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中文摘要

近几十年来，随着无线通讯技术的不断发展，人类已基本实现随时随地通信

的梦想，相应地，人类对高性能大容量无线通信系统的需求也越来越大。在这种

形势下，射频与通信集成电路的研究已趋于白热化。

本论文主要对射频通信系统中的关键模块之一——低噪声放大器展丌了一

些研究和设计工作。本文设计的是用于无线局域网收发机射频前端，符合IEEE

802．11b标准规定的2．4GHz CMOS低噪声放大器。噪声系数是低噪声放大器最

为重要的性能指标，因此本文讨论并总结了亚微米MOS管的高频噪声模型。本

文对CMOS低噪声放大器的基本拓扑结构和主要性能指标做了一些总结，并从

改善噪声系数、阻抗匹配、增益和线性度的等角度进行电路的设计，最终完成

SMIC 0．259m工艺的2．4GHz CMOS低噪声放大器的电路设计和版图设计。

由于平面螺旋电感对射频集成电路的性能有很重要的影响，因此本论文用

Ansofi HFSS软件进行FET(finite element method)仿真，对平面螺旋电感做了

一些研究。研究的结果表明，金属厚度对平面螺旋电感Q值的影响在很大程度

上取决于电感内径的大小，并总结了设计平面螺旋电感应该遵循的原则，对于设

计高性能平面螺旋电感具有重要的指导意义。

本文的最后一章对所做工作进行了总结。并对今后的工作提出了自己的看法

和建议。

关键词：CMOS低噪声放大器片上平面螺旋电感MOS管的高频噪声

噪声系数Q值
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ABSTRACT

With the development of the technology of wireless communication in recent

decades，people have basicly realized the dream of communication anywhere and

anytime．At the same time，the demand for high·performance and large-capability

wireless communication systems has been on a great upsurge．Under such

circumstances，researehs in the field of radio and wireless communication IC become

more and more heated．

One of the principal modules—Low nosie amplifer have been discussed and

design in the paper．According to IEEE 802．1 lb standard，research and design On

2．4GHz Low noise amplifier of WLAN transceiver RF front—end are done in this

thesie．

For tow nosie amplifier within a CMOS wireless transceiVer-low noise

performance is very important，SO high—frequency noise modeling of sub—micron

MOSFET is discussed in the papeL Four common LNA architectures and main

performance parameters of CMOS LNA are summarized in the thesis．The circuit and

Layout design of 2．4GHz CMOS LNA in SMIC 0．25 p Ill process are implemented．

from the improvement of noise-figure，impedance match，gain and non—linearity

performance and SO on，

The research on on-chip planar spiral inductors by FEM simulation using Ansofl

ttFSS is done，since the on-chip planar spiral inductors have a significant effect on the

pertbm．Iance of the RF circuits．According to the research results，it has been shown

that the metal thickness effect on the Q—factor depends on the innermost turn diameter

of the planar spiral inductor．At last，the guidelines for the on—chip planar spiral

inductors are summaried，which is significant for the design of OU—chip planar spiral

inductors．

In the end of the paper’summary of previous work and suggestion for future
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work are given

Key words：CMOS Low-Nosie Amplifier,Planar Spiral Inductor,MOSFET

High—Frequency,Nosie Figure，Q Value
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第一章绪论

1．1引言

射频通常是指250MHz到30 GHz的无线通信频段，但在个人移动通信中，

应用最多的是800MHz．2．5GHz的无线频段。无线通信系统因高度机动性、灵活

性而使它的应用日益广泛，预计到2010年，无线通信用户将超过有线通信用户

达到10亿人⋯。这种潜在的市场造成了对射频集成电路的巨大需求。原来的混

合电路由于不能满足低成本、低功耗和高集成度的要求，而必然要被集成度越来

越高的集成电路所取代，并最终形成单片射频收发机芯片。

典型的射频收发设备除了对功耗、速度、成品率等性能的要求外，还要考虑

噪声、线性范围、增益等指标。在硅CMOS、BiCMOS、双极1艺、GaAs MESFET、

异质结双极晶体管(rtBT)、OeSi器件等众多工艺中，虽然硅CMOS的高频性能

年u噪声性能刁i是最好的，但是由于它的工艺最为成熟、成本最低、功耗最小、应

用也最为广泛，且随着工艺水平的不断提高，硅CMOS的频率特性和噪声特性

f在逐渐得到了改善。重要的是，只有采用硅CMOS工艺才能最终实现单片集

成。因此，CMOS射频集成电路是未来的发展趋势[2】。近几十年来，世界各国的

研究人员在CMOS射频集成电路的设计和制作方面进行了大量的研究和探索，

使CMOS射频集成电路的性能不断得以改善。“。乐观的估计，在最近几年早，

CMOS射频集成电路将彻底改变无线通信的面貌。

一个完整的射频收发系统包括RF前端和基带处理部分，RF前端又称作收

发器，它决定着整个系统的基本性能指标，如误码率、发射功率、信道的抗干扰

能力等。而低噪声放大器(LNA)是RF前端的最前端，它直接感应天线接收到

的微弱信号，并对其放大，然后传递给后级进行处理，是整个接收通道最关键的

模块之一。因为无线局域网(Wireless LAN)系统是很多无线网络标准中的一种。

在不远的将来，无线局域网将会和互联网一样变得越来越稳定和值得信赖并逐渐

成为一一种主流的通信方式。因此，本文主要研究2 4GHz RF IEEES02．】lb WLAN

系统集成芯片中低噪声放大器(LNA)的设计。



1．2研究现状及存在的问题

近年来，射频集成电路(RF IC)的应用和研究得到了飞速的发展，CMOS

射频集成电路的研究更是成为浚领域的研究热点。低噪声放大器是射频接收机中

的一个关键，它位于接收机系统的第一级，决定着接收机系统的整体噪声系数。

在CMOS射频接收前端，低噪声放大器大约占前端功耗的一半左右，由于低功

耗和低噪声是一对矛盾，在设计时需要权衡考虑。

现在几个应用比较多的无线频段有欧洲433MHz的ISM段，应用于手机

GSM的900MHz和1．8GHz，应用于蓝牙(Bluetooth)的2．4GHz，以及应用于

WLNA的2．4GHz和5GHz，这些频率都可以用目前的CMOS 212艺来实现，目前

已有相应的少量产品问世。

由于CMOS射频集成电路是一门比较新的研究领域，国外也是刚刚起步，

这对国内的集成电路行业是一个很好的发展契机。

但是，目前仍然有许多问题需要研究和解决，尤其是射频MOS管的建模问

题以及高性能电感的实现。一方面是MOS管、片上电感、电容、衬底的寄生参

数的提取问题，另一方面是这些参数随偏置条件和特征尺寸的缩小而变化的问

题。对这些问题的研究和解决，将极大地降低射频集成电路的设计难度。

电感和电容是射频集成电路中必不可少的部分，虽然它们已经可以在片上集

成，但是目前它们和片外的分立电容、电感相比还有很大的差距，还不能完全满

足射频电路的需要。CMOS射频集成电路面临的主要问题就是无法得到高品质因

数(Q)的无源器件。片上电感Q值与电感面积成比例关系，在面积受限的情

况下．大f旧提高e值尚有一定的困难。

在电路实现方面，。’方面需要完善和提高各个模块的性能，另一方面，需要

研究将整个前端整合到一个芯片上时各个模块之间的协同考虑和衬底的串扰问

题。另外，还需要考虑功耗和可测试性的问题。

随着特征尺寸的不断缩小，MOS晶体管的截止频率得到了提高，从而可以

较为容易地实现较高工作频率的射频集成电路。然而，特征尺寸的缩小却会带来

其他方面的问题，例如随着栅长的缩小，沟道的电场场强增强，漏端电流噪声增

大等等。这些问题都必须认真考虑。



1．3论文的主要工作

本文主要是研究符合802．11b标准，应用于2．4GHz无线局域网(WLNA)

射频收发机中的CMOS低噪声放大器(LowNoiseAmplifier,简称LNA)的设计。

近年来，随着无线局域网的不断推广，对无线收发机芯片的需求急剧上升。目前

推向市场的无线局域网的收发机芯片主要垄断在Intersil、Yi、Maximum等几家

人公司手中，而且基于性能和成本的考虑，这些产品都分为射频前端和基带处理

部分，分别采用SiGe工艺和CMOS工艺来实现。采用两种不同的工艺技术无疑

提高了产品成本，同时也无法实现单片集成的收发机，因而成本和集成度成为无

线局域网大规模推广应用的主要障碍。为了降低成本和提高集成度，必须研究用

CMOS工艺来实现射频芯片，这样不但可以降低产品成本，而且在解决了实现中

的难点问题后，可以将射频前端和基带处理部分集成在一一块芯片上，实现单片集

成的收发机，这必将推进整个无线局域网市场的发展。另外，目前国内对射频前

端芯片的研究还处于初级阶段，研究采用CMOS工艺来实现无线收发机射频fi{『

端芯片町以提高我国在这一方面的研究水平，其研制成功也将产生可观的经济效

益。

本论文的主要工作是研究并设计用于2．4GHz无线局域网射频收发器【=卜|的

CMOS低噪声放大器。着重对MOS管的高频噪声模型，无源器件——电感，

CMOS低噪声放大器进行分析研究。目标是要满足该收发器分配给该模块的性

能指标。

在CMOS射频集成电路中，MOSFET的工作频率范围是1～3GHz，栅感应

噪声咀及源(漏)与衬底耦合而引起的寄生效应变得非常重要，原来忽略栅感应

噪声和寄生效应的MOSFET的低频模型已经不适用了，有必要对该低频模型进

行修正，建立MOSFET的射频模型。因此，对亚微米MOSFET的高频噪声模型

进行建模是近年来的一个研究热点。结合本文所采用的工艺(SMIC O．25}tm

CMOS工艺)，本文对近年来RFIC中MOS管的高频噪声模型进行分析总结。

提高平面螺旋电感的品质因数(Q值)是平面螺旋电感研究的焦点。本文通

过模拟分析令属线厚度对电感Q值的影响，发现当金属线厚度超过101am后，是

否要考虑邻近效应对电感总的串联电阻的贡献取决于电感内径的大小。随着盒属

线厚度的增加，0值的变化情况与电感内径的大小有很大的关系。当金属线厚度



超过10pm时，通过调节电感的内径仍可以进一步改善电感的Q值。这是本文的

研究成果之一。

本文的第三部分工作主要是完成2．4GHz CMOS低噪声放大器设计。研究

发现：在输入管Ml的栅、源两端并联一个电容Co，可以减小放大器的噪声系数；

在MI的栅和地之间并联电容C。可以改善低噪声放大器的输入匹配：通过在共栅

管的漏源两端并联一个大poly电阻Ra，是改善放大器增益的方法之一。本文分

别从理论的角度阐述缘由，并利用Cadence环境中的SpectreRF仿真器进行仿真，

仿真的结果和理论分析结果相符。这是本文的另一项研究成果。

1．4论文内容安排

本论文的内容安排如下：

第二章介绍CMOS LNA的几种基本拓扑结构并对它们进行的比较对照。阐

明最终选择电感源极负反馈的共源共栅结构的低噪声放大器(LNA)的缘由。本

文指出了CMOS LNA的主要性能指标，并在第二第三章对各个性能指标的由来

和定义进行了简单的阐述，最后在第五章的实际电路设计中，根据具体情况对各

个参数进行了优化，得到了符合要求的低噪声放大器。

第三章对MOS管的高频噪声模型进行了详细的分析。作为接收通道的射频

dd端，低噪声放大器的噪声性能决定着整个通路的噪声特性，进而决定了接收机

的灵敏度。低噪声放大器的噪声性能还对接收机的动态工作范围起着重要的影

响，可见，噪声性能优化是低噪声放大器设计的关键。然而，要设计更低噪声的

LNA，主要就是要降低LNA中各个有源器件(MOS管)和无源器件的噪声，因

此，对MOS管的高频噪声模型进行研究是至关重要的。本文对近期亚微米

MOSFET的高频噪声模型的建模工作进行了归纳总结，以便对低噪声放大器的

噪声性能进行优化。

第四章介绍了CMOS工艺的片上平面螺旋电感。电感的设计是CMOS RFIC

工艺面f临的又一个难题。射频集成电路的性能在很大程度上受电感影响，电路

的性能会随着电感Q值的提高而得以改善。因此本文用了一章来总结对射频集

成电路中的无源器件——平面螺旋电感的研究。

第五章给出了应用于WLNA收发器中的2．4GHz的CMOS低噪声放大器的

电路设计、仿真结果和版图设计。
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超过109in时，通过调节电感的内径仍可以进一步改善电感的Q值。这是本文的

研究成果之。

本文的第=部分一r作主要是完成2 4GHz CMOS低噪声放大器设计。研究

发现：在输入管MI的栅、源两端并联一个电容Co，可以减小放大器的噪声系数：

在M-的栅和地之间并联电容C。可以改善低噪声放大器的输入匹配：通过在共栅

管的漏源两端并联一个大poly电阻Rd，是改善放大器增益的方法之一。本文分

别从理论的角度阐述缘山，并利用Cadence环境中的SpectreRF仿真器进行仿真，

仿真的结果和理论分析结果相符。这是本文的另项研究成果。

1．4论文内容安排

本论文的内容安排如下：

第二章介绍CMOS LNA的几种基本拓扑结构并对它们进行的比较对照。阐

明最终选择电感源极负反馈的茫源共栅结构的低噪声放大器(U‘A)的缘由。本

文指出了CMOSLNA的十要性能指标，并在第二第三章对各个性能指标的由来

和定义进行J，简单的阐述，最后在第五章的实际电路设计中，根据具体情况对各

个参数进行了优化，得到了符合要求的低噪声放大器。

第三章对MOS管的高频噪声模型进行了详细的分析。作为接收通道的射频

前端，低噪声放人器的噪声性能决定着整个通路的噪声特性，进而决定了接收机

的灵敏度。低噪声放大器的噪声性能还对接收机的动态上作范困起着重要的影

响，可见，噪声性能优化是低噪声放大器设计的关键。然而，要设计更低噪声的

LNA，主要就是要降低LNA中各个有源器件(MOS管)和无源器件的噪声，因

此，对MOS管的高频噪声模型进行研究是至关重要的。本文对近期亚微米

MOSFET的高频噪声模型的建模’f。作进行了归纳总结，以便对低噪声放大器的

噪声性能进行优化。

第四章介绍了CMOS T岂的片上平而螺旋电感。电感的设计是CMOS RFIC

工艺商f晦的又一个难题。射频集成电路的性能在很大程度上受电感影响，电路

的性能会随着电感Q值的提高而得以改善。因此本文用了一章来总结对射频集

成电路巾的无源器什——平向螺旋电感的研究。

第吐章给出了应用于wr。NA收发器r_『的2 4GHz的CMOS低噪声放人器的

电路设刮、仿真结果和版图设计。

电路发引、仿真结果和版图设计。
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第六章是本论文的总结和展望。

第二章CMOS低噪声放大器

COMS射频集成电路凭其低功耗、低成本和容易集成的优势而受到广

泛的关注，到目前为止已有不少CMOS低噪声放大器、混频器、锁相环和

收发芯片出现。本文着重研究设计单片集成的2．4GHz无线局域网RF前端

芯片中的CMOS低噪声放大器。

2．1 LNA的设计指标

低噪声放大器是射频接收机前端的关键模块之一。主要有四个特点：(1)它

位于接收机的最前端，根据多级线性网络级联的噪声系数计算公式，其整机噪声

系数基本上取决于前面单元模块的噪声系数。这就要求它的噪声越小越好。(2)

为了抑制后面各级噪声对系统噪声的影响，并对接收到的微弱信号进行足够的线

性放大，还要求有一定的增益，但为了不使后面的混频器过载，产生非线性失真，

它的增益又不宜过大。而且由于受传输路径的影响，信号的强弱又是变化的，在

接收信号的同时又可能伴随许多干扰信号混入，因此要求放大器有足够大的线性

范围，而且增益最好是可调节的。(3)低噪声放大器一般通过传输线直接和天线

或滤波器相连，故放大器的输入端必须和它们有很好的匹配，以达到最大功率传

输或最小噪声系数。(4)应具有一定的选频功能，以及抑制带外和镜像频率干扰

的能力，因此它一般是频带放大器。

由以上可归结出，在LNA的设计中有几项最主要的设计指标：噪声系数

(NF)、增益(gain)、线性度(IIP3)、输入输出阻抗的匹配(VSWR)、输入

输出问良好的隔离等。对于移动通信还有一个很重要的指标是低电源和低功耗。

原因是移动通信中，接收机处于等待状态时，射频剪端电路__直是工作的，固此

低功耗是十分重要的【⋯。

下面简单分析影响这些指标的因素，特别要强调的是，所有这些指标都是相

互牵连的，有些甚至是矛盾的。它们不仅取决于电路的结构，还取决于集成制造

工艺。存设计中如何采用折衷的原则，兼顾各项指标，是很重要的。

(1)噪声系数
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噪声系数是低噪声放大器最关键的指标之一，也是设计中的主要考虑因素。

