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摘 要

低噪声放大器(LNA)通常作为接收机前端的第一级，这一级对接收机

噪声系数的影响是最大的，因此LNA本身的噪声系数要尽量小。它接收到

的信号非常微弱甚至被淹没在噪声中，因此又需要足够的增益来放大。而且

为了传输最大功率，还要和输入信号源阻抗匹配。这对LNA提出了明确的

要求。能够提供给LNA的功耗是有限的，这些要求之间必须合理权衡，因

此特定的环境会有不同的设计指标。

本文详细设计并研究了工作在s波段的LNA，工作频率是2．2．4GHz，

采用了O．18lmaSi CMOS工艺，研究了影响噪声和增益的各种因素，讨论了

四种不同的电路结构，兼顾噪声匹配与功率匹配，选择了源极电感负反馈结

构，以往在该结构中用单个电感进行输入匹配，这样需要很大的栅极电感，

论文提出了新颖的n型输入匹配网络，降低了匹配需要的电感大小。针对

输出匹配本文进行了理论分析和模拟验证，比较了电阻串联和并联两种可能

的电路形式，考虑到电感含有体电阻，串联电阻形式便于吸收这个电阻，也

更利于集成。为了尽量减小寄生干扰，采用了差分的电路结构，由于给差分

电路提供尾电流的电流镜可能含有简并点，为摆脱简并点设计了偏置电路，

以确保电路正常启动。

设计参数中，输入输出电容分别为10pF、20pF，II型网络中的电感电

容分别是3．6pF、3．8nH以及1．44pF，源极负反馈电感0．45nH，级间匹配电

感是0．9nH，共栅级漏端电感2．15nI-I，电阻7Q，共源级和共栅级的晶体管

尺寸均为360／0．18，偏置电路和提供尾电流的晶体管尺寸均为40，0．18，电

流镜中的晶体管分别是30／0．18，30／0．18，10，o．18，10／0．18，启动电路中的

晶体管分别是10／0．18，10／0．18，电阻均为550Q。

设计性能是工作频段2。2．4GHz，带宽400M，噪声系数最低1．3dB，增

益最高16．8dB，输入反射系数最小-13dB，输出反射系数最小．7．5dB，反向

隔离小于．41dB。稳定因子大于4，输入三阶交截点为．6．1dBm，功耗为

34mW。

关键词SiCMOS工艺；LNA；S波段
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Abstract

111e first stage of a receiver is typically a low noise amplifier．Its noise

figure value dominate and greatly affect the overall noise figure of the cascade．

LNA should add as little noise as possible．Because signal received from antenna

are very weak even immerge into noise，LNA must have enough gain to amplify

signals．Aside from that，an LNA should also present a specific impendence for

matching to maximum power transfer．Given a specified bound on power

consumption,To achieve all these goals，Designers must balance these goals and

focus on primary aspects to satisfy special circumstance．

A S-band LNA which use Si CMOS process was designed and traversed．

The main work is to find out which factors on earth determine noise and gain．

After investigating four forms of architectures，inductive degeneration

differential topology has been chosen to minimize noise．Up to the present，a

single inductance was used to achieve input matching．This method required a fat

one．Under this circumstance a n input network is been proposed．Thus gate

inductance was reduced significantly．Output matching is also been analyzed and

validated．Resistance series or shunt are been compared，the former is been

chosen because it can absorb parasitical resistance，and it is propitious to

integration．．Differential fotin helps to decrease its sensitivity to parasitic．Tail-

current are supply by a current mirror，including a start-up network SO as to get

rid of metastable state．Simulating achieved receivable results，and validated the

suitability of Si CMOS process in S-band．These work are beneficial to fully

integrate LNA on chips．

The design parameters are：input and output capacitance are 10pF and 20pF

respectively,in兀network．3．6pF、3．8nH and 1．44pF．inductance between C—G

stage and C—S stage is 0．9nH．C—G stage include a 2．1 5nil inductance and a 7 Q

resistance．The size of C—G and C—S stage transistors both are 360／0．1 8．in bias

and tail current both are 40／0．1 8．in current mirror are 0／0．1 8，30／0．1 8，

10／0．18，10／0．18 respectively．In start—up are 10／0．18 and 10／0．18，resistance

both are 550 Q．The work span is 2-2．4GHz，bandwidth is exceed 400M，NF is

1．3dB，$21，S1l，S22，S12 is about 16．8dB，-13dB，一7．5dB，一41dB respectively,stable

．Ⅱ．
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factor is exceed 4，IIP3 is about-6．1dBm，power consumption is about 34mW

Keywords Si CMOS process，LNA，S-band
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1．1课题背景

第1章绪论

随着工作频率的日益提高，模拟电路和数字电路设计工程师正在不断开

发和改进电路，用于无线通信的模拟电路工作在不同的射频频段，比如目前

个人通信系统中用的低噪声放大器(LNA)I作在1．9GHz，C波段的卫星的

上行频率和下行频率分别是4GHz和6GHz，由于无线通信的快速发展，更

紧凑的放大器、滤波器和混频器等电路正被设计出来，因此有必要专门研究

解决在低频中没有遇到过的问题。

随着工艺技术的发展，特别是超大规模集成电路技术的发展，实现集成

化的无线收发机已经有了可能【m】。近年来，集成化的射频收发机产品已经

出现，它们的射频部分大多采用GaAs材料或SiGe、HBT等工艺【j“，但是

在基带处理部分，绝大多数的射频收发机都是用Si CMOS工艺实现的，射

频部分和基带处理部分采用不同的工艺使得它们不能集成在同一块芯片上。

为了实现单芯片的无线收发机，必须采用Si CMOS工艺来同时实现射频部

分和基带处理部分。CMOS技术的发展提高了Si CMOS MOSFET的特征频

率，已经有可能用CMOS技术来实现各射频模块，这样提高集成度。而且

更重要的是采用Si CMOS工艺，可以将射频前端和基带处理部分集成在同

一块芯片上，从而实现单片集成的收发机。同时，GaAs材料的电路在线宽

上落后于Si CMOS工艺的电路，这样Si CMOS工艺就为复杂的模拟电路和

大量的数字电路提供了单芯片的解决方案。

在接收机的第一级一般是一个LNA，由于级联系统中前几级对噪声的

影响是最大的，LNA的噪声系数要尽量小，同时提供足够的增益，以减小

后续各级对噪声的影响。一个LNA应当能放大接收到的小信号而又不失

真，并且还必须和前级以及后级阻抗匹配。经典的噪声优化方法采用最优信

号源阻抗来得到一个给定器件的最小噪声系数，这个方法的局限在于使噪声

最小的信号源阻抗值一般不同于使功率增益达到最大的信号源阻抗值。因此

有可能得到了好的噪声系数，增益却较低，功耗也过大。这种设计方法假定

已经给了一个固定特性的器件，Ic设计者无法充分利用设计器件几何尺寸

的自由度。功耗在许多应用中是一个重要的考虑因素，在集成度越来越高的
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情况下，一般不再采用这种设计方法。

