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A b s tract

T he importance of LNA (Low Noise Amplifier ) input matching depends on the

application . In the design of LNA for mobile communication base station or

satellite receiver sy stem , the LNA input match is typically designed to achieve

minimum noise figure and the overall system performance is probably not

substantially affected by the input mismatch . In the sy stem which a filter or

duplexer precedes the LNA , how ever , the filter ' s performance can be degraded

by the input mismatch and system performance may suffer . In this situation it

is desirable to design the input match for low VSWR(Voltage Standing Wave

Ratio) as well as minimum noise figure.

In this thesis, therefore, a low noise amplifier has been implemented by resistive

decoupling circuit s and series feedback, which is operating at 2.13∼2.16 GHz for

IMT - 2000 front - end receiver . Undesired signals in low frequency band are

dissipated by the resistive decoupling circuit s in the matching network . Also by

adopting this design method, the stability of the LNA (Low Noise Amplifier ) is

increased and the input impedance matching is improved. Series feedback added

to the source leads of a transistor keeps the low noise characteristics and drops

the input reflection coefficient of the amplifier simultaneously . In addition , it

satisfy the unconditionally stable condition of the LNA in frequency bandwidth .

T he LNA consist of the GaAs FET AT F - 10136 for the low noise stage and

the VNA - 25 which is internally matched MMIC for high gain amplification

stage. T he LNA is fabricated with both the RF circuit s and the self- bias

circuit s on the T eflon substrate which has 3.5 permitt ivity and 0.5 mm

thickness .

T he measured result s of the LNA which is fabricated using above design

techniques are presented more than 30 dB in gain , 17.5 dBm output in 1 dB

gain compression point and low er than 0.7 dB in noise figure, 1.5 in input·

output SWR(Standing Wave Ratio).
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N om enc lature s

Bn 잡음 대역폭 (Hz)

F m in 트랜지스터의 최소 잡음지수

gm 전달컨덕턴스

k Boltzman 상수 (1.374×10- 2 3 J/ 。K)

K 트랜지스터의 안정지수

Pd 전력손실

RN 트랜지스터의 등가 잡음저항

T 저항의 잡음온도 (Kelvin 。K )

T C 반도체 소자의 케이스 온도

T J 접합온도

yo p t 최소 잡음지수를 갖는 정규화 최적 소스 어드미턴스

y s 정규화 소스 어드미턴스

ГIN 입력 반사계수

ГL 부하 반사계수

ГO P T 최적 반사계수

ГO U T 출력 반사계수

ГS 소스 반사계수

델타지수

θJ C 열저항
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A bbre v iation s

B- ISDN Broadband- Integrated Services Digital Network

BJT Bipolar Junction T ransistor

DC Direct Current

FET Field Effect T ransistor

HPA High Power Amplifier

IMT - 2000 International Mobile T elecommunication - 2000

IP3 3rd- order Intercept Point

LDMOS Laterally Diffused Metal Oxides Semiconductor

LNA Low Noise Amplifier

LPA Linear Pow er Amplifier

NF Noise Figure

P 1dB 1 dB gain compression Point

PCS Per sonal Communication Services

SNR Signal to Noise Ratio

SOE Strip- line Opposed Emitter

VSWR Voltage Standing Wave Ratio

- iii -



목 차

A bs tract ⅰ

N om enclature s ⅱ

A bbrev iation s ⅲ

제 1장 서 론 1

1.1 연구 배경 1

1.2 연구 목적 1

제 2장 초고 주파 증폭 기의 설계 이론 3

2.1 안정성 3

2.2 증폭기의 전력 이득과 전력 이득원 6

2.3 일정 정재파비원 18

2.4 증폭기의 잡음지수 및 잡음지수 원 19

2.5 고주파 전력 증폭소자의 특성 23

2.6 고주파 전력 증폭소자의 선택 25

제 3장 저잡 음 증 폭기 의 설 계 28

3.1 직렬 피드백 29

3.2 단락 스터브에 의한 직렬 피드백 효과 35

3.3 저항성 감결합회로 36

3.4 자체 바이어스 회로 37

3.5 저잡음 증폭기의 구성 38

제 4장 저잡 음 증 폭기 의 제 작 및 측정 41

4.1 시뮬레이션 41

4.2 제작 및 실험 42

제 5장 결 론 45

참 고 문 헌 46

- iv -



제 1장 서 론

1.1 연 구 배 경

최근 가입자 및 그 이용량이 폭발적으로 증가하고 있는 P CS , Cellular 등의 이동통신서비

스를 비롯해서 현대 문명의 핵심이라 할 수 있는 정보화 시대가 전개되고 있으며, 무선통신

기술은 이의 근간을 이루고 있다. 무선통신은 전파를 매개체로 한다는 특성 때문에 공간상

제약의 극복, 설비의 경제성과 이용 가능성의 증대 등으로 무선 서비스의 수요가 증가하고

있는 추세에 있고 이에 따라서 무선 설비의 수요도 증가하고 있다[1].

미래의 통신망은 정보의 고속도로라 할 수 있는 광대역 종합 디지털 통신망 (B - ISDN ) 시

대라 할 수 있으며, 음성위주의 통신으로부터 멀티미디어 통신으로 변천 되어가고 있다. 멀

티미디어 정보는 마이크로웨이브 디지털 통신 시스템이나 위성통신 시스템, 그리고 P CS 및

셀룰러 통신 시스템 등에 의해 전송되고 있다. 이러한 통신 시스템 뿐만 아니라 항공 통신

시스템, 미사일 전자장비 및 레이더 시스템 등에 사용되는 모든 마이크로웨이브 통신기기에

는 송신단의 고출력증폭기 (HPA )를 비롯해서 수신단에는 반드시 저잡음증폭기 (LNA )를 필요

로 하게 된다. 최근에는 개인휴대용 단말기와 같이 송·수신 안테나를 공유하는 시스템에

적합한 특성을 갖는 LNA의 개발이 요구되고 있다[2].

또한 최근에 개발된 영상압축 기술은 광대역이던 원래의 대역폭을 수백 KH z 까지 감소

시킴으로써 대량의 영상전송을 가능하게 하였고, 앞으로 더욱 개선됨에 따라 화상회의 등의

서비스가 보편화될 것이다. 이러한 통신서비스는 주로 초고주파 즉, 이동 통신을 비롯한 위

성통신과 장거리 마이크로웨이브 링크 등을 통하여 이루어지므로 통신시스템 수신단 성능을

결정하는 핵심소자인 저잡음 증폭기와 고출력 증폭기 등의 수요가 늘어날 수밖에 없다[3].

이에 따라 소형이며, 기능이 다양하고 복잡한 시스템 및 부품 개발이 진행되고 있으며, 특

히 정보화 시대의 주도적인 역할을 하고 있는 이동통신서비스가 날로 다양화되고 고품질화

되어 감에 따라서 우수하고 다양한 특성을 갖는 RF 소자의 개발이 절실히 요구되고 있는

시점에서 저잡음증폭기와 같은 부가가치가 높은 소자의 원천기술 확보는 필연적이라 할 수

있을 것이다.

1.2 연 구 목 적

현대 사회는 정보량의 급증에 따라 대량의 정보를 빠르고 신속하게 처리할 수 있는 통신

방법을 필요로 하고 있다. 이러한 요구에 부응하기 위해 기존의 P CS나 셀룰러 통신, 그리고

상용화 추진중인 IMT - 2000 등을 이용하여 대량의 정보를 고속으로 교환할 수 있는 이동

통신 시스템이 급격히 발전하고 있다.

이동 통신 시스템을 구성하는 무선 설비에는 기지국, 중계기 등을 비롯한 개인 휴대용 단

말기가 있으며, 이들의 수신단에는 입력신호를 증폭시키는데 있어서 최소한의 잡음을 갖는
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저잡음증폭기가 포함된다. 또한, 차세대 이동 통신 서비스에서 제공할 멀티미디어 기능은 대

량의 정보를 송·수신해야 하므로 특성이 우수한 LNA , 선형전력증폭기 (LPA ) 등의 RF 소

자 개발의 필요성이 요구되고 있다[1].

안테나로부터 수신된 미약한 신호를 증폭시킬 때 신호와 잡음이 동시에 증폭되면 시스템

전체의 신호 대 잡음비(SNR )가 떨어지므로 미약한 신호는 증폭하고 잡음은 최소화시키는

높은 이득의 저잡음 증폭기가 필요하다[6]. 일반적인 저잡음 증폭기에서 잡음 특성은 초단에

사용되는 저잡음 능동소자의 특성에 크게 의존하므로 초단에 사용되는 증폭기는 잡음을 최

소한으로 억제하고 신호를 증폭시켜야 하며, 이득과 출력 정재파비 특성에 초점을 두고 설

계를 한다[4],[5].

P CS나 셀룰러 통신 기지국용 중계기나 위성 수신기 등과 같은 시스템에서 저잡음 증폭기

는 안테나에 직접 연결되므로 증폭기를 설계함에 있어서는 최저 잡음지수와 최대 이득, 그

리고 최소 출력 정재파비에 중점을 두고 설계를 하면 입력정합은 상대적으로 큰 입력 부정

합을 감수하게 되지만 전체 시스템의 성능은 본질적으로 입력 부정합에 의한 영향을 받지

않는다. 그러나, F ull duplex er 시스템에서는 송·수신부가 안테나를 공유하므로 저잡음 증

폭기의 입력단 부정합에 의해서 듀플렉서나 필터의 성능이 저하될 수 있고 전체 수신단 시

스템 성능이 나빠질 수 있다. 이런 상황에서의 증폭기 설계는 최소 잡음지수와 최대 이득,

그리고 최소 출력 정재파비 뿐만 아니라 낮은 입력 정재파비를 위해 입력단 정합으로 설계

하는 것이 바람직하다[2],[7],[8],[9].

그러므로, 본 연구에서는 낮은 잡음지수와 낮은 입·출력 정재파비 특성을 동시에 달성하

기 위하여 저잡음증폭단에 사용되는 능동소자의 소스 리드에 직렬로 인덕터를 부가하는 직

렬 피드백을 기법을 사용하였다. 또한, 사용하고자 하는 저잡음 능동소자인 GaA s F ET 는

사용주파수 대역에서 부분적인 불안정성을 가지는 문제점이 있으므로 입·출력 정재파비와

잡음 특성에 영향을 미치지 않는 범위에서 직렬 피드백의 값을 조정하여 사용주파수 대역

내에서 무조건적인 안정화를 이루도록 설계하였다.

일반적으로 저잡음 증폭기의 설계시 저주파 대에서는 정합회로가 잡음 또는 F ET 자체의

불안정한 저주파 특성으로 인하여 증폭기의 발진을 유발시키므로 이러한 문제점을 해결하기

위하여 저항 결합회로를 사용하여 입력단 정합회로를 설계하였다[10],[11],[12]. 이러한 설계

방법을 이용하여 IMT - 2000 휴대용 단말기 수신 주파수인 2.13∼2.16 GH z 대역에서 초고주

파용 수신단에 사용될 수 있는 저잡음 증폭기를 유전율 3.5, 두께 0.5 m m인 테프론 기판을

사용하여 설계·제작하여 그 성능을 평가하였다. 측정 결과는 설계 사양과 잘 일치하는 것

으로써 제작된 저잡음 증폭기는 IMT - 2000, P CS용 기지국 및 중계기 등의 수신단에 널리

활용될 수 있을 것으로 사료된다.
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제 2장 초고 주파 증폭기 의 설계 이론

2 .1 안 정성 (S t ability )

2 .1 .1 안정 원 (S tabili ty c irc le )

증폭기가 발진하지 않고 동작하기 위한 증폭기의 안정성은 S - param et er와 임피던스 정합

회로, 그리고 종단조건 등에 의하여 결정되어지므로 증폭기를 설계할 때 가장 중요하게 고

려하여야 할 사항 중의 하나이다. 일반적으로 2- 포트 회로망의 안정도는 입력단과 출력단에

신호원과 부하를 연결했을 때 회로망의 발진조건에 따라 결정된다. 그림 2.1에서 신호원 임

피던스 ZS와 부하 임피던스 ZL에 입력 임피던스 ZIN 또는 출력 임피던스 ZO U T 의 실수부가

부성저항 (Neg ativ e resist an ce)이 되면 발진하게 된다[6].

그림 2.1 2- 포트 회로망

F ig . 2.1 T w o- port net w ork .

이러한 상황은 입력 반사계수 | IN | > 1 또는 출력 반사계수 | O U T | > 1인 경우에 발생한다.