实现低噪声的基本思路是：采用单管单级放大，以减小有源器件引入的噪声；因

为电阻有热噪声，所以匹配网络宜用电感负反馈，而不宜用电阻负反馈。整个接

收机所允许的噪声系数一般在3dB以下。

(2)增益

低噪声放大器的增益要适中，一般增益在10-20dB之『自J。

(3)输入阻抗匹配

对于一个射频通讯系统，通过天线接收到的是以电磁波的形式传播的功率

信号，一般很弱，依掘最大功率传输理论，当LNA的输入阻抗与天线的内阻互

为共扼时，称作输入阻抗匹配，LNA才能最大程度地接收该信号。该匹配是以
～“。”一n“L

获得最大功率传输和最小反射损耗为目的的共轭匹配。但是，低噪声放大器与其

信号源之间还存在另一种匹配——以获得噪声系数最小为目的的噪声匹配。一般

来说，实现最大传输功率所需的信号源阻抗与最小噪声系数所要求的信号源阻抗

是不一致的，因此我们必须在LNA功率传输和噪声性能之间取得一个最优的折

衷。在电路设计中，一般是在实现最大传输功率50Q匹配的情况下，使噪声系

数尽可能小。S参数中的S11、S22参数就反映了输入输出阻抗的匹配特性。

(4)线性度

线性度主要出三阶互调截止点IIP3和1 dB压缩点来衡量。 在讨论放大器

—一～⋯⋯一，的线性范围时需要注意三个问题：一是线性范围与器件有关，由于场效应管是平

方率特性，因此它的线性要比双极型好；二是和电路结构有关，例如：加负反馈、

单管放大改差分放大等。采用差动输入方式，输入信号的线性范围比单管大，因

为差分输入，输出电流是两管输出电流之差，可以抵消放大器非线性失真的偶次

谐波，进一步扩火了线性范围。三是输入端的阻抗匹配网络也会影响放大器的线

性范罔。

(5)低功耗

移动通信还有～个很重要的指标是低电压和低功耗。降低功耗的根本方法是

采用低电源电压、低偏置电流。但伴随的结果是晶体管的跨导减小，从两又引起

晶体管及放大器的一系列其他指标的变化。

(6)隔离度和稳定性
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增大低噪声放大器的反向隔离可以减小本振信号从混频器向天线的泄漏。在

超外差式接收机中，由于LNA和混频器问一般接有抑制镜像干扰的滤波器，且

第一中频的数值较高，本振信号频率位于滤波器通带以外，因此本振信号向天线

f}皇泄漏较小。但我们采用的零中频方案中，本振泄漏则完全取决于LNA的隔离

性能。同时，LNA的隔离度好，减小了输出负载变化对输入阻抗的影响，从而

简化了输入输出端的匹配网络的调试。

放大器的稳定性是随着反向传输的减小，即隔离性能的增加而改善韵。

2．2 CMOSLNA的基本结构

由于低噪声放大器的前一级通常是天线或者带通滤波器，为了达到最大传输

功率，放大器的输入级应表现为50 Q的负载特性。而MOSFET的输入阻抗是容

性的，为了实现低噪声放大器和源阻抗匹配，使LNA对外部电路表现为一个已

知的电阻性阻抗，一般采用图2一l所示的四种拓扑结构：电阻端接，l佗。端接；

旁路电阻反馈和电感源极反馈。

!(=卜l rJ
_上 b

Zin

1睁——!_』一

(a)LU阻端接 (b)1／g。。端接 (c)旁路电阻反馈 (d)电感源极反馈

剧2—1 CMOS低噪声放大器的四种拓扑结构

对于电阻端接结构，如图2—1(a)所示，电咀。曼叁重越垫噪直，并
且使晶体管前的信号衰减，这两种效应合在一起会产生’个不可接受的噪
√。。一一⋯。⋯。”⋯’～一

声系数：F≥2+(4y／cr)[tl／g。，R)，在较高频率以及考虑栅噪声时，噪声系数

会更差，将超过3dB。
一一一—

图2—1(c)为旁路电阻反馈结构，此方案适合于宽带放大，由于它在

放大之iⅡ，不会使晶体管前的信号衰减，所以它的噪声系数会比电阻端接

结构的小一些，但是与具有相同噪声性能的其他结构相比，它的功耗较大，

_己

习



且需要较多的集成电阻，不太适合CMOS工艺。，⋯”．～一、一—一
常用的窄带低噪声放大器用的最为广泛的两种拓扑结构是：图2一l(b)

所示的共栅(C—G)放大器，即l／gm端接结构和如图2一l(d)所示的电感

反馈的共源(C．S)放大器。

共栅(c—G)放大器，从源端看进去等效于一个电阻I僖。，其等效输入

噪声为：4／kT△厂／g一当通过调整gm到阻抗匹配时，共栅放大器的噪声系

数：F=1+暇+咒(G【．+G、)2】／G、≥1+R(q+G)／G、≥1+Rg=1+y／cr。

因此，噪声系数(NF)最小为1+，／口，如，取2／3，口取1，则理论上的最

小噪声系数为2．2dB，而实际的NF还会随，增大而增大。在高频和考虑栅
。～一一

’～ ⋯～

一

⋯

噪声时，噪声丕数摄舅显变差。

基沤煎太器是通过调整一Lg,L。与Cg。的值，使得电路达到谐振状态来获

得50Q的输入阻抗。此时有：

弘s(三s+t)+瓦1+igm三一
(2·1)

(2．2)

(2．3)

(2．4)

其中Z。为输入阻抗，R。为谐振时的输入阻抗，‰为谐振时的角频率，
／‘

Q为谐振电路的品质因数。l由于电感杰身并不引叁噪皂，毗这_电路结
＼一一一”

构在实现50Q阻抗匹配的同时～又镁得烈最_!的噪直系数。由此_，!趋感源～～⋯ ， ～一。
～

极负反馈的巷!壁鏊查曼墨堡摄垦垫黄蝗的一种电路结构。本文采用的就
是这种结栖。表1给出了四种LNA的噪声性能对比表。

在图2一l(d)共源LNA中，若偏置电流降低，则Cg。相应降低，由

式(2 4)可知，Q值会增大，此时电路对寄生电容很敏感钆特别是M1

的栅极对地电容会使输入阻抗偏离需要的匹配阻抗，造成信号的反射增大，

厶

』心

鬲

鱼％

一％j螈专≮毒
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所以共源放大器很难工作于极低的功耗状念下。但共栅放大器可得到很低

的功耗。

表1：忽略栅极电流噪声后四种匹配结构的噪声性能对比

输入结构 G。 Govt NF

1／g。端接 gm g” 1+竺
a

电阻端接
1 1
—— —— ≥2+业上月 月

口g。R

旁路电阻反馈 l 1
—— —— 2+坐上R 只

口g。R

电感源极去耦 0 0 1

2．3 CMoS LNA的增益

LNA属于放大器，增益自然是其指标之一。LNA必须能向其下一级电路(混

频器)输出适当的信号，信号过小，混频器无法检测；信号过大又会造成混频器

的过载，使线性度恶化，加重混频器线性指标的要求。而高增益意味着高偏置电

流，必然会导致低噪声放大器的功耗增大。因此，低噪声放大器的增益必须设计

在一个恰当的值，一般取10一20dB左右。

放大器的增益除了与晶体管的跨导有关之外还与其负载有关，跨导直接由工

作点的电流决定。低噪声放大器是频带放大器，它的选频功能由其负载决定。

LNA的负载一般有两种形式：一是采用调谐的LC回路做负载，并将下级混频器

的输入电容并入回路电容，形成频带放大，既用于选频又可以提高增益；二是

LNA后面接集中选频滤波器，为了便于应用，滤波器的输入输出阻抗都做成50

Q，选频功能由滤波器完成。一般来说，负载阻抗都比较小，增益不易做高，

LNA需采用两级放大。

LNA从天线接收到的信号时强时弱，而对混频器输出的信号又不能过载，

这就要求LNA的增益最好是可以控制的。增益可控既能抑制过大信号，又能最

大程度地放大弱信号。在通信电路中，控制增益的方法一般有以下几种：改变放

大器的工作点，出于LNA的增益与放大管的偏置有关，故可通过改变放大管的

偏置条件来实现增益可控；改变放大器的负反馈：改变放大器谐振回路的Q值

等，这些方法都是通过载波电平检测电路产生自动增益控制电压来实现的。



电感源极负反馈结构的设计目标是实现输入匹配和低噪声系数，一般情况F

不能提供低噪声放大器所需的足够的增益。另一方面，由于MOS管的栅漏寄生

电容c。d的存在，会在MOS管的输入和输出端之间引起反馈，从而恶化LNA

的噪声性能，同时使系统不稳定。因此这种结构低噪声放大器一般采用两级级联

的结构，即在第一级源极负反馈的基础上，再加上第二级以增大增益和抑制第一

缴的栅漏寄生电容C小对于第二级MOS管的连接方法可以采用两种结构：共

源共栅结构和两级级联结构。图2—2给出了这两种结构的电路原理图。图2—2

(b)为两级级连结构，虽然两级级联结构能够提供比共源共栅结构更大的增益，

但不能很好的抑制栅、漏间寄生电容。实际上，出于第二级也是共源结构，所以

不仅第一级的栅、漏问寄生电容不能抑制，而且第二级的栅漏间寄生电容同样会

使输入和输出端形成反馈。因此该两级级联结构并不是理想的结构，而共源共栅

结构则是常用的结构，其优点在于在提供了足够大增益的同时，还可以抑制第一·

级的栅漏闽寄生电容，使得输入输出端实现很好的隔离。这样不仅增强了噪声性

能，还提高了稳定性。

Vbia! I广JM2
№

—rnn。U(M1
，L。
1

f

(a)共源共栅 (b)两级级联

幽2—2低噪声放人器的结构比较

2．4 CMOS LNA的线性度

除了噪声系数，增益以及输入匹配以外，线性度也是一项重要的指标。对于

有源器件构成的线性放大器来说，由于有源器件的非线性特性，当输入信号的幅

度较小时，系统能将该输入信号线性放大；而当输入信号的幅度增大，放大器进
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入了非线性区H,1，输出会产生失真。系统的非线性可以分为两种类型：即非线性

失真效应和非线性干扰效应。非线性失真效应是输入信号产生的失真，非线性干

扰效应是输入信号和干扰信号所产生的失真。通常，非线性失真效应以增益压缩

表示，非线性干扰效应以三阶互调表示。因为整个接收机的非线性通常由后面几

级电路如混频器等所制约，所以对低噪声放大器的线性度的关注远远低于对噪声

系数的关注。但是有些应用场合要求低噪声放大器有很高的线性度，因此对其线

性度的研究仍然是十分有意义的。本节主要给出描述非线性的参数(1dB压缩点、

三阶截止点IP3)的定义，并给出级联系统的三阶交调点的表达式。第五节再详

细讨论本文所采用的共源共栅结构的非线性。

2．4．1 ldB压缩点和三阶截点IP3的定义

通常MOS管可以看作无记忆时变系统，由MOS管构成的放大器可以认为

是无记忆系统，输出可以用幂级数表示为：

y(f)=Ⅱo+Ⅱl工(f)+a2x2(t)+a3x3(f)+⋯ (2．5)

其中，x(t)是系统输入，a。是第n节非线性常数，可以表示为：

。：土!：』堂12 (2．6)
“”一n!瓠吖n

假定输入信号是振幅为A，频率为03的正弦函数，代入(2．5)式，可得到输出

信号为：

加，=卜≯]+(”言a3,q2)翩sc㈣+詈肌呱z删‘a3A2 cosc，删+“-

(2．7)

根据式(2．7)，输出的基频分量为a3的函数，由a3的正负决定失真是增益压缩

还是增益扩张。通常，增益压缩用ldB压缩点度量。当晶体管放大器信号增大

出现饱和后，使增益比线性放大器增益下降ldB所对应的输入信号幅度值Vin称

为ldB压缩点(1dB Gain Compression Point)。若输入输出均用dB表示，ldB压

缩点如图2—3所示。
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Vin

幽2--3 ldB压缩点

若输入信号是振幅为A，频率分别为03I和032的两个『F弦量，代入(2．5)，

可得输出信号为(忽略3阶以上的分量)：

m)=ao+a2A2)+aI+i9a3A2]铆c。s(0)it)⋯s(㈣】
+詈竹c。s(2co，f)+cos(2咄)】+鲁以cos(30)I卅c。s(3c02t)】 (2．8)

+a2A2[cos(q+co，)t+cos(o)t一哆)印

+云a3A 3kos(吗±2丘乇p+cos(2c竹I±c如)，】+⋯

由式(2．8)可见，当两个频率十分接近的信号输入放大器时，由于器件的非线

性性产生的许多组合频率分量中，有可能落在放大器频带内的频率分量除了基波

外，还可能有组合频率q±2鸭和20)1-+0)2。我们称此组合频率q±2哆和20)1±0)2

为三阶互调量，如图2--4所示。出于三阶互调量和基频相近，会严重干扰输出

信号，所以通常以三阶互调失真表示非线性干扰失真，以“三阶截止点IP3”

(third—order intercept point)来描述三阶互调失真的程度。如果不考虑基频中的

9强o 3／4项，随着信号幅度A的增火，三阶互调功率达到和基波功率相等时，所

对应的输入信号幅度或功率称为输入三阶互调截止点IIP3，所对应的输出信号幅

度或功率称为输出三阶互调截止点01P3(一般在放大器中常用OIP3做参考)。

如图2—5所示。

劁2—4 1r线性系统的三阶交调

¨



la,AI=陟卜=划
以信号幅度表示的IIP3点为

胛3：!|!Ll
3 J盘，l

l比时的幅摩AIlP'；可表示成：

阚

输出

幽2—5二阶互凋截至点

三阶互调失真又可以dBm形式表示如下

肝。=·0109亏2毒1陪I
2．4．2多级级联系统的非线

(2．9)

(2．10)

(2．11)

(2．12)

对于多级级联组成的射频系统，系统总的非线性也可以用单级非线性表示出

来。其实，系统总的非线性与每一级的非线性关系如何，如何将每一级的非线性

折算到系统的输入端，这是很重要的问题。

现以两级系统为例来说明，如图2—6所示。

—压y斗习一
幽2—6级联的非线性示意剀
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Lb式(2．5)，忽略三阶以上的非线性，可以将M1和M2的非线性性表示为：

_ylO)=alx(O+Ⅱ2x20)+a3x3(f) (2．13)

y20)=屈xO)+履x20)+屈x30) (2．14)

其中，Ⅱ，p分别为泰勒级数的系数。将式(2．14)代入(2．13)得：

y!(f)=a,plx(t)+(a2届+砰岛)x2(f)+(吗届+2ala2f12+才屈虹3(r) (2．15)

由式(2．10)可知，级联系统的三阶截IE点为：

删2 2113丽(13‰2aa J∥+ 1 2腹+d?岛J
(2．16)

式(2．16)中，分子和分母可以为『F值或负值，考虑最坏情况，设均为正值，有：

去：华艘当型出煎l：!阻+．2a2f12+盟I仲32 3I q届 I 3h 届 届I
(2．17)

：—L+3a2f12。J生
llP32 2Z,lIP3；

其中，IIP3I、lIP32分别为第一级和第二级的输入三阶互调截点。式(2．17)中，

如果增益a远大于1，则第二级的线性度所占的比例远大于第一级。因此，级联

系统中，后级电路的线性度要求更严格，与噪声系数『F好相反。这也说明了对低

噪卢放大器对线性度的要求并不是很高。

对于多级级联系统，可以通过类推得到其非线性的一般表达式。以信号幅度

表示的级联系统的总的I IP3点可表示为：

去：去+黑+婆+¨． (2 18)胛32肿3i。卿3：’11P3：⋯
⋯““

以信号功率表示的级联系统的总的lIP3线性度可表示为”1：

liP3(加)=-log【去+丽砑1+丽厕1叫 (2 19)

其中11P3．是第i级电路的IIP3，A．是第i级电路的电压增益。

由(2．19)式可以看出，如果低噪声放大器以共源共栅结构实现，则可以将

该结构分为两级，对第一级须进行噪声优化，而第二级需进行线性度优化以便达

到最优的性能。另外，山于低噪声放大器所接收到的信号一般都较弱，一ldB压

缩点往往不是很严重的线性度问题，而在有用信号频率附近不可避免地存在下扰



信号，冈此，三阶互调在电路设计时fHJ必须要考虑。因此在本文后续章节中主要

讨论liP3。有了系统的IIP3，通过换算，也能得到表示线性度的其他参数。

2．5电感源极负反馈的共源共栅LNA

根掘前面章节对RF LNA的基本结构的分析比较，以及2．4GHz无线局

域删RF阿端芯片的性能要求，本文应选用的结构为电感源极负反馈的共源

共栅放大器。这种结构的最大好处就是不必引入一个真『F的电阻，从而既

实现了阻抗匹配，又满足了LNA的低噪声的要求。这种结构在输入MOS

管的栅极和源极引入了两个电感，通过选择适当的栅极电感值，使得输入

回路在工作频率附近产生谐振，从而抵消掉输入阻抗的虚部，再通过选择

适当的偏置条件和源极电感值，使得输入阻抗得到一个500的实部，这个

实部并不是真『F的电阻，因而它不会引入噪声。

但是场效应管极问电容C列的存在，使工作于射频频段的共源放大器的

性能受到了很大的影Ⅱ向。因此在射频波段时，由C鲥引起的导纳不能被忽略，

即栅漏问不能被视为丌路。该导纳值随着频率的升高或C。d的增大而增加，

这便使得输入与输出端之间的相互影响增大。这一切最终会引起放大器增

益减小，噪声系数变大，稳定性变差等一系列危害。为减小极问电容c。a

的影响，我们采用共源共栅组合，即共源共栅(Cascode)结构。共栅级起

反向隔离的作用，使得后接混频器的本征泄漏减小，输出端到输入端的反

馈减小，电路的稳定性增强，因此这种结构不仅减小了C。d带来的Miller

效应的影响，同时也提高了LNA的增益和隔离度。 整个电路的第一级起

电压放大和输入匹配的作用；第二级以电感为负载主要起输出阻抗匹配的

作用。同时为了减小LNA的直流功耗和实现输出级的匹配，输出级采用了

输出缓冲级与输入放大级堆叠(stack)的电路结构【7】。此外输出级的设计

还可以采用跨阻输出级的设计方法陋J。

如图2 7所示为共源共栅、源极采用电感负反馈形式的LNA交流通

路图。

Ml的源极反馈电感L。和栅极电感k共同组成了输入匹配网络，C“，Ld和负

载电容构成输出匹配网络，两者均谐振于工作频率0)0。虽然共栅极M2有很低的

输入阻抗，它使Ml的电压增益A，1很低，接近于1，但共源极MI有较高的电流



增益，而M2有较大的电压增益，所以共源共栅级联放大器的功率增益较大。出

于采用谐振回路作负载，因此它是窄带放大器，其带宽取决于电感L。和Ld的Q

值。

幽2-7共源共栅LNA交流通路图

在忽略M2体效应时，共源共栅结构的LNA的交流等效电路图，如图2～8

所示。其中C。I和C。2分别为共源管电容c鲥根据米勒效应折算到栅、漏极的等

效电容。电容Ci包含了共栅管中栅漏电容c。d2及负载电容等。

幽2 8哭源共栅等效电路幽

考虑到Cgd对z。和031_的影响，输入阻抗的表达式可修『F：

乙=粤=％硝丘 (2．20)

1+2塑
C?