1．2课题研究的目的和意义

射频前端的集成模块包括LNA、下变频器、上变频器和本地振荡信号

缓冲器等，在接收链路上，射频信号先由LNA进行放大，然后由滤波器滤

波，或者直接和放大后的本地振荡信号进行混频，再由中频滤波器进行滤

波，再把滤波后的信号送给中频和基带处理器进行处理。除了接收机引入的

噪声，干扰信号的输入也会引入频率与有效信号频率不同的噪声信号，为了

接收非常微弱的信号，接收机本身的噪声就成为一个需要解决的问题，

LNA是无线通信系统射频接收机前端的关键模块。它必须在给定的有限功

耗条件下，提供足够的增益、优异的噪声性能、良好的线性度和恰当的输入

输出匹配，以满足射频接收机的性能要求。

LNA的地位是如此重要，其相关理论已经被人们研究数十年，到目前

为止仍是研究的热点，LNA广泛用于宇宙通讯、雷达、电子对抗、遥测遥

控、大地测绘、微波通信以及各种高精度的微波测量系统中，完成对微弱信

号的放大作用。Si CMOS LNA是当前的热门研究领域，其电路结构的改

善，片上电感的优化，Si CMOS工艺的改进，模型的精确等都是可以深入

研究的地方。

本课题来源于973“微型核”新机理新概念研究项目，其目的是采用si

CMOS工艺进行射频IC(RFtC)设计，在s波段实现测控应答机的单片系

统，为“微型核”应用创造必要的条件。本课题将重点研究低噪声放大器的

Si CMOS实现方案，并针对工作频率为2．2．4GHz的LNA进行详细设计与

研究。

1．3国内外LNA的研究概况

随着无线通信市场的迅速增长，以及Si CMOS工艺的逐渐成熟， Si

CMOS工艺的射频芯片逐渐成为研究的热点。在RF频段上器件表现出和低

频完全不同的特征。以前工程师采用查找表的方法，这个方法需要通过器件

测量来形成数据库，用这种方法模拟CMOS RF电路，其工作量可能大得

超乎想象，因此开发准确的模型势在必行。目前较通用的方法是在现有模型

的基础上添加子电路。为了在仿真中更加准确的预测单片电路的性能，一部



分人专门研究各种工艺的器件模型【”，使得CMOS工艺的器件建模不断完

善。另一部分人借助目前的工艺，基于仿真和测试，研究工艺和电路结构对

截止频率、噪声、线性度以及匹配的影响【6】【‘”。这些研究推动了RFIC的发

展，许多射频工程师研制了各种特点的模块，并应用于通信系统中【8】【91。

对一个LNA接收芯片的设计要求，就是使噪声系数越小越好，最好无

限接近0dB，但是对一个无线通信中的接收芯片来讲，低功耗是其硬性指

标，所以在保持低功耗的情况下，实现低噪声系数，必须选择合理的电路结

构，目前的电路形式使Si CMOS LNA的噪声系数达到了2dB的水平，与

GaAs LNA相比，这样的水平虽然有一定的差距，但总的趋势是在逐渐接

近，随着Si CMOS工艺的发展，沟道长度的进一步减小，截止频率继续提

高，将出现相当接近于GaAs LNA噪声水平的Si CMOS LNA。但是在集成

度上，Si CMOS LNA还有进一步提高的空间，目前的Si CMOS LNA一般

都需要在片外有一个调谐电感，限制了Si CMOS LNA的完全单片集成，解

决这个问题需要提出新的电路形式，以实现Si CMOS LNA的片内集成。

随着Si CMOS工艺最小线宽的持续减小，国内外Si CMOS LNA的性

能不断提高，近年来出现了许多实验室芯片，其工作频率范围从P波段到

K波段，电路的形式也发生了重大的变革。

在相对低一些的频段，1996年，Andrew N．Karanieolas利用电流复用技

术【10】，采用O．5ttm的Si CMOS工艺，设计出工作在900MHz的LNA，仿真

表明噪声系数(NF)为1．9dB，前向增益达到15．6dB。为了减轻单级放大

的压力，他设计了两级结构，第一级满足前向增益的要求，第二级作为单位

增益缓冲，第一级的输出直接耦合到第二级，两级都由电流镜提供基准电

流，实验表明该放大器能够满足移动通信系统的要求。

1998年，Cheon Soo Kim等人采用O．8岫的Si CMOS工艺【“】，制作出

工作在1．9GHz的完整的LNA电路，NF达到了2．8dB，是当时最优异的。

电路采用了两级共源放大的形式，为了给第二级电路提供放大，偏置电路用

了两个10kQ的大电阻，该电路的结构是迄今为止最简单的。

2002年，Paul Leroux等人在提高Si CMOS工艺LNA的噪声性能上做

了重要贡献【12l，他们用0．25岫的Si CMOS工艺制作了工作频率是1．23G

的LNA，将NF减小到不到1dB。并且将该方法应用到全球定位系统

(GPS)中。这个电路在共源共栅结构的基础上作了两点改进，其一是在输

入端用两个反向偏置的二极管消除静电干扰，其二是输出端用电容实现到

50Q的阻抗匹配。它证明了用标准的Si CMOS LNA，其性能完全可以和已
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经投入商业运用的GaAs LNA相比。

在相对高一些的频率上，2003年Choong--Yul Cha和S锄g—Gug Lee

用O．35岬的Si CMOS工艺，实现了5．2GHz的LNA[13】，电路的两级结构

分别是共源级和共源共栅级，这个电路的特点是把源极的匹配电感都移到了

片外，仍然用两个电阻提供偏置。并且通过一个电阻使共源共栅级中的共栅

极接地，来提高第二级的高频特性。两级放大之间用电感耦合，虽然引入了

部分电阻，整个LNA的NF得到明显改善，这个结构在不牺牲稳定性和减

少信号损失的情况下提供了高增益，测量表明增益达到了19．3dB。

由于OaAs材料禁带宽度大，所以寄生效应小，基于GaAs材料的RFIC

有非常优异的噪声性能，国内上世纪90年代对LNA的研究主要集中在对

GaAs LNA的研究，一些大学和研究所研制了工作在不同频率的LNA。

石家庄半导体研究所研制成功工作在1-6GHz宽带GaAs LNA[14】，该电

路用了5级级联，增益高达38dB。北京理工大学采用S参量的方法研制成

功工作在】10Hz以上的BJT LNA¨”，增益为21dB，噪声系数为1．9dB。这

个频段的LNA还可以用微带线制作，被用在微波通信设备中。

南京电子器件研究所研制成功L波段的LNA【“】，它的性能指标和已经

提到的相差无几，并指出在L波段不能用增加串联电感的方法同时获得低

噪声和改善输入驻波，提出了在栅极和漏极之间增加电阻反馈，在漏极增加

并联电阻的方法。

上海大学利用O．35 Inn的Si CMOS工艺，对工作在1．8GHz的LNA进

行了仿真n”，结果表明在功耗仅10row时能达到25dB的增益，2．56dB的噪

声系数，仿真显示该LNA对漏极电感中的电阻很敏感，最后采用了键合线

电感模式部分消除这个影响。在此基础上，不久他们利用O．25岫的Si
CMOS工艺，对工作在2．4GHz的LNA进行了仿真【l”，并且对单端和差分

两种结构作了对比，结果表明，后者为了取得和前者几乎相同的性能，要消

耗双倍的功耗和芯片面积。但差分结构的对称性可以抑制共模信号的干扰，

同时可以抑制对衬底的耦合，这是它的性能优于单端LNA之处。

在以往的收发机中，射频前端一般采用GaAs、Bipolar或BiCMOS工

艺，其中技术相对成熟的是采用GaAs材料制作的射频前端。GaAs材料与

si材料相比有着明显的优点，GaAs材料的电子迁移率约高5倍，衬底的半

绝缘性，以及可制作良好的肖特基结等，所以GaAs MEsFET长期以来在高

频器件中占据着重要的地位。本世纪以来，陆续有对Si CMOS INA的研究

报道，一方面CMOS LNA的成本较低，另一方面，si cM0s工艺的器件沟
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道宽度不断减小，使得这种工艺更便于集成，这是它与GaAs LNA相比所

具有的两个显著特点【1 91， 随着目前CMOS工艺的发展，它的单位增益截止

频率已经接近GaAs的水平，同时出现了一些采用CMOS技术实现的射频

前端的单元电路及收发机。这也使得采用CMOS技术实现移动通信产品的

单片集成成为可能f2“。目前基带和中频带电路已经完全可以用Si CMOS工

艺集成，Si cMOs工艺目前的不足体现在器件跨导小，噪声大及无源器件

集成困难。目前的发展方向有两点拉l】；一是需要研究包含尽量少无源器件

的体系结构，二是研究能够工作在射频前端的高性能单元电路和高品质因数

的无源器件。从IC设计发展趋势来看，Si CMOS工艺由于具有低成本和高

集成度两个主要优势，将成为射频Ic的主导技术。

1．4主要研究内容

本文工作的主要内容是研究采用0．18InnSi CMOS工艺在S波段的

LNA的实现方案。本文根据RFIC前端的特殊要求及结构，介绍了LNA涉

及到的几个基本概念，分析了噪声产生的原因，接下来分析了输入电路对噪

声的影响，并在功耗限定条件下研究了取得最小噪声的条件，以LNA为研

究对象，分析了MOSFET的AC小信号模型和分布栅电阻对噪声的影响，

分析了电感的AC小信号模型和窄带等效电路。最后对LNA包括电路形式

的选择、偏置的选取、电流镜设计及启动电路、输入输出匹配等各个模块进

行了分析设计和仿真验证，并对结果进行分析和优化，特别引入了Ⅱ型输

入匹配，讨论了采用该匹配电路对LNA片内集成的积极贡献，由于差分电

路对寄生干扰有更好的抑制能力，最后设计了工作在2．2．4GHz的n型输入

匹配的差分LNA。

本论文的结构安排如下：第1章绪论；第2章低噪声放大器的主要概

念；第3章输入电路形式选择；第4章器件模型；第5章模块分析与实

现；结论。
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第2章低噪声放大器设计基础

2．1 LNA的设计考虑

LNA是射频接收机前端的主要部分。它主要有四个特点。首先它位于

接收机的最前端，这就要求LNA的噪声越小越好。为了抑制后面各级噪声

对系统的影响，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。放大器在工作频段内应该是稳定的；其

次，LNA所接收到的信号是很微弱的，所以LNA必定是一个小信号放大

器；第三，LNA一般通过传输线直接和天线或天线滤波器相连，放大器的

输入端必须和它们很好的匹配，以达到最大的功率传输或最小的噪声系数；

第四，LNA应具有一定的选频功能，抑制带外和镜像频率干扰，因此它一

般是频带放大器。

2．2 LNA的特性指标

LNA处在接收通路的最前级，然而信号到达天线时常常是非常微弱不

能直接解调的，还有可能混入了各种各样的噪声，为了能恢复原始信号，通

常需要将接收到的信号放大，有时甚至需要放大几十万倍，放大是由在解调

之前的各级共同完成的，LNA必须在无失真的前提下，提供尽可能大的增

益，但是LNA的下级是混频器，为了保证经过LNA放大后的信号在混频

器可接受的范围内，这个增益是有上限的，一般在10dB．20dB之间。既然

LNA是最前级，它的噪声不经过增益压缩，直接计入系统的噪声系数中，

那么希望它本身的噪声尽可能小，甚至可以牺牲增益来改善噪声系数。系统

带宽因为级联而减小，而为了获得高增益，却常常需要级联。在功耗限定的

情况下，要同时兼顾这些指标，常常在几个指标之间折衷。下面先给出与

LNA相关的几个定义。

2．2．1噪声系数

噪声系数(ⅣD是衡量射频系统噪声性能的参量，噪声系数定义为系统输

入信噪比与输出信噪比的比值p2】
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F：丽SN面P锄一,(2-1)
SNR㈣“

噪声系数常用分贝表示

F(dB)=10logF (2—2)

噪声系数表示信号通过放大器后，信噪比恶化的程度。

如果放大器是理想无噪声的线性网络，那么其输入端的信号与噪声得到

同样的放大，即输出端的信噪比与输入端的信噪比相同，于是F=I或

FfdB)=0dB。若放大器本身有噪声，则输出噪声功率等于放大后的输入噪声

功率和放大器本身的噪声功率之和，经放大器后，输出端的信噪比和输入端

的信噪比要低，即F>I。

在二端口网络噪声模型中，所有噪声源都可以看作是无噪放大器网络的

输入，噪声系数可以表示为(2．3)式【23】。

(ⅣF)da=10109l1+生铲l (2_3)

其中K和L分别是输入参考噪声电压和参考噪声电流，k是玻尔兹曼常

数，r是绝对温度，墨是源阻抗，鲈是测量噪声的带宽，单位是Hz，P则
是曙和露之间的相关系数。圪和L分别是均方根噪声电压和电流。图2-1
中表示了二端口网络噪声模型。

图2-1噪声的二端口网络模型

从(2—3)式可以看出，对于一个确定的源阻抗，当阻抗高时噪声大小主

-7-
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要由露决定，阻抗低时噪声大小主要由曙决定。如果源阻抗可以改变，那
么最佳源阻抗是当上式取最小值时取得，假定P足够小[241，则有

