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作者简介：杨　晗（１９７７—），男（汉族），工程师，主要从事模拟集成电路技术研究工作。

·电路与系统设计·

基于６５狀犿犆犕犗犛工艺的２阶温度补偿

全犆犕犗犛电压基准源

杨　晗，侯晨琛，钟　泽，谢家志，廖书丹

（中国电子科技集团公司 第二十四研究所，重庆４０００６０）

摘　要：　采用６５ｎｍＣＭＯＳ工艺，设计了一种基于 ＭＯＳ亚阈区特性的全ＣＭＯＳ结构电压基准

源。首先利用工作在亚阈值区 ＮＭＯＳ管的栅源电压间的差值得到具有特定２阶温度特性的

ＣＴＡＴ电压，该ＣＴＡＴ电压的２阶温度特性与ＰＴＡＴ电压２阶温度特性的弯曲方向相反。再通过

电流镜技术实现ＣＴＡＴ 电压和ＰＴＡＴ 电压求和，最终得到具有２阶温度补偿效果的基准输出电压。仿

真结果表明，电路可工作在１．１Ｖ到１．５Ｖ电压范围内；在－５５℃～１６０℃范围内，电压基准的温度系数

可达５．９×１０－６／℃；在１．２Ｖ电源电压下，电路的静态功耗和输出电压值分别为１０μＷ和２７３．５ｍＶ。

关键词：　６５ｎｍＣＭＯＳ工艺；亚阈区；电流镜技术；２阶温度补偿
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ｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎｗａｓｄｅｓｉｇｎｅｄ．ＴｈｅｒｅｆｅｒｅｎｃｅｇｅｎｅｒａｔｏｒｕｔｉｌｉｚｅｄｇａｔｅｓｏｕｒｃｅｖｏｌｔａｇｅｄｉｆｆｅｒｅｎｃｅｆｏｒＣＴＡＴ

ｖｏｌｔａｇｅｂｅｔｗｅｅｎｔｗｏ ＮＭＯＳｔｒａｎｓｉｓｔｏｒｓ，ｗｈｉｃｈｂｏｔｈｏｐｅｒａｔｅｄｉｎｓｕｂｔｈｒｅｓｈｏｌｄｒｅｇｉｏｎｔｏａｃｈｉｅｖｅｓｅｃｏｎｄｏｒｄｅｒ

ｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓｔｉｃｓ．ＴｈｅｓｅｃｏｎｄｏｒｄｅｒｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓｔｉｃｓｏｆＣＴＡＴｖｏｌｔａｇｅｗａｓｏｐｐｏｓｉｔｅｔｏｔｈｅ

ｓｅｃｏｎｄｏｒｄｅｒｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓｔｉｃｓｏｆＰＴＡＴｖｏｌｔａｇｅ．Ｂｙｕｓｉｎｇｃｕｒｒｅｎｔｍｉｒｒｏｒｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙ，ｔｈｅｇａｔｅｓｏｕｒｃｅ

ｖｏｌｔａｇｅｄｉｆｆｅｒｅｎｃｅｔｈａｔｗａｓｃｏｍｐｌｅｍｅｎｔａｒｙｔｏａｂｓｏｌｕｔｅｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｗａｓａｄｄｅｄｔｏｔｈｅｏｕｔｐｕｔｏｆｔｈｅｖｏｌｔａｇｅｒｅｆｅｒｅｎｃｅ．

Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｓｈｏｗｅｄｔｈａｔａｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔｏｆ５．９×１０
－６／℃ａｔ１．２Ｖｗａｓａｃｈｉｅｖｅｄｆｒｏｍ －５５℃ｔｏ

１６０℃．Ｔｈｅｒｅｆｅｒｅｎｃｅｇｅｎｅｒａｔｏｒｏｐｅｒａｔｅｄｕｎｄｅｒｓｕｐｐｌｙｖｏｌｔａｇｅｒａｎｇｉｎｇｆｒｏｍ１．１Ｖｔｏ１．５Ｖｗｉｔｈａｎｏｕｔｐｕｔｖｏｌｔａｇｅ

ｏｆ２７３．５ｍＶａｎｄａｐｏｗｅｒｃｏｎｓｕｍｐｔｉｏｎｏｆ１０μＷ．

犓犲狔 狑狅狉犱狊：　 ６５ ｎｍ ＣＭＯＳ ｐｒｏｃｅｓｓ；ｓｕｂｔｈｒｅｓｈｏｌｄ ｒｅｇｉｏｎ；ｃｕｒｒｅｎｔ ｍｉｒｒｏｒ ｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙ；ｓｅｃｏｎｄｏｒｄｅｒ

ｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎ

０　引　言

集成电路通常利用带隙电压基准源模块来为其

他子模块提供精确的电压。典型的带隙基准源基于

双极晶体管，基准输出电压值一般为１．２５Ｖ，最低

电源电压为１．２５Ｖ与输出驱动 ＭＯＳ管的漏源电

压之和［１］。大多数提供低于１Ｖ基准电压的低压带
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隙基准源结构都基于 Ｈ．Ｂａｎｂａ的理论
［２］，少数采

用电阻分压技术［３］和电压再分布技术［４］。这些技术

都用到高阻值的电阻，会极大的增加版图面积，因此

需考虑功耗和面积的折中。与传统带隙基准相比，

全 ＭＯＳ管结构的基准电路能更好地满足低功耗、

小面积的要求。针对某些数字ＣＭＯＳ工艺上不提

供高性能的电阻，基于 ＭＯＳ器件阈值电压的基准

电压技术得到了广泛应用［５］。

与以往通过电阻实现电压求和不同，本文电路

利用电流镜技术产生基准电压。通过合理设计电流

镜像比例，一个具有２阶温度补偿特性的ＣＴＡＴ电

压被叠加到电路的输出端。这避免了使用求和电

阻，电路面积得到减小。

１　电路原理

传统带隙基准源的输出基准电压通过对具有正

负温度特性的电压求和来实现基准电压的零温度系

数。ＭＯＳ管具有与ＢＪＴ相似的温度特性。以二极

管方式连接的 ＮＭＯＳ管如图１所示。栅源电压

（犞犵狊）具有负温度特性，如图２所示。工作在亚阈区

的 ＭＯＳ管具有２阶温度特性，可进行温度补偿。

图１　以二极管方式连接的ＮＭＯＳ管

图２　二极管方式连接的ＮＭＯＳ管栅源电压温度特性

本文设计的ＣＴＡＴ电压源如图３所示。

图３　本文设计的ＣＴＡＴ电压源

ＭＮ１和 ＭＮ２管工作在亚阈区，其栅源电压

（犞ｇｓ）可表示为
［６］：

犞ｇｓ＿ｓｕｂ＝犞ｔｈ＋犿·犞Ｔｌｎ
犐Ｄ

犞２Ｔμｎ犆ｏｘ犠／
（ ）犔 （１）

式中，μ是电子迁移率；热电压犞Ｔ＝犽Ｂ犜／狇，犽Ｂ是玻

尔兹曼常数，犜是绝对温度；犞ｔｈ是阈值电压；犿 是亚

阈值斜率；犠 和犔 是沟道宽度和沟道长度。因为

犞ｇｓ＿ｓｕｂ小于犞ｔｈ，式中后一项为负数。

为了获得２阶温度补偿，对犞ｇｓ＿ｓｕｂ关于温度进

行２阶求导：


２犞ｇｓ＿ｓｕｂ

犜
２ ＝

犿犽Ｂ＋狇

μｎ狇

μｎ

犜
－
犿犽Ｂ

狇
×

犓
犐－（［ 犓犜

＋

　　　　　　
２）犜 ＋

犿犽Ｂ犓

狇犐－（ ）犓犜
＋
犓２犿犞Ｔ
犐－（ ）犓犜 ］２ （２）

式中，

犓＝
犐Ｄ２ 犠／（ ）犔 １

犐Ｄ１ 犠／（ ）犔 ２

（３）

式（２）中，电子迁移率的温度系数约为－４．３×

１０－３／℃，减号前的部分为正，后部分同样为正。如

果前部分值大于后部分值，犞ｇｓ＿ｓｕｂ具有２阶正温度系

数。在－５５℃到１０℃范围内，犞ｇｓ＿ｓｕｂ的温度特性随

温度升高而升高。如果前部分值小于后部分值，

犞ｇｓ＿ｓｕｂ具有２阶负温度系数。在１０℃到１６５℃范围

内，犞ｇｓ＿ｓｕｂ的温度特性随温度升高而降低。

图３中，犞ｇｓ２和犞ｇｓ１之差为：

Δ犞ｇｓ＝犞ｇｓ２＿ｓｕｂ－犞ｇｓ１＿ｓｕｂ＝Δ犓ｔｈ＋犿犞Ｔｌｎ
犐Ｄ２
犐Ｄ１

（犠／犔）１
（犠／犔）２

（４）

式中，Δ犓ｔｈ等于－２７９．５μＶ／℃，这使得 Δ犞ｇｓ为

ＣＴＡＴ电压。犞ｇｓ２＿ｓｕｂ和犞ｇｓ１＿ｓｕｂ都具有２阶温度特

性，因此Δ犞ｇｓ具有２阶温度特性。Δ犞ｇｓ具有负温度

特性，呈现出清晰的２阶温度特性。

为了实现２阶温度补偿，ＣＴＡＴ电压的２阶温

度特性的弯曲方向要与ＰＴＡＰ电压的的２阶温度

特性的弯曲方向相反。一个ＰＴＡＴ电压被叠加到

２
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Δ犞ｇｓ上，以产生２阶温度特性。ＰＴＡＴ电压源如图

４所示。

图４　本文设计的ＰＴＡＴ电压源

２　电路结构

本文提出的基准电压源包含偏置产生电路、

ＣＴＡＴ电压产生电路、ＰＴＡＴ电压产生电路和基准

输出级电路，其电路图如图５所示。偏置产生电路

由二极管方式连接的ＰＭＯＳ管 Ｍ０和犚１来为其他

子模块产生偏置电压犞Ｐ１。基准输出级将犞ＣＴＡＴ和

犞ＰＴＡＴ按一定比例求和，以产生基准电压犞ｒｅｆ。

图５　基准电压源电路图

２．１　犆犜犃犜电压产生电路

ＣＴＡＴ电压产生电路由 Ｍ１到 Ｍ８管构成。

Ｍ２和 Ｍ８管工作在亚阈区，Ｘ节点电压可表示为：

犞Ｘ＝犞ｇｓ４＋犞ｇｓ２＝犞ｇｓ５＋犞ｇｓ８ （５）

由式（４）可得：

犞ＣＴＡＴ＝Δ犞ｇｓ＝犞ｇｓ４－犞ｇｓ５＝犞ｇｓ８－犞ｇｓ２＝

　　　　　Δ犓ｔｈ＋犿犞Ｔｌｎ
犐Ｄ８（犠／犔）２
犐Ｄ２（犠／犔）８

（６）

式中，犞ＣＴＡＴ具有２阶温度特性。

２．２　犘犜犃犜电压产生电路

ＰＴＡＴ电压产生电路由 Ｍ９～Ｍ１４管和犚２构

成。Ｍ１２、Ｍ１４管以及犚２决定了犐ＰＴＡＴ的大小，Ｍ１１

和 Ｍ１３管使犐Ｍ１１＝犐Ｍ１３。使用 Ｍ９和 Ｍ１０管的原

因如下：（１）增加负反馈环路，以使环路稳定；（２）增

加ＰＴＡＴ电流，降低电阻值，节省版图面积。Ｍ１６

管的栅端电压可表示为：

犞ＰＴＡＴ＝犚２犐ＰＴＡＴ＝
２ １－１／槡（ ）犖

２

μｎ犆ｏｘ 犠／（ ）犔 Ｍ１２犚２ 犕（ ）＋１ ２

（７）

２．３　电流镜技术

Ｍ１５和 Ｍ１８管的镜像电流分别是 Ｍ３和 Ｍ６

管的犌倍，Ｍ４、Ｍ５、Ｍ１６、Ｍ１７管的宽长比相等，因

此可得：

犐Ｍ１６＝
１

２μ
ｐ犆ｏｘ
犠
犔
犞ｇｓ１６－犞（ ）ｔｈ

２＝犌·犐Ｍ４＝

　　　　犌·
１

２μ
ｐ犆ｏｘ
犠
犔
犞ｇｓ４－犞（ ）ｔｈ

２ （８）

犐Ｍ１７＝
１

２μ
ｐ犆ｏｘ
犠
犔
犞ｇｓ１７－犞（ ）ｔｈ

２＝犌·犐Ｍ５＝

　　　　犌·
１

２μ
ｐ犆ｏｘ
犠
犔
犞ｇｓ５－犞（ ）ｔｈ

２ （９）

根据式（８）、（９），可得：

犞ｇｓ１６－犞ｇｓ１７＝槡犌 犞ｇｓ４－犞ｇ（ ）ｓ５ （１０）

通过设置合适的镜像比例，一个具有２阶补偿

的ＣＴＡＴ电压被转移到基准电压输出端。

２．４　基准输出级电路

图４中 Ｍ１７管的栅端电压是基准输出电压

犞ｒｅｆ。Ｙ节点电压可表示为：

犞Ｙ＝犞ｇｓ１７＋犞ｒｅｆ＋犞ＰＴＡＴ （１１）

这里，犞ｇｓ１７和犞ｇｓ１６是 Ｍ１７和 Ｍ１６管的栅源电

压，犞ＰＴＡＴ是 Ｍ１６管的栅端电压，也是ＰＴＡＴ电压产

生电路的输出电压。由式（１０）可得：

犞ｒｅｆ＝槡犌 犞ｇｓ４－犞ｇ（ ）ｓ５ ＋犞ＰＴＡＴ （１２）

根据式（６）、（７）、（１２），犞ｒｅｆ可表示为：

犞ｒｅｆ＝槡犌·犞ＣＴＡＴ＋犞ＰＴＡＴ＝

　　　　槡犌 Δ犓ｔｈ＋犿犞Ｔｌｎ
犐Ｄ８ 犠／（ ）犔 ２

犐Ｄ２ 犠／（ ）犔（ ）
８

＋

　　　　
２ １－１／槡（ ）犖

２

μｎ犆ｏｘ 犠／（ ）犔 Ｍ１２犚２ 犕（ ）＋１ ２
（１３）

犞ＰＴＡＴ具有正温度系数，由于犞ＣＴＡＴ具有２阶温

度系数，通过合理设置镜像比例Ｇ，可以实现２阶温

度补偿的基准电压。

３　仿真结果

采用６５ｎｍＣＭＯＳ工艺对本文的全ＣＭＯＳ电

３
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压基准源进行设计及仿真验证。在电源电压为

１．２Ｖ、工作温度范围为－５５℃到１６０℃的条件下，

仿真结果如图６所示。输出电压为２７３．５ｍＶ，其温

度系数为５．９×１０－６／℃。本文电路仿真结果与其

他文献电路的关键参数对比如表１所示。可以看

出，本文电路在温度系数、功耗等关键指标上显著优

于其他文献电路。

图６　基准电压的温度特性曲线

表１　本文电路仿真结果与其他文献电路的关键参数对比

参数 文献［５］ 文献［７］ 文献［９］ 本文

工艺／ｎｍ ３５０ １８０ １８０ ６５

电源电压／Ｖ ＞１．４ ０．４５～２ １～２．５ １．１～１．５

基准电压／ｍＶ ８５８ ２６３．５ ５４８ ２７３．５

温度范围／℃ －２０～１２０ ０～１２５ －３０～１５０－５５～１６０

温度系数／（×

１０－６·℃－１）

１２．４ １４２ ３０ ５．９

功耗／μＷ １６２．４

＠２７℃

１４

＠０．４５Ｖ

４６

＠２７℃

１０

＠１．２Ｖ

基准电压随电源电压的变化如图７所示。电源

电压在１．１Ｖ到１．５Ｖ之间波动时，输出电压最大

变化值为１５．８ｍＶ。

图７　基准电压随电源电压的变化曲线

４　结　论

本文设计了一种低压低功耗全ＣＭＯＳ结构的

电压基准源，利用工作在亚阈区ＮＭＯＳ器件的２阶

温度特性来进行温度补偿。采用用电流镜技术进行

正负温度系数电压求和，实现了低温度系数的基准

电压。该电路具有低静态功耗、低电压以及宽工作

温度范围下的低温度系数，可广泛应用于低压低功

耗领域。
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摘　要：　提出了一种检测微小电容信号的可配置的电容电压转换电路。该电路由电容补偿电
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了电容电压转换。仿真结果表明，电容分辨率为１．７０ａＦ／槡Ｈｚ，输出电压信号与电容差成正比，

确定系数犚２为０．９９９９９。电路中的积分电容值、放大增益、补偿电容和带宽均可以通过编程灵活

设定。该电容电压转换电路可用于 ＭＥＭＳ及其他电容式传感器。
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０　引　言

电容式传感器被广泛应用于压力传感器、加速

度计和陀螺仪［１］。基于 ＭＥＭＳ技术的传感器因具

有体积小、重量轻、价格低、易于集成等优点而受到

重视。ＭＥＭＳ电容式传感器的体积微小，其电容值

为ｐＦ量级，输出电容的变化量非常微弱，通常只有

几或几十ｆＦ。ＭＥＭＳ电容式传感器与外部电路相

连后，寄生电容和分布参数会对输出信号产生很大

的影响，给 ＭＥＭＳ电容传感器的读出电路设计带来

挑战［２］。大多数传感器的接口需针对特定应用定

制，增大了电路设计成本［３］。为了提高电容式传感

器的检测准确度、分辨率且能应用于多种电容式传

感器，需要设计精度高、可配置的电容检测电路。

本文提出了一种可配置的电容电压转换电路，

可用作 ＭＥＭＳ和其他多种电容式传感器的通用检

测。该电容电压转换电路能将敏感电容变化量转换

为电压的变化值输出。仿真结果表明，电容分辨率为

１．７０ａＦ／槡Ｈｚ。同时，电路中的积分电容值、放大增
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益、补偿电容和带宽均可以通过编程灵活设定。

文章第１节介绍了电容电压转换电路的总体

结构，第２节分析了各单元电路的设计，第３节给出

了仿真与测试结果，第４节给出结论。

１　电容电压转换电路总体结构

本文的电容电压转换电路的总体结构如图１

所示。工作原理是通过测量２个传感电容之差或传

感电容与参考电容之差来探测外界物理量［４］。检测

电容是２个可变电容犆１ｉｎ、犆２ｉｎ。电容电压转换电路

包括电荷积分电路、采样保持器、低通滤波和放大

器。电路还包括带隙基准单元模块和数字单元模

块，提供参考电压、偏置电流和时钟信号，无需外接

基准电压。

图１　电容电压转换电路的总体结构

该电路采用０．１５３μｍ１Ｐ３Ｍ５ＶＣＭＯＳ工艺

设计。为了消除输入寄生电容不对称的影响，在电

荷积分电路中使用可调补偿电容犆１、犆２对输入电容

犆１ｉｎ、犆２ｉｎ进行补偿。电荷积分电路检测出微小的输

入电容变化，将其转换为电压，输出的高频调制信号

通过采样保持电路解调，再经低通滤波器滤除高频

噪声，经过增益放大得到最终的输出。

输出电压的理论传输函数为：

犞ＯＵＴ＝
犞２Ｐ２５×犌犪犻狀×Δ犆

犆Ｆ
＋犞ＲＥＦ 　 　　 　　（１）

式中，犞ＯＵＴ为输出电压，犞２Ｐ２５为２．２５Ｖ参考电压，

犌犪犻狀为可调增益（可选２或４），Δ犆＝（犆２ｉｎ＋犆２）－

（犆１ｉｎ＋犆１），犆１ｉｎ、犆２ｉｎ为被读取差分电容，犆１、犆２为可

调补偿电容，犆Ｆ为可调积分电容。

犞ＲＥＦ在被测量为单变量时取０．５Ｖ，在被测量

为差分变量时取２．２５Ｖ。原因是，输入为差分电容

时，差分电容的中间可动极板存在向上极板移动、向

下极板移动两种情况。犞ＲＥＦ为２．２５Ｖ时，使Δ犆＜０

时的输出电压为正；犞ＲＥＦ为单变量时，犆２用作参考电

容，只需调整犆２的值即可保证Δ犆＞０。通过选择不

同的犞ＲＥＦ，保证了输出电压在合适范围内。

２　电容电压转换电路设计

２．１　电荷积分电路

电容电压转换电路采用开关电容方式实现对

输入电容的检测，并转换为电压。首先给传感器电

容充电，再利用电荷转移、再分配原理将电荷转移到

电荷积分器上，最终转化为与电容变化成正比的电

压输出。电荷积分电路包括一对可调补偿电容、一

个运算放大器，可调反馈电容犆Ｆ、控制电容充放电／

电荷转移的开关，结构如图２所示。

图２　电荷积分电路

狋１阶段，电路状态如图３（ａ）所示。Φ１ 关闭，Φ２、

Φ３ 开启，犆Ｆ初始化，参考电压对犆１充电。此时，犆１ｉｎ、

犆１上的电荷犙１＝（犆１ｉｎ＋犆１）×犞２Ｐ２５，犆２ｉｎ、犆２上的电荷

犙２＝０。狋２阶段，Φ１ 关闭，Φ２ 开启、Φ３ 关闭，各电容上

的电荷保持不变。狋３阶段，电路状态如图３（ｂ）所示。

犆２ｉｎ、犆２充电，犆１ｉｎ、犆１放电，电荷向犆Ｆ转移。

（ａ）狋１ （ｂ）狋３

图３　狋１、狋３阶段的电路状态示意图

６
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根据Ｘ点电荷守恒，且Δ犆＝（犆２ｉｎ＋犆２）－（犆１ｉｎ＋

犆１），可得出：

犞ＯＵＴ＝
Δ犆
犆Ｆ
×犞２Ｐ２５＋犞２Ｐ２５ （２）

鉴于开关可能会导致电荷注入和时钟馈通，为

了解决这些问题，在高阻抗节点（图２中的Φ３）上使

用了虚拟开关（短路的开关），如图４所示。ＮＭＯＳ

的源极与漏极连接在一起，且连接到信号线。虚拟

开关的栅极接收与控制ＮＭＯＳ开关的时钟相反的

时钟。因为时钟通过伪开关电容馈通而产生的电荷

与 ＭＯＳ开关注入的电荷相反，所以减小了开关的

电荷注入和时钟馈通的影响［５］。

图４　虚拟开关

为了适应读出电路的要求，运算放大器需具有

低噪声、高增益等特点，运算放大器如图５所示。采

用ＰＭＯＳ管作为输入级，降低了噪声；采用折叠式

共源共栅结构，提高了增益和输出摆幅。

图５　运算放大器

为了使电容电压转换器适应不同的输入电容

值，犆Ｆ与补偿电容均设计为可调的。可调电容结构

如图６所示。可调位共１０位，步长为２３．５ｆＦ。

图６　可调电容结构

２．２　采样保持电路

采样保持电路及相应时序如图７所示。狋１ 阶

段，Φ４、Φ５ 开启，Φ６ 关闭。此时，电荷积分电路初始

化并采样。犞ＩＮ为当前输入电压值，犞ＯＵＴ（狀－１）为上

一周期输出电压值，则犙１＝（犞ＩＮ－犞２Ｐ２５）×犆１，犙２＝

－（犞ＯＵＴ（狀－１）－犞２Ｐ２５）×犆２，犙３＝０。狋２ 阶段，Φ４、Φ５

关闭，各电容存储电荷不变。狋３ 阶段，Φ６ 开启，当

犞ＩＮ降为犞２Ｐ２５后，根据Ｘ点电荷守恒，当前周期的输

出电压为：

犞ＯＵＴ（狀）＝
犆１（犞ＩＮ－犞２Ｐ２５）＋犆２犞ＯＵＴ（狀－１）

犆２＋犆３
（３）

为了减小开关的电荷注入和时钟馈通的影响，

Φ６ 控制的两个开关分别采用虚拟器件和传输门的

结构。

图７　采样保持电路及相应时序

２．３　其他电路

经过采样保持后得到的输出信号存在高频噪

声，采用２阶低通滤波器进行滤除。滤波器由两个

相同的１阶低通滤波器级联而成，１阶低通滤波器

包括可调电容阵列，用于对带宽进行配置，结构如图

８所示。

图８　１阶低通滤波器

增益放大电路如图９所示。该电路为一个反向

比例放大器，用于对电压信号进一步放大。犞ｔｒｉｍ为

运算放大器提供共模电平，通过增益选择开关实现

增益选择。通过调节增益修调电阻，对增益进行修

调，可调电阻结构如图１０所示。采用ＳＯＦＦ提供偏

移电压补偿。采用补偿电压修调对直流电压偏移量

７
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进行修正。该电路还有一个ＬＤＯ模块，为电路提

供稳定的２．２５Ｖ参考电压。

图９　增益放大电路

图１０　可调电阻结构

３　仿真与芯片测试

本文电容电压转换电路采用０．１５３μｍ１Ｐ３Ｍ

５ＶＣＭＯＳ工艺设计并流片。电容电压转换电路

的版图如图１１所示，版图尺寸为１．１２ｍｍ×０．７０

ｍｍ。在５Ｖ 电压、５００Ｈｚ带宽、增益为２、犆Ｆ为

２．９８７９ｐＦ的条件下进行仿真，输入电容差值为

０．１～１ｐＦ，共有１０个值。输出电压的瞬态曲线如

图１２所示。可以看出，输出电压与输入电容差值呈

线性关系。

对电路噪声进行仿真，功率谱密度曲线如图１３

所示。可以看出，在５００Ｈｚ频率时，电压噪声功率

谱密度为２．５６μＶ／槡Ｈｚ。根据犆／犞 转化增益公式

计算得到等效电容分辨率，为１．７０ａＦ／槡Ｈｚ。

对封装芯片进行测试，采用的硬件板卡如图１４

（ａ）所示。通过图１４（ｂ）所示的上位机程序，可对所

有可配置参数进行配置。

芯片在５Ｖ电压、５００Ｈｚ带宽、增益为２、犆Ｆ为

３．７１３ｐＦ的条件下进行测试。输入电容差为４９３．５ｆＦ

时，整体电路输出犞ＯＵＴ为２．８９５３Ｖ。输出波形如

图１５所示。所有测量点的输入电容、输出电压值如

表１所示。

输出电压拟合曲线如图１６所示。可以看出，确

定系数犚２＝０．９９９９９。这表明，该电容电压转换电

路的线性度较好。

图１１　电容电压转换电路的版图

图１２　输出电压的瞬态曲线

图１３　功率谱密度曲线

图１４　硬件板卡与上位机软件界面

８
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图１５　输出波形

表１　测量点的输入电容、输出电压值

参数 数值

测量点１测量点２测量点３测量点４ 测量点５

Δ犆／ｆＦ ２３．５ ４７ ７０．５ １１７．５ ２３５

犞ＯＵＴ／Ｖ ２．３２８ ２．３５４ ２．３８５ ２．４４３ ２．５８０

Δ犆／ｆＦ ４９３．５ ７５２ ９８７ １２２２ １２４５．５

犞ＯＵＴ／Ｖ ２．８９５ ３．２０６ ３．４８９ ３．７７３ ３．８０４

图１６　输出电压拟合曲线

电路的可配置参数如表２所示。本文与其他文

献中电容电压转换电路的参数对比如表３所示。

可以看出，本文电路在满足高分辨率的同时，实现了

对带宽、补偿电容、反馈电容、增益、补偿电压等参数

的修调。

表２　电路的可配置参数

参数 位 数值 参数 位 数值

犆１／ｐＦ ９ ０～１２ 增益 ２ ２，４

犆２／ｐＦ ６ ０～１．５ 增益修调／％ ８ ±１５

犆Ｆ／ｐＦ １０ ０～２４ 补偿电压／Ｖ １ ０．５，２．２５

带宽／Ｈｚ ４ ５００～８０００ 修调的补偿

电压／ｍＶ

５ ±１００

表３　本文与其他文献中电容电压转换电路的参数对比

名称 文献［４］ 文献［６］ 文献［７］ 本文

工艺／μｍ ０．３５ ０．３２ ０．２５ ０．１５３

电源电压／Ｖ ５ ３ ５ ５

输入电容／ｐＦ ０～２ ０～０．２５６ ０～２ ０．２５～１０

分辨率／

（ａＦ·Ｈｚ－１
／２）

４ １５．６９ ３１ １．７０

带宽／ｋＨｚ ３ ２．６ ５ ０．５～８

４　结　论

本文设计了一种可配置的电容电压转换电路。

采用可调结构，使电路的积分电容值、放大增益、补

偿电容和带宽均可以通过编程设定，提高了芯片的

使用灵活性。仿真结果表明，电容分辨率为１．７０

ａＦ／槡Ｈｚ。该电路采用０．１５３μｍ１Ｐ３Ｍ５ＶＣＭＯＳ

工艺进行流片，测试结果表明，输出电压与电容差成

正比，确定系数犚２＝０．９９９９９，表明了电容电压转换

功能的正确性。本文的电容电压转换电路作为信号

检测电路，可适用于 ＭＥＭＳ和其他电容式传感器。
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一种高侧功率开关的输出短路保护电路

