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Введение

Связь свойств технической системы с ее структурой оказывает существенное влияние на развитие общей теории и ее инженерных приложений. Важность вопроса поиска новых структур с наперед заданными свойствами, очевидно, впервые оценили М.А. Айзерман в теории автоматического регулирования и В. Кауэр (W. Cauer) в теории электронных схем. В. Кауэр эту проблему относил к числу главнейших в синтезе цепей и начал ее исследование в цикле работ по теории эквивалентных преобразований.
Однако значение структуры как основного ресурса в проблеме синтеза электронных схем было наглядно продемонстрировано лишь спустя четверть века после появления принципиально новой элементной базы. Например, переход с RLC-базиса на базис – активные полупроводниковые приборы, резисторы и конденсаторы – связан с длительной полосой неудач. Разработанные схемы оказывались менее стабильными и часто выходили из строя, именно это привело к массовому производству новых структур. Многие эвристически найденные конфигурации оказались лучше RLC-аналогов и прошли проверку многолетней практикой. Это показало, что целенаправленный синтез структур является мощным ресурсом в задачах проектирования электронных схем. Успехи микроэлектроники, освоение микронной и субмикронной технологий, наряду с естественным любопытством, сформировали устойчивое внимание к проблеме структурного синтеза и оптимальной топологической реализации.

В рамках проблематики можно выделить три этапа развития структурного синтеза. На первом этапе (70-е гг.) происходило накопление фактического материала, осуществлялась апробация различных подходов и методов решения практических задач, внимательное изучение потребности инженерной практики. Итог этому подведен в отечественных и зарубежных монографиях. На втором этапе (80-е гг.) структурный синтез электронных схем различного функционального назначения стал объектом пристального внимания специалистов интегрированных интеллектуальных САПР. В плане интеллектуализации САПР РЭА вопросы синтеза структур выдвигались в качестве базовых, стартовых этапов их развития, при этом внешняя интеллектуализация проектных процедур на базе узкоспециализированных систем искусственного интеллекта и сейчас признается наиболее перспективным направлением. Отмеченное направление является «траекторией пересечений» адаптации САПР как средства ее интеллектуализации. Пополнение системы новыми знаниями осуществляется специалистами предметных областей и связано с их структурированием. Только в этом случае можно формировать «метаправила» и решать новые, более сложные задачи. В этой ретроспективе уместно утверждение А.А. Харкевича: «…творческая функция состоит в том, чтобы из необозримого множества возможных сочетаний отобрать те, которые обладают указанными свойствами». В настоящее время в этом направлении отсутствуют обобщающие исследования. Работа различных международных научно-техни-ческих конференций показывает, что серьезные исследования только развиваются, причем потребность в методах решения проблемно-ориенти-рованных задач приобретает как никогда важное значение. 

На третьем этапе своего развития (90-е гг.) структурный синтез развивается в узкоспециализированных предметных областях в рамках реальных практических заказов. Выполненный специалистами ведущих фирм экономический и технологический анализ показывает, что разработчику электронных систем целесообразно самостоятельно выполнять проектиро-вание и осуществлять выпуск специализированных БИС. Значительные достижения в области базовых матричных кристаллов (БМК) стимулируют создание специализированных интеллектуальных интегрированных подсистем проектирования высокого уровня. Эти положения неоднократно обсуждались на международных научно-технических конференциях. Приоритеты фундаментальных и прикладных исследований отдаются направлению, позволяющему создать высокоэффективные электронные системы, ориентированные на поддерживаемые промышленностью технологические нормы. Именно это привело к размежеванию принципов не только структурного синтеза, но и схемотехнического проектирования цифровой и аналоговой электроники. 

В области цифровой электроники переход с микронной на субмикронную и глубокую субмикронную технологии позволил существенно улучшить технические характеристики интегральных схем и систем. Настоящий путь развития показал высокую эффективность в цифровой технике, в то время как уменьшение технологических норм в аналоговых ИС менее 0,35 мкм стало приводить к ухудшению их основных характеристик. Технология 90 нм позволяет выпускать высокопроизводительные цифровые системы, но менее эффективна при построении аналоговых ИС. Однако сверхбольшие интегральные схемы типа «система на кристалле» (СнК) требует более широкодиапазонных аналоговых интерфейсов. Этот вывод наиболее ярко подтвердился при создании первых смешанных СнК радиочастотного диапазона и наглядно продемонстрировал необходимость пересмотра не только концепции производства, но и проектирования изделий микроэлектроники. Опыт лидеров показывает, что качество системы в конечном итоге определяется новациями в аналоговой микросхемотехники, а роль системных интеграторов необходимо поручать разработчикам аналоговых модулей. Можно сказать, что особенность текущего этапа связана с возрастающей потребностью практики в принципиально новых и адаптированных под конкретную технологию подходах к аналоговой электронике. Только создание оптимальных схемотехнических решений основных узлов и устройств электронной системы может экономически обосновать целесообразность или необходимость перехода на новые технологические процессы.

Практический опыт решения многих востребованных практикой задач указывает на существование некоторого единого подхода к проблеме синтеза структур электронных схем. Формальная постановка задачи должна предусматривать ряд составляющих. Во-первых, необходимо построение некоторых обобщенных структур (моделей), обладающих свойством полноты, которое гарантирует, что любое возможное решение конкретной задачи может быть получено из этой структуры с помощью строгих формальных процедур (метод усечений, процедура мутации и т.п.). В этом смысле обобщенная структура представляет собой полный граф, первая группа ветвей которого отождествляет «базисные структуры», а вторая – связь между ними. Во-вторых, необходим оператор преобразования, с помощью которого одно состояние структуры переходит в другое. Такой оператор воспроизводит механизм синтеза. Наконец, необходима свертка критериев качества как мера различия схемных решений.

Поиск оператора преобразования является основной задачей при построении процедуры синтеза, что связано не только с характером критериев качества, но и с особенностями функционирования проектируемого устройства. В этом отношении чрезвычайно важен поиск взаимосвязи топологии схемы с ее свойствами, которая позволяет осуществить детализацию общей задачи на ряд относительно самостоятельных этапов.

Показателем качества проектируемого устройства в основном рассматривается степень влияния неидеальности активных компонентов, приводящая к ограничению частотного и динамического диапазонов, собственного шума и дрейфа нуля, а также нестабильности параметров составной части электронной системы или изделия в целом. Именно эти параметры в технологическом отношении являются наиболее «дорогими» и, следовательно, существенно влияют на его стоимость. 

Рассмотренная в книге прикладная теория синтеза структур аналого-вых микроэлектронных устройств прошла апробацию при решении боль-шого числа практических задач. Созданные на ее основе измерительные и диагностические приборы, устройства и микросхемы превосходят по своим качественным показателям лучшие зарубежные аналоги, выполненные по дорогостоящим прецизионным технологиям. Именно это позволяет надеяться, что широкое внедрение в инженерную практику предложенных методов поиска новых схемотехнических решений позволит в ряде случаев во много раз уменьшить необходимые материальные затраты, а сформиро-ванный автором и его коллегами пакет патентов на принципиальные схемы устройств различного функционального назначения уже сейчас решает многие практические наукоемкие задачи.

Автор понимает, что без многолетней совместной работы с                Н.Н. Прокопенко, Е.И. Старченко, О.В. Дворниковым, В.С. Григорьевым, Ю.И. Ивановым, А.С. Будяковым эта книга едва ли была бы написана. Большой труд по набору и редактированию рукописи выполнила А.В. Нефедова. Всем им большое спасибо.
Сложно надеяться на то, что книга свободна от недостатков. За них отвечает автор и только автор. Он будет благодарен за все критические замечания и пожелания.

1. Основные проблемы современной аналоговой микросхемотехники

1.1. Эволюция СБИС. 
Системы на кристалле, в корпусе и на подложке

Переход на субмикронную и частично глубокую субмикронную технологии наглядно показал, что эффективность применения БИС и СБИС микроконтроллеров любой архитектуры в радиоэлектронной аппаратуре определялась качеством и номенклатурой периферийных ИС, образующих интерфейс связи с датчиками и исполнительными устройствами соответствующей мини-системы. Низкая надежность и помехозащищенность внешних (внекристалльных) соединений, сложность тестирования и поиска неисправностей сделали экономически целесообразной замену плат и мини-блоков. Именно поэтому и произошел переход от мини-систем к микросистемам – системам на кристалле (СнК), где указанные соединения реализуются в кристалле или на побложке. Отметим, что первоначально для задач управления микро- и мини-роботов, а также для сверхточного управления традиционными объектами были разработаны микросистемы – относительно несложные микроизделия, реализующие весь цикл измерения и преобразования от сенсора до исполнительного механизма. Эта область (микросистемная техника) имеет самостоятельное развитие, где ограничивающими факторами в первую очередь являются материалы и технологические нормы изготовления микросенсоров и исполнительных механизмов.

Современные задачи связи, автоматического управления и техники специальных измерений требуют для обеспечения относительно высокой серийности изделий не только кардинального повышения надежности, но и возможности их программной адаптации к решаемой задаче. Именно поэтому такие системы должны иметь очень мощное программируемое ядро с набором быстродействующих областей памяти констант (программ) и данных. Реализовать указанное можно либо применением новых дорогостоящих материалов, либо за счет перехода в цифровой части системы на глубокую (≤  0,35 мкм) субмикронную технологию. Однако даже для цифрового процессора в любом случае важнейшей задачей в процессе производства и эксплуатации остается тестирование.

В перспективе в рамках систем на кристалле могут быть решены многие проблемы интеграции аналоговых, цифровых, радиочастотных (RF) и даже более экзотических структур – микромеханические системы (MEMS), датчики, силовые приводы, химические преобразователи, оптические блоки и т.п. Поэтому в современной интерпретации СнК является сложной интегральной схемой, объединяющей на одном чипе или чипсете все основные функциональные элементы полного конечного продукта.            В общем случае СнК как проект включает в себя как минимум один программируемый процессор, внутрикристалльную память и аппаратно реализованные ускоряющие функциональные элементы. В состав СнК также входят интерфейсы с периферийными устройствами и(или) с внешней средой, именно поэтому их базовым признаком являются аналоговые компоненты, узлы и устройства.

Следует подчеркнуть, что слово «система» в термине «система на кристалле» важней, чем слово «кристалл». Потребности практики всегда опережают технологические возможности, поэтому для многих наиболее наукоемких приложений оказывается целесообразным проектирование функциональных блоков как часть интегрированного целого, а физически они размещаются не в кристалле, а на одной подложке и корпусе. Такие системы – System in Package (SiP), System on Package (SoP) – оказываются более надежными, качественными и дешевыми, но при этом они проектируются как единое целое. Их составные части – сложно-функциональные блоки (СФ блоки) – являются также интегрируемыми проектами СнК       (IP блоки) и основой повышения производительности и «живучести» проектирования за счет повторного использования этого интеллектуального продукта.

Важным фактором в развитии такого подхода явилось создание организации Virtual Socket Interface (VSI) Alliance, объединяющей ведущие электронные фирмы для разработки эффективных методов повторного использования IP, стандартных требований по их созданию и обмену. Деятельность ассоциации позволила установить необходимые «горизонтальные» связи между системными компаниями, дизайн-центрами и компаниями, занимающимися САПР. Можно утверждать, что без таких ассоциаций развитие современной микроэлектронной техники невозможно.


Указанное проектирование оказало решающее влияние на электронную промышленность в целом. Эволюция технологических процессов при-вела к резкому увеличению единовременных расходов. Например, стоимость шаблонов на уровне 0,13 мкм приближается к 1,0 млн долл. Но более быстрыми темпами росли затраты на проектирование отдельных устройств. Так, даже при значительных успехах в повторном проектировании (IP) стоимость СиК на уровне 0,13 мкм оценивается от 5,0 до 20,0 млн долл. Статистика последних лет показывает, что общее число проектов в классе специализированных интегральных схем (ASIC проектов) сократилась практически в 3 раза. Однако произошло увеличение проектов в сегменте стандартных ИС (ASSP) и полузаказных (FPGA) ИС (БМК, ПЛИС, ПАИС, ПЛМ), которые можно классифицировать как СнК в начальной форме.

Такой сдвиг в стилях проектирования привел к ряду последствий в электронной промышленности. Во-первых, если РЭА может технически ориентироваться на полузаказные ИС, то это оказывается эффективным при серийности от сотен до десятка тысяч экземпляров. Во-вторых, в этом же классе предпринимаются попытки превращения начальной формы СнК в гибкую платформу, которая может быть использована для различных инженерных приложений с помощью программируемости и многочисленных интерфейсов. Однако в любом случае опережающая разработка СФ блоков для конкретных технологий (IP) приобретает первостепенное значение. В этом отношении следует отметить, что технологические уровни менее 0,35 мкм существенно ухудшают качественные показатели аналоговых компонентов, определяющих динамический диапазон узлов, устройств и СФ блоков. Поэтому для многих инженерных приложений системы на подложке и в корпусе останутся основными.

Как отмечалось ранее, многие задачи построения РЭА требуют проектирования под конкретную технологию специальных аналоговых или цифро-аналоговых СнК. Также БИС и СБИС образуют специальный и во многом специфический класс электронных систем, которые условно называются смешанными – содержащими значительное число не только вспомогательных аналоговых узлов и устройств. Зарубежная классификация их отмечает как mixed-signal SoC и Analogue/mixed-signal (AMS) SoC. Однако работа в этой области только начинается. Так, Texas Instruments, явившаяся пионером в этом направлении, несмотря на первоначальные планы создания смешанной СнК, интегрирующей цифровую, аналоговую и радиочастотную части на одной кремниевой подложке, не имеет в настоящее время явных (рыночных) успехов.

Обсуждаемые СнК можно условно разделить на два основных типа. Во-первых, следует выделить AMS SoC с некоторыми специфическими аналоговыми блоками – модули фазовой автоподстройки частоты, АЦП, ЦАП, блоки периферийных интерфейсов, видеоаудиокодеки и т.п. Такие СнК образуют «D/а» класс – в основном цифровые, немного аналоговые.   В таких системах аналоговые блоки можно рассматривать в качестве унифицированных СФ блоков. Их на этапе проектирования можно рассматривать в качестве «серых ящиков», и они могут успешно интегрироваться в общую систему на основе строгих правил, которые заранее оговорены их разработчиками. Ко второму типу следует отнести СнК «А/d» класса – в основном аналоговые и немного цифровые. Из этого не следует, что цифровая часть системы не требует мощного программируемого ядра. Скорее наоборот – особенность функционирования СнК предопределяет высокопроизводительные процессорный модуль и даже подсистему. Однако в этом классе СнК аналоговые модули нельзя рассматривать в качестве «черных ящиков». Здесь аналоговые узлы, а возможно, и СФ блоки обеспечивают основу функционирования системы (не только интерфейсы) и поэтому накладывают сложные и во многом специфические ограничения на их интеграцию. Специалисты Texas Instruments считают, что для обеспечения надежности проекта разработчики аналоговых блоков должны быть основными системными (СнК) интеграторами. С точки зрения РЭА конечного назначения AMS A/d класса обеспечивают взаимодействие СнК с «высшим миром». Указанная функция реализуется СФ блоками СнК, внешними микросенсорами и исполнительными устройствами.

1.2. Базовые технологии и их ограничения

В настоящее время доминирующим направлением остается кремниевая КМОП-технология со свойственными ей преимуществами и недостатками. В первую очередь по этой причине достаточно сложно в едином технологическом цикле изготовить качественные активные компоненты для аналоговой и дискретно-аналоговой обработки сигналов, а дальнейшее ужесточение технологических норм существенно ухудшает не только их малосигнальные параметры, но еще более усложняет процедуру тестирования системы в целом. Именно поэтому увеличение числа аналоговых входов (портов ввода) осуществляется практически всегда за счет мультиплексирования и повышения производительности встроенного АЦП. Однако номенклатура аналоговых узлов, необходимых для решения практических задач, остается достаточно большой. Так, в состав СБИС микроконверторов входят указанные выше мультиплексор и АЦП, коммутируемый источник опорного напряжения для согласования максимального входного напряжения с АЦП, датчик температуры, косвенно обеспечивающий учет температурной погрешности преобразования физических величин, компаратор, блок ФАПЧ, а также набор ЦАП. В этой связи прецизионное масштабирование и ограничение спектра входных сигналов должно либо выполняться в аналоговых датчиках, либо приходится, пусть и в ограниченном виде, возвращаться к мини-системе. Характерной чертой таких систем является достаточно большая, в основном определяемая аналоговой частью потребляемая мощность. Аналогичный вывод справедлив      и для аналоговых микроконтроллеров, в которых взамен блоков ФАПЧ и компараторов включены простейшие, совместимые с 10-разрядной шиной АЦП, инструментальный усилитель и фильтр нижних частот (подключается внешний частотозадающий конденсатор). Иногда параметры этих устройств инициализируются пользователем. Отсутствие качественных аналоговых портов ввода с прецизионным преобразованием сигналов аналоговых датчиков и сенсорных датчиков связано с жестким ограничением на число аналоговых компонентов кристалла. Здесь доминирующими факторами остаются потребляемая мощность и геометрия аналогового транзистора. В силу этих и других не менее важных для точности вычисления факторов практически всегда применяется режим разделения времени преобразования и основного вычисления.

Кремниево-германиевая (SiGe) БиКМОП технология занимает лидирующие позиции в области изготовления СБИС для цифровой обработки сигналов, телекоммуникационных систем и многих других важных практических приложений, что обусловлено простотой интеграции в стандартный КМОП процесс, относительно низкой стоимостью производства, боль-шим процентом выхода годных и высоким быстродействием приборов [86]. Крупнейшие компании, такие как IBM, Daimler-Benz, Phillips,    Hitachi, сегодня разрабатывают и производят интегральные схемы, основным компонентом которых являются быстродействующие SiGe биполярные транзисторы, с граничными частотами 100 ГГц. Так, компанией IBM было показано, что граничная частота SiGe биполярных транзисторов с гетеропереходом может достигать 210 ГГц. С развитием технологии Si1-xGex-сплавов появилась возможность создания быстродействующих МОП транзисторов с SiGe/Si каналом, что в перспективе позволит создавать на их основе быстродействующие КМОП микромощные схемы с граничными частотами 40–50 ГГц [86].
Важную роль в современной микроэлектронике играют высокотемпературные силовые элементы и преобразователи на базе карбида кремния. Несмотря на значительные инвестиции в этом направлении федеральными правительствами и фирмами ряда стран, ожидаемого результата получить не удалось. Характерные для этого случая зонные процессы приводят к недостаточному качеству малосигнальных параметров приборов. 

Результаты отечественных и зарубежных исследований показывают [8], что для создания высоконадежных аналого-цифровых КМОП БИС, для случаев, когда требуются повышенная радиационная стойкость и температурная стабильность, весьма эффективно использование технологии «кремний на изоляторе» (КНИ). По сравнению с традиционной КМОП технологией на объемном кремнии технология КНИ обладает целым рядом важных преимуществ.
Для цифровых КМОП схем эти преимущества можно сформулировать следующим образом [8]:
· очень хорошая изоляция элементов друг от друга и очень малые токи утечки;

· меньшая площадь КМОП КНИ элемента по сравнению с элементом, изготовленным по «объемной» технологии (при отсутствии контакта к подложке);

· меньшие емкости переходов, повышенные частоты работы схем, меньшая потребляемая мощность.
Для аналого-цифровых КМОП схем КНИ технология обеспечивает ряд дополнительных преимуществ [8]:
· высокое качество изоляции цифровых и аналоговых блоков в смешанных АЦ системах на кристалле;
· возможность создания на КНИ подложках высококачественных пассивных R, С, L-элементов;

· меньшие потери переменной мощности в радиочастотном и СВЧ диапазонах;

· большая крутизна ВАХ приборов в области малых токов по сравнению с приборами, выполненными по «объемной» технологии.

Использование технологии «кремний на изоляторе» позволяет повысить верхний диапазон рабочих температур ИС до 200 °С. 

1.3. Проблемы проектирования микросхем 
с низковольтным питанием

Последние несколько лет источники питания с напряжением 5 В вытесняются более низковольтными. Требования к уменьшению рассеиваемой мощности и уменьшению числа батарей в таких приложениях, как беспроводные устройства связи и персональные компьютеры, привели к снижению напряжения питания в цифровых схемах до уровня 1,5 В. Эта тенденция была реализована в современных SiGe транзисторах, которые сконструированы так, чтобы обеспечить максимальную частоту среза (f1) в компромиссе с напряжением пробоя (Uпр). Для кремниевых транзисторов 
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. Таким образом, малые размеры транзисторов, обеспечивающие высокие значения f1 (до 200 ГГц), привели к снижению напряжения питания микросхем.

Уменьшение напряжения питания Еп в цифровых биполярных схемах приводит к появлению новых проблем, и некоторые из них становятся особенно важными при напряжении питания менее 2 В. Принципиальная сложность уменьшения напряжения Еп состоит в том, что биполярный транзистор имеет фиксированное напряжение база-эмиттер Uбэ, которое не сокращается линейно с уменьшением технологических норм, так как
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, Iк – ток коллектора; Is – обратный ток эмиттерного                p-n перехода. При этом параметры транзистора и уровни тока оказывают слабое влияние на напряжение Uбэ. На практике плотность тока в биполярном транзисторе (Iк/Is), изменяя свое значение, также слабо влияет на напряжение Uбэ. Если в используемой технологии Uбэ =0,8 В, то применение 1,5 В источника питания приводит к тому, что между «землей» и шиной Еп не может быть включено больше, чем один переход база-эмиттер. 

Другая трудность в проектировании низковольтных аналоговых и цифровых схем на биполярных транзисторах состоит в том, что значение амплитуды переключения в типичных ЭСЛ схемах не может определяться произвольно, а минимальное значение ограничено уровнем шума. Биполярная дифференциальная пара (дифференциальный каскад в структуре ЭСЛ) требует, чтобы уровень входного логического сигнала был как       минимум 5,5(т. В действительности же, к этому напряжению нужно еще добавить падение напряжения на сопротивлениях в эмиттерной цепи, а также остаточное напряжение при неполном переключении, ограниченном коэффициентом усиления по току, и падение напряжения на шинах питания. Все это приводит к тому, что минимальное напряжение переключения должно составлять несколько сотен милливольт.
Для того чтобы поддерживать высокую скорость работы транзисторов, они не должны входить в «тяжелый» режим насыщения. Это ограничение прямо воздействует на минимальное напряжение коллектор-эмиттер (Uкэ), которое тоже составляет примерно 400 мВ. Учитывая вышесказанное, а также численные значения напряжения Uбэ≈  800 мВ, можно сделать вывод о том, что запрещается использовать многоярусные дифференциальные пары или каскодные конфигурации (архитектуры) при напряжении питания 1,5 В. 
Таким образом, отсутствие возможности масштабирования напряжения на переходе база-эмиттер еще больше обостряет проблему дальнейшего масштабирования напряжения питания схем на биполярных транзисторах. Для КМОП транзисторов такой проблемы не существует в принципе, потому что их пороговое напряжение Uп может быть снижено на стадии производства.
На практике такие неидеальности КМОП транзисторов, как наличие проводимости, при отсутствии приложенного к затвору порогового напряжения (так называемая подпороговая проводимость), зависимость порогового напряжения от температуры, а также эффект короткого канала, приводят к тому, что необходимо для КМОП транзисторов установить пороговое напряжение, равное нескольким сот милливольтам. Это приближает их по статическим характеристикам к биполярным транзисторам. 

1.4. Микросхемотехника 
аналоговых и аналого-цифровых СФ блоков
Сдерживающим фактором развития СБИС типа «система на кристалле» является несовершенство аналоговой микросхемотехники, которая требует увеличения области кристалла, отводимой на активные и пассивные компоненты цепи, и значительных рабочих токов, обеспечивающих необходимое качество малосигнальных параметров. В этой связи одним из главных направлений в микроэлектронике по-прежнему являются системные исследования в предметных областях, которые должны быть нацелены на воспроизводство новых архитектур контроллеров и микроконверторов, ориентированных на создание соответствующего класса радиоэлектронной аппаратуры, обоснование экономической и технологической целесообразности перераспределения «центра тяжести» между СБИС, датчиками и исполнительными механизмами систем и т.п. [36, 75]. Однако, очевидно, всегда в состав обсуждаемого класса СБИС будут входить достаточно сложные аналоговые и, чаще всего, инициализируемые посредством программируемого ядра блоки, которые и составляют базу «интеллектуального продукта». Здесь следует учитывать еще одно важное в практическом отношении обстоятельство: создание под результаты системных исследований комплекта аналоговых IP блоков позволит выйти на новый принцип организации производства изделий микроэлектронной техники, когда независимо от внутрикристалльной принадлежности функционально законченные устройства обеспечивают более полную аппаратно-программную совместимость нового класса мини-систем. Все это уменьшает номенклатуру изделий микроэлектроники, позволяет согласовать их параметры и характеристики и, что самое главное, упрощает их применение в конкретной аппаратуре [75].

С учетом сказанного можно в настоящее время выделить по крайней мере 4 взаимосвязанные задачи аналоговой микросхемотехники с традиционным функциональным подчинением.

1. Разработка схемотехники микрорежимных узлов элементного базиса с низким влиянием технологических погрешностей изготовления активных компонентов.

2. Создание комплекта принципиальных схем активных элементов для аналоговых портов ввода-вывода.

3. Схемотехника широкополосных экономичных аналоговых мультиплексоров, компараторов, источников опорного напряжения и питания, операционных усилителей, преобразователей импеданса и т.п.

4. Схемотехника прецизионных функционально завершенных устройств аналогового интерфейса – инструментальные усилители, фильтры, блоки ФАПЧ, АЦП, ЦАП, балансные смесители и умножители, квадратурные модуляторы и демодуляторы, управляемые генераторы гармонических колебаний и мультивибраторы         и т.п.
В классе первой проблемы необходимы предельные и теоретически обоснованные ограничения, устанавливающие связь геометрии, технологических норм и режимов работы активных компонентов и их комбинаций с параметрами, характеризующими широкополосность и усилительные свойства простейших узлов-каскадов и блоков различного функционального назначения. Выполненные исследования показывают, что влияние проходной паразитной емкости транзисторов на граничную частоту полосы пропускания можно существенно уменьшить за счет собственной компенсации – цепи компенсирующей обратной связи, образованной дополнительными транзисторами [55, 97]. Реализуемый в этом случае эффект широкополосности может быть использован для уменьшения потребляемой мощности (не только тока потребления, но и минимального напряжения питания). Так, для существующих субмикронных биполярных транзисторов достаточно просто обеспечивается уменьшение указанной мощности каскада примерно на порядок. Учитывая, что в схемотехнике операционных усилителей, преобразователей импеданса, компараторов, стабилизаторов и источников опорного напряжения количество каскадов усиления не превышает двух, а число активных компонентов составляет несколько     десятков единиц, увеличение общего числа транзисторов оказывается незначительным и реализуемый эффект существенным для решения общей задачи. Следует отметить, что увеличение граничной частоты полосы пропускания каскада позволяет также повысить скорость нарастания выходного напряжения. Однако в случае уменьшения потребляемой мощности    повышение скорости нарастания выходного напряжения без дополнительного увеличения потребляемого тока в статическом режиме обеспечивается за счет применения цепей нелинейной коррекции [77], причем, как и в первом случае, рост числа транзисторов незначителен и в пересчете на активный элемент (например, операционный усилитель) не превышает 10 %. Теоретически показано, что отмеченные выше принципы являются единственными для создания широкополосных каскадов и усилителей. Именно поэтому они могут явиться основой построения комплекта принципиальных схем активных элементов для аналоговых портов ввода-вывода и ориентироваться на различный базис и технологию их производства. Указанная задача является одной из наиболее трудоемких и важных в обсуждаемой проблеме. Такое утверждение базируется на естественном для микроэлектроники факте принятия решения только после получения топологии узла или изделия, его послойной совместимости, а также возможности контроля. Только библиотека таких элементов позволит автоматизировать процедуру проектирования и принятия решения о целесообразности развития той или иной архитектуры системы на кристалле.

Очередным важным этапом решения задачи является разработка схемотехники широкополосных экономичных и адаптированных под конкретную технологию функционально завершенных узлов, являющихся важ-ной составной частью портов и аналоговых СФ блоков. Комплекты разнообразных операционных усилителей, компараторов и источников опорного напряжения позволяют в сочетании с новыми конфигурациями функционально завершенных устройств, полученных, в частности, методом структурного синтеза [57, 53, 43, 59, 52, 54], достаточно точно определить предельные для решаемой задачи реализационные возможности различных структур аналоговых портов, возможность построения не мультиплексированных архитектур или, в крайнем случае, обоснование целесообразности создания мини-системы. Не менее важной в практическом отношении является возможность совмещения различных функционально неоднородных узлов аналогового интерфейса. Такой подход может обеспечить решение ряда важных задач из многих сложных ситуаций. Например, создание схемотехники мультидифференциальных операционных усилителей [41], теоретического базиса для построения на их основе линейных аналоговых устройств [40] позволило разработать на одном активном элементе схему экономичного аналогового порта ввода, совмещающего функции инструментального усилителя и фильтра.

Четвертая задача общей проблемы аналоговой электроники, ориентированной на СБИС типа «система на кристалле», связана с развитием схемотехники прецизионных функционально завершенных устройств как с фиксированными, так и с управляемыми параметрами. Методы их структурного синтеза позволяют создать принципиальные схемы с расширенными частотным и динамическим диапазонами, что достигается как структурной, так и параметрической оптимизацией влияния частоты единичного усиления активных элементов на их основные характеристики и параметры. В рамках выполненных исследований, в частности, показано, что при построении инициализируемых двоичным кодом устройств необходимо увеличивать число активных элементов (усилителей), которые совместно с цифроуправляемыми проводимостями позволяют создать на базе принципа собственной компенсации устройства с низкой суммарной чувствительностью к частоте единичного усиления и другим параметрам операционных усилителей. Указанное обстоятельство позволяет перевести в практическую плоскость вопрос конкурентоспособности аналоговых портов с фиксированными и управляемыми параметрами. Несмотря на относительную сложность последних их эффективность в СБИС может оказаться решающим фактором в процедуре принятия решения. По крайней мере, существующие алгоритмы цифровой обработки сигналов показывают, что за счет более полного использования разрядной сетки и исключения этапа частотной фильтрации можно не только повысить быстродействие системы, но и достоверность конечных результатов.

Наконец, и это самое важное на начальном этапе развития проблемно-ориентированных систем на кристалле, сложные в аппаратной (компонентной) реализации инициализируемые, но эффективные аналоговые ин-терфейсы могут изменить стратегию построения мини-систем. Двух- и трехкристалльные мини-системы будут состоять из принципиально асим-метричных решений – первая СБИС решает задачу аналого-цифрового преобразования на базе сложных портов ввода данных, их предваритель-ную обработку, включая и оценку производных, сортировку входных масс-сивов, арбитраж прерываний и т.п. Что касается второй СБИС, то по своему функциональному назначению это может быть центральный процесс-сорный элемент системы. Возможны и другие, более сложные варианты их взаимодействия, но в любом случае существенное упрощение процедуры синхронизации не только повысит производительность системы в целом, но и снимет ряд проблем на пути повышения их предельной сложности.

Однако, как и ранее, возможность технологической реализации такого подхода будет непосредственно зависеть от глубины проработки схемотехнической реализации инициализируемых аналоговых устройств и создания соответствующей библиотеки IP модулей.

Следует также выделить задачи аналоговой микросхемотехники, ори-ентированные на СБИС аппаратуры связи. Здесь ввод данных (сигналов) в SoC-контроллер решается относительно простыми аппаратными ресурсами. Сравнительно небольшой динамический диапазон, отсутствие необходимости усиливать медленно меняющиеся (близкие к постоянному току) аналоговые сигналы существенно упрощают схемотехнические решения соответствующих узлов и модулей. Однако одновременно с этим обеспечение высокой скорости передачи обрабатываемых данных может заметно усложнить схемотехнику портов вывода, что связано с передачей в линию связи, включая и радиотракт, относительно большой мощности в диапазоне высоких частот. Именно здесь использование принципа собственной компенсации влияния проходных емкостей транзисторов может дать хороший результат.

Сравнение существующих мини- и микроконтроллерных систем по-казывает, что этот переход заметно сократил число функциональных и ма-тематических операций, выполняемых аналоговыми узлами. Несомненно, это сместило «центр тяжести» и негативным образом повлияло на предельные реализационные возможности СБИС в радиоэлектронной аппаратуре. В этой связи с определенной уверенностью можно утверждать, что создание экономичных широкодиапазонных элементов и устройств, образующих функциональный базис современных IP модулей, позволит в SoC-контроллерах, пусть и частично, сохранить преимущества гибридных мини-систем обработки аналоговых сигналов. Рассмотренные выше задачи сведены в таблицу, показанную на рис. 1.1.
Приведенные выше соображения в области аналоговой микросхемотехники требуют дополнительных комментариев [38]. По данным ведущих зарубежных фирм, занимающихся проектированием и изготовлением СБИС «система на кристалле», в настоящее время сдерживающим фактором, влияющим на появление на рынке новых поколений этих изделий, является время разработки IP блоков и соответствующих чипов. И если для решения указанных проблем Texas Instruments и Burr-Brown объединили свои усилия в единой корпорации, то другие фирмы создали открытые ассоциации, в рамках которых осуществляется обмен этим интеллектуальным продуктом, формирование портфеля заказов как на изготовление, так и на сопровождение СБИС. Основу таких ассоциаций составляют центры проектирования, занимающиеся системным, схемотехническим и конструкторско-технологическим уровнями проектирования под определенные производства – кремниевые мастерские.
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Рис. 1.1. Задачи аналоговой микросхемотехники СФ блоков


Указанные и во многом сложившиеся подходы диктуют ряд требований к глубине проработки аналоговых узлов, блоков, портов и подсистем. В основе лежит принцип завершенности конечного продукта – принципиальная схема должна выполнять необходимые для «системы на кристалле» функции, удовлетворять гамме ограничений технологического характера и, что особенно важно, сопровождаться соответствующей топологией. Не только принятие окончательного решения, но формулирование конкретных задач на схемотехническую модернизацию любого функционального блока возможно только при условиях как сопоставительного анализа качественных показателей альтернативных вариантов, так и особенностей их размещения в конкретном слое СБИС, возможности совмещения с другими узлами портов или вспомогательных устройств микросистемы.
Сказанное выдвигает следующие основные внутренние этапы развития аналоговой микросхемотехники. Во-первых, теория построения экономичных широкодиапазонных каскадов и блоков должна сопровождаться оценкой предельных возможностей и качественных преимуществ любой конфигурации для существующих технологий (КМОП, БиМОП, Si/Ge ….). Здесь в качестве доминирующего критерия должна выступать площадь кристалла и ее процентное соотношение к традиционным схемным решениям. Во-вторых, на базе существующих принципов компенсации необходимо ответить на вопрос о возможности использования полевых транзисторов, используемых в цифровой электронике в их различных комбинациях для построения качественных усилительных каскадов. Только сопоставление площадей подложек и потребляемой мощности позволит правильно ориентировать схемотехнику не только узлов, но и СФ блоков. Однако практика применения РЭА требует создания ИС и БИС, функционирующих в условиях сильных дестабилизирующих факторов. Решение этой задачи чаще всего целесообразно в рамках микронных технологий. Именно здесь наиболее ярко проявляются принципы как собственной, так и взаимной компенсации. При этом сочетание этих подходов на компонентном уровне и на уровне функциональных устройств позволяет реализовать  аналоговые и аналогоцифровые ИС с качественными показателями, не соответствующими субмикронным аналогам.
В-третьих, все альтернативные варианты необходимо апробировать на принципиальных схемах базовых активных элементов, которые могут при определенных сочетаниях технических и технологических параметров получить самостоятельное для решения конечной задачи значение. Наконец, развитие микросхемотехники на функциональном уровне должно в полной мере учитывать не только выявленные ранее ограничения на параметры активных элементов, но, что особенно важно, ограничения на номиналы и класс точности пассивных элементов или их части. Здесь уместно отметить следующее. При построении активных фильтров аналоговых портов для эффективного использования как активных, так и пассивных компонентов приходится использовать достаточно прецизионные внекристалльные конденсаторы, поэтому внешние выводы их подключения должны характеризоваться небольшим внутренним сопротивлением, и их суммарная емкость должна удовлетворять вполне определенному неравенству. Однако всегда необходимо провести анализ альтернативного варианта с низкой эффективностью использования полосы пропускания и порядка такого устройства. В классе развития функционального уровня аналоговой микросхемотехники необходимо продолжать поиск новых типов активных элементов, интегрально вписывающихся в функциональное назначение СФ блока и позволяющих уменьшить число активных и пассивных компонентов цепи. Примером сказанного являются мультидифференциальные операционные усилители и соответствующие им устройства.

Конечно, приведенные соображения о месте аналоговой микросхемотехники в решении задач создания СБИС типа «система на кристалле» не являются исчерпывающими, но динамика развития этого важного направления микроэлектроники показывает, что без их детального анализа и поиска альтернативных направлений сложно надеяться на эффективное использование достижений субмикронной технологии.


2. Эволюция подходов к синтезу 
и структурНой оптимизации электронных схем

2.1. Структурный синтез и оптимизация в электронных схемах

Понятие структурный синтез в аналоговой электронике тесно связано с общесистемной проблемой структурной оптимизации. Утверждение об оптимальности структуры электронной схемы или цепи подразумевает предположение, что реализуемое электронное устройство воспроизводит заданное функциональное преобразование сигнала (например, имеет необходимый набор передаточных функций) при удовлетворении некоторых дополнительных ограничений. Именно в этих ограничениях и состоит содержательная сторона проблемы. Во-первых, формирование таких и, в первую очередь разумных, ограничений во многом искусство, которое базируется на опыте решения аналогичных задач и понимании доминирующих общесистемных факторах, определяющих успешное решение общей проектной процедуры. Во-вторых, эти ограничения практически всегда связаны с базовыми свойствами полупроводниковой или иной технологии. Схемотехник не может требовать от технологии пусть и одного, но идеального компонента. Наконец, и это самое главное, многообразие ограничений может оказаться противоречивым для конкретной задачи и в конечном итоге не дает положительного эффекта. Низкая эффективность решения такой задачи как правило свидетельствует о недостаточно глубоком изучении проблемы. Именно поэтому задачи структурного синтеза и оптимизации в электронике можно решать только со схемотехниками, в совершенстве владеющими богатым, но достаточно своеобразным языком и набором понятий в этой предметной области.

И, если указанные проблемы преодолены, неизбежно возникает вопрос о способе решения задачи – совмещение задач структурной и параметрической оптимизации, этапность формирования критериев и т.п.          С точки зрения исходной посылки ответ на сформулированный вопрос можно дать практически однозначный. Структурный синтез и соответствующая оптимизация могут и должны пополнять богатство языка схемотехники и расширять ее понятийный аппарат посредством формирования на каждом этапе развития микроэлектроники фундаментальных ограничений, правил и принципов в каждой предметной области (фильтры, корректоры, усилители и т.п.)(.

Именно общность выводов и рекомендаций при решении конкретных задач схемотехнического проектирования позволяет сформировать непротиворечивые критерии соответствующей оптимизации и уже поэтому обеспечить их эффективное решение. В этой связи доведение проекта до уровня цифр (номиналы элементов) целесообразно оставить на завершающий этап или этап параметрической оптимизации, когда следует учитывать множество специфических ограничений, а также подвергать исходную схему «попятной» модернизации. Следовательно, конечной целью структурного синтеза является получение такой структуры (упрощенной принципиальной схемы), в рамках которой существуют такие степени параметрической свободы, которые без изменения заданного вида функционального преобразования (набора передаточных функций) позволяют минимизировать, максимизировать или существенно улучшить заданный показатель качества. Типичным примером такого показателя качества может служить степень влияния (параметрическая чувствительность) частоты единичного усиления (площади усиления) на характеристики и параметры избирательного усилителя. Если удается минимизировать эту чувствительность (степень влияния), то при решении конкретной задачи проектировании можно будет рассматривать, по крайней мере, следующие области компромисса и непротиворечивые критерии:

· использование энергоэкономичных режимов работы не только входных, но и выходных каскадов усилителя;

· уменьшение требуемой точности изготовления пассивных частотозадающих элементов;

· интеграцию в единой схеме функций частотной селекции и усиления сигнала;

· повышение динамического диапазона устройства;

· за счет уменьшения требований к усилителю применение иной технологии (производства) и т.п.

