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3.1 射频集成电路元器件概述

与数字集成电路和低频模拟集成电路不同,射频集成电路广泛使用无源元件,某些

调谐电路还会用到变容二极管。理解集成无源元件的基本特性,对于设计射频集成电路

来说是非常重要的。在集成电路中,无源元件与电路的其他器件集成在同一个芯片上。
由于受到工艺的限制,集成无源元件的性能远低于分立元件,而且对射频集成电路来说,
电路性能在很大程度上受限于无源元件。因此在工艺允许的情况下,通过尺寸或者版图

设计尽可能地提高集成无源元件的性能,对于射频集成电路来说具有特别重要的意义。
射频电路中有源器件模型也极其重要,有源 MOS的使用也会影响电路的性能,正确的建

模是十分重要的。本章将分析射频集成电路中 MOS晶体管和常用集成无源元件(电阻、
电容、电感和变压器)的基本特性,并讨论如何对它们建立SPICE模型。此外,还将讨论

片上集成电感的优化问题。

3.1.1 MOS晶体管的射频模型

MOSFET模型的发展经历了从只适用于长沟道器件[采用求解垂直于沟道方向的

一维泊松方程,或称为GCA(Gradual
 

Channel
 

Approximation,渐变沟道近似)]的SPICE
 

Level
 

1(第一级)模型到包括由短沟/窄沟等小尺寸器件引起的高阶效应SPICE
 

Level
 

3
模型。Level

 

3模型是一个带有半经验公式的模型,在相关教材中广泛使用。自1987年

以来,各种层次的BSIM(Berkeley
 

Short-channel
 

IGFET
 

Model)被工业界接受为标准

MOS模型。一些专门的公司会提供模型参数提取服务。其中,BSIM3v3(BSIM3模型版

本3)和BSIM4是至今仍在广泛采用的两个 MOS模型。UC
 

Berkeley的模型都是基于

阈值电压(threshold
 

voltage)的概念,并大量采用拟合公式和平滑函数,以取得I-V、Q-V
(其对电压的一阶导数为C-V)及其高阶导数的连续性。近年来,一种基于更基本的物理

方法———表面势(Surface
 

Potential,SP)的模型有取代BSIM 的趋势。表面势(SP)模型

建立在解Pao-Sah方程的基础上,该模型将器件的电流、电荷与依赖于直流偏置的沟道

表面势(实际上只要知道沟道两端的表面势即可)联系起来,能保证端口电学量(及其高

阶导数)的连续性并满足其他电路模拟(尤其是模拟电路模拟)的各种要求。尽管SP模

型在求值时可能要用到数值迭代,但经过近年来的发展,其计算效率并不比BSIM低。
这里 MOS模型的介绍依然以BSIM3/BSIM4模型为基础,这是因为阈值电压是理

解 MOS工作原理的核心概念。同时BSIM 及其参数的文献、资料也比较容易获得。下

面首先介绍 MOS直流模型。

3.1.1.1 直流模型

直流模型是根据加在器件上的电压偏置来求器件的直流终端电流的。对于 MOS器

件来说,若不考虑栅极的隧穿电流,则通常只计算漏极电流ID 和衬底电流IB。MOS器

件的电压参考点有两种取法:
 

源(source,简记为s)端或衬底接触点(substrate
 

contact,
简记为b)。不同的电压参考点会导致器件模型公式的不同形式。本书取源端为电压参
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考点。目前,MOS器件的等效电路模型(或称SPICE模型)有两个流派:
 

以阈值电压

(threshold
 

voltage,简记为Vth)为建模基础的,以及以表面势为基础的。我们主要采用

阈值电压建模方法,但也会简单介绍表面势建模方法。以漏极电流的直流表达式为例,
以Vth(其定义稍后介绍)为参数,可写为

ID=ID(VGS,VDS;
 

Vth(VDS,VBS)) (3.1.1)
其中,分号“;”后的变量为参变量。在本章的讨论中,我们将ID 写作IDS,以表示漏极电

流的表达式专指在漏源之间流动的电流,不包括漏极和衬底间的电流。

1.
 

阈值电压定义与计算

阈值电压从物理层次来理解可定义为沟道反型层的载流子密度等于体掺杂浓度时

(此状态称为强反型)的栅电压。通常以源电压为参考点,因此是VGS,其值依赖于漏源电

压(VDS)和源衬底偏置电压(VSB=-VBS,对nMOS为非负数)。如暂不考虑短沟、窄沟

和DIBL(Drain
 

Induced
 

Barrier
 

Lowering,漏端电压感生势垒降低)效应,则阈值电压由

平带电压和源衬底偏置电压决定:
 

Vth0(VBS)=VFB+2ϕB+γ 2ϕB-VBS (3.1.2)
其中,

(1)
 

平带电压VFB 是由VGB 的值来定义的(因而与源电压无关)。在该值下,衬底表

面垂直于沟道的电场为零。

VFB=
Φms

q -
Q0
Cox

=Φms-
Q0tox
ε0εox

(3.1.3)

式中,Φms是栅电极和衬底接触处半导体的功函数差,单位是eV(因而Φ/q 的单位是

V);
 

Cox是单位表面面积的栅电容,Cox=ε0εox/tox,ε0 是真空介电参数,εox 是二氧化硅

的相对介电常数,tox是栅氧化层的厚度;
 

Q0 是硅衬底与二氧化硅界面处的电荷密度(每
单位界面面积)。

(2)
 

强反型时相对于衬底接触的表面势或能带弯曲量。如果有源衬底偏置电压

VSB,则还需减去该量。ϕB 是衬底的费米势,定义为

ϕB=VTln
NA

ni
(3.1.4)

在室温(300K)下,热电压VT=0.0259V,本征载流子浓度ni=9.65×10
9cm-3。若取衬

底掺杂浓度为 NA=5×10
17atom/cm3(p-型),则ϕB=0.460V。给定VBS(对nMOS通

常为负值),强反型时的表面势变为2ϕB+VSB。注意,VBS 对nMOS通常为正值。
(3)

 

栅氧层上的电压降(方向为从栅电极到衬底)为

Vox=-
Qb,dep
Cox

(3.1.5)

衬底耗尽层体电荷面密度为

Qb,dep=- 2qε0εsiNA(2ϕB+VSB) (3.1.6)
因此,
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Vox=
1

Cox
2qε0εsiNA(2ϕB+VSB)≡γ 2ϕB+VSB (3.1.7)

其中,γ 称为“体因子”,定义为

γ=
2qε0εsiNA

Cox  V
1
2 (3.1.8)

下面来看典型的数值:
 

取上述的NA,并且假设tox=2.5nm,则

Cox=
εoxε0
tox

=
3.9×8.854×10-14

2.5×10-7 =1.38×10-6F/cm2

γ=0.295 V
1
2 

栅电极(Φm)与衬底接触(Φsub)之间的功函数差为

Φms=Φm-Φsub (3.1.9)
一个材料的功函数定义为真空能级与费米能级的差(Φ=Evac-EF)。对金属或硅化物来

说,Φ 是一个固定的物理参数。表3.1.1列出了集成电路中常用的几种金属和金属硅化

表3.1.1 集成电路中常用的几种金属和金属硅化物的功函数

金  属 Φm/eV

Al(铝) 4.1

Pt(铂) 5.3

W(钨) 4.5

Au(金) 4.75
MoSi2(硅化钼) 4.73
TiSi2(硅化钛) 4.6
WSi2(硅化钨) 4.62

物的功函数。注意,典型值都在4.17eV(硅的电子亲和能χsi定义为真空能级与导带底

的差)~5.29
 

eV(5.29=4.17+1.12,其中,1.12是硅在室温下的禁带宽度,或称带隙

Eg)。衬底(半导体)的功函数为

Φsub=χs+
Eg
2 +

1
2kTln

NC

NV
+qϕB (3.1.10)

式中,χs是半导体(衬底)的亲和能,qϕB=Ei-EF,其中,Ei是本征费米能级(位于导带

底Eg/2+VTln(NC/NV)/2以下处)。对p-衬底,ϕB 是一个正值。在半导体材料中,费
米能级相对于能带边缘(如导带底)的位置与掺杂浓度有关,因而衬底的功函数不仅与半

导体的物理参数(如电子亲和能)有关,也取决于衬底的掺杂浓度。具体来说,

Φsub=χs+
Eg
2 +

1
2kTln

NC

NV
+kTln

NA

ni
(3.1.11)

对于硅材料,取室温下禁带宽度Eg=1.12eV,能带有效态密度 NC=2.86×10
19cm-3,

NV=2.57×10
19cm-3,并采用上述的衬底材料参数,可得ϕB=0.457V,Φsub=5.19eV。

如采用铝栅电极,则平带电压由式(3.1.3)确定,再假设界面电荷Q0=
 

0,得到VFB=
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-1.09V。如前所述,从式(3.1.2)可得阈值电压为Vth0=0.107V,这是一个很小的值。
至此,我们定义了一维(垂直于沟道方向)MOS结构的阈值电压(可通过给定VSB 来

包括源极的影响)。进一步来看阈值电压与漏极电压的依赖关系,即DIBL,有

Vth(VDS,VBS)=Vth0(VBS)-ΔVth,DIBL(VDS,VBS) (3.1.12)

ΔVth,DIBL(VDS,VBS)=σ(VBS)VDS (3.1.13)
式中,

σ(VBS)=σ=10-7×
ε0εsi
πCoxL

3
(η0-ηbVBS) (3.1.14)

=9.55
tox
L3
(η0-ηbVBS)×10-8 (3.1.15)

式中,L 是沟道长度,其与tox的单位均为cm;
 

参数η0 及ηb的典型值分别为0.02~2与

0(SPICE
 

Level
 

3模型)。

2.
 

漏极电流表达式

MOS晶体管是四端器件。如取源端为电压参考点,则漏极电流由栅、漏、衬底(接
触)端的偏置决定。衬偏效应通常计入阈值电压的变化(也称背栅效应),根据栅偏和漏

偏电压的不同组合,MOS器件工作在3个不同的区域:
 

截止区、线性区和饱和区。我们

已定义了由VBS 决定的阈值电压Vth(VDS 的影响可暂且不计,因为是二阶效应)。现在

引入一个饱和电压Vdsat来定量地确定上述3个工作区域:
 

•
 

截止区(或称为亚阈值区),VGS<Vth。

•
 

线性区,VGS>Vth且VDS≤Vdsat。

•
 

饱和区,VGS>Vth且VDS>Vdsat。

MOS晶体管的漏极电流是否饱和取决于沟道长度,具体由两种机制决定:
 

沟道漏端

夹断(pinch-off)与载流子速度饱和。其统一公式由Ping
 

Ko提出:
 

Vdsat=[(VGS-Vth)∥ (LEsat)]=
(VGS-Vth)(LEsat)
(VGS-Vth)+LEsat

(3.1.16)

其中,Esat是沿沟道方向的载流子速度降至由低场迁移率外推所得的速度一半时的横向

电场。通常称Vod=VGS-Vth 为栅过驱动(over-drive)电压。在式(3.1.16)中,方括号

([])中的第一项表示漏极饱和电压是由沟道漏端夹断引起的,第二项则表示速度饱和。
因为式(3.1.16)表示两个机制的并联关系,所以整个机制是由较小的项决定的。

现在解释如何从基本的物理参数出发得到Esat。沟道中载流子迁移率受垂直于以

及平行于沟道方向的表面电场的影响。在SPICE
 

Level
 

3模型中,这个关系表达为

μeff=
μs

1+
μsVDS/L

vsat

(3.1.17)

μs=
μ0

1+θ(VGS-Vth)
, VGS>Vth (3.1.18)
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式中,μ0称为低场表面迁移率。对硅材料中的电子而言,其典型值为μ0=500cm
2/V􀲇s。

参数θ可以取0.1,其实际值可通过模型参数提取获得。采用载流子沿沟道方向的速度和

横向电场的关系为

v(E)=
μ0E

1+μ0E/vsat
, E=

VDS

L
(3.1.19)

式中,vsat是载流子的饱和速度。对硅材料中的电子而言,这个量的典型值为107cm/s。令

v(Esat)=
1
2μ0Esat

(3.1.20)

可得

Esat=
vsat
μ0

(3.1.21)

因而电子的Esat典型值为2×104V/cm。利用Esat的定义,式(3.1.19)可改写为

v(E)=
μ0E

1+E/Esat
⇒v(E)=μ0Esat, E → ∞ (3.1.22)

v(E)与横向电场E 的关系及Esat的定义如图3.1.1所示。

图3.1.1 nMOSFET沟道中电子速度与横向电场的关系

有关参数为vsat=10
7cm/s,μ0=500cm

2/V􀲇s,Esat=2×10
4V/cm。

通过引入两个等效的偏置电压———等效漏偏压Vds,eff及等效栅过驱动偏压Vgst,eff,
漏极电流在以上任何一个工作区可统一表示为

IDS= WQchs0
inversioncharge

μeff
Vds,eff

L
carrier

 

velocity

=
W
LμeffQchs0Vds,eff (3.1.23)

Qchs0=CoxVgst,eff (3.1.24)
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Vgst,eff=
2ηVTln1+exp

VGS-Vth
2ηVT  􀭠

􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁

1+(2ηVTCox/H)exp-
VGS-Vth
2ηVT  

=

VGS-Vth, VGS≫Vth
H
Cox
exp

VGS-Vth
ηVT  , VGS≪Vth

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁

(3.1.25)

Vdsat1-
1
αln 1+e

α(1-VDS/Vdast)   =
VDS, VDS≪Vdast
Vdast, VDS≫Vdast (3.1.26)

在式(3.1.25)中,H 是表征亚阈值斜率的参数,其典型值为1~3:
 

H =2
ϕB

qε0εsiNA
(3.1.27)

其中,NA 是衬底的掺杂浓度(假设为p-型材料)。在式(3.1.26)中,α是使IDS 与VDS 输

出特性在VDS=Vdsat附近平滑过渡的参数,通常可取α=10。
从式(3.1.16)可以看出,短沟效应是否严重主要看(VGS-Vth)/L 与Esat的比值。

如果这个比值较小,那么即使沟道长度短,器件仍呈现长沟特性。也就是说,短沟效应本

质上并不是一个几何尺寸的问题,而是一个电学上的(取决于偏置)效应。沟道长度越

短,出现短沟效应所要求的栅过驱动电压就越低。
现在来看在主要的工作区中的漏极电流表达式(为书写简便,现在开始用μn

(nMOS)代替μeff)。
①

 

线性区:

IDS=μnCox
W
L
(VGS-Vth)VDS-

V2DS
2

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 (3.1.28)

  ②
 

饱和区:

IDS=
μnCox
2

W
L
(VGS-Vth)(VGS-Vth)∥ (LEsat)  (3.1.29)

=
μnCox
2
(VGS-Vth)vsat 1+

LEsat
VGS-Vth

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 -1

(3.1.30)

  对长沟道,因为(VGS-Vth)/L≪Esat,所以

IDS=
μnCox
2

W
L
(VGS-Vth)

2 (3.1.31)

可以看到,漏极电流反比于沟道长度,即在长沟道工作区,缩短沟道长度可以增加漏极

电流。
对短沟道,因为(VGS-Vth)/L≫Esat,所以

IDS=
μnCox
2 W(VGS-Vth)Esat (3.1.32)

可以看到,此时漏极电流已不依赖于沟道长度。

3.
 

跨导

知道了IDS 和VGS、VDS、VBS
 的依赖关系,原则上很容易求得其一阶导数(量纲为电
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导)。其中,IDS 对VGS(或VBS)的导数称为跨导(或背栅跨导)。这是因为 MOS器件本

质上是一个(输入)电压控制的(输出)电流源。定义

gm=
∂IDS
∂VGS

(3.1.33)

为正向跨导,而称

gmb=
∂IDS
∂VBS

(3.1.34)

为背栅跨导。在饱和区,基于式(3.1.31)的正向跨导(长沟道)为

gm=μnCox
W
L
(VGS-Vth) (3.1.35)

用漏极电流表示,则为

gm= 2μnCox
W
LIDS (3.1.36)

对短沟道器件(或工作区域),由式(3.1.33)可得到

gm=
μnCox
2 WEsat (3.1.37)

可以得出结论:
 

与双极型晶体管不同,长沟道 MOS器件的跨导与漏极电流的平方根成

正比。而双极型晶体管的跨导则与集电极电流成正比。

3.1.1.2 阈值电压的测量

MOS晶体管阈值电压的定义尽管看起来很简单(表面沟道区强反型),从微观的角

度看来也可以有十分明确和定量的定义(表面反型层载流子的浓度等于衬底深处掺杂平

坦区的多数载流子浓度时的栅源极间的偏置电压),但根据器件的电流电压特性来得到

阈值电压缺乏唯一性。本节给出常用的两种定义和测量方法。尤其是第一种方法,完全

没有二异性。
(1)

 

基于 MOSFET的IDS-VGS 转移特性(给定漏源偏置VDS)。如果画出gm-VGS

的线性坐标图,则一定存在一个VGS(记为VGSx),其对应的跨导gm 为最大。这是因为当

增加VGS 时,一开始由于(对nMOS而言)栅场效应诱生的反型层载流子表面浓度增加而

使得器件的跨导增加。但到了一定程度后,由于垂直于沟道的电场使得反型层载流子的

迁移率减小(见式(3.1.18)),从而导致跨导最终随着VGS 的增加而减小。这种载流子迁

移率对栅电压的依赖关系是造成gm-VGS 出现最大值的根本原因。在对应VGS,x 的IDS
处,作IDS-VGS 的切线。该切线在VGS 轴上的截距即为所要求的(定义的)阈值电压。

(2)
 

固定的漏极电流测量法。在此法中,只需要对相应于一个固定漏极电流的栅源

偏置进行测量(或模拟)。但这个漏极电流随晶体管的栅长和栅宽而变。本质上,我们只

给定一个电流值,如(也是通常用的)Ith=10
-7A=0.1μA。然后,要测量的漏极电流

即为

IDS=Ith
Wm

Lm
(A) (3.1.38)
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式中,Wm 与Lm 是版图中画出的掩模(mask)上的栅宽和栅长(不是加工后的器件实际

栅宽和栅长)。对应这个漏极电流的栅源偏置电压VGS 即为所求的阈值电压。注意,阈
值电压仍然为漏压和衬底偏置电压的函数。

3.1.1.3 MOS电容模型阈值电压的测量

1.
 