梁怀天，方　舟，罗　攀，易子皓，甄少伟，乔　明，张　波

（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：　提出了一种智能高侧功率开关的短路保护电路，包括输出短路检测电路、延时信号产生

电路和栅源电压限制电路。采用ＮＭＯＳ管用作功率管，使电路短路时仍处于安全工作区内，提升

了高侧功率开关的可靠性。采用０．６μｍＨＶＳＯＩ工艺对该短路保护电路进行了仿真验证。仿真

结果表明，在硬开关故障和负载短路两种情况下，功率管保持处于安全工作区内。

关键词：　智能高侧功率开关；短路保护；安全工作区
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０　引　言

智能高侧功率开关是集功率器件、保护电路和

控制电路于同一芯片的集成电路。智能高侧功率开

关因集成度高、易于控制等特点而被广泛应用于航

空电子设备、汽车电子和工业控制等领域［１］。智能

高侧功率开关通常工作在恶劣环境下，经常发生负

载开路、短路等故障，因此对智能功率开关的短路保

护非常重要［２］。高侧功率开关的短路故障分为硬开

关故障（ＨＳＦ）和负载短路故障（ＦＵＬ）两类
［３４］。

ＨＳＦ是开关导通之前输出端发生短路引起的故障，

ＦＵＬ 是开关正常工作时负载发生短路引起的

故障［５］。

现有文献提出的短路检测方法如下。１）通过检

测功率管的犞ＤＳ来判断是否短路。该饱和检测法的

电路结构简单，但检测结果受温度、工艺的影响

大［６７］。２）通过检测功率管的电流来判断是否短路。

该检测方法的电路简单，能实现快速检测，但不适用

于大功率开关［８］。３）通过检测功率管的犞ＧＳ来判断

是否短路。该门极电压检测法能实现快速检测，但

电路结构复杂，控制算法繁琐。４）利用罗氏线圈来

检测功率管电流，进而判断是否短路。该方法能实

现快速检测，但成本高、体积大［９］。



第１期 梁怀天等：一种高侧功率开关的输出短路保护电路

短路后对功率管的关断有两种方式。一种是软

关断方式，即短路保护触发后先迅速限制住短路电

流，再利用驱动电路缓慢地将功率管关断。另一种

是二级关断方式，即先快速降低栅极电压，再将功率

管关断［８］。

针对上述问题，本文利用了功率管的安全工作

区，采用去饱和检测法及二级关断方式，设计了一种

用于高侧功率开关的输出短路保护电路。本文的输

出短路保护电路采用二级关断方式，利用并联型稳

压基准精确、快速地限制功率管的犞ＧＳ，保证在硬开

关故障和负载短路两种情况下，功率管均处于安全

工作区内。与传统结构相比，本文短路保护电路不

仅可以保护功率管不被短路损坏，还兼顾了栅极保

护的功能，不使用单独的栅极保护电路，节约了面积

和功耗。

１　智能高侧功率开关的整体结构

本文提出的智能高侧功率开关采用电流控制技

术，输入端ＩＮ连接至ＧＮＤ时开关导通，输入端浮

空时开关关断。整体结构如图１所示。ＭＮ０管为

功率管。浮动电源轨电路如图２所示。

图１　智能高侧功率开关的整体结构图

图２　浮动电源轨电路的电原理图

浮动电源轨电路的作用是产生跟随电源电压

犞ＢＢ变化的电源（犞ＢＢ到犞ＳＳ，Ｆ），为逻辑控制电路、电

荷泵、栅驱动电路、输出短路保护电路和其他保护电

路提供电源。ＭＰＦ４、ＭＰＦ５管为高压 ＰＬＤＭＯＳ

管，其作用是保护电路中的其他器件不被击穿。浮

动电源轨电路采用带隙基准技术，通过负反馈环路

在电阻犚Ｆ４上产生一个零温度系数的带隙基准电

压，同时产生跟随电源电压变化的浮动电源轨

犞ＳＳ，Ｆ，为：

犞ＳＳ，Ｆ＝犞ＢＢ－
犚Ｆ３＋犚Ｆ４
犚Ｆ４

（犚Ｆ２
犚Ｆ１
犞Ｔｌｎ犖 ＋犞ＢＥ１）

（１）

式中，犖 为Ｑ２与Ｑ１管的发射区面积之比，犞Ｔ为热

电压。

其他保护电路包括过压、欠压、过温等保护电

路。逻辑控制电路接收来自各个保护电路的信号，

根据不同情况控制功率管的导通或截止。在输出短

路时，输出短路保护电路通过控制功率管的犞ＧＳ，保

证功率管处于安全工作区内。

２　输出短路保护电路的原理分析与电

路实现

２．１　原理分析

在输出短路时，芯片中最易被损坏的是功率管。

针对功率管是否能安全工作，文献［１０］提出了安全

工作区（ＳａｆｅＯｐｅｒａｔｉｎｇＡｒｅａ，ＳＯＡ）的概念，典型的

ＳＯＡ如图３所示。图中，横轴犞ＤＳ、纵轴犐ＤＳ与漏源

最大击穿电压犅犞ＤＳ、最大允许功耗犘ＭＡＸ、最大允许

电流犐ＤＳＭＡＸ、导通阻抗犚ＤＳ，ＯＮ曲线所围成的区域是

一个ＳＯＡ。

图３　典型的安全工作区示意图

为了保护功率管不被烧毁，功率管的导通时间、

导通电流、犞ＤＳ应该落在图３中的灰色区域内。图３

１１
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中的实线取决于功率管的散热能力，在灰色区域外，

功率管会因其发热量大于散热量而被烧毁。图３中

的虚线是导通阻抗犚ＤＳ，ＯＮ限制界线，功率管的工作

状态不能位于虚线的左上方区域。ＳＯＡ还与工作

时间有关。设Ａ曲线对应的最大导通时间为１０ｍｓ，

若功率管的工作状态处于 Ａ曲线的右上方且工作

时间超过１０ｍｓ时，功率管将被烧毁。

本文提出的输出短路保护电路如图４所示。该

输出短路保护电路由输出短路检测电路、延时信号

产生电路和栅源电压限制电路组成。

图４　输出短路保护电路原理图

２．２　输出短路检测电路和延时信号产生电路

输出短路检测电路和延时信号产生电路如图５

所示。输出短路检测电路通过检测犞ＢＢ与犞ＯＵＴ的压

差即功率管的犞ＤＳ，以判断输出端是否短路。延时

信号产生电路在ＩＮ端接地后延迟一段时间，从输

出高电平转为输出低电平，避免了开启过程中犞ＤＳ

较大而导致的短路保护功能误触发［１１］。

栅源电压限制电路在三个不同阶段起着三种不

同的作用：１）在功率管开启阶段，通过限制犞ＧＳ来限

制饱和区电流，避免在硬开关故障下功率管的工作

状态超出ＳＯＡ；２）在功率管开启、正常工作阶段，将

犞ＧＳ限制在功率管的栅氧击穿电压以下，起到栅极保

护的作用；３）在负载短路发生阶段，该电路能快速地

将犞ＧＳ限制在犞ＴＨ以内。

图５　输出短路检测电路和延时信号产生电路原理图

ＭＰ１管为高压 ＰＬＤＭＯＳ管，其作用是保证

ＭＰ２、ＭＰ３管不被击穿。芯片正常工作时，犞ＢＢ－

犞ＳＳ，Ｆ远大于犞ＴＨ，Ｐ，所以在电流不大的情况下，ＭＰ１

管处于深度线性区。因此，在 ＭＰ２管的宽长比较大

的情况下，可近似认为 ＭＰ１管的导通阻抗犚ＯＮ，ＭＰ１

不变。

在芯片的ＩＮ端接地后，浮动电源轨犞ＳＳ，Ｆ建立，

ＭＰ１管导通。ＭＰ２管的漏极电流与栅源电压的关

系为：

犐ＭＰ２＝
１

２μ
Ｐ犆ＯＸ（ ）犠犔 ２

犞ＧＳ２－犞（ ）ＴＨ
２ （２）

功率管的犞ＤＳ为：

犞ＤＳ，ＭＮ０＝犐ＭＰ２犚＋犞ＧＳ２ （３）

式中，犚＝犚ＯＮ，ＭＰ１＋犚１。结合式（２）、（３）进行计算，

得到犞ＤＳ与 ＭＰ２管的漏极电流的关系式，为：

犐ＭＰ２＝
犞ＤＳ，ＭＮ０－犞ＴＨ

犚
＋
１

βＰ２犚
２－

　　　
２犞ＤＳ，ＭＮ０－犞（ ）ＴＨ

犚３βＰ２
＋

１

犚４βＰ２槡 ２
（４）

式中，βＰ＝μＰ犆ＯＸ（犠／犔）２。根据式（４）可知，犐ＭＰ２在

一定范围内随犞ＤＳ的增大而增大，呈近似线性关系。

ＭＰ２与 ＭＰ３管构成电流镜，所以犐ＭＰ２增大，犐ＭＰ３也

增大，当犐ＭＰ３大于 ＭＮ１、ＭＮ２管构成的共源共栅电

流源的饱和区电流时，ＭＰ３管会进入线性区，则反

相器ＩＮＶ１的输入端从逻辑低电平转换为逻辑高电

平，ＩＮＶ１输出低电平。

若延时信号产生电路输出高电平，或门ＯＲ１仍

然输出高电平，其他子电路的工作状态不变；若延时

信号产生电路输出低电平，ＯＲ１输出低电平。当控

制电路和栅源电压限制电路接收到短路检测电路输

出的低电平后，栅源电压限制电路快速地将犞ＧＳ限

制在犞ＴＨ之下，逻辑控制电路立刻停止电荷泵工作，

同时打开功率管的栅、源之间的通路，将功率管彻底

关断。

延时信号产生电路的作用是利用小电流对大电

容充放电，产生一个较长时长的延时。Ｑ１管的基极

电流为犆１充电，在犆１面积不变的情况下可大幅增加

延迟时间。当ＩＮ端接地后，浮动电源轨建立，ＭＮ７

管关断，犆１开始充电。ＭＮ８、Ｑ１管构成负反馈，保

证在犆１充电过程中 Ｑ１管始终处在放大区，ＭＰ６、

ＭＰ７管构成的共源共栅电流镜给Ｑ１管提供集电极

电流。因此，在犆１充电过程中，Ｑ１的基极电流为：

犐Ｂ，Ｑ１＝
犐Ｄ，ＭＰ６

β
（５）

由于ＢＪＴ的β较大，只要 Ｑ１的集电极电流较

小，就能够得到非常小、稳定的电流犐Ｂ，Ｑ１。电容两

２１
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端的电压与时间的关系式为：

ｄ犞
ｄ狋
＝
犐Ｂ，Ｑ１
犆１

（６）

Ａ点电压为：

犞Ａ＝犞ＢＢ－
犐Ｂ，Ｑ１
犆１
Δ狋 （７）

式中，Δ狋为浮动电源轨建立完成时刻到当前时刻的

时间。Ｂ点电压为：

犞Ｂ＝犞ＳＳ，Ｆ＋犐Ｄ，ＭＰ８犚４ （８）

当Ａ点电压高于Ｂ点电压时，比较器ＣＯＭＰ１

输出高电平。随着电容的充电，Ａ点电压低于Ｂ点

电压时，ＣＯＭＰ１输出低电平。此时刻之后，ＯＲ１的

输出信号与ＩＮＶ１的输出信号相同。

当ＩＮ端浮空后，犞ＳＳ，Ｆ＝犞ＢＢ，ＭＮ７管的作用类

似一个二极管连接形式的ＮＭＯＳ管，其作用是对Ａ

节点进行充电，使得在下一次ＩＮ端接地后可以再

次产生延时。

２．３　栅源电压限制电路

栅源电压限制电路的三个不同阶段有三个功

能：１）在功率管开启阶段，将栅源电压限制在５．５Ｖ

以内；２）在功率管开启、正常工作阶段，将栅源电压

限制在１５Ｖ以内；在负载短路阶段，将栅源电压限

制在４．５Ｖ以内，使得犞ＧＳ＜犞ＴＨ。栅源电压限制电

路如图６所示。ＭＰ１５管为高压ＰＬＤＭＯＳ管，其作

用是保护 ＭＰ１３、ＭＰ１４、Ｄ１、Ｄ２等器件安全工作。

图６　栅源电压限制电路原理图

栅源电压限制电路由限制电压选择电路和并联

型稳压基准电路组成。限制电压选择电路用于接收

输出短路检测电路、延时信号产生电路的电压信号，

将电压信号转化为电流信号，实现跨电源域控制并

联型稳压基准电路的输出电压。高侧功率开关是依

靠电荷泵给功率管栅极充电来开启功率管，但电荷

泵输出电流的能力有限，所以通过控制栅极节点的

下拉电流大小来控制犞ＧＳ。本文采用并联型稳压基

准电路，能实现精确地控制ＶＧＳ。

对于限制电压选择电路而言，考虑到在正常工

作时犞Ｇ可能高于犞ＢＢ，犞ＯＵＴ可能接近电源电压，则

二极管Ｄ１、Ｄ２构成一个选通电路，使得 ＭＰ１４管的

犞Ｓ始终是犞ＢＢ和犞Ｇ中较高的电压减去二极管正向

导通压降，从而保证了 ＭＰ１６管即使在犞ＯＵＴ接近

犞ＢＢ情况下，也能正常导通和关断。

类似地，二极管Ｄ４、Ｄ５构成的选通电路保证了

ＭＮ１０、ＭＮ１２管导通后，ＭＰ１７管顺利、安全地导

通。犚５、犚１３、犚１４均为阻值较高的电阻，如果工艺条

件允许，均可用栅源短接的耗尽型 ＮＭＯＳ管替代。

当犞ＯＵＴ较高时，若需要 ＭＰ１７管导通，则将 ＭＰ１７

管的栅极电压下拉至犞ＳＳ，Ｆ＋犞Ｆ４（犞Ｆ４是Ｄ４的正向

导通压降）。当犞ＯＵＴ下降至低于犞ＳＳ，Ｆ时，Ｄ５导通，

则 ＭＰ１７栅极电压约为犞ＯＵＴ＋犞Ｆ４，这保证了在负

载短路时 ＭＰ１７管能顺利导通且具有较小的导通

阻抗。

当浮动电源轨建立后，ＭＮ９、ＭＮ１１、ＭＮ１４管

导通，功率管开启，ＬＯＣＫ信号为高电平，ＭＮ１３管

关断，ＭＮ１６ 管 关 断；ＳＨＯＲＴ 信 号 为 高 电 平，

ＭＮ１０、ＭＮ１２管关断，则 ＭＰ１７管关断。并联型稳

压基准电路将ＶＧＳ限制为：

犞ｌｉｍ１＝
犚６＋犚７＋犚８＋犚９

犚８＋犚９
犞ＢＧ （９）

式中，犞ＢＧ为并联型稳压电路中的带隙基准电压，为：

犞ＢＧ＝犞ＢＥ３＋
犚１２
犚１１
犞Ｔｌｎ犖 （１０）

式中，犞ＢＥ３为Ｑ３管的基射极电压。该带隙基准电

路主要由 Ｑ２～Ｑ３、ＭＰ１８～ＭＰ２１、犚１０～犚１２等构

成。并联型稳压基准电路通过调节Ｑ４管的集电极

电流来维持犞ＧＳ稳定。

并联型稳压基准电路成功限制住了犞ＧＳ，即就

成功限制住了功率管的饱和区电流。出现硬开关故

障时，因ＯＵＴ端始终连接ＧＮＤ，所以在开启阶段，

即使在输出短路检测不起作用时，也能将功率管置

于ＳＯＡ内。

当功率管开启、正常工作时，无需限制犞ＧＳ得太

小，只需小于其栅氧层耐压即可。此时，ＬＯＣＫ信

号为低电平，ＳＨＯＲＴ信号为高电平，ＭＮ１６管导

通，ＭＰ１７管关断，则有：

犞ｌｉｍ２＝
犚６＋犚７＋犚８

犚８
犞ＢＧ （１１）

当输出短路检测电路起作用后，检测到高侧开

３１
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关的输出端短路，则需要栅源电压限制电路将犞ＧＳ

限制在犞ＴＨ 以下。此时，ＬＯＣＫ 信号为低电平、

ＳＨＯＲＴ信号为低电平，ＭＮ１６管导通，ＭＰ１７管导

通，则有：

犞ｌｉｍ３＝
犚６＋犚８
犚８

犞ＢＧ （１２）

根据式（９）、（１１）、（１２）可知，调整犚６、犚７、犚８、

犚９等四个电阻的比例，就可在全温度范围内准确地

限制犞ＧＳ，保证功率管始终处于ＳＯＡ内。

３　仿真结果与分析

本文基于０．６μｍ ＨＶＳＯＩ工艺设计，使用

Ｓｐｅｃｔｒｅ软件进行仿真验证。为适应航空电源系统，

电源电压设置为２８Ｖ，最大负载电流为４４Ａ，负载

电阻设置为０．６３Ω。

３．１　子电路仿真结果

输出短路检测电路的直流仿真结果如图７所

示。犞ＤＳ为０～５Ｖ。可以看出，在１．９Ｖ时，若犞ＤＳ

继续增加，判断为输出端短路，则ＳＨＯＲＴ信号由

高电平翻转至低电平。

图７　输出短路检测电路的直流仿真图

延时信号产生电路的瞬态仿真结果如图８所

示。可以看出，延时信号产生电路在浮动电源轨

犞ＳＳ，Ｆ建立后仍然处于高电平，在经过５３０μｓ延时

后，输出低电平。这保证了高侧功率开关的开启阶

段不出现短路保护误触发的情况。

３．２　硬开关故障仿真结果

高侧功率开关在硬开关故障下的瞬态仿真结果

如图９所示。可以看出，在硬开关故障下，当输出短

路检测电路没起作用时，栅源电压限制电路限制住

了犞ＧＳ，从而限制住了饱和区电流。当延时信号产

生电路输出低电平时，输出短路保护功能触发，功率

管关闭。

图８　延时信号产生电路的瞬态仿真图

图９　硬开关故障的瞬态仿真图

硬开关故障下功率管的工作状态变化如图１０

所示。功率管在开启之前电流处于Ａ点；开启后电

流快速上升到Ｃ点；约０．５μｓ后，电流从Ｃ点转移

到Ｂ点；在Ｂ点维持约４４５μｓ后，从Ｂ点降低至Ａ

点。整个过程中，功率管的工作状态均在ＳＯＡ内。

图１０　硬开关故障下功率管的工作状态变化

３．３　负载短路仿真结果

高侧功率开关在负载短路时的瞬态仿真结果如

图１１所示。可以看出，在负载短路时，电流上升至

峰值５４８Ａ，从输出端接地到彻底关断的整个过程

时间为３．３９μｓ。

负载短路时功率管的工作状态变化如图１２所

示。可以看出，功率管在整个短路过程中，始终处于

１００μｓ的ＳＯＡ内。因此，本文提出的电路在负载

短路时能保持功率管处于ＳＯＡ内。
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图１１　负载短路时的瞬态仿真图

图１２　负载短路时功率管的工作状态变化

表１所示为本文的短路保护电路在两种故障情

况下的仿真结果。可以看出，功率管在两种故障下

均处于ＳＯＡ内。

表１　本文的短路保护电路的仿真结果

参数 ＨＳＦ ＦＵＬ

峰值电流／Ａ １３８ ５４８

犞ＤＳ的峰值／Ｖ ２８ ２８

持续时间／μｓ ４４５ ３．３９

是否处于ＳＯＡ内 是 是

表２所示为本文与其他文献中输出短路保护电

路的参数对比。

表２　本文与其他文献中短路保护电路的参数比较

参数 文献［１２］ 文献［１３］ 文献［１４］ 本文

工艺／μｍ ０．３５ ０．３５ ０．３５ ０．６

电源电压／Ｖ ５～４０ ４．９～５２ ５～６０ ５～５５

输出最大可

持续电流／Ａ

０．６ １．８ ０．６５ ４４

短路检测

方案

采样电

阻检测

去饱和

检测

采样电

阻检测

去饱和

检测

检测后关

断方案

软关断 软关断 软关断 二级

关断

是否兼顾

其他功能

无 无 无 栅极

保护

　　可以看出，本文的输出短路保护电路不仅在大

功率下实现短路保护功能，还兼顾了栅极保护的

功能。

４　结　论

本文基于０．６μｍＨＶＳＯＩ工艺，设计了一种应

用于智能高侧功率开关的输出短路保护电路。采用

ＮＭＯＳ管用作功率管；采用输出短路检测电路判断

输出端是否短路；采用栅源电压限制电路在不同阶

段将功率管的犞ＧＳ限制于不同的值；延时信号产生

电路保证了输出短路保护功能不会在开启过程中误

触发。仿真结果表明，该高侧开关功率管的工作状

态在负载短路和硬开关故障情况下均处于安全工作

区内。
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０　引　言

神经电刺激器作为脑机接口系统的重要组成部

分，是近年来的研究热点。为产生正负双向的刺激

波形，对神经电刺激器的电源管理系统提出了特定

要求：需要具备正负双向高电压的输出能力，并可以

根据输入模式选择输出电压。

双极性电压通常由两个集成在同一个芯片上的

独立调节的直流电压转换器组成，一个升压转换器

（Ｂｏｏｓｔ）提供正向电压，一个升降压转换器（Ｂｕｃｋ

Ｂｏｏｓｔ）提供负向电压
［１３］。这种方法需要使用两个

电感，成本和面积增大。

研究者提出利用单电感来实现双极性输出的方

法［４８］，目的是降低成本、减小集成电路面积。文献

［４］使用升压转换器获得正输出，通过反向电荷泵产

生负输出，虽然只用了一个电感，但提出的环路控制

技术较复杂。文献［５８］提出了多种控制方式，进一

步提高轻载效率，但控制结构复杂，控制逻辑采用三

相位控制输出，导致了较大的纹波。

根据神经刺激器的特定要求，本文设计了一种

单电 感 双 极 性 输 出 （ＳｉｎｇｌｅＩｎｄｕｃｔｏｒ Ｂｉｐｏｌａｒ

Ｏｕｔｐｕｔ，ＳＩＢＯ）直流电压转换器系统，能够在使用单

电感的同时输出双极性电压，并且采用两相位控制

逻辑来降低控制复杂度。提出的数模混合逻辑控制

单元设计方法将数字逻辑控制与模拟电路相结合，

实现了较小的输出电压纹波和较高的轻载效率。

文章第１节介绍了提出的ＳＩＢＯ系统，包括控

制时序、电路实现、纹波分析等；第２节分析了实验

仿真结果，并与已有工作进行了比较。第３节给出

结论。

１　ＳＩＢＯ系统概述

１．１　犛犐犅犗系统控制时序

本文提出的ＳＩＢＯ整体架构如图１所示。ＳＩＢＯ

由片上系统和片外器件两部分组成。片外器件包括

一个电感犔、两个稳压电容犆ＯＮ和犆ＯＰ、两个肖特基

二极管犇１ 和犇２。片上系统包括两个晶体管开关

ＭＮ 和 ＭＰ，四个反馈电阻组成的反馈网络和一个控

制器（ＳＩＢＯＣｏｎｔｒｏｌｌｅｒ）。神经电刺激器等效为一个

负载电阻犚Ｌ，由于正负电压同时供电，因此犞ＯＰ和

犞ＯＮ幅度保持相等。

图１　ＳＩＢＯ系统整体架构

图１中，标注出了四个控制相位，１为充电相

位，２为放电相位，３为ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ相位，４为Ｂｏｏｓｔ

相位。当开关 ＭＮ、ＭＰ 同时闭合时，ＳＩＢＯ系统进入

充电相位，输入电压犞ＩＮ给电感充能，电感电流以斜

率犞ＩＮ／犔上升。该阶段结束时储存在电感中的总能

量为：

犈Ｌ＝
１

２

犞２ＩＮ
犔
犜２ＯＮ （１）

式中，犔是电感值，犞ＩＮ是输入电压，犜ＯＮ是导通时间。

当开关 ＭＮ、ＭＰ 同时断开时，ＳＩＢＯ系统进入放电相

位，储存在电感中的能量转移到电容犆ＯＰ和犆ＯＮ中，

使得犞ＯＰ升高，犞ＯＮ降低。此相位电感电流下降斜

率为：

犽Ｌ＝
｜犞ＯＮ｜＋｜犞ＯＰ｜

犔
≈
２犞ＯＰ

犔
（２）

电感电流下降到０后，进入断续导通模式。充

电相位和放电相位周期性反复进行，从而实现了正

负高压的同时输出。

由于非理想因素的存在，犞ＯＰ和犞ＯＮ幅度并非严

格相等，可能存在一定的偏差，因此需要两个特殊相

位来实现控制。当犞ＯＰ幅度大于犞ＯＮ时，则进入

ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ相位，开关 ＭＮ 保持常闭状态，开关 ＭＰ

周期性通断，从而使得能量仅从电感传递到犆ＯＮ上，

进一步拉低犞ＯＮ，保证了输出电压幅度相等。同理，

当犞ＯＰ幅度小于犞ＯＮ时，则进入Ｂｏｏｓｔ相位，开关ＭＰ

保持常闭状态，开关 ＭＮ 周期性通断，从而使得能量

仅从电感传递到犆ＯＰ上，进一步提高犞ＯＰ。由于电压

偏差较小，因此特殊相位持续时间很短。

综上，通过两个常规相位和两个特殊相位，就可

以实现双极性电压的同时输出。与三相位控制方式

（即先电感充电，然后输出高电压，第三相位输出负

电压）相比，两相控制方式具有更小的输出电压纹波

和更高的效率。

１．２　电路实现

ＳＩＢＯＣｏｎｔｒｏｌｌｅｒ主要由参考电压产生器、时钟
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信号发生器、过流保护结构、模式控制器以及用于产

