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ПРЕДИСЛОВИЕ

Монография посвящена анализу основных тенденций развития архитектуры и схемотехники СФ блоков систем связи и телекоммуникаций, реализуемых на основе кремниевых технологий, в т.ч. SGB25VD, внедряемой на российских предприятиях. 
В главе 1 проведён сравнительный анализ предельных динамических параметров широкополосных усилителей на КМОП транзисторах.

В главе 2 исследуются основные модификации СВЧ усилителей тока Гильберта, работающих при малых напряжениях питания.
В главе 3 обобщается опыт разработки СФ блоков СВЧ диапазона на основе кремниевых технологий, приводятся результаты исследования полностью дифференциальных операционных усилителей, малошумящих усилителей L и S диапазонов частот, интегральных управляемых LC генераторов, СВЧ усилителей мощности, смесителей сигналов, а также сведения об СВЧ параметрах стандартных отечественных металлокерамических корпусов.

В главе 4 рассмотрены СФ блоки прецизионных ограничителей спект-ра, аналоговых интерфейсов в КМОП базисе, импульсно-потенциальных аналого-цифровых преобразователей.

Монография подготовлена: Н.Н. Прокопенко (ЮРГУЭС) (гл. 1, 2, раздел 3.1); С.Г. Крутчинским (ТТИ ЮФУ) (гл. 1, 2, 4); А.С. Будяковым (ФГУП «НПП “Пульсар”») (гл. 3); Е.М. Савченко (ФГУП «НПП “Пульсар”») (гл. 3).

При написании монографии использовались результаты компьютерного моделирования конкретных схем, полученные П.С. Будяковым (гл. 2), Г.А. Свизевым, Е.А. Жебруном, А.В.Золотаревым, С.А. Грипинским (гл. 1, 4).
ВВЕДЕНИЕ
Создание смешанных систем на кристалле или корпусе для современной аппаратуры связи требует разработки полного комплекта сложно-функциональных (СФ) блоков для технологий, ориентированных на аналоговую и цифровую электронику. Наиболее перспективной для этих задач является кремний-германиевая (SiGe) технология, обеспечивающая наряду с цифровыми КМОП опциями реализацию КМОП и СВЧ транзисторов с гетеропереходом. Возникающие при её применении проблемы схемотехнического характера обусловлены в первую очередь либо отсутствием комплементарных (n-p-n, p-n-p) транзисторов, либо недостаточно высокими качественными показателями p-n-p транзисторов.  

Выработка рекомендаций инженерного характера по использованию этого БиКМОП базиса связана не только с сопоставлением ставших уже традиционными схемотехнических решений отдельных узлов, устройств и СФ блоков, но и с исследованиями, направленными на разработку новых методов и инженерных методик оптимального схемотехнического проектирования, учитывающими оговорённые технологические факторы. Учитывая широкую номенклатуру функциональных устройств систем связи, к таким исследованиям в первую очередь необходимо отнести следующее.

Во-первых, повышение интегральных качественных показателей широкого класса линейных КМОП устройств, приближение их характеристик к функциональным аналогам на биполярных транзисторах существенно повлияет на возможность системной интеграции собственно СнК и расширит номенклатуру соответствующих СФ блоков. Новые структуры КМОП узлов позволяют существенно дополнить и развить схемотехнику СФ блоков в БиКМОП базисе и уже поэтому расширить область практического применения наиболее дешёвого техпроцесса SGB25VD без p-n-p SiGe транзисторов.

Во-вторых, необходимо более глубокое исследование схемотехнических возможностей традиционных комплементарных структур СВЧ операционных преобразователей и классических усилителей, направленных на уменьшение требований к напряжению питания, потребляемому току, создание новых, в частности парафазных, схем, повышающих помехозащищённость смешанных СнК. Такие результаты непосредственно влияют не только на схемотехнику СВЧ СФ блоков, но и увеличивают предельный уровень интеграции микроэлектронных систем средств радиосвязи.

Наконец, и это самое главное, указанные исследования должны завершаться разработкой инженерных методик и рекомендаций, связанных с общей проблемой интеграции новых схемотехнических принципов при проектировании конкретных устройств и СФ блоков для смешанных микроэлектронных систем различного функционального назначения. Именно эти вопросы затрагиваются в третьей и четвёртой главах настоящей монографии, где, в частности, показано, что новые схемотехнические подходы, изложенные в первой и второй главах, не только не являются противоречивыми, но и позволяют генерировать новые архитектуры этих блоков. 

При создании этой монографии авторами использованы многие результаты, полученные совместно с их молодыми коллегами. Соответствующие публикации цитируются в списке использованной литературы, значительная их часть выходит в сборнике материалов научно-практи-ческой конференции «Актуальные проблемы аналоговой микросхемотехники» (2011 г.). Практически всё моделирование принципиальных схем как узлов и устройств, так и СФ блоков выполнено аспирантами и магистрантами Г.А. Свизевым, Е.А. Жебруном, А.В. Золотаревым, С.А. Грипинским, А.И. Серебряковым, П.С. Будяковым, С.С. Беличем, И.В. Пахомовым и др.


ГЛАВА 1
АРХИТЕКТУРА И СХЕМОТЕХНИКА 

ШИРОКОПОЛОСНЫХ УСИЛИТЕЛЕЙ 
НА КМОП ТРАНЗИСТОРАХ

1.1. Особенности применения КМОП транзисторов 
в аналоговых микросхемах

Применение КМОП транзисторов в аналоговой микросхемотехнике как альтернатива биполярным структурам при любых технологических нормах существенно уменьшает достижимый диапазон рабочих частот, а в ряде случаев – и динамический диапазон проектируемых схем [1]. Однако стремление реализовать смешанные микроэлектронные системы как системы на кристалле (СнК) является мощным стимулом для развития аналоговой микросхемотехники на КМОП транзисторах. В этом отношении базовыми узлами СФ блоков аналого-цифрового тракта преобразования являются инструментальные усилители, компараторы, фильтры, драйверы, реализуемые на базе операционных усилителей (ОУ). Именно качественные показатели ОУ, и в первую очередь коэффициент усиления и граничные частоты, определяют качество усилителей и, следовательно, метрологические характеристики аналого-цифровых СФ блоков. Несмотря на усилия многих специалистов (анализ выполнен в [2]), эти исследования только начинаются. Для обеспечения высокого коэффициента усиления ОУ в этом случае используются многокаскадные структуры, что в силу целого ряда известных причин значительно ухудшает качественные показатели          СФ блоков. Подтверждением является отсутствие предельных оценок по достижимым уровням коэффициента передачи синфазного напряжения, дифференциального коэффициента усиления, их граничных частот, минимально возможной потребляемой мощности и т.п.

При использовании в усилительных каскадах полевых транзисторов с изолированным затвором влияние их внутреннего сопротивления (сопротивления участка цепи сток-исток) 
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 (рис. 1.1) на достижимый коэффициент передачи определяется следующим соотношением:
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где S – крутизна входного транзистора; 
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 – проводимости участков цепи сток-исток основного (V1) и дополнительного (V2) транзисторов и нагрузки каскада (рис. 1.1).
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Рис. 1.1. Простейший каскад с динамической нагрузкой


Именно поэтому уменьшение 
[image: image8.wmf]i
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 при ужесточении технологических норм производства КМОП  транзисторов ограничивает предельное значение коэффициента усиления каскадов. На рис. 1.2 приведены режимные зависимости малосигнальных параметров таких транзисторов для технологического процесса SGB25VD [3] для энергоэкономичного случая. 
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Рис. 1.2. Режимные зависимости малосигнальных параметров 
КМОП транзисторов для техпроцесса SGB25VD
Как видно из рис. 1.2, увеличение потребляемого тока не приводит к увеличению коэффициента усиления каскада. Так, изменение тока от 50 мкА до 200 мкА сохраняет коэффициент усиления каскада на уровне 15 единиц. Отметим, что при аналогичных условиях использования в качестве V1 биполярного транзистора обеспечивает трёхкратное увеличение этого параметра за счёт более высокой крутизны усиления. Кроме этого, достижимое значение коэффициента усиления непосредственно определяется током его эмиттерного перехода. Именно поэтому для обеспечения практической конкурентоспособности КМОП схем необходим поиск новых схемотехнических способов повышения коэффициента усиления каскадов с динамической нагрузкой.

Вторая проблема, возникающая при построении КМОП усилителей, связана с их низкой конкурентоспособностью по достижимому диапазону рабочих частот. С точки зрения инженерной практики, в настоящее время целесообразно ориентироваться на их приближение по этому интегральному показателю к соответствующим биполярным структурам. При этом необходимо учитывать, что в любом случае аналоговые устройства должны обеспечивать необходимый динамический диапазон. 
В работе [4] показано, что ужесточение технологических норм менее 0.35 мкм приводит к резкому ухудшению ВАХ транзисторов любых типов. В этом отношении определённым компромиссом является технологический процесс SGB25VD, в рамках которого наряду с КМОП транзисторами реализуются СВЧ n-p-n транзисторы с гетеропереходом.

Следует отметить, что в рамках указанной технологии частота единичного усиления биполярного SiGe транзистора определяется выражением [3]:
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аналогично для МОП транзистора:
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где 
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 – время, необходимое для пролёта носителей заряда от истока к стоку; 
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 – времена пролёта носителей заряда через области базы, коллектора, эмиттера соответственно.

Отметим, что при умеренных токах коллектора, частота единичного усиления SiGe ГБТ находится из упрощённого выражения:
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т.е. определяется чисто временной задержкой, тогда как частота единичного усиления субмикронных полевых транзисторов определяется главным образом паразитными ёмкостями Cзи и Сзс.

Именно поэтому n-p-n транзистор в структуре некоторых ОУ выполняет основные функции преобразования сигнала. На рис. 1.3 и 1.4 приведены режимные зависимости этого интегрального качественного показателя для СВЧ биполярного транзистора и полевого транзистора. Анализ приведённых характеристик показывает, что без специальных мер схемотехнического характера частотный диапазон КМОП каскадов будет отличаться в десятки раз от их биполярных аналогов при одинаковых токах потребления. 

[image: image15.emf]
Рис. 1.3. Частотные характеристики биполярного транзистора
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Рис. 1.4. Частотные характеристики полевого транзистора
Таким образом, создание широкополосных усилителей и других операционных преобразователей на базе КМОП транзисторов и возможность их интеграции в устройства и СФ блоки смешанных микроэлектронных систем требует разработки новых схемотехнических принципов, направленных на увеличение результирующего коэффициента усиления и диапазона рабочих частот. С практической точки зрения оказывается достаточным приближение указанных параметров КМОП схем к аналогичным качественным показателям схем на биполярных транзисторах в рамках идентичных технологических норм их производства.

1.2. Методы повышения коэффициента усиления 
в КМОП каскадах с динамической нагрузкой

Как следует из соотношения (1.1), увеличение коэффициента усиления КМОП каскада с динамической нагрузкой возможно за счёт уменьшения влияния проводимости сток-исток не только основного, но и дополнительного транзисторов. Для решения аналогичной задачи в схемах с биполярными транзисторами в [5] предложен, а в [6] развит метод собственной компенсации влияния проходных паразитных проводимостей определённого участка цепи. Этот метод базируется на введении в схему каскада дополнительных (компенсирующих) контуров обратной связи, действие которых распространяется только на этот паразитный параметр и уменьшает или минимизирует определённую параметрическую чувствительность.      В настоящем подразделе рассматривается применение этого метода для решения поставленной задачи и, следовательно, его развитие с учётом особенностей КМОП схем.

Характер физических процессов в КМОП транзисторах показывает, что численное значение 
[image: image17.wmf]i
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 не влияет на управляющее напряжение, поэтому при отсутствии сопротивлений в цепи истока прямое применение контуров собственной компенсации невозможно (проходная проводимость затвор-сток имеет только ёмкостный характер). Именно поэтому для организации контура собственной компенсации в цепи истока необходимо использовать конечное сопротивление 
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. В общем случае цепь компенсирующей обратной связи связывает дифференциальный вход транзистора с его неинвертирующим входом. Для полевого транзистора это показано на рис. 1.5а. Учитывая, что напряжение на затворе от 
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 не зависит, контур компенсирующей обратной связи связывает только исток и сток полевого транзистора, что в конечном итоге приводит к проблеме стабилизации режима его работы. Функциональным эквивалентом такой цепи (с точностью до знака) является связь истока транзистора (датчик 
[image: image20.wmf]i
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) с его затвором (рис. 1.5б), когда инвертирующий усилитель напряжения 
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 изменяет напряжение затвор-исток и, следовательно, компенсирует изменение тока в цепи стока, вызванное влиянием 
[image: image22.wmf]i

R

. Таким образом, структурная неоднозначность цепей собственной компенсации дифференциальных сопротивлений КМОП транзисторов требует детального сопоставительного анализа их вариантов по критерию максимизации коэффициента усиления каскада и его граничной частоты.
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Рис. 1.5. Взаимодействие цепи собственной компенсации 
с входными зажимами полевого транзистора
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Рис. 1.6. Цепи собственной компенсации в каскаде 
с динамической нагрузкой

Указанные выше преобразования приводят к структуре каскада с динамической нагрузкой, показанной на рис. 1.6а. 
Здесь
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где 
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 – крутизна входного для источника сигнала транзистора.

Настоящее соотношение показывает, что инвертирующие усилители Кп1 и Кп2 обеспечивают уменьшение влияния 
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 на достижимый коэффициент усиления в соответствии с принципом собственной компенсации. Однако даже при отсутствии указанных усилителей (
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) влияние 
[image: image30.wmf]1

i

R

 и 
[image: image31.wmf]2

i

R

 ослабляется за счёт конечных значений 
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. Действительно, эти резисторы, являющиеся датчиками влияния 
[image: image34.wmf]i
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 транзисторов V1 и V2, образуют контуры обратных связей в каждом плече каскада, направленные на увеличение их выходного сопротивления. Таким образом, достаточно формальная замена этих сопротивлений на транзисторы с аналогичным типом проводимости позволяет получить простейшую схему «двойного каскода» (рис. 1.6б). 
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и при идентичности транзисторных пар V1, V3; V2, V4 получим ослабление действия их внутреннего сопротивления на величину статического коэффициента усиления (
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) транзисторов их «каскодных пар». Именно это и уменьшает эквивалентную проводимость нагрузки усилительного каскада:
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и, следовательно, повышает достижимый коэффициент усиления каскада. При этом в соответствии с принципом собственной компенсации [4] парциальные параметрические чувствительности уменьшаются на величину статического коэффициента усиления однотипного транзистора:
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Дальнейшее уменьшение этих чувствительностей и увеличение коэффициента усиления возможно применением дополнительных цепей обратной связи (рис. 1.6а), когда 
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В этом случае
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где 
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Приведённые соотношения показывают, что уменьшение парциальных параметрических чувствительностей связано с увеличением сопротивлений в цепях истока V1 и V2, что достигается применением дополнительных однотипных транзисторов V2 и V4 (рис. 1.7). Именно эти транзисторы обеспечивают реализацию «двойного» (симметричного) каскода в каскаде с динамической нагрузкой. Указанные транзисторы обеспечивают реализацию усиленных неравенств:
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поэтому коэффициент усиления каскада во многом определяется статическим коэффициентом усиления введённых транзисторов:
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   (1.16)

Эти же условия позволяют минимизировать и параметрические чувствительности
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Таким образом, предельное (максимальное) значение коэффициента усиления каскада с динамической нагрузкой определяется не уровнем его нестабильности, а возможностью схемотехнической реализации усилителей напряжения цепи обратной связи 
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где индекс j соответствует номеру полевого транзистора, затвор которого является нагрузкой i-го масштабного усилителя.

С практической точки зрения равенство вкладов малосигнальных параметров КМОП транзисторов является достаточным условием общего параметрического компромисса.

Действие рассматриваемых цепей компенсации обратных связей распространяется и на ёмкостные составляющие участка цепи сток-исток полевых транзисторов. Действительно, как следует из [4], передаточная функция каскада с динамической нагрузкой имеет следующий вид:
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где 
[image: image68.wmf]в

t

 – постоянная времени каскада в обрасти высоких частот; 
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 – некоторый коэффициент, определяемый прочими (недоминирующими) факторами. 

Для простейшего каскада без цепей собственной компенсации (рис. 1.1):
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где 
[image: image72.wmf]i
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 – выходная ёмкость i-го транзистора.

В случае применения цепей собственной компенсации (рис. 1.7):
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Для схемы (рис. 1.6б) в соотношениях (1.22), (1.23) необходимо принять 
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Таким образом, влияние выходных ёмкостей полевых транзисторов в каскаде с динамической нагрузкой многократно (на величину статического коэффициента усиления транзистора) ослабляется. Однако, как видно из соотношений (1.21) и (1.23), это приводит к увеличению порядка передаточной функции, и старший коэффициент её характеристического уравнения может уменьшаться только в случае применения дополнительных усилений 
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 (рис. 1.7). 
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Рис. 1.7. Дополнительные цепи компенсации в «двойном каскоде»

Указанный фактор определяет эффективность настоящего вида собственной компенсации. Это объясняется влиянием частотных свойств вводимых усилителей напряжения:
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где 
[image: image80.wmf]i
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 – эквивалентная ёмкость и крутизна дополнительных компенсирующих усилителей.

В этом случае эквивалентная постоянная времени усилительного каскада (рис. 1.7) определяется из следующего соотношения:
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где K – реализуемый каскадом коэффициент усиления; 
[image: image82.wmf]j

m

 – статический коэффициент усиления j-го транзистора.

Сравнение структуры соотношения (1.25) со структурой постоянной времени обычного каскада на КМОП транзисторах показывает, что влияние частотных свойств дополнительных компенсирующих усилителей ослабляется статическими коэффициентами транзисторов каскодных пар. Так, для технологического процесса SGB25VD (рис. 1.2) эта величина и, следовательно, конечная эффективность составляет 102 раз.

Как было показано выше, применение цепей собственной компенсации не только увеличивает коэффициент усиления каскадов, но и уменьшает влияние выходных ёмкостей КМОП транзисторов. В этой связи для сравнения различных каскадов целесообразно использовать два показателя качества схемотехнических решений:
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где 
[image: image85.wmf]0
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 – потребляемый каскадом ток (реализация цепей затворных напряжений исключается); 
[image: image86.wmf]п

Е

 – напряжение симметричного источника питания.

В общем случае приведённые интегральные параметры показывают эффективность использования энергетических ресурсов для достижения сформулированной в работе цели. Соотношения (1.7), (1.16); (1.22), (1.25) показывают: различные степени влияния 
[image: image87.wmf]i
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 и 
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C

 на качественные показатели каскадов с динамической нагрузкой будут приводить к различным показателям качества, а применение дополнительных компенсирующих усилителей – к увеличению потребляемого тока.


На рис. 1.8 показана исходная схема каскада с простейшей динамической нагрузкой, которая в дальнейшем будет использована для оценки качества предложенных схемотехнических решений. 
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Рис. 1.8. Принципиальная схема простейшего каскада 
с динамической нагрузкой

Принципиальные схемы двойного каскода и каскада с дополнительными компенсирующими усилителями приведены на рис. 1.9 и 1.10. Здесь источник тока 
[image: image90.wmf]0

I

 и КМОП транзисторы в диодном включении обеспечивают согласование режимов работы основных (n-МОП) и дополнительных (p-МОП) транзисторов. 
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Рис. 1.9. Принципиальная схема двойного каскода
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Рис. 1.10. Принципиальная схема двойного каскода 
с дополнительными компенсирующими усилителями

Результаты моделирования схем в среде Cadence Virtuoso с использованием компонентов техпроцесса SGB25VD приведены в таблице 1.1 и показаны на рис. 1.11 и 1.12.

Таблица 1.1
Результаты моделирования принципиальных схем 
в среде Cadence Virtuoso
	Параметр

схема
	
[image: image93.wmf]c

I

, мкА
	
[image: image94.wmf]K

, дБ
	
[image: image95.wmf]гр

f

, MГц
	
[image: image96.wmf]1

f

, ГГц
	
[image: image97.wmf]x

, МГц/мкА
	
[image: image98.wmf]h

, 1/мкВт
	
[image: image99.wmf]+

max

in

U

, мВ
	
[image: image100.wmf]-

max

in

U

, мВ
	
[image: image101.wmf]+

max

out

U

, В
	
[image: image102.wmf]-

max

out

U

, В

	схема 

рис. № 8
	30
	25,1
	33,35
	0,601
	20
	0,15
	108,4
	-104
	1,847
	-1,537

	схема 

рис. № 8
	200
	25,97
	180,3
	3,43
	17
	
	102
	-74,8
	1,75
	-1,35

	схема 

рис. № 9
	30
	53,67
	3,829
	1,832
	60
	2
	6,5
	-8,6
	2,945
	-2,921

	схема 

рис. № 9
	200
	50,0
	24,46
	7,729
	38
	
	10,4
	-3
	2,685
	-2,705

	схема 

рис. № 10
	30
	77
	0,635
	4,5
	50
	10
	0,48
	-0,37
	3,4
	-3,4

	схема 

рис. №10
	200
	80
	2,22
	22,2
	36
	
	0,26
	-0,57
	3,14
	-3,26

	схема 

рис. № 14
	30
	76,386
	0,661
	4,355
	72
	20
	0,124
	-1,05
	3,4
	-3,4


[image: image103.png]K (dB)

100

T R E T T ST AT SR RN
R R 1 N A R R
| Cxema puc. Ne 10, |c:gooMrA } } }
| maar: s i |
75.07 Cremapuic. e 10, 1=30meAN N\ ||
JHHHH
| Cxemapmc N9 lc=30mkA NN\ |
50.0
} Oi(eMa TM:.N‘FQ,IC‘:ZDDiMKA ‘ |
|| Cxema puc. Ne 8, 1c=200MKA
25.0
1 0 A B A
} } Cxema puc. No 8, Ic=30MKA
o s ettt St
100 10! 102 103 104 10° 108 107 108 109 1010

f (Hz)




Рис. 1.11. АЧХ каскадов с динамической нагрузкой
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Рис. 1.12. ФЧХ каскадов с собственной компенсацией
Как видно из таблицы, применение простейших (рис. 1.11) цепей собственной компенсации позволяет практически в 25 раз увеличить коэффициент усиления схемы и в 2,5–3 раза – частоту единичного усиления (
[image: image105.wmf]1

f

). Каскодные нагрузки основного и дополнительного транзисторов увеличивают остаточное напряжение схемы и, как видно из анализа максимальных выходных напряжений (
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), уменьшают эффективность использования 
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. Однако интегральный показатель 
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, характеризующий схемотехническую эффективность решения поставленной задачи, увеличивается более чем на порядок. Уменьшение влияния выходных ёмкостей V1 – V4 на диапазон рабочих частот (соотношения (1.22), (1.25)) позволяет увеличить 
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 при неизменном токе стока и показателе качества 
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Для дальнейшего повышения коэффициента усиления, как было показано ранее, в структуре двойного каскода необходимо использовать два дополнительных компенсирующих усилителя (рис. 1.12), которые реализованы на базе каскадов с общим истоком (V6, V11) с каскодными           динамическими нагрузками (V12, V14; V5, V13). В этом случае, как видно из рис. 1.11 и табл. 1.1, коэффициент усиления увеличивается практически в 40 раз, а показатель качества 
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 – в 5 раз. Действительно, в настоящей схеме:
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  (1.28)

поэтому, как это следует из соотношения (1.16), коэффициент усиления каскада максимизируется:
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Уменьшение влияния выходных ёмкостей увеличивает и частоту единичного усиления каскада, однако трёхкратное увеличение потребляемого тока уменьшает интегральный показатель 
[image: image115.wmf]x

. Этот вывод следует из соотношений (1.22), (1.23). В практическом отношении можно считать, что влияние проходных ёмкостей КМОП транзисторов двойного каскода уменьшается в 
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 раз.

Следует отдельно отметить, что повышение глубины отрицательной обратной связи в настоящей схеме, как видно из табл. 1.1, увеличивает и максимальные выходные напряжения  
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Изменение структуры каскада с динамической нагрузкой создаёт дополнительные параметрические степени свободы, связанные с возможностью увеличения диапазона рабочих частот за счёт увеличения потребляемого тока. Однако, как видно из рис. 1.2, характер режимной зависимости малосигнальных параметров КМОП транзисторов и, следовательно, как следует из соотношений (1.6), (1.16), изменение численного значения коэффициентов усиления приводит в конечном итоге к определённым параметрическим ограничениям. На рис. 1.13 показаны зависимости 
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 каскадов рис. 1.9 и 1.10 от тока стока в диапазоне целесообразных (экономичных) его значений. 
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Рис. 1.13. Зависимость частоты единичного усиления 
от режима работы КМОП транзисторов

В этом отношении схема каскада с дополнительными компенсирующими каскадами (рис. 1.10) имеет определённые преимущества.


Как отмечалось выше, применение компенсирующих каскадов с динамической нагрузкой приводит к трёхкратному увеличению потребляемого тока и снижению потенциальных показателей 
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 и 
[image: image122.wmf]x

. При необходимости эти показатели можно улучшить исключением сложной динамической нагрузки в компенсирующих каскадах V6, V11. На рис. 1.14 показано решение этой задачи для 
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. Результаты моделирования схемы приведены в табл. 1.1, показывающей, что при практически идентичных значениях основных параметров каскада усиления показатели качества 
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 улучшаются. 

Полученные в работе результаты показывают, что при использовании КМОП транзисторов принцип собственной компенсации влияния их малосигнальных параметров структурно изменяется. 

Характер физических процессов в этих активных элементах показывает, что уменьшение влияния выходной проводимости (сток-исток) достигается либо увеличением сопротивления истоковой цепи, либо композицией этого решения задачи и дополнительного контура собственной компенсации, связывающего исток и затвор транзистора через инвертирующий усилитель напряжения (рис. 1.6). Независимо от используемого способа решения задачи, действие контуров собственной компенсации уменьшает параметрическую чувствительность коэффициента усиления и его граничной частоты к нестабильности указанных параметров. Если действие контуров компенсации направлено на максимизацию коэффициента усиления каскада, то в этом случае параметрические чувствительности не изменяются.


[image: image125.emf]IN

OUT

-4 V

+4 V

V6

V4

V2

V1

V5

V3

V7

1c

R

2 c

R

V8

V10

V9

V7

0

I

50 k

50 k


Рис. 1.14. Принципиальная схема двойного каскода 
с упрощёнными компенсирующими цепями обратной связи

Эффективность предложенных контуров и цепей собственной компенсации непосредственно зависит от статического коэффициента усиления МОП транзисторов с каналом n- и p-типа. Именно поэтому в практических схемах возможна режимная оптимизация их основных качественных показателей, что в конечном итоге и создаёт дополнительные преимущества КМОП базиса по отношению к биполярным структурам. Как показано на конкретных примерах, комбинация предложенных структурных особенностей и режимная оптимизация позволяют приблизить достигаемый коэффициент усиления КМОП каскада к аналогичному параметру каскадов на базе биполярных и БиКМОП компонентов при заметном уменьшении потребляемого тока.

Предложенные структуры двойных каскадов (рис. 1.3) являются эффективным способом повышения коэффициента усиления каскада и частоты единичного усиления. Практическое применение таких каскадов в различных устройствах позволяет обеспечить минимальную электрическую длину и, следовательно, повысить диапазон рабочих частот СФ блоков. Например, в операционных усилителях оказывается возможным использовать симметричные дифференциальные каскады с единичным коэффициентом усиления на базе диодных нагрузок с дополнительной следящей обратной связью по синфазному напряжению.

1.3. Дифференциальные каскады 
с повышенным коэффициентом усиления

На базе предложенных принципов схемотехнического проектирования каскадов с цепями собственной компенсации влияния малосигнальных параметров на достижимый коэффициент усиления можно создать функционально полный ряд дифференциальных каскадов (ДК) с высоким коэффициентом усиления и диапазоном рабочих частот. 

Структура двойного каскода легко распространяется на симметричные ДК (рис. 1.15), когда режимы работы основных транзисторов и их динамических нагрузок согласуются рефлекторами токов. 
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Рис. 1.15. Принципиальная схема симметричного ДК 
по структуре двойного каскода
Результаты моделирования схемы, приведённые на рис. 1.21–1.24, показывают высокую эффективность предложенных схемотехнических решений. Численные значения указанных в табл. 1.2 параметров хорошо согласуются с аналитическими соотношениями (1.6) – (1.25) и малосигнальными параметрами КМОП базиса.

Принцип двойного каскода в рассматриваемой схеме использовался и при создании источников тока. Как видно из сопоставительного анализа частотных зависимостей дифференциального коэффициента усиления K и коэффициента передачи синфазного сигнала (рис. 1.16 и 1.17), именно это позволило практически на порядок уменьшить величину выходного синфазного напряжения при неизменном произведении коэффициента передачи этого сигнала и его граничной частоты. 
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Рис. 1.16. АЧХ симметричного ДК
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Рис. 1.17. Частотная зависимость коэффициента передачи 

синфазного напряжения симметричного ДК
Для дальнейшего увеличения коэффициента усиления дифференциальных каскадов можно, как показано на рис. 1.7, использовать цепи дополнительной обратной связи. Однако их реализация требует применения дополнительных транзисторов, причём на каждую цепь (рис. 1.10) необходима пара КМОП транзисторов. Этот принцип является общим для любого ДК. В случае применения таких ДК во входных цепях усилителей, когда уровень входного сигнала достаточно мал, можно без ущерба для уровня нелинейных искажений использовать дополнительный уровень каскадирования (каскод в каскоде или тройной каскод). Действительно, из соотношений (1.6) – (1.9) видно, что эффективность цепи каскода определяется численным значением выходной проводимости вводимых в схему дополнительных транзисторов, поэтому для относительно высоковольтных усилителей можно использовать дополнительное «вертикальное» каскадирование как основных, так и дополнительных транзисторов, образующих динамические нагрузки. В качестве примера такого решения задачи на рис. 1.18 приведена схема симметричного дифференциального каскада, являющегося «тройным» каскодом. Для уменьшения коэффициента передачи синфазного напряжения в источниках тока использована компенсирующая влияние выходных сопротивлений V5 и V6 обратная связь, образованная V34 и V39 с динамической нагрузкой. 
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Рис. 1.18. Симметричный ДК по структуре «тройного каскода»
Как видно из результатов моделирования схемы (рис. 1.19–1.20), это, как и отмечалось выше, приводит к существенному повышению дифференциального коэффициента усиления и уменьшению коэффициента передачи синфазного напряжения.
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Рис. 1.19. АЧХ симметричного ДК
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Рис. 1.20. Частотная зависимость коэффициента передачи 

синфазного напряжения симметричного ДК
С точки зрения минимизации коэффициента передачи синфазного напряжения в структуре дифференциальных каскадов можно использовать цепи компенсации влияния малосигнальных параметров активных элементов, реализующих источники опорного тока. Детально структурные и функциональные принципы построения таких цепей изложены в [7].

Этот принцип дополняет рассматриваемую схемотехнику КМОП каскадов и позволяет решить ряд важных практических задач. Например, при построении мультидифференциальных ОУ для ряда инженерных задач [8, 9] возникает проблема увеличения входных граничных напряжений симметричных ДК, которые достигаются использованием сопротивлений в истоковых цепях основных транзисторов, что в конечном итоге ограничивает дополнительное вертикальное каскадирование. 
На рис. 1.21 показан один из возможных вариантов интеграции этих схемотехнических принципов в таком симметричном каскаде. Причём, как отмечалось в [10], действие дополнительного контура обратной связи, образованного транзисторами V7 – V27, распространяется на произвольное число параллельно работающих каскадов. Результаты моделирования схемы приведены на рис. 1.22, 1.23.
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Рис. 1.21. Входной ДК мультидифференциального ОУ 
с цепью компенсации синфазного напряжения
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Рис. 1.22. АЧХ и ФЧХ мультидифференциального каскада

по входу IN1
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Рис. 1.23. АЧХ и ФЧХ мультидифференциального каскада
по входу IN2
Сопоставление полученных для дифференциальных каскадов результатов наглядно демонстрирует эффективность потенциально интегрируемых методов схемотехнического проектирования КМОП схем.