MOS电容的物理组成

源、
 

漏区和衬底间通常是反偏的,所以是标准的pn结电容,标识为Cjsb 和Cjdb。除

了结电容外,还有几个平板电容见图3.1.2。

图3.1.2 MOSFET电容

(1)
 

Cov是栅源、栅漏交叠电容。尽管不希望有它们,但不可避免。

Cov≈
ε0εox
tox

WLD=0.7CoxWxj (3.1.39)

式中,LD 是源、漏区的横向扩散长度。另外,还要考虑由于栅电极高度所引起的边缘

(fringing)电容。
(2)

 

栅-沟道电容Cgc。由于源漏区横向扩散到栅极下的区域,有效沟道长度比栅长

少2LD,即

Cgc=CoxW(L-2LD) (3.1.40)

  (3)
 

沟道与衬底间的电容Ccb,其行为表现为结电容

Ccb≈
ε0εsi
xd

W L-2LD  (3.1.41)

式中,xd是衬底表面耗尽区的厚度,具体为

xd=
 2ε0εsi
qNsub

(2ϕB) (3.1.42)

但是沟道并不是器件的一个外接终端,因此要确定上述各种电容成分对终端电容的贡

献,需要知道沟道电荷是如何在源、漏端划分的。一般来说,终端电容的值取决于器件的

工作区域,因为沟道电荷的划分由器件的工作状态决定。
当器件工作于线性区时(强反型),存在沟道反型层,可以假设源、漏端平均分配沟道
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电荷。因此,Cgc的各一半应加到交叠电容上去。类似地,Cjsb和Cjdb也加上了Ccb 的各

一半。在饱和区(强反型),漏端的电压不影响沟道电荷,因此Cgc 对Cgd 也没有贡献,

Cgd完全由栅漏交叠电容组成。Cgs则依然与Cgc有关。仔细分析可以发现Cgs≠Cgc+
Cov,而是

Cgs=
2
3Cgc+Cov (3.1.43)

现在来推导这个关系。推导过程中的关键是认识到沟道上的横向压降VCS(y)并不是y
的线性函数(初看起来,很容易认为VCS(y)=(y/L)VDS)。记VGSt=VGS-Vth。强反型

条件是VGSt>0(更确切地说,要高出一个或数倍热电压VT,见式(3.1.25)中的η)。要得

到VCS 的表达式,需借助沟道电流连续条件

IDS=WCox[VGSt-VCS(y)]μn
dVCS(y)
dy

(3.1.44)

其中,0≤y≤L。

∫
L

0
IDSdy=∫

VDS

0
WCox(VGSt-VCS)μndVCS (3.1.45)

可以注意到,IDS 是一个常数,且在饱和区(暂不考虑沟道长度调制效应)积分上限VDS=
VGSt,可以得到

IDS=
μnWCox
2L V2GSt (3.1.46)

栅极电荷为

QG=∫
L

0
WCoxVGSt-VCS(y)  dy=WCoxVGStL-WCox∫

L

0
VCS(y)dy  (3.1.47)

∫
L

0
VCSdy=∫

VGSt

0
VCS

2L
V2GSt

(VGSt-VCS)dVCS=
1
3LVGSt (3.1.48)

式中,利用了式(3.1.46)及式(3.1.44)来得到dy→dVCS 的变换。因此

QG=
2
3WLCoxVGSt (3.1.49)

Cgs在饱和区就可近似求得为(忽略栅源交叠电容Cov):
 

Cgs=
∂QG

∂VGS
≈
2
3WLCox (3.1.50)

2.
 

MOS准静态小信号的一般定义

MOS器件是一个四端器件。如果定义和器件终端相联系的器件内部的电荷为QI
(I=G,D,S,B),则QI是偏压VG、VD、VS、VB 的函数。这里采用任意的电压参考点。可

以定义

Cij =
-
∂Qi

∂Vj
,i≠j;

 

i,j=g,d,s,b(对应I,J=G,D,S,B)

∂Qi

∂Vj
, i=j

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3.1.51)
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在以上互电容(i≠j)定义中用了负号,是为了保证当电容的一个极板电压增加时,在这

个极上的电荷(带符号)也增加。因此上述定义的电容总是正的。这样,MOS器件的完

整电容矩阵为

 VG VD VS VB 

QG

QD

QS
QB

 Cgg -Cgd -Cgs -Cgb
-Cdg  Cdd -Cds -Cdb
-Csg -Csd  Css -Csb
-Cbg -Cbd -Cbs  Cbb

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

(3.1.52)

为便于记忆,矩阵的行标出了相应的电荷,矩阵的列则标出了相应的偏压。这16个矩阵

元素中只有9个是独立的。原因有以下两点。
(1)

 

总电荷要满足电中性条件,即

QG+QD+QS+QB=0 (3.1.53)
由此得到

∂QG

∂VG
=-
∂QD

∂VG
-
∂QS
∂VG

-
∂QB

∂VG
(3.1.54)

或

Cgg=Cdg+Csg+Cbg (3.1.55)
以此类推。从电容矩阵的角度来说,则是每一列的元素之和均为零。这样,就消除了对

角线上的4个(自电容)元素。
(2)

 

对于每一行的元素而言,其和也为零。这是因为电容矩阵是独立于电压参考点

的选择。比如当变化VG 而其他终端电压不变时,可等效地视作VG 不变,其他电压同时

等值向反方向变化。因此,例如,对QG 有

∂QG

∂VG
=-
∂QG

∂VD
-
∂QG

∂VS
-
∂QG

∂VB
(3.1.56)

或

Cgg=Cgd+Cgs+Cgb (3.1.57)
即第一行的电容矩阵元素之和是零。其他各行服从同样的规律。初看起来,似乎又可消

去4个独立变量。实际上4个方程中只有3个是独立的。因此只有3个独立变量可消

去。以第三行为例,将第一行、第二行和第四行的对角线上的电容Cgg、Cdd、Cbb 用各行

的非对角线电容表示,再利用各列电容相加等于零的性质,可将该行的非对角电容用其

他非对角电容表示如下:
 

Csg=Cgd+Cgs+Cgb-Cdg-Cbg (3.1.58)

Csd=Cdg+Cds+Cdb-Cgd-Cbd (3.1.59)

Csb=Cbg+Cbd+Cbs-Cgb-Cdb (3.1.60)
因此,12个非对角电容元素中只有9个是独立的。

如此,四端 MOS电容矩阵有9个独立变量。采用以上的选择(消除Csi,i=g,d,s,
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b,或换言之,排除源端电荷为独立变量),这些独立电容可排成3×3的矩阵:
 

Cgd Cgs Cgb
Cdg Cds Cdb
Cbg Cbd Cbs  ⇒

Cgd Cgs Cgb
Cdg Cds Cdb
Cbg Cbd Cbs

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3.1.61)

注意,跨电容(transcapacitance,即Cij(i≠j))并不具备互逆性(reciprocity),即Cij≠Cji

(i≠j),如Cgd≠Cdg。表3.1.2列出了以衬底b为电压参考点时的常用准静态小信号电

容(如Cgs)在晶体管的不同工作区域中的表达式。

表3.1.2 MOSFET中,以衬底b为电压参考点时的

常用准静态小信号电容在晶体管的不同工作区域中的表达式

电  容 开  态 线 性 区 饱 和 区

Cgs Cov Cgc/2+Cov 2Cgc/3+Cov
Cgd Cov Cgc/2+Cov Cov
Cgb Cgc>Cgb>CgcCcb/(Cgc+Ccb) 0 0
Csb Cjsb Cjsb+Ccb/2 Cjsb+2Ccb/3
Cdb Cjdb Cjdb+Ccb/2 Cjdb

3.1.1.4 高频品质因子

通过品质因子可以将多维的量简化成一个单一的指标来表示。在器件的高频特性

中,有两个特征频率(品质因子)尤其有用:
 

ωT 和ωmax。它们分别是在“外推”的电流和

功率增益为单位值(即1)时的频率。外推是在频率和增益的乘积为常数时的频率范围内

进行的。下面给出其定义和推导过程。
假设将共源接法的 MOS的漏极交流接地,栅极由一个理想电流源驱动。在这样的

电路结构中,漏-衬底电容Cdb和栅串联电阻对电流增益都不起作用。进一步假定,只在

计算输入阻抗时考虑栅漏电容Cgb,而对通过其在输出电流中的正向馈送电流的贡献则

忽略不计。这样,漏、栅(交流)电流之比(即电流增益)可写为

id
iin

≈
gm

ω(Cgs+Cgd)
(3.1.62)

当频率ω 为

ωT=
gm

Cgs+Cgd
(3.1.63)

时,电流增益为1。这个频率称为晶体管的截止频率,fT=ωT/2π。应该指出,选择增益

为1作为截止频率的定义点,并无特别原因,只是为方便记忆和计算。关键之处是增益

和频率的乘积要在定义的频率区域中为常数(在式(3.1.62)中的确如此:
 

等于gm/(Cgs
+Cgd))。

尽管截止频率fT 是表征晶体管高频特性的一个最常用的参数,另一个更相关的参

数其实是功率增益外推为1时的频率ωmax。这个频率比较难求。首先来看如何求最大

输出功率增益,这需要将漏端的负载置为和器件的输出阻抗成共轭匹配。然后要找到器

件的输出阻抗。此时的输入条件是输入电流源开路,且Cgd 在计算输出阻抗时不能被忽
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略。下面给出计算功率增益截止频率(或更经常称为最大振荡频率)ωmax的具体步骤。
首先,输入功率可以简单地计算为

Pin=
i2inrg
2

(3.1.64)

其中,iin是输入电流的振幅;
 

rg是栅极串联电阻,也是输入电路中唯一的耗能元件。
其次,需要得到器件的输出阻抗。在器件的等效电路中令输入端开路(iin=0),而在

输出端加激励电压。通过求出在输出端的响应(注入)电流,即可得到器件的输出阻抗。
依此步骤,可以由如图3.1.3所示的等效电路得到输出阻抗的电阻部分为(忽略通过Cgd
的电流对输出端响应电流的贡献)

1
rout

=gout≈gm
Cgd

Cgd+Cgs
=ωTCgd (3.1.65)

图3.1.3 用于求 MOS最大功率增益截止频率的等效电路

而输出端交流短路时的电流增益也可用ωT 表示为

id
iin

≈
ωT
ω

(3.1.66)

从器件输出端看进去的等效电源中的(受控)电流源电流ωT 一半供给负载,另一半则消

耗在器件的自身输出阻抗上。因而有

PL

Pin
≈

1
2
1
2

ωT
ωiin  2 1

ωTCgd
i2inrg/2

≈
ωT

4ω2rgCgd
(3.1.67)

当功率增益为1时,相应的频率为

ωmax≈
1
2

 ωT
rgCgd

(3.1.68)

从上式可以清楚地看到,最大功率增益截止频率与栅电阻有关,因而比ωT 更能综合反映

器件的高频特性。进一步可以推断,如果rg足够小,那么ωmax 也可以比ωT 大。通过合

理地设计版图,可以使栅电阻做得很小,因此ωmax可以比ωT 大很多。同时应注意,输出

电容对ωmax并无影响,这是因为总可以将负载调成使输出阻抗的电抗部分完全被抵消。
测量ωT 和ωmax时需增加频率直到增益有明显的降低,再用外推的办法得到增益为

1时的频率。截止频率是由外推法得到的,但实际器件并不能工作在这些频率下。通常

为了保证器件正常工作,工作频率为ωT 的1/10~1/5。
【例3.1.1】 长沟道器件截止频率与偏置电压、工艺参数和器件尺寸的关系。如

果近似认为输入电容主要由Cgs组成,即Cgd≪Cgs,应用式(3.1.63)、式(3.1.35)和
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式(3.1.50),可以得到

ωT ≈
gm

Cgs
≈

μnCox(W/L)(VGS-Vth)
(2/3)WLCox

=
3
2

μn(VGS-Vth)

L2
(3.1.69)

因此,长沟道的ωT 反比于沟道长度的平方,而正比于栅极的过驱动电压Vod=VGSt=
VGS-Vth。

对于短沟道 MOS器件,漏极电流的饱和是由载流子速度饱和而不是沟道在漏端夹

断引起的。由式(3.1.37),得到

ωT ≈
gm

Cgs
≈
(1/2)μnCoxWEsat
(2/3)WLCox

=
3
4

μnEsat
L

(3.1.70)

可以看到,短沟道 MOS器件的截止频率不像长沟道器件那样反比于沟道长度的平方,而
是反比于沟道长度。同时既不依赖于偏置也不依赖于栅氧化层厚度。当然这些关系只

在饱和区成立。由图3.1.4可推断,90nm
 

CMOS技术节点(栅长为50nm)的器件截止频

率已超过100GHz。

图3.1.4 CMOS截止频率与标称栅长的关系

3.1.1.5 非准静态(NQS)现象及模型
 

迄今为止有关 MOS物理的讨论,无论是直流还是电荷存储(电容)效应,都是基于准

静态(quasi-static)假设,即器件对外部激励的反应都是即时的。可以用一般的数学公式

来描述准静态。如果器件的响应以电流表示(如 MOS器件的漏极电流),外部激励为电

压(如 MOS的栅源偏置),则

I(t)=f(V(t)) (3.1.71)
其中,f 可以是一个任意函数,而激励V 则可以是时间的函数。上式指出了这样一个关

系,即V 的变化会立即在I 上反映出来,它们之间的关系不随时间而变。比如,对 MOS
器件有下列关系成立:

iDS=μnCox
W
L
(vGS-Vth)vDS-

v2DS
2

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 (3.1.72)

这里用小写字母加大写下标表示一个依赖于时间的物理量,如漏源间漏极电流iDS(t),

vGS 和vDS 的变化会立即引起iDS 的变化,这种关系就称为准静态关系。再给出一个交
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流小信号关系的例子。图3.1.5是 MOS最简化的交流等效电路,漏极电流被在栅源电

容Cgs上的压降直接控制。关系为

ids=gmvgs (3.1.73)

图3.1.5 最简单的处于饱和区的 MOS交流小信号电路(交流输出电阻被忽略)

因为外部交流小信号Vgs[注意,大写字母加小写下标表示谐波(harmonic)交流信号,或
称为相量,是一个复数,但不是时间的函数]就直接加上。式中,gm 为跨导,一旦直流偏

置确定,就可将其视为常数。但如果在信号源vin与栅电极之间存在着一个电阻,则情况

就不同了。

Vgs=
1

1+jωRgCgs
Vin (3.1.74)

Ids与Vin在交流小信号上的关系除了依赖于Vin外,还与频率ω 有关。转成时域上的关

系,即是ids(t)不仅取决于vin(t),也依赖于t。下面来看这种时域中的关系。从流过同

一支路电阻和电容的电流相等原理出发,有
vin(t)-vGS(t)

R =Cgs
dvGS(t)
dt

(3.1.75)

同时假设vGS(0
-)=vin(0

-)(起始条件为稳态),得到

vGS(t)=e-t/τ 1
τ∫

t

0
vin(s)e

s/τds+vin(0-)􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (3.1.76)

其中,τ=RC。可见,vGS 不只是vin的函数,还显式依赖于t。如下的一般关系式:
 

i(t)=f(v(t),t) (3.1.77)
称为非准静态关系。注意,在式(3.1.76)中,如果vin 随时间变化十分缓慢(即处于准静

态),以至于vin可以提出在积分号外,该式就还原为vGS(t)=vin(t)。
有了以上的讨论,我们来看实际的 MOS器件为什么一般都呈现非准静态特性。下

面从交流小信号模型出发讨论。MOS器件在表面沟道形成后,沿沟道长度方向,在源漏

与栅电极之间可以看成一个分布的一维RC 网络。如图3.1.6所示。注意图中栅电极作

为公共电压参考点。图3.1.6的不足之处是并没有标出有源器件,而且只针对强反型的

情况。一个更一般的表示 MOS器件沿沟道方向的分布特征的图像是将单一的 MOS器

件表示成若干子器件的串联,如图3.1.7所示。为了便于进行量化分析,在沿沟道方向

仅取两个相同的 MOS器件串联,其示意图与等效电路见图3.1.8。现在来分析这个电

路。首先注意到,如果这个电路在终端D和S间有电流流过,那么 M1 必须处于线性区。
这是因为 M2 管要导通,其栅源电压必须大于阈值电压,即VGS,2=VGX>Vth(此处不考
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虑衬底偏置对 M2 阈值电压的影响)。而VGD,1 亦等于VGX,因此 M1 的漏端不可能夹