． 矿2

R厶=—旨 (2-4)
』n

由于功耗是一个重要约束，因此噪声优化必须把功耗考虑在内，本文第

3章将在功耗约束的前提下继续讨论噪声优化问题。

当偏置发生变化时，砰和露也跟着变化，而匹配电路会影响到静态工
作点，因此匹配电路对噪声有间接影响。

接收机是多级构成的，假设各级噪声以及增益如图2．2所示。

目雕⋯⋯”圉
图2-2系统级联示意图

级联总的噪声系数可以用公式(2．5)计算口51。哦2鸠+等+等一瓦NF．-1 (2_s)

其中NF,是第i级的噪声系数，Q。是对应的功率增益。由(2-5)式可以

看出，在级联系统中，前几级对噪声的影响是最主要的。

LNA处在接收系统的最前级，LNA要有一定的增益以减小后级对整

个系统噪声的影响，除此以外，LNA本身所贡献的噪声橱将占主要部分，
因此LNA的噪声系数要尽量低。完全理想的LNA噪声系数是0dB，范围在

2～3dB的噪声系数一般被认为很好，而在1dB左右及以下被认为非常好。

2．2．2增益

增益是LNA的另一个重要指标，放大器的功率增益是输出功率晶和输

出功率只的比值，常采用dB来表示，如(2-6)式所示。

‰=10109鲁 (2_6)

系统的功率增益是各级功率增益的乘积，如(2-7)式所示。
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(0=GlG2⋯嚷· (2。7)

在LNA中，增益要适中，由于下一级往往是混频器，过大的增益使得

输入过大而产生失真。但为了抑制后面各级的噪声对系统的影响，其增益又

不能太小，现在一般的LNA增益都在10dB．20dB之间。

LNA的增益与晶体管的跨导有关，而跨导直接由工作点的电流决定。

LNA的增益还与负载有关。LNA的负载一般有两种形式，一是采用调谐的

LC回路作负载，并将下级混频器的输入电容并入LNA的输出寄生电容，

一并作为负载电容；二是LNA后面接集中选频滤波器，这些滤波器为了便

于应用，其输入输出阻抗都做成50 Q或一些特定的标准数值，所以LNA的

输出端也考虑阻抗匹配。

2．2．3带宽

放大器的电压增益下降到最大值的o．7(即1／42)时，所对应的频率范围

称为放大器的通频带，用2蜕，表示，也称为3dB带宽。在级联放大器中，
如果每一级的带宽相等，那么整个放大器的带宽是每一级带宽乘以一个复杂

的因子，随着级联数目增加，总的带宽将减小，设每一级的带宽相等且都等

于B，总的带宽与原来每一级带宽的关系如(2—8)式∞l。

BW：B扫石(2-8)
从(2．8)式可见，放大器的总通频带，随着级数的增加而逐渐趋近于0。

2．2．4线·眭度

除了噪声、增益和带宽以外，线性度也是一个重要的考虑。对高频小信

号放大器来说，由于信号小，可以认为它工作在晶体管的线性范围内。这就

允许把晶体管看成线性元件。影响晶体管线性度的因素包括直流静态工作

点，过驱动电压以及沟道长度，在电路形式上，差分电路由于抑制偶次谐

波，比单端电路有更好的线性度，另外和50Q的源阻抗匹配也可以改善电

路的线性度。

衡量线性度的方法有许多，但最普遍采用的有两个，即输出ldB压缩

点和三阶交截点，输出ldB压缩点和偏置电流以及电源电压有关，交截点

是一个外推值。可以证明二者之间是一致的，并且满足(2·9)式的关系怛”。
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鲁=需／3则朋B 。陆，，AI＆ _4 ．

、 。

从(2-9)式可以看出，三阶交截点和ldB压缩点都可以用来衡量电路的

线性度，而且两种方式是等价的，知道了其中任何一个量，就可以估计另一

个量的大致范围，图2-3表示了两者的大致关系。

2．2．5输入输出匹配

■八琦事(dB，

图2-3三阶交截点与ldB压缩点

为了传输最大的功率并且减小驻波，需要在天线和LNA之间增加匹配

电路。由于做到宽带匹配是非常困难的，阻抗匹配使得从输入端和输出端看

进去的阻抗都尽量接近特征阻抗，本文特征阻抗以50Q计。设LNA的输入

输出阻抗是z，源或负载端的阻抗是z0，反射系数r用(2．10)式计算口61。
7—7

r==—=生 r2．10)
Z+Zo

用dB表示的回波损耗如(2．11)式

(ex)。=_20log州

完全匹配时满足(2—12)式

(RL)。=-oodB

(2—11)

(2—12)

一号，|尊霄蕾●
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2．2．6功耗

对于一个MOSFET，产生最小噪声系数的信号源电纳在特性上是电感

性的，并且一般来说与使功耗传输最大的条件无关。噪声系数最小的电路设

计可能会使功耗大得不可接受，然而功耗是重要的指标。第3章将在功耗约

束下对噪声进行优化，在功耗有限制的情况下，考察合适的LNA电路形

式。

LNA是小信号放大器，必须给它提供静态偏置。降低功耗的根本办法

一是低电压设计，二是采用低偏置电流。在本文设计的LNA中，从两方面

考虑，一是减小放大器信号通路上抽取的电流，二是减小偏置电路的功耗。

但降低功耗的代价是噪声系数的增大，必须权衡考虑，以求在低功耗下达到

比较好的噪声系数。

2．2．7 S参数

在绝大多数涉及RF系统的技术资料和数据手册_中，经常用到散射(s)参

量。其重要原因在于，事实上实际RF系统的特性不能再采用终端开路、短

路的测量方法，因为导线本身存在电感，而且其感抗值在高频下非常之大。

由于不能忽略高频时寄生参数的影响，比如引线间电容和电感，以及导线中

的寄生电阻，因此无法作到真正的开路或短路。利用s参量就可以避开不

现实的终端条件以及避免造成待测器件损坏。S参量是基于入射波与反射波

之间关系的参数，对S参量的规定如图2—4所示。

4l r_—_1 d2

=一嘲E二
51

L-——_J
62

图2—4二端口网络S参量的规定

对S参量的定义见式(2．13)t261。

阱黔S12小]I翦al
其中各个符号的意义见(2-14)式到(2—17)式。

(2—13)



s，：堕l
ql“：o

跏扎
岛J表示输入反射系数，&J表示前向增益。

驴扎
s：：互I

呸b；o

r2-14)

(2-15)

(2-16)

(2·17)

鼢表示输出反射系数，S"表示输入输出隔离度。q=0和吒=0表示1
端口和2端口都没有反射。 、

另一个经常用到的参数是Rollett稳定因子，其定义见(2．18)式㈣。肛半警 p㈣

其中

A=墨1是2一Sl：是。 (2-19)

当fl△K<>1l时
(2-20)

放大器绝对稳定，不和任何源或负载阻抗发生振荡。

2．3短沟道器件基本定律

短沟道器件跟长沟道器件所表现的高频特性有很大差别。器件小到一定

程度后，即使电压不高的情况下，短沟道器件也会表现出各种各样的强场效

应。主要原因是载流子的速度最终不再随电场增强而增加，从而产生速度饱

和效应，速度饱和效应将对晶体管的特性产生影响。

在短沟道器件中，当载流子速度饱和时，电流就饱和。漏极电流不再与

沟道长度有关，漏极电流与栅源电压之间的关系也变成线性增加，在这种情

况下，漏电流满足的关系见(2．21)式【”J。
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‘=掣}矿(％一K)‰(2-21)
式中％是沟道内场强，／4是载流子迁移率，W是沟道宽度，ck是氧

化层单位面积电容。

跨导可由(2—22)式求得

岛；磐：盟哦(2-22)
“a屹 2⋯“

假设短沟道效应不显著影响电荷分布，那么％和长沟道时一样

％“詈耽％ (2-23)

截止频率可由(2—24)式近似表示

唧“芑“三4丛L (2．24)

其他效应还包括沟道长度调制、体效应以及温度效应。

2．4 MOSFET中的噪声

噪声是由自然界中的随机运动引起的，这些随机运动可以划分为好几种

类型。但在通信系统中不外乎两种，即由外界引起并传入到系统中，或者系

统自身产生的。而后者决定了接收系统的灵敏度。因此，减小内部噪声是提

高性能的有效方法，在MOSFET中，内部噪声的产生机理是非常复杂的，

在s波段主要考虑两类，包括热噪声和闪烁噪声。

2．4．1热噪声

(1)漏极电流噪声

由于FET在本质上是压控电阻，所以它们都显示了热噪声，详细的理

论研究表明，漏极噪声电流翕可由式(2．25)表示‘2 21。

0=4kTygaoaf (2-2s)

幻。是漏源电压为零时的电导，

小而显著增大，在深亚微米工艺中，

子被短沟道中的强电场所加热。

，，依赖于偏置，并且随着沟道长度的减

它的典型值至少为2～3，其原因是载流
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(2)栅噪声

由于沟道电荷的热激励，产生了波动的沟道电势，通过电容的耦合，这

个电势引起栅噪声电i、一i。2见(2．26)式吲。
。

名=4kTggs，△厂 (2-26)

其中

驴鲁 陆：，，

占在短沟道情况下的精确特性现在还不是很清楚，作为近似它是，的两

倍，至少为4～6。栅噪声和漏极电流噪声的产生机理是相同的，因此它们正

相关，相关系数由(2—28)式定义：

(2—28)

短沟道的精确值目前尚未解决，然而假设它与长沟道时相等并不会影响

设计过程，长沟道的c值理论上是jo．395。

2．4．2散粒噪声

散粒噪声，又称散弹噪声，其基本原因是电子电荷的粒子性。在半导体

中，参加导电的载流子的数目在其平均值附近有随机的起伏，这种由于载流

予数目不规则变化而产生的噪声称为散粒噪声。MOSFET中载流子在势垒

区的运动时间f非常短，通过势垒区产生的电流脉冲可以近似看作为一个矩

形单脉冲，各个载流子形成的噪声互不相关。散粒噪声的电流均方值为‘22】

《=29，G△， (2-29)

其中，g是电子电荷(约1．6xlO。19c)，尼是载流子形成的平均电流，矽是噪声带宽。由(2-29)椭1，lkHz的带宽上，0．05mA的电流引起的散粒
噪声电流均方值为4p刖√Hz，和室温下(300k)lkQ电阻的热噪声大小相