Продемонстрируем сказанное на простом примере построения избирательного усилителя (активного полосового фильтра второго порядка). Известно, что для создания канонической схемы с низкой поэлементной чувствительностью необходимо использовать симметричную RC-цепь и ОУ (рис. 2.1).
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Рис. 2.1. Низкочувствительное звено полосового типа 
с симметричной RC-цепью

Анализ схемы при идеальных операционных усилителях приводит к следующей передаточной функции:
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где 
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Если допустимые отклонения частоты полюса (
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) и затухания (
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), вызванные влиянием площади усиления ОУ1 (
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), малы, то их относительные изменения можно определить из следующих соотношений
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Для минимизации 
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  (2.3)

При реализации высокой добротности наблюдается не только большое изменение основных параметров, но и увеличение собственного шума схемы:
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(2.4)
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     (2.5)

Для уменьшения влияния параметров ОУ1 на качественные показатели устройства применим принцип собственной компенсации, о котором подробно изложено в разделе 4
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Решение задачи сводится к подключению дополнительного масштабного усилителя-сумматора между инвертирующим входом ОУ и дополнительным входом схемы, которое позволяет реализовать на выходе основного активного элемента передаточную функцию звена полосового типа. Такие правила построения схем и являются основной теоретической задачей при разработке процедур структурного синтеза в каждом классе электронных устройств. Соответствующая схема показана на рис. 2.2.
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Рис. 2.2. Низкочувствительное звено полосового типа 
с собственной компенсацией

При выполнении аналогичных условий относительные изменения параметров полюса будут иметь следующий вид
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где 
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Приведенные соотношения позволяют также пояснить смысл понятий «собственная» и «взаимная компенсация». Предварительно отметим, что при выполнении условия малых изменений параметров основные составляющие (2.6) и (2.7) определяют также их чувствительность к изменению площади усиления ОУ1 и ОУ2. Так
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Следовательно, чувствительность параметров полюса к нестабильности площади усиления, ОУ2 не прямо, а обратно пропорциональна реализуемой добротности Q и с этой точки зрения доминирующим активным элементам является ОУ1. Простое сравнение соотношений (2.3), (2.6) и (2.7) показывает, что соединение инвертирующего входа ОУ1 с неинвертирующим входом ОУ2 (компенсирующая обратная связь) позволило создать дополнительную степень свободы (параметр 
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), изменением которого при сохранении неизменными параметров идеализированной переда-точной функции (2.1) можно изменять относительные приращения (2.6) и (2.7) и активные чувствительности (2.8) и (2.9). При выполнении условия 
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имеет место собственная компенсация влияния площади усиления ОУ1, когда 
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   (2.11)

и нестабильность параметров фильтра определяется только соответствую-щим параметром ОУ2. Сопоставление (2.11) и (2.3) показывает, что при условии построения высокоселективных схем (
[image: image30.wmf]1
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) рассмотренный ва-риант имеет явные преимущества. Например, в практических разработках это позволяет за счет уменьшения требований к частотным свойствам ОУ либо использовать микромощные режимы работы активных элементов, либо позволяет ориентироваться на более дешевые технологические про-цессы для создания высокочастотных БИС.

Как видно из соотношений (2.8) и (2.9), дальнейшим увеличением 
[image: image31.wmf]a

 можно изменить знак соответствующих коэффициентов чувствительности и, в частности, реализовать условие, когда относительные изменения (2.6) и (2.7) окажутся пренебрежительно малы. Так, при 
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Полученная компенсация является не только собственной                 (
[image: image36.wmf]a

 уменьшила величину соответствующей чувствительности), но и взаим-ной, когда влияние площади усиления ОУ1 оказалось противоположным влиянию площади усиления ОУ2. В рассматриваемом примере при боль-шой добротности условия собственной (2.10) и взаимной компенсации (2.12) оказываются достаточно близкими. Учитывая, что в рамках сущест-вующих полупроводниковых технологий ОУ оказываются идентичными, взаимная компенсация оказывается наиболее целесообразной в практике.

Важно также отметить, что, как будет показано в разделе 3, собственная компенсация позволяет уменьшить 
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 и, следовательно, снизить вклад i-го ОУ в общий шум схемы. Так, в настоящем примере
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Поэтому спектральная плотность собственного шума оказывается в 
[image: image40.wmf]2

 раз меньше исходной (рис. 2.1).

Рассмотренный пример имеет методический характер, однако полученная методом структурного синтеза схема оказывается более низкочувствительной, чем звено Antonio, содержащее также 2 ОУ и считавшееся наилучшим в этом классе схем.

2.2. Конструирование коэффициентов 
передаточной функции

Наиболее важный результат в области формализации процедур поиска принципиальных схем, очевидно, связан с появлением в 1970 г. работы S. Mitra и M. Soderstrand [25], где предложено сопоставление принципов конструирования коэффициентов передаточной функции. И несмотря на то, что при таком подходе перебор вариантов сохраняется, он осуществляется на более раннем этапе и не связан с анализом принципиальных схем. Эта же задача – отсечение заведомо бесполезных структур – рассматривалась также Б.И. Блажкевичем [16]. Содержательная сторона настоящего подхода заключается в следующем.

Любая линейная активная схема в соответствии с утверждением            И. Сандберга [99] может быть представлена векторным сигнальным графом (рис. 2.3).
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Рис. 2.3. Векторный сигнальный граф 
многоконтурной электронной схемы

В этом случае ее передаточная функция определяется следующим соотношением:
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где Т – вектор-строка (1N), каждый элемент которого является коэффициентом передачи пассивной части схемы с выхода активного элемента к выходу схемы (y0); А – вектор-столбец (N1), каждый элемент которой является передачей пассивной части схемы с входа (Х0) ко входу активного элемента; ВТ– матрица (NN), каждый элемент которой представляет собой передачу пассивной части схемы с выхода i-го активного элемента ко входу j-го активного элемента; {K(p)} – диагональная матрица (NN), элементы которой являются передаточными функциями активных элементов; N – число активных элементов схемы; t0 – передаточная функция (сквозная передача) схемы при отсутствии активных элементов.

Учитывая, что любая передаточная функция может быть представлена отношением двух полиномов
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устанавливается 
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где 
[image: image46.wmf]k
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 – вектор коэффициентов передачи активных элементов; 
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 – векторы компонентов Т, В, А.

Таким образом, процедура проектирования сводится к анализу способов конструирования коэффициентов (2.18) и выбору предпочтительного варианта реализации схемы.

Важным следствием такого подхода является возможность декомпозиции задачи на ряд составляющих.

Во-первых, многообразие функциональных зависимостей компонент векторов А, Т и матрицы В от структуры и параметров пассивной части схемы позволяет осуществить поэтапный отбор желаемых способов реализации коэффициентов (2.18), а также независимо зафиксировать их отдельные составляющие и, следовательно, оперировать локальными частотно-зависимыми передачами. Так, представив (2.16) в форме Мэзона
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можно перейти при синтезе схемы к выбору простейших решающих усилителей. Именно это позволило автору в 70-е гг. получить более 10-ти     новых низкочувствительных принципиальных схем устройств частотной селекции.

Во-вторых, с учетом инерционных свойств активных элементов, матрица К может быть представлена в следующем виде:
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                    (2.20)
где Ki, Пi – статический коэффициент передачи и площадь усиления i-го активного элемента. Это позволяет расширить систему (2.17):
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и, следовательно, учесть в процессе выбора предпочтительных способов конструирования коэффициентов передаточной функции влияние площади усиления активных элементов на любые параметры проектируемой системы. Указанный подход позволил обосновать двухканальные цепи, обладающие свойством взаимной компенсации влияния отдельных активных элементов на параметры звеньев второго порядка, и выявить существующие ограничения на этот уровень [102].

Однако, несмотря на возможность детализации, решение практических задач существенно осложняется большим числом изоморфных схем. Так, при синтезе низкочувствительных цепей, когда используется декомпозиция компонентов матрицы В функцией первого порядка


[image: image51.wmf]i

i

ij

ij

j

i,

p

δ

α

p

α

β

b

+

+

=

                                          (2.22)

знаменатель (2.16) согласно процедуре Бине-Коши будет иметь вид:
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где Mi-B   – i-й главный минор аддитивно обратной матрицы В.

В классе канонических схем второго порядка с двумя активными элементами необходимо выполнить логические и арифметические условия
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которые приводят к четырем изоморфным схемам.

Первая группа изоморфных схем соответствует изменению индексов активных элементов, а вторая – конкретному виду функции (2.22) (индексы i и j меняются местами). В общем случае количество таких схем может быть определено через следующее соотношение:
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Как показывает опыт решения практических задач, именно изоморфизм затрудняет построение новых структур. Особенно это проявляется при их автоматизированном поиске.

Одним из возможных выходов из сложившегося положения является разложение функции (2.16) в форме (2.19) по виду характеристических полиномов решающих усилителей, которая совместно со структурой вектора Т позволяет осуществлять разветвление процедуры синтеза. Например, для звеньев второго порядка общий для числителя и знаменателя (2.19) полином будет иметь 6 вариантов своего формирования [5]:


[image: image56.wmf](

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

1.

p

Q

p;

p

Q

р;

p

p

Q

;

d

p

p

Q

;

d

p

p

p

Q

;

d

p

d

p

p

Q

6

5

4

1

3

1

2

2

1

1

=

=

×

=

+

=

+

=

+

+

=


                                   (2.27)

Каждому из полученных разложений для конкретного числа активных элементов будут соответствовать только две принципиальные схемы, и, следовательно, при большом N существенно сократится перебор вариантов.

Так, для второго варианта разложения после формальных преобразований получим сигнальный граф, изображенный на рис. 2.4.
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Рис. 2.4. Сигнальный граф схемы варианта 2

Таким образом, из рассмотрения исключены варианты, связанные с заменой индексов 1(2, 3(2, что и позволило получить единственную принципиальную схему. Анализ полученного решения показал значительно более низкое влияние частотных свойств активных элементов на ее параметры по сравнению с ранее известными схемами.

Приведенный подход позволяет, в частности, еще более сузить область поиска желаемых структур. Например, при построении звеньев второго порядка с действительными нулями коэффициента передачи, когда по соображениям чувствительности целесообразно отказаться от разностного принципа формирования затухания нуля передаточной функции, можно выделить специальный двухканальный тип частотозависимой цепи со вторым, четвертым и пятым вариантами разложения функции (2.27).

2.3. Развитие метода компонентных уравнений

Автоматизация процедур синтеза структур электронных схем направлена не только на исключение изоморфных решений и на преодоление специфических для данного класса устройств вычислительных проблем, связанных с разреженностью матриц.

Указанные трудности в значительной мере преодолеваются в случае применения ряда теоретических положений электрических цепей. Так, применение топологических принципов формирования коэффициентов пе-редаточных функций не связано с матричными преобразованиями. Здесь достаточно оперировать с деревьями и прадеревьями цепей и при числен-ных расчетах использовать только полную топологическую структуру либо ее модификацию [16, 101].

В основе метода лежит полная топологическая структура, которая выбирается исходя из особенностей решения поставленной задачи [68]. 

Например, при синтезе цепи с биквадратным входным сопротивлением в RLC-базисе используется утверждение Ботта-Даффина о полноте схемы, содержащей три конденсатора, два резистора и три индуктивности. Значительно труднее решается задача синтеза ARC-схемы. Здесь не сформулированы утверждения, отличающие структуры по тем или иным свойствам. Более того, сложно утверждать, что схема с большим числом активных элементов окажется лучше по совокупности признаков. В монографии [68], которая обобщила исследования в области синтеза ARC-схем по методу компонентных уравнений, предлагается решение задачи в следующей последовательности:
1. Выбирается схема полной топологической структуры с минимальным числом активных элементов.

2. Задается минимальное число узлов схемы полной топологической структуры. В отличие от RLC-базиса, здесь невозможно заранее вычислить минимальное число узлов. Однако оценки, приведенные в [72], позволяют в определенной степени задать начальное приближение. Исходя из способа включения активного элемента определяются те алгебраические дополнения, которые не влияют на принципы конструирования компонентных уравнений, и составляется усеченная топологическая структура.

3. Для усеченной топологической структуры с выбранным числом узлов одним из методов оптимизации определяются проводимости, включая и номиналы конденсаторов пассивной подсхемы.

4. Решение с учетом численных значений R и C уточняется путем устранения бесконечно малых проводимостей.

5. При получении неудовлетворительного результата последователь-но увеличивается число узлов и активных элементов схемы полной топологической структуры.

Настоящая процедура, естественно, не исключает изоморфных решений, однако заметно упрощает реализацию пассивных подсхем и, следовательно, компонент матрицы В и вектора А.

Несмотря на то что здесь не удалось получить новых в практическом отношении схем, обобщение результатов многолетних исследований в области топологического анализа и синтеза электронных схем, апробация методов оптимизации оказали заметное влияние на пути решения обсуждаемой проблемы.

2.4. Преобразование подобия частных решений

Существенно упростить проблему изоморфизма в структурном синтезе удается применением качественных начальных приближений или стартовых конфигураций. В этом случае, согласно соотношению (2.16), необходимо разработать процедуру мутации матрицы В и векторов А и Т.

В основу метода положена хорошо известная в векторной алгебре теорема о подобных преобразованиях, сохраняющих неизменными характеристические числа матриц. Если некоторая матрица R неособенная, то
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Следовательно,
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Поэтому матрица R переводит одно состояние обобщенной структуры А, В, и Т в другое
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при условии, что R и {K(p)} перестановочные:
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Таким образом, дополнительные математические ограничения связаны с решением задачи Фробениуса [7] и, как будет показано ниже, существенно ограничивают возможность метода.

Представим матрицы, входящие в (2.30), в блочном виде:
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где R1(N1 × N1), R2(N1 × N2), R3(N2 × N1), R4(N2 × N2), M1(N1 × N1), M2(N2 ×             × N2), N1+N2=N.

Тогда условие (2.31) приведет к четырем матричным уравнениям:
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Матрицы М1 и М2 не имеют общих характеристических чисел, поэтому в соответствии с теоремой Фробениуса последние два уравнения имеют только тривиальное (нулевое) решение, следовательно,
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Таким образом, искомая матрица R является квазидиагональной. Учитывая, что матрицы М1 и М2 диагональные, можно при N ( N1 ( 1 получить условие диагональности R1 и R4. Полученный результат позволяет сформулировать следующие важные выводы.

Во-первых, преобразования подобия в общем случае не могут обеспечить изменения структуры цепи. Действительно, как это видно из соотношений (2.30), диагональная структура R изменяет только численные значения компонент 
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 и, следовательно, не влияет на способы соединения элементов цепи.

Во-вторых, эти же преобразования не изменяют чувствительность передаточной функции к основным параметрам активных элементов.

Из (2.29) следует
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Здесь соответствующие векторы ui и 
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 имеют только по одному отличному от нуля компоненту. Поэтому
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что и объясняет неизменность анализируемой чувствительности.

Наконец, и это самое главное, преобразования подобия по своей природе не могут изменить положение недоминирующих полюсов передаточной функции, вызванное влиянием площади усиления активных элементов.

С учетом вышеизложенного использование обсуждаемых преобразований возможно только в предположении идентичности отдельных активных элементов. Например, в работе [6] этот метод использован для идентичных блоков второго порядка
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В этом случае на структуру матрицы R найденное условие не влияет, и синтез может выполняться по заранее сформулированному критерию (среднеквадратичная чувствительность, верхний уровень динамического диапазона и т.п.).

2.5. Генетические процедуры синтеза структур
Развитие систем автоматизированного проектирования на современном этапе тесно связано с понятием генетического алгоритма как средства поиска схемотехнических решений.

Впервые такой подход был предложен Е.Л. Глориозовым [4] для синтеза структур цифровых схем. Накопление опыта решения практических задач позволило сформулировать генетическую концепцию поиска новых схемотехнических решений.

В качестве главной проблемы синтеза здесь выступает возрастание дерева возможных решений и исследования методов усечения дерева решений с целью придания поиску узконаправленного характера. Процесс поиска нового технического решения можно рассматривать как некоторый эволюционный процесс, в котором есть механизм сохранения наследственности, механизмы мутации и естественного отбора. В процессе синтеза механизм сохранения наследственности реализуется существованием начального состояния Ф0 некоторой обобщенной структуры. Механизм мутации этой структуры реализуется с помощью правил или списка возможных структурных изменений. Конкретная реализация этих правил или списка представляет собой множество операторов, преобразующих одно состояние структуры в другое.

Возможны следующие элементарные изменения обобщенной структуры: 

1) добавить вершину;
2) добавить связь;
3) убрать вершину;
4) убрать связь.

Могут быть осуществлены и комбинации элементарных мутаций. Например, добавить несколько связей, убрать связь и вершину.

Основой такого подхода Е.Л. Глориозов выдвигает начальный набор схемотехнических решений конкретной задачи, который позволяет выделить базисные структуры. В этом случае формальная постановка проблемы поиска технических решений для любой предметной области должна предусматривать ряд составляющих.

Первая составляющая предполагает построение некоторой обобщенной структуры, которая обладает свойством полноты. Это свойство состоит в том, что должна иметься гарантия получения любого физически осуществимого решения с помощью строгих формальных процедур. Обобщенная структура представляет собой полный граф, вершины которого являются базисными структурами, а ветви – связями между ними.

Вторая составляющая задачи связана с наличием оператора преобразования, с помощью которого одно состояние обобщенной структуры переходит в другое. Оператор преобразования реализует механизм мутации.

Наконец, необходима мера различия схемных решений или свертка критериев оптимальности.

Рассмотренные понятия оказываются достаточными для построения алгоритма поиска схем. С точки зрения построения оператора преобразования и, следовательно, алгоритма синтеза, важнейшим является дерево инженерных решений в данной предметной области, которое представляет собой множество вершин. Связь между этими вершинами отображает множество операторов 
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. Для схемотехнического проектирования
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где 
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1 – оператор включения базисной структуры между узлами схемы;  
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2 – оператор типа базисной структуры; 
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3 – оператор ориентации базисной структуры относительно узлов схемы; 
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4 – оператор увеличения числа внутренних узлов схемы; 
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5 – оператор переопределения входных узлов схемы; 
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6 – оператор рассечения узла схемы и образования нового  узла; 
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7 – оператор, определяющий токовый режим работы узла схемы.

Любая вершина дерева инженерных решений имеет множество признаков
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где S – чувствительность цепи;
G – собственный шум схемы; D – динамический диапазон; I0 – потребляемый ток.

Дерево инженерных решений может быть построено с помощью анализа существующего набора принципиальных схем.

В рамках предлагаемого подхода формирование составляющих оператора осуществляется на базе арсенала инженерных приемов. Однако в этом случае практически исключаются изоморфные решения, следовательно, упрощаются вычислительные процедуры.

2.6. Автоматизированный синтез структур

Развитие рассмотренных выше методов синтеза структур регулярно проходило апробацию в процессе создания узкоспециализированных пакетов прикладных программ (подсистем) автоматизированного проектирования [12, 14, 15, 28, 68].

Первая подсистема [12, 28] ориентировалась на метод компонентных уравнений при заданном типе топологической структуры и поэтому была ориентирована на синтез пассивных подсхем в RC- и RLC-базисе. В соответствии с алгоритмом (рис. 2.5) для формирования системы компонентных уравнений необходимо задать топологическую структуру и число узлов схемы, которыми можно варьировать в процессе синтеза в зависимости от промежуточных результатов и опыта разработчика. Получение структуры осуществлялось модулем параметрической оптимизации, качество которого в силу многоэкстремальности целевой функции существенно влияет на конечный результат.
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Рис. 2.5. Алгоритм синтеза структуры по методу компонентных уравнений

В работе [68] использован метод Флетчера-Пауэлла, требующий аккуратного выбора начальных условий. Дальнейшее развитие процедуры синтеза [14] позволило получить оригинальный алгоритмический результат, когда в задаче min 
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 при ограничениях 
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начальное приближение вычисляется посредством системы компонентных уравнений. Здесь функция Q оценивает качество решения, а параметры 
[image: image88.wmf]λ

 и ( осуществляют настройку метода. Такой подход позволяет получить глобальный оптимум при условии, что целевая функция Q неотрицательна и представляет собой сумму однородных функций. Предложенный метод апробирован в задаче синтеза схем с минимальной суммарной емкостью при заданных ограничениях на величину сопротивления.

При синтезе структур, обеспечивающих расширение частотного и динамического диапазонов, в качестве составляющих целевой функции Q необходимо использовать степень влияния активных элементов на передаточную функцию (2.16). Из (2.36)–(2.38) следует, что влияние определяется локальными передаточными функциями. Действительно, Hi (p) представляет собой передаточную функцию схемы при подключении источника сигнала ко входу i-го активного элемента, а Fi(p) – на его выходе. Следовательно, в общем случае эти функции не могут быть однородными.

Аналогичная в идеологическом плане попытка была предпринята автором [102] (рис. 2.6). В качестве основы здесь были использованы оригинальные обобщенные структуры, подробное рассмотрение которых будет осуществлено ниже.
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Рис. 2.6. Алгоритм синтеза схем из обобщенных структур

При формировании компонентных уравнений применялся метод резольвент, который позволяет параллельно получить полный набор коэффициентов Hi(p) и Fi(p) и, следовательно, всех составляющих основных критериев качества. Модуль параметрической оптимизации основывался на методе 
[image: image90.wmf]y

-преобразований [17] и позволял выйти в область глобального экстремума целевой функции. Дальнейшее уточнение результата осуществлялось после исключения бесконечно малых передач. Попытки получить патентноспособные схемы с низким влиянием площади усиления активных элементов приводили к большому числу изоморфных решений, которые, в свою очередь, существенно влияли на рельеф целевой функции, что и приводило к прерыванию решения. Это обстоятельство было связано с особенностью задачи, а не метода оптимизации. Известно, что многоэкстремальные задачи часто пытаются решать при помощи многократного применения градиентного метода. Делается это следующим образом. Сначала берут какую-нибудь случайную точку и, применяя градиентный метод, находят локальный экстремум. Далее берут другую случайную точку и опять, применяя градиентный метод, находят другой локальный экстремум и т.д.

Затем, сравнивая реализованные локальные экстремумы, выбирают наилучший и считают, что глобальный экстремум определен. Нетрудно видеть, что при таком подходе не может быть никакой уверенности в том, что найдено действительно наименьшее значение целевой функции и, следовательно, возможна потеря оптимальной схемы.

Рассмотренная процедура обеспечивает хорошие результаты при «модернизации» (усовершенствовании) некоторого набора схемных решений. В этом случае этап выбора числа активных элементов исключается, а обобщенная структура заменяется на некоторое начальное приближение, дополняемое до уровня полного сигнального графа некоторыми ветвями или активными проводимостями. Такой подход был использован автором для получения универсальных фильтров четвертого порядка и позволил получить работоспособные принципиальные схемы.

Параллельно с изложенными процедурами развивались применительно к синтезу цифровых схем генетические алгоритмы [67, 81]. Такое положение было связано с тем, что вершина дерева (2.42) для признаков качества цифровых схем характеризовалась хорошо отработанными схемотехническими приемами.

Основная особенность генетического алгоритма состоит в том, что анализируется не одно решение, а некоторое подмножество квазиоптимальных решений, называемых хромосомами, или стрингами. В качестве исходных данных требуется популяция хромосом, представляющих комбинацию элементов из множества заданных. Для каждой хромосомы должна быть вычислена целевая функция, называемая эволюционной.       В каждой популяции хромосомы могут подвергаться действиям различных операторов. К основным операторам относятся кроссинговер, инверсия, мутация, транслокация, сегрегация, кроссмутация. Для задач структурного синтеза особое значение имеет оператор мутации, осуществляющий преобразование базовой схемы по любым топологическим правилам (2.41).

Алгоритм синтеза, использующий принцип мутации начальной структуры, приведен на рис. 2.7. Большое значение в этой процедуре имеет выбор начальной структуры.
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Рис. 2.7. Алгоритм синтеза структур с использованием процедур мутации

Исходная схема, с одной стороны, должна иметь относительно высокие качественные показатели, а с другой – обеспечивать путем топологических преобразований, изложенных в п. 2.5, генерацию более качественной конфигурации. Отмеченная проблема относится к классу нерешенных задач. 

Второй и не менее важной задачей является формализация перехода одного состояния исходной схемы в другое. При синтезе цифровых схем используется набор эвристических приемов, упорядоченный операторами (2.41). Отсутствие структурно-топологических признаков, устанавливающих связь конфигурации цепей с ее свойствами, не позволяет распространить генетический алгоритм на синтез аналоговых электронных устройств.

Использование в процедуре мутации преобразования подобия (п. 2.4) не позволяет получить схемы с расширенным частотным и динамическим диапазоном. Кроме этого, даже несложные целевые функции оказываются многоэкстремальными, что затрудняет поиск глобально-оптимального решения задачи.
2.7. Основные выводы
Приведенный в настоящем разделе анализ различных подходов к проблеме структурного синтеза линейных аналоговых схем позволяет ут-верждать, что ни один из известных методов не решает задачу построения новых (патентноспособных) схемотехнических решений с низким влиянием основных параметров активных элементов на их характеристики. Такое утверждение базируется, по крайней мере, на трех положениях.

Во-первых, влияние площади усиления операционных усилителей и других активных элементов на амплитудно- и фазочастотные характеристики проектируемого устройства и, следовательно, на достижение диапазона рабочих частот и на их собственный шум не приводит к системе однородных функций. В этой связи применение метода компонентных уравнений и его развитие оказывается невозможным.

Во-вторых, использование в качестве стартовых конфигураций обобщенных структур вследствие большого числа изоморфных решений в любом случае усложняет рельеф целевых функций. Поэтому даже при удачном вычислительном эксперименте оказывается обязательным практически полный перебор конкурентноспособных вариантов решения задачи. 

Наконец, применение наиболее простого с вычислительной точки зрения метода мутаций частотного решения сдерживается отсутствием теоретически обоснованных принципов и правил целенаправленных топологических преобразований. Использование преобразования подобия, как это следует из п. 2.4, теоретически не изменяет положения недоминирующих полюсов передаточной функции и, следовательно, не расширяет в полной мере диапазон рабочих частот устройства.

С точки зрения достижения практического результата генетические алгоритмы, в частности, процедура мутаций исходных конфигураций, являются наиболее перспективным направлением теоретических исследований. Такое утверждение базируется на следующих положениях.

В процедуре мутации в силу жесткого закрепления индексов активных и пассивных элементов отсутствует проблема изоморфных решений и, следовательно, исключается механический перебор альтернативных вариантов. По этой же причине число экстремумов целевой функции уменьшается и повышается вероятность получения глобально-оптимального решения задачи. Последнее обстоятельство открывает возможность гибкой организации структуры критериев в задачах векторной оптимизации. Способы формирования обобщенных критериев по совокупности частных чаще всего предполагают либо объединение количественно соизмеримых критериев, либо объединение критериев, для которых указано отношение предпочтения по важности. В первом случае осуществляется образование взвешенной аддитивной суммы частных критериев, а во втором осуществляется «метод последовательных уступов», заключающийся в поэтапном решении задачи. Поэтому подключение на этапе структурного синтеза такой процедуры оптимизации под управлением лиц, принимающих решения (ЛПР), существенно расширяет возможности метода.

Разработка процедур мутации, наряду с явно выраженным практическим аспектом, имеет общенаучное значение. Во-первых, развитие данной предметной области позволит ликвидировать сложившееся отставание в сравнении с цифровой электроникой. Во-вторых, создание нового поколения аналоговых электронных схем позволяет создать основу для разработки гибридных систем обработки сигналов и управления. Наконец, становится реальной разработка интеллектуальных систем проектирования сложной радиоэлектронной аппаратуры [64]. Здесь поиск и формализация умственных автоматизмов творчества и интеллектуализация системы принятия решений имеют решающее значение. Среди различных направлений искусственного интеллекта в САПР внешняя интеллектуализация на основе узкоспециализированных систем, которые разрабатываются под конкретный его тип, является наиболее перспективным направлением обще-системных исследований [64, 70].



3. Базисные структуры электронных схем

В общем случае объединение отдельных электронных элементов в систему представляет собой восходящую ветвь проектной процедуры.             В этой связи уровень сложности синтеза структуры определяется глубиной детализации ее компонент. Действительно, если в качестве простейших элементов цепи выбрать транзисторы, резисторы и конденсаторы, то число возможных вариантов их объединения в систему оказывается несоизмеримо больше аналогичных вариантов, соответствующих уровню – операционный усилитель, резистор и конденсатор. Увеличение числа возможных вариантов решения конкретной задачи может повысить количество пер-спективных по совокупности критериев качества схемных конфигураций.         В то же время очевидная функциональная полнота в силу чрезвычайно большого числа структурных и иных преобразований, связанных с процессом математических преобразований, заметно повышает степень риска.

Разумным компромиссом в создавшемся положении является стратегия декомпозиции общей задачи синтеза сложно-функциональных (СФ) блоков, выделения набора базисных структур, принцип построения которых базируется на достижениях базовых технологических ограничениях.

Простейшими базисными структурами являются одиночные каскады, дифференциальные усилители и, в первую очередь, операционные усилители (ОУ), а также резистивные и емкостные двухполюсники. При построении перестраиваемых устройств в состав таких структур должны входить управители, обеспечивающие целенаправленное изменение их параметров. Хорошо отработанные технологические процессы в микроэлектронике позволяют создавать как пассивные, так и активные управляющие многополюсники, реализующие принцип переменной крутизны. Исследование параметров и схем замещения таких устройств показывает, что их применение в качестве управителей требует создания специализированных базисных структур и, следовательно, нового класса обобщенных структур.
3.1. Одиночные каскады
Настоящий этап базисных структур необходим для создания обобщенных структур, анализ которых позволяет установить базовые (фундаментальные) ограничения, характерные для микросхемотехники на компонентном уровне. В зависимости от типа полупроводникового прибора (транзистора) различаются группы малосигнальных параметров, которые определяют их основные свойства. Однако всегда такие каскады делятся на инвертирующие, неинвертирующие и повторители напряжения                (рис. 3.1, 3.2 и 3.3).
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Рис. 3.1. Инвертирующие каскады 
с общим эмиттером (а) и общим истоком (б)
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Рис. 3.2. Неинвертирующие каскады 
с общей базой (а) и общим затвором (б)
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Рис. 3.3. Повторители напряжения:

а) эмиттерный; б) истоковый
Анализ свойств таких каскадов приводит к следующим основным результатам. Во-первых, коэффициенты передачи инвентирующих и неинвертирующих способов подключения источника входного сигнала совпадают и отличаются только знаком (свойство инверсии фазы активного элемента).

Для каскадов на биполярных транзисторах:
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(3.1)
– для каскадов на полевых транзисторах:
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(3.2)

Во-вторых, для повторителей напряжения:

– для каскада с общим коллектором:
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(3.3)

– для каскада с общим стоком:
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(3.4)

Независимо от способа включения транзистора в широком диапазоне частот передаточную функцию каскада можно представить в следующем приемлемом для практики виде
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где 
[image: image100.wmf]0

K

– коэффициент передачи каскада, определяемый одним из соотношений (3.1–3.4); 
[image: image101.wmf]t

 – постоянная времени каскада, которая в зависимости от типа транзистора определяется одним из соотношений:
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(3.7)

где 
[image: image104.wmf]a

– коэффициент передачи эмиттерного тока; 
[image: image105.wmf]э

r

, 
[image: image106.wmf]к

r

– дифференциальные сопротивления эмиттерного и коллекторного переходов; 
[image: image107.wmf]б

r

 – объемное (эквивалентное) сопротивление области базы; 
[image: image108.wmf]α

ω

– граничная частота передачи тока эмиттера; 
[image: image109.wmf]к

С

– емкость коллекторного перехода – для биполярных транзисторов; S – крутизна стоко-затворной характеристики; Rи – дифференциальное сопротивление участка цепи сток-исток; 
[image: image110.wmf]си

C

, 
[image: image111.wmf]зи

С

 – выходная и проходная емкости – для полевых транзисторов.

Из методических соображений отметим, что в этом случае уменьшается коэффициент передачи любой из схем, но также и увеличивается диапазон рабочих частот. Этот качественный вывод входит в структуру языка аналоговой схемотехники. Достаточно часто с целью упрощения и унификации математических соотношений используется понятие эквивалентной крутизны
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и эквивалентного сопротивления нагрузки
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Тогда
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В каскадах с разделенной нагрузкой (рис. 3.4)
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Рис. 3.4. Каскады с разделенной нагрузкой:
а) на биполярном и б) полевом транзисторах
Существует достаточно простая связь между соответствующими коэффициентами усиления
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(3.11)
которая практически всегда упрощает математические преобразования в обобщенных структурах.

Отметим достаточно важные для формирования критериев синтеза структур следующие из приведенных соотношений свойства простейших каскадов. Во-первых, независимо от способа увеличения коэффициента передачи инвертирующего или неинвертирующего каскада пропорционально уменьшается его диапазон рабочих частот. Во-вторых, уменьшение постоянной времени (
[image: image119.wmf]t

) и, следовательно, расширение диапазона рабочих частот за счет увеличения рабочего тока и напряжения имеет определенный и достаточно часто технологический предел. Наконец, каскады с разделенной нагрузкой даже при равенстве соответствующих коэффициентов передачи не могут обеспечивать одинаковые частотные свойства.

3.2. Дифференциальные усилители
Среди разнообразных базовых узлов функциональных устройств, СФ блоков и аналоговых микросхем среднего уровня интеграции особое место занимают дифференциальные усилители, которые являются базовыми активными элементами более сложных аналоговых и дискретно-аналоговых модулей СнК. Эволюционное развитие схемотехники и технологии этих активных элементов привело к созданию узкоспециализированных, но достаточно дешевых кристаллов либо IP блоков, выполняющих функции операционных усилителей и видеоусилителей.

Современные операционные усилители также представляют собой наиболее массовый класс аналоговых микросхем, который подразделяется на ОУ широкого применения, микромощные ОУ, малошумящие ОУ и высокоскоростные ОУ. Отличие их основных параметров обеспечивается не только применением специальных схемотехнических решений, но и потребляемым от источников питания током (рис. 3.5–3.7).
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Рис. 3.5. Шумовые свойства операционных усилителей
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Рис. 3.6. Частотные свойства операционных усилителей
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Рис. 3.7. Скоростные свойства операционных усилителей
Представленные зависимости получены на основании анализа современных ОУ фирмы Analog Devices, являющейся мировым лидером в этом классе аналоговых микросхем и технологии их производства. Как видно из графиков, наиболее «дорогими» с энергетической точки зрения являются высокоскоростные ОУ, характеризуемые в силу схемотехнических особенностей достаточно большим собственным шумом, который соизмерим с шумом микромощных ОУ. В то же время малошумящие ОУ по ряду параметров соизмеримы со своими микромощными и высокоскоростными аналогами.

Существующее соотношение параметров современных операционных усилителей открывает широкие перспективы в области создания на их основе прецизионных и экономичных схем самого широкого функционального назначения. Кроме этого, ОУ класса «широкого применения» практически всегда входят в состав различных БМК и специальных матриц, что позволяет реализовать специализированные микросхемы с уникальными свойствами.

Важный сектор в классе микромощных операционных усилителей занимают относительно дешевые изделия, которые при трехвольтовом питании потребляют ток от 12 до 500 мкА. Сравнение базовых параметров таких ОУ приведено на рис. 3.8. Показатель 
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 характеризует «экономичность».
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Рис. 3.8. Сравнительные оценки трехвольтовых ОУ

На этом уровне относительно хорошо выглядит «старый» отечественный ОУ 140УД12, который при указанном напряжении питания и приведенном показателе 
[image: image125.wmf]x

 за счет программирования обеспечивает изменение потребляемого тока от 25 до 180 мкА. Рассмотренные активные элементы имеют относительно невысокие частотные свойства, их схемотехника всегда традиционна, а качественные показатели определяются различными технологиями и выбором оптимальных режимов работы компонентов.

С точки зрения решения широкого круга практических задач создания аналоговых и аналого-цифровых интерфейсов необходима схемотехника широкодиапазонных специализированных ОУ, ориентированных на конкретную технологию. Именно здесь оказываются востребованными многие новые архитектуры и структурные методы оптимизации отдельных каскадов [31, 77, 78]. Такие усилители на базе схем с собственной и взаимной компенсацией влияния их частоты единичного усиления обеспечивают принципиально новое качество РЭА [31].

Особое место среди активных элементов занимают видеоусилители, имеющие, как правило, единичный коэффициент передачи при высоких частотных свойствах (рис. 3.9). 
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Рис. 3.9. Частотные и скоростные свойства видеоусилителей

Однако их входное сопротивление по инвертирующему входу значительно меньше, чем по неинвертирующему, что и объясняет невысокий коэффициент ослабления синфазного сигнала. Отличительной особенностью таких активных элементов является также относительно низкий собственный шум (рис. 3.10), что и привлекает к ним особое внимание.

Достижения субмикронной технологии и микросхемотехники привели к появлению ряда ОУ, обеспечивающих преобразование сигнала в области высоких и сверхвысоких частот. Однако достижение таких качественных показателей сопровождается резким увеличением потребляемой от источников питания мощности (ток покоя превышает 20 мА). Отмеченное делает проблематичным их использование в микросхемах высокого уровня интеграции, где отвод тепла приводит к принципиальным технологическим проблемам.
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Рис. 3.10. Шумовые свойства видеоусилителей

Введенный ранее показатель качества ОУ можно распространить и на другие параметры этих активных элементов. Действительно,
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(3.12)
характеризуют качество схемотехнических решений. Сравнение рассмотренных ранее активных элементов приведено на рис. 3.11.
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Рис. 3.11. Сравнение различных типов ОУ

В реальных системах связи, диагностики и автоматического управления линейные аналоговые устройства взаимодействуют с датчиками и АЦП, поэтому в диапазоне частот до 100 МГц при стандартном уровне опорного напряжения 2,5 В скорость нарастания в 10–100 В/мкс оказывается достаточной.

Так, относительно «старый» ОУ ОР-37 (140УД26), имеющий S=10 B/мкс, при напряжении питания (15 В обеспечивает на частоте                  1 МГц максимальный уровень выходного напряжения 2,5 В. В этой связи для СнК и СФ блоков необходима разработка нового поколения ОУ, сочетающих широкодиапазонность с энергоэкономичными режимами их работы, а также дальнейшее совершенствование схемотехники функциональных устройств на их основе.

3.3. Классификация способов перестройки параметров. 
Параметры управителей
В высококачественных перестраиваемых устройствах целенаправленное изменение характеристик и параметров производится в основном цифроуправляемыми проводимостями (ЦУП), состоящими из набора резисторов и электронных ключей. Такие узлы (управители) в общем случае могут иметь произвольную структуру. 

Наиболее технологичными для современной микроэлектроники являются параллельные ЦУП и резистивные лестничные матрицы типа R-2R, которые, наряду с дифференциальными усилителями, должны входить в состав базисных структур.

Принципиально построение перестраиваемых фильтров, корректоров возможно на основе любых схемных решений, выполненных средствами современной технологии. Однако в отличие от устройств с фиксированными параметрами, где относительно высокие качественные показатели можно в ряде случаев обеспечить параметрической оптимизацией в пространстве элементов цепи, в перестраиваемых схемах, это, как правило, достигается применением «хороших» структур. Такие структуры должны иметь высокие потенциальные возможности, обеспечивающие необходимые качественные показатели при любых, даже неблагоприятных, сочетаниях параметров, подвергающихся целенаправленному изменению. Многочисленные исследования показывают, что наилучшими качественными показателями в этом отношении характеризуются схемы с решающими усилителями [26, 51].

В схемах с решающими усилителями основная группа элементов перестройки в силу чрезвычайно низкого рассогласования на инвертирующем входе ОУ (узел bj) представляет собой набор источников тока, управляемых напряжением (ИТУН) [26], с крутизной преобразования (Ski)                          (рис. 3.12). 

Узел 
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 принадлежит выходу ОУ или входу схемы. С точки зрения конечного результата безразлично, каким путем обеспечивается изменение
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Рис. 3.12. Особенность управителей в схемах с решающими усилителями

Простейшим ИТУНом является трехполюсник, в продольной ветви которого включается резистор или конденсатор. Такой управитель             (рис. 3.13) обеспечивает прямую перестройку параметров. Сущность «косвенной перестройки» [26] состоит в следующем. Выделим в ветви Y            (рис. 3.13а) изменяемую yv и постоянную yc части проводимости. Используя теорему о компенсации, перейдем к цепи с управляемым источником ЭДС (рис. 3.13б):
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Рис. 3.13. Переход от прямой (а) к косвенной (б) перестройке параметров

Для эквивалентности цепей необходимо обеспечить равенство токов и потенциалов.

Так как 
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и, следовательно, изменение эквивалентного значения Y в цепи возможно через (рис. 3.14а), который обеспечивает предварительное масштабирование напряжения в структуре ИТУНа. 
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Рис. 3.14. Косвенная перестройка параметров с масштабированием 
напряжения (а) и тока (б) в ARC-схемах с решающими усилителями

Аналогично можно воспроизвести вариант с масштабированием тока (рис. 3.14б). Приведенные выше соотношения наглядно иллюстрируют хорошо известное явление деформации затухания в мостовых RС-цепях при косвенной перестройке частоты полюса посредством разделения плеч, где резистивный делитель и электронный усилитель не обеспечивают зависимости 
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[image: image139.wmf]b

U

&

=0, поэтому косвенное изменение эквивалентной проводимости, как это показано на рис. 3.14, не приводит к деформации других параметров. Неидеальность ОУ приводит к тому, что потенциальный нуль на инвертирующем входе реализуется только с определенной степенью точности, поэтому при данном способе перестройки изменение других параметров, конечно, наблюдается. Однако оно проявляется через влияние основных параметров ОУ и существенно ослабляется последними.
Масштабирование напряжения (изменение напряжения на входе решающего блока через аеν, так же как и масштабирование тока (изменение зарядного или выходного тока через ае1) может осуществляться в конкретных случаях либо резистивными делителями, либо усилителями напряжения (тока). Первый путь реализации можно назвать «пассивная косвенная перестройка», а второй – «активная косвенная перестройка». Можно указать еще один (комбинированный) способ управления параметрами, существо которого заключается в одновременном изменении не только хν (хI), но и проводимости Yc.