断。这样 M1 一定处于线性工作区。图3.1.8(b)给出了该结构的一般性交流小信号等

效电路。由于 M1 处于线性工作区,gm1≈0,其所属的受控电流源可以视为开路,而rds1
不能视为无穷大。如果原始的 MOSFET处于饱和工作区,则rds2 所在支路可视为开路

(电阻无穷大),但 M2 中的受控电流源则不能忽略(gm2 有一定的值)。整个分析中重要

的部分是无论原始的晶体管处于何种状态(线性或饱和,假设为强反型),M2 的栅源电压

对输入的Vgs信号的反应都要经过一个低通RC 网络rds1-(Csg1+Cdg2)的延迟。这就

是非准静态(NQS)的根本来源。

图3.1.6 MOS沟道形成之后,源漏间

与栅电极之间的分布RC 网络

图3.1.7 MOS器件表示成沿

沟道方向的若干子器件的串联

图3.1.8 MOS器件表示成沿沟道方向的两个子 MOS器件的串联

现在来讨论如何对这种非准静态现象建立模型。显然,将单个晶体管分成几个晶体

管串联的方法对大规模的电路进行模拟是行不通的,因为这样做会大大增加需模拟电路

的节点数。比较实用的方法是用最少的附加元件将NQS现象定量地近似出来。下面介

绍BSIM3中的NQS模型。该模型的本质就是引入人为的栅极电阻,通过栅电阻与Cgs、
Cgd形成的RC 支路来模拟因沟道靠近源端部分分布电阻、电容网络引起的栅源端输入

信号到实际影响 MOSFET 的本征栅源电容两端的压降延迟。具体的等效电路如

图3.1.9所示,MOS器件的交流小信号分析如图3.1.10所示。注意,新增加的两个电

阻(互相相同)是加在外部栅极和器件的内部节点上的,因而整个模型较原来增加了两个

电路节点。Rs、Rd 是源/漏区的串联电阻,是直流电阻。rds、gm 是交流小信号参数,其
值取决于晶体管的直流偏置。RElmore是交直流等效电阻,用来模拟NQS效应,其值也由

直流偏置决定。其表达式为

RElmore=
L

αWQch
=

L
αWCox(VGS-Vth)

(3.1.78)

式中,α通常取3。为了区分外部与内部节点的差别,用大写英文字母表示晶体管的外部

节点。由式(3.1.78)可见,NQS效应的栅极电阻与沟道长度成正比。如果沟道长度足够

短(相对单位长度沟道反型电荷而言),则该修正电阻可以忽略。下面说明这种模型的有
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效性。正确的结果是通过将原始的 MOSFET分成4个子晶体管的串联,然后进行交流

小信号分析。

图3.1.9 MOS器件的非准静态模型等效电路

图3.1.10 MOS器件的交流小信号分析:
 

非准静态模型等效电路与串联子器件的比较

3.1.1.6 MOS非本征模型

本节主要考虑与射频电路应用有关的分布栅极RC 等效电路模型及衬底电阻网络

模型。

1.
 

栅极分布电阻、电容网络模型

在高频工作下,由栅极金属接触(欧姆接触)到沟道有源区上方的栅极(通常由重掺杂

的多晶硅层形成)各处的电阻不能忽略。这个分布的电阻网络又通过分布的栅电容(gate
 

capacitance)在栅极与沟道电阻(也是一个分布网络)之间形成RC 网络,如图3.1.11所示。
实际的MOS集约(compact)模型,不可能采用这种RC 分布网络(元件太多),必须进行

简化。
通常采用一个集总栅极电阻Rg直接接到本征晶体管道的栅极就可以得到足够的精

度。文献[5]中提出了如下公式:
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图3.1.11 栅极分布电阻、电容网络模型

Rg=
R□g

NfLf
Wext+

Wf

α  (3.1.79)

式中假定单个晶体管具有多指版图结构,即每个指都是一个全同的 MOSFET,然后将每

个指的栅极金属接触并联起来。将单指的栅宽、栅长分别记为Wf、Lf,并记指的个数为

Nf,则得到式(3.1.79)。在式(3.1.79)中,R□,g 是栅极层(如上提及,多为多晶硅层)的
方块电阻(典型值为(5~10)Ω/□),Wext是栅极延伸在有源区以外的额外栅宽。α 则依

据版图的不同设计可取1/3或1/12。
考虑到NQS(非准静态)效应(该效应是由于沟道电阻的分布特征所引起的,此处不

作详细讨论),在上述非本征栅串联电阻上还要加上一个依赖于栅偏置电压和版图结构

的串联电阻,记为

Rg=Rpoly+RNQS (3.1.80)
式中,Rpoly即取式(3.1.79)的表达式。

2.
 

衬底电阻分布网络

在射频CMOS电路中,衬底的分布电阻不再能忽略。加在漏端的信号可以通过漏

区-衬底结电容及衬底电阻网络耦合到栅、源端上。本节给出衬底电阻的电路模型。
图3.1.12是衬底分布电阻等效电路,其中包括源/漏区与衬底之间的结电容。衬底分布

电阻对器件特性的影响主要是改变从漏端看进去的输出电阻,其影响程度可高达20%
(减小输出阻抗)。在图3.1.12中,

RDSB=
R□,BLf
NfWf

(3.1.81)

RDB=
rdbw
NfWf

(3.1.82)

RSB=
rsbw
NfWf

(3.1.83)

其中,rdbw 与rsbw 分别是单位栅宽下与漏、源区接触的衬底电阻。
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图3.1.12 衬底分布电阻网络模型

3.1.1.7 MOS高阶效应及其BSIM 模型

本节列出在前述 MOS
 

I-V、C-V 基本特性中不曾涉及的高阶效应及其在BSIM中的

模型。

1.
 

多晶硅栅耗尽效应

将多晶硅作为栅极区的理想材料,主要是因为多晶硅可以实现 MOS器件制造的自

对准工艺,掺杂浓度也可很高(约1020atom/cm3)。但是这样的掺杂浓度(或载流子浓

度)在栅极区靠近栅介质层处仍然会产生耗尽区,如果栅电压是使 MOS器件强反型的偏

置。这个现象称为多晶硅栅耗尽(polygate-depletion)。以nMOS为例,当VGS>Vth 时,

这个栅极区与栅介质层界面处的耗尽区呈正电(N+
D 是正离子)。因为栅极接触处的电

场为零,由高斯定理可知,上述界面处的电场是由栅极指向衬底的。由此,这个栅极耗尽

区的电压降是从栅极到栅介质层。实际加在栅介质层(顶部)与沟道(或源端)的电压就

要比外加的VGS 要小。多晶硅栅耗尽对器件的I-V、C-V 特性都有影响。其对I-V 特性

的影响通过上述的电压降体现,可以建模为下述方式之一:
 

①
 

有效的VGS 减小;
 

②
 

阈值电压Vth升高(或等效地平带电压升高)。对C-V 特性的影响则因为栅耗尽

区的有限宽度得以体现,可以视作等效的栅介质层厚度增加或等效栅电容减小。在

BSIM3/BSIM4中这两个效应(电压降,耗尽区宽度)统一由有效VGS 的减小来建模,以尽

可能简化模型的复杂度(栅电压减小,在某种程度上也反映了栅电容的减小)。公式

如下:
 

VGS,eff=VGS-Vpoly

Vpoly=
106

2qε0εsi×NGATE×C2ox
 

1+
2
106

VGS-VFB-2ϕB
qε0εsi×NGATE×C2ox

-1
􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁

2

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3.1.84)
式中,参数 NGATE 是多晶硅栅区的掺杂浓度(更准确地说,是激活的掺杂浓度),单位是

atom/cm3。其典型值对nMOS是6×1019,对pMOS是1×1019。Vpoly 的值在BSIM4
中被限制为0~1.12V(硅的禁带宽度)。当NGATE<10

18 时,Vpoly设为0(没有多晶硅栅

耗尽效应)。

2.
 

衬底表面(垂直沟道方向)量子力学效应

对于高掺杂的衬底(或强垂直沟道方向的表面电场),在衬底表面由于量子力学效应
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会使反型层载流子分布的最大值偏离表面(量子力学要求在势垒存在处波函数的值,即
载流子浓度消失或减小)。这可以等效地看作栅介质层厚度增加(栅电容减小)。在

BSIM4中,这被建模为

Cox,eff& =(Cox∥Cqm) (3.1.85)

Cqm=
ε0εsi

tqm×10-7
(3.1.86)

tqm=
1.9nm×1+5× VGS,eff-Vth+4× VTHO-VFB-2ϕB    /tox  -0.7, VTHO-VFB-2ϕB≥0

1.9nm× 1+5× VGS,eff-Vth  /tox  -0.7, 其他 
(3.1.87)

式中,tqm、tox的单位是nm。

3.
 

栅介质层隧穿效应

栅介质(通常是SiO2)层在栅极与衬底沟道间对载流子形成一个势垒(SiO2-Si,对电

子约为3.5eV,对空穴约为4.3eV)。但是,当栅介质层厚度变小时(在130nm
 

CMOS技

术节点,这个厚度约为1.2nm),通过这个势垒的量子力学直接隧穿的概率会急剧增加

(按指数规律),尽管其绝对值仍然会比较小。直接隧穿电流与势垒高度和厚度的依赖关

系为

Idt∝exp
  -2d

 
2m*qΦB

 2  (3.1.88)

其中,下标dt表示direct
 

tunneling,d 和ΦB 分别表示势垒的厚度和高度,m*是载流子

在栅介质层中的有效质量。由式(3.1.88)可见,栅极隧穿电流随栅介质层的厚度减小按

指数规律增加。在BSIM4中,栅极隧穿电流IGt进入硅衬底后分成3个分量,分别是栅

极与源极、漏极及衬底接触之间的电流

IGt=IGSt(VGS,VDS)+IGDt(VGD,VDS)+IGBt(VGB) (3.1.89)
上式列出了各电流分量对相应偏置的依赖关系。

4.
 

碰撞电离衬底电流

在 MOS器件的沟道漏端,衬底中的电场会变得很强,而且是二维分布(即不只

是沿沟道方向)。沟道载流子在连续两次散射之间可以得到足够的能量以造成碰撞

电离(impact
 

ionization)而产生电子-空穴对。对nMOS而言,产生的空穴被衬底接触

收集,而电子则流向漏极区。这样就会在漏极与衬底间形成电流。此时总的漏极电

流变为

ID=IDS+IDB (3.1.90)
从上述的衬底电流形成的物理机制可以推测IDB应该正比于IDS。在BSIM3中,衬底电

流被建模为

IDB=
alpha0

L +alpha1  (VDS-VDS,eff)exp-
beta0

VDS-VDS,eff  IDS (3.1.91)
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式中,alpha0、alpha1和beta0是3个新引入的拟合参数。
衬底电流对 MOS器件性能的不利影响包括在漏极与地(衬底通常接地)之间引入了

一个附加的电导项,这会降低晶体管的增量输出电阻。在模拟和混合信号电路的设计中

尤其不希望出现这种情况。这个衬底电流与沟道长度有关:
 

沟道长度越短,衬底电流

越大。

5.
 

栅极诱发漏极电流机制

另一个 MOS器件的关态工作区域,即VGS<0或VGD<0(对nMOS而言),近来引

起了人们的普遍关注。这主要是与低电场条件下的漏极电流有关。当VDS>0而VGS 不

断变负时,实验观察到漏极电流与衬底电流同时增加,且幅度基本一样,如图3.1.13所

示。这说明在漏极与衬底之间存在着另一种漏电机制。根据理论和实验结果分析,可确

定此漏极电流是由所谓的GIDL(Gate-Induced-Drain-Leakage)机制造成的。其原理简单

描述如下。

图3.1.13 VGS<0,VDS>0时的漏极电流与衬底电流。由于它们的大小大致相等,

因此可以推测在漏极与衬底接触之间有一漏极电流存在(GIDL)

在栅极与漏区交叠的部分,如VGD<0,会在n+的漏区表面形成耗尽层(反向偏置)。
尽管因为漏区的掺杂浓度很高,且这个耗尽层的厚度很薄,但该区域沿沟道方向的电场

在漏极与衬底pn结区会变得很强(注意,这是二维电场分布,或称栅极感的横向电场增

强)。导致了pn结的反向隧穿电流增大。这个隧穿电流可以由带-带隧穿(band-to-band
 

tunneling,或BBT)或/和陷阱协助隧穿(Trap-Assisted
 

Tunneling,TAT)引起。这种由

隧穿产生的电子-空穴对同样会造成漏极与衬底接触之间的漏极电流。GIDL这种漏电

机制对沟道长度并不敏感,但在LDD(Lightly-Doped
 

Drain)结构中比较重要,因为栅漏

交叠区较长。在深亚微米(约0.25μm)器件中,对低电压应用GIDL也相对比较重要,因
为其他漏电机制在低电压低电场时变得不显著,而GIDL,尤其是TAT引起的GIDL却

不会因电场小而减小很多。
在BSIM4中,漏极电流中的GIDL分量以下式建模:

IDgidl(VDS,VGS,VBS)=NF×Agidl×W ×
VDS-VGSeff-Egidl

3×tox
×
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exp
 -3×tox×Bgidl
VDS-VGSeff-Egidl  × V3DB

Cgidl+V3DB
(3.1.92)

式中,NF是多指(栅极)晶体管的栅指数目,4个拟合系数的含义和默认值分别为:
 

(1)
 

Agidl———IDgidl 指数前的系数,单位是 Ω-1,1表示考虑 GIDL,0表示忽略

GIDL。
(2)

 

Bgidl———IDgidl表达式中的指数项系数,默认值为2.3×109(V/m)。

(3)
 

Cgidl———IDgidl中的衬底偏置参数,默认值为0.5(V3)。
(4)

 

Egidl———最小的能带弯曲量,默认值为0.8(V)。
对漏极与衬底间的漏极电流来说,如果不考虑反向偏置的DB-pn结电容的漏极电

流,则当VGS<Vth时以GIDL分量为主,当VGS>Vth时以碰撞电离分量为主。式(3.1.92)
表明GIDL不依赖于沟道长度,且其大小主要由VDG 决定。

6.
 

因衬底局部增强注入引起的阈值电压增加模型

衬底局部增强注入(pocket
 

implantation)是减少短沟道 MOS器件关态漏电流的有

效措施。其方法是在衬底沟道区下方靠近源漏区附近用斜角离子注入的方法将衬底掺

杂浓度局部增高,以减小源漏之间的电力线在衬底内部穿通的可能性。这种衬底掺杂分

布的变化带来了两个后果:
 

一是阈值电压升高;
 

二是阈值电压对漏源电压的依赖性增

强。BSIM4引入了两个参数并用如下公式建立模型:
 

Vth←Vth+ΔVth,pocket,mplant
式中,

ΔVth,pocket,mplant=nVTln
 L
L+dvtp0(1+exp(-dvtp1×VDS))
􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (3.1.93)

式中,n 是理想(ideality)因子,dvtp0 和dvtp1 是两个拟合系数。
前面深刻分析了 MOS晶体管的各种模型,接下来对于无源元件进行分析。

3.1.2 电阻
 

电阻是一类非常常见的无源元件,在集成电路中得到了广泛应用。它的阻值可以粗

略估计为

R=R□
L
W

(3.1.94)

其中,R□为电阻条的方块电阻;
 

L、W 分别为电阻条的长度和宽度,它们的比值称为该电阻

条的方块数。式(3.1.94)仅是对电阻条实际阻值的一个粗略估计。由于电阻条存在引出

端,长电阻条存在拐角,扩散区电阻还存在横向扩散,因此要根据实际情况对式(3.1.94)给
出的阻值进行修正。

1.
 

端头修正
 

因为在端头处电力线会发生弯曲,而且从引线孔流入的电流,绝大部分是从引线孔

正对着电阻条的一边流入,因此要对式(3.1.94)给出的阻值进行修正,称为端头修正,并
引入端头修正因子k1 来表示整个端头对电阻总方块数的贡献。根据电阻条的宽度和端
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头形状,k1 取值为0~0.9。

2.
 

拐角修正
 

某些电阻的阻值很大,在设计版图时,需要将它们设计成如图3.1.14所示的折叠形

式,这时拐角处的电力线是不均匀的,需要引入拐角修正因子k2 对式(3.1.94)给出的阻

值进行修正。对于如图3.1.14所示的直角弯头,每个拐角对总电阻方块数的贡献约为

0.5,即k2=
 

0.5。

图3.1.14 有拐角的电阻

3.
 

