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·电路与系统设计·

采用可调谐有源电感的多频段低噪声放大器

张 正,张延华,黄 鑫,那伟聪

(北京工业大学 信息学部,北京100124)

摘 要: 设计了一种采用可调谐有源电感(TAI)的多频段低噪声放大器(MBLNA)。在放大级

中,由电感值及Q 值可多重调谐的TAI与电容值可调谐的变容二极管构成选频网络,并结合共射-
共基放大电路,实现对不同频段信号进行选择放大。输入级采用带有输入串联电感与发射极电感

负反馈的共射放大电路,实现了 MBLNA输入阻抗的宽带匹配。输出级采用共射放大电路,在满

足输出匹配的同时,再次对信号进行放大,保证了 MBLNA的高增益,同时输出级与放大级构成电

流复用结构,降低了整体电路功耗。基于 WIN0.2μmGaAsHBT工艺库,利用ADS对 MBLNA
的主要性能参数进行验证。结果表明,该 MBLNA可以在1.9GHz、2.4GHz、3.4GHz、5.2GHz
等多个频 段 下 工 作;电 压 增 益S21分 别 为27.2dB、25.5dB、21.6dB、17.4dB;噪 声 系 数 NF 在

1.3dB~5.2dB之间;输入和输出匹配良好;电路总功耗仅为17.5mW。
关键词: 低噪声放大器;可调谐有源电感;多频段

中图分类号:TN722.3 文献标志码:A 文章编号:1004-3365(2021)02-0151-06
DOI:10.13911/j.cnki.1004-3365.200067

AMultibandLowNoiseAmplifierBasedonTunableActiveInductor

ZHANGZheng,ZHANGYanhua,HUANGXin,NAWeicong
(FacultyofInformationTechnology,BeijingUniversityofTechnology,Beijing100124,P.R.China)

Abstract: Amultibandlownoiseamplifier(MBLNA)basedonhighperformancetunableactiveinductor(TAI)
wasstudied.Atamplifierstage,thefrequencyselectionnetworkwasconstructedbytheTAIswithtunable
inductanceandQvalue,andbythevariodeswithtunablecapacitance.Itcouldselectivelyamplifythesignalsin
differentfrequencybandsinconjunctionwithcommon-emittercommon-baseamplifiercircuit.Atinputstage,the
common-emitteramplifiercircuitwithinputinductorinseriesandemitterinductornegativefeedbackwasemployed
torealizethebroadbandinputmatching.Atoutputstage,thecommon-emitteramplifiercircuitwasusedtomeet
outputmatchingandhighgainofMBLNA.Furthermore,thecurrentreuseofoutputstageandamplifierstage
reducedpowerconsumptionofLNA.Basedon WIN0.2μm GaAsHBTprocesslibrary,theperformanceof
MBLNAwasverifiedbyADS.TheresultsindicatedthattheMBLNAcouldoperateat1.9GHz,2.4GHz,3.4
GHzand5.2GHz,thevoltagegainS21atabovebandsreached27.2dB,25.5dB,21.6dBand17.4dB
respectively,thenoisefigures(NF)wereintherangeof1.3dB~5.2dB,thegoodinputandoutputmatchingwas
achieved,andthepowerconsumptionwasonly17.5mW.

Keywords: LNA;tunableactiveinductor;multiband



张 正等:采用可调谐有源电感的多频段低噪声放大器 2021年

0 引 言

随着移动通信技术的不断发展,无线市场出现

了多个无线标准(协议)和工作模式共存的局面,为
了应对上述局面,需要无线射频接收机的组成单元

模块(低噪声放大器(LNA))能够在多个频带下工

作[1],因此对多频段LNA(MBLNA)的研究引起了

国内外学者的广泛关注。目前研究者主要从开关电

容-电感[2-3]、可变电容-电感[4-5]、选频滤波器[6]、输
出端切换[7]等选频技术层面来实现 MBLNA。对于

所采用的开关电容-无源螺旋电感选频技术,由于元

件值(电感值、电容值)固定,往往无法实现LNA的

连续选频;对于所采用的可变电容-电感选频技术,
由于元件值变化范围较小,LNA选频范围一般较

窄。以上两种技术均消耗了大量的芯片面积。而对

于采用输出端切换、选频滤波器等选频技术实现的

MBLNA,其噪声性能不高。
本文研究设计了一种采用高性能可调谐有源电

感(TAI)的 MBLNA。在输入级,采用带有输入串

联电感与发射极电感负反馈的共射放大电路,实现

了 MBLNA输入阻抗的宽带匹配;在放大级,利用

TAI的电感值和Q 值可多重调谐性以及变容二极

管电容值可调谐性,并结合共射-共基放大电路,实
现对不同频段信号进行选择放大;在输出级,采用共

射放大电路,在满足输出匹配的同时,再次对信号进

行放大,保证了 MBLNA的高增益,同时,输出级与

放大级构成电流复用结构,降低了整体电路功耗。

1 MBLNA电路

采用TAI的 MBLNA电路拓扑如图1所示,主
要包括输入级、放大级和输出级。下面对它的各级

电路的设计进行简要分析。

图1 采用TAI的 MBLNA电路拓扑

1.1 输入级的设计

在图1所示 MBLNA的输入级,在输入端与晶

体管Q1 的基极之间引入输入串联电感L1,结合位

于晶体管 Q1 发射极的负反馈电感L2,共同实现

MBLNA的宽带输入阻抗匹配。下面对其进行详细

分析。
图2所示为输入级的小信号等效电路,等效输

入阻抗Zin可以表示为:

Zin=viniin≈
(1+rbe1gm1+jωL1-jωcbe1r2be1)×

    (ro1‖jωL2)+rbe1+jωL1-jωcbe1r2be1 (1)

为实现输入阻抗的宽带匹配,需要Zin在较宽的

频率范围内保持为50Ω,即:

jωL1-jωcbe1r2be1=0 (2)

(1+rbe1gm1)(ro1‖jωL2)+rbe1=50Ω (3)

可以看出,只要使L1=cbe1r2be1,即可利用电感

L1 来抵消晶体管Q1 的基极-发射极电容,从而满足

式(2)。而对于式(3),由于ro1往往达到kΩ数量级,

因此可以选择较小的L2,同时合理设计晶体管 Q1
偏置,使Zin基本保持为50Ω,从而使 MBLNA的输

入阻抗在宽带下实现匹配。

图2 输入级小信号等效电路

1.2 放大级和输出级的设计

在图1所示 MBLNA的放大级中,晶体管Q2、

晶体管Q3 构成共射-共基组态放大电路,LAI与变容

二极管作为可调选频网络,通过调节 TAI的电感

值、Q 值,以及变容二极管的电容值,可以实现对不

同频段信号的选择放大作用。电阻R3~R5 为放大

级的自偏置电阻。
晶体管Q4 为共射组态输出级,电阻RL 作为输

出级负载电阻,R6 作为输出级的自偏置电阻,通过

电感L3、电容C2、C3 与放大级进行耦合,构成电流

复用结构,从而降低了功耗。
下面分别对可调选频、输出匹配和降低功耗的

实现进行说明。
理想LC选频网络如图3所示。
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图3 理想LC选频网络的结构示意图

其等效阻抗ZLC可以表示为:

ZLC=jωL‖ 1jωC=
1
j×

1
ωC-1/(ωL)

(4)

可以看出,对于所需频率为ω0 的信号,当ω=

ω0=1/ LC时,LC 选频网络的等效阻抗将变为无

穷大。当信号ω0 被共射-共基组态电路放大之后,
从选频网络的输入端传入时,该选频网络将会阻碍

信号ω0 的进入,此时,信号ω0 将会完全直接输出至

下一级电路,从而实现对信号ω0 的无损传输;而对

于ω0 频率以外的信号ω1,此时LC选频网络的等效

阻抗将会从无穷大快速衰减,对于信号ω1,相当于

提供了一个很小的等效阻抗,使得大部分信号ω1 从

选频网络输出至地,从而抑制了对信号ω1 的放大

作用。
本文采用TAI与变容二极管作为可调选频网

络的元件,TAI和可变电容对选频网络的调节作用

如下。

1.2.1 TAI对选频网络的调节作用

本文提出的新型TAI拓扑如图4所示。

图4 新型TAI拓扑

采用晶体管Q1 与晶体管Q3 构成共射-共基组

态的负跨导器,与传统共射组态的负跨导器相比,提
高了负跨导器的输出电阻,进而提高了有源电感的

Q 值;在正负跨导器之间引入反馈电阻Rf,与未引

入反馈电阻相比,提高了有源电感的等效电感值;采
用共射组态的晶体管Q4、晶体管Q5 以及晶体管Q1

构成共射-共射-共射负反馈结构,一方面,扩展了有

源电感的工作带宽,另一方面,晶体管Q5 为正跨导

器提供了偏置电流。
通过以下方式可实现对TAI电感值、Q 值的多

重调节。调节偏置电压V1,可以改变正跨导器晶体

管Q2 的偏置及跨导,进而对TAI的电感值进行小

范围调节,同时还可以对高频下的Q 值进行大范围

调节。调节偏置电压V2,可以同时改变负跨导器晶

体管Q1、Q3 的偏置及跨导,进而对 TAI在不同频

率下的电感值进行小范围或者大范围调节。调节偏

置电压V3,可以改变负反馈结构中晶体管Q4 的偏

置,进而改变负跨导器中晶体管Q3 的偏置及跨导,
实现对TAI在高频下Q 值的大范围调节。

TAI可以等效为如图5所示的RLC 网络。其

中,Ls 为等效理想电感,Rs 为寄生串联电阻,Rp 为

并联电阻,Cp 为并联电容。这样就可以把图3所示

的理想LC选频网络等效为如图6所示的小信号等

效电路,其中CT 为变容二极管的等效电容。

图5 有源电感的等效RLC网络

图6 采用TAI与可变电容构成的可调选频网络的小信号

等效电路

对可调选频网络进行小信号分析,等效阻抗

Zout可以表示为:

Zout= 1

jω(CT+Cp-
LS

R2S+ω2L2S
)+R

2
S+ω2L2S+RpRS
Rp(R2S+ω2L2S)

(5)

由于TAI的电感值与Q 值存在Q∝ωLS/RS 的

关系,因此上式(5)可以简化为:
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Zout= 1

jω(CT+Cp- 1

ω2LS(1Q2+1
)
)+1Rp+

1

ωLS(1Q+Q
)

(6)
当信号频率为ω0 时,为了使可调选频网络的等

效阻抗接近无穷大,需要满足以下条件:

CT+Cp- 1

ω20LS(1Q2+1)
=0 (7)

1
Rp
+ 1

ω0LS(1Q+Q
)
≈0 (8)

可以看出,为实现对不同频率放大信号的选择

作用,可以通过调节TAI的电感值以及Q 值来同时

满足上述条件。
另一方面,为了保证放大级能在不同工作频段

下对一定频率范围内的信号进行放大,从而覆盖所

需频率范围,需要具备适当的工作带宽,图6所示的

可调选频网络的3dB带宽可以表示为:

BW3dB≈
(1+ 1

ω20Q2)/(CT+CP)

ω0LS(Q+1Q
)

(9)

可以看出,通过调节TAI的电感值以及Q 值,
可以保证放大级具有适当的工作带宽,从而对不同

工作频段下一定频率范围内的信号进行放大。

1.2.2 变容二极管对选频网络的调节作用

为了进一步扩展对放大信号的频段选择范围,
可以通过调节变容二极管的反向偏置电压,进而调

谐其等效电容值来实现。
综上所述,采用TAI与变容二极管构成的可调

选频网络,利用TAI的电感值、Q 值的可调谐性以

及电容值的可调谐性,结合共射-共基组态放大电

路,共同实现了对不同频段信号的选择放大作用。
另一方面,对于图1所示 MBLNA的输出级与

放大级,在直流通路情况下,晶体管Q2、Q3 以及Q4
复用同一条电流支路,没有额外的电流支路,降低了

电路功耗;在交流通路情况下,该结构实现了共射-
共基组态放大级以及共射组态输出级的级联放大,
保证了 MBLNA的高增益。

图7所示为输出级的小信号等效电路。可以得

到输出级的等效输出阻Zout抗:

Zout=ro4‖RL (10)
可知,由于晶体管Q4 的集电极-发射极电阻r4

往往可以达到kΩ数量级,因此,输出级的等效输出

阻抗约等于负载电阻RL,通过设计负载电阻RL=
50Ω,易 实 现 MBLNA 在 宽 频 带 范 围 内 的 阻 抗

匹配。

图7 输出级的等效小信号电路

2 MBLNA的性能验证和结果分析

采用 WIN0.2μmGaAsHBT工艺库,利用安

捷伦射频集成电路设计工具ADS对采用有源电感

的 MBLNA的主要性能进行验证,参数包括在多个

频段下的电压增益及3dB带宽、噪声系数、输入输

出反射系数、系统稳定性等。

2.1 多频段下的电压增益及3dB带宽

图8以1.9GHz(3G 频 段)、2.4GHz(4G/

WLAN 频 段)、3.4 GHz(FSS 频 段)、5.2 GHz
(WiFi频段)等不同工作频段为例,给出了 MBLNA
在多个工作频段下的电压增益S21以及其3dB带

宽,其中有源电感与变容二极管的电压偏置如表1
所示。

可以看出,通过改变TAI以及变容二极管的偏

置,MBLNA可以工作在多个频段下。在1.9GHz、

2.4GHz、3.4GHz和5.2GHz等不同频段下的S21
可分别达到27.2dB、25.5dB、21.6dB和17.4dB,
实现了对不同频段信号的良好放大特性。

另一方面,在1.9GHz、2.4GHz、3.4GHz和

5.2GHz等不同频段下,S21的3dB带宽分别为

1.2GHz~2.4GHz、1.9GHz~3GHz、2.6GHz~
4GHz和4.4GHz~5.8GHz,在不同频段下均基

本覆盖了所需频率范围。
上述结果表明,在 MBLNA的共射-共基放大级

采用TAI与变容二极管电容构成的可调选频网络,
结合TAI的电感值、Q 值可多重调谐性以及变容二

极管的电容值可调谐性,共同实现了 MBLNA可以

工作在多个频段的性能;另外,由于输出级与放大级

构成了电流复用结构,电路总功耗得到了优化,仅为

17.5mW。
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图8 MBLNA在不同工作频段下的S21及3dB带宽

表1 工作在多个频段下的 MBLNA与TAI、变容二极管偏

置电压的对应关系

工作频段/GHz V1/V V2/V V3/V Vcon/V
1.9 4.9 3.71 2.55 1.8
2.4 4.5 3.82 2.52 2.5
3.4 4.4 3.87 2.54 5.1
5.2 3.5 3.92 2.56 6.2

2.2 噪声系数

图9所示为 MBLNA在不同工作频段下的噪

声系数NF。

图9 MBLNA在不同工作频段下的NF

可以 看 出,MBLNA 在 1.9GHz、2.4GHz、

3.4GHz和5.2GHz等不同频段下的噪声系数分

别为1.3dB、1.9dB、3.3dB和5.2dB,以上结果表

明,该 MBLNA在各个工作频段下均具有良好的噪

声特性。

2.3 输入反射系数

MBLNA在不同工作频段下的输入反射系数

S11如图10所示。可以看出,MBLNA在不同工作

频段下的S11均小于-10dB,实现了良好的输入阻

抗匹配。

图10 MBLNA在不同工作频段下的S11

2.4 输出反射系数

MBLNA在不同工作频段下的输出反射系数

S22如图11所示。可以看出,MBLNA在各个工作

频段下的S22均小于-10dB,实现了良好的输出阻

抗匹配。

图11 MBLNA在不同工作频段下的S22

另外,MBLNA在不同工作频段下的稳定因子

Mu_s均大于1,保证了MBLNA工作在不同频段时

拥有良好的稳定性。

2.5 与已报道LNA的性能比较

本文设计的采用有源电感的 MBLNA与近年

文献的LNA主要性能参数对比如表2所示。
可以 看 出,本 文 MBLNA 在 1.9 GHz/3.4

GHz/2.4GHz/5.2GHz频段下的电路增益S21分
别为27.2dB/25.5dB/21.6dB/17.4dB,S11以及

S22均小于-10dB,在不同工作频段内,NF 为1.3
dB~5.2dB,直流功耗仅为17.5mW,增益与最小

噪声系数均优于文献[8]、[9]和[10],工作频段与功

耗均优于文献[7],输入输出反射系数优于文献[8]
和文献[9],电路优值[11](FigureofMerit,FOM)远
高于文献[8]和文献[9],且与文献[10]相当。另外,

551



张 正等:采用可调谐有源电感的多频段低噪声放大器 2021年

本文 MBLNA由于采用了TAI,大幅度减少了无源

电感的使用率,提高了电路的集成度(本文 MBLNA
仅采用3个无源电感,而文献[10]采用了6个无源

电感)。本文 MBLNA取得的以上性能,得益于采

用TAI与可变电容作为放大级的可调选频网络,实

现对不同频段信号的选择放大作用;采用带有输入

串联电感与发射极电感负反馈的输入级以及共射输

出级,保证了良好的输入输出阻抗匹配;输出级与放

大级构成的电流复用结构,在保证电路高增益的同

时降低了电路整体功耗。

表2 采用TAI的 MBLNA与近年来的其他 MBLNA的主要性能参数对比

文献 文献[8] 文献[9] 文献[10] 本文

年份 2015 2016 2010 2017
频段/GHz 0.9/1.9/2.1 1.8/2.4/3.5/5.2 1.9/2.4/3.5/5.2 1.9/2.4/3.4/5.2
S21/dB 20/22/21 11/14.4/13/10 17/16/12.5/15.5 27.2/25.5/21.6/17.4
S11/dB <-8 <-9 <-12 <-10
S22/dB <-8 - <-15 <-10
NF/dB 4.35/2.8/2.9 2.8~4.3 1.6~3.1 1.3~5.2
无源电感 3个 2个 6个 3个

有源电感 未采用 未采用 未采用 采用

PDC/mW 20.7 7.2 5.3 17.5
FOM* 0.12~0.74 0.42~0.44 0.73~5.67 0.33~6.22

    注:*FOM= S21·BW3dB

(NF-1)·PDC

3 结 论

本文采用高性能 TAI实现了一种 MBLNA。
在放大级,利用TAI的电感值、Q 值的可多重调谐

性以及变容二极管电容值的可调谐性,并结合共射-
共基放大电路,实现对不同频段信号的选择放大作

用;在输入级,采用带有输入串联电感与发射极电感

负反馈的共射放大电路,实现了输入阻抗的宽带匹

配;在输出级,采用共射放大电路,在满足输出匹配

的同时,再次对信号进行放大,保证了 MBLNA的高

增益,同时输出级与放大级构成电流复用结构,降低

了整体电路功耗。基于 WIN0.2μmGaAsHBT工

艺库,对MBLNA的主要性能参数进行验证,结果表

明,它 可 以 工 作 在1.9GHz、2.4GHz、3.4GHz、

5.2GHz等多个频段下,在上述工作频段下的电压增

益S21较高;输入和输出匹配较好;噪声系数 NF在

1.3dB~5.2dB之间;电路总功耗仅为17.5mW。
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摘 要: 提出了一种抗辐射加固12TSRAM存储单元。采用NMOS管组成的堆栈结构降低功

耗,利用单粒子翻转特性来减少敏感节点,获得了良好的可靠性和低功耗。Hspice仿真结果表明,
该加固SRAM存储单元能够完全容忍单点翻转,容忍双点翻转比例为33.33%。与其他10种存

储单元相比,该存储单元的面积开销平均增加了3.90%,功耗、读时间和写时间分别平均减小了

34.54%、6.99%、26.32%。电路静态噪声容限大且稳定性好。
关键词: 抗辐射加固设计;存储单元;单粒子翻转;软错误;低功耗
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ANovelLowPowerRadiationHardenedSRAM MemoryCell

HUANGZhengfeng1,LIXueyun1,YANGXiao1,QIHaochen1,LUYingchun1,WANGJian’an2,

NITianming3,XUQi1
(1.SchoolofElec.Sci.andAppliedPhys.,HefeiUniv.ofTechnol.,Hefei230601,P.R.China;2.ChongqingJixinTechnol.Co.,Ltd.,

Chongqing400030,P.R.China;3.CollegeofElectricalEngineering,AnhuiPolytechnicUniv.,Wuhu,Anhui241000,P.R.China)

Abstract: Aradiationhardened12TSRAMmemorycellwaspresented.ThestackstructurecomposedofNMOS
tubeswasadoptedtoreducepowerconsumption,andthesingleeventupsetcharacteristicwasusedtoreduce
sensitivenodes,thusachievinggoodreliabilityandlowpowerconsumption.Hspicesimulationresultsshowedthat
theproposedmemorycellcouldfullytoleratesinglenodeupset,andpartiallytoleratedoublenodeupsetwitharatio
of33.33%.Comparedwithothertenmemorycells,theareaoverheadoftheproposedmemorycellwasincreased
by3.90%onaverage,andthepowerconsumption,readtimeandwritetimewerereducedby34.54%,6.99%and
26.32%onaverage.Thecircuithadalargestaticnoisemarginwithgoodstability.

Keywords: radiationhardnessdesign;memorycell;singleeventeffect;softerror;lowpower

0 引 言

空间辐射环境中存在的高能粒子(如质子、中
子、α粒子或其他重离子)撞击CMOSIC的敏感区

域时,会引起单粒子翻转(SEU),导致电路瞬时中

断、逻辑状态变化,对IC或电子系统造成永久性的

损坏[1]。静态随机存储器(SRAM)因速度快、易使

用、密度较高而被广泛用于嵌入式CPU芯片、SoC
芯片中。随着CMOS器件尺寸不断缩小,SRAM存

储单元越来越易受单粒子翻转的影响,导致存储数

据翻转。SRAM的敏感区域面积较大、节点电容较

低,易受辐射粒子的影响而产生软错误。因此,

SRAM 存 储 单 元 的 抗 辐 射 加 固 技 术 成 为 影 响

SRAM可靠性的重要因素,设计抗SEU能力强、可
靠性好的SRAM存储单元具有重要的现实意义。
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SRAM的抗辐射加固技术包括工艺级、版图

级、电路级和系统级等技术。工艺级加固技术在提

高可靠性的同时增加了制造成本[2];版图级加固技

术不能适应器件尺寸的不断缩小;系统级加固技术

中常用的三模冗余[3]、检错纠错码[4-6]等技术,会增

加面积和功耗;电路级加固技术通过改变电路的反

馈来加固,该技术方法简单,抗单粒子翻转能力不易

受工艺波动影响,电路性能较好[7]。
在标准6T 存储单元的基础上,提出了很多

SRAM存储单元的加固方法[8-15]。文献[8]提出了

基于堆栈结构的存储单元PS-10T、NS-10T,但只能

提供部分单点翻转(SNU)保护能力。文献[9]提出

了一种12个晶体管构成的双模互锁结构存储单元

DICE,利用正反馈将受SEU影响的值恢复到初始

值。文献[10]提出了一种4个反相器构成的互锁结

构Quatro存储单元,不能完全容忍 SNU。文献

[11]提出了一种RHM-12T存储单元,可完全容忍

SUN、部分容忍双点翻转(DNU),但稳定性差。文

献[12]提出了一种RHM存储单元,但读写速度慢。
文献 [13]提 出 了 一 种 RSP-14T 存 储 单 元,在

RHD12[14]的基础上增加了2个冗余PMOS管,写
入速度提高,功耗降低,但稳定性差。文献[15]提出

了一种10T存储单元,只能容忍SNU,但稳定性

较差。
文章第1节叙述了NS-12TSRAM存储单元的

结构及工作原理,进行了SEU自恢复分析;第2节

对NS-12TSRAM的抗SEU性及电路性能进行了

仿真分析,并进行了对比分析;第3节得出结论。

1 NS-12T 加 固 SRAM 存 储 单 元

设计

本节叙述了本文提出的 NS-12T加固SRAM
存储单元的电路结构及工作原理,给出了SEU自恢

复分析,利用Hspice仿真进行仿真验证。

1.1 电路结构及读写工作原理

NS-12T加固SRAM 存储单元由12个晶体管

组成,包括4个PMOS管P1~P4、8个 NMOS管

N1~N8,如图1所示。N1、N5和N2、N6分别组成

堆栈结构,用于降低功耗。存取管 N3、N4由字线

(WL)控制,位线BL、BLB与存储节点 Q、QB通过

存取管N3、N4连接。当字线 WL为高电平(WL=
1)时,2个存取管打开,写/读操作开始。存储节点

是Q、QB、A、B。读取操作期间,为了快速将存储单

元的值传输到输出端,需将灵敏放大器与两条位线

BL、BLB连接。
假设存储的值为0,则节点Q、QB、A、B处的逻

辑值 分 别 为 0、1、0、1(如 图 1 所 示)。NS-12T
SRAM存储单元在HSPICE仿真下,完整的写1、读

1、写0、读0的功能操作时序图如图2所示。

图1 提出的NS-12TSRAM存储单元

图2 NS-12TSRAM存储单元的读写时序图

NS-12TSRAM存储单元的分阶段原理如下。

1)保持阶段。字线 WL为逻辑低电平(WL=
0)时,N3、N4管处于关断状态,将存储节点与位线

BLs隔开。P2、P3、N2、N5、N8管处于导通状态,

P1、P4、N1、N6、N7管处于截止状态。此时,存储单
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元保持初始状态。

2)读取阶段。位线BL、BLB先预充电至逻辑

高电平(BL=BLB=1)并浮空,字线 WL上升为逻

辑高电平(WL=1)时,N3、N4管导通,读操作开始,

Q=0,QB=1。位线BL通过 N3、N5管放电,电平

下降,而BLB保持高电平。位线BL与BLB产生电

压差,当差值达到50mV时,被与其相连的灵敏放

大器检测并放大为SRAM 存储单元正确的逻辑电

平,送至输出端,完成读操作。

3)写入阶段。写操作时,写入的值与存储单元

原存储的逻辑值相反。在对节点 Q进行写1操作

之前,位线BL需置于逻辑高电平(BL=1),位线

BLB需置于逻辑低电平(BLB=0),字线 WL升至

逻辑高电平(WL=1),此时N3、N4管导通,写操作

开始。由于BL=1,节点 Q 电平上升到逻辑高电

平,N7、N6、P1、P4、N1管导通,P2、P3、N2管关闭;
节点QB下拉至逻辑低电平,N5、N8管关闭。完成

写1操作后,字线 WL恢复至保持状态的逻辑低电

平。此时,存储单元的存储节点Q保持1状态。

1.2 SEU自恢复分析

不同MOS管的充电收集机制不同[16]。对于反

相器,若输出为逻辑低电平,高能辐射粒子轰击

PMOS管的漏极,收集正电荷,输出电压增大;若输出

为逻辑高电平,输出的逻辑状态值因收集的是正电荷

而不改变。所以,轰击PMOS管的漏极产生的是0→
1或1→1的瞬态脉冲,只有输出端为逻辑低电平时,
才会使逻辑状态翻转。同样地,高能粒子轰击NMOS
管的漏极产生的是1→0或0→0的瞬态脉冲,只有输

出端为逻辑高电平时,才会使逻辑状态翻转。
敏感节点是指受辐射粒子轰击而致逻辑状态翻

转的存储单元内部节点。NS-12TSRAM存储单元

中,4个节点的逻辑状态值分别为:Q=0、QB=1、A
=0、B=1,此时,节点QB、A、B是敏感节点,Q不是

敏感节点。因为 Q=0,节点 Q(N1与 N5管的漏

极)不会因高能粒子轰击而致逻辑状态翻转。同样

地,若4个节点的逻辑状态值分别为:Q=1、QB=
0、A=1、B=0,节点 QB不是敏感节点。因此,NS-
12TSRAM 存储单元有3个敏感节点。若4个节

点的逻辑状态值分别为:Q=0、QB=1、A=0、B=1,
则对其进行SEU自恢复分析。

1.2.1 单点翻转

若因SEU而使节点QB发生从1→0的翻转,
则N5、N8管关断。此时,节点A、Q处于高阻态,均
浮空在低电平;P3管导通,节点B保持高电平;P2、

N2管导通,N6管关断,节点QB因上拉作用恢复到

高电平。
若因SEU而使节点A发生从0→1的翻转,则

P2、P3管关断。此时,N1管、N5管导通,节点Q保

持低电平;节点B、QB处于高阻态,浮空在高电平;

N8管导通,P4管关断,节点 A因下拉作用恢复到

低电平。
若因SEU而使节点B发生从1→0的翻转,则

P1、P4管导通,N2管关断。此时,节点A因P4管上

拉作用发生从0→1的翻转,N1管导通,P2、P3管关

断。N5管的下拉能力要强于P1、N1管的上拉能力,
节点Q则保持低电平。节点QB处于高阻态,浮空于

高电平。N8、P4管均导通,N管的驱动能力强于P
管,节点A因下拉作用而恢复到低电平;P3管导通,

N7管关断,节点B因上拉作用恢复到高电平。

1.2.2 双点翻转

若因SEU而使节点 A、B同时发生翻转,即节

点A发生从0→1的翻转、节点B发生从1→0的翻

转。此时,P1、P4、N1管导通,P2、P3、N2管关断。
这种情况与节点B发生从1→0翻转的情况类似,节
点A、B同时发生翻转后,可恢复到初始状态。

若因SEU而使节点对B、QB的状态同时发生翻

转,P4管导通,N8管关断,节点A发生从0→1的翻

转;P1、N1管导通,N5管关断,节点Q发生从0→1的

翻转。整个SRAM存储单元的状态发生翻转。
若因SEU而使节点对A、QB的状态同时发生

翻转,P3、N1管导通,P2、N5、N8管关断,节点Q、B
处于 高 阻 态,分 别 保 持 初 始 的 低 电 平、高 电 平。

SRAM存储单元节点A、QB的状态发生翻转,无法

恢复初始状态。
综上所述,NS-12TSRAM 存储单元能够容忍

节点Q、A、B以及节点对A、B的翻转,即能完全容

忍SNU 和 部 分 容 忍 DNU,容 忍 DNU 的 比 例

为33.33%。

1.3 SEU自恢复仿真验证

利用故障注入工具进行 Hspice仿真验证。采

用双指数电流源,模拟高能辐射粒子轰击SRAM存

储单元引起的SEU[17],得到各存储节点不同的翻转

情况。
模拟了节点 QB、A、B和节点对 A、B发生的

SEU结果,NS-12TSRAM 存储单元内部存储节点

故障注入的波形如图3所示。可以看出,NS-12T
SRAM存储单元不仅能恢复任意单个敏感节点的

单点翻转,还可恢复节点对A、B的双点翻转。这表
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明,该NS-12TSRAM存储单元具有良好的抗单粒

子翻转性能。

图3 NS-12TSRAM存储单元故障注入的波形图

2 仿真与分析

利用 Hspice仿真对NS-12TSRAM 存储单元

与其他存储单元的性能进行仿真,给出了各参数的

比较、综合评估。仿真模型采用 PTM65nm 工

艺[18],供电电压为1.0V,温度为25℃。

2.1 可靠性比较

各存储单元的可靠性比较如表1所示。可以看

出,NS-12TSRAM存储单元有3个敏感节点,能完

全容忍SNU,部分容忍 DNU,容忍 DNU 的比例

为33.33%。

表1 各存储单元的可靠性比较

存储单元 敏感

节点数

容忍SNU 部分容

忍DNU
DNU
容忍率

NS-12T 3 是 是 33.33%
RHD12 4 否 是 25.00%
RSP-14T 4 否 是 25.00%
RHM 3 是 是 33.33%

RHM-12T 3 是 是 33.33%
DICE 4 是 是 33.33%
PS-10T 4 否 否 0
NS-10T 4 否 否 0
Quatro 4 否 否 0
10T 4 是 否 0
6T 2 否 否 0

  NS-12T SRAM、RHM、RHM-12T、RHBD、

DICE 都 能 容 忍 SNU。但 是,NS-12T SRAM、

RHM、RHM-12T、RHBD的敏感节点比 DICE更

少,受辐射粒子攻击产生SEU的几率更小。

2.2 面积开销和功耗的比较

面积开销UST 为:

UST=∑
n

i=1

(W/L)i (1)

可知,UST 为全部晶体管的宽长比之和。
各存储单元的面积开销比较如图4所示。可以

看出,NS-12TSRAM 的 面 积 开 销 小 于 RHD12、

RSP-14T、RHM和RHM-12T,大于其余存储单元。
这表明,NS-12TSRAM 的面积开销优势不大,但
是,可靠性较高。

图4 各存储单元的面积开销比较

各存储单元的功耗比较如图5所示。可以看

出,NS-12TSRAM通过NMOS管堆栈结构减少了

功耗,其功耗比其余存储单元小,仅大于6T。

图5 各存储单元的功耗比较

2.3 读写时间的比较

读写时间用于表征存储单元的速度快慢,即存

储器完成读或写操作的时间。各存储单元的读时

间、写时间比较分别如图6、图7所示。

NS-12TSRAM 中的 N5、N6管避免了因高能

辐射粒子轰击引起的正向脉冲,提高了抗单粒子翻

转的能力,但延长了读操作路径,使读取速度变慢。
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从图 6 可 知,NS-12T SRAM 的 读 时 间 小 于

RHD12、RSP-14T、RHM、RHM-12T和NS-10T,大
于其余存储单元。从图7可知,NS-12TSRAM 的

写时间略大6T单元,小于其余存储单元。综上可

知,NS-12TSRAM 不仅具有良好的容忍SEU 能

力,而且读写速度快,适用于高速存储器。

图6 存储单元的读时间比较

图7 存储单元的写时间比较

2.4 稳定性的比较

存储单元的稳定性使用静态噪声容限来表征。
存储单元有三种不同的工作状态,即为保持静态噪

声容限(HSNM)、读静态噪声容限(RSNM)、写静

态噪声容限(WSNM)。
各存储单元的静态噪声容限比较如图8所示。

NS-12TSRAM的 HSNM、RSNM 和WSNM 与其

他存储单元相比,没有明显优势,但静态噪声容限较

高,三个参数相差不大。因此,NS-12TSRAM 在

读/写状态或保持状态时出现错误的可能性更低,稳
定性更好。

稳定性要求 HSNM、RSNM 和 WSNM 的值

大,在三种工作状态下都能保持良好的稳定性。因

此,本文使用最小噪声容限 MSNM 来衡量存储单

元的稳定性。
各存储单元的 MSNM 比较如图9所示。NS-

12TSRAM 的 MSNM 比DICE、RHM 小,大于其

余存储单元。这表明NS-12TSRAM 在保持状态、
读/写状态时,均保持良好稳定性。

图8 各存储单元的静态噪声容限比较

图9 各存储单元的 MSNM 比较

2.5 综合比较

各存储单元面积开销、功耗、读写时间、MSNM
的比较如表2所示。表中,AVG为存储单元UST、功
耗、读写时间、MSNM 的平均值,Δ为本文 NS-12T
SRAM单元较其他单元的平均值而增加的百分比。

表2 各存储单元的UST、功耗、读写时间、MSNM 的比较

存储单元
UST/

个

功耗/

nW

读时间/

ps

写时间/

ps
MSNM/

mV

6T 16 140.83 91.47 19.28 116.44

10T 24 159.17 91.39 19.31 5.38

Quatro 28 289.12 91.48 32.76 146.43

NS-10T 28 198.37 111.56 19.75 90.45

PS-10T 28 234.32 91.43 22.13 94.44

DICE 32 301.88 58.80 24.45 311.46

RHM-12T 36 384.02 98.40 21.96 9.47

RHM 40 263.20 185.36 51.13 425.99

RSP-14T 40 151.19 118.57 29.36 68.43

RHD12 36 184.59 118.83 26.81 70.43

AVG 30.80 230.67 105.73 26.69 182.25

NS-12T 32 150.99 98.34 19.67 282.36

△ 3.90% -34.54% -6.99% -26.32%54.93%
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  可以看出,与其他存储单元的平均值相比,本文

NS-12TSRAM的面积开销增加了3.90%,功耗、读
时间 和 写 时 间 分 别 降 低 了 34.54%,6.99%,

26.32%,MSNM 增 加 了54.93%。本 文 NS-12T
SRAM的 HSNM、RSNM 和WSNM 的值较大,稳
定性好。

3 结 论

本文提出了一种低功耗加固NS-12TSRAM存

储单元,具有良好的容忍SEU的能力,完全容忍单

点翻转,容忍双点翻转的比例为33.33%。与其他

存储单元相比,本文NS-12TSRAM 存储单元的面

积开销仅增加了3.90%,功耗减小了34.54%,读时

间、写时间分别减小了6.99%,26.32%;MSNM 增

加了54.93%,HSNM、RSNM 和WSNM 三者之间

相差不大,稳定性好。本文NS-12TSRAM 存储单

元在面积开销、功耗、读/写时间、稳定性方面获得较

好的折中,综合性能良好。
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一种高性能的亚阈值CMOS电压基准

王远飞,罗 萍,杨 健,唐天缘,杨秉中

(电子科技大学 电子科学与工程学院,成都610053)

摘 要: 基于0.18μmCMOS工艺设计了一种高性能的亚阈值CMOS电压基准。提出了一个

电压减法电路,将两个具有不同阈值电压且工作在亚阈值区晶体管的栅源电压差作为电压基准输

出。所提出的电压减法电路还可以很好地消除电源电压变化对输出基准的影响。后仿仿真结果

表明,所设计的电压基准在0.55~1.8V电源电压范围内,线性灵敏度为0.053%/V~0.121%/V;
在-20℃~80℃范围内,温度系数为9.5×10-6/℃~3.49×10-5/℃;在tt工艺角、0.55V电源

电压下,电源抑制比为-65dB@100Hz,功耗为3.7nW。芯片面积为0.0082mm2。该电路适用

于能量采集、无线传感器等低功耗应用。
关键词: CMOS电压基准;电压减法电路;亚阈值区;低功耗应用
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AHighPerformanceSub-ThresholdCMOSVoltageReference

WANG Yuanfei,LUOPing,YANGJian,TANGTianyuan,YANGBingzhong
(SchoolofElec.Sci.andEngineer.,Univ.ofElec.Sci.andTechnol.ofChina,Chengdu610053,P.R.China)

Abstract: Ahighperformancesub-thresholdCMOSvoltagereferencewasdesignedina0.18μmCMOSprocess.
Avoltagesubtractioncircuitworkinginthesub-thresholdregionwasproposed,whichadoptedthegate-source
voltagedifferenceoftwotransistorswithdifferentthresholdvoltagesasthevoltagereferenceoutput.Atthesame
time,theproposedvoltagesubtractioncircuitcouldwelleliminatetheinfluenceofthepowersupplyvoltagechange
ontheoutputreference.Thepost-simulationresultsshowedthatthevoltagereferencedesignedinthispaperhada
linearsensitivityof0.053%/V~0.121%/Vinthesupplyvoltagerangeof0.55~1.8 V,thetemperature
coefficientwas9.5×10-6/℃~3.49×10-5/℃inthetemperaturerangeof-20℃ ~80℃,thepowersupply
rejectionratiowas-65dB@100Hz,andthepowerconsumptionwas3.7nW @tt,0.55V.Thechipareawas
0.0082mm2.Thecircuitwassuitableforlowpowerapplicationssuchasenergyharvestingandwirelesssensors.

Keywords: CMOSvoltagereference;voltagesubtractioncircuit;sub-thresholdregion;lowpowerapplication

0 引 言

超低功耗高性能电压基准是能量收集以及无线

传感器系统等超低功耗应用的关键部分之一。根据

是否采用双极型晶体管(BJT),电压基准可分为带

隙基准[1~4]和亚阈值CMOS基准[5~8]。带隙基准由

于电源电压需要大于BJT导通电压(0.7V),在需

要低电源电压的太阳能和温差能等采集系统中不再

适用。为了解决低供电电压的问题,文献[2-4]采用

电荷泵电路,将供电电压升压后再对后级电路供电,
此方法增加了电路复杂度和功耗。在应用需求下,
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基于工作在亚阈值晶体管栅源电压的特殊温度特

性,亚阈值CMOS基准被广泛使用。
传统 的 带 隙 基 准 利 用 BJT 的 负 温 度 系 数

(CTAT)电压VBE与正温度系数(PTAT)电压ΔVBE

叠加生成与温度无关的电压基准。亚阈值CMOS
基准则通过特殊设计晶体管的尺寸来补偿阈值电压

的温度系数,使其输出一个与温度无关的电压基准,
但输出受工艺和电源电压偏差影响较大[5-6]。为了

减小电源电压对基准电压的影响,文献[7]提出了补

偿电流的方法,该方法虽然可以大大改善亚阈值基

准对电源电压偏差的灵敏度,但同时引入了额外的

功耗,增大了版图面积。为了获得综合性能优异的

电压基准源,本文基于0.18μmCMOS工艺设计了

一种高性能的亚阈值CMOS电压基准,提出了一个

电压减法电路,将两个具有不同阈值电压且工作在

亚阈值区晶体管的栅源电压差作为电压基准输出,
从而提高了线性灵敏度和温度系数的性能。

1 CMOS电压基准的基本原理

本文介绍的CMOS电压基准电路如图1所示。
该电压基准电路由启动电路、电流产生电路和基准

输出电路组成。表1为电流产生电路和基准输出电

路中晶体管的尺寸参数。

图1 提出的CMOS电压基准源电路

表1 晶体管的尺寸参数

晶体管名称 尺寸/μm 晶体管名称 尺寸/μm

MP4 20/20 MN6 12/20

MP5 20/20 MN7 8.5/20

MP6 5/20 MN8 12/20

MP7 10/20 MNHV1 3/20

MN4 4/20 MNHV2 10/20

MN5 3/3 - -

本文设计的电压基准电路中未采用电阻和BJT
元件,且为了获得低的功耗,所有晶体管均工作在亚

阈值区,除了 MNHV1、MNHV2、MNHV3为高阈

值电压晶体管外,其余 MOS管均为正常阈值晶

体管。

1.1 与电源电压无关的电流产生电路原理

电流产生电路为电压基准输出级提供电流偏

置,为了得到低线性灵敏度的基准电压,所产生的电

流需要尽可能与电源电压无关。
在亚阈值区,电流公式可表示为:

ID=μCoxV2
T(W/L)expVGS-VTH

mV
æ

è
ç

ö

ø
÷

T
×

    1-exp -VDS

V
æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
êê

ù

û
úú

T
(1)

式中,μ为载流子迁移率,Cox为单位栅氧化层电容,

VTH是 MOS管的阈值电压,m 是亚阈值斜率,VT=
KT/q是热电压,K 是玻尔兹曼常数,q是元电荷,

W/L是 MOS管的宽长比。当VDS≥4VT时,式(1)
可以转换为:

VGS=VTH+mVTln ID
IS(W/L
é

ë
êê

ù

û
úú) (2)

式中,IS=μCoxVT
2。同时,在电流产生电路中的三

个NMOS管 MNHV1、MN4和 MN5存在关系:

VGS1=VGS4+VGS5 (3)
流经 MP4的偏置电流为Ibias,联立式(2)和式

(3),可得:

Ibias=IS4IS5IS1 ×
W/( )L 4 W/( )L 5

W/( )L 1
×

    exp -VTH4+VTH5-VTH1

ηV
æ

è
ç

ö

ø
÷

T
(4)

由式(4)可知,该偏置电流基本与电源电压无

关,满足电压基准对电流产生电路的要求。

1.2 电压基准输出级的基本原理

MP6和MP7按k1和k2的比例复制电流产生电

路产生的偏置电流Ibias,通过两个管的电流满足关

系ID,MP6=k1Ibias,ID,MP7=k2Ibias。MN8和 MN6同

样构成电流镜结构,并且 MN8的宽长比是 MN6的

k3倍,得到ID,MN7=ID,MN8=k3ID,MN6=k1k3Ibias。因

此,通过 MNHV2的电流可表示为:

ID,MNHV2=ID,MP7-ID,MN8=(k2-k1k3)Ibias (5)
将式(5)代入式(2),VGS,MNHV2和VGS,MN7可分别

表示为:

VGS,MNHV2=VTH,MNHV2+mVT×

    ln
(k2-k1k3)Ibias

μCoxV2
T (W/L)

é

ë
êê

ù

û
úú

MNHV2
(6)
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VGS,MN7=VTH,MN7+mVT×

    ln k1k3Ibias
μCoxV2

T (W/L)
é

ë
êê

ù

û
úú

MN7
(7)

由 MN7、MN8和 MNHV2组成的减法电路有

以下关系:

VREF=VGS,MNHV2-VGS,MN7 (8)
将式(6)、(7)代入式(8),基准电压VREF可表

示为:

VREF=ΔVTH+αVT (9)
式中,ΔVTH=VTH,MNHV2-VTH,MN7,α是一个与电路

参数有关的常数,可表示为:

α=mlnk2-k1k3
k1k3 × W/( )L MN7

W/( )L
é

ë
êê

ù

û
úú

MNHV2
(10)

考虑 MN7的体效应,阈值电压和温度间的关

系可以表示成[3]:

VTH(T)=VTH(T0)+KTH(T-T0) (11)
式中,KTH 是1阶 负 温 度 系 数,VREF可 进 一 步 表

示为:

VREF=ΔVTH0-(m-1)VSB,MN7+
    ΔKTH0(T-T0)+αVT (12)
式中,ΔVTH0=VTH,MNHV2(T0)-VTH,MN6(T0),ΔKTH0

=KTH,MNHV2-KTH,MN7。将VSB,MN7=VREF代入式

(12),VREF可表示为:

VREF=1m
(ΔVTH0+ΔKTH0(T-T0)+αVT)

(13)
基准电压的温度系数(TC)和线性灵敏度(LS)

是衡量其性能高低的重要指标。将式(13)对温度微

分,可得:

∂VREF

∂T =1m
(ΔKTH0+αK

q
) (14)

只要合理设置晶体管 MN7和 MNHV2的宽长

比,就能获得∂VREF/∂T≈0的温度系数,从而获得一

个与温度无关的电压。
线性灵敏度定义为LS=(ΔVREF/ΔVdd)/VREF。

如文献[5]所述,当电源电压Vdd从VddMIN变化至

VddMAX时,对应的响应电流从IDMIN变化至IDMAX,因
Vdd变化而产生的ΔVGS和ΔVREF可以表示为:

ΔVGS=mVTln(
IDMAX
IDMIN

) (15)

ΔVREF=mVTln(
ID,MNHV2MAX
ID,MNHV2MIN×

ID,MN7MIN
ID,MN7MAX

)(16)

由于ID,MN7和ID,MNHV2都与Ibias成正比,显然可

以得到ΔVREF=0、LS=0,表明所设计的减法电路可

消除输入电压变化对输出电压的影响,从而获得对

电源电压具有低线性灵敏度的基准电压。
由式(8)表征的减法电路也可应用于高阶温度

补偿的基准电路中,将两个同为PTAT或CTAT
的电压进行相减,进一步优化高阶温度特性。

2 电压基准电路后仿结果

本文设计的电压基准在0.18μmCMOS工艺

下的版图如图2所示,该电路由于未采用电阻和

BJT,版图面积仅为0.0082mm2。室温下基准电

压和供电电压之间的关系曲线如图3所示。当电源

电压在0.55V至1.8V之间变化时,输出基准电压

能稳定在112mV。在此电源电压变化范围内,其
最大偏差在tt工艺角仿真下仅为0.087mV,LS为

0.062%/V。

图2 本文提出的电压基准版图

图3 不同电源电压下基准电压-供电电压曲线

基准电压在0.55~1.8V电源电压下随温度的

变化关系如图4所示,图中展示了-20℃到80℃
下的基准电压-温度关系曲线。可以看出,基准电压

维持在112mV,同时TC 值仅由9.5×10-6/℃变

化到1.47×10-5/℃。
基准电压在电源电压为0.55V、不同工艺角下

随温度变化的关系曲线如图5所示。输出基准电压

在不同工艺角下的平均值为112mV,在tt工艺角

下有最佳TC 值,为9.5×10-6/℃,在fs工艺角下

有最差TC值,为3.49×10-5/℃。在不同电源电压

下功耗和温度的关系曲线如图6所示,功耗在电源

电压为0.55V、室温下仅为3.7nW。
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图4 不同电源电压下基准电压-温度曲线

图5 不同工艺角下基准电压-温度曲线

图6 不同电源电压下功耗-温度曲线

为测试工艺偏差对性能的影响,进行了tt工艺

下的蒙特卡洛仿真,后仿真结果如图7所示。一共

仿真了500个样本,以获得基准电压和TC 的平均

值,分别为112.04mV和1.109×10-5/℃。

(a)基准电压

(b)温度系数

图7 蒙特卡洛仿真结果

图8展示了PSRR随频率的变化关系,在100
Hz和1MHz下仿真结果分别为-65dB和-32dB。

图8 室温及0.55V电源电压下电源抑制比曲线

本文电压基准与其它文献对比结果如表2所

示。与文献[5]对比,由于采用了电压减法电路来消

除输入电压变化对基准输出的影响,本文提出的电

压基准有更低的线性灵敏度和更好的PSRR性能;
与文献[6]、[7]对比,本文在电流消耗、温度系数方

面有更优异的性能。

表2 本文电压基准与其它文献对比

参数 本文 文献[5] 文献[6] 文献[7]

工艺尺寸/nm 180 180 180 180

温度范围/℃ -20/80 -20/80 -20/80 -20/80

TC/
(×10-6·℃-1)

9.5 2.7 21.9 59.4

最小供电

电压/V
0.55 0.6 0.55 0.45

电流消耗/nA 6.72
@0.55V

1.12
@1V

13.6
@0.55V

34.7
@0.45V

VREF/mV 112 202.7 225.5 118.4

LS/(%·V-1) 0.062 0.57 0.22 0.033
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续表

参数 本文 文献[5] 文献[6] 文献[7]

PSRR/dB
@100Hz

-65 -56 - -50.3

面积/mm2 0.0082 - - 0.0132

3 结 论

本文提出了一种基于0.18μmCMOS工艺的

超低线性灵敏度、超低功耗以及高PSRR的电压基

准源。该电压基准源通过一个电压减法电路,消除

了输入电压变化对输出基准的影响,以得到超低的

线性灵敏度。后仿结果表明,本文提出的电压基准

具有更高的精度以及稳定性,在低功耗应用中更具

吸引力。

参 考 文 献:

[1] 李连辉,段吉海,张喜.一种低温漂超低功耗带隙基

准电压源 [J].微电子学,2016,46(4):458-462.
[2] LIU L X,MU JC,ZHU Z M.A0.55-V,28-

ppm/℃,83-nWCMOSsub-BGRwithultra-lowpower
curvaturecompensation[J].IEEETransCircSystI:

RegPap,2018,65(1):95-106.
[3] MUJC,LIULX,ZHUZM,etal.A58-ppm/℃
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harvestingIoTdevices[J].IEEETransCircSystII:

ExprBri,2017,64(7):752-756.
[4] SHRIVASTAVAA,CRAIGK,ROBERTSNE,et
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IEEEISSCCDig.Tech.Papers.SanFrancisco,CA,

USA.2015:94-95.
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301-304.
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一种采用低阈值技术实现的高速采样保持电路

郭 亮,曾 涛,黄飞淋,雷郎成,苏 晨,刘 凡,刘伦才
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摘 要: 提出了一种采用低阈值技术实现的高速采样保持电路。采样保持电路采用电容翻转式

架构,利用栅压自举开关技术提高了采样开关的线性度,通过下极板采样技术减小了电荷注入效

应。提出的放大器与传统的套筒式共源共栅极放大器在电路结构上相同。不同点在于,该放大器

采用了低阈值设计技术。优势在于,在特定工艺下通过低阈值器件补偿可实现高增益带宽放大

器,提高了采样保持电路的采样速率。该电路采用0.18μmCMOS工艺设计并流片,采样时钟频

率达到了125MHz。仿真结果表明,SINAD为90.91dB,SFDR为91.45dBc,芯片尺寸为0.8mm×
0.5mm。
关键词: 采样保持电路;放大器;低阈值技术
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AHighSpeedSampleandHoldCircuitUsingLowThresholdTechnology

GUOLiang,ZENGTao,HUANGFeilin,LEILangcheng,SUChen,LIUFan,LIULuncai
(The24thResearchInstituteofChinaElectronicsTechnologyGroupCorp.,Chongqing400060,P.R.China)

Abstract: Ahighspeedsampleandhold(S/H)circuitusinglowthresholdtechnologywaspresented.Capacitor
flip-aroundarchitecturewasusedforS/H circuit.Gate-bootstrappedswitchtechniquewasusedtoimprove
linearity.Bottom-platesamplingtechniquewasadoptedtoreducechargeinjectioneffect.Theproposedamplifier
andthetraditionaltelescopiccommon-sourcecommon-gateamplifierhadthesamecircuitstructure.What’sthe
differencewasthattheproposedamplifierusedalowthresholdtechnologywiththeadvantagesofhighgainand
bandwidthbyadoptinglowthresholddevicecompensationbasedonaspecificprocess,anditimprovedthesampling
rateofthesample-and-holdcircuit.Thecircuitwasdesignedandfabricatedina0.18μmCMOStechnology,and
thesamplingclockfrequencywasmorethan125MHz.ThesimulationresultsshowedthatSINADwas90.91dB,

SFDRwas91.45dBc,andthechipareawas0.8mm×0.5mm.