Наиболее простой, но не гарантирующий получения оптимального решения способ проектирования обсуждаемых устройств опирается на замену решающих усилителей в структурах с фиксированными параметрами на аналогичные блоки с перестраиваемыми параметрами [26]. Для выяснения степени равноценности замены необходимо рассмотреть решающие усилители с преобразователями напряжение-ток обобщенной структуры. Настоящие преобразователи могут использоваться как в цепи прямой передачи (рис. 3.15а), так и в контуре обратной связи ОУ (рис. 3.15б). Конкретный способ включения ИТУНа и тип проводимости Y0 зависят от характера выполняемой операции и в общем случае определяются структурой перестраиваемой схемы. 
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Передаточные функции для схемы рис. 3.15а
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и для схемы рис. 3.15б
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показывают, что, наряду с крутизной короткого замыкания (Sk), определяющей совместно с Y0 математическую операцию Sk/Y0 или Y0/Sk, важнейшим параметром управителей является коэффициент их передачи на холостом ходу (Kx), характеризующий степень влияния коэффициента передачи (
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) и площади усиления (П) ОУ на качественные показатели проектируемого устройства. 

Показатели качества цепи, определяющие ее частотный и динамический диапазон, для исследуемых схем имеют следующий вид: 
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и существенно зависят от значения Kx, поэтому сопоставление различных управителей должно сопровождаться анализом Kxmin .
3.4. Цифроуправляемые резисторы параллельной структуры

Результаты анализа решающих блоков показывают, что минимальное влияние неидеальностей активных элементов обеспечивается применением обычного набора переключаемых резисторов, обеспечивающих прямую перестройку (рис. 3.16). 
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Однако при большом диапазоне перестройки (
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) необходимы резисторы, номиналы которых существенно отличаются друг от друга. Последнее требование в практическом отношении часто реализовать затруднительно, по крайней мере, по двум причинам. Во-первых, диапазон переключаемых проводимостей ограничивается конечными значениями сопротивления электронных ключей как в открытом, так и в закрытом состояниях. Во-вторых, технологически сложно реализовать в микроэлектронном исполнении разрядные проводимости с широким диапазоном номиналов. В этой связи представляется целесообразным поиск схемных решений, направленный на устранение настоящих недостатков.

На рис. 3.17 представлена эквивалентная схема пассивного трехполюсника, где число параллельно соединенных Т-образных групп (Y1,Y2,Y3) может быть произвольным. Крутизна преобразования при коротком замыкании на выходе определяется выражением, из которого следует, что все проводимости Y1 или Y2 зависят от соотношения сопротивлений оставшихся ветвей. Отмеченное позволяет выделить два основных принципа реализации управляющих четырехполюсников с цифроуправляемыми проводимостями (табл. 3.1).

Таблица 3.1

Принципы реализации ЦУП
	№
	Принципиальная схема 
управляющего четырехполюсника
	Основные параметры
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Первый принцип предусматривает преобразование входного напряжения посредством Y1 и Y3, а ЦУП включаются в ветви Y0 и Y2. В рамках второго принципа происходит масштабирование тока на Y2 и Y3, а ЦУП используется вместо Y0 и Y1 [26].

В приведенных в табл. 3.1 соотношениях для крутизны короткого замыкания и коэффициента холостого хода 
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j определяют состояния соответствующих ключей и принимают значения 0 и 1, а k1 и k2 – вес отдельных групп ЦУП, моделирующих Y0,Y2 и Y0,Y1. В общем случае в рамках рассмотренных принципов целенаправленному изменению могут подвергаться весовые коэффициенты k1 и k2, устанавливающие, например, поддиапазон перестройки. При этом целесообразно применить ЦУП в ветви Y3, т.к. появляется возможность использовать «заземленные» ключи. Если усиленные неравенства не выполняются, то остаточные члены для          k1 и k2:
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необходимо учитывать при определении сопротивлений разрядных резисторов, вводить в закон управления или предусматривать другие меры обеспечения допустимой методической погрешности Sk1 и Sk2:
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Настоящие погрешности зависят от состояния электронных ключей, поэтому при большом диапазоне перестройки целесообразно рассматривать их максимальные значения, численно равные соответствующим остаточным членам (3.22).
Микроэлектронные резистивные наборы, предназначенные для специализированных устройств контрольно-измерительной техники, содержат проводимости, выполненные по двоичному закону. В этом случае 
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            (3.25)
как для преобразования напряжения, так и для преобразования тока.

Соответствующим изменениям подвергаются выражения для методической погрешности. С учетом введенных методических погрешностей рассмотренные в табл. 3.1 коэффициенты холостого хода, определяющие качественные показатели решающих блоков, примут следующий вид:
– для четырехполюсника с преобразованием напряжения:
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– для четырехполюсника с преобразованием тока:
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Настоящие соотношения показывают, что при заданной методической погрешности 
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S2 повышение Кх1 или Kх2 возможно выбором 
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j. Однако повышение качественных показателей решающих усилителей применением «наилучших» кодовых комбинаций неизбежно снижает диапазон перестройки схемы, поэтому практическую оценку влияния ОУ на частотные характеристики проектируемых устройств целесообразно производить для наихудшего случая, когда
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Рис. 3.18. Зависимость Кх управляющих четырехполюсников 
от диапазона перестройки D
На рис. 3.18 приведены зависимости 
[image: image171.wmf]max

х

К

1

÷

÷

ø

ö

ç

ç

è

æ

 от диапазона перестройки D при n=m для различных значений максимальной методической погрешности 
[image: image172.wmf]δ

S для ИТУН с преобразованием тока (сплошные кривые) и с преобразованием напряжения (пунктирные кривые). Соотношения (3.28), (3.29) и их графическая интерпретация наглядно показывают, что при высокой методической точности наилучший результат обеспечивается управляющим четырехполюсником с масштабированием напряжения, и только при большом диапазоне перестройки и достаточно низкой точности можно использовать принцип преобразования тока. Целесообразно отметить, что вопрос выбора необходимой точности 
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S должен решаться с учетом реализуемого шага и закона перестройки.

3.5. Влияние неидеальности электронных ключей 
на свойства базисных структур

При построении ЦУП в качестве коммутаторов чаще всего используются МДП ключи (рис. 3.19, 3.20). 
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Рис. 3.19. Принципиальная (а) и эквивалентная (б) схемы i-й ветви ЦУП
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Рис. 3.20. Принципиальная (а) и эквивалентная (б) схемы i-й ветви ЦУП
Широкий диапазон рабочих частот обусловливает в перестраиваемых схемах дополнительный источник погрешности, связанный с влиянием паразитных емкостей настоящих ключей и конечного сопротивления канала полевого транзистора. Рассмотрение эквивалентных схем i-й ветви ЦУП (рис. 3.19, 3.20) (3.26, 3.27) показывает, что сильное влияние неидеальности электронного ключа проявляется в разомкнутом состоянии последнего, когда сопротивление канала (R0кл) очень велико.

Для выяснения степени влияния сложных ЦУП на характеристики проектируемых схем можно использовать «структурно-параметрическую» суперпозицию, когда тот или иной элемент схемы в анализируемой функции заменяется его эквивалентом или более точной математической моделью. Поэтому задача анализа влияния неидеальности электронных ключей на свойства схем заключается в нахождении крутизны преобразования
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через комплексные проводимости 
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Эквивалентные схемы, изображенные на рис. 3.19 и 3.20, однозначно определяют основную составляющую (3.19)
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где
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В табл. 3.2 приведены важнейшие в практическом отношении варианты включения электронного коммутатора на полевом транзисторе. 
Таблица 3.2

Базовые соотношения для i-й ветви ЦУП

	Схема
	Вариант
	Постоянная времени
	Примечание
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	Снижение частотных искажений в разомкнутом состоянии, как это видно из 

	Рис. 3.20
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	(3.33), (3.34) и рис. 3.21, возможно увеличением T. Рост Т без изменения ( реализуется включением дополнительных корректирующих емкостей между стоком
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	и общей шиной. Коррекция уменьшает (0max.

	Примечание. Для получения соотношений схемы рис. 3.20 необходимо поменять местами индексы, обозначающие электроды сток и исток.


Причем независимо от рассматриваемого случая 
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и, следовательно, амплитудно- и фазочастотные характеристики определяются из следующих выражений:
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          (3.34)
Изучение особенностей АЧХ и ФЧХ (рис. 3.21) в двух характерных режимах показывает, что:
– для разомкнутого ключа:
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– для замкнутого ключа:
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Рис. 3.21. Нормированная амплитудно-частотная (а) и фазочастотная (б) характеристика эквивалентной крутизны i-й ветви ЦУП

В общем случае для расширения диапазона рабочих частот необходимо увеличивать 
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являющихся некоторой интегральной оценкой качества ЦУП, возможно только за счет выбора Ri.

Существенное снижение погрешностей крутизны преобразования обеспечивается «переносом» отключаемой проводимости в эквипотенциальные узлы, которыми в схемах с решающими усилителями являются инвертирующий вход ОУ и общая шина устройства. 

Один из возможных способов переключения i-й (j-й) ветви ЦУП         показан на рис. 3.22. В разомкнутом состоянии ((i=0) сопротивление канала полевого транзистора велико (R0кл1>>Ri), и передача тока в ветвь yi    (рис. 3.22а) ослабляется делителем, образованным сопротивлением канала открытого транзистора V2 и Ri (R1кл2 << Ri). Аналогичные процессы имеют место при коммутации тока (рис. 3.22б). В замкнутом состоянии (
[image: image205.wmf]a

i=1) «потери» управляющего тока незначительны, т.к. R1кл1 << Ri << R0кл2.
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Рис. 3.22. Принципы и реализация переноса проводимости

 при коммутации напряжения (а) и тока (б)

Детальный анализ частотных искажений в i-й ветви ЦУП осуществляется через передаточную функцию
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Все составляющие с индексом 1 соответствуют V1 , а с индексом 2 – V2. Структура постоянных времени 
[image: image208.wmf]t

i и Тi указана в табл. 3.2. Выражения для T2 при различных сочетаниях Rп2 и Rз2 приведены в табл. 3.3.
Таблица 3.3

Варианты формирования постоянной времени ЦУП
	Схема
	Вариант
	Т2
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	Рис. 3.22а
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	Примечание. Получение соотношений для схемы рис. 3.22б осуществляется взаимной заменой индексов, обозначающих электроды сток и исток.


Линейные искажения крутизны определяются через амплитудно-частотную
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и фазочастотную характеристики
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Анализ приведенных соотношений показывает, что значения             (рис. 3.23):
– для разомкнутого состояния (
[image: image219.wmf]a

i=0):
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– для замкнутого состояния ((i=1), как и асимптоты 
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                 (рис. 3.23):
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            (3.42)
оказываются более благоприятными по сравнению с вариантом реализации  i-й ветви с одним коммутатором. 
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Рис. 3.23. Нормированная амплитудно-частотная (a)
и фазочастотная (б) характеристики эквивалентной крутизны 
i-й ветви ЦУП

Более детальное рассмотрение показывает, что выбором
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                     (3.43)
можно по сравнению с ранее рассмотренным случаем значительно повысить 
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 и тем самым уменьшить погрешность для Ski  при (=0. 

Некоторое уменьшение аналогичного показателя при (=1
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                 (3.44)
как правило, незначительно и изменяет Ski в области частот, превышающих рабочие.

Полученные результаты показывают, что для снижения влияния электронных ключей на характеристики управителей в ЦУП необходимо использовать для каждой ветви индивидуальные аеν (аеI) при оптимальном сопротивлении их ветвей. Такая структура многополюсника наиболее удачно реализуется в лестничных резистивных матрицах. Однако построение ЦУП с переносом отключаемой проводимости повышает влияние операционного усилителя на характеристики проектируемого устройства. Действительно, подключение проводимости между инвертирующим входом и общей шиной снижает эквивалентное входное сопротивление ОУ.

В этом отношении схема с коммутацией тока (рис. 3.22б) имеет определенные преимущества, т.к. входная проводимость изменяется только на величину выходной проводимости закрытого ключа, тогда как в схеме с коммутацией напряжения (рис. 3.22a) yi соединяется с общей шиной через замкнутый ключ V2. Целесообразно отметить высокое быстродействие реализации, приведенной на рис. 3.22б, где ключ коммутирует Yi между двумя практически эквипотенциальными узлами. Последнее существенно снижает длительность переходных процессов в резистивной части управителей. Настоящие выводы, однако, не указывают на полное преимущество схемы с коммутацией тока. Более детальное рассмотрение характера подключаемой проводимости указывает на ее емкостный характер, что может снизить в схеме запас устойчивости или даже привести к самовозбуждению. При коммутации напряжения вносимая часть входной проводимости определяется практически только Yi (сопротивлением замкнутого ключа V2 можно пренебречь). Отмеченное ранее повышение влияния ОУ можно предотвратить введением дополнительного ключа, как это показано на  рис. 3.24. 
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Рис. 3.24. Повышение ресурса цепи в ЦУП с коммутацией напряжения

Действительно, теперь в анализируемом режиме Yi подключается ко входу через разомкнутый ключ.
3.6. Цифроуправляемые проводимости лестничного типа

Ранее были рассмотрены управляющие четырехполюсники с масштабированием напряжения и тока, которые в k раз (см. табл. 3.1) снижали отношение разрядных сопротивлений. Настоящая величина может быть предельно снижена обеспечением индивидуального значения k для каждого разряда, тогда путем эквивалентных преобразований резистивных делителей можно при сохранении двоичного закона перестройки получить лестничные резистивные схемы типа R-2R (рис. 3.25, 3.26). Идентичность физических процессов в рассматриваемых цепях и их аналогах показывает, что управляющий четырехполюсник с суммированием токов (рис. 3.26) имеет по отношению к варианту, приведенному на рис. 3.25, такие же преимущества, как и схема с масштабированием напряжения по отношению к схеме с масштабированием тока (табл. 3.1). Действительно, в управляющем четырехполюснике с масштабированием тока
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                                 (3.45)
где y = 1/R – базовая проводимость лестничной цепи. 
В аналогичной лестничной схеме с суммированием токов при той же функциональной зависимости эквивалентной крутизны (Sk) коэффициент передачи управителя в режиме холостого хода (Kx) имеет следующее аналитическое выражение:
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Рис. 3.25. Лестничная резистивная схема
в режиме масштабирования тока
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Рис. 3.26. Суммирование токов в лестничной резистивной схеме
 (режим масштабирования напряжения)

Изучение приведенных соотношений показывает, что максимальное влияние параметров операционных усилителей на характеристики решающих блоков (Kxmin) достигается при 
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n-1 =0, когда крутизна преобразования принимает свое минимальное значение. В лестничной цепи с масштабированием тока Kx1min=21-n, а в соответствующей реализации с масштабированием напряжения Kx2min=3/(2n+2n-1), поэтому использование управителя с суммированием тока (рис. 3.26) обеспечивает практически трехкратное снижение влияния активных элементов и оказывается предпочтительным. Кроме этого, характер функциональной зависимости коэффициента холостого хода схемы от управляющего двоичного позиционного кода, как это видно из рис. 3.27 на примере четырехразрядного      R-2R, обеспечивает безусловное преимущество настоящего варианта включения ЦУП [26].
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Рис. 3.27. Функциональная зависимость коэффициента холостого хода 
лестничной цепи при масштабировании тока (кривая 1) 
и при масштабировании напряжения (кривая 2)
Рассматриваемые управители можно аналогично с ЦУП параллельной структуры использовать в схемотехнике решающих блоков (табл. 3.4) как в цепи прямой передачи сигналов (схемы 1 и 2), так и в контуре обратной связи (схемы 3 и 4). 
Таблица 3.4

Решающие усилители с матрицами R-2R

	Принципиальная схема.

Функциональное 
назначение
	Передаточная функция
	Показатели качества

	1
	2
	3

	[image: image238.png]_ >Ua(p>
£




	Точное выражение
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Приближенное выражение
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	Точное выражение
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Приближенное выражение
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Окончание табл. 3.4
	1
	2
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Приближенное выражение
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Математическая операция
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Настоящие выражения 
справедливы для всех Fi(p)
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	Точное выражение
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Приближенное выражение
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Анализ приведенных в табл. 3.4 соотношений показывает, что с точки зрения выполняемой математической операции и показателей качества оба способа включения резистивной цепи идентичны. Однако применение управляющих четырехполюсников в суммирующем усилителе и особенно в инвертирующем дифференциаторе оказывается в отдельных структурах невозможным из-за особенностей замыкания контура отрицательной обратной связи по постоянному току.
4. Синтез электронных схем на компонентном уровне. Компенсация ВЛИЯНИЯ паразитных емкостей 
полупроводниковых компонентов
4.1. Постановка задачи
Создание систем на кристалле связано с решением целого комплекса научных и технических задач. Единство аналоговых и цифровых модулей этих систем предопределяет разработку экономичных аналоговых и аналого-цифровых принципиальных схем достаточно сложных функциональных блоков. Без решения этой центральной, по мнению автора, проблемы потребляемая мощность аналоговых интерфейсов систем на кристалле значительно превысит этот показатель для центральных процессорных элементов. Именно поэтому многообразие архитектурных решений может оказаться невостребованным.

В [60] на уровне сложных функциональных блоков предложен эффективный способ собственной компенсации влияния частоты единичного усиления (f1) усилителей на базовые характеристики и параметры различных аналоговых устройств. Этот результат позволяет использовать экономичные операционные усилители (ОУ). Однако, как показано в [54], влияние скорости нарастания выходного напряжения ОУ на динамический диапазон устройств не уменьшается, а теоретическая неосуществимость полной собственной компенсации влияния 
[image: image258.wmf]1
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 указывает на необходимость поиска принципов построения экономичных усилителей с расширенным диапазоном рабочих частот и более высокой скоростью нарастания выходного напряжения.

Для повышения интегральных качественных показателей основное усиление реализуется во входных каскадах. Именно поэтому скорость нарастания выходного напряжения любой схемы (
[image: image259.wmf]J

) определяется следующим соотношением [3]:


[image: image260.wmf]p

p

U

f

2

p

=

J

,








        (4.1)

где 
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, 
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 – частота единичного усиления по петле обратной связи аналогового устройства и напряжение ограничения входного каскада.

Для увеличения 
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 и, следовательно, скорости нарастания без изменения 
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 во входных каскадах применяют либо полевые транзисторы, либо используют специальные цепи нелинейной коррекции [80]. Однако предельно допустимое для заданной технологии значение скорости нарастания в любом случае определяется граничной частотой каскада максимального усиления. Сложность структуры усилителей приводит к появлению недоминирующих полюсов, что требует для обеспечения устойчивости работы схем с обратной связью применения дополнительных корректирующих конденсаторов (Скорр), поэтому
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где 
[image: image266.wmf]01
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 – потребляемый входным каскадом ток.

Увеличение 
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 позволяет уменьшить необходимое значение Скорр          и, следовательно, не только повысить скорость нарастания входного напряжения, но и расширить диапазон рабочих частот.

Из теории усилительных каскадов известно, что при 
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где 
[image: image270.wmf]i

K

– коэффициент усиления i-го каскада.

При использовании полевых транзисторов
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где S, Cout, Cк – крутизна, выходная и проходная емкости полевого транзистора.

Для биполярных транзисторов
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    (4.5)

где 
[image: image273.wmf]э

r

 – сопротивление эмиттерного перехода; 
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 – сопротивление области базы, статический коэффициент передачи эмиттерного тока и емкость коллекторного перехода; 
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 – граничная частота передачи эмиттерного тока; 
[image: image276.wmf]0

R

 – общее сопротивление нагрузки.

На любом этапе развития технологии производства микросхем основным (доминирующим) фактором является влияние Ск. Таким образом, увеличение диапазона рабочих частот усилителей связано с созданием высокочастотных биполярных и(или) полевых транзисторов. В первую очередь для этого и ужесточаются технологические нормы их производства. Однако для обеспечения высококачественных малосигнальных параметров, входящих в соотношения (4.4) и (4.5), транзисторы должны в любом случае потреблять относительно большую мощность (Iopt, Uopt). 
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Рис. 4.1. Зависимость малосигнальных параметров транзисторов 
от потребляемого тока
Как видно из рис. 4.1, стремление уменьшить потребляемый в рабочей точке ток приводит к заметному и непропорциональному увеличению 
[image: image278.wmf]t

 и, следовательно, к уменьшению f1 и 
[image: image279.wmf]J

. Несложно показать, что уменьшение потребляемого тока увеличивает также вклад данного транзистора в собственный шум схемы. Аналогичный вывод характерен и для рабочего напряжения транзистора. Таким образом, по аналогии с [60] необходимо вскрыть топологические принципы компенсации влияния емкости коллекторного перехода и(или) проходной емкости полевого транзистора на диапазон рабочих частот усилителей. 
4.2. Структурный принцип собственной компенсации
влияния проходных емкостей

Для получения фундаментальных соотношений и качественных выводов в соответствии с методикой [60] рассмотрим основные свойства обобщенной структуры (рис. 4.2), которая поглощает любые электронные устройства, построенные на полевых и(или) биполярных транзисторах. 
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Рис. 4.2. Обобщенная структура электронных усилителей
Эта структура характеризуется следующей векторной системой уравнений
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Смысл векторов 
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, их структура поясняется табл. 4.1. 
Таблица 4.1

Физический смысл КЧС
	Матрица,

вектор
	Размерность
	Физический смысл компонент
 (передача КЧС)

	
[image: image295.wmf]ss

ij

T

ss

b

B

=


	
[image: image296.wmf]N

N

´


	Передача с выхода i-го каскада (i-й транзистор) к базе (затвору) j-го транзистора
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	Передача с выхода i-го каскада (i-й транзистор) к эмиттеру (истоку) j-го транзистора
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	Передача от источника сигнала к эмиттеру (истоку) i-го транзистора
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	Передача от источника сигнала к базе (затвору) i-го транзистора
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	Передача с выхода i-го каскада к нагрузке


При определении частных передач, указанных в табл. 4.1, необходимо учитывать входные и выходные сопротивления соответствующих каскадов. Влияние транзисторов описывается диагональными матрицами
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размерностью 
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из системы (4.6) получим передаточную функцию электронного устрой-ства
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где 
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Следовательно, коэффициент усиления любого идеализированного электронного устройства K0 определяется из соотношения
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Указанные в таблице 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;               Hi – коэффициент передачи устройства при подаче сигнала на эмиттер            (исток) i-го транзистора.

Эти локальные передачи определяются соотношениями
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Здесь векторы 
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 имеют одну единицу на i-й позиции.

Из соотношений (4.10), (4.11), (4.12) следует векторный сигнальный граф (рис. 4.3), отображающий топологию влияния постоянной времени        i-го транзистора (вектор wi отсутствует). 
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Рис. 4.3. Векторный сигнальный граф электронной системы 
при влиянии емкостей i-го транзистора

Согласно методике [60] введем вектор
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действие которого направлено на изменение не только Нi, но и 
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. После несложных преобразований [60] получим
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причем
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Подстановка (4.17), (4.18), (4.13), (4.14), (4.15) в (4.16) показывает, что применение дополнительной обратной связи, связывающей вход 
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                   i-го транзистора с дополнительным входом схемы (компонента вектора Wi), приводит к следующему результату: 
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  (4.19) 
Следовательно, постоянная времени (4.5) или (4.4), зависящая от технологии изготовления транзисторов и режима их работы, уменьшается на величину 
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. Именно это и создает возможность выбора эконо-мичного режима работы или применения более мягких технологических норм. 

Таким образом, указанная на сигнальном графе дополнительная компенсирующая обратная связь является достаточной для уменьшения влияния емкостей как биполярных, так и полевых транзисторов. Из этого же графа (рис. 4.3) видно, что вектор 
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 является единственным истоком обобщенной структуры, и поэтому такая обратная связь является един-ственной.

4.3. Практическое применение 
принципа собственной компенсации
Основной неформализованной задачей построения принципиальных схем различных по своему функциональному назначению усилителей яв-ляется согласование режимов основного транзистора и компонентов, обес-печивающих реализацию компенсирующей цепи обратной связи. В этом и должен проявляться опыт инженера, минимизирующий число альтерна-тивных вариантов. Продемонстрируем это на конкретном примере.

На рис. 4.4 показана структура усилительного каскада, соответствующая найденным в работе принципам построения. Из соотношений (4.12), (4.13), (4.14), (4.17), (4.18) следует
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где 
[image: image334.wmf]об
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 – коэффициент усиления каскада с общей базой.
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Рис. 4.4. Структура усилительного каскада

 с компенсацией влияния Скб
Следовательно, приращение передаточной функции, вызванное влиянием Ск, будет иметь следующий вид:
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                  (4.21)
Таким образом, в приведенной структуре, как это видно из (4.21) и (4.5), наблюдается умножение численного значения Ск на множитель (1-Кп) и уменьшение ее влияния на частотный диапазон схемы. При этом чувствительность передаточной функции к емкости коллекторного перехода не изменяется. 

Важной составляющей успешного решения задачи является также минимизация входной емкости усилительного каскада, являющегося либо входным, либо промежуточным. Именно поэтому в структуре этого четырехполюсника необходимо обеспечить относительно низкое сопротивление нагрузки в коллекторной цепи или при использовании полевых транзисторов в цепи стока. Пример реализации каскада с компенсацией приведен на рис. 4.5.


Рис. 4.5. Пример реализации широкополосного

усилительного каскада

Анализ схемы приводит к следующему выражению:
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где 
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 – постоянные времени, определяемые соотношением (4.5) для первого и второго транзисторов при 
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 на диапазон рабочих частот оказывается в практических схемах незначительным. В приведенных выражениях полагалось, что при экономичных режимах работы 
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 амплитудно-частотная характеристика каскада является гладкой, и перерегулирование переходной характеристики отсутствует (рис. 4.6).
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Рис. 4.6. Амплитудно-частотная характеристика каскадов 
без компенсации влияния 
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 (1) и с компенсацией (2)
Рассмотрим основные физические процессы в полученной структуре каскада с собственной компенсацией.

Выходной транзистор V1 (рис. 4.7) выполняет две функции. С одной стороны, он обеспечивает передачу в цепь нагрузки Rн.экв приращений         тока 
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Рис. 4.7. Последовательная компенсация Ск1

Здесь и далее S, 
[image: image350.wmf]i1
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 – крутизна и коэффициент передачи по току цепи компенсирующей обратной связи (ЦКОС). С другой стороны, он передает в коллекторную цепь емкостную составляющую 
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тока базы V1, которая выделяется подсхемой ВП1, а затем с усилением Ki.1 поступает в эмиттер и далее в цепь нагрузки V1: 
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Для точного измерения тока 
[image: image353.wmf]с1
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 и компенсации Cк1 необходимо:

· обеспечить высокое сопротивление в эмиттерной цепи V1 с помощью подсхемы ЦКОС;

· выделить емкостную составляющую тока базы транзистора V1 с помощью ЦКОС. Такой режим обеспечивается близким к нулю входным сопротивлением ЦКОС; 

· передать ток 
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 в эмиттерную цепь V1 с коэффициентом передачи тока 
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, близким к единице в широком диапазоне частот и без дополнительных фазовых сдвигов.

При выполнении данных условий в нагрузке V1 произойдет почти полная компенсация двух близких по величине, но противоположных по знаку токов 
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 и 
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К таким трактовкам теоретических результатов привыкли традиционные схемотехники компонентного уровня. Однако более общие принципы формирования понятий о принципах собственной компенсации можно получить, оперируя дополнительным возвратным отношением электронной схемы.

Дополнительный компенсирующий контур обратной связи характеризуется следующим возвратным отношением
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где 
[image: image359.wmf]q

 – входная проводимость компенсирующей цепи обратной связи. 

Если в диапазоне высоких (верхних) частот каскада выполняется неравенство 
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, как видно из соотношений (4.3), (4.5), возвратная разность анализируемой схемы будет иметь следующий вид
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что и объясняет эффект собственной компенсации. Действительно, без дополнительной обратной связи 
[image: image362.wmf]к
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 образуют паразитную цепь комплексной (близкой к реактивной) обратной связи с положительной возвратной разностью (аналог отрицательной обратной связи), которая и уменьшает в диапазоне высоких частот коэффициент усиления каскада. Введение упомянутого контура, глубина которого непосредственно определяется величиной 
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 при выполнении указанных ограничений, приводит к появлению дополнительного противоположного по знаку возвратного отношения (аналог положительной обратной связи), что в конечном итоге и уменьшает влияние 
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 на постоянную времени каскада и расширяет диапазон его рабочих частот. Такой анализ физических процессов более перспективен, так как показывает возможность любого уровня компенсации за счет специального проектирования цепи обратной связи (реализация численного значения 
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). Последнее утверждение представляется важным по целому ряду чисто практических соображений и, в первую очередь, в плане возможности взаимной компенсации влияния емкости на подложку в сложных электронных схемах. Кроме этого, настоящая физическая трактовка полученного результата важна в плане влияния и, следовательно, выбора режимов работы основного и дополнительного транзисторов. Так, из (4.25) следует, что уровень компенсации зависит в основном от численного значения объемного сопротивления базы основного транзистора.

4.4. Взаимная компенсация емкостей подложки и нагрузки
Применение предложенного выше принципа расширения диапазона рабочих частот может оказаться недостаточным для достижения конкретных целей проекта. Влияние емкости между выходной цепью транзистора и подложкой кристалла (Спi) действует эквивалентно емкости 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 и j-м каскадами; 
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 – эквивалентная постоянная времени цепи нагрузки i-го каскада; Сi – дополнительная емкость нагрузки i-го каскада.

Тогда, согласно (4.10) и табл. 4.1, при 
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 передаточная функция устройства будет иметь следующий вид:
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Учитывая, что 
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получим 
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Применив метод пополнения матрицы, когда 
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получим ряд
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где
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является коэффициентом передачи идеализированного усилителя (отсутствуют реактивные составляющие в моделях транзисторов),
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коэффициент передачи на выходе i-го каскада при выполнении аналогичных условий,
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передаточная функция на выходе схемы при подаче сигнала на конденсатор 
[image: image379.wmf]i
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 (
[image: image380.wmf]Пi
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), входящий в структуру нагрузки i-го каскада.

Векторный сигнальный граф схемы, отображающий эти соотношения, приведен на рис. 4.8. 
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Рис. 4.8. Векторный сигнальный граф системы

при влиянии Спi и Сi
Как отмечалось выше, условия собственной компенсации, вытекающие из (4.19), являются достаточными и единственными, поэтому сравнения соотношений (4.11) и (4.31), (4.12)–(4.14) и (4.32)–(4.33) показывают невозможность такой компенсации для емкостей нагрузки и подложки. Физическая сторона такого утверждения связана с электрической недоступностью заземленного узла Спi и Сi.
Действительно, как это видно из схемы (рис. 4.4), собственная компенсация осуществляется действием контура дополнительной (регенеративной) 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 [60].
Невозможность собственной компенсации 
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Тогда 
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          (4.35)
Из системы (4.35) следует, что результирующее приращение коэффициента передачи К0 определяется следующим соотношением:


[image: image387.wmf](

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

p

F

1

p

τ

1

K

p

τ

p

H

p

τ

1

p

H

p

F

p

Δ

Ф

k

нi

0i

нi

k

нi

k

i

-

+

-

+

=

-

,

         (4.36)

где 
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Следовательно, для компенсации влияния 
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 необходимо выполнить условие 
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Действительно, в этом случае реализуется параметрическое равенство
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             (4.40)
минимизирующее приращение (4.36).

Таким образом, для реализации принципа взаимной компенсации влияния эквивалентной емкости нагрузки i-го каскада необходимо выход     j-го каскада усилителя подключить к выводу дополнительного (в данном случае компенсирующего) конденсатора Сi так, чтобы выполнить условия (4.40).

Если в структуре усилителя используется последовательное включение каскадов
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то это условие можно конкретизировать до численного значения дополнительного конденсатора
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      (4.42)

Настоящее соотношение показывает, что эффективность такого способа решения общей задачи зависит от идентичности процессов в тех компонентах, модели которых и характеризуют эти емкости. В этой связи в качестве Сi целесообразно использовать один из активных компонентов      в соответствующем режиме работы. 

Рассмотрим применение найденного принципа на примере трехкаскадного усилителя (рис. 4.9).
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Рис. 4.9. Взаимная компенсация влияния Сп и С1 
на частотные характеристики усилителя

Здесь при условии К0 ≈ К01 проводимости gвх2 и gвых1 достаточно малы, и влияние СП максимально, что и определяет ее доминирующее значение. В соответствии с (4.39)–(4.41) введение С1 при выполнении согласно соотношению (4.42) следующего условия 
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влияние С1 и СП исключается.

Недостатком взаимной компенсации (раздел 2) является относительно высокая чувствительность этого условия к нестабильности Спi и Сi. Так, для указанного на рис. 4.9 случая относительная чувствительность постоянной времени усилителя и, следовательно, его граничной частоты
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непосредственно определяется желаемым (достижимым) уровнем компенсации. Именно поэтому и будет наблюдаться режимная зависимость частоты единичного усиления такого устройства.

В этой связи кардинальным способом решения практических задач является переход на схемотехнику устройств с собственной компенсацией путем изменения геометрии транзисторов и создания под сформулированный здесь принцип «сигнальной» доступности подложки.

В этом случае компенсация влияния соответствующей паразитной емкости совпадает со структурой организации компенсирующего контура влияния 
[image: image399.wmf]к
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На рис. 10а показана топология p-n-p транзистора ФГУП НПП «Пульсар». 
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Рис. 4.10. Топология p-n-p транзистора ФГУП НПП «Пульсар» 
без компенсации Сп (а) и с компенсацией Сп (б)

Особенность изоляции p-n переходом такого транзистора состоит в том, что вывод от его изолирующего кармана К1 обычно подключается к шине положительного источника питания Еп при металлизации. Однако, если вывод К1 в конкретной схеме соединить с эмиттером p-n-p транзистора (рис. 10б), а эмиттер подключить к Еп через резистор Rэ, сопротивление которого в 5
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10 раз превышает сопротивление эмиттерного перехода, то в соответствии с (4.42) эффективное значение емкости на подложку Сп уменьшается:
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где 
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 – комплексный коэффициент передачи тока эмиттера; 
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 – верхняя граничная частота коэффициента усиления по току эмиттера.
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Рис. 4.11. Примеры собственной компенсации емкости 
на подложку p-n-p транзистора V3

Например, в схеме каскодного усилителя рис. 4.11а, сформированный таким образом вывод К1 от изолирующего кармана и эмиттера p-n-p транзистора V3 должен (для получения эффекта компенсации Сп3) соединяться с шиной положительного источника питания 
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. Это несколько сужает области практического использования такого технического решения, так как высокоомный резистор R1 не всегда удается реализовать. Поэтому в ряде случаев целесообразно введение дополнительного компенсирующего канала на транзисторе V2 (рис. 4.11б), что позволяет снять ограничение на способ соединения эмиттера входного транзистора V1 с шиной питания 
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Так, для схемы рис. 4.11б в диапазоне частот 
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 эффективная емкость на подложку выходного транзистора V3 согласно (4.42) определится следующим соотношением:
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где 
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 – коэффициент передачи тока эмиттера транзисторов             V2, V3.

На рис. 4.12 показан вариант построения компенсирующего канала на транзисторе V2.
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Рис. 4.12. Вариант построения 
компенсирующего канала на транзисторе V2
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Рис. 4.13. Каскадный усилитель без компенсации Сп (а) 
и с компенсацией Сп (б)

На рис. 4.13 приведены схемы исследованных в среде PSpice каскодных усилителей со стандартной (рис. 4.13а) и предлагаемой (рис. 4.13б) топологией.
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Рис. 4.14. ЛАЧХ коэффициента передачи 
по напряжению каскадных усилителей
Амплитудно-частотные характеристики усилителей рис. 4.13, представленные на рис. 4.14, свидетельствуют, что рассмотренный способ уменьшения влияния емкости на подложку расширяет частотный диапазон каскада в 6
[image: image418.wmf]¸

7 раз.
Структурная идентичность компенсирующих контуров в обратной связи, минимизирующих влияние 
[image: image419.wmf]к
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 и 
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 в усилительных каскадах, показывает, что при определенных топологиях транзистора, имеющего максимальное сопротивление нагрузки и, следовательно, коэффициент усиления оказывается возможной одновременная собственная компенсация влияния указанных емкостей. В некоторых практических задачах именно эти дово-ды могут быть решающими для выбора способов схемотехнической реали-зации. В качестве примера, демонстрирующего такой подход, рассмотрим схему каскада, показанную на рис. 4.15. 
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Рис. 4.15. Каскадный усилитель с компенсацией Сп и Скб 
транзистора V2 (а) и его модель в среде PSpice (б)

Из принципов взаимодействия транзисторов V1 и V2 видно, что каскад с общей базой на V2 обеспечивает компенсацию влияния 
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 и 
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 при условии, что вывод изолирующего кармана 
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 (рис. 4.10) соединен с его входом. Однако, как и ранее, численное значение 
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 оказывается достаточно большим.

Как показывает компьютерное моделирование (рис. 4.15б), это позволяет обеспечить еще больший выигрыш по верхней граничной частоте (рис. 4.16). 
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Рис. 4.16. ЛАЧХ коэффициента передачи по напряжению каскодных 
усилителей со стандартной топологией (рис. 4.13а), 
топологией с компенсацией только Сп (рис. 4.13б) 
и топологией с компенсацией Сп и Скб (рис. 4.15б)

Недостатком взаимной компенсации является относительно высокая чувствительность этого условия к нестабильности 
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 и 
[image: image429.wmf]i

С

. Так, для указанного на рис. 4.9 случая относительная чувствительность постоянной времени усилителя и, следовательно, его граничной частоты определяется соотношениями (4.42)–(4.44).
Завершая обсуждение найденных принципов собственной и взаимной компенсации влияния паразитных емкостей полупроводниковых компонентов, целесообразно отметить два обстоятельства, имеющих, возможно, самостоятельное значение в аналоговой микросхемотехнике. 
Во-первых, относительно хорошая корреляция полупроводниковых емкостей отдельных областей кристалла, их режимная зависимость позволяют без существенного увеличения погрешности реализации граничной частоты усилителей и запаса устойчивости по фазе широко использовать сочетание собственной и взаимной компенсации. В этом случае создаваемый компенсирующий контур обратной связи с положительным возвратным отношением должен иметь достаточную (>1) глубину для создания условий чередования знаков в поправочных номиналах. 
Например, постоянная времени, обусловленная влиянием проходной емкости транзистора с учетом действия контура обратной связи, является отрицательной величиной и частично компенсирует действия положительной постоянной, определяемой емкостью подложки.
Во-вторых, принцип действия компенсирующего контура обратной связи можно использовать и для частотной коррекции характеристик усилителя в целом. Так, в СВЧ ОУ для SiGe технологии доминирующим фактором может оказаться влияние «времени пролета», поэтому даже при минимальной «электрической длине» схемы может быть реализован избыточный запас устойчивости по фазе, который и можно использовать для расширения диапазона рабочих частот. На рис. 4.17 приведена схема такого ОУ для технологического процесса SGB25VD. 
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Рис. 4.17. Схема СВЧ ОУ со взаимной компенсацией влияния 
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Здесь корректирующий конденсатор 
[image: image432.wmf]0

С

 образует контур с положительным возвратным отношением и компенсирует влияние емкости нагрузки в усилительном каскаде. Результаты моделирования схем в среде Cadence приведены в табл. 4.2.

Таблица 4.2

Результаты моделирования схемы СВЧ ОУ
	Условие
	Параметр
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Таким образом, сформулированный принцип компенсации дает позитивные результаты в диапазоне сверхвысоких частот и может использоваться для решения широкого класса практических задач.

Эффективность использования настоящего принципа собственной компенсации в практических разработках зависит от соотношения качественных показателей основных и дополнительных транзисторов. Развитие этого подхода обсуждается в других работах автора и его коллег, однако всегда удается получить расширение диапазона рабочих частот устройства в несколько раз либо существенно уменьшить величину потребляемого  тока.
4.5. Структурная оптимизация дифференциальных каскадов

Для получения фундаментальных соотношений и качественных выводов в этом классе задач рассмотрим основные свойства обобщенной структуры (рис. 4.2), которая поглощает любые электронные устройства, построенные на полевых и(или) биполярных транзисторах. 