当。MOSFET中后极小，约为10。7～10’8A1221，由此可知散粒噪声不是

MOSFET的主要噪声源。

亚厨
=C
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2．5本章小结

本章先介绍了LNA设计中需要考虑的性能指标，分析了影响这些指标

的因素，从这些指标的定义出发，可以得到它们之间的相互关系，有利于指

导具体的电路设计。然后介绍了MOSFET中的噪声机理，指出两个主要噪

声源，即热噪声和散粒噪声。最后讨论了短沟道器件的电特性，这是设计

LNA的理论基础。



第3章电路形式选择

九十年代以来，许多人研究了频率在900MHz一2GHz之间的LNA，也产生

了一些典型的电路结构，这些结构在低噪声的前提下，都考虑了输入电路对

信号源良好的阻抗匹配，在这个基础上，以下将分析和比较几种不同的输入

匹配方式，并从中选择最合适的输入阻抗匹配电路。

3．1输入阻抗匹配

LNA输入端与信号源的匹配是很重要的。放大器与源的匹配有两种方

式，一种是以获得噪声系数最小为目的的噪声匹配，另一种是以获得最大传

输功率和最小反射损耗为目的的共轭匹配。对于LNA而言，如果只考虑噪声

系数最小，实际上功耗可能大的不可接受，稍后将讨论这种匹配的不合适之

处，现在绝大多数的LNA是在同时考虑共轭匹配和噪声匹配，并尽量使两种

匹配接近，即在约定的低功耗下尽可能的优化噪声，此时噪声系数虽然不是

最小的，但也非常接近最小噪声，并且这样的匹配提供了适中的增益，更具

有实际意义。

晶体管的栅极与源极之间存在电容，其大小与晶体管尺寸有关，这样

MOSFET的输入阻抗本质上是电容性的，栅源之间存在交叠电容，如图3-1

所示。

图3-1栅源电容示意图

最优信号源电纳在本质上是电感性的，因此达到宽带噪声匹配是很困难

的，而可能获得的最小噪声系数，以及其对应最优信号源导纳的实数部分分

别为(3-1)式和(3-2)式【281。

‰。1+车旦振丽(3-1)‰≈1+舌尝√舻(1_㈦2)
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％=口略厣磊 (3_z)

其中G。等于信号源的电导，从(3—1)式可以看出，可能获得的最小噪

声系数将随着截止频率的提高而减小。取y=2，占=4，这些都是Si CMOS

工艺的典型值，而c=0．395。对工作在中心频率为2．2GHz的LNA可能达到

的最小噪声作理论估计，如图3—2所示。

图3-2理论最小噪声系数与截止频率

由式(3-2)可知，如果要设计一个工作在2．2GHz的LNA，需要的栅源交

叠电容大致可以如(3—3)式计算。

％=

．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．：!i．!：!!．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．一
M地zn·4压五鬲

(3—3)

≈2．4pF

按照SMIC O．18Ixm的工艺，需要的沟道宽度大约是1．5mm，这个宽度

太大了，不可能做在片内，这么大的器件所要求的功耗也过大，这个工艺晶

体管的截止频率在25GHz到30GHz之间，具体的大小还和过驱动电压以及



塞查堡三些奎耋三：要圭兰竺毪兰

晶体管的具体尺寸有关，从图3—2看，可能达到的最小噪声系数大约是

O．7dB到0．8dB，即使噪声系数比这略大一些，也还可以接受，因此需要找

到一种更易．于实现的噪声优化方法。

3．2四种典型的电路形式

由于噪声最小的设计方法使晶体管尺寸和功耗过大，必须采用新的噪声

优化方法，在此之前，先讨论LNA通常采用的电路形式。GaAs LNA有大约

三种典型的输入电路形式，第一种称为共栅电路，第二种称为并联电阻电

路，第三种称为电阻串并联负反馈电路。第四种是近年经常采用的源极电感

负反馈电路，这种电路稍后再分析，四种电路形式如图3—3所示。

f可
a)共栅 b)并联电阻

C)电阻反馈d)源极电感负反馈

图3-3四种输入匹配电路

-18．

S

l

一-]臼亨
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在共栅结构中，用一个电感将MOSFET中的栅源电容c。调谐出去。为了

方便讨论，近似认为漏极负载远远小于MOSFET内阻，即
’

岛‰≥10 (3-4)

那么输入端的阻抗是1／g。，通过选择合适量值的并联电感，可以完全

调谐c。。如果要达到50Q的输入阻抗，只需要1／g。=50即可。

由于跨导和晶体管尺寸以及电流大小等有关，在限定功耗时，如果同时

约定电源电压，那么电流大小就确定了，对于特定的工艺，沟道长度是约定

的，只要改变晶体管的沟道宽度，就有可能阻抗匹配。理论上，这种电路的

最小噪声系数可按(3—5)式计算【29】。

NF：1+警 (3．5)
咔^』

足

其中y是沟道热噪声系数，对于长沟道器件而言，，的值大于2／3。短

沟道器件的y值更大，作为一个粗略的估计，取g。=O．02，Rs=50，这种结

构最小理论噪声系数为2．2dB。

这里用如图3—4所示的MOSFET模型作仿真验证，其中栅长0．18岬，
栅宽360 I．tm，这个尺寸的晶体管栅源交叠电容大约0．6pF，在2．2GHz时与

之谐振的感抗值大约为7nH。这个模型包含了栅电阻，栅源交叠电容和栅漏

交叠电容， 民∥屯：，氏。，模拟了寄生电阻，％。和％：是变容二极
管。

图3．4晶体管模型

并联电阻形式的输入匹配电路可以等效为并联RLC谐振回路，其3dB
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带宽(BW)可以表示为

Bw=国。三R、I匡C (3m
按照式(3-6)估算，中心频率是2．2GHz时3dB带宽约5GHz，图3-5中

输入反射系数在1GHz到4GHz之间变化只有大约2dB。

图3-5共栅结构仿真结果

第二种结构曾经被用于宽带电路，

入阻抗的电容部分仍然采用电感调谐，

(3—7)估算口5】

一个50Q的电阻并联在输入端，输

这种电路形式的噪声系数可以按照式

ⅣF小去 p，，

由于B=R，因此噪声系数最小为3dB，这种电路形式的噪声系数
大，功耗也很高，在LNA的设计过程中，如果不要求大带宽，这种电路形

式很少采用。对并联电阻结构的仿真结果如图3-6所示。

t∞GHz frq·GHz

图3-6并联电阻仿真结果

第三种阻抗匹配用到了Miller原理，即假设跨接在二端口网络两端的

元件的阻抗是z，对于两端都有反馈作用，如果这个二端口的电压增益是

习蓊
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A，那么司以变换为输入输出端的两个阻抗，并且满足式(3-8)““

熙：：二0幺 ps，

这种电路要做到阻抗匹配，要求合理选择源极电阻B以及反馈电阻

Rs，当

可R；(丽1-A’)xR,=5。 (3—9)
髟(1—4)+R

、 ’

时输入阳梳I兀配。串并联债蜃馈仿真结果如图3．7所示。

图3．7串并联负反馈仿真结果

对共栅电路形式和电阻负反馈的增益对比如图3—8所示，电路在1．8V

电源电压下抽取了8mA电流，输出端假定2pF的负载电容并进行调谐，这两

种结构常用于宽带匹配，从图中可以看出，电阻负反馈的增益低一些。

i

a)共栅

图3-8增益的比较

b)电阻反馈
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3．3源极电感负反馈结构

目前最常见的输入电路形式是源极电感负反馈结构，Cgs隐含地接在栅

极与源极之间，其等效小信号电路如图3-9所示。

在输入回路中

vs=IIRs+j玩LgIl+—jjcgLCF+j瑚Lsul+gJ0
考虑到电感的体电阻碍和毽，输入阻抗为

乙2问(厶+乓)+五三+毒厶+日+匙
匹配时

∽t+乓)+志2。
l坼厶+马+Rg =50

从这两个式子可以解出乓和t，作为输入电路匹配的起点。

3．4功率约束下的噪声优化

源极电感负反馈的噪声系数可以表示为(3-13)式‘30]

F=·+冬+鲁+旭。愿(嚣]2
这个表达式说明了噪声系数

(1)dB值不可能小于0

(3—10)

(3-11)

(3—12)

(3-13)
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(2)随着冠，R。的减小而减小

(3)随着截止频率的提高而单调减小

第一条推断的极限就是噪声系数的dB最小值是0，任何一个实际的系

统，要达到这样一个指标都是不可能的，这是因为在(3—13)式中基于晶体管

呈纯容性这个假设，因此还需要进一步分析噪声的表达式。

栅噪声更精确的表达式如(3—14)式【3”。

舌=4kT万gg(1-Ic咿4魄Icl2(3-14)
其中k为玻尔兹曼常数，，为绝对温度，v为计量噪声的频带宽度。

前一项是栅极本身的噪声，后一项是漏极噪声电流通过电容耦合到栅极的相

关噪声，加上漏极噪声，噪声源一共包括三部分：栅极，漏极以及栅漏极相

关噪声，栅极噪声电流可由(3-14)式写成

《=4kTJgsAf (3-15)

岛=等 p㈣

把与栅极有关的噪声放在一起，用两个噪声电流源表示的新的小信号等

效电路如图3-10所示。

瑶

图3．10 MOSFET小信号模型

漏极噪声电流和栅漏相关噪声电流分别为【2卅

毫=4kTygdoAf (3—17)
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《=4kTAggzxfl c12 (3-18)

取T=290k，，，=．2，ga。=0．05，g。=O．05，占=4，当计入噪声的带宽从lkHz

到1GHz变化时，对三种不同的噪声电流的大小作粗略估计如图3一11所示。

图3—11噪声电流的构成

在第2章中提到过，在考虑噪声系数的时候也会把功耗明确的考虑进

来，由于考虑了有限的功耗，因此得出的噪声优化方法会与只考虑噪声最小

的最优源电纳有所不同，使噪声最小的对应的源电纳是感性的，在考虑进功

耗以后，得出一个便于设计的噪声优化方法，然后把最优源电纳成感性也考

虑进来，对功率约束的噪声优化方法作相应的调整。具体的，对于用栅极电

感匹配的源极负反馈电路形式，采用比(3-12)式计算得到的略大一些的栅极

电感。 。

用图3-11的等效电路，噪声系数可表示成(3—19)式【171

F=，+惫+鲁+黼以[嚣]‘ c。郴，
R。足⋯⋯4I旆J

、 ’