横向扩散修正
 

对于扩散区电阻来说,由于存在横向扩散,电阻条的有效宽度与版图设计时的宽度不

一样,需要引入横向扩散修正因子m 对式(3.1.94)进行修正。修正后的电阻条有效宽度为

Weff=W +m􀲇xjc (3.1.95)
其中,xjc为扩散区的结度。端头修正因子m 的取值一般为0.55。

考虑到以上修正因素后,集成扩散区型电阻条阻值的计算公式为

R ≈R□
L

W +m􀲇xjc
+2k1+nk2  (3.1.96)

其中,n 为拐角的数目。非扩散区型电阻条阻值的计算公式为

R ≈R□
L
W +2k1+nk2  (3.1.97)

二者之间的差别在于非扩散区型电阻条不会发生横向扩散,因此不需进行横向扩散修正。
在CMOS工艺中,常见的集成电阻条类型包括硅化多晶电阻、非硅化多晶电阻、硅化

扩散区电阻、阱电阻和互连线电阻,它们的特点总结于表3.1.3中。

表3.1.3 常见的电阻条类型

电阻条类型 方块电阻 阻值范围 电阻精度 温度系数 寄生效应

硅 化 多 晶
电阻

(5~10)Ω/□ 低阻值电阻 35% 1000ppm/℃
寄生 电 容 小,电 压 系
数低

非硅化多晶
电阻

(50~500)Ω/□
中 等 阻 值
电阻

50% 1000ppm/℃
寄生 电 容 小,电 压 系
数低

硅化扩散区
电阻

(5~20)Ω/□ 低阻值电阻 (10~20)% (500~1000)ppm/℃
寄生 电 容 大,电 压 系
数大,pn结可能正偏
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续表

电阻条类型 方块电阻 阻值范围 电阻精度 温度系数 寄生效应

非硅化扩散
区电阻

(50 ~ 500)
Ω/□

中 等 阻 值
电阻

1000ppm/℃
寄生 电 容 大,电 压 系
数大,pn结可能正偏

阱电阻 (1~10)kΩ/□ 高阻值电阻 (50~80)% (3000~5000)ppm/℃
寄生 电 容 大,电 压 系
数大,pn结可能正偏

互连线电阻
(20 ~ 100)
mΩ/□

极 低 阻 值
电阻

3900ppm/℃(Al)
寄生 电 容 小,电 压 系
数低

此外,工作于线性区的 MOS晶体管也可以作为一个电阻。在一阶近似下,工作于线

性区的长沟 MOS晶体管的沟道电阻为

rds≈{μCox
W
L
[(VGS-VT)-VDS]}

-1
(3.1.98)

其中,μ 为载流子迁移率,Cox为单位面积栅氧化层电容,W、L 分别为晶体管的沟道宽度

和沟道长度,VGS、VDS 分别为晶体管的栅源电压和漏源电压,VT 为晶体管的阈值电压。

MOS晶体管作电阻具有两个优点:
 

第一,单位面积电阻的阻值很高,实现大电阻时可以

节省芯片面积;
 

第二,电阻的阻值可以由VGS 来控制,某些电路利用这种特性可以实现

自动增益控制。但从式(3.1.98)可以看出,这种电阻与VGS、VDS 都有关系,是一类非线

性电阻;
 

这种电阻还会受到载流子迁移率和晶体管阈值电压的影响,因此电阻精度很低,
温度系数也高。这些缺点使得 MOS晶体管作为电阻的应用受到限制,但采用某些电路

设计技术(如线性化技术、片上自校准技术等)后,这种类型电阻的性能可以得到大幅

提高。

3.2 片上集成电容
 

电容是一种常见的无源元件。在CMOS工艺中,常见的电容类型包括pn结电容、

MOS电容、MIM 电 容、多 晶 硅 电 容 和 互 连 线 电 容 等。pn结 电 容 完 全 和 标 准 数 字

CMOS工艺兼容,它可由n型有源区和p型衬底、p型有源区和n阱、n阱和p型衬底构

成。pn结电容的电容量会随外加电压的变化而变化。当pn结反偏时,电容量可用下

式表示:
 

Cj≈
Cj0

(1-VF/φ)
n

(3.2.1)

其中,Cj0 为pn结零偏时的电容量,VF 为pn结上的正向电压,φ 为pn结的内建电势,n
为与掺杂情况相关的参数(当pn结为突变结时,n≈1/2;

 

当pn结为缓变结时,n≈1/3)。
当pn结正偏时,pn结电容实际上是一个扩散电容,电容量为零偏时电容量的2~3倍。

MOS电容是由金属(或者多晶硅)、氧化层和衬底构成的电容。在标准数字CMOS工艺

中,MOS晶体管的栅电容即是 MOS电容,故 MOS电容与标准数字CMOS工艺兼容。

MOS电容的单位面积电容量较大(1~5fF/μm
2),一般用来实现大电容量的集成电容。

但 MOS电容的电容量会随所加栅压的变化而变化,如图3.2.1所示。当栅压由小到大
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变化时,MOS电容会经历积累区、耗尽区、弱反型区、中等反型区和强反型区5个工作区

域。在积累区,氧化层下的衬底表面会积累一薄层高浓度的载流子(与衬底掺杂类型相

同),使得 MOS电容上的电压变化所导致的电荷变化主要集中于衬底表面,因此,这时的

MOS电容与普通的平行板电容器具有相同的特性。若假设氧化层厚度为di,氧化层相

对介电常数为εi,则 MOS电容的电容量为

Ci=
ε0εi
di

(3.2.2)

在耗尽区,MOS电容由氧化层电容Ci和衬底中的耗尽层电容CD 串联而成,即

1
C =

1
Ci

+
1
CD

=
di

εiε0
+

εiε0eNA

2VS  -1/2
(3.2.3)

图3.2.1 MOS电容的理想C-V 曲线

式中,εi为衬底的相对介电常数;
 

NA 为耗尽层的电

荷密度;
 

VS 为 MOS电容的表面势,它与所加偏压

有关。当外加偏压增加时,MOS电容的电容量会减

小。但当外加偏压增加到一定程度后,MOS电容将

进入反型区,这时电容量又将随外加偏压的升高而

升高。当外加偏压大于 MOS电容的阈值电压时,

MOS电容进入强反型区,在氧化层下的衬底中形成

一个高浓度的反型层,这时 MOS电容上的电压变化

所导致的电荷变化又主要集中于衬底表面,单位面

积的电容量回到Ci。在实际应用中,一般将 MOS
电容偏置于强反型工作区,这时可以得到最大的电容密度。在某些CMOS工艺中,可能

还会提供 MIM(Metal-Insulator-Metal)电容。这种电容实际上是一个平行板电容器,它
一般由最顶层金属和插在最上面两层金属之间的特殊金属层(该金属层只能用来构成

MIM电容,不能用作互连线)构成,如图3.2.2所示,两金属层距离很近,中间填充高介

电常数的介质,因此 MIM电容的电容密度很大,寄生效应也小,是一类性能非常优良的

电容器。但由于 MIM 电容需要特殊工艺,与标准数字 CMOS工艺并不兼容。某些

CMOS工艺可能还会提供双层多晶硅,这时也可以利用双层多晶硅来形成高质量、高密

度的电容器,与 MIM电容一样,双层多晶硅电容也与标准数字CMOS工艺不兼容。

图3.2.2 MIM电容的结构
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图3.2.3 3种互连线结构

一种常被忽略的电容是互连线的寄生电

容。当工作频率较低时,互连线的RC 延迟

对电路的性能影响很小;
 

但当工作频率升高

时,时钟周期缩短,互连线的RC 延迟对电路

性能的影响就开始显现出来。为了准确地估

计电路的性能,就必须将互连线的RC 延迟

考虑进去,这时就有必要计算互连线的寄生

电容。图3.2.3给出了计算互连线的寄生电

容时可能遇到的3种结构。在第一种结构

中,一个无限大的导体平面上有一根互连线

(见图3.2.3(a))。该互连线的单位长度寄

生电容量可用经验公式来计算,而互连线的

寄生电阻则随着W 的增大按比例下降,故增

大互 连 线 的 宽 度 可 以 减 小 互 连 线 的 RC
延迟。

在第二种结构中,两个无限大的导体平

面之间有一根互连线(见图3.2.3(b))。由于互连线边缘场的幅度没有变化,仅进行了重

新分布,故这根互连线的寄生电容不是它与两个导体平面的寄生电容的简单叠加。可以

使用下面的公式来计算这根互连线的单位长度寄生电容:
 

C≈ε W 1
H1

+
1
H2  +0.77+0.891

W
H1

+
W
H2  0.25+ T

H1  2+ T
H2  2􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 0.25􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

(3.2.4)
其中,H1、H2 为互连线与两个导体平面的距离。式(3.2.4)可以这么理解:

 

总寄生电容

由平行板电容和边缘电容两部分组成,平行板电容是互连线与两个导体平面之间的平行

板电容的简单叠加,而边缘电容则是互连线与两个导体平面之间的边缘电容的指数平

均 f(x1,x2)=
xn
1+x

n
2

2
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 1

/n
,其中,n=4  。

在第三种结构中,一个无限大的导体平面上有多根互连线(见图3.2.3(c))。中间一

根互连线与两边的互连线之间都有耦合电容,考虑到这一点,可以将中间那根互连线的

单位长度寄生电容表示为

C=Csingle+2Cmutual (3.2.5)
其中,

Csingle≈ε 1.15WH +2.8
T
H  0.222􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (3.2.6)

Cmutual≈ε 0.03WH +0.83
T
H -0.07

T
H  0.222􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 S
H
􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 -1.34
(3.2.7)

S 为互连线的间距。
也可以利用互连线之间的寄生电容来构成高线性度的金属电容,最常用的结构是采
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用如图3.2.4所示的“夹心”电容结构,总电容是各层金属之间的平行板电容之和,最底

层金属与衬底之间的电容C1 是金属电容的寄生效应。这种电容具有很高的线性度,在
需要高线性度、小电容量的电容时,可以考虑使用这种电容。

图3.2.4 “夹心”金属电容

3.3 片上集成电感

在射频集成电路中,电感是一种很重要的无源元件,图3.3.1给出了电感的典型应

用。图3.3.1(a)中电感和电容一起组成窄带阻抗匹配网络,将第二级放大器的输入阻抗

变换到与第一级放大器的输出阻抗匹配,这类匹配网络可以应用于低噪声放大器、功率

放大器、混频器等需要阻抗匹配的电路中;
 

图3.3.1(b)中电感和电容一起形成谐振网

络,给共源放大器提供负载,与电阻负载相比,谐振负载引入的噪声小,功耗低,提供的负

载量大,并且具有一定的滤波作用;
 

图3.3.1(c)中电感作为串联反馈元件,与源简并电

阻相比,使用源简并电感引入的噪声小,不会降低晶体管的电压摆幅,而且还可以在放大

器的输入端实现阻抗匹配功能;
 

图3.3.1(d)中电感和电容一起组成低通滤波器,与有源

滤波器相比,无源滤波器的工作频率高,动态范围大,噪声小,功耗低。

图3.3.1 射频集成电路中电感的典型应用
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射频集成电路中常用的电感可以分为两种类型:
 

片上平面螺旋型电感和键合线电

感。前者由金属连线在硅衬底上一圈圈绕制而成,由于受到衬底损耗和金属线寄生阻抗

的影响,片上平面螺旋型电感的品质因子都不高(一般小于10);
 

后者是利用芯片封装时

的键合线来形成电感,这类电感的品质因子很高(50~100),但电感量难以精确控制。除

无源电感外,还可以利用有源电路来合成等效电感,但有源电感存在噪声大、失真严重、
功耗大等缺点,只能应用于某些对性能要求不高的应用中。

3.3.1 片上平面螺旋型电感

片上平面螺旋型电感是由金属连线在硅衬底上一圈圈绕制而成的,最简单的结构如

图3.3.2(a)所示,这是最普遍支持的版图格式;
 

在一些非90°拐角的版图设计工具的支

持下,也可以采用如图3.3.2(b)所示的正六边形结构和如图3.3.2(c)所示的正八边形结

构;
 

图3.3.2(d)给出了一种理想圆形电感结构,一般来说,理想圆形结构的电感具有更

高的品质因子,但绝大多数的版图设计工具并不支持这种格式,只能采用正六边形、正八

边形等形状来近似;
 

为了在硅衬底上制作电感,工艺应至少能够提供双层金属走线:
 

一

层金属走线形成螺旋型电感(一般用最顶层金属线),另一层金属走线将中心的电感端头

引到电感外,以便与其他电路实现连接。但在对电感的品质因子要求不高的情况下,也
可用多晶硅层来将中心的电感端头引出。

图3.3.2 片上平面螺旋型电感的结构
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采用标准CMOS工艺实现的片上平面螺旋型电感的品质因子都较小,一般在10以

下,这是因为片上电感存在各种非理想因素。这些非理想因素包括:
 

(1)
 

形成电感的金属线有限的电导率引起的损耗,高频时由于趋肤效应和其他磁场

效应,使得这种损耗更加严重。
(2)

 

高频时非绝缘的衬底和电感之间的电磁场相互作用引起的损耗。在现在的标准

CMOS工艺中,衬底的电阻率一般都很低,衬底损耗将成为限制片上电感质量的主要

因素。
(3)

 

金属层和衬底之间存在寄生电容,形成电感的金属线之间也有边缘电容,这些电

容限制了片上电感的自谐振频率。

图3.3.3 接地隔离层

为了克服或者减少这些非理想因素的影响,在
工艺上可以采用各种各样的办法。例如,为了减少

金属线的损耗,可以加大金属线的厚度或者使用电

阻率更低的铜导线;
 

为了减少衬底的影响,可以加大

电感与衬底之间的氧化层的厚度、采用轻掺杂衬底

或者使用绝缘衬底(采用SOI工艺或者单独将电感

下的衬底掏空并填充绝缘材料)。这些工艺都与标

准CMOS工艺不兼容,且会使得成本增加。更好的

办法是在标准CMOS工艺的支持下,通过对片上电

感进行优化来提高电感的质量,例如,采用串并联多

层金属来制作电感以减少金属线的损耗;
 

采用最顶

层金属线来制作电感以减少衬底损耗;
 

在电感下使

用最底层金属或者多晶硅制作的如图3.3.3所示的接地隔离层来将电感和衬底隔离,减
小衬底损耗(采用如图3.3.3所示的接地隔离层模式可以避免隔离层中出现涡流损耗);

 

还可以通过一定的几何尺寸优化来提高电感的质量,后面对此将更进一步论述。
在对电感的各种损耗机制有了比较深入的理解后,人们提出了电感的SPICE模型。

图3.3.4给出了使用十分广泛的一种电感模型,该模型由3个子网络组成(见图3.3.4中

的3个虚线框),以Y 参数分别表示为YL、YSUBin 和YSUBout。在图3.3.4中,COXin 和

COXout代表了电感的金属线与衬底之间的氧化层电容,CSUBin和CSUBout代表了电感的金

属线与衬底之间的耦合电容,RSUBin 和RSUBout代表了电感和衬底之间的电场耦合所引

入的损耗。L 代表了该电感的电感量,CP 是电感的两层金属线交叉时形成的氧化层电

容,RS 代表了金属线有限的电导率所引入的损耗,Reddy代表了衬底所引入的损耗。
目前有3种方法可以得到模型中各种参数的数值:

 

第一种方法是从实际测量结果中

提取,这种方法要求先制作出电感,经过测量和参数提取过程后才能得到所需要的数值;
 

第二种方法是利用电磁场模拟软件对片上电感进行电磁场分析,这种方法不需要实际制

作出电感,但是这些模拟软件的运算量很大,需要耗费大量的运算资源;
 

第三种方法是使

用分析化方法,该方法便于快速的手工设计,在对实验结果大量分析的基础上,人们给出

了各个参数的解析表达式,尽管这些表达式是粗略的,但它们在一定程度上反映了电感
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图3.3.4 片上平面螺旋型电感模型

的实际行为,应用这些表达式,可以在芯片流片或者进行电磁场分析前对电感进行优化,
在较短的时间内得到性能很好的片上电感。应用第一种方法时,一般先制作出实际电

感,然后对电感进行测量,得到S 参数。S 参数中包括了焊盘的影响。为了提取模型参

数,应该将焊盘的影响去掉,这就是器件校准问题。实际测量中可以使用两种校准结构,
如图3.3.5所示,其中,G-S-G结构是最常用的,这是由于衬底接地隔离层有效地减少了

输出和输入焊盘之间的衬底耦合。参数提取的第一步是从没接电感的焊盘测量出焊盘

本身的S 参数,再测出含电感的焊盘的S 参数,然后将两个S 参数都变换成导纳参数,
并从含电感的那次测量结果中去掉焊盘本身的贡献,得到电感的本征导纳参数Y,则有

YL=-Y12 (3.3.1)

YSUBin=Y11=Y12 (3.3.2)

YSUBout=Y22+Y12 (3.3.3)
最后利用拟合程序得到电感模型中的各种参数。通过这种方法得到的模型参数只适用

于特定的电感,当电感的几何参数改变时,必须重新进行流片制作、测试和参数提取。通

过这种方法所得到的模型参数最准确,但所花代价也最大。

图3.3.5 焊盘的校准结构

随着计算机技术和EDA软件技术的发展,应用电磁场模拟软件对片上电感进行电

磁场分析,从而确定电感的模型参数的方法得到了越来越多的应用。这种方法不需要实
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际制作出电感,仅需进行电磁场分析就可得到具有很高精度的模型参数,但由于电磁场

分析要求解 Maxwell方程,这需要进行大量的计算,会耗费大量的计算资源,而且,电磁

场分析也是针对特定电感进行的,一般不能对电感进行优化(即使某些软件提供优化工

具,这类工具也仅是计算各种不同参数的电感,然后从结果中挑一个最优的结果,所需的

运算量是巨大的)。现在已经有多种电磁场分析工具,其中,Ansoft
 

公司提供的HFSS软

件是比较好的一种,它可分析各种结构的电磁场分布,并可提供电感的S 参数。ASITIC
是由A.M.Niknejad开发的免费电磁场分析软件,可以分析电感和变换器的电磁场分

布,并可将结果拟合成SPICE模型输出,按照精度要求,可以选用多个不同的算法,当然

所花费的计算资源也是不一样的。为了全面了解片上平面螺旋型电感的行为,我们用

ASITIC对电感在各种条件下进行了研究,除非特殊说明,所使用的工艺都是Philips半

导体公司的标准BiCMOS工艺,其工艺参数见表3.3.1。

表3.3.1 Philips半导体公司的标准BiCMOS工艺参数

衬底厚度 675μm 第一层(最底层)金属厚度 0.4μm

衬底电阻率 200Ω􀲇cm 第一层金属表面电阻 100mΩ/□
外延层厚度 1μm 第二层金属厚度 1.0μm
外延层电阻率 0.085Ω.cm 第二层金属表面电阻 50mΩ/□
氧化层厚度 50μm 第三层(最顶层)金属厚度 1.27μm

第三层金属表面电阻 33mΩ/□

1.
 