따라서, 증폭회로는 소스 반사계수 S 와 부하 반사계수 L , 그리고 입력 반사계수 I N 과

O U T 이 다음과 같은 조건을 만족할 때 안정한 동작을 한다.

| S | > 1 (2.1.a )

| L | > 1 (2.1.b )

| I N | = |S 11 +
S 12S 21 L

1 - L S 22 | < 1 (2.1.c )

| O U T | = |S 22 +
S 12S 21 L

1 - L S 11 | < 1 (2.1.d)

위의 조건이 모든 L , S 즉, 스미스 도표 내부의 모든 L , S에 대하여 성립하면 무조건

안정 (Un condit ional st ability )이며, 부분적인 L , S 에서 성립하면 조건부 안정(Con dit ional

stability )이라고 한다. 식 (2.1.c )와 식 (2.1.d)에서 | I N | = 1 과 일 때, L 과 S 에 대하여
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정리하면 다음과 같다[6].

| S -
(S 11 - S 22

*)
*

| S 11 |2 - | |2 |= | ( S 12S 21 )

| S 11 |2 - | |2 | (2.2.a )

| L -
(S 22 - S 11

*)
*

| S 22 |2 - | |2 |= | ( S 12S 21 )

| S 22 |2 - | |2 | | O U T | = 1 (2.2.b )

= S 11S 22 - S 12S 21 (2.2.c )

| O U T | = 1을 만족하는 식 (2.2.a )의 S의 궤적을 입력 안정원 (Input st ability cir cle )이라고

하며, 그 중심 C S와 반경 r S은 다음 식과 같다.

C S =
(S 11 - S *

22 )
*

| S 11 |2 - | |2 (2.3.a )

r S = | ( S 12S 21 )

| S 11 |2 - | |2 | (2.3.b )

| I N | = 1을 만족하는 식 (2.2.b )의 L 의 궤적을 출력 안정원 (Output stability circle )이라고

하며, 그 중심 CL 과 반경 r L 은 아래와 같다.

CL =
(S 22 - S *

11 )
*

| S 22 |2 - | |2 (2.4.a )

r L = | ( S 12S 21 )

| S 22 |2 - | |2 | (2.4.b )

식 (2.3)과 (2.4)의 안정원을 각각 S평면과 L 평면에 스미스 도표와 함께 나타내면, 무조건

안정원인 경우는 그림 2.2처럼 안정원과 스미스 도표가 떨어져 있으며, 다음의 식이 성립하

게 된다.

| | CL | - r L | > 1 for | S 11 | < 1 (2.5.a )

| | C S | - r S | > 1 for | S 22 | < 1 (2.5.b )

만일 | S 11 |이나 | S 22 |가 1보다 크면 S = 0 , L = 0에 대하여 | I N | > 1, | O U T | > 1이 되

어 회로망은 무조건 안정이 될 수 없다. 조건부 안정은 표 2.1에 의해서 결정되고, 그림 2.3

에서 빗금친 부분만이 안정영역이 된다.
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표 2.1 안정원의 안정영역

T able 2.1 St ability r egion of stability cir cle

S - 평면 L - 평면

외 부
| S 22 | < 1

| O U T | < 1
외 부

| S 11 | < 1

| I N | < 1

내 부
| S 22 | > 1

| O U T | < 1
내 부

| S 11 | > 1

| I N | < 1

그림 2.2 무조건 안정영역

F ig . 2.2 Un con dit ional st ability r egion .

그림 2.3 조건부 안정

F ig . 2.3 Con dit ional st ability .
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2 .1 .2 안정 지 수

무조건 안정성은 요구되는 성능을 만족시키기 위한 바이어스 조건하에서 얻어지는 트랜지

스터의 S - param eter가 안정성을 판별하기 위한 두 가지 조건 즉, 안정지수 (St ability F act or )

K와 델타지수 (Delt a fact or ) 가 식 (2.6)과 (2.7)을 각각 만족할 때 달성된다. 소자의 파라

미터가 무조건 안정성을 만족한다면, 임의의 수동회로 소자로 구성된 소스 임피던스와 부하

임피던스를 부가하더라도 증폭기가 발진하지 않고 안정한 동작을 하게 된다[6].

K =
1 - |S 2

11 |
2

- |S 2
22 |

2
+ | |2

2 | S 12 S 21 |
> 1 (2.6)

| | = | S 11S 22 - S 12S 21 | < 1 (2.7)

조건부 안정일 경우라도 입력 또는 출력루프 회로의 저항치의 합이 정 (+)이면 즉,

R e {Z S + Z I N } > 0 , R e {Z L + Z O U T } > 0일 때 안정한 증폭을 얻을 수 있다. 그러므로, 조건

부 안정의 트랜지스터라 해도 입·출력이 저항성이 되도록 저항 안정화 회로 (Resist iv e

stabilized cir cuit )를 이용하여 부하를 조절하거나 부궤환(Neg at iv e feedb ack )을 부가하여 무

조건 안정이 되도록 할 수 있으나, 저항 안정화 회로는 이득의 감소와 정재파비의 열화를

동반하며 부궤환 회로는 설계에 있어서 이득과 잡음 특성에 세심한 주의가 필요하다

[13],[14].

2 .2 증 폭기 의 전 력 이 득과 전력 이득 원

2 .2 .1 전력 이 득

임의의 전원 임피던스와 부하 임피던스를 갖는 임의의 2- 포트 회로망의 전력 전달특성에

관하여 살펴본다. 그림 2.4는 임의의 전원 임피던스와 부하 임피던스를 갖는 2- 포트 회로망

의 일반적인 구성도 이다.

그림 2.4 2- 포트 회로망의 일반적인 구성도

F ig . 2.4 T he g en eral form of 2- port net w ork .
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(1 ) 동 작 전 력이 득

동작전력이득 (Operat ion pow er gain ) GP는 아래와 같이 정의된다.

GP = 부하에공급되는 전력
회로망의 입력에 공급된 전력

=
P L

P IN

전력이득을 구하기 위해 그림 2.4에 M ason의 신호 흐름선도를 적용하면 아래 그림 2.5와

같이 된다.

그림 2.5 신호 흐름선도와 전력의 정의

F ig . 2.5 T he sign al flow graph an d differ ent pow er defin it ion s .

위의 그림에서 2- 포트 회로망의 입력포트와 출력포트 사이에서 입사파와 반사파의 관계는

다음과 같다.

b1 = S 11 a 1 + S 12 a2 = S 11 a 1 + S 12 L b2 (2.8)

b2 = S 21 a 1 + S 22 a2 = S 21 a 1 + S 22 L b2 (2.9)

a 1 = bs + b1 S (2.10)

a2 = b2 L (2.11)

식 (2.8)과 (2.9)는 2- 포트 회로망인 트랜지스터 S - param eter의 정의로부터 얻어지고, ГS와

ГL은 각각 트랜지스터로부터 전원측과 부하측의 반사계수이다. 식 (2.8) ∼ (2.11)으로부터

ГIN 과 ГO U T 를 구할 수 있다.

IN =
b1

a 1
= S 11 +

S 12 S 21 L

1 - S 22 L
=

S 11 - L

1 - S 22 L
(2.12)

O U T =
b2

a2
= S 22 +

S 12 S 21 S

1 - S 11 S
=

S 22 - S

1 - S 11 S
(2.13)

b2

bs
=

S 21

1 - S 11 S - S 22 L - S 12 S 21 S L + S 11 S 22 S L
(2.14)
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그림 2.5에서 부하에 공급된 전력은 입사전력과 반사전력의 차와 부하가 있는 2- 포트 회로

망에 입사하는 전력은 각각 다음과 같다.

P L = 1
2

| b2 |2 - 1
2

| a2 |2 = 1
2

| b2 |2 ( 1 - | L |2 ) (2.15)

P IN = 1
2

| a 1 |2 - 1
2

| b1 |2 = 1
2

| a 1 |2 ( 1 - | IN |2 ) (2.16)

식 (2.10)에 b1 = a 1 IN 을 대입하여 정리하면 (2.17)과 같고 이를 (2.16)에 대입하면 동작전

력을 (2.19)와 같이 구할 수 있다.

a 1 =
bs

1 - IN S
(2.17)

P IN = 1
2

| bs |2

| 1 - IN S |2 ( 1 - | IN |2 ) (2.18)

GP =
P L

P IN
=

| b2 |2

| bs |2 | 1 - IN S |2 1 - | L |2

1 - | IN |2 (2.19)

식 (2.9)와 (2.17)로부터 b2/ a1와 (2.20)을 구하고 (2.20)을 (2.19)에 대입하면 동작전력이득을

구할 수 있다.

b2

a 1
=

S 21

1 - S 22 L
,

a 1

bs
= 1

1 - IN S

b2

bs
=

S 21

( 1 - S 22 L ) ( 1 - IN S )
(2.20)

GP = 1
1 - | IN |2 | S 21 |2 1 - | L |2

| 1 - S 22 L |2 (2.21)

(2 ) 변 환 전 력이 득

변환전력이득 (T ran sdu cer pow er gain ) G T 는 아래와 같이 정의된다.

G T = 부하에공급되는 전력
소스원으로부터의 가용전력

=
P L

P A V S

신호원으로부터 가용할 수 있는 전력 P A V S는 회로망에 공급할 수 있는 최대전력이다. 이

와 같은 최대 전력은 부하측 회로망의 입력 임피던스가 소스 임피던스 ZS의 공액 복소수와

같을 때 얻을 수 있다. 그림 2.5로부터 이것은 IN = S 을 의미한다. 따라서, 신호원으로

부터 가용할 수 있는 전력 P A V S는 식 (2.18)으로부터 (2.22)식과 같이 구하고 (2.15)와 (2.22)
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로부터 변환전력 GT 를 구한다.

P A V S = P IN IN = S
= 1

2
| bs |2

1 - | S |2 (2.22)

G T =
P L

P A V S
=

| b2 |2

| bs |2 ( 1 - | L |2 ) ( 1 - | S |2 ) (2.23)

이 되고, 식 (2.23)에 (2.14)를 대입하고 정리하면 간단한 형태로 된다.

G T =
( 1 - | L |2 ) | S 21 |2 ( 1 - | S |2 )

| ( 1 - S S 11) ( 1 - L S 22 ) - S 12 S 21 S L |
(2.24)

G T =
1 - | S |2

| 1 - IN S |2 | S 21 |2 1 - | L |2

| 1 - S 22 L |2 (2.25)

G T =
1 - | S |2

| 1 - S 11 S |2 | S 21 |2 1 - | L |2

| 1 - O U T L |2 (2.26)

변환전력이득 GT 는 트랜지스터의 S - param et er , ГS와 ГL의 함수임을 알 수 있으며, ГL =Г

S =0인 경우 정합 변환전력이득 GT M 은 다음과 같고 식 (2.24)에 ГS =ГS 과 ГL =ГL M 을 대입

하면, 동시 공액정합된 조건에서 최대 변환전력이득은 다음과 같다.

G T M = | S 21 |2 (2.27)

G T M =
( 1 - | SM |2 ) | S 21 |2 ( 1 - | L M |2 )

| ( 1 - S 11 SM ) ( 1 - S 22 L M ) - S 12 S 21 L M SM |2 (2.28)

여기서,

SM =
B 1 B 1

2 - 4 | C1 |2

2 C 1
(2.29)

L M =
B 2 B 2

2 - 4 | C2 |2

2 C2
(2.30)

B 1 = 1 + | S 11 |2 - | S 22 |2 - | |2 (2.31)

B 2 = 1 + | S 22 |2 - | S 11 |2 - | |2 (2.32)

C1 = S 11 - ·S 22 (2.33)

C2 = S 22 - ·S 11 (2.34)

= S 11 S 22 - S 12 S 21 (2.35)

이다. 이때 식 (2.28)에 (2.29)와 (2.30)을 대입하여 정리하면 다음과 같은 결과를 얻는다.
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G T M =
| S 21 |
| S 12 |

(K K 2 - 1 ) (2.36)

여기서, K = ( 1 - | S 11 |2 - | S 22 |2 + | |2 ) / 2 | S 12 S 21 | 이다. 식 (2.29), (2.30), (2.31)에서 (+)부

호는 B 1 , B2가 음일 때, (- )부호는 B 1 , B2가 양일 때 사용된다.