其中

纠+2⋯Q悸+可6a2(1+笾) (3-20)

变量Q满足
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o，：苎【生±型：—L～
墨 嘞R％

吐k‰2赢
由(3—21)式可以看出，Q被表示成了栅源电容的函数，

管尺寸的改变而改变。

噪声系数可以重新表示为【17】

F：1+生+堕+上上垃

(3-21)

r3-22)

即骁随着晶体

(3—23)

因为r．or也与骁有关，一那么噪声系数可以表示成关于骁的复杂函数

F=如曰1历面] p3：。，

其中k是由功耗大小决定的常数，当功耗昂以mW计时

七。—78—0 f3—25)
％

噪声系数随着姥的变化一定存在一个谷点，则噪声与晶体管尺寸之间

存在一个最优值，改变晶体管的尺寸，噪声系数发生变化，而且一定存在一

个最小值，而骁的值的变化又与功率有关‘2引

骁2毒岛 B：s，

其中

咒=吾警 pz，，

p=；止 (3．28)

截止频率还可以表示成为关于p的函数【171

坼“—3a_pv一,ot (3．29)

其中％是过驱动电压，表示加在栅源极之间并且超过阈值电压的那部
分。三是沟道长度，v埘为电子漂移速度，8sat为电场强度。

由(3-26)式及(3—27)式可以得到
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Q，：当监—旦二 f3．301～
20jo墨B l+P

由(3-28)式和(3．30)式可以看出，如果改变过驱动电压的大小，则p随之

改变，在功率约束下，对于一个特定的功耗，P与Q，是一一对应的关系，

只要存在一个最优过驱动电压，那么就对应一个最优Q。反过来，从这个

最优Q，，又可以由(3-21)式解出最优的晶体管栅源交叠电容大小，如果给

定了晶体管的沟道长度，那么沟道宽度就可以用(3—31)式确定。

Wopt=
3 1

20L巳尺眈
(3—31)

取coo=2．2GHz，Rs=500，并且假定7=2，占=4，口=1，％=1．8V，

L=0．18啪，Vsat=le5 m／s，6sat=5e6v／m。忽略源极和栅极电感的体电阻。

对四个不同功耗的噪声系数的估计如图3—12所示。

图3．12功率和噪声系数的关系

这组曲线的谷点在略小于4时取得，而且在小于4时曲线比大于4时明

显陡峭，考虑到设计裕度，保证在工艺偏差的情形下仍然可以得到不错的噪

声系数，一般取口=4。 。

从图3-12中还可以看出，功耗提高到一定程度后，噪声系数的改善变

小，最终以晶体管能达到的E。为上限。也就是说，只要允许的功耗已经接

近最优噪声系数，再继续增大功耗得到的噪声系数的减小并不明显。

Q，的这个特定值对应一个特定的器件交叠电容，其大小是由器件大小

决定的，即这个Q值对应一个特定的器件尺寸。当沟道长度是0．189m，工

作频率是2．2GHz时，可以计算出器件宽度。
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Woze一8 coLCo，R, 眦1
5聂五五雨瓦聂而可青i哥丐西瓦丽326卢m

这样对应最小噪声的器件尺寸就基本确定下来，最后的取值还需要依靠

仿真确定。

噪声系数对宽度的改变并不是很灵敏，宽度增加或减少20％通常使噪声

系数只改变0．1dB左右，仿真设计的过程中，在有20％的灵活度的同时，仍

然可以得到相对比较好的噪声系数，本文取骁略大于4对应的尺寸，对应

的栅宽为360岬。

3．5叉指结构优化噪声

为减小接入电阻，对于沟道宽度大的晶体管常采用折叠的形式，把栅极

做成／7个指状晶体管并联。每一个指的宽度保证晶体管的栅电阻小于跨导的

倒数，在低噪声电路中，栅电阻必须只有跨导倒数的lO％到20％，栅电阻与

叉指的个数的关系服从经验公式(3-33)132]。

B=篆 (3_33)

其中缈是晶体管的栅宽，上是沟道长度，R。是单位面积电阻。把一个

晶体管分成多个并联指状晶体管，在减小栅电阻的同时，源漏区的周边电容

变大了，这样与减小栅极电阻发生矛盾。需要在两者之间进行折衷，选择合

适的指状晶体管的宽度。对于栅宽是360脚的晶体管，叉指指数与噪声系
数的关系如图3—13所示。

图3．13叉指数目对噪声的影响
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其中采用的模型是SMIC 0．18岫的模型，其中过驱动电压是0．5V，电
源电压是1．8v。从图中可以看出，叉指指数在40左右时噪声系数最小，当

每指的宽度取大约10p,mI对，仍然可能得到相对很好的噪声系数。在后面的
各种拓扑结构仿真中，就都取叉指宽度是lOpm。

3．6本章小结

本章分析了取得最小噪声系数的条件，估算了只考虑噪声最小所需的晶

体管尺寸。这个尺寸过大，并且功耗也大的不可接受，因此考察了四种典型

的LNA输入匹配电路，而且进行了比较，采用了源极电感负反馈的电路形

式，以此为基础推导了功耗约束的噪声优化方法，得到了这种条件下对应晶

体管的栅源交叠电容，如果给定栅长，栅宽可以求得，栅电阻对噪声的影响

显著，为了减小栅电阻对噪声的贡献，在栅极采用叉指结构，仿真验证了叉

指结构对减小噪声系数的积极影响。
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第4章器件模型

射频电路中有许多无源器件，这些器件的特性随着频率和工艺的不同而

呈现显著差异。比如说，片上螺旋电感的感抗值随频率以及具体的形状而变

化，这样影响了片上电感的Q值(SMIC 0．18岬在10左右)，对于片内设计
来说，还关心电感的大小是否易于片内集成，在本章有一个估算，指出了适

合片内集成的电感大小。本章讨论了MOSFET的分布式沟道电阻对噪声的

影响， IC电阻、电容以及电感的射频等效模型，以及MOSFET的小信号

模型和等效简化模型。

4．I电阻的简化模型

在标准的CMOS工艺中选择好的电阻的余地不大，一种可能是采用

多晶硅互连材料，因为它的电阻率比金属的更大。然而现在大多数多晶

都采用专门的金属硅化工艺来降低阻值，电阻率大约在5～10Q，它的温

度系数定义为

TC=去等(4-，，
用漏源扩散区做成的电阻也是一种选择，它的电阻率和温度系数通

常类似于硅化多晶硅，扩散由注入离子的浓度确定，这种电阻的温度系

数中等。一个典型的薄膜片状电阻的简化模型如图4-1所示。

图4-1电阻的简化模型

电阻两端的引线产生了电感效应，用厶和上2来模拟，e模拟了电荷分

离效应，引线间还产生了电容，用G来模拟。这样的电阻在频率升高的过
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程中，先表现出电容串联电阻的特性，然后是电感串联电阻的特性。

4．2电感的简化模型

从RF电路的观点来看，不能制造质量好的电感是至今标准IC工艺最

明显的缺陷。有源电路可以得到等效电感，但是它们的噪声及功耗较高。现

在惟一广泛使用的片上电感是平面螺旋电感，虽然圆形螺旋电感理论上能提

供更高一些品质因数的电感，但是许多版图工具和实际工艺技术并不支持。

图4．2显示了一个方形螺旋电感的例子。

画
图4-2方形螺旋电感

这样一个螺旋电感的量值于它具体的集合形态有着复杂的函数关系，精

确的计算需要依靠一些场分析软件的帮助，比较常用的场分析软件有

Berkeley推出的ASITIC。有一个简化公式可以推算一个方形螺旋电感的感

抗值。

L≈／ton2r (4-2)

其中r是螺旋的半径，单位为m，L的单位是H，n是匝数，％是真空

中的磁导率，为4z×10～H／m。

一个典型的低噪声放大器的芯片面积不超过lmmx lmmp””J，而单端

LNA一般采用了包括栅极、源极和漏极至少三个电感，差分的LNA由于对

寄生效应有更好的抑制作用，也经常被采用，其中使用的电感个数是6个以

上，按照这些情况估计，一个做在片内的方形螺旋电感，其直径一般不大于

200um，则半径不大于100岬l，具体对于SMIC 0．18lain工艺而言，线条宽

度是10岬，之间的间隙是2岬。而为了防止涡流电流产生的效应，最里
层通常去掉一圈或几圈，对于SMIC0．18岫工艺，中间留出30岬半径的空
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间。按照公式(4．3)，比较合适在片内做出的圈数不到

算，合适的电感大约为

工=4厅×10—7聆2，

≈1．2x10“×6x6x10。4

=4．32棚

6圈，按照6圈计

即4ntl-1左右的电感做在片内是比较合适的。

比较完整的片上螺旋电感分布参数的模型如图4-3所示。

图4-3电感分布参数模型

(4—3)

R表示串联损耗，C。。，c。代表氧化层电容G，G：是衬底电容，

如，足。是衬底电阻，e是跨绕线电容。‰，‰分别模拟边缘效应和损
耗差分接入时，在窄带条件下小信号模型可以进一步简化为图4—4。

口一目I口口I _
图4．4电感窄带简化模型

电容与电感谐振，谐振频率为

r—一
f=1}2耳一LlCt (4—4)
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这个频率被称为电感的自激振荡频率。考虑电感和电路其他部分的连接

产生寄生电容cf。，此时的等效电路就好像把这个电容吸收了进来一样，

这时候的谐振频率为：

，=l／2丌x／L,(e+％) (4-5)

图4．5对一个4nil的电感进行了分析，从图中可以看出，电感自谐振

的频率在大约28GHz，已经是10倍于S波段，在S波段，先用简化模型进

行估计，最终的大小由仿真确定。

Zl Resonance responce 0『mal inductor

4．3 MOSFET模型

ftaq．G№

图4-5电感的频率响应

MOSFET的小信号模型模拟了各种二级效应和寄生效应，电路显得非

常复杂，但对LNA设计有重大影响的是沟道电阻，以下先从MOSFET的集

中参数模型出发，接着讨论分布式沟道电阻对噪声的影响。

413．1 MOSFET的集中参数模型

每个MOSFET实际上是四端口器件，其小信号图如图4-6所示。
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图4-6 MOSFET小信号模型