В этом случае диагональные матрицы 
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которые являются коэффициентами усиления i-го каскада по инвертирующему (
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[image: image448.wmf]Пi

R

 – эквивалентное сопротивление в цепи эмиттера или истока (в режиме эмиттерного или истокового повторителя). Учитывая, что 
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где 
[image: image451.wmf]Пi
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 – коэффициент передачи эмиттерного или истокового повторителя. Решение системы (4.6) позволяет получить передаточную функцию обобщенной структуры
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При подаче на i-й и j-й входы активных элементов синфазного сигнала (
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) структура векторов, входящих в функции (4.50), имеет следующий вид
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В случае использования дифференциального сигнала на тех же входах (
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) знак j-й компоненты этих векторов изменится на противопо-ложный
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Таким образом, решение поставленной задачи сводится к поиску компонентов матриц 
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, обеспечивающих минимизацию функций
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при выполнении ограничений на дифференциальный коэффициент усиления 
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С точки зрения развития схемотехники анализируемых узлов решение задачи (4.55) и (4.56) в базисе функциональных компонент матриц 
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 целесообразно сосредоточить на поиске структурных признаков дифференциальных каскадов, которые в последующем ранжируются по критериям достижимого дифференциального коэффициента усиления и параметрической чувствительности.

Для дифференциальных каскадов приведенные выше соотношения можно конкретизировать при N=2, тогда из (4.55) для 
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а для 
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Аналогично из (4.57) вытекает выражение для дифференциальных коэффициентов усиления
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Соотношения (4.59), (4.62), а также (4.60), (4.63) достаточны для решения задачи минимизации коэффициента передачи синфазного сигнала при физически осуществимых ограничениях на дифференциальный коэффициент усиления как для симметричного, так и для несимметричного выходов.

Рассмотрим вариант построения дифференциального каскада без дополнительных местных обратных связей, когда
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В этом случае 
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где 
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Учитывая полную симметричность выражений (4.65), (4.66) и (4.67), (4.68), связанную с индексами локальных передач базисных структур и элементов связи между ними, дальнейший анализ вариантов решения задачи можно рассматривать только для дифференциального каскада с одним выходом. Так, из (4.65) и (4.67) следует, что минимизация 
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Для выполнения параметрического условия
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задача имеет однозначное решение
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а при 
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 осуществляется также и максимизация 
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Таким образом, наличие связи выхода 2 каскада с инвертирующим входом 1 каскада (
[image: image492.wmf]-

21

b

) обеспечивают минимизацию коэффициента ослабления синфазного сигнала на его выходе. Указанная функциональная связь эквивалентна связи (
[image: image493.wmf]c

) выхода повторителя первого каскада с неинвертирующим входом второго каскада.
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Рис. 4.18. Классический дифференциальный каскад.

Действительно, 
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с учетом соотношений (4.49) и (4.71)
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Условие (4.75) хорошо известно. Например, при использовании одного источника тока (
[image: image497.wmf]0

I

) в общей цепи эмиттера (истока) 1 и 2 транзисторов следует
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Однако в случае применения в цепях истока или эмиттера резистора (
[image: image499.wmf]Э

R

 на рис. 4.18) или незначительной величиной напряжения Эрли, используемого в качестве источника тока транзистора, условие (4.76) нарушится, и минимизация 
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 параметрически оказывается невозможной. 

Из соотношений (4.49), (4.65), (4.66) при 
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где 
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Таким образом, параметрическая чувствительность коэффициента передачи синфазного напряжения к нестабильности малосигнальных параметров транзисторов (
[image: image506.wmf]11

h

,
[image: image507.wmf]22

h

) не превышает единицы. Далее будет показано, что только эта схема характеризуется таким свойством и поэтому не требует согласования различных компонентов.

Необходимая параметрическая «степень свободы», как видно из (4.65), может быть создана в случае применения дополнительных каскадов, обеспечивающих любое численное значение 
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 не только с положительным, но и с отрицательным значением. Действительно, при 
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 условие минимизации 
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 связано с выполнением условия
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при этом численное значение дифференциального коэффициента усиления остается неизменным. Несложно установить, что функциональная связь 
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 реализуется инвертирующим каскадом, например, так, как это показано на рис. 4.19. 
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Рис. 4.19. Квазидифференциальный каскад
Совместное решение системы уравнений, образованной (4.78) и (4.79), при условии 
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 приводит к необходимости реализовать следующее параметрическое условие
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минимизации 
[image: image516.wmf]сн1
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 и максимизации дифференциального коэффициента усиления
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Из условия (4.79) также следует равенство


[image: image518.wmf]-

+

+

-

-

=

2

1

21

1

)K

K

b

(

K

,









(4.82)

которое указывает на возможность реализации связи выхода первого и выхода второго каскадов через инвертирующий каскад (
[image: image519.wmf]+
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) так, как это показано на рис. 4.20. 
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Рис. 4.20. Дифференциальный каскад с динамической нагрузкой
Из анализа схемы следует, что
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поэтому минимизация 
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 требует согласования малосигнальных параметров n-p-n и p-n-p транзисторов, для выполнения условия 
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что и объясняет высокую (больше 1) параметрическую чувствительность этого параметра. Однако дифференциальный коэффициент усиления схемы в силу динамической нагрузки каскада (
[image: image524.wmf]~
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) оказывается достаточно большим
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что в ряде случаев позволяет использовать значительные величины 
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 и 
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 для увеличения его граничного напряжения.

Для уменьшения влияния малосигнальных параметров транзисторов на коэффициент передачи синфазного напряжения можно в структуре динамических нагрузок использовать местную отрицательную обратную связь, например, так, как это показано на рис. 4.21.
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Рис. 4.21. Дифференциальный каскад с динамической нагрузкой 
и дополнительным контуром обратной связи
В этом случае 
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для минимизации коэффициента передачи синфазного напряжения необходимо выполнить условие
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Однако параметрическая чувствительность к дополнительным эмиттерным сопротивлениям не уменьшается. Выполнение условия (4.87) уменьшает дифференциальный коэффициент усиления каскада
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Полученные результаты являются общими и показывают возможные способы построения дифференциальных каскадов. Строго говоря, условия (4.71), (4.79) могут быть реализованы при использовании цепей базы              (затвора) основных (V1, V2) транзисторов. В этом случае знак локальной передачи 
[image: image533.wmf]+

21

b

 необходимо изменить на противоположный, т.е. использовать передачу 
[image: image534.wmf]-

21

b

.

Отметим, что такие структуры позволяют также существенно повысить граничное напряжение дифференциального каскада и, следовательно, скорость нарастания выходного напряжения соответствующего усилителя.

Полученные результаты хорошо известны и имеют чисто методическое значение. Они показывают возможные схемотехнические сочетания каскадов без использования дополнительных обратных связей (условие (4.64)). Однако соотношения (4.59)–(4.63) показывают, что диагональные элементы матриц 
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 и 
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, которые являются признаками дополнительных обратных связей, оказывают аналогичное влияние на синфазный и дифференциальный коэффициенты передачи схем. 

Соотношения (4.74) и (4.79) устанавливают основные структурные признаки простейших дифференциальных каскадов, когда минимизация коэффициента передачи синфазного напряжения не уменьшает его дифференциальный коэффициент усиления. Более детальное их сопоставительное исследование показывает, что условие (4.74) обеспечивает более мягкие требования к стабильности эквивалентной крутизны применяемых транзисторов. Именно поэтому при разработке методики их структурного синтеза это условие можно использовать в качестве базового.
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Тогда из (4.59) и (4.60) при условии, что инвертирующие входы активных элементов не используются для организации контуров дополнительных обратных связей (
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), несложно получить следующие базовые соотношения:
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При наличии указанной в (4.74) функциональной связи 
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) предельное значение коэффициентов ослабления синфазного сигнала с учетом (4.48) и (4.49) определяется следующими соотношениями

[image: image547.wmf];

)

R

S

)(1

R

S

(1

R

R

S

S

1

R

S

K

П2

2

П1

1

П2

П1

2

1

Н1

1

сн1

+

+

-

-

=





         (4.94)


[image: image548.wmf],

)

R

S

)(1

R

S

(1

R

R

S

S

1

R

S

K

П2

2

П1

1

П2

П1

2

1

Н2

2

сн2

+

+

-

=





         (4.95)

где 
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Рис. 4.22. Дифференциальный каскад 
с дополнительными обратными связями
Таким образом, если 
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 функции (4.90) и (4.91)              минимизируются в пространстве параметров основных каскадов и вводимых цепей межкаскадной связи. Подстановка условий (4.89) и его симметричного эквивалента в (4.61) показывает, что при 
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 знаменатели приведенных выше соотношений равны 1 и при указанной особенности цепей межзвеньевых связей уменьшение коэффициента усиления каскада не наблюдается. Принципиальная схема такого каскада приведена на                рис. 4.19. Анализ схемы при условии идентичности плеч приводит к следующему результату
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Теоретически реализация аналогичной компенсирующей обратной связи возможна и за счет применения цепей базы (затвора) основных транзисторов, в этом случае 
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. Однако при этом возникают проблемы с реализацией входных цепей дифференциальных каскадов.

Приведенный выше принцип построения дифференциальных каскадов и усилителей увеличивает коэффициент ослабления синфазного сигнала при неизменном дифференциальном коэффициенте усиления. Для подтверждения данного теоретического положения выполнено моделирование различных схем в среде PSpice. Для наглядности можно продемонстрировать также инженерный алгоритм построения таких дифференциальных каскадов, который следует из приведенных выше результатов.

Рассмотрим простейший дифференциальный каскад, приведенный на рис. 4.23. Его параметры приведены в табл. 4.3. 
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Рис. 4.23. Структура обычного дифференциального каскада в среде PSpice
Таблица 4.3
	№
схемы
	№ кан.
	Параметры
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	дБ
	МГц
	В
	мВ
	дБ
	МГц
	В
	мкА
	мкА
	В

	Рис. 4.23
	1
	-62
	1,7
	-4
	-50
	-6
	670
	4,3
	107
	213
	5

	
	2
	
	
	
	
	
	
	
	
	
	

	
	
	
	
	4,9
	400
	
	
	
	
	
	

	Рис. 4.24
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	Рис. 4.25
	1
	-113
	0,012
	-2,7
	-50
	-6
	56
	4,3
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	465
	5

	
	
	
	
	4,8
	400
	
	
	
	125
	
	


При моделировании схемы использовались компоненты радиационностойкого аналогового базового матричного кристалла (АБМК) [31]. Относительно небольшой коэффициент ослабления синфазного напряжения (62 дБ), как это отмечалось ранее, объясняется влиянием сопротивления участка цепи коллектор-эмиттер транзистора, на базе которого реализован источник тока. В соответствии со структурной схемой рис. 4.22 для увеличения коэффициента ослабления синфазного сигнала в схему необходимо ввести две компенсирующие обратные связи, действие которых должно также обеспечить неизменным дифференциальный коэффициент передачи каскада. Именно такая схема приведена на рис. 4.24. При ее моделировании использовались транзисторы указанного выше АБМК и сохранены режимы их работы. 
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Рис. 4.24. Дифференциальный каскад 
с дополнительными обратными связями
Как видно из табл. 4.3, несмотря на ожидаемый результат ослабление синфазного напряжения не наблюдается. Однако это имеет достаточно простое объяснение: использованные в схеме дополнительные p-n-p транзисторы характеризуются значительно более низким сопротивлением коллекторного перехода. Именно поэтому, как следует из соотношения (4.74), и увеличивается коэффициент передачи синфазного напряжения. Необходимо также отметить значительное увеличение диапазона рабочих частот для этого сигнала, которое также объясняется действием введенных контуров. Действительно, даже не привлекая дополнительных исследований, из соотношений (4.77), (4.78), (4.96), (4.97) следует, что эффективность действия контуров возрастает при уменьшении начального значения коэффициента ослабления синфазного напряжения. 
Необходимо отметить отсутствие перерегулирования в предложенной схеме, которое характерно для простейшего дифференциального каскада. Заметное уменьшение диапазона рабочих частот для дифференциального напряжения объясняется значительным увеличением емкости нагрузки каскада не только за счет влияния паразитных емкостей транзисторов p-n-p типа, но и за счет увеличения соответствующей емкости на подложку.

Таким образом, в рамках указанных компонентов повышение эффективности действия контуров обратных связей возможно только при условии разделения узла ввода сигнала обратной связи и эмиттерных цепей основных транзисторов. Решение данной задачи возможно в рамках схемы, показанной на рис. 4.25. Наличие такого преобразования обеспечивает увеличение коэффициента ослабления синфазного сигнала практически на три порядка.
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Рис. 4.25. Структура дифференциального каскада 
с максимальным коэффициентом ослабления синфазного сигнала
Как видно из соотношений (4.96) и (4.97), идентичность основных транзисторов должна обеспечивать нулевое значение 
[image: image575.wmf]сн
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. Однако в реальных схемах эта величина ограничивается влиянием сопротивления коллекторного перехода, образующего цепь прямой передачи входного сигнала из базы в коллектор основных транзисторов.

Полученные выше схемы наглядно демонстрируют место структурного синтеза в аналоговой микросхемотехнике. Любые результаты анализа обобщенной структуры позволяют выявить фундаментальные ограничения в исследуемом классе электронных схем, показать способы решения практических задач и перевести их из области эвристических процедур в область формализованных математических преобразований. Однако для получения на этой основе практических схем по-прежнему необходим детальный анализ возможных схемотехнических конфигураций, вскрытие причин, обусловливающих те или иные результаты, поиск способов преодоления трудностей. Именно эти проблемы и создали «специальный язык» схемотехники, который по своей значимости ничем не уступает языку алгоритмизации проектных процедур. С методической точки зрения композиция этих двух подходов и открывает новые горизонты в микросхемотехнике. Так, решение главной в предметной области задачи и уверенность в ее если не оптимальном, то рациональном решении позволяет перевести эти результаты в область нового практического применения, используя язык схемотехники даже без поиска физического объяснения найденной закономерности. Сказанное можно продемонстрировать на конкретной задаче применения синтезированных дифференциальных каскадов. Первоначально сформулируем практическую задачу.

Создание смешанных систем на кристалле не только аналого-цифро-вого, но и цифроаналогового типов предполагает разработку широкодиапазонных и энергоэкономичных инструментальных усилителей как с фиксированными, так и с управляемыми параметрами. Эти устройства являются основой как для аналоговых портов, так и для целого класса сложно-функциональных блоков. Кроме этого, их схемотехника должна ориентироваться на базовые компоненты и технологические процессы, применяемые при производстве СнК. С этих позиций использование классических инструментальных усилителей, состоящих из трех прецизионных операционных усилителей и семи резисторов, оказывается невозможным по следующим основным причинам. Во-первых, коэффициент ослабления синфазного сигнала будет непосредственно определяться точностью изготовления этих резисторов. Например, для резисторов с классом точности      0,1 % 
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 не превышает 60 дБ, что при полупроводниковой технологии требует специальной дорогостоящей функциональной подстройки. Во-вто-рых, для реализации трех ОУ необходимо относительно большое число транзисторов (75–100), с оптимальным режимом работы соответствующих каскадов. Наконец, и это самое главное, потребляемая от источников питания мощность оказывается соизмеримой с мощностью программируемого ядра СнК.

В [62] отмечалось, что решение таких задач целесообразно ориентировать на мультидифференциальные ОУ (МОУ), в рамках которых используется только один выходной и промежуточные каскады. Однако базовая структура входных цепей МОУ непосредственно определяет достижи-   мый 
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 при заданном дифференциальном коэффициенте усиления. Таким образом, для решения различных задач необходимо оценить целесообразность использования данной структуры во входных каскадах этих усилителей. 

На рис. 4.26 приведена структурная схема входного каскада для МОУ с дополнительными компенсирующими синфазный сигнал обратными связями и эмиттерными сопротивлениями для расширения диапазона линейной работы. В табл. 4.4 приведены результаты ее поэтапного преобразования:

· вариант 1: простейший входной каскад без дополнительных обратных связей и эмиттерных сопротивлений;

· вариант 2: входной каскад с дополнительными, компенсирующими синфазный сигнал обратными связями, но без эмиттерных сопротивлений;

· вариант 3: входной каскад с эмиттерными сопротивлениями для расширения диапазона линейной работы, но без дополнительных обратных связей;

· вариант 4: входной каскад, приведенный на рис. 4.26.
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Рис. 4.26. Структурная схема входного каскада для МОУ 
с дополнительными обратными связями и эммитерными сопротивлениями
Таблица 4.4
Результаты моделирования мультидифференциальных каскадов
	Вариант
	Параметры
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	дБ
	Гц
	В
	мВ
	дБ
	МГц
	В

	1
	-82
	2500
	-3,3

              1,7
	-40

             40
	30
	22
	1,1

	
	
	
	
	
	
	
	

	2
	-119
	76
	-3,3

               3,3
	-40

               40
	26
	16
	2,6

	
	
	
	
	
	
	
	

	3
	-82
	2500
	-5

              1,6
	-2000

             850
	-0,2
	21
	1,1

	
	
	
	
	
	
	
	

	4
	-119
	76
	-3,3

             3,3
	-1300

          1300
	-0,8
	16
	2,7

	Примечание. Для всех вариантов Еп=5в.


Из табл. 4.4 следует, что применение эмиттерных сопротивлений значительно уменьшает дифференциальный коэффициент усиления, но не влияет на эффективность действия контуров обратных связей. Их примене-ние расширяет класс задач, решаемых предложенным методом. В табл. 4.4 также отмечено уменьшение дифференциального коэффициента усиления, которое объясняется влиянием входного сопротивления транзисторов p-n-p типа. На рис. 4.27 приведены частотные зависимости коэффициента передачи синфазного сигнала всех вариантов, откуда видно значительное увеличение коэффициента ослабления синфазного напряжения за счет использования дополнительных обратных связей.
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Рис. 4.27. Частотная зависимость коэффициента передачи 
синфазного сигнала мультидифференциальных каскадов
Таким образом, найденный метод построения дифференциальных каскадов действительно позволяет существенно (практически на три порядка) увеличить коэффициент ослабления синфазного сигнала. Это достигается путем введения дополнительных компенсирующих обратных связей. При этом предложенные преобразования не влияют на дифференциальный коэффициент усиления. Уменьшение граничной частоты полосы пропускания дифференциального каскада объясняется влиянием входных емкостей каскадов на p-n-p транзисторах. Как видно из табл. 4.3 и 4.4, граничные частоты дифференциальных каскадов с дополнительными обратными связями практически совпадают.



5. Структурный синтез линейных устройств 
с дифференциальными операционными усилителями


5.1. Обобщенная структура линейных электронных схем 
с дифференциальными операционными усилителями

Получение фундаментальных свойств линейных электронных схем, разработка на их основе методов структурного синтеза и оптимальной топологической реализации, обеспечивающих практическую параметрическую оптимизацию в пространстве параметров электрических компонент, предполагает предварительное исследование обобщенных структур. Под обобщенными структурами понимается совокупность базисных структур и цепей их связи, образующих полный граф. Это свойство обобщенных структур обеспечивает функциональную и схемотехническую полноту, которая гарантирует, что любое физически осуществимое решение конкретной задачи может быть получено из обобщенной структуры путем простейшего усечения. Для задач схемотехнического проектирования аналоговых устройств, ориентированных на автоматическое управление и техническую диагностику, основным базисным элементом является операционный усилитель (ОУ). 
Анализируемая ниже обобщенная структура охватывает достаточно большой класс практически важных схем с RC-цепями второго и более высоких порядков (фильтры, корректоры и другие устройства частотной селекции), безынерционные электронные устройства (усилители, датчики           и т.п.). В основу построения этих устройств могут быть положены базисные структуры в виде ОУ, видеоусилителей и других преобразователей, осуществляющих однонаправленную передачу сигнала (рис. 5.1).
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Рис. 5.1. Обобщенная структура с неразделенными цепями обратной связи
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Рис. 5.2. Векторный сигнальный граф обобщенной структуры

Обобщенная структура описывается следующей матрично-векторной системой уравнений:
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        (5.1)
Смысл векторов 
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 и матриц 
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, их структура поясняются на рис. 5.2 и в табл. 5.1. При определении локальных (частных) передач необходимо, как это известно, узлы подключения выходов неиспользуемых ОУ соединить с общей шиной (табл. 5.1). 
Таблица 5.1

Матрицы и векторы обобщенной структуры
	Матрица, вектор
	Размер-ность
	Физический смысл компонент – локальная передаточная функция пассивной RC-подсхемы:
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	От выхода i-го ОУ к инвертирующему входу j-го ОУ
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	От выхода i-го ОУ к неинвертирующему входу j-го ОУ
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	От источника входного сигнала к инвертирующему входу i-го ОУ
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	От источника входного сигнала к неинвертирующему ходу i‑го ОУ
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	От выхода i-го ОУ к нагрузке


Активные элементы описываются диагональными матрицами
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             (5.2)
размерностью N×N, компоненты которых являются передаточными функциями ОУ по инвертирующему 
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 входам. 
Для современных ОУ с достаточно низким коэффициентом передачи синфазного сигнала можно считать, что
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Следует отметить, что при 
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 из рассматриваемой структуры следует известная модель Сандберга.

Из системы уравнений (5.1) с учетом соотношения (5.2) определяется передаточная функция обобщенной структуры
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  (5.4)
где 
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Для идеальных ОУ 
[image: image609.wmf](

)

(

)

N

1,

i

,

p

K

i

=

¥

=

 функция (5.4) упрощается:
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В общем случае передаточная функция (5.4) с достаточной степенью точности может определиться разностью
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где 
[image: image612.wmf](
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 – приращение идеализированной передаточной функции, вызванное неидеальностью i-го ОУ.

Необходимо отметить, что в этом случае не учитываются составляющие второго порядка малости, определяемые взаимным влиянием статического коэффициента усиления 
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i и площади усиления Пi различных ОУ. Применив метод пополнения [87] для обращения матрицы, входящей в функцию (5.4), можно получить
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    (5.6)

В приведенном соотношении
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является передаточной функцией модели при подключении источника сигнала непосредственно к неинвертируемому входу i-го ОУ,
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представляет собой передаточную функцию, реализуемую на выходе i-го ОУ, а
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     (5.9)

есть передаточная функция на выходе i-го ОУ при подключении источника сигнала к его неинвертирующему входу. В приведенных соотношениях векторы 
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 имеют только одну единицу на позиции, соответствующей номеру i-го усилителя. Другие их компоненты равны нулю. Предельным переходом из (5.6) определяется активная чувствительность цепи:
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Соотношения (5.6)–(5.10) оказываются полезными для качественного анализа явлений и поиска закономерностей построения рассматриваемого класса схем.

Модули функций (5.7) и (5.8) устанавливают связь нижнего и верхнего уровней динамического диапазона с произведением
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которое является объективным показателем качества схемотехники ARC-устройств. Это соотношение ранее было установлено только для двухполюсников. Если модуль функции (5.8) в рабочем диапазоне частот оказывается больше максимального коэффициента передачи устройства, то в схеме наблюдаются «всплески усиления», которые и уменьшают максимальный уровень выходного напряжения. Одновременно уменьшение модуля функции (5.7) снижает вклад i-го ОУ не только в собственный шум схемы, но и в уровень ее нелинейных искажений. 

5.2. Особенность обобщенной структуры 
и свойств электронных устройств 
с безынерционными цепями обратной связи

Для электронных усилителей и датчиков компоненты матриц 
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 вещественны, поэтому соотношения (5.2)–(5.9) могут быть конкретизированы:
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где 
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В приведенных соотношениях
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а
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представляет собой передаточную функцию, реализуемую на выходе i-го АЭ. Здесь векторы 
[image: image631.wmf]T
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 имеют только одну единицу на позиции, соответствующей номеру i-го АЭ. Другие компоненты равны нулю. Для управляемых схем вектор ui определяется из соотношения коэффициента передачи ненагруженного пассивного управителя.

Для приведения полученных соотношений к дробно-рациональному виду можно использовать модифицированную теорему Сурье [87]:
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Коэффициенты 
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и матрицы 
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 вычисляются с помощью следующего алгоритма
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Отметим, что при k=n Q=0.

Настоящие соотношения позволяют найти базовые принципы конст-руирования коэффициентов передаточных функций и, следовательно, сфор-мулировать различные подходы к решению задачи структурного синтеза.

Рассмотрим случай построения усилителей. Используя метод пополнения [87], передаточную функцию (5.12) с достаточной точностью можно определить разностью
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где
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является коэффициентом передачи усилителя, а
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представляет собой приращение передаточной функции, вызванное влиянием площади усиления i-го АЭ. В соотношении (5.23)
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      (5.24)
есть коэффициент передачи на выходе i-го АЭ при подключении источника сигнала к его неинвертирующему входу. 

С учетом полученных соотношений передаточную функцию обобщенной структуры можно привести к следующему виду:
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причем
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где Σ2 – сумма попарных произведений 
[image: image644.wmf]i
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; Σ3 – сумма аналогичных произведений по три.

Эти выражения указывают на существование двух основных принципов снижения влияния площади усиления активных элементов.

При построении измерительных усилителей одним из основных показателей качества является смещение уровня постоянного выходного напряжения (дрейф нуля). Существующие схемотехнические способы создания бездрейфовых схем ориентированы на дифференциальные каскады и обеспечивают хорошие качественные показатели только для устройств с небольшим количеством усилительных блоков. Задача значительно усложняется при построении цифроуправляемых усилителей, аттенюаторов, электронных датчиков и т.п. Аналогичные проблемы возникают при минимизации собственного шума схем. В настоящее время не существует эффективной в практическом отношении теории синтеза малошумящих схем. Технологические приемы построения бездрейфовых и малошумящих микроэлектронных устройств оказались довольно сложными и чрезвычайно дорогостоящими.

Анализ схем замещения существующих активных элементов показывает, что учесть влияние их дрейфа нуля и собственного шума можно подключением ко входу некоторого источника ei, моделирующего ЭДС смещения или спектральную плотность мощности собственного шума (рис. 5.3). В этом случае обобщенная структура будет описываться следующей системой уравнений
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Следовательно,
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 (5.28)

Таким образом, дрейф нуля системы определится выражением
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а спектральная плотность выходной мощности собственного шума может быть найдена из соотношения
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где Gi(
[image: image649.wmf]w

) – эквивалентная спектральная плотность входной мощности собственного шума i-го АЭ. Отметим, что настоящее соотношение справедливо и для устройств с частотозависимыми цепями обратной связи (фильтры, корректоры и т.п.).
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Рис. 5.3. Сигнальный граф фрагмента системы

Таким образом, построение малошумящих схем связано с минимизацией набора модулей функций (5.15) для доминирующих с точки зрения Gi(j
[image: image651.wmf]w

) активных элементов. Если в структуре используются одинаковые АЭ, то минимизации необходимо подвергнуть функцию
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с учетом технологических или иных диктуемых тактикой решения конкретной задачи ограничений в диапазоне рабочих частот 
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1( 
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2 .

При построении бездрейфовой схемы минимизируется при аналогичных ограничениях функция (5.29). В практическом отношении наиболее рациональным может оказаться вариант минимизации одной или нескольких составляющих ряда (5.29), которые являются доминирующими в общей структуре ЭДС смещения или ее чувствительности на входе устрой-ства. Кроме того, специальной коррекцией 
[image: image655.wmf](

)

n

1,

i

e

i

=

 теоретически можно обеспечить любое значение выходной величины без дополнительных ог-раничений на пассивные элементы схемы. Отметим, что в случае миними-зации Hi соответственно уменьшается также степень влияния площади усиления i-го АЭ и, как это будет показано ниже, чувствительность К0.

Традиционно важнейшим показателем качества усилителя является нестабильность его коэффициента передачи К0, вызванная изменениями коэффициента усиления отдельных каскадов (Ki)
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где 
[image: image657.wmf]0
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Из соотношения (5.23) следует:
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где 
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                   (5.35)

Аналогично определяется чувствительность к пассивным элементам схемы, определяющим набор локальных передач ее коммутирующей части:
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где 
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Полученные соотношения показывают, что минимизация любой из составляющих общей чувствительности структуры связана с минимизацией одного из модулей передач Hi и Fi. В частности, как это следует из (5.33)–(5.35), создание высокочастотных усилителей возможно также за счет чередования минимумов Hi=0 и Fi=0 для отдельных каскадов.

5.3. Собственная компенсация 
частотных свойств активных элементов
Влияние частотных свойств активных элементов на характеристики устройств различного назначения значительно определяет область их прак-тического применения. Создание идентичных операционных усилителей (например, несколько ОУ в одном кристалле) позволило внедрить в инженерную практику принцип взаимной компенсации, когда характер влияния двух или нескольких активных элементов оказывается противоположным [60]. Этот подход получил широкое распространение и позволил создать целое поколение электронных схем различного назначения [24, 54].  В рамках отмеченного следует выделить две схемотехнические особенности.      В первом случае указанное выше влияние является следствием или «побочным продуктом» решения основной задачи – создания требуемой функциональной зависимости, во втором – в схему вводятся дополнительные активные элементы [46, 52], что не уменьшает активную чувствительность и увеличивает собственный шум схемы. Именно поэтому необходим поиск принципиально новых способов решения этой задачи.

Ранее отмечалось, что расширение диапазона рабочих частот и динамического диапазона схемы связано с минимизацией вещественных и мнимых составляющих локальных функций 
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. Именно в этом случае уменьшается степень влияния активного элемента на характеристики и параметры всего устройства [43].

Поиск условий собственной компенсации необходимо осуществить в рамках обобщенной структуры [23]. Соотношения (5.5а), (5.5б ) для i-го активного элемента можно интерпретировать сигнальным графом, изображенном на рис. 5.4. Из (5.3), (5.8) следует, что 
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(5.37)
Следовательно, заменой соответствующих ветвей можно получить векторный сигнальный граф (рис. 5.5), учитывающий влияние i-го активного элемента. Наличие узла 
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 не изменяет структуру и смысл локальной функции (5.7), т.к. любую компоненту ui можно рассматривать как равную единице разность передач пассивной части цепи на инвертирующий и неинвертирующий входы. 

[image: image667.wmf]x

0

(

)

F

p

i

(

)

F

p

ii

y

i

(

)

-

1

K

p

i

x

x

i

i

+

-

-

(

)

H

p

i

y

0

(

)

Ф

p

u


Рис. 5.4. Сигнальный граф электронной системы 
при влиянии i-го активного элемента
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Рис. 5.5. Векторный сигнальный граф электронной системы 
при влиянии i-го активного элемента

Из рассмотрения векторного сигнального графа следует важный в теоретическом отношении вывод: изменение локальных передач 
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 при фиксированной передаточной функции идеализированной схемы возможно тогда и только тогда, когда дифференциальный вход i-го активного элемента связывается с дополнительным входом схемы.

Введем вектор
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где 
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В этом случае структура будет иметь следующую систему уравнений
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решение которой приводит к следующему результату:
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 (5.40)

При обращении матрицы Q воспользуемся методом пополнения [2]
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Следовательно, передаточная функция структуры
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где 
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обеспечивают изменение только локальных функций 
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, сохраняя при этом неизменными передаточную функцию идеализированной структуры 
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 и передаточную функцию на выходе i-го активного элемента. Изменение знака в (5.43), как это видно из (5.38), достигается за счет дифференциальных свойств активных элементов.

Из соотношений (5.41)–(5.43) следует, что
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  (5.44)
Полученный результат имеет достаточно простую физическую трактовку. При идеальном активном элементе (
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) дифференциальный входной сигнал 
[image: image683.wmf]-

+

-

i

i

x

x

 не зависит от частоты, а в случае использования ОУ с 
[image: image684.wmf]¥

=

m

i

 этот сигнал равен нулю, и дополнительный контур обратной связи прекращает свое действие, что в конечном итоге и сохраняет неизменными локальную функцию 
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 и передаточную функцию всего устройства.

Таким образом, полученные топологические условия собственной компенсации являются достаточными.

Для сохранения неизменным набора идеализированных передаточных функций необходимо оставить неизменной не только матрицу В, но и набор векторов 
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. Единственная незафиксированная составляющая 
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 связывает вход i-го активного элемента с истоком, поэтому сформулированное условие является единственным. Этот вывод подтверждается и рассмотрением сигнального графа (рис. 5.5). Создание параллельного пути передачи от узла 
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 к выходу схемы возможно только его соединением с дополнительным входом схемы и, следовательно, как это видно из системы (5.39), со входами активных элементов.

Ответ на вопрос об уровне компенсации в общем случае остается открытым, т.к. зависит от структуры матрицы 
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 и вектора 
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 и во многом зависит от числа неиспользованных входов активных элементов. Кроме этого, практическое использование полученного результата связано с вы-полнением ряда параметрических условий, учитывающих также частотную зависимость компонент матрицы В. 

В этой связи практическое использование настоящих результатов связано с анализом структур поправочных полиномов электронных систем различного класса.

В ряде случаев выполнение параметрических условий минимизации
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 (5.45)
может привести к нарушению принципа пассивности компонент вектора 
[image: image692.wmf]ω

 и, следовательно, к необходимости применения дополнительных активных элементов, выполняющих в сложных схемах также функции сумматоров и масштабирующих усилителей. Их влияние на передаточную функцию и иные показатели качества устройства учитывается в соответствии с изложенной выше методикой. Однако, как это будет показано ниже, для некоторых классов и, в частности, для звеньев второго порядка вклад вводимого активного элемента несоизмеримо ниже основных.

Полученные результаты открывают широкие возможности для оптимальной реализации широкого класса электронных устройств. В общем случае здесь необходима минимизация в рабочем диапазоне частот функционалов
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где М – число дополнительно введенных элементов.

Здесь предполагается использование идентичных активных элементов. Минимизация осуществляется с учетом тех ограничений, которые вытекают из особенности решаемой задачи. Отметим некоторые из них.

При синтезе экономичных схем используются маломощные ОУ, поэтому увеличение их числа может поставить под сомнение целесообразность применения такого подхода. С учетом шумовых свойств активных элементов и необходимости применения высокоомных резисторов задача сводится к минимизации (5.46) при условии равенства вкладов основных и дополнительных ОУ в собственный шум схемы:
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 (5.48)

Возможно также выполнение условия неухудшения нижнего уровня динамического диапазона, когда

[image: image696.wmf](

)

(

)

(

)

(

)

å

å

å

=

=

=

+

-

=

N

1

i

M

1

j

2

j

2

i

i

N

1

i

2

i

j

ω

H

j

ω

ΔH

j

ω

H

j

ω

H

.


  (5.49)

В случае применения малошумящих ОУ, которые характеризуются относительно невысокими частотными свойствами, минимизация (5.47) становится доминирующей, а условие (5.46) – желаемым.

5.4. Особенности собственной компенсации 
в безынерционных схемах

Электронные усилители, датчики и преобразователи характеризуются частотонезависимой пассивной частью, поэтому локальные передачи являются вещественными и, следовательно, активная чувствительность (5.10) может быть минимизирована выполнением одного из условий
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Из соотношений (5.15), (5.16) следует, что 
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где 
[image: image700.wmf]ij

C

 – алгебраическое дополнение матрицы.

Для одноканальных структур, когда источник сигнала подключается к первому каналу 
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с учетом ограничений, которые вытекают из предположения о пассивности коммутирующей части схемы:
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Топологическую структуру алгебраического дополнения можно определить из известного правила Мэзона:
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где 
[image: image706.wmf]k

p

 – k-й путь от входа схемы 
[image: image707.wmf](

)

1

j

=

 к выходу i-го активного элемента; 
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 – алгебраическое дополнение к k-му пути; m – число сквозных путей.

Учитывая, что
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а 
[image: image710.wmf](

)

q

r

L

 – является r-й комбинацией из q несоприкасающихся контуров, минимизация модуля дополнения возможна за счет применения контуров с положительным возвратным отношением и несоприкасающимися с указанным сквозным путем. Например, для двухкаскадного усилителя обеспечение разностных членов в Н2 и F22 возможно применением дополнительного контура 
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Рис. 5.6. Вариант структуры с минимальным влиянием второго каскада

В этом случае
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[image: image715.wmf]2

1

12

21

1

11

1

1

12

2

2

0

K

K

b

b

K

b

1

a

K

b

K

t

K

-

-

=

.





   
   (5.59)

Следовательно, при 
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 осуществляется минимизация Н2 и F22 и, поэтому уменьшается влияние параметров, характеризующих неидеальность второго каскада. Если дополнительно потребовать
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то
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Таким образом, выполнение структурных и параметрических условий минимизации при надлежащем выборе глубины общей обратной связи не сопровождается уменьшением реализуемого коэффициента передачи. Использование такой связи не увеличивает влияние параметров первого каскада. Действительно,
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Аналогично, введением дополнительного контура 
[image: image721.wmf]2
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 можно минимизировать влияние паразитных параметров первого каскада и, следовательно, получить структуру параметрически инвариантного усилителя или преобразователя. Принципиальная схема параметрически инвариантного двухкаскадного усилителя, реализующего настоящий принцип собственной компенсации, приведена на рис. 5.7.
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Рис. 5.7. Принципиальная схема параметрически 
инвариантного усилителя
Здесь
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Покажем, что выполнение условий
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приводит к достижению поставленной цели.

Из соотношений (5.59)–(5.63) следует
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Таким образом, без потери усиления 
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 можно глобально экстремально минимизировать активную чувствительность, влияние дрейфа нуля и собственного шума второго активного элемента.

Полученные ранее соотношения не учитывали влияние составляющих, обратно пропорциональных произведению площадей усиления отдельных каскадов. Из алгоритма (5.18–5.20) знаменатель передаточной функции рассматриваемого усилителя будет иметь вид
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где 
[image: image730.wmf]i
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 – постоянная времени i-го каскада.

Следовательно, условия устойчивой работы схемы нарушаются. Для восстановления устойчивости в схеме достаточно включить корректирующий конденсатор Ск. Тогда
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где 
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и условие структурной устойчивости схемы восстанавливается.

Несложно показать, что при этом минимизируется чувствительность к 
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. Полученные условия параметрической инвариантности распространяются на случай произвольного числа каскадов, т.е. между первым и вторым каскадом можно дополнительно включить произвольное число усилителей, при этом их чувствительность будет равна нулю.
5.5. Базовый алгоритм структурного синтеза схем 
с собственной компенсацией

Выполненные в настоящем разделе исследования указывают на существование двух принципов собственной компенсации влияния параметров активных элементов на характеристики электронных устройств различного функционального назначения.

Первый принцип базируется на введении в структуру дополнительных компенсирующих контуров обратных связей, которые не изменяют способы конструирования коэффициентов идеализированных передаточных функций и поэтому не влияют на верхний уровень динамического диапазона схемы. Создание компенсирующих контуров предполагает соединение дифференциального входа активного элемента с дополнительным входом схемы, обладающим определенными функциональными особенностями. В этой связи для обеспечения однонаправленности передачи сигнала необходимо выполнить условие
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где 
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 – входное сопротивление схемы со стороны дополнительного входа, 
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 – выходное сопротивление схемы на дифференциальном входе активного элемента.

Приведенное неравенство показывает преимущества схем с «заземленными» входами ОУ. Эти узлы можно рассматривать в качестве дополнительных входов схемы, когда условие (5.72) выполняется автоматически. В противном случае может оказаться необходимым введение в схему дополнительных активных элементов, обеспечивающих однонаправленную передачу сигнала.

Таким образом, чем выше число «заземленных» элементов схемы, тем выше ее модернизационный ресурс. Кроме этого, введение дополнительных обратных связей может изменить знак локальных передач 
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 и, следовательно, обеспечить при необходимости взаимную компенсацию влияния различных активных элементов.

Второй принцип собственной компенсации, характерный только для безынерционных схем, связан с выбором способа конструирования коэффициентов идеализированной схемы и предполагает применение положительных возвратных отношений. В этом случае, как это было показано ранее, можно обеспечить нулевые локальные передачи 
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 и 
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 и, следовательно, принципиально повысить качественные показатели проектируемого устройства.

Полученные в настоящем разделе соотношения для определенного класса схем позволяют получить набор функционально-топологических признаков и поэтому существенно формализовать процесс поиска структур с активной компенсацией. Например, для звеньев второго порядка
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где 
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 – частота и затухание полюса, а 
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Тогда, как это было показано ранее, необходимо к полиному добавить следующую составляющую:
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Отсюда
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Соотношения (5.76), (5.77) показывают, что выбором 
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 можно обеспечить любой уровень компенсации влияния площадей усиления активных элементов на частоту затухания полюса. Вытекающие из (5.76), (5.77) функциональные признаки и правила приведены в табл. 5.2.

Таблица 5.2 
Правила построения звеньев с активной компенсацией

	Компенсируемые параметры
	Функционально-топологический признак
	Правило построения схемы
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	Реализация на выходе одного или нескольких ОУ функции 
[image: image759.wmf](

)

p

B

α

p

2j

2

 или 
[image: image760.wmf](

)

p

B

α

0j

 (компенсация (3 или (1)
	Выходы ОУ через масштабный усилитель с коэффициента передачи 
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соединяют с выбранным выходом схемы. В первом случае возвратное отношение в контуре положительно, а во втором – отрицательно

	Примечание. При одновременной компенсации изменений 
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 и 
[image: image764.wmf]p

d

 используется в качестве функционального признака одна из сумм передаточных функций. Если существует свобода выбора, то целесообразно использовать входы того ОУ, чувствительность и площадь усиления которого больше.