衬底掺杂浓度对片上电感的影响

衬底对片上电感的性能有很重要的影响,它可通过3种方式引入损耗:
 

电场耦合引

入的位移电流引起的损耗、磁场耦合在衬底中引入的涡流引起的损耗和电磁场辐射引起

的损耗(在射频电路中,第三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,当衬底轻度掺杂时(衬底掺杂浓度小于1013atom/cm3,电阻率大于10kΩ􀲇
cm),衬底引入的损耗很小,电感的性能主要由金属线引入的损耗决定;

 

当衬底重度掺杂

时(衬底掺杂浓度大于1020atom/cm3,电阻率小于0.001kΩ􀲇cm),衬底引入的损耗将成

为决定电感性能的主要因素。现代标准CMOS工艺一般采用外延型衬底,衬底电阻率很

小,衬底引入的损耗限制了集成片上电感的品质因子。
图3.3.6是在相同的工艺和版图条件下对两种不同电阻率衬底的模拟结果,衬底电

阻率分别为0.01Ω􀲇cm和20Ω􀲇cm。可以看出,低频时衬底掺杂浓度对电感的影响很

小,但当频率升高时,重度掺杂的衬底对电感有很重要的影响,它不仅减小了片上电感的

电感量,还引入了很大的损耗,严重地限制了电感的品质因子。

2.
 

不同金属层对电感的影响

随着集成电路的规模越来越大,片上元件之间的互连问题日益突出,现代标准

CMOS工艺一般采用多层金属布线来缓解这个问题。这使得制作电感时有了更多的自

由度,可以使用不同的金属层来制作电感,使用不同的金属层制成的电感在性能上有很

大差别。图3.3.7是在相同的工艺和版图条件下,对不同金属层制成的电感的模拟结果

(M3是最顶层金属,M1是最底层金属)。可以看出,使用最顶层金属来形成电感可以提
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图3.3.6 衬底掺杂浓度对片上电感的影响

图3.3.7 不同金属层对片上电感的影响

高电感的品质因子。其原因有两方面:
 

最顶层金属的电阻率相对较小,可以减少金属线

本身的寄生阻抗;
 

最顶层金属与衬底之间相隔最远,可以减少衬底与电感之间的电磁场

耦合在衬底中引入的损耗。

3.
 

金属层串并联对电感的影响

在现代标准CMOS工艺的支持下,可以将不同金属层形成的电感相互串联或者并联

来提高电感的品质因子。图3.3.8是在相同的工艺和版图条件下,对不同金属层相互串

并联形成的电感的模拟结果。可以看出,M3和 M2并联时,虽然片上电感的电感量略有

下降,却可以得到最高的品质因子,这是由于金属层并联相当于使金属的厚度增加,减小

了电阻率。两层金属串联虽然可以增大片上电感的电感量,在低频下也可以提高电感的

品质因子,但高频下出现的趋肤效应和其他磁场效应将使得电感品质因子很快下降。而

使用所有金属层串并联来形成电感将使电感性能严重恶化,这主要是由于使用最底层金

属时电感与衬底之间的距离很近,它们之间的电磁场耦合将引入很大的损耗,从而限制

了电感的性能。

4.
 

接地隔离层对电感的影响

在现代标准CMOS工艺条件下,衬底引入的损耗很大,使得片上电感的品质因子很
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图3.3.8 金属层串并联对片上电感的影响

低,限制了片上电感的性能。为了在与标准工艺兼容的情况下提高片上电感的品质因

子,可以使用接地隔离层,它可以有效地提高电感的品质因子(尤其是在重度掺杂衬底的情

况下),并且对工艺不作任何特殊要求。接地隔离层一般采用最底层金属或者多晶硅,为了

防止隔离层中产生镜像涡流,一般将隔离层设计成如图3.3.3所示的结构。图3.3.9是在

相同的工艺和版图条件下,对使用接地隔离层和不使用接地隔离层两种情况下的模拟结

果。可以看出,使用隔离层虽然减少了片上电感的电感量,但提高了电感的品质因子。由

于这是在衬底中等掺杂情况下进行的模拟,所以对品质因子的改善幅度不是很大;
 

当衬底

重度掺杂时,使用接地隔离层可以大幅改善片上电感的品质因子。使用接地隔离层除了会

降低电感的电感量外,还会降低电感的自谐振频率,这是在使用接地隔离层时必须注意的

问题。

图3.3.9 接地隔离层对片上电感的影响

5.
 

版图尺寸对电感的影响

为了在现代标准CMOS工艺条件下制备出高质量的电感,最常采用的方法是对电感

的几何尺寸进行优化。图3.3.10是在相同的工艺条件下,只改变要优化的几何参数,在
工作频率为1.8GHz时的模拟结果。由图3.3.10(a)可以看出,在中等掺杂衬底的工艺
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条件下,刚开始增大边长时不仅可以增大片上电感的电感量,而且可以增大电感的品质

因子。但这是以增大面积为代价的,而且品质因子的增加率在慢慢变低,可以预期,进一

步增大边长时,品质因子将减小,这是由于增大面积会增加衬底损耗。一般来说,应该在

保证所需电感量的前提下,使用最小边长的电感。图3.3.10(b)表明随着金属线宽度的

增大,片上电感的电感量急剧减小,而品质因子则增加很少,这主要是由于金属线在高频

下会产生趋肤效应和其他磁场效应,增大金属线的宽度只会导致金属线之间的互感减

小,减小了电感量,而金属线的寄生阻抗并不会显著降低,这说明增大金属线的宽度对片

上电感品质因子的改善作用是有限的,在设计中应该使用适当的金属宽度。图3.3.10
(c)说明增大金属线之间的间距使得片上电感的电感量和品质因子都急剧地减小,故在

设计中应使用工艺允许的最小间距。而图3.3.10(d)则说明,刚开始增加金属线的圈数

时,可以很快地增大片上电感的电感量和品质因子,但是在增大到一定量后,电感量基本

不再增大,而品质因子则开始减小。这是由于磁场引起的涡流在电感中心最强,而靠近

中心的金属圈由于面积小,对电感量的贡献有限,但由于涡流会给电感引入极大的损耗,
因此在设计中普遍采用空心螺旋型电感。图3.3.10中品质因子曲线的折叠式起伏是由

于使用非整数圈数(0.25的倍数)引起的。

图3.3.10 几何尺寸对片上电感的影响
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通过以上模拟结果,可以总结出设计片上螺旋型电感应该遵循的准则:
 

(1)
 

限制形成电感的金属线的宽度。这是因为在一定电感量的要求下,增大金属线

的宽度将要求占用更多的芯片面积。芯片面积增大,各种损耗也就相应地增大。而且由

于趋肤效应,增大金属线的宽度并不会显著降低金属线的寄生阻抗。
(2)

 

金属线之间保持工艺允许的最小间距。金属线之间使用最小间距可以增大两金

属线之间的互感,从而增大电感量,并且减小占用的芯片面积,降低了各种损耗。
(3)

 

使用空心螺旋型电感。由于高频时产生的涡旋电流在中心处会引入很大的损

耗,而靠近中心的金属线对电感的电感量贡献很少,为了获得高品质因子,就必须把中心

空出来(实验结果表明,图3.3.2中din∶dout≈1∶3时电感性能近似达到最优)。
(4)

 

尽可能减小电感占用的芯片面积。这是为了减少电感与衬底之间的耦合所造成

的损耗。当采用重度掺杂衬底时,减小面积是至关重要的。
(5)

 

使用最顶层金属来制作电感。这将加大电感和衬底之间的距离,可以减少氧化

层引入的电容并降低衬底损耗。
(6)

 

使用串并联结构来增加电感量和提高品质因子。一般来说,采用并联结构好于

串联结构。
(7)

 

使用接地隔离层。接地隔离层可以将衬底和电感隔离,降低了衬底和电感之间

的电磁场相互作用,从而提高电感的品质因子。
利用分析化方法来得到电感模型参数是一种非常快速的方法,可用于电感的初步设

计,还可以利用这种方法进行电感的优化,在较短的时间内设计出最优的电感。这种方

法得到的模型参数仅是粗略的,一般还需要用电磁场分析方法或者实际制作电感来进行

校准。应用分析化方法的核心就是推导出各个参数的解析表达式,这些表达式的推导依

赖于对片上电感损耗机制的理解和对大量实验结果的分析。在此不进行详细的论述,仅
给出其结果。

片上电感的电感量可以用以下公式计算:
 

L=K1μ0
n2davg
1+K2

(3.3.4)

式中,μ0=(dout-din)/(dout+din),davg=0.5(dout+din);
 

n 为金属线的圈数;
 

din、dout
如图3.3.2所示;

 

K1、K2 与片上电感的版图有关,对不同形状的电感,K1、K2 的取值如

表3.3.2所示。该表达式给出的结果与用电磁场分析方法得到的结果的典型误差为

(1~2)%,一般不超过3%,该表达式给出的结果与实际测量结果的误差与用电磁场分析

方法得到的结果与实际测量结果的误差接近。
金属线的寄生串联阻抗RS 可以用考虑到趋肤效应后金属线的电阻公式来估计:

 

RS≈
l

Wσδ(1-e-t/δ)
(3.3.5)

式中,l为构成电感的金属线的长度,σ为金属线的电导率,δ 为金属线的趋肤深度,t为

金属线的厚度。
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表3.3.2 式(3.3.4)中的系数K1、K2

版  图 K1 K2

方形 2.34 2.75
六边形 2.33 3.82
八边形 2.25 3.55

衬底损耗的等效串联电阻可以用下式来估计:
 

Reddy≈
σsub
4e
(μnf)2d3avgρ

0.7z-0.55
n,insz

0.1
n,sub (3.3.6)

式中,σsub是衬底电导率,e=2.7182818…,zn,ins是对davg 归一化之后的螺旋型电感与

衬底之间绝缘层的厚度,zn,sub是对davg归一化之后的衬底趋肤深度。由式(3.3.6)可以

看到,减小电感的尺寸(davg)可以大幅减小衬底引入的损耗。
并联电容Cp可以表示为

Cp=nW2εox
tox

(3.3.7)

式中,tox为片上电感两层交叉金属线之间的氧化层厚度,εox为该氧化层的介电常数。

COXin和COXout可以表示为

COXin=COXout=W􀲇l􀲇
εSUBox
tSUBox

(3.3.8)

式中,tSUBox为电感和衬底之间的氧化层的厚度,εSUBox为该氧化层的介电常数。
衬底损耗RSUBin和RSUBout的表达式为

RSUBin=RSUBout≈
2

W􀲇l􀲇GSUB
(3.3.9)

式中,GSUB 是一个拟合参数,其典型值为10-7S/μm
2。

CSUBin和CSUBout的表达式为

CSUBin=CSUBout≈
W􀲇l􀲇CSUB

2
(3.3.10)

式中,CSUB 也为拟合参数,其典型取值范围为10-3~10-2fF/μm
2。

与匹配网络一样,片上电感的品质因子定义为等效模型的谐振频率与3dB带宽之

比。在实际应用中,片上电感的内部端口一般接交流地,这时可以将电感的品质因子近

似为等效模型阻抗的实部模与虚部模之比。推导出电感的品质因子的表达式后,就可以

利用以上的表达式,在某些限制条件下(如Q 最大或者QL
 

最大)对电感版图的各种几何

尺寸进行优化,得到最符合要求的电感。上面各种电感的两个引出端在结构和电学性能

上都是不对称的,但某些电路对对称性有特殊的要求,如果仍然采用这种电感,则需要将

两个这样的电感串联起来,如图3.3.11(a)所示,这可以增大芯片面积。更好的办法是采

用如图3.3.11(b)所示的对称型电感。这种电感主要用最上层金属绕制而成,交叉部分

用下一层金属过渡。由图3.3.11可以看出,该电感的两个输入端是完全对称的,可以直

接连到对称电路的两个支路上;
 

而且,与非对称电感相比,该电感具有更高的品质因子,
但由于电感两个端口的电压完全加到两相邻金属线圈上,使得原来不重要的金属线圈之
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间的边缘电容变得重要起来,因此在模型中必须考虑这些边缘电容的影响。

图3.3.11 对称片上电感可以减小芯片面积

3.3.2 键合线电感

键合线是连接芯片的焊盘与封装管壳上的引脚或连接芯片上的焊盘和焊盘之间的

一段金属线,它是在封装的过程中完成的。在射频条件下,键合线可以等效为一个电感,
它有很高因子,可以应用于对电感性能要求较高的应用中;

 

但由于这种电感是利用封装

的寄生效应完成的,其电感量不可精确控制,这限制了它的应用范围。
考虑到键合线所用的材料为金,可以将一段长度为l、横截面半径为r的键合线在低

频下的电感量近似表示为

L= μ0l
2π
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 ln2lr  -0.75􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 ≈2×10-7lln2lr  -0.75􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (3.3.11)

  粗略估计,1mm长的键合线在低频下的电感量约为1nH。当工作频率升高时,键合

线电感的电感量将下降,后面会分析随频率变化的电感特性。实际上,键合线不是理想

的直线,它具有一定的高度,如图3.3.12(a)所示(在现代标准CMOS工艺中,这个高度

为150μm
 

±
 

50μm);
 

键合线可能还会有垂直或者水平方向的弯曲,如图3.3.12(b)所示

(在现代标准CMOS工艺中,垂直方向的弯曲为0~150μm);
 

并且键合线横截面半径可

能会发生变化(约为10%)。这些因素都会对电感的电感量产生影响。在现代标准

CMOS工艺条件下,各种非理想因素引起的电感量的变化可以达到±6%。

图3.3.12 引起键合线电感量变化的因素

与片上电感一样,键合线电感也受到各种寄生效应的影响。这些寄生效应包括芯片

焊盘或者封装管壳引脚的寄生效应、键合线的寄生电阻以及衬底损耗。
考虑到这些寄生效应,可以为键合线电感建立模型,如图3.3.13所示。其中,Cpadi

(i=1,2)是芯片焊盘(或封装管壳引脚)与接地衬底之间的寄生电容(芯片焊盘与接地衬

底的寄生电容可以按 MOS电容的计算公式进行计算,而封装管壳引脚与接地衬底之间

的寄生电容应由封装厂家给出);
 

Rpadi(i=1,2)是芯片焊盘(或封装管壳引脚)与接地衬
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底之间的寄生电阻(衬底损耗);
 

L 为键合线的电感量;
 

Rbondwire由两部分组成,其中一部

分是键合线本身的寄生电阻,另一部分是衬底与键合线之间的电场耦合造成的损耗,在
工作频率升高时,寄生效应影响会变大。Rbondwire可以用下式来估算:

 

Rbondwire≈
l
2πrδσ

(3.3.12)

式中,δ是键合线的趋肤深度,σ是键合线的电导率。可以利用式(3.3.11)和式(3.3.12)
来估算键合线电感的品质因子。

图3.3.13 键合线电感模型

一般来说,衬底与键合线之间的电场耦合也会对电感量造成影响,但由于影响较小,
一般可以忽略不计。

3.4 片上集成变压器

在高频电路中,变压器作为重要的无源元件,已在射频集成电路中得到了广泛应用。
虽然片上集成变压器在设计和制造过程中会面临寄生效应等挑战,但近年来的研究和工

艺进展显著提升了其性能与可控性。如今,集成变压器已被广泛用于射频前端、功率放

大器、阻抗匹配网络等领域,推动了其在射频集成电路中应用的进一步扩展。片上集成

变压器有多种结构,图3.4.1展示了5种片上集成变压器的典型结构。每种结构通过不

同的绕线方式优化一次侧绕组和二次侧绕组的耦合效果,同时兼顾寄生效应的最小化。
并行绕线和交叉绕线通过平面排列来实现耦合;