源和衬有时候是连在一起的，有时候不是连在一起的，如果衬底的电位

相对于源端不是零，就要考虑背栅效应对阈值电压的影响，设背栅跨导是

g爪。。沟道长度调制效应可以用一个压控电流源g。。吃来模拟，加上体电阻
‘，设主跨导为g。。

这个模型对于多数的低频小信号分析来说是足够的。实际上MOSFET

的每个端子都有一个由材料和接触孔的电阻率所决定的一定的欧姆电阻，更

重要的是，栅电阻分布于整个沟道，是最主要的电阻部分，这部分电阻对噪

声产生重要影响。

电阻在栅极的分布如图4．7132]。

图4．7栅电阻微观模型

这里晶体管被分割成n部分，每一部分的宽度是W／n，跨导是gm／n，

电阻是Rg／n，当n斗oo时，这个图就完全与实际情况相符，考虑相位的变

化，电压求的是矢量和，小信号输出电流见(4—6)式。

驴鲁荟n K (4_6)



图4．7的输入网络可以简化为图4．8。

图4-8微观模型的等效模型

图中单位面积电阻R=Rg／n，单位面积C=Cgs／n，而单位面积的电阻

和电容是因工艺而决定，因此R和C都是常数，把相位的变化考虑在内
n

‘=J甜∑K
f_1

由以上两式可得

丘：星：且
i№ njoJC jcoC．

(4—7)

(4．8)

从这个式子与墨无关，即短路电流增益独立于栅极电阻匙。也就是
说，用集中参数的模型代替分布式模型，单从截止频率来说是完全等价的。

4．3．2分布式栅电阻的集中参数等效

栅电阻的热噪声相当于直接贡献的输入参考热噪声。对于一致分布的

MOSFET，一定有这样一个等效电路，栅极产生的热噪声，可以由串联在栅

极的集中参数的电阻代替。

考虑MOSFET的分布参数模型，在其中每一个电阻都模拟一个串联的

电压源。漏极噪声电流由两部分组成，分别是栅电阻噪声电流和沟道电阻噪

声电流。为了便于计算漏极电流，假设仅仅由栅电阻产生，栅极电阻占主要

部分，所以这个近似可以接受。然后把这个电阻等效为输入端的电压源。

首先，M1栅电阻产生的漏极电流为；

i=岛l v1 (4—9)

v1是第一部分分割出来的电阻的噪声电压，，对于分割出来的M．晶体管
n

‘=g,jE■ (4_10)
J-1

漏电流之和为

1
I一
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‰=∑‘=g。1V1+g。2 Vm+v2)+．．·+g册“+V2+-．．+K) (4-11)

由开始的假设有
、

gml=gm2一·=gm。=gm／n (4-12)

。=掣"(九一1)v2+．．峨](4-13)
假设v1，V2，⋯吒是相互独立的，那么均方根噪声电流就可以表示为

乏=争[n2耳+(n一1)2哥+⋯+哥] (。-14)

分割后的电阻是相等的，那么

Rl=心=¨·=Rg／n (4_15)

进一步

霄=《一·=K2=4kTBRg／n (4_16)

当n斗。。时

折算成输入电压

乏=《(。栅刳

石=耋=4脚等

(4—18)

(4-19)

这个表达式说明，就噪声计算而言，分布栅极电阻用一个与搬极串联的

大小为三分之一的电阻来代替是等价的。

4．4本章小结

本章首先估算了适合片内集成的电感大小。集中参数器件工作在RF频

川攀基弘

：
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段时，不能再忽略寄生参数的影响，在这样的情况下，重点分析了电感的等

效简化电路，证明了电感可以等效为并联RLC网络，然后讨论了MOSFET

的简化等效电路，证明了一致分布的．分布式栅电阻可以用集中参数的电阻等

效，这个结论有利于LNA的仿真实现。



5．1设计指标

第5章模块分析与实现

表5-1总结了自1991年到2004年之间20个报道的LNA的实测结果，

结构一栏中的1表示该放大器采用的是电阻串并联负反馈，2表示源极电感

负反馈，3表示电流复用，N／A表示未给出该项数据。

表5-1 LNA的实测结果

噪 增

作者 声 益
IP3 功耗 五 结 工艺 芷

(dB) (dB)
(dBm) (roW) (GHz) 构 (Ⅲn) 份

Shengt’6J 5．7 7．8 23．9 115 1．O 1 GaA8 91

Bentont3“ 2．7 28 N／A 208 1．6 1 1GaAs 92

Ciomo圳 2．2 17．4 N／A 10 1．6 2 1GaAs 92

HeaneyLjw 1．5 14．5 11．2 12 1．9 2 1GaAs 93

Imail4uJ 2．5 11．5 9 14 1．6 2 03GaAs 94

Karanicolast41J 2．2 15．6 12．4 20 0．9 2 O．5CMOS 96

Shengt4剖 7．5 11．0 N／A 36 0．9 1 1CMOS 96

Sheaffert4jJ 3．5 22 ．9．3 7．5 1．5 2 O．5CMOS 97

Cheont44j 2．8 15 N，A 54 1．9 2 0．8CMOS 98

A．Passsinent4刈 3．4 17 9 48 1．8 2 O．5CMOS 98

G．G-ramegnal4
bJ

1．65 N／A l N，A 0．9 2 O．35CMOS 00

F．Sveltot4 71 5．5 24 ．10 N，A 0．3 2 O．35CMOS 00

Francescol4副 2 17．5 —6 21．6 0．94 2 0．35CMOS 01

J．C．HuangL4刈 3 19．8 4．5 22．4 2．4 2 0．35CMOS 01

Paul Lerouxt’uJ O．8 20 —1l 9 1．23 2 0．25CMOS 02

Vladimirt’11 1．72 18．6 —5．6 60．3 5．15 2 0．18CMOS 02

ChoongL3叫 2．45 19．3 ．6．1 26．4 5．2 3 0．35CMOS 03

SeyedL’3j 1．4 16．6 O．6 16．2 5．25 2 0．18CMOS 03

ChikuangYut’4J 2．24 18．9 -9 5．4 2．2 2 0．18CMOS 04

Paul Lerouxt’刈 3．5 20 ．9 15 5 2 O．18CMOS 04

通过参照这些结果，并且采用的是SMIC O．18pmq-艺，工作频段是s

波段，中心频率为2．2GHz，带宽为400M的前置LNA，本文提出了如下的

设计目标：

(1)NF大约3dB

(2)Gain大于10dB
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(3)HP3大于一10dBm

(4)PD小于40mW

(5)。电路形式采用源极电感负反馈

5．2级联与电流复用

用一级CMOS晶体管所组成的电路增益不够10dB，根据级联的规律，

如果有两个相同类型的晶体管，比如说5dB的增益，2dB的噪声系数，那

么在级间完全匹配的情况下，能够达到的增益可以这样计算

三

NF,=喁=2dB=10”=1．58
41=42=5dB=3．16 rs．1、

G0=5+5=10dB

NF=—M巧+(NF2—1)／4己=1．58+0．58／10“1．64
从(5—1)式可以看出，级联可以显著提高增益，但对噪声系数的影响来

说，前几级是最主要的。

电流复用技术可以在功耗减半的情况下，基本保持噪声和增益。1996

年，Andrew N．Karanicolas用电流复用技术设计了一个LNA，用宽长比是

原来NMOS一半的一对晶体管PMOS和NMOS代替，如图5．1所示。

叫畸时弓{
图5-1电流复用原理图

假定PMOS的跨导和NMOS是一样的，那么它们的跨导之和等于原来

NMOS的跨导，却只需要原来一半的电流。不过实际上PMOS的载流子速

率小于NMOS，因此实际上跨导之和要略小于两个NMOS的跨导之和。这

种结构的缺点在于PMOS的噪声系数要比NMOS的大，如果用这样的电路

结构，就是用噪声换功率，在LNA中噪声系数小是追求的主要目标，因此

这个结构不采用。

级联结构有两种电路结构可供选择，一种是两级共源结构，一种是共源
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共栅结构，如图5-2所示。

图5-2两级共源与共源共栅

在两级共源电路中，c1将共源级漏极的输出电压直接耦合到第二级，

R1作为第二级的输入匹配电阻。这一级的源极由一个电容将高频短路至

地。输出由一个电感作负载以提高增益，同时阻隔交流到电源的通路。R2

给第二级提供必要的偏置。

在共源共栅电路中，信号从共源级的漏极出来，又进入共栅级的源极。

Ld的作用与两级共源电路是一样的，这个结构的优点是反向隔离度高，不

同于前一种电路，共源共栅的输入输出匹配可以分别设计。

按照级联的规律，相比之下这种结构可以获得高增益，不过噪声略高，

后者可以获得更优异的噪声性能，但增益略低。根据设计目标，这里选择共

源共栅结构。

通常源极电感负反馈在栅极增加一个电感，一方面为了增加～个自由

度，另一方面为了调谐栅源电容。如果不加改进的采用源极电感负反馈结

构，先估算一下栅极电感的大小。假设在1．8V的电源电压下，允许5mA的

漏电流。也就是9mW的静态功耗。按照前面计算出来的最优栅宽是

3269m，从e，的典型值是2×104A／V2，跨导可以写成

gm=、12lD"S。F|L

：压万瓦—石而‘瓦丽i (5．2)

：6．02×10-2S
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交叠电容大小
’

％2三阢％

=2／3×326,um×0．18timx20F／cm2

≈0．78pF

源极负反馈电感大小

L5=RSp}gm

=50×0 78x10一“／0．0602

≈0．65nH

栅极电感大小

=。__。·___·____·_____。_____。_。______-—’_’—。。。。一
f2xx2．2×10912×o．75×10。2

≈7出

(5—3)

(5-4)

(5—5)

以上的计算试图给出设计的初值，然后再作调整。由第3章对最优栅宽

的讨论，选择宽度略大于计算所得的最优宽度，即使在工艺偏差的情况下，

仍然有可能得到相对不错的噪声性能，实际上在仿真中选取的栅宽是

360阻，而且SMIC 0．18岬工艺给出的e，值要略微小一些，为
1．4×10-4A，、，2，这样跨导大约是6．33×10-2S，C。。略大于O．6pF，于是仿真中