5.6. Пример синтеза ARC-схемы с собственной компенсацией

Продемонстрируем изложенное на примере синтеза низкочувствительного звена полосового типа с собственной компенсацией. Известно, что для создания канонической схемы с низкой поэлементной чувствительностью необходимо использовать симметричную RC-цепь и ОУ                        (рис. 5.8).
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Рис. 5.8. Низкочувствительное звено полосового типа 
с симметричной RC-цепью

Анализ RC-подсхемы приводит к следующим результатам:
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Из соотношений (5.5) и (5.9) следует, что


[image: image768.wmf](

)

2

p

p

p

2

p

p

0

u

ω

ω

pd

p

ω

pd

K

p

Ф

+

+

=

;






   (5.79)
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поэтому приращение знаменателя передаточной функции В(р) определится следующим соотношением:
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Используя метод малого параметра, позволяющий перейти к аппроксимирующему полиному, можно получить относительные изменения основных параметров анализируемой схемы
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Для оптимального соотношения [3] 
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Следовательно, при реализации высокой добротности наблюдается не только большое изменение основных параметров, но и, как это видно из (5.30), увеличение собственного шума схемы:
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 (5.85)

Для уменьшения влияния параметров ОУ на качественные показатели устройства применим принцип собственной компенсации. Из (5.30) и соотношений табл. 5.2 следует, что для решения поставленной задачи необходимо, чтобы в контуре дополнительной обратной связи реализовывалась функция:
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Таким образом (функционально-топологические правила табл. 5.2), решение задачи сводится к подключению дополнительного масштабного усилителя-сумматора между инвертирующим входом ОУ и дополнительным входом схемы, которое позволяет реализовать на выходе основного активного элемента передаточную функцию звена полосового типа. При этом, как видно из (5.82), в силу отсутствия сдвига между частотой полюса звена и собственной частотой пассивной цепи в конечной реализации при соответствующем выборе 
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 может наблюдаться полная компенсация влияния основного ОУ вблизи частоты полюса. Соответствующая схема показана на рис. 5.9.
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Рис. 5.9. Низкочувствительное звено полосового типа
с собственной компенсацией

Из соотношения (5.81) с учетом коэффициента передачи неинвертирующего масштабного усилителя следует, что
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где 
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Введение в схему дополнительного ОУ2 приводит к изменению структуры полинома 
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Поэтому
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Следовательно, при аналогичных условиях
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Из приведенных соотношений могут быть получены условия не только собственной, но и взаимной компенсации влияния инерционных свойств активных элементов как на частоту полюса, так и на затухание:


[image: image786.wmf]2

2

1

2

1

2Q

1

П

П

1

2Q

1

1

α

-

+

=

;





                    (5.92)


[image: image787.wmf]÷

÷

ø

ö

ç

ç

è

æ

+

+

=

2

1

2

2

П

П

1

2Q

1

1

α

,




                    (5.93)

которые при большой добротности совпадают. Тогда
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Поэтому собственный шум схемы, определяемый активными элементами, остается неизменным:
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Проведем сравнение полученного устройства с звеном Antonio            (рис. 5.10), которое, по утверждению многих специалистов, является наилучшим из существующих с двумя ОУ [1].
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Рис. 5.10. Низкочувствительное звено Antonio полосового типа

Здесь передаточная функция (5.79) имеет следующие параметры:
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Влияние площади усиления ОУ на основные параметры звена определяется следующими соотношениями:
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Составляющие приведенных соотношений сгруппированы для наглядности принципа взаимной компенсации. Из анализа составляющих можно сделать вывод, что наилучшим сочетанием параметров являются условия
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Тогда
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Однако даже в этом случае чувствительность этих параметров к площади усиления ОУ остается значительно выше, чем в схеме рис. 5.9. Действительно,
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а в схеме звена с собственной компенсацией
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Таким образом, стабильность параметров синтезированной схемы значительно выше, чем в структуре Antonio, которая считалась наилучшим схемотехническим решением.

Здесь
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и, следовательно, собственный шум схемы оказывается ниже. С учетом оценки (5.30) выигрыш звена Antonio по этому показателю составляет 
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, однако при построении конкретных фильтров в качестве компенсирующего активного элемента в синтезируемой схеме можно использовать малошумящие видеоусилители и получить более высокие качественные показатели по всем параметрам [54]. 

Рассмотренный пример подтверждает основной тезис общей постановки задачи – новые целенаправленно созданные структуры электронных схем создают дополнительные параметрические степени свободы, которые при рациональном их использовании (например, параметрической оптимизации) позволяют создавать устройства с более высокими качественными показателями, а также уменьшать требования к технологическим нормам производства активных компонентов.

5.7. Эффективность метода собственной компенсации 
при решении практических задач

Применение предложенного принципа собственной компенсации влияния площади усиления активных элементов на характеристики устройств различного функционального назначения позволило получить достаточно большое число оригинальных схемотехнических решений, внедренных в реальную радиоэлектронную аппаратуру.

Детальный анализ целого класса прецизионных микросхем ведущих западных фирм (Burr-Brown, Maxim, Analog Devices) показывает, что используемые ими схемотехнические решения неоптимальны, а высокие качественные показатели фильтров, инструментальных усилителей и датчиков достигаются либо за счет применения активных компонентов, изготовленных по субмикронной технологии, либо за счет повышения потребляемой от источников питания мощности [23].

Продемонстрируем изложенное на примере модернизации принципиальной схемы микросхемы UAF-43 (Burr-Brown Cor. USA). В приведенной на рис. 5.11 схеме универсального звена изменен способ включения ОУ1 (в указанном изделии он не связан с ОУ2), что, однако, не влияет на частотный и динамический диапазоны универсального фильтра. Указанное подключение используется в измерительных фильтрах фирм Bruel & Kjaer (Дания), Robotron (Германия), Maxim (США), а также в некоторых отечественных изделиях. Результаты анализа, связанные с определением локальных передач, определяющих качественные показатели изделия, приведены в табл. 5.3.
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Рис. 5.11. Исходная схема универсального звена

Таблица 5.3

Локальные передачи универсального звена

	Номер ОУ
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Здесь 
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Соотношения между резистивными элементами выбраны так, чтобы на выходах всех ОУ максимальное напряжение в рабочем диапазоне частот не превышало бы выходное. 
В этом случае максимальная спектральная плотность шума на выходе звена составит
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а приращение знаменателя может быть найдено из соотношения
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поэтому, как следует из (5.73),
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Из приведенных выражений следует, что при реализации высокой добротности Q отклонение затухания полюса оказывается значительным. В этой связи при разработке процедуры модернизации схемы необходимо на первом этапе введением дополнительных компенсирующих контуров обратных связей уменьшить влияние площади усиления ОУ на dp. Обоснование конкретного контура компенсирующей обратной связи должно предусматривать также анализ его влияния на собственный шум схемы.

Из соотношений табл. 5.3 следует, что наиболее целесообразным является способ, обеспечивающий разностные члены в 
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 и, следовательно, связанный с соединением дополнительного входа с дифференциальным входом ОУ2 (см. функционально-топологические правила табл. 5.2). Принципиальная схема такого звена приведена на рис. 5.12. 
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Рис. 5.12. Схема с компенсацией влияния площади усиления ОУ
 на затухание полюса

Здесь дополнительная связь инвертирующего входа ОУ4 с неинвертирующим входом ОУ2 реализует первый вариант компенсации погрешности затухания полюса и поэтому повышает запас устойчивости, а связь ОУ1 с ОУ2 – указанный ранее второй вариант [24].
В исходной схеме (рис. 5.11) использовались малошумящие ОУ      ОР-27 (140УД25А), спектральная плотность шумов которых на частоте полюса (
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, а в полученном (модернизированном) варианте – маломощные ОУ LF-140 (140УД282), характеризующиеся большей спектральной плотностью (
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). Как видно из сопоставления графиков амплитудно-частотных характеристик (АХЧ) схем и их спектральной плотности собственного шума (кривые А и В на рис. 5.13 соответственно), качественные показатели схем практически совпадают, однако модернизированный вариант универсального звена потребляет от источника питания в 23 раза меньший ток (
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Рис. 5.13. Результаты моделирования

Если в исходной схеме применить ОУ LF-442, то будет наблюдаться восьмикратное увеличение реализуемой добротности, и при исходном значении Q=10 происходит потеря работоспособности (сомовозбуждение). 

Сравнение АЧХ идеального звена (рис. 5.13) с аналогичной характеристикой схемы рис. 5.11 показывает, что дальнейшее развитие структуры должно быть направлено не только на уменьшение погрешности затухания полюса, но и на компенсацию уменьшения частоты полюса. Последнее обусловлено применением более низкочастотных ОУ типа LF-442. Для решения поставленной задачи в схему необходимо ввести дополнительный масштабный усилитель, увеличивающий число степеней ее свободы и, в соответствии с рекомендациями табл. 5.2, компенсирующие контуры обратных связей (рис. 5.14). 
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Рис. 5.14. Схема с компенсацией влияния площади усиления 
на частоту полюса

Для уменьшения собственного шума нового варианта звена этот усилитель подключен так, чтобы его выходной сигнал не был значительно ниже выходного сигнала схемы. Приведенные на рис. 5.13 результаты моделирования показывают, что полученная в результате синтеза схема звена характеризуется значительно более низким влиянием площади усиления ОУ на частоту и затухание полюса.

Настоящие свойства позволяют использовать экономичные активные элементы LF442 и, несмотря на большое их количество, значительно уменьшить потребляемый от источников питания ток. Сопоставление спектральной плотности (кривая С) с аналогичными зависимостями других вариантов (А, В) подчеркивает неизменность их динамического диапазона. Этот результат достигается несмотря на увеличение числа ОУ и их собственного шума. Полученные результаты связаны в первую очередь с изменением структуры схемы, т.к. дополнительные обратные связи позволяют для отдельных локальных передач 
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 обеспечить разностные члены, благоприятно влияющие не только на частотный, но и на динамический диапазоны схемы.

Для достижения максимального эффекта метода собственной компенсации синтезированные схемы ее, как правило, необходимо оптимизировать в пространстве дополнительно введенных резистивных элементов. Так, в звене рис. 5.14 степень компенсации изменения затухания определяется полной передачей масштабного усилителя 1 (
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Таким образом, применение рассмотренных методов структурного синтеза позволяет за счет уменьшения влияния площади усиления активных элементов существенно повысить свободу выбора ОУ и, следовательно, значительно улучшить технико-экономические показатели ИС. 

Приведенные примеры позволяют сделать ряд важных для развития принципа собственной компенсации выводов.

Во-первых, введение компенсирующих контуров обратной связи требует либо применения дополнительных активных элементов, реализующих функции суммирования и масштабирования сигналов обратной связи, либо дополнительных (ранее не используемых) высокоомных входов дифференциальных ОУ [46].

Во-вторых, как это отмечалось ранее (анализ структур выражений (5.7), (5.9) и (5.43)), полная собственная компенсация теоретически невозможна. Действительно, при анализе принципиальных схем в рассмотренных примерах минимизация влияния площади усиления ОУ на параметры звеньев либо осуществлялась в ограниченном частотном диапазоне, либо за счет взаимной компенсации влияния ряда ОУ на итоговый результат, поэтому полученные схемотехнические решения не приводят к кардинальному расширению частотного и динамического диапазонов [43]. 

В этой связи аналоговая микросхемотехника должна предусматривать совершенствование активных элементов функциональных устройств. Например, можно считать перспективным направление создания мультидифференциальных ОУ, обеспечивающих дополнительные степени свободы за счет увеличения числа высокоомных входов [52]. Кроме этого, развитие принципа собственной компенсации необходимо распространить и на активные элементы, когда аналогичные компенсирующие контуры используются на компонентном уровне. 
6. ОСОБЕННОСТЬ структурного синтеза 
перестраиваемых ARC-схем

6.1. Обобщенная структура перестраиваемых ARC-схем


Приведенные в разделе 3 результаты показывают, что для снижения влияния электронных ключей на характеристики и параметры устройства целесообразно в качестве базисных структур использовать интеграторы (Si(p)), что в общем случае с переменной постоянной времени ((i), и усилители (Kj (p)) с управляемым коэффициентом передачи (Kj). Эти блоки объединяются в структуры посредством коммутирующей части схемы (КЧС), которая также связывает их с источником сигнала x0 и входным узлом схем y0 (рис. 6.1).

Рассматриваемая модель перестраиваемого устройства описывается следующей матрично-векторной системой уравнений:
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             (6.1)
Смысл векторов XS, XK, YS, YK, поясняется векторным сигнальным графом, изображенным на рис. 6.1. Структура матриц BSS, BSK, BKS, BKK и векторов TK, TS, AK, AS, относящихся к КЧС, приведена в табл. 6.1, где знак Т означает транспонирование.

Из векторного графа следует, что данная модель состоит из трех основных частей. Первая часть (компоненты векторов AK и AS) является расщепителем, который посредством разветвления преобразует скалярную величину входного сигнала x0 в векторную, воздействующую на соответствующие входы базисных структур. Вторая и наиболее важная часть системы (компоненты всех матриц, входящих в (6.2)) осуществляет основную операцию над векторными сигналами XS и XK, преобразуя их в Ys, YK. Здесь сосредоточены физически осуществимые принципы формирования коэффициентов полинома знаменателя передаточной функции и заложены основы конструирования коэффициентов полинома числителя. Третья часть (компоненты векторов TS, TK и скаляр t0) реализует сумматор, обеспечивающий связь с выходами базисных структур.
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Рис. 6.1. Обобщенная структура перестраиваемого ARC-устройства
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Рис. 6.2. Векторный сигнальный граф обобщенной структуры

Таблица 6.1
Компоненты коммутирующей части схемы

	Матрица, вектор
	Размерность
	Физический смысл компонент

(передача КЧС)
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	от выхода i-го интегратора ко входу q-го усилителя
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	от выхода j-го усилителя ко входу l-го усилителя
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	от выхода j-го усилителя ко входу l-го интегратора
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	от выхода i-го интегратора к нагрузке
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	от выхода j-го усилителя к нагрузке
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	от генератора ко входу j-го усилителя


Для обеспечения пассивности КЧС необходимо выполнить условия
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гарантирующие возможность ее построения на базе резисторов, причем для любого h-го усилителя с фиксированным коэффициентом передачи возможна реализация отрицательных передач 
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 путем использования неинвертирующего входа операционного усилителя (ОУ). В этом случае в неравенстве (6.2) учитываются модули соответствующих величин.  Базисные структуры описываются диагональными матрицами
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компоненты которых являются передаточными функциями реальных интеграторов и усилителей, поэтому
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где 
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 – площадь и статический коэффициент усиления ОУ, положенного в основу i-го интегратора (j-го усилителя); 
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 – коэффициент передачи на  холостом ходу i-го (j-го) резисторного управителя.

Передаточная функция обобщенной структуры следует из системы векторно-матричных уравнений (6.1) и при переходе к блочным (клеточным) матрицам и векторам имеет вид:
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Для идеальных ОУ 
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 блочная матрица основной части системы может быть представлена следующим образом:
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При решении конкретных задач качественного характера удобным оказывается представление
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при этом векторы 
[image: image875.wmf]k
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, компоненты которых являются передаточными функциями на выходах интегрирующих и масштабных усилителей, определятся после обращения матрицы Lи по формулам Фробениуса [1] из следующих соотношений:
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где 
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Воспользовавшись методом В.Н. Фаддеевой [6] для вычисления резольвенты матрицы 
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, функцию (6.10) можно привести к дробно-рациональному виду
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где коэффициенты числителя и знаменателя определяются алгоритмом:
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Здесь 
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 – след (сумма диагональных элементов) соответствую-щей матрицы. 

Приведенный алгоритм позволяет на последнем шаге q = n осуществить контроль результата, т.к. 
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. Однако он довольно чувствителен к ошибкам округления, поэтому при численных методах решения задачи необходимо предусмотреть перевод компонент матриц в числа с удвоенной точностью.

6.2. Динамический диапазон перестраиваемых ARC-схем

Верхняя граница динамического диапазона определяется не только максимальным выходным напряжением ОУ 
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 при заданном коэффициенте нелинейных искажений, но и свойствами схемы. В общем случае на выходах ОУ в рабочем диапазоне частот ( напряжения могут превышать выходное напряжение схемы, определяемое входным сигналом и максимальным коэффициентом передачи 
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где 
[image: image886.wmf](

)

(

)

(

)

.

Ω

ω

η

j

ω

F

,

η

m

j

ω

F

max

max

kj

max

si

ij

Î

ï

þ

ï

ý

ü

ï

î

ï

í

ì

=

"


Собственный шум схемы, состоящей из интеграторов и масштабных усилителей, и, следовательно, нижняя граница ее динамического диапазона определяются шумами активных элементов и резисторов. Как правило, шум резисторов можно уменьшить на этапе расчета или параметрической оптимизации схемы соответствующим выбором не только их типов, но и номиналов, поэтому на этапе синтеза можно учитывать только влияние шумов ОУ. В этом случае
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где 
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 – комплексный коэффициент передачи с выхода i-го        (j-го) ОУ к нагрузке; 
[image: image891.wmf](

)

ω

G

i

, 
[image: image892.wmf](

)

ω

G

j

 – эквивалентная спектральная плотность мощности источников шумовой модели i-го (j-го) ОУ; 
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Таким образом, мерой динамического диапазона схемы для идентичных ОУ является произведение
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которое в процессе синтеза необходимо минимизировать в диапазоне частот ( или, если это возможно (например, для узкополосных устройств  и звеньев второго порядка), в некоторой особой точке 
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Учет влияния параметров активных элементов на обобщенную структуру производится через матрицу
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вытекающую из системы (6.1).

Воспользовавшись методом пополнения [87] при обращении этой матрицы, можно установить, что чувствительность
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определяет влияние i-го (j-го) ОУ на верхний и нижний уровни динамического диапазона схемы, причем 
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и являются передаточными функциями системы при подаче сигнала на неинвертирующие входы ингеграторов и масштабных усилителей.
Передаточные функции на выходе i-го интегратора Fst (р) и j-го масштабного усилителя Fkj(р) являются компонентами векторов Fs и Fk и, следовательно, определяются из (6.8), когда
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или
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Для вычисления полиноминальных коэффициентов Hi(p), Hj(p), Fsi(p), Fkj(p) можно воспользоваться алгоритмом (6.13) с учетом приведенных выше соотношений.
Таким образом, как это следует из (6.19), (6.17) и (6.14), уменьшение влияния i-го (j-го) ОУ на нижний уровень динамического диапазона без изменения его верхней границы возможно либо уменьшением модуля чувствительности передаточной функции при условии, что максимальное входное напряжение на его входе не меньше максимального напряжения в других узлах схемы, т.е. когда
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либо увеличением этого отношения до уровня 
[image: image904.wmf]l

 при неизменной чувствительности.
6.3. Частотные свойства перестраиваемых ARC-схем

Площади усиления ОУ, входящих в состав интеграторов и масштабных усилителей, не только изменяют коэффициенты передаточной функции, но и повышают ее порядок, что в свою очередь искажает ожидаемые характеристики устройства. Для учета этого эффекта воспользуемся (m+n) раз методом пополнения для обращения матрицы (6.18). В этом случае
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не содержит составляющих, обратно пропорциональных произведениям площадей усиления ОУ, влияние которых на частотные характеристики, как правило, мало. 
Тогда
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где Li(р), Lj(p) являются передаточными функциями системы на выходе     i-го, j-ro ОУ при передаче сигнала на выход i-го интегратора или j-ro масштабного усилителя через компоненты векторов (6.20) и (6.21). Вычисление этих функций производится по соотношениям (6.8) – (6.11) и алгоритму (6.13) при
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Таким образом, для получения поправочных полиномов числителя и знаменателя достаточно знать набор локальных передач Li(p), Lj(p), Hi(p), Fsi(p), Fkj(p) устройства, которые являются необходимыми для полного анализа схемы.

6.4. Процедура синтеза интеграторных структур

Аналогично поиску структур ARC-cxeм с фиксированными параметрами построение интеграторных схем базируется на соотношениях (6.2) – (6.4) и сводится к выбору компонент матриц Вss, Вks, Bsk, Вkk, векторов Ts, Tk, As, Ak. В п. 6.1 отмечалось, что матрицы Bks, Bsk, Bkk отображают функциональные связи, характерные для сумматоров и устройств масштабирования. Если предположить возможность реализации этих устройств в виде идеализированных блоков с произвольным численным значением локальных передач, то, как это видно из (6.1)
С => Bss; р{
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что приводит к описанию структуры по методу пространства состояний [32], в рамках которого применима процедура непосредственного интегрирования. Настоящий предельный переход позволяет существенно упростить процедуру синтеза идеализированных структур как с фиксированными, так и переменными параметрами. Продемонстрируем простейший алгоритм построения идеализированной принципиальной схемы. 
На рис. 6.3 показана структура звена второго порядка, следующая из метода непосредственного интегрирования.
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Рис. 6.3. Исходная структура звена второго порядка
На первом этапе сумматоры заменяются их реализациями на операционных усилителях с произвольными локальными коэффициентами передачи, а на втором осуществляется замена интегрирующих блоков на интеграторы либо с фиксированными, либо с управляемыми параметрами.        В этом случае компоненты матрицы С могут принимать любые наперед заданные значения. Из принципиальных схем базисных структур, рассмотренных в табл. 3.4, видно, что полученная в результате таких преобразований схема будет иметь большее число степеней свободы и, следовательно, позволит без дополнительных активных элементов образовать в рамках предложенного принципа собственной компенсации контуры обратных связей. Принципиальная схема такого звена показана на рис. 6.4.
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Рис. 6.4. Универсальное звено второго порядка 
с масштабной перестройкой
Поясним процедуру поиска этих контуров на конкретном примере.   В схемотехнике перестраиваемых ARC-устройств частотной селекции осо-бое место занимают звенья второго порядка, являющиеся основой не только каскадных, но и многопетлевых реализаций [26]. В общем случае харак-теристики компенсирующих контуров определяются из соотношений         п. 5.3. Если для звеньев второго порядка характеристический полином
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под действием площади усиления получит абсолютное приращение
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то относительные изменения частоты 
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Тогда для компенсации влияния коэффициентов 
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 на параметры схемы необходимо, чтобы контуры вводимых обратных связей характеризовались возвратными отношениями 
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или
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где n и m – количество интеграторов и масштабных усилителей в схеме, 
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 – коэффициенты, принимающие в процессе проектирования различные значения. 
Для вычисления коэффициентов, входящих в (6.34) и (6.35), осуществляется их сопоставление с 
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, после чего в каждом конкретном случае может быть определен необходимый вид передаточной функции, реализуемой на выходах интеграторов и масштабных усилителей со специально созданных входов схемы. Вытекающие из (6.34) и (6.35) функ-циональные признаки и правила построения схем приведены в табл. 6.2. Приведенные во второй части табл. 6.3 варианты компенсации относительного изменения затухания полюса за счет изменения коэффициента 
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При одновременной компенсации изменений 
[image: image925.wmf]р

w

 и dp в качестве функционального признака используется одна из возможных сумм передаточных функций. Если существует свобода выбора, то целесообразно использовать выходы тех ОУ, чувствительность к площади усиления которых больше, и, следовательно, в этом случае (
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уменьшается, что и снижает уровень собственного шума. 

Здесь 
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, обусловленными действием площади усиления i-го (j-го) ОУ.

Приведенные результаты показывают, что снижение чувствительности для каждого i-го (j-го) ОУ зависит от возможности реализации на его выходе нужной передаточной функции, которая после замыкания компенсирующего контура обратной связи, образованного соединением входа ОУ со специально созданным входом схемы, обеспечивает собственную компенсацию влияния частотных свойств активных элементов. В этом случае 
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и коэффициенты результирующего поправочного полинома 
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 могут принимать достаточно малые значения. Как видно из соотношения (6.38), благодаря чередованию знаков в слагаемых, определяющих 
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, возможна минимизация их численных значений. Это обеспечивает их взаимную компенсацию и способствует расширению диапазона рабочих частот без увеличения эквивалентной спектральной плотности шума схемы.
Таблица 6.2

Топологические правила построения схем

	Компенсируемый параметр
	Функционально-топологический признак
	Правило построения схем
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	Компенсация 

. Реализация на выходе i-го ОУ при подаче сигнала на специальный q-й вход передаточной функции полосового фильтра
	Вход i-го ОУ через дополнительный масштабный усилитель с коэффициентом передачи 
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 соединяется с q-м входом схемы. Возвратное отношение компенсирующего контура положительно
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	Компенсация 

 или 

. Реализация на выходе i-го ОУ при подаче сигнала на специальный      q-й выход передаточной функции ФВЧ
	Вход i-го ОУ через дополнительный масштабный усилитель с коэффициентом передачи 
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 соединяется с q-м входом схемы.   В первом случае возвратное отношение компенсирующего контура положительно, а во втором – отрицательно


Таблица 6.3 

Основные этапы проектирования
	Этап
	Используемые формулы
	Результаты этапов синтеза

	1
	Соотношения табл. 6.1, алго-ритм (6.13)
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	2
	Соотношения (6.36), (6.40), алгоритм (6.13)
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	3
	Соотношения (6.38), (6.40), алгоритм (6.13)
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Для замыкания компенсирующих контуров обратных связей может оказаться необходимым применение активных сумматоров, реализованных на N ОУ. Их влияние на характеристический полином (6.31) находится из соотношения 
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              (6.39)
Следовательно, возникающие дополнительные изменения частоты и затухания полюса
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                    (6.40)
достаточно малы и определяются реализуемым dp. Здесь 
[image: image943.wmf]l
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 является глубиной отрицательной обратной связи в l-м ОУ.

Полученные соотношения, топологические правила и выводы совместно с ранее рассмотренным алгоритмом позволяют существенно формализовать процедуру поиска малошумящих звеньев с активной компенса-цией.

Рассмотрим построение на основе изложенного материала универсального звена второго порядка с расширенным частотным и динамическим диапазонами. Будем считать, что на втором этапе получена схема, приведенная на рис. 6.5 (ветвь 
[image: image944.wmf]b

, показанная пунктиром и связывающая инвертирующий вход ОУ1 с неинвертирующим входом ОУ2, отсутствует, а узел q заземлен). Эта схема следует из рис. 6.4. Указанные в схеме соотношения элементов не влияют на результаты и приняты для упрощения вида промежуточных соотношений. Результаты различных этапов синтеза приведены в табл. 6.3.
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Рис. 6.5. Универсальное звено с масштабной перестройкой

На первом этапе по информации, приведенной в табл. 6.3, составлены матрицы и векторы схемы, причем входная цепь первого масштабного усилителя (j=l) заменена резистивной звездой, образующей пассивный сумматор, коэффициент передачи которого при  dp < l равен 0,5. Коэффициенты передаточной функции идеализированной схемы определены по алгоритму (6.13).

На втором этапе найдены коэффициенты поправочного полинома (6.32) и относительные изменения параметров, учитывающие влияние частотных свойств ОУ на передаточную функцию и характеристики для максимальной частоты полюса (
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). При этих же условиях вычислены модули комплексных коэффициентов передачи со входа каждого ОУ на выход ФНЧ схемы 
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         (6.41)
где 
[image: image949.wmf](
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 – спектральная плотность шума ОУ.

Так как в рассматриваемой схеме всплесков коэффициентов передачи во внутренних узлах не наблюдается (
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), то в данном случае для всех ОУ чувствительность (6.37) определяет качественные показатели устройства. Анализируя полученные результаты, можно выделить ОУ1, наиболее сильно влияющий на частотный и динамический диапазоны схемы.

На третьем этапе в соответствии с алгоритмом синтеза реализована собственная компенсация влияния ОУ1. Согласно правилам, приведенным в табл. 6.2, и соотношению (6.38), для решения этой задачи необходимо определить такой узел схемы q, для которого на выходе ОУ1 реализуется функция ФВЧ или ФНЧ. В общем случае это определяется через алгоритм (6.13), так как составляющие резольвенты основной матрицы вычислены на предыдущих этапах. Так, при подаче сигнала на неинвертирующий вход ОУ2 
[image: image951.wmf]q1

F

 является функцией ФНЧ, поэтому замыканием инвертирующего входа ОУ1 и неинвертирующего входа ОУ2 (связь 
[image: image952.wmf]b

, показанная на рис. 6.5 пунктиром) обеспечивается снижение модуля соответствующей чувствительности и расширение не только частотного, но и динамического диапазона. Численные значения параметров, подтверждающие результат, приведены в последней части табл. 6.3. 

В полученной схеме идеализированные параметры исходного варианта не изменяются, так как при идеальных ОУ сигнал на инвертирующем входе ОУ1 отсутствует, и компенсирующая связь 
[image: image953.wmf]b

 не действует. 

Для реальных ОУ в области достаточно высоких частот участок цепи от неинвертирующего входа ОУ2 до инвертирующего входа ОУ1 за счет напряжения рассогласования на входе ОУ1 вырабатывает такой сигнал обратной связи, который уменьшает изменения параметров устройства. Аналогично введенный контур действует и на собственный шум схемы, возникающий за счет ОУ1. Это объясняется тем, что коэффициенты передачи энергии шума от входа ОУ2 на выход ФНЧ имеют разные значения.

Четырехкратное применение настоящей процедуры позволяет получить принципиальную схему универсального звена (рис. 6.6) с масштабной перестройкой. При идеальных ОУ основные параметры звена определяются следующими соотношениями:
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где 
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 – эквивалентные постоянные времени цифроуправляемых интеграторов; 
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 – коэффициент передачи ЦАП; 
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 – коэффициент сдвига частоты полюса.
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Рис. 6.6. Упрощенная принципиальная схема универсального звена 
с расширенным частотным и динамическим диапазонами

Влияние площади усиления ОУ на частоту и затухание полюса описывается относительными изменениями
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где 
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Логические переменные 
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 устанавливают связи между     инвертирующими и неинвертирующими входами ОУ и демонстрируют эффективность действия каждого из компенсирующих контуров.

7. Особенность синтеза 
нестационарных ARC-устройств

7.1. Базовая структура нестационарных устройств

Важным классом современных устройств автоматики, технической диагностики и техники специальных измерений являются нестационарные блоки и подсистемы, обеспечивающие обработку сигналов в реальном масштабе времени. Такие наблюдатели, оцениватели и фильтры достаточно часто строятся на базе сигнальных процессоров и воспроизводят непосредственно систему дифференциальных уравнений, вытекающую из основных процессов. Внедрение в инженерную практику объектов микросистемной техники, создание новых версий систем управления, обеспечивающих работоспособность объектов в критических ситуациях, связано с разработкой нового поколения высокоточных и экономичных нестационарных устройств.

Результаты предыдущих разделов показывают, что перестраиваемые ARC-фильтры с собственной компенсацией обеспечивают существенное повышение точности преобразования сигнала при невысоких требованиях к частоте единичного усиления активных элементов и, следовательно, низкой потребляемой мощности. Таким образом, объединение в единую систему экономичного микроконтроллера с развитой архитектурой портов ввода/вывода и ARC-фильтра с цифроуправляемыми параметрами теоретически позволяет решить сформулированную задачу (рис. 7.1). В приведенной структуре микроконтроллер вырабатывает управляющие воздействия на ARC-схему с цифроуправляемыми параметрами и контролирует процесс оценки координат объекта. В частном случае, когда управляющие слова могут быть определены заранее, многоканальный АЦП может отсутствовать, и микроконтроллер работает в режиме логического управления под действием внутреннего таймера. 


С точки зрения принципа обработки входных аналоговых сигналов такую систему уместно назвать гибридной.

Методики, разработанные для исследований и анализа процессов, протекающих в нестационарных цепях, как известно, достаточно сложные. В общем случае для анализа применяют двухмерные преобразования Лапласа, теорию уравнений Хилла, а также различные спектральные методы. Достаточно важными результатами в области анализа линейных нестационарных систем, получившими распространение в радиотехнических цепях, являются работы Л.А. Заде. Необходимо отметить, что в радиотехнике большое развитие получили в основном методы анализа нестационарных цепей с периодически изменяющимися коэффициентами. В случае анализа нестационарных систем с непериодическими параметрами обычно пользуются приближенными методами и оценками. По аналогии с линейными стационарными системами в нестационарных определяющими являются понятия сопряженной импульсной переходной характеристики и параметрической передаточной функции. Первая показывает реакцию предварительно невозбужденной («пустой») нестационарной системы в момент времени 
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 приложения единичного импульса и является функцией двух переменных – 
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Рис. 7.1. Структура нестационарных ARC-устройств

Ограничимся линейной версией системы, когда любое воздействие может быть пересчитано к одному из ее входов. Следовательно, система линейных уравнений n-го порядка, описывающая нестационарное устройство, может быть представлена в виде следующего дифференциального уравнения с нестационарными коэффициентами:
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где m ( n; 
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 – одна из выходных координат рассматриваемой системы; 
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 – приведенное эквивалентное входное воздействие, учитывающее скалярные сигналы аналоговой части, которое в символической операторной форме можно представить следующим образом:
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где 
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где 
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Как показано в [2], с учетом (7.2) параметрическую передаточную функцию 
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 можно определить из решения следующего дифференциального уравнения:
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где 
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Следуя [2], приведем методику приближенного определения параметрической передаточной функции (7.3), идея которой принадлежит              Л.А. Заде. Перепишем (7.3) в следующем виде: 
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где 
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Решение отыскивается в виде ряда 
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где 
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 – «замороженная» передаточная функция ФКБ, 
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В работе [85] отмечается, что ряд (7.5) хорошо сходится только в случае медленно изменяющихся коэффициентов 
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. Однако быструю сходимость ряда можно обеспечить, выполняя построение функции 
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 на ограниченных интервалах времени, где функциональные зависимости 
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 можно аппроксимировать полиномами низкого порядка. 

Создание нестационарных устройств в рамках экономичных и быстродействующих структур предполагает обработку сигнала аналоговым способом с применением для указанной цели ARC-схемы с цифроуправляемыми параметрами. В такой постановке задачи необходимо говорить о дискретно-непрерывной фильтрации. Очевидно, что максимального приближения характера поведения дискретно-непрерывной и непрерывной систем можно добиться, уменьшая интервал дискретизации, верхняя граница которого может быть определена из теоремы Котельникова, однако при этом возрастают требования предъявляемые к производительности цифровой части устройства. 

Необходимо отметить, что параметры цифроуправляемой ARC-схе-мы на  интервале времени, определяемом частотой дискретизации, остаются постоянными, то есть параметрическая передаточная функция (7.5) совпадает с передаточной функцией стационарной схемы при замораживании в ней на 
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где 
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[image: image993.wmf]x

– обозначает номер интервала дискретизации.

Как видно из приведенного в данном подразделе анализа, задача синтеза аналоговой части нестационарной системы сводится к построению такой ARC-схемы, которая бы обеспечила на каждом 
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-м шаге максимальное приближение к идеализированной замороженной передаточной функции (7.6). Следовательно, проектирование аналоговой части устройства возможно выполнить в рамках известных методов синтеза стационарных ARC-цепей, включая и частотные методы, рассмотренные ранее.

7.2. Обобщенный алгоритм решения задачи синтеза структур 
нестационарных ARC-схем

Полученный результат показывает, что задача синтеза структур нестационарных устройств сводится к аналогичной стационарной задаче в точке «наихудшего случая», когда совокупность управляющих параметров из множества допустимых параметрических воздействий приводит к максимальному отклонению частотных характеристик от желаемых. Таким образом, согласно предложенной в настоящей работе методологии синтеза структур рассматриваемую задачу можно разделить на три относительно самостоятельных этапа.

Первый этап заключается в синтезе исходной принципиальной схемы, получении набора локальных передаточных функций, определяющих функции активной составляющей чувствительности (6.20) и (6.21), и принятии решения о направлении проектных процедур. Настоящий этап состоит из ряда составляющих. Прежде всего, по модели нестационарного устройства (например, методике раздела 6 по уравнениям в переменных состояния) синтезируется стартовая конфигурация принципиальной схемы. По стартовой конфигурации путем коммутации базисных структур, рассмотренных в разделе 2, строится принципиальная схема аналоговой части проектируемого устройства, воспроизводящая заданный набор «замороженных» передаточных функций. Выбор числа разрядов умножающих ЦАП, входящих в состав управляемых усилителей и интеграторов, может осуществляться по следующей оценочной формуле:
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где d1 и d2 – верхняя и нижняя границы диапазона измеряемой величины; ( – шаг квантования по уровню, который выбирается из соображений точности реализации требуемых коэффициентов.
Для определения набора локальных передаточных функций Fsi(p), Fkj(p), Hi(p), Hj(p), Fii(p), Fjj(p) по синтезированной схеме достаточно, как это показано в разделе 5, вычислить матрицу, обратную (6.6). Получение последней в символьном виде позволяет не только повысить наглядность представляемой информации, но и обеспечивает на последнем этапе синтеза согласованных с Fii(p), Fjj(p), Hi(p), Hj(p) законов изменения дополнительных компенсирующих цепей обратных связей (6.36), (6.37). На этом же этапе становится возможным вычисление коэффициентов (6.14), определяющих верхний уровень динамического диапазона во всех стационарных точках (. Этап завершается определением функций чувствительности к площади усиления всех активных элементов.

На втором этапе синтеза, с целью выбора предпочтительного варианта реализации компенсирующих контуров обратных связей, необходимо определить доминирующие активные элементы, параметры которых наибольшим образом оказывают влияние на достижимый частотный и динамический диапазон схемы. Для ранжирования степеней влияния каждого ОУ наиболее целесообразно, с точки зрения рассматриваемой концепции синтеза, произвести исследование наборов модулей функций чувствительности (6.20) с целью определения их максимума. Для этого прежде всего необходимо определить область изменения параметров схемы, соответствующую «наихудшему случаю», когда отклонение реализуемых функций амплитудно-частотных характеристик (АЧХ) и фазочастотных характеристик (ФЧХ) от идеальных в полосе рабочих частот схемы окажется максимальным:
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где 
[image: image998.wmf]гр
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 – максимальная граничная частота работы схемы. 

Значение оценки верхней границы частотного диапазона схемы для 
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где 
[image: image1001.wmf](
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 – свободный член полинома знаменателя идеализированной замороженной передаточной функции W0.
Отметим, что важно не только определить значение экстремума функций (7.8) и (7.9), но и найти координаты указанных глобальных экстремумов. На эти экстремальные задачи накладывается система ограничений в виде неравенств, следующая из максимально и минимально возможного коэффициента передачи ЦАП, масштабных усилителей, значения постоянной времени интеграторов и рабочего диапазона частот нестационарной схемы


[image: image1002.wmf]ï

ï

ï

î

ï

ï

ï

í

ì

£

£

=

"

£

£

=

"

£

£

=

"

£

<

å

=

-

.

ω

ω

0

 

;

k

1,

i

,

K

K

K

;

n

1,

i

,

τ

τ

τ

;

l

1,

i

,

2

k

0

 

гр

max

a

i

a

i

min

a

i

max

i

i

min

i

m

1

i

i

i







        (7.11)
В частном случае из (7.11) могут быть исключены ограничения, соответствующие неизменяемым параметрам коэффициентов передачи масштабных усилителей или постоянным времени интеграторов. 

Таким образом, в результате решения экстремальных задач (7.8) и (7.9) с ограничениями (7.11) становится возможным определение следующего вектора оптимальных координат:
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(7.12)
соответствующего наихудшему случаю.


С учетом результатов (7.12) для ранжирования ОУ по степени их влияния находится решение следующей экстремальной задачи с соответствующей системой ограничений:
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где 
[image: image1006.wmf]1
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 – относительный доверительный интервал решения экстремальной задачи.

Указанный доверительный интервал необходим вследствие того, что максимумы модулей функций чувствительности в общем случае не совпадают с определенной оптимальной точкой (7.12), а лишь находятся в ее окрестности [89].

Выражение (7.14) является интегральной оценкой, позволяющей произвести качественный анализ влияния площади усиления i-го ОУ на частотные свойства передаточных функций. Успешное решение экстремальных задач (7.8), (7.9) и (7.13) во многом зависит от специфики работы нестационарного устройства, диапазона изменения управляющих параметров и требований, предъявляемых к точности реализации.

Для визуальной оценки степени влияния параметров каждого ОУ по результатам проведенных исследований (7.13) строится набор диаграмм  по каждому из выходов, из которых можно определить доминирующий активный элемент
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Следует отметить, что функциональные зависимости коэффициента передачи ЦАП 
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k

, масштабного усилителя 
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 и постоянной времени интегратора 
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τ

 определяются дискретным моментом (интервалом) времени 
[image: image1011.wmf]ξ

, поэтому функции (7.8), (7.9), (7.13) и соответствующие им системы ограничений (7.11) и (7.14), а также вектор оптимальных координат (7.12) яв-ляются значениями только двух параметров 
[image: image1012.wmf]ξ

 и 
[image: image1013.wmf]ω

. Однако для примене-ния оптимизационных методов решения этих экстремальных задач, не свя-занных в общем случае с прямым перебором возможных комбинаций зна-чений параметров оптимизируемых функций, целесообразной оказывается приведенная выше форма представления указанных выражений.