Keywords: S/Hcircuit;amplifier;lowthresholdtechnology

0 引 言

高速A/D转换器广泛应用于雷达、电子对抗、
医疗成像和基站等领域,研制高速A/D转换器需要

综合考虑速度和精度等技术指标。在速度提升方

面,业界主流技术包括采用28nm 等先进工艺技

术[1-3]、多通道时间交织技术[4-5]、折叠内插技术[6];

在精度提高方面,元件不匹配、运放的增益和带宽有

限等是限制高速A/D转换器精度的主要因素,通常

采用Dither等数字后台校准技术提高精度[7]。流

水线A/D转换器结构兼有速度快和精度高的特点,
被大量运用在高速A/D转换器中[8-10]。

采样保持电路作为流水线 A/D转换器的关键

单元,实现对输入模拟信号采样和保持的功能,其性

能的主要制约因素包括开关的非线性误差、电荷注
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入效应、时钟馈通效应、运算放大器的有限增益和带

宽、偏置电流随温度变化的偏差以及时钟信号的抖

动和干扰等。常用的架构分为电容翻转式架构和电

荷重分配式架构,与电荷重分配式架构相比,电容翻

转式采样保持电路具有噪声低、功耗低、面积小等特

点,因此广泛应用于高速A/D转换器。
受限于先进工艺的流片成本,研究者在深亚微

米工艺下,通过优化电路来提高采样保持电路的性

能[11-13]。本文基于传统的套筒式共源共栅极放大器

结构,提出了一种低阈值设计技术,利用低阈值器件

实现补偿,解决了特定工艺下放大器速度慢的问题,
有效提高了增益和带宽,实现了采样保持电路对速

度的要求;利用该技术设计的采样保持电路还具有

可编程的特点,满足不同输入范围的应用需求。

1 总体设计

本文设计的采样保持电路结构如图1所示。

图1 采样保持电路结构

采用电容翻转式结构,关键设计指标包括信噪

比、无杂散动态范围、输入范围、速度、功耗和面积

等。为提高信噪比等动态指标,需要增大采样保持

电容来降低kT/C 热噪声,确保其小于量化噪声,采
样电容的最小值有:

CS>12kTLSB2 (1)

式中,CS 为总的采样电容值,采样电容不能过大,否
则会增加面积,影响速度和降低驱动能力。放大器

的单位增益带宽为:

fu=
gm

2πCL
(2)

式中,gm 为放大器跨导,CL 为等效的负载电容,采
样电容和负载电容成正相关,因此采样保持电容需

要折中设计。
本文设计了栅压自举开关,有效降低了采样开

关的非线性误差,采用了下极板采样技术来减小电

荷注入效应。所设计的可编程增益放大器(PGA)
满足1Vpp和2Vpp差分输入范围要求。当处于采样

状态时,电容CS1和CS2并联连接,其采样保持开关

时序保持一致;当处于保持状态时,对于1Vpp差分

输入范围模式,反馈电容只有电容CS1,反馈系数为

1/2,而对于2Vpp差分输入范围模式,电容CS1和电

容CS2以并联的方式作为反馈电容,反馈系数为1,
整个采样保持电路功耗主要来自PGA,同时PGA
有限的增益和带宽直接制约了整个 A/D转换器的

速度。

2 关键电路模块设计

2.1 栅压自举开关

由于采样开关并非理想开关,存在导通电阻,会
产生kT/C 等热噪声并引入非线性误差。为了提高

采样的线性度,设计了栅压自举开关,其电路如图2
所示。当开关控制信号CLKBST为低电平时,电容

CBST3从电源VDD到地GND进行充电;当开关控制信

号CLKBST为高电平时,电容CBST3两端电压作用

于开关NBST9和NBST10,实现栅压自举,从而提

高线性度。

图2 栅压自举开关

2.2 可编程增益放大器

采样保持电路的可编程增益放大器如图3所

示。基于套筒式共源共栅结构设计,内部电路采用

低阈值技术,即通过选择低阈值器件提高整个放大

器的增益和带宽。该结构无需补偿,单位增益带宽

可调,满足采样保持电路对不同输入范围、速度和精

度的要求。当控制信号SP1置为高电平时,差分输

入范围选择1Vpp模式,可编程增益放大器的第一级

和第二级组成放大级;当控制信号SP1置为低电平

时,差分输入范围选择2Vpp模式,可编程增益放大
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器只有第一级为放大级。
图4所示为采用开关电容实现的共模反馈电

路,在非交叠时钟CLK1P和CLK2P1信号控制下,
为放大器提供稳定的偏置电压。

图3 可编程增益放大器

图4 共模反馈电路

2.3 偏置电路

图5所示是为可编程增益放大器提供偏置电压

的偏置电路,包括PMOS偏置、NMOS偏置、共模

反馈偏置和过驱动调节电路。其中,过驱动调节电

路可有效调节 MOS管的过驱动电压,这是一种保

证所有器件正常工作的有效设计方法,通过电阻

RF1调节1个过驱动电压,通过RF2调节2个过驱动

电压。

图5 偏置电路

2.4 非交叠时钟

非交叠时钟用于产生控制采样保持电路的时钟

信号,其电路如图6所示,时钟波形如图7所示。时

钟信号CLK1P和时钟信号CLK2P1为非交叠的时

钟信号,时钟信号CLKBST控制栅压自举开关,时
钟信号CLK1FP是时钟信号CLK1P的提前相时钟

信号,用于下极板采样控制,减小电荷注入效应。当

差分输入范围选择1Vpp模式,控制信号SP2置为低

电平,此时时钟信号CLK2P1正常输出,时钟信号

CLK2P2恒低;当差分输入范围选择2Vpp模式,控制

信号SP2置为高电平,时钟信号CLK2P1与时钟信

号CLK2P2正常输出且特性保持一致。

图6 非交叠时钟

图7 时钟波形

3 版图设计

采样保持电路基于0.18μmCMOS工艺设计

并流片,实际版图如图8所示。版图尺寸为0.8
mm×0.5mm,关键信号走线加入屏蔽线,栅压自

举开关和可编程增益放大器采用了对称方式进行布

局,由于时钟信号干扰较大,偏置电路加入了衬底隔

离环。

图8 采样保持电路的面积
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4 仿真和测试结果

4.1 仿真结果

为确保kT/C 噪声小于量化噪声,同时保证采

样速度,结合式(1)和式(2),在差分输入范围为

1Vpp模式下,采样保持电容取值2.4pF;在差分输入

范围为2Vpp模式下,采样保持电容取值4pF。
当时钟频率为fs=125MHz,T=25℃,1Vpp或

2Vpp正弦输入信号Vin频率fin分别为10MHz和70
MHz时,采样保持电路参数仿真结果如表1所示,
可编程增益放大器的频率-增益仿真波形如图9所

示,仿真参数如表2所示。

表1 采样保持电路参数仿真结果

参数 条件 仿真结果

SNR Vin=1Vpp,fin=10MHz,fs=125MHz104.87dB

Vin=1Vpp,fin=70MHz,fs=125MHz102.24dB

Vin=2Vpp,fin=10MHz,fs=125MHz 97.79dB

Vin=2Vpp,fin=70MHz,fs=125MHz 93.28dB

SINADVin=1Vpp,fin=10MHz,fs=125MHz 91.39dB

Vin=1Vpp,fin=70MHz,fs=125MHz 90.91dB

Vin=2Vpp,fin=10MHz,fs=125MHz 93.14dB

Vin=2Vpp,fin=70MHz,fs=125MHz 90.28dB

SFDRVin=1Vpp,fin=10MHz,fs=125MHz91.72dBc

Vin=1Vpp,fin=70MHz,fs=125MHz91.45dBc

Vin=2Vpp,fin=10MHz,fs=125MHz96.54dBc

Vin=2Vpp,fin=70MHz,fs=125MHz95.29dBc

功耗 Vin=1Vpp,fin=10MHz,fs=125MHz30.30mW

Vin=1Vpp,fin=70MHz,fs=125MHz30.30mW

Vin=2Vpp,fin=10MHz,fs=125MHz25.40mW

Vin=2Vpp,fin=70MHz,fs=125MHz25.40mW

图9 可编程增益放大器的增益–频率仿真波形

表2 放大器参数仿真结果

参数 条件 仿真结果

增益 Vin=1Vpp@1Hz 80.34dB

Vin=2Vpp@1Hz, 80.34dB

单位增益带宽 Vin=1Vpp 4.492GHz

Vin=2Vpp 2.906GHz

4.2 测试结果

对集成采样保持电路的流水线 A/D转换器进

行测试。在差分输入范围1Vpp模式下,当时钟频率

为125MHz,正弦输入信号频率为70MHz时,动
态参数测试波形如图10所示。在差分输入范围

2Vpp模式下,其他条件不变,动态参数测试波形如图

11所示,表3给出了本文测试结果以及与其他参考

文献的性能对比。

图10 1Vpp模式下A/D转换器动态参数测试波形

图11 2Vpp模式下A/D转换器动态参数测试波形

由表3可见,在相同工艺下,本文提出的低阈值

技术提高了A/D转换器采样速率,满足了采样保持

电路对速度提升的要求,具有一定的先进性。
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表3 本文与其他参考文献的性能对比

参数 本文 文献

[11]
文献

[12]
文献

[13]

分辨率/bit 14 14 14 14

时钟频率/MHz 125 100 60 100

输入范围(Vpp) 1/2 2 2 2

SNR/dBFS 69.90/70.63 - - 72.4

SINAD/dBFS 69.41/70.24 65.7 73.3 -

SFDR/dBc 79.48/81.48 84.1 84.0 88.5

THD/dBc 79.09/80.95 - - 84.9

工艺尺寸/μm 0.18 0.18 0.18 0.18

电源电压/V 3.3 1.8 1.6 3.0

5 结 论

本文基于0.18μmCMOS工艺设计了一种适

用于流水线A/D转换器的高速采样保持电路,通过

栅压自举开关技术降低了采样开关的非线性误差,
利用下极板采样技术减小了电荷注入效应,采用低

阈值技术极大地提高了可编程增益放大器增益和带

宽,同时提出了一种过驱动电压调节方法,有效地保

证器件正常工作,设计的可编程增益放大器具有宽

输入范围、增益高、单位增益带宽可调的特点,在差

分输入范围1Vpp模式下的低频增益为80.34dB,单
位增益带宽为4.492GHz,在差分输入范围2Vpp模

式下 的 低 频 增 益 为80.34dB,单 位 增 益 带 宽 为

2.906GHz。在时钟频率125MHz下,采样保持电

路仿真结果SINAD达到90.91dB,SFDR为91.45
dBc,尺寸为0.8mm×0.5mm。采用该采样保持

电路的流水线 A/D 转换器测试结果为:SNR≥
69.90dBFS,SFDR≥79.48dBc。
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摘 要: 基于0.18μmCMOS工艺,设计了一种应用于VHF频段直接射频采样接收机的低噪

声放大器。为解决在VHF频段使用电感而造成的面积大、难集成等问题,采用无电感结构设计,
使电路具备单端输入、双端输出的功能;为减少噪声,采用共源共栅负反馈噪声抵消结构。后仿真

结果表明,在30~300MHz频带内,整体电路的输入匹配参数S11小于-15dB,输出匹配参数S22
小于-12.6dB,增益范围为25.22~25.39dB,噪声系数小于1.927dB。版图尺寸为204μm×
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AnInductorlessVHFWidebandLNAwithNoiseCancellationStructure

WANGZijian,HUANGJiwei
(SchoolofPhysicsandInformationEngineering,FuzhouUniversity,Fuzhou350108,P.R.China)

Abstract: Basedona0.18μm CMOSprocess,awidebandlownoiseamplifier(LNA)appliedindirectRF
sampling(DRFS)receiversatVHFwasdesigned.Inordertosolvetheproblemsoflargeareaanddifficult
integrationcausedbyusinginductoratVHF,aninductorlessstructurewasadopted,sothecircuithadthefunction
ofsingleinputanddoubleoutput.Inordertoreducenoise,anoisecancellationstructurebasedoncascodenegative
feedbackwasadopted.Thepost-simulationresultsshowedthatthewholecircuit’sinputmatchingparameterS11
waslessthan-15dB,theoutputmatchingparameterS22waslessthan-12.6dB,thegainwas25.22~25.39
dB,andthenoisefactorwaslessthan1.927dBwithin30~300MHz.TheLayoutsizewas204μm×365μm.

Keywords: VHF;inductorlessstructure;noisecancellation;widebandLNA

0 引 言

CMOS工艺具备高截止频率、高集成度、低成

本的优势,是射频IC的主流工艺,基于CMOS工艺

的宽带低噪声放大器(LNA)成为研究热点。作为

接收机的第一级电路,LNA需满足输入匹配的设计

要求[1]。为了实现宽带匹配,需要使用多个电感器

来补偿,而CMOS工艺制作的电感器的尺寸较大,
使得面积大、损耗大,不满足LNA的低成本、低噪

声要求。
宽带无电感结构LNA不使用电感器,电路仅

包含晶体管、无源电阻和少量电容,大幅减小了芯片

面积[2],但噪声性能受电阻热噪声的影响较大,目前

采用噪声抵消结构来解决这一问题。为了避免电容

对匹配性能的影响,采用共栅结构、共源极电阻负反

馈结构。因此,在较低频领域,具有噪声抵消结构的

宽带LNA是研究热点[3-4]。晶体管的闪烁噪声、宽
带匹配与噪声的性能折中等问题,使该类LNA难

以实现高增益。
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本文采用无电感结构设计了一种工作于30~
300MHz、高增益、低噪声的宽带LNA。文章第1
节介绍了LNA的基本原理,分析了几种常用电路

结构,设计出了一种宽带、低噪声LNA;第2节对本

文的宽带LNA进行了理论分析;第3节给出版图

和电路仿真结果;第4节给出结论。

1 LNA基本原理

1.1 基本结构

常见LNA电路的基本结构如图1所示,分为

带源极退化电感的共源极LNA、共栅极LNA、电压

并联负反馈的共源极LNA等。
共源极LNA(如图1(a)、图1(c)所示)具有优

异的噪声性能和增益[5]。利用带源端退化电感Ls
和栅端电感Lg实现输入匹配,但宽带的匹配较困

难;利用反馈电阻Rf提供良好的输入阻抗,但噪声

性能较差。
共栅极LNA(如图1(b)所示)利用晶体管本身

的跨导gm提供了实数阻抗,具有较优的宽带特性,
但相比共源极LNA,噪声性能更差、增益更低。

图1 常见LNA的基本结构

为了选择合适的结构,对如图1(b)、图1(c)的
电路进行简单仿真,仿真在VHF频段内增益、噪声

系数、输入匹配大致能达到的程度。共栅极LNA、
共源极LNA的仿真结果分别如图2、图3所示。

可以看出,在工作频带内,共栅极LNA的增益

最大值为5dB,噪声系数为4.47~5.9dB,输入匹

配参数S11能满足工作要求。在工作频带内,共源极

LNA的增益最大值为17.61dB,噪声系数为2.202
~3.643dB,与共栅极LNA相比,噪声性能相当,输
入匹配S11略差。

综上可知,共栅极LNA的宽带匹配性能最好,
但增益性能远达不到本文的要求,因此选择使用电

压并联负反馈共源极LNA。

(a)增益S21

(b)噪声系数

(c)输入匹配参数S11
图2 共栅极LNA的仿真结果

(a)增益S21

(b)噪声系数
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(c)输入匹配参数S11
图3 共源极LNA的仿真结果

1.2 噪声抵消结构

宽带LNA需要通过多个电感抵消晶体管的电

容效应,以实现宽带匹配的要求。但在 VHF频带

内,CMOS工艺难以实现较大的电感值。无电感结

构通过负载的电阻、少量电容来实现宽带匹配的要

求,符合本文设计要求。但电阻引入了热噪声,宽带

匹配与噪声之间存在矛盾,使电路在噪声方面不具

有优势。
文献[6-7]采用一定的电路结构,抵消或降低了

电路噪声,分别如图4(a)、(b)所示。图4(a)中,

MOS管的栅极噪声一方面经过Rf到达输出端,另
一方面经过反相电路到达输出端,使输出端噪声的

极性相反,达到衰减噪声的目的;经过两条支路的信

号极性相同,并在输出端相加,从而增强了输出信

号。图4(b)中,MOS管的栅噪声在漏端与源端的

极性相反,源端噪声在经过共源极反相放大后,输出

两端的噪声的极性相同,最终以差分形式,输出两端

的噪声相减,从而将噪声抵消。

(a)共源极电压并联负反馈    (b)共栅-共源结构

图4 噪声抵消结构

2 电路设计

2.1 基于噪声抵消结构的宽带LNA设计

本文基于图4(a)所示的共源极电压并联负反

馈LNA(具有宽带匹配、增益低等特点),同时结合

图4(b)所示的共栅-共源极噪声抵消结构(具有噪

声低、单端输入/双端输出、隔离度高、增益高等特

点),提出了一种新型噪声抵消结构的宽带LNA,结

构如图5所示。

图5 基于噪声抵消结构的宽带LNA

M1管的栅极噪声一方面通过Rf到达Voutn,另
一方面通过两次反向放大、一次同相放大而到达

Voutp,因此在输出端减小了噪声产生的影响。该结

构具有以下优点:1)实现单端输入、差分输出的结

构,增强了抗环境噪声能力;2)采用共源共栅结构,
提高了增益和隔离度;3)利用共源极结构的低噪声,
使整个电路的噪声最小化;4)利用Rf实现宽带输入

匹配,且能为 M1管提供偏置电压。

2.1.1 输入匹配技术

MOS管的栅极电阻可近似为无穷大,假定 M2
管的栅极断开,即 M2、M4支路对输入电阻没有影

响,只对 M1、M3支路进行分析。忽略 MOS管的二

级效应,只考虑寄生电容Cgs的影响。图6所示为

M1、M3支路的小信号等效电路。

图6 M1、M3支路的小信号等效电路图

经过计算,输入阻抗Zin为:

Zin=(R1+Rf)(gm3+jωCgs3)/(gm3+gm1gm3R1-ω2(R1+
   Rf)Cgs1Cgs3+jω(gm3Cgs1(R1+Rf)+Cgs3))-1

(1)
若忽略寄生电容的影响,式(1)可变为:

Zin= R1+Rf
1+gm1R1

(2)

式中,gm1为 M1管的跨导。

2.1.2 增益分析

为了方便计算,利用Av=-GmRout进行增益的
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推导,将整个电路分成 M1、M3支路和 M2、M4支路。
对于 M1、M3支路,将输出端短路,考虑沟道调制效

应,此状态时,等效小信号电路如图7(a)所示。等

效跨导Gm1为:

Gm1=
gm1Rfro1(1+gm3ro3)

(ro1+ro3+gm3ro1ro3)(Rs+Rf)-
1

Rs+Rf
(3)

接着,将 M1、M3支路输入端短路接地,此状态

时,等效小信号模型如图7(b)所示。

(a)计算Gm等效模型

(b)计算Rout等效模型

图7 M1、M3支路的小信号等效电路

输出阻抗Rout为:

Rout=
(Rs+Rf)(gm3ro1ro3+ro1+ro3)

(gm1Rs-1)(gm3ro1ro3+ro1)+Rs+Rf-ro3
(4)

将输入匹配条件,即式(2),代入式(4),可得

M1、M3支路的增益:

Av1=-gm1ro1(1+gm3ro3)R1+
R1

Rf
(gm3ro1ro3+

    ro1+ro3)/(2(gm3ro1ro3+ro1+ro3)+

    R1(1+(1+
R1

Rf
)1-gm1ro3
1+gm1R1

))-1 (5)

M2、M4支路为Cascode结构,其增益为:

Av2=
-gm2ro2(1+gm4ro4)R2

gm4ro2ro4+ro2+ro4+R2
(6)

实际上,输入信号先通过 M1管后才到达 M2、

M4支路,进行放大。因此,还需考虑信号从 M1管到

M2管的增益Av1to2,其计算示意图如图8所示。

图8 M1到 M2计算示意图

为了方便计算,忽略 MOS管的二级效应,将式

(2)代入最终的结果,得到Av1to2:

Av1to2=-
gm1

2gm3
(7)

结合式(5)和式(6),得到 M2、M4支路的最终

增益:

Av2=
gm1

2gm3

gm2ro2(1+gm4ro4)R2

gm4ro2ro4+ro2+ro4+R2
(8)

若要抵消共源极输入管M1的噪声,需要两条支

路增益的绝对值相同。这可通过式(5)和式(8)来平

衡两端的增益。为了使输出端的静态电压平衡、版
图匹配,令R1=R2。若忽略沟道调制效应,即ro趋
近于无穷大,令|Av1|=|Av2|,则有:

(R1+Rf)gm1gm2=gm3(1-gm1Rf) (9)

因此,该电路的总增益Av为:

Av=
gm1gm2R1

gm3
(10)

2.1.3 噪声分析

该电路的噪声源包含了 M1、M2、M3、M4、Rf、

R1、R2。对于电阻,考虑热噪声;对于 MOS管,考虑

沟道热噪声和闪烁噪声。M1、M3支路的含噪声源

等效电路如图9(a)所示。
因各噪声源互不相关,可得:

v2n,out1=(i2nd,M1+i2n,R1+i2n,Rf)(Rf∥R1)2 (11)

式(5)给出了 M1、M3支路的增益Av1。为了简

便计算,忽略ro1、ro3影响,Rs短路,可得单位带宽内,

M1、M3支路上的噪声等效到输入端为:

v2n,in1=v
2
n,out1

Av1
2 =(

4kT
R1
+4kTRf

+4kTγgm1+

    K
f

gm1
2

W1L1Cox
)(1
Rf-gm1)-2 (12)

M2、M4支路的含噪声源等效电路如图9(b)所
示。可得:

v2n,out2=(i2nd,M2+i2n,R2)R2
2 (13)
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(a)M1、M3支路        (b)M2、M4支路

图9 带噪声源电路

式(8)给出了 M2、M4支路增益的表达式。为了

简便计算,忽略ro1、ro3影响,Rs短路,可得单位带宽

内,M2、M4支路上的噪声等效到输入端为:

v2n,in2=v
2
n,out2

A2v2 =
(4kT
R2g2m2

+4kTγgm2
+K
f

1
W2L2Cox

)g2m3

g2m1
(14)

假设两条支路对输入端噪声的贡献不相关,则
输入端总噪声为式(12)与式(14)的相加结果。

2.2 宽带LNA设计

本文的宽带LNA整体电路如图10所示。

图10 本文的宽带LNA整体电路

M1~M4管为共源共栅电流镜,其与R1、M5共

同组成偏置级,M5~M6管、R2、R3、Rf为基于噪声

抵消结构的第一级放大电路,M9~M12管、R4、R5

为第二级放大电路。
第二级放大电路采用Cascode结构,进一步提

升噪声的同时,实现了输出匹配。该电路的输出阻

抗和第二级放大电路的半边(M9、M11)增益分别为:

Rout=
Vout

Iout=
[ro9(1+gm11ro11)
1+ω2Cgs11

2ro92 +ro11-

    j
ro9(1+gm11ro11)
1

ωCgs11ro9+ωCgs11ro9
]‖R4 (15)

Av=-
gm9gm11R9

gm9+ 1
sCgs11

(16)

从式(16)可知,对半边增益影响最大的是 M11
管的寄生电容。当频率增加时,由于Cgs11的影响,增
益提升了。若Cgs11过小,增益上升的幅度会更大,导

致低频段增益过小,无法满足增益平坦度要求,甚至

无法满足3dB带宽要求。为了防止增益在带宽内

变化太大,需增大Cgs11的值。设计时,增加 M11管的

栅面积。

3 仿真结果

本文的宽带LNA采用0.18μmCMOS工艺进

行仿真设计。宽带LNA的版图(不包含Pad)如图

11所示,尺寸为204μm×365μm。

图11 宽带LNA版图

通过Calibre进行寄生参数提取,对电路进行后

仿真。在保证电路处于绝对稳定条件下[8],S 参数

的仿真结果如图12所示。在30~300MHz频段

内,S11<-15.4dB,S22<-12.6dB,符合输入与输

出匹配要求。反向隔离度S12<-68.98dB,增益范

围为25.22~25.39dB,波动范围为±0.085dB。

(a)S11

(b)S21
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(c)S12

(d)S22
图12 S参数的仿真结果

噪声系数的仿真结果如图13所示。在工作频

段内,噪声系数范围为1.204~1.927dB。三阶交

调点IIP的仿真结果如图14所示。可以看出,在

100MHz时,IIP3为-18.23dB。
本文与其他文献中低频宽带LNA的参数对比

如表1所示。可以看出,本文LNA相比其他文献,
在较宽的频带内,具有较高的增益和较低噪声系数,
并具有较小的面积。

图13 噪声系数的仿真结果

图14 线性度的仿真结果

表1 本文与其他文献中低频宽带LNA的参数比较

参数 文献[9] 文献[10] 文献[11] 本文

结构 NC电阻

反馈

双反馈 电阻反馈 NC电阻

反馈

工艺/μm CMOS
180

CMOS
180

CMOS
180

CMOS
180

工作频率/

MHz
30~120 40~900 50~250 30~300

增益/dB 19 21.6 14~20 25.22~
25.39

噪声系数/

dB
2.1 <2.8 2~2.4 <1.92

尺寸/mm2 - 0.572 0.66 0.074

4 结 论

本论文提出一种基于共源共栅电阻负反馈噪声

抵消电路的低噪声放大器。该 LNA 具有单端输

入、双端输出的功能,能在低频宽带实现较好的宽

带、噪声特性,具有稳定的较高增益。后仿真结果表

明,S11<-15.4dB,S22<-12.6dB,增益范围为

25.22~25.39dB,噪声系数范围为1.204~1.927dB。
该LNA具有宽带、低噪声、良好稳定性和线性度的

特点。
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一种采用LC谐振电路的高频差分有源电感

万禾湛,张万荣,谢红云,金冬月,那伟聪,张思佳,张 昭
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摘 要: 提出了一种采用LC 并联谐振电路的新型差分有源电感,实现了宽的工作频带、高的Q
值、较大的电感值和可调谐功能。采用无源电感和 MOS晶体管可变电容构成LC 谐振电路,减小

了等效串联电阻和等效并联电容,在增大电感值、Q 值的同时,扩大了工作频带。仿真结果表明,在

2~7.6GHz频率范围内,该新型差分有源电感的电感值大于26nH,Q 值大于138;在7.6GHz高

频下,电感值达130nH,Q 值达418,实现了宽工作频带范围内的高Q 值和高电感值。与传统差分

有源电感和带LC 谐振电路的单端有源电感相比,该新型差分有源电感的性能较好。
关键词: 有源电感;LC 并联谐振;宽工作频带;高Q 值
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AHighFrequencyDifferentialActiveInductorUsingLCResonanceCircuit

WAN Hezhan,ZHANGWanrong,XIEHongyun,JINDongyue,NAWeicong,

ZHANGSijia,ZHANGZhao
(CollegeofMicroelectronics,FacultyofInformationTechnology,BeijingUniversityofTechnology,Beijing100124,P.R.China)

Abstract: AnewtypeofdifferentialactiveinductorbasedonLCparallelresonantcircuitwasproposed,which
couldachievewideoperatingfrequencyband,highQvalue,largeinductancevalueandtunableperformance.The
LCresonantcircuitwascomposedofpassiveinductorandvariablecapacitorofMOStransistor,whichreducedthe
equivalentseriesresistanceandequivalentshuntcapacitance,andenlargedtheworkingfrequencyband while
increasingtheinductanceandQvalues.Thesimulationresultsshowedthattheinductancevaluewasgreaterthan26
nHandtheQvaluewasgreaterthan138at2~7.6GHzforthenewdifferentialactiveinductor.Theinductance
valuewasupto130nH,andtheQvaluewasupto418at7.6GHzhighfrequency,sothisinductorachievedhighQ
valueandhighinductanceatwideoperatingbandrange.Comparedwithtraditionaldifferentialactiveinductorsand
single-endedactiveinductorswithLCresonantcircuit,theperformanceofthisnewdifferentialactiveinductorswas
better.

Keywords: activeinductor;LCparallelresonance;wideband;highQvalue

0 引 言

电感是用于射频集成电路(RFIC)、压控振荡

器、分频器、放大器的基本元件。在片无源螺旋电感

具有结构简单、无直流功耗的特点,但面积大、难以

集成、Q 值(品质因数)低、工作频率低[1-2],越来越难

以满足CMOSRFIC小面积、高性能的要求[3]。采
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用 MOS管合成的等效电感电路,即有源电感(AI),
为这些问题提供了一种解决方案[4-8]。目前报道的

AI工作频带较窄[9],其电感值和Q 值在宽工作频带

下难以提升。可通过常规反馈电阻、LC 谐振电路

来提升AI的性能。文献[5]引入了反馈电阻,提高

了电感值、Q 值,但频带较窄。文献[6]引入LC 谐

振电路,提高了电感值、Q 值,但在某些频段内性能

下降。文献[7]的LC 单端有源电感获得了较高的

电感峰值、Q 值,但在某些频段内性能较差。因此,
采用LC反馈技术的有源电感在个别频点处有较好

性能,在宽频带内性能欠佳。
为克服传统带反馈电阻和LC谐振电路的有源

电感的缺点,本文提出了采用LC谐振电路的差分可

调有源电感(LCDAI)。该LCDAI为差分拓扑结构,
采用电容值可调的LC谐振器反馈技术,构成了多个

回转通路,获得了宽工作频带、高Q值、高电感值,实
现了电感的可调谐性。与其他文献的带LC谐振电

路的单端有源电感相比,该LCDAI的性能较优。

1 新型有源电感电路设计

传统 的 带 反 馈 电 阻 的 差 分 型 有 源 电 感(FR
DAI)采用交叉耦合结构,如图1所示,其小信号等

效电路如图2所示。

图1 FRDAI结构

图2 FRDAI的小信号等效电路

在M1、M2管构成的回转器中加入反馈电阻Rf,
提高了等效电感值、Q 值。M3、M4管为PMOS管,

M5、M6管为NMOS管,它们均以共源极方式连接,

提供偏置电流。Cgs1、Cgs2分别为 M1、M2管的栅源电

容,ro1、ro2分别为 M1、M2管的输出电阻,gm1、gm2分

别为 M1、M2管的跨导。

FRDAI的等效输入导纳为:

Yin=1ro2+gm1+sCgs1+

    
(1-Rfgm1)(1+gm2ro1+sCgs2ro1)

Rf+ro1+sRfCgs2ro1
(1)

从式(1)可得RLC等效电路中各等效元件的参

数,分别为:

Gp=gm1+1ro2
(2)

Cp=Cgs1 (3)

Rs=
Rf+ro1

(1-Rfgm1)(1+gm2ro1+sCgs2ro1)
(4)

L= RfCgs2ro1
(1-Rfgm1)(1+gm2ro1+sCgs2ro1)

(5)

可知,通过反馈电阻Rf的加入,可提高等效电

感值、Q 值,但对Q 值的改善有限。这对等效并联

电容Cp的影响很小,使得有源电感难以工作在宽频

带下。
为了解决上述问题,本文提出了一种新型差分

有源电感。该LCDAI采用并联反馈LC 谐振回路

替代Rf,结构如图3所示。

图3 LCDAI结构

M1、M2管构成正跨导器,M3、M4管构成负跨导

器,正负跨导器构成回转器。M1、M2、M3和 M4管构

成交叉耦合对,在输入端产生一定的电感值。M5、

M6、M7和 M8管构成偏置电流源。LC 谐振电路连

接于 M3与 M4管的漏极之间,以提高Q 值。M1~
M4管均工作在饱和区。

LCDAI的小信号等效电路如图4所示。Cgs1、
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Cgs2分别为 M1、M2管的栅源电容,ro1、ro2分别为

M1、M2管的输出电阻,gm1、gm2分别为 M1、M2管的

跨导,Lf、Cf分别为电感值、电容值。

图4 LCDAI的小信号等效电路

根据小信号等效电路,通过计算及推导,得到

LCDAI的输入导纳:

Yin=
sCgs1

1+Rf,LCsCgs1
+1ro2+sCgs2-gm2+1A

(6)

式中,

A=(s(ro1Cgs2+Rf,LCCgs1)+1-ω2ro1Cgs1Cgs2Rf,LC)×
    ((ro1+sro1Rf,LCCgs1)(ω2Cgs2

2+sgm2Cgs2)+
    sro1Cgs2gm1-ro1gm1gm2)-1 (7)

该LCDAI进一步等效为RLC等效电路,如图

5所示。

图5 LCDAI的RLC等效电路

各等效元件的参数分别为:

Gp=1ro2-gm2 (8)

Cp=
Cgs1

1+Rf,LCsCgs1
+Cgs2 (9)

RS=(1-ω2ro1Cgs1Cgs2Rf,LC)×
    ((ro1+sro1Rf,LCCgs1)(ω2Cgs2

2+
    sgm2Cgs2)+sro1Cgs2gm1-ro1gm1gm2)-1(10)

LS=(ro1Cgs2+Rf,LCCgs1)((ro1+
    sro1Rf,LCCgs1)(ω2Cgs2

2+sgm2Cgs2)+
    sro1Cgs2gm1-ro1gm1gm2)-1 (11)
式中,Rf,LC表示引入LC 谐振电路后,产生的等效阻

抗,为:

Rf,LC= jωLf
1-ω2CfLf

(12)

对比式(9)与式(3)可知,通过LC 谐振电路的

引入,减小了Cp,增大了带宽。相较于FRDAI,该

LCDAI可工作于更宽的频带。从式(11)可知,等
效电感值也提高了。

Q 值是表征存储的净磁能与一个振荡周期的欧

姆损失之比,为:

Q=Im
[Zin]

Re[Zin]
(13)

进一步,Q 可表示为:

Q=ωLS

RS

1
1+RSGp(1+ ωLS/R( )S

2) (14)

可知,Q 值可通过减小等效串联电阻RS来提

高。通过LC 谐振电路的加入,降低了RS,从而提

高了Q 值。相较于FRDAI,LCDAI的RS更小,Q
值更高。较小的Gp也利于提高Q 值。

从图3可知,LC谐振电路的电容是由 MOS管

实现的,将源极与漏极连接起来形成一个电容,因可

变电容取决于衬底与栅极之间的电压Vbg,则可通

过调节Vbg来提高有源电感的可调谐性[10]。

2 新型有源电感的性能仿真

采用TSMC0.18μmCMOS工艺,使用 ADS
设计工具,对本文提出的LCDAI进行验证,并与

FRDAI进行了对比。

FRDAI的电感值、Q 值曲线如图6所示。可

以看出,在2~7.6GHz范 围 内,电 感 值 均 小 于

12.8nH,Q 值均小于3.7,性能欠佳。

图6 FRDAI的电感值、Q值曲线

调节Vbg时,LCDAI的Q 值曲线、电感值曲线

分别如图7、8所示。可以看出,在2~7.6GHz宽

工作频率范围内,Vbg=1.2V时,Q 值大于148;Vbg

=1.5V时,Q 值大于140;Vbg=1.8V时,Q 值大

于138。在7.6GHz高频时,Q 值可从257调节至

418,调节范围为47.7%;电感值可从107nH调节
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至130nH,调节范围为19.4%。

图7 调节Vbg时LCDAI的Q值曲线

图8 调节Vbg时LCDAI的电感值曲线

本文LCDAI与其他文献中有源电感的参数对

比如表1所示。

表1 本文LCDAI与其他文献中有源电感的参数比较

名称 文献[5] 文献[6] 文献[7] 本文

工艺/nm 180 65 180 180
最高工

作频/GHz
5.5 10 5.6 7.6

L/nH 0~33 2~2.8 0~45 26~130
Q峰值 68

@3.5GHz
450

@2.7GHz
250

@5.0GHz
418

@7.6GHz
结构 差分

结构

单端

结构

单端

结构

差分

结构

反馈技术 电阻 LC LC LC
可调谐性 不可

调谐

不可

调谐

不可

调谐

可调谐

  可以看出,相较于文献[5-7],本文LCDAI具

有较优的工作频带,在宽频带内具有较大的Q 值、
电感值,且Q 值、电感值均可调谐。

3 结 论

本文针对传统带反馈电阻的差分有源电感和带

LC谐振电路的单端有源电感在宽频范围内无法保持

性能、不可调谐的问题,提出了一种带LC谐振电路的

新型差分有源电感。采用差分结构和MOS管可变电

容,增加了回转通路,在宽频带内实现了良好的电感

值、Q值,且可调谐。结果表明,该新型差分有源电感

在2~7.6GHz范围内,电感值大于26nH,Q值大于

138;在7.6GHz高频下,电感值达130nH,Q 值达

418。本文的差分有源电感适用于宽工作频段应用的

低相位噪声压控振荡器、放大器等。
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摘 要: 针对传统自适应导通时间控制DC-DC变换器工作频率范围窄的问题,提出了一种宽频

应用的自适应计时电路。在锁相环调制DC-DC变换器的基础上,采用全CMOS电流乘法器,将振

荡器的电流引入计时电路,使计时电路的中心频率跟随振荡器的基准频率变化,从而使自适应导

通时间控制DC-DC变换器工作在较宽频率范围。基于0.18μmBCD工艺对该自适应计时电路进

行仿真验证。结果表明,应用该自适应计时电路的DC-DC变换器频率范围为0.27~3MHz。
关键词: 自适应计时;锁相环调制;宽频应用;CMOS电流乘法器
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AnAdaptiveTimingCircuitforWide-BandApplication

ZHAOZhong,LUOPing,LIULei,LIUJunhong,YANGBingzhong
(StateKeyLabofElec.ThinFilmsandInter.Dev.,Univ.ofElec.Sci.andTechnol.ofChina,Chengdu610054,P.R.China)

Abstract: Tosolvetheproblemofnarrowoperatingfrequencyoftraditionaladaptiveon-timecontrolDC-DC
converter,anadaptivetimingcircuitforwide-frequencyapplicationwasproposed.BasedontheDC-DCconverter
withPLLmodulation,thecurrentoftheoscillatorwasintroducedintothetimingcircuitthroughafullCMOS
currentmultiplier.Thecenterfrequencyofthetimingcircuitcouldfollowthefrequencyoftheoscillator,sothe
adaptiveon-timecontrolDC-DCconvertercouldworkinawidefrequencyrange.Theadaptivetimingcircuitwas
simulatedby0.18μmBCDtechnology.TheresultsshowedthatthefrequencyrangeoftheDC-DCconverterusing
theadaptivetimingcircuitwas0.27~3MHz.