 

而堆叠绕线则通过在不同金属层上堆叠

线圈来增加耦合强度;
 

中心螺旋绕线则利用螺旋结构集中磁场;
 

对称巴仑结构则常用于

差分信号的转换应用。这些结构适应不同的射频电路需求,体现了片上集成变压器设计

的多样化趋势。图3.4.2展示了对应前述版图结构的变压器电路符号,分别为简单变压

器和带中心抽头的变压器。简单变压器与并行绕线、交叉绕线等结构对应,广泛用于信

号传输和阻抗匹配。而带中心抽头的变压器与对称巴仑结构类似,常用于差分信号转

换,适用于射频前端电路。

3.4.1 变压器的基本原理

当两个相互接触或者不接触的回路之间通过其中一个回路所产生的磁场相互影响

时,称为磁耦合;
 

变压器就是基于磁耦合概念设计出来的一种元件,即利用磁耦合将能量

从一个电路转换到另一个电路。首先引入互感的概念,再基于此概念介绍变压器。
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图3.4.1 各种结构的片上集成变压器

图3.4.2 变压器的电路符号

3.4.1.1 变压器的基本特性

当两个线圈(绕组)距离较近时,电流在一个线圈所引起的磁通量会对另一个线圈产

生影响,从而在一个线圈中产生感应电压,这种现象称为互感。
讨论一个N 匝电感,当电流i流过该线圈时,在其周围产生磁通量ϕ,知道了电感的

定义磁通量和电流之比,就可得到

L=Ndϕdi
(3.4.1)

该电感通常称为自感。
按照法拉第定律,该线圈的感应电压正比于线圈的匝数 N 以及磁通量ϕ 关于时间

的变化率,即

v=Ndϕdt
(3.4.2)

由于磁通量是由电流i产生的,所以磁通量的变化是由电流变化引起的,所以上式可以

改写为

v=Ndϕdi
di
dt=Ldidt

(3.4.3)
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  再考虑两个彼此相邻,自感分别为LP 和LS 的线圈P和线圈S,匝数比为N∶1,为
了分析简便,在线圈P输入电流,线圈S无电流即IS=0;

 

且因为磁耦合的作用,线圈P
输入的电流变化会在线圈S中产生感应电压;

 

由线圈P产生的磁通量ϕP 由两部分组

成,即ϕP=ϕP1+ϕP2,ϕP1 仅与线圈P交链,而ϕP2 与两个线圈交链,则能得到线圈P的

感应电压:
 

vP=N
dϕP
dt

(3.4.4)

同理,得到线圈S的感应电压:
 

vS=1􀲇
dϕP2
dt

(3.4.5)

  根据磁通量是电流通过线圈产生的,则以上两式可以改写为

vP=N
dϕP
dt =LP

dIP
dt
, vS=1􀲇

dϕP2
dt =

dϕP2
dIP

dIP
dt =M

dIP
dt

(3.4.6)

  M 称为线圈S相对于线圈P的互感,一般可以用 MSP 表示线圈S的感应电压与线

圈P中的电流的联系,这代表了变压器的一个特性,即电感产生的电压会反作用于靠近

它的另一个电感中的时变电流。
式(3.4.6)表示线圈P的感应电压只受自感LP 和电流随时间变化率的影响,而线圈

P会在线圈S产生感应电压,该感应电压与互感成正比。
用同样的方法从线圈S输入电流,线圈P无电流,则能得到,互感是对称的,即

MSP=MPS=M (3.4.7)
所以当两个电感同时输入电流时,得到两个线圈的感应电压为

vP=LP
dIP
dt +M

dIS
dt

(3.4.8)

vS=LS
dIS
dt +M

dIP
dt

(3.4.9)

或者,可以用正弦波激励来表示上述两式,即应用KVL来表示它们的频域形式:
 

vP=IP􀲇jωLP+IS􀲇jωM (3.4.10)

vS=IS􀲇jωLS+IP􀲇jωM (3.4.11)

  考虑如图3.4.3所示电路,假设电流初始值IP 与IS 都为0,代表着线圈的初始能量

为0,则令电流IP 从0增加到I1,则该电路储存的能量为

w1=∫PPdt=LP∫
I1

0
IPdIP=

1
2LPI

2
1 (3.4.12)

图3.4.3 变压器的基本电路表示
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  保持IP 不变,则线圈S中的互感电压为0,再将IS 从0增加到1,则在线圈P中的

互感电压为MPS􀲇dIS/dt,于是线圈中的产生的能量为

w2=∫PSdt=∫
I2

0
(MPSIP+LSIS)dIS=

1
2LSI

2
2+MPSISIP (3.4.13)

电流均达到恒定值时,总能量为

w=w2+w1=
1
2LPI

2
1+

1
2LSI

2
2+MPSISIP (3.4.14)

  交换电流顺序,可以证明式(3.4.7)中的互感相等。
式(3.4.14)在图3.4.3中电感为同名端的情况下才成立。如果一个电流从一个同

名端流入,另一个电流从相反的同名端流出,则互感能量应该是负数,所以根据w=w2+

w1=
1
2LPI

2
1+
1
2LSI

2
2-MISIP≥0,可以得到M 的范围为

M ≤ LPLS (3.4.15)

即互感不能大于电感的几何平均值;
 

且定义k=
M

LPLS
为耦合系数,表示一个线圈产生

的磁通量与另一个线圈产生交链(0≤k≤1,0≤M≤ LPLS)。
在一种理想的变压器中,它完全耦合(即耦合系数为1),在这种条件下,M =

LPLS,再将由式(3.4.10)得出的IP=(vP-jωMIS)/jωLP 代入式(3.4.11),得到

vP=NvS⇒N =
vP
vS

=
LP
LS

(3.4.16)

我们一般认定当两个线圈的L 与它们的互感M 趋于无穷,且匝数 N 保持不变时,耦合

线圈就可以称作理想变压器了;
 

因此当变压器具有以下属性时,称为理想变压器。
(1)

 

变压器本身无损耗:
 

这意味着绕铁线圈的金属导线无电阻,或者说,绕铁线圈的

金属导线的电导率无穷大,其铁芯的磁导率无穷大;
 

(2)
 

耦合系数k=1即为全耦合;
 

(3)
 

两个线圈的L 与它们的互感M 趋于无穷,且匝数N 保持不变。

对于理想变压器是无损耗的,这意味着vPIP=vSIS,即
IP
IS
=
1
N
,所以对于输入阻抗

可以得到

Zin=
vP
IP

=N2vS
IS

(3.4.17)

这意味着任何位于二次侧绕组的负载在一次侧绕组都被视为乘以 N2,这实际反映了变

压器的另一种特性,即阻抗变换,这是变压器最有用的特性之一。
上述推导均建立在理想变压器的情况下,实际的变压器存在着各种方面的寄生效

应,在射频电路中更是如此,尽管如此,它的阻抗变换功能是不会变的。

3.4.1.2 实际变压器

实际变压器的电感既不能为无限大,耦合系数也往往小于1。也就是说,它们的磁通
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除了互磁通外,还有漏磁通,漏磁通所对应的电感称为漏感。如果从两个线圈的电感中

减去各自所具有的漏感,考虑变压器绕组的损耗,就可以得到一个利用全耦合变压器表

示的变压器模型,如图3.4.4所示,其中,LM=L1-LS1 称为励磁(或磁化)电感,为了简

化表示,用L1 表示一次侧的电感,L2 表示二次侧的电感。

图3.4.4 实际变压模型

注意,全耦合变压器与理想变压器的不同之处是,L1、L2 是有限值,但其耦合系数

k=1,所以全耦合变压器的电压关系与理想变压器的电压关系完全相同。
漏电感(或漏感)源于不完全耦合的变压器,是变压器中一次侧绕组和二次侧绕组耦

合系数小于1,部分绕组不会有变压作用,只有类似抑制电流的作用,这部分绕组存在漏

电感。为方便表示,从这里开始用Le表示漏电感。在图3.4.5中,漏电感可以表示为

Le1=(1-k)L1, Le2=(1-k)L2 (3.4.18)

图3.4.5 漏电感模型

1.
 

L型等效模型

为了更加简化地分析变压器,通过将漏电感整合在一次侧或者二次侧以方便地表示漏

电感;
 

理想变压器的电路实现如图3.4.6所示,图3.4.6(a)是直接从电路磁耦合合成的电

路模型,LP(L1)与LS(L2)是它们各自的自感;
 

将直接模型进一步简化得到图3.4.6(b),电

流通过磁化电感kmLP 产生电压vP 来控制二次侧绕组的依赖电压源1
nvP(这其实表示

了理想的n∶1匝数转化),实际上的模型是由漏电感LkP、LkS和一/二次侧绕组共同作用

产生的;
 

首先结合互感的表达式以及式(3.4.18)中漏电感的表达式,对于图3.4.6(b),可以

将互感重新表示为

M2=(L1-Lk1)(L2-Lk2) (3.4.19)
上式代表了漏电感在整个电路中的平均分配,这代表了式(3.4.18)所表示的漏电感模型

公式。注意这种分配方式并不是唯一的。
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图3.4.6 变压器耦合模型

因为式(3.4.19)不能明确定义漏电感的组合方式,当把漏电感都整合到一次侧绕组

时,则有

LkP=LP(1-k2m) (3.4.20)
这意味着LkS=0;

 

同样,当整合到二次侧绕组时,根据LkP=0,得到

LkS=LS(1-k2m) (3.4.21)

  式(3.4.20)、式(3.4.21)定义得到的漏电感LkP、LkS 是在工业中实际测量且定义使

用的,这两种情况得到的漏电感与平均分配漏电感有如下关系:

LkP=(1+K)Le1
LkS=(1+K)Le2 (3.4.22)

2.
 

T型等效模型

理想变压器没有损耗且具有完全耦合;
 

然而,实际变压器在电磁能量转换过程中

并不能实现完全耦合。因此,可以通过等效电路将其简化为电阻、电感等基本元件(如
图3.4.7所示)进行分析。图3.4.7是一个简图,上面讲到,实际上变压器会有漏感

LP、LS;
 

电流流过变压器绕组时由于电阻RP、RS 而产生损耗;
 

在磁芯中,励磁电感

Lm 用来产生磁场以传递能量到二次侧;
 

结合理想变压器的模型,可以近似得到实际

变压器的等效电路,此时,理想变压器仅起到隔离作用。通过阻抗变换,可以将理想变

压器简化去除。
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无论变压器匝数比是多少,都可以通过阻抗变换,将变压器二次侧的阻抗乘以匝数

比的平方,而将变压器匝数比替换为1∶1。一个1∶1的变压器一/二次侧等电压参考点

连在一起,就得到了变压器的T型等效模型,如图3.4.8所示。

图3.4.7 实际变压器等效模型

图3.4.8 T型等效模型形成过程

由于变压器的一次侧和二次侧绕组具有相同的性质,所以可以得到如图3.4.8(a)所
示的等效电路。通过变压器的阻抗变换功能,将二次侧绕组的参数等效到一次侧绕组,
因此在符号右上角加了一撇以作区分,最终得到如图3.4.8(b)所示的等效电路。由于二

次侧绕组进行了折算,所以有E1=E'2,就可以根据相同的电位将其等价成一个点,于是

得到了如图3.4.8(c)所示的等效电路。为了进一步简化分析,将磁的关系转化为电的关
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系,中间的励磁支路可以用电阻和电抗等效替代,最终得到图3.4.9。

图3.4.9 T型等效模型的进一步简化

考虑到变压器工作时,中间的励磁支路的电流相对负载电流来说很小,将图3.4.9
中r1、x1 的励磁电流忽略,那么励磁支路就可以移到左侧端口,就得到了变压器的简化

T型电路,一般称为Γ型等效电路,如图3.4.10所示,其中,r1 为一次侧绕组的损耗,r2
为二次侧绕组的损耗,x1σ 为一次侧绕组的漏磁通,x2σ 为二次侧绕组的漏磁通,rm 为变

压器铁芯中的铁耗,xm 为铁芯中的主磁通。
此时,同一支路上的阻抗可以合并,变压器及负载等效为两个并联的阻抗支路,这使

得分析变得更加简便。显然,等效电路中的参数即是变压器在空载和短路状态下测得的

关键参数(如励磁阻抗和短路阻抗)。实际上,变压器本质上是耦合电感,变压器的T型

等效电路与耦合电感的T型去耦电路在形式上是相同的。下面对图3.4.11中的简化电

路进行分析,重点关注关键参数的计算公式。

图3.4.10 Γ型等效电路 图3.4.11 二端口简化变压器

首先对参数进行分析,我们知道串联电感以jωL 的形式存在于阻抗形式中,所以得到

LP=
Im(Z11)

ω
, LS=

Im(Z22)
ω

(3.4.23)

因为Z11 代表着二次侧绕组处电流为零时的电压与电流比,所以代表着一次侧绕组的阻

抗情况,还可以利用它的虚部来推导电感LP,与推导LS 类似;
 

重要的是,因为Z21 代表

着二次侧绕组电流为零(即二端口不输入电流)时,二端口的电压与一端口的电流比,所
以能得到关于互感M 的表达式:

 

M =
Im(Z21)

ω
(3.4.24)

  在这种变压器下,插损也是很关键的,可以通过使用二端口的ABCD 矩阵来推导变

压器的S21(插损ILm),具体过程不做赘述,只给出它的公式表示:
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ILm =
1

1+2(x- x2+x)
其中x=

Re(Z11)Re(Z22)-[Re(Z12)]
2

[Im(Z12)]
2+[Re(Z12)]

2  
(3.4.25)

上式给出的是最小插损,即二端口匹配的情况下得出的结论。

3.4.1.3 在高频阶段耦合平衡器的使用分析

在毫米波频段内,信号的完整传输是一个重大挑战。尽管在较低频段的毫米波范围

内,基于变压器的平衡器取得了一定成功,但该结构在高频段存在明显问题。首先,自谐

振频率限制了变压器在高毫米波及更高频率下的工作范围;
 

其次,变压器的折叠布局导

致电流在负耦合下循环流动,变压器尺寸缩小时,在高频段会导致强负耦合和显著损耗;
 

最后,这种结构还会引发强电容耦合,进而导致差分信号的不平衡。
因此,提出了如图3.4.12所示的基于耦合器的分布式平衡器,并将之应用于解决上

述问题。这种分布式平衡器通过优化布局和几何参数,能够有效解决传统基于变压器的

平衡器在高频毫米波段遇到的负耦合、电容耦合等问题。

图3.4.12 基于耦合器的分布式平衡器

为了分析上述分布式耦合放大器,可以从如图3.4.13所示的更基本的四端口网络

入手。在图3.4.13(a)中,添加了隐形端口4后,各种三端口平衡器本质上都是对称结

构。只需找到单端口(端口1)的镜像点(端口4),并在该镜像点添加一个虚负载,就可以

将电路分解为偶模和奇模模式进行分析。由于平衡器是差分结构,理论上应只支持奇模

信号。接下来将说明,任何阻止偶模信号传播的四端口对称网络,都能够形成一个平衡

结构。
图3.4.14显示了理想变压器平衡和180°延迟线平衡。在理想变压器中,隐形

端口4位于二次侧绕组的短路端,通过奇/偶模分析,偶模电路的虚开路阻断了所有

从二次侧流出的偶模电流,从而实现零偶模传输,产生平衡特性。同样,对于180°延
迟线,奇/偶模分析中偶模模式下的“虚断”阻挡了所有偶模信号。这种分解方法为

理解各种平衡结构提供了直观视角,也为接下来分析基于耦合器的分布式平衡器提

供了理论基础。
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图3.4.13 (a)三端口网络的隐形端口4 (b)四端口网络的奇模分析和偶模分析,S/C和

O/C分别代表短路端和开路端,Teven 和Todd 代表偶模电路和奇模电路的传输系数

图3.4.14 (a)理想变压器的四端口平衡器和它的奇/偶模电路
 

(b)180°延迟传输线以及它的奇/偶模电路

  为了在高毫米波频率下实现差分信号到单端信号的转换,研究如图3.4.15所示的

平衡器,该平衡器由两条分布式耦合线组成。与前述分析平衡器的方法类似,通过找到

隐藏的端口4并将其视为四端口网络,利用奇/偶模分析得到图3.4.16。在偶模电路中,
该端口可视为“虚断”。直观地说,当应用偶模输入时,信号被分配到直通端口和耦合端

口,并在这些具有断路或短路的端口发生反射,不同相位的信号在隔离端结合,导致偶模

信号在所有频率下的零传输。总的来说,偶模信号的传输始终被阻断,使得基于耦合器

的平衡器在各个频率上都能实现完美的幅度和相位平衡。
通过S 参数仿真分析如图3.4.12所示的耦合器,得到如图3.4.17所示的结果,可以看

到,基于耦合器的平衡器在很高的频段仍然可保持良好的插损以及相位失配和幅度失配。
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图3.4.15 分布式耦合器的电路简化图