Задача третьего этапа синтеза связана с введением в схему дополни-тельных компенсирующих контуров обратной связи по изложенным в подразделе 5.3 принципам и проверки качества получаемых при этом схе-мотехнических решений. В качестве нулевого приближения при проверке результатов синтезированных схемных решений целесообразно взять допустимое значение отклонения АЧХ реализуемой реальной схемы с замороженными коэффициентами от идеализированной. Допустимый коридор отклонений АЧХ определяется допустимыми значениями отклонений коэффициентов полиномов числителя и знаменателя замороженной пере-даточной функции (в точке (7.12)) от идеальных. 

Чувствительность модуля передаточной функции Ф к изменению 
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 параметра можно представить следующим образом:
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Представим замороженную передаточную функцию идеализированного устройства в следующем виде:
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Тогда допустимое значение отклонения АЧХ можно определить по формуле
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где 
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[image: image1020.wmf]i
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 и 
[image: image1021.wmf]i
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 – допустимые отклонения значений коэффициентов полинома числителя и знаменателя передаточной функции (7.16); 
[image: image1022.wmf]Δ

 – приведенная максимальная статическая погрешность умножающих ЦАП.

Значения 
[image: image1023.wmf]i
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 и 
[image: image1024.wmf]i
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 определяются допустимыми интервалами изменения элементов вектора отклонений, следующего из решения системной задачи. 

Процедура синтеза низкочувствительной схемы заключается во введении в последнюю дополнительных компенсирующих контуров обратной связи и носит итерационный характер [89]:

· по оценкам, полученным на втором этапе синтеза, выбирается доминирующий активный элемент;

· для выбора предпочтительного варианта реализации компенсирующих контуров обратных связей производится поиск необходимого набора локальных передач, поиск производится по строке матрицы 
[image: image1025.wmf]1
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 (6.9); если необходимых передач нет, то последние ищутся по всей матрице, исключая элементы главной диагонали;

· для уменьшения влияния частотных свойств доминирующего ОУ на достижимый схемой частотный и динамический диапазоны по методике, представленной в подразделе 5.3, в схему вводятся дополнительные компенсирующие контуры обратной связи и осуществляется ее параметрическая оптимизация;

· с целью проверки качества принятого в предыдущем пункте решения производится численное моделирование синтезируемой схемы в частотной области, например с помощью одного из современных пакетов программ;

· выход из алгоритма производится либо по достижении требуемых качеств проектируемого устройства (если они не удовлетворены, выбирается следующий по установленному ранжиру активный элемент), либо при исчерпывании всех степеней свободы схемы, количество которых определяется числом заземленных входов ОУ, при этом необходимо учитывать, что для обеспечения правильного режима работы схемы по постоянному току хотя бы один вход ОУ должен быть заземлен;

· с целью проверки качества синтезированных схемных решений производится численное моделирование синтезируемой схемы во временной области.

При получении неудовлетворительных результатов (невозможности достижения заданных требований к качеству проектируемого устройства) в исходной схеме, полученной на первом этапе синтеза, с целью перераспределения значений функций чувствительности необходимо выполнить иной выбор параметров базисных структур, после чего повторить приведенный выше алгоритм синтеза компенсирующих контуров обратных связей. Отмеченная ситуация, например, может возникнуть при синтезе компенсирующих контуров обратных связей, когда для достижения требуемого (достаточного) уровня компенсации влияния инерционных свойств i-го активного элемента на параметры схемы в дополнительном контуре обратной связи необходимо обеспечить большое усиление. Указанного можно достичь несколькими способами. В первом случае в схему вводится дополнительный усилитель, во втором в схеме выполняется иной выбор параметров базисных структур, который обеспечивает получение требуемых значений усиления в компенсирующих контурах схемы путем перераспределения усиления между ее функциональными узлами. В отличие от первого способа, второй не требует дополнительных аппаратных затрат. 

Задача третьего этапа синтеза в части синтеза схемных решений не может быть полностью формализована – выбор предпочтительного варианта реализации компенсирующих контуров остается за проектировщиком.

Рассматриваемая задача может быть алгоритмизирована в виде некоторой экспертной системы, исходными данными для которой служат полный набор передаточных функций в символьном виде, полученных на первом этапе, и наборы оценок из второго этапа синтеза. Таким образом, в результате решения задачи последнего этапа проектирования возможно получить схемные решения, позволяющие создать схему с собственной компенсацией влияния частотных свойств активных элементов на ее параметры. 

7.3. Пример синтеза структуры аналоговой части 
циклического фильтра Калмана – Бьюси
Исходными данными для синтеза схемы циклического фильтра Калмана – Бьюси (ФКБ) являются стартовая конфигурация его структурной схемы, значения коэффициентов усиления и времени функционирования на цикле 
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Пусть необходимо производить измерения на интервале 
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       и значение скорости изменения входного сигнала на входе ФКБ не превышает 
[image: image1028.wmf]c

B

130

, а интенсивность сигнала типа белого шума определяется значением 
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. Следуя методике, изложенной в работе [34], зададим начальное значение ковариационной матрицы 
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 следующим образом:
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где 
[image: image1033.wmf]κ

 – некоторый коэффициент пропорциональности. Тогда  значения  коэффициентов усиления [34], определяемые решениями матричного уравнения Риккати, будут иметь следующий вид:
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Дополнительные исследования показывают, что оптимальная точность фильтра достигается в случае, если функциональная зависимость этих коэффициентов для безразмерного времени ( имеет вид, представленный на рис. 7.2.
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	Рис. 7.2. Изменение коэффициентов усиления ФКБ во времени


Из уравнения Риккати [32] легко синтезируется исходная принципиальная схема фильтра рис. 7.3. На приведенной принципиальной схеме в начальном (некомпенсированном) варианте отсутствуют операционный усилитель А9 и резисторы R13–R17, номинал резистора 
[image: image1038.wmf]кOм
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, а неинвертирующие входы ОУ А2, А3 и А7 соединены с землей. При указанных на схеме номиналах резисторов и конденсаторов максимальный коэффициент передачи умножающих ЦАП (ОУ А2 и А3) не превышает единицы. По формуле (7.7) определяем, что для 
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 в обоих каналах ФКБ необходимо использовать 10-разрядные ЦАП, что позволяет воспроизводить характеристики (7.19) и (7.20) в каждый момент времени с высокой точностью, то есть фактически непрерывно.

Результаты численного моделирования схемы ФКБ (рис. 7.3) показывают, что в рассматриваемом случае достаточным является разбиение интервала времени цикла на 100 отсчетов. Таким образом, частота работы ЦАП составляет 
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Рис. 7.3. Принципиальная схема гибридного циклического 
ФКБ 2-го порядка
Отметим, что в рассматриваемом случае каких-либо формальных строгих процедур определения допустимого интервала отклонения значений коэффициентов усиления нет. Знаменатель замороженной передаточной функции идеализированного ФКБ на 
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-м фиксированном интервале времени следует из (7.6) и может быть представлен следующим образом:
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Из представленных на рис. 7.2 временных зависимостей коэффициентов усиления следует, что на каждом интервале времени (
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) указанный знаменатель является гурвицевым, так как выполняется условие 
[image: image1045.wmf](

)

(

)

0

ξ

k

,

ξ

k

2

1

>

. С учетом частотных свойств ОУ, входящих в состав реального ФКБ, и их идентичности полином (7.21) можно записать следующим образом:
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где 
[image: image1047.wmf](
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В выражении (7.22) не учтены все члены, обратно пропорциональные произведениям площадей усиления ОУ, влияние которых на свойства реализуемого ФКБ пренебрежимо мало. Используя результат [90], условие гурвицевости полинома (7.22) можно представить следующим образом:
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Учитывая, что 
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, и пренебрегая членами второго порядка малости, неравенство можно записать в виде
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    (7.24)
Как видно из (7.24), требования к минимально возможному значению площади усиления ОУ в основном определяются максимально возможным значением отношения коэффициентов усиления фильтра и могут быть снижены при компенсации (уменьшении) величины 
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. Анализ неравенства (7.24) показывает, что в рассматриваемом случае условие гурвицевости полинома (7.22) при выполнении 
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 не зависит от вариаций приращений 
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. Поэтому дальнейший синтез схемы будем производить таким образом, чтобы обеспечить минимальное отклонение АЧХ и переходных характеристик реального фильтра от идеализированного. В этом случае допустимое (минимально возможное) значение площади усиления ОУ может быть определено из анализа отклонений временных характеристик реального фильтра от идеализированного.

В соответствии с предложенной методикой определим необходимые для анализа схемы наборы локальных передач 
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. Для этого по синтезированной принципиальной схеме (рис. 6.3) путем сопоставления локальных передач ветвей схемы с ветвями графа обобщенной структуры (рис. 6.2) определим компоненты матриц и векторов, входящих в систему (6.1), и составим блочную матрицу 
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 (6.9), а также определим обратную 
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                      (7.26)
Из этой же матрицы, как это следует из материалов разделе 6, легко определяется набор локальных передач 
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 [44]. Результаты вычислений полиномов числителей указанных функций локальных передач схемы сведены в табл. 7.1. Знаменатель рассматриваемых передаточных функций определяется выражением (7.26).

Таблица 7.1

Наборы локальных передач схемы ФКБ второго порядка (рис. 7.3)
	Вид локальной передачи
	Числитель локальной передаточной функции
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Окончание табл. 7.1
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Здесь верхний индекс «1» соответствует выходу ФКБ канала оценки измеряемой величины – 
[image: image1110.wmf]х

)

, а индексом «2» обозначен выход ФКБ канала оценки производной измеряемой величины – 
[image: image1111.wmf]х
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. 

Используя результаты, представленные в табл. 7.1, по формулам (6.27) и (6.28) определяем приращения полиномов числителя и знаменателя передаточной функции идеализированного ФКБ:
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(7.29)

Синтез принципиальной схемы низкочувствительного ФКБ заключается во введении по определенным в разделе 4 правилам компенсирующих контуров обратных связей, позволяющих произвести изменение значений приращений (7.27)–(7.29), с целью уменьшения активной составляющей функции чувствительности. 

Примем значение частоты единичного усиления ОУ равным 
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 Гц; легко видеть, что при этом условие (7.24) выполняется. В качестве указан-ных активных элементов можно использовать отечественные микромощ-ные ОУ – К140УД12 (при соответствующем токе управления). По формуле (7.10) определяем значение верхней границы частотного диапазона ФКБ 
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. По результатам вычислений, представленным в табл. 7.1, определяем функции чувствительности передаточной функции схемы по каждому из ее выходов для каждого ОУ. Далее, решая ряд оптимизационных задач (5.46) с учетом ограничений (5.47) и полученной выше допустимой области вариаций параметров схемы, определяем значения модулей указанных функций чувствительности. Результаты ранжирования ОУ по степени их влияния представлены на диаграмме рис. 7.4.
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Рис. 7.4. Диаграмма модулей функций чувствительности ОУ

Здесь
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 – оценки модулей функций чувствительности для канала оценки измеряемой величины – 
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, 
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 – оценки модулей функций чувствительности для канала оценки производной измеряемой величины – 
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Из приведенной на рис. 7.4 диаграммы видно, что наибольший вклад в качественную оценку показателей схемы вносит площадь усиления                 ОУ 
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. 

Результаты численного моделирования исходной схемы ФКБ (без дополнительных компенсирующих контуров ОС) в частотной и временной областях для указанного выше значения частоты единичного усиления ОУ представлены соответственно на рис. 7.5 и 7.6 (моделирование производилось с помощью пакета прикладных программ MicroCap_5.1). Из приведенных рисунков видно, что для принятой стартовой структуры ФКБ час-тотные свойства ОУ, входящих в состав реализуемого фильтра (рис. 7.3), оказывают достаточно большое влияние на реализуемые схемой частотные и переходные характеристики. С целью снижения влияния параметров доминирующих ОУ на характеристики в схемы вводятся дополнительные компенсирующие контуры обратных связей № 1, 2, 3 и 4 (рис. 7.3), позво-ляющие значительным образом снизить указанное влияние [44]. Основные результаты этапов синтеза дополнительных контуров схемы представлены в табл. 7.2.
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Рис. 7.5. АЧХ схемы ФКБ второго порядка 
без дополнительных контуров ОС
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Рис. 7.6. Реакция схемы ФКБ второго порядка 
(без дополнительных контуров ОС) на линейно изменяющееся 
входное воздействие с заданным уровнем шума
Таблица 7.2

Основные результаты этапов синтеза компенсирующих контуров ОС

	Контур

ОС
	Поправочный член полиномов числителей 
и знаменателя передаточной функции ФКБ
	Результат 
в частотной области
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Поясним методику синтеза дополнительных контуров ОС на примере построения контура № 2 (рис. 7.3). Из рис. 7.5 видно, что влияние инер-ционных свойств ОУ, входящих в состав схемы, приводит к увеличению относительного приращения коэффициента передачи и частоты среза реа-лизуемой АЧХ. Анализ диаграммы (рис. 7.4) и набора локальных передач 
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, приведенного в табл. 7.1, показывает, что наибольший вклад при формировании указанных выше приращений вносят площади усиления ОУ А4 и А5. Путем анализа элементов строк и столбцов матрицы (7.25) опре-деляется необходимый вид поправочного члена для компенсации вклада указанных ОУ в качественные показатели реализуемой схемы ФКБ
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               (7.30)
Для создания дополнительного узла схемы и обеспечения необходимого коэффициента усиления в схему был введен дополнительный ОУ А9 (см. рис. 7.3). С учетом введенной дополнительной связи и площади усиления ОУ А9 абсолютное приращение полинома знаменателя передаточной функции ФКБ определяется следующим образом:
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где локальные передачи 
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 определяются из табл. 7.1.

Значения параметров 
[image: image1158.wmf]a

 и 
[image: image1159.wmf]b

 определяются в каждом конкретном случае путем решения оптимизационной задачи или моделирования схемы ФКБ в частотной и во временной областях. Аналогичным образом производится построение и других компенсирующих контуров схемы, введение которых приводит к уменьшению активной составляющей функции чувствительности.

Результаты численного моделирования синтезированной схемы ФКБ (с введенными дополнительными компенсирующими контурами ОС), представленные на рис. 7.7–7.9, показывают высокий уровень приближения ее характеристик к соответствующим характеристикам идеализированной схемы как в частотной, так и во временной областях.
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Рис. 7.7. АЧХ схемы ФКБ второго порядка 
с дополнительными контурами ОС
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Рис. 7.8. Реакция схемы ФКБ второго порядка 
(с дополнительными контурами ОС) на линейно изменяющееся 
входное воздействие с заданным уровнем шума
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Рис. 7.9. Реакция схемы ФКБ второго порядка
(с дополнительными контурами ОС) на линейно изменяющееся 
входное воздействие с заданным уровнем шума

При снижении требований к точности реализации схемой ФКБ временных характеристик частота единичного усиления ОУ может быть снижена до 
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, значение номинала сопротивления R14 в этом случае должно быть увеличено до 
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450

. Применение указанного подхода при использовании микромощных ОУ позволяет значительно снизить потребляемую от источников питания мощность. Результаты моделирования схемы ФКБ, соответствующие рассматриваемому случаю, представлены на рис. 7.9 и 7.10.

Следует отметить, что характеристики ФКБ во временной и частотной областях в случае применения ОУ с 
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 удается зна-чительным образом приблизить (вплоть до их практического совпадения) к соответствующим характеристикам схемы ФКБ с ОУ 
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 при увеличении частоты единичного усиления дополнительного ОУ A9 до 
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, требования к его статическому коэффициенту усиления при этом остаются невысокими (
[image: image1168.wmf]10...100

μ

=

).

Таким образом, результаты, приведенные в настоящем подразделе, указывают на практическую осуществимость нестационарных электронных схем с высокими качественными показателями. Основные параметры схемы циклического ФКБ второго порядка при использовании различных типов отечественных ОУ с учетом определенных выше ограничений (
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) приведены в табл. 7.3.
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Рис. 7.10. АЧХ схемы ФКБ второго порядка 
с дополнительными контурами ОС
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Рис. 7.11. Реакция схемы ФКБ второго порядка 
(с дополнительными контурами ОС) на линейно изменяющееся 
входное воздействие с заданным уровнем шума

Таблица 7.3

Основные параметры схемы циклического ФКБ второго порядка
	Тип ОУ
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ОУ, мА / ФКБ с доп. конт. ОС, мА
	Погрешность оценивания на конец цикла, 
с дополнительными контурами ОС, % / без доп. конт. ОС, %

	
	
	
	канал оценки 
величины
	канал оценки

производной

	К544УД2
	15,0
	6,0 / 54,0
	- /
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	- / 
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	К140УД25
	3,0
	4,7 / 42,3
	0,51 / 1,9
	0,28 / 1,7

	К544УД1А
	1,0
	3,5 / 31,5
	2,2 / 7,6
	1,1 / 6,8

	К140УД12*
	0,5
	0,64 / 5,76
	6,6 / 44,3
	4,1 / 39,7

	К140УД12*
	0,2
	0,36 / 3,24
	18,2 / 84,5
	16,4 / 81,2

	Примечание*. При соответствующем токе управления.


Из приведенной таблицы видно, что повышения точности оценивания схемой ФКБ можно достичь двумя способами. В первом случае указанного эффекта можно добиться путем увеличения частоты единичного усиления ОУ, входящих в состав схемы, однако это приведет к повышению потребляемой от источников мощности. Во втором случае указанный эффект достигается введением в схему дополнительных компенсирующих контуров ОС, что позволяет при практически неизменной потребляемой мощности получить лучшие результаты. Например, применение первого подхода, связанное с увеличением 
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 с 
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 до 
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 (замена типа применяемых ОУ с К140УД12 на К544УД1А), позволяет повысить точность схемы по каналам измеряемой величины и оценки ее производной примерно в 6 раз, что приводит к увеличению 
[image: image1180.wmf]потр.

I

 приблизительно в 5 раз. Во втором случае (схема с дополнительными контурами компенсирующих ОС и ОУ типа К140УД12) удается повысить точность по каналу измеряемой величины приблизительно в 7 раз, а по каналу оценки производной –  в 9 раз, при этом 
[image: image1181.wmf]потр.

I

 возрос всего в 1,1 раза.
8. Структурный синтез активных фильтров

ВЧ и СВЧ диапазонов

8.1. Предварительные замечания


Внедрение SiGe технологии в широкую инженерную практику открывает объективные возможности построения твердотельных элементов и устройств диапазона высоких и сверхвысоких частот. Причем это относится не только к простейшим узлам, но и к более сложным устройствам, где реализация нужных функциональных свойств и совокупности количественных показателей обеспечивается применением специальных цепей обратной связи с глубоким возвратным отношением.

Важным дополнительным технологическим ограничением, существенно влияющим на схемотехнику таких устройств, является минимизация числа контактных площадок, потребляемой мощности при сохранении импедансных соотношений. Кроме этого, можно также с уверенностью утверждать, что изменяется не только структура, но и схемотехника базовых активных элементов, необходимых для построения более сложных функциональных устройств. Именно поэтому, за исключением диапазона рабочих частот, потенциально достижимые иные качественные показатели усилителей, преобразователей напряжения – ток (ПНТ) и ток – напряжение (ПТН) окажутся более низкими. Применительно к устройствам частотной селекции – активным фильтрам, амплитудным и фазовым корректорам – такой вывод существенно влияет на возможный набор альтернативных способов их схемотехнической реализации. Например, при создании высокоселективных (высокодобротных) фильтров или корректоров невозможно использовать гираторы на ПНТ, а ориентация на RLC-базис в частотозадающих цепях из-за индуктивности приводит к недопустимому увеличению площади кристалла.

Сомнительно также и применение структур с решающими усилителями. Несмотря на относительно низкое влияние частоты единичного усиления усилителей на основные параметры конечных устройств низкое  значение частотозадающих резисторов (102 Ом) приводит к необходимости развивать в выходных каскадах большие (101 мА) токи.

Для уменьшения поэлементной чувствительности, позволяющей повысить точность реализации частотных характеристик, в структуре фильтров высокого порядка обычно используются дополнительные межзвенные связи [30]. Однако в области относительно высоких частот, когда отношение центральной частоты (частоты настройки) к относительной ширине полосы пропускания соизмеримо с частотой единичного усиления, использование таких обратных связей оказывается невозможным. Именно поэтому основным способом построения активных фильтров и корректоров является каскадирование секций (звеньев) второго и первого порядков.

В разделе 5 было показано, что собственная компенсация влияния частоты единичного усиления существенно уменьшает соответствующую чувствительность (п. 1.1) параметров звеньев второго порядка и поэтому расширяет диапазон рабочих частот фильтра. Этот путь построения селективных устройств и СФ блоков представляется естественным при условии, что компенсирующие обратные связи не приводят к заметному уменьшению запаса устойчивости по фазе, необходимому для устойчивой работы схемы. Именно поэтому при разработке соответствующих ОУ необходимо учитывать «электрическую длину» как по основным, так и по дополнительным контурам обратной связи [79]. Например, принципиальная схема (рис. 5.9) звена полосового типа практически точно удовлетворяет этому критерию, поэтому при практической ее реализации необходим дифференциальный ОУ с относительно невысокой скоростью нарастания выходного напряжения. Максимальное выходное напряжение фильтра будет определяться только этим параметром, т.к. эффект «перенапряжений» в схеме звена отсутствует. Кроме этого (рис. 5.9), уровень синфазного напряжения ОУ2 достаточно мал и определяется отношением максимального выходного напряжения фильтра к дифференциальному коэффициенту усиления ОУ. Поэтому при разработке ОУ можно руководствоваться неравенствами
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которые справедливы при полной компенсации влияния П1=2πf1 как на частоту, так и на затухание полюса.

Для построения звена полосового фильтра для систем связи при условии реализации соответствующих СФ блоков в технологическом процессе  SGB25VD с параметрами, указанными в табл. 8.1, был разработан ОУ с дополнительными (не указанными в табл. 8.1) параметрами

Δφ=330;   I0 =10 мА;    Еп =±2,0 В;    Rн min = 50 Ом.

Учитывая невысокую нагрузочную способность ОУ и низкое значение статического коэффициента усиления, при расчете звена необходимо учитывать влияние этих параметров:
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Поэтому при моделировании схемы фильтра в среде Cadence использовались следующие номиналы пассивных элементов:

С1=С2=0,2 пФ; R1=3,2 кОм;  R2=50 Ом;  R3=100 Ом; R4=650 Ом; R5=∞.

	Таблица 8.1 
Результаты проектирования звена 
для технологического процесса SGB25VD

	Базовые

параметры
	Основные параметры фильтра
	Основные параметры ОУ

	
	fp, (Гц)
	Q
	K0
	Uвых max, (мВ)
	f1, (ГГц)
	
[image: image1188.wmf]m

1, 
[image: image1189.wmf]m

2
	v, (В/мкс)
	Ксн, (Дб)

	Расчет
	1,7
	2,2
	2
	>250
	-
	-
	-
	-

	Моделирование
	1,69
	2
	1,95
	230
	8,4
	56
	3000
	-55

	Погрешность, (%)
	0,6
	10
	2,5
	8,7
	-
	-
	-
	-


Приведенные в табл. 8.1 результаты демонстрируют хорошую сходимость экспериментальных и расчетных значений. Дополнительно отметим, что в настоящем фильтре второго порядка Q·fp=3,4 ГГц, что только в 2,5 раза меньше частоты единичного усиления ОУ. Именно этот интегральный показатель и характеризует качество схемотехнического решения задачи [65, 42].

Полученные результаты позволяют сделать достаточно важные для схемотехники СФ блоков с узлами частотной селекции выводы.

Во-первых, структуры с собственной и взаимной компенсацией уменьшают требования к активным элементам и создают дополнительные степени свободы при схемотехническом проектировании СВЧ ОУ.

Во-вторых, собственная компенсация позволяет повысить общую стабильность характеристик устройства частотной селекции. Например, как видно из (5.78), (5.90), (5.91), (5.93), чувствительность основных параметров фильтра к нестабильности всех компонентов схемы не превышает 0,5, а при С1=С2 чувствительность добротности к этим параметрам нулевая, что можно использовать, в частности, и для функциональной настройки звена на заданную частоту полюса.

Наконец, и это самое главное, работоспособность в ВЧ и СВЧ диапазонах схем с собственной и взаимной компенсацией является важным аргументом для широкого внедрения в соответствующих СФ блоках узлов и устройств с комплексом обратных связей, направленных на обеспечение необходимых функциональных зависимостей как СФ блоков, так и СнК в целом. Однако дальнейшее расширение диапазона рабочих частот требует пересмотра подхода к схемотехническому проектированию этого класса устройств.

8.2.
Основные свойства R-фильтров второго порядка

При использовании в качестве частотозадающих цепей ограниченность полосы пропускания операционных усилителей в звеньях второго порядка необходимо применить только два активных элемента (n=2).           В этом случае, как следует из (5.18)–(5.20)
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В соответствии с табл. 5.1 
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 являются передачами пассивной подсхемы с учетом влияния входного и выходного сопротивлений ОУ с выхода i-го ОУ на инвертирующий (индекс «-») и неинвертирующий (индекс «+») входы j-го ОУ. Можно строго показать, что в классе рассмат-риваемых схем реализация как заграждающих фильтров, так и фильтров верхних частот невозможна. Указанный вывод, который следует из поста-новки задачи, справедлив при условии аппроксимации ОУ передаточной функцией 1-го порядка. Если ОУ и любой усилитель с конечным 
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 ха-рактеризуется функцией 2-го порядка, то реализация вполне реальна.

С учетом (5.12) и структуры матрицы Q1 можно утверждать, что для реализации передаточной функции звена полосового типа необходимо выполнить одно из условий b22=0 или b11=0. Несложно также установить, что указанные варианты отличаются только номерами ОУ (изоморфные решения). Именно поэтому без потери общности выводов можно положить, что
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В этом случае после приведения передаточной функции звена к стандартной форме получим


[image: image1194.wmf]2

0102

12

2222

();()

ppp

pppppp

pdKK

pp

ppdppd

ww

wwww

F=F=

++++


,
            (8.5)

где 
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Таким образом, на выходе первого ОУ реализуется передаточная функция звена полосового типа, а на выходе второго ОУ – функция звена фильтра нижних частот. Отметим, что знак bij, как было показано ранее, легко изменяется путем выбора инвертирующего и неинвертирующего входов любого из ОУ. Как следует из (8.6), выбор частоты полюса при конкретном типе ОУ может осуществляться за счет коэффициента сдвига
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Следовательно, для реализации высокой добротности 
[image: image1200.wmf])
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 необходима (8.7) низкая глубина местной отрицательной обратной связи в первом ОУ 
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. Из соотношений (5.7) и (5.8) можно определить набор локальных передаточных функций для каждого из возможных фильтров. Для полосового фильтра
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и для фильтра нижних частот
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Максимальное значение модулей этих функций непосредственно      характеризует динамический диапазон устройства. Так, для полосового фильтра и фильтра нижних частот
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Таким образом, выбором численных значений коэффициентов передачи цепей связи первого и второго ОУ (
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) можно обеспечить при любых частотах их единичного усиления и любом коэффициенте сдвига (8.8) максимально эффективное использование линейного участка амплитудной характеристики активных элементов. Для оценки влияния ОУ на собственный шум фильтров можно из соотношения (5.30) выделить максимальное значение выходной спектральной плотности при условии равномерности в диапазоне рабочих частот (в окрестности частоты полюса (P) входной спектральной плотности активных элементов
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В этом случае, как это видно из (8.9)–(8.12) для полосового фильтра,
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а для фильтра низких частот
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Для сравнения отметим, что при 
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 в ARC-фильтрах аналогичная оценка приводит к следующему результату
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Как видно из приведенных соотношений, «проигрыш» R фильтров непосредственно определяется численным значением коэффициента сдвига bz, который также влияет и на максимальное выходное напряжение (Umax) ОУ в рабочем диапазоне частот. Действительно, в области относительно высоких частот (соизмеримых с частотой единичного усиления) Umax определяется не через амплитудную характеристику ОУ (U0), а зависит от скорости нарастания выходного напряжения U ОУ. Из [5] следует, что
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где Uri  – граничное напряжение входного каскада Q i-го ОУ.

Таким образом, при идентичных ОУ минимизация верхнего уровня динамического диапазона связана с реализацией условия
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и применением в структуре входных каскадов ОУ нелинейных цепей коррекции, направленных на увеличение Ur. Из соотношений (5.30), (8.14), (8.16), (8.17), (8.19) следует, что
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где (ƒ – диапазон рабочих частот фильтра.

При использовании традиционных схемотехнических решений ОУ для SiGe технологии можно считать, что
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поэтому 
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Приведенные оценки и определяют в основном область компромисса при проектировании R-фильтров.
8.3. Особенность схемотехники звеньев 
R-фильтров нижних частот

Для звеньев второго порядка ФНЧ условие (8.4) можно исключить, тогда, как следует из (8.3), основные параметры будут иметь следующий вид


[image: image1220.wmf](

)

1211221221

12

1122

21

,,

1

.

pzz

p

z

bbbbbb

dbb

b

w

=PP=-

æö

PP

=+

ç÷

ç÷

PP

èø

                           (8.24)

Перебор вариантов реализации 
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 (табл. 5.1) показывает, что 
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, поэтому параметры передаточной функции (8.5) можно конкретизировать:
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Таким образом, сдвиг частоты полюса в область более низких частот 
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 сопровождается увеличением коэффициента усиления звена K02. Однако в любом случае минимальное значение затухания полюса соответствует аналогичному параметру разделенной пассивной RC-цепи 
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, что препятствует реализации ФНЧ со специальными свойствами (например, ФНЧ с линейной ФЧХ). Тогда при П1=П2, 
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Таким образом, эффекта «перенапряжения» не наблюдается и верхняя граница динамического диапазона определяется соотношением (8.19), а собственный шум схемы – коэффициентом влияния (8.15)
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и, следовательно, при большем К02 первым ОУ. Однако при небольших коэффициентах передачи «вклад» ОУ в собственный шум схемы практически одинаков.

Полученные соотношения показывают, что основной задачей этапа схемотехнического проектирования безъемкостных ФНЧ является создание структур, в рамках которых параметрическая оптимизация обеспечивает реализацию любых значений добротности при более низком влиянии ОУ на собственный шум звена второго порядка. Как было показано ранее, решение такой задачи возможно применением принципа собственной компенсации влияния, по крайней мере, одного из ОУ. Для уменьшения затухания полюса, вызванного влиянием площади усиления доминирующего ОУ, на его выходе должна быть реализована передаточная функция ФНЧ, а возвратное отношение дополнительной (компенсирующей) обратной связи должно быть положительно. Принципиальная схема приведена на рис. 8.1.
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Рис. 8.1. Звено R-фильтра с собственной компенсацией влияния ОУ2

Для наглядности и упрощения последующих соотношений будем     использовать базовые параметры масштабных усилителей
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В базисе указанных аргументов параметры передаточной функции  Ф2(р) будут определять следующими соотношениями
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при выполнении параметрического условия собственной компенсации
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Аналогично при тех же условиях определяются локальные передаточные функции
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Таким образом, как это следует из (8.19) и (8.20), максимальное выходное напряжение звена определится следующим выражением
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при условии
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Соотношение (8.35) является оценочным при 
[image: image1246.wmf]12

P=P

.

При аналогичном допущении определяется коэффициент влияния ОУ1 и ОУ2 на собственный шум схемы
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Таким образом, введение компенсирующего контура обратной связи существенно уменьшило влияние ОУ2 на основные качественные показатели схемы звена второго порядка. Для построения и моделирования принципиальных схем разработан, ориентированный на SiGe технологию, SGB25VD (IHP) ОУ, базовые параметры которого показаны в табл. 8.2. Здесь и далее приводятся результаты моделирования принципиальных схем в среде Cadence. 
Таблица 8.2

Основные параметры ОУ для технологии SGB25VD
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Предварительно отметим, что возможность работать этого ОУ на низкоомную нагрузку и, следовательно, стандартную СВЧ линию позволяет совместить функцию фильтра и драйверного усилителя с заданным коэффициентом передачи. На рис. 8.2 приведены АЧХ и ФЧХ такого               R-фильтра с коэффициентом передачи 
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 (кривые 1 и 2 соответственно). Здесь же для демонстрации эффективности действия контура компенсирующей обратной связи приведены аналогичные характеристики при 
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 (кривые 3 и 4). 

Совпадение частоты полюса звена при различных добротностях показывает также недоминирующее влияние вторых полюсов используемых ОУ на параметры ФНЧ. Эффективность использования частотных свойств ОУ видна также из сопоставления АЧХ R-фильтра и АЧХ масштабных усилителей (кривая 5). Анализ временных характеристик ФНЧ (Q=1) при гармоническом входном воздействии различных уровней (рис. 8.3) показывает, что длительность  переходного процесса согласуется с линейной моделью фильтра, а максимальное выходное напряжение (вторая гармоника соответствует максимальному коэффициенту передачи фильтра) не менее 100 мВ.
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Рис. 8.2. Частотные характеристики R-ФНЧ
при разных добротностях полюса и k02=30 дБ


[image: image1262.emf]
Рис. 8.3. К определению максимального выходного напряжения 
R-ФНЧ с Q=1
Как видно из соотношений (8.25), увеличение частоты полюса ФНЧ связано с уменьшением его коэффициента передачи в полосе пропускания. Результаты моделирования и сопоставительного исследования схемы   (рис. 8.1) на базе экспериментального ОУ (табл. 8.1) приведены в табл. 8.3.

Таблица 8.3

Результаты моделирования звена R-фильтра 
с собственной компенсацией

	
[image: image1263.wmf]02

k

,

(дБ)
	
[image: image1264.wmf]δ
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	Примечание. 
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приращение коэффициента передачи фильтра в полосе пропускания, определяемое добротностью (затуханием) полюса.


Более детальное изучение приведенной в табл. 8.3 погрешности реакции основных параметров ФНЧ позволяет предположить, что указанное отклонение частоты полюса (
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) обусловлено эффектом умножения паразитной входной емкости дифференциальных каскадов ОУ, а также влиянием второго полюса его ФНЧ.

Однако область применения полученного устройства ограничивается уровнем его динамического диапазона, когда, как видно из (8.32) и (8.27), необходимость увеличения k02, k2 приводит к практически пропорциональному увеличению как масштабного коэффициента k02 min, так и 
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. Кроме этого, для реализации 
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 необходимость увеличения k02(k2) при ограниченном пределе 
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 (8.27), как видно из (8.34), значительно увеличивает собственный шум всего устройства.

Снятие указанных структурных противоречий требует применения дополнительной общей отрицательной обратной связи и, следовательно, мультидифференциальных ОУ (раздел 10). 
8.4. Синтез структур R-звеньев 
с дополнительными частотнозависимыми цепями

Как отмечалось выше, увеличение в R-фильтрах максимального уровня выходного напряжения связано с уменьшением коэффициента сдвига частоты полюса bz, что приведет к увеличению собственного шума схемы. Кроме этого, особенность схемотехнических решений ОУ в СВЧ диапазоне не позволяет использовать высокоомные резисторы в цепях местных и общей обратных связей, что существенно увеличивает потребляемый ток. Следует также отметить, что в этом же диапазоне частот подложка, занимаемая RC-цепью первого порядка, не превышает геометрическую площадь ОУ. Таким образом, и это можно показать достаточно строго, повышение многих показателей качества возможно путем использования в качестве частотозадающих цепей не только частотных свойств скорректированных ОУ, но и традиционных RC-цепей.

Предварительно отметим, что базовый вывод о невозможности построения ФВЧ и заграждающих фильтров в этом случае также сохраняется. Таким образом, для построения звеньев как полосового фильтра, так и фильтра нижних частот необходимо использовать один ОУ и RC-цепь первого порядка. Тогда, как это следует из соотношений (5.17), (5.12) и             табл. 5.1 для звена полосового типа: 
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а для ФНЧ 
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Принципиальные схемы таких звеньев приведены на рис. 8.4.
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Рис. 8.4. Принципиальные схемы звеньев второго порядка 

с дополнительными частотозадающими цепями: 
а) ФНЧ; б) ПФ

Анализ схем приводит к следующим результатам:
– для ФНЧ
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– для звена ПФ
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Таким образом, уровни динамических диапазонов звеньев определяются следующими соотношениями:


[image: image1291.wmf]Q

U

U

Г

макс

вых

=

,









  
(8.43)


[image: image1292.wmf]Q)

GQ(1

G

вых

+

=

.









   (8.44)

Поэтому
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звеньев с дополнительными цепями в 
[image: image1294.wmf]2

 раз больше, чем в R-фильтрах.

В качестве примера реализации звена второго порядка с единственным конденсатором (RC/2-звенья) рассмотрим полосовой фильтр на базе ОУ с указанными в табл. 8.2 параметрами. На рис. 8.5 приведены результаты моделирования схемы для различной добротности. Как видно из соотношений (8.41), это достигается изменением постоянной времени RC-цепи (рис. 8.4б) в относительно широких пределах. 

Для указанного набора параметров полоса звена – 
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 и Q выполнено моделирование схем во временной области (рис. 8.6, 8.7, 8.8) при подаче различных уровней гармонического сигнала в полосе пропускания. Анализ длительности переходных процессов показывает, что схема остается линейной при условии, что выходное ее напряжение не превышает граничное напряжение ОУ (табл. 8.2). Однако различия скорости нарастания выходного напряжения (
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) ограничивают максимально достижимое выходное напряжение схем. Основные характеристики звена приведены в            табл. 8.4.

Таблица 8.4
Основные характеристики RC/2-звена полосового типа
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 EMBED Equation.3  [image: image1299.wmf]01

k

,

(%)
	
[image: image1300.wmf]p

f

,

(МГц)
	
[image: image1301.wmf]d
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	Примечание. 
[image: image1306.wmf]l

 – гарантированное затухание сигнала в полосе заграждения фильтра.


Приведенные в табл. 8.4 погрешности реализации основных параметров связаны, как показывают дополнительные исследования, с влиянием паразитной входной емкости и вторым полюсом промежуточного каскада ОУ. Это, в частности, подтверждается результатами моделирования схемы звена ФНЧ (рис. 8.4а), где в силу параллельности основного каскада обратной связи аналогичные отклонения достигают 100 %, а влияние выходного сопротивления существенно уменьшает гарантированное затухание схемы в полосе заграждения. 
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Рис. 8.5. Частотные характеристики RC/2-звена полосового типа
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Рис. 8.6. Реакция схемы при Q=3,55 на различные уровни
входного гармонического воздействия
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Рис. 8.7. Реакция схемы при Q = 6,66 на различные уровни 
входного гармонического воздействия


[image: image1310.emf]
Рис. 8.8. Реакция схемы при Q = 10,8 на различные уровни
 входного гармонического воздействия

8.5. Синтез ФНЧ третьего порядка 
с дополнительными RC-цепями
Фильтры нижних частот в СВЧ диапазоне образуют отдельный и важный в практическом отношении класс устройств частотной селекции. Достаточно отметить каналообразующие фильтры при синхронной обработке сложных радиотехнических сигналов. В этом случае необходимо не только подавление амплитуд суммарных гармонических составляющих, но и обеспечение линейной фазочастотной характеристики в рабочем диапазоне частот. В общем случае такие фильтры могут быть построены путем каскадирования звеньев второго и первого порядков, однако в ряде практически важных устройств (например, СФ блоков) относительно высокие качественные показатели обеспечиваются применением только одного ОУ с дополнительной RC-цепью второго порядка. При таком подходе, как это следует из соотношений (5.12), (5.17) и табл. 5.1, получим
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где D0, Dp – затухание нуля и полюса пассивной цепи.

Структура локальной передачи 
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 имеет относительно простую физическую трактовку. Коэффициент при операторе p обеспечивает, как и в обычных RC-звеньях, компенсацию потерь в пассивной цепи и, следовательно, потенциальное увеличение добротности (Q). Именно такие свойства цепи без дополнительных структурных мер в реальных фильтрах и приводят к пропорциональному Q сдвигу граничной частоты, обусловленному влиянием площади усиления ОУ. Для исключения этой зависимости в структуре 
[image: image1313.wmf]+
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 используется дополнительный член p2, который и позволяет получить необходимые для решения общей задачи параметрические степени свободы. Принципиальная схема такого звена показана на рис. 8.9.
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Рис. 8.9. Принципиальная схема ФНЧ третьего порядка R2C/3 типа

Анализ схемы позволяет определить набор базовых передаточных функций:
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Введем нормировку оператора для перехода к НЧ-прототипу
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и коэффициент сдвига частоты
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получим
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В диапазоне рабочих частот для АЧХ без явно выраженных пульсаций
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Таким образом, динамический диапазон схемы определяется следующим соотношением: 
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и в основном зависит от возможности минимизации численного значения затухания полюса Dp.