Keywords: adaptivetiming;phase-lockedloopmodulation;broadbandapplication;CMOScurrentmultiplier

0 引 言

恒定导通时间(COT)控制DC-DC变换器具有

瞬态响应快、高精度、高转化效率的特点,是一种被

广泛应用的电路[1-2]。传统COT控制DC-DC变换

器的占空比变化时,开关频率随之变化,带来EMI
干扰问题[1]。针对这个问题,学者们提出了自适应

导通时间(ACOT)控制技术。ACOT控制DC-DC

变换器可自适应占空比的变化,在不同占空比下实

现定频工作。本文基于0.18μmBCD工艺,在锁相

环(PLL)调制DC-DC变换器基础上[3],设计了一种

宽频应用的自适应计时电路,使 ACOT控制 DC-
DC变换器工作在较宽频率范围。

文章第1节介绍了传统PLL调制DC-DC变换

器和传统PLL调制自适应计时电路的原理;第2节

介绍提出的宽频应用的自适应计时电路,包括整体

架构、CMOS电流乘法器、电流调整模块等;第3节
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给出仿真与结果分析;第4节给出结论。

1 传统PLL调制DC-DC变换器

1.1 传统PLL调制DC-DC变换器原理

本文以Buck变换器为例,介绍传统PLL调制

DC-DC变换器的工作原理。PLL调制Buck变换器

的框图如图1所示。

图1 PLL调制Buck变换器框图

当 M1管关闭,M2管开启,电感电流开始下降,
电流采样模块的输出电压下降。电流采样模块的输

出电压达到EA输出电压Vc时,PWM 模块输出信

号Vstart翻高,逻辑与驱动模块接收Vstart信号并驱动

M1管开启,M2管关闭,电感电流开始上升。同时,
自适应计时电路收到Vstart信号,开始对 M1管计时,
计时结束后,输出计时结束信号Vton。逻辑与驱动

模块接收Vton信号并驱动 M1管关闭,M2管开启。
至此,一个周期完成,Buck变换器进入下一个周期。

Buck变换器在一个开关周期中,M1管的导通

时间由自适应计时电路决定,M2管的导通时间由电

感电流斜率决定。当负载变化时,电感电流的上升

斜率、下降斜率均变化,导致M2管的导通时间变化,
从而使工作频率变化。

针对上述工作频率随负载变化的问题,引入了

PLL。PLL通过比较 时 钟 频 率 fCLK 与 工 作 频 率

fSW,对 M1管的导通时间微调,达到稳定工作频率

的目的。工作原理如下。当负载变化使工作频率下

降时,PLL检测到fCLK与fsw的频率差或相位差,

PLL输出电压Vreg上升,自适应计时电路对 M1管的

计时减小,M1管的导通时间减小,时钟周期减小,工
作频率上升,最终工作频率趋于稳定;当负载变化使

工作频率上升时,PLL使得 M1管的导通时间增加,
工作频率下降,最终工作频率趋于稳定。

PLL对工作频率与基准时钟频率进行锁频、锁
相,对 M1管的导通时间进行微调,实现在不同负载

下保持恒定的工作频率。

1.2 传统PLL调制自适应计时电路原理

传统PLL调制自适应计时电路引入输入电压

前馈、输出电压反馈[3],自适应占空比的变化,通过

PLL对开关操作与基准时钟的锁频、锁相,实现不

同输入/输出电压、负载下稳定的频率。传统PLL
调制自适应计时电路如图2所示。

图2 传统ACOT计时电路结构

输入电压Vin通过电阻 R1、R2分压得到电压

Vink(分压比例为 K)。通过运放 OP箝位,使电阻

R5两端电压为Vink。该电压在R5两端得到与Vin成

正比的电流Ivin,再经电流调整模块得到计时电

流Iton:

Iton=ks×K×Vin

R5
(1)

式中,ks为电流调整模块的调节系数。
输出电压Vout通过电阻 R3、R4分压得到电压

Voutk(分压比例为K):
Voutk=K·Vout  (2)
R1、R2与R3、R4在版图中进行匹配。
当使能Vstart信号为高时,Iton对电容Cton充电,

计时开始。经过Ton后,电容上极板电压达到Voutk。
再经比较器CMP处理,给出的计时截止的信号关

系式为:

K×Vin

R5
×ks×Ton=K×Vout×Cton (3)

则导通时间为:

Ton=
Vout

Vin

R5×Cton
ks

(4)

因为:

Ton=
Vout

Vin
×T  (5)

则有:

T=R5×Cton
ks   (6)
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fSW=
ks

R5×Cton 
(7)

PLL对开关操作和基准时钟进行锁频、锁相,
得到电流调整模块的输入电压Vreg。Vreg通过电流

调整模块对电流Ivin微调,在不同负载下保持工作频

率恒定。
从式(7)可知,R5和Cton决定了系统工作的中心

频率。R5和Cton一旦确定,中心频率则固定。增大

ks,可增大工作频率范围。但是,Vreg为带有一定纹

波的直流电压,过大的ks会使Iton波动,导致工作频

率不稳定,因此ks取值50%~150%。这限制了工

作频率范围。

2 宽频应用的自适应计时电路

2.1 自适应计时电路的整体架构

为了实现DC-DC变换器在较宽频率范围工作,
需将频率信息引入计时模块。本文在 PLL调制

DC-DC变 换 器 的 基 础 上,将 振 荡 电 流 Iosc引 入

ACOT计时电路。宽频应用的自适应计时电路框

图如图3所示。

图3 宽频应用的自适应计时电路框图

三条电流,即与输入电压相关的电流Ivin、振荡

器电流Iosc、基准电流ID,通过电流乘法器后,再经

电流调整模块微调,最终对Cton充电。此时,Iton为:

Iton=ks×K×Vin

R5
×IoscID

(8)

经过Ton后,比较器CMP给出的计时截止信号

关系式为:

K×Vin

R5
×IoscID×ks×Ton=K×Vout×Cton (9)

则导通时间为:

Ton=
Vout

Vin

R5×Cton
ks

ID
Iosc

(10)

系统工作周期为:

T=R5×Cton
ks

ID
Iosc

(11)

系统工作频率为:

fSW=
ks

R5×Cton
Iosc
ID

(12)

从式(12)可知,R5、Cton、Iosc/ID决定了系统工作

的中心频率。该中心频率与Iosc成正比。Iosc由内部

基准电压Vref箝位外部电阻而产生。振荡器的基准

时钟频率近似为Iosc的一次函数[6],有:

Iosc=Vref

RT
   (13)

fCLK=
Iosc

K×Cosc
=4×1011×Iosc (14)

式中,RT为外部电阻,K 为由电流镜、分频器决定的

常数,Cosc为振荡器电容。
令fSW=fCLK,则有:

ks
R5×Cton

1
ID=4×10

11 (15)

因此,合理设置R5、Cton、1/ID等参数,可使中心

频率跟随基准时钟频率变化,从而工作在更宽频率

范围。

2.2 CMOS电流乘法器

传统电流乘法器采用四个三极管的组合结构,
利用三极管指数型的I-V 特性曲线,实现电流乘法

运算[7]。在一些特殊应用情况下,环境会降低三极

管的增益,导致性能较差,所以不允许使用三极管。
基于平方根法则[8],本文设计了一种全CMOS

电流乘法器。该CMOS电流乘法器包括左边开方

运算与右边的平方运算两部分[8]。CMOS电流乘

法器的电路图如图4所示。

图4 CMOS电流乘法器电路图

P1、P2、P3、P4管组成开方运算部分的线性跨导

环[8]。根据基尔霍夫电压定律,有VGSP1+VGSP3=
VGSP2+VGSP4。根据VGS=VTH+VOV,四个PMOS
管的阈值电压相等,则有VOVP1+VOVP3=VOVP2+
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VOVP4。用各个 MOS管的电流将VOV替换,得:

2IDP1LP1
WP1Coxmp

+ 2IDP3LP3
WP3Coxmp

= 2IDP2LP2
WP2Coxmp

+ 2IDP4LP4
WP4Coxmp

(16)
设置四个PMOS管的宽长比相等,化简为:

IDP1+ IDP3= IDP2+ IDP4 (17)
对式(17)的两边进行平方,假设IDP2=IDP4,化

简为:

IDP2+IDP4=IDP1+IDP32 + IDP1×IDP3 (18)

根据基尔霍夫电流定律,流入图4中C点的电

流为IDP2+IDP4。当P2下方抽取(IDP1+IDP3)/2,流
经N1管的电流IC为:

IC= IDP1×IDP2= IA×IB (19)
式(19)成立的条件是:IDP2=IDP4。P9、P10构成

电流镜,有IDP10=IDP9=IDP1+IDP4。对图4中A点,
根据基尔霍夫电流定律,有:

IDP1+IDP4+IB-IA=IDP3+IDP2 (20)
令IDP1=IA、IDP3=IB,代入式(20),假设IDP2=

IDP4成立。
同理,利用电路右半部分的平方运算,得:

IDN2= ID×IO (21)

N1、N2构成1∶1的电流镜,有IA×IB=ID×
IO。整个电路最终实现的电流乘法关系为:

IO=IA×IBID
(22)

2.3 电流调整模块

本设计中,ks设为50%~150%。电流调整模块

的电路图如图5所示。

图5 电流调整模块的电路图

P1、P2、P3、P4、P6、N1、N2、N3、N4管组成跨导放

大器,V1为固定电位,Vreg为PLL输出电位。IP7=
Ivin,IP6=Ivin/2。当工作频率低于基准时钟频率时,

PLL输出电位上升,Iton电流增加,Ton计时减小,使
工作频率提高。当Vreg为1.8V时,计时电流为:

Iton=IP6+IP7=1.5Ivin (23)
工作频率高于基准时钟频率时,PLL输出电位

下降,Iton电流减小,Ton计时增加,使工作频率减

小。当Vreg为0V时,计时电流为:

Iton=IP7-IP6=0.5Ivin (24)

3 仿真结果与分析

本文基于0.18μmBCD工艺提出了一种自适

应计时电路,并应用于Buck型DC-DC变换器。采

用Cadence软件仿真验证。输入电压为15V,输出

电压为6V,电感为4.7μH,输出电容为30μF。
不同负载下DC-DC变换器的开关周期曲线如

图6所示。可以看出,负载为500mA时,DC-DC变

换器的周期为1.06μs;负载为1.5A时,DC-DC变

换器的周期为1.02μs。在不同负载下,工作频率基

本不变。

图6 不同负载下DC-DC变换器的开关周期曲线

不同频率下工作频率与时钟频率的锁频、锁相

曲线如图7所示。可以看出,基准时钟周期从300ns
变化到3.6μs时,DC-DC变换器的开关周期均可锁

频、锁相。

(a)3MHz锁频、锁相
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(b)1MHz锁频、锁相

(c)270kHz锁频、锁相

图7 工作频率与时钟频率的锁频、锁相曲线

应用自适应计时电路的DC-DC变换器的性能

比较如表1所示。可以看出,应用本文自适应计时

电路后,DC-DC变换器的工作频率范围为0.27~3
MHz,实现了较宽的频率范围。

表1 应用自适应计时电路的DC-DC变换器的性能比较

参数 文献[1] 文献[2] 文献[3] 本文

引入频率信息 否 否 是 是

工作频率/MHz - 1.5~3 0.5~3 0.27~3

4 结 论

本文基于0.18μmBCD工艺,采用PLL调制

技术,设计了一种宽频应用的自适应计时电路。采

用CMOS乘法器,将振荡电流与前馈电流相乘得到

计时电流,采用PLL模块,通过锁频、锁相信息对计

时电流微调,使工作中心频率跟随振荡器的基准时

钟频率变化。结果表明,本文设计的自适应计时电

路可使Buck变换器工作在0.270~3MHz较宽

范围。
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一种动态调节前沿消隐电路
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(电子科技大学 电子薄膜与集成器件国家重点实验室,成都610054)

摘 要: 基于原边反馈反激变换器结构,提出了一种适用于PWM、PFM调节模式的动态调节前

沿消隐电路。首先,当系统工作在PWM 或PFM 模式时,分别检测输出电流信息和系统工作频

率,产生动态调节的前沿消隐信号,避免了辅助绕组高频振荡导致的膝点电压误采样。其次,通过

动态调节前沿消隐时间,减小了全负载范围内膝点采样电路的功耗。设计的原边峰值电流采样电

路能获得输出电流信息和系统工作频率信息,避免了反激变换器工作条件变化时前沿消隐时间非

线性调节导致的膝点电压误采样。基于0.18μmBCD工艺对电路进行设计。仿真结果表明,该电

路产生的动态调节前沿消隐时间误差的最小值为4%。
关键词: 反激变换器;PWM/PFM调节模式;膝点电压;前沿消隐;动态调节
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ADynamicRegulationLeadingEdgeBlankingCircuit

DENGChengda,LUOPing,TANGTianyuan,WANG Qiang
(StateKeyLab.ofElec.ThinFilmsandIntegr.Dev.,Univ.ofElec.Sci.andTechnol.ofChina,Chengdu610054,P.R.China)

Abstract: Basedontopologicalstructureofprimarysidefeedbackflybackconverter,adynamicregulationleading
edgeblankingcircuitsuitableforPWM、PFMregulationmodewasproposed.First,whenthesystemwasworking
inPWM orPFM mode,theoutputcurrentinformationandthesystem operatingfrequency weredetected
respectivelytogeneratethedynamicallyregulatedfrontblankingsignal,whichavoidingthemiss-samplingofknee
voltagecausedbyhighfrequencyoscillationoftheauxiliarywinding.Secondly,thefrontblankingtimewas
dynamicallyadjustedtoreducethepowerconsumptionofthelapsamplingcircuitinthefullloadrange.The
designedsamplingcircuitcouldobtaintheoutputcurrentinformationandtheworkingfrequencyinformationofthe
system,whichavoidingthemiss-samplingofthekneevoltagecausedbythenonlinearadjustmentoftheblanking
timewhenworkingconditionsoftheflybackconverterwerechanged.Thecircuitwasdesignedina0.18μmBCD

process.Thesimulationresultsshowedthattheminimumerrorofdynamicregulationleadingedgeblankingtime
was4%.

Key words: flyback converter;PWM/PFM regulation mode;knee voltage;leading edge blanking;

dynamicregulation

0 引 言

反激变换器的调节技术分为原边反馈调节、副

边反馈调节两种。副边反馈调节是直接在输出端采

样,利用光电耦合器再反馈到控制芯片,采用光电耦

合器实现副边到原边的隔离。副边反馈电路的复杂

度高,成本较高。原边反馈调节是通过在原边侧绕
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组采样反馈电压,利用反馈电压与输出电压的线性

关系来稳定输出电压。原边反馈调节有采样反激电

压、采样辅助绕组电压两种方式。原边反馈调节技

术省去了副边反馈所需的光电耦合器、稳压芯片等

元件,大幅减小体积,降低了成本,提高了系统可

靠性。
针对采用辅助绕组电压采样的原边反馈反激变

换器,如何保证准确采样辅助绕组VAUX的膝点电压

VKNEE波形,既是电路设计难点,又是保障整个系统

输出电压精度的关键点。
变压器绕组电感除了励磁电感外,还存在着一

定的漏感。磁通在通过铁氧体磁芯构成的磁路时,
原边能量的部分磁通经部分导线漏入空气,在空气

中形成闭合磁路而产生漏感[1],在原边功率管关断

时,漏感通过原边回路释放能量,通过变压器绕组产

生耦合,使辅助绕组电压波形高频振荡,降低了膝点

电压的采样精度。文献[2]针对膝点采样精度问题,
设计了一种消隐时间控制电路,但没有考虑反激变

换器不同负载下的消隐时间调节。
针对上述问题,本文提出了一种动态调节前沿

消隐电路,通过采样输出电流大小,自适应调节前沿

消隐时间长短,在不同负载、不同工作频率情况下,
有效屏蔽漏感引起的谐波振荡,提高了采样精度。
文章第1节介绍了动态调节前沿消隐电路的原理,
第2节介绍具体的电路设计,第3节给出仿真结果,
第4节给出结论。

1 前沿消隐电路的基本原理

1.1 动态调节前沿消隐电路原理

在开关电源中,RCD箝位电路必不可少。当原

边开关管关断时,变压器通过RCD箝位电路二极管

给箝位电容充电,漏感的能量大部分可被箝位电容

吸收。实际应用中,RCD箝位电路仍有一部分漏感

通过原边回路释放,耦合到辅助绕组而高频振荡,影
响膝点电压的采样精度。

当变压器的参数确定后,漏感与漏感电流有关,
可将漏感电流等效为负载电流。PWM、PFM 两种

控制模式中漏感的影响因素分析如下。
反激变换器工作在PWM 控制模式时,驱动信

号的工作频率不变,通过改变导通时间来改变负载

电流。负载为轻载时,导通时间减小,流过漏感的等

效电流减小,漏感的能量减小,原边功率管关断时耦

合到辅助绕组的振荡幅值降低,振荡时间缩短;负载

为重载时,导通时间增大,流过漏感的等效电流增

大,漏感的能量增大,原边功率管关断时耦合到辅助

绕组的振荡幅值增加,振荡时间增加。因此,每个开

关周期内,辅助绕组上的电压振荡随负载电流变化

而变化。反激变换器在轻载、重载时辅助绕组的振

荡波形如图1所示。

(a)轻载

(b)重载

图1 轻载、重载时辅助绕组的振荡波形

反激变换器工作在PFM 控制模式时,驱动信

号导通时间和反激变换器消磁时间不变,通过改变

系统工作频率来改变负载电流值。工作频率越高,
变压器绕组的涡流去磁效应越强,漏感越小;工作频

率降低,变压器绕组的涡流去磁效应减弱,漏感增

大。负载为轻载时,工作频率降低,漏感增大,漏感

的能量增加,原边功率管关断时耦合到辅助绕组的

振荡幅值增大,振荡时间增加。负载为重载时,系统

工作频率升高,漏感减小,漏感的能量减小,原边功

率管关断时耦合到辅助绕组的振荡幅值减小,振荡

时间缩短。
反激变换器工作在PFM 工作模式时,其频率

变化对漏感值的影响较小,即PFM 控制模式下,辅
助绕组电压的振荡幅值受工作频率的影响较小[3-5]。
反激变换器高频、低频时辅助绕组的振荡波形如图

2所示。
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(a)低频

(b)高频

图2 低频、高频时辅助绕组的振荡波形

文献[6-7]中提出了膝点电压采样电路。开关

管关断后,漏感与寄生电容产生高频谐振而耦合到

辅助绕组的电压波形。通过前沿消隐电路产生使能

信号,当前沿消隐时间信号为低电平(不使能)时,膝
点电压采样电路不工作,有效屏蔽漏感引起的高频

振荡,避免了膝点电压误采样;当前沿消隐信号为高

电平时,膝点电压采样电路对辅助绕组波形进行采

样,采样时刻由膝点电压的采样逻辑电路决定。
针对辅助绕组的高频振荡,通常在膝点电压采

样电路中加入一段固定屏蔽时间信号,会导致输出

电压不稳定。
本文提出了一种可动态调节的前沿消隐电路,

根据反激变换器PWM、PFM 控制模式,动态地调

节前沿消隐时间,大幅提高了膝点电压的采样精度,
同时,降低了全负载范围内的电路功耗。

1.2 前沿消隐动态调节时间控制

上述动态调节前沿消隐电路中,如何产生动态

调节的控制信号是至关重要的。传统原边反馈反激

变换器中,忽略了PFM 控制模式时原边电流峰值

不变的情况,工作频率变化会对消隐时间信号产生

影响。原边电流峰值与输出电流的关系为:

IO=TDIS

2TS
×NP

NS
×IPK (1)

式中,NP 为变压器原边绕组匝数,NS 为变压器副

边绕组匝数,IPK为原边电流峰值,TS 为系统工作周

期,TDIS为副边绕组消磁时间。
在PWM模式时,对原边峰值电流进行采样,与

消磁时间积分后得到较准确的输出电流信息,从而

控制前沿消隐时间的变化。在PFM 模式时,频率

与漏感呈反比,对原边峰值电流反相处理后取平均

值,得到前沿消隐时间的控制信号。

PWM模式下的负载电流变化和PFM 模式下

的工作频率变化,均会影响辅助绕组电压的振荡幅

值、时间。传统电流采样只对原边电流峰值信息进

行采样。文献[8-9]通过采样原边电流峰值来控制

恒定电流的输出,但没有考虑PFM 模式下不同工

作频率与前沿消隐时间的线性关系。
针对上述问题,本文提出了一种原边峰值电流

采样电路。在采样保持原边电流峰值的同时检测工

作频率,满足PWM、PFM 两种模式下对前沿消隐

时间的精确控制。

1.3 整体电路结构

应用于原边反馈反激变换器,本文提出的基于

高精度输出电流采样技术的动态调节前沿消隐电路

框图如图3所示。

图3 动态调节前沿消隐电路框图

当原边功率管导通时,通过原边峰值电流采样

电路检测采样电阻RCS上电压VCS,通过逻辑电路在

PWM、PFM 模 式 下 分 别 得 到 不 同 的 检 测 电 压

VSAMPLE,产生动态调节的前沿消隐时间信号VLEB。
当原边功率管关断时,前沿消隐时间信号VLEB用于

控制膝点电压采样电路。VLEB为低电平时,膝点电

压采样电路不工作;VLEB变为高电平时,膝点电压采

样电路对辅助绕组波形正常采样,得到关联输出电

压信息的膝点电压VKNEE。VKNEE信号通过波形调制

驱动电路,产生控制原边功率管 S1 的驱动信号

VGATE,实现高精度恒定的电压调节。

2 动态调节前沿消隐电路设计

2.1 原边峰值电流采样电路

原边峰值电流采样电路用于采样电阻RCS上的

电压VCS,电路如图4所示。
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图4 原边峰值电流采样电路

工作在PWM 控制模式时,VPWM为高电平,开
关S1 闭合,VPFM为低电平,开关S2 打开。VGATE为

高电平时,S3 闭合,C1 电压跟随VCS上升;VGATE为

低电平时,S1 打开,C1 电压保持在VCS峰值处,为

VCS_PK。S4 由窄脉冲信号VRT1控制,在每个周期S3
刚闭合时,对C1 上的电压清零。C1 电压VCS_PK与

IPK的关系为:

VCS_PK=IPK×RCS (2)

C1 上的电压通过V-I转换电路,得到电流I1。

I1 与VCS_PK呈正相关,关联系数为α,则I1 为:

I1=αVCS_PK (3)
原边功率管关断后,副边绕组能量传输到负载

端,副边电流逐渐减小。当副边电流降为零时,辅助

绕组上电压刚好是膝点电压位置,副边电流从最大

值降为零的时间为副边消磁时间TDIS。当消磁时间

控制信号VTDIS为高电平时,S5 闭合,电流源I1 给

C2 充电,C2 电压VCH为:

VCH=
I1×TDIS

C2
(4)

当窄脉冲信号VRT2为高电平时,S4 闭合,在副

边绕组开始消磁时,对C2 上的电压VCH清零。当

VTDIS为低电平,其反相信号控制S7 闭合,得到控制

前沿消隐时间的电压检测信号VSAMPLE。PWM模式

下,VSAMPLE与输出电流IO 的关系为:

VSAMPLE=2×
NS

NP
×αRCS

C2 ×IO
(5)

工作在PFM控制模式时,VPWM为低电平,S1 打

开,VPWM为高电平,S2 闭合;VCS电压波形经过反相

器后,再取平均值,得到的VSAMPLE与开关周期呈正

相关:

VSAMPLE∝tS (6)
因此,反激变换器工作在PWM 或PFM 模式

时,可得到不同的VSAMPLE,实现对前沿消隐时间的

控制。

2.2 动态调节前沿消隐电路

动态调节前沿消隐电路图如图5所示。

图5 动态调节前沿消隐电路

VGATE为低电平时,S8 打开,恒定电流源I2 给

C4 充电,电流源I3 给C4 放电,VSAMPLE通过V-I转

换电路,得到呈正相关的电流源I3:

I3=βVSAMPLE (7)
式中,β为关联系数。I2 恒大于I3,给C4 充电的电

流IC4为I2 与I3 之差值。IC4为:

IC4=I2-I3=I2-βVSAMPLE (8)
当充电电流变小时,电容电压上升速率变慢;当

充电电流变大时,电容电压上升速率变快。C4 上的

电压为:

VC4=
IC4
C4

(9)

C4 上的电压VC4经过U4 和U5 整形,输出前沿

消隐信号VLEB,此时VLEB信号为高电平。当VGATE

为高电平时,S6 闭合,C4上的电压VC4通过S6 放电

至零电压,此时VLEB信号为低电平,IC4与VSAMPLE呈

负相关。从式(8)可知,前沿消隐时间与VSAMPLE呈

正相关。

3 仿真与分析

本文的动态调节消隐电路基于0.18μmBCD
工艺进行设计。设PSR工作在PWM模式时,系统

工作频率为100kHz。重载、轻载时前沿消隐时间

的仿真曲线分别如图6、图7所示。可以看出,反激

变换器工作在PWM模式,重载时,原边功率管导通

时间为3.52μs,辅助绕组电压振荡时间为3.95μs,
前沿消隐时间为4.11μs,电压振荡与前沿消隐时间

误差为4.1%。轻载时,原边功率管导通时间为

1.22μs,辅助绕组电压振荡时间为1.65μs,前沿消

隐时间为1.72μs,电压振荡与前沿消隐时间误差

为4.2%。
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图6 重载时前沿消隐时间的仿真曲线

图7 轻载时前沿消隐时间的仿真曲线

设PSR工作在PFM 模式时,原边功率管导通

时间为2μs。100kHz、20kHz工作频率下前沿消

隐时间的仿真曲线分别如图8、图9所示。

图8 100kHz工作频率下前沿消隐时间的仿真曲线

图9 20kHz工作频率下前沿消隐时间的仿真曲线

可以看出,反激变换器工作在PFM 模式,100
kHz工作频率时,原边功率管导通时间为恒定的

2μs,辅助绕组电压振荡时间为2.2μs,前沿消隐时

间为2.3μs,电 压 振 荡 与 前 沿 消 隐 时 间 误 差 为

4.5%。20kHz工作频率时,原边功率管导通时间

为恒定的2μs,辅助绕组电压振荡时间为2.5μs,前
沿消隐时间为2.6μs,电压振荡与前沿消隐时间误

差为4.0%。
综上所述,反激变换器工作在PFM 模式时,频

率变化会对漏感值产生影响,从而对辅助绕组高频

振荡幅值、衰减时间产生影响。但是,影响较小。
不同负载电流、工作频率下前沿消隐时间的仿

真结果分别如表1、表2所示。

表1 不同负载电流下前沿消隐时间的仿真结果

负载 工艺角 温度/℃ 消隐时间/μs

重载 ff 125 4.07

重载 tt 25 4.11

重载 ss -40 4.14

轻载 ff 125 1.69

轻载 tt 25 1.72

轻载 ss -40 1.74

表2 不同工作频率下前沿消隐时间的仿真结果

工作频率/kHz 工艺角 温度/℃ 消隐时间/μs

100 ff 125 2.28

100 tt 25 2.30

100 ss -40 2.31

20 ff 125 2.49

20 tt 25 2.50

20 ss -40 2.52

4 结 论

本文设计并实现了一种适用于PWM、PFM 模

式的反激变换器的动态调节前沿消隐时间电路。该

前沿消隐时间电路在不同负载电流和系统工作频率

下,有效地屏蔽了辅助绕组的高频振荡,提高了膝点

电压的采样精度。本文电路的采样精度较高、线性

度较好,在不同工作条件下动态调节的前沿消隐时
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间误差最小值可低至4%。
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制电路在载波频率为10GHz时,数据率可达3Gbit/s,每bit消耗能量为12pJ。平均功耗为
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Abstract: Anoctalamplitudeshiftkeying(ASK)modulationcircuitworkingat10GHzwasdesignedina0.18
μmCMOSprocess.Byusingthestructuralcharacteristicsofdistributedamplifier,asetofswitcheswereaddedto
changethesignaltransmissionpathandcontroltheamplitudeandphaseoftheoutputsignal,andtheoctal
amplitudeshiftkeying modulationofthesignalwasrealized,whicheffectivelyimprovedthefrequencyband
utilizationofthesignaltransmission.Thesimulationresultsshowedthatthedatarateofthemodulationcircuit
couldreach3Gbit/swiththecarrierfrequencyof10GHz,andtheenergyconsumptionperbitwas12pJ.The
averagepowerconsumptionwas36.35mW.
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0 引 言

无线通信技术的频谱利用率和吞吐量不断提

高,具有高数据传输率的超宽带无线通信技术成为

研究热点。高数据率、低能量消耗调制电路是超宽

带通信系统的重要模块之一。
超宽带通信系统中,常见的数字调制技术为二

进制相移键控(BPSK)调制和开关键控(OOK)调

制。文献[1]提出的超宽带发射机中,采用边缘组合

方法实现了无载波BPSK调制,功耗低、面积小。文

献[2]将一个电平触发脉冲调制电路与两个(一正一

负)可调谐脉冲发生器集成,实现了BPSK调制。文

献[3]提出的两种超宽带脉冲发射机分别采用了

BPSK调制和OOK调制。文献[4-6]提出的射机均

采用OOK调制。OOK调制和BPSK调制具有低

功耗、抗噪声性能好的特点,但在带宽受限条件下无

法提供足够高的数据率。
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M 进制数字调制中,每个符号可以携带log2M
比特信息,使信息传输率增加、频带利用率提高。因

此,在 超 宽 带 通 信 系 统 中 能 实 现 比 OOK 调 制、

BPSK调制更高的数据率。分布式放大器具有良好

的增益频带特性,在无线通信领域得到广泛应用
[7]。

相关研究大多集中于如何提高增益、带宽和输出功

率,少有通过分布式放大器实现调制的技术方案。
本文利用分布式放大器的结构特点,设计了一

种工作在10GHz的八进制幅移键控调制电路。在

分布式放大器基础上,增加了一组开关,控制信号传

输路径的变化,实现了信号的八进制幅移键控调制,
有效提高了信号传输的频带利用率。

1 电路原理

1.1 八进制幅移键控

本文电路基于8-ASK调制设计。采用八进制

幅移键控(8-ASK)调制的超宽带通信系统框图如图

1所示。该系统中,已调信号采用不同信号幅度表

示数字信号。发射机对数字信号进行调制,并将已

调信号通过天线发射出去,接收机通过天线接收已

调信号。发射机部分由振荡器、CMOS数字电路和

8-ASK调制构成。

图1 八进制幅移键控调制的超宽带通信系统框图

1.2 分布式放大器

在 MOS管构成的增益单元的输入、输出端连

接电感,此电感与增益单元的寄生电容周期性地组

合在一起,形成两条人工传输线,克服了增益单元中

寄生电容造成的增益滚降[8]。传统分布式放大器的

电路图如图2所示。
连接到增益单元中 MOS管栅极的传输线为栅

极人工传输线,连接到增益单元中 MOS管漏极的

传输线称为漏极人工传输线。位于栅极人工传输线

和漏极人工传输线终端的电阻Rd、Rg分别为相应人

工传输线的负载。

图2 n级分布式放大器的电路图

根据传输线理论,人工传输线的特征阻抗Z0、
电压增益AV和截止频率fc分别为:

Z0= Lg

Cin=
Ld

Cout
(1)

AV=12ngmZ0 (2)

fc= 1
2π LgCin

= 1
2π LdCout

(3)

式中,Cin和Cout分别为增益单元的等效输入、输出电

容,Lg和Ld分别为栅极、漏极人工传输线中的电感。
分布式放大器改善了放大器的增益带宽积,适

用于超宽带单片微波IC。

1.3 多进制调制电路

本文设计了一种多进制幅移键控(MASK)调制

电路,如图3所示。利用分布式放大器的多路信号

传输路径的特点,在各增益单元与漏极传输线之间

增加一组开关,控制信号传输路径的变化,从而控制

输出信号的幅度,实现了多进制幅移键控调制。

图3 八进制幅移键控调制电路

该电路由栅极人工传输线、漏极人工传输线、七
级共源极增益单元、NMOS开关和峰化电感Ls构
成。栅极人工传输线的输入信号为本地振荡器提供

的正弦信号VI。
栅极人工传输线的节点电压为VGj(j=1,2,3,

4,5,6,7),表示为:

VGj=VI·TGj   (4)

591



黄常华等:一种基于分布式放大器的 MASK调制电路 2021年

式中,TGj表示VI传输到节点Gj的传递函数。
节点电压VGj经过各级增益单元放大后,得到

漏极人工传输线各节点Dj(j=1,2,3,4,5,6,7)的
电压VDj,表示为:

VDj=VGj·gmj  (5)
式中,gmj表示第j级增益单元的电压放大倍数。

节点电压VDj经过漏极人工传输线传输到输出

端的输出信号为VOj,可表示为:

VOj=VDj·TDj  (6)
式中,TDj表示VDj传输到输出端的传递函数。

七个NMOS开关分别由3路并行的二进制数

字调制信号v1~v3控制。MN21、MN22、MN26和 MN27

管由第1路数字调制信号v1控制;MN23和 MN25管

由第2路数字调制信号v2控制;MN25管由第3路数

字调制信号v3控制。
由式(4)~(6)可得,漏极人工传输线的总输出

信号VO为:

VO=∑
7

j=1
VOj=VI∑

7

j=1
bj·TGj·gmj·TDj (7)

式中,bj为第j个开关的数字控制位。bj值为1时,
表示开关导通;bj值为0时,表示开关断开。

bj值分别由v1~v3决定。v1~v3为高电平时,

bj值为1,v1~v3为低电平时,bj值为0。例如,v1、

v2、v3分别为1、0、0时,b1、b2、b6、b7值均为1,b3和

b5值为0,b4值为0。
由式(6)可知,当不同数字调制信号传输到

NMOS开关栅极时,产生不同的开关状态(导通或

断开)组合,即产生不同的bj值组合,获得不同幅度

的总输出信号VO,实现8-ASK调制的目的。

2 仿真结果

基于0.18μmCMOS工艺,对八进制幅移键控

调制电路进行了设计和仿真。版图如图4所示,尺
寸为1.80mm×0.57mm。电源电压为1.8V,载
波频率为10GHz,振幅为300mV,每一级增益单元

的工作静态电流均为5.77mA。

图4 八进制幅移键控调制电路的版图

给调制电路设置的v1、v2和v3的数字调制信

号脉冲曲线如图5所示。周期分别为8ns、4ns、2
ns,占空比均为50%。输入的数字调制信号表示3
位二进制数,依次从小到大,即为000、001、010、…、

110、111。

图5 数字调制信号脉冲曲线

对该八进制幅移键控调制电路进行瞬态仿真,
输出已调信号如图6所示。可以看出,不同的数字

调制信号经过调制后,输出了相应于数字调制信号

的电压信号幅度。在10GHz载波频率下[9],数据

率为3Gbit/s,数据率载波比(D/fC)为30%。

图6 八进制幅移键控调制电路的输出已调信号曲线

该调制电路的散射参数后仿真曲线如图7所

示。可以看出,在10GHz载波频率下,数字调制信

号为111时,增益S21为7.9dB,输入回波损耗S11为
-19.2dB,反向隔离度S12为-33.4dB,输出回波

损耗S22为-8.7dB。
本文与其他文献中调制电路的参数比较如表1

所示。可以看出,与文献[13]相比,本文在相同频率
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下的数据率有明显优势。与文献[10]、[11]、[12]相
比,本文调制电路在较低频率下,能实现更高的数据

率,数据率载波比更具优势。

图7 八进制幅移键控调制电路的散射参数后仿真曲线

表1 本文与其他文献中调制电路的参数比较

参数 文献[10]文献[11]文献[12]文献[13] 本文

工艺尺寸/

nm
180

BiCMOS
90
CMOS

90
CMOS

130
CMOS

180
CMOS

调制

方式

OOK ASK OOK BPSK
/QPSK

8-ASK

电源电

压/V
1.8 1 1.8 - 1.8

频率/

GHz
60 56.6 60 3~10 10

数据率/

(Gbit·s-1)
2.5 2 2 0.25 3

数据率载

波比/%
4.2 3.5 3.3 2.5~8.3 30

直流功

耗/mW
8.1 47 14.4 13~18 36.35

3 结 论

本文基于分布式放大器结构,采用0.18μm
CMOS工艺设计了一种八进制幅移键控调制电路。
在10GHz载波频率下,数据率可达3Gbps,平均每

bit消耗12pJ能量。该八进制幅移键控调制电路

具有高数据率、能量消耗低的特点,适用于超宽带无

线通信系统。在接收端,该调制电路的已调信号可

通过分布式放大器放大后与载波相乘,再经低通滤

波器滤波和模数转换,实现信号的解调。
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摘 要: 为了解决PWMDC-DC在轻负载时转换效率骤降的问题,设计了一种分段输出级PWM
DC-DC电路结构,用以优化轻负载时的转换效率。该设计引入了负载电流检测电路,对输出电流

进行采样并检测。在重载情况下,所有功率 MOSFET同时输出。当负载电流减小,逐级关闭各段

功率 MOSFET,直至在最轻载情况下用最小尺寸的功率 MOSFET进行输出。实验结果表明,在

1~200mA负载范围内,电路的转换效率变化较为平缓;在负载为1mA 时,电路的转换效率

为81%。
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DesignofaPWMBuckDC-DCConverterwithSegmentedOutput

YUANJun,ZHOUYi,MAODingchang,CHIOUFat,WANG Wei
(CollegeofOptoelec.Engineer./Int.Semicond.College,ChongqingUniv.ofPostsandTelecomm.,Chongqing400065,P.R.China)

Abstract: InordertosolvetheproblemsthattheconversionefficiencyofPWMDC-DCdroppedsharplyatlight
load,aPWM DC-DCcircuitwithasegmentedoutputstagewasproposed,whichwasusedtooptimizethe
conversionefficiencyoflightload.Aloadcurrentdetectioncircuitwasintroducedtosampleanddetecttheoutput
current.Whentheloadwasheavy,allpowerMOSFETswereoutputatthesametime.Whentheloadcurrentwas
reduced,thepowerMOSFETswereturnedofffromthefirststagetothesecondstagegradually,untilthesmallest
sizepowerMOSFETwasonlyworkinginthelightestload.Thesimulationresultsshowedthatwithinaloadrange
of1~200mA,theconversionefficiencyoftheproposedDC-DCconverterchangedmoresmoothly.Atthelightload
of1mA,theconversionefficiencyofthecircuitwas81%.

Keywords: segmentedoutput;PWM;loadcurrentdetection;conversionefficiency

0 引 言

便携式设备会有一个或者多个高性能DC-DC
转换器和高性能电源管理集成电路对整个设备的电

池能量进行管理。高级的微处理器、微控制单元

(MCU)、数字信号处理器(DSP)等设备的工作电压

远低于常规电池所能提供的电压[1],因此,需要降压

(Buck)DC-DC转换器将电池或其他DC-DC模块提

供的高电压转换为有效、稳定的低电平电压。

实际应用中,DC-DC需要在一个比较宽的负载

范围内保持高转换效率来延长电池续航时间[2]。一

般情况下,转换效率会在轻负载的条件下急剧下降,
提升轻负载时DC-DC转换器的转换效率成为了研

究热点。
常见的提升轻负载转换效率的方式有数字脉冲

宽度调制(DPWM)、脉冲频率调制(PFM)等[3-6]。
其中,DPWM因其调制环路数字化,所以主要降低

的是调制环路的功耗,缺点是输出精度依赖于模数

转换器(ADC)的精度;PFM 降低开关频率,所以主
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要降低的是开关损耗,缺点是输出中的开关噪声频

率成分复杂,需要辅以更复杂的滤波操作。
除了采用不同的调制方式,还可以通过优化功

率管结构来提升转换效率。文献[7]中,分段输出级

被用于降低DC-DC转换器的开关损耗,利用输出电

压的波动来进行轻负载检测,最明显的缺点是检测

精度不足,对比较器的精度要求较高,难以实现多段

输出级设计。可考虑引入负载电流检测来提高轻重

负载转换的检测精度[8-9]。
本文设计了一种分段输出的PWMBuckDC-

DC转换器电路,该设计引入负载电流检测电路,对
功率开关进行了分段优化,在轻负载的时候减小功

率管的有效尺寸来降低开关损耗,达到提升轻负载

转换效率的目的。

1 整体电路结构设计

1.1 传统的PWMBuck型转换器结构

传统PWMDC-DC电路结构由误差放大器、比
较器、三角波和时钟发生器、RS触发器、死区时间产

生电路以及输出级 MOSFET组成,如图1所示[6]。

图1 传统PWMDC-DC电路结构

反馈电阻RF1、RF2通过分压,将反馈电压VFB传

递给误差放大器EA,误差放大器把反馈电压VFB与

参考电压VREF的差值放大,比较器对误差放大器的

输出VEA和三角波VRAMP进行比较,产生一个脉冲宽

度可变的方波,然后利用RS触发器进行波形调整,
输出到死区时间产生电路,产生两个驱动信号,分别

驱动输出级的PMOS与NMOS,该调节过程会在输

出稳定后保持,直到输出再次发生变化。
以上所述过程即为PWM DC-DC工作原理。

与PFM控制方式相比,工作原理和电路结构都更

加简单,更易于操作和设计。同时,开关电源存在开

关噪声,而PWMDC-DC输出的开关噪声频率成分

单一,易于滤除。PWMDC-DC缺点是寄生电容产

生的开关损耗会在轻负载时极大降低DC-DC转换

效率。因此要对单一PWM 方式的DC-DC电路进

行改进。

1.2 分段优化后的PWMBuck型转换器结构

对于如图1所示的PWMBuck型转换器电路

结构,无论在轻载还是重载都只有一种尺寸的输出

MOSFET作为功率开关,而在轻负载时的寄生电容

产生的开关损耗PSW不可忽视,这导致轻负载转换

效率迅速下降。开关损耗一般包括栅极电容驱动损

耗PGATE和输出寄生电容充放电损耗 PCO。可以

得到:

PSW=PGATE+PCO (1)
式中,

PGATE=FSW× CG,P+CG,( )N ×V2
IN (2)

PCO= 12×VIN×IO×tr+t( )f ×fSW (3)

式中,FSW 表示 DC-DC转换器的工作频率,CG,P、

CG,N分别表示PMOS和NMOS功率开关的栅极寄

生电容,VIN表示输入电压,IO 表示输出电流,tr 表

示开关电压的上升时间,tf 表示开关电压的下降

时间。
通常PCO远远大于PGATE,但由于轻负载条件下

IO 大大降低,随着IO 逐渐降低,PGATE就主导了PSW

的大小变化。
通过以上分析可知,除了降低开关频率来降低

轻负载开关损耗以外,还可以减小寄生电容。由于

MOS管寄生电容的大小正比于 MOS管的尺寸,所
以在轻负载时采用小尺寸的 MOS管来进行电路结

构优化。
对功率 开 关 进 行 优 化 后 的 电 路 结 构 如 图2

所示。

图2 优化后的PWMDC-DC电路结构
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随着负载电流的变化,调整 MOSFET功率管

的有效尺寸。VP 和VN 为死区时间电路产生的功

率 MOSFET驱动信号。当电路满负载运行时,CP
为(VP,VP,VP),CN 为(VN,VN,VN),各段功率管均

在工作状态;当负载电流降低导致开关损耗增加,

CP 为(VP,VP,1),CN 为(VN,VN,0),则第三段功

率开关停止工作;当负载电流继续降低,开关损耗比

例再次增加并占主导,CP 为(VP,1,1),CN 为(VN,

0,0),则第二、三段功率开关均关闭。另外,对于不

连续传导模式(DCM)控制电路,通过检测VX 电压

来消除反向电感电流,实现同步整流结构工作在不

连续传导模式,可减小轻负载时候的反向电流损耗。
为了实现自适应调整 MOSFET功率管有效尺

寸,本文设计了一种负载电流检测电路,用于监测负

载电流的变化,将监测的结果输出给轻载控制电路,
然后根据负载电流变化调整驱动信号CP[0∶2]和
CN[0∶2]。

2 关键电路设计

2.1 负载电流检测电路

负载电流检测电路如图3所示,可以实现对

PWMBuckDC-DC转换器负载电流的监测和采样。

图3 负载电流检测电路

在稳定状态下,电容电压在一个开关周期内的

净变化必定等于零[8],负载电流可以表示为:

IΟ=1T∫
T

0

IMPdt (4)

式中,IO 表示负载电流,IMP表示功率管 MP上的电

流。由上式可知,检测功率管 MP的电流变化可以

反映负载电流的变化,实质是对电感电流信息进行

采样。
当功率管 MP关闭时,没有电流流过 MP,当功

率管 MP打开时,电压VX 以固定的斜率下降,电感

电流上升,此时传输门PS1打开,VA 电压同样下

降,导致VB 产生同样的变化,流经 M8管电流上升,
通过RSENSE转换为电压信号VS,配合传输门,PS2取

其峰值作为负载电流的感应信号。

2.2 斜坡信号和时钟产生电路

稳定的斜坡信号VRAMP和内部时钟信号VCLK是

PWM正常工作的必要条件[10],斜坡信号与误差放

大器的输出进行比较后,产生脉宽变化的调制方波,
内部时钟信号决定PWM的工作频率。

图4所示为本文采用的斜坡信号和时钟信号产

生电路。VRES在开始的时候为电路复位,VRAMP,

VCLK均从0电位开始变化,M1打开为电容CR 充

电,电容电压VRAMP升高,当VRAMP超过VH 时,VCLK

变为1,M2打开为电容放电,放电到VRAMP低于VL

时,VCLK为0,M1再次打开为CR 充电。

图4 斜坡信号和内部时钟产生电路

如此往复,就得到了斜坡信号VRAMP和内部时

钟信号VCLK。VRAMP的斜率可表示为:

FRAMP=
IP

VH-V( )L CR
(5)

式中,FRAMP为斜坡信号的上升斜率,IP 为 M1打开

时给电容CR 充电的电流,VH、VL 是VRAMP信号的

上、下阈值。

2.3 DCM 控制电路

同步整流型PWMDC-DC转换器在轻负载工

作时需要额外的不连续传导模式(DCM)控制电路

来实现在DCM下工作。目的是消除反向的电感电

流。本文采用的DCM控制电路如图5所示。
将VX 电位和GND电位进行比较,判断是否有

反向电流产生。但是,直接在零电位附近比较VX

和GND较为困难,所以需在比较之前先对VX 和

GND进行电位抬高。实际进行比较的电压是VX1

和GND1。比较后,再通过组合逻辑来调整NMOS
功率开关的打开时间。
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图5 DCM控制电路

3 仿真与分析

对本文设计的同步整流PWM DC-DC电路进

行仿真。电路工作的开关频率为1MHz,输入电压

为1.2V,输出电压为0.8V,输出电流范围为1mA~
200mA。采用TSMC65nm工艺,利用Cadence仿

真软件进行分析。逐级关闭输出级的仿真波形如图

6所示,当负载电流从200mA掉到20mA时,经过

了10μs的检测时间,第三段的PMOS功率管的驱

动信号CP[2]变为1,此时第三段功率管被关断。
负载电流继续降低至1mA时,第二段功率管的驱

动信号CP[1]变为1,关闭了第二段功率管,只保留

了第一级功率管继续工作。这说明跟随负载电流大

小切换功率管有效尺寸的功能正常。

图6 逐级关闭输出级仿真波形图

输出瞬态仿真的波形图如图7所示。

图7 输出瞬态响应

可以看出,当输出电流从1mA到200mA突

变时,输出电压在短暂的波动之后很快就恢复稳定,
这说明在加入电流检测电路和轻载控制模块后仍有

较好的瞬态响应。
在1mA~200mA负载范围内对该结构的转

换效率进行仿真,如图8所示。比较了有、无分段输

出设计的两个PWMDC-DC的转换效率。可以看

出,有 分 段 输 出 设 计 的 PWM DC-DC 转 换 器 在

1mA的轻负载情况下转换效率从60.94%提升至

81.24%。两种结构在60mA左右达到峰值转换效

率,均在96%左右。负载电流200mA时的效率均

在90%左右。

图8 电路的输出转换效率

结果表明,对输出进行分段设计,对不同负载采

用不同尺寸的功率管,可以有效提升PWMDC-DC
在轻负载时候的转换效率,并且能合理控制负载电

流检测电路和轻负载控制模块的功耗。重载时的转

换效率仍然维持在较高水平。
分段输出PWMDC-DC与近期文献的性能对

比如表1所示,*表示该文献为测试结果。

表1 本文所设计的DC-DC电路性能参数与其他文献的对比

参数 文献[3]* 文献[5] 本文

工艺尺寸/nm 55 65 65

结构特征 单段输出 单段输出 三段输出

调制类型 DPWM PWM/PFM PWM

输出电感/μH 3 - 10

输出电容/μF 3 1 4.7

输出电压/V 1.2 1.2 0.8

输出电流/mA 1~10 0.24~10 1~200

开关频率/MHz 2 - 1

芯片面积/mm2 0.15 0.52 -

转换效率 91.5%(54.2%
@1mA)

88.8%(85.2%
@1mA)

96%(81.0%
@1mA)
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  与文献[3]相比,在1mA的负载电流条件下,
本文的分段输出结构在理论上可以达到更高的转换

效率;与文献[5]相比,在1mA负载电流条件下,文
献[5]结构的转换效率接近PFM 调制的转换效率,
但本文在峰值电流和峰值转换效率方面的结果表现

更优。本电路的控制环路面积稍大;与PFM 方式

对比,PWM 方式在超轻载时转换效率略低。但在

轻负载转换效率方面,分段输出PWMBuckDC-DC
可以在保证开关频率相对稳定的情况下,提升传统

PWMDC-DC的轻负载转换效率,在轻负载的情况

下,可使转换效率接近PFMDC-DC在同等负载下

的转换效率。

4 结 论

本文通过分析Buck型 DC-DC转换电路的损

耗,设计了一种分段输出PWMBuckDC-DC转换

电路,不同负载下切换到不同的有效栅宽进行输出。
该电路降低了PWMDC-DC轻负载时的开关损耗,
提升了转换效率。仿真结果表明,本文设计的变栅

宽PWMDC-DC可以实现自适应变栅宽调节,能够

提供较大的峰值电流输出,同时提升了轻负载工作

的转换效率,在1mA时的转换效率为81%。
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摘 要: 随着集成电路器件特征尺寸的进一步减小,锁存器内部节点之间的距离越来越短。由

于内部节点间的电荷共享效应,器件在空间辐射环境中频繁发生单粒子翻转(SEU),受影响节点

由单节点扩展到双节点。文章提出了一种新型的锁存器加固结构,利用C单元固有的保持属性,
实现对单节点翻转(SNU)和双节点翻转(DNU)的完全容忍。HSPICE仿真结果表明,相比于其他

同类型的加固设计,所提出的锁存器功耗平均下降了34.86%,延迟平均下降了59%,功耗延迟积

平均下降了67.91%。PVT分析表明,该锁存器结构对电压、温度、制造工艺的变化不敏感。
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DesignofaLowPowerandLowDelayDNU-TolerantLatch

GUOXinzhen,YANGXiao,GUOYang
(SchoolofElectronicScienceandAppliedPhysics,HefeiUniversityofTechnology,Hefei230009,P.R.China)

Abstract: Asthefeaturesizeoftheintegratedcircuitdevicesisreducedfurther,thedistanceamongtheinternal
nodesofthelatchbecomesshorterandshorter.Duetothechargesharingeffectamonginternalnodes,singleevent
upset(SEU)affectednodesthatfrequentlyoccurredinthespaceradiationenvironmenthaveexpandedfromsingle
nodestodoublenodes.AnewhardenedlatchstructurewhichusedtheinherentholdpropertyoftheC-elementwas

proposedinthispaper.Acompletetolerancetosinglenodeupset(SNU)anddoublenodeupset(DNU)was
realized.HSPICEsimulationresultsshowedthat,comparedwithothersimilarhardeneddesigns,thepower
consumptionoftheproposedlatchhaddecreasedby34.86% onaverage,thedelayhaddecreasedby59% on
average,andthepowerdelayproducthaddecreasedby67.91%onaverage.PVTanalysisshowedthattheproposed
latchstructurewasnotsensitivetothechangesinvoltage,temperatureandmanufacturingprocesses.