1.4. Расширение диапазона рабочих частот в КМОП каскадах

Как отмечалось ранее (соотношения (1.21)–(1.25)), цепи собственной компенсации уменьшают влияние выходных параметров паразитных ёмкостей активных элементов на диапазон рабочих частот. Однако их действие не распространяется на влияние проходной (затвор-сток) ёмкости полевого транзистора.

В работе [11] для биполярных структур предложен эффективный способ уменьшения влияния проходной проводимости активных элементов на передаточную функцию каскада. Схемотехнически это связано с введением в каскад дополнительной компенсирующей обратной связи [12], связывающей инвертирующий вход транзистора с его неинвертирующим входом через неинвертирующий усилитель тока. Воспользуемся этим принципом для решения поставленной задачи. На рис. 1.24 представлен структурный аналог каскада на полевом транзисторе.
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Рис. 1.24. Структура усилительного каскада с компенсацией влияния 
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на передаточную функцию каскада
Согласно методике [13] приращение передаточной функции, вызванное влиянием 
[image: image137.wmf]п
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, будет определяться следующим соотношением:
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где 
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Таким образом, в приведённой структуре, как это видно из (1.30), наблюдается умножение численного значения 
[image: image140.wmf]п
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 на множитель (1-Kп) и уменьшение её влияния на частотный диапазон схемы. При этом чувствительность передаточной функции к проходной ёмкости транзистора не изменяется [13]. 

Уровень компенсации зависит от численного значения Kп, а также определяется влиянием дополнительных активных элементов, реализующих усилитель тока. Этот критерий и является основным при схемотехнической реализации усилителя тока. Как видно из приведённых выше примеров, взаимодействие КМОП транзисторов в каскадах с высоким коэффициентов усиления, когда 
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 является доминирующим фактором, достаточно сложное. Такие каскады характеризуются набором потенциально возможных дополнительных входов, обеспечивающих гибкую реализацию цепи компенсирующей обратной связи.

Согласно [11], передаточная функция каскада с указанной конфигурацией цепей компенсации будет иметь следующий вид:
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Таким образом, при 
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 наблюдается полная собственная компенсация влияния проходной ёмкости 
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, а при 
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 эквивалентная (результирующая) постоянная времени становится отрицательной и взаимно компенсирует влияние других, не учтённых в (1.31), реактивных составляющих. Типовой вариант решения задачи показан на рис. 1.25а.
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Рис. 1.25. Варианты структурной реализации цепей собственной 
и взаимной компенсации влияния проходной ёмкости 
полевого транзистора

При построении схем с взаимной компенсацией необходимо применение усилителя тока или преобразователя ток-напряжение с относительно большим коэффициентом усиления, который может быть реализован (найден) в других (смежных) частях схемы. Так, если в каскаде или усилителе существует узел K, обеспечивающий реализацию 
[image: image147.wmf]1

K

C

>

 (рис. 1.25б), то организация обсуждаемого контура может быть осуществлена посредством дополнительного преобразования (усилителя) с токовым входом k.      В этом случае в соотношении (1.30) 
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Выбор необходимого численного значения 
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 может осуществляться посредством дополнительного преобразователя k, согласующего цепь источника тока 
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 с дополнительным входом K без изменения других качественных показателей проектируемого устройства. 

В соответствии с выводами работы [11] приведённые способы решения задачи являются достаточными и единственными на уровне усилительных каскадов.

В общем случае уровень компенсации влияния паразитных ёмкостных элементов транзисторов на диапазон рабочих частот всего усилителя определяется требуемым запасом устойчивости при воздействии реальной суммы дестабилизирующих факторов. Для прецизионных устройств эта оценка может быть выполнена посредством методики, изложенной в [12]. Применительно к отдельным каскадам, её составная часть связана с определением вариации их эквивалентной постоянной времени и, следовательно, граничной частоты (
[image: image152.wmf]гр
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). В этом случае:
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где Т – эквивалентная постоянная времени каскада.

В каскадах с собственной компенсацией влияния выходных ёмкостей на диапазон рабочих частот эта постоянная времени определяется суммой отдельных составляющих:
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причём 
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 образована выходными ёмкостями транзисторов и в общем случае определяется соотношением (1.5), а 
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 – проходными паразитными ёмкостями:
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где 
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, 
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 – проходные (затвор-сток) ёмкости основных транзисторов, т.е. транзисторов, обеспечивающих доминирующее усиление.

Из соотношений (1.32) и (1.33) следует, что
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Поэтому для решения общей задачи необходимо определить параметрические чувствительности 
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 и 
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. Как видно из соотношения (1.21)
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Аналогично, как это следует из (1.35), определяются парциальные чувствительности второй постоянной времени:
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Полученные соотношения показывают, что действие предлагаемых компенсирующих контуров уменьшает параметрические чувствительности граничной частоты к нестабильности параметров активных элементов.        В конечном итоге это позволяет повысить общую стабильность не только граничной частоты, но и запас устойчивости всего усилителя.

В случае использования дополнительных компенсирующих влияние проходных ёмкостей контуров обратной связи (рис. 1.25) структура эквивалентной постоянной времени изменяется:


[image: image175.wmf]))

1

K

(

(

T

П

j

в

в2

в1

-

t

-

t

+

t

=

,


    (1.41)

где 
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 – постоянная времени j-го транзистора, охваченного компенсирующим контуром (рис. 1.25).

Именно поэтому возникновение разностного члена в (1.41), уменьшающего Т, приводит к увеличению чувствительностей (1.36), а также чувствительности:
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Согласно (1.19), парциальные чувствительности
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определяют дополнительные источники погрешности граничной частоты каскада.

Таким образом, для решения общей задачи определения погрешности граничной частоты необходимо знать относительные изменения набора малосигнальных (S, 
[image: image182.wmf]i
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) и паразитных параметров используемых активных элементов. Учитывая, что компенсирующие влияние 
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 на коэффициент усиления каскада контуры обратных связей [2] уменьшают влияние выходных ёмкостей на граничную частоту (соотношения (1.37) – (1.39)), доминирующим фактором являются проходные ёмкости транзисторов, образующих взаимную динамическую нагрузку (V1 и V2). Именно поэтому общую нестабильность граничной частоты и соответствующего коэффициента передаточной функции каскада (1.32) можно оценить из следующего соотношения:
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где 
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, 
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 – относительные изменения проходной ёмкости и крутизны          i-го транзистора; 
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, 
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 – относительные изменения коэффициентов передачи усилителей цепи компенсирующей обратной связи.

Приведённая оценка позволяет выбрать минимально допустимое значение 
[image: image189.wmf]min
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 каскада с динамической нагрузкой, приводящее к максимальной граничной частоте.

Рассмотренные варианты построения цепей собственной и взаимной компенсации влияния паразитных ёмкостей КМОП транзисторов создают область возможных схемотехнических альтернатив экономичных усилительных каскадов с расширенным диапазоном рабочих частот.

В качестве примеров, непосредственно демонстрирующих два базовых схемотехнических подхода (рис. 1.25а, 1.25в) к реализации цепей собственной компенсации влияния проходных ёмкостей основных (имеющих высокую нагрузку) МОП транзисторов в сравнении со схемой двойного каскода (рис. 1.6б), рассмотрим схемы рис. 1.26 и 1.27.

Как показано ранее, схема двойного каскода обеспечивает достаточно глубокую собственную компенсацию влияния выходных ёмкостей основных V1 и V2 КМОП транзисторов и поэтому может являться хорошей базой сравнения, показывающей эффективность цепей собственной компенсации их проходных ёмкостей на достижимый диапазон рабочих частот. 
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Рис. 1.26. Принципиальная схема каскада с собственной компенсацией влияния проходных ёмкостей V1 и V2 (вариант структуры рис. 1.25б)
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Рис. 1.27. Принципиальная схема каскада с собственной компенсацией влияния проходных ёмкостей V1 и V2 (вариант структуры рис. 1.25а)

Как видно из соотношения (1.3) и рис. 1.4, предельное значение 
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 МОП транзисторов зависит от их потребляемого тока, поэтому исследования принципиальных схем должны сопровождаться интегральной оценкой качества схемотехнических решений
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показывающей эффективность использования потребляемого каскадом тока (
[image: image194.wmf]п

I

), направленного на увеличение частоты единичного усиления 
[image: image195.wmf]1
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.


При моделировании схемы двойного каскода (рис. 1.6б) в среде Cadence Virtuoso на базе КМОП компонентов техпроцесса SGB25VD, как видно из рис. 1.28, 1.29 и табл. 1.2, исследовалась зависимость основных параметров каскада от тока стока транзисторов. Увеличение граничной частоты 
[image: image196.wmf]гр
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 каскада объясняется, согласно рис. 1.4, повышением 
[image: image197.wmf]Т
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 транзисторов. Однако, как было показано ранее, это сопровождается уменьшением реализуемого коэффициента усиления. Именно поэтому показатель (1.45) при больших токах стока оказывается незначительным. Кроме этого, характер режимной зависимости 
[image: image198.wmf]1
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 показывает, что доминирующим фактором, определяющим диапазон рабочих частот, являются проходные ёмкости V1 и V2.
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Рис. 1.28. АЧХ двойного каскода при различных токах стока
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Рис. 1.29. ФЧХ двойного каскода при различных токах стока

Для глубокой собственной компенсации влияния этих паразитных ёмкостей согласно принципу, показанному на рис. 1.25б, в схему двойного каскода введены два компенсирующих усилителя тока (рис. 1.26), реализованные на каскадах с общим затвором V5 и V6, при этом их режим работы задаётся источником тока 
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, а 
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 может управлять режимом работы основных транзисторов V1–V4. Анализ схемы в соответствии с базовым соотношением (1.32) показывает, что
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Именно поэтому в схеме, согласно соотношению (1.30), и обеспечивается глубокий уровень компенсации, практически независимый от режимов работы V5 и V6. Эта особенность позволяет реализовывать в схеме рис. 1.26 дополнительную режимную степень свободы, которую при необходимости можно использовать для дальнейшего увеличения частоты единичного усиления. Результаты моделирования схемы на аналогичных компонентах приведены на рис. 1.30–1.33 и показаны в табл. 1.2. 

Сравнение основных параметров каскада с оговорённой выше «базой сравнения» показывает, что использование введённых цепей собственной компенсации значительно (практически на порядок) увеличивает диапазон рабочих частот при сохранении практически неизменного коэффициента усиления. Указанная в табл. 1.2 разница в реализуемом коэффициенте усиления объясняется дополнительным увеличением токов стока V3 и V4 за счёт режимных токов V5 и V6. Эта особенность схемотехнической реализации в несколько раз увеличивает интегральный показатель 
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 и создаёт необходимую параметрическую основу для эффективного использования усилительным каскадом потребляемого тока. Так, как видно из табл. 1.2, при фиксированном интегральном показателе 
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 частота единичного усиления рассматриваемой схемы практически в 40 раз больше исходного варианта двойного каскода (рис. 1.6б).

Таблица 1.2

Результаты моделирования в среде Cadence Virtuoso
	Схема
	Параметр
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	Рис. 1.6б

«Двойной каскод»

без компенсации
	15
	53,7
	2,0
	0,964
	64
	5,9
	-9,68
	3,0
	-2,9

	
	30
	53,7
	3,8
	1,832
	61
	6,5
	-8,6
	2,9
	-2,9

	
	45
	53,2
	5,7
	2,608
	58
	6,9
	-7,4
	2,9
	-2,9

	
	150
	50,6
	18,5
	6,276
	42
	8,95
	-3,9
	2,6
	-2,7

	
	200
	50,0
	24,5
	7,729
	39
	10,4
	-3
	2,7
	-2,7

	
	300
	48,9
	32,5
	9,048
	30
	10,9
	-1,5
	2,5
	-2,6

	
	600
	35,4
	93,6
	5,536
	9
	13,1
	1
	2,2
	-2,4

	Рис. 1.26 «Двойной каскод»

с собственной компенсацией
	10
	52
	21,0
	8,38
	168
	6,86
	-13,5
	3,3
	-3,5

	
	30
	51,6
	43,7
	16,38
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	7
	-13
	3,2
	-3,4

	
	100
	50,6
	90,3
	30,7
	219
	8,5
	-15
	3,4
	-3,5

	
	200
	48,9
	146
	40,73
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	10
	-17,1
	3,3
	-3,5

	
	400
	44,6
	249
	42,33
	96
	16,8
	-22,6
	3,3
	-3,5

	
	600
	40,5
	364
	38,26
	60
	27,9
	-27,9
	3,3
	-3,5

	Рис. 1.27
	30
	52,8
	40,7
	17,74
	297
	5,6
	-12,9
	3,3
	-3,3
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Рис. 1.30. АЧХ схемы рис. 1.26 с собственной компенсацией влияния проходных ёмкостей V1 и V2 при различных токах стока
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Рис. 1.31. ФЧХ схемы рис. 1.26 с собственной компенсацией влияния проходных ёмкостей V1 и V2 при различных токах стока
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Рис. 1.32. АЧХ схемы рис. 1.27 с собственной компенсацией влияния проходных ёмкостей V1 и V2 при различных токах стока
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Рис. 1.33. ФЧХ схемы рис. 1.27 с собственной компенсацией влияния 
проходных ёмкостей V1 и V2 при различных токах стока
Основной альтернативой рассмотренной схемы каскада с собественной компенсацией является реализация этих цепей по структурному принципу, приведённому на рис. 1.25а. В этом случае цепи собственной компенсации связывают затворы V1 и V2 с их истоками посредством усилителей тока (рис. 1.27). Реализация  этих усилителей на каскадах с общим затвором (транзисторы V5 и V6) требует применения каскодных источников тока в их истоках (транзисторы V13, V15, V17 и V14, V16, V18) в силу значительной зависимости тока стока от рабочего напряжения в КМОП транзисторах техпроцесса SGB25VD. С этой же целью в схеме использованы дополнительные резисторы R1 и R2, обеспечивающие согласование режимов основных и вспомогательных транзисторов. Именно поэтому использовать настоящее схемотехническое решение целесообразно только для фиксированного режима работы транзисторных пар. В указанной схеме
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поэтому глубина собственной компенсации влияния проходных ёмкостей V1 и V2 сохраняется. Однако, как видно из рис. 1.32 и 1.33, а также из табл. 1.2, такой подход при 
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 позволяет в силу указанных свойств реализовать более высокий интегральный показатель качества 
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 по сравнению с аналогичным решением общей задачи.

Приведённые в табл. 1.1 результаты моделирования показывают, что максимальные выходные напряжения (
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) схем с собственной компенсацией при больших токах стока уменьшаются в силу увеличения остаточного напряжения. Однако при оптимальном для максимизации коэффициента усиления токе 30 мкА эти напряжения оказываются не хуже, чем в исходной схеме двойного каскода (рис. 1.6б).
Ранее отмечалось, что увеличение коэффициента усиления цепи компенсации влияния проходных ёмкостей 
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 обеспечивает, согласно соотношению (1.41), взаимную компенсацию этих факторов. Как видно из (1.42) и (1.43), это приводит к увеличению парциальных чувствительностей граничной частоты каскада. Однако указанные недостатки не исключают целесообразности использования принципа взаимной компенсации в КМОП усилителях.

Рассмотрим реализацию такой цепи для двойного каскода. Исходя из общих принципов, показанных на рис. 1.25, цепь взаимной компенсации должна связывать затвор одного из доминирующих основных транзисторов с его истоком или стоком и образовывать положительное возвратное отношение (рис. 1.34). 

В настоящей структуре ведущим элементом, обеспечивающим эффект вычитания, является проходная ёмкость V1 (
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). Из соотношений (1.32) – (1.34), (1.21) – (1.23) следует, что эквивалентная постоянная времени каскада будет иметь следующий вид:
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(1.48)

где 
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, 
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 – крутизна основных (V2, V4) и (V1,V3) транзисторов с каналами p- и n-типов; 
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 – крутизна входного транзистора цепи взаимной компенсации; 
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 – проходные ёмкости транзисторов V1 и V2.
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Рис. 1.34. Структурная схема двойного каскода 
с взаимной компенсацией паразитных ёмкостей

Таким образом, изменением коэффициентов передачи 
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 и 
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 цепи взаимной компенсации можно добиться любого значения T и, следовательно, граничной частоты каскада. Из структурной схемы (рис. 1.34)       видно, что в общем случае цепь взаимной компенсации представляет собой многополюсник, поэтому при его построении целесообразно предусмотреть возможность совместной реализации функций входной цепи, обеспечивающей согласование уровней входного и выходного постоянных напряжений. В этом случае общий коэффициент усиления определится из соотношения: 
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где 
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, 
[image: image235.wmf]p
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 – коэффициенты усиления двойного каскода при подключении цепи источника сигнала к затворам n- или p-МОП транзисторов. Именно поэтому для сохранения неизменным коэффициента усиления коэффициенты передачи цепи взаимной компенсации оказываются незначительными.

Один из возможных вариантов схемотехнической реализации каскада с взаимной компенсацией показан на рис. 1.35.
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Рис. 1.35. Принципиальная схема КМОП усилителя 
с взаимной компенсацией влияния паразитных ёмкостей
В этом случае
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Учитывая, что 
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, из соотношения (1.48) получим:
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Из (1.49) и (1.51) следует общий коэффициент каскада с взаимной компенсацией:
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Таким образом, глубина контуров компенсирующей обратной связи может быть независимо от реализуемого коэффициента усиления 
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 определена единственным резистивным элементом 
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. Зависимость граничной частоты каскада от численного значения 
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, полученная моделированием принципиальной схемы (рис. 1.35) на базе компонентов техпроцесса SGB25VD в среде Cadence Virtuoso, показана на рис. 1.36. При этом ток стока основных транзисторов составлял 30 мкА.
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Рис. 1.36. Зависимость граничной частоты каскада от 
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цепи взаимной компенсации

Приведённые результаты достаточно хорошо согласуются с данными табл. 1.2 для цепей собственной компенсации. Наличие экстремума на рис. 1.36 можно объяснить изменением режимов работы V7 и V6, образующей дифференциальную пару, и нарушением равенств (1.50).

Таким образом, практическое применение этого варианта целесообразно только при интеграции каскадов с мультидифференциальным входом.

Рассмотренные выше функционально-топологические правила построения усилительных каскадов с собственной компенсацией влияния проходных ёмкостей могут использоваться в каскадах произвольной структуры. Однако максимальный эффект расширения диапазона рабочих частот достигается только сочетанием двух подходов – собственной компенсации влияния выходных паразитных проводимостей доминирующих транзисторов с дополнительными цепями компенсации их проходных ёмкостей. Действительно, как видно из сопоставительного анализа результатов моделирования различных схем, приведённого в табл. 1.2, в этом случае предельное значение частоты единичного усиления ограничивается 
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 КМОП транзисторов.

С точки зрения простоты реализации цепей такой компенсации (усилителей тока, рис. 1.25), в базовой структуре каскода необходимо использовать принцип двойного каскода, создающего набор структурных степеней свободы, которые можно использовать для повышения основного эффекта. Именно такой принцип и использован в дифференциальном каскаде, показанном на рис. 1.37, где двойной каскод использован только для высокоимпедансной ветви с дополнительными компенсирующими усилителями тока в затворных цепях доминирующих транзисторов. Такая архитектура не позволяет использовать принцип следящей обратной связи, поэтому для повышения коэффициента ослабления синфазного сигнала каскада использованы дополнительные цепи компенсации проводимостей транзисторов в источниках тока. 
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Рис. 1.37. Принципиальная схема ДК с цепями собственной компенсации влияния проходных ёмкостей доминирующих КМОП транзисторов

Результаты моделирования настоящего дифференциального каскада приведены на рис. 1.38, 1.39.
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Рис. 1.38. АЧХ высокочастотного несимметричного ДК
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Рис. 1.39. ФЧХ высокочастотного несимметричного ДК

Как видно из приведённых графиков, характер частотной зависимости коэффициента усиления близок к передаточной функции первого порядка, причём до частоты 10 МГц эквивалентная постоянная времени определяется «сосредоточенной» паразитной ёмкостью, а в диапазоне более высоких частот наблюдается также влияние постоянной времени запаздывания данной схемы [3].

Таким образом, предложенные цепи собственной компенсации влияния проходных ёмкостей КМОП транзисторов позволяют достаточно эффективно увеличивать ресурс усиления дифференциальных каскадов.

1.5. Высокочастотная коррекция КМОП усилителей
Предложенные выше принципы собственной компенсации влияния паразитных ёмкостей КМОП транзисторов на диапазон рабочих частот усилительных каскадов обеспечивают многократное увеличение их граничной частоты при экстремально низкой параметрической чувствительности. Однако при построении многокаскадных усилителей влияние цепей межкаскадной связи заметно уменьшает диапазон рабочих частот проектируемых устройств. Попытки использовать в цепях собственной компенсации режим «перекомпенсации» (подраздел 1.3), когда действие проходной ёмкости одного из транзисторов противоположно действию ёмкости цепи межкаскадной связи, приводят к существенному усложнению принципиальных схем КМОП усилителей. В конечном итоге сложность компенсирующей цепи обратной связи многократно превышает расход компонентов, направленных на увеличение коэффициента усиления. Кроме этого, реализация указанного принципа увеличивает параметрическую чувствительность граничной частоты и уменьшает эффективность этого принципа. 

Традиционно цепи пассивной коррекции совокупности линейных искажений усилителей и их каскадов представляют собой индуктивные или индуктивно-ёмкостные двухполюсники, действие которых в общей структуре схемотехнических решений противоположно по действию совокупности паразитных ёмкостей активных и пассивных элементов. Однако, в силу параметрических ограничений на суммарную индуктивность в ИС, такой подход используется только в СВЧ устройствах и не затрагивает усилители других диапазонов частот.

Применение цепей высокочастотной ёмкостной коррекции для расширения диапазона рабочих частот, как правило, сводится к использованию блокирующих конденсаторов, обеспечивающих «размен» ресурса активного элемента на граничную частоту соответствующего каскада. Применение для этой цели реактивной «регенерации» в усилителях можно отнести к области схемотехнической экзотики, требующей чистого искусства инженера. Исключением из этого утверждения являются специальные типы функциональных преобразователей, где применение сложных цепей     ВЧ коррекции направлено на оптимизацию одного из параметров [14]. Такая особенность общей задачи схемотехнического проектирования связана с различной структурой влияния паразитных ёмкостей активных элементов и ёмкостей на подложку и отсутствием специальных (технологически ориентированных) исследований, направленных на ограничение как функциональных, так и топологических вариантов подключения ёмкостных элементов ВЧ коррекции.

Именно поэтому необходимы специальные исследования, направленные на поиск структурных принципов ВЧ коррекции КМОП усилителей без заметного усложнения принципиальных схем.
Для получения фундаментальных соотношений и качественных выводов в соответствии с методикой [15] рассмотрим основные свойства обобщённой структуры рис. 1.40, которая поглощает любые электронные устройства, построенные на полевых транзисторах. 

Предварительно отметим, что в качестве базисных структур вынесены транзисторы, крутизна которых определяет общий коэффициент усиления. Динамические нагрузки этих транзисторов отнесены к коммутирующей части схемы (КЧС) и на рис. 1.40 показаны источниками тока. К КЧС относятся и другие активные элементы, выполняющие вспомогательные функции, направленные на обеспечение требуемого режима работы базисных транзисторов. 

Эта структура характеризуется следующей векторной системой уравнений:
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, их структура поясняется табл. 1.1.
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Рис. 1.40. Обобщённая структура электронных усилителей 
на КМОП транзисторах

При определении частных передач, указанных в табл. 1.3, необходимо учитывать входные и выходные сопротивления соответствующих каскадов. Влияние базисных транзисторов описывается диагональными матрицами
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размерностью 
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, компоненты которых являются передаточными функциями реализуемых каскадов с общим истоком 
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где 
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 – коэффициент передачи i-го каскада; 
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 – эквивалентная постоянная времени, определяющая 
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 i-го МОП транзистора.

Из системы (1.1) получим передаточную функцию электронного устройства:
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где 
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Здесь и далее 
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 является эквивалентной постоянной времени i-го каскада.

Следовательно, коэффициент усиления любого идеализированного электронного устройства K0 определяется из соотношения:
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Таблица 1.3

Передачи пассивной части системы для неизбирательных усилителей

	Матрица, 
вектор
	Размерность
	Физический смысл компонент  (передача КЧС)
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	Передача с выхода i-го каскада (i-й транзистор) к затвору j-го транзистора базисной структуры
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	Передача с выхода i-го каскада (i-й транзистор) к истоку j-го транзистора базисной структуры
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	Передача от источника сигнала к истоку i-го транзистора базисной структуры
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	Передача от источника сигнала к затвору i-го транзистора базисной структуры
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	Передача с выхода i-го каскада к нагрузке


Указанные в табл. 1.3 передачи пассивной части системы для неизбирательных усилителей относятся к цепям межкаскадной связи. Эти цепи являются делителями, образованными выходным сопротивлением      i-го каскада и входным сопротивлением (i+1)-го каскада. Используя метод пополнения при определении обратной матрицы, получим:
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где Ki – коэффициент передачи устройства на выходе i-го каскада;                  
[image: image289.wmf]+
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 – коэффициент усиления i-го каскада с общим затвором; Hi – коэффициент передачи устройства при подаче сигнала на исток i-го транзистора базисной структуры.

Эти локальные передачи определяются соотношениями:
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Здесь векторы (i 
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Взаимодействие каскадов влияет не только на реализуемый коэффициент усиления 
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, но и изменяет структуру эквивалентной постоянной времени. Это в первую очередь определяется влиянием дополнительных паразитных ёмкостей и характером эквивалентной нагрузки основных (базисных) транзисторов системы. Полученные соотношения показывают, что степень влияния паразитных ёмкостей основных КМОП транзисторов (
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) определяется не только реализуемым в конкретном каскаде коэффициентом усиления (
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), но и передачей его цепи истока к нагрузке выходного каскада усилителя.

Применение предложенного ранее принципа расширения диапазона рабочих частот может оказаться недостаточным для достижения конкретных целей проекта. Влияние ёмкости между выходной цепью транзистора и подложкой кристалла (Спi) действует эквивалентно ёмкости нагрузки и, следовательно, может оказаться доминирующим фактором. В этом случае
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где 
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 – коэффициент передачи цепи межкаскадной связи между i-м j-м каскадами; 
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 – эквивалентная постоянная времени цепи нагрузки i-го каскада; Сi – дополнительная ёмкость нагрузки i-го каскада.

Тогда, согласно (1.58) и табл. 1.3, при 
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Учитывая, что 
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получим 



[image: image305.wmf](

)

(

)

i

1

ij

i

0

i

н

i

0

а

e

a

K

p

K

1

T

p

Ф

-

-

-

ú

ú

û

ù

ê

ê

ë

é

+

þ

ý

ü

î

í

ì

t

+

þ

ý

ü

î

í

ì

=

.

   .(1.64)

Применив метод пополнения матрицы при обращении матрицы в соотношении (1.62), когда 
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получим:
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Учитывая, что
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из (1.59) следует
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Сравнивая (1.59) и (1.66) с учётом (1.69), получим структурную идентичность влияния постоянных времени 
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и 
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на передаточную функцию и, следовательно, диапазон рабочих частот многокаскадного усилителя. Таким образом, влияние рассматриваемых паразитных ёмкостей пропорционально реализуемому каждым каскадом коэффициенту усиления. Именно поэтому поиск структурных принципов взаимного вычитания (компенсации) влияния ёмкости нагрузки (ёмкости на подложку) независимо от реализуемого коэффициента усиления может обеспечить решение общей задачи расширения диапазона рабочих частот многокаскадного усилителя.

Согласно общей методике решения аналогичных задач [15], необходимо определить функционально-топологические признаки реализации указанной выше взаимной компенсации, а также установить возможность собственной компенсации влияния ёмкости нагрузки.

Векторный сигнальный граф схемы, отображающий соотношения (1.64) – (1.67), приведён на рис. 1. 41 (вектор 
[image: image315.wmf]j

W

, показанный пунктиром, отсутствует).
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Рис. 1.41. Векторный сигнальный граф системы,

учитывающей влияние 
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Анализ векторного сигнального графа показывает, что топология влияния паразитной постоянной времени i-й цепи межкаскадной связи приводит к неосуществимости собственной компенсации влияния паразитных ёмкостей. Физическая сторона такого утверждения связана с электрической недоступностью заземлённого узла  Сi (постоянная времени 
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 на рис. 1.41). Действительно, как это следует из [15], собственная компенсация осуществляется действием контура дополнительной регенеративной и реактивной обратной связи через этот же проходной конденсатор. Отметим, что для указанного принципа компенсации такой вывод справедлив и при более сложной структуре паразитных постоянных времени активных элементов  [15].

Невозможность собственной компенсации 
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 требует детального исследования взаимной компенсации. Для решения этой задачи введём матрицу 
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, показанную на рис. 1.41 пунктиром. 

Тогда 
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   (1.70)

Из системы (1.70) следует, что результирующее приращение коэффициента передачи К0 определяется следующей передаточной функцией:
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где 
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Следовательно, для компенсации влияния 
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 необходимо выполнить условие: 
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  (1.74)

Действительно, в этом случае реализуется параметрическое равенство, минимизирующее приращение (1.71).



[image: image327.wmf](

)

(

)

(

)

p

H

K

1

p

1

p

p

H

;

p

1

p

p

F

i

i

0

i

н

i

н

k

i

н

i

н

k

-

t

+

t

=

t

+

t

=

.
         (1.75)

Таким образом, для реализации принципа взаимной компенсации влияния эквивалентной ёмкости нагрузки цепи межкаскадной связи i-го каскада необходимо выход j-го каскада усилителя подключить к выводу дополнительного (в данном случае компенсирующего) конденсатора Сi так, чтобы выполнить условия (1.75).

Если в усилителе используется последовательное включение каскадов:
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то это условие можно структурно конкретизировать.

Действительно, из соотношений (1.75) и (1.76) следует, что контур дополнительной регенеративной обратной связи должен иметь возвратное отношение в качестве нормирующего множителя, численно равное 
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, и характеризоваться передаточной функцией 
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векторный сигнальный граф согласно (1.71) – (1.75) можно свести к более конкретной структуре, показанной на рис. 1.42.
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Рис. 1.42. Структура цепей ВЧ коррекции в КМОП усилителе

В этом случае найденные ранее параметрические условия можно также конкретизировать. Из (1.66), (1.59) и (1.75) следует, что эквивалентная постоянная времени усилителя 
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 определится следующим соотношением:
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                 (1.78)

Если в каскадах с доминирующим усилением использованы цепи собственной компенсации влияния паразитных ёмкостей КМОП транзисторов, то взаимная компенсация должна распространяться на паразитные ёмкости цепей их межкаскадной связи и на ёмкости на подложку, которые по своей физической природе являются МОП конденсаторами. В этой связи возможно при использовании в качестве 
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 и 
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 аналогичных транзисторов повысить стабильность 
[image: image337.wmf]Э

T

 и, следовательно, граничной частоты. Действительно, чувствительности эквивалентной постоянной времени к нестабильности корректирующих конденсаторов
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при такой корреляции аддитивно минимизируются при выполнении следующих условий:
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Полученные соотношения позволяют сформулировать для ряда практических случаев простые функционально-топологические правила введения цепей взаимной компенсации. Например, если КМОП усилитель характеризуется доминирующим каскадом усиления, то дополнительным входом 
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 должен являться исток одного из полевых транзисторов (желательно основного), а вторым узлом подключения 
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 низкоомный выход промежуточного каскада. В этом случае, как видно из (1.78), требуемое значение 
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 определяется из соотношения:
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Для уменьшения численного значения 
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 можно использовать дополнительный контур, охватывающий входной каскад усиления. Если 
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С точки зрения поиска альтернативных вариантов решения задачи ВЧ коррекции КМОП усилителей целесообразно в качестве дополнительных входов использовать истоковые цепи динамических нагрузок базисных структур (основных транзисторов). Увеличение числа компенсирующих контуров уменьшает требуемое в (1.82) значение 
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. Однако при этом увеличивается и порядок передаточной функции, что в конечном итоге может привести к уменьшению запаса устойчивости по фазе. Наличие 
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 в структуре доминирующего каскада может дополнительно выполнять функции блокирующего конденсатора, создающего дополнительный положительный фазовый сдвиг. Действительно, если выполнены оговорённые выше условия (узел 
[image: image351.wmf]i
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 на рис. 1.42 является истоком основного транзистора), то в окрестности частоты
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создаётся дополнительный положительный фазовый сдвиг:
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где 
[image: image354.wmf]S

 и 
[image: image355.wmf]u

R

 – крутизна и эквивалентное сопротивление в цепи истока указанного полевого транзистора.