图3.4.16 基于耦合器的奇/偶模分析

图3.4.17 仿真波形

3.4.2 变压器的宽带阻抗匹配

我们很关心变压器的宽带性能,因为宽带性能决定了是否可以完成高数据速率通

信。本节分析如何实现变压器的宽带匹配。

3.4.2.1 宽带匹配之双LC 匹配网络

双LC 匹配网络常用于宽带匹配中,它的等效小信号模型如图3.4.18所示,它是由

并联网络(L1、C1)、串联网络(L2、C2)以及等效电阻REQ 组成的。串并联分路的谐振频

率都为ωc,匹配网络的输入阻抗为ZIN,则有

ZIN=
􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁􀪁 jωC11-

ω2c
ω2  + 1

jωL21-
ω2c
ω2  +REQ

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁􀪁 (3.4.26)

  ZIN 被绘制在图3.4.18中,而蓝色区域表示的是回波损耗ΓIN 小于-10dB的区域,
ΓIN 可用下式计算:

 

ΓIN=10log(|S11|
2)=10log

ZIN-Z0
ZIN+Z0

2
(3.4.27)



195  

图3.4.18 不同REQ(30Ω/50Ω/70Ω)下,Smith圆图中双LC 匹配网络不同频率下

输入阻抗的变化;
 

虚线圈内为反射系数小于-10dB的区域

其中,Z0 表示为所接传输线的特性阻抗,在图3.4.18中可以看到,随着等效阻抗REQ

的降低,S11 的带宽可以被扩展;
 

对于式(3.4.26)来说,在其虚部为零的条件下,可以

得到S11<-10dB时的带宽ω,式(3.4.26)的理想解有3个:
 

中心频率为ωc,低频频

率为ωL,高频频率为ωH,有关系式ω2c=ωL􀲇ωH;
 

输入阻抗在这3个频率下的实部阻

抗为

RIN(ω)=

REQ, ω=ωc

L1L2ω
2
c

REQ
, ω=ωL,ω=ωH

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁 (3.4.28)

  可以看到,这个端口的反射系数S11 是由这些频率下的RIN(ω)决定的,我们认定在

ωL、ωH 的实部阻抗为R1,通过求解式(3.4.27),可以得到在TIN 小于-10dB情况下的

阻抗范围为26<REQ<R1<96Ω,因此,可以根据下式求出S11 的范围:
 

ωH-ωL=
R1REQ-R2EQ

L2
(3.4.29)

上面给出了关于双LC 匹配网络对于带宽的匹配原理以及方法。我们知道,对于一个放

大器来说,它的噪声也很重要,双LC 匹配网络也可以用于宽带噪声匹配,所以接下来介

绍关于噪声网络的匹配分析。
如前所述,对于噪声性能而言与输入信号源导纳有关,通过选择合适的输入信号导

纳,可以使得网络的噪声因子达到最小;
 

故此在电路网络中,需要关心的是匹配网络的输

出阻抗ZS,R0 为源电阻,当阻抗ZS 与最佳噪声阻抗相等,也与输入阻抗的共轭Z*
IN 相

等时,则认为这个晶体管同时实现了噪声匹配和功率匹配。在图3.4.19中,对于这个在

CE节点有退化电感的三极管,给出其最佳噪声阻抗和输入阻抗的公式:
 

Zopt≈
1

ω(CBE+CBC)
gm

2
(RE+RB)+j

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (3.4.30)

彩图
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ZIN ≈
gmLE

CBE
+

1
jω(CBE+CBC)

(3.4.31)

图3.4.19 简并电感共发射极晶体管的模拟输入阻抗ZIN 及其共轭匹配和

最优噪声阻抗Zopt在Smith圆图中的轨迹

  由于这里主要是介绍这种匹配的方法,所以如果基于三极管进行介绍,可能与本书

所用的CMOS工艺不同;
 

在式(3.4.31)中,CBE、CBC 分别为基极发射极和基极集电极电

容,RE、RB 分别为发射极电阻和基极电阻;
 

gm 为跨导,LE 为发射极退化电感;
 

在

图3.4.17中,可以看到ZIN 的旋转方向类似于串联RC 电路,因此ZIN 与ZS 构成类似

的双LC 网络;
 

利用上述讲到的双LC 匹配方法,如图3.4.19所示,可以通过这样的网

络匹配找到接近ZS=Z
*
IN 的范围,即在ωL、ωC 和ωH 处可以匹配。

同时,还需要对电路进行噪声匹配。可以观察到,噪声匹配和功率匹配在所有频率

下并不完全一致,因此在实际设计中,尤其当最小噪声较高时,高频匹配的重要性尤为突

出。在设计时,可以考虑仅在高频段进行匹配优化,这样可以更有效地兼顾高频性能,从
而提高整体的设计效果。

真正好的设计方法可以用来指导实践。下面通过使用ADS软件来模拟仿真设计。

3.4.2.2 设计实现低噪声放大器的输入匹配

实际搭建的电路如图3.4.20所示,在晶体管栅源间插入的电容,一方面是保护电

路,防止误击穿和自导通;
 

另一方面,这个电容也叫米勒电容,它的加入可以改变电路的

频率响应特性,从而实现对电路性能的优化,使得设计者能够在更广泛的频率范围内优

化电路性能。
与图3.4.19类似,运行仿真,对CP和LS做扫描,观察阻抗REQ 实部(即Z(1,1)的实

部)如图3.4.21所示,由理论部分的介绍可知,只有当输入阻抗的实部大于26Ω时,反射系

数优于-10dB,由此得到该点插入的电容CP的值,输入网络的品质因子如图3.4.22所示,
可以看到,该点的品质因子不是很高,这有利于扩展带宽;

 

注意,需要考虑到设计的八边形

规则,对于LS要有综合考量,LS的值低有利于增加网络的跨导Gm。
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图3.4.20 实际仿真所搭建的电路

图3.4.21 固定频点扫描CP 呈现的阻抗实部

图3.4.22 仿真得到的品质因子QS
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  接下来对S 参数进行分析,使用ADS软件中匹配噪声阻抗的模板,先观察输入阻抗

实部Re(ZIN)(见图3.4.23)、这个端口的反射系数S11 以及最优噪声匹配阻抗Zopt,在
如图3.4.24所示的仿真数据中,可以观察到通过细致调节LS,使得ZS 靠近Zopt,得到

如图3.4.25所示的Smith圆图。

图3.4.23 输入阻抗实部以及虚部

通过上面的操作调整,确定了退化电感、栅源电容的值以及对于低噪声放大器的输

入阻抗实部,即

LS=90pH, CP=50fF, Re(ZIN)=36Ω (3.4.32)

  确定了如图3.4.20所示的匹配网络后,接值为36Ω的电阻REQ,紧接着确定低噪声

放大器所需要工作的频率范围(fmax=10.7GHz,fmin=5.8GHz),带宽为4.9GHz,然后

搭建如图3.4.26所示的匹配网络简化电路,如前所述,高频和低频处对应的阻抗要大于

中心频率对应的阻抗,所以通过调整参数得到图3.4.27。



199  

图3.4.24 仿真参数

图3.4.25 Smith圆图显示的结果

  在如图3.4.27所示的运行仿真里可以看到,在10.7GHz以及5.8GHz的端口1阻

抗实部均大于36Ω且小于96Ω,并且通过基本原理部分的公式可以推导出各元件值,注
意,必须要考虑元件值的可实现性;

 

有了简化的匹配网络后代入LNA电路,需要考虑串
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图3.4.26 双LC 匹配网络简化电路

图3.4.27 简化电路的运行仿真

联电容与栅源电容的差距,所以对栅源电容以及串联电感进行调整,呈现出如图3.4.28
所示的匹配网络;

 

还要关注噪声系数,在保证匹配网络的同时,细调参数,使得噪声系数

也保持最佳状态,反射系数及噪声系数仿真如图3.4.29所示。

图3.4.28 代入LNA以后的匹配网络

上面首先对理论进行了分析,再通过对于实际电路的操作,用理论指导实践,从而更

加深刻地理解电路的本质;
 

下面通过理论分析来说明上述设计的思想来源。

1.
 

变压器等效Ⅰ
在图3.4.30中展示的是T型等效模型结构的一种分析方法,可以看到,如图3.4.30(b)所
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图3.4.29 (a)反射系数及(b)噪声系数仿真

图3.4.30 变压器等效Ⅰ

示的LP、LS变压器模型可以转化为如图3.4.30(a)所示的T型模型;
 

对图3.4.30(a)可以根

据中心抽头阻抗变换进行演变,由图3.4.31(a)中圈出的部分可以得到关于中心抽头的等效

值为

α=
M

LP-M +M =
M
LP

(3.4.33)
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对圈出的部分做等效变换,对其除以α2,得到图3.4.31(b),将其与图3.4.31(c)对应,有
如下参数:

 

REQ=
R
α2
, LP=L1, C2=α2CX (3.4.34)

图3.4.31 中心抽头等效变换

  如图3.4.32所示的仿真数据表明,当C2(或等效为CX)增大时,设计出现了失配

问题,尽管反射系数S(1,1)未受显著影响,但匹配网络的输入阻抗偏离了中心的50Ω
位置,导致匹配情况恶化。为了保持良好的反射系数,输入阻抗应小于96Ω,而增大电

容后,输入阻抗超过了此值,进一步恶化了匹配情况。如果串联电容
 

C2 设计得过大,
与LNA的等效电容Cgs偏离较大,那么最终在如图3.4.30(b)所示的变压器模型中,
由于式(3.4.34)的关系,CX 也会被等效得更大,从而使得实际电路中的LNA匹配更

加困难。
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图3.4.32 CX 变大的仿真运行对比

2.
 

变压器等效Ⅱ
图3.4.33展示了变压器T型变换的第二种分析方法,与第一种方法不同的是,这种

方法中的等效变压器是并联的,对于图3.4.33(a)中的T型等效模型可以通过中心抽头

变换得到,如图3.4.34所示,但这种变换的前提是中心抽头变换的值α=
LP-M

LP
接近1。

如图3.4.34所示,与变压器等效Ⅰ的变换一样,得到与匹配网络对应的参数,即

REQ=
R
α2
, LP=L1, C2=α2CX, LS=M +α2L2 (3.4.35)

在这种等效变换下,可以看到串联电容的值不能设计得很大,因为这个值会影响设计难

度,运行仿真可以得到如图3.4.35所示的数据,S(3,3)是在变压器等效Ⅱ下对应模型的

端口反射系数,比变压器等效Ⅰ在这种情况下的端口匹配情况稍好。

3.
 

变压器等效Ⅲ
 

这里介绍关于变压器等效分析的第三种方法,案例模型如图3.4.36所示,应注意其

中电感的同名端方向。接下来进行分析,由于电容用于隔直通交且容值较大,因此在分

析时可以将其视为短路,如图3.4.37所示。当同名端方向相反时,在T型等效模型下,
可以将其等效为如图3.4.38(a)所示的网络结构。此时,励磁电感

 

M 的等效形式可以表

示为

-jωM =
ωM
j =

1

jω􀲇
1

ω2M

(3.4.36)
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图3.4.33 变压器等效Ⅱ

图3.4.34 中心阻抗等效变换
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图3.4.35 变压器等效Ⅱ的匹配情况对比

图3.4.36 宽带LNA 图3.4.37 图3.4.36的输入匹配网络
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由上式可以看到,互感(-M)可以等效成一个容值为 1
ω2M

的电容,如果这个地方的等效电

容很小,就需要通过设计一个很大的虚部来抵消,故此M 值应当很小,使得此电容的等效阻

抗远小于等效阻抗REQ,由此得到容值很大,起到一个隔直通交的作用,在交流响应中可以

视为短路,如图3.4.37所示;
 

如图3.4.38(b)所示为 MOS晶体管的等效模型,等效电阻为

REQ=
gmLS
Cgs1

,综合上述分析,可以得到如图3.4.37所示的化简后的等效电路,在这种等效

分析下,互感M 较小,耦合系数k也较小;
 

在这种情况下,根据仿真数据如图3.4.39所示,

S(6,6)是等效变换Ⅲ的仿真数据,与前两种情况对比,可以发现,宽带明显增加。

图3.4.38 等效分析

图3.4.39 变压器等效Ⅲ的匹配情况对比
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4.
 

变压器等效Ⅳ
前面讲到通过采用双LC 匹配网络,可以使得ZS 在不同频率上两次穿过ZIN 和

ZOPT,这表明了ZS 提供了宽带匹配;
 

然而,在毫米波频段,芯片面积、布局复杂性以及电

感之间的耦合会带来额外的问题。一些研究采用全差分结构来适应平衡的封装上天

线,减少封装寄生效应,因此在输入网络中需要使用4个电感。然而,由于电感之间的

互相耦合和布局复杂性,在高毫米波频段下,这仍然是一个棘手的问题,可能影响芯片

的可靠性。为了解决这一问题,提出了一种方法,将4个电感简化为一个元件,并利用

电感之间的耦合,实现了紧凑的设计并提高了芯片的可靠性。源极退化电感也可以集

成到变压器设计中(如图3.4.40所示),从而提出了一种基于三电感耦合的双LC 匹配

技术。

图3.4.40 双LC 匹配网络的演变

RS 为源电阻,C2 和REQ 为晶体管等效输入阻抗,C1 和L1 构成一部分,L2 和C2
构成双LC 匹配网络的第二部分,通过之前讲述的方法选取各分量的值,实现宽带匹配情

况,考虑到3个电感之间的耦合,将L2 视为两部分,分别耦合到L1 和L3,可以分别等效

成变压器T1、T2,这是因为在如图3.4.41所示的等效分析中,根据L型等效电路模型将

其等效成对于漏电感的分析模型,等效分析时的匝数比为1∶1,所以在进行电路分析时

这个理想变压器可以忽略。故此得到参数对应关系:
 

(1-K2
1)L'2a=L2a, K2

1L'2a=L1, 
N1

N2K1
=

L'1
L'2a

1
K1

=1 (3.4.37)

图3.4.41 T1 变压器等效分析
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得到T1 参数:
 

L'1=L1, L'2a=L1+L2a, K1=
L1

L1+L2a
(3.4.38)

  对于第二个变压器,其等效分析如图3.4.42所示。根据同名端的相反方向,可以列

出互感M 的方程如下:
 

vP=-sLPIP+sM(-IS)

vS=-sLSIS+sM(-IP)

IP=IS=I

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁 (3.4.39)

由此能得到

vP=s(LP+M)(-I)⇒L'2b+M =L2b
vS=s(LS+M)(-I) L'3+M =L3

(3.4.40)

  由此确定了T2 的参数:
 

L'2b=
L2b
1+K2

, L'3=
L3

1+K2
(3.4.41)

  对于K2 的选择可以认为是布局或技术方面的额外设计自由,此外,L'2a与L'2b具有

相同的电流,并且L'1和L'3之间的耦合可以忽略不计,因此,T1、T2 可以合并成一个三电

感耦合变压器,如图3.4.43所示。在这种情况下,L'2a和L'2b组合成L'2,将耦合因子K1

(K2)按照
L'2a
L'2

L'2b
L'2  的电感比进行缩放,生成K12(K23)。

图3.4.42 T2 变压器等效分析

 
图3.4.43 三电感变压器

3.4.2.3 共栅结构

我们知道,设计用于无线应用的射频低噪声放大器涉及几个挑战,前端的LNA必须

要有足够的增益来增强从天线接收到的微弱射频输入信号,并且为了保证信号的正常工

作,不仅需要匹配端口到50Ω,还应该保证信道中的噪声足够小,这时更多的是考虑线性

度、稳定性、隔离度以及对于温度电压变化的鲁棒性等因素,并综合考量采用八边形设

计。共源LNA是窄带应用的热门选择,因为它既能提供高增益又具有相对较低的噪声,
但是在进行宽带设计匹配时,由于串联谐振会导致输入匹配网络的品质因子提升,输入
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晶体管的感应噪声会变强,且源极退化电感也会在共源设计中受到限制;
 

同时,共栅

LNA体现了它的优越性,与共源LNA相比,在温度电压变化的鲁棒性以及线性度、稳定

性、隔离度等方面它具有更好的宽带匹配设计。但是,它的噪声因子会根据输入的匹配

程度而受到影响,这点在介绍双LC 匹配时有所涉及。为了理解这一点,下面分析一个共

栅LNA,如图3.4.44所示,其主要噪声源是源电阻的噪声电流和晶体管的漏极噪声电

流,感应栅极噪声一般忽略不计。

图3.4.44 共栅放大器结构

假设晶体管栅极所引入的噪声以及噪声源所接偏置ZS、负载端阻抗ZL 所引入的噪

声都可以忽略,源电阻和晶体管跨导串联产生噪声电流,则这种结构在低频引入的噪声

因子为

F=
i2nd

1
1+gmRS  2+

 

i2nS
gmRS
1+gmRS  2

i2nS
gmRS
1+gmRS  2

=1+
i2nd

i2nS

1
gmRS  2 (3.4.42)