Оценим возможность создания на базе настоящей схемы ФНЧ с линейной фазовой характеристикой. Решение классической аппроксимационной задачи приводит к следующему положению полюсов передаточной функции (8.51):
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Следовательно, ее коэффициенты должны принимать значения
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при этом граничная частота ω0  будет определяться частотой полюса пассивной цепи ωр  и площадью усиления П. Для решения задачи необходимо найти соотношения между резистивными и емкостными элементами схемы. Учитывая, что 
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совместное решение (8.55) и (8.56) приводит к следующему результату:
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поэтому, как это видно из (8.49), (8.50) и (8.54), (8.55),
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Указанные параметры достаточно близки к оптимальным, т.к. минимальное значение затухания полюса пассивной цепи Dpмин = 3 [63]. Именно поэтому при проектировании указанных фильтров необходимо ориентироваться на ОУ, входные каскады которых имеют относительно большое граничное напряжение 
[image: image1329.wmf]Г
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Результаты исследования принципиальной схемы ФНЧ третьего порядка на ОУ (табл. 8.2) с линейной ФЧХ в полосе пропускания приведены в табл. 8.5.

Таблица 8.5

Основные параметры ФНЧ R2C/3 с линейной ФЧХ

	
[image: image1330.wmf]02

k


	
[image: image1331.wmf]d



 EMBED Equation.3  [image: image1332.wmf]02

k

,

(%)
	
[image: image1333.wmf]Г

f

,

(ГГц)
	
[image: image1334.wmf]d



 EMBED Equation.3  [image: image1335.wmf]Г

f

,

(%)
	
[image: image1336.wmf]j

D

,

(град)
	
[image: image1337.wmf]max

U

,
(мВ)
	
[image: image1338.wmf]l

,

(дБ/окт)

	1
	1,5
	1,17
	9,9
	1,8
	50
	12

	Примечание. 
[image: image1339.wmf]l

 – октавное затухание фильтра в переходной области частот; 
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– отклонение от линейного закона ФЧХ в полосе пропускания.


Отметим, что схема относительно легко настраивается на заданный закон ФЧХ в полосе пропускания изменением емкости конденсатора С2, при этом сохраняется требуемая форма АЧХ в широком диапазоне частот.

В анализируемом фильтре указанные в табл. 8.5 погрешности обусловлены влиянием входных емкостей и второго полюса ОУ. Однако, если в звене (рис. 8.4а) влияние указанных паразитных параметров оказывается значительным, то в схеме ФНЧ третьего порядка частотная зависимость входной проводимости четырехполюсника обратной связи в диапазоне высоких частот существенно уменьшает соответствующую параметрическую чувствительность. Именно поэтому не только в полосе пропускания, но и в переходной области частот параметры фильтра близки к ожидаемым.

Базовая альтернатива рассмотренному ФНЧ связана с уменьшением числа емкостных элементов и, следовательно, с использованием дополнительного ОУ. Синтез структуры такого устройства выполняется по алгоритму (5.18) при N=2 и в конечном итоге связан с реализацией следующего набора локальных передач пассивной цепи:
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Принципиальная схема ФНЧ третьего порядка, соответствующая указанным условиям, приведена на рис. 8.10.
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Рис. 8.10. Принципиальная схема ФНЧ третьего порядка RC/3 типа

Анализ схемы при указанном выше принципе частотной нормировки приводит к следующему результату:
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где 
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              (8.69)

Виды передаточных функций (8.62)–(8.64) и структура коэффициентов (8.66)–(8.69) показывают, что при реализации АЧХ ФНЧ без «всплеска» коэффициента передачи вблизи ω0 верхний уровень динамического диапазона определяется ОУ1, а собственный шум схемы – ОУ2:
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         (8.71)
Рассмотрим аналогично возможность построения ФНЧ с линейной фазовой характеристикой. Из (8.57) следует, что 
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. Решение системы уравнений (8.65)–(8.67) приводит к следующему результату:


[image: image1354.wmf]0112

1;(0),1

zz

bkkbb

=====

,



              (8.72)

что конкретизирует связь параметров ОУ и RC-цепи:
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Тогда, как это следует из (8.70) и (8.71), уровни динамического диапазона фильтра определяются  следующими равенствами:
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Следовательно, при идентичных ОУ 
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Таким образом, рассмотренные схемы ФНЧ при реализации фильтра с линейной ФЧХ (см. (8.60)) обеспечивают практически одинаковый динамический диапазон, однако максимальное выходное напряжение схемы с одним ОУ практически на 30 % больше.

Полученные результаты показывают, что недостатком рассматриваемого класса фильтров является относительно высокая параметрическая чувствительность к паразитным параметрам ОУ. Более детальное исследование позволяет утверждать, что температурные коэффициенты пассивных RC элементов не позволяют компенсировать возникающие под действием ОУ изменения не только АЧХ, но и ФЧХ в полосе пропускания. Именно поэтому одним из способов решения общей задачи построения прецизионного фильтра является создание более высокочастотных преобразователей напряжения со стабильной частотой единичного усиления.

Полученные результаты позволяют сделать достаточно важные для схемотехники СФ блоков с узлами частотной селекции выводы.

Во-первых, структуры с собственной и взаимной компенсацией уменьшают требования к активным элементам.

Во-вторых, собственная компенсация позволяет повысить общую стабильность характеристик устройства частотной селекции. Чувствительность основных параметров фильтра к нестабильности всех компонентов схемы не превышает 0,5, а при С1=С2 чувствительность добротности к этим параметрам нулевая, что можно использовать, в частности, и для функциональной настройки звена на заданную частоту полюса.

Наконец, и это самое главное, работоспособность в ВЧ и СВЧ диапазонах схем с собственной и взаимной компенсацией является важным аргументом для широкого внедрения в соответствующих СФ блоках узлов и устройств с комплексом обратных связей, направленных на обеспечение необходимых функциональных зависимостей как СФ блоков, так и СнК в целом.
9. Структурный синтез D-элементов

и лестничных ARC-схем

9.1. Постановка задачи


В многочисленных публикациях, посвященных теории электрических фильтров, показано, что низкой параметрической чувствительностью обладают LC-цепи лестничной структуры [22, 33]. Именно это их свойство обеспечивает построение высокостабильных ограничителей спектра и других типов фильтров.

Однако для микроэлектронной реализации таких устройств необходимы либо имитаторы индуктивности (гираторы), либо такое исходное преобразование цепи, которое позволяет осуществить эквивалентный переход в иной приемлемый для микроэлекроники базис. Наиболее удачным с этой точки зрения преобразованием является перевод исходной цепи в базис двухполюсников – резисторы и суперъемкости, проводимость которых определяется квадратом оператора дифференцирования. Элементы, реализующие такую зависимость, называются нормальными D-элементами или D-элементами.

В существующей справочной литературе, и в первую очередь в [22], приводятся зависимости от типа и параметров аппроксимирующих функ-ций структуры нормированных лестничных эквивалентов и номиналы нормированных индуктивностей 
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 и емкостей 
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 (i, j – номера узлов подключения соответствующих компонентов). Переход от таких компо-нентов к структурам на базе рассмотренных D-элементов состоит из сле-дующих этапов.

1. Из соображений технологичности необходимо задаться емкостью нагрузки 
[image: image1360.wmf]H

C

.

2. Вычислить коэффициент пересчета.
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где 
[image: image1362.wmf]ГР
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 – граничная частота полосы пропускания ФНЧ.

3. Определить влияние сопротивления резисторов структуры с        D-элементами
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4. Принять все емкости D-элементов равными 
[image: image1364.wmf]H
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5. Из соображений расширения частотного диапазона принять для всех D-элементов 
[image: image1365.wmf]5
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6. Рассчитать базовое сопротивление (
[image: image1366.wmf]2

R

) каждого D-элемента по значениям нормированных емкостей LC-прототипа
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На рис. 9.1 показаны результаты расчета ФНЧ Чебышева 5-го порядка с граничной частотой 300 кГц и неравномерностью АЧХ 8 мдБ. Для реализации D-элементов можно использовать параметрически низкочувствительную схему, состоящую из двух ОУ, двух конденсаторов и трех резисторов (рис. 9.2а). Однако даже применение широкополосного ОУ 140УД26 приводит, как это видно из анализа АЧХ фильтра в полосе пропускания, к значительной неравномерности (погрешности коэффициента передачи). Строго доказывается, что эта погрешность обусловлена влиянием частоты единичного усиления ОУ. 
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Рис. 9.1. LC- (а) и D- (б) структуры Чебышевского ФНЧ 5-го порядка
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Рис. 9.2. Принципиальная схема (а) и амплитудно-частотная
 характеристика в полосе пропускания (б) 

Чебышевского ФНЧ 5-го порядка при использовании ОУ типа 140УД26

Дальнейший анализ схем показывает, что дрейф нуля таких фильтров не зависит от ЭДС смещения ОУ и определяется только токами их неинвертирующих входов
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Таким образом, повышение качественных показателей устройств частотной селекции требует синтеза схем D-элементов с более низким влиянием частоты единичного усиления ОУ.

9.2. Обобщенная структура ARC-устройств с ДОУ

В общем случае произвольное по своему функциональному назначению и структуре ARC-устройство можно рассматривать в виде совокупности N дифференциальных операционных усилителей и n RC-цепей первого порядка, связанных между собой посредством коммутатора, в состав которого могут входить только резистивные делители и сумматоры (рис. 9.3).
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Рис. 9.3. Обобщенная структура лестничных ARC-устройств

Рассматриваемая обобщенная структура (модель) описывается векторной системой уравнений:
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Смысл векторов 
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, Y, Z, отображающих сигналы в основных узлах схемы, поясняется на сигнальном графе, изображенном на рис. 9.4. Содержательная сторона других составляющих системы (9.5) приведена в табл. 9.1. 

[image: image1380.wmf]y

0

X

C

Y

X

 

-

X

+

x

0

X

R

A

R

G

R

G

C

L

-

L

+

Z

K

 

-

K

+

H

C

H

R

B

 

-

B

+

A

С

Т


Рис. 9.4. Векторный сигнальный граф обобщенной структуры

Таблица 9.1
Основные составляющие обобщенной структуры
	Матрица,
вектор
	Размерность
	Физический смысл компоненты
матрицы (вектора)
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	Передаточные функции j-го ОУ 
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	Частные передачи коммутатора с выхода i-й RC-цепи к инвертирующему (
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	Частные передачи коммутатора с выхода q-го ОУ к инвертирующему (
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	Частная передача коммутатора с выхода i-й  RC-цепи к нагрузке

	Примечание. Здесь и далее {(} является диагональной матрицей, (() – вектором-столбцом, [(] – вектором-строкой, I – единичной матрицей, 
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 – передачей коммутатора от источника входного сигнала к нагрузке.


Как видно из сигнального графа, анализируемая модель состоит из трех основных частей. Первая часть (компоненты вектора 
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) связывает источник сигнала 
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, где ненулевая компонента соответствует номеру первого резистора резистивного эквивалента лестничной структуры.

Вторая и наиболее важная часть системы (компоненты всех матриц, входящих в (9.5)), осуществляет через взаимодействие базисных структур основное преобразование сигнала. Третья часть (компоненты вектора 
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) обеспечивает связь нагрузки с выходом базисных RC-структур.

Приведенная выше система уравнений и математические выражения (табл. 9.1) позволяют получить различные соотношения, характеризующие динамику ARC-устройства (передаточная функция, уравнения состояния    и т.п.). Если активные элементы описываются передаточной функцией первого порядка
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что в конечном счете и позволяет осуществить разбиение как задачи анализа, так и задачи синтеза структуры на ряд относительно самостоятельных и более простых составляющих. Решение системы (9.5) с учетом сказанного приводит к следующему результату
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Так как нагрузка подключена к выходу последнего D-элемента, то
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где вектор 
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где вектор 
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 характеризуется аналогичной структурой.

Таким образом, локальные передаточные функции 
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, определяющие влияние аналоговых элементов на характеристики полинома, представляют собой диагональные элементы матрицы Q1.

Блочная матрица анализируемой системы следует из (9.5) через процедуры Фробениуса [3]:
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где 
[image: image1447.wmf]+

-

-

=

B

B

B

, 
[image: image1448.wmf]+

-

-

=

L

L

L

.

Следовательно, для получения приведенных выше скалярных соотношений необходимо оперировать матрицами, размерность которых согласована с числом активных и пассивных элементов одного D-элемента.

9.3. Частотные свойства структурных схем

Площади усиления и статический коэффициент передачи ОУ, входящих в состав D-элементов, не только изменяют коэффициенты передаточной функции, но и повышают ее порядок, что изменяет положение нулей и полюсов и, следовательно, изменяет ожидаемые характеристики и параметры проектируемого устройства. Для учета этого эффекта можно воспользоваться соотношением (9.7). Тогда, если
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несложно получить
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Полученные соотношения показывают, что уменьшение указанного выше влияния возможно двумя основными способами. В первом случае необходимо увеличивать частоту единичного усиления и коэффициент передачи всех активных элементов. Этот способ является традиционным и связан с ужесточением технологических норм изготовления полупроводниковых компонентов интерфейсных схем. В рамках второго способа решения задачи синтезируются структуры с минимальными вещественными и мнимыми составляющими локальных функций 
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. Схемы, обладающие такими свойствами, в соответствии с [60], уместно назвать схемами с собственной компенсацией влияния технологических погрешностей изготовления активных элементов. При этом, как это следует из приведенных соотношений, возможны два основных случая. Во-первых, для различных ОУ локальные передаточные функции 
[image: image1455.wmf](
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  могут характеризоваться различными знаками, имеющими суммарное (взаимное) влияние на знаменатель передаточной функции. Аналогичный вывод характерен и для числителя, однако здесь необходимо дополнительно рассматривать произведение локальных передаточных функций 
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. Следовательно, целенаправленному изменению могут подвергаться как функция 
[image: image1458.wmf](

)

p

H

j

, так и 
[image: image1459.wmf](

)

p

F

j

. Во-вторых, аналогичный эффект достигается минимизацией всех указанных локальных передач в рабочем диапазоне частот. В этом случае согласования численных значений (j и ( j не требуется.

При микроэлектронной реализации, в частности на БМК, частота единичного усиления и статический коэффициент передачи ОУ оказываются практически идентичными, поэтому при решении целого класса практических задач можно совмещать как собственную, так и взаимную компенсации влияния этих технологических погрешностей на результирующие характеристики проектируемого устройства.

Из соотношения (9.14) следует, что локальные передаточные функции 
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, характеризующие влияние ОУ на знаменатель передаточной функции, являются диагональными элементами матрицы (9.15). В силу того, что базовые D-элементы содержат два ОУ [33], поставленная задача связана с формированием ведущих миноров матрицы второго порядка
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и может решаться простым перебором альтернативных вариантов соединения активных и пассивных элементов.

Аналогичные условия могут быть сформулированы и для матриц (9.16) и (9.17), компоненты которых определяют локальные передаточные функции 
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 и 
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С отмеченных позиций рассмотрим частотные свойства устойчивых D-элементов [33], принципиальные схемы которых в режиме звена второго порядка приведены на рис. 9.5–9.6.
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Рис. 9.5. Звено Антонио с резистивной нагрузкой
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Рис. 9.6. Звено Антонио с емкостной нагрузкой
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Рис. 9.7. Звено Брутона с резистивной нагрузкой
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Рис. 9.8. Звено Брутона с емкостной нагрузкой

Учитывая, что для всех схем 
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, в соответствии с таблицей 9.1, матрицы частотозависимых цепей будут иметь следующий вид
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поэтому
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Результаты анализа в соответствии с приведенными в настоящем разделе соотношениями (табл. 9.1), (9.14), (9.15) сведены в табл. 9.2 и 9.3. Как видно из анализа числителей локальных передаточных функций 
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, характер влияния площадей усиления входящих в схемы ОУ различен, что и требует более детального сопоставительного анализа схем именно по этому критерию.

Таблица 9.2
Структура матриц D-элемента
	Схема рис.
	Матрицы схем (табл. 3.1)
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	Примечание. Для всех схем 
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Таблица 9.3
Локальные передаточные функции 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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Из (9.19) и (9.20) следует, что в общем случае знаменатель передаточной функции будет иметь следующий вид
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Как видно из табл. 9.3,
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В соответствии с методикой [4] представим полином (9.25) 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 когда 
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 воспроизводит функцию заграждающего фильтра. Результаты указанных преобразований при 
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 для рассматриваемых схем приведены в табл. 9.4.
Таблица 9.4
Погрешности реализации параметров полюса
	Схема рис.
	Влияние частотных свойств ОУ на параметры звеньев
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Полученные результаты показывают, что потенциально более высокими частотными свойствами характеризуются звенья Антонио. Так, в случае применения идеальных ОУ в схеме рис. 9.5 при 
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 наблюдается взаимная компенсация влияния первого и второго ОУ на затухание полюса, а в схеме рис. 9.6 – собственная компенсация, которая свободна от указанного ограничения. Однако ни одна из существующих схем не обеспечивает минимизацию влияния ОУ на положение частоты полюса.

9.4. Динамический диапазон обобщенной структуры 
устойчивых D-элементов

Верхняя граница динамического диапазона любой ARC-схемы определяется не только максимальным выходным напряжением активных элементов 
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 при заданном коэффициенте нелинейных искажений, но и свойствами схемы. В общем случае на выходах активных элементов и, в частности, ОУ, в рабочем диапазоне частот ( напряжения могут превышать выходное напряжение схемы (всплески коэффициента передачи – перенапряжения), определяемое входным сигналом и максимальным коэффициентом передачи 
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где 
[image: image1553.wmf]j

"

 
[image: image1554.wmf](

)

{

}

h

w

=

l

MAX

j

j

F

max

, (
[image: image1555.wmf]W

Î

w

).

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 неискаженного 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 типов. Например, для уменьшения значений номиналов резисторов до уровня нагрузочной способности ОУ или других АЭ можно всегда увеличить емкость 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 вспомним анализ приведенных в п. 9.3 устойчивых D-элементов в режиме звена второго порядка (табл. 9.5, 9.6).

Анализ табл. 9.5 показывает, что в общем случае согласно (9.29) выходное напряжение одного из ОУ превосходит выходное напряжение фильтра в два раза, что и уменьшает верхнюю границу динамического диапазона схемы.

Если в структуре D-элементов применить идеальные ОУ, то из соотношения (9.33) можно получить относительную меру влияния структуры на собственный шум схемы. Действительно,
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поэтому мерой качества схемотехнического решения является величина
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Так, в окрестности частоты полюса фильтра при 
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 из табл. 3.6 можно получить, что
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где индекс соответствует номеру схемы D-элемента (рис. 9.5–9.8).

Таким образом, лучшие результаты по динамическому диапазону дает звено Антонио с емкостной нагрузкой.

Однако все рассмотренные схемы устойчивых D-элементов характеризуются невысокими частотными свойствами, сужающими область их практического использования.
Таблица 9.5
Локальные передаточные функции на выходе D-элементов
	Схема рис.
	Локальная передаточная функция
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Таблица 9.6
Локальные передаточные функции на выходе фильтра
	Схема рис.
	Локальные передаточные функции
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9.5. Собственная компенсация доминирующих параметров 
активных элементов

Ранее отмечалось, что расширение диапазона рабочих частот и динамического диапазона схемы связано с минимизацией вещественных и мнимых составляющих локальных функций 
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. Именно в этом случае уменьшается степень влияния активного элемента на характеристики и параметры всего устройства.

Обобщенная структура (рис. 9.2) является базовой, поэтому поиск условий собственной компенсации необходимо осуществить в ее рамках.

Соотношение (9.7) для j-го активного элемента можно интерпретировать сигнальным графом, изображенным на рис. 9.9. Из (9.11), (9.13) следует, что
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Следовательно, заменой соответствующих ветвей можно получить векторный сигнальный граф (рис. 9.9), учитывающий влияние j-го активного элемента. Наличие узла 
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 не изменяет структуру и смысл локальной функции (9.7), т.к. любую компоненту 
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 можно рассматривать как равную единице разность передач пассивной части цепи на инвертирующий и неинвертирующий входы.
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Рис. 9.9. Сигнальный граф электронной системы 
при влиянии j-го активного элемента
Рассмотрим уравнение (9.5) в виде
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локальные передаточные функции будут иметь следующий вид:
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Настоящие преобразования приводят к векторному сигнальному графу, показанному на рис. 9.10.

Из рассмотрения векторного сигнального графа следует важный в теоретическом отношении вывод – изменение локальных передач 
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 при фиксированной передаточной функции идеализированной схемы возможно тогда и только тогда, когда дифференциальный вход j-го активного элемента связывается с дополнительным входом схемы. Введем вектор
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Рис. 9.10. Векторный сигнальный граф обобщенной структуры 
при влиянии j-го активного элемента

В этом случае структура будет иметь систему уравнений
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решение которой приводит к следующему результату:
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При обращении матрицы Q воспользуемся методом пополнения [18], тогда
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Следовательно, передаточная функция структуры
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где 
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обеспечивают изменение только локальных функций 
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, сохраняя при этом неизменными передаточную функцию идеализированной структуры 
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 и передаточную функцию на выходе j-го активного элемента. Изменение знака в (9.49), как это видно из (9.44), достигается за счет дифференциальных свойств активных элементов. Полученный результат имеет достаточно простую физическую трактовку. При идеальном активном элементе (
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 этот сигнал равен нулю, и дополнительный контур обратной связи прекращает свое действие, что в конечном итоге и сохраняет неизменными локальную функцию 
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 и передаточную функцию всего устройства.

Таким образом, полученные топологические условия собственной компенсации являются достаточными.

В этом случае соотношение (9.7) в части влияния j-го активного элемента конкретизируется:
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Для сохранения функций (9.43) необходимо оставить неизменными не только матрицу 
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, но и набор векторов Т, А, 
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 к выходу схемы возможно только его соединением с дополнительным входом схемы и, следовательно, с входами активных элементов.

Ответ на вопрос об уровне компенсации в общем случае остается открытым, т.к. зависит от структуры матрицы 
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 и вектора 
[image: image1628.wmf]w

, а также во многом зависит от числа неиспользованных входов активных элементов. Кроме этого, практическое применение полученного результата связано с выполнением ряда параметрических условий, учитывающих также частотную зависимость компонент матрицы 
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. Учитывая соотношения (9.40)–(9.42), матрица 
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 заменяется на ее клеточные эквиваленты. Из процедур Фробениуса [12] следует, что в этом случае не существует более конкретных условий, позволяющих в матричной форме дополнить топологические условия функциональными, т.к. число активных элементов и порядок фильтра в общем случае не одинаковы, и блочные компоненты матрицы (9.10) оказываются несогласованными. В этой связи практическое использование настоящих результатов связано с анализом структур поправочных полиномов электронных систем различного класса.

В ряде случаев выполнение параметрических условий минимизации
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      (9.51)
может привести к нарушению принципа пассивности компонент вектора 
[image: image1633.wmf]w

 и, следовательно, к необходимости применения дополнительных активных элементов, выполняющих в сложных схемах также функции сумматоров и масштабирующих усилителей. Их влияние на передаточную функцию и иные показатели качества устройства учитывается в соответствии с изложенной выше методикой. Однако, как это будет показано ниже, для некоторых классов и, в частности, для звеньев второго порядка, вклад вводимого активного элемента несоизмеримо ниже основных.

Полученные результаты открывают широкие возможности для оптимальной реализации широкого класса электронных устройств. В общем случае здесь необходима минимизация в рабочем диапазоне частот функционалов
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где М – число дополнительно введенных элементов.

Здесь предполагается использование одиночных активных элементов. Минимизация осуществляется с учетом тех ограничений, которые вытекают из особенности решаемой задачи. Отметим некоторые из них.

При синтезе экономичных схем используются маломощные ОУ, поэтому увеличение их числа может поставить под сомнение целесообразность применения такого подхода. С учетом шумовых свойств активных элементов и необходимости применения высокоомных резисторов задача сводится к минимизации (9.53) при условии равенства вкладов основных и дополнительных ОУ в собственный шум схемы
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Возможно также выполнение условия неухудшения нижнего уровня динамического диапазона, когда
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В случае применения малошумящих ОУ, которые характеризуются относительно невысокими частотными свойствами, минимизация (9.53) становится доминирующей, а условие (9.55) – желаемым.

9.6. Базовый алгоритм структурного синтеза 
схем с собственной компенсацией

Выполненные в настоящем разделе исследования указывают на существование двух принципов собственной компенсации влияния параметров активных элементов на характеристики электронных устройств различного функционального назначения. Создание компенсирующих контуров предполагает соединение дифференциального входа активного элемента с дополнительным входом схемы, обладающим определенными функциональными особенностями. В этой связи для обеспечения однонаправленности передачи сигнала необходимо выполнить условие
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где 
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 – входное сопротивление схемы со стороны дополнительного входа; 
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 – выходное сопротивление схемы на дифференциальном входе активного элемента.

Приведенное неравенство показывает преимущества схем с «заземленными» входами ОУ. Эти узлы можно рассматривать в качестве дополнительных входов схемы, когда условие (9.56) выполняется автоматически. В противном случае может оказаться необходимым введение в схему дополнительных активных элементов, обеспечивающих однонаправленную передачу сигнала.

Таким образом, чем выше число «заземленных» элементов схемы, тем выше ее модернизационный ресурс. Кроме этого, как видно из (9.51), введение дополнительных обратных связей может изменить знак локальных передач 
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 и, следовательно, обеспечить при необходимости взаимную компенсацию влияния различных активных элементов.

Полученные в разделе соотношения для определенного класса позволяют получить набор функционально-топологических признаков и поэтому существенно формализовать процесс поиска структур с активной компенсацией. Например, для звеньев второго порядка
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Отсюда
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Соотношения (9.60), (9.61) показывают, что выбором 
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 можно обеспечить любой уровень компенсации влияния площадей усиления активных элементов на частоту затухания полюса. Вытекающие из (9.60), (9.61) функциональные признаки и правила приведены в табл. 9.7.

Таблица 9.7

Правила построения звеньев с активной компенсацией

	Компенсируемые параметры
	Функционально-топологический 
признак
	Правило построения схемы
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 соединяют с выбранным входом схемы. В первом случае возвратное отношение в контуре положительно, а во втором – отрицательно

	Примечание. При одновременной компенсации изменений 
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 используется в качестве функционального признака одна из сумм передаточных функций. Если существует свобода выбора, то целесообразно использовать входы того ОУ, чувствительность и площадь усиления которого больше.


Рассмотрим построение на основе изложенного материала звена второго порядка с активной компенсацией влияния площадей усиления на частоту и затухание полюса. Принципиальная схема первоначального варианта приведена на рис. 9.11 и характеризуется следующими параметрами (
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Приведенные выражения показывают, что значительное расширение диапазона рабочих частот возможно только при компенсации изменения частоты и затухания. Для этого согласно табл. 9.7 производится анализ передаточных функций на выходах ОУ, что и является первым шагом решения задачи.
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Рис. 9.11. Низкочувствительное ARC-звено Антонио 
с резистивной нагрузкой без собственной компенсации

Рассматриваемая схема может иметь три специально созданных входа (соответствующие связи на рис. 9.11 показаны пунктиром). Результаты анализа приведены в табл. 9.8, из которой следуют и основные четыре этапа синтеза схемы.

При вычислении компонент матриц и векторов необходимо выполнить анализ коммутатора (рис. 9.3), который в явном виде состоит только из резистивного делителя 
[image: image1689.wmf]3

g

, и поэтому при заполнении 
[image: image1690.wmf]R

H

, 
[image: image1691.wmf]1

A

R

, 
[image: image1692.wmf]2

A

R

 (число в индексе указывает номер создаваемого входа) необходим анализ отдельных подсхем. Так, для подсхемы 
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 соединен последовательно только с 
[image: image1698.wmf]1

R

), к резистору которой подключен пассивный сумматор, входящий в состав коммутатора, можно получить:
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Аналогично выводятся и другие компоненты 
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На втором этапе основным является выбор предпочтительного способа подключения дополнительного ОУ. Из табл. 9.8 видна целесообразность использования функции 
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. Действительно, эта функция через контур обратной связи обеспечивает одновременную компенсацию 
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 из соотношения (9.63) и, следовательно, компенсацию относительных изменений основных параметров, приведенных в формулах (9.64). Как следует             из табл. 9.7, неинвертирующий вход дополнительного масштабного усилителя должен быть подключен к неинвертирующему входу ОУ                           (рис. 9.12 при 
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). Из результатов третьего этапа синтеза (табл. 9.8) следует, что такой способ включения дополнительного усилителя хотя и обеспечивает взаимную компенсацию влияния 
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Для устранения возникшей погрешности можно, как это видно из результатов второго этапа (табл. 9.8), образовать дополнительный контур подключением входа сумматора к инвертирующему входу ОУ (рис. 9.12). В этом случае условия компенсации для частоты полюса практически не изменятся, то есть коэффициент 
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 будут способствовать уменьшению влияния ОУЗ на затухание полюса.

Таблица 9.8

Синтез звена второго порядка

	Этап, использующий соотношения
	Результаты анализа

	1. Формирование матриц и векторов.

Соотношения табл. 9.1
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	2. Вычисление набора передаточных функций. Соотношения (9.13).

Выбор 
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. Соотношения табл. 9.7
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	3. Вычисление влияния дополнительного ОУ
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На последнем этапе синтеза осуществляется параметрическая оптимизация найденного схемного решения. Для этого составляют математические соотношения для всех 
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. Продемонстрируем это на примере 
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. Первые два слагаемых (табл. 9.8) вытекают непосредственно из выражения (9.63) (
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 определено на первом этапе синтеза). Два вторых слагаемых – это произведение коэффициента передачи масштабного усилителя-сум-матора на соответствующие поправочные коэффициенты. Последнее слагаемое, характеризующее влияние 
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Коэффициент передачи сумматора определяется следующим образом. За общую точку выберем инвертирующий вход ОУ2, тогда при идеальном ОУ1
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Аналогично, когда 
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Рис. 9.12. Низкочувствительное ARC-звено на базе D элемента Антонио 
с собственной компенсацией

При параметрической оптимизации функция цели может быть различна и составляется из практических соображений. Если необходима компенсация изменений всех параметров с точностью до величины 
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 исключаются слагаемые, пропорциональные 
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, затем из соотношения (9.57) определяются 
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 и находятся приведенные в последней строке табл. 9.8 условия компенсации.

Рассмотренный пример наглядно иллюстрирует методический аспект синтеза структурных схем на базе принципа собственной компенсации.

В рамках генетического подхода алгоритм синтеза структуры будет содержать следующие базовые составляющие.

1. Генерация схем с заданным набором функциональных свойств. Принципиально на этом этапе можно не учитывать частотные свойства активных элементов. Однако, как это следует из рассмотренного примера, чрезвычайно большое их влияние может в дальнейшем увеличить активную составляющую общей чувствительности.

2. Ранжирование набора схем по степени влияния параметров активных элементов и числу степеней свободы. Здесь предпочтение отдается схемам с большим числом неиспользованных (заземленных) входов активных элементов, поэтому последующее применение принципа собственной компенсации может заметно снизить влияние паразитных параметров активных элементов.

3. Функционально полный анализ схем с целью вычленения локальных передаточных функций и набора 
[image: image1767.wmf]jk
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 (k – номер дополнительного входа).

4. Выбор доминирующих по чувствительности активных элементов и образование по изложенной в настоящем разделе методике дополнительных компенсирующих контуров обратной связи.

5. Параметрическая оптимизация схемы с целью минимизации влияния активных элементов на основные параметры и характеристики.

Настоящий алгоритм воспроизводит метод усечения и положен в основу дальнейших исследований.

Рассмотрим применение предложенной методики к синтезу малошумящих D-элементов с расширенным частотным диапазоном, которые позволяют потенциально создавать «бездрейфовые» ограничители спектра [50]. Из анализа принципиальных схем устойчивых D-элементов (рис. 9.6–9.9) видно, что только в схемах Антонио дрейф нуля определяется входными токами неинвертирующих входов ОУ, которые легко минимизируются применением на входе «алмазных» транзисторов и их эквивалентов.

Так, в схеме Антонио с емкостной нагрузкой дополнительным входом схемы для организации компенсирующего контура обратной связи целесообразно использовать эту емкость. В этом случае в соответствии с методикой, изложенной в подразделе 9.2, дополнительные передаточные функции (матрицы схемы определены в подразделе 9.3), будут иметь следующий вид:
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В этом случае при условии 
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) в соответствии с табл. 9.4 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 выполнить условие
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      (9.72)
то его действие будет направлено на компенсацию относительного изменения частоты полюса (см. (9.29)). Необходимое суммирование можно выполнить только на дополнительном активном элементе, представляющем собой неинвертирующий масштабный усилитель, инвертирующий вход которого подключен к инвертирующим входам основных усилителей (рис. 9.13). 
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Рис. 9.13. D-элемент с расширенным частотным диапазоном

Если выполнить дополнительные параметрические условия
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то вводимые цепи не окажут влияние на основные параметры фильтра, а, как это следует из табл. 9.3, приращение полинома знаменателя будет иметь следующий вид:
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что в конечном итоге и обеспечивает повышение качественных показателей преобразователя. Таким образом, при 
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В качестве примера, демонстрирующего общую эффективность пред-ложенного метода синтеза, рассмотрим принципиальную схему ФНЧ 5-го порядка (см. п. 9.1).
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Рис. 9.14. Прецизионный «бездрейфовый» Чебышевский ФНЧ 
5-го порядка с расширенным диапазоном рабочих частот

Результаты моделирования фильтра (ОУ типа 140УД26) при минимизации влияния частоты единичного усиления ОУ в полосе пропускания (0–300 кГц) приведены на рис. 9.15 и 9.16.
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Рис. 9.15. Амплитудно-частотная характеристика прецизионного фильтра в полосе пропускания
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Рис. 9.16. Амплитудно-частотная характеристика прецизионного фильтра в рабочем диапазоне частот

Реальная погрешность АЧХ фильтра в полосе пропускания определяется также стабильностью пассивных элементов схемы (рис. 9.14). При решении практических задач учет этого фактора может осуществляться через среднеквадратическое значение чувствительности в указанном диапазоне частот. Так, для рассматриваемого примера это значение составляет 2,27 в диапазоне частот от 0 до 300 кГц. Как правило, разумным компромиссом между уровнем влияния пассивных и активных элементов является равенство их вкладов в общую погрешность реализации АЧХ в полосе пропускания.
10. Cтруктурный синтез устройств
с мультидифференциальными 
операционными усилителями

10.1. Постановка задачи

Создание широкодиапазонных аналоговых устройств и IP блоков как с фиксированными, так и управляемыми параметрами связано либо с совершенствованием технологии производства активных компонентов, либо с построением низкочувствительных принципиальных схем, в рамках которых путем параметрической оптимизации удается в несколько раз (иногда на порядок) уменьшить влияние частоты единичного усиления (f1) этих компонентов на результирующие характеристики изделия. В разделе 5 отмечалось, что указанные структуры и соответствующие им принципиальные схемы характеризуются собственной компенсацией влияния указанного параметра на чувствительность передаточной функции Ф(р). 

В этом случае активная чувствительность электронной схемы будет, согласно (5.42), иметь следующий вид:
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(10.1)
где 
[image: image1784.wmf](p)

H
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 – локальная передаточная функция идеализированной схемы при подаче сигнала на вход i-го активного элемента; 
[image: image1785.wmf](p)

F
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 – передаточная функция, реализуемая идеализированной схемой на  выходе i-го активного компонента; 
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 – локальная передаточная функция идеализированной схемы на  выходе i-го активного компонента при подаче сигнала в общем случае на его инвертирующий вход. 
Указанные в соотношении (10.1) приращения локальных передаточ-ных функций 
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 и 
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 достигаются благодаря введению в схему дополнительных (компенсирующих) обратных связей, связывающих диф-ференциальный вход i-го активного элемента с дополнительным  входом (узлом) схемы. В разделе 5 показано, что такая связь является достаточной для создания разностных членов и единственной. Для сохранения неизменным набора идеализированных передаточных функций 
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F
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 и Ф(р) (все входящие в структуру активные элементы идеальны) необходимо обеспечить высокое по сравнению с другими резистивными элементами входное сопротивление четырехполюсника, обеспечивающего указанную дополнительную обратную связь (п. 5.6).

Ранее на многочисленных примерах показано, что успех применения принципа собственной компенсации связан со степенью свободы исходной схемы, которая определяется числом неиспользуемых (исходно заземленных) входов дифференциальных активных элементов. В большинстве случаев это не выполняется и приходится применять дополнительные операционные усилители (ОУ), решающие задачу согласования дифференциального входа i-го активного элемента и масштабирования сигнала для реализации необходимых параметрических условий собственной компенсации.

Анализ схемотехники современных ОУ показывает, что более 50 % потребляемых этими активными элементами тока приходится на выходной каскад, а попытки изменить это соотношение приводят к большому выходному сопротивлению ОУ и, следовательно, в целом ряде случаев – к ухудшению многих качественных показателей функциональных устройств. Например, в активных фильтрах гарантированное затухание в области верхних частот непосредственно определяется соотношением выходного сопротивления и сопротивления частотно-задающих цепей.

Одним из выходов из сложившегося положения является создание для современной аналоговой микросхемотехники мультидифференциальных ОУ (МОУ) – операционных усилителей, имеющих несколько инвертирующих и неинвертирующих входов, создающих необходимое для принципа собственной компенсации число степеней свободы практически без увеличения потребляемой мощности.

10.2. Принципы построения мультидифференциальных ОУ

Для построения указанного типа активных элементов достаточно изменить структуру входного дифференциального каскада (рис. 10.1), при этом такая модификация не должна существенно влиять на коэффициент ослабления синфазного сигнала [84]. 
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Рис. 10.1 Функциональная (а) и структурная (б) схемы

многовходового ОУ

В частности, такой ОУ может иметь n равноправных инвертирующих и m равноправных неинвертирующих входов. На один из инвертирующих входов включается цепь отрицательной обратной связи (ООС), задающая масштабный коэффициент усиления. Коэффициент передачи по каждому из входов при охватывании такого усилителя цепью ООС можно найти из следующих выражений (при условии, что остальные входы заземлены и            KiK5 >>1):
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(10.2)

где 
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[image: image1793.wmf]i
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– коэффициент передачи по напряжению соответствующего каскада ОУ; 
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[image: image1795.wmf].

K

K

R

R

R

K

K

β

1

K

K

K

1

3(4)

1

1

2

5

1

5

3(4)

U3(4)

+

»

+

=







      (10.4)

Из выражений (10.2)–(10.4) следует, что если коэффициенты передачи К1 ÷ К4 равны между собой  по абсолютной величине, то результирующий коэффициент усиления по напряжению для такого многовходового ОУ, охваченного цепью ООС, совпадает с классическим для типового инвертирующего и неинвертирующего включений, а коэффициент передачи для дополнительного инвертирующего входа отличается от неинвертирующего только знаком. 

Вариант построения схемы ОУ, соответствующего структурной схеме рис. 10.1, приведен на рис. 10.2.

Если считать, что коэффициент передачи повторителя тока на транзисторах VT5, VT6 равен единице, то коэффициенты передачи по напряжению К1 - К4 и К2- К4  попарно равны и определяются следующим образом:
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где RВХ – входное сопротивление промежуточного усилителя на транзи-сторах VT7, VT8; rЭi – дифференциальное сопротивление перехода база-эмиттер транзистора соответствующей дифференциальной пары; 
[image: image1798.wmf]a

 – ко-эффициент передачи тока базы соответствующего транзистора дифферен-циальной пары.
Сопротивления резисторов R3, R4 можно выбирать одинаковыми или различными; если отношение сопротивлений не равно единице, появляется дополнительная возможность масштабирования коэффициентов усиления по входам 2 и 3. Однако такое дополнительное масштабирование определенным образом влияет на частотную характеристику усилителя. Действительно, если считать, что коэффициенты передачи К1 и К5 соответствующих каскадов усиления ОУ описываются передаточными функциями первого порядка, а влиянием частотной зависимости ( можно пренебречь, то для входа 1 коэффициент передачи ОУ, охваченного цепью ООС, можно представить как
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где 
[image: image1801.wmf]1

τ

 – постоянная времени дифференциального каскада; 
[image: image1802.wmf]2

τ

 – постоянная времени промежуточного каскада; 
[image: image1803.wmf]g

b

,

  – соответствующие коэффициенты передачи цепи обратной связи, имеющие тот же смысл, что и в (10.2).
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Рис. 10.2. Упрощенная принципиальная схема

мультидифференциального ОУ

При подаче входного сигнала на вход 2 (база транзистора VT3,            рис. 10.2), при условии, что постоянные времени каналов К2 и К1 идентичны, по аналогии с (10.7) можно записать:
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Из сопоставления выражений (10.7) и (10.8) следует, что они, по сути, идентичны при выполнении условия К2 = К1. При попытке увеличить коэффициент усиления за счет уменьшения глубины обратной связи эквивалентная постоянная времени также увеличивается, так как коэффициент 
[image: image1806.wmf]b

 входит в знаменатель выражений (10.7) и (10.8), что приводит к уменьшению частоты среза, то есть спад частотной характеристики замкнутого и разомкнутого усилителей практически совпадает. 