Указанная особенность при правильной параметрической оптимизации цепей взаимной компенсации создаст дополнительные преимущества, которые в конечном итоге структурно повышают запас устойчивости всего усилителя.

Как отмечалось выше, использование цепей собственной компенсации влияния паразитных ёмкостей КМОП транзисторов существенно расширяет диапазон рабочих частот отдельных каскадов, однако при их              интеграции в конкретных усилителях влияние цепей межкаскадных связей, образованных входными ёмкостями каскадов нагрузки и ёмкости на подложку, заметно уменьшает достижимый диапазон рабочих частот устройства. Из соотношений (1.75), (1.76) следует, что минимизация влияния этих ёмкостей требует дополнительных цепей взаимной компенсации (рис. 1.42), реализующих условие (1.79). Примером решения такой задачи является схема простейшего усилителя, состоящего из усилительного и выходного каскадов, представляющего собой два истоковых повторителя (рис. 1.43). 
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Рис. 1.43. Принципиальная схема КМОП усилителя 
с цепями собственной и взаимной компенсации

Как показано ранее, усилительный каскад (V1–V14) реализует оптимальную структуру с цепями собственной компенсации. Для минимизации влияния входной ёмкости выходного каскада (V15–V17) в схеме, согласно полученным в работе результатам, введён корректирующий конденсатор 
[image: image357.wmf]к

C

, связывающий выход повторителя (V15, V16) с истоком V2 доминирующего транзистора. Результаты моделирования принципиальной схемы в среде Cadence Virtuoso на базе компонентов техпроцесса SGB25VD показаны на рис. 1.44 и 1.45, а результаты её параметрической оптимизации при различных режимах работы доминирующих транзисторов (V1, V2) приведены в табл. 1.4. 

Таблица 1.4 
Результаты параметрической оптимизации принципиальной 

схемы рис. 1.4
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	Рис. 1.45

Схема с собственной и 

взаимной компенсацией влияния паразитных ёмкостей КМОП транзисторов
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Рис. 1.44. АЧХ усилителя с цепью взаимной компенсации (Ск)
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Рис. 1.45. ФЧХ усилителя с цепью взаимной компенсации (Ск)

Из анализа АЧХ и ФЧХ усилителя следует, что цепь взаимной компенсации позволяет практически на порядок увеличить диапазон его рабочих частот, при этом, в соответствии с соотношениями (1.84) и (1.85), в области высоких частот наблюдается также дополнительная коррекция паразитного фазового сдвига, уменьшающая общую фазовую погрешность на частоте единичного коэффициента усиления. Сравнение результатов параметрической оптимизации (табл. 1.4) с аналогичными параметрами усилительного каскада (V1–V14) рис. 1.27 показывает, что введённая цепь взаимной компенсации не только исключает влияние входной ёмкости выходного каскада (V15–V17), но и устраняет влияние нескомпенсированных цепями собственной компенсации паразитных ёмкостей КМОП транзисторов основного усилительного каскада. Так, при токе стока 
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, частота единичного усиления 
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 усилителя увеличивается с 30,7 до 45,2 ГГц.

С точки зрения общего принципа ВЧ коррекции (рис. 1.42) корректирующий конденсатор 
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 можно подключать к истоку любого из доминирующих транзисторов (V1 или V2). Такой вариант решения задачи показан на рис. 1.46. 
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Рис. 1.46. Принципиальная схема КМОП усилителя 
с двумя цепями ВЧ коррекции

Результаты моделирования схемы при 
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 и выполнении других аналогичных условий приведены на рис. 1.47 и 1.48 и показывают практическую эквивалентность рассмотренных схем (см. табл. 1.2) по диапазону рабочих частот, причём суммарное значение корректирующих конденсаторов не изменяется. Настоящее решение задачи может использоваться при реализации указанных конденсаторов непосредственно в КМОП базисе.

Результаты моделирования схемы показывают эквивалентность результата (1.72) по соотношениям (1.82) и (1.83), не обеспечивающим уменьшения суммарного значения вводимых в цепи взаимной компенсации корректирующих ёмкостей при заданном (выбранном) условии компенсации. Однако в любом случае этот вариант может оказаться более целесообразным по критерию минимизации среднеквадратического значения параметрической чувствительности граничной частоты усилителя. 
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Рис. 1.47. АЧХ КМОП усилителя рис. 1.7 
с различными параметрическими условиями Ск1 и Ск2
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Рис. 1.48. ФЧХ КМОП усилителя рис. 1.7 
с различными параметрическими условиями Ск1 и Ск2

Рассматриваемый принцип взаимной компенсации влияния паразитных ёмкостей КМОП транзисторов и ВЧ коррекция соответствующих усилителей создают дополнительные структурные степени свободы для повышения коэффициента его усиления. Действительно, как показано в подразделе 1.2, в усилительный каскад можно ввести дополнительные цепи собственной компенсации влияния дифференциального сопротивления доминирующих КМОП транзисторов на его коэффициент усиления, а расширение его диапазона рабочих частот – обеспечить цепями взаимной компенсации. Возможный вариант реализации такого подхода приведён на рис. 1.49. 
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Рис. 1.49. Принципиальная схема КМОП усилителя 
с максимальным коэффициентом усиления и цепью взаимной компенсации влияния паразитных ёмкостей

Здесь инвертирующие каскады на V5 и V6 обеспечивают компенсацию влияния дифференциальных сопротивлений доминирующих (V1 и V2) транзисторов на коэффициент усиления схемы. Транзисторы V15 и V16 обеспечивают реализацию необходимого режима работы транзисторов выходного каскада. Результаты моделирования схемы в среде Cadence Virtuoso на базе компонентов техпроцесса SGB25VD показаны на рис. 1.50          и 1.51.
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Рис. 1.50. АЧХ схемы усилителя рис. 1.49
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Рис. 1.51. ФЧХ схемы усилителя рис. 1.49
С практической точки зрения выбор конкретного значения 
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 может осуществляться не только по критерию максимального диапазона рабочих частот, но и с учётом необходимого запаса устойчивости. Например, для реализации 
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[image: image381.wmf]Ф

ф

35

C

к

=

, что, как видно из рис. 1.50, уменьшает диапазон рабочих частот в 1,5 раза. Используемая в усилителе структура выходного каскада, её взаимодействие с корректирующей цепью, несмотря на относительно низкое выходное сопротивление, в конечном итоге уменьшают допустимую ёмкость нагрузки усилителя. Для исключения этого недостатка в схеме необходимо использовать двухступенчатый выходной каскад (рис. 1.52). Результаты моделирования этой принципиальной схемы в аналогичных условиях приведены на рис. 1.53 и 1.54. 
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Рис. 1.52. Принципиальная схема усилителя 
с максимальным коэффициентом усиления 
и двухступенчатым выходным каскадом
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Рис. 1.53. АЧХ схемы рис. 1.54

[image: image384.png]Expressions

%

3073F4X ac — Cpos

— oo
R
1c=30MKA

103 10 105 106 107 108 109 1010
freq ¢iz)

102

101

-300-
-350
-a00-

100




Рис. 1.54. ФЧХ схемы рис. 1.52

Здесь аналогичный диапазон рабочих частот достигается за счёт некоторого увеличения 
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. Однако повышение общего порядка передаточной функции усилителя, несмотря на указанные в соотношениях (1.84) и (1.85) особенности действия корректирующего конденсатора, не позволяет увеличить запас устойчивости схемы. Указанные особенности необходимо учитывать при построении многокаскадных схем и операционных усилителей.

1.6. Прецизионные широкодиапазонные КМОП ОУ

Совокупность предложенных выше схемотехнических принципов повышения коэффициента усиления сложных дифференциальных каскадов, уменьшения синфазного напряжения, расширения диапазона рабочих частот и скорости нарастания выходного напряжения позволяет использовать непрецизионные технологии для выпуска прецизионных КМОП ОУ и соответствующих СФ блоков микроэлектронных систем.

Однако одним из главных препятствий на этом пути является структура мощных выходных каскадов. Так, для технологического процесса SGB25VD высоковольтные МОП транзисторы имеют несогласованные с СВЧ элементами статические характеристики и параметры. Именно поэтому анализ предложенных в работе широкодиапазонных и прецизионных ОУ следует предварить исследованием структуры и свойств выходного каскада класса АВ. На рис. 1.55 приведена принципиальная схема такого каскада, содержащая входную цепь смещения статического уровня, предварительный усилитель амплитуды и выходную цепь, обеспечивающую работу ОУ на относительно низкоомную нагрузку. Именно такая структура позволяет не только согласовывать режимы работы транзисторов      с различными типами проводимости, но и за счёт относительно высокого коэффициента передачи уменьшать требования к максимальной амплитуде основных каскадов усиления. С точки зрения технологических ограничений, это также позволяет минимизировать суммарные сопротивления резисторов ОУ.
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Рис. 1.55. Принципиальная схема выходного каскада 

широкодиапазонных ОУ
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Рис. 1.56. Амплитудная характеристика выходного каскада
Как видно из рис. 1.56, при использовании традиционных источников питания (±5 В) предельное выходное напряжение ограничивается границей пентодной области ВАХ и составляет 1,8 В. Однако относительно большой коэффициент усиления (40 дБ) позволяет создать необходимые структурные степени свободы для входных каскадов ОУ и расширить диапазон линейной работы ОУ.

Совокупность предложенных дифференциальных каскадов позволяет ставить практические задачи построения для указанного техпроцесса ОУ, структурно оптимизированных по определённым параметрам. Предварительно отметим, что возникающие степени структурной свободы могут использоваться для расширения диапазона рабочих частот посредством оптимизации цепей частотной коррекции. Рассмотрим наиболее типовые и практически важные случаи.

Например, при создании ОУ с предельно низким дрейфом нуля в качестве входных симметричных дифференциальных каскадов целесообразно использовать схемотехнические решения с компенсацией их выходного синфазного напряжения. Как было показано ранее, вводимые цепи обеспечивают минимизацию соответствующего коэффициента и при значительном дифференциальном коэффициенте усиления пропорционального уменьшения вклада других каскадов на дрейф нуля ОУ. В случае, когда коэффициента ослабления синфазного напряжения такого каскада оказывается недостаточно, симметричность выходов позволяет в качестве промежуточного каскада использовать несимметричный дифкаскад, который, в частности, может выполнить функции усилителя амплитуды до требуемого уровня выходного напряжения. С точки зрения уменьшения суммарной ёмкости частотной коррекции многокаскадных ОУ, в качестве второго или промежуточного каскада целесообразно использовать несимметричный дифференциальный каскад с высокоомными симметричными нагрузками. Именно это позволяет применить межкаскадную реактивную обратную связь и создать структурные условия расширения диапазона рабочих частот схемотехническими методами, рассмотренными выше. Принципиальная схема ОУ, полностью реализующая указанный выше подход, приведена на рис. 1.57. 
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Рис. 1.57. Структурно оптимизированный по критерию ЭДС смещения нуля широкодиапазонный ОУ

Сочетание симметричного и несимметричного дифференциальных каскадов позволяет повысить ослабление синфазного напряжения и существенно уменьшить вклад выходного каскада в основные качественные показатели изделия. Результаты моделирования схемы сведены в табл. 1.5. 
Таблица 1.5 

Основные параметры ОУ, 
оптимизированных по различным критериям

	Схемы
	Параметры

	
	
[image: image389.wmf]Д

K


дБ
	
[image: image390.wmf]1

f

,

МГц
	υфронта+,
В/мкс
	
[image: image391.wmf]оссн

K

,
дБ
	
[image: image392.wmf],

f

оссн

_

гр

кГц
	
[image: image393.wmf]см

E

,

мкВ
	Uвых.max+,

В
	
[image: image394.wmf]см

E

a

,
мкВ/град
	
[image: image395.wmf]0

I

,

мА

	АД8610
	100
	25
	50
	95
	-
	100,0
	3
	3,5
	3,5

	Рис.1.59
	110
	158
	29
	160
	7,7
	1,5
	2,8
	0,15
	3,5

	Рис.1.60
	95
	190
	340
	125
	40
	5,0
	2,8
	0,07
	3,5

	Рис.1.61
	140
	510
	100
	150
	5
	13
	2,3
	0,14
	3,5

	Рис.1.62
	120
	1000
	700
	120
	7
	60
	2
	0.12
	3,5

	Рис.1.63
	125
	175
	29
	180
	9,7
	0,05
	2,8
	0,007
	3,5

	Рис.1.64
	110
	155
	28
	160
	17
	0,03
	2,2
	0,007
	3,5

	Примечание. Для всех схем минимальное сопротивление нагрузки 
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Сравнение качественных показателей этого и других рассматриваемых ниже ОУ с их функциональным аналогом АД8610, выполненным по прецизионной JFET технологии, приведено в табл. 1.5. Высокий коэффициент ослабления синфазного напряжения в этом ОУ достигается совокупностью использованных факторов – следящей обратной связью, двойным каскодом при реализации источников тока, симметричным выходом первого каскада и дифференциальными свойствами второго каскада. Эти же особенности позволили более эффективно использовать параметрические возможности схем для оптимизации Eсм и его температурного коэффициента Eсм. Однако скорость нарастания выходного напряжения в такой схеме оказывается меньше аналога АД8610.

Принципиально приведённые качественные показатели без оптимизации коэффициента передачи синфазного сигнала можно получить и без использования во входном каскаде следящей компенсирующей обратной связи. В этом случае уменьшение этого коэффициента осуществляется повышением качественных показателей источников тока истоковых цепей (так, как это указывалось при обсуждении схемотехники дифференциальных каскадов). Возникающие при таком подходе степени параметрической свободы можно использовать для улучшения иных показателей качества, например частоты единичного усиления и скорости нарастания выходного напряжения. Именно такой подход использован при создании традиционного ОУ, приведённого на рис. 1.58. 
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Рис. 1.58. Принципиальная схема ОУ с параметрически упрощёнными цепями компенсации

Здесь входной симметричный дифференциальный каскад обеспечивает дополнительное усиление, а усиление промежуточного и выходного каскада распределены так, чтобы при общем коэффициенте усиления, превышающем аналогичный параметр аналога АД8610, максимально уменьшить ёмкости стандартных цепей частотной коррекции при неизменном запасе устойчивости. Структура промежуточного каскада ориентирована и на уменьшение коэффициента передачи синфазного напряжения. Прочие параметры в процессе проектирования не контролировались. По сравнению с ранее рассмотренным вариантом (рис. 1.57) практически пятнадцатикратное увеличение коэффициента передачи синфазного напряжения и отказ от следящей компенсирующей обратной связи позволили не только существенно повысить скорость нарастания выходного напряжения, расширить диапазон рабочих частот, но и уменьшить температурный коэффициент ЭДС смещения. Это объясняется доминирующим вкладом входного каскада, имеющего на порядок больший коэффициент усиления. Кроме этого, не только высокая, но и симметричная скорость нарастания выходного напряжения при небольшом перерегулировании определяет и область практического применения такого ОУ. Исключая максимальный уровень выходного сигнала, который ограничивается ВАХ относительно высоковольтного р-МОП транзистора, рассмотренная схема по практически всем основным параметрам превосходит свой функциональный аналог АД8610.

Рассмотренные выше принципы собственной компенсации влияния паразитных параметров КМОП транзисторов и соответствующие им каскады позволяют создать ОУ, структурно оптимизированный по критерию максимальной частоты усиления. В этом случае базовыми ограничениями являются дифференциальный коэффициент усиления и коэффициент ослабления синфазного напряжения, требующие применения симметричного и несимметричного дифференциальных каскадов, а обеспечение высокой нагрузочной способности – выходного каскада с усилителем амплитуды (рис. 1.54). Принципиальная схема такого ОУ приведена на рис. 1.59. Здесь в структуре входного симметричного ДК полностью использованы цепи собственной компенсации влияния как выходных, так и проходных ёмкостей КМОП транзисторов, т.е. структура двойного каскода дополнена компенсирующими усилителями тока доминирующих транзисторов. Отсутствие структурных вариантов реализации в рамках техпроцесса SGB25VD выходного высоковольтного каскада существенно влияет на достижимый диапазон рабочих частот ОУ, поэтому в схеме использованы цепи взаимной компенсации влияния паразитных ёмкостей активных элементов, предложенные в настоящем разделе. Эти цепи способствуют уменьшению влияния «ёмкостей на подложку». Результаты моделирования принципиальной схемы приведены в табл. 1.5. Как видно из полученных результатов, принятая стратегия схемотехнического проектирования непринципиально повлияла на базовый показатель прецизионного ОУ – ЭДС смещения нуля. Это объясняется относительно высоким дифференциальным коэффициентом усиления симметричного ДК и глубоким ослаблением его синфазного напряжения. Однако широкополосность усилителя по сравнению с его аналогами существенно увеличилась. В режиме малого сигнала отрицательные и положительные фронты выходного импульса достаточно близки к фронтам выходного импульса, а длительность переходного процесса близка к 5 нс. В этом отношении основным отличием схемы от ранее рассматриваемых аналогов является характер нелинейных искажений отрицательного выходного сигнала, возникающих в выходном каскаде под действием полной совокупности обратных связей. Именно это в конечном итоге и ограничивает максимальную амплитуду выходного напряжения при заданном сопротивлении нагрузки (Rн=1 кОм). Следует отметить, что как частота единичного усиления, так и скорость нарастания выходного напряжения этого ОУ ограничиваются параметрами корректирующих конденсаторов, обеспечивающих необходимый запас устойчивости (
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). Их влияние можно уменьшить увеличением потребляемого тока дифференциальными каскадами. Настоящая параметрическая оптимизация (увеличение задающего тока до предела заметного повышения этих параметров) позволила получить схему, приведённую на рис. 1.60. Уменьшение дифференциального коэффициента усиления и коэффициента ослабления синфазного сигнала объясняется уменьшением выходных дифференциальных сопротивлений КМОП транзисторов, а увеличение ЭДС смещения нуля – не только уменьшением этих коэффициентов в первом каскаде, но и увеличением рабочих напряжений затвор-исток. Однако расширение диапазона рабочих частот и многократное увеличение скорости нарастания выходного напряжения переводят этот ОУ в класс СВЧ ОУ.
Аналогично базовая структура ОУ со следящей обратной связью во входном симметричном ДК (рис. 1.57) обладает значительным структурным и параметрическим ресурсом. Промежуточный каскад со стабилизирующей обратной связью режимов работы динамических нагрузок и дифференциальная структура выходного каскада (усилитель амплитуды) позволяют реализовать параллельный канал компенсации дрейфа нуля второго каскада, что и способствует существенному уменьшению ЭДС смещения ОУ в целом. Реализация этого принципа возможна рядом схемотехнических приёмов – с дополнительными симметрирующими резисторами в цепи стабилизирующей обратной связи выходного каскада и без дополнительных резисторов. Первый вариант решения этой задачи показан на рис. 1.61. 
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Рис. 1.59. Принципиальная схема ВЧ ОУ
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Рис. 1.60. Принципиальная схема СВЧ ОУ



[image: image401.emf]IN1 IN2

V1

V2

V3 V4

V5 V6

V7 V8

V9 V10 V11 V12

v15

V19

V16

V22 V21

V23

V30

V24

V25 V26

V27 V28

V29

V41

V42

V36

V37

V38

V39

V40

R2

C1

R1

C2

R3

V20

V31

V32

V33

V34

V35

V13

V14

V17

V18

+Eп

-E

п

OUT


Рис. 1.61. Принципиальная схема прецизионного ОУ с дополнительной компенсацией ЭДС смещения
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Рис. 1.62. Принципиальная схема прецизионного ОУ с дополнительной внерезистивной цепью компенсации 
ЭДС смещения


Увеличение дифференциального коэффициента усиления и коэффициента ослабления синфазного напряжения объясняется дифференциальными свойствами выходного каскада. Указанное также способствует расширению диапазона рабочих частот ОУ. Однако основной эффект связан с принципиально более низкими значениями ЭДС смещения и соответствующего температурного коэффициента. Необходимость применения дополнительных резисторов в цепях смещения транзисторов усилителя амплитуды уменьшает уровень компенсации и технологически сложно реализуется. Необходимое симметрирование можно обеспечить за счёт применения дополнительных диодов (КМОП транзисторов) в высокоомной цепи выходного каскада. 

1.7. Микромощные БиКМОП СВЧ ОУ

Полученные результаты позволяют с новых позиций рассматривать схемотехнику СВЧ усилителей с ограниченным компонентным базисом. Действительно, как отмечалось раньше, крутизна усиления биполярных транзисторов существенно лучше аналогичных параметров КМОП эквивалентов. Однако невозможность использования в ряде техпроцессов их комплементарных пар создаёт определённые проблемы при построении СВЧ ОУ. 
Так, сравнение выходных проводимостей транзисторов gi и h22 определяет направление структурной оптимизации проектируемого усилителя, и анализом составляющих (в обосновывается необходимость применения цепей собственной и взаимной компенсации. Например, для технологического процесса SGB25VD режимные зависимости входных n-p-n и p-МОП транзисторов, приведённые на рис. 1.63, показывают, что доминирующим фактором для K0 является 
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Кроме этого, увеличение S биполярного транзистора за счёт увеличения потребляемого тока приводит к увеличению K0 только до тех пор, пока указанный доминирующий фактор сохраняется. Именно такой подход использован компанией IHP в [14] и позволил обеспечить для однокаскадного ОУ следующие параметры: 
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Таким образом, n-p-n транзистор в структуре ОУ должен выполнять основные функции преобразования сигнала. Для дальнейшего увеличения коэффициента усиления можно использовать предложенный ранее принцип построения динамической нагрузки, обеспечивающий уменьшение влияния gi на K0. 

Именно это, как будет показано ниже, обеспечивает существенное повышение K0 и широкополосность ОУ при уменьшении потребляемого тока.
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Рис. 1.63. Зависимость выходного сопротивления транзисторов 
от режима работы

С точки зрения поставленной задачи, отметим, что увеличение дополнительного сопротивления в цепи истока эквивалентно увеличению глубины компенсирующей влияние Ri обратной связи, поэтому её реализация дополнительной динамической нагрузкой на базе однотипного транзистора позволяет существенно уменьшить влияние динамической нагрузки на реализуемый коэффициент усиления. При этом пределом такой компенсации является доминирующее влияние h22 n-p-n транзистора. Принципиальная схема такой динамической нагрузки показана на рис. 1.64.
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Рис. 1.64. Принципиальная схема динамической нагрузки 
несимметричного дифференциального каскада

В этом случае эквивалентная постоянная времени дифференциального каскада будет иметь следующий вид:
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    (1.86)

где С3 и С4 – выходящие паразитные ёмкости V3 и V4.

Таким образом, даже в предельном случае, когда за счёт действия указанной цепи K0 увеличивается в 
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 раз, это не приводит к уменьшению её граничной частоты под действием такой динамической нагрузки.

Благоприятным фактором, направленным на расширение диапазона рабочих частот дифференциального каскада, является приращение его передаточной функции:
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связанное с увеличением передачи V4 по цепи затвор-сток. Ниже будет показано, что этот фактор совместно с цепью взаимной компенсации позволяет повысить запас устойчивости по фазе ОУ.

Как видно из рис. 1.63, n-p-n транзистор обладает более высоким выходным сопротивлением и является недоминирующим элементом, ограничивающим коэффициент усиления (1.1). Так, для техпроцесса SGB25VD в микрорежиме (
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Как видно из рис. 1.63, настоящий резерв можно использовать для увеличения эквивалентной крутизны n-p-n транзистора и, следовательно, коэффициента усиления за счёт увеличения потребляемого тока до условия равенства вкладов биполярного и полевого транзистора (
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Принципиальная схема однокаскадного ОУ, удовлетворяющего указанным ограничениям, приведена на рис. 1.65. 
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Рис. 1.65. Принципиальная схема микрoмощного однокаскадного ОУ

Дополнительной особенностью приведённого решения является использование цепи взаимной компенсации влияния проходных ёмкостей            n-p-n и МОП транзисторов на граничную частоту ОУ. 
Согласно подразделу 1.4, такая реактивная обратная связь осуществляет уменьшение эквивалентной постоянной времени усилителя на величину
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Кроме этого, согласно соотношению (1.87) (
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), наблюдается коррекция фазочастотной характеристики в диапазоне высоких частот. Действительно, в окрестности частоты
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наблюдается уменьшение фазового сдвига на
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Эта особенность характеристики показана на рис. 1.66 и может путём подключения дополнительного С3 использоваться для увеличения запаса устойчивости ОУ. 
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Рис. 1.66. Фазочастотные характеристики ОУ 
при 
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Приведённая на рис. 1.67 амплитудно-частотная характеристика ОУ показывает, что цепь взаимной компенсации позволяет заметно увеличить его граничную частоту при заданном запасе устойчивости и необходимой глубине общей отрицательной обратной связи.
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Рис. 1.67. Амплитудно-частотные характеристики ОУ 
при 
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Результаты сопоставительного исследования в среде Cadence Virtuoso предложенного ОУ и его аналога [14] приведены в табл. 1.6.

Приведённые в табл. 1.6 результаты сопоставительного анализа предложенной схемы СВЧ ОУ и её аналога [14] показывают, что композиция цепей собственной и взаимной компенсации влияния малосигнальных параметров транзисторов позволяет существенно повысить основные качественные показатели ОУ. 

Кроме этого, такие цепи компенсации создают дополнительные параметрические цепи свободы, которые можно использовать для уменьшения потребляемого ОУ тока. Так, например, указанный выше принцип параметрической оптимизации по критерию равенства вкладов p-МОП и n-p-n транзисторов в максимальный коэффициент усиления позволяет практически на порядок уменьшить потребляемую ОУ мощность. 

Это утверждение подтверждается моделированием в среде Cadence Virtuoso принципиальной схемы ОУ с идеальной динамической нагрузкой, при этом погрешность реализации К0 не превышает 2,2 Дб, а его граничная частота – 15 %.

Таблица 1.6 

Результаты моделирования ОУ в среде Cadence Virtuoso
	Схема
	Параметр
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	Рис. 1.67

(микрорежим)

Сс=0 фФ
	91
	139,5
	56
	18,5
	5,6
	12,1
	1,5
	0,83
	-1,84
	-0,8
	1,6

	Рис. 1.67 

(микрорежим)

Сс=110 фФ
	91
	15,6
	56
	151,5
	6,1
	21,9
	1,6
	0,83
	-1,84
	-0,8
	1,6

	Аналог ОУ [14] (микрорежим)
	58
	29,5
	30
	88,91
	3
	1,7
	0,7
	1,6
	-1,2
	4,1
	1,2

	Рис. 1.67

(макрорежим)

Сс=0 фФ
	74
	0,822
	37
	444
	26,2
	15,2
	8,7
	0,56
	-1,75
	-6,4
	14,5

	Рис. 1.67

(макрорежим)

Сс=20 фФ
	74
	0,821
	37
	450
	26,9
	14
	9,1
	0,56
	-1,75
	-6,4
	14,5

	Аналог ОУ [14] (макрорежим)
	42
	48,5
	35
	477
	23,84
	13,7
	11,6
	1,6
	-1,5
	-24,6
	14,8


Как видно из табл. 1.6, одним из важных свойств предложенного ОУ является возможность расширения диапазона рабочих частот функциональных устройств с низкой глубиной обратной связи.

1.8. Выводы
Полученные в настоящем разделе результаты показывают, что при использовании КМОП транзисторов принцип собственной компенсации влияния их малосигнальных параметров на основные качественные показатели операционных преобразователей позволяет заметно приблизить их параметры к биполярным аналогам, а также повысить качество БиКМОП структур. Характер физических процессов в этих активных элементах показывает, что уменьшение влияния выходной проводимости (сток-исток) достигается либо увеличением сопротивления истоковой цепи, либо композицией этого решения задачи и дополнительного контура собственной компенсации. Независимо от используемого способа решения задачи действие этих контуров уменьшает параметрическую чувствительность коэффициента усиления и его граничной частоты к нестабильности указанных параметров.

Эффективность предложенных контуров и цепей собственной компенсации непосредственно зависит от статического коэффициента усиления МОП транзисторов с каналом n- и p-типа. Именно поэтому в практических схемах возможна режимная оптимизация их основных качественных показателей, что в конечном итоге и создаёт дополнительные преимущества КМОП базиса по отношению к биполярным структурам. Как показано на конкретных примерах, комбинация предложенных структурных особенностей и режимная оптимизация позволяют приблизить достигаемый коэффициент усиления КМОП каскада к аналогичному параметру каскадов на базе биполярных и БиКМОП компонентов при заметном уменьшении потребляемого тока.

Важным свойством настоящих цепей собственной компенсации является возможность их применения в структуре как симметричных, так и несимметричных дифференциальных каскадов, в источниках тока. С точки зрения использования субмикронных компонентов, разнообразие принципов введения компенсирующей обратной связи позволяет применять как низковольтные, так и высоковольтные источники питания и, следовательно, создавать операционные преобразователи с заданной нагрузочной способностью. 
Совместное использование принципов собственной компенсации влияния выходных проводимостей и влияния проходных ёмкостей заметно повышает стабильность граничной частоты каскада и частоты его единичного усиления, при этом влияние дополнительно введённых транзисторов оказывается незначительным в силу того, что реализуемый на каскаде с общим затвором в цепи собственной компенсации коэффициент передачи не превышает единицы. 
Минимальная электрическая длина предложенных ОУ создаёт дополнительные параметрические степени свободы, которые можно использовать для максимизации диапазона рабочих частот функциональных устройств. Приведённые в работе примеры КМОП усилителей с цепями ВЧ коррекции амплитудно- и фазочастотных характеристик показывают, что совокупность контуров собственной и взаимной компенсации позволяет существенно (на несколько порядков) расширить диапазон их рабочих частот. Именно этот параметр является основным аргументом в пользу применения биполярной технологии. Дополнительным преимуществом обсуждаемого базиса является также возможность использования при схемотехнике ОУ и МОУ компенсирующих контуров, направленных на уменьшение выходного синфазного напряжения, удобства взаимодействия и введения параллельных цепей компенсации ЭДС смещения нуля при создании межкаскадных связей, что в конечном итоге не только обогащает микросхемотехнику, но и позволяет использовать неприцизионные технологии при построении прецизионных СФ блоков.
Именно поэтому настоящие результаты позволяют с новых позиций рассматривать возможности аналоговой микросхемотехники на КМОП транзисторах.
ГЛАВА 2
Усилители тока ВЧ и СВЧ диапазонов



Существующая тенденция расширения номенклатуры только усилителей напряжения не является оптимальной. Это обусловливает актуальность развития схемотехники усилителей тока общего и частного применения. На этом направлении скрыты потенциальные возможности совершенствования аналоговых микросхем общего и частного применения. 