단방향성인 경우 S 12 = 0이므로 식 (2.12)와 (2.13)으로부터 S = S 11이고, L = S 22가 되므

로, 최대 단방향 변환전력이득은 다음의 식으로 쓸 수 있다.

G T UM =
| S 21 |2

( | 1 - S 11 S |2 ) ( | 1 - S 22 L |2 )
(2.37)

(3 ) 가 용 전 력이 득

가용전력이득 (Av ailable pow er gain ) GA 는 아래와 같이 정의된다.

GA = 회로망으로부터 가용할 수 있는 전력
소스로부터 가용할 수 있는 전력

=
P A VN

P A V S

회로망으로부터 가용할 수 있는 전력 P A V N 은 부하에 공급할 수 있는 최대전력이므로 식

(2.15)으로부터 구한다.

P A VN = P L L = O UT
= 1

2
| b2 |2 ( 1 - | O U T |2 ) (2.38)

식 (2.22)과 (2.38)로부터 가용전력이득 GA 는

GA =
P A VN

P A V S
=

| b2 |2

| bs |2 ( 1 - | S |2 ) ( 1 - | O U T |2 ) (2.39)

이 되고, 식 (2.39)에 (2.14)를 대입하면 다음과 같다.

GA = 1
1 - | S |2 | S 21 |2 1 - | O U T |2

| 1 - S 22 O U T |2 (2.40)

GA =
1 - | S |2

| 1 - S 11 S |2 | S 21 |2 1
1 - | O U T |2 (2.41)

2 .2 .2 이득 원

회로의 설계에 있어서 잡음지수, 대역폭 그리고 입·출력 정재파비 등 여러 가지 특성을
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고려해야 하기 때문에 최대 이득을 얻기가 어렵다. 증폭기는 어떤 주파수 영역에서 요구되

는 이득과 잡음지수, 정재파비를 갖도록 하기 위해 입·출력단에 정합구간을 가지고 설계된

다. 설계는 스미스 도표에서 일정한 이득원 (Con st ant gain cir cle ) 및 잡음지수, 정재파비 원

들을 도시함으로서, 요구되는 성능을 만족하는 ZS 와 ZL의 값을 갖고 이루어진다. 일정한 이

득원들은 고정된 이득 값의 GS와 GL로 주어진 ГS와 ГL의 궤적을 나타낸다.

대부분의 경우 실제 트랜지스터는 매우 작은 | S 21 | 값을 가지므로 단방향성 (Unilat er al)

소자로 여길 수 있다. 양방향성 (Bilater al )인 경우 (여기서 S 12는 무시할 수 없으므로)에는 변

환전력이득을 근거로 한 일정한 이득원들은 얻기가 매우 어렵지만, 단순한 설계절차로 동작

전력이득 또는 가용전력이득에 대해 일정한 이득원들을 그릴 수 있다. 단방향성만을 고려하

면 변환전력이득은 다음과 같다.

G T U =
1 - | S |2

| 1 - S 11 S |2 | S 21 |2 1 - | L |2

| 1 - S 22 L |2 = GS ·GO·GL (2.42)

무조건 안정상태라고 가정하면 | S 11 | < 1과 | S 22 | < 1이고, 일정한 이득원들은 스미스 도표

내에 있다. 식 (2.42)으로부터,

GS =
1 - | S |2

| 1 - S 11 S |2 (2.43)

GL =
1 - | L |2

| 1 - S 22 L |2 ] (2.44)

이고, GS 와 GL 의 값은 S = S 11와 L = S 22일 때 다음과 같은 최대 값을 가진다.

G S , max = 1
1 - | S 11 |2 (2.45)

G L , max = 1
1 - | S 22 |2 (2.46)

그러므로, 식 (2.42)으로부터 최대 단방향 변환전력이득은 다음과 같다.

G T UM = G S , max ·GO·G L , max = 1
1 - | S 22 |2 | S 21 |2 1

1 - | S 22 |2 (2.47)

(4 ) 단 방 향 변 환 전 력 이득 원

단방향 변환전력이득(Unilateral t r an sducer pow er gain )은 식 (2.42)로 주어지며, 최대 단

방향 변환전력이득은 식 (2.47)로 주어진다. 식 (2.43)과 (2.44)로 주어진 GS와 GL의 표현 형

식이 비슷하므로 일반적 형태로 나타내면 다음과 같다.
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G i =
1 - | i |2

1 - | S i i i |2 (2.48)

여기서, i = S이면 ii = 11이고, i = L이면 ii = 22이다. 식 (2.48)을 해석할 때는 두가지 경우

를 고려해야 한다. 하나는 | S ii | < 1인 무조건 안정한 경우이고, 다른 하나는 | S i i | > 1인 조

건부 안정한 경우이다.

① 무조건 안정 ( | S i i | < 1)

식 (2.48)의 최대값은 ii = S ii 일 때 구할 수 있으며, 그 결과는 다음과 같다.

G i , max = 1
1 - | S i i |2 (2.49)

G i , max 를 발생시키는 종단 (term inat ion )을 최적종단이라고 한다. 여기서 정규화(Norm alized )

된 이득계수 (Gain fact or ) g i를 다음과 같이 정의한다.

g i =
G i

G i , max
= G i ( 1 - | S ii |2) =

1 - | i |2

| 1 - S i i i |2 ( 1 - | S i i |2 ) (2.50)

g i는 | i | = 1일 때 g i = 0인 최소값이 되고, | i | = 0일 때 g i = 1인 최대값을 갖기 때문에

g i의 범위는 0 g i 1이 된다.

i평면에서 일정한 값 g i에 대응하는 i의 값을 식 (2.50)으로부터 구하기 위하여 다음과

같이 전개할 수 있다.

g i | 1 - S i i i |2 = ( 1 - | i |2 ) ( 1 - | S ii |2 )

= 1 - | S i i |2 - g i i i -
g i (S i i i + S ii i )
1 - ( 1 - g i ) | S i i |2

=
1 - | S i i |2 - g i

1 - ( 1 - g i ) | S ii |2

(2.51)

위의 식을 완전제곱 형식으로 만들기 위하여 양변에 다음과 같은 식을 부가하면 다음과 같

은 간단한 원의 방정식이 된다.

g i
2 | S i i |2 / [ 1 - ( 1 - g i ) | S i i |2 ] 2

| i -
g i S ii

1 - ( 1 - g i ) | S ii |2 |=
1 - g i ( 1 - | S i i |2 )

1 - ( 1 - g i ) | S i i |2 (2.52)
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입력측에 대한 일정 이득원은 다음과 같은 중심 Cg s와 반경 r g s를 갖는다.

Cg s =
g s S 11

1 - ( 1 - g s ) | S 11 |2 (2.53)

r g s =
1 - g s ( 1 - | S 11 |2 )

1 - ( 1 - g s ) | S 11 |2 (2.54)

출력측에 대한 일정 이득원은 다음과 같은 중심 Cg L 과 반경 r g L 을 갖는다.

Cg L =
g L S 22

1 - ( 1 - g L ) | S 22 |2 (2.55)

r g L =
1 - g L ( 1 - | S 22 |2 )

1 - ( 1 - g L ) | S 22 |2 (2.56)

위의 원의 방정식에 아래와 같은 식을 대입하여 실수부와 허수부로 전개하면 좀 더 구체적

인 결과를 얻는다.

i = u i + j v i (2.57)

S i i = A ii + jB ii (2.58)

즉, 식 (2.57)과 (2.58)을 (2.52)에 대입하면 다음과 같은 결과 식을 얻는다.

[u i -
g i A ii

1 - ( 1 - g i ) | S i i |2 ]
2

+ [v i -
g i B i i

1 - ( 1 - g i ) | S i i |2 ]
2

= [ 1 - g i ( 1 - | S i i |2 )

1 - | S ii |2 ( 1 - g i) ]
2

(2.59)

식 (2.59)는 g i를 파라미터로 갖는 한 집단의 원으로 생각할 수 있다. 따라서 원의 중심 u c ,

와 v c , 그리고 반경 r i는 다음과 같다.

u c =
g i A ii

1 - ( 1 - g i ) | S i i |2 (2.60)

v c =
- g i B ii

1 - ( 1 - g i ) | S ii |2 (2.61)

r i =
1 - g i ( 1 - | S ii |2 )

1 - | S i i |2 ( 1 - g i)
(2.62)
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아래의 그림 2.6은 일정 이득원을 설명해 주고 있다.

그림 2.6 스미스 도표상의 일정 이득원

F ig . 2.6 A con st ant Gi cir cle in the sm ith chart .

스미스 도표(Sm ith chart )의 중심 ( i = 0 )과 일정 이득원의 중심간의 거리 d i와 u i와 이루는

각 i는 아래의 식과 같다.

d i = u 2
c + v2

c =
g i | S ii |

1 - ( 1 - g i ) | S i i |2 (2.63)

t an i =
v c

u c
또는 i = tan - 1 - B i i

A ii
(2.64)

식 (2.63)은 일정 이득원의 중심이 스미스 도표의 원점으로부터 점 S 11 (즉, S ii = A ii - jB ii )

까지 연결하는 직선을 따라서 식 (2.63)으로 주어진 거리 d i에 위치함을 보여준다. 여기서

유의할 점은 g S (또는 g L ) = 1(최대이득)일 때 반경 r S (또는 r L ) = 0이므로 S 11 (또는 S 22 )

은 예측한 바와 같이 원의 중심이 되며, 일정 이득원의 최대값은 S 11 (또는 S 22 )인 점으로

표현된다. 또한 0 dB 이득원 ( GS = 1 또는 GL = 1)은 항상 스미스 도표의 중심을 통과한다.

이 결과들을 이용하면 입력과 출력측에 대한 일정 이득원의 집단을 그릴 수 있다. 이러한

원을 따라 S 와 L 을 선택하면 원하는 이득을 얻을 수 있으며, S와 L 은 유일하지 않다.

스미스 도표의 중심에서 가까운 곳에 S와 L 을 택하면 부정합을 최소화할 수 있다.

(5 ) 동 작 전 력 이 득 원

트랜지스터의 안정지수 K < 1이면, 식 (2.24)의 변환전력 이득 GT 는 존재하지 않는다. 이러

한 경우에는 동작전력 이득 GP 를 사용해야 한다. 양방향성 트랜지스터가 무조건 안정이거나

조건부 안정인 경우에는 동작전력 이득을 사용하는 것이 마이크로파 트랜지스터 증폭기를

설계하는데 편리하다. 그 이유는 양방향성인 경우 동작전력 이득은 전원 임피던스에 무관하
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기 때문에 무조건 안정이거나 조건부 안정인 마이크로파 소자에 대한 이득원을 쉽게 도시할

수 있기 때문이다. 이를 설명하면 다음과 같다.

① 무조건 안정

동작전력 이득 식은 다음과 같다.

GP =
| S 21 |2 ( 1 - | L |2)

(1 - | S 11 - L

1 - S 22 L |)| 1 - S 22 L |2
= | S 21 |2 g p (2.65)

g p =
1 - | L |2

| 1 - S 22 L |2 - | S 11 - L |2 =
Gp

| S 21 |2

=
1 - | L |2

1 - | S 11 |2 + | L |2 ( | S 22 |2 - | |2 ) - 2R e( L C L )

(2.66)

C2 = S 22 - S 11 (2.67)

스미스 도표의 중심으로부터 출력측의 일정 동작전력 이득원의 중심에 이르는 거리와 이득

원의 반경을 구하기 위해 식 (2.66)에서 L = u L + j v L , R e [ L C2 ] = u L R e[ C2 ] - v L Im [ C2 ]

이라 놓은 후 식 (2.66)을 원의 방정식으로 나타내면 중심 CP L 과 반경 r P L 은 다음과 같다.

| L -
g p C2

1 + g p ( | S 22 |2 - | |2 ) |=
(1 - 2K | S 21 S 12 |g p + | S 21 S 12 |2 g 2

p )
1/ 2

| 1 + g p ( | S 22 |2 - | |2 ) |
(2.68)

CP L =
g p C2

1 + g p ( | S 22 |2 - | |2 )
(2.69)

r pL =
[1 - 2K | S 12 S 21 |g p + | S 12 S 21 |2 g 2

p ]
1/ 2

| 1 + g p ( | S 22 |2 - | |2) |
(2.70)

u L =
g p R e [ C2 ]

1 + g p ( | S 22 |2 - | |2 )
(2.71)

v L =
g p Im [C2 ]

1 + g p ( | S 22 |2 - | |2 )
(2.72)

그러므로 스미스 도표의 중심으로부터 출력측 이득원의 중심까지의 거리는 다음과 같다.

d P L = u 2
L + v2

L =
g p C2

1 + g p ( | S 22 |2 - | |2)
(2.73)

최대 동작전력 이득은 r P L = 0일 때 발생한다. 즉, 식 (2.70)으로부터 (2.74)를 구할 수 있고

여기서 g p m 은 g p의 최대값이다. 이는 최대 변환전력 이득을 나타내는 식 (2.36)과 같다.
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1 - 2K | S 12 S 21 |g p m + | S 12 S 21 |2 g 2
p m = o

g p m = 1
| S 12 S 21 |

(K - K 2 - 1 ) =
Gp m

| S 21 |2

Gp m =
| S 21 |
| S 12 |

(K - K 2 - 1 ) (2.74)

동작전력 이득 GP가 주어지면 부하의 반사계수 L 은 일정 동작전력 이득원으로부터 선택

할 수 있다. L 이 g p m = Gp m / | S 21 |2에 대응하는 거리에 위치할 때 Gp m 이 된다( O U T = L ).