生开关控制信号的数字电路组成。模式控制器输入

２ｂｉｔ控制信号，分别控制产生±１６Ｖ、±１２Ｖ、±８

Ｖ、±４Ｖ的输出电压，应用于不同的负载情况下。

后文如无特殊说明，均以产生±１６Ｖ的输出电压为

例进行说明。

过流保护电路用于控制通过电感的电流大小，

防止电流过大损坏开关晶体管。一旦检测到流过电

感的电流达到最大值，则立刻产生控制信号犞ＬＩＭ，

以使 ＭＰ 开关断开，中断电感充电过程。

电感电流检测电路如图２所示
［９］。ＭＰ 为主开

关，ＭＤ 为采样晶体管。随着电感电流犐Ｌ 的增大，

流经 ＭＤ 的镜像电流也随之增大，则Ｃ点电压下降。

在电流镜镜像作用下可认为流经 Ｍ３、Ｍ４ 管的电流

相等且保持不变，即流经 Ｍ１、Ｍ２ 管的电流相等且

恒定，那么Ｄ点电压随之下降，Ｂ点电压也随之下

降。这就确保了稳态情况下Ｂ点电压和Ｃ点电压

保持相等。Ｂ点电压下降，则流经电阻犚３ 的总电流

犐３ 增大，会导致流经 Ｍ６ 管的电流犐ＳＥＮＳＥ增大，即

犞ＳＥＮＳＥ增大。当增大到预设值时，开关 ＭＰ 断开，充

电过程停止。根据以上分析，可得：

犞Ｃ＝犞Ａ－犐犚２，

犞Ｂ＝犞ＩＮ－犐３犚３，

犐３＝犐＋犐

烅

烄

烆 ＳＥＮＳＥ
（３）

图２　电感电流检测电路

ＭＰ 管的导通电阻犚ＯＮ（ＭＰ）远小于 ＭＤ 管的导通

电阻犚ＯＮ（ＭＤ），所以可近似认为流经 ＭＰ 的电流就是

电感电流犐Ｌ；同理，流经犚２ 的电流远小于流经 ＭＤ

管的电流，所以可近似认为流经犚１ 的电流就是流经

ＭＤ 管的电流。根据以上近似，可得：

犐Ｌ犚ＯＮ（ＭＰ）＝犞ＩＮ－犞ＬＸ，

犞ＩＮ－犞ＬＸ

犚１＋犚ＯＮ（ＭＤ）
＝
犞ＩＮ－犞Ａ

犚

烅

烄

烆 １ （４）

可得检测电流表达式：

犐ＳＥＮＳＥ＝
犚１犚ＯＮ（ＭＰ）

犚３ 犚１＋犚ＯＮ（ＭＤ（ ））
犐Ｌ＋

犚２－犚（ ）３
犚３

犐 （５）

令犚２＝犚３，犚ＳＥＮＳＥ＝狀犚３，犚１ 远大于犚ＯＮ（ＭＤ），

则有：

犐ＳＥＮＳＥ＝
犚ＯＮ（ＭＰ）

犚３
犐Ｌ，

犞ＳＥＮＳＥ＝狀犚ＯＮ（ＭＰ）犐

烅

烄

烆 犔 （６）

电感最大电流需要尽可能大，以降低开关频率，

减小开关损耗，同时使系统快速达到稳定输出电压。

但同时不能超过晶体管额定电流，并最好留有一定

阈值，以防损坏器件。因此设定犞ＳＥＮＳＥ＝１．２５Ｖ，

狀＝３，犚ＯＮ（ＭＰ）＝０．８Ω，此时得到最大电流约为

５２０ｍＡ。

数字电路部分根据反馈电压与参考电压的比较

输出结果犞ＰＤ、犞ＮＤ以及过流保护电路输出信号

犞ＬＩＭ，在参考时钟信号下，产生两个开关通断时序控

制信号ＣＬＫＮ、ＣＬＫＰ。数字电路工作分为两个阶

段：启动阶段和稳态维持阶段。启动阶段采用软启

动方法，通过限制占空比来消除启动阶段的浪涌电

流，避免输出电压过冲，实现输出电压从零到设定值

的平坦上升。稳态维持阶段采用固定导通时间

（ＣＯＴ）调制方法，极大降低了控制电路复杂度，提

高了效率。

１．３　纹波分析

本文设计的ＳＩＢＯ系统采用基于输出电压纹波

的ＣＯＴ控制模式，如图３所示。其工作原理为：直

接将反馈电压犞ＦＢ与参考电压犞ＲＥＦ进行比较，当反

馈电压降到参考电压时，比较器输出控制信号犞ＰＤ，

使得开关 ＭＰ 和开关 ＭＮ 闭合，给电感充能；开关管

经过固定导通时间犜ＯＮ后断开，从而使电感能量转

移到电容犆ＯＰ、犆ＯＮ上，使得电压犞ＯＰ升高、犞ＯＮ降低。

当反馈电压再次下降到参考电压时，开启下一个开

关周期。

稳态工作时，输出电压纹波可认为取决于电容

电压纹波和电容等效串联电阻（ＥＳＲ）纹波。首先分

析电容电压纹波，此时假设电容无损，充放电过程中

电感电流斜率恒定。当输出电压下降到犞ＲＥＦ时，开

关闭合，电感电流以犞ＩＮ／犔上升，输出电压继续下

降；经过犜ＯＮ导通时间后，开关断开，电感电流以

２犞ＯＰ／犔下降，输出电压开始上升；当电感电流下降

为０时，进入断续工作状态，输出电压开始下降；直

到下降到犞ＲＥＦ开始新的充放电周期。电感电流与

输出电压时序图如图４所示。
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图３　ＣＯＴ控制模式等效电路图

图４　输出电压纹波和电感电流的时序图

此时，输出电压纹波为：

Δ狏＝
Δ犙
犆
＝

犞ｉｎ
犔
犜ｏｎ－犐（ ）ｏ

２

犔

４犞ｏｐ犆
＝

犞ｉｎ
犔
犜ｏｎ－

２犞ｏｐ
犚（ ）
Ｌ

２

犔

４犞ｏｐ犆
（７）

当电容ＥＳＲ较大时，可以认为输出电压纹波由

ＥＳＲ电压决定，电容电压纹波可以忽略。电感电流

为０时，流过ＥＳＲ电阻的电流为－犐Ｏ；电感电流最

大时，流过ＥＳＲ电阻的电流为：

犐ＭＡＸ＝
犞ＩＮ
犔
犜ＯＮ－犐Ｏ （８）

因此，ＥＳＲ电阻电流总的变化为：

Δ犐＝
犞ＩＮ
犔
犜ＯＮ （９）

此时，电压纹波可以表示为：

Δ狏＝
犞ＩＮ
犔
犜ＯＮ犚ＥＳＲ （１０）

本设计中使用了ＥＳＲ很小的电容，因此电压纹

波主要考虑电容电压带来的纹波。

２　仿真结果

本文提出的ＳＩＢＯ系统在ＴＳＭＣ０．１８μｍ高压

工艺上实现，整体面积约为２．３ｍｍ２。版图实现如

图５所示。该设计采用单节锂电池供电，输入电压

范围为３Ｖ到４．２Ｖ，典型电压为３．７Ｖ。输出电压

根据不同的负载情况可以输出±１６Ｖ、±１２Ｖ、±８

Ｖ、±４Ｖ四种模式。由于神经刺激器负载电流的

限制，整体上保证最大负载电流不超过１０ｍＡ，典

型负载电流为１ｍＡ。本设计工作在ＤＣＭ模式下，

外部参考时钟频率为２ＭＨｚ。采用的外部电感为

４７μＨ，外部电容为１０μＦ。

图５　ＳＩＢＯ系统版图

在负载电流为１ｍＡ时，稳态下犞ＯＰ、犞ＯＮ的仿

真结果如图６所示。可以看出，犞ＯＰ和犞ＯＮ分别稳定

在１６Ｖ和－１６Ｖ，犞ＯＰ的电压纹波为４．５ｍＶ，犞ＯＮ

的电压纹波为３．４ｍＶ，具有较小的输出电压纹波。

图６　输出电压纹波仿真结果

两开关功率管 ＭＰ、ＭＮ 的漏端电压波形仿真结

果如图７所示。开关管 ＭＰ 两端最大承压为２１Ｖ，

开关管 ＭＮ 两端最大承压为１６．５Ｖ。而所用高压

ＰＭＯＳ管耐压值为２９Ｖ，高压ＮＭＯＳ管耐压值为

２４Ｖ。因此，承压在该工艺高压晶体管所允许的电

压范围内。
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图７　开关管 ＭＰ、ＭＮ 漏端电压仿真波形

电感电流波形仿真结果如图８所示。可以看

出，最大电感电流保持在５３０ｍＡ左右，与设计值基

本一致。

图８　电感电流波形仿真结果

该ＳＩＢＯ系统在不同负载电流下的效率仿真结

果如图９所示。可以看出，最大效率为９４．８％，对

应负载电流为１．３ｍＡ。

图９　不同负载下的ＳＩＢＯ效率仿真结果

对效率进行定量分析，效率＝输出功率／（输出

功率＋损耗功率）。当负载电流为１ｍＡ时，效率为

９４．１％，此时输入功率为 ３４ ｍＷ，输出功率为

３２ｍＷ。损耗功率为２ｍＷ，主要来源于开关功耗、

开关管导通电阻功耗、开关管驱动电路功耗、电感等

效串联电阻消耗功耗以及反馈电阻网络功耗。

表１对本文提出的ＳＩＢＯ系统与已有文献中提

出的ＳＩＢＯ结构进行了性能对比。可以看出，本文

ＳＩＢＯ系统具有更高的效率和更低的输出电压纹

波。一方面原因是采用两相控制策略，降低了开关

损耗；另一方面原因是采用ＣＯＴ调制方式和数模

混合逻辑控制单元，降低了控制复杂度，减小了控制

逻辑部分的功率损耗。

表１　本文与其他文献中ＳＩＢＯ系统的性能对比

参数 文献［４］ 文献［６］ 文献［８］ 本文

ＣＭＯＳ

工艺／ｎｍ

５００ １８０ ９０ １８０

输入电

压／Ｖ

２．７～４．５ ２．５～４．５ ３．０～４．２ ３．０～４．２

输出电

压／Ｖ

犞ＯＰ：４．５８

犞ＯＮ：

－６．２４

犞ＯＰ：５

犞ＯＮ：－５

犞ＯＰ：４．８

犞ＯＮ：－２．５

犞ＯＰ：１６／１２／

８／４

犞ＯＮ：－１６／

－１２／－８／

－４

负载电

流／ｍＡ

＜１００ ＜２００ ＜３０ ＜１０

效率

最大值

８２．３％ ８８．０％ ９０．１％ ９４．８％

电压纹

波／ｍＶ

犞ＯＰ：１５

犞ＯＮ：５

犞ＯＰ：２５

犞ＯＮ：１０

犞ＯＰ：１７

犞ＯＮ：５０

犞ＯＰ：４．５

犞ＯＮ：３．４

３　结　论

本文提出了一种应用于神经电刺激器的单电感

双极性输出的直流电压转换器。一方面实现了双电

感到单电感的改进，降低了成本和面积；另一方面实

现了三相位控制到两相位控制的优化，提高了效率，

降低了输出电压纹波。提出了可用于ＳＩＢＯ系统的

数模混合逻辑控制单元设计方法，将数字逻辑控制

与模拟电路相结合，提高了系统鲁棒性，降低设计复

杂度。采用ＣＯＴ调制方法，提高了轻载效率。后

仿真结果显示，在输出电压为±１６Ｖ、负载电流为

１ｍＡ时，犞ＯＰ、犞ＯＮ的输出电压纹波分别为４．５ｍＶ

和３．４ｍＶ，具有较小的纹波；在负载电流为１．３ｍＡ

时，能够达到的最大效率为９４．８％。本文ＳＩＢＯ系

统具有效率高、纹波小、设计复杂度低等优势，可以

应用于神经电刺激器的供电系统。
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摘　要：　提出了一种采用单周期输出电压预测（ＳＣＯＶＰ）技术的自适应导通时间（ＡＯＴ）控制

Ｂｕｃｋ变换器。该变换器可以在输入输出电压及负载变化时实现频率恒定，并可设置外部电阻使

Ｂｕｃｋ变换器准确工作在高开关频率下。首先分析了传统ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器的开关频率产生

漂移的原因，并提出了一种采用ＳＣＯＶＰ技术的单脉冲计时器（ＯＳＴ）电路。其次通过单周期占空

比预测输出电压信息，并根据预测的输出电压和负载电流补偿犜ＯＮ时间，实现了Ｂｕｃｋ的频率稳定。

该变换器采用０．１８μｍＢＣＤ工艺进行电路设计。仿真结果表明，在２ＭＨｚ开关频率下，负载电流

从１Ａ到５Ａ变化时，Ｂｕｃｋ变换器的最大频率变化Δ犳ＳＷ仅１３ｋＨｚ，负载平均频率变化Δ犳ＳＷ／

Δ犐Ｌｏａｄ为３．２４ｋＨｚ／Ａ。同时，变换器频率设置准确度从８８％提升到９９．３５％。
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０　引　言

恒定导通时间（ＣＯＴ）控制的Ｂｕｃｋ变换器因其

结构简单、轻载效率高和瞬态响应速度快等优点被

广泛应用于便携设备中［１］。但是，传统ＣＯＴ控制

的Ｂｕｃｋ变换器属于脉冲频率调制（ＰＦＭ），其导通

时间犜ＯＮ恒定，开关频率犳ＳＷ随着输入电压和输出

电压的变化而变化。在模／数转换器（ＡＤＣ）、数／模

转换器（ＤＡＣ）、锁相环（ＰＬＬ）和射频电路（ＲＦ）等应

用中，Ｂｕｃｋ的频率扰动会通过ＥＭＩ路径干扰到系

统的正常工作。对于定频工作的功率变换器，ＥＭＩ

干扰是一个窄带信号，容易通过设计带阻滤波器消

除。但是，传统ＣＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器的频率偏移

难以准确预测，带宽较宽，在电路上难以消除，严重

影响了系统的性能。

为解决上述问题，国内外学者提出了一些解决

方案。Ｓ．Ｔｉａｎ等人采用 ＰＬＬ来锁定 ＣＯＴ 控制

Ｂｕｃｋ变换器的开关频率
［１］，通过检测参考频率犳ＲＥＦ

和开关频率犳ＳＷ的差值调节犜ＯＮ，实现频率的锁定

并支持多变换器之间的频率同步与分相工作。但为

了同时维持Ｂｕｃｋ系统和ＰＬＬ系统的稳定，会降低

系统的频率恢复速度，增加芯片面积和复杂度［３］。

Ｗ．Ｃｈｅｎ等人提出了预测校正技术（ＰＣＴ）
［４］，通过

在片内对开关节点滤波产生输出电压，检测负载大

小切换不同的输出电压，实现开关频率的稳定。但

频率稳定速度较慢，负载切换等效输出电压只能在

较小负载范围内实现频率稳定。针对上述问题，本

文提出了一种具有单周期输出电压预测技术的

ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器，在较宽的负载范围内实现

了频率稳定，在瞬态响应时有较快频率稳定速度，

Ｂｕｃｋ变换器能在预设的频率下工作。

１　传统 ＡＯＴ 控制 Ｂｕｃｋ变换器的

问题

传统ＣＯＴ控制模式存在固有的频率漂移问

题。ＣＯＴ控制模式下的开关频率犳ＳＷ会随着输入

电压和输出电压的变化而变化。ＡＯＴ控制模式

Ｂｕｃｋ变换器如图１所示。输出电压犞ＯＵＴ经过分压

电阻犚１ 和犚２ 得到反馈电压犞ＦＢ，通过比较器比较

基准电压犞ＲＥＦ和反馈电压犞ＦＢ得到功率上管的控

制信号，单脉冲计时器（ＯＳＴ）产生犜ＯＮ，通过逻辑

和驱动电路控制功率管，从而实现 Ｂｕｃｋ系统的

工作。

图１　传统的ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器

在单脉冲计时器模块中，充电电流犐ＯＮ与犞ＩＮ成

正比，犐ＯＮ＝犞ＩＮ／犚ＯＮ，比较器的一端是犐ＯＮ给电容

犆ＯＮ充电，另一端是犽倍的犞ＯＵＴ。开关频率犳ＳＷ为：

犳ＳＷ＝
１

犽犚ＯＮ犆ＯＮ
（１）

因此，在理想 ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器模型中，

当输入电压和输出电压改变时，犳ＳＷ可以保持恒定。

Ｂｕｃｋ电路中的寄生参数与工作波形如图２所示。

可以看出，功率管的导通电阻犚ＯＮ、电感的等效串联

电阻犚ＤＣＲ、比较器延迟
［２］、封装寄生电阻等因素在

负载犐ＬＯＡＤ变化时会使Ｂｕｃｋ产生频率漂移。

（ａ）寄生参数

（ｂ）工作波形

图２　Ｂｕｃｋ电路中的寄生参数与工作波形

当Ｂｕｃｋ工作在电感电流连续模式下，功率上

管开启时，电感电流流经犚ＯＮＴＯＰ、犚ＤＣＲ，产生压降，实

际的开关节点犛犠 等效高度比理论值低；功率下管

开启时，电感电流流经犚ＯＮＢＯＴ、犚ＤＣＲ，开关节点ＳＷ

等效高度也比理论值低。因此，当负载电流增加时，

３２
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寄生参数产生的影响更加明显，使变换器工作频率

升高。此外，因比较器延迟、功率管驱动等因素，

犜ＯＮ时间会比预设值稍大，在通过犚ＯＮ设置开关频率

时，高开关频率下信号延迟会使导通时间偏大，导致

实际开关频率偏离预设值。传统ＡＯＴ架构在一些

高频应用中会受到限制，如图３所示。功率变换器

一般通过犚ＯＮ和犆ＯＮ设置工作频率，但因寄生电阻

和控制电路延迟的存在，犳ＳＷ在高频下偏离了预设

值１／（犚ＯＮ犆ＯＮ），不利于芯片外围元件的减少和功

率密度的提高。

图３　传统ＡＯＴ变换器高频下频率受限

２　具有单周期输出电压预测技术的

ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器

本文采用的具有单周期输出电压预测技术的

ＯＳＴ电路结构如图４（ａ）所示。其中，犐ＯＮ为犽犞ＩＮ／

犚ＯＮ，开关Ｓ１ 和Ｓ２ 受占空比控制，Ｓ３ 为犜ＯＮ时间结

束时的清零信号。

（ａ）电路结构框图

（ｂ）负载阶跃时的瞬态波形

图４　具有单周期输出电压预测技术的ＯＳＴ电路

在犜ＯＮ期间，与犞ＩＮ成正比的电流犐ＯＮ和与负载

电流成正比的电流犐Ａ 的差值为犆ＯＮ充电，直到犞Ａ＝

犞Ｂ。在犜ＯＦＦ期间，开关Ｓ３ 将犆Ｐ 复位后，开关Ｓ２ 导

通，犆Ｐ 由犐ＯＮ充电。在犜ＯＦＦ结束时，Ｓ２ 关闭，犆Ｐ 上

保持的电压通过犞犐转换电路转换为电流，与犐ＯＮ

相减后，在犚Ｐ 上产生电压犞Ｂ，作为下一个周期决定

犜ＯＮ的电压。因此犞Ｂ 点电压可表示为：

犞Ｂ＝犚Ｐ犐ＯＮ－
犜ＯＦＦ犐ＯＮ
犆Ｐ犚（ ）

ＶＩ

＝犞ＩＮ
犽犚Ｐ
犚ＯＮ

１－
犜ＯＦＦ

犆Ｐ犚（ ）
ＶＩ

（２）

式中，犚ＶＩ为犞犐转换电路的增益。犞Ｂ 电压决定了

犜ＯＮ。由式（２）可知，此时变换器的开关频率为：

犳ＳＷ＝
１

犜ＯＮ＋犜ＯＦＦ

＝
１

犚Ｐ犆ＯＮ－犜ＯＦＦ

犚Ｐ犆ＯＮ
犚ＶＩ犆Ｐ（ ）－１

（３）

由式（３）可知，当调节犚Ｐ犆ＯＮ等于犚ＶＩ犆Ｐ 时，犳ＳＷ

为１／（犚Ｐ犆ＯＮ），犳ＳＷ只取决于犚Ｐ 和犆ＯＮ决定的时间

常数，从而稳定开关频率。当负载上阶跃时，如图４

（ｂ）所示。跳变的第一周期，变换器的犜ＯＦＦ时间减

小，等效占空比犇变大，导致下一个周期犞Ｂ 电压升

高，犜ＯＮ时间扩展。通过采样前一个周期的占空比

信息产生下一个周期的等效输出电压，实现对单周

期输出电压的预测，变换器在瞬态响应时具有更快

的频率稳定速度。在此基础上，引入与负载电流成

正比的电流犐Ａ，微调犜ＯＮ时间，以实现更稳定的工

作频率。

３　关键子模块设计

具有单周期输出电压预测技术的 ＡＯＴ控制

Ｂｕｃｋ主要包含两个部分：第一部分为 ＯＳＴ产生

器，实现犜ＯＮ时间产生；第二部分为电压箝位电路，

设定犜ＯＮ时间的上限和下限，保证占空比的有效

区间。

３．１　犗犛犜产生器

ＯＳＴ产生器是ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ电路的核心模

块，用于产生变换器的犜ＯＮ时间，本文的 ＯＳＴ产生

电路如图５所示。犚１ 和犚２ 对输入电压犞ＩＮ进行分

压，运放 Ａ１、犚ＯＮ、ＭＮ１、ＭＰ１和 ＭＰ２组成电压转

电流电路，产生与犞ＩＮ成正比的电流犐ＯＮ，与负载电

流成正比的电流犐Ａ 相减，给犆ＯＮ充电，得到与犞ＩＮ

和负载电流成正比的电压犞Ａ。传输门犜１、运放

Ａ２、电流镜 ＭＰ６、ＭＰ４、ＭＰ５、ＭＮ７，ＭＮ８、电阻犚３、

４２



第１期 章玉飞等：一种采用ＳＣＯＶＰ技术的高频率稳定度Ｂｕｃｋ变换器

犚Ｐ 以及电容犆Ｐ组成输出电压预测电路，得到与输

出成正比的电压信息犞Ｂ。通过比较器比较犞Ａ 和

犞Ｂ，得到犜ＯＮ时间。与传统ＯＳＴ产生电路不同，本

文采用的 ＯＳＴ电路不需要额外增加引脚引入

犞ＯＵＴ信息。

图５　ＯＳＴ产生电路

等效输出电压犞Ｂ 产生时序如图６所示。在下

管导通期间给电容犆Ｐ 充电得到犞Ｎ，通过犞犐转换

电路把犞Ｎ 电压转成电流，并在 犜ＯＮ结束后通过

ＯＳＴ信号清零。在电阻犚Ｐ 上，犜ＯＮ时间内，利用上

一个周期的 犜ＯＦＦ采样电压使得犞Ｂ 点保持不变。

犜ＯＮ结束后对犞Ｂ 点进行放电，充放电电流犐ＭＰ３、犐ＭＰ６

都与犞ＩＮ成正比，犆Ｐ 与犆ＯＮ相等，犚ＯＮ、犚３ 与犚Ｐ 相

等。忽略频率补偿电流犐Ａ 的影响，犞Ｂ 点的电压可

以表示为：

犞Ｂ＝犞ＩＮ
犽犚Ｐ
犚ＯＮ

１－
犜ＯＦＦ

犆Ｐ犚（ ）
３

＝犇犽犞ＩＮ （４）

通过采样保持的方法，在单个周期实现了等效

的输出电压犇犽犞ＩＮ，从而稳定了开关频率。除此之

外，引入补偿电流犐Ａ，在负载电流变化时微调犜ＯＮ

时间，补偿电流犐Ａ 随着负载电流增加而增加，等效

的犜ＯＮ时间也随之增加，进一步保证了Ｂｕｃｋ在不同

负载下的频率稳定。

图６　犞Ｂ 产生电路时序图

３．２　电压箝位电路

电压箝位电路设定了Ｂｕｃｋ变换器的等效输出

电压犞Ｂ 的上下限，保证犜ＯＮ时间在软启动和短路保

护等情况下不会超出预设的区间。等效输出电压箝

位电路如图７所示。

图７　等效输出电压箝位电路

ＭＰ３、ＭＰ６、ＭＰ７、ＭＮ４、ＭＮ５和 ＭＮ６组成最

大值／最小值选择电路，ＭＰ６和 ＭＰ７组成犞Ｂ 和犞Ｌ

的最小值选择电路，Ｍ点的电位为：

犞Ｍ＝ｍｉｎ犞Ｂ＋犞ＧＳＭＰ６，犞Ｌ＋犞｛ ｝ＧＳＭＰ７ （５）

ＭＰ３、ＭＮ４和 ＭＮ５组成犞Ｍ 和犞Ｈ 的最大值

选择电路，Ｎ点的电位：

犞Ｎ＝ｍａｘ犞Ｍ－犞ＧＳＭＮ４，犞Ｈ＋犞ＧＳＭＰ３－犞｛ ｝ＧＳＭＮ５

（６）

Ｎ 点 通 过 ＭＮ５、ＭＮ７、ＭＮ８、ＭＮ９、ＭＰ８、

ＭＰ１３、ＭＰ１４和 ＭＰ１５组成负反馈。ＭＮ８为高阻

节点，其环路增益为：

犃≈
犵ｍＭＮ５ 犵ｍＭＰ１５狉ｏＭＰ１５狉ｏＭＰ１４‖狉（ ）ｏＭＮ９

１＋狊犆１ 犵ｍＭＰ１５狉ｏＭＰ１５狉ｏＭＰ１４‖狉（ ）ｏＭＮ９

（７）

输出犞ＯＵＴ电压在下限犞Ｌ 和上限犞Ｈ 之间随犞Ｂ

变化，超出上下限电压时将会被箝位在上下限。当

Ｂｕｃｋ电路启动或短路时，箝位电路输出箝位在下限

犞Ｌ，设定了系统的最小犜ＯＮ导通时间。

４　仿真结果

本文提出的具有单周期输出电压预测技术的

ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器基于０．１８μｍＢＣＤ工艺设

计，使用Ｓｐｅｃｔｒｅ软件进行仿真验证，其电路参数如

表１所示。

给定输入电压为６Ｖ，输出电压为１．８Ｖ，负载

电流从１Ａ 到５Ａ 变化，传统 ＡＯＴ电路与本文

ＡＯＴ电路的频率变化对比如图８所示。

传统ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器的频率漂移Δ犳ＳＷ

为２４０ｋＨｚ，相对于设定开关频率２ＭＨｚ的Δ犳ＳＷ／

５２
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犳ＳＷ变化了１２％，负载平均频率变化Δ犳ＳＷ／Δ犔狅犪犱