Keywords: singleeventupset(SEU);lowpower;lowdelay;doublenodeupset(DNU)

0 引 言

随着集成电路的快速发展以及制造工艺的进

步,在航空航天、医疗器械以及汽车电子等领域中的

应用对集成电路芯片的可靠性有更高的要求。航空

航天领域的辐射环境中,高能粒子穿过集成电路器

件的敏感区域时,在器件材料中通过直接的电离作

用或者核反应产生的次级粒子的间接电离作用,导

致器件的逻辑状态翻转,称为单粒子翻转(Single
EventUpset,SEU)。锁存器是集成电路中最基本

的存储单元,锁存器发生故障将严重影响整个芯片

的性能,所以容忍SEU的锁存器设计极为重要。
随着集成电路器件特征尺寸不断减小,锁存器

内部节点间的物理距离越来越小,离子轰击电子元

器件时很可能影响不止一个节点[1];在纳米尺度下,
由于电荷共享[2]引起的双节点翻转(DoubleNode
Upset,DNU)也越来越严重。传统的容忍单节点翻
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转(SingleNodeUpset,SNU)锁存器已经不能满足

当前需要,容忍DNU的锁存器应运而生。
传统锁存器加固结构以容忍SNU为主,容忍

DNU的锁存器设计研究较少。近十年,出现了较多

的容忍DNU的锁存器,但是存在功耗大、延迟高的

缺点。目前工业设计中采用的加固技术主要是多模

冗余加固(比如容忍SNU的三模冗余结构),但是

随着受影响的节点越来越多,锁存器的功耗和面积

开销也会越来越大。
本文提出了一种新型的完全容忍DNU的锁存

器,该锁存器采用9个C单元,极大降低了电路复杂

度,利用C单元的保持属性以及不同C单元之间的

反馈,实现对DNU的容忍。HSPICE仿真表明,延
迟和功耗的开销相比之前的加固结构均有显著的

降低。
本文的章节安排如下:第1节介绍部分已有的

锁存器加固结构;第2节说明本文提出的锁存器加

固结构以及工作和容错原理;第3节是仿真验证以

及结果评估;第4节是本文的总结。

1 已有的加固结构

1.1 DICE电路

DICE(DualInterlockedStorageCell)电路如图

1所示[3],由四个双输入反相器构成,每个反相器的

PMOS栅极由前一级反相器的输出控制,NMOS栅

极由后一级反相器的输出控制,形成双模互锁结构。
当DICE电路发生SEU 时,经过互锁晶体管的反

馈,SEU只会影响与其相邻的双输入反相器,通过

未发生SEU的双输入反相器的反馈,使电路输出正

确的逻辑值。

图1 DICE电路

1.2 NTHLTCH电路

NTHLTCH电路如图2所示[4],该电路主体部

分由9个C单元构成。当电路发生SNU时,C单元

可以保证完全容忍。当电路发生DNU时,若发生

在同一个C单元的输入端,该C单元的输出会受影

响,但后级C单元不受影响,保证电路最终正确输

出;若发生在不同的C单元,由于C单元有保持属

性,则不会向后级C单元进行传递,通过反馈保持

正确的输出值。

图2 NTHLTCH电路

1.3 DeltaDICE电路

DeltaDICE电路如图3所示[5],该电路的主体

部分由三个DICE单元组成。若发生翻转的两个节

点位于两个不同的DICE单元,每个DICE单元的

自身容忍SNU属性会使这两个节点分别恢复到正

确值;若发生翻转的两个节点位于同一个DICE单

元内,由于该DICE中有两个节点来自于其他另外

两个DICE单元,所以其他两个节点不论翻转与否,
一定会保持或者自恢复到正确值,故发生翻转的

DICE也可以恢复到正确值。

图3 DeltaDICE电路

1.4 DNCS电路

DNCS电路如图4所示[6],该电路由六个双输

入C单元以及一个三输入C单元构成。若发生翻

转的两个节点位于同一个C单元的输入端,只会影

响该C单元的输入,而不会进一步影响后级C单

元;若发生在不同C单元的输入端,由于C单元之

间存在反馈,翻转的节点会立马自恢复。最终通过

三输入 C单元的保持属性确保输出 Q 不受任何
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影响。

图4 DNCS电路

1.5 DIRT电路

DIRT电路如图5所示[7],该电路由12个完全

相同的双输入反相器构成。如图所示,奇数节点的

反相器由相邻偶数节点的反相器驱动,反之亦然。
当发生DNU的两个节点来自于同一反相器的输入

端,如n1、n3时,该反相器的输出节点n2会受影响,

n2最多会影响其两个扇出反相器中的一个,不会向

更多的反相器传播错误的逻辑值;而由于其他双输

入反相器存在反馈,n1和n3又可以迅速恢复到正

确值,所以可以实现对DNU的容忍。当发生DNU
的两个节点来自不同的双输入反相器时,由于每次

最多影响一级扇出,则错误的逻辑值不会向后传播,
并且通过翻转节点之前的扇入反相器使翻转节点自

恢复。

图5 DIRT电路

1.6 DNURHL电路

DNURHL电路如图6所示[8],该电路由8个C
单元构成。若发生翻转的两个节点位于不同的C
单元内,由于C单元具有保持属性,错误的逻辑值

不会向后传播。若发生翻转的两个节点来自于同一

个C单元的输入端,如n3、n7,则CE4和CE8两个

C单元 的 输 出 端 会 发 生 翻 转,进 而 影 响 CE1和

CE5,以此类推,电路不能实现对DNU的完全容忍。

图6 DNURHL电路

2 本文提出的加固结构

2.1 电路结构和工作原理

2.1.1 电路结构

随着集成电路的应用范围越来越广,芯片中的

SEU问题也愈发严重。针对锁存器功耗较大、延迟

较高的问题,本文提出了一种新型的容忍DNU的

锁存器加固结构,电路结构如图7所示。

图7 本文提出的加固锁存器结构

图7中,D为该锁存器的输入信号,Q为该锁存

器的输出信号,CLK和CLKB为系统时钟信号。该

锁存器主要由双输入C单元、反相器和传输门组

成。其中,TG1~TG3为传输门,INV1、INV2为反

相器,CE1~CE8为传统的双输入C单元,CL~CE
为钟控C单元,可以降低电路不必要的时钟功耗

开销。

C单元的晶体管级电路结构如图8所示。两个

输入端逻辑值相同时,执行反相器的功能。图8(a)
是传统的双输入C单元晶体管级电路结构,由两个

PMOS管P1、P2和两个 NMOS管 N1、N2构成。
图8(b)是新型的钟控C单元CL-CE,在图8(a)的
基础上多加两个晶体管P3、N3,实现对C单元工作
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的时钟控制,极大降低了C单元的功耗。

(a)传统的双输入C单元    (b)钟控双输入C单元

图8 C单元晶体管级结构

C单元的真值表如表1所示。当in1和in2的

输入均为0时,两个PMOS管导通,C单元的输出

为1;当in1和in2的输入为1时,两个NMOS管导

通,C单元的输出为0。当in1和in2的输入逻辑值

不一致时,PMOS和 NMOS均未完全导通,C单元

的输出逻辑值保持之前的状态。

表1 C单元真值表

in1 in2 out
0 0 1
0 1 保持不变

1 0 保持不变

1 1 0

2.1.2 工作原理

提出的锁存器有两个工作模式:透明期和锁存

期。当时钟信号 CLK=0、CLKB=1时,传输门

TG1、TG2、TG3导通,锁存器进入透明期,输入端D
的逻辑值可以直接通过传输门TG3到达输出端Q。
当时钟信号CLK=1、CLKB=0时,三个传输门全

部关断,锁存器进入锁存期,电路可以通过C单元

之间的反馈保持Q的输出。
当电路处于透明期时,传输门TG1、TG2、TG3

导通,节点n3、n6和输出Q通过传输门保持正确的

逻辑值。若此时电路的输入端D=0,节点n3、n6、Q
均为0;CE1、CE5两个C单元的输入分别为n3和

Q,因此n1、n5的值为1;CE2、CE4两个C单元的输

入分别为n6和Q,因此n2、n4的值为1;CE3的输

入分别为n1和n2,此时n3的值为0;CE7的输入分

别为n1b(由n1驱动的反相器产生)和n3,故n7的

值为1。此时电路各节点的存储状态为:
(n1,n2,n4,n5)=1;
(n1b,n3,n4b,n6)=0;

(n7,n8)=1;Q=0。
因为电路本身是一个交叉互锁的对称结构,加

之C单元本身的对称属性,所以当输入D=1时,锁
存器电路在透明期各节点的存储状态为:

(n1,n2,n4,n5)=0;
(n1b,n3,n4b,n6)=1;
(n7,n8)=0;Q=1。
当电路处于锁存期时(CLK=1、CLKB=0),传

输门TG1、TG2、TG3关断,钟控C单元CL-CE导

通,电路通过C单元和反相器形成闭合回路,并保

持上述电路各节点的存储状态,实现锁存功能。

2.2 容错原理

根据之前所述,本文提出的锁存器是一个交叉

互锁的对称结构,又由于C单元的对称特性,因此

本小节只讨论输入端D=0的情况。此时各节点的

存储状态为:
(n1,n2,n4,n5,n7,n8)=1;
(n1b,n3,n4b,n6,Q)=0。
该锁存器可以实现对DNU的容忍,n1、n1b和

n4、n4b节点所产生的翻转对电路产生相同的影响,
所以电路中可能翻转的节点有9个(n1~n8、Q),共有

C29=36种情况。接下来,分别对每种情况进行分析。

2.2.1 节点(n1,n2)从(1,1)翻转为(0,0)

n1和n2同时翻转会导致CE3发生翻转,所以

n3和n1b翻转为1,进而导致CE7的输出端n7翻

转为0,但是节点n8并未发生翻转,由于钟控C单

元CL-CE的保持属性,输出端 Q的值并未发生翻

转;由于Q和n6的值并未发生翻转,锁存器会迅速

通过CE1将节点n1的值上拉回正确值1,实现自恢

复。与此类似的DNU组合共有6种。

2.2.2 节点(n1,n3)从(1,0)翻转为(0,1)
节点n1的翻转经过反相器INV1的传播导致

n1b的翻转。由于n1b和n3是CE7的两个输入,
因此节点n7的值会翻转至0。节点n8未发生翻

转,由于C单元的保持属性,输出端 Q的值不会发

生变化,保持之前的逻辑值0。CE1的两个输入n6
和Q均未发生翻转,从而及时将n1上拉回正确值

1,实现电路的自恢复。与此类似的DNU组合共有

4种。

2.2.3 节点(n1,n7)从(1,1)翻转为(0,0)

C单元CE1的输入是n6和Q,n6和Q并未发

生翻转,所以会在短时间内使n1自恢复至正确值,
此时CE7的两个输入n1b和n3都是正确值,n7的

值被迅速上拉至1,不会导致输出端Q的翻转。与
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此类似的DNU组合共有6种。

2.2.4 节点(n1,Q)从(1,0)翻转为(0,1)
钟控C单元CL-CE的输入n7和n8并未发生

翻转,所以会在短时间内使输出端Q自恢复至正确

值,此时CE1的两个输入n6和Q均为正确值0,n1
的值被迅速上拉至正确值1。与此类似的DNU组

合共有4种。

2.2.5 节点(n7,n8)从(1,1)翻转为(0,0)
节点n7,n8的翻转会导致输出端 Q的翻转。

但是CE7的输入n1b和n3均未发生翻转,保持正

确的逻辑值0,所以会在短时间内将n7的值上拉至

1;同理翻转的节点n8也会在短时间内迅速恢复至

正确值。当n7和n8恢复至正确值1时,钟控C单

元(CL-CE)处于导通状态,会使输出端Q的值恢复

为0,实现对DNU的容忍。

2.2.6 节点(n7,Q)从(1,0)翻转为(0,1)
节点n1和n3的值并未发生翻转,CE7的存在

使得节点n7迅速恢复至正确值1,n7和n8经过

CL-CE使输出端Q迅速恢复至0,使得输出端Q的

波形中只有一个经过单粒子轰击所产生的尖峰脉

冲,而不会发生逻辑值的翻转。与此类似的 DNU
组合共有2种。

2.2.7 节点(n1,n8)从(1,1)翻转为(0,0)
通过观察发现,在闭合的反馈回路中,n1和n8

两个节点的传播路径中经过的最少C单元数目为1
个,即发生翻转的两个节点不会通过同一个C单元

相互影响。C单元的保持属性不会使CE3、CL-CE
的输出端n3和Q发生翻转。并且CE1和CE8的

输入均没有发生翻转,经过单粒子轰击后会迅速下

拉至0,实现对DNU的容忍。在提出的锁存器电路

中,类似(n2,n6)两个节点的传播路径中经过的最

少C单元数目为2个时,发生翻转的节点也不会相

互影响,可以实现对DNU的自恢复。与此类似的

DNU组合共有13种。
为了验证所提出的锁存器容忍DNU的特性,

当锁存器处于锁存期(CLK=1)时,在 HSPICE中

进行了上述36种翻转情况下的仿真验证。

3 仿真验证与性能评估

3.1 仿真验证

该电 路 采 用 45nm PTM 工 艺 模 型,使 用

Synopsys公司的 HSPICE仿真工具验证。其中供

电电压VDD=1V,温度为室温25℃,PMOS管的宽

长比为4∶1,与之对应的NMOS管的宽长比为2∶
1。仿真中使用双指数电流源模型[9]模拟粒子轰击

所产生的瞬态脉冲,表示如下:

I(t)= Q
τ2-τ1

(e-t/τ2-e-t/τ1) (1)

式中,I(t)是节点收集引起的电流;Q 是粒子轰击后

所产生的电荷量;τ1 和τ2 是与工艺有关的时间

常数。
采用 HSPICE仿真工具对本文所提出的锁存

器进行工作原理的仿真,锁存器在未发生SEU时的

仿真结果如图9所示。

图9 未发生SEU的仿真波形

本文提出的锁存器中,当时钟信号CLK=0时,
锁存器进入透明期,输出端Q的值与输入端D的值

保持一致;当时钟信号CLK=1时,锁存器进入保持

期,输出端保持时钟信号CLK上升沿时的逻辑值。
当锁存器处于保持期即CLK=1时,电路中发

生SEU的仿真结果如图10所示。由于该锁存器具

有容忍DNU的良好特性,因此在同一时刻均采用

双指数电流源对两个节点进行故障注入。可以看

出,当电路中的两个节点发生DNU时,最多只会影

响与其相关的下一级C单元的输出端,加之C单元

的保持属性,会使受影响的节点自恢复到正确值。
因此,DNU发生在锁存器内部以及输出端 Q的任

何两个节点,均可完全实现自恢复。

3.2 性能评估

本节主要从功耗、延迟、功耗延迟积、面积开销

等方面对本文提出的锁存器以及之前已有的锁存器

进行评估,结果如表2所示。其中,功耗延迟积用

PDP表示,面积开销以UST表示,UST为所有晶体
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管的宽长比之和。由表2看出,本文提出的锁存器

相比其他文献中的锁存器具有更小的功耗、延迟以

及功耗延迟积。为了更加直观地分析本文工作的提

升效果,通过相对变化率对容忍DNU的锁存器做

更进一步的分析,分析结果如表3所示。相对变化

率表达式为:

相对变化率=
本文设计结果-其他设计结果

其他设计结果 *100%

(2)
表3列出了本文提出的锁存器与其他容忍

DNU的加固锁存器的相对开销,包括相对功耗开

销、相对延迟开销、相对面积开销以及相对PDP。
可以发现,与其他加固锁存器相比,本文提出的加固

锁存器功耗平均下降了34.86%,延迟平均下降了

59.00%,PDP平均下降了67.91%,实现这些性能

的提升仅仅牺牲了6.36%的面积开销。 图10 注入DNU的仿真波形

表2 加固锁存器性能与开销比较

锁存器 功耗/μW 延迟/ps PDP/(×10-18·J) UST SNU容忍 DNU容忍

DICE[3] 1.17 6.73 7.88 28 是 否

FERST[10] 1.63 73.16 119.32 78 是 否

TMR[11] 2.22 61.75 137.17 120 是 否
文献[12] 0.63 29.68 18.6 54 是 否

DNCS-SEU[13] 2.47 67.32 166.5 120 是 是

NTHLTCH[4] 2.26 16.83 38.06 174 是 是

CLCT[14] 2.4 35.02 81.15 90 是 部分容忍

DeltaDICE[5] 2.11 25.9 54.6 120 是 是

DNCS[6] 2.77 114.15 316.1 177 是 是

DONUT[15] 3.21 57.49 184.59 108 是 是

HRUT[16] 2.38 104.78 249.73 96 是 部分容忍

8C-Latch[17] 1.83 26.44 48.47 132 是 是

DIRT[7] 1.94 11.13 21.57 108 是 是

DNURL[18] 2.6 5.93 15.43 345 是 部分容忍
文献[19] 1.72 43.83 75.39 138 是 是

DNURHL[8] 1.63 7.73 12.58 208 是 部分容忍

HLDRL[20] 2.65 15.76 41.7 156 是 是

DURTPF[21] 1.97 63.42 124.87 162 是 是
本文 1.47 7.28 10.7 144 是 是

表3 相对开销比较(%)

锁存器 功耗 延迟 PDP UST
DNCS-SEU[13] -40.49 -89.18 -93.57 20.00
NTHLTCH[4] -34.96 -56.74 -71.89 -17.24
CLCT[14] -38.75 -79.21 -86.81 60.00

DeltaDICE[5] -30.33 -71.89 -80.40 20.00
DNCS[6] -46.93 -93.62 -96.61 -18.64
DONUT[15] -54.21 -87.34 -94.20 33.33
HRUT[16] -38.24 -93.05 -95.72 50.00
8C-Latch[17] -19.67 -72.47 -77.92 9.09
DIRT[7] -24.22 -34.59 -50.39 33.33
DNURL[18] -43.46 22.77 -30.65 -58.26

续表

锁存器 功耗 延迟 PDP UST
文献[19] -14.53 -83.38 -85.81 4.34

DNURHL[8] -9.81 -5.82 -14.94 -30.77
HLDRL[20] -4.53 -53.81 -71.94 -7.69
DURTPF[21] -25.38 -88.52 -91.43 -11.11

文献[22] -57.39 1.90 23.70 9.09
本文 -34.86 -59.00 -67.91 6.36

3.3 PVT分析

随着集成电路工艺尺寸进入纳米范围,集成电

路的性能表现对 PVT(ProcessCorner,Voltage,

Temperature)波动异常敏感。本节对具有相同表
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现的四个容忍DNU的锁存器(NTHLTCH,DIRT,

HLDRL,本文提出的锁存器)进行了PVT分析,评
估它们在不同PVT波动下功耗以及延迟的情况。

不同工艺角下的功耗与延迟如图11所示。可

以看出,不同工艺角下,本文提出的锁存器加固结构

仍保持最好的性能,而且在不同工艺角下延迟和功

耗的波动也最小。DIRT锁存器在SS工艺角(慢N
慢P)下波动最为严重,延迟增大近10倍。

(a)功耗

(b)延迟

图11 不同工艺角下的功耗与延迟仿真结果

不同温度下的功耗与延迟如图12所示。可以

看出,在不同的工作温度下,功耗方面DIRT的波动

最小,延迟方面本文提出的结果波动最小,但是本文

提出的锁存器加固结构在任何温度下性能最优。
不同供电电压下的功耗与延迟如图13所示。

可以看出,不同供电电压下,四个锁存器加固结构的

功耗均随供电电压的增大而增大,本文提出的锁存

器加固结构在每种供电电压下仍保持最小的功耗开

销;延迟方面,DIRT波动最大,本文提出的锁存器

加固结构在1.2V以下仍保持了最优的性能。
综上所述,本文提出的锁存器结构对PVT变化

不敏感,波动较小,并且具有更优的性能。

(a)功耗

(b)延迟

图12 不同温度下的功耗与延迟仿真结果

(a)功耗

(b)延迟

图13 不同供电电压下的功耗与延迟仿真结果
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4 总 结

CMOS工艺尺寸的进一步缩小使得集成电路

对空间辐射引起的SEU愈发敏感,由于电荷共享等

的影响,锁存器发生SEU时不再是传统的SNU,会
导致锁存器内部的DNU。本文提出了一种新型的

容忍DNU加固锁存器,可以完全容忍发生在任何

内部节点以及输出节点的DNU。HSPICE仿真结

果表明,相比于其他DNU加固锁存器,本文提出的

锁存器功耗平均下降了34.86%,延迟平均下降了

59.00%,PDP平均下 降 了67.91%,仅 仅 牺 牲 了

6.36%的面积开销。PVT分析表明,该锁存器结构

受PVT波动的影响较小,对电压、温度、工艺等的变

化不敏感。
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摘 要: 介绍了一种系统级封装(SiP)的ESD保护技术。采用瞬态抑制二极管(TVS)构建合理

的ESD电流泄放路径,实现了一种SiP的ESD保护电路。将片上核心芯片的抗ESD能力从

HBM2000V提升到8000V。SiPESD保护技术相比片上ESD保护技术,抗ESD能力提升效果

显著,缩短了开发周期。该技术兼容原芯片封装尺寸,可广泛应用于SiP类产品开发中。
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Abstract: Akindofelectrostaticdischarge(ESD)protectiontechnologyusingsysteminpackage(SiP)was
presented.ASiPESDprotectioncircuitwasrealizedbyusingTVSdiodestoconstructareasonableESDcurrent
dischargepath.TheantiESDcapabilityofcorechipwasimprovedfromHBM2000Vto8000V.Comparedwith
theonchipESDprotectiontechnology,theSiPESDprotectiontechnologycouldsignificantlyimprovetheESD
ability,shortenthedesigncycle,andbecompatiblewiththeoriginalchippackagesize,whichcouldbewidelyused
intheproductofSiPcircuit.
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0 引 言

随着集成电路的工艺特征尺寸不断缩小,集
成电路的性能不断提升,但集成电路的抗ESD能

力面临着更大的挑战。ESD保护是一个系统性的

工程,涉及电路设计、工艺、封装、测试、包装、运输

等环节[1]。在设计方面,ESD保护可以分为芯片

级ESD保护和系统级ESD保护。芯片级ESD保

护通常受到工艺的限制,不同工艺间的可移植性

差,片上ESD保护器件的寄生效应可能会影响芯

片本身的性能,片上ESD保护设计难度大、周期

长、成本高。

相比于片上ESD保护,系统级ESD保护则不

受工艺的限制,可以灵活选择不同种类的ESD保护

器件,具备ESD保护效果更显著、设计周期更短、成
本更低的优势。传统的系统级ESD保护通过PCB
板,在需要ESD保护的器件周围放置分立的ESD
保护器件[2]。虽然可以提升电路的抗ESD能力,但
是分立的ESD保护器件会占用较大的空间,无法实

现小体积,在高密度集成应用中会受到限制。
本 文 研 究 了 一 种 系 统 级 封 装 (Systemin

Package,SiP)的ESD保护技术,以SiP的形式,在
电路封装内部集成TVS二极管芯片,不仅提升了核

心芯片的抗ESD能力,且实现了电路的小型化。
文章第1节针对一款RS485接口芯片,分析片
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上ESD保护设计和ESD失效模式;第2节介绍基

于SiP的ESD保护设计;第3节通过静电放电试验

来验证本设计的有效性;第4节给出结论。

1 ESD失效分析

1.1 片上保护分析

本设计的核心芯片为一款RS485接口芯片,包
含1路信号接收电路(接收器)和1路信号发送电路

(驱动器)。为了提高芯片抗静电能力,该芯片在电

源-地之间,输入、输出端口均作了片上ESD[3]保护。
驱动器输入端ESD保护电路如图1所示。驱

动器输入端引脚构建了引脚-电源、引脚-地之间的

泄放路径,分为两级保护网络。第一级保护网络用

于将电压箝位在安全区域,若第一级保护网络无法

达到预期效果,则限流电阻通过分压,通过第二级保

护网络将电压箝位到安全区域。

图1 驱动器输入端ESD保护电路

驱动器输出端、接收器输入端ESD保护电路如

图2所示。驱动器输出端、接收器输入端则是通过

在引脚-电源、引脚-地之间增加双向二极管结构来

实现端口双向静电泄放路径。

图2 驱动器输出端、接收器输入端ESD保护电路

接收器输出端通过增加输出端引脚-电源、引
脚-地端口之间的泄放路径来实现ESD保护,如图3
所示,实现方式为在输出端引脚-电源-地之间构建

单向二极管保护电路。
电源/地ESD保护电路如图4所示。为了避免

电源-地之间的电源域受到ESD电流损伤,在该电

源域之间增加了二极管,以提供静电泄放通路,同时

利用二极管的寄生电容,为电源提供去耦电容,维持

了电源电压的稳定性,提高了电路输出信号的完

整性。

图3 接收器输出端ESD保护电路

图4 电源/地ESD保护电路

1.2 ESD失效分析

对RS485接口芯片进行 HBM[4]ESD2000V
冲击后测试,主要电参数如表1所示。可以看出,驱
动器差分输出电压、驱动器输出短路电流、驱动器输

入电流、静态电源电流参数均出现超差,ESD试验

对芯片造成了损伤,导致芯片功能失效,抗ESD能

力不满足2000V。通过镜检和分析,发现该芯片的

ESD失效主要为输入端电阻损坏和片上保护二极

管损坏两个原因。

1.2.1 输入端电阻

在图1所示的驱动器输入端ESD保护电路中,
限流电阻阻值为1.5kΩ。在芯片设计过程中,为了

节省芯片版图布局,大部分内部电路版图都是根据

工艺允许的最小尺寸进行设计,而小尺寸的元件被

ESD电压损坏的几率更大[5]。因此,如果第一级保

护网络未发挥作用,则限流电阻和第二级保护网络

在短时间内需承受大电流冲击,而限流电阻首当其

冲,当冲击在电阻体上产生的热量超过其耐受程度,
则会造成限流电阻的损坏[6],导致驱动器输入端电

流严重偏高。

1.2.2 片上保护二极管

本设计接口芯片中,驱动器输出引脚分别通过

双向二极管结构连接电源和地,在芯片设计过程中,
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片上二极管[7]通过 MOS管栅源相接构成,因此其

反向击穿电压由 MOS管的栅源、栅漏之间的距离

以及栅的宽长比决定。若设计的 MOS管的反向击

穿电压不足,则在ESD冲击时,反向二极管被热击

穿,产生损伤,导致驱动器输出短路电流因反向二极

管漏电而急剧变大。

表1 RS485接口芯片2000V试验后主要电参数

测试

参数

驱动差分输

出电压/V

驱动器输出

短路电流/mA

驱动器

输入电流/

μA

接收器输入

电流/mA

静态电

源电流/

mA

接收器输

出高电

平/V

接收器输

出低电

平/V

接收器短

路输出电

流/mA

VOD1 VOD2 VOD3 IOSD1 IOSD2 IIND IINR1 IINR2 ICC VOH VOL ISCR1 ISCR2

要求 ≥2 ≥1.5 ≥1.5 ≥-250 ≤250 -2~2 ≤1.0 ≥-0.8 ≤2.2 ≥2.9 ≤0.4 ≤-8 ≥8

1
2
3

0.39
0.00
0.02

0.23
0.00
0.01

1.71
0.58
2.51

-267.4
-258.4
-216.6

4.41
1.14
0.56

3.11
2.45
1.56

0.43
0.42
0.43

-0.35
-0.35
-0.35

2.63
2.23
0.88

3.23
3.23
3.23

0.04
0.04
0.04

-91.40
-90.23
-90.42

99.14
99.58
99.72

2 ESD保护设计

2.1 片上增强方案和系统增强方案对比

为了增强该接口芯片的ESD防护能力,可以采

用以下两种静电增强方案:一是通过片上增强静电

保护,二是通过系统级增强静电保护。片上静电增

强方案为增大限流电阻阻值、调整 MOS管的栅源、
栅漏之间的距离以及栅的宽长比。系统级静电[8]增

强方案是根据片上ESD保护结构,维持片上芯片不

变,外围合理增加泄放路径。片上静电增强方案和

系统级增强方案的对比如表2所示。

表2 片上增强方案和系统增强方案的对比

方案 预估ESD
提升效果

开发

成本

开发

周期

可测性

片上增强方案 有限 高 长 弱

系统级增强方案 显著 低 短 强

可以看出,系统级增强方案ESD提升效果预估

比片上增强方案更显著,开发成本更低,开发周期更

短,可测性更强,测试方案简单,因此本文采用系统

级增强方案。

2.2 系统级ESD保护技术

系统级ESD保护技术主要针对片上输入、输出

端口、电源-地之间设计合理静电泄放路径,图5和

图6分别为未添加系统级ESD保护电路和添加系

统级ESD保护电路的电源与地之间静电泄放路径。
对比图5与图6,可以看出,未加系统级ESD保

护电路时,静电放电电流通过输入引脚进入,途经片

上静电保护电路,流向电源,最终随电源路径进入核

心芯片,因此对核心芯片造成静电损伤;而添加系统

级ESD保护电路时,静电放电电流通过输入引脚进

入,途经系统级和片上静电保护电路流向电源,最终

直接从保护电路流出,未经过核心芯片,因此未对核

心芯片造成损伤。

图5 未加系统级静电保护电路的静电放电路径

图6 添加系统级静电保护电路的静电放电路径

此外,需要对片上保护和系统级保护器件的特

性进行合理搭配。在受到ESD冲击时,主要的冲击

电流通过系统级的泄放器件,剩余的电流可通过片

上ESD保护结构泄放,片上和系统级协同ESD保

护设计如图7所示。系统级保护只有比片上保护更

早开启,并且承受更大的泄放电流,才能达到提升

ESD保护能力的目的。
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图7 片上和系统级协同ESD保护设计

根据以上理论,本设计采用TVS二极管来实现

系统级ESD保护。图8所示为单向TVS管的特性

曲线。

图8 单向TVS管的特性曲线

图中,IF为正向导通电流,VF为正向导通电压,

VRWM为额定反向关断电压,IR为VRWM电压下最大

反向漏电流,VBR为击穿电压,VC为反向电流达到峰

值IPP时的箝位电压[9]。
根据TVS管的器件特性以及该接口芯片端口

电气特性,选择的TVS二极管参数如表3所示。

表3 TVS管参数

型号 VRWM/V IR/nA VBR/V VC/V
(8μs/20μs)a

SM05 5 20 6 9.8

SM12 12 20 13.3 20

SM7 7 1 7.5 10

 a:测试波形上升时间8μs,下降到半峰值电流时间20μs

系统级ESD保护电路方案如图9所示。在接

口芯片的驱动器输出端口PAD5、PAD6和接收器

的输入端口 PAD7、PAD8均添加了双向到地的

TVS管。一旦端口电压超过12V,TVS2将开启工

作,当端口电压低于-7V时,则TVS3开启工作,
提供了端口和地之间的双向泄放通路。由于面积限

制,PAD5、PAD6、PAD7、PAD8没有添加到电源的

TVS管,但是在电源PAD1和地PAD4之间添加了

双向的 TVS管,也可以为 PAD5、PAD6、PAD7、

PAD8提供对电源的泄放通路。另外在驱动器输入

端口PAD3添加了到电源和到地的单项TVS管,以
提供到电源和到地的泄放路径。所以系统级ESD
保护电路与片上ESD保护电路协同工作,提升接口

芯片的ESD承受能力。

图9 系统级ESD保护技术方案

3 试验结果与分析

基于以上分析,采用图9所示的系统级ESD保

技术方案,通过SiP封装工艺[10],在定制化外壳内

集成了多颗TVS管芯片和一颗RS485接口芯片,
外形尺寸与原 RS485芯片封装兼容。对SiP电路

进行HBM8000VESD冲击,并对冲击后的SiP电

路进行参数测试,其主要参数测试结果如表4所示,
电路的参数满足要求。说明SiP电路在受到ESD
冲击时,系统级ESD保护电路发挥作用,对接口芯

片进行了有效的保护,使SiP电路的抗ESD性能从

2000V提升至8000V。

4 结 论

本文介绍了一种基于SiP的ESD保护技术,重
点分析了核心芯片片上ESD保护电路的失效原因,
设计了系统级ESD保护方案,通过片外TVS管增

加ESD泄放路径,达到系统级ESD保护电路与片

上ESD保护电路协同工作的目的。
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表4 SiP电路8000V试验后主要电参数

测试

参数

驱动差分

输出电压/

V

驱动器输出

短路电流/

mA

驱动器

输入电流/

μA

接收器

输入电流/

mA

静态电源

电流/

mA

接收器输

出高电

平/V

接收器输

出低电

平/V

接收器短路

输出电流/

mA

VOD1 VOD2 VOD3 IOSD1 IOSD2 IIND IINR1 IINR2 ICC VOH VOL ISCR1 ISCR2

要求 ≥2 ≥1.5 ≥1.5 ≥-250 ≤250 -2~2 ≤1.0 ≥-0.8 ≤2.2 ≥2.9 ≤0.4 ≤-8 ≥8

1
2
3

2.52
2.52
2.50

2.08
2.09
2.06

2.06
2.05
2.03

-0.19
-0.10
-0.15

0.11
0.14
0.13

0.10
0.11
0.24

0.40
0.40
0.40

-0.28
-0.28
-0.28

1.18
1.15
1.17

3.24
3.25
3.25

0.04
0.04
0.04

-12.40
-12.37
-12.38

94.17
93.51
92.78

  基于SiP封装技术实现了该系统级ESD保护

方案,不仅兼容了原芯片的封装尺寸,而且设计周期

短,成本低。ESD试验测试结果显示,系统级ESD
保护技术使核心芯片的抗ESD性能从2000V提

升至8000V。
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一种低插损高隔离度毫米波SPDT开关
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摘 要: 基于55nmCMOS工艺,设计了一种工作于28GHz的对称型单刀双掷(SPDT)开关。
采用串并联拓扑结构实现高隔离度,通过 MOS管与电感器构成的开关电感进行LC 阻抗匹配,从

而实现了低插入损耗和较小芯片面积。开关管采用悬浮衬底设计,减小了插入损耗,提高了线性

度。仿真结果表明,该SPDT开关在工作频率下,插入损耗小于1.7dB,隔离度大于30dB,输入输

出回波损耗小于-20dB,输入1dB压缩点为12dBm。芯片尺寸为240μm×180μm。
关键词: SPDT开关;开关电感;浮体;CMOS工艺
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ALowLossHighIsolationMillimeterWaveSPDTSwitch

PENGXiong1,LIUTao2,3,CHENKun2,3,QIAOZhe1
(1.ChongqingAcoustic-Optic-ElectronicCo.,Ltd.ofChinaElectronicsTechnologyGroupCorp.,Chongqing401332,P.R.China;

2.ChongqingSouthwestIntegratedCircuitDesignCo.,Ltd.,Chongqing401332,P.R.China;

3.The24thResearchInstituteofChinaElectronicsTechnologyGroupCorporation,Chongqing400060,P.R.China)

Abstract: AsymmetricalSPDTswitchworkingat28GHzwasdesignedina55nmCMOSprocess.Theseries-
parallelstructurewasusedtorealizehighisolation.TheLCimpedancematchingwascarriedoutbytheswitch
inductorcomposedofMOStransistorandinductor,soastoachievelowinsertionlossandsmallchiparea.The
body-floatingtechnologywasusedtoimprovetheinsertionlossandlinearity.Thesimulationresultsshowedthat
theinsertionlossoftheSPDTswitchwaslessthan1.7dB,theisolationwasmorethan30dB,thereturnlossof
theinputandoutputwaslessthan-20dB,andtheinput1dBcompressionpointwas12dBm.Thechipsizewas
240μm ×180μm.

Keywords: SPDTswitch;switchinginductor;bodyfloating;CMOSprocess

0 引 言

在高数据速率的5G应用中,25~30GHz波段

毫米波的载波频率更高,信号带宽更宽,频带资源更

丰富,受到了人们的青睐[1]。射频开关作为5G系

统射频前端模块中的核心单元之一,用于收发通道

的切换,直接影响着5G通信系统的噪声系数和发

射功率等关键指标。随着5G通信的迅速发展,业

界对于射频开关的小型化、低成本提出了更高的

要求[2-3]。
传统微波开关采用GaAs或GaN等化合物半

导体工艺设计和制造。随着Si工艺的不断发展,特
征尺寸不断减小,Si基 MOS管的导通电阻、关断电

容逐渐降低。Si工艺凭借高集成度和低成本的优

势,已逐渐被用于微波和毫米波开关的设计。受

MOS管的寄生效应(如衬底寄生电容)的影响,Si
工艺制作的微波、毫米波开关通常插入损耗较大,端
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口回波损耗较差,通道间隔离度低[4-6]。
本文基于标准Si基55nmCMOS工艺,设计了

一种SPDT毫米波开关。采用匹配开关电感的设

计,在高频下实现了良好的端口阻抗匹配。采用悬

浮衬底的设计,减小了信号经由衬底的泄漏。仿真

结果表明,在28GHz频点下,该SPDT开关实现了

小于1.7dB的插入损耗、大于30dB的隔离度和小

于-20dB的回波损耗。

1 开关电路设计

1.1 开关电路结构

在Si基工艺中,NMOS管的载流子迁移率显著

高于PMOS管,因而 NMOS管的导通电阻小于相

同尺寸的PMOS管。所以,本文设计的微波开关中

的开关管均采用NMOS管。
典型NMOS管结构如图1所示。衬底为P型

半导体,两侧为n型重掺杂的源极区、漏极区,栅极

通过氧化层隔开。通过控制NMOS管的栅极电压

实现开关的关断、导通。当NMOS管栅源电压VGS

大于阈值电压VTH时,源漏间形成了导电沟道,开关

导通;当VGS小于VTH时,开关关断。

图1 典型NMOS管的结构

微波开关可分为串联型和串并联型两种。串联

型开关在信号通道上只有串联的NMOS管,插入损

耗较小,但信号通道上缺少了对地的并联支路,开关

在高频下的隔离度较差。本文微波开关采用串并联

结构,在串联开关结构中引入对地的并联支路,通过

牺牲一定的插入损耗换取更好的隔离度。
本文设计的对称型SPDT微波开关原理如图2

所示。NMOS管 M1、M2、M3和 M4作为开关管,
构成串并联开关的主体结构。整体开关集成了电平

转换电路、逻辑控制电路。通过一个控制端(Vselect)
实现开关通道的切换,控制端电平与 TTL电平、

CMOS电平兼容,具有很强的通用性。

图2 对称型SPDT开关原理图

开关电感(SI)由一个电感(L)和两个 MOS管

(Mind1、Mind2)构成。该开关电感与关断状态下开

关管的关断电容(Coff)谐振,降低了开关的插入损

耗,提高了隔离度。同时,避免了匹配网络的使用,
减小了芯片面积。

1.2 开关电感

开关电感的原理图如图3(a)所示,Port1端到

Port2端导通时的等效电路如图3(b)所示。

(a)电路结构

(b)Port1端到Port2端导通时的等效电路

图3 开关电感及等效电路原理图

Port1端到Port2端导通时,M1管导通,M2管

关闭;同时,Mind1管关闭,Mind2管导通。导通和

关闭的 MOS管分别等效为一个小电阻(Ron)和一
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个小电容(Coff)。
假设Ron,M1和Ron,ind2远小于Coff的等效阻抗,则

由电感L和电容Coff,M2构成的LC 网络的谐振频率

近似表示为:

ω2≈ 1
L(Coff,M2+Coff,ind1)

(1)

式中,ω为信号角频率,ω=2πf。
在该谐振频率附近,Port1端到Port2端呈现低

阻态,具有低的插入损耗;Port1端到Port3端呈现

高阻态,具有高的隔离度。
为了使插入损耗和隔离度均最优,要合理选择

M1、M2管的尺寸。通过增加开关管的宽度,降低

导通电阻Ron,减小插入损耗,但关断电容Coff会显

著增加,使隔离度降低。

55nmCMOS工艺下,NMOS管Ron、Coff随栅

宽的变化曲线如图4所示。适当增大开关管尺寸,
将Ron降低到5Ω以下,Coff控制在40fF以内。

图4 NMOS管Ron、Coff随栅宽的变化曲线

为进一步提高性能,需要对 Mind1、Mind2管的

尺寸 优 化。定 义 Mind1、Mind2 管 的 关 断 电 容

Coff,ind和 M1、M2管的关断电容Coff,M之比为k,为:

k=Coff,ind

Coff,M
(2)

28GHz频率下,插入损耗和隔离度随k值的变

化曲线如图5所示。可以看出,当k值为0.4~0.5
范围时,插入损耗和隔离度均达到最优。因此,取k
值为 0.4~0.5,当 M1、M2 管 的 尺 寸 选 定 后,

Mind1、Mind2管的尺寸即可确定。

1.3 开关管悬浮衬底设计

为进一步减小插入损耗,提高开关的线性度,该
微波开关中,开关管采用悬浮衬底的设计,能有效避

免衬底电流对插入损耗的影响,改善射频性能。

图5 插入损耗和隔离度随k值的变化曲线

悬 浮 衬 底 设 计 的 原 理 如 下。将 深 N 阱 中

NMOS开关管的体端浮空,或连接一个大电阻(几
千欧姆)到地,使衬底呈现交流浮空的状态。同时,
在深N阱上串联一个大电阻,避免信号由深N阱泄

漏至电源。
导通串联 MOS管及其等效电路如图6所示。

可以看出,随着输入功率的增加,源极与漏极间的电

压摆幅随之增大。当输入功率达到一定值时,源、漏
与衬底间的寄生PN结二极管导通,产生从源、漏泄

漏到衬底的漏电流,造成信号的损失,使插入损耗升

高。采用悬浮衬底设计后,衬底处于交流浮空状态,
源、漏与衬底间的寄生PN结二极管P端处于悬空

状态,显著减小了大信号下寄生二极管所致的漏电

流,从而减小了插入损耗。

(a)MOS管结构    (b)等效电路

图6 导通串联 MOS管及其等效电路

关断并联 MOS管及其等效电路如图7所示。
在传统开关管设计中,MOS管的衬底通常接源极。
在输入功率较大时,漏极与衬底间的寄生二极管导

通,使开关的功率处理能力降低。采用悬浮衬底设

计后,源、漏与衬底间寄生的2个二极管公共的正极

处于交流悬浮状态,无论输入功率多大,始终都有1
个二极管处于反偏状态,不会导通。因此,输入1dB
压缩点显著提高。
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(a)MOS管结构 (b)等效电路

图7 关断并联 MOS管及其等效电路

采用悬浮衬底设计前后插入损耗和隔离度的仿

真曲线如图8所示。可以看出,悬浮衬底可显著降

低插入损耗,提高了开关的隔离度。

图8 采用悬浮衬底设计前后插入损耗和隔离度曲线

2 版图设计和电路仿真

本文SPDT微波开关的版图如图9所示。2个

通道采用对称的设计,提高通道间的一致性。采用

了开关电感,只需1个电容实现对两个通道的匹配。
芯片面积大幅减小,尺寸为240μm×180μm。

图9 本文SPDT微波开关的版图

本文微波开关采用55nmCMOS工艺,通过

CadenceSpectre完成仿真验证。为了保证开关在

高频时的性能,对版图的寄生参数和电磁模型进行

了混合仿真验证。
插入损耗、隔离度曲线如图10所示。输入输出

回波损耗曲线如图11所示。可以看出,在28GHz
处,插入损耗小于-1.7dB,隔离度大于30dB,输入

输出回波损耗皆小于-20dB。输入1dB压缩点仿

真曲线如图12所示。可以看出,输入1dB压缩点

大于12dBm。

图10 插入损耗、隔离度曲线

图11 输入输出回波损耗曲线

本文与其他文献中SPDT开关的参数对比如表

1所示。相比其他开关,本文SPDT微波开关兼具

插入损耗低、隔离度高的优势,芯片面积较小。
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图12 开关P1dB的仿真曲线

表1 本文与其他文献中SPDT开关的参数对比

参数 文献[6] 文献[7] 文献[8] 本文

CMOS工艺

尺寸/nm
90 180 65 55

频率/GHz DC~60 20~40 28 28

插入损耗/dB <3 <2 1.8 1.7

隔离度/dB >48 >15 24 30

P1dB/dBm 17 11 0 12

面积/mm2 0.5916 0.0252 0.0634 0.0432

3 结 论

本文基于55nmCMOS工艺,设计了一种低插

损、高隔离度SPDT微波开关。通过开关电感和悬

浮衬底的设计,显著改善了微波开关的射频性能,同
时提高了线性度。仿真结果表明,在28GHz频率

下,该微波开关的插入损耗小于1.7dB,隔离度大

于30dB,输入1dB压缩点大于12dBm。
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一种易烧写高可靠的硅化物多晶熔丝修调电路
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(中国电子科技集团公司 第二十四研究所,重庆400060)

摘 要: 多晶硅熔丝是一种单次可编程(OTP)的非易失存储单元,常用于集成电路的修调,确保

电路在PVT下性能稳定。对传统熔丝修调电路进行了改进,设计了一种常规修调电压下高可靠

的硅化物多晶熔丝修调电路。该电路具有功耗低、易扩展和复用性强等优点。基于0.25μm
CMOS工艺流片测试,该电路在3.3V电压下实现了14位DAC高31位温度计码恒流源的修调。
关键词: 熔丝修调;硅化物多晶硅;匹配设计
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AnEasilyBlowingandHighlyReliableSilicidedPolysilicon
FuseTrimmingCircuit

ZHANGLin,LIJing,FUDongbing,WAN Xianjie,DINGYi
(The24thResearchInstituteofChinaElectronicsTechnologyGroupCorp.,Chongqing400060,P.R.China)

Abstract: Polysiliconfusesareonetimeprogrammablenon-volatilememoryelementswhichareallowedto
calibratetheintegratedcircuitstoassurethecircuit’sperformancestabilityatPVTcorners.Basedonthe
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0 引 言

熔丝修调作为片上永久性的记忆单元,广泛应

用于高精度模拟电路的修调、裸片标识等方面[1]。
多晶硅电熔丝(eFuse)修调电路的传统结构如图1
所示。修调前后电压Vf的变化完全由Rfuse上的压

降变化决定,为实现 OUT从低到高的状态翻转,

Rfuse需从修调前的数十Ω急剧增大到修调后的 MΩ
量级。该传统电路功耗低、结构简单,但存在两个缺

点:1)为了使修调后的Rfuse阻值急剧增大,对修调方

法提出高的修调脉冲电压或精确地(ns量级)控制

其脉冲宽度及下降时间的苛刻要求[2-4],该修调电压

甚至超过了电路最高额定电压,而为了找到适应于

各种PVT下的脉宽及下降时间,只能通过批量修调

来实现,耗时长、成本高;2)即使Rfuse的阻值熔断急

剧增大(到 MΩ量级),但在高温、应力或长时间工

作下,该高电阻值可能发生回退变小,导致该修调电

路存在状态逆转的风险。
本文基于多晶硅熔丝电熔断机制和匹配设计,

在传统结构中引入一个参考电阻和一个伪差分放大

器。放大器用来分担传统结构中完全依赖于修调电

阻增大的压降变化,大大降低了对熔丝电阻熔断程

度的要求,实现了常规电压下高可靠的熔丝修调。
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该电路具备易烧写、无状态逆转风险、易扩展等