최대출력 이득은 입력측에서 공액정합이 실현될 때 ( S = IN ) 얻을 수 있다. S = IN 일 때

입력전력은 최대가용 입력전력과 같다. 그러므로 동작전력 이득은 최대변환 전력이득과 같

게 된다. Gp m 에 대응하는 S와 L 은 각각 SM 및 L M 과 동일하다.

② 조건부 안정

마이크로파 증폭기가 조건부 안정인 경우에 다음과 같은 절차를 따라 설계할 수 있다.

(1) 출력 안정원을 스미스 도표에 도시하고 식 (2.69)와 (2.70)를 이용하여 원하는 전력이득

Gp에 대한 동작전력 이득원을 그린다. 안정영역 내에서도 안정원으로부터 가장 먼 곳의 이

득원주에 L 을 선택한다. 이에 해당하는 부하 임피던스를 스미스 도표에서 읽을 수 있다.

(2) 식 (2.12)를 사용하여 I N 을 계산한 다음 입력측에 공액정합이 가능한가를 결정한다.

즉, S = IN 가 안정한 영역안에 위치하지 않거나 또는 안정한 영역내에 있으나 입력안정

원에 매우 가깝게 있으면 S의 새로운 값을 임의로 선택하거나 또는 Gp의 값을 다시 선택

한다. 물론 Gp의 값은 출력전력과 VSW R에 영향을 미치기 때문에 S 를 임의로 선택할 때

는 유의하여야 한다. 그 이유는 입력과 출력회로가 부정합이면 발진이 일어날 수 있기 때문

이다.

(6 ) 가 용 전 력 이 득 원

① 무조건 안정

가용전력 이득원에 대한 수식의 유도는 동작전력 이득원과 유사하다. 식 (2.41)으로부터

가용전력 이득 GA 는 식 (2.75)로 주어진다.

GA =
| S 21 |2 ( 1 - | S |2)

(1 - | S 22 - S

1 - S 11 S |)| 1 - S 11 S |2
= | S 21 |2 g a (2.75)

단,

g a =
GA

| S 21 |2 =
1 - | S |2

1 - | S 22 |2 + | S |2 ( | S 11 |2 - | |2 ) - 2R e( S C 1)
(2.76)

C1 = S 11 - S 22 (2.77)
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식 (2.75), (2.76) 및 (2.77)은 식 (2.65), (2.66) 및 (2.77)의 형태와 동일하다. 그러므로, 일정

가용전력 이득원의 중심 C a과 반경 r a는 다음과 같이 주어진다.

Ca =
g a C1

1 + g a ( | S 11 |2 - | |2 )
(2.78)

r a =
[1 - 2K | S 12 S 21 |g a + | S 12 S 21 |2 g 2

a ]
1/ 2

| 1 + g a ( | S 11 |2 - | |2) |
(2.79)

GA 가 주어지면 일정 가용전력 이득원을 식 (2.78)과 (2.79)로부터 그릴 수 있다. 주어진 GA

로 그려진 동일한 원주상의 적절한 S를 선택할 수 있다. 주어진 GA 에 대한 최대 출력전

력은 L = O U T 일 때 얻어지고, 여기서 O U T 는 식 (2.13)으로부터 구할 수 있다. 구해진 값

으로부터 변환전력 이득 G T = GA 을 얻을 수 있다. 따라서, S 의 함수인 일정 가용전력 이

득원과 일정 잡음지수원을 스미스 도표상에 같이 그릴 수 있고, 절충(tr adeoff ) 관계에 있는

이득과 잡음지수를 검토하여 적절한 값을 설정할 수 있다.

② 조건부 안정

마이크로파 증폭기가 조건부 안정인 경우 다음과 같은 절차를 따라서 설계할 수 있다.

(1) 출력 안정원을 스미스 도표에 도시하고 식 (2.78)과 (2.79)를 사용하여 원하는 전력이득

GA 에 대한 가용전력 이득원을 그린다. 안정영역 내에서도 안정원으로부터 가장 먼 곳의 이

득원주에서 S를 선택한다. 이에 해당하는 소스 임피던스를 스미스 도표에서 읽을 수 있다.

(2) 식 (2.13)를 사용하여 O U T 을 계산하고, 입력측에 공액정합이 가능한가를 결정한다. 즉,

L = O U T 가 안정한 영역안에 위치하지 않거나 또는 안정한 영역내에 있으나 입력 안정원

에 매우 가깝게 있으면 L 의 새로운 값을 임의로 선택하거나 또는 GA 의 값을 다시 선택한

다. 물론 L 의 값은 출력전력과 V SW R에 영향을 미치기 때문에 임의로 선택할 때는 유의

해야 한다. 그 이유는 입력과 출력회로가 부정합이면 발진이 일어날 수 있기 때문이다. 일반

적으로, 증폭기의 설계에서 이용되는 여러 가지 전력이득은 다음과 같이 구분되며, 증폭기의

용도 및 요구되는 주요 성능 특성을 고려하여 적용한다.
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2 .3 일 정 정 재파 비원

일반적으로 마이크로파 증폭기 설계 사양에는 입·출력 정재파비의 최대 허용치를 포함하

게 된다. 일정 입력 정재파비원은 S 평면에, 일정 출력 정재파비원은 L 평면상에 그릴

수 있다.

그림 2.7 마이크로파 증폭기의 입력부

F ig . 2.7 Input portion of a microw av e am plifier .

그림 2.7에서 입력 정재파비는 다음과 같이 표현된다.

( VS WR ) i n =
1 + | a |
1 - | a |

(2.80)

단,

| a | = | IN - S

1 - IN S | (2.81)

위의 식 (2.81)은 주어진 I N 에 대하여, 반사계수 S와 a는 bilin ear t r an sform ation으로

관계된다. 따라서, | a |의 일정 값은 원주상에 놓여있는 S에 의해 구해진다.

주어진 ( VS WR ) i n에 대한 설계절차는 다음과 같다. 식 (2.80)으로부터, ( VS WR ) i n 값은

| a |의 값을 결정한다. 그리고, 식 (2.81)는 일정한 값 | a |를 산출하는 S 값을 도시하기

위하여 사용되며, 일정 | a | 원의 중심 C V i과 반경 r V i은 아래와 같다.

| S - C V i | = r V i

C V i = I N ( 1 - | a |2 )

1 - | a IN |2 (2.82)

r V i =
| a | ( 1 - | IN |2 )

1 - | a IN |2 (2.83)

무조건 안정일 경우와 그리고, 잠재적 불안정인 많은 경우에 있어서, ( VS WR ) I N = 1을 얻기
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위해서 S를 I N 과 같게 선택할 수 있다. 식 (2.82)과 (2.83)은 이 사실을 설명한다. 즉, 식

(2.80)로부터 ( VS WR ) I N = 1이면 | a | = 0 이고, (2.82)과 (2.83)으로부터

C V i | a | = 0 = | IN |

r V i | a | = 0 = 0

다시 말하자면, S = I N 이면 | a | = 0 이고 결과적으로 ( VS WR ) I N = 1 이 된다.

이와 유사한 관계가 출력 정재파비에 대해서도 구해진다.

( VS WR ) ou t =
1 + | b |
1 - | b |

(2.84)

단,

| b | = | O U T - L

1 - O U T L | (2.85)

일정 | b | 원은 다음의 방정식을 만족시키며, 그 중심 C Vo과 반경 r V o은 다음과 같다.

| L - C Vo | = r Vo

C V o = O U T ( 1 - | b |2 )

1 - | b O U T |2 (2.86)

r Vo =
| b | ( 1 - | O U T |2 )

1 - | b O U T |2 (2.87)

2 .4 증 폭기 의 잡 음지 수 및 잡음 지수 원

2 .4 .1 잡음 지 수

잡음이란 통신시스템에서 신호의 전송 및 처리를 교란하는 원하지 않는 전자파를 말하는

데, 일반적으로 이들 잡음을 완전히 제거하는 방법은 없으며, 다만 그 영향을 최소화시킬 뿐

이다.

잡음의 근원으로는 외부잡음과 내부잡음으로 구분할 수 있는데, 외부잡음으로는 대기중의

잡음, 은하계로부터 오는 잡음(cosm ic n oise ), 사람에 의해 만들어지는 잡음 (m an - m ade

n oise )등이 있으며, 내부잡음으로는 온도에 따른 열 잡음(th erm al n oise ), 소자 내부의 전류

흐름의 불연속성에 기인하는 산탄 잡음(sh ot n oise ), 원인이 불명확하고 주파수에 반비례하

는 플리커 잡음 (flick er n oise ), 일명 1/ f 잡음 등이 있다[6],[15].
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이중에 산탄잡음은, 예를 들어 2극관에서 전자가 캐소우드를 떠나 애노드까지 도달하는

경우나, P N 접합의 공핍층을 통과하는 전자의 경우에 개별적인 전자의 흐름이 전류가 되기

때문에 각 전자가 만드는 펄스신호에 의해 합성된 잡음 등을 말하며, 일반적으로 100 KH z

이하에서는 flick er n oise가 산탄잡음보다 훨씬 우세하다[15].

그런데, 회로 설계자의 입장에서는 자연발생적인 잡음 (n atural n oise )과 인공적인 잡음으로

분류하는 것이 편리하며, 자연발생적인 잡음으로는 열잡음과 대기잡음 (atm ospheric noise ),

그리고 우주잡음이 있으나, 통상 열잡음만을 고려하여도 충분하다. 열잡음에 관해서는 1928

년에 J .B . John son에 의해 처음으로 실험적인 연구가 이루어졌기 때문에 열잡음을 일명

John son noise라고도 하며, 같은 해에 H . Ny quist에 의해 이론적인 체계가 정립되었다.

절대온도 0 。K 이상에서는 전자는 항상 불규칙적인 운동을 하게 되며, 이러한 운동이

바로 열 잡음의 원천이 되는데, 절대온도 T 。K에서 저항값이 R인 도체 내부에서 발생되는

대역폭 B n내의 열 잡음 전압의 평균 제곱값은 다음과 같은 기대치를 갖는다.

E [ V T N ] 2 = 4 k T R B n [ V ] (2.88)

k : Bolt zm an 상수 (1.374×10 - 23 J/ 。K )

T : 저항의 잡음온도 (Kelvin 。K )

Bn : 잡음 대역폭 (H z)

이 열 잡음의 주파수 스펙트럼 분포는 균일하기 때문에 백색 잡음(W hite n oise )라고 한다.

열 잡음 전압을 고려한 저항의 등가회로는 그림 2.8과 무저항 RN 을 내부 임피던스로 하는

잡음 전압원 V N 으로 나타낼 수 있다.

그림 2.8 저항의 열잡음

F ig . 2.8 T herm al noise of the resistor .

이와 같이 RN 에 의한 최대 잡음전력 즉, 가용 잡음전력 P N 은 식 (2.89)이 되고 저항 값에 관

계없이 절대온도와 대역폭만으로 정해진다.

P N =
VN

2

4R N
= k TB [ W ] (2.89)

잡음지수 (N oise F igure)는 증폭기의 잡음성능을 나타내는 지표로서 출력 잡음전력 P N o와

입력 잡음전력 P N i 및 전력과의 비로서 다음과 같이 정의된다. 여기서, GA 는 가용 전력이득
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이다. 신호의 가용 입·출력 전력을 P S i , P O i라고 하면, GA 와 잡음지수 F 는 다음과 같다.