Иная ситуация возникает при выполнении условия К2 > К1. В этом случае эквивалентная постоянная времени определяется петлевым усилением, частота среза остается неизменной, а частота единичного усиления возрастает. То есть возрастает площадь усиления ОУ, охваченного цепью ООС. Эта ситуация подтверждается результатами моделирования (рис. 10.3) схемы, приведенной на рис. 10.2. По стандартному инвертирующему включению КU1=1, а при R3 = 2R4 коэффициент передачи К2 ( 2К1 с точностью до конечного сопротивления rЭ (см. (10.5)–(10.6)).    

Графики, приведенные на рис. 10.3, показывают, что частота единичного усиления при подаче сигнала на вход 2 (или 3) возрастает примерно в два раза, что определяется принятым соотношением К2 ( 2К1. Естественно, такое расширение полосы возможно лишь при определенной коррекции частотной характеристики усилителя: коррекция ОУ осуществляется конденсатором СК (рис. 10.2) так, чтобы его передаточная функция соответствовала апериодическому звену второго порядка и постоянная времени промежуточного каскада была много меньше постоянной времени входного каскада.

Точностные характеристики такого ОУ (в частности, напряжение смещения, приведенное ко входу) хуже, чем у обычного, т.к. ошибки, возникающие в каждом дифференциальном каскаде, в общем случае  складываются. В ОУ может быть предусмотрена балансировка напряжения смещения, например, за счет изменения коэффициента передачи повторителя тока на транзисторах VT5, VT6. 

Динамический диапазон многовходового ОУ определятся, с одной стороны, динамическим диапазоном активной работы каждого дифференциального каскада, с другой – максимальным выходным напряжением, поскольку такой каскад осуществляет суммирование входных сигналов. Поэтому должно выполняться следующее условие:
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Рис. 10.3. Амплитудно-частотные характеристики 
многовходового ОУ при подаче сигнала на вход 1 (□), 

вход 2 (◊) и разомкнутого усилителя (()

Другой вариант построения многовходового ОУ приведен на            рис. 10.4а), а функциональная схема, ему соответствующая, – на рис. 10.4б). На рис. 10.4в приведена функциональная схема, к которой может быть преобразован ОУ, если поменять местами точки подключения коллектора транзистора VT4 и объединенных коллекторов транзисторов VT1 – VT3. 

С учетом того, что ток эмиттера транзистора VT4 в три раза больше токов эмиттеров каждого из транзисторов VT1–VT3, а также в предположении, что коэффициент передачи повторителя тока на транзисторах VT5–VT6 близок к единице, по инвертирующим входам коэффициент передачи входного каскада составит:
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            (10.9)
где RВХ – входное сопротивление промежуточного каскада на транзисторе VT6; Ri – сопротивление резистора R1–R3; rЭ4 – дифференциальное сопротивление эмиттера транзистора VT4.

Для неинвертирующего входа, при условии, что сопротивления резисторов R1–R3 равны, коэффициент усиления можно записать как 
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Рис. 10.4. Упрощенная принципиальная схема мультидифференциального каскада (а) и возможные варианты его функциональных схем (б), (в)

Следовательно, по аналогии с выражением (10.7) для стандартного инвертирующего включения ОУ (при остальных заземленных входах) можно записать
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где КПК – коэффициент усиления промежуточного каскада.

По аналогии с (10.8) для коэффициента усиления по любому из       неинвертирующих входов, на который не подана обратная связь, можно записать
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По неинвертирующему входу для рассматриваемого случая
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Следует отметить, что напряжение смещения, приведенное ко входу у усилителя, представленного на рис. 10.4а, практически совпадает с аналогичным параметром обычного ОУ с одиночным дифференциальным каскадом на входе, но при условии, что плотность токов эмиттеров транзисторов VT1–VT4 одинакова. Это достигается тем, что площадь эмиттера транзистора VT4 должна быть в три раза больше площади эмиттера транзисторов VT1–VT3. Как и в предыдущем случае, балансировку нуля по выходу ОУ можно осуществить изменением коэффициента передачи повторителя тока на транзисторах VT5–VT6. 

При функциональном построении мультидифференциального ОУ по схеме рис. 10.4в коэффициент усиления при стандартном инвертирующем включении на низких частотах будет определяться по аналогии с выражением (10.2), а для неинвертирующего включения 
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, то есть в три раза меньше, чем для случая функциональной схемы рис. 10.4б.

Естественно, частота единичного усиления в этом случае также уменьшается в три раза по сравнению с частотой единичного усиления разомкнутого усилителя.

При введении нескольких контуров ООС в МОУ происходит взаимное влияние цепей обратной связи на результирующий коэффициент передачи. При включении ОУ инвертирующего усилителя по обеим входам выражения для коэффициентов передачи по каждому входу в области низких частот будут выглядеть следующим образом:
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где 
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; Ki – коэффициент передачи соответствующего плеча дифференциального каскада (рис. 10.1б).
При условии, что все Ki равны по абсолютной величине, что легко выполнимо, выражения (10.11) и (10.12) можно представить как
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Для неинвертирующего включения мультидифференциального ОУ  по каждому из неинвертирующих входов коэффициент передачи можно представить как
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Из выражений (10.11)–(10.16) следует, что при использовании многоконтурных ООС глубина обратной связи возрастает, в частности, в классическом ОУ для неинвертирующего включения при 
[image: image1828.wmf]b

 = 0,5 коэффициент усиления будет близок к двум, а в рассматриваемом случае при 
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1 = 
[image: image1830.wmf]b

2 =  = 0,5 коэффициент усиления будет близок к единице.

Очевидно, что при одновременном использовании инвертирующих и неинвертирующих входов выходное напряжение ОУ можно определить согласно принципу суперпозиции, если сопротивление источников сигналов будет много меньше входных сопротивлений соответствующих входов.

Поскольку коэффициенты Кi – комплексные и, в общем случае, постоянные времени высоких частот каждого дифференциального каскада различны, передаточная функция для случая неинвертирующего включения ОУ будет иметь вид:

[image: image1831.wmf](

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

,

p

τ

1

K

K

β

p

τ

1

K

K

β

p

τ

1

p

τ

1

p

τ

1

p

τ

1

K

K

U

U

1

5

2

2

2

5

1

1

5

2

1

2

5

1

1

ВЫХ

+

+

+

+

+

+

+

+

=

     (10.17)

поэтому обеспечение устойчивости такого усилителя может оказаться сложной, но решаемой задачей. 

Ток потребления стандартного ОУ складывается из следующих составляющих (если входной одиночный дифференциальный каскад выполнен аналогично рис. 10.2):
IОУ = IВК + I1 + 2I0 ( 2I1 + 2I0, 




          (10.18)
где IВК, I1, 2I0 – токи, потребляемые выходным, промежуточным и входным дифференциальным каскадами.

Для схем мультидифференциальных ОУ, представленных на рис. 10.2 и 10.4 соответственно
IОУ = IВК + 2I1 + 4I0,








         (10.19)

IОУ = IВК + 2I1 + 6I0,







              (10.20)

откуда следует, что ток МОУ возрастает весьма незначительно по сравнению с классическим.

10.3. Обобщенная структура и основные свойства 
электронных схем с мультидифференциальными ОУ

Увеличение числа входов дифференциальных каскадов, как это было показано ранее, приводит к снижению коэффициента ослабления синфазного сигнала, причем он может зависеть от требуемого количества входов. Кроме этого, необходим поиск особенностей функционально-топологиче-ских принципов введения в схему дополнительных (компенсирующих) обратных связей и, следовательно, анализ основных свойств электронных схем с МОУ.

Для решения поставленной задачи воспользуемся обобщенной структурой электронных схем с МОУ (рис. 10.5). 
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Рис. 10.5. Обобщенная структура с мультидифференциальными ОУ
Из векторного сигнального графа (рис. 10.6) этой структуры следует система векторно-матричных уравнений:
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Смысл векторов  
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 следует из рис. 10.6. Векторы 
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        (10.22)
компоненты которых являются передаточными функциями i-го МОУ по       j-му инвертирующему (-) и неинвертирующему (+) входам. 
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Рис. 10.6. Векторный сигнальный граф обобщенной структуры

Связь выходов активных элементов с нагрузкой осуществляется через сумматор, локальные передачи которого образуют вектор T = [ti]  размера (N(1). Для учета влияния ослабления синфазного сигнала по различным входам введем в общем случае функции:
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(10.23)
характеризующих неидентичность каналов усиления входного сигнала. Тогда
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Решение системы (10.21) приводит к следующему вектору выходных сигналов МОУ:
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где 
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Из (10.26) может быть получена передаточная функция любого электронного устройства с МОУ:
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Реально коэффициенты ослабления синфазного сигнала достаточно велики, поэтому при анализе их влияния на функцию (10.31) можно исключить мультипликативные составляющие, представляющие собой величины второго порядка малости.

Рассмотрим влияние j-го коэффициента для инвертирующего входа i-го активного элемента. Из (3.30) следует (индекс j соответствует номеру матрицы): 
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Тогда по методу Дуайра и У0 [2] (метода пополнения при обращении матрицы) получим:
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где 
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Следовательно,
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В выражении (10.34) 
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(10.35)
является локальной передаточной функцией системы при подаче сигнала на j-й вход i-го активного элемента, представляет собой передаточную функцию при условии, что вектор Т образован компонентами i-й строки матрицы 
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(10.36)
является передаточной функцией системы при подаче сигнала на j-й вход i-го МОУ при условии, что вектор Т образован указанным выше способом.

Аналогичный результат получается и для 
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Здесь и далее 
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где 
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(V

 

,

 

V

j

j

-

+

 – вектор-столбец  размером (N ( 1), имеющий отличную от нуля и равную единице компоненту, соответствующую j-му неинвертирующему (инвертирующему) входу i-го МОУ (см. структуру вектора (10.30); 
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 – передачи пассивной подсхемы от источника сигнала к j-му        неинвертирующему (инвертирующему) входу i-го усилителя; 
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– коэффициент ослабления синфазного сигнала i-го МОУ по j-му неинверти-рующему входу; 
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– коэффициент относительной неидеальности i-го МОУ j-му инвертирующему входу (см. (10.23)).

В соотношениях (10.37)–(10.43) индекс j характеризует номер матрицы, входящей в ряд (10.29).

Структура приращения передаточной функции  (10.37) указывает на возможность взаимной компенсации влияния неидентичности каналов мультидифференциальных ОУ. Кроме этого, последние две составляющие ряда (10.37) могут быть направлены на компенсацию влияния выходного сопротивления применяемых активных элементов на амплитудно-частот-ные характеристики фильтров.

Примененный метод пополнения при обращении матрицы можно использовать и при анализе влияния площади усиления МОУ. Из соотношения (10.31) следует приращение передаточной функции, вызванное влиянием площади усиления (Пi) МОУ:
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Здесь
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является передаточной функцией идеализированной обобщенной схемы модели при подключении источника сигнала к одному из неинвертирующих входов i-го МОУ;
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есть передаточная функция на выходе i-го МОУ, а
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– аналогичная функция при условии подключения источника входного сигнала к его неинвертирующему входу.

В приведенных соотношениях векторы 
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Дифференцированием (3.11) можно определить активную чувстви-тельность модели
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где локальные передаточные функции  
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 определяются аналогично с учетом влияния частотных свойств активных элементов структуры.
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Приведенные соотношения устанавливают связь активной составляющей чувствительности схемы с границами ее динамического диапазона. Действительно, спектральная плотность мощности шума на выходе цепи определяется как 
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где 
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при условии, что 
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10.4. Собственная компенсация влияния частотных свойств мультидифференциальных ОУ

Соотношение (10.44) с учетом структуры идеализированной передаточной функции 
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можно интерпретировать сигнальным графом, изображенным на рис. 10.7. С учетом выражений (10.54), (10.44), (10.46) и (10.47) можно получить векторный сигнальный граф (рис. 10.8) системы с учетом влияния i-го МОУ. Наличие узла 
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не изменяет структуру и смысл локальной функции (3.26), т.к. любую компоненту вектора 
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Для доказательства этого утверждения введем вектор 
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В этом случае рассматриваемая структура будет описываться следующей системой уравнений:
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где 
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Рис. 10.7. Сигнальный граф электронной схемы при влиянии i-го МОУ
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Рис. 10.8. Векторный сигнальный граф электронной системы 
при влиянии i-го входа МОУ

Решение системы уравнений (10.57) приводит к следующему результату:
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При обращении матрицы 
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воспользуемся методом пополнения:
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Следовательно, передаточная функция структуры
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где 
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Таким образом, введение вектора W обеспечивает изменение только локальных функций 
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, со-храняя при этом неизменными передаточную функцию идеализированной системы Фu(p) и передаточную функцию на выходе i-го активного элемента Fi(p). Изменение знака в (10.61) и (10.62), как это видно из (10.56), достигается за счет дифференциальных свойств активных элементов схемы.
Полученный результат имеет достаточно простую физическую трактовку. При идеальном активном элементе (
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Покажем их единственность. Из соотношений (10.46) и (10.57) следует, что для сохранения функций Фu(p) и Fi(p) необходимо сохранить не только матрицы В и (В, но и набор векторов Т, А, ( А,
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Этот вывод подтверждается и рассмотрением векторного сигнального графа (рис. 10.8). Создание параллельного пути передачи от узла xi к выходу схемы возможно только его соединением с дополнительным входом схемы и, следовательно, как это видно из (10.21), со входами активных элементов. Таким образом, сформулированное условие является единственным. 

Ответ на вопрос об уровне компенсации в общем случае остается открытым, так как зависит от структуры матрицы [В + (В] и вектора W. Из (10.63) видно, что в общем случае полную компенсацию обеспечить невозможно в силу неосуществимости условия 
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В этой связи применение настоящего результата при решении практических задач связано с анализом структуры поправочных полиномов электронных схем различного функционального назначения.

10.5. Звенья активных фильтров 
с мультидифференциальными ОУ

При построении активного интерфейса современных систем радиоэлектронного назначения особое место занимают активные фильтры, обеспечивающие предварительную частотную селекцию сигналов сенсорных элементов. Именно точность реализации необходимых частотных характеристик и динамический диапазон этих устройств непосредственно определяют основные качественные показатели многих микрокомпьютерных систем автоматического управления и технической диагностики. В основе построения как многопетлевых, так и каскадных фильтров лежат звенья, реализующие передаточную функцию второго порядка. Использование принципа собственной компенсации влияния площади усиления дифференциальных ОУ практически всегда связано с увеличением в схеме их числа и, следовательно, к увеличению потребляемой мощности [39]. Покажем эффективность использования в их структуре мультидифференциальных ОУ.

В общем случае звено второго порядка должно реализовать следующую передаточную функцию:
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где 
[image: image1916.wmf]p
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и 
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 – соответственно частота и затухание полюса.

Влияние площади усиления ОУ приводит к приращению знаменателя этой функции на следующий полином:
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где 
[image: image1919.wmf]1
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 – коэффициенты, обратно пропорциональные площади усиления ОУ.

Именно поэтому в рабочем диапазоне частот это приводит к изменению как затухания, так и частоты полюса звена:
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Приведенные соотношения показывают, что относительное изменение затухания полюса пропорционально реализуемой добротности 
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 и для высокоселективных устройств может достигать больших значений, включая и потерю устойчивости. В то же время, как это хорошо известно из теории фильтров, отклонение частоты полюса от желаемого значения в 
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раз сильнее влияет на изменение реализуемых частотных характеристик. Именно поэтому обеспечение высоких качественных показателей связано со стабилизацией как затухания, так и частоты полюса звеньев второго порядка.

Рассмотрим основные подходы к решению этой задачи. Из (10.47) и (10.62) видно, что в рамках принципа собственной компенсации относительные изменения полинома
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должны компенсироваться введением дополнительных связей, образующих следующее приращение
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Тогда 
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Соотношения (10.71) и (10.72) показывают, что выбором 
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 и знаков ki можно обеспечить любой уровень собственной и взаимной компенсаций влияния площади усиления активных элементов на частоту и затухание полюса. Вытекающие из этих выражений функциональные признаки приведены в табл. 10.1.

Приведенные результаты показывают, что в случае реализации на выходе i-го ОУ передаточной функции 
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возможна одновременная компенсация изменений частоты и затухания полюса. Однако в этом случае  дополнительная обратная связь характеризуется положительным возвратным соотношением, что при большой добротности полюса может существенно уменьшить запас устойчивости. Именно поэтому первый вариант компенсации изменения затухания полюса (табл. 10.1) более предпочтителен [54].

Рассмотрим применение полученных результатов для построения схемы звена второго порядка с собственной и взаимной компенсацией. На рис. 10.9 приведена принципиальная схема низкочувствительного звена полосового типа. Указанные на принципиальной схеме соотношения параметров пассивных элементов являются оптимальными по критерию влияния площади усиления ОУ. В этом случае


[image: image1930.wmf]2

p

p

p

2

p

p

u

ω

ω

pd

p

ω

pd

(p)

Ф

+

+

=

,







   (10.74)

где 
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При подаче входного сигнала на неинвертирующий вход первого ОУ на выходах ОУ реализуются следующие передаточные функции:
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Таблица 10.1
Основные правила построения схем
	Компенсируемые параметры
	Функционально-топологический признак
	Правило построения схемы
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	Реализация на выходе ОУ переда-точной функции полосового типа
	Дифференциальный вход ОУ xi соединяется с таким высокоимпедансным входом схемы, который реализует на выходе этого ОУ функцию полосового типа с отрицательным коэффициентом передачи 
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	Реализация на выходе ОУ переда-точной функции нижних частот (вариант 1)
	Дифференциальный вход ОУ xi соединяется с таким высокоимпедансным входом схемы, который реализует на выходе этого ОУ функцию фильтра нижних частот с положительным коэффициентом передачи  
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	Реализация на выходе ОУ переда-точной функции верхних частот (вариант 2)
	Дифференциальный вход ОУ xi соединяется с таким высокоимпедансным входом схемы, который реализует на выходе этого ОУ функцию фильтра верхних частот с отрицательным коэффициентом передачи 
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Рис. 10.9. Низкочувствительное звено полосового типа

Таким образом, при замене первого ОУ на МОУ можно обеспечить введение в схему двух дополнительных компенсирующих контуров, обеспечивающих уменьшение влияния активных элементов как на частоту полюса, так и на затухание в соответствии с первым вариантом (табл. 10.1). Принципиальная схема звена с активной компенсацией приведена на            рис. 10.10.

Для этого случая при 
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Рис. 10.10. Низкочувствительное звено полосового типа 
с активной компенсацией
Следовательно, при идентичности частотных свойств активных элементов их влияние на реализуемые параметры пренебрежимо мало.

Результаты моделирования фильтров, выполненных по схемам рис. 10.9 и 10.10, приведены на рис. 10.11. Эти результаты наглядно показывают преимущество фильтра с активной компенсацией. Так, полосовой фильтр, АЧХ которого представлена кривой, отмеченной символом ((), выполнен на усилителях с частотой единичного усиления f1 = 30 МГц; кривая, отмеченная символом ((), иллюстрирует АЧХ фильтра, выполненного на усилителях с частотой единичного усиления 300 кГц. Частота единичного усиления усилителей фильтра, выполненного по схеме рис. 10.10, также составляет 300 кГц. Сопоставительную оценку энергетических и других характеристик полосовых фильтров можно провести по данным табл. 10.2. В частности, выигрыш в токопотреблении полосового фильтра с цепями активной компенсации превышает два порядка при прочих соизмеримых характеристиках.
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Рис. 10.11. Амплитудно-частотные характеристики полосового фильтра 
без цепей активной компенсации (Uout2 и Uout3) и при их наличии (Uout1)

Таблица 10.2
Результаты моделирования R-фильтров
	Вариант фильтра
	(f0, %
	(Q, %
	(K, %
	f1 , МГц
	Iпотр, мА

	Рис. 10.9
	0,16
	1
	0,2
	30
	3,2

	Рис. 10.9
	0,46
	24
	23,7
	2,5
	0,052

	Рис. 10.9
	4
	72
	72
	0,3
	0,027

	Рис. 10.9
	0,03
	3.3
	2
	0,3
	0,029


Рассматриваемые мультидифференциальные усилители можно также непосредственно использовать и в схемотехнике R-фильтров. Как было показано в разделе 8, R-звенья с собственной компенсацией обеспечивают более высокий динамический диапазон всего устройства, однако их частота полюса непосредственно определяется общим коэффициентом передачи. Снятие указанных структурных противоречий требует применения дополнительной общей отрицательной обратной связи и, следовательно, мультидифференциальных ОУ. Принципиальная схема такого звена приведена на рис. 10.12.
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Рис. 10.12. Звено R-фильтра с собственной компенсацией 
и общей обратной связью

При сохранении оговоренного условия параметры звена определяются из следующих соотношений


[image: image1952.wmf]201

12

0212

2010102

01

02

2

1201

1

,,

1

*.

1

p

p

kk

kk

K

kkkk

k

k

d

kk

b

w

b

b

+

==PP

+

P

=

P+






      (10.83)
В этом случае локальные передаточные функции, определяющие уровни динамического диапазона схемы, имеют вид
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где 
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 параметры (10.84) при 
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При выполнении условия идентичности максимальное выходное напряжение будет иметь следующий вид:
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Анализ модулей локальных функций (10.85) в диапазоне рабочих частот приводит к следующему результату:
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Именно поэтому при большой добротности (
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Таким образом, введение общей отрицательной обратной связи позволяет реализовать дополнительную параметрическую степень свободы, обеспечивающую необходимый компромисс между различными уровнями динамического диапазона.
10.6. Мультидифференциальные ОУ 
в аналоговых интерфейсах и портах ввода
Для обеспечения предметной универсальности СБИС «система на кристалле» необходимо обеспечить возможность использования в РЭА мостовых датчиков различного типа. Именно поэтому входные цепи портов должны  обеспечивать высокое подавление синфазного сигнала. Принципиальная схема типового аналогового интерфейса (рис. 10.13) представляет собой классический инструментальный усилитель на ОУ1–ОУ3 и простейший фильтр нижних частот, действие которого направлено на ограничение спектра в структуре АЦ-преобразования.
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Рис. 10.13. Принципиальная схема интерфейса AD 8555

При идентичности ОУ схема имеет не зависимый от дифференциального коэффициента усиления (К) коэффициент передачи синфазного напряжения (КСН). Однако для этого необходимо согласование всех резисторов при воздействии различных дестабилизирующих факторов. Анализ cхемы приводит к следующим результатам:
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где
КСС – коэффициент передачи синфазного сигнала ОУЗ; 
[image: image1967.wmf]m

 – статический коэффициент усиления ОУЗ; 
[image: image1968.wmf]ΔR/R

, 
[image: image1969.wmf]Δr/r

 – относительная погрешность сопротивления резисторов; fГР, f1, – граничная частота инструментального усилителя и частота единичного усиления ОУ1, ОУ2.

Таким образом, для реализации относительно небольшого КСН= - 75 дБ необходимо обеспечить достаточно высокую точность идентичности сопротивления резисторов порядка 0,01 % при воздействии всего комплекса дестабилизирующих факторов. Иногда для решения этой проблемы используется периодическая настройка схемы за счет изменения коэффициента передачи резистивного делителя. Однако в этом случае возникает дополнительная погрешность:

[image: image1970.wmf]R

R

R

R

K

r

R

K

K

D

»

D

×

=

D

2

1

/

.








(10.93)
Эта погрешность ограничивает результирующую точность интерфейса. Из (10.91) следует, что для управления дифференциальным коэффициентом усиления необходимо варьировать сопротивление резистора r при условии согласования его временных и температурных дрейфов с базовым номиналом R. 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 трех высококачественных, потребляющих от источников питания большую мощность, операционных усилителей. Анализ схем современных ОУ показывает, что 50 %  потребляемого ими тока приходится на выходной каскад, а попытки изменить это соотношение приводят к ухудшению многих качественных показателей функциональных устройств. Одним из выходов из сложившегося положения является создание для современной аналоговой микросхемотехники мультидифференциальных ОУ [47, 52]. 

Структура входных цепей специально созданных МОУ не только обеспечивает относительно высокое ослабление синфазного входного напряжения UC, но и позволяет организовать необходимые для реализации заданного коэффициента передачи автономные контуры обратной связи. Принципиальные схемы непрограммируемого (а) и программируемого (б) инструментальных усилителей показаны на рис. 10.14.
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Рис. 10.14. Принципиальные схемы инструментальных усилителей с МОУ
Для каждой из схем
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Отличие заключается в способе реализации дифференциального коэффициента усиления:
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где 
[image: image1975.wmf]a

к – состояние k-го ключа резистивной матрицы R-2R; N – число разрядов матрицы.

В силу того, что суммирование сигналов осуществляется во входных цепях МОУ, удается уменьшить число резисторов схемы и осуществить достаточно простое цифровое управление (рис. 10.14б) без применения прецизионных базовых номиналов. Однако при этом наблюдается зависимость коэффициента передачи синфазного сигнала от реализуемого коэффициента усиления схемы.

При создании экономичных аналоговых интерфейсов основной проблемой является расширение диапазона рабочих частот, который в первую очередь определяется частотой единичного усиления f1. Решение этой задачи без увеличения потребляемого тока может осуществляться применением принципа собственной компенсации влияния инерционных свойств аналоговых элементов (раздел 3). Вызванное влиянием частоты единичного усиления МОУ приращение передаточной функции любого устройства определяется следующим соотношением 
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где 
[image: image1977.wmf]1
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 – площадь усиления i-го МОУ; Fi(p) – передаточная функция, реализуемая на выходе i-го МОУ; Hi(p) – передаточная функция устройства при подаче сигнала на любой неинвертирующий вход; Fii(p) – передаточная функция на выходе i-го МОУ при подаче сигнала на его неинвертирующий вход.

Из приведенного соотношения следует, что при использовании одного активного элемента Fi= Hi=Fii=К, поэтому реализуемое приращение однозначно определяется дифференциальным коэффициентом передачи рассматриваемого устройства. Однако при N=2, 3, …. минимизация указанной погрешности реализации теоретически возможна. При этом перспективными представляются следующие соображения [46]. Во-первых, при i=1 Hi=Kм, поэтому уменьшение влияния первого усилителя на общую передаточную функцию возможно только минимизацией Fi=Fii. Во-вторых, для i
[image: image1978.wmf]¹

1 (второй и последующие каскады усиления) минимизация Hi и Fii может выполняться независимо в пространстве  различных пассивных компонентов схемы. С точки зрения уменьшения потребляемого тока наибольший практический интерес представляет случай N=2, который имеет следующие ограничения: F2=H1=K. Следовательно, решение задачи возможно минимизацией F1=F11 и H2=F22 .

Следуя [3], составим матрицы
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где bij – передача с выхода i-го активного элемента к инвертирующему (-) или неинвертирующему (+) входам j-го ОУ. Отсюда
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где 
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Поэтому
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где 
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Таким образом, функции (10.100), (10.101) минимизируются при выполнении следующих условий:
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В этом случае при 
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. Принципиальная схема инструментального усилителя, соответствующая этим условиям, приведена на рис. 10.15.
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Рис. 10.15. Инструментальный усилитель 
с расширенным диапазоном рабочих частот
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Рис. 10.16. Результаты моделирования АЧХ инструментальных 
усилителей с МОУ:
1 – АЧХ рис. 10.14а; 2 – АЧХ рис. 10.15
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Рис. 10.17. Влияние дрейфа нуля ОУ на ЭДС 
смещения инструментального усилителя

Минимизация H2 (
[image: image1997.wmf]g
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) снижает также вклад ОУ2 не только в собственный шум схемы, но и в смещение нулевого уровня выходного напря-жения. На рис. 10.16 и 10.17 приведены результаты испытания устройства при использовании аналогового базового кристалла [37]. Сравнение кривых 1 (АЧХ инструментального усилителя на базе МОУ при  К=70) и 2 (инструментального усилителя рис. 10.14) показывает высокую эффективность использования принципа собственной компенсации для расширения диапазона рабочих частот. На рис. 10.17 приведена зависимость дрейфа нуля схемы усилителя от приведенного ко входу ЭДС смещения ОУ2. Приведенные результаты показывают, что дрейф нуля и коэффициент ослабления синфазного напряжения определяются только мультидифференциальным операционным усилителем. 

Соотношения (10.90), (10.94) показывают, что основным преимуществом классической структуры инструментального усилителя (рис. 10.12) является независимость коэффициента передачи синфазного сигнала от дифференциального коэффициента усиления. Более детальный анализ статической погрешности этой схемы показывает, что:
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где 
[image: image1999.wmf]др

U

 – дрейф нуля на выходе схемы; 
[image: image2000.wmf]дрОУi

U

 – дрейф, вносимый i-м уси-лителем.

При обеспечении высокой идентичности элементов дрейф будет оп-ределяться параметрами выходного  усилителя:
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где 
[image: image2002.wmf]СМОУ3
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 – приведенная к входу ЭДС смещения третьего ОУ; 
[image: image2003.wmf]a

 – температурный коэффициент 
[image: image2004.wmf]СМОУ3

E

; 
[image: image2005.wmf]Δt

– рабочий температурный диапазон.

Отметим, что для инструментальных усилителей, построенных на основе МОУ, дрейф на выходе будет определяться дрейфом МОУ и коэффициентом усиления схемы:
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Минимизировать дрейф на выходе инструментальных усилителей можно в рамках структуры с активной компенсацией влияния этих параметров ОУ (п. 5.4). Принципиальная схема такого инструментального усилителя приведена на рис. 10.18.
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Рис. 10.18. Принципиальная схема инструментального усилителя 
со взаимной компенсацией дрейфа нуля ОУ

Анализ усилителя приводит к следующим результатам:
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Таким образом, как видно из выражения (10.111), при идентичности элементов выходной дрейф системы будет определяться конечной разностью не только ЭДС смещения однотипных ОУ, но и их температурных коэффициентов. Достаточно высокая идентичность будет обеспечиваться при реализации всех элементов на одном кристалле, как это сделано, например, в АБMK. Кроме того, в этой схеме осуществляется двукратное расширение диапазона частот по сравнению с классическим инструментальным усилителем.

Высокие функциональные возможности МОУ позволяют спроектировать на одном активном элементе не только инструментальный усилитель, но и ограничитель спектра более высокого порядка по сравнению с изделием AD8555. На рис. 10.19 показана принципиальная схема такого устройства.
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Рис. 10.19. Принципиальная схема аналогового интерфейса
Коэффициенты усиления и ослабления синфазного сигнала такого устройства определяются следующими соотношениями
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    (10.112)
Граничная частота fГР при условии, что fГР<1.5 f1/K, C2>>CУВХ и неравномерность амплитудно-частотной характеристики интерфейса, определяется параметрами фильтра нижних частот:
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При 
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 имеет место максимально плоская амплитудно-частот-ная характеристика интерфейса в целом.

Результаты испытаний настоящего устройства на базе компонентов базового кристалла [37] приведены в таблице 10.3. 
Таблица 10.3

Основные параметры аналогового интерфейса

	Параметр
	К,

дБ
	КСН
дБ
	fГР,

кГц
	λ,

дБ
	λТ,

дБ
	Uш., мкВ
	δ,

дБ
	I0,

мкА

	Значение
	10
	94
	1
	110
	90
	2
	0,02
	15

	Примечания. 
[image: image2017.wmf]l

– гарантированное затухание в полосе режекции; 
[image: image2018.wmf]l

Т – затухание на тактовой частоте АЦП (fT=1 МГц); δ – неравномерность амплитудно-частотной характеристики в полосе пропускания.


Полученные результаты второго раздела работы показывают, что мультидифференциальные ОУ по энергетическим характеристикам практически идентичны традиционным активным элементам этого класса. Именно поэтому они в силу функционального и структурного многообразия в электронных устройствах могут оказаться наиболее перспективными. Действительно, как показывает приведенный выше пример активного фильтра, многие чрезвычайно полезные качественные показатели изделий могут быть получены без увеличения потребляемой мощности, а в ряде случаев позволяют использовать экономичные режимы работы активных элементов. Последнее наиболее важно при создании СБИС типа «система на кристалле». Именно поэтому представляется актуальным пересмотр ранее полученных схемо-технических решений различных функциональных устройств, ориентированных на микроэлектронную реализацию, например, как это сделано в секторе инструментальных усилителей [8].



ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Изложенные выше результаты показывают, что предложенными методами структурного синтеза и оптимизации электронных схем, ориентированных на полупроводниковую технологию, можно всегда существенно уменьшить требования к соответствующим элементам и компонентам при сохранении других качественных показателей конечного продукта. Внимательный читатель и опытный схемотехник обратили внимание на то, что эти методы приводят к новым структурам; когда собственно микросхемотехника только начинается, необходимо внимательно изучить основные требования к базовым узлам структуры, разработать их схемотехническую реализацию под конкретную технологию, выполнить параметрическую оптимизацию с учетом иных ограничений и, наконец, осуществить схемотехническую интеграцию изделия в целом. Указанный комплекс задач выходит за рамки поставленной автором проблемы. Их естественность показывает, что монография может помочь только профессиональному схемотехнику, для которого понятийный аппарат и язык современной микросхемотехники являются «родной стихией». И тем не менее, этот тезис нуждается в определенных комментариях, пояснить которые можно на простом примере, которым и предшествовала книга.
В разделе 4 было показано, что для уменьшения влияния частоты единичного усиления ОУ и соответствующей параметрической чувствительности необходимо использовать цепи собственной компенсации, а в качестве одного из примеров, демонстрирующих эффективность метода получения схема низкочувствительного звена полосового типа с двумя ОУ (рис. 1).
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Рис. 1. Низкочувствительное звено полосового типа 
с собственной компенсацией

Пусть на базе указанной схемы необходимо реализовать избирательный усилитель (селективную часть СФ блока) с добротностью Q = 10. При этой добротности, как видно из 
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где 
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 условия собственной компенсации влияния частоты единичного усиления на частоту и затухание полюса совпадают, и требуемый коэффициент усиления неинвертирующего масштабного усилителя 
[image: image2023.wmf].
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 Именно поэтому в практических схемах его можно заменить на повторитель напряжения, у которого частота единичного усиления значительно превышает соответствующий параметр ОУ. Таким образом, как это видно из (1) и (2) при 
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                (3)
Приведенная оценка хорошо согласуется с теми погрешностями реализации параметров схемы, которые обусловлены влиянием второго полюса ОУ. Таким образом, при создании ОУ и повторителя напряжения можно руководствоваться как полученной оценкой чувствительности основы параметров полюса, так и условием низкого влияния повторителя напряжения (f2>5f1). Кроме этого, как видно из рис. 1, настоящий повторитель может иметь несогласованные уровни постоянного напряжения на своих входах и выходе. Именно эти особенности позволяют упростить схемотехническую реализацию избирательного усилителя. Так, цепь компенсирующей обратной связи можно выполнить на базе простейшего дифференциального каскада с коэффициентом усиления, равным единице по каждому из входов. Однако для реализации требуемой добротности:
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И минимальное численное значение сопротивления R2 будет ограничиваться влиянием выходного сопротивления того каскада. В этой связи наиболее приемлемое решение общей задачи схемотехнического проектирования связано с применением в компенсирующей цепи схемы с глубокой отрицательной обратной связью. Одно из возможных схемотехнических решений приведено на рис. 2.
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Рис. 2. Избирательный усилитель 

с собственно компенсацией влияния f1 ОУ

Если Rc >> h11OЭ, то
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и при использовании блокирующего конденсатора С (Rи2(=0) точность реализации требуемого К0 определяется в основном идентичностью режимов работы V1 и V2 (стабильностью отношения крутизны S1 и S2). При К0<2Q2–1 это свойство обеспечивается глубокой обратной связью через      Rи2 V2.

Рассмотренным примером возможные схемотехнические способы реализации структуры не ограничиваются. Так, при необходимости иметь низкое входное сопротивление (токовое управление) можно в структуре V3 использовать дополнительный эмиттер, тогда:
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Конечно, таких особенностей практического использования новых структур может быть достаточно много.

Не менее важную проблему, возможно методологического характера, составляют новые задачи синтеза оптимальных или рациональных структур при иных исходных предпосылках, но в рамках существующей парадигмы. Более чем полувековой опыт развития схемотехники показывает, что эволюция технологии компонент очень часто заставляет пересматривать критерии схемотехнического проектирования, поэтому завершать исследования набором рекомендаций просто нецелесообразно. И все же один важный вывод, непосредственно относящийся в проблеме структурного синтеза, схемотехники дают. Практически важные и технологически приемлемые свойства схем обеспечивает обратная связь. Можно достаточно уверенно утверждать, что обратная связь оказалась «верным другом» схемотехники. И чем больше контуров обратной связи, тем больше параметрических «степеней свободы» и выше качественные показатели конечного устройства. Но обратные связи нужно использовать аккуратно, грамотно и целенаправленно, так, чтобы взять из их сочетаний только лучшее и парировать негативные последствия. Действительно, компенсирующие обратные связи как на компонентном, так и на функциональном уровнях часто являются положительными, а точнее – имеют положительное возвратное отношение. И если не рассматривать их в совокупности с другими контурами и не анализировать их предельную глубину, то можно выделить много специфических негативных последствий и в конечном итоге просто не решить вполне конкретную задачу схемотехнического проектирования. Однако, когда решение в рамках процедуры структурного синтеза найдено, легко установить, что глубина таких контуров в целом зависит от конкретного «паразитного» параметра, а негативы «степеней свободы» проявляются далеко за пределами полосы расширенной области частот. Однако в электронике любое новое качество сопровождается определенными потерями. Важно сохранить суммарный позитивный результат. Материал настоящей монографии этот тезис только подтверждает.

Именно этот непротиворечивый вывод и позволяет на сформулированную проблему смотреть с определенным оптимизмом. При возникновении принципиально новых задач необходимо предварительно решать ряд вспомогательных проблем. Во-первых, путем сопоставительного анализа элементного и компонентного базиса выделить те схемотехнические и топологические конфигурации, которые можно рассматривать в качестве базисных структур. Именно эти структуры составят фундамент будущей схемотехники. Детальное изучение таких структур позволит также выделить те побочные «негативные» факторы технологических процессов и физических принципов преобразования сигнала, которые являются доминирующими и влияние которых на качественные показатели изделий необходимо впоследствии минимизировать. При кажущейся простоте эта задача характерна рядом «подводных камней»: сложность моделей компонент, их идентификация, проблемы адекватности физических моделей и т.п. Однако современные схемотехнические САПР и средства моделирования, самостоятельность их развития позволяют достаточно эффективно осуществить ранжирование базисных структур по практическим приоритетам и показателям качества. Законы физики подсказывают, что таких структур не может быть много. Если такая задача решена, то дальнейшие исследования можно значительно формализовать.
Во-вторых, из приоритетных базисных структур необходимо получить обобщение структуры электронных схем, которые образуют полный сигнальный граф. При этом дополнительная (коммутирующая) часть обобщенной структуры может состоять из пассивных компонентов, осуществляющих суммирование сигналов – напряжений или токов на входах базисных структур. Такие обобщенные структуры должны обладать свойством полноты. Именно это свойство гарантирует, что любые частные решения задачи могут быть получены из обобщенной структуры методом усечения – устранение тех связей, которые не приводят к решению поставленной задачи. Конкретизация процедуры усечения и составляет существо задачи структурного синтеза.
В-третьих, из целей проекта необходимо сформировать меру различия схем – свертку критериев качества. Несмотря на то что этот этап является подготовительным, он требует детального анализа задачи синтеза. Неверно сформулированный критерий, противоречивый, без необходимых параметрических ограничений, свойств реализуемости и т.п. не позволяет достичь цели проекта. В этом отношении важное значение приобретает изучение (детальный анализ) обобщенных структур и выявление их фундаментальных свойств, связанных с сущностью базовой задачи. Здесь уместно напомнить, что, как было показано в монографии, чувствительность реализуемой передаточной функции Ф(р) и ее приращение, вызванное конечностью усиления сигнала базисной структуры Kt(p), всегда устанавливают связь некоторого набора локальных передаточных функций Hi(p),          Ft (p), Fu(p):
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Изучение степени влияния этого набора на базовые критерии проекта позволят не только уменьшить их число и снять основные противоречия, но и при необходимости обосновать целесообразность пересмотра базисных структур, придав им предварительно некоторые свойства, отображаемые в функциях Кi(р). Важным аргументом в реализации такого подхода является возможность более строгой формализации процедуры усечения. В некоторых случаях, как это было показано в монографии, общая задача значительно упрощается и сводится к модернизации эвристических схем путем добавления (расширения) новых функциональных связей, которые придают схеме необходимые свойства. Важно отметить, что такие достаточно общие выводы обогащают общую теорию электронных схем в ее поступательном развитии.
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( Иные подходы к настоящей задаче рассмотрены в [1, 68, 71, 74, 76, 82, 95].


� Здесь и далее для представляемых частотных характеристик: 1 – АЧХ идеализированной схемы ФКБ, 2 – АЧХ реальной схемы ФКБ; для представляемых переходных (временных) характеристик: 1а – входной сигнал (шум измерений амплитудой � EMBED Equation.3  ��� условно не показан), 1 – значение производной входного сигнала, 2 – оценки величины входного сигнала и его производной идеализированной схемы ФКБ, 3 – оценки величины входного сигнала и его производной реальной схемы ФКБ.
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