Анализ литературы в области аналоговых микросхем показывает, что схемотехника усилителей тока развита недостаточно, а публикации имеют фрагментарный характер. В отличие от усилителей напряжения, в литературе (за исключением [16, 17]) практически отсутствуют обобщающие монографии по усилителям тока. По отношению к потенциальным цепям (входным и выходным сигналами являются напряжения) дуальными являются усилители тока. 


Для работы в СВЧ частотном диапазоне весьма перспективны усилители тока Гильберта [18]. В связи с особой актуальностью развития элементной базы для СВЧ диапазона представляют существенный интерес методы их построения при малых напряжениях питания [19, 20], а также поиск перспективных архитектур усилителей, являющихся альтернативой широко распространённой ячейки Гильберта.

Ниже рассматривается схемотехника усилителей токовых сигналов, что в ряде случаев позволяет повысить точность, помехоустойчивость и расширить частотный диапазон аналоговых микросхем.

2.1. Широкополосные усилители Гильберта 
с малым напряжением питания


В современной микроэлектронике широко применяются так называемые усилители тока Гильберта. Их основное достоинство – широкий диапазон рабочих частот и наиболее полное использование высокочастотных свойств применяемых транзисторов. Такие усилители являются базовым функциональным узлом многих СВЧ изделий.
Существенный недостаток классического ШУ Гильберта (рис. 2.1) состоит в том, что он неработоспособен при напряжениях отрицательного питания 
[image: image438.wmf]В

1

,

2

Е

)

(

п

£

-

. 


[image: image439.emf]Вых.i

2

Вых.i

1

VT1

+E

c

VT2

VT3 VT4

I

2

I

1

I

3

Вх.1

Вх.2

) (

п

E






Рис. 2.1. Схема классического ШУ Гильберта

Это не позволяет использовать данную архитектуру в схемах с 
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, а также при её изготовлении по СВЧ SiGe-технологиям с малыми топологическими нормами, которые не допускают работу транзисторов при 
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Модифицированная схема ШУ Гильберта показана на рис. 2.2 [19]. Решаемая им задача – снижение допустимого напряжения питания до 1,5 В при сохранении всех основных динамических показателей. 
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Рис. 2.2. Схема предлагаемого ШУ [19]

В схеме на рис. 2.3 дополнительные токостабилизирующие двухполюсники R1 и R2 включены между базами вспомогательных транзисторов VT5, VT6 и общей шиной источника питания. 
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Рис. 2.3. Схема предлагаемого ШУ [19]

В классическом ШУ рис. 2.1 при его практической реализации минимальное напряжение питания 
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определяется тремя p-n переходами, поэтому 
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Статический режим транзисторов предлагаемой схемы ШУ (рис. 2.3) устанавливается двухполюсниками I1, I2, I3, R1, R2. За счёт новых связей токостабилизирующие двухполюсники I1, I2, I3 реализуются по одинаковым (традиционным) схемам, например на биполярных транзисторах, и имеют одинаковое минимальное напряжение, при котором их транзисторы не входят в насыщение (
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). В результате схема рис. 2.3 (рис. 2.2) может иметь малое напряжение питания 
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На рис. 2.4 представлена схема предлагаемого ШУ (рис. 2.2) в среде компьютерного моделирования Cadence на моделях SiGe интегральных транзисторов, а на рис. 2.5 – зависимость его коэффициента усиления по току от частоты. 
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Рис. 2.4. Схема предлагаемого ШУ в среде компьютерного моделирования Cadence [19]
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Рис. 2.5. Частотная зависимость коэффициента усиления ШУ по току

На переменном токе предлагаемый ШУ имеет такие же характеристики, что и известное устройство: обеспечивает усиление сигналов до частоты 10–15 ГГц.

Таким образом, предлагаемый ШУ выполняет функции СВЧ-усили-теля тока при напряжении питания 
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2.2. Усилители Гильберта с параллельным каналом 
преобразования сигнала


Основное достоинство усилителей тока Гильберта – широкий диапазон рабочих частот и наиболее полное использование высокочастотных свойств применяемых транзисторов. Такие усилители стали базовым функциональным узлом многих СВЧ изделий.
Как уже отмечалось, существенный недостаток классического ШУ рис. 2.6 состоит в том, что он неработоспособен при напряжениях питания 
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. Это не позволяет использовать данную архитектуру в электронных схемах с 
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, а также при их изготовлении по СВЧ SiGe-технологиям с малыми топологическими нормами, которые не допускают работу транзисторов при 
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Рис. 2.6. Схема классического широкополосного усилителя тока

Схема предлагаемого усилителя показана на рис. 2.7 [20]. Решаемая им задача – снижение допустимого напряжения питания ШУ до 1,5 В при сохранении на достаточно высоком уровне основных динамических параметров.
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Рис. 2.7. Схема предлагаемого широкополосного усилителя тока 

с параллельным каналом [20]

На рис. 2.7 цепи дополнительной нагрузки транзисторов ЦН1, ЦН2 выполнены в виде двух последовательно соединённых прямосмещённых      p-n переходов (VD1, VD2) и (VD3, VD4). В ряде случаев это могут быть резисторы.

В частном случае токовые выходы устройства Вых.i1 и Вых.i2 могут быть подключены к резисторам основной нагрузки R1 и R2, осуществляющим преобразование выходных токов в выходные напряжения.

При практической реализации токостабилизирующих двухполюсников классического ШУ рис. 2.6 его минимальное напряжение питания 
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определяется тремя прямосмещёнными p-n переходами (транзисторы VT1, VT3 и транзистор, на основе которого выполнен двухполюсник I1) (Uкэ.min.1≈ 0,7 В, Uэб3 ≈ Uэб1 ≈ 0,7 В). Поэтому 
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. Практически из-за особенностей SiGe транзисторов в классическом ШУ 
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Статический режим транзисторов предлагаемой схемы ШУ рис. 2.7 устанавливается двухполюсниками I1, I2, I3. За счёт новых связей токостабилизирующие двухполюсники I1, I2, I3 реализуются по одинаковым (традиционным) схемам источников тока на биполярных транзисторах и имеют одинаковое минимальное напряжение Uкэ.min, при котором их транзисторы не входят в насыщение (
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). В результате схема рис. 2.7 может иметь малые отрицательные и положительные напряжения питания: 
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где 
[image: image462.wmf]эб.VD2

эб.VD1

U

U

=

 – напряжения на p-n переходах VD1, VD2; 
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 – минимально возможное напряжение на двухполюснике, выполненном на биполярном транзисторе, находящемся в активном режиме; 
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 – напряжение эмиттер-база VT5.

На переменном токе ШУ рис. 2.7 работает аналогично ШУ рис. 2.6 и  имеет практически такие же характеристики (рис. 2.10, 2.11), что и известное устройство: обеспечивает усиление сигналов до частоты fв = 43,4 ГГц.

Приращение входного тока iвх=2iвх.2 предлагаемого ШУ делится на две части. Первая составляющая iвх поступает в эмиттер, а затем – коллектор входного транзистора VT1. Вторая составляющая передаётся в коллектор транзистора VT5 и создаёт на цепи нагрузки ЦН1 приращение напряжения, поступающее на базу транзистора VT3. Как следствие, изменяются эмиттерные и коллекторные токи транзисторов VT3 и VT40, что вызывает в цепи токового выхода (Вых.i1) суммарное приращение тока:
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где 
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В предлагаемой схеме ШУ (рис. 2.7) за счёт изменения отношения 
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 можно управлять величиной Ki.

На рис. 2.8 представлена схема классического ШУ (рис. 2.6) в среде компьютерного моделирования Cadence на моделях SiGe интегральных транзисторов, а на рис. 2.9 – схема предлагаемого широкополосного усилителя тока рис. 2.7. 
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Рис. 2.8. Схема классического ШУ в среде 
компьютерного моделирования Cadence
[image: image469.png]Sel: 0 Status: Ready

Tools Design Window Edit Add Check Sheet Options Migrate SG25H1 Features

SGZ5H1IMaM5 (TM1TM2)

[icfb - Log: /homel

npn200_1
mt
Termaxizm

npnzee_1
met
Temax:2m

npn2e0_1
mit
Temox:zm

ity

npn20e_1 1

npn2ee_1
m:
Temoxizm

npn280_npn2e0_2 .

npn2g_1 o

m:

Iemaxi2m Temaxzm

17
ide=lvar

npn2g_1

m:

7 C Simulator: spectre

tWindow ()

Library Manager: |[] Virtuoso® Schem|[ ] Virtuoso® Analog|[_] fhome/user/SG25|[_] Parametric Analy |[] fhome/user/SG25|[_] worklib schem_2

9
Help





Рис. 2.9. Схема предлагаемого широкополосного усилителя тока 

в среде компьютерного моделирования Cadence [20]

На рис. 2.10 приведена зависимость коэффициента передачи по току Ki предлагаемого ШУ рис. 2.9 от частоты при различных значениях суммарного тока эмиттерной цепи I17 = I0 транзисторов Q24, Q25 (т.е. транзисторов VT3 и VT4, рис. 2.7).
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Рис. 2.10. Частотная зависимость коэффициента передачи по току Ki 
предлагаемого ШУ при разных значениях I0 [20]

На рис. 2.11 показана частотная зависимость нормированного коэффициента передачи по току ШУ рис. 2.9 (Kinormal) при токе I17 = I6 = 8 мА, где 
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     (2.3)

где K0 – коэффициент усиления по току Ki в диапазоне средних частот.
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Рис. 2.11. Частотная зависимость нормированного коэффициента передачи по току ШУ [20]

Таким образом, предлагаемый усилитель выполняет функции СВЧ усилителя тока при напряжениях питания 
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, что недостижимо в рамках известных технических решений.

2.3. Модифицированный усилитель тока Гильберта

Большой практический интерес представляет разработка новых модификаций усилителей Гильберта, обеспечивающих улучшение качественных показателей в сравнении с базовой схемой (рис. 2.12).


Введение в схему рис. 2.12 p-n переходов VD1, VD2 повышает коэффициент передачи по току. 
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Рис. 2.12. Модифицированный усилитель тока Гильберта

На рис. 2.13–2.16 приведены схемы предлагаемого и классического усилителей Гильберта в среде PSpice.
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Рис. 2.13. Модифицированная усилителя Гильберта в среде PSpice 
на моделях интегральных транзисторов «Пульсар» 
(транзисторы: n-p-n TN15S, p-n-p TP15S (ФГУП НПП «Пульсар»), 
Iк.max = 15 мА)
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Рис. 2.14. Статический режим усилителя рис. 2.13
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Рис. 2.15. Базовая схема усилителя Гильберта в среде PSpice 
на моделях интегральных транзисторов «Пульсар»
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Рис. 2.16. Статический режим базовой схемы усилителя Гильберта
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Рис. 2.17. Логарифмические амплитудно-частотные характеристики 
предлагаемого и классического усилителей Гильберта 
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Рис. 2.18. Зависимость коэффициента усиления по току 
сравниваемых усилителей Гильберта от тока источника I3
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Рис. 2.19. Зависимость коэффициента усиления по току 
предлагаемой модификации усилителя Гильберта от тока источника I3 
по выходу out 3
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Рис. 2.20. Зависимость коэффициента усиления по току 
предлагаемой модификации схемы Гильберта от тока источника I3 
по выходу out 4
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Рис. 2.21. Зависимость коэффициента усиления по току 
классического усилителя Гильберта от тока источника I3 по выходу out 1
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Рис. 2.22. Зависимость коэффициента усиления по току 
классического усилителя Гильберта от тока источника I3 по выходу out 2

Графики рис. 2.17–2.22 позволяют обеспечить сравнение основных параметров классической схемы усилителя тока Гильберта и её основных модификаций.

2.4. Методы построения СВЧ усилителей 
на базе токовых зеркал


В настоящем разделе рассматриваются широкополосные каскады, заявленные как объекты интеллектуальной собственности [21, 22], реализуемые на основе токовых зеркал.

2.4.1. Усилитель переменного тока с противофазными 
токовыми выходами


Основой большинства современных операционных усилителей, стабилизаторов напряжения, компараторов являются так называемые «токовые зеркала» (усилители тока) рис. 2.23, которые можно использовать в СВЧ диапазоне. 
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Рис. 2.23. Схема классического усилителя тока 
с противофазными выходами

Существенный недостаток классического УТ рис. 2.23 состоит в том, что он имеет несимметричные противофазные токовые выходы, согласованные с разными шинами источников питания, что ограничивает его применение в качестве токовых фазорасщепителей входного однофазного сигнала – так называемых «балунов» (bulun).

На рис. 2.24 показан вариант типового включения УТ рис. 2.23 в структуре дифференциального усилителя, выполняющего функции источника входного тока.
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Рис. 2.24. Вариант типового включения УТ 

в структуру дифференциального усилителя
На рис. 2.25 представлен предлагаемый усилитель переменного тока [57]. Решаемая им задача – «привязка» противофазных токовых выходов устройства к одной положительной шине источников питания, а также формирование на базе предлагаемого УТ избирательного усилителя с резонансной амплитудно-частотной характеристикой (АЧХ). 

На рис. 2.25 выходной транзистор VT2 выполнен в виде составного транзистора, содержащего 
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 параллельно включённых биполярных транзисторов.
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Рис. 2.25. Схема предлагаемого усилителя тока [21]
На высоких частотах, когда можно пренебречь влиянием реактивного сопротивления ёмкости конденсатора C1, при изменении входного тока устройства на величину iвх токи через эмиттерные переходы транзисторов VT1 и VT2, а также токи выходов iвых.1 и 
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где m2 – число параллельно включённых транзисторов, образующих составной транзистор VT2, для которого напряжение эмиттер-база 
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Таким образом, коэффициенты передачи по току УТ рис. 2.25 на выход 2 (Ki2) и выход 1 (Ki1):
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Из формул (2.7), (2.8) следует, что в предлагаемом устройстве реализуются функции фазорасщепителя входного однофазного сигнала (iвх) с токовыми выходами 
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, «привязанными» к одной положительной шине источника питания, что существенно расширяет области его практического использования. Однако 
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На рис. 2.26 неинвертирующий токовый выход (Вых.i1) устройства соединён с эмиттером дополнительного транзистора VT3, база которого связана с источником вспомогательного напряжения Ec, а коллектор соединён с дополнительным неинвертирующим токовым выходом (Вых) устройства, согласованным с положительной шиной источника питания. Выходы 
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 устройства могут быть связаны с резисторами нагрузки Rн1 и Rн1. Введение транзистора VT3 обеспечивает достаточно высокие значения выходного сопротивления УТ для выходов 
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Рис. 2.26. Схема предлагаемого усилителя тока 
c повышенным выходным сопротивлением [21]

На рис. 2.27 инвертирующий токовый выход 
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 устройства соединён с эмиттером дополнительного транзистора VT6, база которого подключена к базе транзистора VT3, а коллектор соединён с дополнительным инвертирующим токовым выходом 
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 устройства. В схеме рис. 2.27 транзисторы VT3 и VT4 обеспечивают каскодную (т.е. более высокочастотную) передачу входного тока на выходы 
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Рис. 2.27. Схема усилителя тока с каскодными выходами [21]

На рис. 2.28 показана схема УТ, в которой транзистор VT3 выполнен в виде m2 параллельно включённых (по эмиттерно-базовым переходам) вспомогательных биполярных транзисторов, причём коллекторы m2-1 вспомогательных биполярных транзисторов в структуре транзистора VT3 соединены с дополнительным неинвертирующим выходом устройства 
[image: image510.wmf]1

*

i

Вых.

, а коллектор m2-го вспомогательного биполярного транзистора связан с положительной шиной источника питания, где m2 – количество параллельно включённых биполярных транзисторов в структуре выходного транзистора VT2.

Введение транзистора VT3 (рис. 2.28) решает задачу «выравнивания» коэффициентов усиления по току для инвертирующего (Ki2) и неинвертирующего (Ki1) выходов УТ (рис. 2.34, 2.36). В этом случае за счёт многоколлекторного транзистора VT3 обеспечивается равенство 
[image: image511.wmf]2

i

1

i

K

K

=

:


[image: image512.wmf]2

вх

вых.3

1

i

m

i

i

K

=

=

,



          (2.9)


[image: image513.wmf]2

вх

вых.2

2

i

m

i

i

K

-

=

=

.


         (2.10)

Данные теоретические выводы подтверждаются результатами моделирования схем рис. 2.31, 2.33, 2.35.
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Рис. 2.28. Метод «выравнивания» коэффициентов усиления по току 
для инвертирующего (Ki2) и неинвертирующего (Ki1) выходов УТ [21]

В схеме рис. 2.29 функции источника входного тока и дополнительного источника тока выполняют токовые выходы преобразователя «напряжение-ток» ПНТ1, например дифференциального каскада. Эта схема показывает одно из направлений практического использования предлагаемого устройства. Пример практической реализации усилителя приведён на рис. 2.30, в котором в качестве динамической нагрузки в цепи выхода 
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Рис. 2.29. Варианты включения УТ в дифференциальных усилителях [21]
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Рис. 2.30. Пример практической реализации усилителя [21]

На рис. 2.31 показана схема предлагаемого УТ (рис. 2.25) в среде компьютерного моделирования Cadence на моделях SiGe-транзисторов, а на рис. 2.32 – частотная зависимость коэффициента усиления по току УТ со входа на выходы 3
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Рис. 2.31. Схема предлагаемого УТ в среде 
компьютерного моделирования Cadence
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Рис. 2.32. Частотная зависимость коэффициента усиления по току УТ

На рис. 2.33 показана схема УТ рис. 2.28 в среде компьютерного моделирования Cadence на моделях SiGe-транзисторов.
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Рис. 2.33. Схема УТ в среде компьютерного моделирования Cadence
На рис. 2.34 представлена частотная зависимость коэффициентов передачи тока Ki  со входа устройства на выходы out 1 и out 2 УТ рис. 2.33 при ёмкости корректирующего конденсатора С10 = C = 10 нФ.
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Рис. 2.34. Частотная зависимость коэффициентов передачи тока Ki  

со входа устройства на выходы out 1 и out 2 УТ

На рис. 2.35 показана схема усилителя тока рис. 2.28 в режиме СВЧ избирательного усилителя при С10 = C = 1 пФ.
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Рис. 2.35. Схема усилителя тока в режиме СВЧ избирательного усилителя
На рис. 2.36 представлена частотная зависимость коэффициентов передачи по току Ki УТ рис. 2.35 на выходы out1 и out2 в режиме избирательного усилителя СВЧ диапазона при ёмкости корректирующего конденсатора С10=C=1пФ.
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Рис. 2.36. Частотная зависимость коэффициентов передачи по току Ki УТ 
в режиме избирательного усилителя СВЧ диапазона

Сравнение графиков рис. 2.32 и 2.34 (рис. 2.36) показывают достаточно высокую идентичность передачи входного токового сигнала на противофазные выходы устройства до частот 10–15 ГГц. Причём за счёт выбора ёмкости корректирующего конденсатора реализуется резонансный вид амплитудно-частотной характеристики (рис. 2.36).

Таким образом, предлагаемый УТ имеет два противофазных токовых выхода, согласованных с шиной положительного источника питания, и кроме этого, характеризуется свойствами резонансного усилителя с Кi >1. Данные свойства УТ позволяют реализовать на его основе аналоговые смесители сигналов на основе ячеек Гильберта.

2.4.2. Методы каскадирования усилителей тока
В настоящее время в аналоговой микросхемотехнике в составе аналоговых интерфейсов широкое применение находят усилители тока. Такая структура стала основой построения многих подклассов усилителей, например осциллографов. В этой связи задача улучшения параметров этого функционального узла относится к числу достаточно актуальных задач современной микроэлектроники.

На рис. 2.37 представлен многокаскадный классический усилитель тока, содержащий последовательно соединённые токовые зеркала ПТ1 и ПТ2, каждое из которых имеет токовый вход Вх.i1 (Вх.i1.1, Вх.i1.1), неинвертирующий Вых.i (Вых.i, Вых.i2) и инвертирующий 
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) токовые выходы, причём каждое из токовых зеркал содержит p-n переход VD1 (VD1.1, VD1.2), включённый между его токовым входом Вх.i1 (Вх.i1.1, Вх.i1.) и неинвертирующим токовым выходом Вых.i (Вых.i, Вых.i2), и выходной транзистор VT1 (VT1.1, VT1.2), база которого соединена с токовым входом Вх.i1 (Вх.i1.1, Вх.i1.1) токового зеркала.

Существенный недостаток такого усилителя тока и устройств на его основе состоит в том, что он не может работать как резонансный усилитель при малом токопотреблении и высоких значениях коэффициента усиления Ki. 
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Рис. 2.37. Схема классического усилителя тока

На рис. 2.38 показан предлагаемый усилитель тока [22]. Решаемая им задача – формирование резонансной амплитудно-частотной характеристики коэффициентов передачи по току при сравнительно малом энергопотреблении и высоких значениях коэффициента усиления Ki. 
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Рис. 2.38. Схема многокаскадного усилителя тока [22]

На рис. 2.38 в качестве выходного транзистора VT1, (VT1.1, VT2.2) каждого из токовых зеркал ПТ1 и ПТ2 используется составной транзистор, содержащий несколько параллельно включённых биполярных транзисторов (в общем случае для транзистора VT1.1 – 
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, а для транзистора VT1.2 – 
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), кроме этого, в схему введён выходной транзистор VT2, база которого связана со входом токового зеркала ПТ1, эмиттер подключён к инвертирующему токовому выходу 
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 токового зеркала ПТ2, а коллектор соединён с инвертирующим токовым выходом 
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 токового зеркала ПТ1 и связан с основным инвертирующим токовым выходом 
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 устройства, причём в качестве основного неинвертирующего токового выхода Вых.i устройства используется неинвертирующий токовый выход Вых.i1.2 токового зеркала ПТ2, а токовым входом Вх.i устройства является токовый вход Вх.i1.1 токового зеркала ПТ1.


Схема, представленная на рис. 2.39, соответствует рис. 2.38 и используется для анализа работы УТ рис. 2.38.
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Рис. 2.39. Схема предлагаемого усилителя тока [22]

В схемах рис. 2.38 (рис. 2.39) источник входного тока I2 имеет в общем случае две составляющие 
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 – переменную (iвх) и постоянную I0. В цепи основного инвертирующего 
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 и основного неинвертирующего Вых.i токовых выходов могут включаться (при необходимости) резисторы нагрузки R1 и R2, осуществляющие преобразование выходных токов в выходное напряжение.


В статическом режиме, когда переменная составляющая входного тока (iвх) равна нулю, в транзисторах схемы и в цепях выходов 
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 и Вых.i протекают следующие эмиттерные (Iэi) и коллекторные (Iкi) токи:

Iэ1.2=I1.2=I0,

            Iэ1.1=I1.1=I0,




     (2.11)
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Iвых.=I0,

Iвых.=IR2=I0,

где 
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, Iвых. – статические токи, протекающие в выходных узлах.


При синусоидальном входном сигнале iвх(t) выходной ток токового зеркала ПТ1 (iвых.1.1) для его неинвертирующего выхода Вых.i определяется суммой двух составляющих – током через p-n переход VD1.1 (iвх) и током корректирующего конденсатора C1.1 (m1iвх), сопротивлением которого на частоте сигнала можно пренебречь:

iвых.1.1 = iвх+iс1.1 ≈ (1+m1)iвх ,


    (2.12)

где m1 – число параллельно включённых транзисторов в VT1.1.

Поэтому выходной ток основного неинвертирующего выхода (Вых.i():
iвых. ≈ (1+m1)(1+m2)iвх,



 (2.13)

где m2 – число параллельно включённых транзисторов в VT1.2.

Аналогично можно найти выходной ток основного инвертируюшего токового выхода устройства (
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Таким образом, в первом приближении коэффициенты усиления по току предлагаемого устройства для основного неинвертирующего и основного инвертирующего выходов определяются следующим образом:
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 (2.15)
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Из уравнений (2.15) и (2.16) можно сделать вывод о том, что при больших значениях ёмкости корректирующих конденсаторов C1.1, C1.2 и соответствующем выборе площадей p-n переходов транзисторов VT1.1, VT1.2 можно получить достаточно высокое усиление (
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) в широком диапазоне частот.

Данные выводы подтверждаются результатами компьютерного моделирования (рис. 5.19–5.20).

Кроме этого, выполненные исследования показывают, что при малых значениях корректирующих конденсаторов С1.1, С1.2 (
[image: image545.wmf]10
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пФ) предлагаемый усилитель выполняет функции избирательного усилителя как для основного инвертирующего, так и для основного неинвертирующего выходов (рис. 2.43–2.45). 

На рис. 2.40 приведена схема предлагаемого усилителя рис. 2.39 в среде компьютерного моделирования Cadence на моделях SiGe интегральных транзисторов техпроцесса SGB25VD.
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Рис. 2.40. Схема предлагаемого усилителя в среде 
компьютерного моделирования Cadence
На рис. 2.41 показана зависимость от частоты коэффициента передачи тока Ki УТ рис. 2.40 на основной неинвертирующий выход (out 1) и разность фаз между неинвертирующим и инвертирующим выходами УТ (out1, out 2), а на рис. 2.42 – зависимости от частоты коэффициентов передачи тока Ki на выходы  (out 1, out 2). 
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Рис. 2.41. Частотная зависимость коэффициента передачи тока Ki УТ

на основной неинвертирующий выход (out 1) и разность фаз 
между неинвертирующим и инвертирующим  выходами УТ (out 1, out 2)
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Рис. 2.42. Частотные зависимости коэффициентов передачи тока Ki 

на выходы (out 1, out 2)

На рис. 2.43 приведена резонансная зависимость коэффициента передачи тока УТ (рис. 2.40) со входа inp на выходы i_out 1 и i_out 2 от частоты. Значение ёмкостей корректирующих конденсаторов Скор равно 15 пФ, а на рис. 2.44 показана зависимость от частоты разности фаз между выходами УТ (рис. 2.40) i_out 1 и i_out 2 и коэффициентов передач Ki на эти выходы. Значение ёмкостей корректирующих конденсаторов С = Скор равно 15 пФ.
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Рис. 2.43. Резонансная зависимость коэффициента передачи тока УТ  

со входа inp на выходы i_out 1 и i_out 2 от частоты
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Рис. 2.44. Частотная зависимость разности фаз между выходами УТ i_out 1 

и i_out 2 и коэффициентов передач Ki на эти выходы

На рис. 2.45 приведена частотная зависимость разности фаз между выходами i_out1 и i_out 2 УТ (рис. 2.40) и коэффициенты передач Ki. Значение ёмкостей корректирующих конденсаторов Скор.= 100 пФ. 
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Рис. 2.45. Частотная зависимость разности фаз между выходами i_out 1 
и i_out 2 УТ и коэффициенты передач Ki
На рис. 2.46 показана зависимость коэффициента передачи тока УТ (рис. 2.39) Ki от частоты при различных значениях ёмкостей корректирующих конденсаторов 
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 пФ. Данные графики показывают, что предлагаемый усилитель является при 
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 пФ резонансным усилителем с высокой добротностью амплитудно-частотной характеристики.
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Рис. 2.46. Частотная зависимость коэффициента передачи тока УТ Ki 

при различных значениях ёмкостей корректирующих конденсаторов 
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Таким образом, предлагаемая схема многокаскадного усилителя переменного тока имеет низкие значения потребляемого статического тока, который зависит от численных значений токов двухполюсников I1.1, I1.2 и входного статического тока 
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, что позволяет использовать УТ для построения как широкополосных, так и избирательных устройств с малым энергопотреблением.

2.5. Выводы


1. В современной микроэлектронике широко применяются так называемые усилители тока Гильберта. Их основное достоинство – широкий диапазон рабочих частот и наиболее полное использование высокочастотных свойств применяемых транзисторов. Такие усилители являются базовым функциональным узлом многих СВЧ изделий.

2. Показано, что существенный недостаток классического ШУ  Гильберта состоит в том, что он неработоспособен при напряжениях отрицательного питания 
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. Это не позволяет использовать данную архитектуру в схемах с 
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, а также при её изготовлении по СВЧ SiGe-технологиям с малыми топологическими нормами, которые не допускают работу транзисторов при 
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3. Рассмотрены новые методы построения ШУ Гильберта при малых напряжениях питания [19, 20]. При этом исследованы следующие архитектуры:

· широкополосные усилители тока с цепью смещения входных потенциалов [19];

· усилители тока с параллельным каналом преобразования сигнала [20];

· усилитель тока Гильберта с повышенным коэффициентом передачи по току.

Решаемая усилителями тока Гильберта задача – снижение допустимого напряжения питания ШУ до 1,5 В при сохранении на достаточно высоком уровне основных динамических параметров.

4. Построены семейства основных характеристик, позволяющие обеспечить сравнение базовых параметров классической схемы усилителя тока Гильберта и её новых модификаций.

5. В связи с особой актуальностью развития элементной базы для СВЧ диапазона существенный интерес представляет поиск новых и перспективных архитектур СВЧ усилителей, являющихся альтернативой широко распространённой ячейки Гильберта.


6. Рассмотрены методы построения СВЧ усилителей на базе токовых зеркал, а также широкополосные каскады [21, 22], реализуемые на их основе, в т.ч. усилитель переменного тока с противофазными токовыми выходами [21], а также методы каскадирования СВЧ усилителей тока [22].
Так, предлагаемый усилитель тока [21] имеет два противофазных токовых выхода, согласованных с шиной положительного источника питания, и, кроме этого, характеризуется свойствами резонансного усилителя. Данные свойства УТ позволяют реализовать на его основе аналоговые смесители сигналов на основе ячеек Гильберта, а также сформировать резонансную амплитудно-частотную характеристику коэффициентов передачи по току при сравнительно малом энергопотреблении и высоких значениях коэффициента усиления. Выполненные исследования показывают, что при малых значениях корректирующих конденсаторов (
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пФ) предлагаемые усилители выполняют функции избирательного усилителя как для основного инвертирующего, так и для основного неинвертирующего выходов. 

Показано, что предлагаемые архитектуры имеют достаточно высокую идентичность передачи входного токового сигнала на противофазные выходы до частот 10–15 ГГц. Причём за счёт выбора ёмкости корректирующего конденсатора у них реализуется резонансный вид амплитудно-частотной характеристики.

Предлагаемая архитектура многокаскадного усилителя переменного тока имеет низкие значения потребляемого статического тока, что позволяет использовать УТ для построения как широкополосных, так и избирательных устройств с малым энергопотреблением.


ГЛАВА 3
ОПЫТ РАЗРАБОТКИ СФ БЛОКОВ СВЧ ДИАПАЗОНА 
НА ОСНОВЕ КРЕМНИЕВЫХ ТЕХНОЛОГИЙ


3.1. СВЧ СФ блоки систем связи на базе полностью
дифференциальных операционных усилителей

Схемотехника радиочастотных трактов современных СБИС типа «система на кристалле» традиционно основана на применении СФ блоков без цепей общей отрицательной обратной связи, с применением большого количества интегральных катушек индуктивности. Отказ от отрицательной обратной связи в диапазоне СВЧ обоснован значительными фазовыми сдвигами как в активных, так и в пассивных цепях, а также наличием временных задержек, особенно критичных для систем с обратной связью. Кроме того, отказ от общей отрицательной обратной связи (ООС) позволяет более полно использовать диапазон рабочих частот применяемых транзисторов, иногда вплоть до граничной частоты (например, в случае усилителей с распределённым усилением), тогда как схемы с ООС позволяют использовать диапазон частот, соответствующий лишь небольшой части значения граничной частоты применяемых транзисторов. В то же время отсутствие ООС приводит к снижению линейности и проблеме повышения эффективной разрядности аналого-цифровых интерфейсов.

Для построения СВЧ фильтров часто применяются интегральные катушки индуктивности, которые занимают значительную площадь кристалла. Например, фильтр низких частот 4-го порядка с полосой 760 МГц [23] занимает площадь 700500 мкм2 (схема содержит четыре катушки индуктивности). Если использовать операционные усилители [24], то для аналогичного фильтра потребуется площадь порядка 300300 мкм2.