可见，使得输入阻抗变小，截至频率也变小了。

2．6小结

本章首先讨论了CMOS低噪声放大器的几利t基本的电路拓扑结构，并

对其进行分析比较，况明最后选择电感源极负反馈的共源共栅结构的

CMOS低噪声放大器的缘由，并在第血节简单分析介绍了该结构的放大

器。其次讨论了CMOS低噪声放大器的几个主要的性能指标，以及改善这
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些性能指标的基本方法。

第三章MOS管的高频噪声

低噪声放大器位于接收通道的第一级，它的噪声特性将大大影响整个系统的

噪声特性。噪声是低噪声放大器设计中的主要考虑因素，这也是低噪声放大器一

词的由米。另外，从总体上来说，CMOS器件的噪声特性比双极型器件(Bipolar)

或GaAs器件的噪声特性差，因此，对于CMOS低噪声放大器的设计，噪声性

能的优化更是设计的重点和难点。为了进一步优化低噪声放大器的噪声系数，有

必要深刻理解各元件的噪声产生机理，并精确的模拟电路中各元件产生的噪声，

估计系统的输出端噪声，这对电路的设计也是十分重要的。

目前，随着先进的亚微米CMOS工艺应用于射频芯片设计，MOSFET的高

频噪声模型显的更为重要，对亚微米MOSFET的高频噪声进行建模也是近年来

的一个研究热点，因此本文对RFIC中MOS管的高频噪声模型的并结合本文所

采用的工艺进行分析总结。

本章的第r一节介绍噪声的基础理论；第二节则重点讨论MOSFET的高频噪

声。

3．1噪声的理论基础

有用信号之外的任何信号都可称之为噪声。电子系统中的噪声分为两类：人

为噪声和固有噪声。人为噪声可以通过屏蔽系统减弱甚至彻底消除，而固有噪声，

顾名思义．是系统所固有的，是不可消除的。 因此，本文只讨论固有噪声。

本节主要讨论噪声的基础理论知识，为后续讨论MOS晶体管的高频噪声和

整个LNA的噪声特性作准备。

3．1．1噪声的表示和计量方法

噪声是一个随机过程，即在同一B,1fiJ内，这一次观察和下一次观察会得出不

同的结果。对于随机过程，不可能用某一确定的时间函数来描述。但是，它却遵

循某一确定的统计规律，可以利用其本身的概率分柿特点来充分地描述它的特

性。 般采用噪声电压或噪声电流的平均值、方差、功率普密度来描述。至于这



些基本的概念和数学方法，在相关的书中都有详细的况明，这罩就不再赘述了。

本文只简单介绍一些噪声系数的概念。

有噪系统的噪声性能可用噪声系数的大小来衡量。噪声系数定义为系统输入

信噪功率LL(SNR)．=P．／Nj与输出信噪功率I：I：(SNR)．=P．／N。的比值：

F 塑垒堂塑笪堡些：竺盟
输出端的信噪比 (SNR)。

用分贝数表示：

NF(dB)圳·s糌删sF

一#／U,
只／No

(3．1)

(3．2)

从上式可以看出，噪声系数表征了信号通过系统后信号噪声比变坏的程度。

3．1．2电子器件中的噪声

这罩所提及的电子器件主要是电阻、晶体管(包括双极型晶体管和场效应晶

体管)以及电抗元件(电容和电感)等。在这些电子器件中存在的噪声，按照噪

声的来源可以分为：热噪声、散射噪声(shotnoise)、闪烁噪声、散弹噪声(popcorn

noise)等。

热噪声 导体中电荷载流子(电子、空穴)无序热运动所产生的噪声。由于几乎

没有绝对零度的环境，因而导体中的热噪卢无法避免。这种噪声最早是Johnson

f-1928年由实验观察得到，其后Nyquist又从理论角度进行了定量的分析。计

算一个有噪电阻在频带宽度为△f的线性网络内的噪声时，可以看作是阻值为R

的理想无噪电阻与一有噪声电流源并联，或阻值为R的理想无噪电阻与一个噪

声电压源串联，如图3—1所示。根据Nyquist的定义，噪声均方电压或电流的

表达式为‘“：

v2=4kHTRⅣ (3．3)

了：4kBTAf (3．4)
R

式中kB为玻尔兹曼常数，约为1．38×10—23J／K，T是绝对温度，一般为290K，

△f是噪声带宽。



R U R(无噪

幽3—1 电阻的热噪声及等效电路

散射噪声(shot noise) 散射噪声起源于载流子的粒子性，是由Schottky于1918

年最先提出来的。载流子越过一个能量势垒产生了一个不连续的电流脉冲，造成

直流电流的波动，从而产生散射噪声。可见产生这种噪声必须满足的两个条件是：

1)必须有直流电流流过；2)要有载流子可越过的势垒。对存在电位势垒的要求

意味蓿散射噪声只与非线性器件有关，线性电阻不会产生散射噪声，但并不是所

有非线性器件一定都显示出散粒噪声。散射噪声电流的大小取决于电子电荷、总

的直流电流(ID)以及带宽△L因此，用来衡量该噪声的均方电流值为【9】：

—?

i2=2ql"Af (3．5)

式中的I。是流过导体或器件的直流电流。

在MOS器件中栅漏电流(ID)就会引起散射噪声。由于这一栅电流通常是

非常小，因此它不是一个显著的噪声源。

闪烁噪声 发现于所有的有源器件和一些分立的无源器件当中。闪烁噪声的起

源随器件的不同而有所区别。对于双极型晶体管、场效应管而言，由于在器件的

制备过程中，不可避免会引入一些污染杂质、晶体缺陷。这些杂质与缺陷会以‘

种随机而无序的方式捕获或释放载流子，使得电流的大小发生无规则的微小的变

化，从而产生噪声。由于没有统一的理论，这种噪声的定量公式包含了经验常数

【10]．

}=K去鹭 (3．6)

其中K是经验参数，与特定的器件有关，也与器件所加的偏压有关；a是常数，

取值范围为0．5～2；b也是常数，值接近于1。从(3．6)可看出，闪烁噪声与1

／f成比例。因此，闪烁噪声也称作1／f噪声，在高频情况下，这种噪声往往可忽

略。

散弹噪声(popcorn noise) 除了以上几种主要的噪声源外，许多硅晶体管，尤
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其是那些平面扩散的器件，还存在散弹噪声(popcorn noise)。所谓散弹噪声，

其实是一种复合噪声，典型的表现形式是不等长，但等高的随机脉冲，有时这些

脉冲相：互叠加在一起。其均方电流值可以表示为‘”】：

f2=K—三}Af (3．7)

1+(毒)2
j：

K是与器件有关的常数；c也是常数，取值范围为0．5～2；fc是一特定的频率。

从(3．7)可看出，散弹噪声(popcornnoise)同闪烁噪声一样，也是低频噪声。

3．1．3经典二端口网络噪声理论

图3—2为一个噪声源驱动一个有噪声的二端口网络，噪声源可以用一个导

纳为Ys与噪声电流为f。并联的电路来等效。如果只关心整体的输入输出特性，

就没有必要去跟踪所有内部的噪声源。这些噪声源就可以由置于输入端的两个噪

声源米等效：～个和信号源串联的噪声电压源孵和一个并联的噪声电流源e，

而把该二端口网络看作‘个无噪网络(其内部的所有器件均是理想无噪的)，如

图3--3所示。其中孵是当输入端短路时，有噪网络的输出噪声功率等效到输入

端的值，而C是当输入端丌路时有噪网络的输出功率等效到输入端的值。

剀3--2有噪声的二端口网络年||噪声源

广一二__一一一一一一一一一一]

L——⋯⋯⋯——————I
幽3—3有噪卢的_二端[J网络的等效噪声模刑

20
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根据一个系统的噪声系数定义：

肝=丽蒜鬻裂‰ (3．8)

划j二图3-3所示的等效噪声模型，如果源噪声t与二端【__】内部噪声无关

那么该二端口的噪声系数可以表示为：

咿：芏±瞳墨丛 (3．9)

l：

通常情况F，二端口网络的噪声电流‘和噪声电压P。是相关的，因此将噪声

电流‘，分为与P。相关的部分t和与e。不相关的部分屯之和，即

i。=ic+屯

由于t与％相关，所以t可表示为

其中， Y。称为相关导纳。

由公式(3．9—3．11)可得噪声系数为

(3．10)

(3．11)

脬：独墨±型二+掣2 慨t z，

i： e

(3．12)表达式包含了三个独立的噪声源，每个都可以看成是f|J一个等效电阻或

电导产生的热噪声，即有：

R：§
”4kT△，

q，=—4加：。'af

G：—二。
‘4k!、△，

(3．13)

(3．14)

(3．15)

NF=I+剑磐小型坠譬盟必 ㈣，。)
L， u。

因此，二端lj噪声网络的噪声特性就由G。、最、R和q，四个参数来表征。划
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(3．16)式求源噪声导纳的一阶导数并使其为零得到；

B；=一B：2 B。?

Gs 2法娟Ⅻ；一

(3．17)

(3．】8)

可见，要得到最小的噪声系数，源噪声的电纳要等于相关电纳的负值，而源噪声

的电导可用(3．18)式表示。

此时取的最小噪卢系数为：

吣·删‰蚓小：R[摩删 (3．19)

因此，噪声系数可表示为：

D

NF=．v‘。+；}[(G，一60)2+(E—Ew)2] (3．20)
U^

从方程(3．20)可看出，为了实现最小噪声系数，源阻抗必须满足特定的条件，

也就是浇输入阻抗必须进行特定的匹配。另一方面，为了满足最大传输功率，一

般输入输出都要做到50 Q的阻抗匹配。尽管使噪声因素最小化，一定程度上有

助于传输最大功率，但是两个匹配成立的噪声源导纳一般并不相同，可见噪声匹

配和功率匹配之涮是有矛盾的。在实际的设计中，由于50Q的阻抗匹配是硬性

指标，所以必须牺牲最小噪声系数，即在50 Q的阻抗匹配的情况下，设计噪声

系数(NF)，使得其在系统可接受的范围之内，因此，此时的噪声系数(NF)并不

是最小噪声系数(NFmin)。

以上时论的二端口噪声理论是建立在给定一个有确定噪声源和确定参数的

系统，然后可得到该系统的最小噪声系数。然而在集成电路设计中，系统尺寸的

大小会影响到系统的噪声特性，但是这一因素并未反映在二端臼噪声理论中。另

一方面。功率损耗这一因素即是系统的一个重要指标，同时又能影响系统的噪声

特性，但这一因素同样未能反映在以上讨论的二端口理论中。

3．1．4多级线性网络级联的噪声系数

在接收机中，射频信号经诸如滤波器、

等单兀模块，由于每个单元都有固有噪声

低噪声放大器、混频器及中频放大器

经传输后都将输入信噪比变差。冈此



本节主要研究多级线性|j6||络级联情况下的J噪声系数。

以两级线性l叫络级联为例。对于图3—4所示的两级级连网络的噪声模型，第

一级输入端的噪声功率可表示为：

心舭舭加叱．彘]2+嚷蒜 (3．21)

一

{

幽3—4两级级联的噪声网络

而第二级输入端的噪声功率为：

嘶。。(⋯Rml。丁 +[j，rz(Ro∥引峨≤％]2 (3．22)

因此，总的噪声输出功翠为：

矿z：丝监箜
。几““’

(RL+尺洲，2)2

由于这种两级网络总的电压增益为：

4。，=彘钦C忐心V2：。面1
因此，该两级网络总的噪声系数为：

眠=去彳z【忐归：去
将公式(3．21)(3．22)代入(3．25)式，(3．25)式可以简化为帆=竺掣+ (i．2R。．+吒：)2 1 1

根掘．端口噪声理论，噪声系数可表示为

f R。 12
l可iJ

4七7R

(3．23)

(3．24)

(3．25)

(3．26)
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ⅣF：竖±【坠丝L兰!堡±【竖±丛Z
y矗4krR,．

r 1二_—一．] (3．27)

：竺匕!：：竺型J上：监上
Aj 4kVR Aj 4kTR

可见，(3．26)式中的第一项可以表示为第一级的噪声系数NF．。而对于(3．26)

式的第二项，当R。=Rinl=Ro。tl=R舱时，(3．26)式可表示为：

峨=嘲+警掣去=懈+等 慨zs，

‘般情况下，公式(3．26)可利用可获功率增益的概念来简化。可获功率增益定

义为输入输出端共轭匹配时，输出端的可获功率比上输入端的可获功率。则图3

—4中第’级的可获输出功率可表示为：

‰。卅(彘p赤 cs z。，

而可获输入功率为：

尸 =二L (3．30)
‘。‘⋯“”4R

则可获功率增益为：

4_(彘卜东 慨。，，

而以R。。为源电阻的第二级的噪声系数为：

肥。：1+曼墨!±型： (3．32)

”’⋯。4kTR⋯

从而公式(3．36)可写为：

呱，嘶峰+％手 慨s。，

利用可获功率增益的概念后，所得到的公式(3．33)并未像公式(3．28)那样，

假设R。=R。I=Ro。l=R。2，从而更具有一般性。

实际上对于m级级联网络，其总的噪声系数为：

帆小c州，+等+“·+考去 ㈦34，



从(3．44)式可以看出，如果m级级连网络中每一级的增益都大于1的话，

则第一级的噪声系数对整个网络的影响最大，同时如果第一级的增益足够大的

话，则后面几级的噪声系数对整体的影响很小，可忽略不计。这就是为什么在低

噪声放大器的设计中，噪声系数和增益必须仔细考虑的原因。同时，从(3．44)

式中还叫‘看出，如果m级级连网络中，有一级的增益小于l，即存在损耗，则它

将增大整体的噪声系数，尤其是当此损耗出现在第一级时，比如天线和低噪声放

大器之削的滤波器。这也就是前面提到的，纯容性或纯感性器件虽然不会自己产

生噪声，但是它会增大噪声系数的原因。

3．2 MOS管的高频噪声

现有的MOSFET的模型(BsIM3，Modelg．。EKV)的侧重点是在直流漏电流、

跨导和固有的电荷电容效应上【1⋯，在模拟MOSFET噪声时最根本的问题是只考

虑漏极电流噪声，忽略了栅感应噪声，它们只能用于工作频率比较低的电路(低
、_一，。

⋯

于100MHz)。在CMOS射频集成电路中，MOSFET的工作频率范围是1～3GHz。

由于栅感应噪声以及源(漏)与衬底耦合而引起的寄生效应等因素，使得实际测
’

量结果与利用Cadence仿真工具模拟的结果误差很大，必须对MOSFET的低频

模型进行修正。斟此，对亚微米MOSFET的高频噪声模型进行建模是近年来的

一个研究热点。本节对近年来RFIC中MOS管的高频噪声模型并结合本文所采

用的]-艺进行分析总结。

3．2．1 MOS管的射频模型

对于短沟道MOS管来说，简单的平方率模型己经变得不精确。随着低压电

路的广泛应用，MOS管的中，弱反型区变得越来越重要，要求MOS管模型不

仅有合理的I-V关系精确度，gm、gmb、gcI。和电容值在任何电压下均连续，而且

要求I—v关系的第二、三阶导数在强反型区、中反型区和弱反型区均连续¨11 o对

于广泛应用的BSIM3V3模型，较好的处理了这些问题。堕童皇堕要焦夔毫的蝗
高，到射频和微波频段时，MOS管的寄生参数变得非常重要，要求提供MOS

管的射频模型。

如果将RF MOS管的所有寄生效应都以等效电路的形式加入到MOS管的模

型中，模型会变得非常复杂。而且，很多表示这些寄生效应的元件参数很难甚至



／卜能提取，子F乜路也会包翕很多内部节点，使仿真时蒯大大增加。周此，需在仿

真精度和效率之问作折中处理。目前提出一种比较好的等效电路模型⋯IU2】，如

图3—5所示。为了使修正后的MOSFET的高频模型同时满足低频状态，在不改

变低频模型内核的基础上进行修正得到整个高频模型。因此，对射频电路中的

MOSFET进行模拟时，可以将整个高频的MOS管模型看成由低频模型与子电路

共同组成的。该等效模型广泛用于RFIC设计中，如本文所用的中芯国际代工厂

(Foundry)所提供的射频模型就采纳这种形式。

幽3—5 MOS管的等效电路模型

为了将等效电路运用在通用的SPICE仿真器中，将所有的外部元件从原来

通用的MOS管模型中抽取出来形成子电路，而MOS管符号只代表MOS管的本

征部分。

源、漏串联电阻也加入外部子电路，只在计算直流工作点时计入本征MOS

管，交流分析时不产生任何极点。栅电阻＆在低频模型中通常是ir]．以忽略的，

但是，在高频状态下，沟道中电压的波动会通过氧化层史黍赧盒到栅极，从而引

起输入信号的失真㈣【“l，因此，它是高频模型中的一个重要元件，需加入子电路

中。由于信号耦合，衬底电阻Rdsb、R。b、粕b也应加入到予电路中。源——衬底

和漏——树底电容一般包含在通用MOS管模型中，它们的正极连接在同一个衬

底点上，冈此是截垂的。由于源、漏之问存在衬底电阻，所以源——衬底电容

C。b和漏——衬底电容Cdb也加入子电路中。本征衬底节点须连接在衬底电阻心；h
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的菜一点尘，然两，研究表示，将本征衬底节点连接在Rdsb靠近源或漏端列MOS