F =
P N o

GA P N i
(2.90)

GA =
P S o

P S i
(2.91)

F =
P N o / P S o

P N i / P S i
= 입력측 C/ N

출력측 C/ N
(2.92)

이고, 입력 C/ N이 출력에서 어느 정도 열화가 되는지를 나타내는 지표이다[13]. 또한 출력

잡음전력은 증폭기 내부에서 발생하는 잡음전력을 P N A 라고 하면

P N o = P N A + GA P N i (2.93)

그러므로, 출력 잡음전력은 식 (2.94)이 된다.

F =
P N A + GA P N i

GA P N i
= 1 +

P N A

GA P N i
(2.94)

그림 2.9에서 나타낸 것처럼 다단 증폭기의 전체 잡음지수 F T 는 식 (2.95)이 된다.

그림 2.9 다단 증폭기의 잡음지수 모델

F ig .2.9 Noise figure m odel of a m ult i- st ag e am plifier .

F T =
P N i4

G1 G2 G3 P N i

=
P N A 3 + G3 P N A 2 + G1 G2 P N A 1 + G1 G2 G3 P N i1

G1 G2 G3 P N i1

=
P N A 1 + G1 P N i1

G1 P N i1
+

P N A 2

G1 G2 P N i1
+

P N A 3

G1 G2 G3 P N i1

= F 1 +
F 2 - 1

G1
+

F 3 - 1
G1 G2

(2.95)
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또한, 식 (2.94)에서 증폭기가 무잡음이고 단지 입력된 것이라고 하면, P N A / GA = P N A 가 입력

된 것으로 생각할 수 있다. 따라서, 식 (2.94)는

F = 1 +
GA P N A

GA P N i
= 1 +

P N A

P N i
(2.96)

이 되고 신호원으로부터의 잡음전력 P N A 는 식 (2.89)로부터 KT B이고 P N A 에 대하여도 이와

동일하게 생각하여 P N A = KT A B라고 하면 식 (2.96)은 (2.97)과 같이 나타낼 수 있다[6],[14].

여기서, T A 는 증폭기의 등가 잡음온도(T = 290 。K )이다.

F = 1 +
T A

T
(2.97)

식 (2.95)에서 뒤의 항은 앞단의 이득으로 나누어지기 때문에, 종속 연결된 뒤의 증폭단은

전체 증폭기의 잡음지수 및 잡음온도에 미치는 영향이 작게 된다. 그러므로, 저잡음증폭기의

경우에는 첫 번째 증폭단의 잡음특성이 증폭기 전체의 잡음지수를 좌우하게 된다는 것을 알

수 있다.

2 .4 .2 잡음 지 수 원

저잡음 성능 특성이 요구되는 증폭기의 설계에 있어서 잡음지수가 가장 중요한 파라미터

이며, 설계하는 과정동안 저잡음 특성에 미치는 영향이 최대한 적게 하면서 다른 요소들 즉,

정재파비, 이득 등과의 tr ade- off를 행하여야 한다. 2- 포트 회로망의 잡음지수는

F = F min +
r n

g s
|y s - y op t |2

= F min +
r n

g s
[ (g s - g op t )

2 + ( bs - bop t )
2 ]

(2.98)

이고 여기서,

F m in : 최소 잡음지수

r n = R n/ Z0 : 등가 정규화 잡음저항

y s = g s + jb s : 정규화 소스 어드미턴스

y o p t = g op t + jb o p t : 최소 잡음지수를 산출하는 정규화 스스 어드미턴스

정규화 소스 어드미턴스 및 정규화 최적 소스 어드미턴스를 소스 반사계수의 항으로 나타내

면 다음과 같고 Γop t는 최적 소스 반사계수이다.
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y s =
1 - S

1 + S
(2.99)

y op t =
1 - op t

1 + op t
(2.100)

식 (2.98)에 위의 두 식을 대입하면 잡음지수 방정식은 다음과 같다.

F = F min +
4 r n | S - op t |2

( 1 - | S |2 ) | 1 + op t |2 (2.101)

여기서, 저항 rn은 50 ohm의 소스 저항이 사용될 때, ГS =0에서의 F로부터 측정함으로서 알

수 있다.

r n = (F
S = 0 - F min )

| 1 + op t |2

4 | op t |2 (2.102)

잡음 지수원에서 주어진 잡음지수 F i를 결정할 수 있고, 잡음지수 파라미터 N i를 정의하고

ГS의 궤적을 구하면 다음과 같이 N i를 파라미터로 갖는 원들의 집합, 즉 일정잡음지수원이

라 하고 그 중심 cF i와 반지름 r F i은 다음과 같다.

N i =
| S - op t |2

1 - | S |2 =
F i - F min

4 r n
| 1 + op t |2 (2.103)

| S - op t

1 + N i |
2

=
N i

2 + N i ( 1 - | op t |2 )

( 1 + N i ) 2 (2.104)

cF i = op t

1 + N i
(2.105)

r F i = 1
1 + N i

[ N i
2 + N i ( 1 - | op t |2 ) ]

1/ 2
(2.106)

식 (2.104)로부터 F i = F m in일 때 N i = 0이고, 스미스도표 위의 반경이 0인 F m in원의 중심은

Γo p t 가 위치한 곳이다. 그리고, 다른 잡음지수원들의 중심은 Γo p t와 스미스도표의 중심을

연결한 선 위에 놓여진다.

증폭기는 입력신호가 없는 경우에도 출력에 잡음전력이 나타나게 되는데 이는 증폭기 내

부에서 발생하는 잡음에 기인한다.

2 .5 고 주파 전력 증폭 소자 의 특 성

고주파 트랜지스터는 기본적으로 직류와 교류동작에 따라 특성을 구분할 수 있다. 직류
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특성으로는 항복전압, 누설전류, h f e (DC β), 용량성으로 구분할 수 있다. 또한 교류 특성으

로는 이득, 부하 변동 유지능력, 잡음지수, 입력 및 출력 임피던스, 산란계수, 왜곡 등으로

구분된다.

2 .5 .1 고주 파 전 력 소 자 의 직 류 특 성

(1) 항복전압

고주파 트랜지스터 선택에 있어서 가장 민감한 부분은 항복전압 (Breakdow n Volt ag e)으로

증폭기의 바이어스 전압과 밀접한 관계가 있다. 응용분야에 따라 보통 6 V , 9 V , 24- 50 V

사이의 고전압을 사용하기도 한다.

(2) 누설전류

고주파 트랜지스터의 내부에서 애벌런치 항복전압에서 발생되는 역바이어스의 접합전류로

정의되는 누설전류 (Leakag e Current )는 반도체 물질의 결함, 마스크의 불완전성 또는 웨이

퍼 처리 과정에서 원하지 않는 불순물의 투입 등에 의하여 나타나며, 누설전류의 제한점 등

을 고려하여 고주파 소자를 선택하여야 한다.

(3) 전력손실

고주파 트랜지스터에서의 전력손실 (P ow er Dissipation )은 열저항( JC )과 밀접한 관계가

있다. 최대 전력 손실은 실제적으로 트랜지스터의 케이스 온도가 25°C로 유지한다는 가정

하의 값이므로, 증폭기가 출력전력에서 동작하는 동안 반도체 소자의 케이스는 온도변화가

있으므로 온도의 변화에 따라 열저항을 측정하여 다음의 식에 의하여 계산되어 진다.

J C = ( T J - T C) / (P in - P o) (2- 13)

P = ( T Jm ax - 25°C) / J C (2- 14)

여기서, T C는 반도체 소자의 케이스 온도, T J는 접합온도, P in은 입력전력, P o는 출력전력

이다.

2 .5 .2 고주 파 전 력 소 자 의 교 류특 성

전력용 고주파 트랜지스터의 선택은 동작주파수, 출력전력, 이득 및 동작전압에 따라 이루

어진다. 이러한 전력용 고주파 트랜지스터의 동작 특성은 이득, 반사전력, 효율 및 부하변동

유지능력 등으로 나타낼 수 있으며, 특성을 측정하기 위해서는 반도체 제조 회사에서 제시

하는 측정기법을 도입해야 한다.

- 24 -



(1) 부하 변동 유지능력

전력용 고주파 트랜지스터의 교류 특성에서 부하 변동 유지능력이 매우 중요한 파라미터

이다. 부하 변동 유지능력은 부하 값이 변하여 부정합 상태에서 트랜지스터의 동작 능력 또

는 신뢰성의 변화 없이 얼마나 그 특성을 잘 유지하는가를 의미한다. 여러 가지 회로 조건,

즉 위성통신 단말기에 대하여 안테나에 의한 전력 트랜지스터의 임피던스 값의 변화에는 제

한이 있다. 그러므로 고주파 트랜지스터는 안테나의 파손이나 안테나의 존재 유무와 같은

부하의 부정합에 대하여도 지속적인 동작에 아무런 영향을 주지 않고 그 성능을 나타낼 수

있어야 한다. 결국 부하 변동 유지능력에 대한 고주파 전력 트랜지스터의 궁극적인 테스트

는 입력전력이 출력전력을 발생하는데 필요한 입력전력이 최대 50 % 이상 증가 시켰을 때,

이에 대한 시험으로 콜렉터 전압을 약 25 % 증가시키고, 그 위상각을 가능한 0°에서 36

0°로 가변 시켰을 때, 부하단 반사계수의 크기를 1로 유지하고 있어야 한다. 이러한 부하

변동 유지능력 시험 후에도 고주파 전력 트랜지스터가 아무런 변화 없이 동작하애 하므로

제조 회사에서는 부하 변동 유지능력을 정재파비가 2:1에서 30:1까지의 범위에서 부하의 부

정합에 대한 입력과 출력전력의 관계를 트랜지스터의 자료에 명시하고 있다.

(2) 고주파 전력용 트랜지스터의 대신호 입·출력 임피던스

고주파 전력용 트랜지스터의 입·출력단의 임피던스 정합방법은 저잡음 증폭기의 임피던

스 정합 방법과는 달리 전력 트랜지스터의 입·출력 임피던스 값을 측정하여 정합회로를 설

계한다. 전력 트랜지스터의 입·출력 임피던스 값의 측정은 여러 가지 방법이 있지만 일반

적으로 제조 회사에서 대신호 임피던스 파라미터를 제공해 주고 있다. 이 값은 스미스 도표

상에 주파수에 대한 임피던스 값의 변화를 나타내거나 도표로 수치 값이 주어진다[8],[9].

2 .6 고 주파 전력 증폭 소자 의 선 택

2 .6 .1 전력 증 폭 시스 템 설 계 시 고 려 사 항

고출력 전력 증폭 시스템을 설계함에 있어 우선 고려되어야 할 사항은 고출력 레벨과 저

출력 레벨로 구분하여 고주파 신호를 증폭시키는 전력소자의 선택에 있다. 이러한 전력용

능동소자는 최종 출력단의 설계 규격에 적합한 소자를 선택해야 하며, 일반적으로 고출력

쌍극성 트랜지스터와 전계 효과 트랜지스터가 사용되며, 최근에는 LDM OS가 많이 사용되고

있다. 대출력 증폭 시스템에 사용되는 고주파 트랜지스터의 선택에 있어서 우선적으로 고려

되어야 할 사항은 다음과 같다.

첫째, 동작주파수 범위에 따른 트랜지스터 형태의 선택이다.

트랜지스터는 주파수에 따라 여러 가지 형태의 능동소자가 있으며, 고출력 트랜지스터의

경우 7.5 V , 12. 5V , 28 V 그리고 특수한 경우 50 V의 전원에서 동작하는 경우가 있으나,
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일반적으로 설계 목적에 알맞은 주파수에서 고전압 트랜지스터를 사용하는 것이 바람직하며

규정 전압으로 동작시킬 경우, 설계에서 설정한 효율을 얻을 수 있다.

둘째, 고주파 트랜지스터의 경제성이다.

일반적으로 고주파 트랜지스터는 저주파에서 사용되는 트랜지스터보다 값이 비싸며, 특히

고주파 트랜지스터의 형태에 의한 기생 효과를 최소화하고 충분한 전력손실을 견딜 수 있어

야 하므로 저주파 소자에 비하여 비용이 추간된다. 그러므로 전력 증폭단에 적용되는 고주

파 트랜지스터의 선택에 있어서 패키지의 형태, 기생효과, 동작특성, 안정도 및 경제성을 고

려하여 고주파 능동소자를 선택해야 한다.

셋째, 설계 목적에 맞는 고주파 능동소자의 적용이다.