В связи с вышеуказанными недостатками аналоговых интерфейсов без ООС актуальной задачей является исследование возможности использования СВЧ СФ блоков с общей отрицательной обратной связью, реализованных на базе полностью дифференциальных СВЧ операционных усилителей (ОУ).

Полностью дифференциальный СВЧ операционный усилитель построен на основе низковольтной архитектуры с расширенным диапазоном выходных напряжений. Схема практической реализации СВЧ операционного усилителя с однополярным питанием +4 В приведена на рис. 3.1.

Рассмотрим причины ограничения выходных напряжений в СВЧ ОУ (рис. 3.1) для выхода Вых1(-). Так как схема симметричная, то выражения для выхода Вых1(+) будут аналогичные. 
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Рис. 3.1. Схема полностью дифференциального СВЧ ОУ

Максимальная амплитуда выходного напряжения СВЧ ОУ (рис. 3.1) во время положительного полупериода определяется падением напряжения на транзисторах M8–M9:
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где Uост ≈ 0,4 В – минимально допустимое падение напряжения на транзисторах низковольтной активной нагрузки M8–M9 [25] (напряжение перехода в триодный режим); Uэб6 ≈ 0,9 В – напряжение эмиттер-база транзистора Q6 в открытом состоянии; Uвых.0 = 2 В – статическое выходное напряжение.

Максимальная амплитуда выходного напряжения во время отрицательного полупериода незначительно ограничивается падением напряжения на R2:
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    (3.2)

Следует иметь в виду, что причиной ограничения напряжения во время отрицательной полуволны выходного напряжения может стать и        ограничение по току Q5, Q6, т.к. для повышения быстродействия цепи обратной связи по синфазному сигналу резисторы R4, R5 выбираются относительно низкоомными. Например, при изменении номинала резисторов R4, R5 от 5 кОм до 400 Ом коэффициент передачи синфазного сигнала на частоте 1 ГГц снижается с -35 до -41 дБ.

Для обеспечения возможности работы СВЧ ОУ на повышенную ёмкостную нагрузку в схему (рис. 3.1) добавлен вспомогательный буферный каскад на транзисторах Q7, Q9 с выходами Вых2(+), Вых2(-). Этот каскад может включаться вне цепи ООС, что позволяет исключить проблему влияния дополнительного фазового сдвига, обусловленного ёмкостной нагрузкой на устойчивость СВЧ ОУ.

В табл. 3.1 приведены результаты моделирования СВЧ ОУ (рис. 3.1) при сопротивлении нагрузки 100 Ом и напряжении питания +4 В.

Таблица 3.1
Основные параметры СВЧ ОУ рис. 3.1

	Наименование параметра
	Единица 
измерения
	Результаты
моделирования

	Коэффициент усиления
	дБ
	40

	Частота ед. усиления
	ГГц
	5,5

	Запас по фазе
	град.
	68

	Напряжение шумов, 
приведённое ко входу
	нВ/√Гц
	0,8 @1 ГГц

	Диапазон дифференциального 
выходного напряжения
	Вп-п
	2,64

	Потребляемый ток
	мА
	31


На базе схемы ОУ рис. 3.1 возможно создание СФ блоков. Одним из наиболее востребованных узлов современных систем связи и аналого-цифровых интерфейсов является преобразователь несимметричного сигнала в дифференциальный. Данная функция относительно просто реализуется с применением полностью дифференциального СВЧ ОУ, как это показано на рис. 3.2. 
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Рис. 3.2. Схема драйвера для преобразования несимметричного сигнала 
в дифференциальный сигнал

Основные выходы Вых1(+), Вых1(-) включены в цепь ООС, а нагрузка подключается к дополнительным выходам Вых2(+), Вых2(-) через согласующие резисторы 40 Ом. По результатам моделирования драйвер (рис. 3.2) имеет рассогласование характеристик на выходах Вых2(+), Вых2(-) по амплитуде не более 0,2 дБ, по фазе не более 0,40 в диапазоне частот до 4,7 ГГц (рис. 3.3а). Коэффициент шума драйвера составляет 17 дБ. Основная доля эквивалентного входного напряжения шума обусловлена резисторами цепей обратной связи (60 %), остальная часть обусловлена шумами транзисторов входного каскада СВЧ ОУ. Входная мощность при пересечении с продуктами интермодуляции третьего порядка PIIP3=13 дБм, что соответствует динамическому диапазону 46 дБ на частоте 1 ГГц (эквивалентная разрядность 7,3 бит). В данном случае основная причина небольшого динамического диапазона – это широкая шумовая полоса (7,4 ГГц), путём её снижения до 1,5 ГГц за счёт фильтра первого порядка можно повысить динамический диапазон до 50 дБ (эквивалентная разрядность 8 бит).

На рис. 3.3 приведены амплитудно-частотные характеристики драйвера по двум выходам и частотная зависимость фазовой погрешности преобразования несимметричного сигнала в дифференциальный, а также временные диаграммы на выходах драйвера (рис. 2.2) в линейном режиме работы.
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Рис. 3.3. Частотные характеристики (а) и временные диаграммы 
напряжений на выходах до согласующих резисторов, 
при Pвх=-9 дБм (б) для драйвера рис. 3.2
Как было указано ранее, пассивные LC фильтры занимают значительную площадь кристалла, поэтому актуальной задачей является исследование возможности построения активных фильтров, занимающих меньшую площадь на кристалле. На рис. 3.4 приведена схема активного фильтра низких частот с регулируемой полосой пропускания. Верхняя граничная частота фильтра (рис. 3.4) регулируется путём одновременного изменения напряжения управления на варикапах, включённых в цепях ООС операционных усилителей А1, А2. Резистивные цепи обратной связи подключены к основным выходам Вых1(+), Вых1(-), тогда как цепи с конденсаторами для обеспечения устойчивости ОУ подключаются к вспомогательным выходам Вых2(+), Вых2(-). При включении фильтра в тракт с волновым сопротивлением 50 Ом входы заземляются через согласующие резисторы 100 Ом. Коэффициент шума фильтра составляет 17 дБ. Основная доля эквивалентного входного напряжения шума обусловлена резисторами цепей обратной связи (63 %), остальная часть обусловлена шумами транзисторов входного каскада СВЧ операционного усилителя А1 (рис. 3.4).
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Рис. 3.4. Схема активного фильтра низких частот 
на основе СВЧ ОУ рис. 3.1

На рис. 3.5 приведены частотные характеристики активного фильтра при изменении напряжения управления, а также зависимость полосы пропускания от управляющего напряжения. Динамический диапазон фильтра составил 56 дБ на частоте 500 МГц, что соответствует эквивалентной разрядности 9 бит. 
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Рис. 3.5. Амплитудно-частотные характеристики (а) и зависимость 
верхней граничной частоты от управляющего напряжения (б) 
активного фильтра рис. 3.4
Показана возможность построения СФ блоков с точностью обработки сигналов на уровне 8 бит на частотах до 1 ГГц на основе полностью дифференциальных СВЧ операционных усилителей. При сравнении с функциональными аналогами на основе пассивных элементов предлагаемые варианты СФ блоков позволяют разменять площадь на кристалле на потребляемую мощность, что расширяет возможности решения противоречий при построении СБИС типа «система на кристалле».

3.2. Малошумящие усилители L и S диапазона частот

Малошумящие усилители (МШУ) широко применяются в приёмных устройствах различного назначения. Основной функцией МШУ является предварительное усиление слабых сигналов до уровня, достаточного для срабатывания детектора, без существенного ухудшения отношения сигнал/шум и внесения дополнительных составляющих, ранее не присутствовавших в исходном спектре принимаемого сигнала. В этой связи важными показателями качества МШУ являются параметры: коэффициент шума и линейность. Обеспечение основных параметров МШУ связано с решением взаимосвязанных схемотехнических и конструктивных задач. Пример такого комплексного подхода приведён ниже.

В данной работе представлены результаты проектирования, а также измерения комплекта кремниевых ИМС малошумящих усилителей, обеспечивающих диапазон рабочих частот от 0,2 до 3,3 ГГц.  Широкий диапазон рабочих частот достигается за счёт использования одного универсального кристалла ИМС, который содержит усилительные элементы и цепи установления статического режима, а также обеспечивает необходимые параметры во всём рабочем диапазоне. Согласование такого кристалла осуществляется внешними цепями [26]. Стоимость конечного прибора при такой реализации может быть существенно ниже благодаря его универсальности и снижению площади кристалла. Применение внешних элементов в цепях согласования позволяет избежать многих проблем, связанных с дополнительными потерями в подложке и тонких слоях металлизации интегральных пассивных элементов. Перспективным является применение такого универсального кристалла в модулях типа система в корпусе, например, на основе технологии LTCC.

Одна из основных проблем при проектировании МШУ – это обеспечение заданного КСВ по входу и коэффициента шума. Известное решение заключается в использовании последовательной индуктивной обратной связи в цепи эмиттера [27], что позволяет получить дополнительную степень свободы и привести входной импеданс транзистора к значению, оптимальному по критерию минимума коэффициента отражения и коэффициента шума. Номинал индуктивности обратной связи в цепи эмиттера составляет доли нГн и с трудом поддаётся реализации в ИМС, поскольку имеет один порядок с паразитной индуктивностью заземления. Чтобы обеспечить возможность подстройки номинала индуктивности обратной связи в цепи эмиттера на кристалле, были предусмотрены четыре контактные площадки для монтажа проволок на заземляющую контактную площадку на дне корпуса (рис. 3.6). Результаты электродинамического моделирования показывают, что путём изменения количества и расположения вышеуказанных монтажных проволок возможно обеспечение номинала индуктивности в диапазоне от 0,2 до 1,5 нГн.
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Рис. 3.6. Эскиз монтажа универсального кристалла ИМС МШУ 
в корпус QLCC6/8-1 (красным отмечены проволоки, 
имитирующие индуктивность обратной связи в эмиттерной цепи)

Всего было спроектировано пять вариантов ИМС усилителей, различающихся частотным диапазоном, значением параметров устойчивости, наличием функции включения/выключения, а также параметрами температурной стабильности.

3.3. Интегральные LC генераторы, управляемые напряжением

Генераторы, управляемые напряжением (ГУН), широко применяются в системах связи для формирования сигнала опорной частоты. Основными параметрами ГУН являются частота и мощность выходного сигнала, фазовый шум, параметры, определяющие дрейф частоты при внешних воздействиях, таких как температура, напряжение питания, импеданс нагрузки, спектр сигнала, а также характеристики управления частотой ГУН (линейность, крутизна, диапазон и т.д.). 

Обычно ГУН применяется в составе синтезатора частоты, совместно с которым формируется петля фазовой автоматической подстройки частоты (ФАПЧ). Благодаря введению отрицательной обратной связи по управляющему воздействию на ГУН, фазовый шум гетеродина с ФАПЧ может быть значительно снижен в полосе частот с большим петлевым усилением.

В передающем тракте фазовый шум ГУН может привести к повышенному уровню шума в соседнем канале системы связи. Например, в системе GSM каналы разделены по частоте на 200 кГц, что накладывает существенные ограничения на уровень фазового шума ГУН при смещении частоты на 200 кГц. В приёмном тракте значительный фазовый шум гетеродина на частоте принимаемого сигнала может привести к паразитному преобразованию помехи с частотой, выше частоты принимаемого сигнала, на величину, равную промежуточной частоте. В цифровых системах связи фазовый шум ГУН приводит к размытию глазковой диаграммы, что повышает количество пропущенных битов информации. 

Ниже приведено выражение для фазового шума при отстройке на частоту 
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 [28], выведенное на основе анализа ГУН как стационарной линейной системы:
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где 
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 – мощность выходного сигнала ГУН; 
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 – угловая частота генерации; k – постоянная Больцмана; Т – абсолютная температура.

Выражение (3.3) позволяет моделировать лишь средний участок (наклон 20 дБ/дек) частотной зависимости фазового шума и не учитывает собственный шум элементов схемы ГУН. Однако из него можно сделать качественные выводы по снижению уровня фазового шума: необходимо повышать добротность резонатора и увеличивать мощность выходного сигнала.

Более точная линейная стационарная модель, предложенная Лизоном [28], и линейная нестационарная модель, предложенная Али Хаджимири и Томасом Ли [28], позволяют аппроксимировать все три участка частотной зависимости фазового шума, а также учесть влияние собственных шумов элементов схемы.

Добротность колебательного контура на частотах ниже 7 ГГц главным образом определяется добротностью катушки индуктивности (Q =6–20), добротность варикапа при этом достаточно большая (100–1000) и не вносит заметного вклада. Однако на частотах выше примерно 7 ГГц добротность варикапа может существенно снизиться (до 20), что может привести к необходимости частичного включения варикапа.  

Наибольшее распространение получили схемы ГУН с ядром на основе элементов с отрицательной крутизной проходной характеристики. Амплитуда выходного напряжения таких ГУН определяется крутизной проходной характеристики используемых в ядре транзисторов. Поэтому амплитуда выходного напряжения ГУН на основе МОП транзисторов обычно выше, чем на основе биполярных [29]. Использование местной отрицательной обратной связи нерационально, т.к. при этом возрастает уровень шумов.

Снижение дрейфа частоты под влиянием напряжения питания и температуры достигается оптимальным построением источника опорного тока (ИОТ) и схемы распределения режимных токов в схеме ГУН. 

Следует отметить тенденцию, что схемы ИОТ, оптимальные по шумовым параметрам (смещение с помощью резистора), являются неоптимальными в отношении дрейфа частоты, а схемы ИОТ, оптимальные для снижения дрейфа (сложные источники тока типа PTAT), обычно приводят к повышенным значениям фазового шума. Поэтому разработке ИОТ для ГУН следует уделять особое внимание. Для снижения шумов ИОТ оказались эффективными методы, основанные на введении дополнительного резонансного фильтра [30]. Температурную стабильность ГУН можно повысить путём введения дополнительного узла управления варикапом с компенсацией температурного дрейфа частоты.

На рис. 3.7 и 3.8 показаны схемы разработанных генераторов на КМОП и SiGe техпроцессах и сигнал на их выходе.
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Рис. 3.7. Схема ГУН на КМОП техпроцессе
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Рис. 3.8. Схема ГУН на SiGe ГБТ

Для разработки ряда СВЧ МИС генераторов управляемых напряжением сформирована библиотека индуктивностей, интегрированная в САПР Cadence Virtuoso. Результаты моделирования в SpectreRF приведены в таблице 3.2.

Таблица 3.2

Основные параметры спроектированных СВЧ МИС ГУН

	Активные 
элементы
	КМОП, 0,25 мкм
	КМОП, 0,6 мкм
	Биполярные транзисторы, 0,6 мкм
	SiGe ГБТ, 0,25 мкм
	SiGe ГБТ, 0,25 мкм

	Диапазон 
перестройки, МГц
	473…597
	600…785
	835…1024
	2200…2500
	4500…5000

	Фазовый шум при отстройке 100 кГц/1 МГц
	-98/ -121
	-102/ -137
	-101/ -123
	-83/ -109
	-89/ -106

	Выходная мощность в нагрузке 50 Ом, дБм
	+7
	+5,5
	-10
	-5,5
	-4,5


На рисунке 3.9 показаны топологии ГУН на КМОП и SiGe техпроцессе.
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Рис. 3.9. Топология разработанного ГУН:

а – на SiGe техпроцессе; б – КМОП техпроцессе

3.4. СВЧ монолитная интегральная схема усилителя мощности

Стремительное развитие современных систем связи, средств радиолокации привело к необходимости создания высоко интегрированных приёмо-передающих систем на кристалле (СнК). Для успешной реализации таких систем необходима разработка монолитных СВЧ усилителей мощности (УМ) на основе кремниевой (Si) и кремний-германиевой (SiGe) технологий. 

Активные действия зарубежных учёных в данном направлении подтверждаются многочисленными публикациями, диссертациями [31–36] и целевыми проектами [37], направленными на кооперацию европейского научного сообщества в исследовании проблем проектирования монолитных интегральных схем СВЧ усилителей мощности. В РФ практически отсутствуют подобные исследования. Цель данного раздела – привлечь внимание российских учёных и разработчиков к данной теме и поделиться имеющимся опытом практической разработки.

Традиционно СВЧ монолитные интегральные схемы (МИС) усилителей мощности реализуются по GaAs технологии, что обусловливает их высокую стоимость (в случае массового производства) и низкую степень интеграции. СВЧ усилители мощности на основе кремниевой технологии обладают следующими преимуществами:

· относительно низкая стоимость;

· возможность встраивания схем, расширяющих функциональные возможности (детектор выходной мощности, подсхема отключения питания, подсхема управления выходной мощностью и т.д.);

· возможность интеграции в СнК;

· улучшенные условия для отвода тепла.

Для минимизации внешних цепей обвязки входную и выходную цепь согласования МИС СВЧ усилителей мощности реализуют на кристалле. Однако, ввиду малых значений удельного сопротивления кремниевой подложки и относительно низкой проводимости тонких слоёв металлизации, добротность индуктивных элементов цепей согласования, интегрированных на кристалл, имеет низкие значения (Q< 15), что в значительной мере ограничивает энергетические параметры монолитных СВЧ усилителей мощности. Так, в соответствии с [38], если в выходной Г-образной цепи согласования значение добротности катушки  индуктивности Q = 8, то при напряжении питания Еп = 2,5 В предельные значения коэффициента полезного действия (КПД) и выходной мощности усилителя (Рвых), ограниченные только потерями в цепи согласования, составят 51 % и 1 Вт соответственно. Таким образом, низкие значения добротности интегральных индуктивных элементов значительно влияют на энергетические параметры СВЧ усилителя мощности, что приводит к необходимости построения схемы таким образом, чтобы минимизировать динамические токи, протекающие во входных и выходных цепях согласования импеданса. 

Условию минимизации динамических токов во входной цепи согласования соответствует построение входного каскада по двухтактной схеме с общим эмиттером и выбор транзисторов с высокими значениями граничной частоты усиления по току базы (ft). Для минимизации динамических токов в выходной цепи согласования также целесообразно применение двухтактной схемы с общим эмиттером (для снижения динамических токов в цепи согласования межкаскадной связи), однако выходные транзисторы следует выбирать с высокими пробивными напряжениями коллектор-эмиттер (UКЭ.MAX). Так как параметры биполярного транзистора ft и UКЭ.MAX находятся в противоречии [39], то для реализации МИС СВЧ усилителя мощности перспективной является двухкаскадная двухтактная схема: первый каскад на транзисторах с высокими значениями ft (низкими значениями UКЭ.MAX), второй каскад на транзисторах с высокими значениями UКЭ.MAX (низкими значениями ft). Эффективным способом снижения динамических токов в цепях согласования является применение делителей/сумматоров мощности на входе и выходе СВЧ усилителя мощности [40].

Повышение граничной частоты кремниевых транзисторов осуществляется главным образом за счёт снижения эффекта Кирка, путём увеличения степени легирования в коллекторной области. Однако такой подход приводит к снижению пробивных напряжений коллектор-эмиттер. Появление гетеробиполярных SiGe транзисторов позволило добиться значительного повышения ft без снижения UКЭ.MAX, что позволяет говорить о SiGe технологии как перспективной для построения монолитных МИС СВЧ усилителей мощности. Однако стоимость изготовления изделий на основе SiGe технологии всё ещё относительно высока, поэтому решение проблем разработки СВЧ УМ на основе стандартной Si технологии является актуальной задачей. Опыт, полученный при разработке Si монолитных СВЧ УМ, может быть достаточно просто перенесён в разработки СВЧ УМ на основе SiGe технологии.

Транзисторы интегрального СВЧ УМ обычно работают в предельно допустимых режимах, поэтому для построения точной модели интегрального СВЧ УМ требуются модели транзисторов, учитывающие сложные нелинейные эффекты (начальный участок электрического пробоя, распределённый характер входной цепи базы, сложная зависимость граничной частоты от тока коллектора и т.д.). Как правило, стандартной модели Гуммеля-Пуна недостаточно и требуется применение более сложных моделей, например VBIC, MEXTRAM [41].

Повышение качественных показателей МИС СВЧ усилителей мощности, как правило, достигается путём применения нестандартных технологических решений, таких как сквозные контакты от эмиттера к обратной металлизированной стороне кристалла [42], оптимизация слоёв мощной транзисторной структуры в вертикальном направлении [43] и т.д.

В данном разделе приводятся результаты разработки МИС СВЧ усилителя мощности, изготовленного по стандартной кремниевой технологии на транзисторах с граничной частотой 20 ГГц и напряжением пробоя коллектор-эмиттер 5 В, тремя уровнями алюминиевой металлизации с толщиной верхнего уровня 2 мкм. Услуги по изготовлению были оказаны сторонней «foundry» фабрикой, ввиду чего применение технологических методов повышения качественных показателей было ограничено. Недостаточная точность описания моделей транзисторов (стандартная модель Гуммеля-Пуна) привела к необходимости разделения задачи на несколько этапов: 1) разработка однокаскадного СВЧ УМ с входным интегральным симметрирующим трансформатором; 2) разработка двухкаскадной схемы с интегральными симметрирующими трансформаторами на входе и выходе;         3) разработка СВЧ УМ с суммированием мощности от нескольких выходных каскадов. Разделение задачи позволит выявить проблемы, возникающие в отдельных каскадах СВЧ УМ, и упростит поиск методов их решения.

В предлагаемом варианте усилителя мощности была использована двухтактная однокаскадная схема с включением транзисторов с общим эмиттером и входной цепью согласования на основе интегрального симметрирующего трансформатора (рис. 3.10). Выходная цепь подключается через внешний симметрирующий трансформатор, который может быть реализован на дискретных элементах поверхностного монтажа или в виде полосковой конструкции [44].
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Рис. 3.10. Упрощённая схема МИС СВЧ усилителя мощности

Для обеспечения заданного тока в нагрузке, транзисторы усилительного каскада были составлены из 52 стандартных транзисторов (каждый рассчитан на ток до 10 мА), соединённых параллельно. Выбор рабочей точки осуществляется подачей управляющего напряжения Uупр (рис. 3.10), кроме того, данный вход можно использовать для управления при работе в импульсном режиме.

Устойчивость усилителя обеспечивается включением стабилизирующих резисторов R2, R3 и резисторов (на схеме не показаны) в подсхеме обеспечения статического режима, а также разделением цепей заземления подсхемы установления статического режима, выходного каскада и вывода смещения на подложку. Так как усилитель мощности является существенно нелинейной системой, то исследование устойчивости проводилось в режиме малого сигнала при всевозможных вариантах статического режима в пределах рабочего диапазона изменения токов. Моделирование S-параметров усилителя проводилось в среде Cadence ADE с использованием симулятора SpectreRF [45] после экстракции паразитных параметров топологии кристалла.

Для устойчивого теплового режима транзисторов выходного каскада СВЧ УМ необходимо исключить эффект шнурования тока (вследствие саморазогрева) и неравномерное распределение тока (локальных областей перегрева) между отдельными элементами мощной транзисторной структуры. 

Основным способом обеспечения термической устойчивости [46] кремниевых транзисторов является включение стабилизирующих резисторов в эмиттер каждого элемента транзисторной структуры. В случае              применения гетеробиполярных транзисторов на основе SiGe резисторы обеспечения стабильного теплового режима можно включать в цепь базы, т.к. в противоположность кремниевым транзисторам их коэффициент усиления по току базы снижается с ростом температуры [47]. Следует заметить, что включение стабилизирующего резистора в цепь эмиттера может привести к существенному снижению КПД усилителя мощности. Поэтому выбор сопротивления стабилизирующего резистора необходимо производить исходя из компромисса между необходимым запасом по термической устойчивости и допустимым снижением КПД. 

Минимальное сопротивление эмиттерного стабилизирующего резистора (вместе с сопротивлением эмиттерного контакта) по критерию заданной разности токов эмиттера элементов транзисторной структуры было определено из выражения [46]:
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где k – постоянная Больцмана; q – заряд электрона; IЭ0 – ток эмиттера элемента, расположенного в центре транзисторной структуры; ∆IЭ0 – заданная максимально допустимая разность токов эмиттера элементов транзисторной структуры; 
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 – температурный коэффициент эмиттерного тока в отсутствии стабилизирующих резисторов; ∆Тп – максимальная разность температуры перехода элементов транзисторной структуры; Тк – температура корпуса; RЭ – сопротивление эмиттерного стабилизирующего резистора;    rЭ – контактное сопротивление транзистора к активной эмиттерной области.

Максимальная разность температур между элементами транзисторной структуры на этапе разработки была определена с помощью подсистемы электротеплового моделирования [48]. После изготовления опытных образцов были проведены измерения с помощью тепловизора FLIR Sys-tems А40. По результатам моделирования и эксперимента максимальная разность температуры между элементами транзисторной структуры СВЧ УМ (рис. 3.10) не превышает 4,8 °С. Экспериментально снятая зависимость температуры от координаты в сечении кристалла приведена на рис. 3.11.
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Рис. 3.11. Распределение температуры в транзисторной структуре СВЧ УМ

На рис. 3.12 приведена зависимость минимально допустимого значения стабилизирующего резистора от относительного изменения токов эмиттера при токе эмиттера центрального элемента транзисторной структуры, соответствующего предельно допустимому режиму IЭ0=10 мА. 
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Рис. 3.12. Зависимость  минимального сопротивления 
стабилизирующего резистора от допустимого изменения токов 
эмиттера элементов транзисторной структуры

Из рис. 3.12 следует, что в качестве эмиттерных стабилизирующих резисторов возможно использование контактного сопротивления транзисторов к активной эмиттерной области, составляющего в данном случае         rЭ = 2 Ом. 
В соответствии с методикой, приведённой в работе [46], было определено, что сопротивление контакта к активной эмиттерной области достаточно велико, чтобы исключить появление эффекта шнурования тока в транзисторах данного СВЧ УМ.

Входной симметрирующий трансформатор построен на основе двух магнитно связанных катушек индуктивности с боковой связью, вложенных друг в друга (рис. 3.13). Соотношение витков 3:1 достигается за счёт последовательного соединения витков первичной обмотки и параллельного соединения витков вторичной обмотки. 
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Рис. 3.13 Трёхмерная модель симметрирующего трансформатора

Симметричная топология трансформатора позволяет обеспечить значения разбаланса по фазе и амплитуде 1º и 0,1 дБ соответственно, в диапазоне частот 700–900 МГц. 

Электромагнитное моделирование трансформатора было проведено с использованием метода моментов в программе Sonnet [49]. Матрица рассеяния симметрирующего трансформатора, полученная при электромагнитном моделировании, была преобразована в широкополосную полиномиальную Spectre модель [49] и импортирована в среду Cadence для моделирования характеристик МИС СВЧ усилителя мощности в линейных и нелинейных режимах.

Результаты измерений. Для измерения параметров МИС СВЧ усилителя мощности была разработана измерительная оснастка по схеме включения (рис. 3.14). Входная согласующая цепь состоит из внешних конденсаторов С1, С2, которые вводят в резонанс обмотки симметрирующего трансформатора, расположенного на кристалле [50].
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Рис. 3.14. Схема включения МИС СВЧ усилителя мощности

Согласование выхода с нагрузкой выполнено с помощью симметрирующего устройства на элементах с сосредоточенными параметрами (L1–L3, C3, C4) [50]. Измерительная оснастка [51–54] представляет собой печатную плату из стандартного текстолита с элементами обвязки на основе пассивных элементов для поверхностного монтажа (рис. 3.15). Кристалл МИС СВЧ усилителя мощности установлен непосредственно на печатную плату, соединения выполнены алюминиевой проволокой на латунные вставки.  Отвод тепла осуществляется через сквозные металлизированные отверстия, выполненные под кристаллом. 

[image: image588.jpg].;»/ :
==




Рис. 3.15. Внешний вид измерительной оснастки 
(без охлаждающего радиатора)

На рис. 3.16 приведена фотография топологии кристалла, разработанной МИС СВЧ усилителя мощности.  
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Рис. 3.16. Топология кристалла МИС СВЧ усилителя мощности

В левой части топологии (рис. 3.16) расположены составные транзисторы усилительного каскада VT2–VT3 (рис. 3.10). Для повышения тепловой связи транзистор в диодном включении VT1 установлен между транзисторами VT2–VT3. Остальная часть подсхемы обеспечения статического режима расположена в правой верхней части топологии кристалла. Размер кристалла составляет 2,22,4 мм2.

На рис. 3.17 приведены частотные характеристики коэффициента передачи и потерь на отражение на входе для МИС СВЧ усилителя мощности в линейном режиме работы.
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Рис. 3.17. Частотные характеристики МИС СВЧ усилителя мощности 
в линейном режиме

На рис. 3.18–3.20 приведены энергетические характеристики МИС СВЧ усилителя мощности в нелинейном режиме работы на центральной частоте рабочего диапазона 800 МГц, на рис. 3.21 – частотная зависимость выходной мощности.
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Рис. 3.18. Зависимость выходной мощности от входной 
для МИС СВЧ усилителя мощности на частоте 800 МГц 
при Еп=+2,5 В и Еп=+3,5 В
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Рис. 3.19. Зависимость коэффициента усиления 
от входной мощности для МИС СВЧ усилителя мощности 
на частоте 800 МГц при Еп=+2,5 В и Еп=+3,5 В
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Рис. 3.20. Зависимость КПД
(с учётом мощности, отбираемой от источника сигнала) 
от входной мощности для МИС СВЧ усилителя мощности
на частоте 800 МГц при Еп=+2,5 В и Еп=+3,5 В
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Рис. 3.21. Частотная зависимость выходной мощности 
МИС СВЧ усилителя мощности при Еп=+3,5 В

Представленные результаты исследований подтверждают возможность реализации МИС СВЧ усилителя мощности в базисе элементов стандартного кремниевого технологического процесса и целесообразность проведения дальнейших работ по разработке монолитного двухкаскадного варианта ИС СВЧ усилителя мощности с суммированием мощности от нескольких каскадов. 

Определён маршрут проектирования и методы расчёта тепловых и электрических параметров, эффективность выбранных методов подтверждена результатами измерений.

Авторы благодарят сотрудника ФГУП «НПП «Пульсар» А.Х. Давыдова за помощь в монтаже кристалла и разварке выводов СВЧ МИС усилителя мощности на печатную плату.  

3.5. Особенности разработки ИМС 
широкополосных делителей частоты
Делители частоты (ДЧ) являются важным элементом современных радиоэлектронных систем, используемых в радиолокации, системах беспроводной и волоконно-оптической связи для синтеза сигналов в квадратуре, восстановления сигнала тактовой частоты, а также в качестве элемента обратной связи систем фазовой автоматической подстройки частоты.

Наибольшее распространение получили две архитектуры делителей частоты. Первая – статические ДЧ (СДЧ), построенные на основе последовательно соединённых D-триггеров, охваченных общей отрицательной обратной связью [55]. Вторая – динамические ДЧ, построенные на основе смесителя, охваченного обратной связью через фильтр нижних частот [55]. Недостатком динамических делителей частоты является относительно узкий диапазон рабочих частот – немного более одной октавы [56].

В ряде публикаций приведены результаты моделирования и измерений делителей частоты с экстремальным быстродействием [57–59], принцип работы описан в [55, 56]. В монографии [56] приведён способ параметрической оптимизации статических делителей частоты, справедливый для режима работы с малыми сигналами. Однако, как показывают экспериментальные исследования, для обеспечения симметричного выходного сигнала (с высоким подавлением чётных гармоник) необходимо дополнительно рассматривать нелинейные режимы работы каскадов ДЧ с целью выявления и устранения динамической перегрузки.