管的Y参数影响不大，故将本征衬底节点连接在Rdsb靠近源端点。图3—5中，

受电压影响的电容c。。。和c嘶也加入子电路中， 虽然在通用的MOS管模型如

BSIM3V3中已经存在，把它们提取出来有助于提高短沟道MOS管的本征电容的

精度。

F面分析栅电阻，源、漏电阻，衬底耦合效应以及寄生电容的模型。在高频

对Rg由两韶分组成f15J：多晶硅栅屯极宅胆Rg柙口和沟道电盟R罾ch，如图3—6所

示。从图3—7可以看出，源、漏电阻包含过孔电阻Rv．。，硅化层电阻Rsolici dc，硅

化物与硅化物接触电阻＆以及轻掺杂源漏区方块电阻RⅢ。信号耦合在MOS管

的源极比较明显，如图3．8所示。图3—9，给出了MOS寄生电容的示意图。

栅电阻RB以及衬底寄生电阻R。。bs(地。bd)都是随着偏置的变化而变化的，

但是忽略偏置的因素也并不影响模拟结果【I⋯。高频下电容的充放电现象是一个

不容忽视的因素。因此，模型中的栅源(漏)rE容e舻(cgd)是低频模型中的C鍪。(c酗)

再附加上随频率变化的电容Cgs0(cgdo)构成的。同时，Cgs0(Cgd。)也可以弥补低频

模型在模拟短沟道器件时出现的误差。在通常的模型中，栅漏电容C。d与漏源电

容cd。是相等的，这样会引入很大的误差。因此，存模型中，栅漏电容C。d需要

新提取Il“。

幽3—6栅分布电阻的示意幽

J ?

{ ／．．．．．．．．．．．．．。．．．J 7

RI。a≈R池+Rl吐试妇+Rf+RHd～R‘+R鼬
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幽3—7源漏电阻的示意图

G

幽3—8衬底耦合的示意幽

剀3一g MoS管的寄生电容示意图

3．2．2 MOS管的高频噪声模型

一、MOS管沟道热噪声

热噪声是载流子和热振动的原子问的随机碰撞引起的，根据欧姆定律，会产

生随机噪声电压，从而在两端口产生噪声电流。MOS管从本质上是一个压控电

阻，所以存在热噪声，称为沟道热噪声，其等效电路如图3—10所示。通常，长

沟道MOS管的沟道热噪声均方电流可以表示为。“：

i。2 I=4kTg^jy．耐 (3．35)

其中gd0表示漏、源极间偏置为零时(即Vd；=O时)的漏、源跨导，且此时的Y

等于1，但在饱和状态啊，7减小为2／3。对于短沟道器件或V。。和Vd。比较高日_J，

v等丁2或更大。沟道热噪声这1模型非常好地预测了长沟道MOS管中的沟道

热噪声。但是当沟道长度不断缩短，尤其对于工作在射频段的短沟道器件，热噪

声远高于长沟道MOS管的热噪声，Y可以高达6I】71。因此，对于短沟道MOS管

的热噪卢需要更精确的表达式。到目前为【卜，已经提出了很多种解释短沟道MOS
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管的热噪声模型，其中有从速度饱和、热载流子效应等角度考虑得出的，然而

均没能很好的与测量结果相符和，还有待于今后的进一步研究。

izm=4kTg。,oY。鹭。

幽3—10 K=沟道MOS管中沟道热噪声的等效电路图

、MOS管的栅感应噪声

目前，相对于漏极噪声电流的建模，亚微米MOSFET的栅嗓声研究是较少

一些。沟道中载流子数目的涨落，或迁移速率的无序波动，都会产生噪声，从而

导致沟道电势的波动。在低中频情况下，栅与沟道之间的容性阻抗非常大，这种

电势波动通过氧化层电容耦合到栅极上所产生的感应栅噪声相当小，往往被忽

略。但是当频率高到GHz的范围，栅电容阻抗往往只有几百欧，这时应该考虑

栅感应电流噪声。可见，坦壁麈!量重量出于沟道电子不规则蘑动导憨的电势起伏

会被氧化层电容耦合到栅极而产生。这一噪声源可表示为一与c。。并联的电流
——一一一～～⋯一一一～⋯⋯～

。

源，如图3一11所示。在长沟道MOS管中，MOS管栅感应噪声均方电流可表示

为％

(3．36)

(3．37)

对于长沟道器件，6取4／3，是Y的两倍。对于短沟道器件，该值将增大，而且

在V。。和Vd。较高的情况下，该值还将增大。栅感应噪声也可以用另外一种等效

电路来表示，即可表示为一个与Cgs串联的电压源，如图3—12所示。根据戴维

南等效变换可以得出：

嗉=4kTSr 4f

l

’j‰。

(3．38)

(3．39)
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幽3—1l栅感应噪声的等效电路目

C

幽3—12幽3--11的戴维南等效电路幽

两者互换的条件是Cg。的q值远大于1，即∞2喀c三=1，此时有：

C”一。。W彬t∥ (3·40)

其中w甜和L。ff分别为MOS管有效宽度和长度。

对于工作于射频段的短沟道MOS管，栅感应噪声更加复杂，M．Jamal Deen

提出了一个适用于渐进沟道区的较为精确的i。。的表达式㈣：

△k(护华．掣[吆川‰)】 (3⋯

忙‰，一坦二!：颦二i生 ㈣。。，

V：js—yⅢ一三v‰?

由式(3．41)可知栅感应噪声△i。g(xo)与沟道热噪声△i。d(xo)是全相关的。

同样，在线性区时，町用VDs代换Vos。m。

对于速度饱和区产生的栅感应噪声比较复杂，因此，速度饱和区的栅感应噪卢

模型还有待于研究。

短沟道MOS管整个沟道区的栅感应噪声还应包含隧道效应的影响(衬底感

应也会影响总沟道噪声)。通常，MOS管的栅氧化层可看作载流予的势垒，栅极

和沟道区没有电流。然而，存在的隧道效应使能量在费米能缴附近的氧化层电子

从禁带穿透到导带，这种现象就是Fowler-Nordheim隧道效应。大多数实际情况

30
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中，Fowler-Nordheim隧道效应很小，可以忽略。然而，当栅氧化层厚度小于4rim
一一～～一。 一

‘一 ，

旦(国内o·18urn cMos]嘿笪埋$毳|匕层厚度逼赏为鼻·墨抽m)，堡垄ji!曼接隧
道效应，，使援泄疆史遍惫屠0增加。如图3—13所示，栅隧道电流主要包含栅与沟

道之间的电流k(2Igcs+I鲥)，栅和衬底之间的电流I曲以及由于交叠引起的栅、源

和栅、漏电流Ig。和Igd。

l／／，／ 飞＼、I
o；—一lo ol—嘲l

÷·

图3—13栅隧道效应引起的隧道电流

臣三严i—圈嘲乍
⋯L⋯⋯毒≥—L
L—逸一

图3—14 MOS管沿沟道方向的局部小信号等效电路图

(直接隧道效应明显情况下)

图3—14中垴和鞫分别表示靠近源极和靠近漏极的隧道效应。在射频段，

MOS管沿沟道的每一段栅极会由隧道效应产生散射噪声，由于这种散射噪声与

沟道热噪声和栅感应噪声无关，所以会在沟道产生明显的沟道散射噪声。当MOS

管栅氧化层厚度低于2rim时，产生的沟道散射噪声可以达到与沟道热噪声和栅

感应噪声相当的程度。然而，计算这种隧道效应的前提是精确的直接隧道效应电

流模型，这需要解多维薛定谔方程。目前还没有解决这一问题。

三、MOS管闪烁噪声

闪烁噪声(1／f噪声)的来源依然还在研究。由于对闪烁噪声的产生机理没

有统一的解释，所以闪烁噪声模型包含的经验参数比热噪声和散射噪声多。目前，
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主要有两种模型解释闪烁噪声的来源——载流子数目波动模型和迁移率波动模

型。第一种模型中，闪烁噪声来源于载流子的随机俘获和释放。电荷的波动导致

表面电势的波动，进而影响沟道可动载流子密度。假设沟道和氧化层表面陷阱可

通过隧道效应交换能量。第二种模型依赖于一种经验的假说，即认为闪烁噪声出

体迁移率的波动引起。

在MOS管中，栅氧化层与硅衬底之问的“悬挂键”产生了额外的能级，使

载流子的移动过程中可能被俘获，在某些时刻又被释放，因此产生了沟道中载流

子数目和迁移率的变化。这一现象与其他一些未知的原因引起MOS管中的闪烁

噪声。MOS管的闪烁噪声比其他器件的闪烁噪声高的多，这主要是因为MOS

管是‘种表面器件。大的MOS管呈现更小的闪烁噪声，因为大的栅氧化层电容

平缓了沟道电荷的波动。MOS管闪烁噪声电流表达式为：

孑2；·惫·△， @a。，

其中k取决于工艺参数的常数。通常认为PMOS的1／f的噪声要比NMOS的小，

然而这也不能一概而论。

3．2．3MOSFET二端口网络噪声

根撕亚微米MOS‘留的局频噪户模型，廷用经典二端口噪声理论，凹个等效的

二端口网络噪声参数可以表示为：

民2志(3．44)
G=4k笠T4f

(3·45)

r：皇=G+饵 (3。46)

漏极噪声电流等效到输入端后，等效的噪声电压为：

虿：毒：下4kT,％,r,Af (3．47)
“

g二 砺

由l·式可得，等效噪声电阳为：
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-7

R 2南2百gdoY (3．48)

仅仅上面的等效噪声电压并不完全表示漏极的噪声电流。因为当输入丌路时，而

且在忽略栅电流噪声的情况下，仍然有漏极噪声电流在流动，我们将该条件下的

漏极噪声电流用i．1表示。该等效噪声电流为：

再：掣掣：孙㈡z cs。。，

}：式是在假设MOSEFT的输入为纯容性的情况下得到的。如果采用高频时的版图

技术，使栅电阻减到最小，那么对于工作频率比截至频率((0T)低很多的情况下，

上述假设是很好的近似。另外，栅噪声电流包括两部分，一部分是与漏极电流噪

声相关的部分(t，。)，另一部分则是与漏极电流噪声不相关的部分(t，，)。可见，

等效输入电流噪声为‘，，等效到输入端的漏极电流噪声再加上其所引起的栅电流

噪声f。之和。，所以相关导纳为：

r：型叠：／脚巳+‰# (3．50)

毛
‘

f no

为了简化Y。的表达式，对(3．50)中的第二项进行简化，得到：

‰≥=‰警=‰譬 (3．⋯
‘m， fⅢ，‰ ‘nd

再将(3．51)代入(3．50)中可得：

≯心埋。等咖∽∥压 ㈨㈣

=j∞C。斗g。．C 埘，去cJ专∞％
如果假设存短沟道情况下C仍为纯虚数，那么(3．52)又可以改写为：

≯肛小球l岳] ㈤㈣

其中，

口：筮 (3．54)

磊，ff“V



对于长沟道器件d为1，随着沟道长度逐渐变短，o也将逐渐减小。从(3．53)

可以看出，Y。为纯虚数，因此G。=o。另外，从这里也可以看到，Y。确实不等F C。。

的导纳，而是它的某个倍数，因此我们不能同时使功率传输最大而又使噪声系数

最小。

利用相关系数的定义，我们可以将栅极噪声电流表示为：

丢=(‘。，+‘。)2=4kTAf39xlel2+4七丁矽万岛(1一lfJ2) (3．55)

由(3．55)的第二项可得到：

G；
上：：—4kTAf—dgg(1
4kTAU 4kTAf

垃：塑里蚓监
59ao

从而就获得了二端口网络的四个参数，总结于表3．1。

表3．1MOSFET二端口网络的四个参数

参数 表达式

瓯 0

硬 。％㈦c{房]
心 墼：上，上

g： 口g。

G『， 塑里蚓韭
59u,，

(3．56)

利用以上参数可以得到，使噪声系数最小的信号源阻抗为：

％，一耻坞㈦cl居] c。川

G．。r| 鼯：⋯C。再鬲 (3．58)

显然只有在输入为特定信号源的情况下，MOSFET才会得到最小的噪声系数。一

般情况下，输入信号源为50 Q，与最小噪声系数所要求的信号源不一致，因此噪

声系数必定会有所牺牲。但当前的一个研究方向就是在设计中使摄小噪声系数所

要求的信号源与50 Q一致，文献[19]已经将这一思想成功的应用在双极型

(Bi p()J ar)工艺上，而对CMOS工艺还尚未有成功应用。
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由(3．57)、(3．58)可得MOSFET的最小噪声系数为：

‰=t+姗，，[％，+瓯]z，+去昙扛而 (蛳。，

从(3．59)中可以看出：如果忽略栅极噪声电流，即6=O，那么最小噪声系数

就为l；提高漏和栅电流之间的相关性可以改善噪声系数；随着工艺尺寸的缩小，

∽的改善会改善任一给定频率时的噪声系数。如果假定在短沟道情形下，㈦仍

等于O．395：而短沟道效应使Y和6增至3倍，即Y=2／3，6=4／3，则可得出最

小噪声系数的估算如表3-2所示。从表3．2可以看出，最小噪声系数相当令人满

意。

表3．2最小噪声系数的估算

卿／co ‘．。(dB)

20 0．5

15 O．6

10 0．9

5 1．6

运用经典二端口网络噪声理论，可以求得最优参数G。p【，BopI，以及MOS管

相应的最小噪声系数Fmm。但是LNA的输入信号一般来自于本征电阻为50欧姆

的天线，求得的G。。，B。一般不满足实现最大传输功率时所需的阻抗匹配条件，

因此我们必须在LNA功率传输和噪声性能之间求取一个最优的折衷。为此可以在

LNA的输入电压和输入电流之间引入一个相位差，通过一定的电容和电感的组

合，实现对50Q源电阻的阻抗匹配。出于电感、电容不引入噪声，对LNA的噪

声性能没有损害。

3．3小结

本章的第一节介绍了噪声的理论基础：噪声的表示方法和讣算方法，电子器

件中的主要噪声源，经典的二端口网络噪声理论，多级级联的线性网络中噪声如

何计算以及各级对整个系统的噪声的贡献情况。第二节则从MOSFET的模型出

发，总结了MOS管的射频模型。在射频电路中，可以将整个高频的MOS管看

成低频模撄与由寄生效应引起的子电路共同组成的。另外给出了MOS管的两个



主要噪声：沟道热噪声和栅感应噪声，它们产生的机理及均方电流表示。最后总

结了出_一端口噪声理沦得出的MOSFET的二端口网络噪声。

第四章片上平面螺旋电感

4．1引言

尽管在CMOS工艺上集成晶体管、二极管和电阻都很容易，但要实现单片

CMOS射频集成电路仍有一定的困难。这主要是因为射频集成电路的所有关键予

单元巾都要用到电感，电感占据了芯片的很大部分面积，其性能好坏也直接影响

射频集成电路的总体性能，而要实现高性能的片上集成电感是CMOS工艺面临

的又+个难题。因此，如何实现片上集成电感是CMOS射频集成电路中一个非

常重要的研究课题。

集成无源电感有两利·形式：第⋯种是键合线电感，由于这种电感的感值受

限，且存在耦合干扰、可靠性不高等缺点，因而很少被采用；另一种是被广泛采

用的平面螺旋电感，它是利用标准CMOS工艺的两层(或多层)会属层来实现

的电感元件，其中一层螺旋式电感线圈，另一层当作内圈的引线。人们的研究也

主要集中于这种形式的电感器。平面螺旋电感的形状主要有图4—1的四种。(图

中din,d。。分别表示内径和外径)。由于方形螺旋电感的版图最容易生成，所以应

用最为广泛。典型的平面正方形电感的纵向剖面图如图4—2所示。为了降低电

感和衬底间的氧化层电容，对于多层余属工艺，我们总是使用顶层的金属层来做

电感，而且在深亚微米CMOS工艺中，顶层金属一般比其他金属层要厚一些，

这样有助缃戒小电感的串联电阻。

本章首先从片上平面螺旋电感的损耗机制出发，引出平面螺旋电感的模型，

并总结了几种电感感值的计算方法：给出了平面螺旋电感Q值的表达式，并分

别从工艺和设计两个角度总结了提高Q值的有效方法；还重点研究了金属线厚

度对平面螺旋电感品质因素(Q值)的影响，最后用仿真的结果随明了当金属线

厚度超过】Opm时，通过调节电感的内径仍可以进一步改善平面螺旋电感的Q值。

这些研究都有助于片上平面螺旋电感的优化设计。



图4--1平面螺旋电感JL种常见的平面结构图

Portl Port2

图4—2平面方形电感的纵向剖面图

4．2平面螺旋电感的物理模型

4．2．1平面螺旋电感的损耗机制

在硅基工艺中，乇画螺壤史蹙煦壁搓塑品辱凰熬热与基塑橇扭制壹羞黟然笪
联系，因此有必要分析电感的损耗机制。

片面螺旋电感的损耗主要包括以下几种损耗：金属线损耗；涡流损耗；衬底

损耗和寄生电容损耗。

‘、金属线损耗

由—F形成电感的金属层的电导率是有限的，因此金属层奎身金在在皂咀，一盒

引起损耗。在高频时，趋肤效应使电流集中于金属线外圈而呈不均匀分布，使得

通过导线的有效截面积变小，电阻值变大，造成损耗更加严重。图4--3为趋肤

效应的示意图。



图4—3趋肤效应的示意幽

山于电流大部分只在趋肤深度内流动，因此为了减少电感的能量损耗，我们可以

加大金属的宽度和厚度，增加电流流过的横截面积，以减小电阻，但是如此一来，

又会增加同‘电感线圈中金属条之间的寄生容抗，使得谐振频率下降。

二、涡流损耗

图4—4涡流效应的示意图

由于平面螺旋电感的环径由大到小的布局，使平面螺旋电感的磁场是从中心

向外逐渐减小的，如图4—4所示。在靠近中心的金属线1会受到较大的感应磁

场，而此感应磁场(B：。)会在金属线l感应出涡流(』。。)。原来金属线上的电流

是向上的，而产生的涡流抵消了金属线左边的电流，使得流经金属线的截面积进

一步变小，电阻变大，损耗进一步增加，并且金属线越宽，产生的感应电流就越

大，这和前面加大金属线宽度的做法相抵触。尤其在高频时，涡流效应会更明显。
～一 H ⋯“～⋯～⋯ ⋯’’’H{’⋯

三、衬底损耗

衬底对片上电感的质量有很重要的影响，它可通过三种方式引起损耗：一种

是通过电场耦合引入的电流引起的损耗；第二种方式是通过磁场耦合在衬底中引

国竹
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?”