고주파 능동소자는 설계에 적합한 증폭도와 공급전압 등이 고려되어야 하며, 장착방법, 전

력손실 등을 고려하여 선정하여야 한다. 특히 고주파 능동소자의 경우 저주파 소자와는 달

리 입력단과 출력단에서의 임피던스 정합이 이루어져야 하며, 임피던스 정합은 광대역, 협대

역에 따라 임피던스 정합 방법이 다르게 설계되어야 한다.

2 .6 .2 전력 증 폭 소 자 선 택

(1) 저출력 고주파 트랜지스터의 선택

저출력 트랜지스터의 선정 방법은 설계 목적과 응용에 따라 달라진다. 저잡음증폭기의 경

우 고주파 트랜지스터의 선택은 사용주파수와 잡음지수 등을 고려해야 하며, 대부분의 겨웅

에 있어서제조 회사에서 사용주파수에 따른 잡음 파라미터(최소 잡음지수, 잡음 저항성과

최소 잡음지수의 저항원)와 바이어스 조건등을 제공해 준다.

저출력 트랜지스터는 거의 유사한 항복전압을 갖고 있기 때문에 고출력 증폭기의 소자에

비해 비교적 간단하게 선정할 수 있으며, 저출력 증폭기의 설계에 있어서 설계 목적에 알맞

은 전류비와 충분히 큰 차단주파수를 갖는 소자를 선정해야 설계 목적에 맞는 동작 주파수

범위에서 원하는 이득을 얻을 수 있다. 특히 저출력 고주파 트랜지스터 선정에 있어서 먼저

고려해야 할 사항은 트랜지스터의 패키지 형태이다. 금속 캔(M et al Can ), Plast ic

S OE (Str ipline Opposed Em it t er ), Surface M ount , Herm et ical S caled M et al- ceramic 패키지

형태가 있으며, 고주파 트랜지스터의 경우 패키지를 적게 할수록 기생 효과는 작게 나타나

므로 능동소자의 고주파 성능이 우수하게 나타나고 경제성 있는 패키지를 고려해야 한다.

(2) 고출력 고주파 트랜지스터의 선택

수 와트 (W att ) 이상의 고출력 고주파 트랜지스터의 경우, 선택의 폭이 비교적 작기 때문

에 고출력 소자의 선정에는 출력전력, 동작전압 및 주파수를 고려하여 선정되어야 한다. 특

히 고출력 고주파 트랜지스터에서 필연적으로 고려되어야 할 사항은 직진성, 대역폭, 효율,

부하 변동 유지능력 및 열적 안정성이 필요 조건이다.

동작전압의 경우 설계시에 미리 설정되므로 낮은 공급전원과 높은 공급전원의 사용에 따
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른 장단점을 고려해야 한다. 이 경우에 있어서 고출력 고주파 트랜지스터의 입력 임피던스

의 정합 방법에 대하여 큰 변화는 없으나, 출력 임피던스는 동작전압과 출력전력 레벨에 따

라 변화되므로 가능한 설계시에 부하 임피던스의 임피던스 변환에 의한 정합 회로를 설계할

수 있도록 동작전압을 설계해야 한다.

다단 증폭 시스템의 설계에 있어서 구동단이나 전치구동단은 최종 출력단에 비하여 비교

적 낮은 전원전압을 사용하며 다음단의 입력 임피던스 정합을 쉽게 하도록 해야 한다.

동작주파수 관점에서 고주파 트랜지스터의 선택은 쉽게 할 수 있으며, 이 때 증폭 소자의

안정도, 부하 변동 유지능력과 경제성이 고려되어야 한다.

고출력 고주파 트랜지스터 제조 회사에서는 비교적 낮은 입력 임피던스와 고출력을 위한

동작점을 경검시키고자 능동소자 패키지내에 내부 정합회로를 형성시켜 트랜지스터의 임피

던스 값을 크게 하며, 또 임피던스 값을 변화시켜 리액턴스 성분을 감소시킴으로써 동작점

을 저하시키기도 한다. 이와 같은 내부 정합회로를 갖는 고주파 트랜지스터를 선정함으로서

설계 목적에 맞는 대역폭 문제를 해결할 수 있다.

내부 정합회로를 갖는 능동소자는 대개 2 GHz 이하에서 주로 사용하며, 내부 정합회로로

는 인덕터와 커패시터를 이용한 저역통과 필터 형태가 주로 사용된다. 고출력 증폭 시스템

의 설계에 있어서 증폭기의 효율과 선형성은 바이어스 회로와 정합회로 설계에 따라 결정되

므로 이러한 관계를 고려하여 증폭기 시스템을 설계해야 한다[16].
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제 3장 저잡음 증폭기 의 설 계

저잡음 증폭기는 안테나로부터 수신된 미약한 신호를 증폭시켜 수신감도를 향상시키는 증

폭기로서, 요구되는 수신부 성능에 따라 잡음특성, 이득 및 억압점이 결정된다. 국부발진기

에서 수신부 안테나로의 역방향 누설전력의 감쇠 및 2개의 필터 즉, 수신 듀플렉서와 고주

파 필터를 분리하여 수신부 전체의 주파수 선택도를 유지시키기 위해서는 높은 역방향 분리

특성이 필요하다.

따라서, 본 연구에서는 고이득 저잡음 특성을 가지는 GaA s F ET 를 사용하였으며, 저잡음

증폭회로 설계에서는 첫째, 입·출력 정재파비 특성으로 전단의 듀플렉스와 다음 단의 출력

필터와 정합 시키는 것이 중요하다. 둘째, 이득이 높으면 높을수록 수신기의 전체 잡음지수

를 경감시킬 수 있으며, 또한 너무 높으면 다음 단의 믹서와 상호변조를 일으키기 쉽다. 셋

째, 상호변조로서 대역외의 간섭파에 대해서는 전단의 듀플렉서에 의해 감소되지만, 대역내

에서 필터의 효과를 기대할 수 없으므로, 높은 레벨의 방해파가 입력되더라도 상호변조가

일어나지 않아야 차단점이 높다. 넷째, 주파수특성으로 대역내에서의 레벨편차, 위상편차를

최소로 할 필요가 있다.

단일 트랜지스터 증폭기의 잡음지수는 트랜지스터의 입력단에 부가된 임피던스 즉, 그림

3.1에서 보는 바와 같이 소스임피던스 (Zs o u r c e )의 함수이다. 따라서, 저잡음 증폭단 설계에 있

어서 입력단의 설계는 저잡음 특성에 비중을 두게 되며, 출력단은 이득에 비중을 두어 설계

하게 된다[17].

그림 3.1 일반화된 저잡음증폭기의 이론적 형태

F ig . 3.1 T he generalized analy t ical form of th e LNA .

그러나, 일반적으로 트랜지스터 입력임피던스 (Zin )의 공액정합인 소스 임피던스는 증폭기가

최소잡음지수(NF m in )를 갖는데 필요로 하는 임피던스와는 같지 않기 때문에, 문제는 입력정

합 회로망이 낮은 정재파비 또는 낮은 잡음지수를 위해 조정될 수 있지만, 둘 다 동시에 만

족되지는 않는다는 것에 있다[10]∼[13].
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그림 3.2 LNA 구현의 두 가지 예

F ig . 3.2 T w o ex am ple of LNA im plem entat ion s .

그림 3.2에서, 저잡음 증폭기의 입력정합의 중요성은 그 적용분야에 따른다. 위성수신기

같은 수신 시스템에서, LNA는 안테나에 직접적으로 연결되므로, 저잡음증폭기의 입력정합

은 상대적으로 큰 입력 부정합을 감수하면서, 최소잡음지수를 달성하기 위해 설계되며, 아마

도 전체 시스템 성능은 본질적으로 입력 부정합에 의한 영향을 받지 않는다. 이러한 구조가

그림 3.2의 상단에 나타나 있다.

많은 full duplex er 시스템에서 송·수신부는 안테나를 공유한다. 예를 들어, CDMA 또는

A MP S 셀룰라폰에서는 듀플렉스가 안테나에서 송·수신 대역을 분리한다. 저잡음증폭기의

앞단에 필터 또는 듀플렉스가 있는 그림 3.2의 하단에서, 저잡음 증폭기의 부정합에 의해서

필터의 성능이 저하될 수 있으며, 시스템 성능이 나빠질 수 있다. 이런 상황에서는 최소잡음

뿐만 아니라 낮은 VSW R을 위해 입력정합으로 설계하는 것이 바람직하다[2],[7].

3 .1 직 렬 피 드백

저잡음 증폭단의 잡음지수는 F ET 의 입력단 임피던스 (Zs o u r c e )에 의존하므로, 최소 잡음지

수와 최소 반사손실을 동시에 만족시키지는 못하게 된다. 이러한 문제점을 해결하기 위해서

피드백 회로 (F eedback Circuit )와 저항안정화(Resister St abilized )기술이 사용되며 안정도 또

한 개선되는 이점이 있다[19][20]. 따라서, 본 연구에서는 직렬 피드백(S eries F eedback ) 회

로를 이용하여 본래의 잡음특성에 영향을 주지 않으면서 입·출력 정합을 이루어 정재파비

특성을 개선하고자 하였다.

그림 3.3은 간단한 단방향성 (Unilat er al ) MESF ET 모델이며, F ET 특성에 가장 크게 영향

을 미치는 주요요소(Elem ent s of fir st order im portance)만을 나타내었다.
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그림 3.3 F ET 기호(좌측) 및 단순화 된 F ET 모델(우측)

F ig . 3.3 F ET sym bol(left ) an d sim plified F ET m odel(r ight )

본 논문에서 다루고 있는 중심 주파수 2.15 GHz, 바이어스 조건 V d s =2V , Id s =25 m A에서 최

소 잡음지수를 갖고 저잡음증폭기로서 적절한 동작을 하기 위한 최적 소스 임피던스는 스미

스 도표 상에서 Гo p t로 주어지며, HP사의 GaA s F ET 인 AT F - 10136을 사용할 때 Гo p t =0.68

∠51.37°이다. 트랜지스터는 최대이득과 최소 정재파비를 동시에 만족하기 위해 Zin =Г

o p t
* =0.68∠- 51.37°= 21.22- j26.56Ω을 필요로 한다. 전형적인 Cg s값은 수pF/ 10 정도이며, 이

것은 필요한 것 보다 더 큰 용량성 리액턴스를 나타낸다. 게다가, Rg 는 잡음 정합에 필요한

22Ω보다 훨씬 작을 수 있으며, 전형적인 Rg 값은 10Ω보다 작다. 따라서, 용량성 리액턴스

를 감소시키는 동시에 효과적으로 입력저항을 증가시킬 수 있는 방법이 요구되며, 이는 시

스템에 잡음을 추가함이 없이 이루어져야만 한다[2][7].

이상적인 무손실 소자가 피드백을 제공하기 위해 사용되었다면 최소잡음 값은 영향을 받

지 않는다[4]. 그림 3.4는 그림 3.3에서 F ET 의 소스리드에 직렬로 이상적인 인덕터를 추가

했을 경우의 등가모델을 나타내고 있다.

그림 3.4 소스 인덕턴스가 부가된 F ET 등가모델

F ig . 3.4 F ET m odel w ith ex t ernal source in duct an ce

소스와 접지사이에 부가된 이상적인 인덕턴스는 무손실 부(Neg at iv e ) 직렬 피드백을 제공하

며, 필요로 하는 입력 임피던스를 다음과 같이 계산할 수 있다[4][20][21].

내부 커패시터 Cg s에 걸리는 전압 V c = Ig/ (S Cg s )이고, 여기서 S = σ+jω = jω인 복소

주파수 변수이다.

Z 1n = V g / I g = (I g R g + V c + I sS L s ) / I g (3.1)

V c에 Ig / (S Cg s )를, Is에 (Ig +g m V c )를 대입하고 다시, V c에 Ig / (S Cg s )를 대입하고 Ig 로 나누면
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입력 임피던스는 아래의 식과 같이 나타낼 수 있다.

Z in = [I g R g + I g / (S C gs ) + ( I g + g m V c) S L s ]/ I g (3.2)

Z in = R g + 1/ (S C gs ) + S L s + g m [ I g / (S C gs ) ]( S L s / I g ) (3.3)

Z in = R g + g m L s / C gs + S [ L s + 1/ ( S 2 C gs ) ] (3.4)

S = jω를 윗식에 대입하면 주파수 함수로서의 입력임피던스를 식 (3.5)와 같다.