Причины ограничения диапазона рабочих частот. Диапазон рабочих частот СДЧ ограничен снизу скоростью нарастания входного напряжения, а сверху – задержкой переключения D-триггера. Первое ограничение устраняется использованием входного сигнала формы меандр с достаточно малым временем фронта. Снижение влияния второго ограничения требует схемно-топологической оптимизации. 

Два последовательно соединённых D-триггера, охваченных обратной связью (рис. 3.22), образуют кольцевой счётчик, который выполняет функцию деления частоты на два. 
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Рис. 3.22. Схема статического делителя частоты на два
Постоянные времени, образуемые резисторами R1a, R2a (R1b, R2b) совместно с соответствующими паразитными ёмкостями (Cpar) на выходе ведущего дифференциального каскада (q1a, q2a и q1b, q2b), определяют минимально допустимую скорость нарастания входного напряжения, при которой ещё сохраняется функция деления частоты. При недостаточно большом значении постоянной времени за время переключения D-триггера из режима слежения в режим хранения потенциалы на выходе ведущего каскада q1a, q2a (q1b, q2b) изменяются, что приводит к появлению в области плоской вершины выходного импульса характерной впадины. Данные выводы подтверждаются результатами моделирования, приведёнными на рис. 3.23, и экспериментом.
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Рис. 3.23. Влияние паразитной ёмкости (Cpar) 
на форму выходного напряжения СДЧ при входном 
синусоидальном сигнале с частотой 100 МГц, мощностью 3 дБм

Из рис. 3.23 видно, что при некотором значении постоянной времени (в данном случае 80 пc при Cpar = 200 фФ) происходит срыв функционирования СДЧ, т.к. напряжение на входе бистабильной ячейки q4a, q5a (q4b, q5b) изменяется на величину более порога её срабатывания.

Для корректной работы СДЧ необходимо, чтобы выходное напряжение D-триггера устанавливалось в течение половины периода входного сигнала. Таким образом, верхняя граница диапазона рабочих частот СДЧ ограничена значением:
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где 
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 –​ время задержки распространения сигнала от тактового входа к выходу D-триггера (например, от «Вх+» к эмиттеру q7a (рис. 3.22)).

Кроме того, необходимым условием для работоспособности СДЧ является наличие отрицательной входной крутизны бистабильной ячейки q4a, q5a (q4b, q5b) [57] в рабочем диапазоне частот. Расширить диапазон рабочих частот бистабильной ячейки возможно применением дополнительных эмиттерных повторителей, как это показано на рис. 3.22.

Вспомогательные узлы и конструктивное исполнение. Для исключения искажений сигнала и ложных срабатываний вследствие многократных отражений в линии вход и выход СДЧ следует согласовать с трактом 50 Ом, что достигается включением согласующих буферов БУ1, БУ2 (рис. 3.24).
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Рис. 3.24. Структурная схема статического делителя частоты

Входной БУ1 (рис. 3.25а) имеет на входе согласующие сопротивления R2e = R3e = 50 Ом, которые включаются через подсхему смещения по постоянному току q1e, I1e, I2e, C1e, C2e. Для сохранения симметрии выходного сигнала при различной полярности входного напряжения необходимо, чтобы эмиттерные повторители q2e, q3e не входили в режим              динамической перегрузки в рабочем диапазоне частот и амплитуд входных сигналов. Данное условие обеспечивается выбором значения статического тока эмиттера не менее:
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где fв – верхняя частота рабочего диапазона; Uвх – наибольшая амплитуда входного напряжения; СП – эквивалентная паразитная ёмкость на выходе эмиттерного повторителя.
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Рис. 3.25. Упрощённые схемы буферов БУ1, БУ2 (рис. 3.24)

К повторителям напряжения выходного буфера БУ2 (рис. 3.25б) предъявляются аналогичные требования (3.6) на статический ток эмиттера транзисторов q1d, q2d, q5d, q6d. Выбор статического тока эмиттера транзисторов q5d, q6d дополнительно ограничен условием обеспечения тока в нагрузке:



[image: image603.wmf]50

U

I

I

вых

d

6

d

5

>

=

,

      (3.7)

где Uвых – амплитуда выходного напряжения на согласованной нагрузке 50 Ом. 

Инвертор на транзисторах q3d, q4d (рис. 3.25б) служит для повышения симметрии сигнала и амплитуды выходного напряжения.

Оптимальный статический режим обеспечивается источником опорного тока (ИОТ) (рис. 3.26). 
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Рис. 3.26. Схема источника опорного тока и узла отключения питания

Схема рис. 3.26 содержит источник тока, пропорциональный абсолютной температуре на элементах q1f–q4f, R1f–R4f. Зависимость от температуры компенсируется введением резистора R7f, ток которого снижается с увеличением температуры за счёт температурной зависимости напряжения эмиттер-база транзистора q6f. Отключение ИОТ осуществляется с помощью инвертора на транзисторах q10f–q11f.

Конструктивное исполнение и топология СДЧ оказывают значительное влияние на результирующие динамические параметры. На рис. 3.27 приведена топология кристалла СДЧ в стандартном кремниевом биполярном техпроцессе. 
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Рис. 3.27. Топология разработанного СДЧ 
(размер квадратной контактной площадки – 80 мкм)
Топология была разработана для проволочного монтажа кристалла в корпус. Как показывают результаты моделирования, наибольшее влияние на диапазон рабочих частот и форму выходного напряжения оказывает индуктивность по цепи «земляной» шины питания («0»). Для минимизации эквивалентной индуктивности проволочных соединений с кристаллом множественные контактные площадки шины «0» были расположены в разных углах кристалла и под прямым углом, чтобы исключить паразитное влияние взаимной индуктивности. Размер кристалла (площадь кристалла после резки пластины – 0,950,91 мм2) и расположение контактных площадок были оптимизированы для установки в транзисторный корпус КТ22 (вариант с одиночным входом и выходом) и 16-выводной корпус типа H02.8-1В (вариант с дифференциальным входом и выходом).

Для минимизации времени, затрачиваемого на разработку топологии и унификации кристаллов, был выбран модульный принцип построения. На кристалле (рис. 3.27) расположены три каскада деления частоты (ДЧ1-ДЧ3), таким образом, за счёт изменения верхних слоёв металлизации указанных узлов возможно обеспечение коэффициентов деления 2, 4, 8.

Каждый вывод СДЧ подключён к соответствующим элементам защиты от статического электричества. Дополнительный вывод управления питанием «Откл.» позволяет отключать источник опорного тока СДЧ для обеспечения режимов экономии потребляемой энергии.

Результаты моделирования. С учётом вышеприведённых рекомендаций был разработан ряд СВЧ делителей частоты на 2, 4, 8. Результаты моделирования разработанных СДЧ с учётом паразитных параметров топологии кристалла и корпуса приведены на рис. 3.28, 3.29. 

[image: image606.png]Transient Response

(

Vout (m)

400DV A

Vout (m)

Vout (m)

12 13 14 15 16
time (ns)




Рис. 3.28. Выходные напряжения СДЧ на 2, 4 и 8 
при частоте входного сигнала 3,5 ГГц (одиночный вход и выход, 
корпус КТ22)
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Рис. 3.29. Частотная зависимость чувствительности СДЧ на 2  
Уровень фазовых шумов разработанных СДЧ при частоте входного сигнала 2 ГГц и уровне входной мощности 0 дБм составляет не хуже – 140 дБн/Гц при отстройке частоты на 100 кГц.

3.6. Активные смесители L диапазона частот

В данном разделе рассматриваются особенности проектирования и результаты моделирования широкополосных активных смесителей L-ди-апазона частот на основе биполярных транзисторов различных технологических процессов. Для построения смесителей была использована архитектура на основе ячейки Джильберта (рис. 3.30). 
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Рис. 3.30. Базовая архитектура на основе ячейки Джильберта, 
использованная для построения смесителей
Достижение высоких значений динамического диапазона в рамках данной архитектуры, как правило, реализуется путём введения резистора местной отрицательной обратной связи Re. Падение напряжения на резисторе Re в режиме ограничения по входу определяет максимальное значение амплитуды входного сигнала (Uвх.гр). Однако при этом возникает противоречие в отношении достижения заданных значений коэффициента преобразования, коэффициента шума и линейности. 

Для снижения коэффициента шума номинал резистора Re выбирается как можно меньшего значения, а требуемое значение падения напряжения обеспечивается повышением опорного тока. Снижение номинала Re при фиксированном значении Rк приводит к повышению коэффициента преобразования. Следует учитывать, что повышенное значение коэффициента преобразования может привести к ограничению координаты выходного напряжения ранее достижения входным напряжением значения Uвх.гр. Максимальная амплитуда выходного напряжения ограничивается значением напряжения питания (Еп) и выбранным значением падения напряжения на резисторе Rе. Низкие значения напряжений питания могут привести к существенному ограничению амплитуды выходного напряжения, что приводит к необходимости снижать коэффициент преобразования при повышенных требованиях линейности по входу.

Таким образом, при разработке высоколинейных активных смесителей на основе ячейки Джильберта и низких значениях напряжения питания следует снижать коэффициент преобразования в ядре смесителя. Данная рекомендация была использована при разработке трёх вариантов смесителей.

Смеситель См.1 построен в базисе элементов кремниевой биполярной технологии с проектной нормой 0,6 мкм. Биполярные транзисторы имеют многоэмиттерную структуру, максимальное значение граничной частоты составляет 20 ГГц.

В смесителе См.2 использованы биполярные одноэмиттерные транзисторы (граничная частота до 15 ГГц), входящие в состав кремниевой БиКМОП технологии с проектной нормой 0,6 мкм. Отсутствие многоэмиттерных транзисторных структур привело к необходимости объединения большого количества транзисторов, что привело к существенному повышению площади межсоединений и паразитной ёмкости в топологии.

При моделировании смесителя См.3 были использованы модели элементов БиКМОП SiGe технологии с гетеробиполярными транзисторами с граничной частотой до 30 ГГц.

Основные параметры разработанных смесителей, полученные путём моделирования с учётом паразитных ёмкостей топологии, приведены в таблице 3.3.

Таблица 3.3

Основные параметры разработанных смесителей

	Наименование параметра 
и единиц измерения
	См. 1
	См. 2
	См. 3

	Полоса входных рабочих частот 
по уровню 0 дБ, ГГц
	3
	2,8
	3

	Полоса выходных рабочих частот по уровню 0 дБ, ГГц
	3
	2,8
	3

	Коэффициент преобразования Fвх=1,5ГГц, Fпч=10МГц
	0,76
	1,63
	1,1

	Точка компрессии на 1 дБ, 
приведённая ко входу, дБмВт
	-3,5
	-4,5
	-3,6

	Коэффициент шума, дБ
	11,2
	11,6
	11,0

	Потребляемый ток, мА
	82,3
	82
	82,6

	Напряжение питания, В
	5
	5
	5


Результаты моделирования, приведённые в таблице 3.3, показывают, что основные параметры активного смесителя L-диапазона частот на основе ячейки Джильберта несущественно изменяются при изменении граничной частоты используемых биполярных транзисторов от 15 до 30 ГГц.

3.7. Кремниевые СВЧ смесители на основе диодов Шоттки 
в монолитном и гибридном исполнении

Современные средства радиолокации, измерительной техники, систем широкополосной и сверхширокополосной связи требуют обширной номенклатуры СВЧ смесителей с широкой мгновенной полосой рабочих частот. Основными параметрами, которыми характеризуются пассивные смесители, являются: диапазон рабочих частот по входу сигнала радиочастоты, гетеродина и выходу промежуточной частоты; потери преобразования; развязка между входами; точка компрессии коэффициента преобразования на 1 дБ; необходимый уровень мощности сигнала гетеродина. Современные СВЧ смесители реализуются в виде монолитной интегральной схемы (МИС) [60] или гибридной интегральной схемы (ГИС) [61].  

Ниже обсуждаются преимущества и недостатки указанных вариантов реализации, а также результаты разработки МИС и ГИС СВЧ смесителей на основе кремниевых диодов Шоттки.

Основные тенденции в развитии СВЧ смесителей. Существующие отечественные образцы широкополосных пассивных СВЧ смесителей выполняются, как правило, в виде модулей с использованием технологии однослойных поликоровых плат, что обусловливает их большие габариты ввиду отсутствия возможности вертикальной интеграции. Трёхмерная интеграция может быть реализована с использованием технологии многослойных плат на основе керамики с высокой (HTCC) или низкой (LTCC) температурой обжига [62]. Принципиальным недостатком давно известной технологии HTCC является использование тугоплавких металлов с высоким удельным сопротивлением, что не позволяет создавать на её основе качественные пассивные СВЧ устройства. В относительно недавно появившейся технологии LTCC применяются керамические листы с низкими значениями тангенса угла диэлектрических потерь и проводники из хорошо проводящих металлов (серебро, золото, платина). Толщина изоляционных керамических листов может изменяться в широких пределах                    (43–216 мкм), что позволяет задавать волновые сопротивления линий в широких пределах и строить на их основе разнообразные широкополосные пассивные цепи преобразования импеданса и симметрирующие устройства.

При построении МИС широкополосных СВЧ смесителей на основе полупроводниковых технологий отсутствует возможность изменения толщины диэлектрических слоёв в широких пределах, что не позволяет реализовать некоторые варианты широкополосных симметрирующих устройств. В случае применения стандартной кремниевой технологии возникают дополнительные проблемы, связанные с большими потерями в низкоомной подложке и тонких слоях алюминиевой металлизации. Однако применение стандартной кремниевой технологии для построения СВЧ смесителей является перспективным, т.к. позволяет создавать малогабаритные высоко интегрированные микросхемы. Например, такие МИС могут содержать встроенные малошумящие усилители, переключатели, усилитель сигнала гетеродина и т.п. [63]. 

В диапазоне частот от 1 до 8 ГГц наибольшее распространение нашли двойные балансные пассивные СВЧ смесители на основе диодов Шоттки [60, 61]. К достоинствам таких смесителей можно отнести возможность работы с большими уровнями сигналов и хорошую изоляцию входов. Значительным преимуществом пассивных смесителей, в сравнении с активными смесителями, является принципиально более высокий динамический диапазон. В пассивном смесителе ограничение динамического диапазона сверху (точка компрессии на 1 дБ) определяется мощностью гетеродина, а снизу (коэффициент шума) – потерями на преобразование; т.к. с повышением мощности гетеродина потери на преобразование снижаются, а точка компрессии на 1 дБ растёт, то условия для расширения динамического диапазона снизу и сверху совпадают. Таким образом, повышение мощности гетеродина приводит к расширению динамического диапазона пассивного СВЧ смесителя. Точка компрессии коэффициента преобразования на 1 дБ двойного балансного смесителя примерно на 3 дБ меньше мощности сигнала гетеродина. Подача и съём напряжений с диодов осуществляется с помощью симметрирующих устройств (СУ), которые выполняют функцию согласования импеданса и преобразования несимметричного выхода источника сигнала в симметричный. Основные параметры пассивного смесителя в значительной мере определяются характеристиками симметрирующих устройств [64, 65]. Выбор диодов определяется компромиссом между полосой пропускания и потерями преобразования. Противоречие заключается в том, что при уменьшении площади перехода диода снижается проходная ёмкость (расширяется диапазон рабочих частот), но повышается последовательное сопротивление (что приводит к увеличению потерь преобразования).

СВЧ ГИС смесителя по технологии LTCC. При проектировании ГИС пассивного смесителя были использованы СУ Гуанелла (TR1, TR3 на рис. 3.31, 3.32), или, как его ещё принято называть, последовательно-параллельный трансформатор на линиях [66]. Данное СУ представляет собой две пары связанных линий, включённых по входу параллельно, а по выходу – последовательно, что обеспечивает коэффициент трансформации сопротивлений 1:4. Обычно СУ Гуанелла применяются в сочетании с ферритовым сердечником [66], что ограничивает их применение в рамках планарных технологий. В ряде зарубежных публикаций [67–68] была показана возможность использования таких СУ без ферритовых сердечников, что делает их перспективными для построения ГИС СВЧ смесителей. 

Для выделения сигнала промежуточной частоты использован отвод от середины сумматора мощности на связанных полосковых линиях (рис. 3.31) (TR2). В отсутствии сигнала гетеродина разность токов i1 – i2 равна нулю и сигнал на выходе смесителя отсутствует. При подаче           достаточно большого (для отпирания пары последовательно включённых диодов) сигнала гетеродина появляется разность токов i1 – i2. В зависимости от полярности напряжения гетеродина выполняется неравенство i1 << i2 (положительная полярность Uгет) или i1 >> i2 (отрицательная полярность Uгет), в результате чего выходной ток iвых изменяется в соответствии с функцией Хевисайда, а в спектре выходного напряжения возникают составляющие с частотами m∙fРЧ ± n∙fГЕТ, где m, n – целые числа.
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Рис. 3.31. Схема двойного балансного смесителя на основе СУ Гуанелла
Путём параметрического синтеза с использованием САПР электромагнитного моделирования была разработана топология СУ Гуанелла (рис. 3.31. Основные параметры в диапазоне частот 1–5 ГГц следующие: разбаланс по фазе не более 1º, разбаланс по амплитуде не более 6 дБ, вносимые потери не более 0,6 дБ.
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Рис. 3.32. Внешние размеры (а) и трёхмерная модель (б) 
СУ Гуанелла на основе технологии LTCC

На основе СУ рис. 3.32 путём коммутации обмоток спроектировано устройство выделения сигнала промежуточной частоты. Расположение выводов ГИС смесителя выбрано в соответствии с зарубежными аналогами [61]. Подложка ГИС смесителя состоит из 10 керамических слоёв, внешние габариты LTCC ГИС смесителя составили 751,2 мм (ДШВ). Результаты моделирования ГИС смесителя методом гармонического баланса при мощности гетеродина 16 дБм приведены в табл. 3.4. Для сравнения представлены параметры аналогичного смесителя MCA1T-42MH+ от компании Mini-circuits (США) [61].

Таблица 3.4

Основные параметры разработанного смесителя и MCA1T-42MH+

	Наименование параметра и единица измерения
	LTCC См.
	MCA1-42MH+

	Потери преобразования, дБ
	5,5–10
	5,2–10

	Диапазон рабочих частот по входу, ГГц
	1,5–6
	0,8–4,3

	Диапазон рабочих частот по выходу, МГц
	0–2,5
	0–1,7

	Точка компрессии коэффициента преобразования на 1 дБ, дБм
	11,5
	9

	Изоляция Гет-РЧ, дБ
	30
	28

	Изоляция Гет-ПЧ, дБ
	20
	17

	Изоляция РЧ-ПЧ, дБ
	13
	11

	КСВ по входу РЧ
	< 3
	< 5

	КСВ по выходу ПЧ
	< 2,6
	< 3.4
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Рис. 3.33. Коэффициент преобразования модели СВЧ ГИС смесителя 
на основе СУ Гуанелла с диодами 1010 мкм

По результатам моделирования разработанная ГИС смесителя обладает коэффициентом преобразования около 6,5 дБ, КСВ на уровне 2 и изоляцией от сигнала гетеродина более 20 дБ в диапазоне частот 1–5 ГГц.

СВЧ МИС смесителя по кремниевой технологии. СВЧ МИС пассивного смесителя на основе диодов Шоттки разработана в рамках стандартной кремниевой технологии. Основные параметры подложки следующие: удельное сопротивление подложки – 25 Ом·см, толщина изолирующего оксида под верхним слоем металлизации – 4 мкм, количество уровней металлизации – 3.

В качестве симметрирующих устройств применены трансформаторы с отводом от середины на основе двух вложенных катушек индуктивности с боковой магнитной связью. Для обеспечения малых значений разбаланса по амплитуде и фазе обмотки трансформаторов были выполнены симметрично на одном уровне металлизации. Второй уровень металлизации был использован только для организации пересекающихся связей. Размер использованных диодов Шоттки – 10100 мкм. Топология разработанного кристалла СВЧ смесителя приведена на рис. 3.34.
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Рис. 3.34. Топология кристалла МИС пассивного смесителя
Для проведения измерений кристалл СВЧ МИС смесителя был установлен в стандартный металлокерамический корпус QLCC 6/8-1 для поверхностного монтажа с размерами 55 мм. Монтаж кристалла выполнен проволокой диаметром 35 мкм. Снижение паразитной индуктивности по цепи заземления обеспечивается параллельным включением множества монтажных проволок по периметру кристалла. Размер кристалла составляет 1,81 мм2. 

В табл. 3.5 и на рис. 3.35 приведены результаты измерений основных характеристик МИС пассивного СВЧ смесителя в измерительной оснастке. Точка компрессии коэффициента преобразования на 1 дБ, приведённая к входу по результатам измерений, составляет +12 дБм на частоте 3,5 ГГц при мощности на входе гетеродина +16 дБм.

Таблица 3.5

Основные параметры кремниевой СВЧ МИС смесителя 
и GaAs СВЧ МИС смесителя HMC128G8 [1]

	Наименование параметра и единица измерения
	Si См.
	HMC128G8

	Потери преобразования, дБ
	8,2–10
	8,5–10

	Диапазон рабочих частот по входу, ГГц
	1,8–4,7
	1,8–5

	Диапазон рабочих частот по выходу, МГц
	1900
	2000

	Точка компрессии коэффициента преобразования 
на 1 дБ, дБм
	12
	10

	Изоляция Гет-РЧ, дБ
	34
	39

	Изоляция Гет-ПЧ, дБ
	30
	30

	Изоляция РЧ-ПЧ, дБ
	15
	7

	КСВ по входу РЧ
	< 3,0
	< 4,4

	КСВ по выходу ПЧ
	< 2,1
	< 2,0
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Рис. 3.35. Частотная зависимость коэффициента преобразования 
от входной частоты для МИС СВЧ смесителя 
По результатам измерений разработанная СВЧ МИС смесителя обладает коэффициентом преобразования около 9 дБ, КСВ на уровне 2,5 и изоляцией от сигнала гетеродина более 20 дБ в диапазоне частот                   1,6–5 ГГц.

При построении СВЧ смесителей в диапазоне частот до 5 ГГц с использованием кремниевых диодов Шоттки использование технологии LTCC для реализации симметрирующих устройств позволяет обеспечить потери преобразования на уровне 6–7 дБ, в то время как потери аналогичных интегральных микросхем в монолитном исполнении на кремниевой подложке составляют 9–11 дБ. Преимуществом кремниевых СВЧ МИС смесителей являются существенно меньшие габариты и стоимость. Перспективным направлением является интеграция в состав МИС (ГИС) смесителя вспомогательных усилителей и электронных ключей, которые позволят расширить функциональные возможности конечного изделия. 

3.8. СВЧ параметры стандартных отечественных 
металлокерамических корпусов для поверхностного монтажа

При разработке СВЧ МИС (монолитных интегральных схем) в диапазоне частот до 5 ГГц одним из важных этапов является выбор корпуса.   В отечественной номенклатуре корпусов микросхем присутствуют в основном корпуса широкого применения и практически отсутствуют корпуса для СВЧ МИС. Большинство стандартных отечественных металлокерамических корпусов не предназначены для работы в области СВЧ, а их использование приводит к значительному ухудшению динамических                параметров, а в некоторых случаях – к функциональному отказу СВЧ МИС. Поэтому актуальной задачей является исследование частотных характеристик корпусов, что позволит выявить области применения стандартных типов корпусов МИС, а также выработать рекомендации при разработке новых корпусов СВЧ МИС.

Основные цели исследования корпусов МИС:

· определение влияния корпуса на характеристики СВЧ МИС в диапазоне частот до 5 ГГц;

· сравнение различных типов отечественных металлокерамических корпусов;

· отработка методики электромагнитного моделирования корпуса МИС;
· достижение обозначенных целей возможно с применением программ для электромагнитного анализа и экспериментального исследования. 

Методы, применяемые в исследовании. Основными методами исследования СВЧ параметров корпусов МИС являются:

· электродинамическое моделирование или моделирование в квазистатическом приближении;

· экспериментальное определение матрицы S-параметров корпуса МИС в различных вариантах включения. 

Моделирование. Результатом моделирования в квазистатическом приближении обычно является эквивалентная схема корпуса на основе сосредоточенных элементов. Точность моделирования существенно зависит от количества элементов, представляющих эквивалентную схему корпуса МИС. В случае необходимости учёта эффектов, связанных с распределённым характером электрических цепей корпуса МИС, моделирование в квазистатическом приближении оказывается малоэффективным. Таким образом, моделирование в квазистатическом приближении допустимо при электрических размерах корпуса много меньше (обычно в 30 раз) длины волны. Преимуществами моделирования в квазистатическом приближении являются небольшое время, затрачиваемое на расчёт и возможность использования упрощённой модели корпуса МИС (в модели не требуется описание устройства подключения, а в качестве источника сигнала может использоваться втекающий/вытекающий ток).

В случае использования электродинамического моделирования необходимо использовать модель не только корпуса МИС, но и его устройства подключения, что несколько усложняет задачу, но позволяет обеспечить результат, более близкий к результатам измерения. Результатом расчёта при электродинамическом моделировании является матрица S-параметров.

Широкое распространение в решении трёхмерных и двухмерных задач в САПР нашёл метод конечных элементов. Смысл используемого метода состоит в том, что пространство, в котором распространяются электромагнитные волны, разбивается на простейшие объёмные элементы, имеющие форму тетраэдров. Размер тетраэдра должен быть достаточно мал, чтобы поле в его пределах можно было описать простой функцией с неизвестными коэффициентами. Эти коэффициенты ищутся из уравнений Максвелла и граничных условий. В результате электродинамическая задача сводится к системе линейных алгебраических уравнений относительно этих коэффициентов. 

Преимуществом моделирования является возможность изменения параметров модели с целью определения их влияния на СВЧ параметры корпуса. Существенным недостатком моделирования может оказаться низкая достоверность результатов из-за некорректности установки параметров материалов, геометрических размеров корпуса, граничных условий и т.д. Часть этих данных при проведении моделирования может быть недоступна, что приводит к неопределённости задания модели.

В настоящем исследовании было использовано электродинамическое моделирование корпуса с измерительной оснасткой, представленное на рисунке 3.36а, б, в.
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Рис. 3.36. Трёхмерные модели корпуса Н02.16.1-В с учётом 
подводящих линий (а) и без их учёта (б), а также для корпуса КТ-22 (в)

Экспериментальная часть. Для экспериментального исследования СВЧ характеристик корпуса МИС была разработана и изготовлена измерительная оснастка с согласованными микрополосковыми линиями передачи на основе стандартного стеклотекстолита (рис. 2.37а). Были выбраны корпуса: малогабаритный четырёхвыводной корпус КТ22, 16-выводной корпус Н02.16.1-В, семивыводной корпус QLCC 6/8-1. Данные типы корпусов нашли широкое применение при построении таких радиочастотных узлов, как делители частоты, буферные усилители, широкополосные усилители, смесители и т.д. 

Тестовая схема рис. 3.37 представляет собой измерение характеристик корпуса на «проход». Для адекватного учёта влияния проволочных соединений с кристаллом МИС в корпусе КТ22 для промежуточной разварки была использована входная контактная площадка тестового кристалла буферного усилителя (ёмкость площадки – 0,1 пФ). Модель данного эксперимента приведена на рис. 3.36в. В таком варианте эксперимента наиболее точно отражается влияние проволочных соединений с кристаллом, а частотные характеристики будут соответствовать предельно достижимым, т.е. идеальному буферному усилителю, параметры которого ограничены лишь паразитными ёмкостями контактных площадок и параметрами корпуса. Следует отметить, что в качестве тестового кристалла можно использовать миниатюрную плату (с размерами, идентичными кристаллу СВЧ МИС) на основе поликора с микрополосковой линией, что позволит исключить влияние контактной площадки кристалла и учесть лишь параметры корпуса СВЧ МИС. 
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Рис. 3.37. Корпус КТ22 в измерительной оснастке (а) 
и схема соединений проволок тестового кристалла в корпусе (б)
В эксперименте с корпусом Н02.16.1-В использовалась идентичная измерительная оснастка (рис. 3.38). Трёхмерные модели данного эксперимента приведены на рис. 3.36а,б. Для реализации соединения на «проход» были использованы две параллельно соединённые проволоки. 

                                               а)                                                              б)

Рис. 3.38. Корпус Н02.16.1-В в измерительной оснастке 
и схема разварки проволочек тестового кристалла в корпусе

Сопоставление результатов. Графики частотной зависимости       S-параметров корпуса типа КТ22 (рис. 3.39) и корпуса типа Н02.16.1-В (рис. 3.40), полученные расчётным и экспериментальным путём, достаточно хорошо совпадают в диапазоне частот до 5 ГГц, что позволяет сделать вывод о достоверности моделирования и возможности его использования для учёта паразитного влияния корпуса на характеристики СВЧ МИС.
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Рис. 3.39. Сравнение результатов измерения (красные линии) 
и электромагнитного моделирования (синие линии) 
корпуса типа КТ-22  
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Рис. 3.40. Сравнение результатов измерения (красные линии) 
и электромагнитного моделирования по рис. 3.36а (сиреневые линии) 
и по рис. 3.36 (синие линии) корпуса типа Н02.16.1-В
Электромагнитное моделирование позволяет оценить влияние корпуса на СВЧ МИС лишь в случае, если параметры корпуса остаются стабильными от образца к образцу. В противном случае результаты моделирования нельзя использовать. Чтобы удостовериться в достаточной повторяемости параметров корпуса и монтажа проволок, было проведено измерение S-параметров четырёх образцов корпуса типа Н02.16.1-В по схеме рис. 3.38. Результаты измерений рис. 3.41 позволяют сделать вывод о достаточно высокой повторяемости параметров в диапазоне частот до 4,5 ГГц. На частотах выше 4,5 ГГц начинает проявляться разброс параметров корпусов.

[image: image622.emf]1 2 3 4 0 5

-40

-30

-20

-10

-50

0

freq, GHz

dB(S(1,1)) dB(S(3,3)) dB(S(5,5)) dB(S(7,7))

1 2 3 4 0 5

-4

-3

-2

-1

0

-5

1

freq, GHz

dB(S(2,1)) dB(S(4,3)) dB(S(6,5)) dB(S(8,7))

1 2 3 4 0 5

-4

-3

-2

-1

0

-5

1

freq, GHz

dB(S(1,2)) dB(S(3,4)) dB(S(5,6)) dB(S(7,8))

1 2 3 4 0 5

-50

-40

-30

-20

-10

-60

0

freq, GHz

dB(S(2,2)) dB(S(4,4)) dB(S(6,6)) dB(S(8,8))


Рис. 3.41. Сравнение частотных характеристик 
четырёх образцов корпуса Н02.16-1В
Отработанная методика моделирования корпуса была применена для исследования характеристик корпуса с теплоотводом (рис. 3.42). Данная модель не учитывает влияние проволочных соединений с кристаллом, что позволяет использовать её для оценки частотных характеристик различных кристаллов МИС. Проволочные соединения при этом могут учитываться с помощью дополнительных индуктивных элементов в схеме.
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Рис. 3.42. Трёхмерная модель корпуса типа 402.16-34

На рис. 3.43а приведена тестовая схема для определения частотных характеристик корпуса на «проход», на рис. 3.43б, в – результаты расчёта.
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Рис. 3.43. Схема включения модели корпуса типа 402.16-34 (а) 
для определения вносимых потерь (б) 
и коэффициента отражения по входу (в)
Для исследования СВЧ характеристик корпуса QLCC 6/8-1 была использована микрополосковая линия на поликоровой подложке, подключённая с помощью ленточек (рис. 3.44).
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Рис. 3.44. Фото измерительной оснастки для определения 
СВЧ параметров корпуса QLCC 6/8-1

Результаты измерений корпуса QLCC 6/8-1 приведены на рис. 3.45.
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Рис. 3.45. Результаты потерь на отражение (а) и вносимых потерь (б) корпуса QLCC 6/8-1 с микрополосковой линией, включённой на «проход» 

(начало; окончание на с. 155)
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Рис. 3.45. Окончание (начало на с. 154)
3.9. Выводы
Если в качестве пригодности использования корпуса МИС выбрать выполнение неравенств КСВ < 2 и вносимые потери не более 1 дБ, то диапазон рабочих частот рассмотренных корпусов определяется следующим образом:

· четырёхвыводной корпус типа КТ22 – 2 ГГц (на основании результатов измерений);

· 16-выводной корпус типа Н02.16-1В – 1 ГГц (на основании результатов измерений);

· 16-выводной корпус типа 402.16-34 – 300 МГц (на основании результатов моделирования);
· 7-выводной корпус QLCC 6/8-1 – 5 ГГц (на основании результатов измерений).
Благодаря наиболее широкой полосе рабочих частот корпус QLCC 6/8-1 нашёл широкое применение при производстве СВЧ МИС серии 1324: делители частоты – до 4 ГГц, смесители – до 5...7 ГГц, широкополосные усилители – до 3,5 ГГц, удвоители частоты – до 4,6 ГГц (по выходу).