～“‘÷

入的涡流引起的损耗；第三种是炮磁场辐射引起的损耗(在目前的应用情况下

这种损耗一般可以忽略不计)。衬底损耗与衬底掺杂浓度有很密切的关系，在衬

底轻度掺杂时(原子密度小于10”’atom／cm3，电阻率大于10 kQ-cm)衬底损耗很

小，电感的质量主要由金属线引入的损耗决定；当衬底重掺杂时(原子密度大于

10“’atom／cm3，电阻率小于0．001kf2·em)，衬底损耗将成为决定电感质量的主要

凶素。现在的标准CMOS硅工艺一般采用外延型衬底，衬底电阻率很小，衬底损

耗使得集成的片』：电感的品质因数一般都在10以下。高频时，非绝缘的衬底和

电感问电磁场的相互作用在衬底引起的损耗是影响电感Q值的主要因素。

四、寄生电容损耗

金属层和衬底之间会产生寄生电容，构成电感的多圈金属线之间也有横向耦

合电容，这些电容损耗相当于一部分电磁能量，同时也限制了片上电感的自谐振

频率。

4．2．2平面螺旋电感的物理模型

对硅基平面螺旋电感进行建模和仿真方法很多，但总的来说，有三种主要建

模和仿真方法：一是用电磁场仿真工具对硅基平面螺旋电感进行建模和仿真；用

基于数值求解Maxwell方程的通用全波电磁场仿真工具可以仿真硅基集成电感，

比如Ansoft，EM—Sonnet都是这样的工具。这些工具非常精确，但仿真速度很慢，

需要的内存很大，特别是在仿真结构比较复杂的硅基集成螺旋电感时：另外这些

仿真工具非常昂贵，使用也比较复杂，需要使用者有一定的经验。为了提高仿真

速度，i_}{现了专门用于仿真螺旋电感和变压器的仿真器。它们通过一定的等效利

近似，将电磁场问题等效为静电场和静磁场的问题，加快了求解的速度。比如

ASITIC”⋯。二是用分段等效的电路模型对硅基平面螺旋电感进行建模和仿真。

分段等效的电路模型比用电磁场仿真工具简单一些，但是组成螺旋电感的金属线

段比较多时，它的规模往往比较大也比较复杂。实际上用分段电路模型求解比用

ASITIC等_1具来做更加麻烦。三是紧凑的集总模型对硅基平面螺旋电感进行建

模和仿真。这种方法非常方便、迅速，因此该模型在电感电路的没计和优化时具

有显著的优势。

本文在分析研究金属线厚度对电感Q值的影响时，是用电磁场仿真工具
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Ansofl进行实验的，发现Q值的变化情况与电感内径的大小有很大的关系。但

由于集总参数物理模型的便捷性，及其广泛的应用，因此下面将主要讨论平面螺

旋电感的集总参数物理模型。

在对电感的各种损耗机制有了比较深入的理解后，人们提出了多种电感的集

中元件式模型，其中堑望蛰杰璺静C．￡卿坐蝼壅塞蔓[2．13中握岛的集廖哇撼
的集总参数物理模型是最为亡泛使用的一种模型，即为图4--5(c)所示。图中

三和月为金属连线的串联电感和电阻；ck为金属层间的电容，C0。l和cox2是金

属连线和衬底间的寄生电容，R。i1胄。i2和csilcsi2分别为衬底本身的寄生电阻和寄

生电容。有时为了模拟测量中的真实情况，还在模型中加上片上电感的输入、输

出焊盘的等效电路。图4—5(a)为集成电感的平面图：S为金属条间距，矿为

金属线宽度，Di。为电感的内径，D0。为电感的外径，Ⅳ为线圈数。在高频时，由

于涡流效应和硅衬底损耗，电感在储存磁场能量的同时，还有通过欧姆损耗消耗

能量的寄生电阻和储存电场能量的寄生电容，这些电阻和电容值称为寄生参数。

图4—5(b)为该物理模型的三维立体图。

(a)平面螺旋电感的平面图(b平面螺旋电感的三维立体图(c)电感的集总参数物理模型

图4--5平面螺旋电感

下面给出物理模型中各个参数的解析表达式并加以说明。

1．串联电感Ls

在高频段，金属线可以当作电感。螺旋电感可以看作是由多根金属线连接

构成的，因此其串联电感包括金属导体自电感以及导体问的互电感(用

Greenhouse算法计算)，自电感的计算公式为：

‰_2f(1ni2+l r+0 5+w3+，t，) H·1)

其中，l为金属导体的长度，W为金属导体的宽度，t为金属导体的厚度，对于一

个N圈的螺旋电感，其自电感将会包括4N项。互电感则用下面公式计算：



M=21M，

其中M为H电感，Mr是互电感参数，计算公式如下：

肘，岫高蕊]_脬+_GMD
(4．2)

(4．3)

GMD是指会属导体问的几何距离，它近似等于导体中线间距，其准确计算公式

为：

·n一=lnd一啬一羔一志一丽W10一⋯ ㈧a，

其中d为导体中线间距，互电感有正负之分，如果两根导体的电流方向一致，则

他们之旧J的互电感为正，反之为负。因此，对于一个N圈的螺旋电感，它的互

电感将包括2N(N．1)个『F项和2N2个负项。

综上，串联电感为：

L。=上。m+M+一M一 (4．5)

2．串联电阻R。

在RF频段，由于涡旋电流的存在，导体中流过的电流不再均匀。而且涡流

产生的磁场与导体原先的场相反，因而涡流会减小流过导体的净电流，换句话说

就是会增加电阻。串联电阻可以写成：

矸：壁：L!!型 (4．6)
儿5一w占．f1一P一1，6、

‘ ’

其中：p表示金属导体的电阻率，1一total表示螺旋电感的总长度，6为趋肤深度。

3．串联电容C。

串联电容C；主要来自两个方面：一是电感邻近线圈之问的电容，二是电感

与其r通道间的电容(即版图中交迭的两层金属间的电容)。由于电感邻近线圈

酬的电容可以通过增大线圈间距得到极好的抑制，因此对串联电容来说，可以只

考虑会属层间的电容：

C：H．w2．—三＆一 (4．7)

r％“l一"2

其中：n表示交迭区域的数量，对于一个N圈的电感，他等于(N一1)；￡。x表示

氧化层的介电常数，对于Si02来说，它等于4ao(￡o为空气的介电常数)，单位
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是F／m；t。。M⋯2表示两层金属问的氧化层厚度。

4．衬底寄生参数

在本文采用的物理模型中，衬底的特性用C。C。i、Rsi三个参数来描述。C。。

表不氧化层的电容，C。．和R。i分别表示衬底的电容和电阻。它们可以用以下的

公式近似讣算：

cj。2}枞w．等 (4．s)

[j，：=1。一tota7Mc、¨ (4．9)

； (4．10)

，一total．w瓯“

其中：c。。b和G。。b分别代表硅衬底单位面积的电容(F／m2)和电导(S／m2)。

4．3平面螺旋电感感值的计算

在模型中，寄生电容、电阻已经给出了物理起源，其值的大小是很好测算的，

主要的问题是怎样『F确的估算理想电感的感值。对于电感值的计算，解麦克斯韦

方程是一个很好的途径，例如可以利用MagNet三维有限元模拟器来对螺旋电感

进行求解，它的结果误差很小，但是在计算过程中需消耗大量的时间和资源。因

此在设计电感时，都希望有一个简洁而精确的感值表达式。在这方面，很多学者

做了大量的工作，具有代表性的有Crol、Vooman、Dil等人。他们都取得了很

好的结果，但是误差还是在20％以上，精度不够。

七十年代，HM．Greenhouse给出了很精确的平面矩形螺旋电感直流电感量

的计算公式”⋯。平面方形螺旋电感总的电感值可表示为组成电感本身的各段导体

自感量与各段问互感量之和。如果一个矩形电感由N圈4N条金属段组成，那么

总共要计算4N个自感值，2N(N．1)个正互感值和2N2个负互感值。

上。。／=上。Ⅲ+M+一M (4·11)

式中：￡。。：各段导体自感量

M：所有与各段导体电流同向的互感量之和。

M：所有与各段导体电流相反的互感量之和。



￡。。。=2I[1n(2形+，)+o．5+w‘％_

式中：L“，自感量的单位nH，

w：为导体宽度，单位cm，

式中：Jp：l。k+0+志)I，2]一0+(；M⋯Dzlll2"1"TGMD，

·nG坳地d一{窃+砑1+砑1+研1¨．}
GMD称为几何平均距离，d为相邻段中心问距。

(4．12)

(4．i3)

图4--6是一由8段金属线组成的2圈螺旋电感，其电感值为：

￡=厶+厶+厶+厶+厶+厶+厶+厶

+2∽¨+M2，6+M37+M4．8)

+2∞∞+M¨+M2，4+M2，8+M3，5+M4，6+M5，7+M“8) (4．14)

通过以上分析可以看出，通过Greenhouse方法计算电感感值，虽然平面螺

旋电感集总参数物理模型中各参数都由直观明确的意义，大多数参数还有简单准

确的表达式，剥于圈数较少的螺旋电感仍然可行，但如果圈数较多时计算便显得

繁杂。而且它也存在着很明显的缺点：首先，咫的表达式没有包括由于邻近效应

引起的阻值增加；其次没有包括衬底中的涡流损耗：最后，虽然用Greenhouse

方法求解k足够的精确，但是它不能直接从螺旋电感的几何参数来计算总的电

感值。集总参数物理模型中没有二_个简单准确的表达式来计算平面螺旋电感的总

感值，其应用受到有了一定的限制。

南了一m谏、糟确计笪石丰基平而螺瓣中．感的总电感值L。』1999年Mohan提出’

了三种简单精确的表达式来计算正方形、六边形、／～边形和圆形的平面螺旋电感

总的电感值。第一种是采用面电流近似的方法；第二种是多项式拟合的方法；第
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圈4--6两罔的平向方形螺旋电感

三种是改进型Wheeler表达式。这三种表达式计算的电感值与电磁场仿真工具得

到的电感值相比较，能够达到2—3％精确度。可见，这三种简单精确表达式非常

适合于rn感的设计和优化。

1．面电流近似表达式

由于平面螺旋电感的各圈的电流变化不大，我们可以从整体来考虑整个电感

的电流，将同～边的分段金属线中的面电流看作是一整条面电流。这样整个多圈

平而螺旋电感就可以近似为一圈平面电感。因此，平面螺旋电感的总电感值可以

表示为：

￡=下／-。F12davgCl[1n(c2／P)+c3p+C4p2] (4．15)

其中，以。=0．5(do。+di．)；n是螺旋电感的圈数，扯为磁介质常数，对于图4—1中

所示各种形状的螺旋电感，参数c，见表格4．1：p=0。一d。，)／白。+如)称为填充

系数，它表示平面螺旋电感中间空洞程度，p很小，d。。z d。，即表示平面电感

中心无金属圈，p很大，d。，乃d。，即表示平面电感中心几乎填满了金属圈。对

于两个平均直径吃。=o．5(以。，+一，)相同的电感，填充系数小的电感比填充系数

人的电感感值要大。因为填充系数大的电感存在更多金属内圈，内圈的会属条对

总感值贡献的负耦合电感大于正耦合电感。



表4．1面电流近似表达式中的参数c。列表

C． C2 C， C，，

四_方形 1．27 2．07 O．18 O．13

六边形 1．09 2．23 O．00 O．17

八边形 1．07 2．29 0．00 0．19

圆形 1．OO 2．46 O．00 O．20

2．多项式拟合表达式

第二种简单精确表达片上平面螺旋电感总电感值L。的方法是采用数学中的

多项式拟合技术。该多项式拟合表达式为：

L=∥蛾f09％或17增(3 M吼s鸭 (4．16)

其中，6和a．是与电感形状有关的系数。其值可以参见表4．2。

表4．2多项式拟合表达式中的系数列表

形状 B q(以。) 12"2(09) ％(‰) t2"4∽) Or"5(J)

四方形 1．62×10。 一1．21 一O．417 2．40 l_78 -0．030

六边形 1．28X10一‘ 一1．24 —0．174 2．47 1．77 —0．049

圆形 1．33×10一’ 一1．21 —0．163 2．43 1．75 0．049

与面电流近似表达式一样，多项式拟合表达式非常精确而且非常简单。在实际应

用中，它能够作为电感的设计和优化的电感模型。

3．改进型Wheeler表达式

H．Wheeler提出了几种分立平面螺旋电感的模型。将该模型进行简单的改进

可以得到适合于片上平面螺旋电感的模型：

扛‰急 (4 17)

其中K，和K2是与电感形状有关的系数，其值如表4．3所示。

用三种简单精确表达式计算的电感值和用仿真工具ASITIC计算得到的结果

很接近，一样的精确。可见，用Mohan提出的简单表达式可、丝精确计鬓电感值。



表4．3改进型Wheeler表达式中的系数列表

形状 K1 Kl

四边形 2．43 2．75

六边形 2．33 3．82

圆形 2．25 3．55

4．4平面螺旋电感的Q值

“l-I质凶素(Q)是表征电抗元件的能量损耗情况，它是衡量电感性能的重要标

志。冈此，Q值是衡量平面螺旋电感品质的重要物理量。本小节讨论平面螺旋电

感Q值的定义以及如何提高平面螺旋电感的Q值。

4．4．1关于Q值

0值是针对电抗元件而4-的，实际上是表征电抗元件的能量损耗情况。它的

定义为：

Q=
2万(电抗元件储存的能量)

周期内电抗损耗能量
(4．18)

在宽频带范围内，实际电感可用图4—7(a)等效，其中RL。表征电感的损耗，它

包括由电感线圈的直流电阻、高频时的趋肤效应以及线圈对其中磁场非理想束集

引起的全部损耗。在频率不是很高时，RL。可认为是不变的。也可用一理想电感

与RL。相并联来等效。

rh rrnn

——[]_三L一

。卜1。
L_JL_j

(a)

二L co——--刊
c

(b)

I到4—7 (a)实际【也感的等效电路幽 (b)实际电容的等效电路幽

按上式定义。电感Q值可以表示为：

善



0：坐或()：rL～
儿

～
∞￡

同样的道理，实际电容可用图4—7(b)等效电路来等效。其中Rcp和Rc。

表征电解质非理想绝缘和电容对其中电场非理想束集引起的损耗。电容的Q值

表示为：

Q=cod?C／,或Q=磊1万

O值应是频率的函数。调谐回路Q值是对其谐振频率‰=1／,I-E-(而言的。

对并联谐振回路：

”杀=ooRC-瓦R (4 19)

、JC

对串联谐振回路：

厄

门：坐：—L：．鳖 (4．20)
。’

R onRC R

4．4．2平面螺旋电感的Q值

0值的定义同样适用于平面螺旋电感，为了方便定量地表达平面螺旋电感的

O值，我们将Patrick Yue的模型简化为便于计算Q值的等效模型，如图4—8所

示。

幽4--8计算电感Q值的电感集总参数简化模型

根据附录一，很容易导出两个模型的参数之间的变换关系为：

驴表+掣 ㈤z，，

47



r1一r !二!!!亟!生：!生：堡z! (4．22)Lp—LOX‘1ij可i了ij可 、～’