采用了O．45nH的源极负反馈电感，重新按照(5．5)式计算得到的栅极匹配电

感大小为8．3nH。考虑到噪声最小所对应的最优源导纳呈感性，在只用一个

栅极电感作匹配的源极负反馈单端低噪声放大器中，选取了略微大一些的电

感作匹配，这样在匹配和噪声最小之间作了一个权衡。其中假设共栅级的漏

极负载电容是2pF，在S波段和这个电容谐振的感抗值是2．6nH，考虑到需

要一定的带宽，将谐振点调谐到略微高于2．2GHz，所以漏极电感的值选择

了略小于计算结果的2．15nil。共源级和共栅级选择了相同宽度的晶体管，

这是为了共源级的漏可以和共栅级的源共用一个连接区，减小寄生电容的干

扰。偏置用一个栅极宽度是40“m的晶体管，一个lkD的电阻实现，电阻可

以调整偏置点。输入端用一个10pF的电容隔直，这个值使等效的串联电容

从大约0．6pF改变为0．57pF，即大约偏离了原来的5％，这个小的偏离和工
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艺上的不确定性比较，是可以接受的。

共源共栅放大电路的偏置是用电流镜产生的，之间要用足够大的电阻，

以减小偏置中栅极的噪声电流，这里取10k欧姆，电路原理图如图5—3所

不。

图5-3源极电感负反馈原理图

仿真结果如图5．4所示。

吨鼬 概驰

图5．4源极电感负反馈仿真结果

从仿真结果来看，胁线比较平稳，这是因为输入回路是由电感电容组成

的串联回路，其回路的品质因数可以由(5—6)式计算。
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Q2丽1再
1

2五百商面瓦夏芴五矿而丽而写
=0．96

(5—6)

这说明整个LNA的选频能力主要取决于输出LC网络，在中心频率

2．2GHz下，对400MHz的带宽来说，输入电路的选频能力还有待提高。

5．3 FI型网络输入匹配

如果保持源极电感负反馈的结构，由于在并联栅极电感之前的输入阻抗

成容性，且实部略大于50欧姆。输入端用LC网络可以实现到50Q的阻抗

匹配。理论上讲，最多有八种可能的匹配形式。但对于阻抗从大到小的变

换，最多有四种可能，其中n型结构两种，T型结构两种。这四种结构都是

有可能达到阻抗匹配的，如图5．5所示：岛刁工
血刁]卫

图5-5四种备选匹配结构

(4)

第(3)种和第(4)种中包含有两个电感，如果这两个电感的值都没有明显

减小，那么这样的变换就没有什么积极意义，而且实际上第四种电路形式无

解，只能将输入阻抗往更大的方向转化。第三种电路形式有解，但是所用到

的两个电感之和比采用简单的栅极匹配电感还要大，这也不是所期望的。只

有第(1)种和第(2)种实际上是可行的。这两种阻抗变换都是减小了输入阻
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抗，有必要比较两者匹配时需要的电感大小，并且更重要的是比较它们噪声

系数存在的差别。

由(1)(2)两种匹配形成的输入匹配电路结构示意手图5-6。
pl-Ieb∞lI

图5-6三种可行的匹配结构

叫

‘睁●⋯ H吐
为了清楚明了，三幅图都没有画出用来作为负反馈的源极电感及隔直流

的电容。第一种用栅极和源极的电感谐振，调谐栅源极之间的电容，第二种

是Ⅱ型输入匹配结构，第三种是T型输入匹配结构。

匹配的目的是输入阻抗为50Q，由于晶体管呈容性，所以Smith圆图

上的起点在下半圆，并略大于50Q。在匹配之前，可以预期n型或者T型

的匹配会有更好的选频能力。

图5．7是用T型和Ⅱ型网络匹配的结果。

-1 0 ．'0

a)T型 b)11型

图5．7T型和Ⅱ型网络匹配结果

从Smith圆图上可以看出，匹配后从输入端看进去阻抗都在50Q附

近，Ⅱ型匹配用了一个3．8H的电感，一个内半径是30岬，3．5圈的片上电

岣『
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感的感抗值大约是3．5nil，即在片内实现这样的电感是很有可能的；T型匹

配用了一个5．2nil电感。从减小输入电感的大小来说兀型匹配要优于T型

匹配。
。

下面在同样条件下，比较两者的噪声系数如图5．8所示。

frog(牲 f嗍眦

图5-8噪声系数的比较

比较两图可以看出，n型匹配的噪声系数要低一些，而n型匹配要求

电感的值也要小一些。因此n型匹配是更好的拓扑结构。

随之而来另一个改进是网络的选频特性，n型网络可以看做是两个简

单的L型臂构成，从中间看进去的输入电阻是‰。，每个臂的选频Q值：

Q= (5—7)

整个17I型网络的Q值由两个L臂中较大的一个Q值决定。假设从中间平均

分配这个电感，那么左边回路的足。。大约是4欧姆，Q值大约是：

Q=压-3．39 (5-8)

由此看出，回路的品质因数有了显著的提高。如果要整个电路的品质因

数为4，只要输入电路与输出电路的品质因数的乘积是4即可，那么输出匹

配电路的品质因数只要略大于l就可以了。

5．4串联电阻输出匹配

由于LNA的下级可能是镜像抑制滤波器或混频器，为了减小损耗，抑

制回波，常常对LNA的输出进行阻抗匹配设计，假设漏极电容及杂散电
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容，包括下一级混频器的输入电容是2pF。输出端要匹配，首先要用感性负

载调谐这部分电容，同时从输出端看进去产生与下一级相同的阻抗月。

在共源共栅结构的放大电路中，共栅级作为输出级。，这一级的栅极接一

个直流电压，以便提供适当的工作条件，信号从共源级的漏极出来，进入共

栅级的源极，从共栅级的漏极输出，假设漏极的容性负载是c，等效电阻负

载是R(这里假设是50Q)，漏极和电源电压之间有电阻串联和电阻并联两种

接法。

电感端串联电阻的原理如图5．9所示。

V b

—————————一

图5-9串联电阻输出匹配

0 ut

R

为简化计算，假设共源共栅结构的放大电路的输出阻抗足够大，那么输

出阻抗可以表示为

。 fjcoL+R)xl／ja．,C＼v．．．．．1--a---

zⅢ“丽丽F丽
r5．9、

=——————-——-—-------j--o-J·—L---------一
R+

‘ 。

1+jcoRC+rjco)2LC

首先电感的值调整到和负载电容谐振，那么

∞2LC=1 (5-10)

当Rs=L／50C时Ro。=50。

小信号增益为
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4=一gm‰
R+，m￡ (5—11)

一岛百面丽戈丽丽1

hI-岛丑 f5-12)

可以看出，当co-->O时，14l_g。R，当(0-．’．oo时，14l_o。7ff贝U，
gmR>14|>o。

换一种匹配方式，仍然用电感调谐，但电阻与这个电感并联，其原理如

图5．10所示。

Vb

·--·-——----------·---------_J

从这个电路图就可以看出，要使输出阻抗达到50Q，只要选取电感的

值使它和电容谐振，再加上一个50Q的电阻即可。为了把这种结构和前一

种作比较，再计算出它的输出阻抗为

瓦2面忑j丽mLx面Rxl／丽jooCi面
(5．13)icoRL
⋯一7

(，国)‘RLC+jmL+R

当R。=50时J乙，=50，它的小信号增益是
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4=一‰‰

=一gmRj‘ii亍三丢ico主l善i丽 ‘5·14’

I-41=岛R面覆藏coL雨虿 (5-15’

可以看出，当∞-9"0时，14l斗0，当∞_oO时，h1·0。否则，
岛R>陋1>0 a

为了比较两种电路形式的优劣，下面进行仿真验证，采用了栅极电感的

输入匹配，稍后会看到，结合兀型网络输入匹配，和这种结构相比，可以

进一步降低噪声系数。

从图5-1l中可以看出，串联噪声系数略高。

freq．G№

幻并联

freq。GHz

b1串联

图5-11噪声系数的比较

在同等情况下，当频率较低时，串联电阻有更高的增益。频率较高时，

并联电阻有更高的增益。频率相同的情况下，要求的电阻值不同，按照电容

负载是2pF的假设，在2．2GHz时，要求串联的电阻大约是6Q，而要求并

联的电阻大约是50Q。串联电阻的热噪声电流和信号是串联关系，而并联

电阻热噪声和信号是并联关系，相比之下，并联电阻的形式能获得更好的噪

声性能。采用串联电阻仍然有可能得到相对不错的噪声系数。而且电感的品

质因数都不高，频率在2GHz左右的Q值在10左右，含有体电阻，这样一个

2nH的电感，只需要再加上一个很小的电阻，不仅阻抗匹配，又得到了较低

的噪声系数。

输出电路的输出端还需要一个电容，以隔离直流分量，否则会从电源电
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压抽取一个大电流，其中只有小部分作为直流偏置，大部分将从LNA进入

下一级。这个隔直电容会改变输出电阻，从而影响原来的阻抗匹配，这里采

用了一个20pF的隔直电容，对于2pF的漏极寄生电容，一个20pF左右的

电容并联入输出回路时，对原来容抗值的影响就只有9％，这个数字在工程

中可以接受，通过以上讨论，得到的输出匹配电路如图5-12所示。

Vb

---------———-----··-J

图5．12完整的串联电阻输出匹配

5．5提高增益的级间匹配

RL

输出端的这个晶体管的输入信号从共源级进来，然后进入共栅级，直流

工作点由偏置电路产生。两级之间的寄生电容肯定会对信号产生影响，为了

研究这一部分电容的影响，先作其示意图如图5．13所示。

图5．13密勒效应示意图

在Miller效应下，共源级的栅漏电容被分配到输入电路和两级之间，

按照(5—16)式计算输入输出阻抗。

气
删
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髅：：二麓， p峋

其中％表示产生Miller效应的那部分，写和K表示折算后输入和输出

的阻抗，先作共源级小信号电路如图5—14所示。

图5．14共源级小信号电路

R L

其中见表示共源级的负载，是从共源级漏极向共栅级看进去的阻抗。

先求电压放大倍数，设负载上的输出电压是‰，栅源上的压降是％，于是
有

‰一％竺堕1 1
冠×——√L—r

耻瓦巧

4。荨

4：!竖垒二坠生
v

1+j∞CdRL

(5—17)

(5·18)

(5-191
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于是

1

巧：啤
1一土
4 (5—20)

