 的仿真方法与 IIP3 类似，图 3-18 为在输入频率 200MHz 和 250MHz

下测试得到的 IIP2 结果，测试得到的 IIP2 为 28dBm。测试得到的 IIP2 与仿真

存在一定的差距，主要是由于芯片内部存在的不匹配以及 PCB 板上的非理想因

素造成的。 
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图 6-18 IIP2 测试结果 
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6) 增益 1dB 压缩点 
如图 6-19 为输入信号频率 500MHz 时测试得到的增益 1dB 压缩点，由图可

得到输入参考 1dBCP 为 4.9dBm。 
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图 6-19 1dB 压缩点测试结果 

 
7) FOM 

为了更好的比较宽带低噪声放大器的设计性能，引入了一个 FOM(Figure of 

Merit)对各种主要参数进行计算。该 FOM 由[7]提出，这里做了一个小的改进，

即将带宽(BW)改为带宽与中心频率的比值(BW/fc)以更好的衡量设计的难度。 

Gain(abs) IIP3(mw) BWFOM
(mw) ( 1)(abs)dc cP F f

⋅
= ⋅

⋅ −
.     (6-9) 

其中增益 Gain 和噪声系数 F 为绝对值，IIP3 和直流功耗 Pdc单位为毫瓦。可以

算得本设计 LNA 的 FOM 为 12.08. 
 

6.2.4 测试结果小结 

从上面的测试结果可以看到，本设计的测试难点主要在于： 

1) 电路输入阻抗设计为 75Ω，而测试仪器均为 50Ω特征阻抗，因此对输入

阻抗的测试存在一定误差；另外，噪声系数、线性度等的测试结果也需要校正； 
2) 测试增益时采用开漏 NMOS 输出，输出端采用 Bias-Tee 或 50Ω电阻等

方法均存在一定程度的功率衰减，宽带匹配网络的设计有一定难度。 
测试结果显示电路的噪声系数、线性度等参数的测量与仿真结果较为接近，

表 6-3 总结了芯片测试结果，并与其他类似芯片的比较。从表中可以看到，本设

计的各项指标都达到了较高的水平。特别是 FOM 值比其他芯片高出许多，表明

了本设计在各方面综合指标的优良。 
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表 6-3 测试结果总结及比较 
 
 
作者 W.Z.[8] D.S.[9] T.W.K[10] J.X.[11] 本设计 

工艺尺寸 0.5µm 0.12µm 0.18µm 0.18µm 0.18µm 
频率范围 900MHz 48-862MHz 470-860MHz 470-870MHz 50-860MHz

S11 N/A N/A N/A -11dB -12dB 
S21(增益) 12.2dB 17dB 10dB 16dB 15dB 

NF 4.4dB 3dB 5.7dB 4.3dB 2.5dB 
1dBCP -7dBm N/A N/A -9dBm 4.9dBm 

IIP3 6.7dBm 5.5dBm 10dBm -1.5dBm 8.3dBm 
功耗 7.4mA×2.7V 23mA×2.5V 5.2mA×1.8V 12mA×1.8V 4mA×1.8V
FOM N/A 0.79 0.73 0.072 12.08 

 

6.3 差分可变增益 LNA 

6.3.1 版图与芯片 

可变增益 LNA 的最终版图和芯片照片如图 6-20 所示。图中最下面为差分信

号输入端，与 PAD 相连引出。左边中间为四位控制端，连接片上数字模块。最

上面中间为 VDD，两个差分输出端分别位于 VDD 左右。直流电流和 VSS 分别

左上角和右上角连出。芯片尺寸为 0.26×0.3mm2。 

图 6-21 为包括可变增益 LNA 的整个电视调谐器系统的芯片显微照片。由于

差分可变增益 LNA 在芯片中直接与后级的 Mixer 相连，输出端没有单独的测试

PAD，也不需要额外的用于测试的 Buffer。增益四位控制信号由片上数字模块 I2C

总线提供，位于芯片右下角。 
 

   

图 6-20 差分可变增益 LNA 版图与芯片照片 
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图 6-21 电视调谐器系统芯片显微照片(LNA 位于左上角) 
 

6.3.2 仿真(测试)结果 

在不同的控制位下电路增益的仿真结果见图 6-22。对应于不同的增益的噪

声系数仿真结果如图 6-23 所示。 
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图 6-22 仿真得到的 9 级增益 
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图 6-23 对应 9 级增益的噪声系数 
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表 6-3 总结了可变增益 LNA 仿真结果与器件参数及控制位设置情况。从表