O值的表达式。”

tO 一!!!垡堡：：!兰堕鲎．皇塑坚堕堂! (4．23)z电堪=——羽币哪蕊雁鬲旷 、‘ 7

电场峰值能和磁场峰值能分别由(4．24)，(4．25)式决定”⋯：

F ～竖：!曼!：兰￡! (4．24)E11l场峰值能=———丁一 、 ’ 7

‰川㈣％=赫 ‘4·25’

一个周期内iIii损耗为。“：

E一个州期损耗的能量一_百27r×每×哧+面缸] ‘4·26’

其中：

驴表+掣 ㈦z，，

Cp=co=．等麟， (4．28’

vn为通过电感端口的峰值电压。将(4．24)～(4．26)式代入(4．23)式可得：

Q=警×南×[1一掣彳工(et+q)】 ㈤29’

(4．29)式表明Q值由等式右边的三项因子决定，其中：第一项表征存储的磁场

能和串联电阻．E的能量损耗：第二项表征衬底损耗因素，即在半导体衬底上的能

量损耗：第三项表征自谐振因素，描述了峰值电场能随频率上升而造成Q值的下

降．在自营振频率时的q为零，当频率超过自谐振频率时，电感没有静磁场能输出

廿I,I‘轰±W为容一件。

4．4．3提高平面螺旋电感Q值的方法

提高品质出数是片上平面螺旋电感设计和优化的中心议题a要提高螺旋电感

的Q值，主要是降低它的寄生元件的能量损耗。从上面品质因数q的表达式

(4．29)可以看出，集成螺旋电感的损耗大致来源于三个方面：一是电感线圈的

电阻损耗，线本身细，再加上高频时产生的趋肤效应，加大了电阻值；二是电感

线圈与衬底之间的寄生电容将电感中的一部分能量耦合到衬底消耗了：三是电感



中的电流所产生的磁场将一部分能量耦合到衬底中形成电流消耗。因此，Q值的

改善主要是从这三个方面进行优化。例如，减小金属连线本身的串联电阻，增大

衬底电阻率，减小寄，E电容，都是提高Q值的有效方法。

为了克服或者减小这些寄生效应的影响，总的束说，可以从工艺和电感设计

两个角度来实现。从工艺的角度上来讲，可以采用各种各样的办法：例如，为了

减小金属线的损耗，rq‘以串并联多层金属来制作电感或者使用电阻率更低的铜导

线：为了减小衬底的影响，可以使用顶层的金属层来制作电感加大电感与衬底之

间的氧化层的厚度、采用轻掺杂的衬底或者将电感下的衬底用刻蚀的办法掏空。

这些工岂都要求进行特殊的加工，增加了成本，并且与标准工艺不兼容。另外，

可以从优化电感的设计来减小寄生效应的影响，提高Q值。例如，优化电感的

版图设计；选择合适的内径、阳J距等以达到优化设计。另外还有一种不需要特殊

工艺支持的制作高质量电感的方法是在电感下使用最底层金属或者用多晶硅制

作网格保护层，它可有效的将电感和衬底隔离，使得由衬底引起的损耗减少。

下面归纳～些常用的提高平面螺旋电感Q的方法：

(1)用铜互连技术降低金属连线的电阻率

从电感Q值的计算公式可以看出，电感的Q值是与金属线圈电阻成反比的，

减小金属线的电阻是增加Q值最有效的方法‘州。增加金属线宽度和厚度都可以

降低电阻，但是增加线宽会影响集成度，同时也会增加寄生电容，从而影响其工

作频率，增大电感和衬底之间的耦合。金属线的厚度也不能无限制的增加，当铝

线的厚度超过31．tm后，线条就很容易断裂，同时会给刻蚀工艺带来很大的难度。

因此我{i'JN以采用低电阻率的铜(1．7pf2．cm)代替铝(2．79f1．era)以降低串联电

阻。铜的电阻率比铝的低，而且由于铜互连工艺采用大马士革结构的镶嵌工艺和

化学机械抛光(CMP)平坦化代替了刻蚀工艺，因此铜线可以比铝线做的更厚，

超过了39m也不会发生断裂。

目前，国际上铜互连技术已经应用于深亚微米集成电路工艺中，所以在

CMOS RF IC中，采用铜电感已经成为首选。当然，铜互连技术也存在工艺上的

难点，如CMP、抑制铜原子在硅和二氧化硅中的扩散等问题。

(2)使用远离衬底的金属层来制作电感

使用远离衬底的金属层来制作电感可以提高电感的品质因数。这是由两方面
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的原因引起的，顶层金属的电阻率很小，可以减少热损耗；顶层金属与衬底之问

的相隔最远，叮以减少衬底和电感之问的电磁场相互耦合在衬底中引起的损耗。

(3)采用多层和线技术减小寄生电容、串联电阻和衬底损失

多层锥线技术在超大规模集成电路中己经被普遍采用。且莳，6到8层的金

属布线技术也已经成熟，这又为制作高Q值电感提供了一条重要的途径。

我们知道，金属线圈的串联电阻是导致Q值减小的重要原因。前面已经讨

沦过，靠增加宽度和厚度来减小金属线圈的电阻是有限的。因此要解决这个问题

的有效方法是利用多层布线技术，用多层金属做一个尺寸完全相同并在位置上对

准的电感，并用大量的金属间通孔将这多层电感连接起来，就相当于一个更厚的、

电阻率更低的金属线圈。图4—9是三层金属的电感，其中M2和Mj做电感线圈，

最下层的M．用作引线。多加一层金属效果就非常明显：利用三层金属线做的电

感的Q值比两层金属线提高了15％”。l。

电感最内斟

s件十底

图4--9 J_}=|三层金属布线制作的电感

(4)使用低K介质，减小寄生电容

在电感的模型中，金属间电容C。和金属连线与衬底之间的寄生电容C。⋯C。。2

都与介质层的介电常数￡。成正比，与介质层厚度成反比。因此要降低这两种寄

生电容，有两条途径：一是增加介质层的厚度，将介质层厚度增加一倍，能使电

感0值增加20％“：；二是采用低K材料的介质层。介质层不能无限制的加厚，

如果太厚了，会严重影响接触孔和通孔工艺。采用低x材料的介质层则能有效的

降低这些寄生电容，从而提高电感的Q值。

与铜互连技术一样，采用低x介质已经成为深亚微米集成电路互连工艺的一
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个研究热点。硅CMOS集成电路中，传统的介质材料是si02，其介电常熟一般

在q到乱5之削。目前，低K值材料的开发重点是K值为2．5到3的介质材料。

显然，使剧这种低K材料，能使寄生电容C。和C。。减小25％到40％。

(j)对衬底进行处理，减小衬底损失，提高O值

在常规的CMOS租BiCMOS工艺中，有许多方法可以减小电感衬底的损失，

提高Q值。比如在衬底上挖一系列的密集的深沟，然后填上Si02，将电感做在
j一．

这种隔离区b”使用注入的方法，在电感下面的衬底中形成pn结，也可以减小
～“一⋯一～ 一

衬底损失，使电感Q值提高40％。⋯；采用沟道阻止注入，在氧化硅F面形成扩

敝屏蔽，可使电感的Q值提高79％””；在电感和衬底间加一层接地的屏蔽层也

可减小衬底损失，采用图形化的多晶硅接地屏蔽可使Q值提高33％，且不用增

加工艺步骤”⋯。以上这些方法都能减小衬底的涡流效应，从而减小衬底损失，提

高电感的Q值。

另外，还可以采用接地的保护层，来减小衬底的损耗。接地的保护层是不对

工艺作任何特殊要求的，是提高电感的品质因数的一种很有效的方法，尤其是在

重掺杂的衬底中。通过引入接地的保护层，可以减少电感与衬底之间电磁场的相

互作用，减少衬底损耗，提高其品质因数。引入保护层的不好之处在于它降低了

电感的自谐振频率。使用保护层减少了电感值，但是提高了电感的品质因数。当

使用重掺杂衬底时，可以发现其对品质因数的改善是很大的。

(6)通过优化版图来提高Q值

可以通过改变电感的版图尺寸来寻找最优结果，即通过优化版图来提高Q

值。对于最常用的方形螺旋电感，可以自由选择的几何量共有四个：边长L，金

属线的宽度w，金属线间的间距s和电感的圈数N，在各种优化技术或者模拟

技术的支持F，可以找出最高质量的电感。在目前有两种方法可以用来进行电感

的尺、j。优化。一种是用各种模拟工具或者通过实际制作的电感来测量在各种几何

参数情况下的感值和寄生参数，并从中找出优化的结果。目前我们对各种损耗机

制还没有完全弄清的情况下，这种办法在是最可靠的，但是却得花大量的时间，

在很多情况下是不可接受的。另外一种办法是利用分析化的电感和各种寄生参数

表达式，在某一限制下(如Q最高或者L最大)对电感版图的各个几何尺寸进

行优化。这种情况得到的结果不是很可靠，一般还要经过模拟工具或者实际制作



求进行校准，但是它却给出了一种比较快的对电感进行优化的方法，可以比较快

的设计m近似优化的电感。

电感工作在射频频段时，涡流效应会很明显。图4—10所示，从上到F表示

d．i内到外的i条金属线圈，lcoil为电感线圈中流过的交流电流，此电流会产生一

个交变磁场Bcoil。此磁场越靠近电感线圈的中心，密度越大，如果电感线圈中

心的线圈很密，感应磁场的磁通量将有很大一部分穿过中心线圈。由法拉第定律

可知，交变磁场Bcoil会在线圈内部产生涡旋电流leddy，而此交变电流又将产

生一交变磁场Beddy，方向与Bcoil相反。因此，总的磁场强度Bcoil+Beddy变

小，总的电感量变小。而且，在线圈靠近内侧的一边，Ieddy与Icoil方向相同，

电流密度变大；在线圈靠近外测的一边，／eddy与Icoil方向相反，电流密度变

小，将导致导线中电流密度不均匀，增大了串联电阻。这个效应在射频频段会很

明显”1。总的来说，靠近中心的线圈对电感量的贡献很小，又增加了射频时的串

联电阻，使得电感的Q值降低。——一一r_———————————————]、)卜j。Ⅳ<
)·-一L“<匾区碍—生

o—一B。t
幽4—10集成电感中的涡流效廊示意图

为了提高电蹙煦曼廛旦蠢，可以将靠近史一垒的终圈．毒掉，采用最大中空结构

的版图布局，在其他参数都相同的情况下，拥有最大内径的电感将取碍最太的品
一～一一一～

～
“ ”⋯一1一

质因素。但是这种结构会增大电感所占的面积，这在优化版图的过程中是必须要
⋯ 、一。 、 ，

1～一

考虑的。

其次，影响品质因素的另外一个参数是金属线的宽度。全孱缋囊度披宽的时，

串燧NNzI"．。一但±立底稿合带来的衬底损失会更太；而线热套肘!则延妊报羼。而

且，在不同频率时，二者对品质因素的影响程度也是有所不同的。因此，对于不
～ ，

同的工作频率，将又不同的最佳线宽。

另外，工艺参数的不同也会影响到版图的优化，就是说，版图的优化是与工

艺参数密切相关的，在工艺参数改变时，必须重新优化版图。

从以L总结的提高电感Q值的方法可以归纳出，标准COMS工艺中制作平面
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蝶旋电感的基本原则【301：

①限制金属导线的宽度：由于趋肤效应，宽导体的中部没有电流流过，所以采

用宽金属线足不划算的；

②相邻导线之『白：J的问距要最小：

③采用中间挖空结构：由于高频的涡流效应内部线圈的电阻增大，而电感值减

小，导致品质因素下降；

④限制线圈所，宁面积：高频时磁场贯通线圈在衬底中产生电流，导致额外的阻

性损耗，电感值减小。

4．5金属线厚度对平面螺旋电感Q值的影响

金属线厚度增加会减小串联电阻，因此金属层厚度的增加对提高电感的品质

因数非常有效。关于金属线的厚度对品质因数的影响，过去已经做了大量的研究

““。“l，但大多都集中在几个微米的范围内。并有研究表明[31]，[32]当金属厚

度达到10pm左右，Q值变化会达到一种饱和状态。这个结论是在仅仅考虑趋肤

效应的影响的情况下得到的。实际上，当金属线厚度增加到～定程度，金属线问

的邻近效应对串联电阻的贡献很大，也必须考虑”31

为了研究平面螺旋电感的金属线厚度对品质因数Q值的影响，并且分析当

会属厚度超过10pm后，电感的内径大小对Q值的影响，本人设计了三组电感并

对其中仿真结果进行分析。

4．5．1电感的设计

本文没计的三组平面螺旋电感，电感的几何尺寸(见表4．4)。
表4．4电感的几何尺寸

D。／Um Ⅳ MUm w／pm

组一 240 3 15 5、10、20

绢二 100 5 15 5、10、20

组三 240 3 2 5、10、20

4．5．2参数的提取、转化与计算

采用一维的EM仿真软件Ansofl HFSS软件作为分析工具，对三种类型的电



感进行模拟仿真。将电感看作是～个双端口网络，通过HFSS仿真后，导出s参

数，通过微波网络参数转化再将s参数转化成Y参数。有了Y参数就可以通过

(13)、(14)式求得电感的Q值和电感值L。

9一篇 (4．30)

L=1im科一击] (4．31)

(4．30)和(4，31)式均是通过电感的物理模型图4．5(b)得到。由于推导的方法

·U以多种多样，本文不再做详细推导。

4．5．3仿真结果分析

根据以上(4．30)的计算结果描出仿真结果的曲线图，如图4一11所示。图

4一11分别给出了三组平面螺旋电感的e值随频率变化的关系图。横坐标表示频

率(tGHz～SGHz)，纵坐标表示品质因子e。

从(4．31)式的计算结果发现金属线厚度越厚，串联电感的大小反而越小。

这是出于串联电感的大小主要由于金属线外部的磁通量的大小决定的。如果金属

线的厚度越薄，导线的横截面积就越小，导线外部的磁通量就越大，串联电感就

越大：反之，串联电感就会越小。研究还表明金属线厚度的变化对串联电感值的

影响很小”⋯。由于本文主要是关注的Q值的变化，因此就省略了电感值L随频

率变化的关系隆f。

当铜线厚度从59m增加到109m，根据文献[23]中金属线有效厚度的计算公

式：

toff=6』l—e。“) (4．32)

62√击 (4．33)

可以计算出铜线的有效厚度从1．269in增加到了1。53p．m。金属线有效厚度的增

加意味着电感串联电阻的减小，因此Q值随金属线厚度的增加而增大。由于金

属线的厚度不是很厚，邻近效应对串联总电阻的贡献比较小，没有完全抵消金属

线厚度增加对串联总电阻的贡献。因此从图4—11(a)，(b)中可以看到，当金属

线厚度从59m增加到109m，第～，二组电感的Q值随着金属线厚度的增加而增

加，只是增加的幅度不同。可见仿真的结果和分析结果一致。
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趔
a∞

鹫Ⅻ
a

菝率ffGHz

图4一11(a)第一组电感的Q值曲线图

j雹”

o

凝率flGHZ

图4—1l(b)第二组电感的Q值曲线图

频率flGHZ

图4—11(c)第三组电感的Q值曲线图
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过去的研究表明：”一。”金属线厚度达到10p．m或者超过10p．m后，如果金属

线的厚度再增加，Q值将不会再增加，Q值的变化将呈现一种饱和状态。图4一

lo(b)(即第二组电感的Q值曲线图)正好与该结论相吻合。但从图4—1l(a)

(即第一组电感的Q值曲线图)发现：当金属线厚度超过lO批m后，Q值并没有

达到饱和，而是随着金属线厚度的增厚而增加。通过比较两组电感的几何参数，

发现域大的不同之处在于内径大小不同。可见当金属线厚度达到10jam或者超过

10陋1后，Q值的变化情况还取决于电感内径的大小。

下面从理论上来分析出现上述现象的原由。在过去的研究中。。。，电感的金属

线都是用简单的微带线模型来代替的。在该模型中，衬底背面会有一个接地板。

因此金属线巾电流密度的分布情况是：从底部向上呈递减趋势，即电流集中分布

在金属线的底部。其实这种微带线模型并不适合RFIC中的集成电感。因为在集

成电感的衬底背面不会有接地板，加上衬底的厚度远大于金属线的厚度，即使有

接地板，也不会造成以上所说的电流分布情况。实际上电感金属线中的电流并不
- ^一⋯

1^“ 一

是集中分布在金属线的底部，而是分布在金属线的四周，分布情况如图4—12
L ．

所示。可见随着金属线厚度的增加，侧面的高度将越高，侧面的电流有效面积也
～一。一

将增加，如果电感内径又比较小，各金属线之阔的邻近效应的影响会很大。从文
———～～。一 一。 P一 ’+ 一‘ ‘

献[23]中邻近效应对串联电阻影响的实验中也可以看出，当金属厚度超过109m，

各金属线之间的间距又很小的情况下，由邻近效应引起的电阻占总串联电阻的比

例很大，因此在这种情况下必须考虑邻近效应对串联电阻的贡献。

幽4一12电感中的电流分布情况

(趋肤效应雨1穹|{近效应的共同影响)

本实验的两组电感，由于第一组电感的内径(2d0Ⅲn)比较大，即使余属线

厚度超过101am，邻近效应引起的互电阻占总电阻的比例仍很小，可以忽略不计a

闪此随着金属线厚度增加，串联电阻减小，Q值呈增加趋势。对于第二组电感由

▲■．-下t
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于其内径(1 00pm)比较小，邻近效应的影响比较大，并且邻近效应对串联电阻～一⋯Y_一' ～