＆垒一R，
一jcoCga

‘

1+‰＆

输出阻抗中含有一个容性部分，再加上共栅级栅源之间的那部分电容，

总共的容抗大小为两者之和，仍然显示容性。如果用一个合适大小的电感，

就可以把这部分电容调谐出去。否则，两级之间会因为反射回波而损耗信

号。这个反射可能不断加大，最后甚至造成振荡。在两级之间串入电感以

后，调谐了由密勒效应而放大的容性部分，改善了阻抗匹配，增益有明显的

提高。不过，由于电感不可能是理想的，噪声系数有可能会增加。加上偏置

以及n型的阻抗输入匹配网络，该网络在偏置外侧。最后形成的单端LNA

如图5-15所示。

图5-15 H型匹配的单端LNA电路

5．6电流镜与启动电路

电流镜受很多因素影响，比如电源、工艺和温度。电流源的设计是基于
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对精准电流的复制。如果忽略体效应，两个都工作在饱和区且具有相同栅源

电压的相同晶体管传输相同的电流。如果同时忽略沟道调制效应，图5一16

所示的电流镜可以产生基准电流。
。

这是因为

图5．16与电源电压无关的电流镜

％。=‰2+b墨 f5—21)

斥际～1I州2／乐=,‰也皿
如果没有体效应，那么两臂NMOS的开启电压相等，即‰。=‰：，上式

可以化为

(，一爿=kR

小雨2丽*去]2
f5-22)

电流近似与电源电压％。无关，只与晶体管的尺寸，氧化层单位面积电

容及温度有关。电流与沟道调制效应的依赖关系如图5—17。可以看出，随

着沟道变短，沟道调制效应越明显。越长的沟道产生越精确的电流。还有一

个问题，被复制的电流增加了功耗，在电路中这部分功耗越小越好，由于电

流按照宽长比复制，因此产生基准电流的晶体管的宽度要尽量小，另一个办

法是让电路开始工作以后停止工作。前面一种情况体现在偏置中，后一种情

况体现在启动电路中。
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U耐s日t鲫∞*、∞unittm
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图5．17沟道长度对电流的影响

输出电流有两个稳态解，其中一个解是零，这种情况称为存在简并偏置

点，在实际中对应无限关断的状态，必须给出一个冗余的电流支路引导电

流，以摆脱简并偏置点。包含启动电路的电流镜如图5．18所示。

图5．18包含启动电路的电流镜

右边电阻R2的取值必须保证两个条件，P&。>p知6和p赢<p高。一‰。，
M5的尺寸和M6相同， ‰。=‰。。通电以后，如果电流镜出现电流为零
的情况，则M5的漏极为电源电压，最右边的支路由于M6栅源交叠电容的

影响，需要一段时间充电，此时M6截止，M6的漏极电压为电源电压，大

于M5的开启电压，于是M5开启，因而有电流流过，电流镜因M5中电流

的引导而开始工作，于是电流镜启动，随着M6逐渐充电，最后M6进入线



哈尔滨工业大学工学硕士学位论文

性区，M6的漏源电压开始小于M5的开启电压，因此M5截止，此时电流

镜已经启动。

50ns内的支路电流情况如图5—19所示。

蜘TB憎∞

图5．19启动电路的仿真结果

5．7寄生参数影响的讨论

选择差分的拓扑结构，基本的出发点就是它能有效的抑制与电感串联的

那部分寄生参数，因为这部分电抗可以看成是被电感吸收，而不会对电流源

产生任何的影响。然而，实际上还是存在一些并联的寄生电容，栅极与地之

间由于体效应而显容性，这部分电容对输入回路将产生重大影响，所以必须

在设计时将这一部分考虑进来。

包含了栅极一衬底寄生电容的小信号电路如图5．20。

图5．20包含栅衬寄生电容的小信号电路

假定跨导在0．05左右，这是一个合理的假设，这时候的输入等效阻抗

可以由f5—23)计算。

§．一N§￡一
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可以看出，上式将输入阻抗表示成了实部和虚部两部分，电阻部分是

％5瓦瓦i (5_24)

虚部还是，略，表明这个等效电路可以进一步化成电阻和栅源电容的
并联，如图5-21所示。

图5-21等效小信号电路

把栅极．衬底寄生电感计算在内，此时需要的源极负反馈电感的大小

厶：里雩鱼(5-25)
嘶 o”

而不考虑寄生电容影响所需要的源极电感

￡j=二∑ (5-26)
“

嘶

LL较(5．25)式和(5．26)式，可见源极电感的设计值应该比理论值略大一

些。

从影响噪声的角度来看，由于寄生电容的存在，晶体管看起来就如同将

这部分电容吸收进栅源交叠电容中，那么晶体管的截止频率将变小，根据截

止频率与最小噪声系数的关系，可以预期噪声系数会增大。

对于增益来说，由于这部分电容的增大，视在跨导将变小，晶体管的电

流能力会变小，增益就会随之变小。

除此以外，放大通路中两级之间引入的寄生电容也不能忽略，这部分电
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容是由于两个完全对称的晶体管交叠在一起形成的平行板电容，如果不调谐

这部分电容，噪声系数将增大，尤其是由于电容负载增益将明显减小，考虑

到这一影响，级间电感的值应该比理论值略大一些。

5．8完整电路及仿真结果

由于差分电路满足(5—27)式

，(一x)=一f(x) (5-27)

(5—27)式表明，差分电路能有效的抑制偶次谐波，提高了放大电路的线

性度，同时差分电路源极电感虚地，对寄生电抗的抑制作用要优于单端电

路。

电路的完整电路图如图5—22所示。

图5．22完艇的S波段LNA电路

#白

输入端采用了Ⅱ型匹配电路，加隔直电容，共源共栅的基本放大电

路，两级之间加入0．9nil的电感，进一步提高共源与共栅极之间的阻抗匹

配，以期同时提高增益和减小噪声。输出电路采用电感串联电阻的匹配电路

加隔直电容。共源极的偏置由同一个电流镜产生，尾电流由包含启动电路的

电流源产生。偏置设计的核心是尽量节省功耗，因此偏置电路中晶体管栅宽
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选择的是40衄，该电路可以工作在S波段，主信号通路上抽取的电流是
8．4mA，耗是28．8mW，包括偏置和启动电路，功耗约34mW，输入和输出三

阶截点分别为一6．174dBm和7．826dBm，其余各项指标如图5．23。

：

巴

五

1 4 1．6 1．0 20 22 24 26 28 aO

1I豳。鼬

曲s2i

鲁

b)NF

d)岛2

图5．23仿真结果

带宽是由输回路和输出回路共同决定的，输入端的兀型输入网络的Q

值在4左右，输出断还有LC选频网络，在该电路中总的带宽主要由输入电

路决定，从图5．23可以看出3．dB带宽约为400M，最高增益超过16dB。噪

声系数在1．3dB左右，反向隔离的值大于40dB。与本章表5-1比较可以看
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出，仿真结果可以和已经报道的相比拟。Rollett稳定因子的值只要大于1

即可保证绝对稳定，还可望通过减小稳定因子获得更好的噪声系数，三阶交

截点的值也超过了一10dBm。

5．9本章小结

本章详细讨论了LNA各个部分的设计思路，设计完成了完整的LNA

电路。在此基础上，分析了各个模块电路的电特性和整个电路的s参量特

性。比较以往的低噪声放大器，本文在拓扑结构上，研究了常见的栅极电感

匹配结构，比较了T型和Ⅱ型匹配网络，提出了新的输入匹配结构即n型

网络结构，该结构可以明显减轻栅极电感的压力，更加有利于片内集成。为

了进一步减小噪声和提高增益，在共源级和共栅极之间增加了一个电感，以

提高级间的匹配，另外讨论了栅极寄生电容对放大电路的影响，并提出了增

大源极电感的解决办法，最后，为了保证电流镜正常启动，分析和设计了启

动电路。
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结论

详细研究了位于RF接收机前端的LNA的原理和拓扑结构，参照目前

国内外的进展，提出合适指标，设计完成了工作在2．2．4GHz的LNA，并通

过仿真验证。设计结果达到了预期目标，并且接近国内外近年所报导的水

平。

概述了上世纪末到本世纪初国内外LNA的研究情况，并以此为基础确

定了主要研究内容。在电路的设计过程中，始终以模拟电路的互易设计规律

为准则，综合考虑，优先满足了低噪声，同时兼顾功耗、增益、线形度与带

宽，着重分析了输入输出匹配，以Smith圆图为工具研究了输入电路，这样

就可以用阻抗匹配的观点设计电路，保证输入电路跟前端电路的阻抗匹配。

改进了以往常见的栅极匹配拓扑结构，提出新颖的节省电感面积，更加有利

于集成的n型输入匹配网络，这个匹配网络由于减小了栅极匹配电感的大

小，也就减小了栅极的寄生电阻，显著的减小了栅极的热噪声，明显降低了

噪声系数，该网络更有利于吸收栅极对地的容性寄生效应。在输出匹配电路

的设计上，着重考虑了噪声、增益与易于集成三者之间的关系，最后以串联

电阻的形式完成了设计，为了提高增益，改善共源极和共栅极之间的匹配，

在两级之间增加了匹配电感，这个匹配电感的减小了两级之间的密勒效应，

提高增益的同时减小了噪声。

研究了产生栅极偏置和尾电流的电流镜，两种电流镜的原理是一致的，

都必须注意减小功耗。电流镜工作时可能出现简并点，电路一直不能启动，

根据这样的情况设计了启动电路，该电路提供一个冗余的电流支路，在电流

镜中有电流流过之后自动关闭冗余支路，确保节省功耗。整个LNA采用共

源共栅的差分结构，以防止源极对地的强寄生干扰。考虑到对地寄生干扰，

必须设计稍大的源极负反馈电感。获得这些优越性能的同时，差分电路的代

价是两倍的功耗。

随着工艺的进步，LNA必将获得更优越的性能，随着工艺的发展，新

颖的电路形式将层出不穷，才能更上。本文在这方面做了一些工作，但仍有

许许多多的问题需要更加深入的探讨和研究，即使同样的工艺，同样的电路

形式，也可以设计出更低噪声的LNA，下一步可以集中于有待提高的输出

匹配、减小功耗。由于稳定因子偏高，噪声系数和增益可以进一步提高。
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