Z in = R g + g m L s / C gs + j [ L s - 1/ ( C gs ) ] (3.5)

식 (3.5)는 F ET 에 소스 인덕턴스가 부가 되었을 때의 새로운 합성 입력임피던스를 나타낸

다. 식 (3.5)는 다음과 같이 간단하게 쓰여질 수 있다.

Z in = R g + R a + j [ X ls - X cgs ] (3.6)

여기서 [R a = gm L s/ Cg s ]는 실제로 부가된(added )" 입력저항이다.

피드백 없는 F ET 의 입력임피던스는 직관(F ig . 3.3)에 의해 Zin = Rg - jX c g s로 쓸 수 있

다. 그러므로, 식 (3.6)은 피드백이 F ET 의 입력임피던스에 R a + jX l s를 추가한다는 것을 나

타낸다.

위의 결과로부터, 정 리액티브(P ositv e reactiv e)성분 뿐만 아니라 gm L s/ Cg s인 실수 (저항

성) 성분이 입력임피던스에 더해진 것이 분명하다. 이 둘의 영향은 Zin을 Γop t에 더 가깝게

이동시키는 역할을 한다.

이는 주파수와 여기에 적용된 피드백의 양에 대해서 Γo p t에 대해서는 현저하게 변할 만큼

영향을 주지 않는다는 것을 알 수 있다. 저잡음 특성을 갖는GaA s F ET 에 소스 인덕턴스를

더하더라도 Γo p t는 상대적으로 크게 변하지 않고 본래의 값을 유지한다[6]. 그러므로, Zin이

Γo p t에 더 가깝게 이동함에 따라서 동시에 이득 및 잡음정합을 수월하게 하는, 스미스 도표

상에서의 잡음정합과 이득정합간의 거리는 감소하게 된다.

피드백이 부 (Negat iv e)이기 때문에, 증가하는 피드백의 값과 함께 이득에서의 감소를 동

반한다. 그러므로, 일반적인 절충점은 입·출력 정재파비 및 잡음지수의 개선정도와 수용할

수 있는 이득감소간에서 이루어진다.
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표 3.1과 3.2는 GaA s F ET 인 AT F - 10136의 소스 리드에 인덕턴스를 부가하여 초고주파

해석 S/ W인 S eren ade8.0으로 시뮬레이션 하여 S 11
＊ 가 Γo p t에 가장 근접할 때의 소스 인덕

턴스 값과 그때의 잡음 파라미터를 나타내었고 표 3.3은 소스 인덕턴스의 값에 따른 잡음

파라미터의 변화를 나타내었다. 또한 표 3.4와 3.5는 산란파라미터를 나타내었다.

표 3.1 A T F - 10136 소자의 잡음 파라미터

T able 3.1 Noise param et er of a AT F - 10136

F req.

[GHz]

F m in

[dB]

Гo p t S 11
*

R n/ 50 K
M ag Ang M ag A ng

1.00 0.40 0.85 24.00 0.93 33.00 0.70 0.42

1.50 0.40 0.78 35.02 0.86 49.63 0.56 0.56

2.15 0.40 0.68 51.37 0.77 70.56 0.44 0.70

2.50 0.41 0.62 63.47 0.71 80.63 0.41 0.77

3.00 0.43 0.53 84.63 0.64 94.00 0.39 0.84

표 3.2 소스 인덕턴스[Ls = 0.6 nH ] 부가후의 잡음 파라미터

T able 3.2 Noise param et er after addit ional source induct an ce [Ls = 0.6 nH ]

F req.

[GHz]

F m in

[dB]

Гo p t S 11
*

R n/ 50 K
M ag Ang M ag A ng

1.00 0.40 0.85 24.31 0.84 29.56 0.67 0.85

1.50 0.39 0.76 35.95 0.73 40.27 0.52 0.97

2.15 0.39 0.63 54.17 0.61 50.94 0.37 1.01

2.50 0.40 0.55 68.64 0.55 55.12 0.32 1.03

3.00 0.41 0.43 96.70 0.49 60.23 0.27 1.05

표 3.3 소스 인덕턴스의 변화에 따른 잡음 파라미터

T able 3.3 S ource in duct an ce v s . n oise param eter

S ource
indu ctance

[nH]

F m in

[dB]

Гo p t S 1 1
*

Rn/ 50 K
M ag An g M ag Ang

0.0 0.40 0.68 51.37 0.77 70.56 0.44 0.7

0.2 0.40 0.66 52.15 0.69 65.37 0.42 0.88

0.7 0.39 0.63 54.17 0.61 50.94 0.37 1.01

1.0 0.39 0.62 55.41 0.60 43.37 0.34 1.03

2.0 0.38 0.54 59.77 0.65 28.42 0.26 1.02
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표 3.4 AT F - 10136의 산란 파라미터

T able 3.4 S - param et er of a AT F - 10136

F req.

[GH z]

S 11 S 21 S 12 S 22

M ag . Ang . M ag . Ang . M ag . A ng . M ag . An g .

0.5 0.98 - 18 5.32 163 0.020 78 0.35 - 9

1.0 0.93 - 33 5.19 147 0.038 67 0.36 - 19

2.0 0.79 - 66 4.64 113 0.074 59 0.30 - 31

3.0 0.64 - 94 4.07 87 0.110 44 0.27 - 42

4.0 0.54 - 120 3.60 61 0.137 31 0.22 - 49

표 3.5 AT F - 10136의 변경된 산란 파라미터[Ls = 0.6 nH ]

T able 3.5 M odified S - param et er of AT F - 10136[Ls = 0.6 nH]

F req.

[GH z]

S 11 S 21 S 12 S 22

M ag . Ang . M ag . Ang . M ag . A ng . M ag . An g .

0.5 0.95 - 17.47 5.15 155.91 0.02 89.15 0.35 - 9

1.0 0.84 - 29.56 4.65 135.22 0.04 85.43 0.36 - 19

2.0 0.63 - 48.86 3.54 101.11 0.10 84.11 0.30 - 31

3.0 0.49 - 60.23 2.89 79.64 0.15 73.38 0.27 - 42

4.0 0.44 - 72.56 2.58 60.79 0.18 67.13 0.22 - 49

그림 3.5 소스 인덕턴스의 변화에 따른 S 11
*
의 이동

F ig . 3.5 M ov em ent of a S 1 1
* v s . source in du ct ance.

그림 3.5는 소스 인덕턴스 L s = 0 nH ∼ 2 nH까지 변화시키며 스미스 도표 상에서 Гo p t
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를 중심으로 S 1 1
*의 움직임을 나타내었다. 시뮬레이션은 AT F - 10136 소자의 S - param et er와

잡음 파라미터 데이터에 기초하여 초고주파 해석 S/ W인 An soft사의 S erenade 8.0으로 행하

였다. 합성 소자가 무조건 안정이 아니면 양쪽 포트에서 이득정합은 불가능하기 때문에, 합

성소자가 대역 내에서 무조건 안정성을 갖는 안정지수 K를 갖고 S 11
*과 Гo p t간의 반경 거리

가 가장 가깝게 되는 0.6 nH의 소스 인덕턴스 값을 선택하였다. 곡선은 S 1 1
*이 0.77∠70.56°

∼ 0.62∠53.73°까지 이동했음을 나타낸다. S 11
*의 곡선을 이동을 살펴보면 저항이 증가하는

방향으로 움직이며, F ET 의 내부적인 등가모델의 요소 값을 안다면 식(3.5)에서 증가하는 저

항성분(gm Ls/ Cg s )을 예측할 수 있다.

최소 잡음지수 설계 측면에서, 그림 3.6은 소소 인덕턴스가 0 ∼ 2 nH 로 증가함에 따라

서 입력 VSW R이 7.15 ∼ 4.10으로 급격하게 떨어진다는 것을 보이고 있다. 그러나, 증가하

는 부 피드백 (n egativ e feedback )의 영향으로 인해 이득에서 동반되는 감소 정도에 항상 주

의를 기울여야 한다[5],[20].

그림 3.6 소스 인덕턴스의 변화에 따른 입력 정재파비 특성

F ig . 3.6 Ch aract er istic of input V SW R v s . source in du ct ance.

그림 3.7 소스 인덕턴스의 변화에 따른 안정지수 특성

F ig . 3.7 Characterist ic of stability factor v s . S ource induct an ce.

그림 3.7에서 나타내는 바와 같이, A T F - 10136 F ET 는 사용주파수 대역에서 소스 인덕턴

스의 추가 없이는 잠재적인 불안정이고 소스 리드 인덕턴스가 증가됨에 따라서 안정성 팩터
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K는 신속하게 증가함을 알 수 있으며, LS > 0.6 nH에서 K > 1이 되고 소자는 무조건 안정

성을 나타낸다. 그러나, 상당히 더 큰 L S 값에 대해서 소자는 다시 잠재적인 불안정으로

되며, 게다가 실질적인 인덕터는 더 높은 주파수에서 자기공진을 일으키는 기생성분을 갖기

때문에, 이들 기생공진은 동작주파수 위에서 불안정성을 야기할 수 있다[20]. 저항성 종단은

입·출력 정합 회로망에 영향을 주지 않고 동작주파수 위/ 아래에서 안정성을 증가시키기 위

한 방편으로 바이어스 피드(F eed )와 더해질 수 있다.

3 .2 단 락 스 터브 에 의 한 직 렬 피 드 백 효 과

저잡음 증폭기의 설계에 있어서, 능동소자의 출력단( L )은 잡음지수와 관련이 없으므로

큰 이득을 얻기 위해 S 22에 정합한다. 그러나, 입력단 ( S )의 경우 최소 잡음지수를 얻기 위

해서 op t에 정합해야 하는데, 이 겨우 S 11에 정합하는 것에 비하여 이득이 감소하고 입력

정재파비가 저하되는 단점이 있다.

본 연구에서는 이러한 문제를 해결하기 위해서, 비어홀과 접지사이의 영향을 소스 인덕턴

스 L S로 고려하여 검토한 결과, 사용하는 소자에 대해서는 L S의 값이 0.6 nH일 때 가장 적

절함을 알 수 있었다. 그러나, 실제 제작의 상황에서는 이러한 작은 값의 인덕터를 구현하기

가 어렵고, 또한 이상적인 인덕턴스 성분만 가지는 소자도 없으므로, F ET 의 소스 리드에

마이크로스트립 단락 스터브(Short Stub )로 대체하여 0.6 nH의 인덕터와 동일한 유도성 직

렬 피드백 효과를 얻고자 하였다. AT F - 10136 소자의 소스 리드의 폭이 0.509 m m 이므로

불연속 효과를 고려하여 마이크로스트립 폭을 0.6 m m로 하였으며, 단락 스터브의 길이의

변화에 따른 잡음 파라미터를 표 3.6에 나타내었다.

표 3.6 단락 스터브 길이의 변화에 따른 잡음 파라미터

T able 3.6 Noise param et er s v s . the len gth of sh ort stub .

Phy sical
Len gth
[m m ]

F m in

[dB]

Гo p t S 11
*

Rn/ 50 K
M ag A ng M ag An g

0.0 0.4 0.68 51.37 0.77 70.56 0.44 0.70

0.5 0.4 0.66 52.13 0.69 65.54 0.42 0.87

1.0 0.4 0.65 52.90 0.65 59.90 0.40 0.96

1.5 0.39 0.64 53.69 0.62 54.19 0.38 1.00

2.0 0.39 0.63 54.50 0.60 48.78 0.36 1.02

2.5 0.39 0.62 55.33 0.60 43.91 0.34 1.03

표 3.6에서 스터브의 길이가 증가함에 따라 최소 잡음지수 F m in 및 잡음저항 Rn 의 크기가

감소하여 잡음지수가 향상되고, S 11
*와 Гo p t와의 차이가 줄어들므로 잡음정합뿐만 아니라 근
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사적으로 입력정합을 이루어 입력 정재파비가 개선된다. 또한, 안정지수 K가 동작주파수 대

역에서 무조건 안정성을 나타내어 증폭기의 안정성을 개선하게 된다.

잡음지수, 입력 정재파비 그리고 안정성을 고려하여 L S = 0.6 nH 에 해당하는 1.6 m m 길

이의 단락 스터브로 결정하였으며, 그림 3.8에서 마이크로스트립의 길이가 증가함에 따라서

소자 자체의 입력 정재파비가 급격하게 떨어진다는 것을 알 수 있다. 또한 그림 3.9에서는

마이크로스트립 길이의 변화에 의한 소자의 안정 지수를 나타내고 있는데 1.6 m m 이상에서

는 안정 지수가 무조건 안정성 조건인 1 이상임을 확인할 수 있다.