优点。

图1 传统的熔丝修调电路

1 多晶硅熔丝电熔断机制

1.1 多晶硅熔丝的结构

多晶硅熔丝物理结构如图2所示,现代工艺中

的多晶硅熔丝被称为金属硅化物-多晶硅熔丝,主要

包括金属硅化物和多晶硅两层。

图2 多晶硅熔丝物理结构

多晶硅熔丝电阻宽为W,长为L。金属硅化物

的厚度th2远小于多晶硅的厚度th1。电极端头面积

大于中间面积,以减小接触电阻,因此电阻呈狗

骨形。

1.2 多晶硅熔丝熔断机理

综合相关的文献研究[2-3,5-6],影响多晶硅熔丝

修调特性的因素包括金属硅化物材料(如钨、镍等)、
多晶硅掺杂类型和掺杂浓度、熔丝长度和宽度、熔丝

端头形状(如矩形、锥形)、修调电压、脉冲宽度、下降

时间等。主要的物理机制包括焦耳热、相变、电迁

移、热迁移和应力迁移。熔断经历的非线性过程如

图3所示。
第一阶段,加上修调电压后,在初始t0时刻,金

属硅化物电阻远小于多晶硅电阻,大多数电流流过

金属硅化物,导致金属硅化物发热。随着温度上升,

金属硅化物的导电性降低,多晶硅载流子密度呈指

数增加,金属硅化物成为主要的导电层,总电阻减

小,形成“电阻减小-电流增大-温度升高-电阻减小”
的正反馈。第二阶段,温度持续升高,导致金属硅化

物-多晶硅熔丝、部分电极及熔丝周边的硅氧化物开

始融化乃至部分汽化。第三阶段,多晶硅熔丝融化

后比硅氧化物融化后的动态粘度低约三个数量级,
电迁移驱动熔丝材料沿电场方向移动,并开始夹断

熔丝。第四阶段,硅融化时的收缩效应导致熔丝裂

开形成空洞,在此后很短的时间内,空洞持续增大。
第五阶段,到t3时刻,空洞增至最大,电阻达到1×
107Ω量级,电流、电迁移力迅速下降,应力导致硅开

始填充空洞,电阻减小,电流再次增大,应力迁移与

热迁移达到暂态平衡。第六阶段,应力、焦耳热开始

缓慢释放,空洞与本征硅共存,到t5时刻,R5为约1×
103Ω量级的金属硅化物完全消失后剩余的纯多晶

硅电阻。

图3 多晶硅熔丝修调时电阻变化

传统结构采用更高的修调脉冲电压或严格控制

脉宽及其下降时间,使得电阻停留在第四、五阶段,达
到1×106Ω~1×107Ω量级,实现修调前后状态翻转。

本文改进的熔丝修调电路基于修调前熔丝电阻

约几十Ω量级、修调后至少为几kΩ量级的情况,在
常规修调电压下无需严格控制修调脉宽、下降时间,
即可确保状态翻转,而且无状态逆转。

2 改进后的熔丝修调电路

2.1 熔丝修调基本单元

改进后的熔丝修调基本单元如图4所示。在传

统结构中引入一个参考电阻Rref和一个伪差分放大

器AMP。设NM1和NM2的尺寸相同(宽为WN,
长为LN,阈值电压为Vthn),PM1和PM2的尺寸相

同(宽为WP,长为LP,阈值电压为Vthp)。为不失一
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般性,令|Vthn|=|Vthp|,沟道长度调制系数λp=λn,
漏源电流Ids=Ibp。设Rfuse修调前后的电阻分别为

Rfi(约几十 Ω)、Rft(约几kΩ),参考电阻 Rref位于

Rfi、Rft之间,本电路取为1kΩ。

图4 熔丝修调基本单元电路图

修调过程中,Rfuse的阻值将由Rfi变化到Rft。首

先考虑Rfuse=Rref的中间状态。匹配设计下,PM1
电流支路可看做是PM2电流支路的复制,AMP中

四个晶体管都处于饱和区,放大器输出电压Vf约等

于PM2的栅端电压VG_PM2,记gm_PM1为PM1的跨

导,ro_PM1、ro_NM1分别为PM1、NM1的小信号输出阻

抗,当NM1、PM1的饱和度相近时,AMP的小信号

电压增益达到最大,记为AVmax:

AVmax=gm_PM1×(ro_PM1‖ro_NM1)≈

    2Ibp
VOD_PM1

× 1
(λF+λn)Ibp≈

1
λpVOD_PM1

(1)

对于沟道长度不太短的 MOS管,λ小于0.01/V,
设置 PM1的过驱动电压VOD_PM1约为0.3V,则

AVmax可超过300倍。
其次考虑Rfi<Rref的情况。若Rfi接近于Rref,

PM1、PM2都 将 处 于 饱 和 区,Rfi<Rref,则 Vf>
VG_M2。一般地,初始的Rfi大大小于Rref,PM1趋向

于进入线性区,Vf会更高,设置栅端偏置电压VG_M2

在INV1的翻转阈值之上,就确保了修调前Vf在

INV1的翻转阈值之上。
最后考虑修调后Rft>Rref的情况。随着Rfuse上

压降的增大,NM1饱和度降低,则伪差分放大器放

大倍数持续降低。修调过程中,放大倍数及电压Vf

的前仿真如图5所示。可近似认为放大倍数在从增

益最大到 NM1管刚好进入线性区(Ids仍接近10

μA)的范围内,放大倍数呈线性降低,放大器从增益

最大(此时增益约为320倍)到NM1管刚好进入线

性区(此时增益约为80倍)的平均增益AVmean超过

150倍。取 AVmean为150倍,进行计算。若VDD为

3.3V,|Vthp|=|Vthn|=0.6V,则修调后Rfuse的阻

值Rft只需比Rref大1.2kΩ(即达到2.2kΩ),Rfuse上
的压降将增大约12mV。此时,Rfuse上压降VDD-VP

为22mV,导致Vf从2.4V降低1.8V至约0.6V
(AVmean越大,Vf下降得越多),Vf变到INV1的翻转

电压之下,熔丝修调后实现了状态翻转。由此可见,
引入Rref和AMP后,对修调后Rft的电阻值要求由

传统结构中的 MΩ量级降低为kΩ量级,极大地降

低了对熔丝熔断程度的要求,同时也避免了熔丝修

调电阻回退造成状态逆转的风险。

图5 修调过程中放大倍数及电压Vf的前仿真

本电路多晶硅熔丝电阻Rref的长宽尺寸L/W=
2.5μm/0.35μm,方块电阻约为7Ω/□,故修调前

Rfi=50Ω。假设修调后金属硅化物层完全消失,仅
剩纯多晶硅层,方块阻值则增大约310Ω/□,即修调

后Rft=2.2kΩ。参考电阻Rref选定为熔断前后电

阻的算术平均值,即Rref为1kΩ。

AMP中晶体管的匹配设计与Rref阻值的合理

选择是本电路高可靠性实现的保证。AMP中,不可

避免地存在输入失调电压VOS,一方面通过版图的

匹配设计将VOS降至最小,另一方面需适当增大Rref

的电阻取值以抵抗VOS可能导致的虚断。Rref的选

择还应充分考虑PDK、Cadence模型、PCM 参数及

实际加工时的工艺波动。

2.2 熔丝修调基本单元位数扩展

该熔丝修调基本单元易进行位数扩展,一个扩

展成8bit的熔丝修调电路图、版图如图6所示。该

版图(含控制电路)尺寸为300μm×100μm。

(a)电路图
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(b)版图

图6 扩展为8bit的熔丝修调电路图和版图

3 设计验证和测试结果

修调后的DAC恒流源如图7所示。8个8bit
共64bit的熔丝用于修调14位DAC中的高5位温

度计码的31个恒流源,每个恒流源含两个修调位,
权重分别为1LSB、0.5LSB,即每个恒流源总共可

向下修调1.5LSB。

图7 修调后的DAC恒流源(单个)

DACDNL修调前后对比测试如图8所示。由

于布局布线等因素的影响,该DAC在修调前存在

高31位恒流源电流偏大的系统性误差,最高可达

5LSB,最低至2.5LSB。

图8 DNL修调前后对比测试

本修调电路仅需时钟输入、数据输入、熔丝使能

三个端口,通过两路移位寄存器即可实现修调。修

调电压采用3.3V常规供电电压。利用串行移位数

据寄存器,先将熔修信息送入62个熔丝数据寄存器

位(需熔断时该位为高,本例中全为高)。再将 NC
接地进行熔丝修调使能。最后,通过另一路串行移

位控制寄存器送入单个高脉冲,该单脉冲依次与串

行移位数据寄存器位做“与”操作,产生图6中的开

关控制信号S,实现熔丝修调。
从图8可以看出,修调后高31位恒流源每一位

的DNL误差都小了1.5LSB,达到预期。对20只

修调后的电路做125℃下240h的动态老练、150℃
下72h的静态老练以及125℃下1000h的寿命试

验。再对DNL进行测试,DNL测试结果依然保持

为修调后的结果,熔丝修调无状态逆转。

4 结 论

根据金属硅化物-多晶硅熔丝熔断机制,基于匹

配设计思想,对传统熔丝修调电路进行了改进。该

结构易修调、可靠性高、易扩展。实测表明,采用

0.25μmCMOS工艺,3.3V修调电压下该熔丝修

调电路成功地对14位DAC高31位恒流源的每一

位实现了1.5LSB的DNL修调,且在高温、长时间

工作后无状态逆转。
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一种多数据同步互斥管理机制的实现
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摘 要: 不同数据间同步互斥是影响多核处理器核间通信的重要因素。为提高不同数据节点间

的通信效率,降低通信延迟,并减少数据传输的丢包现象,结合自适应随机早期检测(ARED)算法

和二进制指数退避(BEB)算法,提出一种软硬件结合的同步互斥管理分配方式。通过 Matlab建模

分析两种算法的可行性,并移植到ZYNQ7000开发平台中进行仿真测试。测试结果表明,该通信

机制具有较低的丢包率和延迟时间,提高了整体传输效率,降低了通信过程延迟等待时间。
关键词: 同步互斥;ARED算法;丢包率;延迟

中图分类号:TP368.1;TN919.3 文献标志码:A 文章编号:1004-3365(2021)02-0225-05
DOI:10.13911/j.cnki.1004-3365.200470

ImplementationofaMulti-DataSynchronizationandMutual
ExclusionManagementMechanism

LINKang1,2,ZHANGLing2,YUZongguang1,2,CHENZhenjiao2,XUEHaiwei2
(1.SchoolofInternetofThingsEngineering,JiangnanUniversity,Wuxi,Jiangsu214122,P.R.China;

2.The58thResearchInstitute,ChinaElectronicsTechnologyGroupCorp.,Wuxi,Jiangsu214035,P.R.China)

Abstract: Synchronous mutualexclusion between different datais animportantfactor affecting the
communicationbetweenmulti-coreprocessorcores.Inordertoimprovethecommunicationefficiencybetween
differentdatanodes,reducethedelayofcommunication,andreducethelossofdatatransmission,combining
AdaptiveRandom EarlyDetection (ARED)algorithm andBinaryExponentialBackoff (BEB)algorithm,a
managementallocationmethodofsynchronousmutualexclusionthatwascombiningsoftwareandhardwarewas

proposed.ThefeasibilityofthetwoalgorithmswasanalyzedbyMatlabmodeling,andthesynchronousmutual
exclusionmanagementallocationmethodwastransplantedtotheZYNQ7000developmentplatformforsimulation
testing.Thetestresultsshowedthatthecommunicationmechanismhadalowerpacketlossrateanddelayedtime,

whichimprovedtheefficiencyofoveralltransmissionandreducedthedelayedtimeofcommunicationprocess.

Keywords: synchronousmutualexclusion;AREDalgorithm;packetlossrate;delay

0 引 言

在多核通信过程中,同时访问众多节点常常会

导致数据总线出现拥塞、竞争。对于多核数据传输,
自旋锁和信号量机制有效满足了不同数据间的同步

互斥,但是,只能保证同一时刻有1个节点访存共享

资源,长时间持有会造成其他进程进入睡眠状态。
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当硬件机制难以满足多节点并行访存时,加入

软件算法更为可靠,这有效保证了不同节点对共享

资源的有序访问。常用软件算法有动态XY算法、

RED算法、BEB算法等[1]。文献[2]提出了一种基

于片上路由的网络转向算法,但通路延迟过高。文

献[3]提出一种无线网络 MAC层中的BEB算法。
文献[4]提出了一种动态内存存取算法,提高了共享

资源的利用率,但判断延迟较长。
针对上述问题,本文提出了一套数据传输控制

过程中的同步互斥管理方法。根据不同竞争程度的

拥塞环境,设计了一种软硬件结合的同步互斥分配

机制,结合ARED算法、BEB算法进行指定分配。
文章第1节介绍了BEB算法、ARED算法的实

现,介绍了同步互斥分配机制的实现过程;第2节使

用 Matlab软件对两种算法进行建模分析;第3节给

出了同步互斥分配机制与两种算法的性能对比;第

4节给出结论。

1 同步互斥管理机制

1.1 BEB算法的实现

BEB算法通过动态调节竞争窗口CW 来控制

节点访问数据机会。当产生拥塞竞争时,节点在(0,

CW]内随机选用1个时隙,进行回退等待,降低发生

竞争冲突的概率。当CW 较小时,节点回退时间较

短,访存数据的等待时间缩短。但CW 过低时,节点

退避时间过短,来不及获取缓存而丢失数据。当

CW 较大时,节点回退时间过长,数据传输时间增

加。因此,CW 值的设定尤为重要。当退避时间结

束而数据节点仍未获取缓存空间时,系统将当前发

送节点的CW 加倍,并重启BEB回退。假设第i次

调用BEB算法的竞争窗口长度为CWi,则CWi=2i

CW0,i=1,2,...,m。多节点获取共享资源过程如

图1所示。
采用BEB算法时,通过实时分析缓存拥塞情

况,动态调节竞争窗口,能很好地满足不同节点的访

存机会。调节竞争窗口包括2个时间节点[5],具体

如下。
当初始竞争时,设置竞争窗口为:

ICW=aCWmin(rand-1Nf
) (1)

式中,aCWmin为此时的CW 默认值,rand 为[1.1,

1.5]内随机数,Nf为备选的节点数量。

图1 多节点获取共享资源的示意图

当前数据成功发送时,设置CW 值为:

SCW=
aCWmin(rand- 1ΔQ

),ΔQ≥QT

aCWmin(rand+ 1ΔQ
),ΔQ<Q

ì

î

í

ï
ï

ï
ï T

(2)

式中,ΔQ 为当前计压差,QT为平均计压差。
引入ΔQ 和QT后,能反映当前环境下数据节点

竞争的状况。当ΔQ≥QT时,表示该节点相比其他

节点的数据缓存冲突更严重,对接下来的数据传输

将更有利。

1.2 ARED算法的实现

ARED算法是通过监测共享资源,根据拥塞情

况实时地调整数据包平均队列长度,减少拥塞机会,
降低数据包发送速率,从而降低了传输延迟、丢包

率,提高了资源利用率[6-7]。
当节点检测到新传输的数据时,首先计算缓冲

区队列平均长度Lav,并与2个事先设置的对比参数

(最小队列值为Lmin,最大队列值为Lmax)比较,分析

丢包情况。若Lav小于Lmin,此时,平均队列长度不

会造成拥塞,丢弃概率则为0;若Lav大于Lmax,说明

平均队列长度超过拥塞最大限度,丢弃概率则为1,
阻止后续数据进入队列传输。若Lmin<Lav<Lmax,
丢包率P 为:

P=
0,Lav≤Lmin

1,Lav≥Lmax

P,Lmin<Lav<L

ì

î

í

ï
ï

ïï
max

(3)

按此概率对检测到的新数据实施丢弃。当Lmin

<Lav<Lmax时,根据文献[6]的计算方法进行改进,

P 与中间值Pb与进入缓冲区数据量count有关。
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Pb与最大丢包率Pmax、Lmin、Lmax有关,Pb随Lav的变

大呈线性增大。Pb与P 的关系式为:

Pb=Pmax×
Lav-Lmin

Lmax-Lmin
(4)

P= Pb

1-count×Pb
     (5)

为提高传输队列的稳定性,对 Pb进行改进。

Pmax不使用固定值,而通过定期检测Lav所处的范围

进行比例调整。在[Lmin,Lmax]范围内划分3个区

域,分别为[Lmin,Lm1)、[Lm1,Lm2]、(Lm2,Lmax]。
具体检测方法是:如果Lav在[Lmin,Lm1)内波

动,说明数据丢失较激进,应适当减少Pmax;如果Lav
在(Lm2,Lmax]内,说明数据丢失较保守,应适当增大

Pmax,保证 Lav在[Lm1,Lm2]内。Pmax调整的关系

式为:

Pmax=
Pmax×α,Lav∈[Lmin,Lm1)

Pmax,Lav∈[Lm1,Lm2]

Pmax×β,Lav∈(Lm2,Lmax

ì

î

í

ï
ï

ïï ]
(6)

式中,α 为[0.9,1.0]范围内的随机数,β为[1.0,

1.1]范围内的随机数。
通过不断调整Pmax值,提高传输队列的连续性,

使整个数据传输维持在稳定状态。丢弃率会随着

Lav和count的变化而缓慢变化,避免产生过激的丢

包率。

1.3 同步互斥分配机制的实现

数据间通信控制的性能需求有:1)平均传输时

间短;2)数据丢包率低;3)并行效率高。针对不同的

拥塞竞争环境,当数据传输较大、拥塞程度较严重

时,先考虑数据传输的完整性;当拥塞程度一般时,
先考虑传输效率、等待延迟。本文设计了一套拥塞

环境控制分配器,包括控制单元、采集模块、分析计

算模块,框图如图2所示。该分配器采集拥塞环境

的相关信息,分析实时环境下的竞争场景,调用合适

的软件算法。

图2 拥塞环境控制分配器框图

控制单元包含3个发送端和3个接收端。发送

端用于对采集模块、预设指数存储单元和算法存储

单元发送控制使能信号,接收端用于接收外部、采集

模块和选择分配单元的响应和请求信号。
当控制单元接收到外部传递的分配请求信号

All_req时,便向采集模块发送采集使能信号Col_en,
开启采集模块的工作。

采集模块接收到Col_en后,开始采集当前环境

的实时信息,包括运行队列中的数据节点数量 NT、
处于运行状态和等待状态的节点数量等,再将采集

好的信息传递给分析计算单元,同时向控制单元发

送响应信号Col_ack。
分析计算模块用于计算当前环境下节点的竞争

指数,过程如下。设队列中处于运行状态的节点数

量为NS,拥塞环境下最长等待时间节点数量为Vi。
运行队列的平均负载长度AL为 NT除以 NS之值再

向下取整[8],即为:

AL=[NT/NS] (7)
此时,环境竞争指数IG为:

IG=AL×Vi (8)
将计算得到的IG传递给判断分析单元,并与存

储单元提前发送的预设竞争指数IGy进行比较判断,
再将判断结果发送给竞争场景识别单元。对预设竞

争指数根据拥塞环境的变化情况进行实时调整。
竞争场景识别单元根据判断分析的结果对竞争

场景进行识别。若IG≥IGy,此时数据量传输较大,
拥塞情况较为严重,认定竞争场景级别为高。当IG
<IGy时,则认定竞争场景级别为低。再将识别结果

传递给选择分配单元。
当选择分配单元接收到高竞争场景级别时,为

避免传输过程不必要的数据丢失,提高数据传输准

确率,需适当降低数据传输速率并调整数据丢包率。
此时,从算法存储单元中调用 ARED算法更为合

适。当接收到低竞争场景级别时,此时传输丢失较

小,为提高不同节点的并行传输效率,减少不同节点

的等待时间,可选择BEB算法。
当选择分配单元完成算法的调用后,便向控制

单元发送End_ack信号,表示当前分配结束。控制

单元接收到End_ack后,根据提前设定的周期T 重

新开启分配工作,以解决当前拥塞情况突变造成的

算法与竞争场景不匹配问题。
判断分析单元、竞争场景识别单元及选择分配

单元仅需判断和选择逻辑,工作周期较短。为了提

高整个分配模块的工作效率,在控制单元接收到

Col_en后便发送Ind_en和Alg_en信号,提前将预
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设指数存储单元和算法存储单元的数据传递出去。

2 Matlab建模分析

对于两种同步互斥算法,使用 Matlab进行建模

分析。针对ARED算法,为方便分析,将Lav设置在

Lmin与Lmax之间,根据式(4)、(5)、(6),设置Lmin=
50,Lmax=100,count=100,随机测试3000次。丢

包率曲线如图3所示。可以看出,丢包率维持在

3%以下,且丢包曲线相对平缓。

图3 ARED算法的丢包率曲线

对于BEB算法,提出了一种仿真模型。发送N
次数据包,在每次发送前对当前节点动态设置CW
值。BEB算法仿真流程如图4所示。

图4 BEB算法仿真流程

初始状态时,竞争窗口长度为L0,T 对退避值

进行累加。数据是否传输成功的判断使用随机数

Pi与P 比较,若Pi>P,表示传输成功;否则,表示

失败。变量i记录节点当前退避次数[3]。
设置N=10,通过 Matlab随机测试200次。不

同环境下的时隙间隔不同,分析时只考虑退避总时

隙。重传时间间隙曲线如图5所示,当p=0.10、
aCWmin=10时,时间间隙稳定在3~22;当p=0.20、
aCWmin=25时,重传时隙稳定在5~46,且失败率较

低。这有效满足了拥塞竞争场景较低的需求。

(a)p=0.10,aCWmin=10

(b)p=0.20,aCWmin=25
图5 重传时间间隙曲线

3 FPGA验证

本文将两种同步互斥算法移植到ZYNQ7000
开发平台上进行仿真验证。ZYNQ7000平台集成

了具有ARMCortexA9双核处理器的处理系统和

Xilinx可编程逻辑[9]。使用DMA方式对批量数据

进行传输,DMA读写测试框图如图6所示。
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图6 DMA读写测试框图

在AXI_DMA与AXI_BRAM 之间发送、接收

相关数据。发送和接收时间采用滴答时钟配置的测

量函数来计算。算法性能测试指标为传输时间、丢
失率[10-12]。

对传输时间设计测试程序,通过传输数量不同

的数据产生不同的拥塞情况。传输数据量分别设置

为1000、5000、20000、100000、500000。通过系

统自动分配传输节点,同时引入 ARED算法、BEB
算法、本文算法进行测试,每组数据测试20次,取平

均值。三种算法的传输时间如表1所示。

表1 三种算法的传输时间

传输数

据量

传输时间/μs
ARED算法  BEB算法  本文算法

1000 18.07 15.91 15.93
5000 83.12 74.23 74.17
20000 315.53 310.71 309.24
100000 1511.41 1851.33 1451.14
500000 7214.32 9411.23 6823.45

针对数据量较大的情况,通过计算传输过程中

正确到达的数据量,间接测算出数据丢失率,并与文

献[6]进行对比。三种算法的数据丢失参数如表2
所示。

表2 三种算法的数据丢失参数

参数 ARED算法 BEB算法 本文算法 文献[6]

传输数据量 500000 500000 500000 563097
正确传输量 481246 466379 481668 540887
丢失数量 18754 33621 18332 22210
丢包率 3.75 6.72 3.67 3.94

可以看出,传输时间随着数据量的增大而变大。
当传输量低于20000时,BEB算法的传输时间比

ARED算法更小,与本文算法相近。这表明,当传

输量较小时,BEB算法更具优势。当传输量较大

时,综合分析传输时间和丢包率,本文算法更具优

势。原因是,其他算法的最大退避次数增加,传输时

间较大,丢包率较高。

4 结 论

本文分析了一种多数据同步互斥管理机制,比
较分析了软硬件机制的优缺点,提出了一种改进的

互斥管理分配机制,即针对拥塞竞争程度的不同选

择使用ARED或BEB算法,满足了不同拥塞环境

的需求。Matlab建模、FPGA 仿真测试的结果表

明,本文算法结合两种算法优势进行灵活管理分配,
大幅降低了丢包率。本文研究对多核数据间同步互

斥机制研究提供了有益价值。
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设计传感器相关结构尺寸的重要参考依据。针对目前传感器日益复杂化的阻抗匹配结构,对现有

的集总参数模型进行了优化,并进行了相关理论推导。实验结果表明,优化后的模型计算出的反

射系数最大误差为6.0dB,插入损耗最大误差为0.7dB,模型准确度相较于优化前有了明显的提

升。因此,优化的集总参数模型对耦合式 MEMS微波功率传感器的设计与优化具有一定的应用
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Abstract: Themicrowavecharacteristicsofcoupled MEMS microwavepowersensorcouldbeanalyzedand
calculatedbythelumpedparametermodel,whichhadbecomeanimportantreferenceforthedesignofsensor’s
structureandsize.Fortheincreasinglycompleximpedancematchingstructureofsensors,thelumpedparameter
modelofthesensorwasoptimizedandderivedinthiswork.Themeasurementresultsshowedthatthemaximum
calculatederrorofreflectioncoefficientwas6.0dB,andtheinsertionlosswas0.7dB.Theaccuracyofthemodel
wasobviouslyimprovedaftertheoptimization.Therefore,thelumpedparametermodeloptimizedinthisworkhad
certainapplicationvalueandreferencesignificanceforthedesignandoptimizationofcoupledMEMSmicrowave

powersensors.

Keywords: MEMS;microwavepowersensor;lumpedparametermodel;optimization

0 引 言

随着微波技术的不断发展,微波信号被广泛应

用于无线通信[1]、雷达与电子对抗[2]、军事装备[3]以

及医疗电子[4]等领域。微波功率作为表征微波信号

的重要参数,对其进行精确快速地检测非常重要。
基于微机电系统(MEMS)的微波功率传感器因具有
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无需电源、可检测频带宽等优点,现已成为常用的微

波检测仪器之一[5]。耦合式 MEMS微波功率传感

器最早由L.Han等人在2007年提出[6],此类微波

功率传感器兼具了热电式功率传感器宽的动态检测

范围和电容式功率传感器可在线检测等优点,有较

高的应用价值。到目前为止,已有许多学者对此类

微波功率传感器进行了研究。

2009年,L.Han等人对耦合式 MEMS微波功

率传感器进行了结构优化,加入了电容补偿结构和

阻抗匹配结构,提高了传感器的微波性能,但集总参

数模型只能对较简单结构进行推导计算[7]。2010
年,Z.Q.Zhang等人对耦合式 MEMS功率传感器

的封装进行了研究与优化,得到了提升微波性能的

方案[8]。2013年,他们又对此类传感器建立了一种

可进行相位分析的集总参数模型,实现了较高的准

确度,但仅对不含阻抗匹配结构的传感器进行了实

验验证,并未研究在传感器结构较为复杂时模型的

准确度[9]。2014年,Z.X.Yi等人在耦合式传感

器的基础上加以改进,提出了一种具有更高动态检

测范围的传感器,但未对传感器的集总参数模型进

行优化,仍无法对具有较为复杂阻抗匹配结构的传

感器进行计算与分析[10]。
可以看出,现有的耦合式 MEMS微波功率传感

器的集总参数模型适用范围较窄,只能对较简单结

构进行分析。目前,耦合式微波功率传感器为了实

现更好的微波匹配性能,大多采用较复杂的阻抗匹

配结构,现有的集总参数模型已经无法很好地满足

传感器设计的需要。针对上述不足,本文对现有的

集总参数模型进行了优化与分析,使模型具有了更

强的适应性。首先,根据加入阻抗匹配结构后传感

器的特点,对集总参数模型的相关部分进行了更细

致的划分;接着,使用微波网络分析法对模型进行了

推导,得出了传感器集总参数模型的解析公式;最
后,将模型优化前后的结果与实验测试的数据进行

了对比分析。结果表明,经过优化后的集总参数模

型具有较高的准确性,可以对结构复杂的耦合式

MEMS微波功率传感器进行较为准确的计算与

分析。

1 工作原理

耦合式 MEMS微波功率传感器的结构如图1
所示。其工作原理为:通过共面波导(CPW)传输线

将微波信号从端口1传输至端口2,实现了功率检

测过程中信号的在线传输。图中的 MEMS双悬臂

梁结构起到耦合的作用,将CPW 信号线上固定比

例的微波功率耦合出来并传输至负载电阻进行吸

收,负载电阻将吸收的微波功率转化为热能,使得热

电堆的冷热两端产生温度差。基于塞贝克效应,两
个输出电极之间会产生电势差,其大小与负载电阻

吸收的微波功率大小成正比。由于悬臂梁的耦合比

例为固定值,因此通过测量两个输出电极之间的电

势差,便可以得出微波信号功率的大小,实现微波功

率的在线检测。图中空气桥的作用是连接被悬臂梁

分隔开的地平面。金属块的作用是稳定热电堆的冷

端温度,防止两侧的热电堆产生串扰。阻抗匹配结

构的作用是改善器件的传输线阻抗匹配特性以及优

化器件的微波性能。

图1 耦合式 MEMS微波功率传感器结构图

2 模型优化与推导

2.1 集总参数模型的优化

在耦合式 MEMS微波功率传感器的结构中,

MEMS悬臂梁通过与CPW之间产生电容来实现微

波功率的耦合,会在一定程度上破坏CPW 传输线

的匹配特性,导致器件微波性能下降。所以在设计

过程中,通过加入匹配阻抗结构来实现更低的反射

系数与插入损耗。匹配阻抗结构通过在 MEMS梁

的附近加入共面波导不均匀区来实现,如图2所示。
可以看出,加入阻抗匹配结构之后,在不同位置

上,共面波导传输线的特性阻抗会有所不同。在制

造工艺不变的条件下,为了在获得更高耦合度的同

时保持芯片的成品率,用于耦合的 MEMS梁也从原

本的单梁结构改进为双梁结构。因此,提出的适用

于单固支梁、无阻抗匹配结构的集总参数模型已无
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法满足传感器相关参数的推导与计算。针对这种情

况,本文对现有传感器的集总参数模型进行了改进,
如图3所示。

(a)基本结构

(b)优化结构

图2 耦合式 MEMS微波功率传感器结构对比图

(a)改进前

(b)改进后

图3 改进前后传感器的集总参数模型对比图

可以看出,本文提出的新集总参数模型对不同

区域的共面波导传输线作了更为详细的划分。图

中,Z0 表示未加入阻抗匹配结构的CPW特性阻抗,

Z1 则表示经过阻抗匹配优化之后的CPW 特性阻

抗。根据不同传感器的结构特点,模型参数可以作

相应调整,使模型与传感器更加契合。改进后的集

总参数模型具有更强的适应能力,可以对阻抗匹配

结构复杂的传感器进行计算与分析。

2.2 模型的推导与计算

使用微波网络分析法对改进过后的集总参数模

型进行推导。首先将模型划分为7个区域,如图4
所示。

图4 模型区域划分

根据微波技术相关理论[11],计算得出每一个区

域的转移矩阵Ai:

Ai=
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(1)
式中,ω为微波信号的角频率,θ1 和θ2 为对应区域

传输线的电长度,C 为 MEMS悬臂梁耦 合 器 与

CPW信号传输线之间的电容,可表示为:

C= ε0wl
g0+g1/εr+Cf

(2)

式中,ε0 为真空中的介电常数,g0 为悬臂梁与CPW
间的距离,w 为悬臂梁的宽度,l为悬臂梁的长度。

g1 为介质层的厚度,εr 为介质层的相对介电常数。

Cf为梁边缘电容,其值约为总电容的20%~50%。
根据式(1)和式(2),可以计算出整个网络的总

转移矩阵:

Atotal=∏
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232



第2期 左 文等:耦合式 MEMS微波功率传感器集总参数模型的优化

端口1和端口2的匹配负载阻抗均为Z0,根据

归一化A参数与非归一化A 参数的关系可得:

Atotal=
a11 a12
a21 a
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ê
ê

ù

û

ú
ú

22
=
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A21·Z0 A
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ù

û
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22

(4)

联立式(1)、式(3)和式(4),利用 Mathematica
软件计算出归一化散射矩阵中各元素的值:

 a11=a22=(4ωC(1+jωCZ0)Z1sin(2θ1+θ2)+
(-4-8jωCZ0+ω2C2(4Z20+Z21))cos(2θ1+θ2)-
ω2C2Z21cos(2θ1-θ2))/(4(-j+ωCZ0)2) (5)

 a12=-jZ1((8jωCZ0+4-4ω2C2Z20-ω2C2Z21)sin(2θ1+θ2)+
(4ωC+j4ω2C2Z0)Z1cos(2θ1+θ2)+
4(ωC-jω2C2Z0)Z1cos(θ2)+
ω2C2Z21(sin(2θ1-θ2)+2sin(θ2)))/(4Z0(-j+ωCZ0)2)

(6)

 a21=-jZ0(4ωCZ1(1+jωCZ0)(cos(2θ1+θ2)+cos(θ2))+
(4-4ω2C2Z20-ω2C2Z21+j8ωCZ0)sin(2θ1+θ2)+
ω2C2Z21(sin(2θ1-θ2)-2sinθ2))/(4Z1(ωCZ0-j)2)

(7)
根据散射矩阵和转移矩阵之间的转换关系,得

到微波网络的S参量矩阵:
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根据式(8),计算出反射系数S11和插入损耗S21
的数值。在不考虑介质损耗的情况下,根据能量守

恒定律,计算出悬臂梁耦合比例β:

β=S231+S241=1- S11 2+ S21( )2

2
(9)

根据推导出的解析公式,在部分条件确定的情

况下,针对性地对某项参数进行优化与分析。当需

要优化的变量较多时,模型的建立与求解需要花费

较长的时间,计算量较大。因此,在设计过程中,借
助ADS软件进行验证性的仿真运算。S 参数电路

模型如图5所示。
利用ADS软件,可以根据集总参数模型,较快

地得出器件相应的微波参数值。在对传感器阻抗匹

配结构进行设计优化的前期,结合模型优化求解与

ADS仿真验证这两种方法,可以较快地缩小传输线

相关尺寸参数的范围,以缩短后期使用 HFSS软件

进行最终优化和求解的时间。

图5 S参数电路模型

3 测试与分析

对耦合式 MEMS微波功率传感器进行优化设

计,最终制备的传感器SEM图如图6所示。

图6 传感器SEM图

使用CascadeMicrotech1200ProbeStation微

波探针平台和 KEYSIGHTE5071C矢量网络分析

仪对传感器的反射系数S11和插入损耗S21进行测

试。在9~11GHz的频段内,将实验测数据与优化

前后集总参数模型计算出的S参数进行对比,结果

如图7所示。
可以看出,相较于优化前的传感器集总参数

模型,本文优化后模型计算出的传感器S 参数与

实测结果的差距较小,反射系数S11的最大误差为

6.0dB,插入损耗S21的最大误差为0.7dB。在S
参数的变化趋势方面,实验测试的结果随频率波

动较大,而利用模型计算出的结果则变化平缓。
这是因为在传感器制备的过程中,存在一些不理

想的因素,例如梁的弯曲和工艺误差等。在测试

过程中,梁可能发生振动,进而影响仪器测试结果

的稳定性。因此,传感器S 参数的实测结果随频

率波动较大。
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(a)反射系数S11

(b)插入损耗S21
图7 模型计算出的S参数与测试结果的对比

优化前后,传感器集总参数模型的准确度对比

如表1所示。可以看出,优化后模型在计算准确度

方面有了较明显的提升,能更准确地计算出耦合式

MEMS微波功率传感器的S11和S21。

表1 优化前后模型准确度对比

S参数名称 S11 S21

未优化模型的平均误差 62.42% 13.77%

优化后模型的平均误差 54.84% 11.66%

提高的百分比 7.58% 2.11%

4 结 论

为了更好地对耦合式 MEMS微波功率传感器

的微波特性进行计算与分析,本文对现有传感器集

总参数模型进行了优化,使其可以应用于阻抗匹配

结构较为复杂的传感器上,扩大了模型的适用范围。
实验测试结果表明,优化之后的模型具有较高的准

确度,能更好地对传感器的微波性能进行计算与

分析。
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ReviewofOutputRippleSuppressionMethodsforChopperAmplifiers

ZHANGSanfeng,ZHOUXiong,LIQiang
(InstituteofIntegratedCircuitsandSystems,SchoolofElectronicScienceandEngineering,UniversityofElectronicScienceand

TechnologyofChina,Chengdu610054,P.R.China)

Abstract: Throughmodulationanddemodulation,thechoppingtechniquecouldeffectivelyreduceamplifier’s
inputreferrednoiseandoffset,andimprovethecommon-moderejectionability.Therefore,ithadbeenwidelyused
inhigh-performanceanalogfront-enddesign.Duetotheupmodulatedoffsetandlowfrequencynoise,largeripple
appearedattheoutputoftheamplifier,whichrequiredadditionalfilteringprocess.Anintroductionofworking
principlesofchopperamplifiersandmechanismsofoutputripplewerepresentedinthispaper.Areviewofstate-of-
the-artripplerejectiontechniqueswasgiven,whichprovidedausefulreferencefordesignersadoptingthechopping
technique.

Keywords: chopping;amplifier;inputoffset;outputripple

0 引 言

物联网技术的发展加大了对微型传感器的需

求,包括用于医疗监控的生物传感器,以及用于基础

设施、工业和环境监控的物理传感器。以生物信号

传感器为例,被检测的电信号非常微弱,甚至低至数

十μV,并且伴随着数百 mV的共模干扰。这要求

前端检测电路具有低输入噪声、低失调和高共模抑

制能力。
斩波技术通过调制解调的方法可以实现以上性

能要求[1]。然而,输入失调电压和低频噪声被调制

到斩波频率时,放大器输出会受到较大的纹波干扰,
可能影响后级电路的工作,甚至使得放大器本身产

生输出饱和,严重影响电路性能,因此需要进一步

处理。
文章第1节分析介绍了斩波调制技术的工作原

理和纹波产生机理;第2节介绍了在信号通路中加
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滤波器的方案;第3节介绍了引入反馈通路的滤波

方案;第4节给出结论。

1 斩波调制的原理和纹波产生机理

1.1 斩波技术的基本原理

图1给出了斩波调制技术电路模型及其时域、
频域表示。输入低频信号VIN经过第一级斩波器

后,时域上被转换为频率为fCH的方波,频域上被调

制到fCH和其奇次谐波处。调制信号和放大器低频

误差叠加后被放大,此时放大器的输入输出包含高

频的调制信号和低频误差。第二级斩波器将调制信

号重新解调到低频,低频误差则被调制到高频。最

终,高频的调制误差通过滤波器滤除,降低了放大器

的输入失调和噪声。

图1 斩波调制技术电路模型及其时域和频域表示

低频误差是指放大器的输入失调电压和输入闪

烁噪声(1/f噪声)。从图1可知,为了有效去除1/f
形式的噪声,斩波频率应高于闪烁噪声的转角频率。

斩波技术还可以显著提高放大器的共模抑制能

力,原理如图2所示。

图2 斩波调制技术提高共模抑制比的原理分析

不同于差模输入信号,斩波技术是连续时间调

制技术,共模输入信号的传递不受输入斩波开关切

换的影响。因此,低频共模干扰信号在经过第一级

斩波器后并未被调制,其频率范围不变。放大器的

共模抑制比有限,经过放大器后,共模信号会转换成

相应幅度的差模,且其频率分布范围与输入共模信

号一致,幅度取决于放大器的共模到差模增益。在

经过第二级斩波器后,差模信号被调制到高频,被滤

波器滤除,从而提升了整体的共模抑制能力。
由上述分析可知,斩波调制技术可以有效降低

放大器的输入噪声、输入失调,并提高共模抑制

能力。

1.2 纹波产生机理

在图1的时域波形中可以看到,滤波之前的信

号中包含被放大后所需的输入信号和放大后调制到

高频的误差。通常将输出所包含的调制到高频的误

差称作纹波。一般情况下,放大器的输入失调为毫

伏量级,被放大调制的纹波可能达到数百 mV,这会

严重影响后级电路的工作,甚至使放大器饱和,较大

的纹波还会限制放大器的有效信号摆幅。纹波的幅

度取决于放大器的输入失调和实际应用下输入失调

到输出端的增益。
纹波是由对低频误差的一次调制而产生,相应

的输入信号则经过两次调制。这种经过不同次数的

调制将低频误差和信号在频域上分离,这是斩波技

术提高电路性能的根本原因。

2 信号通路输出纹波抑制

输出纹波抑制的最直接方案是在信号通路上加

滤波器,用于衰减调制后纹波形式的调制误差或者

未调制的低频误差。纹波衰减的幅度取决于滤波器

的种类和阶数。

2.1 低通滤波器

采用有源低通滤波器滤除纹波的方案如图3所

示。这种方案简单易行,由GM1输出的电流要在C1
上进行积分后到达输出端[2]。这种结构还可以作为

传统的两级运放使用,第一级提供低噪声低失调,第
二级提供输出所需要的驱动能力和摆幅,同时将电

容C1 用作密勒补偿电容,以满足稳定性要求。整体

的两级放大器可以当作一个核心放大器,用于反馈

回路。使用密勒电容来达到滤除纹波的目的,需要

使用较大的C1 电容来实现低的低通截止频率,这会

增加电路的面积消耗。图3所示的放大器的输入失

调受限于第二级放大器的输入失调VOS2和第一级的

增益。假设第二级失调电压为20mV、第一级增益

632



第2期 张三锋等:斩波放大器输出纹波抑制方法综述

为100倍,输入失调电压则受限在200μV。输出级

采用自调零技术可以降低这一影响,但会带来额外

的电路复杂度和功耗开销,且自调零技术是离散时

间技术,工作过程中引入了采样操作,会引入噪声折

叠等问题。

图3 采用有源低通滤波器滤除纹波的方案

2.2 陷波滤波器

输出纹波的频谱分量主要集中在斩波频率及其

奇次谐波处,只有在这些频率点附近的滤波是有效

的。低通滤波器在这些频率点的衰减程度与低通滤

波器的截止频率和滤波器阶数有关,而截止频率受

限于信号带宽。假设信号带宽为5kHz、斩波频率

为20kHz,如果低通滤波的截止频率为5kHz,则1
阶滤波器在斩波频率处只有12dB的衰减。更高阶

的滤波器则提升了电路设计成本。
采用采样保持陷波滤波器滤除纹波的方案如图

4所示。这种方案可以更有效地衰减输出纹波[3]。

图4 采用采样保持陷波滤波器滤除纹波的方案

零阶采样保持的传输函数为:

H(f)=e-jπfT×sin
(πfT)
πf

(1)

式中,T 为采样周期,与斩波时钟周期一致。可以看

出,斩波频率处的传输函数为零,可以非常有效地衰

减输出纹波。
采用采样保持陷波器的缺点是:1)采样是离散

时间操作,会引入噪声折叠问题;2)会在斩波频率引

入相移,当电路用于反馈系统时,这会导致电路不稳

定,增加了频率补偿的难度。
还可以采用连续时间陷波滤波器来滤除纹波。

然而,对于连续时间电路,陷波频率通常由无源元件

确定,难以对准斩波频率,需要额外的复杂电路来保

持陷波器的频率和斩波频率一致,否则会降低纹波

抑制效果。

2.3 解调前高通滤波

上述方案在输出级加上低通滤波器或者陷波滤

波器,以滤除已经被搬移到高频的纹波。滤波器设

计需要考虑稳定性及对后级的驱动能力,这增加了

电路的设计复杂度和成本。由图1可以看出,在放

大器的输入和输出端,信号和低频误差在频谱上可

以明显区分,信号位于高频,而误差位于低频。解调

前高通滤波如图5所示。在第二级斩波器之前加入

高通滤波器,滤除了低频误差,有效地抑制了输出

纹波。

图5 解调前高通滤波

文献[4]采用了这种结构。由于存在输入失调

电压和第一级增益,第一级放大器的输出可能有较

大的失调甚至饱和,从而影响电路正常工作,因此需

要抑制第一级放大器的直流增益,并保护斩波频率

附近的增益。在文献[4]中,两级斩波放大器被放置

在由电容组成的反馈回路中,在第一级放大器的输

入和输出跨接一个适当阻值的电阻,可以保证直流

增益为1,且不影响高频增益。电容C1 和RB 组成

的高通角要在满足滤除低频误差的同时,不影响斩

波频率附近的信号通过。电容C2 用作密勒补偿以

满足稳定性,也有一定的滤波效果。相比于在输出

端添加滤波器,该方案成本没有额外的功耗开销,滤
波效果取决于中间高通滤波器的阶数和转角频率的

设置。

2.4 使用自调零的斩波放大器

自调零技术也是一种用来有效降低放大器低频
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误差的动态技术[1]。与斩波调制不同,自调零是一

种采样技术,会造成噪声折叠,且输出不连续。斩波

放大器产生纹波的根本原因是对低频误差的频谱搬

移,如果放大器更精密,产生的输出纹波会更小。使

用自调零的斩波放大器如图6所示。采用自调零放

大器作为核心放大器[5],可有效降低输出纹波,但自

调零技术增加了噪底,需要更大的功耗以满足噪声

性能要求。

图6 使用自调零的斩波放大器

文献[6]展示了另外一种调零技术。该调零技

术在原有的电容反馈框架上仅添加两个额外的开

关,消耗的硬件成本较低。缺点是该技术利用了调

零的速度大于失调电压的恢复建立速度的原理,要
求电路具有较大的时间响应系数,即只适合具有高

通特性且转角频率较低的设计,如应用于生物电信

号采集的放大器。另外,与自调零技术一样,该技术

也会引入一定程度的噪声折叠。

3 反馈通路输出纹波抑制

在信号通路中加入滤波器是一种直接的纹波抑

制方案,本质上是直接阻止纹波或阻止引起纹波的

成分向下级传递,但实质上没有补偿放大器的输入

失调电压。放大器的输出依然含有较大的纹波,只
是经过滤波后,纹波会衰减到不影响后级电路的程

度。但是,高能量斩波频率中纹波的存在会限制放

大器输出级的有效信号摆幅,降低放大器的线性度,
甚至造成输出饱和。因此,为了同时保证电路的性

能,需要在抑制纹波的同时,降低电路内部由低频误

差导致的较大的电压/电流波动,这要求对放大器的

输入低频误差进行补偿。

3.1 陷波型反馈补偿

含陷波器的反馈纹波抑制电路如图7所示,它
是一种使用反馈电路来抑制输出纹波的斩波放大

器[7]。GM3首先检测并放大GM2的输入,再经过一次

斩波调制,此时斩波器的输出含有低频的误差干扰

和被调制到高频的信号。陷波滤波器滤除被调制到

高频的信号,只剩下低频误差。最后通过GM4将检

测到的低频误差反馈回电路,并抵消原有的低频误

差。最终,GM2输入端的纹波被反馈回路的增益

(GM3的高频增益和GM4的低频增益相乘)所衰减,从
而达到抑制纹波的目的。这里的陷波滤波器通常由

第2节介绍的采样保持陷波滤波器实现,但会引入

噪声折叠。GM1和GM4可以通过传统的差动差分放

大器(DDA)实现。

图7 含陷波器的反馈纹波抑制电路

与在信号通路中采用的陷波器不同,这里的反

馈通路只用来补偿输入低频误差,不引入信号通路

的相移,且补偿了电路内部由低频误差引入的抖动,
增加了电路性能。但是,需要关注反馈回路本身的

稳定性,因为陷波器本身会在斩波频率处引入较大

的相移。出于对稳定性的考虑,需要保证回路的单

位增益频率低于斩波频率,这与回路建立时间的要

求相互矛盾。因此,通常需要更高的斩波频率来保

证稳定性和建立时间,但是,更高的斩波频率会引入

大的电流噪声和剩余失调电压。

3.2 积分型反馈补偿

图8给出了含积分器的反馈纹波抑制方案[8]。

图8 含积分器的反馈纹波抑制方案

与图7相比,该方案有以下不同点:1)检测点不

同,图8结构在输出端进行检测,输出级GM2也属于

反馈回路,可以提供更高的回路增益;2)图8所示结

构的VOUT先经过由C2 构成的高通回路,其有效信

号被衰减,纹波部分无损通过,然后被调制到低频,
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被积分器放大,积分器进一步滤除了调制到高频的