式中,i2nd=4kTγgdoΔf 为晶体管产生的漏端电流噪声,i2nS=4kTR-1
S Δf 为输入源引入

的输出噪声电流。令α=
gm

gdo
,通过调节使得共栅极的源极输入阻抗1/gm≈RS,可以实

现输入阻抗实部匹配,则上式可以化简为

F=1+
γgdo
g2mRS

=1+
γ
α gmRS=1

(3.4.43)

  分析上面的式子可知,共栅极输入匹配和噪声因子之间紧密联系的概念即噪声受输

入匹配的约束,不能随意调整跨导以增大或减小噪声因子;
 

此外,这给了工程师提示,如
果在输入匹配和噪声系数特性之间引入解耦机制,则可能改变噪声性能;

 

从另一个角度

来看,似乎增大系数α可以有效减小噪声系数,但是这个值受到工艺的影响,是不能随意

改变的;
 

于是工程师想到了负反馈的方法,如图3.4.45(b)所示,在栅极和源端插入增益

为-A 的反馈,跨导能被提升为(1+A)gm,则得到噪声因子为

F=1+
i2nd

i2ns

1
(1+A)gmRS  2=1+

γ
(1+A)α (1+A)gmRS=1

(3.4.44)
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  这种结构提供了相同的输入阻抗,但需要更小的偏置电流。这种结构称为跨导增强

型共栅,其中,更小的偏置电流意味着来自输入晶体管或者通道的噪声较小。
噪声问题会妨碍主动实现反向增益,所以被动实现就有很大可能,如图3.4.46所示

的电容交叉耦合技术是跨导增强型共栅的特殊例子,但这样的结构缺点也多,如它消耗

的偏置电流和版图面积是单端结构的2倍,并且寄生电容Cgs和Cc分压的增益A 总是

小于1。

图3.4.45 (a)共栅的简化电路和

(b)跨导增强型共栅结构

图3.4.46 电容交叉耦合共栅LNA

为了探究实现增益大于1的反相增益的结构,出现了如图3.4.47所示的变压器耦

合增强跨导型的单端和差分结构电路。

图3.4.47 单端结构和差分结构的跨导增强型LNA

本节只分析单端结构的优势,在图3.4.47(a)中,栅极和源极之间变压器的磁耦合提

供了栅极和源极之间反相的操作,有效增强了源端的跨导,晶体管 M2 的存在是为了提高

输入和输出的反向隔离度,但这引入了额外的噪声,负载电感与抽头电容仪器形成了阻
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抗匹配网络,将图3.4.47(a)化简成图3.4.48所示的小信号模型。

图3.4.48 单端跨导增强结构的小信号模型

根据基尔霍夫定律,列出方程有

ix+gmvgs-iS=
MiS
LP

+
vx
sLP

(3.4.45)

iS=
vg
sLS

+
MiP
LS

(3.4.46)

vgs=-
iS
sCgs

(3.4.47)

iP=
MiS
LP

+
vx
sLP

(3.4.48)

vg=vx+vgs (3.4.49)
代入耦合系数以及匝数比的关系式求得输入导纳:

 

Yin=
ix
vx

=
1

sLP

1+
k
ngmsLS+ 1+

k
n  s2LSCgs

1+(1-k2)s2LSCgs
+

1
sLS

gmsLS+(1+nk)s2LSCgs
1+(1-k2)s2LSCgs

(3.4.50)

  对于理想的变压器耦合系数为1,实际的变压器耦合一般为0.6~0.9,因此

(1-k2)s2LSCgs ≪1,可以将输入导纳化简为

Yin≈
1

sLP
+

k
ngm

LS
LP

+ 1+
k
n  sCgsLSLP

+gm+(1+nk)sCgs (3.4.51)

前面对于变压器匝数比的定义为n2=LS/LP,则上式可以重新表示为

Yin≈
1

sLP
+(1+nk)gm+(1+2nk+n2)sCgs (3.4.52)

  上式表明了变压器耦合提供了额外的自由度,有效跨导被提供了(1+nk)倍的额外

自由度,而反向增益系数A=nk由匝数比和耦合系数决定,这也就给出了反向增益系数
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大于1的解决方案;
 

可以将这种跨导增强型结构的输入阻抗看作并联谐振的网络,它
具有与传统的共栅结构相反的串联谐振特性;

 

由于跨导的增强,在输入匹配条件

(1+nk)gmRS=1下,这也意味着并不能随意增加A 的值而去减少噪声因子,也得出在

忽略了栅极感应噪声的前提下噪声因子被降低为F≈1+γ/α(1+nk),这里给出在考虑

栅极感应噪声后的噪声因子为

F=1+
γ

α(1+nk)+
δα
5

ω
ωT  2 (1+2nk+n2)2

(1+nk)3
(3.4.53)

  上面仔细分析了为何采用共栅极结构以及在共栅极的基础上采用的优化方案。

图3.4.49 DCS的简化框图

3.4.2.4 宽带匹配之基于变压器匹配网络

前面讲述了双LC 匹配网络的宽带匹配分析,本节讲述

对于基于变压器的匹配网络分析,提出一种采用电感退化和

中和技术的共源极低噪声放大器(DCS),如图3.4.49所示,
该电路嵌入在基于变压器的四阶匹配网络中,以实现宽带阻

抗匹配和高反向隔离。
首先,构建一个串联RLC 网络来精准建模DCS放大器

的输入阻抗,其中电感LS 为如图3.4.49所示的源极退化电

感,串联电阻值为
LSgm

CS
,在谐振频率f0 处的品质因子为QS=

1
2πf0RSCS

。

图3.4.50(a)显示了f0=80GHz时不同晶体管宽度的RS 和QS 与LS 的对比;
 

注

意,在想要的工作频段,RS 会偏离理论分析得到的值
LSgm

Cgs
=LSωT  ,这是因为栅极和

局部的地之间有寄生电容存在;
 

该寄生电容与晶体管宽度成正比,并为输入电流提供了

分流路径,寄生电容越大,等效电阻越小;
 

图3.4.50(a)也显示了等效电阻RS 只有在相

对较小的晶体管宽度和LS 下才会线性增加,这也表示最小可达到的QS 是与晶体管无

关的,因为晶体管宽度越大,使得QS 最小的LS 值越低;
 

图3.4.50(c)展示了最小噪声几

乎是独立于LS,且跨导Gm 随着LS 增加而减小,因此小的退化电感有利于限制跨导增

益的损失。

图3.4.50 不同晶体管宽度下RS 和QS 与退化电感LS 的关系

在该技术中,DCS放大器能实现优越的带宽,也提供了在差分模式下的稳定性,而对

于DCS而言,匹配网络如何将输入阻抗的集总模型嵌入基于变压器的四阶匹配网络,并
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在不影响频率响应的情况下实现宽带阻抗缩放是很重要的,这也是本节内容的重点。接

下来根据图3.4.51给出的设计流程来分析。
首先用等效晶体管模型的参数来构建图3.4.51(a),将其当作一个二端口网络来分

析,左边是端口1,右边是端口2,其中右边端口短路(即V2=0),由此可导出混合参数矩

阵为

I1
V2

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 =
sCS+

1
sL -k

k 1
sCS

+sL(1-k2)+RS

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

V1
I2

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (3.4.54)

  在二端口电压为0的条件下,可以得到输入导纳的值为

Yin=
1
Zin

=
G11G22-G12G21

G22
(3.4.55)

同时得到匹配网络的两个谐振频率为

fL=
1

2π L(1+|k|)CS
(3.4.56)

fH=
1

2π L(1-|k|)CS
(3.4.57)

  根据式(3.4.54)~式(3.4.57),得到输入阻抗的实部:
 

Re{Zin(fL)}=
1

(2πfL)
2C2SRS

(3.4.58)

Re{Zin(fH)}=
1

(2πfH)
2C2SRS

(3.4.59)

  然而在这种情况下,匹配网络在串联RC 上终止了,使得匹配网络的频率响应在两

个谐振峰不均匀,因此为了突破限制,引入设计参数ε和n,其中ε的封闭形式表示实现

了频率表示,即

ε=
1

1-k2
=

1
(1+k)(1-k)

(3.4.60)

  对于n 可以给出如下定义:
 

n=
Re{Zin(fL)}+Re{Zin(fH)}

2􀲇50Ω =
1

(2πf0)
2(1-k2)C2SRS􀲇50Ω

(3.4.61)

  fL、fH 都与耦合系数k有关,所以在不影响频率响应的情况下可以利用nε将所需

要的阻抗缩放到50Ω,则得到

nε=
Re{Zin(fL)}+Re{Zin(fH)}

2􀲇50Ω ε=
1

(2πf0)
2(1-k2)3/2C2SRS􀲇50Ω

(3.4.62)
其中,f20=(f

2
L+f

2
H)/2,f0 为匹配网络的中心频率。上面介绍了匹配网络的基础理论

知识,下面结合图3.4.51对匹配网络做进一步分析。
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图3.4.51 基于变压器的匹配网络

通过变压器L型等效漏电感等效到二次侧绕组,即图3.4.51(a)到图3.4.51(b),具
体推导过程在前边L型等效模型部分有讲述;

 

对如图3.4.51(b)所示的理想变压器来

说,由于L型等效后二次侧绕组的匝数为原先的1/k,因此理想变压器的匝数比为

N1

N2
=k kL

kL
(3.4.63)

  再用nε进行阻抗的等效变换得到图3.4.51(c),理想变压器左侧的电感也被等效

地缩放为原来的 L
nε

,Lsec为图3.4.51(c)中理想变压器右侧的电感,由于阻抗变换会改

变匝数比,改变后的匝数比(N'1∶N'2)也以nε的系数进行相应的缩放,则得到
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N'1
N'2

=k

L
nε
Lsec

=
N1

N2

1

nε
⇒Lsec=L (3.4.64)

  再通过L型等效的逆变换将图3.4.51(c)变换到图3.4.51(d),其中等效后的电感

值分别为 L
nε

、L,这样就初步完成了对于四阶网络的等效;
 

由于需要等效出LS,所以变

压器二次侧绕组处的电感需要按照比例减小,耦合系数需要增加到K
L

L-LS
,最终得

到图3.4.51(e);
 

至此,基于变压器的宽带匹配网络就分析完了。

3.4.3 变压器的变换

前面讲述了不同的基于变压器的阻抗匹配网络,其实对于匹配网络拓扑结构变换及

其设计技术涉及的理论分析较少,本节对于变压器的不同变换进行一个总结分析。

1.
 

匹配网络的π型拓扑变换

先分析对输出网络的等效变换。输出匹配网络旨在以最小的插入损耗在宽带上提

供所需的阻抗变换,高阶网络能够支持较宽的宽带,但必须将无源元件的数量降到最低,
以限制功率损耗;

 

另外,匹配网络的拓扑结构和元件需要实现紧凑的布局,以最大限度地

减少寄生效应。在这种情况下,如图3.4.52所示的变压器等效分析就很有必要;
 

C1 代

表着匹配网络前接的有源器件的寄生电容与L1 谐振,通过L2 耦合到输出,其中RL 表

示50Ω负载电阻。
对图3.4.52(a)来说,它的频率响应为T(s)=Vout(s)/Iin(s),谐振频率为ωL≈ω0

与ωH≈ω0 1+m+l,其中,ω0=
1

L3C3
=

1
L1C1

,m=L1/L2,l=L3/L2。注意,如果

满足高负载品质因子QL=ω0RLC3 且无损耗,并且在m=l的条件下,则在两个谐振频

率处频率响应T(s)相同。虽然是宽带网络,但没有任何的阻抗变换功能,而固有阻抗变

换功能是提高放大器输出功率的关键;
 

另外,在输出端进行差分到单端转换时,需要变压

器;
 

因此,为了解决这些问题并达到上述目标,下面对于图3.4.52进行等效网络流程

分析。
从图3.4.52(a)到图3.4.52(b)的变换,很清楚地将串联电感分为两部分;

 

而

从图3.4.51(b)到图3.4.51(c)采用了诺顿变换(Norton
 

Transformation),以改变网

络的传输比。诺顿变换主要用于阻抗变换和滤波器的设计。下面给出诺顿变换的

分析图,如图3.4.53所示。
从图3.4.53(a)左边的电感到图3.4.53(b)右边的电感,终端阻抗值向更高的值转

换,这种结构为最大转换比电路,其中转换比为

n=
LS+LP

LP
(3.4.65)
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图3.4.52 输出匹配网络分析图 图3.4.53 诺顿变换流程图

类似地,使用转换比为 n=(L2b+L3)/L3 对图3.4.52(b)进行诺顿变换,得到

图3.4.52(c);
 

在图3.4.52(c)中,将C1 提升到nC1,通过仅使用焊盘和器件寄生电容,
就能实现对称网络响应。在实现了诺顿变换的第一步得到图3.4.52(c)以后,再将虚线

框中电感π型网络等效为变压器模型,就实现了最终的输出匹配网络;
 

对于π型等效分

析,这里给出它的分析过程,图3.4.54给出简单的π型等效分析。对图3.4.54(a)来说,
电压电流关系矩阵为

V1
V2

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 =

jωL1 jωM

jωM jωL2

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁

I1
I2

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (3.4.66)

  对图3.4.54(b)来说,由节点分析法得到矩阵方程为

I1
I2

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 =

1
jωLA

+
1
jωLC

-
1
jωLC

-
1
jωLC

1
jωLB

+
1
jωLC

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

V1
V2

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (3.4.67)

  通过式(3.4.67)求出逆矩阵再与式(3.4.66)一一对应,就可以求出变压器模型中

L1、L2 与π型等效模型中电感参数的关系。
通过这样的模型能够实现从图3.4.52(c)到图3.4.52(d)的变换;

 

前面基于变压器

的匹配网络利用式(3.4.64)表示了对于电感的缩放过程,其与图3.4.55是一样的流程,
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利用同样的方法可以使下面结果简化,所以对于经过π型等效的变压器进行简化就会得

到图3.4.52(d)。下面给出其参数的最终推导值:
 

LP=LS=
L1(L2a+L3 n)

(L1+L2a+L3 n)n
(3.4.68)

k=
L3

L3+L2a/ n
(3.4.69)

L2S=
L2a(L3 n -L1)

(L1+L2a+L3 n)n
+

L2b
n

(3.4.70)

图3.4.54 (a)等效变压器和(b)等效π型模型 图3.4.55 电感缩放流程图

很关键的一点是所有的网络布局都应该是紧凑的,并且可以在进行布局走线时将电

感L2S 代入。上述的分析都基于无损无源器件的假设,但实际版图中,无源器件有限的

品质因子会影响频率响应,所以在进行设计时必须提前估量设计的各方面,将因素都考

虑到。

2.
 

基于功率分压网络的拓扑变换

这里简单介绍一种基于功率分压器的网络变换,图3.4.56显示了由二端口网络延

伸的基于变压器的三端口功率分压器实现的两种结构。这两种变换均不影响频率响应,
在功率分配方面也只会有由于理想的功率划分而降低的3dB的幅度。图3.4.56中的串

联功率分压器使得一次侧绕组的电感值减少为并联功率分压器的1/4,且它的偏置网络

保持对称,有更好的损耗和共模抑制。因此在设计功率分压器时可以首选如图3.4.56
所示的串联功率分压器。

3.
 

基于λ/4的Doherty功率合成器的拓扑变换

基于3个λ/4的Doherty功率合成器(见图3.4.57)已经在电路设计中得到了验证。
这是一个很好的设计思路,但基于实际的需求,在片上实现3条λ/4传输线可能会占用

面积,且基于传输线的方式在宽带中表现很差,因为传输线的阻抗难以跨越多个频段进

行优化。这里介绍一种基于λ/4的Doherty功率合成器的拓扑变换。
首先对于π型网络的3条λ/4传输线进行近似,TL1、TL2 用低通π型网络近似,TL3 用
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图3.4.56 基于变压器的宽带四阶二端口网络扩展,实现三端口串联或并联分压器

图3.4.57 基于λ/4的Doherty功率合成器

高通π型网络近似,其中为了补偿π型网络的相位响应,图3.4.58(a)的输入相位应偏移;
 

而在

第二步变换中,将两个理想变压器插入该网络,变压器的匝数比分别为1∶n1、1∶n2,这是为了

实现阻抗变换,从而有效调整主放大器和辅助放大器之间的阻抗关系;
 

变压器的引入可以更

灵活地设计阻抗网络,特别是可以通过调节匝数比来优化不同频率下的匹配;
 

这样就完成了

第二步,但是每个变压器分支都有电感和电容的隐含存在,所以在图3.4.58(c)中进一步改进,
对电感电容进行了更精细的设计,将串联电感和并联电感进行了重新配对,4个电感被分为两
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组。换句话说,串联电感和并联电感被吸收为两个片上变压器的漏电感和磁化电感,最终实现

了图3.4.58(d)。注意,最终实现的图3.4.58(d)中的C1、C2可以吸收输入端的寄生电容再进

行等效,而C3、C4可以吸收输出端的寄生电容进行等效。

图3.4.58 基于变压器的拓扑变换流程图

不同的应用会有不同的变换方式来等效电路,这里给出的几种变化都是基础变换的

一些推导,掌握这些进阶变换可以给设计带来更多的思路和灵感。