그림 3.8 단락 스터브의 길이 변화에 따른 입력 정재파비 특성

F ig . 3.8 Charact er ist ic of input V SW R v s . short stub len gth .

그림 3.9 단락 스터브의 길이 변화에 따른 안정지수 특성

F ig . 3.9 Ch aract er ist ic st ability fact or v s . short stub length .

3 .3 저 항 성 감결 합 회 로

저잡음 증폭단의 입력 임피던스 정합을 위해 그림 3.10과 같이 저항성 감결합회로

(Resistiv e Decouplin g Circuit )를 사용하여 정합회로를 구성하였다. 저항성 감결합회로는 저

주파 영역의 신호를 저항을 통해 소모시킴으로써 정합 특성을 향상시키고, F ET 자체를 저
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주파 신호에 동작시키지 않게 하여 잡음 특성을 개선하는 효과와 자기 바이어스 회로에서

게이트- 소스 바이어스 전압을 인가하기 위해서 사용되었다. 중심주파수 대역에서는 단락 인

덕터의 영향으로 사용주파수 대역의 신호에 대해 개방회로 영역이 되므로 입력신호는 저항

결합회로에 영향을 받지 않고 전달되며, 반면에 저주파 대역의 신호는 100Ω의 저항에서 소

모되므로 입력 정재파비와 증폭기의 안정성을 개선할 수 있다[10].

그림 3.10 저항성 감결합회로

F ig . 3.10 Resist iv e decoupling cir cuit .

3 .4 자 체 바 이어 스 회 로

본 연구에서 사용한 GaA s F ET 인 A T F - 10136은 바이어스 조건이 V d s =2V , Id s =25 m A일

때 최소의 잡음과 최대의 이득 특성을 가지므로 외부에서 인가하는 전압 V d =5V일 때 위의

바이어스 조건을 만족하도록 하기 위해 자체 바이어스 회로 (S elf Bias Cir cuit )를 그림 3.11

과 같이 구성하였다. 자체 바이어스 회로는 제 2의 전압 공급원이 필요하지 않으므로 바이

어스 회로가 간단한 장점이 있으며, 게이트- 소스 바이어스 전압을 제어하기 위해서 소스 저

항 R s를 사용한다.

그림 3.11 자체 바이어스 회로

F ig . 3.11 T he self - bias circuit .
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그림 3.11의 바이어스 회로에서 역방향 바이어스 된 게이트- 소스를 통해서는 전류가 흐르지

않으므로 게이트 전류는 0 이고 ,따라서 게이트 전압은 다음과 같다[18][19].

V g = I g R g (3.7)

드레인 전류를 Id로 설정하면 소스전압과 게이트- 소스 전압은

V s = I d R s (3.8)

V gs = I d R s (3.9)

로 되며, 드레인 전류는 다음과 같다.

I d = I ds s ( 1 - V gs / V p ) 2 (3.10)

위의 수식으로부터 F ET 전달특성과 자체 바이어스 선을 작도한 결과는 그림 3.12와 같으

며, 최적의 바이어스 점은 V g s = - 0.73 V이고, Id s = 25 m A이므로 소스 저항 R S 는 약 30

Ω이 된다.

그림 3.12 자체 바이어스 선의 작도

F ig . 3.12 T he graph of self - bia s line.

3 .5 저 잡음 증폭 기의 구성

저잡음 증폭기의 구성에서 저잡음 증폭단은 HP사의 GaA s F ET 인 AT F - 10136을, 고이득

증폭단은 Mini- Cir cuit s사의 내부적으로 정합된 MMIC인 VNA - 25를 사용하였으며, 저잡음

증폭기의 구성도는 그림 3.13과 같다.

사용화 추진중인 IMT - 2000 개인 휴대용 단말기의 수신 주파수인 2.13∼2.16 GH z에서 초
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고주파용 수신장치로 사용될 수 있는 저잡음증폭기의 설계에 있어서 저잡음증폭단의 입력단

정합은 저항 결합회로를 사용하였으며, 이득증폭단은 양단 정합된 단일 증폭기 형태로 구성

하였다. 첫째단의 입력단 정합을 저항 결합회로의 형태로 설계하면 입력 임피던스의 정합을

쉽게 할 수 있고, 둘째단은 내부 정합된 MMIC를 사용하였으므로 첫째단 증폭기의 임피던

스를 고려하지 않아도 된다[20].

그림 3.13 저잡음 증폭기의 구성도

F ig . 3.13 T h e block diagram of th e LNA .

저잡음 증폭단의 잡음지수는 0.5 dB, 이득을 14 dB로 설계하고 데이터 시트에 제시된 고이

득 증폭단의 VNA - 25의 잡음지수가 2 dB, 이득이 18 dB 일 때 전체 저잡음 증폭기의 잡음

지수는 다음과 같다.

NF (ov erall) = NF 1 + NF 2 - 1
G1

= 10 0 .5 dB / 10 + 10 2 dB / 10 - 1
10 14 dB / 10 0 .9 dB

(3.11)

그림 3.14는 저잡음증폭단의 입력 반사계수 (ГS ) 점을 구하기 위해 중심주파수 2.15 GHz

에서 가용이득원과 식 (2.104)를 이용하여 작도한 잡음 지수원이 만나는 지점을 ГS로 결정

하고 저항 결합회로를 이용하여 입력단 정합회로를 구성하였다[10].

그림 3.14 가용이득원 및 잡음지수원

F ig . 3.14 Av ailable g ain and noise figure cir cles .
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위의 시뮬레이션 결과로부터 구현하고자 하는 전체 저잡음증폭기의 설계 목표치를 표 3.7

에 제시하였으며, 현재 상용중인 P CS 기지국 및 중계기용 수신단에 사용되는 저잡음 증폭

기를 모델로 하였다.

표 3.7 저잡음 증폭기의 설계 목표치

T able 3.7 Design specificat ion s of LNA .

It em Descript ion s Specificat ion s Item Description s Specificat ion s

F requen cy Ban d 2.13 ∼ 2.16 GHz Input VSW R 1.5 : 1 m ax .

N oise F igure 0.9 dB m ax . Output VSW R 1.5 : 1 m ax

Gain 30 dB P 1d B 18 dBm

Gain F latnes s 1 dB m ax V olt age 5 V dc
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제 4장 저 잡음 증폭기 의 제작 및 측 정

4 .1 시 뮬레 이션

그림 4.1은 앞에서 언급한 회로 설계 이론을 이용하여 정합회로를 구성한 다음 설계한 저

잡음 증폭단과 고이득 증폭단, 그리고 바이어스 회로 부분을 포함한 전체 저잡음 증폭기 회

로를 나타낸다. 잡음 정합과 입력 정재파비를 동시에 만족시키고자 직렬 피드백을 이용하였

으며, 또한 입력단 정합을 용이하게 하기 위해 저항 결합회로를 사용하였다.

그림 4.1 저잡음 증폭기의 회로도

F ig . 4.1 T h e cir cuit of LNA .

그림 4.2 이득 및 잡음지수 특성

F ig . 4.2 Characterist ic g ain an d n oise figure.

잡음지수가 사용 주파수 대역에서 0.7 dB 이하가 되도록 초고주파 응용 소프트웨어인

S erenade 8.0을 사용하여 최적화 한 저잡음 증폭기의 시뮬레이션 결과를 그림 4.2와 4.3에

나타내었다. 사용 주파수 대역에서 잡음지수는 약 0.6 dB 이하, 32 dB 이상의 이득을 보이

고 입·출력 반사계수가 약 14 dB 이하 즉, 1.4 이하의 정재파비 특성을 나타내어 최적화

되었음을 알 수 있다.
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그림 4.3 입·출력 반사손실 특성

F ig . 4.3 Charact er ist ic input·output r eflection loss .

4 .2 제 작 및 실험

제작된 저잡음 증폭기를 HP 8753D Net w ork Analy zer를 이용하여 산란 파라미터를 측정

하여 이득과 정합 특성을 분석하였고, 잡음지수는 MAURY MICROW AVE Corporat ion사의

N oise Gain An aly zer MT 2075와 N GA F requen cy Ex tender를 사용하여 측정하였고 P 1dB는

HP사의 8560E Spectrum An aly zer와 신호발생기를 사용하여 측정하였다.

그림 4.4에서 제작된 저잡음 증폭기의 A rt w ork과 실물 사진을 나타내었다.

그림 4.4 제작된 저잡음 증폭기의 Art w ork 및 사진

F ig . 4.4 T h e artw ork and Photograph of a fabricated LNA .

그림 4.5는 MT 2075 계측기로 측정한 잡음지수를 나타낸다. 측정된 잡음지수 특성은 사용

주파수 대역(2.13 ∼ 2.16 GH z)에서 0.7 dB 이하의 특성을 보였고, 그림 4.6의 이득 및 위상
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특성에서는 사용주파수 대역에서 30 dB (20 dB Att enuat or 부가하여 측정) 이상의 이득과

±0.3 dB 이내의 이득 평탄도를 보였다.

그림 4.5 잡음지수 특성

F ig . 4.5 Ch aract er istic of noise figure.

그림 4.6 이득 및 위상 특성

F ig . 4.6 Charact er istics of g ain and ph ase.

그림 4.7에서는 저잡음 증폭기의 입·출력 정재파비가 대역 내에서 1.5 이하의 특성을 나

타내고 있으며, 30 dB 이상의 이득과 ±0.3 dB 이내의 이득 평탄도, 0.7 dB 이하의 잡음 지

수 특성 등은 시뮬레이션 결과와 비교적 잘 일치함을 보였다.

- 43 -



그림 4.7 입·출력 정재파비 특성

F ig . 4.7 Ch aract er istics of input·output V SW R rat io.

그림 4.8은 중심주파수 2.15 GH z에서 입력 신호전력 대 출력 신호전력의 관계를 나타낸다.

제작된 저잡음 증폭기의 P 1d B 출력은 약 18 dBm을 나타내었다.

그림 4.8 입·출력 전달 특성

F ig . 4.8 Charact er istics of input·output t r an sfer .

제작된 저잡음 증폭기의 측정 결과를 설계 목표치와 비교해 볼 때 모든 특성을 만족시키

며, 특히 우수한 잡음지수와 이득 특성을 보였다.
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제 5장 결 론

본 논문에서는 IMT - 2000 휴대용 단말기 수신 주파수인 2.13 ∼ 2.16 GH z 대역에서 초고

주파용 수신장치로 사용될 수 있는 저잡음 증폭기를 유전율 3.5, 두께 0.5 mm인 테프론 기

판상에 구현하였다.

증폭기의 설계 및 제작에 있어서, 저잡음 증폭단은 직렬 피드백과 저항결합 회로를 사용

하였으며, 고이득 증폭단은 양단 정합된 단일 증폭기 형태로 구성하였다. 저잡음 증폭단에

직렬 피드백을 사용하게 되면 저잡음 특성과 입·출력 정재파비를 동시에 만족시키고 저항

결합 회로는 게이트- 소스 바이어스를 인가함과 동시에 저주파 영역의 신호를 정합 회로내

의 저항을 통해 소모시킴으로써 저잡음 증폭기의 설계시 입력단 정합에 용이하였다. 또한,

고이득 증폭단에 내부적으로 정합된 MMIC를 사용하였으므로 전단 증폭기의 임피던스를 고

려하지 않아도 된다는 장점이 있다.

그러나, 사용한 GaA s F ET 소자는 사용주파수 대역에서 부분적인 불안정성을 가지는 문

제점이 있으므로, 이러한 문제점을 극복하는 일반적인 방법은 드레인측에 직렬로 저항을 부

가하는 것이다. 그러나, 이 방법은 이득의 감소와 입·출력 동시 정합을 어렵게 만드는 단점

이 있다. 따라서, 본 연구에서는 소스 리드 인덕터의 부가적인 이점으로 대역내의 무조건 안

정성을 이루었다.

측정 결과는 사용주파수 2.13 ∼ 2.16 GHz 대역에서 30 dB 이상의 이득, 0.7 dB 이하의

잡음지수, 1.5 이하의 입·출력 정재파비, P 1d B 17.6 dBm , 이득 평탄도 0.3 dB 이내의 결과

를 나타냄으로써 설계시 목표로 했던 사양을 만족시킴으로써 IMT - 2000, P CS용 기지국 및

중계기 등의 수신단에 널리 활용될 수 있을 것으로 사료된다.
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