的贡献抵消了会属线厚度增加对串联电阻的贡献，因此，当金属厚度超过10am

后，Q值的变化出现了饱和状态。
， 一

设汁第--N电感的目的是为了验证金属线间的间距对Q值变化的影响。因

此第三组电感的几何参数，除了间距变为2儿m以外，其他的几何参数均与第一

组电感均相同。从图4—11(c)的仿真结果可以看出，当金属线厚度从10山Il增

加到20um H,j‘，Q值也基本不变。从这个结果可以推断出，如果金属线间的I'白J距

比较小，邻近效应对总串联电阻的贡献会比较大，不能忽略。由金属线厚度的增

加引起的Q值的增加与由邻近效应引起的Q值的下降『F好抵消，因此Q值呈饱

和状态。

通过以卜对仿真结果的分析可以看出：当金属线厚度超过101Jm后，随着金

属线厚度的增加，Q值是否增加主要取决于邻近效应的影响。如果邻近效应的影

响比较小，那么Q值将随着金属线厚度的增厚而增加。在实验中，通过增大电

感内径来减小邻近效应带来的影响，从而进一步改善了电感的Q值。即为第一

组电感的情况。如果金属线厚度足够厚，电感的内径很小或者金属线间的间距比

较小，那么邻近效应对总的串联电阻的贡献会很大，其抵消了会属线厚度增加对

总的串联电阻的贡献，因此Q值的变化出现了饱和状态。这币是第二、三组电

感仿真结果院明的情况。

另外，电感的内径也并不是可以无止境的随意增大。虽然在其他参数都相同

的情况F，捌有最大内径的电感将取得最大的品质因素。但在实际应用中，内径

，fi能太火，因为内径增大的同时增大电感所占的面积。在高频时，衬底的寄生效

应I与主导作用，面积越大，衬底的损耗会越大，从而使得Q值降低。可见，内

径大小的选择要综合考虑两方面的因素，这在优化版图的过程中是必须考虑的。

就本实验，从实验结果上来看，在本文的内径大小范围内，增大内径对电感的Q

值带来的负面影响相对是比较小的。

4．5．4结论

通过模拟分析金属线厚度对电感Q值的影响，发现当会属线厚度超过1011m

后，是否要考虑邻近效应对电感总的串联电阻的贡献取决于电感内径的大小。因



此随着金属线厚度的增加，Q值的变化情况与电感内径的大小有很大的关系。当

会属线厚度超过10pro时，通过调节电感的内径仍可以进一步改善电感的Q值。

4．6小结

本章从片上平面螺旋电感的损耗机制出发，引出平面螺旋电感的模型，并总

结了，L种电感感值的计算公式；给出了平面螺旋电感Q值的表达式，并分别从

工艺和设计两个角度总结了提高Q值的有效方法；本章的最后一节得出了当令

属线的厚度超过101xm时，通过调节电感内径的大小仍可以进一步改善平面螺旋

电感的Q值，并以仿真结果证明了该结论的正确性。

这些研究对于设计高性能平面螺旋电感具有重要的指导意义。

第五章2．4 GHz 0MOS低噪声放大器的设计

自1997年斯坦福大学的Shaeffer设计出1．5GHz的CMOS LNA以来【7】，每

年都有文章。”“”“3”⋯介绍CMOS LNA的研究工作，有的以噪声系数作为研究的

重点，有的着重于改善线性度，有的则是在众多的性能指标中获取尽可能好的折

衷方案。这些文献的共同点都是研究单片集成的LNA。本文所讨论的是集成在

无线局域网(Wireless LAN)收发器中，满足实用要求的2．4GHz CMOS LNA。

本章首先介绍二端口网络的S参数，然后介绍LNA的电路设计，最后给出完整

的电路图以及仿真结果和版图。

5．1双端口网络的S参数

对于一个双端口或多端口网络，可以用阻抗矩阵z，导纳矩阵Y，链式矩阵

A以及杂化矩阵H来描述端口电压与端口电流之间的关系。对低频电路，这些

描述方法应用于不同场合，并能通过测量得到各个参数。然而，对于工作在射频、

微波频段的多端口网络，用s参数柬表征其特性更为合理，也更为有效。这是因

为频率很高时，已经无法通过简单的短路或开路的办法去完成z、Y参数的测量，

而s参数则基于波传播概念，能完整表述射频及微波的特性。

散射参数(scattering)，简称S参数，是一种理论定义的网络参数。假定在双

端几网络输入端口1加入射波aI，如图5—1所示，在输出端口2得到输出b21，

这是ni向传输。设『F向传输系数为s2l’则：



也1=S!la

Zz=zj．1

(5．1)

Portl Port2

幽5—1舣端口网络及S参数

入射波a．在网络的输入端可能会产生反射，一部分信号返回输入端口1，设

反射波分量为b⋯则反射系数为sll为：

b11=一l口l (5．2)

类似地，在输出端口2加入射波a2，经网络传输到输入端口l，则产，卜输出

分量b12为：

^2=S 2a2 (5．3)

式中S12为反向传输系数。同样，入射波a2在端口2也会产生反射分量，设为b22，

则有：

b22=S22a2 (5．4)

其中s22为输出端的反射系数，这样，双端口网络的输入端反射波bl和输出端反

射波b2同输入端的入射波a1和输出端的入射波a2之间有以下关系：

[复]=『LsS2||,$s2”2 J]『Lda】2]
其中矩阵称为[S】散射矩阵：

[s】=LsS：H，Ss。,2]
传输系数S12、S2】和反射系数S¨、S22简称S参数，分别定义如下：

入劓端后射桑豹S．。为．

(5．6)

(5．7)
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晶：堕J (58)

“1h=“

其中81=0表明输入端阻抗匹配，没有反射。

iF向传输系数s2l为：

S扩生l (5．9)
“ll“2=0

显然，只要网络的输入端和输出端正确连接，阻抗匹配，就很容易测得网络的S

参数。比如图5—1所示的网络，要测量其S11，只要令负载阻抗ZL等于传输线

的特性阻抗z02，使a2=0即可，而不必使网络的输出阻抗z。。t等于z02。在端口1

处的情况与此类似，不再赘述。

5．2电路的设计

RF LNA最重要的性能指标参数是：噪声系数、输入输出阻抗匹配、增益及

线性度。划‘于移动通信等便携式无线通讯设备，低功耗也是一个非常重要的指标。

电路没计的目的是选取合适的电路结构、器件尺寸、偏置条件，以获取所需要的

性能。卜-面从分别LNA的各项主要的性能指标入手，进行电路设计。

5．2．1噪声的优化

在本文的第三章已经对MOSFET的高频噪声作了详细的分析研究。本节是

在第三章所作的分析的基础上，着重讨论本文所采用的电感源极负反馈的共源共

栅放大器的噪声优化。

通过对电感源极负反馈的共源共栅放大器的噪声特性及噪声计算公式的详

细分析，发现在输入管M1的栅、源两端并联一个电容Co，可以减小放大器的噪

声系数。

下面从理论上进行详细的分析。在输入管Mi栅、源两端并联一个电容co，

使得该电容与Ml的本征栅电容并联，如图5--2所示。可见该电路噪声源有；

源内阻的热噪声(I_t。。)；沟道热噪声(‘，。)；栅感应噪声(io，g)以及电感LB

的串联电阻和栅的体电阻产生的电阻热噪声。
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图5--2 (a)LNA的简单电路结构图 (b)LNA嗓声计算的小信号模型

由图5—2(b)，源内阻的均方热噪声电流最比为：

i-2：—4kT—AJ (5。lo)
‘“It—

R
j、j1 1IJ。

电感Lg的串联电阻Rt以及M】的栅电阻Rg产：生的热噪声为

『_一—4kT—Afl
n,1。1 4

R≈一日+尺。

Ml的均方沟道热噪声电流毛为：

乇=4kTyg∞掣

M-的均方栅感应噪声电流毫为：

ik=4kTfi，,t g。弩

(5．11)

(5．12)

(5．13)
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肿圹鲁呜靠斛c屯+G
山于栅感应噪声电流和漏极噪声电流的相关性，可以将栅感应噪声电流≮

分成与漏极嗓声电流相关的部分l‘ng。和不相关的部分kr

相关系数C可表示为：

c=磊／露 ㈣14)

通常C的虚部比实部大10倍以上，所以C取虚部，计算时取cqO．395。

因此，栅感应噪声可以表示为：

吾=4kT,59羽埘)+4kT699IcI
2 甑㈣

漏极噪声电流及相关部分的栅感应噪声电流两者之和的均方噪声电流老如为：

甑=4kTTxg。。Ⅳ (5．16)

其中

r=和+卜fg缪] 沲㈤

o，：堕丝：型：—L (5．18)
一 R， ‰R。c』

与漏极噪声电流不相关部分的栅感应噪声电流晷，为：

墨。=4kTT告g∞Ⅳ (5．19)

其中

f=等(1埘I I)(1+g) (5 2 o)

根据放大器噪声系数的定义例：

F： ：望塑堕堂竖主 (5．21)1

山信号源产生的总的输出

再将(5．10。13)．(5．16)，(5．19)就可以得到噪声系数F的表达式为f71：
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心+罢+妻+7xga。啥卜 伍zz，

其中，

一峥l+2H绕缪+等(1+鲤) (5．23)

从(5．18)(5．22)(5．23)可以看出，在输入管MI的栅、源两端并联一个电容

Co后， 魄将减小，故放大器的噪声系数可以减小；由于增加了并联电容co，

所需要的Ml的栅宽W1减小，那么根据gd0和wl的关系，gd0将减小，同样也

意味着噪声系数将减小，同时还降低了功耗；另外，并联电容Co，不仅使得C州

将减小(即意昧着有小的栅感应噪声)，而且由输入匹配关系式可以看出，Lg和

L。寄生影响也最小化了。因此，可以通过在输入管Ml的栅、源两端并联一个电

容Co来改善电感源极负反馈的共源共栅放大器的噪声特性。图5--3为没有Co

和添加Co两种情况下仿真曲线的对照图。可见仿真结果和理论分析正好相符。

值得注意的是，在实际情况中，方程式中的Cgsl一般是忽略交叠电容Cgs。的，

孙≮∥7导 }＼ ／ ／ ∥7

川＼。／∥∥
2巧G 3 00

froq(Hz)

图5—3增加Co与未加Co两种情况下的噪声对照图

5．2．2输入阻抗匹配

对于图5—4所示采用电感源极负反馈的匹配方式输入回路，输入阻抗为

乙咖(厶圳+志+吒gm L。
(5．24)



幽5—4基本的输入州路

这是一个常见的公式。该公式表明源极电感k能产生一个实电阻，在栅端引入

电感I訾使(L—L。)与cg。谐振在合适的频率下，此时，输入阻抗就等于：

zw 2孚‘=R一 (5-25)

。i#‘

当MOSFET的尺寸、偏置条件确定，gm、Cp也就是确定了，而R。一般为50Q，

通过式(5．25)就能决定L；的感值。

由于

驴焘4毒观砺
故：

z。=2万Zt=R、 (5．26)

一般来说，fI的值很大，故L。的值会很小，以至于在现代的工艺水平下很难集成

如此小的片卜集成电感，或者集成的片上集成电感误差会比较大，从而影响输入

匹配。为了改善输入匹配，可以采用如图5—5的结构来实现，即在M。的栅和

地之I'HJ自H 个电容cg。

，、‘v^n

o—一，———T—
ug

C。一T

l

◇

l

甲
≮

幽5—5改善LNA输入匹配的电路结构
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幽5--6输入阻抗的Simths幽

如果LNA采用图5—4所示的传统结构，由于片上平面螺旋电感能实现的

I．。值比较大，因此，在Smith图中，没有加Lg之前，电路的输入阻抗位于图5

—6的A点。当加了LB后，输入阻抗自然会移到实轴上，即移到B点。如果LNA

采用图5—5所示的结构，那么在Smith图中，输入阻抗的变化会是图5—6的

CD曲线，实现了50 Q的输入阻抗匹配，即电路实现了最大传输功率的匹配。可

见，即使在MOSFET的fT很大的情况，仍然可是实现50Q的输入阻抗匹配。

通过以上的分析可以看出，在Ml的栅和地之间并联一个电容CB，可以改善

放大器的输入匹配，但并联了电容Cg后，对放大器的噪声性能和增益会有什么

影响呢?下面着重分析电容c。对LNA的增益和噪声性能带来的影响。

一、电容C。对LNA增益的影响

跨导G。定义为：

G，，=tD (5．27)

r¨。

其中iD表示MOSFET的漏电流，V。为输入电压。

没有加Cg时的跨导G。0为：

Gmo-瓦gm忑2‰m ‘5·28’

其中，g。为MOSFET的跨导；R{。为输入阻抗，在此为50Q；Q。0为输入回路的

品质因数，其定义为：

1

Q。2赢五
(5|29)

)JHT Cg后，LNA输入回路的等效电路，图5--7所示。(由于L。的值很小，在此



忽略小计。)

幽5—7输入同路的等效电路图(添加c。)

级点G的电压为：

K一。．(t一等]=(1鸲慨 ㈣s。，

其中Qg为输入回路的品质因数，定义为：

生：!
R。 ∞C⋯．R?，

兵巾Cg eq为结点G午口地之I刚电备的总丰口。

MOSFET的栅源电压Vg。为：

v：。!!!竺鱼：生飞‘而蕊2赢
其中Q。为：

】
Q 2赤
R=03，．L

根据(j．27)(5．30)和(5．32)可以得到增益的大小为：

G。h，，吲碣，Q
lV，，I

定义k为不匹配因予：

k：兰
R。

显然，不匹配因子总是大于1。Qs可以重新写为

Q 2面1 2瓦1巧2譬

(5．31)

(5．32)

(5．33)

(5．34)

(5．35)

(5．36)

(5．37)

≯1+：

一蛾一讲压



R和C∞的串联电路可以被转换为并联网络，那么等效电阻可以被写为：

R。=(1+QOR (5．38)

放大器的输入电阻为：

尺。2丧=磁I+Q,2 R 甑∞，

根掘(5．36)(5．39)，可以得到：

些：t (5．40)
1+娥

。

把(5．37)(5．40)代入(5．35)中，我们发现放大器的增益是不匹配因子的函

数，为：

瓯=警=象 沲a，，

从(5．4 L)可以看出，随着输入匹配的改善，即k的增加，增益下降的很缓慢。

可见，Cg对放大器增益的影响很小。

二、电容Cg对LNA的噪声性能的影响：

加了C。后的LNA的噪声等效电路，图5--8所示。

幽5-8噪声等效电路图(加C。)

It_『见，该结构与传统的LNA结构没有什么区别，并且两种结构所对应的元件参

数几乎是相等的‘71。因此，该电路在加了c。后对噪声系数的影响很小。

由于本文所采用的中芯国际的0．25mn CMOS的工艺中，能实现本文所需要

的源极电感L；，放在实际设计的电路中没有并联该电容C。。但是作者认为浚结

果对设计高性能的低噪声放大器有一定的指导意义，因此本文还是将该研究结果

展现在这罩。
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值得注意的是，源和衬底间的结电容会产生一个负电阻一嘶／02t。，抵消了

部分山L。jill：生的正电阻(gⅢ／c0)●l IT．H．Lee]，因而L。的值要大于计算值：如果

再考虑Pad的ESD电路以及封装效应，L。的实际值还要增大。

5．2．3增益

如果仅仅从接收通道噪声性能的角度来讨论LNA的增益(如无特殊说明，

奉文指的是电压增益)，为了抑制后级电路对整个系统的噪声贡献，通常情况下

第级电路(LNA)的增益越大越好。但同时考虑到系统的线性度，LNA的增

益又小能过大。

LNA的增益由输入级电路的总跨导G。和输出端负载决定。图5—9是LNA

的基本电路及它的小信号等效电路。(这里忽略了沟道调制效应)

订
臣，，
L矗—当w

组蛉B一一h。
。w (M 。丁。l

3显言％gs姜
_”

。I I 上
图5--9 (a)LNA的基本电路 (b)LNA的小信号等效电路幽

图5—9(b)中的凡是信号源内阻，Rl(。mTL。)是LNA输入阻抗的实部，当输

入回路谐振在工作频率u o时，电感或电容两端的电压是回路电阻压降的Q倍，

那么输入级电路的总跨导G。与M1跨导gml的关系为：

p，，一Q。g，l (5．42)

这罩的Q为谐振回路的品质因数：

O： ： ：————二——一 (5．43)
一

％(R。+R1)Cg。 coo(R。+mrL。)Cgsl

工T_1
丁江1了却鲁n1虹t志一T叫__占

亭蹦



当MOSFET的C酣很小时，可认为u T=g。／C∥再结合(5．42)、(5．43)两式，得到

G。2丽再rot面 (5．44)

M，的小信号电流gmlVl(或G。Vi。)一部分经流M2，另一部分流经电容c

电容是Ml的漏与M2的源的结合点的寄生电容，可表示为：

Cj=C。mI+C，^2

该

(5．45)

因而流过M2的电流为：

i：f；、，!曼!!±曼＆＆2 2 1』竺兰! (5．46)

‘⋯’。⋯‘⋯1+(g。2+gm2)／jcoCl

如果以串联的电容、电感来模拟M2漏端的负载，这个感性负载与M2漏端总电

容C2川‘构成图5--9(b)中的RLC并联谐振网络，当电感Ld与C2谐振在工作

频率u n时，M2的负载就是电阻R2，这个电阻的阻值为：

R。z Q『脚。三d (5·47)