信号;3)图8中的反馈回路不含离散时间操作,不引

入噪声折叠,噪声性能更好;4)图8结构采用了连续

时间反馈电路,没有采样保持电路引入大的相移的

问题,稳定性更好。

3.3 带失调补偿的解调前高通滤波

在2.3节中,介绍了在放大器解调前插入高通

滤波的简单纹波抑制实现方案,但要求GM1具有较

低的低频增益,否则会造成第一级输出饱和。含失

调补偿的解调前高通滤波电路如图9所示。通过检

测隔直电容C1 两端的直流电压差,并反馈补偿该差

异,最终保持电容C1 两端的直流电平相等[9]。通过

反馈的方式,降低了GM1的输出失调,因此不再要求

GM1具有较低的低频增益,避免了输出饱和,扩大了

电路的可适用范围。

图9 含失调补偿的解调前高通滤波电路

3.4 其他方案

反馈回路的精度同样会限制电路的性能,可以

在反馈回路中进一步采用斩波调制、自调零等技术

增强反馈回路的精度,如文献[10]采用了自调零的

积分器。另外,文献[11]采用数字校正的反馈回路,
回路检测输出纹波的大小,进而调整输入对管的尺

寸,直接降低输入失调电压。

4 结 论

本文分析了采用斩波调制技术提升电路性能的

原理,介绍了纹波产生的机理和目前被广泛应用的

纹波抑制技术。纹波抑制主要包含信号通路滤波和

反馈通路滤波两大类。反馈方案补偿了放大器的低

频误差,通常性能更好,但电路成本更高。设计人员

需要在性能和设计开销方面折中考虑。
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Abstract: A methodforimprovingthereinforcingqualityofthesurfacemountcomponentswithgluewas
introduced.Thekeyindexestocharacterizetheadhesivereinforcementprocessqualityofsurfacemountelements
weresummarized.Basedontheindexes,theorthogonalexperimentwasstudied.Accordingtotheresults,the
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0 引 言

混合集成电路(HIC)作为微电子领域的一个重

要分支,正朝着高性能、多功能、小型化和高可靠性

方向发展[1]。为应对恶劣应用环境,通常要对 HIC
内部的表面贴装元件(SMD)进行加固处理,以提升

抗振性能和整体可靠性。
底部填充技术多用于倒装芯片封装技术[2],也

适用于混合IC内部的元件粘胶加固。元件粘胶加

固工艺是将粘接剂对元件底部进行填充,消除元件

下方的镂空区域来改善安装结构,从而提升牢固性

和质量可靠性。底部填充方式的粘胶加固工艺的相

关研究集中于组装结构设计、粘接剂选型、粘接剂施

加等方面。应用粘接剂固化工艺时,通常套用粘接

剂厂商提供的固化温度、固化时间,对工艺参数的研

究较少[3]。本文优化了粘接剂固化工艺的参数,大
幅提升了粘胶加固工艺质量。

1 粘胶加固质量评价标准

1.1 国军标评价标准

为评 价 混 合 IC 内 部 元 件 的 牢 固 性,标 准

《GJB548B-2005微电子器件试验方法和程序》中“方
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法2019.2芯片剪切强度”规定了片式元件剪切强度

的测量方法,根据残留模式规定了不同的失效判据。
剪切强度评价标准的示意图如图1所示[4]。

本文关于剪切强度的测量按照该标准方法,符
合以下任一条判据的器件均视为失效:1)达不到1
倍曲线的剪切强度要求;2)达不到1.25倍曲线的

剪切强度要求,元件在附着材料上的残留面积小于

附着区面积的50%;3)达不到2倍曲线的剪切强度

要求,元件在附着材料上的残留面积小于附着区面

积的10%。

(a)剪切强度评价标准 (b)均值影响因子

图1 剪切强度评价标准及首次试验因素对剪切平均值的

影响因子曲线

为简化试验,本文以2倍曲线作为元件剪切强

度的最低要求。本次试验以0603片式元件为样品,
其剪切强度的计算以《火炬牌电容器选项指南》[5]为
依据。根据2倍曲线计算出0603片式元件剪切强

度下限,约为15.4N。

1.2 企业评价标准

标准GJB548明确了元件剪切强度的下限,未
对剪切强度的一致性做出规定。这不利于控制底部

填充工艺的质量一致性。高可靠性的应用要求是同

一只电路中相同封装元件的剪切强度的最大值和最

小值的商小于3。
现代企业采用统计过程控制技术(SPC)和工艺

能力指数(CPK)评估工艺能力[6],本文以剪切强度

均值的0.5倍、1.5倍为上、下限,计算 CPK 值,

CPK值越高,表示剪切强度的一致性越高。企业通

常要求CPK值大于1.33。

2 固化条件优化

2.1 影响因素确定

粘接剂固化工艺中,使用电热鼓风烘箱,方式为

随炉升温固化。为改善粘接剂在元件底部的流动性

能,提高了填充率,从而提升了剪切强度,本文采用

预固化工艺,即烘箱稳定于预固化温度后放入电路

进行预固化,预固化后再升温到固化温度,按固化时

间进行固化。

固化工艺的影响因素包括预固化温度和时间、
固化温度和时间。本文选用的固化条件为:150℃、
固化时间30min。固化温度由材料特性确定,不宜

变更,所以本文重点研究其余三个因素,即预固化温

度、预固化时间、固化时间。

2.2 首次正交试验

依据表1选定因素、水平,依据表2进行正交试

验,记录试验数据,依据表3、表4进行试验数据处

理。试验结果如图1、图2、图3所示。

表1 首次正交试验的因素-水平表

水平 预固化

温度/℃

预固化

时间/min

固化时

间/min

试验1-水平1 80 10 30

试验1-水平2 120 30 60

表2 首次正交试验的正交试验表

试验 预固化

温度

预固化

时间

固化

时间

剪切强度

平均值/N

剪切强度

CPK值

试验1-A 水平1 水平1 水平1 L1=46.3 C1=1.2

试验1-B 水平1 水平2 水平2 L2=49.9 C2=1.78

试验1-C 水平2 水平1 水平2 L3=50.1 C3=1.89

试验1-D 水平2 水平2 水平1 L4=48.1 C4=1.94

表3 首次正交试验中各因素及水平对剪切强度平均值的影响

参数 因素

水平 预固化温度 预固化时间 固化时间

剪切

强度

平均

值/N

试验1-
水平1(K1)

试验1-
水平2(K2)

(L1+L2)/2
=48.1

(L3+L4)/2
=49.1

(L1+L3)/2
=48.2

(L2+L4)/2
=49.0

(L1+L4)/2
=47.2

(L2+L3)/2
=50.0

影响

因子

K=|K2-K1| 1 0.8 2.8

表4 首次正交试验中各因素及水平对剪切强度CPK值的影响

参数 因素

水平 预固化温度 预固化时间 固化时间

剪切

强度

CPK
值

试验1-
水平1(k1)

试验1-
水平2(k2)

(C1+C2)/2
=1.49

(C3+C4)/2
=1.915

(C1+C3)/2
=1.545

(C2+C4)/2
=1.86

(C1+C4)/2
=1.57

(C2+C3)/2
=1.835

影响

因子

k=|k2-k1| 0.425 0.315 0.265
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(a)CPK影响因子 (b)水平影响均值

图2 首次正交试验结果一示意图

(a)水平影响CPK (b)均值影响因子

图3 首次正交试验结果二示意图

表中,L1~L4 是某一实验分组获得的所有剪切

强度值的平均值。C1~C4 是某一试验分组获得的

所有剪切强度值的CPK值。K1~K2 是某一因素

某一水平对应的剪切强度平均值,表示其他因素综

合作用相同时该因素在该水平时的综合剪切强度平

均值。K 是某一因素对剪切强度平均值的影响因

子,表示该因素对于剪切强度平均值影响的显著性。

k1~k2 是某一因素某一水平对应的剪切强度CPK
值,表示其他因素综合作用相同时该因素在该水平

时的综合剪切强度CPK值。k是某一因素对剪切

强度CPK值的影响因子,表示该因素对于剪切强度

CPK值影响的显著性。
在本次试验选取的因素和水平范围内,对于

剪切强度平均值,预固化温度的影响≈预固化时

间的影响<固化时间的影响;对于剪切强度CPK
值,预固化温度的影响>预固化时间的影响>固

化时间的影响。当预固化温度升高,预固化时间

延长,固化时间延长时,剪切强度的平均值及CPK
值均呈上升趋势。因此,在第二次正交试验中,选
择更高的预固化温度、更长的预固化时间、更长的

固化时间。

2.3 第二次正交试验

依据表5选定因素、水平,依据表6进行正交试

验,记录试验数据,依据表7、表8进行试验数据处

理。试验结果如图4、图5所示。
在本次试验选取的因素和水平范围内,对于剪

切强度平均值,预固化温度的影响>固化时间的影

响,预固化时间的影响较小,可忽略;对于剪切强度

CPK值,预固化温度的影响>预固化时间的影响>
固化时间的影响。当预固化温度升高,预固化时间

延长,固化时间延长时,剪切强度平均值及CPK值

均呈上升趋势。因此,选择与固化温度相同的预固

化温度,则将预固化时间并入固化时间一并考虑,重
点研究固化时间对剪切强度的影响。

表5 第二次正交试验的因素-水平表

水平 预固化

温度/℃

预固化时

间/min

固化时

间/min

试验2-水平1 135 30 60

试验2-水平2 150 60 120

表6 第二次正交试验的正交试验表

试验 预固化

温度

预固化

时间

固化

时间

剪切强度

平均值/N

剪切强度

CPK值

试验2-A 水平1 水平1 水平1 L1=53.8C1=1.85

试验2-B 水平1 水平2 水平2 L2=55.3C2=2.44

试验2-C 水平2 水平1 水平2 L3=61.5C3=2.48

试验2-D 水平2 水平2 水平1 L4=58.5C4=2.49

表7 第二次正交试验中各因素及水平对剪切强度平均值

的影响

参数 因素

水平 预固化温度 预固化时间 固化时间

剪切

强度

平均

值/N

试验2-
水平1(K1)

试验2-
水平2(K2)

(L1+L2)/2
=54.55

(L3+L4)/2
=60

(L1+L3)/2
=57.65

(L2+L4)/2
=56.9

(L1+L4)/2
=56.15

(L2+L3)/2
=58.4

影响

因子

K=|K2-K1| 5.45 0.75
(绝对值)

2.25

表8 第二次正交试验中各因素及水平对剪切强度CPK值

的影响

参数 因素

水平 预固化温度 预固化时间 固化时间

剪切

强度

CPK
值

试验2-
水平1(k1)

试验2-
水平2(k2)

(C1+C2)/2
=20.145

(C3+C4)/2
=20.485

(C1+C3)/2
=20.165

(C2+C4)/2
=20.465

(C1+C4)/2
=2.17

(C2+C3)/2
=2.46

影响

因子

k=|k2-k1| 0.34 0.3 0.29
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2.4 固化时间对剪切强度的影响

固化时间对剪切强度的关系表如表9所示。固

化时间影响CPK曲线如图6所示。可以看出,随着

固化时间延长,剪切强度均值和剪切强度CPK值均

呈上升趋势。当固化时间大于150min时,上升趋

势明显减慢。考虑到固化周期和产能等因素,确定

固化时间为150min。

(a)CPK值影响因子 (b)水平影响均值

图4 第二次正交试验结果一示意图

(a)水平影响CPK (b)固化时间影响均值

图5 第二次正交试验结果二示意图

表9 固化时间-剪切强度关系表

试验

序号

预固化、固
化温度/℃

固化时

间/min

剪切强度

平均值/N

剪切强度

CPK值

1 150 30 50.2 1.76

2 150 60 54.3 1.93

3 150 90 57.4 2.15

4 150 120 58.8 2.39

5 150 150 60.3 2.48

6 150 180 60.9 2.50

7 150 210 61.1 2.49

图6 固化时间影响CPK曲线

2.5 改进前后对比

 改进前后的参数对比如表10所示。可以看

出,通过优化固化工艺,大幅提升了剪切强度平均值

和CPK值,剪切强度平均值达到60.3N,大幅超过

GJB548要求的15.4N。

表10 改进前后的参数对比

状态 预固化

温度/℃

固化时

间/min

剪切强度

平均值/N

剪切强度

CPK值

改进后 150 150 60.3 2.48

改进前 25 30 39.8 0.95

3 粘胶加固后质量检验

样品均采用自动点胶机进行粘胶加固工艺,保
证胶体的质量一致性。片式元件加固示意图如图7
所示。

图7 片式元件加固示意图

改进前后片式元件底部胶体分布如图8所示,
改进前后基板上胶体残留示意图如图9所示。可以

看出,改进前,片式元件底部与基板之间的缝隙存在

较大空洞。改进后,片式元件底部与基板之间的缝

隙完全被胶体填充,因此剪切强度平均值和CPK值

得到明显提升。

 
(a)改进前 (b)改进后

图8 改进前后元件底部胶体示意图
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(a)改进前 (b)改进后

图9 改进前后基板上胶体残留示意图

4 胶体流散的影响

元件加固胶的主要成分为环氧树脂,其在高温

下粘度降低、流淌性增加。胶体一旦流动且沾污其

他元件,会造成电路返工,甚至电路失效。因此,需
减少胶体流散对周边元件的影响。胶体边界不易测

量,常规的平面点胶试验无法验证电路内部三维结

构受到的影响。
本文模拟电路的实际结构,设计了一种用于衡

量胶体流散程度的试验。胶体流淌试验示意图如图

10所示。元件组装、粘胶加固、金丝键合均采用自

动设备,保证与正式生产过程一致。将胶体边界设

计为紧贴键合金丝压焊点,观察改进前后胶体边界

与压焊点的位置关系。
改进前后胶体边界示意图如图11所示。

(a)胶体流淌试验 (b)元件底部填充

图10 胶体流淌试验示意图

 
(a)改进前 (b)改进后

图11 改进前后胶体边界示意图

可以看出,改进前与改进后相比较,胶体边界与

压焊点的位置关系没有明显变化。这表明,本文方

法在改善底部胶体填充的同时,不会使胶体流散及

沾污。胶体在底部与基板间隙之间的填充存在毛细

作用,胶体粘度的降低可显著改善填充效果。本文

方法是通过优化固化条件降低胶体粘度。在胶体外

边界位置,不存在毛细作用,胶体粘度的降低对胶体

流淌的影响不大。

5 机理分析

剪切强度平均值及CPK值取决于粘接剂在

底部的填充率和粘接剂固化度。填充率取决于

粘接剂的粘度和流动时间。工艺试验表明,在固

化过程中,粘度发生显著变化所需的时间远远大

于粘接剂在该粘度下填充底部所需的时间。因

此,填充率取决于粘接剂所能达到的最低粘度,
而不是粘接剂在最低粘度维持的时间,即最低粘

度越低,粘接剂就能填充更多的底部面积,填充

率就越高。
对于聚合物体系,固化度越低,粘度越低[7]。胶

体的温度-时间曲线如图12(a)所示。可以看出,曲
线的面积反映了固化度。样品在150℃时,面积B
小于面积A。150℃预固化的样品与随炉升温的样

品相比,固化度更低,粘度更低。
胶体的粘度-时间曲线如图12(b)所示。可以

看出,样品在150℃时,粘度是最低的。150℃预固

化的样品与随炉升温的样品相比,最低粘度更低,填
充率更高,剪切强度平均值及CPK值更高。

延长粘接剂固化时间,有助于提升粘接剂固

化度、增加粘接剂在分子尺度上的交联固化[8],有
效消 除 内 部 缺 陷,提 高 剪 切 强 度 的 平 均 值 及

CPK值。

(a)温度-时间曲线
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(b)粘度-时间曲线

图12 胶体温度-时间曲线和胶体粘度-时间曲线

6 结 论

 本文通过正交试验优化了粘接剂固化工艺,
显著提升了片式元件的粘胶加固质量,大幅提升了

剪切强度平均值及CPK值。主要方法有:通过提高

粘接剂的预固化温度,降低了粘接剂在固化过程中

的最低粘度,提高了粘接剂在底部的填充率;通过延

长粘接剂的固化时间,提高了粘接剂的固化度;采用

正交试验,有效减少了试验次数,提高了试验效率。

本文提出的优化固化工艺成本低、效果好,对于

粘胶加固工艺优化具有一定借鉴意义。固化工艺对

底部填充质量的影响很大程度上取决于粘接剂的材

料特性,今后将进一步开展不同粘接剂材料的影响

试验。
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摘 要: 提出了一种具有高介电常数介质填充沟槽的绝缘栅双极晶体管(IGBT)。分析了高介电

常数介质调制效应。结果表明,与普通场阻型IGBT相比,该器件的击穿电压提高了8%,通态压

降减小了8%,关断损耗降低了11%;在相同通态压降下,该器件的关断损耗降低了35%。在栅极

与原HK介质之间增加介电常数更高的介质,进一步提升了该IGBT的性能。与普通场阻型

IGBT相比,在相同击穿电压与通态压降下,改进器件的关断损耗降低了57%。
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AnIGBTwithPartialHighPermittivityDielectricModulation

CHENWeizhen,CHENGJunji
(StateKeyLab.ofElec.ThinFilmsandIntegr.Dev.,Univ.ofElec.Sci.andTechnol.ofChina,Chengdu610054,P.R.China)

Abstract: AnInsulatedGateBipolarTransistor(IGBT)withatrenchfilledwithhighpermittivitydielectricwas
presented.Theeffectofhighpermittivitydielectricmodulationwasanalyzed.Theresultsshowedthat,compared
withthefieldstopIGBT,thebreakdownvoltageoftheproposeddevicewasincreasedby8%,theon-statevoltage
andturn-offlossweredecreasedby8%and11%,respectively.Atthesameon-statevoltagedrop,theturn-offloss
ofthedevicewasreducedby35%.Moreover,byaddinganotherdielectricbetweengateandthepreviousHK
dielectric,theperformanceoftheproposeddevicecouldbeenhancedfurther.Comparedwiththecommonfieldstop
IGBT,theturn-offlossofthemodifieddevicewasreducedby57%atthesamebreakdownvoltageandon-state
voltagedrop.

Keywords: IGBT;high-k;turn-offloss;powerdevice

0 引 言

功率器件是转换电能的关键部件之一,为了节

约能 源,必 须 减 小 功 率 器 件 的 工 作 损 耗。这 对

IGBT[1]而言,需降低通态损耗、关态损耗和开关过

程中的损耗。然而,通态损耗的降低与关断损耗的

降低存在矛盾关系。
为 了 改 善 IGBT 的 性 能,超 结 IGBT(SJ-

IGBT)[2]和具有高介电常数介质调制效应的IGBT

(HK-IGBT)[3]均被提出。SJ-IGBT 和 HK-IGBT
能使漂移区快速耗尽,相比普通场阻型IGBT(FS-
IGBT),它们的关断损耗均大幅降低。

与 MOSFET相比,IGBT的漂移区的厚度更

大。从工艺角度来看,无论是采用多次外延-多次注

入法[4],还是采用刻槽-填充法[5],超结工艺在IGBT
中的应用难度都较大。超结工艺对电荷平衡的要求

很高,在N柱与P柱的杂质存在电荷失衡时,器件

性能会严重衰退[6]。对于 HK-IGBT,在制作高深

宽比沟槽时,无论是刻蚀工艺[7],还是填充适配高介
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电常数的介质工艺[8],均存在工艺难度大的问题。
本文在 HK-IGBT的基础上,提出了一种具有

部分高 介 电 常 数 介 质 调 制 效 应 的IGBT(PHK-
IGBT)。本文器件中,HK介质处沟槽的深度仅为

HK-IGBT的一半。

1 PHK-IGBT的结构及原理

1.1 结构及原理

本文提出的PHK-IGBT与普通FS-IGBT的结

构分别如图1(a)、图1(b)所示。与FS-IGBT不同,
本文PHK-IGBT的沟槽栅下方增加了一块 HK的

介质。

(a)PHK-IGBT (b)FS-IGBT
图1 两种IGBT的结构剖面图

HK介质具有比半导体材料更高的介电常数。
图1(a)中,介质的上界面与栅极直接相接,其余界

面与N漂移区相接。HK介质厚度为漂移区厚度

的一半,目的是使介质所处沟槽的深宽比更适用于

制作工艺。
与FS-IGBT 相 比,PHK-IGBT 的 优 势 如 下:

1)HK介质增大了栅极与漂移区间的电容,有利于

通态时漂移区中电子积累层的产生及其浓度的增

大;2)HK介质具有转移电通量的作用[9],能优化关

态时漂移区的电场分布;3)高介电常数介质调制效

应加速关断过程中漂移区的耗尽[3],缩短了拖尾电

流持续的时间。

1.2 结构参数的影响

基于 Medici仿真软件,本文对1200V击穿电

压PHK-IGBT进行了仿真研究,并与1200VFS-

IGBT进行比较。两种IGBT的部分结构参数如表

1所示。除 HK介质以外,PHK-IGBT与FS-IGBT
的其余结构相同。

表1 两种IGBT的部分结构参数

参数 符号 仿真结果

元胞厚度/μm td 120
漂移区厚度/μm tN 110
半元胞宽度/μm w1+w2 5
半槽栅宽度/μm w1 2
槽栅深度/μm tg 5

N漂移区掺杂浓度/cm-3 Ndrift 5×1013

场阻层掺杂剂量/cm-2 DFS 9×1012

阳极P区掺杂剂量/cm-2 DP 2.5×1013

栅极电压为15V时,PHK-IGBT与FS-IGBT
的通态特性如图2所示。可以看出,HK介质的厚

度增大时,PHK-IGBT的通态电流密度减小。原因

是 HK介质不导电,占用了漂移区的导电面积[3]。

HK介质的厚度越大,漂移区的导电面积越小。这

是因为导通电阻越大,通态电流密度越小。

图2 两种IGBT的通态特性

从图2还可知,PHK-IGBT的通态电流密度高

于FS-IGBT。原因是,具有高介电常数的介质在栅

极与漂移区间构成更大的电容。通态时,栅极电位

高于漂移区,通过该电容在漂移区产生浓度更高的

电子积累层。
栅极电压为15V、阳极电压为2V时,IGBT的

电子浓度分布如图3所示。可以看出,PHK-IGBT
的漂移区电子浓度分布曲线高于FS-IGBT,尤其在

阴极一侧,增幅更明显。这使得PHK-IGBT的漂移

区载流子浓度分布更均匀,导通电阻更低,通态电流

密度更高。PHK-IGBT的 HK介质具有更高介电

常数时,栅极与漂移区间的电容进一步增大,漂移区
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载流子浓度得以提升。

图3 通态时两种IGBT的电子浓度分布

不同厚度 HK介质、不同相对介电常数时,两
种IGBT的关态特性如图4所示。可以看出,PHK-
IGBT的击穿电压高于FS-IGBT。HK介质具有转

移电通量的作用[9],关态时漂移区内电离施主电通

量会部分通过 HK介质,转移到栅极,使 N漂移区

与P基区间的电场峰值降低。

图4 两种IGBT的关态特性

临近击穿电压时两种IGBT的电场分布如图5
所示。

图5 临近击穿时两种IGBT的电场强度分布

可以看出,PHK-IGBT中阴极一侧的电场分布

更均匀平坦。在HK介质的下界面附近,垂直通过

界面的电通量密度在 HK介质与半导体材料内是

相等的[9]。因此,通过该界面的电场发生突变(如图

5所示)。在该界面附近,漂移区电场约为 HK介质

电场的eHK/eS倍[3],eHK与eS分别为 HK介质、半导

体材料的介电常数。与FS-IGBT相比,PHK-IGBT
中HK介质具有一定厚度和介电常数时,阴极侧电

场分布更均匀,阳极侧电场分布曲线更高,击穿电压

则更大。

HK介质厚度增大时,可微弱提高PHK-IGBT
的击穿电压。HK介质介电常数增大时,击穿电压

降低。因为漂移区电场为 HK介质电场的eHK/eS
倍,漂移区电场峰值达到临界击穿电场时,更高介电

常数HK介质的电场分布会更低。
从图5还可知,HK介质的厚度为55μm时,相

对介电常数为50、60的PHK-IGBT的阳极侧电场

分布几乎相同,后者的阴极侧电场分布更低。这表

明,HK介电常数越大,击穿电压越小。
负载电感为5mH、寄生电感为7nH、栅极电阻

为5Ω时,两种IGBT的关断特性如图6所示。可

以看出,相比FS-IGBT,PHK-IGBT的阳极电压上

升速率更慢。这是由于 HK介质增大了密勒电容,
使电压变化速率减小[3]。

图6 感性负载电路中两种IGBT的关断特性

相比FS-IGBT,PHK-IGBT的电流下降过程更

快速。图6中,在1.676×10-4s时,PHK-IGBT的

阳极电流几乎降为零,而FS-IGBT的电流仍缓慢下

降。原因是存在电流拖尾现象[3]。
临近击穿时两种IGBT的电子浓度分布如图7

所示。相同的关断时间条件下,PHK-IGBT的空间

电荷区更宽,准中性区宽度更窄。相比FS-IGBT,

PHK-IGBT更窄的准中性区获得了更短的电流拖
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尾时间。

图7 临近击穿时两种IGBT的电子浓度分布

1.3 性能比较

HK介质厚度为55μm、相对介电常数为50
时,两种IGBT的性能参数如表2所示。

表2 两种IGBT的性能参数

参数 PHK-IGBT FS-IGBT

击穿电压/V 1708 1583

通态压降/V 1.56 1.70

关断损耗/(mJ·cm-2) 8.65 9.72

可以看出,与FS-IGBT相比,PHK-IGBT的击

穿电压提高了8%,通态压降减小了8%,关断损耗

降低了11%。PHK-IGBT的通态压降为1.7V时,
关断损耗为6.3mJ/cm2,此时,PHK-IGBT的关断

损耗比FS-IGBT降低了35%。

2 更高介电常数介质的引入

2.1 结构参数的影响

由第1节可知,HK介质可增大栅极与漂移区

间的电容,提高通态时漂移区载流子浓度,减小了通

态压降。但是,HK介质在漂移区内引入了额外的

电场峰值。介质的电场峰值越大,越容易发生击穿。
因此,考虑在栅极与原 HK介质间增加另一种介电

常数更高的介质。这样,可在提升通态特性的同时,
减轻HK介质介电常数的提高对器件关态特性的

不利影响。改进后PHK-IGBT的结构如图8所示。

PHK-IGBT的部分结构参数如表3所示。变

量x指HK介质2的厚度。

HK介质2相对介电常数为500时,其厚度对

PHK-IGBT的性能影响如图9所示。可以看出,与

FS-IGBT、未 改 进 PHK-IGBT 相 比,改 进 PHK-
IGBT的通态压降更小。在厚度达到7μm以前,介
质2厚度越大,改进PHK-IGBT的通态压降越低。
介质2厚度的增加使改进PHK-IGBT的击穿电压

减小。介质2厚度达到10μm时,改进PHK-IGBT
的击穿电压为1584V。

图8 改进PHK-IGBT的结构剖面图

表3 PHK-IGBT的结构参数

参数 PHK-IGBT 改进后的PHK-IGBT

介质1厚度/μm 55 55~x

介质1相对介电常数 50 50

介质2厚度/μm - 1~10

介质2相对介电常数 - 200~800

图9 HK介质2厚度对改进PHK-IGBT的性能影响

介质2厚度为8μm时,HK介质2相对介电常

数对改进PHK-IGBT的性能影响如图10所示。可

以看出,介质2介电常数增加,使得改进 PHK-
IGBT的通态压降和击穿电压均降低,击穿电压受

到的影响较微弱。
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图10 HK介质2相对介电常数对改进PHK-IGBT的性能

影响

2.2 性能比较

FS-IGBT、PHK-IGBT 和改进 PHK-IGBT 的

通态压降与关断损耗的折中曲线如图11所示。可

以看出,改进 PHK-IGBT 中 HK 介质2厚度为

8μm,相对介电常数为500。
可以看出,与未改进 PHK-IGBT 相比,改进

PHK-IGBT获得了更低的关断损耗。在通态压降

为1.7V 时,改 进 PHK-IGBT 的 关 断 损 耗 仅 有

4.19mJ/cm2,比FS-IGBT降低了57%。

图11 三种IGBT通态压降与关断损耗的折中曲线

3 结 论

本文提出了一种具有部分高介电常数介质调制

效应的IGBT。通过在IGBT的沟槽栅下方填充一

块具有高介电常数的介质,实现了更高的击穿电压、
更小的通态压降、更低的关断损耗等良好性能。在

相同通态压降下,本文IGBT 的关断损耗比 FS-

IGBT的关断损耗降低了35%。通过在栅极与原

HK介质间引入具有更高介电常数的介质,进一步

提升了PHK-IGBT的性能。在相同通态、关态特性

下,与FS-IGBT相比,改进PHK-IGBT的关断损耗

降低了57%。
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摘 要: 对90nmPDSOIMOSFET的热阻进行了提取与研究。以 H型栅 MOSFET为研究对

象,将源体二极管作为温度敏感器,通过测量源体结电流与器件温度的关系以及源体结电流与器

件功率的关系,获得 MOS器件功率与器件温度的关系,从而获取 MOS器件热阻值。实验结果表

明,该工艺下PMOS器件的热阻比NMOS器件大,其原因是PMOS体区掺杂浓度比NMOS高,
而掺杂浓度越高,导热性越差,热阻就越大;H型栅器件的归一化热阻随沟道宽度的增加而增大,
其原因是随着沟道宽度的增加,体引出区域对器件导热的贡献变小;热阻随环境温度的上升而减

小,其原因是二氧化硅埋氧层的导热率随温度的升高而增大。
关键词: 部分耗尽SOI;自加热效应;热阻;源体二极管法;H型栅
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StudyonThermalResistanceof90nmPDSOIMOSFETs
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Abstract: Thethermalresistanceofthe90nm H-gatePDSOIMOSFETwasinvestigated.Thesource-body
diodewasusedasthethermometer,andthethermalresistancewasobtainedbymeasuringtherelationshipbetween
thejunctioncurrentandtemperature,andtherelationshipbetweenthejunctioncurrentandMOSdevicepower.The
experimentalresultsshowedthatthethermalresistanceofthePMOSwaslargerthanthatoftheNMOSinthis
technology.ThereasonwasthatthedopingconcentrationinthebodyregionofthePMOSwashigherthanthatof
theNMOS,andthethermalresistanceincreased withtheincreaseofthedopingconcentration.Duetothe
contributionofthebody-tiedregiontotheheatconductionwasdecreased,thenormalizedthermalresistanceofthe
H-gatedeviceincreasedwiththeincreaseofthechannelwidth.SincethethermalconductivityofSiO2increasedwith
temperature,thethermalresistancedecreasedwiththeincreasingambienttemperature.

Keywords: PDSOI;self-heatingeffect;thermalresistance;themethodofsource-bodydiode;H-gate

0 引 言

绝缘体上硅(Silicon-On-Insulator,SOI)器件以

其独具的绝缘层结构,在消除闩锁效应、减小寄生电

容、抗辐照、减小静态功耗等方面有着天然优势[1],
在亚微米技术开发中有着巨大潜力。然而,埋氧层

的导热率远小于体硅,约为体硅的百分之一[2],这严

重阻碍了器件的散热,导致器件工作时温度上升,从
而使器件的性能变差,即自加热效应。
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1980年代,自加热效应引起的负微分电导现象

被发现[3]。随后,自加热效应引起的载流子迁移率

退化、碰撞电离几率增加、结漏电增加等现象也逐渐

被认识并广泛研究[4-5]。一般通过改变绝缘层的结

构和材料[6-7]来减小自加热效应的影响,但都无法完

全消除自加热效应。为了准确模拟SOI器件特性,

SOI器件模型中需考虑自加热效应的影响。在业界

标准模型BSIMSOI4中,热阻Rth是自加热效应的

重要参数,表示单位功耗下温度的变化量,其值与工

艺密切相关。对不同工艺的器件,都需要进行热阻

的提参建模,供电路仿真使用。
目前有多种热阻提取方法,如交流电导法[8]、热

镜像法[9]、栅电阻法[10]、热噪声谱法[11]以及源体二

极管法[12]等。源体二极管法不需要特殊测试器件

结构,且仅需要半导体参数测试仪即可完成全部测

试。本 文 采 用 源 体 二 极 管 法 对 90nm PDSOI
MOSFET的热阻进行了提取与研究。

1 实 验

1.1 器件结构

本文的研究对象为90nmPDSOI工艺制备的

H型栅 MOSFET,其NMOS器件结构示意图如图

1所示。

图1 H型栅NMOS器件结构

1.2 测试方法

本文 所 用 测 试 仪 器 为 半 导 体 参 数 测 试 仪

Keithley4200。

MOSFET器件热阻Rth可表示为:

Rth=ΔTΔP=
dlgI( )bs /dP
dlgI( )bs /dT

(1)

式中,Ibs为源体结电流,P 为器件的功率(P=Ids·

VDS),T 为器件温度。
直接测试获得温度与功率关系比较困难,因此

通过测量Ibs与T 的关系以及Ibs与P 的关系,可间

接得到 P 与 T 的 关 系,从 而 在 此 基 础 上 提 取

MOSFET器件热阻。
源体二极管为温度敏感器。首先测量器件未开

启时Ibs与T 的关系,得到dlg(Ibs)/dT。然后测量

器件开启时Ibs与P 的关系,得到dlg(Ibs)/dP。最

后计算出热阻值。下面分别对Ibs与T 的关系的测

量及Ibs与P 的关系的测量进行详细说明。

1.2.1 Ibs与T 的关系的测量

以NMOS器件为例,测量Ibs与T 关系的电压

偏置如图2所示。栅端、源端、漏端及衬底均接地,

VBS为0~1V的扫描电压,步长为0.05V。分别在

环境温度为25℃、50℃、75℃、100℃下对Ibs进行

测试。
体电压的选择既不能过小,也不能过大。如果

小于二极管的开启电压,则电流过小,测试带来的误

差较大;如果过大,则会产生额外的功耗,产生自加

热效应,将影响测试结果。实验选取的体电压为

0.75V。在此偏置下,漏体结之间也存在电流,需要

在源端测量Ibs。由此可以得出在VBS为0.75V条

件下T 与Ibs的关系。在lg(Ibs)与T 的关系图中,
其曲线斜率即为d[lg(Ibs)]/dT 的值。

图2 测量Ibs与T 关系的电压偏置示意图

1.2.2 Ibs与P 的关系的测量

以NMOS器件为例,测量Ibs与P 关系的电压

偏置如图3所示。源端及衬底均接地,VGS电压为

1.5V。需要注意的是,两个实验中VBS要保持一
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致。MOS管开启后,无法再从源端测量源体结电

流,因此需从体端进行测量。为了防止漏体结电流

影响Ibs的测量,漏体结反偏,将VDS设置为1~
1.5V的扫描电压,步长为0.05V。根据实验数据做出

lg(Ibs)与P的关系图,其曲线的斜率即为d[lg(Ibs)]/

dP 的值。

图3 测量Ibs与P 关系的电压偏置示意图

2 结果与分析

在BSIMSOI4中,对于不同沟道宽度 W 的器

件,归一化热阻Rth0=Rth·W。下面以沟道宽度为

1.2μm、沟道长度为90nm的NMOS器件为例来

说明热阻提取的过程。
不同温度下的Ibs随VBS变化的曲线如图4所

示,将其转换为在VBS=0.75V条件下的lg(Ibs)-T
图,如图5所示。可知,曲线的斜率为0.0184,即为

d[lg(Ibs)]/dT 的值。

图4 不同环境温度下Ibs与VBS的关系曲线

图5 lg(Ibs)与T 的关系曲线

在环境温度为25℃、VBS=0.75V 条件下的

lg(Ibs)-P图如图6所示。可知,曲线斜率为443.5570,
即为dlg(Ibs)/dP 的值。

图6 lg(Ibs)与P 的关系曲线

由式(1)可以得出,热阻Rth的值为24106℃/W,
归一化热阻值Rth0为0.0289m℃/W。用同样的方

法,测试了相同条件的PMOS器件,Rth值为32221
℃/W,Rth0值为0.0387m℃/W。可以看出,同尺

寸下PMOS的热阻比 NMOS大。原因是,90nm
PDSOI工艺中,PMOS体区掺杂浓度比NMOS高,
而掺杂浓度越高,对声子传输产生的散射作用越强,
导热性越差[13],热阻就越大。

在25℃下,不同沟道宽度的NMOS器件热阻

如表1所示。可以看出,随着沟道宽度的增大,Rth0
增大。原因是,对于如图1所示的 H型栅器件,当
沟道宽度变化时,栅两侧作为体引出的P+体引出面

积并不发生变化。当沟道宽度较大时,P+体引出端

的散热可忽略不计。但随着沟道宽度的减小,P+体

352



李垌帅等:90nmPDSOIMOSFET热阻研究 2021年

引出端的散热便占据一定比重。在25℃下,不同沟

道宽度的器件归一化输出曲线(纵坐标为Ids/W)如
图7所示。从图7饱和电流的曲率可以明显看出,
沟道宽度较大的器件自加热效应更明显。Ids的归

一化值随沟道宽度的增大而减小,这是由反窄沟道

效应[14]造成的。当 MOS器件沟道宽度较小时,沟
道边缘部分耗尽层深度的增加会使耗尽层的整体平

均深度增加,从而使得阈值电压Vth下降,饱和电流

增大。

表1 25℃下不同沟道宽度的NMOS热阻

(W/L) 0.3/0.09 1.2/0.09 10/0.09
Rth/(℃·W-1) 38410 24106 4714

Rth0/(m℃·W-1) 0.0115 0.0289 0.0471

图7 不同沟道宽度的归一化输出曲线

在125℃下,不同沟道宽度的NMOS热阻如表

2所示。对比表1和表2可知,在温度较高时,同尺

寸器件的归一化热阻Rth0较小。这是因为二氧化硅

埋氧层的导热率随温度的升高而增大,导致 Rth0
变小。

表2 125℃下不同沟道宽度的NMOS热阻

(W/L) 0.3/0.09 1.2/0.09 10/0.09
Rth/(℃·W-1) 19346 9468 1387

Rth0/(m℃·W-1) 0.0058 0.0114 0.0139

3 结 论

本文采用源体二极管法对90nmPDSOI工艺

制备的H型栅 MOSFET的热阻进行提取与研究。
研究结果表明,对于H型栅 MOSFET,归一化热阻

随着沟道宽度的增加而增大,随环境温度的升高而

降低;在 该 工 艺 下,同 尺 寸 PMOS 器 件 热 阻 比

NMOS器件大。
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悬臂梁压电式能量收集器频带扩展研究
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摘 要: 为了扩宽悬臂梁压电式能量收集器的工作频带,提出了一种新型的电学连接方案。通

过将悬臂梁表面电极分为两个对称区域,实现扭转模态下正负电荷的有效收集。对悬臂梁的结构

尺寸进行优 化,使 弯 曲 模 态 接 近 扭 转 模 态 的 谐 振 频 率,以 扩 宽 压 电 式 能 量 收 集 器 频 带。根 据

Erturk的分布参数机电模型,研究了两种模态下的输出电压与固有频率。研究结构表明,当悬臂

梁长宽比在3.25~3.35范围内,1阶扭转模态频率接近2阶弯曲模态频率,实现了能量收集器的

频带扩宽。该工作对悬臂梁压电式能量收集器的研究和应用具有一定的借鉴意义。
关键词: 能量收集器;扭转模态;频带扩宽;谐振频率
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ResearchonFrequencyBandExtensionofCantileverBeam
PiezoelectricEnergyHarvester

LIUQicai,HEYuan,WANG Debo
(CollegeofElec.andOpticalEngineer.&CollegeofMicroelec.,NanjingUniv.ofPostsandTelecommun.,Nanjing210023,P.R.China)

Abstract: Inordertowidentheworkingfrequencybandofthepiezoelectricenergyharvesterbasedoncantilever
beam,anovelelectricalconnectionschemewasproposed.Bydividingthesurfaceelectrodeofthecantileverbeam

intothesymmetricalregions,thepositiveandnegativechargeunderthetorsionalmodecouldbeeffectively
collected.Thenthestructuralsizeofthecantileverbeam wasoptimizedtomaketheresonantfrequencyofthe

bendingmodeandtorsionalmodeclose,soastoachievethepurposeofwideningthefrequencybandofthe

piezoelectricenergyharvester.Finally,accordingtoErturk'sdistributedparameterelectromechanicalmodel,the

outputvoltageandthenaturalfrequencyoftwomodeswerestudied.Itwasfoundthatwhenthelength-to-width

ratioofthecantileverbeamwaswithintherangeof3.25to3.35,thefirst-orderfrequencyofthetorsionalmode

wasclosetothatofthesecond-orderbendingmode,whichrealizedthefrequencybandextensionoftheenergy
harvester.Thisworkhadcertainreferencesignificancefortheresearchandapplicationofthepiezoelectricenergy
harvesterbasedoncantileverbeam.

Keywords: energyharvester;torsionalmode;frequencybandextension;resonantfrequency
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0 引 言

近十年来,无线传感器高速发展,因其低功耗、
分布式、自组织等突出特点,可广泛地应用于医疗、
农业等领域[1]。为了能以较低成本应用无线传感

器,研究者提出通过能量收集技术来替代电池供电

的方案。压电能量收集是一种能够将环境中的振动

能量转换为电能的技术,具有功率密度较高、结构简

单、易于进行 MEMS集成等优点,因此成为研究热

点。但是,压电式能量收集器在实际应用中存在着

工作频带窄、各阶谐振频率相差较大的问题。
针对上述问题,研究者提出了多种方法来扩

宽压电能量收集器的频带。马天兵等人提出一种

以Z型梁代替集中质量块的压电振动能量收集结

构,在Z型梁中引入非线性质量,从而拓宽采集频

带,但其结构要求梁的弯曲角度十分精确,实际加

工难度较大[2]。景来钊等人设计了一种由n段梁

和n个质量块构成的新型采集器,实现了在20.32
Hz有效工作频带内,输出电压在80mV以上,达
到了 扩 宽 频 带 的 目 的,但 适 用 范 围 过 窄[3]。T.
Yildirim等人提出了一种三自由度的阵列式振动

能量收集装置,通过调节悬臂梁压电振子的悬臂

梁宽度和质量块质量,利用多个压电振子叠加来

实现频带扩宽,但结构较复杂[4]。O.J.Aldraihem
等人提出了一种双自由度的压电能量收集器,可
实现小范围扩宽频带,但需要有较大质量的动态

放大器才可实现频带扩宽[5]。
上述扩宽频带的解决方案中,能量收集器皆

工作在弯曲振动模态下,因此有研究者提出了利

用多种振动模态的耦合来实现频带的扩宽。在扭

转振动模态下,压电层表面会产生极性相反的电

荷相互抵消,无法实现能量的有效收集[6-7]。为了

解决这一问题,本文首先提出了一种新型的电学

连接方式,实现有效收集扭转模态下产生的正负

电荷。然后对该模型进行输出特性分析,得到了

两种模态下输出电压与谐振频率的计算公式。最

后利用COMSOLMultiphysics仿真软件对悬臂梁

的结构尺寸仿真优化,调整压电能量收集器的长

宽比,使弯曲模态的固有频率接近扭转模态,以实

现压电式能量收集器频带扩宽。在实际应用中,
则需考虑振动源情况,即是否能够使收集器在扭

转模态下起振。

1 模态分析

压电效应由居里兄弟首次在α石英晶体上发

现,它反映了压电材料弹性和介电性之间的相互耦

合作用。当压电元件在外力作用下产生形变时,材
料内部正负电荷中心发生相对移动,产生点的极化,
导致压电元件两个表面上产生异号束缚电荷,实现

了振动能量转换成电能。再通过压电能量俘获电

路,将产生的交流电转化成直流电后存储于储能系

统中,并对电负载供电进行控制[8]。这样就实现了

对环境中振动能量的收集利用。
压电能量收集器通常工作在振动的弯曲模态,

其极化情况如图1所示。通过在压电层表面覆盖上

电极,收集压电材料因应变产生的极性相同的电荷,
从而实现能量收集的目的。

扭转模态下的极化情况如图2所示。在此模态

下,压电层表面会产生极性相反的电荷,相互抵消,
传统能量收集方法的能量转换率将大大降低。可以

看出,在1阶扭转振动模态下,悬臂梁压电层表面产

生的正负电荷主要分散于两侧靠近固定端的位置,
而固定端中心位置则不产生形变。因此,为了使扭

转模态下的正负电荷不相互抵消,本文对压电层表

面根据正负电荷的聚集范围划分了两个电极区域,
并利用整流器进行整流。

图1 悬臂梁弯曲模态下的极化情况

图2 悬臂梁扭转模态下的极化情况

压电能量收集器的电学连接如图3所示。根据

扭转振动模态下的压电层极化情况,在压电层表面
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划出两个面积相等的区域作为电极,将两个电极分

别与全波整流桥两端相连接,其中电阻R 作为电学

负载与全波整流桥并联。无论悬臂梁处于振动模态

还是扭转模态,电阻R 受到的电压始终为同向直流

电压。

图3 电学连接示意图

2 输出电压特性分析

根据电极的分布情况,仅考虑z轴压电层应变

所产生的电能。压电本构方程可表示为标量形式:

D3=e31Sp
1+εs

33E3 (1)
式中,D3为电位移,e31为有效压电应力常数,Sp

1 为

压电陶瓷的轴应变分量,εs
33为常应变下的介电常

数,E3为z轴方向上的电场分量。
外部电路导纳为1/R,根据高斯定律的积分形

式可以得到输出电流:

d
dt∫A

D·nd( )A = ( )vt
R

(2)

式中,D 为压电层的电位移矢量,n为外法线单位矢

量,A 为电极所覆盖的面积。因为电极垂直于z轴

方向,所以对D 有影响的只有D3。将压电陶瓷中

的弯曲应变用曲率描述,并将电场用电势差表示(即

E3=-v(t)/hp),根据式(1)和式(2),可得:

εs
33bL
hp

d ( )vt
dt + ( )vt

R +e31hpcb∫
L

0

∂3ux,( )t
∂x2∂t dx=0

(3)
式中,b、hp、L 分别为压电陶瓷层的宽度、厚度和长

度,u(x,t)为悬臂梁在z轴方向的振动响应,hpc为
压电陶瓷层中心到中性轴的距离:

hpc=
EShshp+h( )s

2EPhp+2Eshs
(4)

悬臂梁的振动响应可以写为本征函数的收敛级

数形式:

ux,( )t =∑
¥

r=1
φr ( )xηr ( )t (5)

式中,φr ( )x 为r 阶模态的质量归一化本征函数,

ηr ( )t 为力学域的第r 阶模态坐标。代入到式(3)
中,可得:

εs
33bL
hp

d ( )vt
dt + ( )vt

R +∑
¥

r=1
κr
dηr ( )t
dt =0 (6)

κ为电路方程中的模态耦合项,即:

κ=e31hpcbdφr ( )x
dx

x=L

(7)

将图3中能量收集器模型的整流桥视为理想整

流桥,将压电层等效为受控电源与内部电容的并联

组合。图3中的压电层电极被划分为两个部分,可
将该压电层等效为两对受控电源与内部电容的并联

组合。该模型处于弯曲模态与扭转模态两种振动情

况的等效电路模型如图4所示。

(a)弯曲振动模态 (b)扭转振动模态

图4 压电能量收集器等效电路模型

扭转模态与弯曲模态的等效电路模型与双晶压

电悬臂梁串联和并联情况下的耦合电路模型相似。
假设悬臂梁受到的外界激励为Fejwt,可根据Erturk
的分布参数机电模型[9]得到该模型的电压响应的表

达式。
弯曲振动情况下,电压响应方程为:

vs ( )t =
∑

¥

r=1

-jωκF
ω2

r -ω2+j2ζrωrω
1
2R +jωCp +∑

¥

r=1

jωκχp
r

ω2
r -ω2+j2ζrωrω

ejwt

(8)

χp
r=

e31b
hp

hp+
hsæ

è
ç

ö

ø
÷

2
2

-hsé

ë
êê

ù

û
úú4
dφr ( )x
dx

x=L

(9)

扭转振动情况下,电压响应方程为:

vs ( )t =
∑

¥

r=1

-jωκF
ω2

r -ω2+j2ζrωrω
1
R +jωCp

2+∑
¥

r=1

jωκχs
r

ω2
r -ω2+j2ζrωrω

ejwt

(10)

χs
r=

e31b
2hp hp+

hsæ

è
ç

ö

ø
÷

2
2

-hsé

ë
êê

ù

û
úú4
dφr( )x
dx

x=L

(11)
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3 响应频率特性分析

3.1 横向振动响应频率

在横向振动的情况下,根据欧拉-伯努利假设,
梁的振动方程可以描述为:

EI∂
4ux,( )t
∂x4 +ρA

∂2ux,( )t
∂t2 =0 (12)

式中,EI为扭转刚度,ρ为悬臂梁的密度,A 为梁横

截面的面积。当梁处于横向振动模态时,各点的变

化是时间的简谐函数,即:

u(x,t)=∑
¥

r=1
φr(x)sin(ωt+θ) (13)

根据悬臂梁的边界条件:

φr ( )0 =0
dφr(x)
d

æ

è
ç

ö

ø
÷

x x=0
=0

d2φr(x)
dx

æ

è
ç

ö

ø
÷

2
x=l
=0

d3φr(x)
dx

æ

è
ç

ö

ø
÷

3
x=l

ì

î

í

ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ïï =0

(14)

可以得到φr ( )x 的解:

φr(x)=∑
¥

r=1

cos(λr

Lx)-coshλr

L
æ

è
ç

ö

ø
÷x +

ζsin
λr

L
æ

è
ç

ö

ø
÷x -sinhλr

L
æ

è
ç

ö

ø
÷

æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë

ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
úúx
(15)

λr 满足特征方程:

cos(λr)cosh(λr)+1=0 (16)

ζ的表达式为:

ζ=
sinhλr-sinλr

coshλr+cosλr
(17)

横向振动模态下的第r阶无阻尼固有频率可以

表示为:

ωb
r= λræ

è
ç

ö

ø
÷

L
2 EI

ρA
(18)

3.2 扭转振动响应频率

根据动量矩定理,忽略剪切变形以及转动惯量

的影响,则梁的扭转振动方程可以表示为:

IPG∂
2φx,( )t
∂x2 -ρIP

∂2φx,( )t
∂t2 =0 (19)

式中,φ(x,t)为扭转位移,IPG 为扭转刚度,Ip为横

截面面积的极惯矩,G 为剪切模量。
该振动方程的通解形式为:

φx,( )t = Asinω ρ
G

æ

è
ç

ö

ø
÷x +Bcosω ρ

G
æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
úx ×

Csinω( )t +Dcosω( )[ ]t (20)

根据悬臂梁边界条件:

φ x,( )t x=0=0

∂φ
∂x

x=L

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

=0
(21)

可以得到扭转振动第r 阶无阻尼固有频率的表

达式:

ωt
r=r( )+1 πL

G
ρ

(22)

4 仿真验证

根据上述理论分析,确定了两种振动模式电压

输出的可行性,且得到了悬臂梁两种模态下谐振频

率计算公式。本节通过COMSOLMultiphysics仿

真软件进行仿真验证。
能量收集器的结构参数和材料参数分别如表1

和表2所示:
表1 能量收集器的结构参数

结构

名称

结构

材料

长/mm 宽/mm 高/mm

梁基板 铜 80 25 0.5

压电层 PZT-5H 80 25 0.4

表2 能量收集器的材料参数

材料 弹性模量/GPa 泊松比 密度/(kg·m-3)

铜 110 0.35 8960

PZT-5H 70 0.36 7500

仿真得到了在弯曲振动与扭转振动模式下压电

能量收集器开路电压与激励频率响应曲线,如图5
所示。可以看出,弯曲模态下前两阶谐振频率为

77.1Hz、480.2Hz,对应的开路电压为8.75V、

3.42V,扭转模态的1阶谐振频率为468.9Hz,对
应的开路电压为18.03V,结果与上文公式计算结

果相似。相比于弯曲振动的1阶谐振频率,悬臂梁

扭转振动模式下的1阶谐振频率更接近弯曲振动模

式下的2阶谐振频率。
根据响应频率分析,得到在两种振动模态下的

频率计算公式,式(18)与式(22)。可对悬臂梁的结

构尺寸进行优化,调整悬臂梁的长宽比,使2阶弯曲

模态谐振频率接近1阶扭转模态谐振频率。保持悬

臂梁宽度恒为25mm,调整长度,进行仿真,结果如

图6所示。
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图5 扭转模态与弯曲模态电压频率响应曲线

图6 响应频率与长宽比关系曲线图

图7 优化后扭转模态与弯曲模态耦合电压频率响应曲线

当长宽比范围为3.25~3.30时,ωt
1 与ωb

2 范围

为445Hz~455Hz,且频率相差不超过5Hz。当长

宽比为3.26和3.27时,在弯曲振动与扭转振动模

式耦合下,压电能量收集器的开路电压与激励频率

响应曲线如图7所示。可以看出,扭转与弯曲两种

振动模态的耦合使压电能量收集器的工作频带相比

于图5所示的单一模态的工作频带扩宽了近一倍。

5 结 论

本文利用弯曲与扭转振动模态耦合的方式,实
现了悬臂梁压电式能量收集器的频带扩宽。首先提

出了一种新型的电学连接方式,通过电极划分以及

整流桥整流实现了扭转模态下的正负电荷有效收

集。然后利用Erturk的分布参数机电模型对该电

学连接模型进行了输出特性分析,得到了输出电压

与 谐 频 率 的 计 算 公 式。最 后 利 用 COMSOL
Multiphysics仿真软件对悬臂梁的结构尺寸进行仿真

优化,使1阶扭转模态谐振频率接近2阶弯曲模态谐

振频率。该能量收集器的工作频带增加了一倍。
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用于3.3V电源的高维持电压ESD防护器件
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摘 要: 为了解决传统LVTSCR易发生闩锁效应的问题,提出了一种增强型嵌入P浅阱可控硅

(EEP_LVTSCR)结构。通过在传统LVTSCR中NMOS管漏极与阳极之间植入PSD/NSD有源

区,引入了额外的复合作用,降低了发射极注入效率;通过NMOS管下方P浅阱增强基区的复合

作用,同时降低了PNP、NPN管的电流增益,提高了维持电压。基于0.18μmBCD工艺,采用

TCAD软件模拟了新型EEP_LVTSCR和传统LVTSCR的电流电压(I-V)特性。仿真结果表明,
新型EEP_LVTSCR的维持电压从传统的1.73V提升到5.72V。该EEP_LVTSCR适用于

3.3V电源的ESD防护。
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AHighMaintenanceVoltageESDProtectionDevice
for3.3VPowerSupply

WANGJunchao,LIHaoliang,CHENLei,YANGBo
(SchoolofInformationEngineering,ZhengzhouUniversity,Zhengzhou450000,P.R.China)

Abstract: Inordertosolvetheproblemsoflatch-upeffectinthetraditionalLVTSCRs,anEEP_LVTSCR
structurewasproposed.ByinsertingaPSD/NSDactiveregionbetweenthedrainandanodeoftheconventional
LVTSCRNMOS,anadditionalrecombinationactionwasintroduced.Theemitterinjectionefficiencywasreduced.
ThebasearearecombinationactionwasenhancedthroughthePshallowwellbelowNMOS,whilethecurrentgain
ofPNPandNPNwasreducedtoimprovetheholdingvoltage.Basedona0.18μmBCDprocess,thecurrentand
voltage(I-V)characteristicsofthenewEEP_LVTSCRandthetraditionalLVTSCRweresimulatedbyTCAD
simulation.SimulationresultsshowedthattheholdingvoltageofthenewEEP_LVTSCRwasincreasedfromthe
traditional1.73Vto5.72V.TheEEP_LVTSCRwassuitablefortheESDprotectionof3.3Vpowersupply.