中可以看到，在一定的跨导(输入管尺寸)下，电路的噪声系数随着有效负载降低

而升高，变化幅度较小；而当电路的跨导降低时，噪声系数的恶化较为明显。这

是由于当改变有效负载时，对噪声系数的影响仅来源于负载电阻的噪声贡献部

分。而减小跨导管尺寸后，基于 Balun 耦合的 MOS 管热噪声抵消条件发生了偏

移，使得热噪声的贡献开始变大；另一方面，减小 MOS 管面积使得闪烁噪声(Flick 
Noise)的贡献明显增加。 

 

表 6-4 九级增益与噪声系数仿真结果 
有效跨导管

宽度(µm， 
L=0.4µm) 

有效负载 
(µm 或 Ω) 

增益(dB) 
(50M-860MHz, 

500MHz) 

NF(dB) 
(50M- 

860MHz)

控制位 
E1E2E3E4 

110 NMOS(60/1) 14.4-13.5(14) 2.7-3.6 1111 
110 RL=160 11-10.6(11) 3.4-4.2 1101 
80 RL=160 8.8-8.3(8.6) 5.3-6.3 0101 
40 RL=160 4.4-4(4.3) 9-10 1001 
40 80 1.9-1.6(1.8) 9.8-10.8 1010 
40 160||80 -.9~-1(-1) 10.9-11.6 1000 
10 RL=160 -4~-3.7(-3.8) 16.1-17.4 0001 
10 80 -7.4~-7(-7.3) 17.6-18.8 0010 
10 160||80 -10.7~-10.1(-10.5) 19-20.1 0000 
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第七章 总结与展望 

7.1 成果总结 

本论文针对电视调谐器的实际应用需求，研究了宽带低噪声放大器设计的各

种基础理论与设计细节。从基础的 MOS 管噪声机理入手，研究了器件的噪声模

型和非线性因素；接着，以成熟的窄带低噪声放大器设计为例，详细分析了在

LNA 电路中的噪声系数计算方法和噪声优化方法，为宽带 LNA 的设计打下了基

础。论文的重点为两种实用的宽带 LNA 的设计，深入分析了基本的共源放大和

共栅放大电路，找出限制噪声和线性度等性能的主要因素，通过电路创新与参数

优化等手段，实现了较好的电路性能。最后，通过实际的流片测试，验证了设计

理论的正确性。所设计的具有增益增益控制功能的差分 LNA 芯片在输入阻抗匹

配，噪声系数，线性度，增益，功耗等各项性能指标都已经能够基本满足电视调

谐器系统的要求。论文研究成果对于各种射频频段的低噪声放大器，混频器等电

路设计都具有一定的理论指导意义和参考借鉴价值。 
 

7.2 展望与进一步研究 

虽然目前设计的 LNA 已经基本满足了电视调谐器系统的要求，但是对于系

统的进一步集成与整合而言，低噪声放大器电路还可以做如下两点改进： 
1) 采用内部的单端转差分电路代替目前片外采用的 Balun。目前的结构中

输入端接片外 Balun 虽然很容易的实现了将天线接收到的单端射频信号转为差

分信号的要求，但是不利于整个系统的单芯片集成，导致在实际应用中增加了成

本和面积。因此，需要采用片内的有源模块来实现将单端信号转为差分信号的功

能，从而去掉片外 Balun[1]。 

 
图 7-1 目前广泛采用的 Tuner 架构 

 
2) 对于电视调谐器系统，需要在输入信号幅度很强时能够进行衰减，防止

信号饱和，这时候对系统的线性度要求非常高。由级联系统的线性度理论[2]可
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以知道，当各级模块增益均为正时，系统的线性度由最后一级决定，从前到后线

性度要求逐渐增加；而如果第一级增益为负，则第一级的线性度将起决定性作用，

限制整个系统的线性度。但对于第五章中介绍的可变增益 LNA，随着增益的降

低其自身的线性度并没有明显升高，因此在衰减模式下将会制约整个系统的线性

度，导致电视信号出现失真。一个解决方案是在差分射频 LNA 前面增加一个具

有很高线性度的可变增益模块，这样，当输入信号幅度很强需要衰减时，前级模

块增益为负，能够释放对射频 LNA 的线性度要求[3,4]。 

 
图 7-2 无需外部 Balun 的高线性全集成架构 

 
综合 1)、2)的考虑，可以在芯片的最前端设计一个 VGLNA 模块，如图 7.2

所示。该模块结构为单端输入，差分输出；同时具有增益控制能力，且自身的线

性度非常高。该方案可行的原因在于 VGLNA 模块的噪声性能要求很低，这是因

为只有当输入信号幅度很弱时，系统对噪声性能要求才很高，而在此时 VGLNA

可以通过开关切换至关闭状态，即信号直接输入到噪声系数很低的 RF VGA 模

块。而当信号幅度很强时，输入信噪比很高，系统对电路的噪声要求下降，而对

线性度要求升高，这时增益为负且线性度很高的 VGLNA 模块能够为整个系统提

供很好的线性度。 
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