电压增益为㈣：

⋯：鱼墨：亟2±盟!!!!笪 (5．48)
l¨

1+(g。2+g。^2)／jcoC

从该式可阻看出电容Cl越大，从放大管Ml流出的小信号电流有更多部分为此电

容充电，相应地，LNA输出端的电流就越小，其后果不仅降低增益，还会恶化

系统的噪声特性。Fuimoto[391等人提出在设计版图的时，采用Dual-gate结构，可

以减小M1漏与M2源的结点的面积，以减小cl。当电容Cl相当小时，即

(gm+‰。2)／，甜c1》l，方程(5．15)可写成。9：

爿J=瓯，月：=iii‰ (5．49)

其中，Q．是电感的品质因素。要获得高增益，电感的Q值要大，G。越大，增

益也越大。然而，G。和增益的大小与源极电感L。的值成反比关系，因此，增大

L抵消寄生电容效应获得良好阻抗的同时，增益下降。实际设计中，在满足特性

要求的同时，呵牺牲一定的匹配获得所需的增益。

改善放大器增益的方法之一就是采用『F反馈。一般来说，对于一个系统应该
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尽量避免用正反馈，因为这样会使系统易受工艺、周围环境的影响而变得不稳定

[401。但是，对于孤立的放大器如果利用部分正反馈并不会造成系统的不稳定，

除非用的太多‘4”。因此在本文中我们用了一个很简单的正反馈来改善LNA的增

益。这个正反馈是通过很简单的poly电阻Rd来实现。如图5—10所示：

图5—10 LNA的拓扑结构图(加RD

为了使M2能工作于饱和区，Rd的值要足够大，同时也要能维持其稳定。值得注

意的是：由于Rd在第二级上，对整体噪声系数的影响可以忽略不计。仿真的结

果对照请见图5一11。

1a

0．0

10

图5—11添加Ra与未加Rd两种情况的增益对照图



5．2．4线性度的优化

MOSFET的栅源间的过驱动电压越大，宽度越宽(或器件越大)，IIP3的值

越大，说明线性度越好，抗干扰性越强。此外，源极电感Ls的值越大，对线性

度越有利。前面讨论过，LNA的增益与L。的值成反比关系。因此，良好的线性

度与高增Za、低功耗之间存在着矛盾。最终的设计方案应该是各项性能指标问的

折衷。

为了改善线性度，Dingl42]引入了一种新的结构，即用两个LNA并联的形式，

使得三阶互渊乘积项『F好有效的被抵消掉了。该结构的关键就是抵消了三阶互

渊。方程(2．5)中。忽略二次项(因为二次项经常是落在频带外的)，即有：

y(x)=Ax(1十“2x21 (5．50)

如果有‘个13 x的辅助信号也正好通过这个系统，那么主信号的输出将减去辅助

信号的输出的I／B3H盈，即为方程(5．51)：

Y．。lm(x)=Ax(1+d2x2)
，。，(fix)=爿∥x(1+d：∥2x 2) (5．51)

ycx，=y，。，。cx，一(古]，名。。c∥x，=爿[·一(古)]x
町见，三阶互调项被抵消了。

从理论上来说，由三阶项引起的三阶互调可以被完全的抵消了。然而，由于

器件的不匹配，实际上是不能完全抵消的。从(5．51)也可以看出，主LNA的

增益减小了『l一0／／72)]倍。图5—12即为高线性度的LNA简单电路图。

剀5—12简化的高线性度的LNA结构图



山于辅助的LNA仅仅贡献了1／8的输出噪声，因此该结构使电路的噪声额

外增加至多O．2dB。从方程(5．51)可以看出，要实现该功能，要求主LNA的

增益是辅助LNA的增益的1／8，为了实现好的匹配，两个LNA的尺寸和漏电流

』、t该是相等的，但是以输出电流为主，输出电流减去辅助输出电流，其中的辅助

输出电流是主输出电流的1／8。因此，该结构消耗了2倍的功耗。该电路的另外

一个缺点是，功率增益远远小于电压增益，说明，它的输出阻抗十分大且没有匹

配到50Q。因此，在本文设计的低噪声放大器中没有采用该结构以改善线性度。

但是陔结构确实是改善线性度的好办法，在适当的情况下可以采用。

5．3 2．4GHz CMOS低噪声放大器的电路设计

5．3．1电路结构

单端LNA的性能受源端电感L。的影响很大。信号源的接地回路认为是和源～———～．．一．，
极负反馈电感的下端位于相同的电位，但实际上这两个电位之间存在不可避免的

。。。一～一⋯一，一
～～。

差别，由于这两点之间总存在某一不为零的阻抗，而且本身负反馈电感的值就很
～ 一一一， ～一一一一1

⋯

小，因此，在这两个接地点之间，即使有很小的附加寄生电抗也有可能对LNA
L7～

、～一一，
的性能产生很大的影响。它有可能使从后几级来的与信号相关的电流调制接地

点，形成寄生反馈回路，从而不稳定。

而采用差分结构的LNA不仅有抑制共模干扰的优点：同时差分结构能使对称
～ 一 一一⋯ “

点的增量接地，它与偏置电流源串联的任何寄生电抗基本都是不相干的，因为一

个电流源和一个阻抗串联还是电流源，所以输入阻抗的实部只由电感L。来控制，

而不会受电流源接地回路中寄生参数的影响。但为取得和单端LNA同样的噪声

系数，差分LNA几乎要双倍的功耗和面积，由于差分LNA的那些不可取代的

优势，因此我们最终还是选择了差分结构的LNA。

根据上一常的分析，图5一13所示，即为差分结构的2．4GHz CMOS LNA的

核心电路。Ml，M2是二j三放大管，Ml，M2和M3，M4形成共源共栅结构。如果没

有M3，M4，由于栅漏fDJ电容c酣的存在，使得输入回路与输出回路耦合，其后

果将会增益降低、中心频率下降，还有可能引起振荡。直观来看，M3，M4将RF。

和RF。隔离开，起到了所谓的退耦的作用。从电路的角度分析，在Ml，M2的

漏端级联共栅的M，，M。后，增益可近似表示为：



譬Ⅲl 2

gⅢ3 4

(5．52)

GND

幽5—13 2．4GHz CYOS低噪声放大器完整的电路图

可见，M3，M4的尺寸越大，gm3，gm4就越大，Mt，M2的增益也就越小，

但是由C硎，Cgd2引起的密勒效应得到了抑制，降低了Cgdl，C；d2对输入阻抗匹

酉己和MI，M2噪声性能的恶化程度。然而，M3，M4的尺寸并不是越大越好，尤

其是在考虑高频下的M3，M4自身噪声性能情况下。在本文中，Ml，M2与M3，

Ma的尺寸相同，在获得上述的效果之外，还有利于版图的设计。

Rb。】，Rb触，Rb，M5，M6，是为M1，M2与M3，M4提供偏置电压的偏置

电路。Rb。。小Rb。2称作退耦电阻。这里的退耦有两重含义：1)Rb㈧，Rb眦具

有足够大的阻值，使得射频信号尽可能进入M】，M2的栅极，而不会通过Rbi。】，

Rb．。。2影n向偏置电路；2)Rbiasl，Rbias2,又能抑制偏嚣中的MOSFET产生的噪声传

递到LNA的核心电路。cb使共栅管M3，lVh的栅极为交流地。Ld和c。。组成输

出叫路，该电路的输出中心频率由Ld、C。的并联回路决定。在这里C。。。和M2
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漏端的所有寄生电容之和与Ld谐振于所需频率2．4GHz处。如果没有CⅫ，输出频

率极大地依赖着MOSFET的寄生电容，这样很不可靠。Cinl，cill2，C。。l，C。。_12为

隔直电容。电路中的电感L；和Lg均采用片上平面螺旋电感来实现。Col，C02和

RdI，Rd2分别起到改善噪声系数和改善增益大小的作用。Ml，M2与Mj，M4为

差分的LNA提供尾电流。

5．3．2性能仿真

电路的性能仿真是在Cadence环境中利用Spectre RF仿真器完成的。LNA

的阻抗匹配、增益等性能参数可以通过仿真S参数得到。图5--14(a)、(b)、(c)、

(d)分别是LNA的S参数SlI、S22、S2l和S12的仿真结果(TT、25、2．5V)。

霉。 ；：e 51 dB21女 一，。
：‘：。12

d日j。
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：。 、j 一 } 一／ 一～。‘～一。

g ： !i ％4。i ／／7
⋯一”： }j
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l 一60 ： ，，

一”i } ∥
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“一登鬈。 一一～一
”?”。””
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图5—14 LNA的S参数仿真曲线图

Spectre的PSS和Pnoise分析还可以仿真噪声系数NF。图5—15即为其噪

声系数的仿真曲线图。由于这是个窄带放大器，频带范围为2．4～2．4835GHz。
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最后利用Spectre RF的PSS分析仿真电路的一ldB压缩点、IIP3点。仿真曲线图

分别为图5—16(a)(b)。

LNA电路的相关参数和仿真得出的性能指标，请参见表5．1。

表5．1 LNA的参数和性能指标

Supply voltage 2．5V

Supply current 8．2mA

Sll 一47．43dB

$22 —31．01dB

S12 —38．89dB

S21 15．01dB

Noise Figure 2．893dB

1dB compression(input) 一7．0dBm

I TP3 —10．08@25M

仿真得到的性能指标完全符合WLAN对低噪声放大器的指标要求。

5．3．3版图设计

在RFIC的设计中，版图的设计是十分重要的【4”。LNA的版图设计，要从减

小寄，卜、隔离干扰等方面进行，需要注意以下几个问题：

(1)Cascode结构虽然提高了增益和稳定度，但是，为了使Cascode器件引起的

噪声最小，Cgs必须最小化：可以将输入器件的漏区与Cascode器件的源区合并

实现；|=}]字形的衬底加足够的接触孔，以减小管子的衬底电阻【44J。

(2)为了减小分布效应所产生的栅电阻R。，可以将很宽的高频管用多个窄管并

联实现，也称为插指结构(multiple finger layout)，每个窄管叫作一个finger。栅

分棚i电阻和各因素的关系式为”】：

R一旦里
r一3n2L

(5．53)

其中，R。是栅的方块电阻；n是finger的个数；w、L分别是一个finger的栅宽

及栅睦。理论上n越多，Rg越小，有利于获得较好的噪声特性，但同时也必须

考虑芯片的而积以及源、漏端由此产生的寄生电容。中芯国际O．259in CMOS工

艺要求插指数(finger数)的晟小值为8，最大值为24，且插指必须为偶数，栅
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的宽度固定为109m，栅长固定为O．249m。 本文将320／0．24的大管子分成摩口个
n

N／o．24finger。器件四周的衬底接触孔应尽量的多，以减小背栅电阻。

(3)筹分电路的不对称性会引入输入参考失调电压，因而限制可检测的最小电

‘F。尽管⋯些失配不可避免，但如果不充分注意版图的对称性，就可能产生大的

失配电压，同时对称性设计还可以抑制共模噪声和偶次非线性效应，故版图的对

称性设it非常重要。同时我们所关心的器件周围的环境也必须进行对称性设计。

首先最好将要求对称的晶体管的栅放在一条直线上，这是由于在光刻及圆片加工

的许多步骤中，沿不同轴向的特性不一样，栅在一条直线不会产生大的失配；同

时如果要求对称的晶体管周围的环境不同，可以在晶体管两边加上两个“虚拟”

晶体管的方法加以改进，这样可以使两个对称管周围的环境几乎一致；对于大的

晶体管．为了减小失配，可以采取“共中心”的布局方法，大的晶体管其宽度都

比较大，这样沿宽度方向的梯度就会引起明显的失配，我们把要求对称的晶体管

都分成宽度为原来一半的晶体管，将其沿对角线放置且并联连接，这样纵向和横

Ih]的梯度效应就会相互抵消了，这就是“共中心”的布局方法。

(4)为了避免高频信号对低频电路的影响，所有高频器件，即四个电感和M，、

M2、M”M4、M7、M8、M9的外围都加上阱环；同时低频的偏置电路尽量的远

离高频器件，使高频信号的走线与低频走线相隔较远，低、高频线相间处，也尽

可能垂直，不可平行。此外，凡高频走线、高频结点处，尽量使用高层金属作互

连线，在电流允许的情况下，金属线宽可窄一些，但放大管M，、M2的输入端的

会属线不可太窄，否则互连线的电阻又会降低输入射频信号的传递效率。

图5—17为2 4GHz CMOS低噪声放大器的版图。2．4GHz CMOS低噪声放

大器的版图设计基本是按照以上的原则来设计的，但是由于工艺上的限制，有些

要求很难得以实现。另外，由于时间仓促，版图的设计不是最优化的，仍有待于

在今后的工作中进一步完善。
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削5—17 2．4GHz CMOS低噪声放大器的版幽

5．4小结

本章第一节给出了二端口网络s参数的简单定义及各个参数的物理含义。第

二节则主要从CMOS LNA的几个主要性能参数着手，来阐述适用于无线局域网，

采用中芯国际O．25I_tm CMOS工艺的2．4GHz CMOS LNA的核心电路的设计，使

其有较好的性能。在本章的第三节给出了完整的电路结构，并给出了用Cadence

Spectre RF仿真的结果，最后总结了射频集成电路版图设计中值得注意的几个问

题，且给出本文的2．4 GHz CMOS低噪声放大器的版图。

第六章总结与展望

6．1本文工作的总结

随萧无线通信用户不断上升，使得对射频集成电路的需求越来越大。高集成

度的单片集成的射频前端的实现是势在必行的。要想真『F的实现单片集成，原来

用GaAs，bipolar等工艺实现的射频集成电路，需要用低功耗、低成本和容易集成

的CMOS集成电路来代替。随着工艺水平的不断提高，硅CMOS的频率特性和

噪声特性也逐渐得到了改善，已经能满足射频集成电路的要求。因此，在Thomas

H．Lee等教授的倡导下，自1996年左右，已经成为国内外学术界的研究热点。

本文卡要研究CMOS低噪声放大器。重点对LNA所需的无源器件——电感，
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MOS管的高频噪声模型，CMOS LNA进行分析研究。最终设计出符合IEEE

802 1b标准舰定，并满足2．4GHz无线局域网射频收发机性能指标要求的CMOS

LNA。

亚微米MOSFET的高频噪声模型的建模工作是近年来的一个研究热点。随

着工作频率的不断升高，原来忽略栅感应噪声和寄生效应的MOSFET低频模型

已经q；适用了。为了能更加准确的对电路进行模拟仿真，有必要对低频模型进行

修fF，建立适合高频电路的MOSFET的射频模型。因此，本文的重点工作之 ，

就是结合本文所采用的工艺(SMIC 0．25I_tm工艺)，对近年来RFIC中MOS管的

高频噪声模型进行分析总结。

兀源器件在射频集成电路设计中起着至关重要的作用，尤其平面螺旋电感器

性能的提高是单片射频Ic设计的。一个瓶颈。本文用Ansoft HFSS软件进行FET

(finite element method)仿真，对平面螺旋电感作了一些研究。研究发现：当金

属线厚度超过109m后，是否要考虑邻近效应对电感总的串联电阻的贡献取决于

电感内径的大小；当金属线厚度超过10p,m时，通过调节电感的内径仍可以进一

步改善电感的Q值，即为本文的成果之一。

本文工作的另一项成果是完成了2．4GHz CMOS低噪声放大器优化设计。

通过在输入管Ml的栅、源两端并联一个电容co，来减小放大器的噪声系数：在

输入管Ml的栅和地之间并联电容C。来改善低噪声放大器的输入匹配；通过在共

栅管的漏、源两端并联一个大的poly电阻凡，以改善放大器增益。在本文的第

五章分别从理论的角度进行分析阐述，并用Cadence环境中的Spectre RF仿真器

进行仿真，仿真的结果证明理论分析是『F确的。

但是，本文的设计还只停留在电路设计，电路仿真和版图设计阶段，还没有

最终流片，故所得到的系统指标只是理论的结果，还须电路流片后对芯片进行测

试才能得到更可靠的结论。而且在电路设计中几乎没有考虑I／O pad，封装及流片

后测试等将会带来的各种寄生影响。

6．2对今后工作的展望

静电放r乜l(ESD)保护是CMOS电路设计中的一个重要问题，也是实用的

CMOS射频集成电路必须解决的问题之一。在电路前端，来自天线的带内有用信

号通过射频滤波器进入LNA，而目前很难将射频滤波器与CMOS电路集成，都
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是通过管脚与LNA的输入端相连，因此最常用的CMOS LNA都是从栅极输入，

而栅极氧化层是CMOS电路中最易受到ESD破坏的。随着CMOS电路的尺寸

缩d、，MOSFET栅氧的厚度越来越薄，ESD也就越发重要，而高频的ESD电路

设汁更有讲究，是今后很值得做的事。另外，在电路设计中，还应该尽可能多的

考虑I／O pad，ESD电路，封装测试等将会给主电路带来的影响。

其次，在本文中，并没有实现增益可控。其实LNA从天线接收到的信号是

时强时弱的，这就要求LNA的增益最好是可以控制的。在做课题期间，曾做过

这方面的研究工作，可最终没能实现，这也将是今后要做的一项重点工作。

另外，电感的建模工作也是一项很有意义的工作，也很有挑战性，这‘点本

文做的还很不够。



附录一

串、并联网络的相豆转换

图附l所示串并联是相互等效的，如果aa’端阻抗z“相等的话，即

Ⅳ。

足
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