Keywords: ESD;LVTSCR;latch-up;holdingvoltage

0 引 言

随着半导体制造工艺的迅速发展,越来越小的

芯片导致器件对静电放电(ESD)愈发敏感,需要采

用合适的ESD防护方案。LVTSCR是SCR基础上

的改进结构,与SCR相比,LVTSCR的触发电压更

低,但仍没解决SCR易发生闩锁效应的问题。
目前,为了保护器件不发生闩锁效应,主要采用

两种方法。一种方法是提高维持电流。文献[1]通
过植入额外的P+ 区,与栅电容形成RC 耦合结构,
提高了维持电流。第二种方法是通过优化电路结
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构,提高维持电压。文献[2-3]采用堆叠的结构,提
升了维持电压,但触发电压成倍提高。文献[4-6]采
用分流结构,减少注入N阱、P阱内的载流子数,降
低了晶体管的增益,提高了抗闩锁能力。文献[7-8]
通过分割方法降低发射极的载流子注入效率,提高

了维持电压。文献[9]增加寄生管的基区宽度,提高

了抗闩锁能力,但降低了防护效率。文献[10]植入

N型离子层,提高了维持电压,但增加了成本。
为了解决LVTSCR易发生闩锁效应的问题,本

文提出一种具有高维持电压的EEP_LVTSCR。该

器件结构在LVTSCR的基础上改进。通过减小寄

生NPN、PNP管的电流增益,增大了传统LVTSCR
的维持电压。仿真结果表明,维持电压从传统的

1.91V提升到4.64V。该器件解决了LVTSCR易

发生闩锁效应的问题,适用于3.3V电源的ESD
防护。

1 传统LVTSCR的ESD防护机理

传统LVTSCR的剖面图如图1所示。

图1 传统LVTSCR的剖面图

LVTSCR是将GGNMOS插入到SCR结构中

形成的,GGNMOS的源极即为阴极 N+ 区,漏极跨

接 在 Nwell和 Pwell上。LVTSCR 通 过 内 部

GGNMOS触发,当正向ESD应力出现在阳极时,

GGNMOS漏极边缘与栅极的附近区域形成附加电

场。因LVTSCR的反向二极管的雪崩击穿电压较

低,雪崩击穿发生后,电子电流流入 Nwell,空穴电

流流入Pwell。当Pwell电阻(RP)上的压降达到

0.7V时,寄生NPN管导通,发射极向Nwell注入

大量电子。当Nwell电阻(RN)上的压降达到0.7V
时,寄 生 PNP 管 导 通。SCR 路 径 开 启 后,寄 生

NPN、PNP管形成了正反馈系统,加剧了电导调制

效应,使LVTSCR发生回滞,深回滞点在2V左右。
此时,LVTSCR在5V 电压下正常工作而无法关

断,易导致器件失效,不能实现防护。

2 EEP_LVTSCR的设计思路与机理

寄生NPN、PNP管的正反馈系统是LVTSCR
的维持电压过低的主要原因。正反馈机制的形成与

晶体管的电流增益β密切相关。因此,可通过减小

β,提高维持电压。
新型EEP_LVTSCR结构剖面图如图2所示。

图2 EEP_LVTSCR的结构剖面图

在阳极P+ 和 NMOS管漏极之间植入 NSD/

PSD有源区,在NMOS管漏极、源极下方植入一个

P型浅阱。P型浅阱的长度为L、深度为 H。和EP
_LVTSCR相比,EEP_LVTSCR从寄生NPN、PNP
管出发,通过植入P型浅阱增大 NPN基区的掺杂

浓度,增强了少数载流子的复合作用,使发射极注入

电子浓度降低,晶体管的放大倍数降低。同时,通过

在阳极P+附近植入NSD有源区,吸收从P+注入的

少数载流子空穴,减小注入Nwell的空穴浓度,使晶

体管的电流增益降低。
为使器件的SCR路径开启并产生回滞状态,需

要满足:

β(M-1)≥1 (1)
式中,M 为雪崩倍增因子[11]。

由式(1)可知,随着β降低,SCR路径为保持开

启,需要更高的电压来增大M,维持电压获得提升。
植入的PSD有源区阻断表面路径,让更多的电

流流过更深处的主SCR路径。这增大了SCR路径

的长度,进一步提高了维持电压。

3 TCAD仿真测试与机理验证

本文采用SentaurusTCAD仿真软件对EEP_

LVTSCR 进 行 仿 真 测 试。LVTSCR 和 EEP_

LVTSCR的横向参数如表1所示。纵向有效长度

均为100μm。

LVTSCR 和 EEP_LVTSCR 的 传 输 线 脉 冲
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(TransmissionLinePulse,TLP)I-V 特性曲线如

图3所示。可以看出,传统LVTSCR的维持电压为

1.91V,触发电压为7.72V。EEP_LVTSCR的维

持电压为4.64V,触发电压为7.42V,相比传统

LVTSCR,维持电压提高了2.73V,触发电压降低

了0.3V。原因是,植入的P浅阱增大了Pwell掺

杂浓度,降低了 N+/Pwell反向二极管的结击穿

电压。

表1 LVTSCR和EEP_LVTSCR的横向参数

尺寸 LVTSCR EEP_LVTSCR
D1/μm 2 2
D2/μm 1 1
D3/μm 1 1
D4/μm 1.5 1.5
D5/μm 1 1
D6/μm 1 1
D7/μm 0.6 0.6
D8/μm - 0.5
D9/μm - 0.5
D10/μm - 0.5
L/μm - 1
H/μm - 1.5

图3 LVTSCR与EEP_LVTSCR的TLPI-V 特性曲线

LVTSCR和EEP_LVTSCR完全导通时的总

电流密度分布分别如图4(a)、图4(b)所示。可以看

出,相比于LVTSCR,EEP_LVTSCR在完全导通

时,表面路径流经的电流明显减少。这表明,植入的

PSD阻断了表面路径,电流主要通过 SCR 路径

泄放。

LVTSCR和EEP_LVTSCR完全导通时的空

穴密度分布分别如图5(a)、图5(b)所示。相比于

LVTSCR,EEP_LVTSCR阳极P+ 的空穴密度更

小。这表明,植入的NSD复合了从P+注入的少数

载流子空穴,使流入Nwell中的空穴浓度降低,降低

了PNP管发射极的载流子注入效率,降低了β,从
而提高了维持电压。

(a)LVTSCR (b)EEP_LVTSCR
图4 两种器件完全导通时的总电流密度分布

(a)LVTSCR (b)EEP_LVTSCR
图5 两种器件完全导通时的空穴密度密度分布

LVTSCR和EEP_LVTSCR完全导通时的电

场分布分别如图6(a)、图6(b)所示。可以看出,相
比于LVTSCR,EEP_LVTSCR的内部电场更强。
这表明,载流子浓度的减少降低了β,需更强的电场

来增加碰撞电离率,从而提高了维持电压。

(a)LVTSCR (b)EEP_LVTSCR
图6 两种器件完全导通时电场分布

4 设计优化及关键尺寸调节

本文通过增加NSD、P浅阱的横向尺寸进一步

提升EEP_LVTSCR的抗闩锁能力。保持其他尺寸

不变,不同D9尺寸时的I-V 特性曲线如图7所示。
可以看出,D9分别为0.5μm、1.0μm、1.5μm

时,维持电压分别为4.64V、4.89V、5.39V。当

D9尺寸增大时,表面复合作用的增强使得载流子浓

度进一步降低,发射极的注入效率降低,维持电压进

一步提高。
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图7 不同D9尺寸时EEP_LVTSCR的I-V 特性曲线

不同L尺寸时的I-V 特性曲线如图8所示。可

以看出,L尺寸分别为1.0μm、1.6μm、2.0μm时,
维持电压分别为5.39V、5.56V、5.72V。

对D9和 L 的尺寸进行调节,使维持电压从

4.64V提高到5.72V。这表明对EEP_LVTSCR
的关键尺寸调节是可行的。

图8 不同L尺寸时EEP_LVTSCR的I-V 特性曲线

不同D9、L尺寸时两种器件的维持电压分别如

表2、表3所示。可以看出,D9、L 尺寸变化时,

LVTSCR维持电压的提高幅度有限;D9、L 尺寸变

化时,新型 EEP_LVTSCR维持电压的提高幅度

明显。

表2 不同D9尺寸时两种器件的维持电压

D9/μm
维持电压/V

LVTSCR EEP_LVTSCR

0.5 1.91 4.62

1 1.96 4.89

1.5 2.02 5.39

表3 不同L尺寸时两种器件的维持电压

L/μm
维持电压/V

LVTSCR EEP_LVTSCR

1 2.02 5.39

1.6 2.02 5.56

2 2.02 5.72

5 结 论

本文提出了一种新型EEP_LVTSCR结构。从

寄生NPN、PNP管出发,降低了β,削弱了正反馈作

用,提高了维持电压,解决了器件易发生闩锁效应的

问题。通过调节器件的关键尺寸,EEP_LVTSCR
的维持电压得到大幅提升,可达5.72V。该器件可

满足ESD10%~20%的安全防护裕量,适用于3.3V
电源的ESD防护。
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摘 要: 针对当前微机电系统(MEMS)发展对小型化封装的需求,设计了一种高可靠性、低成

本、高深宽比的硅通孔(TSV)结构工艺流程。该工艺流程的核心是双面盲孔电镀,将TSV结构的

金属填充分为正、反两次填充,最后获得了深度为155μm、直径为41μm的TSV结构。使用功率

器件分析仪对TSV结构的电学性能进行了测试,使用X光检测机和扫描电子显微镜(SEM)分别

观察了TSV结构内部的缺陷分布和填充情况。测试结果证明,TSV样品导电性能良好,电阻值约

为1.79×10-3Ω,孔内完全填充,没有空洞。该研究为实现 MEMS的小型化封装提供了一种解决

方法。
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Abstract: Accordingtotheurgentdemandsfortheminiaturizedpackagingofmicro-electromechanicalsystems
(MEMS),atechnologywithhigh-reliability,low-cost,andhigh-aspect-ratiothrough-siliconvia(TSV)structure
wasproposed.Thecoreprocessofthetechnologywasdouble-sidedblindholeelectroplating.Theprocessofmetal
fillingintheTSVstructureconsistedoffrontfillingandbackfilling,obtainingafinalTSVstructurewithadepthof
155μmandadiameterof41μm.TheelectricalperformanceoftheTSVstructurewastestedbypowerdevice
analyzer.X-rayinspectionmachineandscanningelectronmicroscope(SEM)wereusedtoobservethedefect
distributionandfillingconditionsinsidetheTSVstructure.TheexperimentalresultsshowedthattheTSVsamples
hadagoodelectricalconductivityandanapproximateresistancevalueof1.79×10-3Ω.Theholeofthesamplewas
fullyfilledwithoutvoids.TheresearchprovidedapromisingstrategyfortherealizationofminiaturizedMEMS

packaging.
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0 引 言

随着压力传感器、温度传感器、陀螺仪、加速度

计等 MEMS器件在计算机通讯、汽车电子、航空航

天等领域的大量应用,MEMS产业迎来了新挑战,
小型化、低成本、高性能的 MEMS产品成为发展的

主流[1-2]。经过多年的发展,MEMS产品逐渐趋于

成熟,但小型化仍是面临的挑战之一。未来实现小

型化、低成本、高性能和多功能的空间的方法已经不

在于 MEMS器件本身,更大程度上依赖于封装技

术[3]。TSV封装技术可以降低 MEMS封装成本和

实现系统的微型化、集成化、智能化、大幅节能减耗,
被称为继引线键合、载带键合和倒装芯片之后的第

四代封装技术[4-6]。
通孔填充工艺是TSV封装技术中非常关键的

一环,其成本约占TSV总成本的40%。通孔填充

的质量将直接影响到 MEMS芯片的性能,在填充过

程中,如果出现空洞或者缝隙,都将导致芯片产生严

重的可靠性问题[7]。而在填充材料方面,虽然钨和

掺杂多晶硅与硅的热膨胀系数更加匹配,但是和Cu
相比,它们的导电性能和导热性能都较差,并且制造

工艺复杂、成本高。电镀Cu由于成本低廉并且可

以应用于各种TSV尺寸和形状的填充,成为了主流

的TSV填充材料[8]。目前,应用于存储芯片堆叠领

域的TSV工艺芯片厚度为20~100μm,TSV直径

为8~20μm,深宽比为5~10。当厚度小于200μm
时,进行硅片清洗、湿法腐蚀等工艺以及在各工艺之

间硅片夹持转移过程中都极易破裂,这些问题导致

当前应用于存储芯片堆叠的TSV工艺还不能直接

应用到现有的 MEMS芯片工艺上[9]。同时,当前

TSV工艺中获得较深通孔和无孔隙电镀的工艺还

不够成熟,为了提高电镀效率和生产良率,TSV结

构尺寸设计都比较小,完全填充的TSV深度很难达

到300μm以上[10]。
本文对应用于MEMS封装的TSV工艺进行了

研究。经过以双面盲孔电镀为核心的工艺流程,试
制出深度为155μm、直径为40μm的TSV结构,该

TSV结构导电性能良好,金属填充无孔洞。使用以

双面盲孔电镀为核心的工艺流程可以尝试开发深度

达到260μm、直径40μm 的 TSV 结构,可以为

MEMS的小型化封装提供性能优异、可靠性高、成
本较低的电学互连方法,将会在航空航天、军事装

备、装甲车辆、消费电子等领域有广泛的应用。

1 双面盲孔电镀TSV工艺流程设计

1.1 TSV结构设计

本研究设计的 TSV结构主要针对 MEMS封

装,TSV的加工在进行 MEMS芯片加工前完成。
研究使用n型掺杂、电阻率大于10kΩ·cm2、厚度

为400μm、晶向为<100>的50mm 双面抛光硅

片。考虑到TSV加工成本及工艺耗时,将盲孔的直

径设计为40μm,深度设计为160μm,盲孔的深宽

比约为4。

1.2 双面盲孔电镀工艺流程设计

不同电镀方法产生的缺陷如图1所示。由于设

计的TSV结构过深,若使用传统的单面盲孔电镀,
将会使盲孔底部产生如图1(a)所示的空洞,耗费的

时间过长,增加工艺成本;若使用双面通孔电镀,将
会使通孔中心产生如图1(b)所示的空隙,对电镀的

电流要求较高,失败率较高。

(a)单面盲孔电镀缺陷 (b)双面通孔电镀缺陷

图1 不同电镀方法产生的缺陷示意图

双面盲孔电镀方法将TSV结构的深孔填充分

解成正反两次浅孔填充,有效降低电镀花费的时间,
减少TSV结构出现缺陷的情况。双面盲孔电镀的

工艺流程如图2所示。双面盲孔电镀的工艺流程

为:(a)刻蚀盲孔;(b)沉积正面绝缘层;(c)溅射正面

阻挡层与种子层;(d)电镀正面盲孔;(e)减薄与化学

机械抛光;(f)淀积反面绝缘层;(g)溅射反面阻挡层

与种子层;(h)电镀反面盲孔;(i)化学机械抛光双面

金属层。

图2 双面盲孔电镀工艺流程
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2 双面盲孔电镀TSV工艺加工

2.1 盲孔刻蚀

盲孔的刻蚀主要通过深反应离子刻蚀(DRIE)
工艺实现。在进行TSV盲孔刻蚀时,通过周期性地

交替通入SF6刻蚀气体和C4H8保护气体来实现硅

的快速刻蚀和钝化,形成比较陡直的盲孔[11]。
在进行盲孔刻蚀前,需要先制作刻蚀掩膜,使用

AZ4620正性光刻胶制作盲孔刻蚀掩膜,DRIE工艺

对AZ4620的选择比约为50∶1,刻蚀深度设定为

180μm,故需要4μm以上厚度的掩膜。以600r/s
旋涂6s,将光刻胶展开,以4000r/s旋涂30s,将
光刻胶旋涂平整,置于100℃热板烘烤8min后,得
到10μm厚度的掩膜。光刻工艺使用SUSSMA6
紫外接触式双面对准光刻机曝光,光刻机电源功率

为830W,曝光强度为20.12mW/cm2,曝光时间为

18s。使用四甲基氢氧化铵与去离子水以体积比

1∶8配置显影液显影2min,然后置于110℃热板

进行后烘,得到可以保护非刻蚀区域的掩膜。DRIE
使用标准快速刻蚀工艺,刻蚀气体SF6流量为450
cm3/min,保护气体C4H8流量为190cm3/min。一

个刻蚀周期耗时11s,包括8s刻蚀和3s钝化,可
以刻蚀大约1.3μm的深度,刻蚀140个循环即可

得到需求的盲孔。将盲孔沿中心裂开,使用扫描电

子显微镜(SEM)进行观察,盲孔剖面如图3所示。
可以看出,盲孔深度为186μm,倾角为89.36°,整体

呈梯形状。由于采用Bosch工艺制备盲孔,侧壁有

“贝壳”状纹路,如图3所示。

图3 盲孔剖面SEM照片

2.2 绝缘层沉底

硅衬底与盲孔内填充金属之间通过绝缘层实现

电气互连的稳定性。常见的绝缘层沉积工艺包括等

离子体增强化学气相沉积(PECVD)工艺和热氧化

工艺。由于盲孔过深,PECVD淀积的SiO2绝缘层

无法完全覆盖盲孔,且热氧化工艺生成的SiO2绝缘

层比较致密,故采用热氧化工艺。热氧化工艺选择

“干氧-湿氧-干氧”交替氧化的方法,将刻有盲孔的

硅片置于高温氧化炉中,工艺温度为1100℃,通入

8SLM的O2和14SLM的 H2,以“10min干氧-3min
湿氧-10min干氧”循环进行,工艺时长7h,在硅片表

面及盲孔内壁形成约500nm的SiO2绝缘层。

2.3 金属填充

金属填充工艺以电镀Cu为主,包括溅射阻挡

层Ti、种子层Cu和电镀填孔工艺。阻挡层对高温

下铜的扩散有较好的阻挡作用,而种子层的制作则

有利于Cu的电镀。通过磁控溅射工艺,在盲孔上

半部分淀积500nm的Ti与2μm的Cu。磁控溅射

工艺参数如表1所示。

表1 磁控溅射工艺参数

参数 Ti Cu
功率/W 350 250
气压/Pa 0.666 0.666

溅射速率/(nm·s-1) 0.16 0.36

硫酸铜体系的电镀液工作温度较低、设备操作

简便、添加剂比较单纯且毒性较低,故电镀液使用硫

酸铜体系电镀液。电镀液配方主要分为加速剂、抑
制剂和平整剂[12-13]。电镀前将硅片放入水槽中,进
行真空处理865s,通过气压让去离子水顺利进入到

盲孔内部,挤出盲孔内的气泡,达到盲孔润湿的目

的,同时防止空气残留在盲孔内引起电镀空洞。电镀

过程中为确保电镀液均匀分布,电镀槽底部有搅拌器

不断搅拌,搅拌器转速为150r/min。电镀工艺结束

后,将硅片置于100℃热板烘干,正面盲孔电镀完成。
使用减薄抛光工艺将硅片反面盲孔漏出,然后制

作绝缘层、阻挡层和种子层。使用半自动晶片减薄机

将硅片减薄至195μm左右,然后使用抛光机将硅片

减薄面抛光至180μm左右。将样品裂片后,对侧面

进行打磨,得到的侧面光学照片如图4所示。

图4 盲孔侧面光学照片
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可以看出,孔内可填充深度为131.54μm。淀

积黏附阻挡层、种子层对工艺有着较为苛刻的要求,
常用的物理汽相沉积工艺,如磁控溅射制备薄膜,可
以覆盖区域的深宽比范围为2~4,不能完全覆盖侧

壁[9,14]。因此,单次盲孔电镀无法将盲孔内完全填

充,故采用双面盲孔电镀工艺。根据图4可以推测,
使用双面盲孔电镀工艺制备出深度达260μm、直径

为40μm的TSV结构。
在制作反面绝缘层时,由于盲孔侧壁已存在绝

缘层,只需在硅片表面淀积。考虑减少工艺时间、节
约成本,采用PECVD工艺。反面阻挡层和种子层

的制作工艺与正面相同,采用磁控溅射工艺在盲孔

下半部分沉积500nm的Ti与2μm的Cu,使用与

正面盲孔电镀相同的工艺完成反面盲孔电镀。

2.4 金属抛光

双面盲孔电镀完成后,正反两面还存在多余的

Ti、Cu金属层,可以使用化学机械抛光工艺去除。
抛光液成分以柠檬酸和过氧化氢为主,添加有抗腐

蚀剂、SiO2颗粒。其中,柠檬酸的含量为6.3g/L,
过氧化氢的体积比为9%,溶剂为去离子水。抛光

速度主要由抛光垫及托盘的转动速度、抛光液的传

递速度决定,前者主要增强机械抛光,后者则增强化

学抛光。综合各方面的作用,设置抛光垫的转动速

率为40r/min,托盘转动速率为60r/min,托盘直线

运动速率为30cm/min,抛光液的传递速度为1~2
滴/s。双面金属抛光完成后,得到了TSV结构俯视

光学照片,如图5所示。可以看出,完成抛光的

TSV直径为41.68μm,基本符合设计。

图5 TSV结构俯视光学照片

3 分析与讨论

3.1 TSV结构电学性能测试

TSV结构将传感器芯片与封装外壳连接起来,
起到了将芯片的电学信号传出的作用。因此,TSV
结构的导电性能是表征TSV结构质量的首要条件。

TSV结构的主体部分是电镀填充的铜柱,使用电阻

定律的公式进行计算,即:

R=ρLS
(1)

式中,R为TSV结构电阻,ρ为电阻率,大小为1.75×
10-8Ω·m,L为TSV深度,大小为1.55×10-4m,S
为TSV横截面积,大小约为1.26×10-9m2。经计算,
可得TSV结构的理论电阻约为2.15×10-3Ω。

使用AgilentB1505A功率器件分析仪对TSV
结构的电学性能进行测试,测试时从硅片上随机挑

选4个TSV结构作为样品,每个样品进行4次测试

取平均值,测试结果如表2所示。

表2 TSV电学性能测试结果

样品编号 电阻/Ω 说明

1 1.98×10-3 导通

2 2.02×10-3 导通

3 1.96×10-3 导通

4 1.93×10-3 导通

对4次测试结果取均值计算,TSV结构的电阻

平均值为1.97×10-3Ω,比理论计算值低8.37%。
偏差产生的原因可能是 DRIE形成的盲孔呈圆台

状,金属填充后形成圆台状的金属柱,从上到下直径

不断增大,导致电阻逐渐减小,实际加工出来的样品

的电阻应略小于理论计算值。测试选取的样品全部

导通,电阻大小接近,本次研究的TSV结构导通且

一致性较好。

3.2 TSV结构内部填充情况表征

TSV结构内金属填充情况直接决定TSV结构

质量。金属填充情况主要从两个方面进行评价,一
方面是结构内部的缺陷分布,另一方面是结构界面

的分布情况。

X射线(X-Ray)可以直接透过硅材料观察到

TSV内部填充的Cu柱。使用X-Ray分别对完成

单面盲孔电镀、完成双面盲孔电镀的样品进行照射,
得到的结果如图6和图7所示。可以看出,图6中

阴影两端笔直,阴影区域没有白线或白点;图7中阴

影中心没有白点。这说明,两次单面盲孔电镀填充

的Cu柱完整,没用空洞或缝隙;两次电镀的金属柱

衔接完好,没有明显的缺陷。

图6 单面盲孔电镀后TSV结构X-Ray照片
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图7 双面盲孔电镀后TSV结构X-Ray照片

为进一步了解TSV结构内部的填充情况,通过

打磨,将TSV结构填充的界面展露出来。然后将

TSV样品放入SEM 中观察TSV结构内部填充情

况与TSV结构界面各层分布,如图8和图9所示。

图8 TSV结构内部填充SEM照片

图9 TSV结构界面各层分布SEM照片

从图8可以看出,TSV结构直径为41μm,深
度为155μm;TSV结构内部被金属完全填充,没有

空洞;正反两次电镀填充金属交界处没有断层或空

洞,连接良好。从图9可以看出,各层交界处均呈锯

齿状,这是使用DRIE刻蚀盲孔侧壁呈“贝壳”状波

纹导致;TSV结构界面各层分布明显,可以明显看

到厚度约500nm的SiO2绝缘层。

4 结 论

本文针对 MEMS芯片可靠性的需求,对 TSV
结构的加工工艺进行了研究。设计了一种基于双面

盲孔电镀的低成本、高质量的高深宽比TSV工艺流

程。根据设计的工艺流程进行加工,得到了通孔深

度为155μm、通孔直径为41μm的TSV样品。通

过功率器件分析仪、X-Ray和SEM对样品的电学性

能、内部缺陷分布、金属填充情况进行表征,TSV样

品无缺陷,导电性能良好。本文研究为 MEMS的小

型化无引线封装提供了一种高可靠性、低成本、高深

宽比的电学互连方法。
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摘 要: 硅转接板是3DIC中实现高密度集成的关键模块,获取其技术参数对微系统的设计至关

重要。以实际研 制 的 一 种2.5D硅 转 接 板 为 研 究 对 象,对 大 马 士 革 铜 布 线(Cu-RDL)、硅 通 孔

(TSV)关键电参数的测试结构与测试方法进行了研究,并对TSV电参数测试结构的寄生电容进

行了分析。研究结果表明,研制的2.5D硅转接板中10μm×80μmTSV的单孔电阻为26mΩ,

1.7μm厚度的Cu-RDL的方块电阻为9.4mΩ/□,测试结果与理论计算值相吻合。本研究工作为

2.5D/3D集成工艺的研发和建模提供了基础技术支撑。
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Abstract: Thesiliconinterposeristhekeymodulefor3DICtoachievehigherintegrationdensity.Obtainingits
technicalparametersiscrucialtothedesignofthemicro-system.Anactuallydeveloped2.5Dsiliconinterposerwas
tookastheresearchobject.Thekeyelectricalparameters’testingtechnologyofDamascuscopperredistribution
layer(Cu-RDL)andthroughsiliconvia(TSV)werestudied,andTSVparasiticcapacitancewasanalyzed.The
researchresultsshowedthattheresistanceof10μm×80μmsingleholeTSVdevelopedin2.5Dsiliconinterposer
was26mΩ,andthesheetresistanceoftheCu-RDLwithathicknessof1.7μmwas9.4mΩ/□.Themeasured
resultswereconsistentwiththatoftheoreticalcalculations.Thisresearchworkprovidedabasictechnicalsupport
forthedevelopmentandmodelingof2.5D/3Dintegratedprocess.

Keywords: 2.5Dsiliconinterposer;cooperredistributionlayer;throughsiliconvia;resistormeasurement;
3DIC

0 引 言

在过去的几十年中,半导体发展主要由摩尔定

律推动,该定律引领集成电路业界沿定律所定义的

技术路线快速发展,使得集成电路从微电子向纳米

电子的转变[1]。随着集成电路特征尺寸的减小,器
件的速度、功耗、延迟对集成电路整体性能影响越来

越大,需要寻求新技术来解决存在的问题。按照国

际集成电路技术路线图的预测,未来集成电路的发
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展将集中于三个方向。一是MoreMoore,沿着摩尔

定律的道路继续往前推进,将特征尺寸不断缩小,进
一步提高元器件速度;二是 MorethanMoore,侧重

于功能的多元化,也就是“非尺寸依赖”的特色工艺

技术;三是BeyondCMOS,在硅基CMOS遇到物理

极限时研发的新型器件,如纳米管、石墨烯、自旋电

子器件、分子开关等[2]。在 MorethanMoore方向

中,异质异构集成、微电子封装的作用正在不断发展

壮大。在保持更小尺寸、更低成本和更高性能等方

面领先性的行之有效的方法之一,是将更先进的芯

片封装技术整合到整个制造流程中[3]。
通过先进封装技术来满足系统微型化的需

求。根据麦姆斯咨询报告,先进封装有两种发展

路径。一是尺寸减小,使其接近芯片大小。二是

功能性发展,即强调异构集成,在系统微型化中提

供多功能,包括系统级封装SiP、3D封装、硅通孔

(TSV)。当前先进的封装技术包括倒扣焊、扇入

封装、扇出封装、嵌入式封装、晶圆级封装、转接板

等重要技术[6]。支撑这些封装技术的基础工艺包

括微凸点、再布线、植球、芯片键合、晶圆键合、拆
键合、TSV工艺等[4]。

新兴 的2.5D 和3DIC封 装 使 用 转 接 板 和

TSV技术,将多个芯片进行垂直堆叠[10],通过转

接板上的TSV、铜布线层、微凸点等,实现芯片与

芯片、芯片与封装基板间更高密度的互连。在不

增加IC平面尺寸的情况下,融合更多的功能到IC
中,转接板的使用还可缩短集成电路中的一些关

键电路通路,减小了串联电阻和寄生电容,使得

RC延迟更小,实现更快的输入和输出[3]。与传统

封装相比,使用3D技术可以实现40~50倍的芯

片面积和重量减少。
硅基转接板用途广泛,如在2.5DIC集成中,

TSV转接板可以用做芯片堆叠的中间基板、用铜填

充的 TSV作为应力释放缓冲区、多芯片组装的载

板、热管理的微通道以及电信号的传导等。因此,研
究具有TSV的转接板工艺及其结构的测试技术具

有非常重要的现实意义[4]。
本文以200mm线实际研制的一种2.5D硅转

接板作为研究对象,对大马士革铜布线(Cu-RDL)、

TSV的关键电参数的测试结构与测试方法进行了

研究。2.5D硅转接板工艺中 TSV的SPICE模型

仿真,可以采用HFSS软件等软件开展,热学特性可

以用Comsol软件开展[7]。

1 2.5D硅转接板测试图形设计

1.1 2.5D硅转接板工艺流程

典型的硅基转接板包括TSV、Cu-RDL以及微

凸点等结构,铜布线层数根据电路设计的需要可采

用多层布线设计。本文的硅转接板采用200mm三

维集成工艺平台进行加工。先采用深槽刻蚀工艺形

成TSV、TSV电镀填充、大马士革工艺形成铜金属

再布线层。正面和背面各有一层铜布线RDL,其主

要工艺流程如下:200mm 晶圆→绝缘层淀积→
TSV孔光刻→TSV孔刻蚀→去胶、TSV孔清洗→
TSV孔绝缘层淀积→阻挡层/种子层金属溅射→
TSV孔Cu电镀→TSV孔CMP→绝缘层淀积→M1
光刻→M1刻蚀→M1去胶→阻挡层金属溅射→M1
Cu电镀→M1CuCMP→绝缘层淀积→临时键合→
背面减薄→背面露头→绝缘层淀积→CMP→绝缘

层淀积→M2光刻→M2刻蚀→M2去胶→阻挡层金

属溅射→M2Cu电镀→M2CuCMP→键合点保护。
在工艺加工过程中,关键技术有:TSV孔刻蚀、

绝缘层淀积、阻挡层/种子层(Seed)溅射、TSV 电

镀、晶圆减薄、背面露头、Cu-RDLCMP等。正常情

况下,需要将载片解键合然后再封装,本文在键合前

进行测试,提前了解转接板的性能参数,避免将合格

芯片(KGD)组装到有故障的转接板上,保证了工艺

加工合格率。工艺中TSV孔刻蚀采用Bosch工艺,

TSV直径可根据电路设计的需求在5μm 至几十

μm范围内调整。M1和 M2采用铜大马士革布线

工艺形成。2.5D硅转接板结构的剖面结构如图1
所示。

图1 2.5D硅转接板结构示意图

1.2 2.5D硅转接板测试图形设计

1.2.1 转接板测试图形设计

针对2.5D转接板工艺开发的需要,为表征硅

转接板的直流、交流特性,设计各类器件结构对转接

板进行测试,包括了直流特性的 TSV 电阻、Cu-
RDL电阻,交流特性的 TSV寄生电容测试、TSV
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传输特性测试等图形,测试图形如图2所示,以确保

开发的工艺能满足2.5D封装的需求。在设计过程

中,针对条宽、间距等参数进行了DOE设计,从而

了解各类参数对器件特性的影响。

图2 2.5D硅转接板测试图形版图总图

1.2.2 Cu-RDL电阻测试图形设计

2.5D硅转接板采用Cu-RDL,实现 TSV孔链

间的电连接,并形成器件键合点的主要金属层。检

测Cu-RDL的方块电阻,对于了解和评估电路中的

寄生布线电阻、支撑微电路系统设计评估具有重要

意义。因此,根据实际应用的需求,设计了2种典型

线宽11μm(如图3所示)、50μm(如图4所示)的

Cu-RDL电阻测试结构。

图3 M2W11(11μm条宽)Cu-RDL检测图形

图4 M2W50(50μm条宽)Cu-RDL检测图形

图3中,M2W11由16条宽为11μm、长为1
100μm的铜布线串联组成,设计电阻为1600R□。
图4M2W50由4条宽为50μm、长为1000μm 的

铜布线串联组成,设计电阻为80R□,其中 R□ 为

Cu-RDL的方块电阻。实际计算Cu-RDL方块电阻

时,需要考虑导线拐角处电流分布和线条涨缩的因

素,电阻链拐角处存在电流分布,其方块电阻按照

0.56R□进行修正。根据RDLCu布线后线条每边

涨0.25μm,以及端头引出端细连接线电阻的影响,
可以计算出:M2W11修正后有效电阻数为1530
R□。M2W50修正后有效电阻数为92R□。

1.2.3 TSV电阻测试图形设计

TSV电阻在数十 mΩ量级,属于精密电阻量

级,在测试时需要考虑接触电阻的影响,因此设计了

四端法(开尔文)TSV电阻检测结构,如图5所示。
图中有两个TSV通孔,通过 M1和 M2的CuRDL
连接为四端测试结构。

图5 R22C1TSV电阻四端法测试结构

TSV电阻值最直接的方式是采用双面飞针测

试系统进行测试,但直接测试需要在晶圆解键合后

进行,晶圆厚度只有50~100μm,扎针非常困难,且
容易损坏晶圆。为解决这一问题,通过Cu-RDL把

TSV串联起来形成电阻链,测试电阻链阻值然后减

去Cu-RDL电阻,以等效计算TSV的电阻,从而满

足前期2.5D转接板工艺开发的需要。图5所示

R22C1的电阻链结构中包含了2个TSV电阻和15
个RDL方块电阻。

1.2.4 TSV电阻传输特性测试图形设计

TSV通孔在2.5D转接板和3DIC的使用中,
关键是需要在高频情况下降低电连接线的传输损

耗,因此对于TSV传输损耗的测量非常关键。本文

设计了一组不同间距的TSV电阻链,端头采用常见

的Cascade公司InfinityGSG微波探针布局,可以

通过S21参数来对TSV传输特性进行测试[8]。TSV
电阻传输特性测试图形如图6所示。

图6 TSV电阻传输特性测试图形
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2 2.5D转接板电参数测试

2.1 Cu-RDL方块电阻测试

铜布线的方块电阻可以有效地表征铜电镀工艺

的好坏,测试方法如下。选择圆片从上到下、从左到

右均匀分布的5点进行测量。用四端法测试RDL
布线的电阻,在PAD1和PAD4上加电流,电流从

50μA至10mA,步距为50μA,共200个点,测

PAD2和PAD3间电压。然后用电压差值除以电

流,得到RDL电阻条的阻值,再除以铜布线的方块

数,即可得到其方块电阻。
图7所示为利用Cascade探针台、Keithly4200

半导体参数分析仪构成的测试系统对 M2W50进行

测试所得到的曲线。

图7 M2W50RDL电阻四端法测试

红色和黑色曲线是PAD2和PAD3的I-V 曲

线,电压与电流线性相关;蓝色曲线是计算得到的阻

值。5点阻值的最大值为0.957Ω,最小值为0.787Ω,
均值为0.871Ω,标准偏差为0.058Ω。通过计算可

得,M2RDL的方块电阻为9.46mΩ/□。
理论上铜布线层的电阻可以通过欧姆定律进行

计算:

R=ρLS =
ρ
d

(1)

式中,R、ρ、L、S 分别表示金属铜布线的电阻、电阻

率、长度和截面积。常温下(20℃)铜的电阻率ρ为

1.8μΩ.cm,以RDL厚度为1.0μm计算,则连线的

方块电阻应为18mΩ/□。以RDL厚度为1.8μm
计算,则连线的方块电阻应为10mΩ/□。

本次2.5D转接板中所使用的RDL厚度实测

值为1.7~1.8μm,通过上述的测试值和理论值可

以看出,测试值比理论值高5.7%,二者基本吻合,

差异在于RDL厚度的测量和铜电阻率的取值。

2.2 TSV电阻测试

设计了多组不同间距和不同个数的电阻链图

形,采用两端法测试来观察TSV的电阻特性,观察

TSV电阻中是否出现严重的质量问题,如短路、空
洞等。R11C2图形的测试曲线如图8所示,横坐标

为电流,电流范围为0~10mA,纵坐标为电压,电
压范围 为 0~14 mV,电 阻 平 均 值 为 1.47 Ω。

R11C2图形中包含了两个TSV接触孔和3.2个方

块电阻的RDL连接线,因此可以计算出每个TSV
电阻值为719mΩ。

图8 R11C2电阻两端法测试

本文采用常规的圆柱型TSV来计算其理论电

阻值,其低频电阻RTSV只与TSV的直径D、高度L
和填 充 物 金 属 电 阻 率ρ 有 关,根 据 欧 姆 定 律 可

得RTSV:

RTSV=4ρLπD2 (2)

取ρ=3.0μΩ.cm,D=10μm,L=80μm,可以

计算得到,RTSV=30.57mΩ,此处TSV电镀铜的电

阻率取值与RDL电镀铜的电阻率不同[5]。
两端法测试的R11C2TSV阻值为719mΩ,与

理论值30mΩ相比有较大差异。原因是两端法测

试值中不只包含了TSV电阻和RDL电阻,还包括

了探针与键合点的接触电阻,而这种误差在两端法

测试中无法排除。因此采用四端法来对TSV电阻

链进行测试。R22C1TSV电阻链测试I-V 曲线如

图9所示。

R22C1包含2个TSV和15个RDL方块电阻。
图9中,红色曲线是PAD2和PAD3的电流电压曲

线,蓝色曲线是PAD2和PAD3的电压差值除以

PAD1中电流所得的电阻值。约为0.20Ω。计算得

到单个TSV阻值约为26mΩ。
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图9 R22C1电阻四端法测试

TSV电阻的理论值30.57mΩ比实测值26mΩ
高17.5%。分析原因是,在式(2)计算所使用的

TSV填充铜电阻率与实际状态下的铜电阻率存在

较大差距,实际状态下铜填充电阻率受TSV刻蚀、
绝缘层淀积、阻挡层淀积以及金属电镀等的影响,这
些因素都会导致TSV铜电阻率出现误差。因此计

算出来的理论值与测试值有较大差异,但本文测试

值与相关文献中报道的单个TSV(直径为10μm,
高度为70μm)阻值37.28mΩ基本一致[5]。

2.3 TSV电容特性测试

设计的TSV电容如图6所示,类似于平板叉指

电容,由TSV通孔和Cu-RDL串联形成。该电容由

三部分组成,包括介质层电容Cox、耗尽层电容Cdep

以及硅衬底电容Csi。衬底未单独引出,目前三者无

法区分,只能测试总电容。

图10 TSV电容示意图

采用加电压测电容的方式进行测量,电压范围

为-10V~+10V,步距为0.5V,频率为1MHz。
在圆片上抽测了均匀分布的6个点。0V下电容值

分别为117fF、107fF、103fF、102fF、104fF、108
fF,均值为107fF,电容值波动较大。TSV电容的

测试曲线如图11所示,横坐标为电压,纵坐标为电

容。通过对TSV的电阻、电容进行测试,建立相应

的RLC电学特性模型。

图11 TSV电容测试曲线

2.4 TSV电阻传输特性测试

TSV通孔设计的目的是应用于2.5D和3DIC
集成中,要求工作频率较高。随着工作频率的提高,
高频下电流趋向于在导体的表面流动,这种效应称

为趋肤效应。产生趋肤效应后,电流密度随导体的

深度而呈指数下降。
在电路应用中,TSV电阻链的传输特性S21曲

线可以表征信号在传输线中不同频率下的损耗。

TSV电阻S21传输损耗曲线如图12所示。可以看

出,在低频300MHz以下,S21因测试设备而导致波

动;高频范围10GHz~20GHz内,由于产生了电流

趋肤效应,存在10dB左右的损耗。在300MHz~
10GHz范围内损耗大,后续可对TSV工艺过程进

行优化。

图12 TSV电阻S21传输损耗曲线
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3 结 论

本文介绍了2.5D 转接板工艺流程,给出了

2.5D转接板测试结构设计所需包括的图形,分析了

转接板参数表征中重要的 RDL电阻、TSV 电阻、

TSV电容的测试值以及TSV电阻传输特性等。将

测试值与理论值进行了对比,结果表明,现有的转接

板流程开发基本成功。后续还需对转接板工艺中所

涉及的TSV电容、隔离特性等进行测试,对TSV硅

刻蚀以及铜电镀等工艺进行优化。
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摘 要: 根据 MEMS光栅陀螺工作原理,对陀 螺 结 构 仿 真,并 进 行 了 晶 圆 级 陀 螺 制 造。在

ANSYS中建立陀螺结构模型,并进行仿真分析。仿真结果显示,其驱动模态为7287Hz,检测模

态为7288Hz,频差为1Hz,表明结构有高灵敏度。通过工艺设计,采用溅射、湿法腐蚀、深反应离

子刻蚀、阳极键合等工艺成功制造了 MEMS光栅陀螺。大气压下搭建的测试系统测得该陀螺的

驱动模态为7675Hz,检测模态为7703Hz,与仿真结果相对误差为5.6%,验证了工艺的可行性。
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ManufactureandTesteofMEMSGratingGyroscope
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(1.SchoolofInstrumentandElectronics,NorthUniversityofChina,Taiyuan030051,P.R.China;2.InstituteofFrontier

InterdisciplinaryResearch,NorthUniversityofChina,Taiyuan030051,P.R.China;3.NantongInstituteofIntelligent

Opto-Mechanics,NorthUniversityofChina,Nantong,Jiangsu226000,P.R.China)

Abstract: Accordingtotheworkingprincipleof MEMSgratinggyroscope,thegyroscopestructurewas
simulatedandmanufacturedatthewaferlevel.ThestructuremodelofthegyroscopewasestablishedinANSYS.
Theanalysisresultsshowedthatthedrivingmodeanddetectionmodewere7287Hzand7288Hzrespectively,and
thefrequencydifferencewas1Hz,whichindicatedthatthestructurehadhighsensitivity.TheMEMSgrating
gyroscopewassuccessfullymanufacturedbysputtering,wetetching,deepreactiveionetching,andanodebonding
technology.Thetestsystemwasbuiltunderatmosphericpressure.Themeasureddrivingmodeanddetectionmode
ofthegyroscopewere7675Hzand7703Hzrespectively,andtherelativeerrorwas5.6%comparedwiththe
simulationresults,whichverifiedthefeasibilityoftheprocess.