为６０ｋＨｚ／Ａ。本文具有频率校正的 ＡＯＴ 控制

Ｂｕｃｋ变换器的最大频率漂移Δ犳ＳＷ只有１３ｋＨｚ，相

对于设定开关频率２ ＭＨｚ的 Δ犳ＳＷ／犳ＳＷ 变化了

０．６５％，负 载 平 均 频 率 变 化 Δ犳ＳＷ／Δ犔狅犪犱 为

３．２４ｋＨｚ／Ａ。该电路实现了较好的频率稳定性。

表１　具有ＳＣＯＶＰ技术的Ｂｕｃｋ变换器基本参数

设计参数 数值

开关频率范围犳ｓｗ／ＭＨｚ ２

功率电感犔／μＨ １

输出电容犆ＯＵＴ／μＦ ４７（ＥＳＲ＜８ｍΩ）

输入电压范围犞ＩＮ／Ｖ ５～１２

输出电压范围犞ＯＵＴ／Ｖ １．２～５

负载电流最大值犐ＭＡＸ／Ａ ５

图８　传统Ｂｕｃｋ电路与本文Ｂｕｃｋ电路频率对比

Ｂｕｃｋ输入电压１２Ｖ，输出电压１．８Ｖ，工作频

率２ＭＨｚ下的负载上、下阶跃仿真图分别如图９、

图１０所示，负载电流在１Ａ～５Ａ范围内跳变。当

负载上阶跃时，输出下冲为３３ｍＶ，恢复时间为

１．４６μｓ，频率重新稳定时间为３μｓ；当负载下阶跃

时，输出上冲为５８ｍＶ，恢复时间为４μｓ，频率重新

稳定时间为５μｓ。跳变前后频率的稳态值变化

Δ犳ＳＷ为１０ｋＨｚ，频率恢复时间基本与输出电压恢复

时间一致。因此，本文提出的单周期输出电压预测

技术可实现较 ＡＯＴ控制更加精确的工作频率控

制，具有较快的频率稳定速度。本文与其他文献中

Ｂｕｃｋ变换器的参数比较如表２所示。

图９　２ＭＨｚ工作频率下负载上阶跃仿真图

图１０　２ＭＨｚ工作频率下负载下阶跃仿真图

表２　本文与其他文献中Ｂｕｃｋ变换器的参数比较

参数 文献［６］ 文献［５］ 文献［４］ 本文

控制方式 ＰＬＬ

Ｂａｓｅｄ

ＰＬＬ

Ｂａｓｅｄ

ＰＣＴ ＳＣＯＶＰ

犞ＩＮ／Ｖ ３ ２．７～４．５ ３．３ ５～１２

犞ＯＵＴ／Ｖ １．８ ２ １．０５ １．２～５

犔／μＨ ４．７ ４．７ １ １

犆ＯＵＴ／μＦ ４．７ １０ ４．７ ４７

Δ犐Ｌｏａｄ／Ａ ０．２５ ０．４ １．４ ４

犳ＳＷ／ＭＨｚ １ １ ２．５ ２

Δ犳ＳＷ／犽Ｈｚ １５ ２ ８ １３

（Δ犳ＳＷ／犳ＳＷ）／％ １．５ ０．２ ０．３２ ０．６５

（Δ犳ＳＷ／Δ犔狅犪犱）／

（ｋＨｚ·Ａ－１）

６０ ５ ５．７ ３．２４

频率恢复

时间／μｓ

１０ ３ ８ ３

６２
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５　结　论

本文基于０．１８μｍＢＣＤ工艺，设计了具有单周

期输出电压预测技术的 ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器。

分析了传统ＡＯＴ控制Ｂｕｃｋ变换器产生频率漂移

问题的原因，提出了一种具有单周期输出电压预测

技术的ＯＳＴ电路。通过占空比单周期预测输出电

压信息，根据负载电流补偿犜ＯＮ时间，实现了Ｂｕｃｋ

的频率稳定，并支持高开关频率下工作。仿真结果

表明，Ｂｕｃｋ变换器在１Ａ到５Ａ范围内负载跳变，

最大频率漂移Δ犳ＳＷ仅１３ｋＨｚ，相对于设定开关频

率２ＭＨｚ的Δ犳ＳＷ／犳ＳＷ变化了０．６５％，负载平均频

率变化Δ犳ＳＷ／Δ犔狅犪犱为３．２４ｋＨｚ／Ａ，实现了较好

的频率稳定。负载上阶跃频率恢复时间为３μｓ，具

有较快的频率稳定速度。
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摘　要：　ＧａＮ半桥输出点电压在死区时间为负值，给ＧａＮ功率器件栅极驱动电路信号通信带来

了挑战。通过研究驱动器电平移位锁存电路工作状态与半桥功率级输出节点电压跳变、死区时间

负压之间的相互影响，设计了一种新型的零静态功耗电平移位电路及其误触发消除电路。电路采

用１００ＶＢＣＤ０．１８μｍ工艺设计，在输入电压１００Ｖ、开关频率５ＭＨｚ的ＧａＮ半桥变换器中对版
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和１．５ｎｓ。
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０　引　言

近年来，氮化镓（ＧａＮ）功率半导体器件在高频、

小型化、高功率密度开关电源中得到广泛应用，相关

的ＧａＮ功率半导体器件栅极驱动芯片技术在国内

外快速发展［１６］。虽然ＧａＮ的应用能带来更高的开

关速度［２３］，可以有效降低成本以及减小产品尺寸，

但也存在着许多问题。如图１所示的降压变换器

中［７］，当功率级在死区时间（高端管和低端管都关

闭）时，低端管会反向续流。

ＧａＮ缺乏体二极管续流，导致犞ＳＳＨ因电感续流

而出现较大的负电压［８］，容易使传统电平移位电路

失效［５，６，９，１０］，如图２所示。Ｄ．Ｗ．Ｌｉｕ等人
［１１］设计

了一种针对ＧａＮ半桥驱动器的电平移位电路。该

电路可以工作在犞ＳＳＨ＝－１．５Ｖ到４５Ｖ之间，但若
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低端管电流较大，犞ＳＳＨ在死区时间可能仅为－３Ｖ

或者更低，这限制了该电路在大电流场景下的应用。

图１　ＤＣＤＣ降压变换器功率驱动框图

图２　ＧａＮ驱动器主要波形图

本文设计了一种应用于半桥电路ＧａＮ功率器

件栅极驱动器的新型零静态功耗电平移位电路。利

用加载电阻的反相器提升锁存器门限值，拓展电平

移位电路对半桥输出节点的负压适应能力。同时设

计了防误触发电路，以消除半桥输出节点电压跳变

的干扰。电路采用１００ＶＢＣＤ０．１８μｍ工艺设计，

进行了版图设计和后仿真验证。

１　电平移位电路设计

１．１　电平移位电路原理

如图１所示，在死区时间，ＭＮＨ和 ＭＮＬ同时关

断。由于电感犔续流，且ＧａＮ器件没有体二极管，

当 ＭＮＬ反向导通时，栅级和源级相接，电流流向漏

级，相当于一个工作于饱和区的二极管连接结构，其

犐犞 特性为：

犐Ｄ＝
１

２
犓ｎ
犠Ｎ

犔Ｎ
犞ＧＤ（ＯＦＦ）－ 犞ｔｈ（Ｎ（ ））

２ （１）

犞ＧＤ（ＯＦＦ）＝犞Ｇ－犞ＳＳＨ＝
２犐Ｄ

犓ｎ
犠Ｎ

犔槡 Ｎ

＋ 犞ｔｈ（Ｎ） （２）

式中，犞ＧＤ（ＯＦＦ）为关断时的栅漏电压。关断时，犞Ｇ＝

０，导 致 犞ＳＳＨ 在 死 区 时 间 小 于 ０ Ｖ，令 其 为

犞ＳＳＨ（ｄｅａｄｔｉｍｅ）。在重载模式下犞ＳＳＨ（ｄｅａｄｔｉｍｅ）可达－３Ｖ。

而ＧａＮ器件的栅源击穿电压较低，对于如图３所示

的传统电平移位电路［４］，限定驱动器的供电电压

犞ＢＳＴ＝犞ＤＤＨ－犞ＳＳＨ为５Ｖ，也是高压域驱动电路供电

电压。因此，犞ＤＤＨ（ｄｅａｄｔｉｍｅ）到参考地的电压值在死区

时间被拉低，这可能导致传统电平移位电路在死区

时间内失效。

图３　传统的电平移位电路
［４］

对于节点电压犞ＤＤＨ，假设能让锁存器跳变的阈

值电压为犞ＴＨ犞
ＤＤＨ
。当脉冲Ｓ１高电平来临时，ＭＨ１

导通，Ａ点电位被拉低。假设 ＭＨ１的导通压降为

犞ＤＳ（ＯＮ），为了能让锁存器跳变，需要满足：

犞ＤＳ（ＯＮ）＋犞ＴＨ犞
ＤＤＨ
＜犞ＢＳＴ＋犞ＳＳＨ（ｄｅａｄｔｉｍｅ） （３）

同时，当Ｓ１或Ｓ２关闭时，ＭＨ１或 ＭＨ２的体二

极管会导致Ａ点或Ｂ点中的低电平节点到参考地

的输出电压变为体二极管压降，即为－犞ｂｄ。为了防

止其状态翻转，需要阈值电压犞ＴＨ犞
ＤＤＨ
满足：

犞 ＴＨ，犞（ ）
ＤＤＨ

＜犞ＢＳＴ＋犞ＳＳＨ（ｄｅａｄｔｉｍｅ）－（－犞ｂｄ） （４）

由式（３）和式（４）可知，犞ＴＨ犞
ＤＤＨ
越低，犞ＳＳＨ（ｄｅａｄｔｉｍｅ）

越低。基于传统ＣＭＯＳ反相器的锁存器结构难以

降低其跳变门限电压。文献［１１１２］通过引入额外

的推挽式电路来避免ＣＭＯＳ反相器跳变门限电压

的影响，但结构复杂、动态功耗大，且容易在犞ＳＳＨ跳

变时产生对地漏电不匹配，从而引起误触发。

１．２　锁存器设计

在ＣＭＯＳ反相器引入串联电阻的改进型反相

９２
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器如图４（ａ）所示。基于该反相器的新型锁存器如

图４（ｃ）所示。通过电阻可以调控该锁存器的跳变

门限阈值，如图４（ｂ）所示。当输出节点 ＯＵＴ相对

于犞ＳＳＨ为（犞ＤＤＨ－犞ＳＳＨ）／２时，定义为输出跳变，这

时有：

１

２
犞ＤＤＨ－犞（ ）ＳＳＨ

犚＇
＝犐Ｄ （５）

犐Ｄ＝
１

２μ
ｐ犆ＯＸ

犠ｐ

犔Ｐ
犞ＳＧ（Ｐ）－ 犞ｔｈ（Ｐ（ ））

２ （６）

式中，犚＇为犚１和 ＭＮ１的等效电阻之和，｜犞ｔｈ（Ｐ）｜为

ＰＭＯＳ的阈值电压，μｐ犆ＯＸ为工艺常数。因此，锁存

器相对于犞ＤＤＨ的压降门限为：

犞ＴＨ犞
ＤＤＨ
＝

犞ＤＤＨ－犞（ ）ＳＳＨ

μ狆犆 ＯＸ

犠Ｐ

犔Ｐ
·犚槡

＇

＋ 犞ｔｈ（Ｐ） （７）

若电阻 犚＇足够大、ＭＰ导通能力足够强时，

犞ＴＨ犞
ＤＤＨ
≈｜犞ｔｈ（Ｐ）｜。由于｜犞ｔｈ（Ｐ）｜≈０．７Ｖ，ＭＮ的导

通压降为０．２Ｖ～０．５Ｖ。因此，根据式（３）和式（４）

可知，犞ＳＳＨ（ｄｅａｄｔｉｍｅ）最低可达到－３．８Ｖ，优于文献

［１１］最低的－１．５Ｖ。

（ａ）反相器　　（ｂ）反相器门限波形 　　（ｃ）锁存器

图４　本文设计的锁存器及其内部反相器的结构与波形

１．３　电平移位电路设计与原理

本文设计的新型电平移位电路如图５所示。电

路由上升沿单脉冲产生模块（ＯＮＥＳＨＯＴ）、信号锁

存模块、防误触发模块组成，具有零静态功耗特性。

通过 ＭＰ１、ＭＰ２和 ＭＮ５、ＭＮ６管箝制电压，避免器件

过压损毁。

电平移位电路本身存在到地的寄生电容，在

ＣＭＯＳ反相器中引入了阈值调控电阻。当电平移

位电路不断在高、低电压域之间高速切换时，会给电

路带来较大的共模干扰。

１．３．１　犞ＳＳＨ由低向高跳变时的干扰及其消除

本文设计的电平移位电路时序如图６所示。

犞ＰＷＭ由高向低跳变时，左侧单脉冲触发电路产生脉

宽为犜ｓｈｏｔ１的单脉冲，使 ＭＮ１短暂导通，拉低Ｂ点电

压，ＭＰ６管迅速导通使Ｃ点升高，犞ＬＳＦＨ跳变为低电

平。通过设置犜ｓｈｏｔ１大于死区时间，保证犞ＳＳＨ跳变时

Ｂ点被强制拉低，从而防止锁存器状态误跳变。

图５　高频ＧａＮ驱动的高速电平移位电路

图６　本文设计的电平移位电路时序

另一方面，由于 ＭＮ２管关闭且 Ａ点具有寄生

电容，犞ＳＳＨ由低向高跳变时，导致 Ａ点出现变低的

窄毛刺。但死区时间较短，且 Ｄ点到犞ＳＳＨ的电阻

值足够大，会使Ｄ点下降沿相对缓慢。因此，Ａ点
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在犞ＳＳＨ上升时的低脉冲毛刺并不会引起 Ｄ点误

触发。

１．３．２　犞ＳＳＨ由高向低跳变时的干扰及其消除

如图６所示，犞ＰＷＭ由低向高跳变时，经过右侧

单脉冲触发电路产生脉宽为 犜ｓｈｏｔ２的单脉冲，使

ＭＮ２管短暂导通，快速拉低Ａ点电压，驱动Ｂ点为

高电平，使得犞ＬＳＦＨ翻转，犞ＳＳＨ跳变为低电平。Ｃ点

到犞ＳＳＨ由电阻Ｒ３进行下拉，阻抗较大，因此Ｃ点可

能会因寄生效应导致犞ＳＳＨ下降沿出现高电平误触

发。图５所示的电路设计了由单脉冲电路和 ＭＮ９

组成的擦除电路，当 Ａ 点跳变为低电平时，触发

ＭＮ９管导通，屏蔽了Ｃ点可能的误触发。

同时，犞ＳＳＨ跳变为低时，寄生效应导致 Ａ点出

现高电平毛刺。为了避免这个毛刺的误触发，一方

面通过设置犜ｓｈｏｔ２大于死区时间，利用导通 ＭＮ２来

拉低Ａ点，避免高电平毛刺的产生。另一方面，通

过犚０可以实现Ｄ点上升沿不受影响、延缓下降沿，

从而抑制Ａ点高电平毛刺向Ｄ点传递，在不影响Ａ

点下降沿信号延时的前提下有效避免误触发。

２　仿真验证

图５所示的电平移位电路采用０．１８μｍＢＣＤ

工艺设计，电路版图如图７所示。设置犞ＤＤ＝犞ＤＤＨ－

犞ＳＳＨ＝５Ｖ，分别选取犞ＳＳＨ＝－３Ｖ和犞ＳＳＨ＝１００Ｖ

的情况对电路进行后仿真，仿真结果分别如表１和

表２所示。当犞ＳＳＨ为－３Ｖ时，典型延时为４．５ｎｓ；

当犞ＳＳＨ为１００Ｖ时，典型延时为１．５ｎｓ。

图７　电平移位电路的版图

表１　电平移位电路在犞ＳＳＨ＝－３Ｖ的延时（ｎｓ）

温度／℃ ＴＴＴ ＦＦＦ ＳＳＳ

２５ ４．５１７９２９４７ ３．３６２２９６３４ ６．５７８５１１８９

８５ ５．７９１９３９５８ ４．４５２１４０８９ ８．３２４８７９０７

－４５ ２．９７４５３５６１ ２．１２７３７８１８ ４．４５０５２９２５

表２　电平移位电路在犞ＳＳＨ＝１００Ｖ的延时（ｎｓ）

温度／℃ ＴＴＴ ＦＦＦ ＳＳＳ

２５ １．４９８０９４６ １．２４０２５０２ １．７３０３６９６

８５ １．６１４４７０９ １．３２５１９８６ １．９２６０４８９

－４５ １．３３９８１９５ １．１３０５９９８ １．６２００７６５

将该电平移位电路提取的后仿真网表放入图１

所示的１００Ｖ５ＭＨｚＧａＮ降压变换器中进行仿真，

其中 电 感 值 为 １ μＨ。ＧａＮ 器 件 模 型 选 用

ＥＰＣ２１０４，为了验证电路对犞ＳＳＨ（ｄｅａｄｔｉｍｅ）的负压支持

能力，将负载电流设置为１２３Ａ。图８所示为整体

电路的仿真验证波形，图９为其一个周期的缩微图，

其死区时间的犞ＳＳＨ（ｄｅａｄｔｉｍｅ）＝－３．３Ｖ。图１０为不包

含误触发擦除电路的仿真结果。对比图９和图１０

可以发现，误触发擦除电路能有效去除犞ＳＳＨ下降时

对Ｃ点的误触发。

图８　半桥电路整体仿真波形
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图９　有“误触发擦除模块”的电平移位电路仿真波形

图１０　无“误触发擦除模块”的电平移位电路仿真波形

３　结　论

本文分析了ＧａＮ半桥驱动器锁存型电平移位

电路在死区时间的跳变阈值特性，通过在锁存器中

引入阈值调控电阻设计了新型的锁存器，优化了

ＧａＮ半桥功率级输出节点负压的支持范围。分析

了半桥功率级输出节点跳变对电路的干扰，设计了

误触发消除电路，对电路进行了版图设计和后仿真。

结果表明，电路在半桥变换器中能正常工作，当半桥

功率级输出节点分别为－３Ｖ和１００Ｖ时，延时分

别为４．５ｎｓ和１．５ｎｓ。
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一种高精度滞环控制恒流犔犈犇驱动电路

钱希琛，邓红辉，陈尚存，张　俊

（合肥工业大学 微电子设计研究所 教育部ＩＣ设计网上合作研究中心，合肥２３０００９）

摘　要：　基于降压型结构，设计了一种高精度的恒流ＬＥＤ驱动电路。在滞环控制模式的基础上，

采用一种新型的自适应关断时间控制环路替代谷值检测反馈环路，间接地实现了对电感电流谷值

的精确控制，避免了对谷值直接采样所带来的误差，提升了系统的恒流精度。控制环路采用低边

采样方式，降低了采样电阻上的损耗，提升了系统的转换效率。该ＬＥＤ驱动电路基于ＴＳＭＣ０．１８

μｍ７０ＶＢＣＤ工艺进行了仿真与设计。结果表明，在２０～１２５ｍＡ负载电流范围内，最大恒流误

差不超过０．８％。在２０～１００Ｖ输出电压范围内，平均电流变化率小于１％。

关键词：　ＬＥＤ驱动；高精度恒流；滞环控制；自适应关断时间
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ｈｙｓｔｅｒｅｓｉｓｃｏｎｔｒｏｌｍｏｄｅ，ａｎｅｗｔｙｐｅｏｆａｄａｐｔｉｖｅｏｆｆｔｉｍｅｃｏｎｔｒｏｌｌｏｏｐｗａｓａｄｏｐｔｅｄｉｎｔｈｉｓｃｉｒｃｕｉｔｉｎｓｔｅａｄｏｆｖａｌｌｅｙ

ｄｅｔｅｃｔｉｏｎｆｅｅｄｂａｃｋｌｏｏｐ，ｗｈｉｃｈｉｎｄｉｒｅｃｔｌｙａｃｈｉｅｖｅｄａｃｃｕｒａｔｅｃｏｎｔｒｏｌｏｆｔｈｅｉｎｄｕｃｔｏｒｖａｌｌｅｙｃｕｒｒｅｎｔ．Ｔｈｅｒｅｆｏｒｅ，ｔｈｅ

ｅｒｒｏｒｃａｕｓｅｄｂｙｄｉｒｅｃｔｓａｍｐｌｉｎｇｏｆｔｈｅｖａｌｌｅｙｃｕｒｒｅｎｔｗａｓａｖｏｉｄｅｄ，ａｎｄｔｈｅｃｏｎｓｔａｎｔｃｕｒｒｅｎｔａｃｃｕｒａｃｙｏｆｔｈｅｓｙｓｔｅｍ

ｗａｓｉｍｐｒｏｖｅｄ．Ｔｈｅｌｏｗｓｉｄｅｓａｍｐｌｉｎｇｗａｓａｄｏｐｔｅｄｔｏｔｈｉｓｌｏｏｐｔｏｒｅｄｕｃｅｔｈｅｌｏｓｓｏｎｔｈｅｓａｍｐｌｉｎｇｒｅｓｉｓｔｏｒｗｈｉｃｈ

ｉｍｐｒｏｖｅｄｔｈｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙｏｆｔｈｅｓｙｓｔｅｍ．ＴｈｅＬＥＤｄｒｉｖｉｎｇｃｉｒｃｕｉｔｈａｄｂｅｅｎｄｅｓｉｇｎｅｄａｎｄｓｉｍｕｌａｔｅｄｉｎ

ＴＳＭＣ０．１８μｍ７０ＶＢＣＤｐｒｏｃｅｓｓ．Ｔｈｅｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｓｈｏｗｅｄｔｈａｔｔｈｅｍａｘｉｍｕｍｃｏｎｓｔａｎｔｃｕｒｒｅｎｔｅｒｒｏｒｗａｓ

ｎｏｔｍｏｒｅｔｈａｎ０．８％ ｗｉｔｈｉｎｔｈｅｒａｎｇｅｏｆ２０～１２５ｍＡｌｏａｄｃｕｒｒｅｎｔ．Ｔｈｅａｖｅｒａｇｅｃｕｒｒｅｎｔｃｈａｎｇｅｒａｔｅｗａｓｌｅｓｓｔｈａｎ

１％ ｗｉｔｈｉｎｔｈｅｒａｎｇｅｏｆ２０～１００Ｖｏｕｔｐｕｔｖｏｌｔａｇｅ．

犓犲狔狑狅狉犱狊：　ＬＥＤｄｒｉｖｉｎｇ；ｈｉｇｈｐｒｅｃｉｓｉｏｎｃｏｎｓｔａｎｔｃｕｒｒｅｎｔ；ｈｙｓｔｅｒｅｓｉｓｃｏｎｔｒｏｌ；ａｄａｐｔｉｖｅｏｆｆｔｉｍｅ

０　引　言

ＬＥＤ因光效高、寿命长、节能、环保等特点而被

广泛应用于照明、显示等领域［１］。ＬＥＤ的本质是

ＰＮ结，其发光亮度由正向导通的平均电流决定，恒

流驱动是主流的ＬＥＤ驱动方式。恒流驱动电路的

控制方式分为峰值电流控制、平均电流控制和滞环

控制［２］。滞环控制方式避免了峰值控制方式中平均

电流和峰值电流不一致的问题，无需斜坡补偿电路，

现已成为恒流驱动中的主流控制方式。

传统滞环控制方式采用高边电流检测方案，通

过设定高低阈值来控制电感电流的峰值和谷值，从

而控制负载ＬＥＤ的平均电流值
［３］。文献［４］通过自
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适应调节高低滞环阈值电压来补偿系统延时，提升

了恒流精度，但结构较复杂，恒流精度不高。文献

［５］提出了一种自适应关断时间电流控制模式升压

型ＬＥＤ驱动电路，采用自适应电流检测，减小了不

同输出电压下的相位裕量变化，采用自适应关断时

间控制［６］，提高了瞬态响应，保证了宽负载范围内的

恒流精度，但系统的稳定性不高。

本文在文献［５］的基础上，仅采用低边电流检测

反馈环路，采用新型的自适应关断时间方式实现了

对电感电流的滞环控制。该ＬＥＤ驱动电路通过固

定峰值电流和平均电流的比较阈值，使输出平均电

流保持恒定。该恒流ＬＥＤ驱动电路适用于中、小功

率ＡＣＤＣ的ＬＥＤ照明和显示设备，最大工作频率

为１００ｋＨｚ。为了保证较高的精度，该驱动电路的

响应时间不能超过０．１μｓ，且核心比较器的传输延

时不超过１０ｎｓ。ＬＥＤ在长时间工作时，结温会发生

变化而影响热特性，所以对内部电压基准设计了温度

补偿，使得电路在宽温度范围内仍能保持较高精度。

文章第１节介绍了新型自适应关断时间滞环控

制技术的工作原理及整体电路设计方案，第２节介

绍了关键单元电路的设计，第３节介绍了ＬＥＤ恒流

驱动芯片的仿真结果及分析。

１　系统工作原理与设计方案

１．１　传统滞环控制恒流犔犈犇驱动电路

传统滞环控制ＬＥＤ驱动电路如图１所示
［７］。

电路在正常工作时，通过高边采样电阻犚ｓｅｎｓｅ采样电

感犔上的电感电流犐Ｌ。在功率开关Ｓｗｉｔｃｈ导通阶

段，电感电流线性上升。当犐Ｌ 达到预设峰值电流

犐Ｌ＿ｐｅａｋ时，Ｓｗｉｔｃｈ关断，续流二极管Ｄ导通，犐Ｌ 呈线

性下降。当犐Ｌ 下降至预设谷值电流犐Ｌ＿ｖａｌｌｅｙ时，

Ｓｗｉｔｃｈ再次导通，进入下一个工作周期。各个阶段

内，犐Ｌ、犐Ｄ、导通电流犐Ｓｗｉｔｃｈ的波形如图２所示。

图１　传统滞环控制恒流ＬＥＤ驱动电路

图２　滞环控制模式中关键器件的电流波形

根据图２波形可知，通过固定犐Ｌ＿ｐｅａｋ和犐Ｌ＿ｖａｌｌｅｙ，

可得到恒定的平均电流犐Ｌ＿ａｖｅｒａｇｅ：

犐Ｌ＿ａｖｅｒａｇｅ＝
犐Ｌ＿ｐｅａｋ＋犐Ｌ＿ｖａｌｌｅｙ

２
（１）

传统的滞环控制方式固定了电感电流的峰值与

谷值，该方式适应负载电流变化的能力不强，精度不

高。由于采用高边采样方式，犚ｓｅｎｓｅ两端的电压非常

接近输入电压，需要误差检测放大器与迟滞比较器

具有很宽的输入共模范围，因此增加了检测电路的

设计难度。犚ｓｅｎｓｅ在整个周期内均有电流流过，损耗

增加，使得系统的转换效率降低。

１．２　自适应关断时间滞环控制恒流犔犈犇驱动电路

为了解决上述问题，本文基于低边电流检测方

式设计了一种自适应关断时间的滞环控制恒流

ＬＥＤ驱动电路，结构如图３所示。该ＬＥＤ驱动电

路包含两个控制环路。一是峰值电流控制环路，即

Ｌｏｏｐ１，其核心电路为峰值电压比较器ＣＭＰ１。通过

设定峰值参考电压犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ控制Ｓｗｉｔｃｈ的导通时间

狋ＯＮ。二是自适应关断时间控制环路，即Ｌｏｏｐ２。通

过设定平均值参考电压犞ｒｅｆ＿ａｖｅｒａｇｅ产生自适应关断时

间狋ＯＦＦ。图３中虚线框内是芯片内部电路，虚线框

外是典型应用电路。

峰值电流控制环路通过ＣＭＰ１检测犚ｓｅｎｓｅ上的

电压犞ｓｅｎｓｅ，并与犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ进行比较。当犞ｓｅｎｓｅ大于

犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ 时，ＣＭＰ１ 发 生 翻 转，Ｓｗｉｔｃｈ 关 断，则