На рис. 3.46–3.48 приведены графики частотной зависимости основных параметров микросхем серии 1324.
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Рис. 3.46. Частотная зависимость коэффициента преобразования 
смесителя 1324ПС5У при мощности гетеродина +16 дБм
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Рис. 3.47. Зависимость амплитуды выходного напряжения 
делителей частоты 1324ПЦ1У (синяя линия), 1324ПЦ2У (красная линия), 
1324ПЦ3У (зелёная линия)
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Рис. 3.48. Частотная зависимость коэффициента усиления широкополосного усилителя 1324УВ3У

Приведённые результаты исследований могут быть использованы при проектировании СВЧ МИС для определения подходящего типа корпуса в соответствии с необходимым частотным диапазоном.
ГЛАВА 4
СФ блоки смешанных систем на кристалле

4.1. Прецизионные ограничители спектра

Создание современных смешанных СнК, ориентированных на системы технической диагностики, предполагает разработку входных СФ          блоков, обеспечивающих взаимодействие с внешними источниками первичной информации. Одним из базовых устройств таких интерфейсов являются прецизионные ограничители спектра, повышающие потенциальную точность АЦ-преобразования. Основной задачей создания таких ФНЧ является минимизация дрейфа нуля. Именно её величина в основном ограничивает минимальное значение опорного напряжения и непосредственно влияет на допустимые технологические нормы производства СнК в целом. Кроме этого, дополнительные требования к стабильности (неравномерности) АЧХ такого фильтра в полосе пропускания предопределяют целесообразность использования лестничных структур [69].

Особенность функций параметрических чувствительностей таких структур в широком диапазоне частот показывает, что влияние пассивных (частотозадающих) элементов приводит в основном только к смещению граничной частоты полосы пропускания и доминирующими факторами, определяющими точность преобразования сигнала в полосе пропускания, являются активные элементы, в частности ОУ. Для существующих технологий эта проблема является доминирующей и определяет конечную эффективность лестничных ФНЧ в соответствующих СФ блоках.

В качестве базовых функциональных элементов лестничных фильтров используются нормальные D-элементы (суперёмкости) [75], имеющие входную проводимость:

[image: image634.wmf]i

2

2

1

2

вх

R

k

R

C

C

p

Y

i

=

,



 (4.1)

где 
[image: image635.wmf]i

R

 – сопротивление источника сигнала; 
[image: image636.wmf]k

 – коэффициент пропорциональности.

Можно достаточно строго показать, что для минимизации параметрической чувствительности лестничных фильтров необходимо использовать супер`мкости, реализованные на базе двух ОУ. Варианты возможных схемотехнических решений этих элементов показаны на рис. 4.1–4.4. Для решения общей задачи оптимального схемотехнического проектирования ARC-схем с минимальной чувствительностью необходимо, в соответствии с общей методикой [70], выполнить анализ указанных схем с целью             получения набора локальных передаточных функций Hj(p), Fj(p), Fjj(p) и wiq(p), обеспечивающих оценку влияния частоты единичного усиления ОУ, выбрать наиболее предпочтительные (рациональные) контуры компенсирующих обратных связей и, следовательно, создать принципиальные схемы с минимальной активной чувствительностью.
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Рис. 4.1. Звено Антонио с резистивной нагрузкой
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Рис. 4.2. Звено Антонио с ёмкостной нагрузкой
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Рис. 4.3. Звено Брутона с резистивной нагрузкой
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Рис. 4.4. Звено Брутона с ёмкостной нагрузкой

Здесь и далее под 
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 понимается передаточная функция схемы при подключении источника сигнала к неинвертирующему входу j-го ОУ, 
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 является передаточной функцией схемы на выходе j-го ОУ, 
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 представляет собой аналогичную передаточную функцию при подаче сигнала на неинвертирующий вход j-го ОУ. Что касается локальной функции 
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, то она необходима для оптимальной реализации дополнительной обратной связи и определяется на дифференциальном входе ОУ при подаче сигнала на дополнительный (q-й) вход системы. В общем случае функция 
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 определяет характер влияния частоты единичного усиления f1 ОУ или  его площади усиления (
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) на деформацию корней характеристического полинома схемы, поэтому для успешного решения задачи схемотехнического проектирования необходима разработка структур         D-элементов с возможностью параметрической минимизации вещественных и мнимых составляющих функций в диапазоне рабочих частот фильтра. Результаты решения этой локальной задачи сведены в табл. 4.1. Как видно из анализа числителей локальных передаточных функций 
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, характер влияния площадей усиления ОУ различен, что и требует более детального сопоставительного анализа схем именно по этому критерию.

Таблица 4.1

Структура основных локальных передаточных функций D-элементов

	Схема рис.
	Числитель локальной передаточной функции 
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	Примечание. Для всех схем знаменатель передаточной функции имеет вид. 
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В общем случае знаменатель передаточной функции D-элемента будет иметь следующий вид:
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Как видно из соотношений табл. 4.1,
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В соответствии с общей методикой анализа ARC-схем [70] представим полином (4.2) в окрестности частоты полюса (
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где
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Таким образом, при реализации полного полинома второго порядка в числителе локальных функций 
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 возможна собственная компенсация влияния частоты единичного усиления на затухание полюса. Что касается аналогичного влияния на частоту полюса, то это возможно только тогда, когда 
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 воспроизводит функцию заграждающего фильтра. Результаты указанных преобразований при 
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 для рассматриваемых схем приведены в табл. 4.2. Выполненные преобразования показывают, что синтез структур D-элементов с минимальной активной составляющей общей чувствительности сводится к задаче структурной оптимизации звеньев второго порядка, у которых dp определяется только влиянием основных параметров активных элементов.

Таблица 4.2
Влияние f1 ОУ на параметры полюсов D-элементов

	Схема
рис.
	Влияние частотных свойств ОУ на параметры полюса

	
	Математическое соотношение
	Параметр
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	4.2
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	4.4
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Полученные результаты показывают, что потенциально более высокими частотными свойствами характеризуются звенья Антонио. Так, в случае применения идентичных ОУ в схеме рис. 4.1 при 
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 наблюдается взаимная компенсация влияния первого и второго ОУ на затухание полюса, а в схеме рис. 4.2 – собственная компенсация, которая свободна от указанного ограничения. Однако ни одна из существующих схем не обеспечивает минимизацию влияния ОУ на положение частоты полюса, что и приводит к необходимости введения дополнительных компенсирующих обратных связей. 

Для формирования дополнительных структурных ограничений и разработки рекомендаций по выбору предпочтительных дополнительных входов (q), необходимых для организации этих контуров, рассмотрим особенности реализации динамического диапазона лестничных цепей.

Несложно показать, что верхний уровень динамического диапазона определится выражением:
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где 
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Таким образом, в лестничных структурах, построенных на базе           D-элементов, нагрузка подключается к выходу частотозависимой цепи 
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, что в конечном итоге и уменьшает максимально возможный уровень неискажённого сигнала.

Основное влияние на динамический диапазон схемы оказывают собственные шумы, которые обусловлены шумовыми свойствами резисторов и активных элементов. При параметрической оптимизации вклад резистивных элементов можно существенно уменьшить выбором их номиналов и типом технологии. Например, для уменьшения значений номиналов резисторов до уровня нагрузочной способности ОУ можно всегда увеличить ёмкость конденсатора. В этой связи при проектировании высококачественных схем необходимо сконцентрировать усилия на минимизации вклада активных элементов в собственный шум схемы. В этом случае
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где 
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 – эквивалентная спектральная плотность мощности источников шумовой модели j-го ОУ; 
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– границы рабочего диапазона частот (.

Для оценки возможности расширения динамического диапазона выполним анализ рассматриваемых D-элементов в режиме звена второго порядка. Их локальные передаточные функции Fj(p) и Hj(p) приведены в табл. 4.3 и 4.4.

Анализ табл. 4.3 показывает, что в общем случае согласно (4.8) выходное напряжение одного из ОУ превосходит выходное напряжение фильтра в два раза, что и уменьшает верхнюю границу динамического диапазона схемы. Отметим, что в реальных ФНЧ высокого порядка его максимальное выходное напряжение многократно меньше выходного напряжения на выходах ОУ.

Таблица 4.3

Структура локальных передаточных функций D-элементов

на выходе ОУ

	Схема
рис.
	Локальная передаточная функция
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	4.3
	
[image: image707.wmf](

)

1

1

p

1

1

p

1

2

1

2

2

+

b

b

-

t

t

+

b

-

t

b

-


	
[image: image708.wmf]1

1

p

1

1

2

1

2

+

b

b

-

t

t

b



	4.4
	
[image: image709.wmf]1

1

p

1

p

1

2

1

2

1

+

b

b

-

t

t

+

t

b

b

-

-


	
[image: image710.wmf]1

1

p

p

1

2

1

2

1

+

b

b

-

t

t

b

t

-




Таблица 4.4

Структура локальных передаточных Hj(p) D-элементов

	Схема
рис.
	Локальные передаточные функции
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	4.4
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Если в структуре D-элементов применить идеальные ОУ, то из соотношения (4.9) можно получить относительную меру влияния структуры на собственный шум схемы. 
Действительно,
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(4.10)

поэтому мерой качества схемотехнического решения является величина:
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Так, в окрестности частоты полюса фильтра при 
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где индекс j соответствует номеру схемы D-элемента (рис. 4.1–4.4).

Таким образом, лучшие результаты по динамическому диапазону даёт звено Антонио с ёмкостной нагрузкой (рис. 4.2).

Из анализа принципиальных схем, показанных на рис. 4.1–4.4, видно, что только в схемах Антонио дрейф нуля определяется входными токами неинвертирующих входов ОУ, которые легко минимизируются применением в их схемотехнике КМОП транзисторов.

В схеме Антонио с ёмкостной нагрузкой дополнительным входом схемы (q) для организации компенсирующего контура обратной связи целесообразно использовать эту ёмкость. Тогда локальные функции 
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В этом случае при условии 
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) в соответствии с табл. 4.2 вблизи частоты среза наблюдается собственная компенсация влияния площадей усиления ОУ на затухание, а относительное изменение частоты полюса примет вид:
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Таким образом, если при реализации дополнительного контура компенсирующей обратной связи необходимо выполнить условие:
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В этом случае действие контура будет направлено на взаимную компенсацию относительного изменения частоты полюса. Необходимое суммирование можно выполнить только на дополнительном активном элементе. 

Этот результат показывает, что в рамках традиционных низкочувствительных D-элементов возможна только взаимная компенсация влияния частотных свойств ОУ, которая также требует использования дополнительных активных элементов.

Рассмотрим особенность применения мультидифференциальных ОУ для построения широкополосных низкочувствительных D-элементов. 

Как видно из соотношения (4.4) и табл. 4.1, приращение характеристического полинома D-элемента равно:
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что обусловлено структурой числителя локальных передаточных функций F11(p) и F22(p). Действие компенсирующего контура, образованного подключением цепи обратной связи к дифференциальному входу одного из ОУ для целей взаимной компенсации, приводит к изменению знака результирующей функции F11(p) или F22(p). Если этот усилитель имеет номер 2, то в соответствии с (17)
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поэтому точность взаимной компенсации определяется структурной и параметрической идентичностью числителей локальных функций F12(p), F22(p) и F11(p). Аналогично можно использовать и первый усилитель. Тогда
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где K1 и K2 – масштабные коэффициенты передачи дополнительных четырёхполюсников, связывающие дифференциальный вход первого (второго) ОУ с неинвертирующим входом второго (первого) ОУ.


[image: image738.wmf]ú

û

ù

ê

ë

é

+

b

-

b

t

-

t

+

b

-

b

t

t

-

=

1

)

1

(

p

1

p

)

p

(

B

1

)

p

(

F

2

1

2

1

2

12

,

      (4.20)


[image: image739.wmf]ú

û

ù

ê

ë

é

+

b

-

b

t

-

t

+

b

-

b

t

t

-

=

1

)

1

(

p

1

p

)

p

(

B

1

)

p

(

F

1

2

2

1

2

21

.
 
 (4.21)

Таким образом, как это следует из табл. 4.1 (локальные передаточные функции F11(p) и F22 (p)), условие компенсации влияния П1 и П2 (соотношение (4.18)), при 
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, можно конкретизировать
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Следовательно, выбором K1 и K2 можно обеспечить высокий уровень собственной компенсации влияния П1 и П2 на «старшие» коэффициенты результирующей передаточной функции, которые в конечном итоге и определяют искажения АЧХ и ФЧХ в полосе пропускания фильтра. Однако одновременно с этим увеличивается это влияние на уменьшение граничной частоты полосы пропускания. Используя свойства лестничных фильтров [69], можно показать, что это смещение можно предварительно учесть изменением резистивных элементов схемы. Основным ограничением достижимого уровня является необходимый запас устойчивости собственно D-элемента, поэтому варианты реализации K1=2, K2=0 и K1= K2=1 и являются недопустимыми.

Указанные в соотношении (4.22) коэффициенты передачи K1 и K2 реализуются в ОУ дополнительными входными дифференциальными каскадами и, следовательно, заменой традиционных ОУ на мультидифференциальные ОУ МОУ. Как будет показано далее, такие МОУ могут иметь различные коэффициенты передачи по отдельным каналам.

Полученные результаты позволяют предложить достаточно простую методику схемотехнического проектирования ФНЧ на базе D-элементов с собственной и взаимной компенсацией влияния частоты единичного усиления на неравномерность АЧХ в полосе пропускания. Эта методика сопровождается сквозным примером проектирования Чебышевского ФНЧ третьего порядка с методической неравномерностью в 0,1дБ и граничной частотой 160 кГц, который является автономным СФ блоком прецизионных СнК. 

Первый (традиционный) этап проектирования связан с переходом от LC-прототипа к структуре ФНЧ с суперёмкостями (D-элементами). Для этого из соображений технологичности изделия необходимо задаться базовыми полиномами ёмкостей (Ci=CH, 
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где 
[image: image744.wmf]гр

f

– граничная частота полосы пропускания проектируемого ФНЧ. 

Используя справочную литературу, можно выбрать параметры и тип аппроксимации, а также номиналы нормированных LC-элементов фильтра-прототипа.

Для указанного выше примера проектирования структура и параметры LC-прототипа показаны на рис. 4.5.
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Рис. 4.5. LC-прототип Чебышевского ФНЧ 3-го порядка

Определим влияние сопротивления структуры ФНЧ с D-элементами 
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и из соображений идентичности влияния ОУ на параметры суперпроводимости (табл. 4.1–4.4) примем для всех D-элементов (см. рис. 4.1–4.4) коэффициент 
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Рассчитаем сопротивление R2 каждого D-элемента по значениям нормализованных ёмкостей (
[image: image749.wmf]i
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) LC-прототипа:
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Для рассматриваемого примера этот этап завершается результатами, показанными на рис. 4.6.
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Рис. 4.6. Структура ФНЧ 3-го порядка на базе D-элемента

Отметим, что добротность комплексно-сопряжённого полюса в этом фильтре составляет 1,41 и, следовательно, при ARC-реализации доминирующие параметры, определяющие влияние активных элементов на точность реализации, отсутствуют. 

На втором этапе проектирования необходимо выбрать предпочтительный вариант реализации D-элементов. Так, для обеспечения потенциально минимального уровня дрейфа нуля и степени влияния ОУ на параметры D-элемента в рассматриваемом примере остановимся на схеме рис. 4.2. Принципиальная схема такого ФНЧ показана на рис. 4.7.
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Рис. 4.7. ФНЧ 3-го порядка с низким дрейфом нуля 
(R1=R2=1,088 к; R3=R4=2 к; R5=0,516 к), (С1= С2= С3=1 нФ)

С целью уточнения цепей компенсации влияния частоты единичного усиления ОУ можно использовать моделирование схемы идеального и реального фильтра и определить область и уровни локализации экстремума АЧХ в полосе пропускания.

На третьем этапе проектирования с использованием в структуре             D-элементов мультидифференциальных ОУ необходимо организовать контуры собственной и взаимной компенсации влияния «старших» коэффициентов на АЧХ фильтра в полосе пропускания и вычислить возможные варианты реализации коэффициентов K1 и K2 (соотношение (4.22)). Для рассматриваемого примера с учётом запаса устойчивости возможны два варианта реализации D-элементов с взаимной компенсацией. Первый базируется на K1=1,45, K2=0 (один ОУ и один МОУ) и обеспечивает только взаимную компенсацию влияния f1. 

Как видно из соотношения (4.22), повышение уровня собственной компенсации влияния П1 и П2 возможно выполнением условия K1=K2=1, при этом в ФНЧ 3-го порядка запас устойчивости обеспечивается влиянием R5, C3 (
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непосредственно влияет на запас устойчивости). Выполнение указанного равенства предполагает применение в структуре D-элемента МОУ1 (K1=1) и МОУ2 (K2=1) (рис. 4.8). 


[image: image754.emf]R

1

U

вх

Вых

C

1

R

3

R

4

C

2

R

2

МОУ2

МОУ1

K

1

K

2

K

0

K

0

R

5

C

3


Рис. 4.8. Бездрейфовый ФНЧ с МОУ

Отметим, что введение рассматриваемых здесь компенсирующих обратных связей всегда приводит к уменьшению граничной частоты ФНЧ (см. (4.22)). Как было показано ранее, этот эффект можно существенно ослабить применением дополнительно компенсирующего контура.

Реализация такого контура обеспечивается дополнительным МОУ (рис. 4.9). Здесь, как и отмечалось раньше, компенсирующее напряжение передается в С2 D-элемента. 

Приведённая схема требует дополнительной параметрической оптимизации коэффициентов K1, K2 (соотношение (4.22)), обеспечивающих максимальный уровень компенсации и устойчивость работы фильтра и K11=K22 (каналов МОУ3) по указанной методике. Максимизация уровня компенсации влияния частоты единичного усиления на граничную частоту ФНЧ (соотношения (4.16), (4.4) и (4.6)) приводит к условию K11=K22= 0,5.
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Рис. 4.9. Принципиальная схема ФНЧ 3-го порядка на базе МОУ 
с дополнительным компенсирующим контуром обратной связи

Предложенная методика схемотехнического проектирования практически не содержит итерационных циклов и, как показывает настоящий пример, позволяет создать если не оптимальную, то вполне рациональную схему ФНЧ. Основные требования к этому МОУ определяются диапазоном рабочих частот для синфазного сигнала. 

Для реализации полученной структуры ФНЧ в варианте схемы рис. 4.8 или 4.9 необходимы мультидифференциальные ОУ, коэффициенты передач отдельных каналов которых должны определяться отношением резисторов. В силу того что дрейф нуля лестничных ФНЧ не зависит от ЭДС смещения этих активных элементов, можно в соответствии с общей методикой построения ОУ использовать структуры, обеспечивающие только увеличение коэффициента ослабления синфазного напряжения. При таком подходе можно использовать предложенный в работе [71] принцип параллельного подключения отдельных входных каскадов с дополнительными резисторами в истоковых (эмиттерных) цепях входных транзисторов, обеспечивающих увеличение граничного напряжения отдельных каналов и возможность выбора необходимого соотношения между коэффициентами передачи его каналов.

На рис. 4.10 приведена принципиальная схема такого МОУ, а на рис. 4.11–4.13 – результаты его моделирования, позволяющие определить диапазон рабочих частот схемы и его нагрузочную способность, необходимую для рационального выбора пассивных элементов лестничного ФНЧ. 

Полная принципиальная схема лестничного ФНЧ, соответствующая структуре с дополнительным контуром компенсирующей обратной связи (рис. 4.9), приведена на рис. 4.14. Результаты её моделирования показаны на рис. 4.15–4.18.
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Рис. 4.11. АЧХ МОУ
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Рис. 4.12. Частотная зависимость коэффициента передачи 
синфазного напряжения
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Рис. 4.13. Определение максимального выходного напряжения (а) 
и нагрузочной способности (б) ОУ
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Рис. 4.14. Общая схема ограничителя спектра
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Рис. 4.15. АЧХ выходного сигнала и его производной
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Рис. 4.16. АЧХ фильтра в полосе пропускания
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Рис. 4.17. Разность фаз выходного сигнала и его производной
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Рис. 4.18. Временная характеристика ограничителя спектра

Важной особенностью настоящего ограничителя спектра является возможность оценки производной. Для её выделения из спектра измеряемого сигнала использован МОУ в режиме дифференциального масштабирующего усилителя. В этом случае
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При этом рабочий диапазон этой оценки определяется фазовой погрешностью канала. На рис. 4.17 показана разность фаз выходного гармонического сигнала и его производной. Как видно из графика, в полосе пропускания ФНЧ эта погрешность не превышает 0,07°, что вполне достаточно для решения широкого класса инженерных задач по прецизионной обработке сигналов. Приведённые на рис. 4.18 временные диаграммы работы канала оценки производной и обрабатываемого сигнала показывают, что длительность переходных процессов канала не превышает 10 мкс, что практически совпадает с идеализированным вариантом решения общей задачи. В таблице 4.5 приведены основные параметры ФНЧ как СФ блока.

Таблица 4.5 

Основные параметры ФНЧ
	Параметр
	Значение

	Неравномерность АЧХ, мдБ
	96

	Гарантированное затухание, дБ
	-87

	Коэффициент прямоугольности
	22,6

	ЭДС смещения нуля измерительного канала, мкВ
	0

	ЭДС смещения нуля канала производной, мкВ
	-13,6

	Граничная частота канала выходного сигнала, кГц
	221

	Граничная частота канала производной, кГц
	154


4.2. Аналоговые интерфейсы в КМОП базисе

При использовании мостовых датчиков различного типа для обеспечения высокого подавления синфазного сигнала входная часть аналогового интерфейса (рис. 4.19) представляет собой классический инструментальный усилитель на ОУ1–ОУ3.
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Рис. 4.19. Упрощённая схема аналогового интерфейса

При идентичности ОУ схема имеет независимый от дифференциального коэффициента усиления (K) коэффициент передачи синфазного напряжения (KСН). Однако для этого необходимо согласование всех резисторов при воздействии различных дестабилизирующих факторов. Анализ усилителя приводит к следующим результатам:


[image: image768.wmf]r

r

R

R

K

K

CC

CH

D

+

D

+

m

=

,



 (4.27)


[image: image769.wmf]r

R

2

1

K

+

=

,




(4.28)


[image: image770.wmf]K

f

f

1

ГР

=

,




(4.29)

где KСС – коэффициент передачи синфазного сигнала ОУЗ; ( – статический коэффициент усиления ОУЗ; 
[image: image771.wmf]R
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D

, 
[image: image772.wmf]r
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 – относительная погрешность сопротивления резисторов; fГР, f1, – граничная частота инструментального усилителя и частота единичного усиления ОУ1, ОУ2.

Таким образом, для реализации относительно небольшого                      KСН=-75 дБ необходимо обеспечить достаточно высокую точность идентичности сопротивления резисторов сумматора инструментального усилителя (порядка 0,01 %) при воздействии всего комплекса дестабилизирующих факторов. Как правило, при их производстве используются прецизионные резисторы с дополнительной функциональной лазерной настройкой. Иногда для решения этой проблемы используется периодическая настройка схемы за счёт изменения коэффициента передачи резистивного делителя. Однако в этом случае возникает дополнительная погрешность:
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Эта погрешность ограничивает результирующую точность интерфейса. Из (4.28) следует, что для управления дифференциальным коэффициентом усиления необходимо варьировать сопротивление резистора r (например так, как это показано на рис. 4.20) при условии согласования его временных и температурных дрейфов с базовым номиналом R [72]. Кроме этого на выходах ОУ1 и ОУ2 действует достаточно большое синфазное напряжение UC , которое и ограничивает максимальное выходное напряжение схемы и, следовательно, не позволяет использовать низковольтные ОУ.

Таким образом, традиционная схема предполагает использование технологически сложно реализуемых резисторов и трёх идентичных высококачественных, потребляющих от источников питания большую мощность, операционных усилителей.

Для управления коэффициентом усиления используются прецизионные резистивные наборы (РН) с коммутаторами напряжения. Как правило, это обеспечивает выбор коэффициента передачи из ряда 1, 10, 100. Указанное обстоятельство не позволяет использовать настоящее устройство в гибридных система с верхним уровнем адаптации, а также увеличивает число элементов среднего уровня интеграции в интерфейсе системы цифровой обработки аналоговых сигналов.
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Рис. 4.20. Цифроуправляемый инструментальный усилитель

В работе [73] показано, что в структуре инструментального усилителя можно в качестве управителей использовать резистивные матрицы R-2R с непрецизионным базовым номиналом (рис. 4.21). В этом случае коэффициент передачи усилителя в случае применения идеализированных ОУ будет иметь следующий вид:
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где 
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 – состояние i-го ключа резистивной матрицы                R-2R.
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Рис. 4.21. Программируемый инструментальный усилитель

Если ОУ характеризуется однополюсной моделью ((i  – статический коэффициент и Пi – площадь усиления i-го активного элемента), то передаточная функция рассматриваемого устройства будет иметь следующий вид:
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(4.32)

где 
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 при использовании резистивной матрицы в режиме масштабирования тока или напряжения соответственно [2].
Если ОУ1, ОУ2, ОУ3 и ОУ4 попарно идентичны, то
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Таким образом, инерционность усилителей, входящих в состав умножающих ЦАП, уменьшает влияние основных активных элементов (ОУ1 и ОУ2).

Приведённый анализ показывает, что использование традиционных схемотехнических решений требует значительных компонентных затрат и препятствует их системной интеграции в смешанные СнК.

Альтернативным способом решения общей задачи является создание мультидифференциальных ОУ с двумя автономными, но взаимосвязанными каналами масштабирования аналоговых сигналов. В этом случае, как следует из анализа принципиальной схемы рис. 4.23, основные параметры инструментального (масштабного) усилителя определяются из следующих соотношений:
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             (4.36)
Важным дополнительным свойством такой реализации является возможность использования в цепи обратной связи МОУ резистивной матрицы R-2R в режиме масштабирования тока (рис. 4.23). Тогда, как это следует из [70],
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где 
[image: image789.wmf]i

a

 – состояние коммутаторов напряжения матрицы R-2R.

Таким образом, для реализации такого инструментального усилителя необходим мультидифференциальный ОУ с высоким коэффициентом ослабления синфазного напряжения (Kоссн) и низким ЭДС смещения, при этом граничное входное напряжение на его дифференциальных входах in3 и in4 должно обеспечивать линейность преобразования в заданном масштабе выходного напряжения. 
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Рис. 4.22. Мультидифференциальный ОУ в режиме 
масштабирующего (инструментального) усилителя
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Рис. 4.23. Цифроуправляемый инструментальный усилитель

Как видно из принципиальной схемы мультидифференциального ОУ, приведённой на рис. 4.24, цепь, компенсирующая синфазное напряжение (узел 1), обеспечивает минимизацию коэффициента передачи синфазного напряжения (максимизацию Kоссн) как для основного, так и для дополнительного (узел 2) каналов преобразования [74]. 

Дополнительные резисторы R1 и R2 в истоковых цепях входных дифференциальных каскадов обеспечивают увеличение их входного граничного напряжения и реализуют коррекцию коэффициентов передачи основного и дополнительного каналов. Тогда в зависимости от способа реализации цепи обратной связи
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или
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(4.40)

Второй отличительной особенностью такого МОУ является цепь стабилизации его Есм (узел 3), причём условия параметрического оптимума достигаются дополнительным резистором R3. Результаты моделирования принципиальной схемы приведены на рис. 4.25–4.27. Сравнение основных параметров рассматриваемого МОУ с параметрами одного из прецизионных ОУ, используемых в традиционных ИУ, приведено в табл. 4.6.

Таблица 4.6 

Основные параметры операционных усилителей
	ОУ
	Параметр

	
	µ,

дБ
	f1,

МГц
	υфронта+,

В/мкс
	Коссн,

дБ
	fгр.оссн,

кГц
	Есм,

мкВ
	Uвых.max,
В
	
[image: image794.wmf]a

Есм,

мкВ/град
	I0,

мА

	AD8610
	100
	25
	50
	95
	–
	100,0
	±3
	3,5
	3,5

	МОУ рис. 

4.24
	125
	130
	30
	190
	3,8
	0,035
	±2,8
	0,0015
	6

	Примечание. Для всех схем минимальное сопротивление нагрузки Rн.min = 1 кОм
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Рис. 4.24. Мультидифференциальный ОУ 
для инструментального усилителя
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Рис. 4.25. Частотная зависимость коэффициента ослабления
синфазного напряжения мультидифференциального ОУ

[image: image797.png]Expressions

— jamp_out

B
R
L s [ g
\\\\\ R
H

200
150

100

@

50.0-

-50.0

125

250

-25.0

500

‘temp




Рис. 4.26. Зависимость ЭДС смещения мультидифференциального ОУ
от температуры
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Рис. 4.27. АЧХ мультидифференциального ОУ
Реализуемые мультидифференциальным ОУ параметры подтверждают возможность создания экономичных инструментальных усилителей и аналоговых интерфейсов на их основе.

Таким образом, полученные результаты подтверждают исходные теоретические положения, связанные с возможностью композиции схемотехнических подходов в усилительных устройствах.

На основе представленных схемотехнических принципов реализации аналоговых интерфейсов и решений активных элементов (ОУ, МОУ) синтезирован аналоговый интерфейс для мостовых чувствительных элементов (ЧЭ) (рис. 4.28).
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Рис. 4.28. Принципиальная схема аналогового интерфейса

Выходной сигнал ЧЭ подаётся на входы МОУ1, реализованного по схеме рис. 4.24. Именно это обеспечивает глубокое (4.35) подавление синфазного напряжения ЧЭ и усиление его дифференциального сигнала. ФНЧ 3-го порядка с повторителем напряжения ОУ2 выполняет функцию ограничения спектра сигнала для АЦП.

Отличительной особенностью этого ограничителя спектра является реализация его структурой канала измерения производной (Вых. 2) сигнала чувствительного элемента. Это осуществляется дополнительным мультидифференциальным ОУ3 путём выделения дифференциального сигнала промежуточных узлов схемы, поэтому
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где 
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С учётом большого статического коэффициента усиления МОУ и его широкополосности (табл. 4.6) можно считать, что в диапазоне рабочих частот
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           (4.42)
где UЧЭ – дифференциальное напряжение чувствительного элемента.

Для современной микросхемотехники необходимо учитывать влияние температуры на погрешность измерения физической величины. Именно поэтому в составе аналогового интерфейса использован канал измерения температуры с дополнительным чувствительным элементом в виде терморезистора Rt.
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 (4.43)
где Rt0 – сопротивление терморезистора при Δt = 0; 
[image: image805.wmf]a

R – его температурный коэффициент.

Результаты моделирования принципиальной схемы интерфейса приведены в таблице 4.7.