Keywords: MEMSgratinggyroscope;wafer-levelmanufacture;anodebonding

0 引 言

微机电系统技术大大减小了陀螺仪器件的尺

寸、重量、功耗和成本,随着陀螺仪器件的小型化,其
驱动和检测振幅也会降低,进而影响器件的检测精

度[1]。目前,商用批量制造的 MEMS陀螺仪大多用

于低端消费市场,检测方式多采用电容式、压电式、
压阻式等[2]。电容式陀螺易于控制,技术发展相对

成熟,但加工精度要求高,器件整体尺寸大,成本高,
容易受到电磁干扰,电容梳齿易受破坏[3],压电和压

阻检测精度低,容易受到温度等因素的干扰。在运

输业、航空航天等高端市场,对高精度 MEMS陀螺

仪需求越来越大[1],亟待开发新的高精度检测效应
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陀螺。2003年,Sandia国家实验室证明了光栅在高

分辨率位移检测的应用。光栅以其高灵敏度、抗电

磁干扰、低噪声等优点,被广泛应用于半导体行业、
微机电制造体系[4]。2007年,Sandia实验室研制了

纳米光栅加速度计[5],该加速度计灵敏度可达598
V/g。2015年,浙江大学团队研制了光栅位移传感

器[6],灵敏度为44.75mV/nm,最高分辨率可达

0.017nm;2017年,浙江大学团队研制了光栅加速

度计[7],灵敏度为2485V/g,分辨率为1μg。因此

研制光学检测的陀螺仪对提高陀螺检测精度有重要

意义。
在团队之前的研究工作中,已经通过理论仿真

论证了光栅检测科里奥利效应引起微位移的可能

性[8-9]。本文根据光栅陀螺基本原理,采用 MEMS
工艺制造了陀螺结构及光栅,并重点研究了制造关

键工艺。
文章第1节主要介绍 MEMS光栅陀螺基本原

理,并进行了结构仿真;第2节介绍工艺设计及关键

工艺研究;第3节对加工后的结构进行测试分析;第

4节给出结论。

1 MEMS光栅陀螺工作原理

1.1 工作原理

MEMS光栅陀螺器件工作原理如图1所示。

图1 光栅陀螺工作原理图

器件由两部分组成,即固定光栅部分和陀螺结

构部分。工作时,陀螺结构沿驱动方向(X 轴)进行

周期性运动,当Z 轴方向有角速度输入时,中心质

量块受到科里奥利力的作用,沿Y 轴方向带动可动

光栅进行周期性运动,使得可动光栅与固定光栅之

间在Y 方向产生相对位移。微弱的相对位移变化

会使透过光栅的衍射光强发生剧烈变化,通过光电

探测器进行光强变化的捕捉,从而将光信号转变为

电信号,进而检测科里奥利力引起的微位移[11]。

1.2 结构仿真

在外界提供的角速度一定的情况下,可动光栅

与固定光栅之间产生的相对位移大小由结构本身决

定。因此,具有高灵敏度的结构对于高精度检测至

关重要。通过有限元分析软件 ANSYS,建立陀螺

结构有限元模型,设置好单晶硅材料属性后进行模

态分析。由于光栅陀螺采用面内驱动和面内检测方

式,因此选取面内运动的1阶模态和2阶模态作为

陀螺结构工作模态,如图2所示。陀螺结构的前五

阶模态如表1所示。

(a)1阶模态

(b)2阶模态

图2 陀螺结构模态仿真分析

表1 陀螺结构前五阶模态仿真频率

阶数 1 2 3 4 5

频率/Hz 7287 7288 8207 10381 15222

由图2可知,该陀螺结构在1阶驱动模态和2
阶检测 模 态 下 的 谐 振 频 率 分 别 为7287Hz和

772



郝飞帆等:MEMS光栅陀螺制造与测试 2021年

7288Hz,仿真频差为1Hz,这表明该结构具有高

灵敏度[12]。与该陀螺工作模态相邻的模态最小频

差约为1kHz,这表明陀螺在工作时,不易出现高

阶模态对工作模态的影响,从而使得陀螺器件稳

定工作。

2 工艺设计及关键工艺研究

MEMS光栅陀螺制造分为两个部分,分别为固

定光栅和陀螺结构。根据 MEMS光栅陀螺的工作

原理,固定光栅需要制造在玻璃上,从而对入射光进

行透射,陀螺结构采用双抛P型硅片,刻蚀面晶相

<100>。固定光栅的玻璃基底和陀螺的硅结构可

以采用SiO2熔融键合、金属热压键合、金属共晶键

合、阳极键合、高分子键合等多种 MEMS键合工艺

来实现集成。其中,SiO2熔融键合和金属直接键合

工艺要求极低的表面粗糙度和很高的键合温度,在
键合期间,热应力将不可避免地导致可移动结构弯

曲,影响器件的性能。金属共晶键合使用中间焊料

进行键合,其键合温度高于焊料的熔点。高分子键

合使用的中间键合层,如BCB材料等,价格昂贵,并
且中间键合层在键合期间具有一定程度的流动性。
由于焊料的熔化和中间键合层的流动性,在金属共

晶结合和高分子键合过程中施加压力时,键合晶圆

会发生滑移,晶圆之间的平行度将受到影响,这对于

光学检测非常不利[13]。而阳极键合是硅和玻璃之

间的直接接触,键合温度低且成本低。它不仅可以

确保晶片之间的平行性,而且避免晶片之间发生滑

移。随着玻璃在键合过程中软化,玻璃可以补偿晶

片表面的高度变化,从而放松了对表面形貌凹凸不

平的要求。阳极键合对于光栅和陀螺仪的集成是一

个有利的选择。基于以上分析,设计的 MEMS光栅

陀螺工艺流程如图3所示。

2.1 玻璃工艺制作

经过标准化清洗之后,通过磁控溅射在500μm
玻璃层上淀积200nmAl光栅层;旋涂1.5μm厚

的AZ5214正性光刻胶,光刻胶旋涂厚度不应太薄

或太厚。若太薄,则容易在显影的时候发生飘胶现

象;若太厚,则会影响图形化的线宽。湿法腐蚀 Al
会导致光栅尺寸的侧向侵蚀,影响线宽。剥离手段

容易剥离不干净,影响成功率增加成本,因此经过图

形化后采用干法刻蚀手段进行制作。制造的微米光

栅如图4所示。

图3 MEMS光栅陀螺工艺流程图

图4 微米光栅SEM图

2.2 陀螺结构制作

虽然 MEMS光栅陀螺属于面内工作方式,但为

了防止在外界冲击下,结构在离面方向(Z轴)与玻

璃发生碰撞导致陀螺结构失效,首先在400μm硅

片旋涂6μm厚的AZ4620光刻胶作为掩膜,图形化

后用DRIE工艺以6.5μm/min的蚀刻速率在Si的

正面刻蚀一个5μm深的方形腔体,在腔体内用于

陀螺结构刻蚀。由于采用阳极键合,硅片表面不应

有凹凸不平的电极线,因此在硅片表面制作用于铺

设电极线的电极槽。为了防止陀螺结构因应力太大

而产生翘曲,采用应力较小的PECVD工艺制作200
nm氧化硅绝缘层。随后采用台阶覆盖性好的磁控

溅射工艺制作 Al电极层和光栅层。使用1.5μm
厚AZ5214图形化后干法刻蚀制作电极和光栅。为

了与玻璃键合,以6μm厚的AZ4620作为掩膜,采
用湿法腐蚀手段去除金属电极区域以外的200nm
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钝化层,露出Si表面。旋涂6μm厚的 AZ4620作

为刻蚀陀螺结构的掩膜,110℃温度下坚膜2min
后,采用RIE去除硅结构上面的氧化层。在陀螺结

构深硅刻蚀中,额外通入 O2,生成的侧壁阻挡层更

加稳定,以减少对结构侧壁侧蚀。以3μm/min的

蚀刻速率刻蚀陀螺正面结构,刻蚀深度为80μm。
旋涂10μm厚的AZ4620作为刻蚀陀螺背部释放的

掩膜,图形化后,为了增加光刻胶的抗刻蚀性,在

110℃温度下坚膜10min,以6.5μm/min的蚀刻

速率进行陀螺结构的背部释放,刻蚀深度为315

μm。加工的陀螺结构如图5所示。

图5 陀螺结构SEM图

2.3 阳极键合

阳极键合一般是在200℃~500℃下,对硅-玻
璃施加200~1000V电压完成键合。硅的热膨胀

系数随着温度升高而升高,玻璃热膨胀系数基本不

会随着温度而变化,键合温度太高,硅-玻璃会产生

热失配应力,损坏键合晶圆。在相同键合电压下,温
度升高,键合强度增加,在相同键合温度时,增加电

压,晶圆结合率也会增加,一般需要在300℃~500℃
下才能获得良好的键合质量[13]。综上考虑,本文用

MA6晶圆对准机将Si-Glass对准后在晶圆键合机

中温度为330℃,直流电压1000V条件下进行阳

极键合。键合的晶圆如图6所示。

图6 键合晶圆

3 测试与分析

为了验证陀螺结构的正确性以及制造工艺的可

行性,将键合好的晶圆经过裂片以及电学性能测试

之后,在实验室的大气环境下搭建了简单的陀螺结

构工作模态响应测试系统,如图7所示。测试设备

包括函数发生器(KeySight33230A)、放大电路、锁
相放大器(AMTEK Model7270)等。MEMS光栅

陀螺采用电磁驱动方式工作,由函数发生器产生交

流信号,在提供磁场环境的条件下产生洛伦兹力驱

动陀螺工作,驱动反馈导线切割磁感线产生动生电

动势,当接近陀螺固有频率时,反馈导线产生的电动

势达到最大值,经过放大电路板将反馈导线的电动

势信号放大后,再由锁相放大器与函数发生器提供

的参考信号进行解调,最后得到陀螺的幅频特性曲

线[14]。同理,对检测方向也可得到检测方向的幅频

特性曲线。

图7 测试系统

测试得到的驱动幅频特性曲线、检测幅频特性

曲线分别如图8、图9所示。

图8 驱动幅频特性曲线
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图9 检测幅频特性曲线

该陀螺在大气环境下驱动模态为7675Hz,检
测模态为7703Hz。相对误差公式可表示为:

δ=Δ
L×100%

(1)

式中,δ为相对误差,Δ 为测试频率与仿真频率之

差,L为仿真频率。
根据式(1),可计算得出与动力学仿真结果的最

大相对误差为5.6%。这表明该陀螺结构及加工工

艺可行,但陀螺的驱动和检测频差较大,为28Hz。
为了使得陀螺结构实现匹配,加工精度需要进一步

提高。

4 结 论

本文根据 MEMS光栅陀螺工作原理,进行了陀

螺器件工艺设计和加工。通过ANSYS有限元分析

建立陀螺结构的分析模型,进行了其驱动和检测振

动特性分析。仿真结果表明,驱动和检测模态频差

为1Hz,此结构具有高灵敏度。通过溅射、刻蚀、阳
极键合等工艺进行了陀螺的晶圆级制造,在大气环

境下,器件驱动模态为7675Hz,检测模态为7703
Hz,与动力学仿真结果的相对误差为5.6%。这验

证了工艺的可行性,推动了光栅新效应陀螺器件的

进一步发展。
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一种3D垂直结构的光电探测器研制
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摘 要: 提出了一种3D垂直结构光电探测器及制作方法。将光电探测器芯片的下电极焊接在

基板上,上电极通过金丝连接到放大电路,使得光通过侧面进入本征工层,有效解决了重掺杂死区

和金属电极的阻光问题,降低了光损失,减少了复合率,提高了响应度。结在半导体体内,减小了

暗电流(表面漏电流),提高了反向击穿电压。结面积的主要部分为平行平面结,有效减小了总的

结电容,减小了寄生时间常数,提高了响应速度。
关键词: 光电探测器;重掺杂死区;金属电极挡光
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ResearchandManufactureofa3DVerticalStructurePhotodetector

DAIYonghong1,TANGZhengwei2,LIUXin3,LIYuxin2
(1.The24thResearchInstituteofChinaElectronicsTechnologyGroupCorporation,Chongqing400060,P.R.China;

2.CollegeofOptoelec.Engineer./Int.Semicond.College,ChongqingUniv.ofPostsandTelecomm.,Chongqing400065,P.R.China;

3.SchoolofElectronicEngineering,ChongqingCityManagementCollege,Chongqing401331,P.R.China)

Abstract: A3Dverticalstructurephotodetectoranditsmanufacturing methodwerepresented.Thelower
electrodeofthephotoelectricdetectorchipwasweldedtothesubstrate,andtheupperelectrodewasconnectedto
theamplifyingcircuitthroughthegoldwire,sothatthelightcouldentereintotheintrinsiclayerthroughtheside,

whicheffectivelysolvedtheproblemofheavydopingdeadzoneandmetalelectrodeblockinglight,reducedthelight
loss,reducedthecompositerate,andimprovedtheresponsedegree.Thestructureofthejunctioninthe
semiconductorreducedthesurfaceleakagecurrentandincreasedthereversebreakdownvoltage.Themainpartof
thejunctionareawastheparallelplanejunctionarea,whicheffectivelyreducedthetotaljunctioncapacitancearea,

reducedtheparasitictimeconstant,andimprovedtheresponsespeed.

Keywords: photodetector;heavydopeddeadzone;metalelectrodelightblocking

0 引 言

光电探测器是半导体光电领域关键器件之

一[1-3]。光电探测器利用半导体光电效应将光信号

转化为电信号,广泛应用于光通讯、激光测距、制导、
激光雷达、探测、工业测量、自动化等领域。近年来,
随着大数据、人工智能技术、5G通讯的发展,对光电

探测器的的性能要求不断提高。如何提高响应度、
降低响应时间成为光电探测器的研究热点[4-8]。

光电探测器是利用半导体的光生伏特效应,在
高纯本征半导体I区的正、反面进行P型和N型重

掺杂形成PIN结构,再在重掺杂区进行金属化,使
金属与半导体形成良好的欧姆接触,通过PI结构加

反向电压。在光照作用下,I区产生的光生载流子

在电场作用下定向运动,形成光电流。这种光电探
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测器与放大器结合的PIN-FET光纤接收模块已广

泛用于光通讯、光纤陀螺等领域。
现有硅基PIN-FET光电探测器的制作工艺为:

将探测器粘接、键合于一个垂直双面金属化陶瓷过

渡块上,再将陶瓷过渡块转动90°,安装在管壳基座

上,并与放大电路键合在一起。这种制作方法的缺

点有:1)陶瓷过渡块的垂直双面金属化工艺易使金

属电阻增大,导致器件断路;2)芯片要先贴到陶瓷过

渡块再进行光纤耦合对准,使光纤不易对准,工艺难

度大;3)光穿越重掺杂死区到I层时,重掺杂扩散区

会产生大量复合而形成死区,减少了光效应。
针对上述问题,本文提出了一种3D垂直结构

光电探测器及制作工艺。该光电探测器将光通路和

电通路垂直分离,光从下电极的侧面垂直入射,在I
区实现光电转换,光电探测器芯片通过下电极实现

电信号收集,并通过跨组放大器(FET)进行放大后

供后续信号处理。
该光电探测的制作工艺省去了氧化扩散掩蔽

层、光刻工序,减小了制造时间和成本。第一金属层

通过金连接到放大电路,确保不会碰到金丝,提高了

可靠性。该制作方法成功解决了金属电极阻光和进

入重掺杂死区的问题。

1 3D垂直结构的光电探测器

该光电探测器的制作流程如下。1)N型高阻区

熔单晶硅片清洗、腐蚀损伤层、P型掺杂,形成P型

掺杂层,在P型掺杂层上生长一层氧化层。2)对高

阻单晶硅片下端减薄处理、N型掺杂,形成 N型掺

杂层。3)对P型掺杂层、N型掺杂层的表面双面金

属化,形成第一金属层和第二金属层,在第一金属层

上淀积一层阻挡膜层。4)对高阻单晶硅片进行划

片、形成沟槽,再进行腐蚀、除去划片造成的损伤层。

5)通过低温PECVD工艺,在槽面和金属上表面淀

积增透膜、保护膜(共性膜),去除第一金属层表面的

阻挡膜、增透腊、保护膜。6)再次划片截断沟槽,最
终完成光电探测器芯片的制作。

该光电探测器通过下电极金属层与基板连接,
上电极金属层用金(铜或铝)引线键合,实现了光电

分离的3D垂直结构光电探测器。该光电探测器具

有如下优点。1)通过上、下金属层实现了垂直的电

通路,使光从侧面进入本征I层,避免了光通路与电

通路的重合,光通路不再穿越重掺杂死区的复合,大
幅提高了转换效率。2)与光纤耦合时,不会碰到金,

提高了器件的可靠性。3)不需要陶瓷过渡块,降低

了器件的成本,提高了可靠性。

2 制作工艺流程

本文3D结构垂直结构光电探测器的具体工艺

流程包括:1)P+ 扩散、减薄和金属化;2)沟槽的形

成;3)阻挡层、增透膜、保护膜的淀积和去除;4)划
片;5)金丝键合。具体工艺叙述如下。

2.1 P+扩散、减薄和金属化

1)选用N型高阻区熔单晶硅片。硅片参数有:
电阻率为6000Ω·cm,厚度为300μm,少子寿命

≥800μs。

2)超声、1#、2#液清洗、烘干,采用硼源(B30
乳胶源)进行高温一次扩散(1050℃、40min预扩

散,N2 气氛),再升温到1120℃推结50min(10
min干氧+35min氢氧合成氧化+5min干氧),生
长一层氧化层,参数要求:厚度≥500nm,结深≥
2μm,R□≤45Ω/□。

3)对P+面进行涂胶保护,对另一面进行减薄、
抛光,保持硅片厚度≥250μm。

4)清洗、N+磷源扩散(1120℃,40min,R□≤
10Ω/□)。

5)漂掉所有氧化层,电子束双面蒸发3.5μm
厚的铝,再进行氮氢合金,形成第一金属层和第二金

属层。
6)对P+型面涂聚酰亚胺(PI)、前烘、涂厚光刻

胶,对划片槽进行光刻(避免划片时的翻胶),再曝

光、显影,槽上的光刻胶、PI同时被去掉;背面涂厚

光刻胶、坚膜。
P+掺杂、减薄和金属化后的器件剖面图如图1

所示。

图1 P+扩散、减薄和金属化后的器件剖面图

2.2 沟槽的形成

7)使用砂轮划片机进行划片。具体步骤为:划
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片槽宽度为100μm,每个划片槽进行三次划片,先
划两边(200μm深度、保留50μm厚度),再划中间

(150μm深度、保留100μm厚度)。划片后的器件

剖面图如图2所示。

图2 划片后的器件剖面图

8)丙酮去胶、PI固化,形成沟槽。
沟槽成型后的器件剖面图如图3所示。

图3 制作沟槽后的器件剖面图

2.3 阻挡层、增透膜、保护膜的淀积和去除

9)采用低温酸腐(硝酸、HF和冰乙酸)腐蚀掉

划片产生的损伤层(上电极金属铝最好掩蔽硅淀积

层)。

10)冲水、有机清洗,采用多腔单片式PECVD
设备先淀积二氧化硅,再淀积氮化硅(为了实现增透

和结保护,增透膜、保护膜为SiO2 加Si3N4 层,根据

波长确定厚度)。由于3D探测器背面在CVD电极

上,正好避免了增透膜、保护膜淀积到第二金属层的

表面。

11)采用发烟硝酸去掉PI牺牲层,第一金属层

上的增透膜、保护膜同时被去掉,露出金属层。
去除第一层金属上阻挡层、增透膜、保护膜后的

器件剖面图如图4所示。

2.4 划片

12)有机清洗、贴膜,再次用砂轮划片机进行划

片,本次划片是重合上次划片槽的位置,将其划透、
截断沟槽,形成单个的光电探测芯片。单个光电探

测芯片形成后的剖面图如图5所示。

图4 去除第一层金属上阻挡层、增透膜、保护膜后的器件

剖面图

图5 单个光电探测芯片形成后的剖面图

2.5 金丝键合

将每个光电探测器芯片的下电极焊接于基板

上,其上电极通过金与放大电路连接。
金丝键合后的剖面图如图6所示。

图6 金丝键合后的器件剖面图

3 光电探测器的仿真与测试

采用 TCAD工艺仿真软件Silvaco,对制作的

3D结构光电探测器进行结深、电压-暗电流(暗电流

是指无光时的反向饱和电流)进行仿真。Silvaco仿

真软件不能进行器件的双面仿真,为得到准确的结

深、氧化层厚度和暗电流,仿真时将背面P扩散安

排到正面P+有源区(40μm)以外,以获得准确的仿

真结深、氧化层厚度、氧化层和背面N+扩散的方块

电阻。
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3D垂直结构光电探测器的电极电压-电流仿真

曲线如图7所示。可以看出,在工作电压为15V
时,暗电流小于1nA。

图7 3D垂直结构光电探测器的电压-暗电流仿真曲线

本文对该光电探测器进行了光电光谱仿真。采

用80/125μm小模长细径光纤输入光,光源位置为

芯片表面下方100μm、距离侧面10μm。入射光强

为1W/cm2 时,探测器在15V反向电压下的光谱

曲线如图8所示。

图8 探测器在15V反向电压下的光谱曲线

可以看出,暗电流在1.1μm波长时截止,几乎

没有光电流;在900nm 波长处,光电流达到最大

值。实际应用后,在850nm波长处的光电流达到

1.02μA,比无光时的暗电流提高了4个数量级。

光探测器的响应度达到0.51A/W,与常规光电探

测器相当。这表明,该光电探测器的性能优良。

4 结 论

本文设计并制作了一种3D垂直结构光电探测

器。该光电探测器的制作方法有如下优点:省去了

掩蔽层和光刻工序;将第一金属层通过金与放大电

路相连,保证了光纤耦合时不碰到金,省去了陶瓷过

渡块;通过芯片的垂直切割方式,使光直接从侧面进

入I区,成功避免了金属电极阻光和进入重掺杂死

区的问题。该3D垂直结构的光电探测器具有工艺

简单、制作成本低、可靠性高等特点,能广泛应用于

光通讯、光纤陀螺、医疗仪器等领域。
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总剂量辐射下双极型运放效应统计特性分析
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摘 要: 分析了国产运算放大器LM124的总剂量辐射效应统计规律。基于同一批次80个样本

辐照前和100Gy、200Gy、500Gy、1000Gy、1500Gy五个总剂量点辐照后的实验数据进行了分

析,发现LM124的输入偏置电流退化呈对数正态分布特性,中位数随总剂量在3.6~7nA范围内

线性变化,总剂量增大,参数分散性增大。辐射损伤与初值存在线性正相关性,给出了参数的计算

方法。100~1500Gy五个总剂量点线性系数α分别为0.24、0.31、0.5、0.77、1.07,α随总剂量的

变化也呈线性。从物理上解释了初值依赖性的机理,即EB结上方氧化层质量决定了器件总剂量

辐照响应的差异性(初值依赖性)。该研究成果可以有效支撑基于LM124电路或者整机的辐射可

靠性定量评估,对双极型器件的总剂量效应加固筛选具有参考价值。
关键词: 总剂量效应;统计特性;分散性
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StatisticalAnalysisofBipolarOperationalAmplifierUnderTotal
DoseRadiation
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Abstract: Basedontheexperimentaldataofsamebatch80samplesbeforeirradiation,andafter100,200,500,
1000,1500Gytotaldoseirradiation,thestatisticallawofadomesticoperationalamplifierLM124undertotaldose
irradiationwasanalyzed.Alogarithmicnormaldistributioncharacteristicsofinputbiascurrentvariationwasfound,

andthemedianinputbiascurrentchangedwithin3.6~7nAlinearlyunderirradiation.Also,thevariationincreased
simultaneouslywithtotaldose.Apositivelinearcorrelationbetweentheradiationdamageandtheinitialvaluewas
obtainedwiththecalculationmethodoftheparameters.Thelinearcoefficient(α)ofthefivetotaldosepointsfrom
100to1500Gywas0.24,0.31,0.5,0.77and1.07,respectively,andαshowedalinearincrementwiththetotal
dose.Themechanismofinitialvaluedependencewasphysicallyexplained,thatis,thequalityofoxidelayerabove
EBjunctiondeterminedthetotaldoseirradiationresponseofthedevice(initialvaluedependence).Theresearch
resultscouldeffectivelysupportthequantitativeevaluationofradiationreliabilityforcircuitorsystembasedon
LM124,andhadareferencevalueforthetotaldoseeffectreinforcementscreeningofbipolardevices.

Keywords: totaldoseeffect;statisticalcharacteristics;variability
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0 引 言

在半导体器件的制造过程中,因材料不一致

性和工艺波动,同一批次器件的电学参数随机分

散在一定范围内。半导体器件分散性分为自身因

素导致的分散性和外部因素导致的分散性[1]。自

身因素主要来源于掺杂分布、边缘粗糙度和膜厚

等。文献[2]对晶体管的三维原子模拟表明,阈值

电压的变化由掺杂的随机波动引起,即掺杂数量

波动、掺杂位置波动。外在因素主要来源于工艺

波动和不同位置、不同损耗、不同使用条件引起的

器件性能波动[1]。
双极型器件的总剂量退化机理已有很多文献报

道[3-6],但其退化分散性与统计特性尚待深入研究。
文献[7]研究了电压比较器在总剂量辐射下输入偏

置电流的分散性,有些不同制造厂商器件的辐射效

应相差100倍之多。文献[8]研究了多种放大器(如

LM111/124、OP-27/484、RH1014/1056等)的分散

性受中子辐射的影响。文献[9-10]研究了多种型号

放大器的总剂量效应分散性,结果表明,器件与器

件、晶圆与晶圆之间的分散性显著大于沟道与沟道

之间的分散性。文献[11]以双极型器件SFT2907A
为研究对象,将总剂量辐射效应分散性纳入到总剂

量辐射加固确认方法中。
本文研究了国产运算放大器LM124在总剂量

辐射下的效应分散性,获得了辐射效应分布特性随

总剂量辐射的变化规律。对获得数据进行了挖掘分

析,研究了辐照前后的器件状态相关性,分析了物理

机理。本文的研究成果可以有效支撑基于LM124
电路或系统的辐射可靠性定量评估和总剂量效应加

固筛选。

1 实验建立

我们选择同一批次的80只LM124,选择100,

200,500,1000,1500Gy五个总剂量点,剂量率为

0.034Gy/s,室温下器件所有管脚空载。测试参数

包括输入偏置电压(Vio)、输入偏置电流(Ib,+/-)、开
环增益(Avd)、输出电压(Vo)、功耗电流(Iin)。辐射

源为钴 源,总 剂 量 测 试 误 差 为4.052%(置 信 度

95%)。采用SIMI3193运算放大器集成参数分析

仪进行测试。测试的电流误差小于0.1nA(不确定

度小于5%)。为保证测试过程不出现退火现象,整

个测试过程控制在20min内。

2 实验结果分析

实验结果表明,输入偏置电流较为敏感,其他参

数对总剂量辐射不敏感。因此,本文重点分析输入

总剂量辐照下偏置电流的分散性。辐照前,输入偏

置电流记为Ib0,辐照后的输入偏置电流记为Ib,则
电离辐照损伤ΔIb=Ib-Ib0。

2.1 LM124总剂量辐射效应分布特性

80只样品辐射前后不同总剂量条件下输入偏

置电流分布如图1所示。辐射前,输入偏置电流在

4.5~6.2nA范围内呈非对称的对数正态分布。概

率密度函数为:

y=y0+ A
2πwx

exp
-lnx

x
æ

è
ç

ö

ø
÷

c

2

2w2 (1)

式中,y0为零偏,xc为中位数,w 为标准差的对数,A
为归一化常数。

(a)辐照前    (b)100Gy辐照后

(c)200Gy辐照后 (d)500Gy辐照后

(e)1000Gy辐照后  (f)1500Gy辐照后

图1 辐照前后不同总剂量下偏置电流分布

从图1可以看出,不同总剂量条件下,输入偏置
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电流的对数正态分布形貌未发生变化,而分布参数

发生了变化,其变化规律如图2所示。从图2可以

看出,xc 随总剂量的增大呈近似线性增大,而w 随

总剂量的增大呈波动变化。这是因为对数正态分布

的方差与w 之间存在复杂指数关系。
输入偏置电流的分散程度如图3所示。可以看

出,随着总剂量的增加,输入偏置电流的中位数和分

散性增大。

(a)系数xc 随总剂量的变化 (b)系数w 随总剂量的变化

图2 分布参数随总剂量的变化规律

图3 不同总剂量条件下输入偏置分布电流箱式图

2.2 LM124总剂量辐射效应的初值依赖性

2.2.1 实验数据分析

研究总剂量辐射电离损伤ΔIb与输入偏置电流

初值Ib0的关系,发现两者存在依赖性,其曲线如图

4所示。图4中,横坐标代表输入偏置电流初值(分
布在一定范围),纵坐标代表受辐照一定剂量后的输

入偏置电流。可以看出,Ib0越小,同等总剂量条件

下ΔIb越小。ΔIb与Ib0之间呈正线性相关,系数α
与常数c的关系为:

ΔIb=αIb0+c (2)
式中,α与总剂量呈正相关。

依据这一线性特性,通过ΔIb和Ib0两个随机变

量的期望与标准差来计算系数α和常数c。计算

式为:

α=δ
(ΔIb)

δ(Ib0)
(3)

c=E(ΔIb)-E(Ib0)δ
(ΔIb)

δ(Ib0)
(4)

式中,E(ΔIb)、E(Ib0)分别为ΔIb和Ib0两个随机变

量的期望,δ(ΔIb)、δ(Ib0)分别为ΔIb和Ib0两个随机

变量的标准差。

图4 电离损伤的初值依赖性

基于LM124的辐射数据,α和c随总剂量的变

化如图5所示。可以看出,α与总剂量呈正线性相

关,这与图2中xc的分析结果是一致的。c与总剂

量呈负线性相关。

图5 α和c随总剂量的变化

2.2.2 机理分析

输入偏置电流的本质是输入级晶体管的基区电

流,即为内部BJT的基极电流,由三部分构成,如图

6所示,其表达为:

Ib=IB1+IB2+IB3  (5)
式中,IB1为EB结空间电荷区的电子空穴复合电流,

IB2为EB结正偏时基区高浓度电子部分注入到发

射区的电流,IB3是少子从发射极到集电极在基区的

复合电流。相比于前面两项,IB3非常小。
双极器件的发射区的掺杂浓度很高。辐照前,

多数情况下基区电流由IB2决定。辐照后,复合电流
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IB1急剧上升,基区电流Ib由IB1和IB2共同决定。

IB1为:

IB1=IB,recom=
qniAEΔx
2τ exp(βVBE

2
) (6)

IB1表达式的各参数中,仅有少数载流子寿命τ
与总剂量效应相关。界面缺陷的生长有效降低了基

区少子寿命,伽马射线辐照后,IB1急剧上升,成为构

成基区电流的重要部分。对样品进行初值测试时,
不同器件的基区电流的微小差异正是来源于该复合

电流IB1的差异。同样测试条件下,同批次的IB1差
异取决于τ,即初值较小的器件在基区表面Si-SiO2
界面的钝化层质量更好。该界面具有较优的抗辐射

能力。

图6 工作在正向放大条件的BJT基区电流组成

对辐照后的基区电流进行量化分析,可获得α
的物理含义。体复合电流受电离辐照影响极小,相
比于IB1与IB2,它在辐照前后均可忽略不计。辐照

后的基区电流则为IB1与IB2之和,为:

ΔIb=α(IB1+IB2)+c (7)
则τ为:

τ= 1
rpNt

(8)

式中,rp为空穴俘获系数,Nt为缺陷浓度。复合电流

则为:

IB1=IB,recom=
qniAEΔx
2τ exp(βVBE

2
)=

qniAEΔxrpNt

2 exp(βVBE

2
) (9)

令Nt0为初始缺陷浓度,Ntr为辐照后缺陷浓度

增量,将它们分别代入式(9)再相减,得到ΔIB。与

式(7)相比较,则有:

rpNtr=αrpNt0+d (10)

式中,d为一个常数。式(10)改写成微分形式,为:

dNtr

dt =αdNt0

dt
(11)

从式(11)可知,辐照诱导产生的缺陷密度与器

件自身初始密度呈正线性相关,也就是辐照损伤依

赖于BJT器件EB结上方的钝化层质量。PNP型

晶体管电离辐射效应敏感区的示意图如图7所示。
可以看出,随着总剂量的增加,钝化层的微小差异将

被辐照逐步放大,即宏观上表现为复合电流IB1的
增大。

图7 PNP型晶体管电离辐射效应敏感区示意图

3 结 论

本文研究了国产运算放大器LM124的总剂量

辐射效应分散性规律。基于同批次80个样品,开展

了辐照前和100,200,500,1000,1500Gy五个总剂

量辐射后的测试。通过批量数据的统计分析发现,

LM124的输入偏置电流退化呈对数正态分布特性,
还研究了分布参数随总剂量变化的规律。对辐射损

伤的初值依赖性研究发现,损伤与初值呈正线性相

关。本文研究成果可有效支撑基于LM124电路或

系统的辐射可靠性定量评估,对双极型器件的总剂

量效应加固筛选具有参考价值。
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摘 要: 针对优化提取参数的复杂度问题,提出了一种新的GaAsHEMT器件寄生电容的优化

提取方法。提取寄生电容时,设置合适的优化范围,进行优化提参。采用三次参数优化,确保优化

精度和模型准确性,避免了循环优化,提高了参数提取效率和参数优化效率。该方法不依赖器件

的具体结构,减少了对器件结构假设所带来的误差。对17元件小信号等效电路模型参数进行提

取,验证了该方法的可靠性。结果表明,S参数与实测S 参数的拟合度较好,拟合的最高频率可达

30GHz。
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AnOptimizedParameter-ExtractionMethodforParasiticCapacitance
ofGaAsHEMTDevice

HUANing1,WANGJia2,SHANGHuifeng1,ZHANGQuanyuan1,GAOXiang1
(1.ShanghaiInstituteofAerospaceElectronicsTechnology,Shanghai201109,P.R.China;

2.ShanghaiAcademySpaceflightTechnology,Shanghai201109,P.R.China)

Abstract: Aimingatthecomplexityofoptimizingparameter-extraction,anewparameter-extractionmethodfor
parasiticcapacitanceofGaAsHEMT wasproposed.Whenparasiticcapacitancewasextracted,anappropriate
optimizationrangewassettocarryoutoptimizationreference.Thethreetimesparameteroptimizationwasadopted
toensuretheoptimizationaccuracyandmodelaccuracy,avoidthecycleoptimization,andimprovetheefficiencyof

parameter-extractionandparameter-optimizing.This method wasindependentofthedevicestructure,which
reducedtheerrorcausedbytheassumptionofthedevicestructure.Themodelparametersof17-elementsmall
signalequivalentcircuitwereextracted,andthereliabilityofthemethodwasverified.TheresultsshowedthattheS

parameterwasfittingwellwiththemeasuredone,andthehighestfittingfrequencycouldreach30GHz.

Keywords: GaAsHEMT;parasiticcapacitance;optimizationmethod;parameter-extraction

0 引 言

GaAsHEMT具有高功率、高电流密度、高电

子饱和速度等特点而备受关注[1]。准确的模型对于

单片微波集成电路(MMIC)的设计与仿真具有关键

作用。只有保证模型的准确性,电路设计如谐波抑

制、谐波平衡仿真、阻抗匹配等才有意义[2]。小信号

等效电路模型有助于更好地分析微波电路的性能

(增益、噪声等),对器件的制作工艺也有一定指导

作用[3-5]。
目前,常用的模型提参方法有直接提参法和优

化提参法。使用最多的方法是Cold-FET法[5]。寄

生参数是对器件外围的寄生效应进行表征,该参数

值不受器件偏置的影响。根据器件不同偏置工作条

件下的S 参数提取本征参数。许多文献进行了研
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究和改进。文献[6-7]分别提取18元件、16元件的

小信号等效电路模型的寄生电容参数,利用Cold-
FET法提取S 参数,假设本征电容为一定值,直接

进行提参。该类方法因假设带来的误差而难以得到

可靠的寄生电容值。文献[8-10]提取18元件的小

信号等效电路模型参数,利用遗传算法进行参数优

化。该类方法的优化准确度较高,但优化的复杂度

较高。
寄生电容值提取的准确性直接影响后续寄生电

感、电阻的提取准确度。针对上述问题,本文提出了

一种新的优化方法。在提取寄生电容时,给每个优

化参数确定合适的优化范围,有效提高了优化效率。
采用两次电容优化,提高了优化精度。该方法不依

赖于器件结构,不需要作器件结构假设,避免了假设

所带来的误差,提高了模型的准确度。本文对17元

件的小信号模型参数进行参数提取。结果表明,在

0.1~30GHz范围内,S参数的拟合度较好。

1 寄生电容优化提参方法

通过在片测试,得到器件在Vgs<Vth、Vds=0V
偏置条件下的S 参数。此时,器件处于冷偏状态,
沟道中没有电流,当频率较低时,电感、电阻的影响

微弱,因此仅考虑电容的作用。GaAsHEMT器件

的等效模型如图1所示。

图1 GaAsHEMT的夹断低频区等效模型

图中,Cgs、Cds、Cgd分别为器件冷偏条件下的本

征栅源电容、源漏电容、栅漏电容。Cpd、Cpg分别为

漏极、源极的PAD电容,Cgda为栅与漏间的电容。
此时,网络的Y 参数可表示为:

Cgs0=
Im(Y11)+Im(Y12)

ω
(1)

Cgd0=-
Im(Y12)

ω
(2)

Cds0=
Im(Y22)+Im(Y12)

ω
(3)

式中,Cgs0=Cpg+Cgs,Cds0=Cpd+Cds,Cgd0=Cgd

+Cgda。
将冷偏状态下测得的S参数转换为Y 参数,利

用式(1)~(3)求得 Cgs0、Cds0、Cgd0随频率变化的

曲线。
选取一定频率下的电容值作为三个电容优化的

初值,进行第一次优化。为了提取每个电容值,选取

0作为图1中每个电容的初值。根据文献[11-12],
寄生电容值均比本征电容值小1个数量级以上。因

此,选取优化范围时就对寄生电容的优化范围进行

缩小。选取总电容的0.1倍作为优化最大值,本征

电容优化最大值则为总电容值,进行第二次优化。
每个电容的优化范围如表1所示。

表1 提取电容时的优化范围

电容 最小值/pF 最大值

Cpg 0 0.1Cgs0

Cpd 0 0.1Cds0

Cgda 0 0.1Cgd0

Cgs 0 Cgs0

Cds 0 Cds0

Cgd 0 Cgd0

优化过程是基于ADS软件的Gradient优化模

式来进行的,小信号等效电路模型的精准度是通过

电路仿真所得S 参数与实测S 参数的拟合度来反

映的,所以优化函数具体是对两者S 参数差值进行

优化。由于S11和S22主要反映各端口的反射系数与

相角关系,可用SmithChat来表现,其优化函数为:

Kij=
εsij

maxSij
,i=j=1,2 (4)

S12和S21主要反映两端口之间的损耗与隔离,
可用dB图来表现,其优化函数为:

Kij=
εsij

maxdB(Sij)
,i≠j=1,2 (5)

式中,εsij为S 参数的仿真值与测量值的平均误差,
可表示为:

εsij=∑
N

1
(Re(Sijn.sim-Sijn.mea)+ Im(Sijn.sim-Sijn.mea))

N
(6)

式中,i=j=1,2;n=1,2,…,N,N 为频点数。当i
≠j时,平均误差表示为:

εsij =∑
N

1
(dB(Sijn.sim)-dB(Sijn.mea))

N
(7)
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式中,i≠j=1,2;n=1,2,…,N。

2 小信号等效电路模型建立

本文基于17元件的小信号等效电路模型,进行

提参,验证该寄生电容提取方法的实用性。小信号

等效电路如图2所示。图中,虚线框内为器件本征

参数,虚线框外为器件寄生参数。Lg、Ld、Ls分别为

栅极、漏极、源极的电感。Rg、Rd、Rs分别为栅极、漏
极、源极的电阻。

图2 17元件小信号等效电路图

2.1 提取寄生电容

在Vgs=-6V、Vds=0V时,低频时Cgs0、Cds0、

Cgd0随频率的变化曲线如图3所示。第一次优化后

的电容值如表2所示。

图3 低频时Cgs0、Cds0、Cgd0随频率变化曲线

表2 第一次优化后的电容值

Cgs0/pF Cds0/pF Cgd0/pF

0.5161 0.2276 0.2505

频率较低时,参数值的虚部表示电容特性,所以

可对电容值进行提取。频率较高时,电容值对参数

值的影响较小。
根据上述选取优化范围的方法,选定合适的寄

生电容优化范围,对每个电容进行优化。第二次优

化后的电容值如表3所示。

表3 第二次优化后的电容值

Cpg/fF Cpd/fF Cgda/fF Cgs/pF Cds/pF Cgd/pF

51.58 15.43 25.04 0.5155 0.2276 0.2496

2.2 提取寄生电感

利用Cold-Fet法测得S参数,在更高频率下提

取寄生电感值。将S参数转换为Y 参数,利用Y 参

数去嵌寄生PAD电容。Cpg、Cpd、Cgda去嵌后的等效

电路如图4所示。

图4 Cpg、Cpd和Cgda去嵌后的等效电路

利用网络Z参数提取寄生电感,表达式为:

Im(ωZ11)=ω2(Lg+Ls)-j(1Cg
+1Cs

) (8)

Im(ωZ12)=Im(ωZ21)=ω2Ls-j1Cs 
(9)

Im(ωZ22)=ω2(Ld+Ls)-j(1Cd
+1Cs

) (10)

由式(8)~(10)式,通过Im(ωZ)随ω2的曲线斜

率,计算出寄生电感值。

2.3 提取寄生电阻

通过在片测试,得到器件在Vgs=0V,Vds=0V
偏置条件下的S参数。将S参数转换为Y 参数,利
用Y 参数去嵌寄生PAD电容。栅极开启寄生电容

去嵌后的等效电路如图5所示。Rch为有源区沟道

电阻;α为系数,取为1/3。

图5 栅极寄生电容去嵌后的等效电路

利用网络Z参数提取寄生电阻,表达式为:
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Re(Z11)=Rg+Rs+13Rch (11)

Re(Z12)=Re(Z21)=Rs+13Rch (12)

Re(Z22)=Rd+Rs+Rch (13)
提取寄生电阻时,为了得到唯一解,借助冷偏条

件下去嵌了PAD电容的Z 参数,求出Rch,再利用

式(11)~(13)求出寄生电阻值。
2.4 提取本征参数

测出器件正常偏置下的S 参数,转换为Y 参

数,去嵌寄生电容,再转换为Z 参数,去嵌寄生电

感、电阻,得到本征部分的Y 参数。求解方程为:

gds=Re(Y22+Y12)       (14)

Cds=
Im(Y22+Y12)

ω       (15)

Cgd=-(1+a2)
Im(Y12)

ω     (16)

Rgd=- a
(1+a2)Im(Y12)

(17)

Cgs=(1+b2)
Im(Y11+Y12)

ω    (18)

Rgs= b
1+b2Im

(Y11+Y12)   (19)

gm= Y21-Y12  (20)

τ=arctan(Im
(Y21-Y12)

Re(Y21-Y12)
)/ω (21)

式中,a=Re(Y12)/Im(Y12),b=Re(Y11+Y12)/
Im(Y11+Y12)。通过式(14)~(21),得到本征参

数值。
至此,所有的小信号等效电路模型参数提取完

毕。将这些参数值代入模型中作为初值,再进行整

体优化。优化范围设定为参数随频率变化的最大值

和最小值,优化函数选取式(4)和式(5)。最终的小

信号模型参数结果如表4所示。

表4 小信号模型参数

参数 数值 参数 数值 参数 数值

Cpg/pF 0.005418 Ls/pH 9.9262 Gds/S 0.005401

Cpd/pF 0.02276 Ld/pH 83.421 Rgd/Ω 39.8488

Cgda/pF 0.01024 Lg/pH 43.654 Ri/Ω 0.0322

Rg/Ω 0.9212 Cds/pF 0.1637 Gm/S 0.213

Rd/Ω 1.578 Cgs/pF 1.3613 τ/ps 2.978

Rs/Ω 0.8457 Cgd/pF 0.0463 - -

3 结果与讨论

对比了模型的拟合值与实测值。频率范围为

100MHz~30GHz。对比结果如图6所示。图中

红色实线表示实测数据,蓝色圆圈表示仿真数据。
可以看出,曲线在绝大部分频率下,拟合是理想的。

S12曲线在高频处出现了较大的拟合误差,这是测试

中的抖动所致。

 (a)S11 (b)S12

(c)S21 (d)S22
图6 S参数仿真值与实测值的拟合曲线

S参数的仿真值与实测值的误差曲线如图7所

示。可以看出,在100MHz~30GHz范围内,S11,

S21均在0.05以下,S22均在0.1以下。S12仅在高频

时的误差较大,在其他频率时的误差较小。

  (a)S11 (b)S12

  (c)S21 (d)S22
图7 S参数模型值与实测值的误差曲线

上述分析表明,本文方法提取的17元件模型参

数能在任何偏置条件下较理想地拟合S 参数。该

方法具有高效性、准确性,误差在合理范围内。
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4 结 论

针对寄生电容值对后续提取寄生电感、电阻值

的影响问题,本文提出了一种新的寄生电容参数提

取方法。基于 ADS的 Gradient优化模式,对寄生

电容设置合适的优化范围,进行参数优化提取。相

比于基于遗传算法的方法,本文方法的复杂度大幅

降低,参数提取效率明显提高。采用三次参数优化,
保证了参数优化精度和模型准确度。本文方法不依

赖于器件结构,适用于大部分GaAsHEMT器件。
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