犐Ｌ＿ｐｅａｋ为：

犐Ｌ＿ｐｅａｋ＝
犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ
犚ｓｅｎｓｅ

（２）

自适应关断时间的控制环路由误差采样电路和

关断时间控制电路组成，结构如图４所示。误差采

样电路由采样开关Ｓ１、滤波电路犚３犆３、跨导放大器

犌ｍ、采样开关Ｓ２ 和片内电阻犚ｃｏｍｐ组成。关断时间

４３
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控制电路由电压电流转换电路、镜像比例为１∶犖

的ＰＭＯＳ电流镜、定时电容犆ｔｉｍｅ和比较器 ＣＭＰ２

组成。

图３　自适应关断时间的滞环控制恒流ＬＥＤ驱动电路

图４　自适应关断时间的控制环路

滞环控制恒流ＬＥＤ驱动电路还包括电源管理

模块、逻辑控制电路、栅极驱动电路、前沿消隐电路

和保护电路。系统的工作原理如下。在狋ＯＮ阶段内，

电感电流线性上升，Ｓ１、Ｓ２ 导通，犞ｓｅｎｓｅ送入跨导放大

器中，与犞ｒｅｆ＿ａｖｅｒａｇｅ比较，这两者的差值以电流形式输

出到由犚ｃｏｍｐ和犆ｃｏｍｐ组成的积分器中。通过对反映

误差信息的电流进行积分，在犆ｃｏｍｐ的上极板上形成

了一个带有误差信息的直流电平犞ｃｏｍｐ。当电感电

流上升至峰值犐Ｌ＿ｐｅａｋ时，ＣＭＰ１发生翻转，通过逻辑

控制电路和栅极驱动电路关断功率开关，系统进入

狋ＯＦＦ阶段。在狋ＯＦＦ阶段内，Ｓ１、Ｓ２ 断开，控制信号犞ｏｆｆ

由高电平跳变至低电平，充电通路导通，犞ｃｏｍｐ被送

入电压电流转换电路中，经ＰＭＯＳ电流镜后形成对

犆ｔｉｍｅ的充电电流犐ｃｈａｒｇｅ（犐ｃｈａｒｇｅ值由犞ｃｏｍｐ决定）。当

犆ｔｉｍｅ上极板电压达到基准电压犞ｒｅｆ＿ｔ时，ＣＭＰ２发生

翻转，输出控制信号Ｓｏｎ变为低电平，通过控制逻辑

电路和驱动电路重新使功率开关导通，狋ＯＦＦ阶段结

束。进入下一个工作周期。

犞ｒｅｆ＿ａｖｅｒａｇｅ为峰值和谷值的中间值。Ｇｍ 在整个

狋ＯＮ阶段内会先后向犚犆积分器注入电流和抽取电

流。在稳定状态下，注入电流与抽取电流相等，所以

在狋ＯＮ结束之后，犞ｃｏｍｐ的值与上一周期的值相同，实

现了自适应地关断。当电路出现扰动时，由于注入

电流与抽取电流不相等，导致狋ＯＮ结束后犞ｃｏｍｐ中包

含一个误差项Δ犞ｃｏｍｐ。下面将推导Δ犞ｃｏｍｐ对关断时

间狋ＯＦＦ的影响。

在稳定状态下，狋ＯＮ和狋ＯＦＦ阶段内的电感电流分

别为：

犐（狋）＝犐ｖ＿ｉｄｅａｌ＋
犞ＩＮ－犞Ｏ

犔
×狋 （３）

犐（狋）＝犐ｐｅａｋ－
犞Ｏ

犔
×狋 （４）

式中，犐ｖ＿ｉｄｅａｌ为稳定状态下理想的电感电流谷值，犐ｐｅａｋ

为电感电流峰值，犞ＩＮ和犞Ｏ 分别为输入、输出电压。

由式（３）和式（４）得到稳定状态下的关断时

间，为：

狋ＯＦＦ＝
犔
犞Ｏ

×犐ｐｅａｋ－犐ｖ＿（ ）ｉｄｅａｌ （５）

可知，犞ｃｏｍｐ决定了犐ｃｈａｒｇｅ的值，从而决定狋ＯＦＦ的

值。在稳定状态下，通过电压电流转换电路和

ＰＭＯＳ电流镜的作用，得到定时电容犆ｔｉｍｅ上的充电

电流犐ｃｈａｒｇｅ，为：

犻ｃｈａｒｇｅ＝犖×
犞ｃｏｍｐ＿ｉｄｅａｌ
犚２

（６）

式中，犖 为电流镜的比值，犞ｃｏｍｐ＿ｉｄｅａｌ是犆ｃｏｍｐ上的理想

电压值。犆ｔｉｍｅ上极板的电压犞ｔｉｍｅ为：

犞ｔｉｍｅ＝
犐ｃｈａｒｇｅ
犆ｔｉｍｅ

×狋＝
犖犞ｃｏｍｐ＿ｉｄｅａｌ
犆ｔｉｍｅ犚２

×狋 （７）

当犞ｔｉｍｅ上升至犞ｒｅｆ＿ｔ时，功率开关重新导通，狋ＯＦＦ

的理想值为：

狋ＯＦＦ＝
犚２犆ｔｉｍｅ犞ｒｅｆ＿ｔ
犖犞ｃｏｍｐ＿ｉｄｅａｌ

（８）

联立式（５）、式（８），得到犆ｃｏｍｐ上的理想电压

值犞ｃｏｍｐ＿ｉｄｅａｌ：

５３
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犞ｃｏｍｐ＿ｉｄｅａｌ＝
犚ｓｅｎｓｅ犚２犆ｔｉｍｅ犞ｒｅｆ＿ｔ犞Ｏ

犖犔犞ｐｅａｋ－犞ｖ＿（ ）ｉｄｅａｌ

（９）

在稳定状态下，在狋ＯＮ阶段内，跨导放大器对犚犆

积分器的注入电流与抽取电流相等。因此，在每个

周期中的狋ＯＦＦ阶段内，犆ｃｏｍｐ上的电压都维持在由式

（９）决定的理想值。

当实际电感电流谷值犐ｖａｌｌｅｙ与理想电感电流谷

值犐ｖ＿ｉｄｅａｌ存在偏差时，犆ｃｏｍｐ上的电压变化分析如下。

在狋ＯＮ阶段内，式（３）中的电感电流犐（狋）经过

犚ｓｅｎｓｅ后转换成电压信号犞（ｔ）：

犞（狋）＝犐（狋）×犚ｓｅｎｓｅ＝犽犚ｓｅｎｓｅ×狋＋犚ｓｅｎｓｅ犐ｖａｌｌｅｙ （１０）

式中，犽为电感电流的上升斜率，犽＝（犞ＩＮ－犞Ｏ）／犔。

跨导放大器的输出电流犐ｏｕｔ（狋）表示为：

犐ｏｕｔ（狋）＝犌ｍ× 犞ｒｅｆ＿ａｖｅｒａｇｅ－狏（狋［ ］）＝

　　　　犌ｍ 犞ｒｅｆ＿ａｖｅｒａｇｅ－犚ｓｅｎｓｅ犐ｖａｌｌｅ（ ）ｙ －犽犚ｓｅｎｓｅ犌ｍ×狋

（１１）

式中，犌ｍ 是跨导放大器的跨导。因此，在狋ＯＮ阶段结

束后，Δ犞ｃｏｍｐ为：

Δ犞ｃｏｍｐ＝
１

犆ｃｏｍｐ∫
狋
ＯＮ

０
犻ｏｕｔ（狋）ｄ狋＝

犚ｓｅｎｓｅ犌ｍ
２犽犆ｃｏｍｐ

×

　　　　 犐ｐｅａｋ－犐ｖａｌｌｅ（ ）ｙ × 犐ｖ＿ｉｄｅａｌ－犐ｖａｌｌｅ（ ）［ ］ｙ （１２）

可知，当系统出现扰动后，如果犐ｖａｌｌｅｙ小于犐ｖ＿ｉｄｅａｌ，

则Δ犞ｃｏｍｐ为正值，犞ｃｏｍｐ增大，由式（８）可得，狋ＯＦＦ减小，

电感电流的下降斜坡缩短。同理，如果犐ｖａｌｌｅｙ大于

犐ｖ＿ｉｄｅａｌ，则Δ犞ｃｏｍｐ为负值，犞ｃｏｍｐ减小，狋ＯＦＦ增大。所以，

无论外界怎样扰动使电流谷值向任何方向变化，通

过误差采样反馈环路均能使其重新回到理想值。这

种负反馈控制技术正是本文自适应关断时间滞环控

制的核心。

２　关键单元电路设计

２．１　峰值电压比较器

峰值电压比较器用于检测犞ｓｅｎｓｅ，并与犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ比

较，当犞ｓｅｎｓｅ达到犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ时，输出电压发生翻转，关断

功率开关。因此，峰值比较器的判别精度、传输延时

直接影响导通时间狋ＯＮ，进而影响系统的恒流精度。

本文设计的峰值电压比较器如图５所示。该峰

值电压比较器采用三级级联的开环结构实现［８］。第

一级是预放大输入级，由 Ｍ１～Ｍ６ 管构成，用于放

大输入信号和提高灵敏度。考虑到输入共模电平

犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ为３００ｍＶ，所以采用ＰＭＯＳ管作为差分输

入对管。第二级是正反馈判决电路，由 Ｍ７～Ｍ１３管

构成，用于判断两个输入信号的大小。Ｍ９、Ｍ１０采用

栅极交叉耦合的结构，提升了第二级的增益，同时增

加了二极管形式连接的 Ｍ７ 管，确保判决电路的输

出满足后一级的输入共模范围；第三级是输出缓冲

级，由自偏置差分放大器（Ｍ１４～Ｍ１８）和反相器（Ｍ１９

～Ｍ２０）构成，用于将判决电路的输出结果转化为高

或低电平。自偏置尾电流源 Ｍ１４工作于线性区
［９］，

增大了输出摆幅，同时通过负反馈自适应调节充放

电电流。当比较器处于稳态时，Ｍ１４管仅提供较小

的电流，当比较器发生翻转时，Ｍ１４管的电流迅速增

大，对反相器的栅电容迅速充放电，使输出犞ＯＵＴ迅

速翻转，从而提高了比较器的速度。

图５　峰值电压比较器

比较器的判别精度为：

犞ｉｎ（ｍｉｎ）＝
犞ＤＤ

犃ｖ（）０
（１３）

式中，犃ｖ（０）是比较器的直流增益。图６所示为比

较器的增益特性曲线。可以看出，峰值电压比较器

的直流增益为７７．２１ｄＢ，通过计算可得，判别精度

为０．７ｍＶ，３ｄＢ带宽为９．４３ＭＨｚ。

图６　峰值电压比较器的增益特性曲线

图７所示为峰值电压比较器的传输延迟曲线。

可以看出，犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ固定为３００ｍＶ，犞ｓｅｎｓｅ线性上升，且

在５０ｎｓ处上升至犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ。犞ＯＵＴ在５８．１７６ｎｓ处翻
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转至中间电平，传输延时为８．１７６ｎｓ，远小于开关周

期１０．９３μｓ，满足设计要求。

图７　峰值电压比较器的传输延时曲线

２．２　高精度带隙基准电路

根据前文所述，犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ和犞ｒｅｆ＿ａｖｅｒａｇｅ分别决定了

狋ＯＮ和狋ＯＦＦ。ＬＥＤ长时间工作，造成结温上升，使得

基准电压产生误差。因此，本文设计的电压基准电

路在传统电流模带隙基准电路［１０］的基础上，利用亚

阈值 ＭＯＳ器件栅源电压犞ＧＳ的温度特性进行高阶

温度补偿［１１］。高阶补偿的工作原理如下。

对于增强型 ＭＯＳ管而言，当犞ＧＳ＜犞ＴＨ时，ＭＯＳ

管进入亚阈值区，漏源电流犐ＤＳ与犞ＧＳ的关系式为：

犐ＤＳ＝μ犆ＯＸ
犠
犔
犞２Ｔｅｘｐ

犞ＧＳ－犞ＴＨ

狀犞（ ）
Ｔ

（１４）

式中，μ为电子迁移率，犞Ｔ 为热电压，狀为斜率因子，

其中μ随温度变化的关系式为：

μ（）犜 ＝μ犜（ ）０
犜
犜（ ）
０

－犿

　，　１≤犿≤２ （１５）

式中，μ（犜０）为犜０ 温度时的电子迁移率。

根据式（１４）可得出犞ＧＳ，当 犿＝２时，求解出

犞ＧＳ及其温度系数：

犞ＧＳ＝犞ＴＨ＋狀犞Ｔｌｎ
犐ＤＳ

μ（犜０）
犜
犜（ ）
０

－犿

犆ＯＸ（ ）犠犔 犞２

熿

燀

燄

燅
Ｔ

（１６）

犞ＧＳ

犜
＝
犞ＴＨ

︸
犜
１

＋
狀犽

狇
ｌｎ

犐ＤＳ犔犜
－２
０ 狇

２

狀μ（犜０）犆ＯＸ犠犽
［ ］

烐烏 烑

２

２

（１７）

式中，ｌｎ函数中的真数项小于１，因此第２项整体为

负值。第１项中犞ＴＨ的温度系数则为负值，所以犞ＧＳ

呈负温度特性。

当两个宽长比不同的亚阈值 ＭＯＳ器件被偏置

在相同电流下，忽略犞ＴＨ的差异时，根据式（１６）求出

两个 ＭＯＳ管的犞ＧＳ之差Δ犞ＧＳ及其温度系数：

Δ犞ＧＳ＝犞ＧＳ２－犞ＧＳ１＝狀犞Ｔｌｎ
（ ）犠犔 １

（ ）犠犔

熿

燀

燄

燅２

（１８）

Δ犞ＧＳ

犜
＝狀
犽

狇
ｌｎ
（ ）犠犔 １

（ ）犠犔

熿

燀

燄

燅２

（１９）

由式（１９）可知，Δ犞ＧＳ为线性正温度系数。利用犞ＧＳ

与Δ犞ＧＳ的温度特性对带隙基准进行高阶温度补偿。

本文设计的高精度带隙基准电路如图８所示，

由启动电路、电流模带隙基准电路和曲率补偿电路

组成。ＮＭＯＳ管 Ｎ１、Ｎ２ 工作于亚阈值区，考虑到

版图上的共质心布局，将Ｎ１ 和Ｎ２ 的个数比例设置

为８∶２。

图８　高精度带隙基准电路

基准电压犞ＢＧ的表达式为：

犞ＢＧ＝
Δ犞ＢＥ

犚４
＋
犞ＢＥ２

犚５
＋
Δ犞ＧＳ

犚８
＋
犞ＧＳ

犚（ ）
９

×犚７ （２０）

典型工艺角下基准电压随温度的变化曲线如图

９所示。可以看出，在－４０℃～１０５℃范围内，基准

电压能够稳定输出１Ｖ的参考电压，温度系数仅为

１．３１７×１０－６／℃。犞ＢＧ经过后级电阻分压产生的

犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ、犞ｒｅｆ＿ａｖｅｒａｇｅ分别为３００ｍＶ、２００ｍＶ。

图９　基准电压随温度的变化曲线
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３　系统仿真结果与分析

本文提出的新型自适应关断时间滞环控制恒流

ＬＥＤ驱动芯片采用ＴＳＭＣ０．１８μｍ７０ＶＢＣＤ工

艺完成设计，采用Ｓｐｅｃｔｒｅ工具进行了仿真验证。

芯片内部核心电路的电源电压为５Ｖ，犞ｒｅｆ＿ｐｅａｋ和

犞ｒｅｆ＿ａｖｅｒａｇｅ分别为３００ｍＶ和２００ｍＶ。在典型应用情

况下，输出恒流为６０ｍＡ，犚ｓｅｎｓｅ＝３．３Ω。犔、犆ｃｏｍｐ的

值分别为８ｍＨ、１ｎＦ。

芯片内部的开关频率远大于市电频率，在若干

开关周期内输入电压近似为直流电压，设置输入电

压犞ＩＮ为３１０Ｖ。采样电阻为３．３Ω时系统的仿真

结果如图１０所示。犐Ｌ、犞ｃｏｍｐ和ＤＲＶ分别表示电感

电流、犆ｃｏｍｐ上极板电压和功率开关的栅极电压。可

以看出，电感电流的峰值、谷值分别为９５．６９ｍＡ、

２５．２０ｍＡ，平均电流（６０．４４５ｍＡ）与理想平均电流

（６０．６１ｍＡ）之间的误差为０．１６５ｍＡ，恒流精度小

于０．３％。开关周期为１０．９３μｓ，狋ＯＦＦ恒定为８．７０５

μｓ。在狋ＯＮ阶段内，犞ｃｏｍｐ根据电感电流自适应调节；

在狋ＯＦＦ阶段内，犞ｃｏｍｐ稳定在１．１６５Ｖ。

图１０　采样电阻为３．３Ω时系统仿真结果

采样电阻为１．６Ω和１０Ω时的仿真结果分别

如图１１、图１２所示，分别对应１２５ｍＡ的最大输出

平均电流和２０ｍＡ的最小输出平均电流。可以看

出，采样电阻为１．６Ω时，电感电流的峰值、谷值分别

为１９３．４７ｍＡ、５８．３５ｍＡ，平均电流为１２５．９１ｍＡ，

平均电流误差为０．９１ｍＡ，恒流精度小于０．８％，开

关周期为１４．０１μｓ，狋ＯＦＦ恒定为８．１６μｓ。采样电阻

为１０Ω 时，电感电流的峰值、谷值分别为３４．９３

ｍＡ、５．３５ｍＡ，平均电流为２０．１４ｍＡ，平均电流误

差为０．１４ ｍＡ，恒流精度为０．７％，开关周期为

１０．７１μｓ，狋ＯＦＦ恒定为９．９６μｓ。

图１１　采样电阻为１．６Ω时的系统仿真结果

图１２　采样电阻为１０Ω时的系统仿真结果

图１３所示为典型应用情况下交流电网电压波

动达到±１０％（３４１～２７９Ｖ）时的输出电流调整情

况。可以看出，电感电流几乎不受输入电压波动的

影响。输出平均电流的最大变化率不超过１％。这

表明本文电路具有良好的输入调整率。

图１４所示为典型应用情况下输出电压为２０～

１００Ｖ时的平均电流分布曲线。可知，系统的负载

调整率为７．７５μＡ／Ｖ，在整个输出电压变化范围

内，恒流变化率不超过１％。

本文与其他文献中ＬＥＤ驱动电路的参数比较

如表１所示。
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图１３　输入调整特性

图１４　输出调整特性

表１　本文与其他文献中ＬＥＤ驱动电路的参数比较

参数 本文 文献［４］ 文献［５］ 文献［１２］

工艺／μｍ ０．１８ ０．３５ ０．５ ０．３５

结构 Ｂｕｃｋ Ｂｕｃｋ Ｂｏｏｓｔ Ｂｕｃｋ

负载电流／ｍＡ ２０～１２５ ７００ ３００ １５００

工作频率／ＭＨｚ ０．１ ２ １ ０．４

恒流精度／％ ＜１ ＜３ ±１ ２．０１

可以看出，与其他文献相比，本文电路结构简

单，在恒流精度方面有明显提升。

４　结　论

本文设计了一种高精度的恒流ＬＥＤ驱动电路。

采用新型的自适应关断时间控制环路替代传统滞环

控制的谷值检测环路，提升了系统的恒流精度。该

ＬＥＤ驱动电路基于ＴＳＭＣ０．１８μｍ７０ＶＢＣＤ工

艺进行设计。在６０ｍＡ负载电流下，恒流精度小于

０．３％，输出电压范围为２０～１００Ｖ，输出平均电流

的变化率小于１％，系统的最高工作频率为１００ｋＨｚ。

该ＬＥＤ 驱动电路可应用于中小功率 ＬＥＤ 照明

系统。
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摘　要：　分析了多相ＤＣＤＣ变换器的均流环路小信号动态特性以及极限环振荡条件，提出一种

基于平均电流的数字均流技术，并据此实现了一种多相ＤＣＤＣ数字控制器。采用基于同步设计的

均流控制电路和数字脉宽调制器实现电流均衡和相位交错。该多相ＤＣＤＣ数字控制器芯片基于

０．１８μｍＣＭＯＳ工艺设计。仿真结果表明，在１０～２０Ａ阶跃负载电流下，输出过冲／下冲电压在

２０ｍＶ以内，开关频率在０．５ＭＨｚ～２ＭＨｚ范围内可调整，均流误差从２０．８％减小到５％以下。
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０　引　言

随着处理器性能迅速发展，工业、军事、航天等

领域对电源管理芯片的要求越来越高，需要更低的

供电电压和更大的输出电流以满足产品需求［１２］，多

相ＤＣＤＣ技术在这种背景下应运而生
［３５］。相较于

单相技术，多相ＤＣＤＣ技术可以有效降低功率电源

对感性元器件、容性元器件和磁性元器件的要求。

同时，多相ＤＣＤＣ技术大大减小了每一相的电流，

降低了开关损耗和输入／输出总电流纹波［６７］。

各相电流相位交错叠加可以使多相变换器实现

低输出纹波的特性。相比于传统复杂的模拟控制，

数字控制方式更易于实现高精确的交错相角和精确

的时域控制。基于数字同步设计，还可以借助自动

化工具和良好的验证方法，缩短开发周期，方便进行
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工艺移植［８］。为了避免阻抗失配引起各相间电流不