Таблица 4.7 

Основные параметры аналогового интерфейса
	Диапазон рабочих частот, кГц
	0–25

	Точность измерения величины двоичных разрядов
	12

	Точность вычисления производной величины, двоичных разрядов
	8–12*

	Дифференциальный коэффициент усиления канала физической величины
	50

	Коэффициент передачи синфазного напряжения, дБ
	-150

	Максимальное выходное напряжение канала величины, мВ
	500

	Максимальное выходное напряжение канала производной величины, мВ
	40–300*

	Номинальное напряжение питания, В
	±5

	Потребляемый ток, мА
	30

	Дрейф нуля канала измерения величины, мкВ
	2

	Дрейф нуля канала измерения производной величины, мкВ
	0,58


На рис. 4.29 показана АЧХ тракта преобразования физической величины в широком диапазоне частот, что позволяет рационально выбирать тактовую частоту АЦП.
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Рис. 4.29. АЧХ канала измерения в широком диапазоне частот

Сравнительная характеристика разработанного интерфейса и его функционального аналога PGA (Texas Instruments) приведена в табл. 4.8.

Таблица 4.8
Сравнение интерфейса с аналогом по ключевым показателям
	Интерфейс
	Кд
	fв,

кГц
	Ксн,

дБ
	Есм1,

мкВ
	Uдр2,

мкВ
	vфр,

В/мкс
	N1,

бит
	N2,

бит
	Еп,

В

	Настоящая разработка
	50
	25
	-158
	0,04
	0,58
	30
	12
	8-12
	±5

	PGA309*
	–
	–
	-56
	3
	–
	0,5
	–
	–
	–

	Примечание. PGA309 – прецизионный аналоговый интерфейс фирмы Texas Instruments.


Для демонстрации основной особенности интерфейса на рис. 4.30 приведены его основные временные характеристики для случая линейно изменяющегося входного напряжения. Как видно из временной ошибки, через 2,25 мкс оценка производной может осуществляться с погрешностью восьмиразрядного АЦП.

При необходимости АЧХ тракта можно изменить выбором других параметров ограничителя спектра 3-го порядка через его передаточную функцию:
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 (4.44)

коэффициенты которой:
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характеризуются низкой (≤ 1) элементной чувствительностью к нестабильности параметров резисторов и конденсаторов.
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Рис. 4.30. Моделирование канала оценки производной
измеряемой величины (
[image: image810.wmf]d

 – относительная погрешность производной)

Для реализации небольшой неравномерности амплитудно-частотной характеристики (АЧХ) в полосе пропускания (
[image: image811.wmf]e

 < 1/2n) при любой аппроксимирующей функции добротность полюса оказывается незначительной, поэтому можно использовать дополнительные параметрические условия:

R1= R2= R3= R;    С1= С3= С;   С1=hC. 

 (4.46)

Тогда 


[image: image812.wmf](

)

h

C

R

1

a

,

h

C

R

4

a

,

RCh

1

h

2

a

3

3

0

2

2

1

2

=

=

+

=

, 

     (4.47)

что с точностью до отношений номиналов однотипных элементов соответствует структуре лестничного фильтра [69].

Указанные свойства такого ФНЧ связаны с увеличением влияния частоты единичного усиления (f1) ОУ, поэтому для сохранения низкой чувствительности АЧХ в полосе пропускания необходимо выполнить условие:
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  (4.48)

где fгр – граничная частота полосы пропускания ограничителя спектра.

Для современных схемотехнических решений ОУ такое ограничение не является жёстким. Например, при fгр = 100 Гц, n = 12,  h ≈ 3 частота единичного усиления  f1 > 1 МГц.

Точность реализации АЧХ в полосе пропускания связана с нестабильностью пассивных элементов ФНЧ и соответствующей интегральной (среднеквадратической) чувствительностью. Учитывая, что в диапазоне рабочих частот сенсорного интерфейса такая чувствительность возрастает по мере приближения к fгр, целесообразно уменьшать эффективность использования полосы пропускания. Так, в диапазоне  0 ≤ f ≤ fгр/h  общая стабильность оказывается максимальной при использовании резисторов и конденсаторов соответствующего класса точности.

4.3. Импульсно-потенциальные АЦП
Традиционные АЦП в СнК или СвК не обеспечивают одновременное преобразование аналоговых сигналов и прямой доступ к ОЗУ без прерывания центрального процессорного элемента. Кроме этого, обеспечение даже относительно невысокой точности преобразования требует применения большого числа прецизионных резистивных, ёмкостных и полупроводниковых компонентов в соответствующих портах ввода. В работе [75] предложен принцип частотного (импульсного) преобразования исходных физических величин, обеспечивающий коррекцию результатов АЦ-преобразо-вания и прямой доступ к памяти.

Для решения задачи адаптивного управления в рамках принципа самоорганизующихся оптимальных регуляторов с экстраполяцией в работе [76] предложена архитектура смешанных СнК с многоканальным параллельным вводом непосредственно в область оперативной памяти собственно процессора цифровых данных, а в работе [77] – структура аналого-цифровых интерфейсов импульсно-потенциального типа, обеспечивающих указанный выше цикл преобразования с оценкой производной измеряемой величины.

В рамках предложенной архитектуры СнК существенное повышение точности вычисления при одновременном упрощении аналоговых портов ввода и преобразования аналоговых величин возможно при пересмотре принципа АЦ-преобразования, когда используется жёсткая корреляция  опорных источников (баз сравнения). На рис. 4.31 приведена архитектура контроллера смешанной СнК, ориентированная на обработку импульсных сигналов.
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Рис. 4.31. Архитектура СнК контроллера для датчиков 
импульсного типа

В этом случае преобразование длительности паузы (Тп) и длительности импульса (Ти) в цифровой код осуществляется в счётчиках Ст1 и Ст2 разрядности  n+m  с методической погрешностью, определяемой периодом тактовых импульсов (2tи)  кварцевого генератора. Эти счётчики составляют неотъемлемую часть ОЗУ МК.

Повышение точности АЦ-преобразования в анализируемой структуре достигается интегрированием измеряемого напряжения еx(t) на интервале формирования отрицательного импульса компаратора напряжения uk(t) (рис. 4.32) [78].
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Рис. 4.32. Базовая временная диаграмма работы АЦП

На интервале 
[image: image816.wmf]{

}

(

)

(

)

(

)

оп

c

0

E

t

u

,

0

0

u

,

1

S

t

,

0

=

=

=

 осуществляется запуск схемы и формирование в интеграторе (рис. 4.33) начальных условий, необходимых для измерения еx(t), поэтому время запуска схемы определяется из соотношения:
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где 
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Рис. 4.33. Структурная схема АЦП импульсно-потенциального типа

В период паузы 
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) выполняется преобразование измеряемого напряжения еx(t) в длительность отрицательного импульса (Тп):
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причём, если на этом интервале еx(t) изменяется со скоростью V
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то измеряемая величина соответствует времени, определяемому «центром» паузы:
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Этап формирования положительного импульса 
[image: image824.wmf]{
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 обеспечивает восстановление начальных условий (4.49), необходимых для измерения еx(t), и позволяет осуществить коррекцию результатов преобразования. Действительно,
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поэтому, как это следует из (4.50) и (4.53),
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В импульсно-потенциальных АЦ-преобразователях [78] физическая величина x(t) посредством коэффициента преобразования чувствительного элемента (Kп) и опорного напряжения (Еоп) преобразуется в переменное напряжение еx(t) и длительность импульсов (Tи(х, Еоп)), которые непосредственно счётчиком преобразуются в двоичный код 
[image: image827.wmf]X

.
Таким образом, жёсткая корреляция длительности импульсов на каждом периоде (Т=Ти+Тп=t3-t0) позволяет практически исключить влияние пассивных элементов на точность АЦ-преобразования при условии, что параметры (Еоп и Ти) остаются постоянно на промежутке преобразования.
Для определения погрешности необходимо провести оценку чувствительности к временным интервалам. Структура соотношения (4.54) показывает, что чувствительность определяется следующим соотношением:
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   (4.55)

поэтому условие m >n является обязательным. Приведённое соотношение показывает, что преобразование «малых» величин еx(t) сопровождается увеличением чувствительности (4.55) и, следовательно, погрешности вычисления. Для повышения точности в структуре ОЗУ МК (рис. 4.31) счётчик Ст2 необходимо реализовать в двухканальном варианте, причём один из каналов должен работать в реверсивном режиме. Перевод счётчика из режима суммирования в режим вычитания осуществляется отрицательным фронтом uk(t). Тогда в первом канале счётчика фиксируется длительность Тп, а во втором – Ти-Тп. В этом случае
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     (4.56)

поэтому вычисление еx(t) не сопровождается увеличением погрешности, которая сохраняет своё методическое значение (2tu).
Истинные значения измеряемой величины находятся на середине длительности паузы (4.52), поэтому при необходимости можно произвести оценку или вычисление производных измеряемых величин. Действительно,
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где 
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Преобразование длительностей указанных импульсов в двоичный код осуществляется счётчиками Ст1 и Ст2, при этом абсолютная погрешность преобразования и в первом, и во втором случаях определяется периодом (2tи) генератора тактовых импульсов (ГТИ)
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 EMBED Equation.3  [image: image833.wmf],

t

2

T

и

п

-

=

D




     (4.58)

и является «односторонней». Относительная погрешность преобразования Тп  и  Ти определяется разрядностью используемых двоичных счётчиков n и m .
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где q – число используемых разрядов Ст1, соответствующих максимальной величине измеряемого напряжения.

К систематической составляющей погрешности также можно отнести гистерезис компаратора напряжения. Как показывает анализ схемы (рис. 4.33), влияние этого фактора на длительность паузы и импульса определяется из следующего соотношения:
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где ∆Uk- и ∆Uk+ – пороговые напряжения аналогового компаратора.

Рассматриваемая структура (рис. 4.33) c коммутатором на МОУ позволяет минимизировать дрейф нуля, который непосредственно влияет на погрешность измерения. Из соотношения (4.54) следует, что конечные приращения ΔЕ1 и ΔЕ2 приводят к следующей оценке погрешности измерения:
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где ΔЕ1, ΔЕ2 – приведённые к входу ЭДС смещения нуля МОУ в рассматриваемых режимах работы.

Таким образом, вытекающие из (4.61) требования являются типовыми:
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Измерение производных «малых» величин характеризуется большой погрешностью. Действительно,
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где 
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Поэтому

[image: image847.wmf].

T

T

S

T

T

S

T

T

S

e

e

2

и

и

e

T

2

n

n

e

T

2

n

n

e

T

x

x

x

и

i

1

i

x

1

i

n

i

i

x

i

n

÷

÷

ø

ö

ç

ç

è

æ

D

×

+

÷

÷

ø

ö

ç

ç

è

æ

D

×

+

÷

÷

ø

ö

ç

ç

è

æ

D

×

=

D

+

+

&

&

&

&


(4.66)

Потенциально высокие метрологические качества импульсно-потенциальных АЦП требуют специального подхода к схемотехническому проектированию его базовых узлов. Взаимосвязь интервалов (4.50) и (4.53) невозможна в первую очередь без высококачественных проходных ключей. Для современного этапа развития технологии полупроводниковых компонентов наиболее эффективное решение проблемы осуществляется на базе мультидифференциальных операционных усилителей (МОУ), когда дифференциальные входы 1 и 2 (рис. 4.33) используются автономно в режиме интегрирования Еоп , (S=1) или –[еx(t)+Eon], (S=0). MACROBUTTON MTPlaceRef \* MERGEFORMAT 
С точки зрения организации процесса преобразования, рассматриваемый АЦП является динамической системой с композицией детерминированных и случайных составляющих. Однако, если предположить, что аналоговый компаратор не имеет динамического гистерезиса, то начальные условия
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в окрестностях t0 и t3 не имеют случайных составляющих. Именно поэтому в первом приближении задача сводится к анализу влияния «белого» шума, характерного для реальных процессов в чувствительных элементах и, следовательно, в структуре сигнала еx(t). Анализ структуры АЦП (рис. 4.33)  показывает, что в этом случае 
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где 
[image: image850.wmf]x
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 – среднеквадратическое (
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) значение случайной составляющей на выходе аналогового интегратора.

Таким образом, приращение длительности отрицательного импульса, вызванное влиянием случайных воздействий, определяется следующим соотношением:
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На этом интервале АЦП описывается дифференциальным уравнением:
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           (4.70)
где K0  – статический коэффициент усиления операционного усилителя (ОУ); 
[image: image854.wmf]n

(t) – некоррелированный с начальными условиями центрированный белый шум интенсивностью  
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Следуя [78], получим:
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(4.71)

При K0 >>1 на интервале t0 – t2 можно считать
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В реальных датчиках полоса пропускания (
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) всегда ограниченна,  поэтому для стационарного случайного процесса, имеющего постоянный спектр от -fп до + fп, дисперсия может быть определена соотношением:
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где 
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 – спектральная плотность собственного шума датчика или чувствительного элемента.

Таким образом, как видно из (4.71) и (4.73), процесс является устойчивым и имеет конечную установившуюся величину. Тогда 
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С учётом (4.68) при  n=m  для наихудшего случая получим взаимосвязь параметров проектирования АЦП при условии, что найденная погрешность не превышает погрешность метода преобразования:
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Например, для определения постоянной времени интегратора можно использовать неравенство:
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       (4.76)

Так, для типового практического случая 
[image: image864.wmf]0
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= 0,1мкВ, Еоп=2,5 В,               n = 12, 
[image: image865.wmf]t

 ≤ 3·105tи, что несложно реализовать при любой технологии производства СнК.

Таким образом, совокупность требований к аналоговым узлам оказывается достаточно мягкой, и потенциальная точность рассмотренного принципа АЦ-преобразования в основном определяется быстродействием двоичных счётчиков. Даже при высоком динамическом диапазоне измеряемых величин вариант построения СнК в виде СвК не вызывает затруднений.

При взаимодействии рассматриваемого АЦП с чувствительными элементами (сенсорами) резистивного типа (разновидность измерительного моста) можно указанным на рис. 4.34 способом существенно уменьшить требования к стабильности Еоп. В этом случае знак еx(t) реализуется инвертирующим подключением инструментального усилителя (ИУ), обеспечивающего масштабирование дифференциального напряжения измерительного моста (ИМ). Тогда
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   (4.77)
где K – дифференциальный коэффициент усиления ИУ; Kп – коэффициент преобразования ИМ; Х – измеряемый физический параметр. 

Тогда, как это видно из (4.54) и (4.77),
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Рис. 4.34. Взаимодействие чувствительного элемента с АЦП

В этом случае численное значение Еоп должно быть достаточным для обеспечения нормального режима работы чувствительного элемента и должно сохраняться неизменным (стабильным) только на интервале полного цикла преобразования Тп  + Ти. Такой выбор Еоп определяет и численное значение коэффициента усиления ИУ. Совместное решение соотношений (4.59), (4.66) и (4.77) приводит к следующему неравенству:
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(4.79)
Таким образом, полученные дополнительные условия являются непротиворечивыми и позволяют в рамках конкретных технологий при правильной схемотехнической реализации решить общесистемную задачу создания соответствующих СФ блоков.

Как следует из (4.54) и (4.78), определение числового значения измеряемой величины связано с выполнением операций деления длительностей временных интервалов Tи и Tп. Другие нормирующие величины являются константами и при правильной организации системы в целом могут быть реализованы процедурой сдвига этого результата. Такая особенность построения интерфейса в целом накладывает определённые ограничения на архитектуру программируемого ядра СнК. В общем случае здесь возможны следующие базовые подходы к решению этой задачи. Во-первых, в системах автоматического управления можно указать функциональные особенности определения реальных параметров и включить их в алгоритм формирования закона управления и в конечном итоге заменить процедуру деления на операцию умножения номинала на константу. Во-вторых, в системах диагностики реального масштаба времени программируемое ядро СнК в любом случае должно содержать блок аналогового умножения, который может быть модифицирован и для решения обусловленной задачи. Наконец, одной из важных тенденций развития смешанных СнК является формирование в их архитектуре специальных аппаратных модулей, представляющих собой зоны ПЛИС и ПЛМ. Именно поэтому в зависимости от характера решаемой РЭА задачи процедура деления Tи и Tп может быть реализована аппаратно специальным модулем, созданным пользователем в рамках этих модулей. Пример решения такой задачи рассмотрен в работе [79].

Реализация рассмотренной структуры АЦП в КМОП базисе техпроцесса SGB25VD связана с построением и системной интеграцией следующих узлов:

1) аналогового компаратора, управляющего работой мультиплексора и формирующего последовательность положительных и отрицательных импульсов;

2) мультиплексора на базе мультидифференциального ОУ, обеспечивающего циклическую подачу на интегратор аналоговых сигналов +Eоп и +(Eоп-ex(t));

3) интегратора, формирующего входной переменный сигнал аналогового компаратора.

Точность реализации указанных узлов непосредственно влияет на погрешность АЦ-преобразования физической величины x или напряжения ex(t). Именно поэтому необходимо на системном уровне определить допустимые погрешности, обеспечивающие необходимую разрядность АЦП. Это проектирование можно выполнить в рамках любых САПР, обеспечивающих вариацию SPICE-моделей усилителей и других операционных преобразователей. Результаты этих исследований представлены на рис. 4.35.
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Рис. 4.35. Диаграмма влияния дестабилизирующих факторов 
на точность АЦ-преобразования

Основным выводом системного анализа является преобладающее влияние ЭДС смещения и статического коэффициента усиления на точность преобразования измеряемой величины. Эти результаты формируют       задачу схемотехнического проектирования ОУ для интегратора и аналогового компаратора, которые обеспечивают высокие качественные показатели при низком энергопотреблении. Следует отметить, что низкое влияние частоты единичного усиления на точность АЦ-преобразования позволяет относительно простыми схемотехническими способами решить задачу создания энергоэкономичного ОУ для аналогового интегратора с высоким (более 100 дБ) статическим коэффициентом усиления. Аналогичная задача уменьшения потребляемой мощности стоит и при проектировании аналогового компаратора. Так, при обеспечении напряжения гистерезиса, равного 100 мкВ, существует возможность использования простых схемотехнических решений.

Окончательное решение задачи на системном уровне должно предполагать исследование уровня влияния шумов на точность преобразования.

Анализ влияния широкополосного шума в среде MicroCap 8 возможен за счёт наличия макромодели универсального источника энергии, одним из режимов которого является шумовое воздействие, с переменной амплитудой и частотой шума. 

Так, при fш_min=1/
[image: image871.wmf]t

 c учётом запаса по частоте 2 кГц для анализа влияния уровня шума использовались следующие качественные показатели: 

· СКО длительности паузы Тп (
[image: image872.wmf]s

Тп); 

· СКО измеряемой величины еx (
[image: image873.wmf]s

еx). 

Если СКО абсолютной погрешности длительности импульса или паузы меньше методического значения погрешности измерения длительностей, то погрешность вычисления измеряемой величины будет укладываться в методическое значение. Результаты выполненного моделирования приведены на рис. 4.36.

[image: image874.emf]С

К

О

 

д

л

и

т

е

л

ь

н

о

с

т

и

 

п

а

у

з

ы

 

(

м

к

с

)

1,391

1,304

1,217

1,130

1,043

0,957

0,870

0,783

0,696

0,609

0,522

0,435

0,348

0,261

0,174

0,087

0,000

С

К

О

 

и

з

м

е

р

я

е

м

о

й

 

в

е

л

и

ч

и

н

ы

 

(

м

В

)

Уровень методического 

значения СКО = 1мкс

Уровень методической 

значения СКО = 0,4мВ


Рис. 4.36. Диаграмма влияния широкополосного шума 
на точность АЦ-преобразования (fш_min=2 кГц)
Из проделанного анализа по выявлению влияния широкополосного шума, а также из диаграммы, показанной на рис. 4.36, можно сделать вывод о том, что влияние шума для существующих микропроцессоров             (∆f < 2кГц) на точность 16-разрядного преобразования не носит доминирующий характер.

Компаратор АЦП (рис. 4.37) реализован на базе высокочастотного ОУ (табл. 4.5) и обладает высокими скоростными характеристиками (табл. 4.9). Его выходная цепь позволяет управлять токовыми ключами мультиплексора.
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Рис. 4.37. Принципиальная схема аналогового компаратора

Таблица 4.9

Параметры КН

	υ+,
кВ/мкс
	υ,-
кВ/мкс
	tф+,
нс
	tф-,
нс
	U+,
B
	U-,
B
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f

,
ГГц

	9,8
	2,1
	2,2
	4,2
	2,5
	-4
	1


Полученные параметры достигаются за счёт использования каскодных структур и цепей собственной компенсации влияния дифференциального сопротивления цепи сток-исток (раздел 1). Основной особенностью схемы являются дополнительные компенсирующие обратные связи, направленные на расширение диапазона рабочих частот. Параметрическая оптимизация каскадов компаратора позволила в рамках предложенных ранее структур повысить его быстродействие без изменения гистерезисного напряжения, которое не превышает 5 мкВ, что практически точно совпадает с условием линейности ОУ.

Как видно из рис. 4.38, мультиплексор является мультидифференциальным операционным усилителем с общей двухканальной обратной связью, работающим по принципу логического ИЛИ отдельных каскадов. В его основу заложен аналогичный ОУ с дополнительным дифференциальным каскадом, что в конечном итоге обеспечивает высокие метрологические параметры (табл. 4.10) и высокую температурную стабильность ЭДС смещения (рис. 4.39). Цепи переключения каналов мультиплексора интегрированы в выходную цепь компаратора (управляющие напряжения Uy1 и Uy2, рис. 4.37).
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Рис. 4.38. Принципиальная схема мультиплексора

Таблица 4.10

Параметры мультиплексора
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Рис. 4.39. Зависимость ЭДС смещения ОУ мультиплексора 
от температуры

Так как при изменении температуры от -40 до 60 ºC изменение Eсм не превысило 3 мкВ, систематическая составляющая погрешности может быть скомпенсирована за счёт введения дополнительных внешних источников ЭДС по каждому из входов МОУ (рис. 4.38). Высокий коэффициент ослабления сигналов соседнего канала (Kосск) обеспечивает, как видно из рис. 4.40, практически идеальное разделение каналов при работе АЦП.
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Рис. 4.40. Временная диаграмма аналогового мультиплексора 
при е1(t) = 0.1sin(5·106
[image: image886.wmf]p

t) и е2(t) = 0.1sin(1·106
[image: image887.wmf]p

t)

Интегратор импульсно-потенциального АЦП должен обеспечивать: низкий уровень напряжения дрейфа и высокую линейность интегрирования (рис. 4.35). В его схеме (рис. 4.41) использован ОУ с коэффициентом усиления 120 дБ и Eсм=62 мкВ, что обеспечивает отклонение от идеальной характеристики не более чем на 8 мкВ во всём временном диапазоне интегрирования (рис. 4.42).
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Рис. 4.41. Принципиальная схема интегратора
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Рис. 4.42. Вычисление ошибки интегрирования

Такой результат является достаточным (рис. 4.35) для реализации     16-разрядного АЦП.

Результаты моделирования импульсно-потенциального АЦП для тестового линейно изменяющегося напряжения показаны на рис. 4.43 и сведены в табл. 4.11.
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Рис. 4.43. Временная диаграмма работы АЦП при измерении
линейно изменяющегося входного сигнала

Таблица 4.11

Результаты моделирования АЦП при подаче постоянных сигналов

	Ти расч, мкс
	Ти,

мкс
	Тп расч,

мкс
	Тп, мкс
	ех вх, мВ
	ех изм, мВ
	E0, мВ
	
[image: image891.wmf]d

,

%
	
[image: image892.wmf]d

изм, %

	598,2
	598,1
	299,1
	299,1
	500
	499,8
	500
	-0,03
	0,0010

	598,2
	598,1
	373,9
	373,8
	300
	300,0
	500
	<0,01
	0,0017

	598,2
	598,0
	498,5
	498,4
	100
	99,9
	500
	-0,08
	0,0050

	598,2
	597,9
	2991,2
	2992,0
	-400
	-400,1
	500
	0,02
	0,0012

	598,2
	597,9
	997,0
	996,9
	-200
	-200,1
	500
	0,06
	0,0025

	598,2
	598,0
	664,7
	664,6
	-50
	-50,1
	500
	0,21
	0,0100


Приведённая в табл. 4.11 относительная погрешность измерения (4.8) входной величины ex увеличивается при измерении малых (около 50 мВ) сигналов и уменьшается при больших сигналах (500 мВ). Это вызвано тем, что для небольших амплитуд измеряемых сигналов становится существенным влияние напряжения дрейфа всего тракта преобразования измеряемого напряжения. Указанная в табл. 4.11 погрешность измерения 
[image: image893.wmf]d

изм соответствует результирующей погрешности метода в системе Cadence Virtuoso. Полученная погрешность обеспечивает 14-разрядную точность АЦ-преобразования.

Как отмечалось раньше (рис. 4.33, соотношения (4.52), (4.54)), процедура вычисления ex(t) предполагает постоянство производной измеряемой величины на интервале паузы (отрицательного импульса) компаратора. Однако из этого не следует невозможность практического применения АЦП для других случаев. В качестве примера на рис. 4.44 приведена временная диаграмма работы при воздействии на схему АЦП гармонического сигнала. 
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Рис. 4.44. Временная диаграмма работы АЦП при еx(t) = 0,3+0,1*sin(500
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t)

Результаты преобразования временных интервалов (Tи и Tп) в цифровой код приведены в табл. 4.12.
Таблица 4.12 
Результаты моделирования АЦП при еx(t)=0,3+0,1*sin(500
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t)

	Ти расч, мкс
	Ти, мкс
	Тп расч, мкс
	Тп, мкс
	ех вх, мВ
	ех изм, мВ
	E0, мВ
	δ, %

	598,207
	598,1
	351,43
	351,5
	351,1
	350,782
	500
	-0,09


Сравнение её результатов с данными табл. 4.11 показывает, что и в этом случае результирующая погрешность хорошо согласуется с точностью метода АЦ-преобразования, которая независимо от используемых принципов всегда определяется динамическим диапазоном измеряемой величины. Однако, как отмечалось ранее, в рассмотренном АЦП отсутствуют УВХ и, следовательно, ограничители спектра входных сигналов.

Таким образом, в функциональном отношении использование импульсно-потенциальных АЦП и соответствующих интерфейсов позволяет:

· обеспечить за счёт частотного выхода простыми аппаратными средствами связь с достаточно удалёнными сенсорными элементами;

· осуществить регулярный мониторинг доминирующих параметров преобразователей и коррекцию результатов АЦ-преобразования, а также осуществить оценку производной;

· организовать асинхронный ввод результатов измерения в специальные области памяти микроконтроллера;

· существенно сократить число внешних прерываний в СнК и повысить потенциальное быстродействие системы в целом.

С точки зрения технологии производства не только микро-, но и мини-систем полученные результаты позволяют:

· полностью исключить из структуры собственно микроконтроллера технологически сложные (немасштабируемые) аналоговые активные компоненты;

· в качестве опорных (базовых) источников использовать только один природно-высокостабильный кварцевый резонатор;

· заметно упростить прямой доступ к ОЗУ источников основных сообщений и упростить прерывания по результатам измерения;

· полностью исключить из аналого-цифрового тракта преобразования ограничители спектра (фильтры), прецизионные резистивные элементы, АЦП и, следовательно, существенно уменьшить «компонентную нагрузку» на аналоговую часть сенсорного интерфейса.
Результаты схемотехнического проектирования АЦП в КМОП базисе технологического процесса SGB25VD показывают, что предложенный принцип АЦ-преобразования позволяет получить 14–16 разрядов АЦП для широкого класса инженерных приложений.

4.4. Выводы
Полученные теоретические, методические и практические результаты позволяют сделать ряд важнейших для развития современной микросхемотехники аналоговых СФ блоков выводов.

Во-первых, технологическая особенность производства сложно-функциональных блоков создаст реальные параметрические условия схемотехнического проектирования их узлов и устройств с низким влиянием доминирующих параметров активных элементов. Эта особенность может проявляться только в специальных структурах – структурах, обеспечивающих чередование знаков в функциях параметрической чувствительности к нестабильности параметров активных элементов. Для создания принципиальных схем различного функционального назначения, обладающих указанным свойством, оказывается необходимым пересмотр ряда принципов организации обратных связей в линейных устройствах. Для реализации указанных свойств принципиальных схем необходимо изменение структур передаточной функции системы при подаче сигнала на неинвертирующий вход ОУ и передаточной функции на выходе ОУ при том же источнике входного воздействия. В этом случае уменьшается влияние ОУ на собственный шум схемы и сохраняется набор передаточный функций устройства на выходах ОУ и, следовательно, общая передаточная функция. 

Во-вторых, конкретизация найденных функциональных и топологических принципов целенаправленного введения компенсирующих контуров обратных связей может для определённого класса практических задач привести к простым правилам построения принципиальных схем с взаимной компенсацией. Для этого необходим анализ целевых (реализуемых) передаточных функций характера изменения структуры их номиналов и базовых параметров проектирования. 

В-третьих, как видно из принципиальных схем настоящего раздела, применение общей методики схемотехнического проектирования требует предварительного анализа базовых принципов построения соответствующих блоков и модулей, сопоставительного исследования возможных способов введения компенсирующих обратных связей, а в ряде случаев (например в АЦП) – пересмотра базовых архитектур и принципов построения сложнофункциональных блоков в целом.  

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Сформулированные в предисловии проблемы составили основную часть прикладных научных исследований, направленных на создание непротиворечивых и системно интегрируемых схемотехнических принципов повышения основных качественных показателей устройств и СФ блоков СнК и СвК средств связи. Найденные структурные и функциональные условия компенсации влияния малосигнальных параметров КМОП транзисторов на коэффициент усиления отдельных узлов и их граничных частот приближают качественные показатели соответствующих устройств к их аналогам на биполярных транзисторах с гетеропереходом. Их совокупность непротиворечива, легко интегрируется в различные СФ блоки и создаёт устойчивые предпосылки реализации ВЧ и СВЧ средств связи в виде систем на кристалле. В затронутой ретроспективе важным прикладным результатом является совместимость этих принципов в БиКМОП базисе, что в конечном итоге позволяет синтезировать широкодиапазонные схемы СВЧ диапазона для относительно дешёвых технологических процессов без изменения интегральных качественных показателей.

Совокупность этой группы результатов позволяет с новых позиций рассматривать возможность создания средств связи, функционирующих в условиях жёстких радиационных и температурных воздействий. Так, опция 0,6 мкм КНИ (xFab) предлагает КМОП компоненты с относительно невысоким качеством их малосигнальных параметров. Следовательно, непосредственное использование предложенных в работе методов собственной компенсации влияния этих параметров на основные характеристики как устройств, так и СФ блоков позволяет многократно повысить диапазон рабочих частот СнК и РЭА в целом.

Непосредственное совершенствование схемотехники для традиционного комплементарного базиса и сформулированные принципы её интеграции в отдельных устройствах позволяют заметно повысить их энергоэкономичность и создать необходимые условия для проектирования СнК более высокого уровня интеграции. Необходимо подчеркнуть, что именно эти принципы позволяют более эффективно использовать базовые кремний-германиевые технологии и, следовательно, продлевать их моральный срок эксплуатации. Например, как это видно из материалов главы 3, итоговые результаты многих устройств систем связи, ориентированные на простейший техпроцесс SGB25VD, хорошо согласуются с их аналогами для более высокочастотных технологий.

Сформулированные в работе принципы связаны со структурной оптимизацией отдельных узлов и устройств. Именно это, как показано               в 4 главе, влияет на архитектуру сложно-функциональных блоков современных микроэлектронных систем в корпусе. Перевод ряда традиционных доминирующих факторов, определяющих метрологические свойства функциональных устройств, в разряд недоминирующих создаёт дополнительные уже структурные степени свободы, которые и позволяют генерировать новые подходы к построению СФ блоков. Это положение, очевидно, является главным теоретическим выводом из проведённых исследований. 
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Рис. 4.10. Общая схема операционного усилителя
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