均衡，以及由此造成的某相变换器过流和发热，均流

技术也成为多相ＤＣＤＣ技术研究的重点，其对于保

证各相电流平衡，使变换器正常工作十分重要［９］。

均流技术可根据实现方式分为模拟控制方法和数字

控制方法［１０１５］。其中，数字控制方法可以实现更高

的均流精度、更好的可靠性和更高的灵活性。但是，

目前该方法仍在发展中，相关研究较少。

本文在小信号环路分析和考虑极限环的基础

上，采用基于平均电流的数字均流法，通过数字电路

替代运放得到电流误差，加入ＰＩ控制调节均流环

路，实现了较好的均流效果。同时，改变传统混合型

数字脉宽调制器（ＤＰＷＭ）的结构，通过基于同步设

计的ＤＰＷＭ实现多相交错，实现了低输出纹波和

高开关频率。

文章第１节主要介绍多相ＤＣＤＣ数字控制器

的整体结构，分析均流环路小信号的动态特性以及

极限环振荡；第２节介绍多相ＤＣＤＣ数字控制器中

基于同步设计的数字均流控制电路和ＤＰＷＭ；第３

节介绍仿真结果；第４节给出结论。

１　多相ＤＣＤＣ数字控制器整体结构

１．１　多相犇犆犇犆数字控制器原理

本文设计的多相ＤＣＤＣ数字控制器电路结构

如图１所示，包含数字电压控制环路和均流控制环

路。数字电压控制环路包括可编程增益放大器

（ＰＧＡ）、误差模数转换器（ｅＡＤＣ）、数模转换器

（ＤＡＣ）、ＤＰＷＭ 和数字补偿器（ＤＰＩＤ）。数字控制

主要是通过ＡＤＣ采样，利用数字补偿器ＤＰＩＤ实现

环路的补偿计算其占空比，利用ＤＰＷＭ 生成一定

占空比的信号，驱动功率管。为了扩展 ＡＤＣ的量

化范围，输出电压分压与各相ＤＡＣ的输出电压（可

变基准犞ＲＥＦ）求差得到误差值后，加入ＰＧＡ电路，

将该误差值放大后，再送入６ｂｉｔｅＡＤＣ进行量化。

本文设计的混合型ＤＰＷＭ 基于完全同步设计，避

免了传统混合型ＤＰＷＭ 使用ＲＳ触发器引起的非

同步问题，可以有效实现多相交错。多相ＤＣＤＣ变

换器中加入了均流控制环路，其中，犚犻，犼（犼＝１，…，狀）

实现了各相电感电流采样，将各相电感电流取样并

放大转换为电压信号后，连接低通滤波器（ＬＰＦ）得

到该信号的周期平均值，再由１２位ｃＡＤＣ（Ｃｕｒｒｅｎｔ

ＡｎａｌｏｇｔｏＤｉｇｉｔａｌＣｏｎｖｅｒｔｅｒ）转为数字量犞ＣＳＯ，犼，表

示第犼相平均电感电流。犞ＣＳＯ，犼送入多相均流控制

电路，利用数字电路代替运放计算出各相电感电流

与平均电感电流之间的差值。将该差值经过一定增

益放大后输出，其输出与ＤＰＩＤ模块的输出相加后

连接ＤＰＷＭ，生成各相最终的占空比信号，控制

Ｂｕｃｋ变换器进行功率变换。均流控制电路通过调

节各相占空比，实现对各相输出电流值的调整，进而

满足多相均流的需求。本文通过数字电路处理电流

信息，产生电流误差实现均流，避免了模拟均流方法

复杂的电路结构，提高了可靠性，同时也避免了传统

数字均流方法利用软件计算导致的瞬态响应变差，

调节时间变长等问题。

图１　多相ＤＣＤＣ数字控制器电路结构图

１．２　多相犇犆犇犆数字控制器均流控制的动态分析

以双相为例，根据图１的电路拓扑建立双相系

统均流控制小信号框图，如图２所示，可推广至多

相。犞ＣＳ和犓Ｃ 分别表示电压采样和电流采样ＡＤＣ

的增益，犓Ｖ 表示 ＤＰＷＭ 增益，犌Ｃ（狊）表示补偿器

ＤＰＩＤ的传递函数，犎ＣＳ表示均流控制补偿器的传递

函数。

图２　双相均流控制小信号系统框图

不考虑输入电压的扰动，可以用受控电压源和

１４
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开环输出阻抗犣ＯＬ代替功率级，由此得到单相的小

信号模型图，如图３所示。犌Ｖ（狊）表示占空比ＤＰＩＤ

到输出电压的传递函数，是Ｂｕｃｋ传递函数犌Ｂｕｃｋ（ｓ）

与犓Ｖ 的乘积。犜Ｖ犼表示第犼相电压控制环路增益，

其表达式为：

犜Ｖｊ＝犞ＣＳｊ犌Ｃｊ（狊）犓Ｖｊ犌Ｂｕｃｋ（狊） （１）

图３　单相控制的小信号模型图

通过戴维南等效电路变换，可得双相ＤＣＤＣ控

制器的小信号模型图，如图４所示。每相由闭环输

出阻抗犣ＣＬ和犞ＣＳＯ，犼控制的压控电压源表示。闭环

输出阻抗和开环输出阻抗间的关系为：

犣ＣＬ犼＝
犣 ＯＬ犼

１＋ ＴＶ犼
，　犼＝１，２ （２）

图４　双相ＤＣＤＣ控制器的小信号模型图

考虑均流控制，得到两相的输出阻抗为：

犣ＣＳ２＝
（１＋犜 ＣＳ１ ＋犜 ＣＳ２）犣ＣＬ１犣ＣＬ２
犜 ＣＳ２犣ＣＬ２＋ （１＋犜 ＣＳ１）犣ＣＬ１

（３）

犣ＣＳ１＝
（１＋犜 ＣＳ１ ＋犜 ＣＳ２）犣ＣＬ１犣ＣＬ２
犜 ＣＳ１犣ＣＬ１＋ （１＋犜 ＣＳ２）犣ＣＬ２

（４）

式中，

犜ＣＳ１＝
犓Ｃ

２

犎ＣＳ

犞ＣＳ犌Ｃ

犜Ｖ１

１＋犜Ｖ１

１

犣ＣＬ１
（５）

犜ＣＳ２＝
犓Ｃ

２

犎ＣＳ

犞ＣＳ犌Ｃ

犜Ｖ２

１＋犜Ｖ２

１

犣ＣＬ２
（６）

根据图４所示的双相系统小信号模型，可计算

出均流控制环路增益：

犜ＣＳ＝
犓Ｃ

犣ＣＬ１＋犣ＣＬ２

犎ＣＳ

犞ＣＳ犌Ｃ
（犜Ｖ１

１＋犜Ｖ１

＋
犜Ｖ２

１＋犜Ｖ２

）（７）

当负载阶跃变化Δ犻ｏ 时，两相电流的动态响应

误差为：

Δ＝Δ犻ｏ１－Δ犻ｏ２＝
Δ犻ｏ

１＋犜ＣＳ

犣ＣＬ２－犣ＣＬ１
犣ＣＬ２＋犣ＣＬ１

＝

　　　　Δ犻ｏ
犣ＣＳ２－犣ＣＳ１
犣ＣＳ２＋犣ＣＳ１

（８）

式中，（犣ＣＬ２－犣ＣＬ１）／（犣ＣＬ２＋犣ＣＬ１）表征无均流控制时

两相的动态电流误差。而犜ＣＳ的作用则是衰减该误

差。换言之，加入均流环后，输出阻抗由犣ＣＬ１和犣ＣＬ２

变为犣ＣＳ１和犣ＣＳ２。因此，为获得更高的均流精度和

更快的瞬态响应，犜ＣＳ应该有较高的环路增益和较大

的环路带宽。但是，犜ＣＳ的环路带宽不能无限大，太

高的环路增益和宽带宽的犜ＣＳ会使均流环路在很宽

的频率范围内影响电压调节，对动态输出电压调节

产生不利影响。

１．３　多相犇犆犇犆数字控制器的极限环稳定性分析

多相均流设计不仅需要考虑环路稳定性，还需

要考虑均流环路极限环效应及均流精度。极限环振

荡是数字控制系统中由于量化非线性控制输出的精

度小于采样精度而导致输出振荡的情况，应尽量

避免。

本文以如下系统参数来设计均流控制电路。输入

电压犞ｉｎ＝３．３Ｖ，输出电压犞ｏｕｔ＝１．８Ｖ，犔＝１８０ｎＨ，

犆＝１．７２ｍＦ，犚＝０．３１Ω，开关频率犳ｓ＝１ＭＨｚ，开

关周期犜ｓ＝１μｓ，ＤＰＷＭ 精度 犖ｐｗｍ＝１２即犓ｖ＝

１／２１２≈０．０００２４４。ＤＣＲ模块的增益为犚ＣＳ。采样

电压的ｅＡＤＣ为６位，量化范围为－０．２５～０．２５Ｖ，

即ｅＡＤＣ最低有效位犔犛犅ｅＡＤＣ＝７．８１２５ｍＶ。采样电

感电流的ｃＡＤＣ为１２位，量化范围为－０．５～０．５Ｖ，

即ｃＡＤＣ最低有效位犔犛犅ｃＡＤＣ＝０．２４４１４０６２５ｍＶ。

对于均流环，ｃＡＤＣ能检测到输出电流的最小变

化为：

Δ犐ｓ＝
犔犛犅ＡＤＣ
犚ｃｓ

（９）

ＤＰＩＤ变化 Δ犱 引起输出电流的变化关系近

似为：

Δ犐ｃ＝
犞ｉｎ×Δ犱

犚
＝

犞ｉｎ
犚×２犖犇犘犠犕

＝

　　　　３．３Ｖ×
１

４０９６
×

１

０．３１Ω
＝２．６ｍＡ （１０）

为了避免极限环振荡，应该满足：

Δ犐ｃ＜Δ犐ｓ／４ （１１）

２．６ｍＡ≤
犔犛犅ＡＤＣ
４犚ｃｓ

＝
０．０６１ｍＶ

犚ｃｓ
（１２）

则采样电阻值犚ｃｓ应小于２３ｍΩ。

２４
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当均流环稳定时，均流误差σ表达式为：

σ＝
２×犔犛犅ＡＤＣ
犚 ｃｓ犐

（１３）

可知，均流精度受到 ＡＤＣ精度和采样电阻的

限制，ＡＤＣ精度越高，犚ｃｓ越大，均流精度越高。在

轻载犐为５Ａ的情况下，要实现均流误差低于５％，

需满足：

犚ｃｓ≥１．９５２ｍΩ （１４）

在实际电路中，常采用功率电感的ＤＣＲ采样

方式进行 电 感 电 流 的 采 样，从 而 避 免 效 率 的

损失。

２　子电路设计

２．１　数字均流控制电路设计

由１．３节系统参数可以得出各个模块的传递

函数：

犓Ｃ＝
１

犔犛犅ｃＡＤＣ
＝４０９６，

犞ＣＳ＝
１

犔犛犅ｃＡＤＣ
＝６４ （１５）

犌Ｂｕｃｋ（狊）＝
犞ｉｎ

１＋狊
犔
犚
＋犔犆狊２

＝

　　
１．０２３

４．７９９×１０－１１狊２＋９×１０－８狊＋０．３１
（１６）

电感电流经过ＤＣＲ采样后连接低通滤波器，再

由１２位ｃＡＤＣ转为数字量犞ＣＳＯ。设置低通滤波器

的传递函数犌ＬＰＦ（狊）＝１／（１＋狊犚犆）＝１／（１＋３×

１０－４狊）。因此，实际由电感电流到犞ＣＳＯ的传递函数

犓Ｃ＇为：

犓′Ｃ＝犓Ｃ犚ｃｓ犌ＬＰＦ（狊）＝
１６．３８４

１＋３×１０－４狊
（１７）

由各相电流量犞ＣＳＯ，犼，可以计算出第犼相电流与

平均电流的差值ａｄｃ＿ｉｎ：

犪犫犮＿ｉｎ，犼＝
∑

狀

１
犞ＣＳＯ，犼

狀
－犞ＣＳＯ，犼 （１８）

对于两相系统，计算第一相电流与平均电流的

差值的电路可简化为图７所示的形式，差值计算公

式为：

犪犫犮＿ｉｎ，１＝
犞ＣＳＯ，１＋犞ＣＳＯ，２

２
－犞ＣＳＯ，１＝

　　
犞ＣＳＯ，２＋犞ＣＳＯ，１

２
（１９）

图７　两相系统计算第一相电流差值的电路

由式（１７）可知，低通滤波器已经在均流控制环

路中引入了一个极点。为了减小均流误差，同时稳

定均流控制环路，需要再引入一个低频极点和一个

零点。通过引入低频极点来提高增益，引入零点来

增大相位裕度。本文提出了一个零点和一个极点的

补偿器，实现了均流控制电路。均流控制补偿器的

传递函数犎ＣＳ为：

犎ＣＳ（）狊 ＝犽Ｐ
１＋狊／狑ｚ
狊

＝犽Ｐ＋
犽Ｉ
狊

（２０）

经过双线性变换将犎ＣＳ转为离散域，可得：

犎ＣＳ（）狕 ＝犽Ｐ＋犽Ｉ
犜Ｓ
２

１＋狕－１

１－狕－１
＝犓Ｐ＋犓Ｉ

１＋狕－１

１－狕－１

（２１）

数字均流控制电路设计框图如图８所示。通过

离散域实现一个极点和一个零点的补偿，由电流误

差值得到均流调整量。

图８　数字均流控制电路设计框图

电压和均流控制环路的Ｂｏｄｅ图分别如图９、图

１０所示。可以看出，电压和均流控制环路均稳定，

且均流控制环路比电压控制环路带宽小，不会影响

稳态和负载阶跃时的电压调节。

图９　电压控制环路增益犜Ｖ 的频率响应

３４
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图１０　均流控制环路增益犜ＣＳ的频率响应

２．２　犇犘犠犕设计

本文提出了一种基于同步设计的混 合 型

ＤＰＷＭ，并基于此实现了多相交错技术，结构框图

如图１１所示。ＤＰＷＭ 包括数字逻辑控制模块、时

钟切换模块、上升沿模块、下降沿模块和输出逻辑，

首先根据ＤＰＩＤ＿ＩＮ的低位对应选择带有相位延迟

时钟ｃｌｋ＿ｓｅｌ。然后，通过无毛刺时钟切换电路获得

ｏｕｔ＿ｃｌｋ。计数器ｃｏｕｎｔ在系统时钟域ｃｌｋ＜０＞下产

生，从０到ｃｙｃｌｅ值周期循环。而ｃｏｕｎｔ１在ｏｕｔ＿ｃｌｋ

时钟域下产生。在ｃｌｋ＜０＞系统时钟域中与ｃｏｕｎｔ

比较得到 ｄｐｗｍ 上升沿，在 ｏｕｔ＿ｃｌｋ 时钟域与

ｃｏｕｎｔ１比较得到ｄｐｗｍ下降沿。

图１１　基于同步设计的混合型ＤＰＷＭ结构框图

在此基础上，加入三个比较器。

１）通过设定ｃｙｃｌｅ参数决定计数ｃｏｕｎｔ的最大

值，计数器达到最大值后清零，实现对分频比和开关

周期的调节。对于１２８ＭＨｚ系统时钟，ｃｙｃｌｅ设定

６４～２５６对应２～０．５ＭＨｚ的开关周期，实现开关

周期可调。

２）通过设置ＡＤＣ阈值与计数器ｃｏｕｎｔ比较产生

具有开关周期的占空比ｔｒｉｇｇｅｒ作为ＡＤＣ的时钟。

３）通过设置ＳｙｎｃＶａｌｕｅ值，与计数器ｃｏｕｎｔ比

较产生具有开关周期的占空比ＳｙｎｃＯｕｔ，作为ＤＰＩＤ

的时钟。因此，可由ＡＤＣ阈值及ＳｙｎｃＶａｌｕｅ值确定

ＡＤＣ和ＤＰＩＤ间的相位关系，避免跨时钟域问题。

同时，利用ＳｙｎｃＩｎ和ＳｙｎｃＯｕｔ实现多相交错设

计。设计ＳｙｎｃＩｎ保持低电平为计数器计数的使能条

件。当第一相的ＳｙｎｃＩｎ接地，第一相的ＳｙｎｃＯｕｔ连

接第二相的ＳｙｎｃＩｎ后，第二相的计数器只有在第一

相ＳｙｎｃＯｕｔ为低电平时才能开始计数。两相ＤＰＷＭ

输出相位会相差ＳｙｎｃＶａｌｕｅ个系统时钟周期，实现多

相交错。当ＳｙｎｃＶａｌｕｅ为０时，则两相同步。

３　多相ＤＣＤＣ数字控制器仿真结果

本文所设计的多相 ＤＣＤＣ数字控制器基于

０．１８μｍＣＭＯＳ工艺，包括采样输出电压的６ｂｉｔ

ｅＡＤＣ、采样电感电流的１２ｂｉｔｃＡＤＣ、１２８ＭＨｚ系

统时钟、纯数字的ＤＰＩＤ、ＤＰＷＭ、均流控制模块等，

如图１所示。为了验证控制器性能，在外围搭建了

Ｂｕｃｋ电路、Ｄｒｉｖｅｒ电路、ＤＣＲ电流采样电路和ＬＰＦ

低通滤波电路。基于 ＡＭＳ混合仿真软件，对多相

ＤＣＤＣ数字控制电路进行数模混合仿真。仿真结

果如图１２～１５所示，典型仿真参数如表１所示，仿

真结果如表２所示。

未加均流控制和加入均流控制后两相电感电流

仿真图分别如图１２、１３所示。加入均流控制后负载

电流在１０～２０Ａ周期阶跃时输出电压仿真图如图

１４所示。ｃｙｃｌｅ分别为１２８和６４，对应开关频率为１

ＭＨｚ和２ＭＨｚ时两相ＤＰＷＭ输出如图１５所示。

图１２　未均流时两相电感电流仿真图

图１３　均流后两相电感电流仿真图

４４



第１期 武　昕等：一种多相ＤＣＤＣ数字控制器的设计

图１４　加入均流控制后在负载阶跃下输出电压仿真图

从图１２、１３的仿真结果可以看出，未均流时

两相电感电流误差为２０．８％，均流后缩小了电感

电流间的误差，轻载和重载时均流误差均低于

５％，可以满足电力电源均流精度的需求。从图１４

可以看出，输出电压纹波低于１０ｍＶ，输出电流２０

Ａ，即通过多相技术，实现了低压大电流和低纹波

特性。从图１５可以看出，通过同步设计实现了多

相交错，开关周期及两相间相位均可调节。同时，

加入均流控制并未影响电压控制环路。负载电流

在１０Ａ和２０Ａ之间周期性跳变时，阶跃响应时间

为１００μｓ，过冲／下冲电压为１．０％，负载调整率

为０．１％。

图１５　开关频率为１ＭＨｚ和２ＭＨｚ时两相ＤＰＷＭ输出仿

真图

表１　典型模型参数仿真条件（２５℃）

参数 仿真条件

输入电压犞ｉｎ／Ｖ ３．３

输出电压犞ｏｕｔ／Ｖ １．８

一相电感犔１／ｎＨ １９０

二相电感犔２／ｎＨ １８０

负载阶跃犐ｏｕｔ／Ａ １０～２０

表２　多相ＤＣＤＣ数字控制器仿真结果（２５℃）

参数 仿真结果

过冲电压，下冲电压／ｍＶ ≤２０

均流精度 ＜５％

输出电压纹波／ｍＶ ７

瞬态响应时间／μｓ ＜１００

开关频率／ＭＨｚ ０．５～２

负载调整率 ０．１％

不同均流控制方法与本文的比较如表３所示。

可以看到，本文采用数字电路实现均流的方法有较

好的性能，且方法简单、可靠性高。

表３　本文与其他文献均流技术的比较

参数 文献［１３］ 文献［１４］ 文献［１５］ 本文

均流方式 基于平均

电流法的

模拟均流

基于软件

计算的数

字均流

基于软件

计算的数

字均流

基于数字

电路的数

字均流

半载时的

均流精度

１．１９％ ４．４％ ４％ ３．２％

满载时的

均流精度

４．３８％ ３．３％ ４％ １．７％

开关频

率／ＭＨｚ

０．１   ０．５～２

最大电

流／Ａ

２０ １８ ２ ２０

４　结　论

本文介绍了多相ＤＣＤＣ数字控制器的整体结

构，分析了均流环路对电压调节的影响以及均流环

路中的极限环振荡，提出了一种基于同步设计的数

字均流电路和脉宽调制电路。本文基于０．１８μｍ

ＣＭＯＳ工艺实现了多相ＤＣＤＣ数字控制器。仿真

５４
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结果表明，负载电流在１０～２０Ａ周期阶跃时，过冲／

下冲电压在２０ｍＶ以内，输出电压纹波在１０ｍＶ

以内，开关频率在０．５～２ＭＨｚ范围内可调节，均流

误差从２０．８％减小到５％以下。
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一种２阶小阻尼系数负载的快速补偿驱动法

潘　高，张　波

（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：　提出了一种２阶小阻尼系数负载的快速补偿驱动方法。根据２阶系统传递函数，对２阶

小阻尼系数负载的驱动信号进行变换，将具有相同衰减振荡周期的正、负向阶跃响应进行不同时

间点的叠加，以补偿单个阶跃响应的衰减振荡振幅，实现了２阶小阻尼系数负载驱动响应的快速稳

定。应用该补偿驱动法，采用０．１８μｍＣＭＯＳ工艺设计并流片了一颗开环控制的音圈电机驱动芯

片。结果表明，在１０ｍｓ谐振周期的条件下，与最优驱动电流对应的音圈电机位移振幅仅为

０．９２５％，建立时间仅为７．８ｍｓ。
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０　引　言

随着便携式电子产品的飞速发展，作为电子产

品与人类视觉相联系的纽带，音圈电机成为了电子

产品应用最广泛的组件之一。音圈电机是一种将电

能转化为直线或者圆弧运动机械能而不需要任何中

间转换机构的线性直流电机［１２］。音圈电机具有结

构简单、体积小、高速、高响应等优点，已成为具有自

动聚焦手机摄像头的首选［３４］。

２阶系统中，若负载具有小阻尼系数特性，其阶

跃驱动响应会呈现衰减振荡，难以实现快速稳定。

音圈电机是２阶小阻尼系数负载的典型代表，直接

驱动电机方式会导致位移稳定时间长、在稳定点附
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近衰减振荡，严重影响了人的视觉体验。文献［５６］

从硬件结构、控制方式上进行了研究，对音圈电机的

定位精度和定位时间有一定程度的改善。

本文提出一种２阶小阻尼系数负载快速补偿驱

动方法。应用该补偿驱动法，将驱动信号变换技术

运用在音圈电机的驱动电流上，通过对驱动电流的

叠加整形变换，实现音圈电机位移变化的快速稳定，

大幅改善视觉体验。

１　２阶小阻尼系数负载

１．１　小阻尼系数２阶系统

由２阶微分方程描述的系统称为２阶系统，其

在控制工程的应用极为广泛。典型２阶系统的闭环

传递函数为：

Φ（狊）＝
ω
２
ｎ

狊２＋２ζωｎ狊＋ω
２
ｎ

（１）

式中，ζ为阻尼系数，ωｎ 为无阻尼振荡频率。２阶系

统的阶跃响应仅与ζ和ωｎ相关。

当阻尼系数大于１时，阶跃响应包含两个单调

衰减的指数项，其数值越大，系统达到稳定的时间越

长；当阻尼系数等于１时，阶跃响应的上升速度最

快，系统达到稳定的时间较短，且无过冲；当阻尼系

数小于１且大于０时，阶跃响应的上升速度快，存在

过冲，经过多次振荡后系统达到稳定。阻尼系数越

小，系统达到稳定的时间越长，振荡次数越多［７］。

图１所示是阻尼系数分别为０．０３、０．１、１时２

阶系统的输出阶跃响应曲线。当阻尼系数为０．０３

时，输出响应在稳定点附近呈大幅度的衰减振荡，系

统达到稳定需多个衰减振荡周期。

图１　２阶系统的输出阶跃响应曲线

１．２　开环音圈电机驱动系统

在力学平衡系统中，当电磁力克服了弹簧的摩

擦力、弹性阻力时，音圈电机中的动子才能做直线运

动。在实际运动过程中，动子通过加速或减速来完

成一定的线性位移，动子加速产生的惯性力需通过

电磁力来克服。建立音圈电机的力学平衡方程，获

得位移与驱动电流的函数关系［８９］，为：

犡（狊）

犐（狊）
＝
犽Ｅ
犿

１

狊２＋
犮
犿
狊＋
犽
犿

（２）

式中，犿为动子的质量，犮为阻尼摩擦系数，犽为弹簧

的弹力系数，犽犈 是与速度相关的反向电动势系数。

从式（２）可知，位移与驱动电流的关系呈２阶系统

特性。

音圈电机的典型参数如表１所示。可以看出，

阻尼系数为０．０３。在音圈电机驱动系统中，利用阶

跃电流信号驱动音圈电机，其位移与图１中阻尼系

数为０．０３的阶跃响应波形相同，在稳定点附近出现

超过８０％振幅的衰减振荡。这会导致摄像头不能

准确快速地对焦，出现定位精度差、稳定时间长等

现象。

表１　音圈电机的典型参数

参数 数值

等效电感／μＨ １００

等效电阻／Ω １５

自然频率／（ｒａｄ·ｓ－１） ６２８

阻尼系数 ０．０３

质量／ｇ ５

２　快速补偿驱动法

２．１　２阶系统驱动变换技术

为了实现２阶小阻尼负载驱动的快速稳定，需

对单个阶跃响应的振幅进行补偿，消除衰减振幅，实

现快递稳定。针对此问题，本文提出了一种驱动信

号变换技术，将具有相同衰减振荡周期的正、负向阶

跃响应进行不同时间点的叠加，补偿单个阶跃响应

的衰减振幅，从而实现２阶小阻尼系数负载驱动响

应的快速稳定。

对于２阶小阻尼系数负载，正向阶跃信号和负

向阶跃信号分别产生具有相同衰减振荡周期的正向

衰减响应、负向衰减响应，将不同时间点上的正向衰

减响应与负向衰减响应进行叠加，最终得到幅度、相

位延迟不同的零衰减的振荡波形。

不同时间点正、负阶跃信号响应的叠加示意图
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如图２所示。狋１０时刻，对２阶系统输入正向阶跃信

号，得到响应波形犠１；狋１１时刻，对２阶系统输入负向

阶跃信号，得到响应波形犠２。在时域上将这两个响

应波形叠加，得到与犠１、犠２ 的振荡周期相同且衰

减为零的振荡波形狔１（狋）。

图２　不同时间点正、负阶跃信号响应的叠加示意图

将２阶系统的传递函数进行反拉普拉斯变换，

其在时域上的表达式为：

狔（狋）＝１－
ｅ－ζωｎ狋

１－ζ槡
２
ｓｉｎ １－ζ槡

２
ωｎ狋＋ａｒｃｔａｎ

１－ζ槡
２

（ ）
ζ

（３）

犠１ 波形、犠２ 波形分别用式（３）表示，再相叠

加，得到狔１（狋）波形的时域表达式：

狔１（狋）＝
ｅ－ζωｎ狋１１

１－ζ槡
２
ｓｉｎ １－ζ槡

２
ωｎ狋１１＋ａｒｃｔａｎ

１－ζ槡
２

（ ）
ζ

－

　　　　
ｅ－ζωｎ狋１０

１－ζ槡
２
ｓｉｎ １－ζ槡

２
ωｎ狋１０＋ａｒｃｔａｎ

１－ζ槡
２

（ ）
ζ

（４）

由式（３）可知，该组合后的衰减振荡波形只包含

指数衰减项与三角函数项的组合。将不同的狋狀０时

刻、狋狀１时刻的阶跃响应组合，可得到幅度、相位不同

且衰减为零的振荡波形狔狀（狋）。

利用多个衰减振荡周期相同、振幅不同、相位延

迟不同的零衰减的响应波形与单个阶跃响应波形叠

加，以对单个阶跃响应进行补偿，实现了２阶小阻尼

系数负载响应的快速稳定。

多个衰减振荡波形的叠加示意图如图３所示。

狔１（狋）和狔２（狋）具有相同的振荡周期，是相位、振幅不

同且衰减为零的振荡波形。狔（狋）是正向阶跃信号的

响应波形，其振荡周期与狔１（狋）和狔２（狋）相同。在时

域上将狔１（狋）、狔２（狋）与狔（狋）叠加，得到犢（狋）的波形。

可知，犢（狋）的衰减振幅明显减小，具有响应时间快的

特点。

图３　多个衰减振荡波形的叠加示意图

若能叠加更多的零衰减的振荡波形，则能达到

更好的效果。将多个衰减为零的振荡波形与正向阶

跃信号波形叠加，可得到：

犢（狋）＝１＋∑
狀

犻＝１

狔犻（狋）－
ｅ－ζωｎ狋

１－ζ槡
２
×

　　　　ｓｉｎ １－ζ槡
２
ωｎ狋＋ａｒｃｔａｎ

１－ζ槡
２

（ ）
ζ

（５）

理想情况下，式（５）中的衰减振荡项相互抵消，

只剩输出响应为１的这一项，因此实现了衰减振幅

的完全消除。

２．２　驱动电路设计

音圈电机的位移与驱动电流的关系是一种２阶
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系统。利用上述对２阶系统的分析，对驱动电流进

行变换控制，将不同时间点上的正、负阶跃电流组

合，叠加不同阶跃电流产生的相同衰减振荡周期的

位移波形，补偿单个阶跃电流信号位移波形的衰减

振幅，达到位移的快速稳定。

本文设计的音圈电机的驱动级电路如图４所

示。犐ＲＥＦ是基准电流源，ＯＰ１是具有自动校准功能

的运算放大器。电阻犚１、犚２ 分别与运算放大器的

正端、负端连接，犚１ 是犚２ 的１０２４倍。通过犚１ 与

犚２ 的比例调整，实现不同大小的驱动电流输出。

图４　音圈电机的驱动级电路

ＯＵＴＰ、ＯＵＴＮ分别外接音圈电机的正端、负

端，音圈电机使用电阻犚和电感犔 进行等效。ＭＮ１、

ＭＮ２、ＭＰ１、ＭＰ２是 Ｈ 桥输出级的功率管，Ｄ１、Ｄ２是

ＭＰ１、ＭＰ２管的寄生二极管。

音圈电机做正向运动时，对音圈电机施加正向

电流，电流走向如图４中实线Ｐｈ１所示。该状态下，

ＭＰ１、ＭＮ２管开启，ＭＰ２、ＭＮ１管关断，驱动电流从犞ＣＣ

经过 ＭＰ１管流过 ＯＵＴＰ、ＯＵＴＮ，再经 ＭＮ２管、犚１

到地。

音圈电机做负向运动时，对音圈电机施加负向

电流，电流走向如图４中虚线Ｐｈ２所示。该状态下，

ＭＰ２、ＭＮ１管开启，ＭＰ１、ＭＮ２管关断，驱动电流从犞ＣＣ

经过 ＭＰ２流过 ＯＵＴＮ、ＯＵＴＰ，再经 ＭＮ２管、犚１ 到

地。本文方法通过对驱动电流的值、方向在时域上

的多次整形，实现了驱动电流的变换。因此，音圈电

机产生与式（５）相似的响应波形，通过驱动电流变换

补偿技术，实现了位移的快速稳定。

３　结果与讨论

驱动器芯片的框图如图５所示。将音圈电机的

建立时间定义为从获得驱动电流后到位移振幅小于

±３％变化幅度的时间。传统阶跃电流与位移的关

系曲线 如 图 ６ 所 示。可 以 看 出，位 移 振 幅 为

８１．５％，建立时间为１７０．６ｍｓ。

图５　驱动芯片框图

图６　传统阶跃电流与位移的关系曲线

本文采用不同补偿次数，设计了三种模式的驱

动电流。模式１、模式２、模式３分别对应叠加２次、

５次、７次的衰减振荡补偿的驱动电流。

图７　模式１驱动电流与位移的关系曲线

模式１驱动电流与位移的关系曲线如图７所示，

可以看出，位移振幅为０．９２５％，建立时间为７．８ｍｓ。

模式２驱动电流与位移的关系曲线如图８所示，可

以看出，位移振幅为０．８３３％，建立时间为１３．３６

０５
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ｍｓ。模式３驱动电流与位移的关系曲线如图９所

示，可以看出，位移振幅为０．２７８％，建立时间为

２１．１３ｍｓ。这表明，三种模式下音圈电机的建立时

间均优于传统阶跃电流控制方式。

图８　模式２驱动电流与位移的关系曲线

图９　模式３驱动电流与位移的关系曲线

本文与其他文献中的音圈电机参数比较如表２

所示。可以看出，本文音圈电机的建立时间明显优

于其他文献。

表２　本文与其他文献中的音圈电机参数比较

参数 文献［５］文献［６］文献［１０］文献［１１］ 本文

工作模式 开环 光学防抖 开环 开环 开环

建立时间／ｍｓ ２０ ２０ １６．６ ３９ ７．８

最大输出

电流／ｍＡ

４０ ８０ ８０ ３０ １００

该驱动芯片的版图如图１０所示。芯片的尺寸为

１．１６ｍｍ×０．７６ｍｍ，芯片面积为０．８８１６ｍｍ２。采

用实际的摄像头进行测试，测试电路如图１１所示。

可以看出，驱动电流能满足设计要求。本文方法明

显缩短了聚焦定位时间，提高了聚焦精度。

图１０　驱动芯片版图

图１１　驱动芯片的测试电路

４　结　论

本文针对２阶小阻尼负载提出了一种驱动信号

变换方法。应用该方法，本文设计了一种开环音圈

电机的驱动芯片。在谐振周期为１０ｍｓ时，最优驱动

电流对应的位移振幅仅为０．９２５％，建立时间仅为

７．８ｍｓ。该方法用于音圈电机驱动时，不仅能使摄像

头保持结构简单、体积小的优点，而且具有高的定位

精度、短的定位时间，明显改善了摄像聚焦性能。
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度，解决了传统结构无法兼具高输出与快响应的矛盾，电路功耗低、易补偿。基于０．１５μｍ标准

ＣＭＯＳ工艺，用Ｈｓｐｉｃｅ软件对电路进行仿真。仿真结果表明，当电源电压为５Ｖ、温度为２５℃时，

输出电压上限可达４．８２Ｖ；当补偿电容取３ｐＦ时，相位裕度达到８６°；当输入电压为１．２Ｖ、输出电

压为４．５Ｖ、输出电流扰动变化量为１００ｎＡ时，瞬态响应时间为４μｓ；静态电流仅为７μＡ。
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０．１５μｍｓｔａｎｄａｒｄＣＭＯＳｐｒｏｃｅｓｓｗｉｔｈｔｈｅＨｓｐｉｃｅ．Ｔｈｅｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｓｈｏｗｅｄｔｈａｔｗｈｅｎｔｈｅｐｏｗｅｒｓｕｐｐｌｙ

ｖｏｌｔａｇｅｗａｓ５Ｖａｎｄｔｈｅｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｗａｓ２５℃，ｔｈｅｏｕｔｐｕｔｖｏｌｔａｇｅｕｐｐｅｒｌｉｍｉｔｃｏｕｌｄｒｅａｃｈ４．８２Ｖ．Ｗｈｅｎｔｈｅｖａｌｕｅ

ｏｆｔｈｅｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎｃａｐａｃｉｔｏｒｗａｓ３ｐＦ，ｔｈｅｐｈａｓｅｍａｒｇｉｎｗａｓ８６°．Ｕｎｄｅｒｔｈｅｃｏｎｄｉｔｉｏｎｓｏｆ１．２Ｖｉｎｐｕｔｖｏｌｔａｇｅ，

４．５Ｖｏｕｔｐｕｔｖｏｌｔａｇｅａｎｄ１００ｎＡｏｕｔｐｕｔｃｕｒｒｅｎｔｄｉｓｔｕｒｂａｎｃｅｖａｒｉａｔｉｏｎ，ｔｈｅｔｒａｎｓｉｅｎｔｒｅｓｐｏｎｓｅｔｉｍｅｗａｓ４μｓ．Ｔｈｅ

ｑｕｉｅｓｃｅｎｔｃｕｒｒｅｎｔｗａｓｏｎｌｙ７μＡ．

犓犲狔狑狅狉犱狊：　ｒｅｆｅｒｅｎｃｅｖｏｌｔａｇｅｏｕｔｐｕｔｂｕｆｆｅｒ；ｍｕｌｔｉｖａｌｕｅｄｒｅｆｅｒｅｎｃｅｖｏｌｔａｇｅ；ｏｕｔｐｕｔｖｏｌｔａｇｅｕｐｐｅｒｌｉｍｉｔ；ｔｒａｎｓｉｅｎｔ

ｒｅｓｐｏｎｓｅｓｐｅｅｄ

０　引　言

带隙基准的输出电压几乎不受电源、工艺和温

度的影响，可为电路内部提供高稳定度的参考电

压［１］，因此带隙基准被广泛用于各种模拟电路和模

数混合电路中［２３］。然而，带隙基准只能输出唯一

的、约１．２Ｖ的固定电压值。不断提高的芯片集成

度意味着芯片内部有大量不同的电路模块需要不同

的基准电压，例如，流水线ＡＤＣ不同比较器需要不
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同参考电压［３］。这要求基准电路具有多值输出功能。

实现多值基准输出的常规方法是电压模基准配

合输出电压缓冲器［４］。电压模基准特定的产生机

制［５］导致其无法简单通过在基准电路输出端利用电

阻分压来产生稳定的多值基准。但电压缓冲器却可

以有效隔离前、后级电路，提高了电路的负载驱动能

力［４］，保证基准电路可以通过分压输出多个基准电

压值。

在某些应用场景，如峰值检测、锂电池电量检测

等，要求参考电压源能提供多个、较高的精确参考电

压。在实际应用中，由于受环境或其他模块电路的

影响，基准电路的输出可能受到扰动。为确保参考

电压稳定，要求基准输出缓冲器具有快速恢复稳定

状态的能力。而传统的多值基准输出缓冲器［６７］无

法兼顾输出电压上限和电路响应速度。针对以上问

题，对比分析了不同结构的传统多值基准输出缓冲

器，提出了一种新颖的多值基准输出缓冲器结构，该

电路兼具高的输出电压上限和快的电路瞬态响应速

度，功耗低且易补偿。

１　传统的多值基准输出缓冲器

传统的多值基准输出缓冲器根据输出级的不同

可分为ＮＭＯＳ输出
［６］和ＰＭＯＳ输出

［７］两种基本结

构，如图１所示。

（ａ）ＮＭＯＳ输出结构

（ｂ）ＰＭＯＳ输出结构

图１　传统多值基准输出缓冲器的基本结构

图１（ａ）所示为ＮＭＯＳ输出的多值基准输出缓

冲器结构，该电路的主要优点是输出阻抗较小，输出

扰动时电路恢复稳定的响应时间较短，但缺点是正

常工作时输出电压上限受限。图１（ｂ）所示为

ＰＭＯＳ输出的多值基准输出缓冲器结构，相比图１

（ａ）所示结构，该电路正常工作时输出电压高出一个

ＭＯＳ管栅源电压的裕度，没有输出电压范围受限的

问题，但缺点在于当输出扰动时，由于反馈环路的带

宽有限，在环路负反馈调节作用生效前的短时间内

ＭＰ２的栅源电压并不因扰动发生变化，输出扰动的

影响不会在短时间内被消除，这使得电路的瞬态响

应速度受限。

其他多值基准输出缓冲器结构大多是在图１所

示的传统结构上进行改进。文献［８］中的缓冲器在

图１（ａ）所示ＮＭＯＳ输出结构的基础上利用电流镜

的电流拷贝特性将其转换为ＰＭＯＳ输出结构，改善

了电路的输出电压摆幅，但未提高电路瞬态响应速

度；文献［９］中缓冲器在图１（ｂ）所示ＰＭＯＳ输出结

构的基础上加入了一个反馈晶体管，提供了低输出

阻抗，但同时限制了多值基准输出缓冲器输出摆幅；

文献［１０］中的缓冲器结合了ＰＭＯＳ输出与低输出

阻抗结构，但没能发挥出这两种结构分别带来的输

出电压摆幅大和瞬态响应速度快的优势。

可见，传统的多值基准输出缓冲器无法兼具高

的输出电压上限和快的瞬态响应速度。为解决这一

矛盾，本文提出了一种新颖的多值基准输出缓冲器。

２　新颖的多值基准输出缓冲器

本文提出的新颖的多值基准输出缓冲器如图２

所示。

图２　新颖的多值基准输出缓冲器

图２所示电路中，基准电路产生的基准电压从

３５
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犞ｒｅｆ端输入。犚１ 和犆１ 组成低通滤波器，滤除犞ｒｅｆ中

的高频成分。Ｍ２～Ｍ３构成的电流镜复制流过 Ｍ１

的电流，实现ＮＭＯＳ输出到ＰＭＯＳ输出的转换，提

高了该缓冲器的输出电压上限值。这一电流分别由

Ｍ４～Ｍ５和犚３～犚５ 所在支路分流。因此，为保证

Ｍ３可流过足够大的电流，设置其宽长比大于Ｍ２的

宽长比。二极管接法的 Ｍ４～Ｍ５用来确定其所在

支路的电流大小，多个二极管接法的 ＭＯＳ串联可

防止电流过大，同时，该结构也有效减小了电路的输

出阻抗。犚２ 的作用是抬高ｐ点电位，防止 Ｍ１、Ｍ４

～Ｍ５所在支路电流过大。电路中二极管接法的

ＭＯＳ的数量及犚２ 的设置是功耗与面积折中考虑之

后的结果。

此外，该基准输出缓冲器中的运算跨导放大器

（ＯｐｅｒａｔｉｏｎａｌＴｒａｎｓｃｏｎｄｕｃｔａｎｃｅＡｍｐｌｉｆｉｅｒ，ＯＴＡ）

采用了共模输入范围宽、输出摆幅和速度性能都较

高的折叠共源共栅结构，如图３所示。

图３　用于新颖多值基准输出缓冲器的ＯＴＡ

本章以下各节将分别针对该新颖的多值基准输

出缓冲器的多值输出及输出电压上限、瞬态响应速

度以及补偿方案进行详细说明和理论推导。

２．１　多值输出及输出电压上限

对于图２所示的多值基准输出缓冲器，Ｄ点到

地的总电阻，即犚５，可以定义犚３～犚５ 所在支路的电

流，实现多值基准电压输出。以犞ｒｅｆ１为例，输出基准

电压为：

犞ｒｅｆ１＝
犞ｒｅｆ
犚５
（犚３＋犚４＋犚５） （１）

由式（１）可知，通过调整犚３～犚４ 即可获得所需

犞ｒｅｆ１。在电路中所有 ＭＯＳ均正常工作的前提下，

犞ｒｅｆ１是可变的。又由于采用了 ＰＭＯＳ输出结构，

犞ｒｅｆ１上限可达到图２中Ｃ点电压的最大摆幅，即：

犞ｃ＝犞ＤＤ－（犞ＧＳ３－犞ＴＨＰ） （２）

式中，犞ＤＤ为电源电压，犞ＧＳ３、犞ＴＨＰ分别为图２中 Ｍ３

的栅源电压与阈值电压。

由式（２）可知，正常工作时，若 Ｍ３的过驱动电

压取０．２Ｖ，则理论上犞ｒｅｆ１最大值可达４．８Ｖ。可

见，该电路具有较高的基准电压上限值。只要调节

犚３～犚５ 大小，该缓冲器便能根据需要输出从０Ｖ到

接近电源电压的任意电压。

２．２　瞬态响应速度

相较传统ＰＭＯＳ输出结构，图２所示的多值基

准输出缓冲器在输出扰动时有两种调节机制让电路

恢复稳定，因此具有更快的瞬态响应速度。除了负

反馈环路提供的闭环调节，该新颖结构还具有开环

调节机制。所谓开环调节，即由于该新颖结构输出

阻抗较小，输出扰动时，流过犚３～犚５ 的电流犐Ｒ５发

生变化，同时，低阻结构的 Ｍ４～Ｍ５参与分流，导致

流过它们的电流犐Ｄ４也发生同向变化，进而承担了一

部分扰动在输出端产生的影响，使输出电压趋于稳

定。因此，与高输出阻抗的传统ＰＭＯＳ输出结构相

比，在输出受到扰动时，该新颖结构输出电压的变化

量更小，系统恢复稳定的响应时间更短。

输出扰动时新颖的多值基准输出缓冲器恢复稳

定的原理如图４所示。图中假设扰动使得输出电压

犞ｒｅｆ１减小。

图４　新颖的多值基准输出缓冲器恢复稳定的原理

２．３　补偿方案

该新颖的多值基准输出缓冲器具有３个主要的

极点，分别位于图２中Ａ、Ｂ、Ｃ点处。Ａ点处的输出

电阻为：

４５
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犚ｏｕｔ１≈（犵ｍ１３狉ｏ１３狉ｏ１４）‖［犵ｍ１２狉ｏ１２（狉ｏ１１‖狉ｏ２）］（３）

式中，犵ｍ１２～犵ｍ１３、狉ｏ１１～狉ｏ１４分别为图３ＯＴＡ中 Ｍ１２

～Ｍ１３的跨导及 Ｍ１１～Ｍ１４的输出电阻，狉ｏ２为 Ｍ２

的输出电阻，符号“‖”表示其两侧的等效电阻并联。

Ｂ点处的输出电阻为：

犚ｏｕｔ２≈
１

犵ｍ２
（４）

式中，犵ｍ２为图２中 Ｍ２的跨导。

Ｃ点处的输出电阻为：

犚ｏｕｔ３≈
１

犵ｍ１
＋
１

犵ｍ４
＋
１

犵ｍ５
（５）

式中，犵ｍ１、犵ｍ４、犵ｍ５分别为图２中 Ｍ１、Ｍ４、Ｍ５的

跨导。

由式（３）～（５）可知，犚ｏｕｔ１犚ｏｕｔ２，犚ｏｕｔ３。且这３

点分别到地的电容相差不大，因此Ａ点处极点远小

于Ｂ、Ｃ两点处的极点，为电路主极点。只要在Ａ点

处加一个补偿电容进行简单的频率补偿，就可以让

整个系统更加近似于单极点系统。图２中犆ｃ即为

补偿电容。犆ｃ 大小可根据实际的应用需求进行选

取。随着犆ｃ的增大，该缓冲器系统的稳定性会变得

更好，但带宽会减小，电路速度会变慢。

３　仿真结果与分析

本文 基 于 ０．１５μｍ 标 准 ＣＭＯＳ 工 艺，用

Ｈｓｐｉｃｅ软件对所设计的多值基准输出缓冲器进行

仿真。

当电源电压为５Ｖ、温度为２５℃、输入电压为

１．２Ｖ时，所设计的多值基准输出缓冲器的输出电

压上限的仿真曲线如图５所示。结合图２，调节

犚３＋犚４ 的总电阻从０开始增大，当流过 Ｍ３的电流

犐Ｄ３大小开始减小，即 Ｍ３开始退出饱和区进入线性

区，此时对应的犞ｒｅｆ１为缓冲器输出电压上限，由图可

知约为４．８２Ｖ。该值与理论输出电压上限值相符，

表明本文设计的多值基准输出缓冲器具有较高的输

出电压上限。

在电源电压为５Ｖ、温度为２５℃下，所设计的

多值基准输出缓冲器在补偿电容犆ｃ＝３ｐＦ时的频

率特性仿真曲线如图６所示。可以看出，此时该缓

冲器具有８６°的相位裕度。这表明，当犆ｃ＝３ｐＦ时，

系统的稳定性较好。

所设计多值基准输出缓冲器在电源电压为５Ｖ、

温度为２５℃、犆ｃ＝３ｐＦ、输入电压犞ｒｅｆ＝１．２Ｖ、输出

犞ｒｅｆ１＝４．５Ｖ、输出电流扰动变化量Δ犐＝１００ｎＡ时

的瞬态响应仿真曲线如图７所示。可以看出，在输

出电流扰动增大瞬间，犐Ｄ４、犐Ｒ５均减小，犐Ｄ３增大，该现

象与２．２节中图４所示输出扰动时电路恢复稳定的

原理相符，表明电路的确是在两种调节机制的作用

下恢复稳定的，较传统ＰＭＯＳ输出结构，具有更快

的瞬态响应速度。在该仿真条件下，电路的瞬态响

应恢复时间（犜ｒ）为４μｓ。

图５　输出电压上限仿真曲线

图６　频率特性仿真曲线

图７　输出瞬态响应仿真曲线

５５
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所设计的多值基准输出缓冲器的静态电流仅为

７μＡ，静态功耗较低。在对系统响应速度要求严格

的应用场景下，可通过增加电流来获取更快的速度。

此外，还可根据２．３节所述，通过调节犆ｃ 大小来改

变系统带宽。所设计的新颖的多值基准输出缓冲器

速度可调，设计较为灵活。

４　结　论

本文提出了一种新颖的多值基准输出缓冲器结

构，该结构结合了ＰＭＯＳ输出结构输出电压上限高

和低输出阻抗结构响应速度快的优势，解决了传统

结构无法兼具高输出与快响应的矛盾，且功耗低、易

补偿。仿真结果表明，当电源电压为５Ｖ、温度为

２５℃时，输出电压上限为４．８２Ｖ，输出电压范围较

大；当补偿电容取３ｐＦ时，相位裕度为８６°，系统稳

定性较好；当输入电压为１．２Ｖ、输出电压为４．５Ｖ、

输出电流扰动为１００ｎＡ时，瞬态响应时间为４μｓ；

静态电流仅为７μＡ，功耗较低。该缓冲器配合基准

电路使用，可为系统中某些电路提供稳定、多值参考

电压，如峰值检测电路、锂电池电量检测电路等。
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具备谐波抑制的高阶有源犖路径带通滤波器

李　捷，韦保林，岳宏卫，韦雪明，徐卫林，段吉海

（桂林电子科技大学 广西精密导航技术与应用重点实验室，广西 桂林５４１００４）

摘　要：　采用三级２阶犖 路径滤波单元设计了一种带谐波抑制功能的高阶有源犖 路径带通滤

波器。在第二、三级之间插入负电阻和回转器，可提高滤波器的犙值、带宽和线性度；在末级的串

联型２阶犖 路径滤波单元中采用有相位差的时钟信号进行控制，可有效地抑制三次谐波。基于

０．１８μｍＣＭＯＳ工艺仿真。结果表明，该滤波器的最高增益为２０．１２ｄＢ，中心频率调谐范围为

０．１～１ＧＨｚ，带外抑制高达５０．２ｄＢ＠７００ＭＨｚ，三次谐波抑制大于４０ｄＢ，噪声系数为４．７１～

６．９ｄＢ，带外输入３阶交调点（ＩＩＰ３）为１６．３ｄＢｍ＠５０ＭＨｚ。

关键词：　带通滤波器；犖 路径滤波器；谐波抑制；可调谐
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０　引　言

随着移动通信设备需要支持的网络频段增多，

射频前端模块需要同时支持更多的频段。尤其是

５Ｇ技术的出现会使移动通信设备需要支持的频段

数量翻番。射频前端模块处理单个频段的射频信号

至少需要２个滤波器，５Ｇ时代频段数量的增长将使

射频前端所需的滤波器数量大幅增加。随着移动通

讯设备的小型化，射频前端电路正向着全集成的方
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向发展。

目前射频前端电路中，常用的滤波器有ＳＡＷ

滤波器、犔犆滤波器和犌ｍ犆滤波器。传统ＳＡＷ 滤

波器具有较好的滤波特性，但体积庞大而不能集成，

频带固定而不适用于便携式通讯设备。犔犆滤波器

可集成在片上，但调谐范围较窄且犙 值较低，电感

线圈的面积很大［１］。采用犙 值增强技术可提高滤

波器的犙 值，但会导致线性度和噪声性能变差。

犌ｍ犆滤波器不含电感、便于集成，但线性度较差，需

要单独调谐的电路。

在１９６０年，Ｌ．Ｅ．Ｆｒａｎｋｓ和Ｉ．Ｗ．Ｓａｎｄｂｅｒｇ

等人首次提出采用周期性开关控制犚犆无源网络的

调制方法，命名为犖 路径滤波器
［２］。这种基于开关

电容的犖 路径滤波器具有犙 值高、调谐范围宽、线

性度好等特点，且易于集成，能满足现代无线接收机

射频前端中可调谐滤波的需求。犖 路滤波器的中

心频率仅由开关的时钟频率决定，中心频率易于

调整。

犖 路滤波器也存在一些缺点。ＣＭＯＳ开关的

导通电阻会削弱阻带抑制能力，控制时钟的有限下

降或上升时间会导致开关电容采样电路产生误差。

开关电路的采样还会引起谐波选择效应［３］，导致信

号除了通过通带犳ｓ外，在整数倍犳ｓ处仍然有信号通

过。文献［４］采用基带重组谐波的方法，使滤波器输

出端在中频获得７０ｄＢ的谐波抑制比，但是带外

ＩＩＰ３仅有８ｄＢｍ。文献［５］在犖 路径滤波器前串联

频率可调的窄带ＬＮＡ，可实现超过５４ｄＢ的三次谐

波抑制能力。但这种结构降低了接收机的带外线性

度。文献［６］提出了一种在控制信号中引入相位差

而叠加滤波器的方法，有效降低了三次谐波的选择

效应，但邻频选择性差，中心频率可调范围仅为２０

～５６０ＭＨｚ，噪声和功耗都比较大。由高阶滤波器

理论可知，与理想滤波器相比，在通带内，高阶滤波

器比低阶滤波器有更好的近似，在临界点处转换频

带窄，陡降效果好［７］。

本文提出一种基于犖 路滤波技术的高阶有源

滤波电路。该电路可用于射频前端较宽频率范围内

的滤波，具有频率可调、高犙值和高线性度等优点，

具有较好的三次谐波抑制特性。该滤波器覆盖０．１

～１ ＧＨｚ，适 用 于 目 前 应 用 较 广 的 ＬＴＥ７００、

ＧＳＭ８５０和ＧＳＭ９００等通信系统。

１　犖 路径滤波器原理与分析

犖 路滤波器对相邻频率的选择主要通过阻抗

转换来实现。图１（ａ）、图１（ｂ）所示分别为串联、并

联开关犖 路径滤波器结构
［５］。

（ａ）串联开关犖 路滤波器 （ｂ）并联开关犖 路径滤波器及

　　　　　　　　　　　　　　其等效犚犔犆模型

图１　串联和并联开关犖 路径滤波器结构图

开关控制信号犛０～犛３由４路占空比为２５％的

时钟信号组成，该开关信号是非交叠的。当图１

（ａ）中的两组开关犛０～犛３和犛Ｐ０～犛Ｐ３信号时钟的频

率和相位对应相同时，图１（ａ）和１（ｂ）两个电路实

现的功能相同。图１（ａ）中，存在输出开关组，减小

了单个开关对于输出信号的限制，但两组开关会

增加滤波器通带内的损耗。图１（ｂ）中，输入射频

信号先通过开关再到电容。信号在传输过程中完

成了下变频和犚犆低通滤波。由于多路开关由占

空比为２５％时钟信号控制，且犛０～犛３时钟互不交

叠，相当于是一个重采样过程。根据奈奎斯特采

样定理，采样在频域有频谱搬移的效果，滤波后的

信号会被重新变频到开关频率处［６］。图１（ｂ）滤波

器在ＬＯ频率处可以提供高阻抗以及衰减带外信

号。通过图１（ａ）中电路的阻抗转换，犖 路滤波器

的阻抗为［１］：

犣ｉｎ（）犳 ＝犣ＳＷ＋犖×∑
!

犽＝ －!

α犽
２犣ＢＢ（犳－犽犳ＬＯ）

（１）

式中，犣ＳＷ表示开关导通电阻，犣ＢＢ表示基带阻抗，α犽

为１／犖 占空比时钟的傅里叶级数。

采用犖 路径滤波器的并联配置可等效为接地

的并联犚犔犆谐振（如图１（ｂ）所示）。单端口四路

径滤波器及其等效 犚犔犆 模型可由数学推导得

出［１］。假设时钟的占空比是犇，在理想情况下，所

有的时钟都有一个１／犖 的占空比。又假设犚犔犆

谐振器和犖 路径开关电容谐振器的带宽相同，则

犚犔犆谐振器的犚Ｂ，犆犅和犔犅值可以使用状态空间分

析得到［８］：

　犚Ｂ≈
犖［１－ｃｏｓ（２π犇）］犚Ｓ＋２π

２犇犚Ｓ １－犖·（ ）犇 ＋２犚［ ］ＳＷ

２π
２犇－犖［１－ｃｏｓ（２π犇）］

（２）
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犆Ｂ＝
犖犇π

２

８犖ｓｉｎ２（π犇）＋π
２犇１－（ ）犖犇

犆ＢＢ （３）

犔Ｂ＝
１

犆ＢＢ ２π犳（ ）ｓ
２

（４）

２　高阶有源犖 路径带通滤波器

２．１　高阶滤波器原型

传统无源２阶犖 路径滤波虽然线性度较高，但

是它们具有一定的插入损耗，阻带区域的频率斜率

被限制在－２０ｄＢ／ｄｅｃ，这使得通频带附近的频率响

应较差，且不具备三次谐波抑制能力。高阶滤波器

比低阶滤波器在临界点处转换频带窄，陡降效果好，

在阻带内有更好的衰减。因此，将基于谐波抑制的

２阶滤波电路通过级联的方法实现高阶有源滤波，

可以提高滤波器的选择性。

任何类型的滤波器都可以通过级联犚犔犆谐振

电路来实现，将这种设计方法推广到犖 路径滤波器

存在两个挑战［９］。第一个挑战是，传统犖 路径带通

滤波器的传输函数可用接近其中心频率的犔犆 并联

逻辑电路等效，理论上可用犖 路径代替并联谐振电

路，但目前还没有直接等效于串联犔犆电路的犖 路

径滤波器结构。第二个挑战是，犖 路径滤波器由于

其线性周期性时变（ＬＰＴＶ）特性而不能简单级联，

简单级联的犖 路径滤波器将导致开关电容之间的

相互作用（电荷共享）。

高阶无源滤波器原型如图２所示。犔犆串联谐

振电路（犔２和犆２）可通过两个阻抗逆变器（犑１和犑２模

块）将并联犔犆谐振电路转换得到
［１０］。阻抗逆变器

可以通过有源回转器来实现，有源回转器可以确保

电路在很宽的频率范围内实现阻抗倒置特性。将两

个跨导放大器的输入端与它们的输出端交叉相接，

便可构成一个回转器［１１］。但第一级回转器中的负

跨导会将噪声直接反馈到输入端口，导致滤波器

噪声系数的恶化，因此将第一个回转器犑１替换为

单个跨导运算放大器。这样可以有效地将三极点

的带通滤波器原型转换为单极点滤波器与双极点

滤波器的级联，既能减小滤波器的噪声系数，又能

降低功耗。

回转器中的跨导放大器采用推挽反相放大器结

构，并由电阻自偏置。这种结构有较高的增益和效

率，电路结构简单。图２中接地的并联犔犆谐振可

采用如图１（ｂ）所示的 犖 路径滤波器的并联配置

实现。

图２　高阶无源滤波器原型

２．２　高阶有源犖路径带通滤波器的分析与设计

通过对图２中犔３和犆３等效的犖 路滤波器进行

优化，本文提出了一种具备谐波抑制功能的高阶有

源犖 路径带通滤波器。该滤波器可以有效抑制三

次谐波，具有高滚降斜率和高线性度，且具备良好的

阻带抑制能力。

具备谐波抑制功能的高阶带通滤波器的结构框

图如图３所示。其核心包含三个中心频率相同的带

通谐振器（ＢＰＦ１、ＢＰＦ２、ＢＰＦ３）和两个耦合单元

（犵ｍ１、犵ｍ２、犵ｍ３）。高阶带通滤波器的带宽主要由耦

合单元和带通谐振器里的基带电容（犆１、犆２、犆３）

决定。

跨导放大器犵ｍ１不仅隔离了ＢＰＦ１和ＢＰＦ２，降

低了两个ＢＰＦ中电容之间的相互影响，使带通滤

波器过渡带的滚降特性仍然遵循三极点特性，而

且给滤波电路提供了较大的电压增益。ＢＰＦ２对

经由ＢＰＦ１输出信号进一步处理，使其在通频带附

近有更好的频率响应和较高的阻带衰减。通过在

ＢＰＦ２与ＢＰＦ３之间添加两个由反相器制成的负电

阻犵ｍ５，可以控制滤波器内部节点的阻抗电平，提

高谐振器的品质因数。犵ｍ２和犵ｍ３组成的回转器可

用于提高滤波器的带宽和线性度。随着犵ｍ２、犵ｍ３

增益的增大，滤波器的带宽和线性度也增大，但功

耗和噪声系数随之增加。这两者要相互折中，本

文设计的犵ｍ２＝１９．４ｍＳ，犵ｍ３＝４ｍＳ。图３中的

ＢＰＦ１和ＢＰＦ２带通谐振器如图４（ａ）所示，是一种

差分四路径滤波器。ＢＰＦ３的电路结构如图４（ｂ）

所示。它由两路差分串联开关的四路径滤波器组

成，功能是抑制 ＢＰＦ１和 ＢＰＦ２输出信号的三次

谐波。

９５



李　捷等：具备谐波抑制的高阶有源犖 路径带通滤波器 ２０２１年

图３　本文设计的高阶滤波器架构

　　图３所示差分结构可以消除所有偶数阶的谐波

效应，但差分结构不能消除奇数阶的谐波分量。输

入信号分别通过两组电路结构相同、控制信号有相

位差的滤波器后，再进行叠加，以消除奇数阶谐

波［６］。串联犖 路径滤波结构需要更多的晶体管开

关，导致寄生电容的数量增多，影响电路的滤波性

能，但每条路径上都有两组开关，能很好地控制电容

的充放电。因此，高阶滤波器中的ＢＰＦ３使用串联

开关滤波结构，能很好地抑制三次谐波。

在图４（ｂ）所示的串联开关四路径滤波器中，

犛０～犛３依次控制ＢＰＦ３＿１中的输出开关，犔０～犔３依

次控制ＢＰＦ３＿２中的输出开关，控制时钟犔０～犔３分

别比控制时钟犛０～犛３滞后６０度。假设ＢＰＦ３＿１的

传输函数是犎０ 犕×犳（ ）狊 ，由于ＢＰＦ３＿１比ＢＰＦ３＿２

中的输出开关滞后π／３，因此ＢＰＦ３＿２的传输函数为

犎０（犕×犳ｓ）×ｅ
－ｉ（犕π／３），则ＢＰＦ３的输出频谱为：

犎 犕×犳（ ）ｓ ＝犎０ 犕×犳（ ）ｓ ＋

　　　　犎０ 犕×犳（ ）ｓ ×ｅ
－ｉ
犕π
３ （５）

式中，犕 表示犳ｓ的谐波次数。当犕＝３时，犎０（犕×

犳ｓ）＝０，式（５）的传输函数表明，本文提出的高阶滤

波器对三倍谐波有很好的抑制作用。本文电路采用

差分结构和叠加结构，既能消除偶次谐波，又能对三

次谐波有很好的抑制作用。

四路径滤波器中的 ＮＭＯＳ开关由占空比为

２５％的４相时钟驱动。滤波器的阻带抑制能力和开

关管的导通电阻值成反比，增大开关尺寸可降低开

关电阻，提高开关的线性度。但是，更大的开关尺寸

意味着更大的寄生电容，会影响频率范围，降低滤波

器的增益，消耗更多时钟功率来驱动开关，因此开关

管的宽长比需要折中考虑。滤波器每个开关都由

ＮＭＯＳ管实现，开关管的宽长比为犠／犔＝１２５μｍ／

１８０ｎｍ，其等效的开关导通电阻为９Ω。图４中，电

容犆１＝４０ｐＦ，犆２＝１０ｐＦ，犆３＝３０ｐＦ。

（ａ）ＢＰＦ１和ＢＰＦ２

（ｂ）ＢＰＦ３

图４　ＢＰＦ１、ＢＰＦ２、ＢＰＦ３电路图

时钟信号发生器的简化框图如图５（ａ）所示
［１２］。
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它由４个以环状形式连接静态主从结构的Ｄ触发

器组成，这种触发器可以工作在较高的频率，且稳定

性较好。在启动时，第一个Ｄ触发器的输出端电压

被设置为电源电压犞ＤＤ，其它３个Ｄ触发器的输出

端与地相连。最后，４个Ｄ触发器的Ｑ端产生占空

比为１／４的４相不重叠的时钟信号，时钟波形如图

５（ｂ）所示。ＣＬＫ１和 ＣＬＫ２的时钟周期相同，但

ＣＬＫ２比ＣＬＫ１延迟π／３。

　　　　（ａ）时钟信号发生器　　（ｂ）控制开关的信号波形

图５　时钟信号发生器及其信号波形

３　仿真结果

采用ＴＳＭＣ０．１８μｍＣＭＯＳ工艺设计上述高

阶带通滤波器和时钟相位发生器，通过 Ｃａｄｅｎｃｅ

ＳｐｅｃｔｒｅＲＦ进行仿真分析。滤波器的电源电压为

１．８Ｖ，功耗为３９．５１ｍＷ。

图６所示的两条曲线分别对应传统的没有谐波

抑制（ＮｏＨＲ）的６阶有源滤波器结构和本文设计

的具备谐波抑制（ｗｉｔｈＨＲ）功能的 犖 路径带通滤

波器的三次谐波抑制能力。可以看出，传统高阶有

源滤波器在时钟的三次谐波附近仅有１９．５ｄＢ的抑

制能力，而本文的高阶有源滤波器在时钟信号的三

次谐波附近具备高达５２．７ｄＢ的抑制能力。这表

明，本文电路的差分特性完全抑制了偶次谐波，在开

关频率的奇次或偶次谐波附近具备较高的频率选

择性。

频率在０．１～１ＧＨｚ范围内以２００ＭＨｚ的步

长调谐时，高阶滤波器的幅频特性曲线如图７所示。

可以看出，滤波器具有灵活的可调谐能力，增益大于

１６．２ｄＢ，３ｄＢ带宽为１７～１８ＭＨｚ，过渡带滚降斜

率为２７．５ｄＢ／１００ＭＨｚ。

本文滤波器的输入阻抗匹配仿真结果如图８所

示。在０．１～１ＧＨｚ调谐范围内，犛１１参数均小于

－１５ｄＢ。噪声系数和滤波器的三次谐波抑制

（ＨＲＲ３）与频率的关系如图９所示。可以看出，

０．１～１ ＧＨｚ调谐范围内，噪声系数为 ４．７１～

６．９ｄＢ。在０．２～１ＧＨｚ频带内，ＨＲＲ３始终高于

４０ｄＢ。在０．５～１ＧＨｚ频带内，ＨＲＲ３稳定在

５０ｄＢ附近，具有较好的三次谐波抑制能力。

图６　传统高阶有源滤波器和本文滤波器的三次谐波抑制

能力对比

图７　本文带通滤波器的幅频特性曲线

图８　犛１１的仿真结果

１６



李　捷等：具备谐波抑制的高阶有源犖 路径带通滤波器 ２０２１年

图９　噪声系数和 ＨＲＲ３与ＬＯ频率之间的关系

为了考查滤波器的线性度，加入双音信号对输

入３阶交调点（ＩＩＰ３）进行仿真，结果如图１０所示。

当犳＝５００ＭＨｚ时（即５０ＭＨｚ频偏），带外ＩＩＰ３为

１６．３３ｄＢｍ。

图１０　ＩＩＰ３仿真结果

本文滤波器版图如图１１所示，面积为１．０４

ｍｍ２。当犳ｓ＝５００ＭＨｚ时，不同工艺角下滤波器的

幅频特性曲线如图１２所示。可以看出，本文滤波器

的增益下降了４ｄＢ，但三次谐波抑制能力都大于

５０ｄＢ，能有效抑制三次谐波。

图１１　具备谐波抑制的高阶有源犖 路径带通滤波器版图

图１２　不同工艺角下滤波器的幅频特性

本文与其他文献中滤波器的参数对比如表１所

示。可以看出，本文滤波器具有较好的滚降特性和

三次谐波抑制能力，同时具有较好的带外线性度。

该滤波器以较低的功耗实现了较高的增益。

表１　本文与其他文献中滤波器的参数对比

参数 文献［１］ 文献［１０］ 文献［１３］ 文献［１４］ 文献［１５］ 文献［１６］ 本文

工艺／ｎｍ ６５ ６５ ６５ ４５ １８０ ６５ １８０

频率可调范围／ＧＨｚ ０．１～１ ０．６～０．８５ ０．２～１ ０．９～１．１ ０．０５～０．４ ０．５～１．１ ０．１～１

电压增益／ｄＢ －２ －４．７～－６．２ ３６  ８．４～１０．２ －４．６～－５．２ １６．２～２０．１２

滚降斜率／ｄＢ＠１００ＭＨｚ  ４３ ８０ ２０  １５ ２７．５

－３ｄＢ带宽／ＭＨｚ ３５ ９～１５ ２ １２～２５ １５～２２ ３０ １７～１８
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续表

参数 文献［１］ 文献［１０］ 文献［１３］ 文献［１４］ 文献［１５］ 文献［１６］ 本文

带外抑制／ｄＢ １５  ２０ ２３ ＞１０ ＞２５ ３６．８～５２

ＨＲ３／ｄＢ １０  ＞５１  ＜５  ＞４０

ＩＩＰ３ＯＯＢ／ｄＢｍ  １７．５ ９  １０ ２６ １６．３

噪声系数／ｄＢ ３～５ ８．６ ５．４～６ ４～５ ２．９７～４．０８ ２．８～５．８ ４．７１～６．９

功耗／ｍＷ ２～２０ ７５ ２６～３２ ６．１８ ５２．２～２４８．４ １５～２５ ３９．５

４　结　论

本文基于０．１８μｍＣＭＯＳ工艺，设计了一种具

有高次谐波抑制的高阶有源犖 路径滤波器，中心频

率可 以 在 ０．１～１ ＧＨｚ 范 围 内 调 谐，可 满 足

ＬＴＥ７００、ＧＳＭ８５０和ＧＳＭ９００等通信标准的要求。

基于犖 路径滤波器与回转器相耦合的结构实现了

平坦的通带形状和高带外线性度，达到３６．８～

５２ｄＢ的阻带抑制。本文设计的高阶滤波器明显提

高了谐波抑制能力，在整个频带中 ＨＲＲ３超过４０

ｄＢ。该滤波器的噪声系数为４．７１～６．９ｄＢ，电压增

益为１６．２～２０．１２ｄＢ。
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一种基于溢出值的局部拥塞消除技术

吴　伟，邸志雄，陈锦炜，冯全源

（１．西南交通大学 信息科学与技术学院，成都６１１７５６；２．西南交通大学 微电子研究所，成都６１１７５６）

摘　要：　随着芯片的集成度越来越高，物理设计布局阶段的拥塞问题越发严重。提出了一种基

于溢出值的局部拥塞消除技术，根据溢出值选择出拥塞密度最高的拥塞区域，然后基于模拟退火

算法对该区域内的高引脚单元设置合适大小的隔离区域，以缓解局部拥塞。将提出的方法应用于

ＳＭＩＣ１８０ｎｍ工艺的四万门设计和ＳＭＩＣ５５ｎｍ工艺的七千门设计进行优化。相较于Ｓｙｎｏｐｓｙｓ

的ＩＣＣ工具的拥塞优化结果，提出的方法使设计规则违例下降４８％，短路违例下降５２％，总线长

缩短５％，比现有文献的布线质量更好。

关键词：　设计自动化；物理设计；布局；拥塞；溢出；启发式算法
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Ｔｈｅｎｋｅｅｐｏｕｔｍａｒｇｉｎｓｏｆａｐｐｒｏｐｒｉａｔｅｓｉｚｅｗｅｒｅｓｅｔｆｏｒｔｈｅｈｉｇｈｐｉｎｃｅｌｌｓｉｎｔｈａｔｒｅｇｉｏｎｏｎｔｈｅｂａｓｉｓｏｆｓｉｍｕｌａｔｅｄ

ａｎｎｅａｌｉｎｇａｌｇｏｒｉｔｈｍｔｏａｌｌｅｖｉａｔｅｌｏｃａｌｃｏｎｇｅｓｔｉｏｎ．Ｔｈｅｍｅｔｈｏｄｗａｓａｐｐｌｉｅｄｔｏａ４００００ｇａｔｅｄｅｓｉｇｎｏｆｔｈｅＳＭＩＣ１８０

ｎｍｐｒｏｃｅｓｓ，ａｎｄａ７０００ｇａｔｅｄｅｓｉｇｎｏｆｔｈｅＳＭＩＣ５５ｎｍｐｒｏｃｅｓｓ．Ｃｏｍｐａｒｅｄｗｉｔｈｔｈｅｏｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｏｆ

Ｓｙｎｏｐｓｙｓ’ｓＩＣＣｓｏｆｔｗａｒｅ，ｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄｍｅｔｈｏｄｃｏｕｌｄｒｅｄｕｃｅｄｅｓｉｇｎｒｕｌｅｖｉｏｌａｔｉｏｎｓｂｙ４８％，ｓｈｏｒｔｓｂｙ５２％ａｎｄ

ｔｏｔａｌｗｉｒｅｌｅｎｇｔｈｂｙ５％．Ｉｔａｌｓｏａｃｈｉｅｖｅｄｂｅｔｔｅｒｒｏｕｔｉｎｇｑｕａｌｉｔｙｔｈａｎｅｘｉｓｔｉｎｇｌｉｔｅｒａｔｕｒｅｓ．

犓犲狔狑狅狉犱狊：　ｄｅｓｉｇｎａｕｔｏｍａｔｉｏｎ；ｐｈｙｓｉｃａｌｄｅｓｉｇｎ；ｐｌａｃｅｍｅｎｔ；ｃｏｎｇｅｓｔｉｏｎ；ｏｖｅｒｆｌｏｗ；ｈｅｕｒｉｓｔｉｃａｌｇｏｒｉｔｈｍ

０　引　言

随着芯片的集成度越来越高，布局阶段的拥塞

问题越发严重。在如今的超大规模集成电路的物理

设计中，可布线性已经成为比时序更加严峻的问

题［１２］。因此，在物理设计的布局阶段，拥塞消除至

关重要。研究者提出了一些优化拥塞的方法。文献

［３］采用拥塞预测的方法来减少设计周期，但预测结

果和详细布线后的结果仍有一定差距。文献［４］应
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用全局布线器，通过拆线重布的方法消除拥塞，效果

显著，但大多布线算法核心是迷宫布线，效率不高。

近年机器学习技术被广泛应用于电子设计自动化

（ＥＤＡ）中
［５］。文献［６７］采用机器学习提高拥塞预

测的精确性，但加大了计算的复杂难度；文献［８］提

出一种步进的单元散步拥塞消除算法，能够与ＥＤＡ

软件相兼容，消除拥塞，但额外增加了运行时长。

为了缓解拥塞，最简单且广泛使用的策略是在

ＩＣＣ工具下使用指令ｐｌａｃｅ＿ｏｐｔｃｏｎｇｅｓｔｉｏｎ启动软

件内部的拥塞优化算法，以对整个设计实现拥塞优

化。虽然一定程度上缓解拥塞现象，但降低了整个

设计的单元密度，导致单元之间的距离远，使总线长

度增加，功耗更大，时序更差［９］。另外一种方法是在

高度拥塞的区域附近放置局部布局障碍，相比前者，

该方法对设计性能影响更小。但是，它们优化的对

象并非实际引起拥塞的逻辑单元，可能会出现新的

拥塞情况［９］。

本文提出一种基于溢出值的局部拥塞消除方

法。该方法能够根据溢出值选择出拥塞密度最高的

拥塞区域，然后基于模拟退火算法对该区域内的高

引脚单元四周设置合适大小的隔离区域，以缓解局

部拥塞。

文章第１节详细阐述算法细节；第２节展示算

法的优化结果并对算法参数分析；第３节给出结论。

１　算法设计

拥塞现象易出现在高引脚单元附近，原因是高

引脚数意味着对布线资源的高需求。在芯片面积小

布线资源有限的情况下，高引脚单元周围拥塞严重。

在这些高引脚单元四周设置合适大小的隔离区域，

能有效缓解拥塞。

本文 首 先 根 据 溢 出 值 计 算 出 拥 塞 密 度

（ＣｏｎｇｅｓｔｉｏｎＤｅｎｓｉｔｙ，ＣＤ），筛选出拥塞最为严重的

拥塞区域。然后在该区域内选择引脚数最高的标准

单元作为待优化单元。最后基于模拟退火算法的机

制，搜寻出隔离区域的最佳宽度，并设置在高引脚单

元的周围，以降低拥塞。

１．１　高拥塞密度区域选择

在全 局 布 线 阶 段，全 局 布 线 单 元 （Ｇｌｏｂａｌ

ＲｏｕｔｉｎｇＣｅｌｌ，ＧＲＣ）的溢出值能够评估拥塞的严重

程度。溢出值越高，拥塞越严重。因此，本文定义区

域拥塞密度犆犇，即该区域内高溢出的全局布线单

元数量犖ＧＲＣ与区域面积犛ｒｅｇｉｏｎ之比：

犆犇＝犖ＧＲＣ／犛ｒｅｇｉｏｎ （１）

拥塞区域的选择流程如图１所示。首先获得所

有全局布线单元的坐标和溢出值，记录溢出值高于

溢出阈值的全局布线单元，将它们所在的区域向四

周拓展后。若有重叠，则进行合并。若合并后的拥

塞密度相对合并前变低，则取消合并。最终将拥塞

密度最高的区域作为待优化的目标区域。值得注意

的是，溢出阈值的大小与布局的整体拥塞程度呈正

相关，通常取１０左右。在本文的２．３节中，会对其

进行详细的分析。

图１　拥塞区域的选择

１．２　隔离区域宽度的计算

若将附加在高引脚单元四周隔离区域的宽度设

置得太小，则不能有效缓解拥塞。相反，若设置得过

大，虽然能有效消除拥塞，但会过度占据相邻单元的

布局空间，反而造成更严重的拥塞。因此，设置一个

合适宽度的隔离区域是整个算法的核心。本文以模

拟退火算法来求解最佳的隔离区域宽度。算法流程

图如图２所示。

算法首先取得布局中的总溢出值，以单元行宽

作为初始隔离区域宽度，设置在选取好的高引脚单

元四周以对布局进行优化。如果优化后的总溢出值

减少，则保存该布局，并将隔离区域宽度犠 乘以系

数犪进行调整：

犠＝犠×犪，　犪∈（０，１） （２）

相反，如果总溢出值增加，则计算概率犘：

犘＝ｅｘｐ（
犗ｌ－犗ｃ
犽×犗ｌ

） （３）

式中，犗ｌ是上一次的总溢出值，犗ｃ 是当前的总溢出

值，犽是玻尔兹曼常数。当溢出值相对上一次增加

５０％时，取概率为５０％，计算出犽为０．７２１４。如果

概率犘大于０～１的随机数狉，则保存这一次更差的

５６
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结果，并继续调整隔离区域宽度。否则结束调整，返

回之前保存的最佳布局，此布局即为最终拥塞优化

结果。

图２　基于模拟退火的隔离区域宽度计算

２　实验结果

２．１　实验平台

本文分别选择ＳＭＩＣ１８０ｎｍ工艺下的四万门、

ＳＭＩＣ５５ｎｍ工艺下的七千门的数字芯片布局网表

作为实验对象。实验环境为Ｌｉｎｕｘ操作系统，硬件

配置为ＩｎｔｅｌＸｅｏｎ处理器＠２．４ＧＨｚ、６４ＧＢ内存。

算法采用ＴＣＬ和Ｐｙｔｈｏｎ语言编程实现。

２．２　拥塞优化结果

１８０ｎｍ和５５ｎｍ下的全局布线拥塞图分别如

图３和图４所示，其中色块颜色越深表示拥塞越严

重。在图３（ａ）中，存在红色色块，表示溢出值最高

的区域；经过ＩＣＣ工具优化后，图３（ｂ）中左上角的

红色块得到优化，但其他位置出现了新的红色色块；

经过本文提出的算法优化以后，图３（ｃ）中红色色块

几乎完全消除。相比于图３，图４（ａ）的设计初始拥

塞更加严重，深色色块分布密集；经过ＩＣＣ优化以

后，如图４（ｂ）所示，拥塞优化并不明显，甚至出现不

少新的分布密集的红色色块；经过本文提出的算法

优化后，图４（ｃ）中的蓝色色块的比例明显提升，拥

塞得到很大程度缓解。整体拥塞的优化结果如图５

所示。可以看出，本文算法相比于ＩＣＣ，优化效果更

加显著。

　（ａ）优化前　　　（ｂ）ＩＣＣ优化　　　（ｃ）本文算法　

图３　１８０ｎｍ工艺下拥塞优化对比

　（ａ）优化前　　　（ｂ）ＩＣＣ优化　　　（ｃ）本文算法　

图４　５５ｎｍ工艺下拥塞优化对比

图５　整体拥塞消除结果

为了进一步对比详细布线后的性能参数，将本

文提出的方法与文献［８］对比，如图６所示。优化率

表示经过详细布线后，相对于ＩＣＣ工具优化结果的

提升比率。与文献［８］方法相比，本文方法在设计规

则违例和短路数的优化效果有显著优势。虽然总线

长度会稍微增加，但布局的整体质量得到了大幅

提升。

图６　本文提出的算法与文献［８］优化结果对比

６６



第１期 吴　伟等：一种基于溢出值的局部拥塞消除技术

２．３　算法分析

２．３．１　溢出阈值

为了探究溢出阈值的影响，本文选择了常用的

５、１０、１５三类溢出阈值进行分析。不同溢出阈值优

化结果对比如图７所示。可以看出，溢出阈值为５、

１０时优化效果显著，而溢出阈值为１５时优化效果

最差。原因是溢出阈值设置得很高，所选的拥塞区

域相对较小，不足以包含足够数量的高引脚单元，导

致优化效果受限。因此，溢出阈值不应该设置过高，

选取范围为５～１０。

图７　不同溢出阈值优化结果对比

２．３．２　拥塞区域数目

如果选择待优化的拥塞区域数目较少，那么不

能发挥算法的最大效率。相反，如果数目过多，不仅

浪费时间，还会因引入大量的隔离区域，额外占据布

局资源，造成新的拥塞。

不同优化区域数目对优化效果的影响曲线如图

８所示。当拥塞区域数目为３～７的时候，优化效果

显著。为了更好地平衡优化效果和运行时长，选择

３个拥塞区域进行优化，效果最佳。

图８　不同优化区域数目对优化效果的影响

３　结　论

为了优化芯片物理设计布局阶段的拥塞，本文

提出一种基于溢出值的局部拥塞消除方法。首先计

算拥塞密度选择出最严重的拥塞区域。然后基于模

拟退火算法对该区域中的高引脚单元四周设置合适

的隔离区域。最后对影响算法优化效果的关键参数

分析。实验结果表明，在不同工艺节点的不同设计

下，相比ＩＣＣ工具拥塞优化算法，本文提出的方法

能实现更佳的布局质量。相比文献［８］，本文方法在

降低设计规则违例数、短路数方面有更显著的优势。
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摘　要：　设计了一种无均流外环并联ＤＣＤＣ变换器，采用平均电流模式控制，通过控制最大编程

电感电流，实现并联变换器的精确均流。采用小信号模型分析了并联变换器的均流误差和稳定

性，电路实现了稳定的电流特性和快速的瞬态响应，具有优良的负载电流调节能力。仿真结果表

明，该电路的均流误差在８‰以下，并联变换器在重载和轻载之间跳变时，１．５ｍｓ内可恢复均流平

衡，新插入变换器在０．７ｍｓ时刻可重新建立均流平衡。
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犓犲狔狑狅狉犱狊：　ＤＣＤＣｃｏｎｖｅｒｔｅｒ；ｃｕｒｒｅｎｔｓｈａｒｉｎｇ；ｐａｒａｌｌｅｌｅｄ

０　引　言

随着变换器的不断发展，在模块化和大容量

需求下，为了提高变换器的输出功率，需要对变换

器进行并联操作。并联变换器的关键问题在于输

出电流均分的精度与并联系统的稳定性，重载时

尤其明显。

常用的电流均流方法有外特性下垂法［１２］、主从

设置法［３］以及主动均流法。主动均流法主要分为最

大电流均流［４５］和平均电流均流［６９］。平均电流模控

制回路有电流滤波，对传导噪声不敏感，可以实现稳

定的电流特性。传统的平均电流均流通过均流外环

为每个模块的内部电流环路提供相同或成比例的参

考值来实现均流。该参考值通过均流母线得到，若

均流母线发生短路，会使变换器电压下降，损坏

电路［１０］。

本文采用优化的平均电流均流方法，通过输出

电压反馈控制，精确控制电感电流编程信号。由于

采用平均电流模控制，只需对并联变换器的平均电
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感电流编程信号进行控制，不需要均流外环和采用

均流母线，即可实现输出电流均分。同时，对并联变

换器均流误差和稳定性进行分析。提出的方案具有

均流精度高、补偿简单、瞬态响应快以及负载电流调

节能力强的优点。

１　并联变换器结构设计

无均流外环的并联变换器结构如图１所示。电

路包括输入、功率级以及控制电路。功率级包括功

率管、电感、输出电容；控制电路包括电流误差放大

器ＣＡ、电压误差放大器ＥＡ、ＰＷＭ比较器以及逻辑

控制电路。犚ｓ为电流检测电阻，实时检测电感电流；

犐ｒｅｆ为编程电感电流，决定电感电流的平均值（等于

输出电流）；犞ｃｔｒｌ为编程电感电流控制电压；犐ＬＭＡＸ为

最大编程电感电流；犚ａｖｅ为编程电感电流控制电阻。

图１　无均流外环的并联变换器结构

电压犞ｃｔｒｌ控制最大编程电感电流，输出电压经

反馈后产生犞ｆｂ，并与基准电压犞ｒｅｆ相比，经ＥＡ放大

后控制下拉电流犐ｓｉｎｋ的大小。根据基尔霍夫电流定

律，有：

犐ｒｅｆ＝犐ＬＭＡＸ－犐ｓｉｎｋ （１）

当电路正常工作时，根据ＣＡ两端电压相等，可

以得到电感电流平均值编程式：

犐Ｌ＝
犐ｒｅｆ犚ａｖｅ
犚ｓ

（２）

合理设置犞ｃｔｒｌ、犚ａｖｅ、犚ｓ即可编程电感电流平均

值。电感电流平均值等于输出电流，犖 个相同的变

换器并联，便可得到犖 倍电感电流平均值大小均流

输出。以图１两个并联变换器为例，将电压环路的

同一反馈电压同时连接到ＥＡ的负向端，可以消除

电压外环引起的电压失调。

２　并联变换器结构分析

并联变换器的小信号框图如图２所示，单个变

换器包括电压外环和电流内环。采用平均电流模控

制，ＥＡ连接相同输出反馈电压，获得相同的控制信

号，无需均流外环就可以实现精确的均流。

图２中，犣ｏ为电压外环未闭合时的开环输出阻

抗，犌ｍ为控制电压犞ｃｔｒｌ到最大编程电感电流犐ＬＭＡＸ的

传递函数，犌ｖｉ为输出电压到输入电压的传递函数，

犌ｖｄ为占空比到输出电压的传递函数，犌ｉｄ为占空比

到电感电流的传递函数，犉ｍ为调制器的传递函数，

犌ＣＡ为电流放大器的传递函数，犌ｍＥＡ为误差放大器

的跨导，犎ｕ为电压外环的反馈系数，犎ｉ为电感电流

采样电阻的传递函数。

图２　并联变换器的小信号框图

２．１　均流误差分析

对于图２所示并联变换器小信号框图，有：

犣ｏ１＝－
狏ｏ１
犻ｏ１

（３）

犣ｏ２＝－
狏ｏ２
犻ｏ２

（４）

设电流内环和电压外环均闭合时的输出阻抗为

犣ｃｖ１和犣ｃｖ２，有：

犣ｃｖ１＝
犣ｏｌ１
１＋犜ｖ１

（５）

犣ｃｖ２＝
犣ｏｌ２
１＋犜ｖ２

（６）

式中，犜ｖ为电压环路增益，犜ｉ为电流环路增益。根

据图２可得：

犜ｉ＝犌ＣＡ犉ｍ犌ｉｄ犎ｉ （７）

９６



郗登笛等：一种无均流外环并联ＤＣＤＣ变换器的设计 ２０２１年

犜ｖ＝
犌ｍＥＡ犚ａｖｅ犌ＣＡ犉ｍ犌ｖｄ犎ｕ

１＋犜ｉ
　 （８）

则动态均流误差可以表示为：

Δ犻ｏ
犻ｏ
＝
犻ｏ１－犻ｏ２
犻ｏ１＋犻ｏ２

＝
狏ｏ
犻ｏ

１

犣ｃｖ１ １＋犜（ ）ｖ１
－

１

犣ｃｖ２ １＋犜（ ）［ ］
ｖ２

（９）

可知，并联系统的均流误差与电压环路增益成

反比。当采用相同的变换器时，均流误差仅与工艺

造成的寄生参数误差有关。当忽略寄生参数误差

时，系统的均流误差为零。

２．２　稳定性分析

当并联变换器采用平均电流均流控制时，并联

变换器之间的差异是由组件的容差和寄生参数引起

的，这个细微差异可忽略。系统的稳定性主要由单

个变换器的稳定性决定［１１］，因此，只需保证单个变

换器的稳定性即可保证并联系统的稳定性。如图１

所示，犞ｃｔｒｌ对犐ＬＭＡＸ进行控制，当均流值确定时，犞ｃｔｒｌ

随之确定，其小信号变化量犞
!

ｃｔｒｌ则可忽略不计。单

个变换器包括电流内环和电压外环两个环路，设计

时必须保证两个环路的稳定性。

２．２．１　电流环路的稳定性

电流环路中使用高增益电流误差放大器（ＣＡ），

犚ａｖｅ两端的电压代表电感电流编程电平，电流检测

电阻器犚ｓ两端的电压代表实际电感电流。带有锯

齿纹波分量的电感电流波形通过ＣＡ放大并反相，

与ＰＷＭ比较器输入端的三角波进行比较。此过程

中，电感电流的下降斜率变为上升斜率。为避免亚

谐波振荡，ＣＡ 输出斜率不能超过三角波的上升

斜率：

犞ｏ／（ ）犔犚ｓ犌ＣＡ≤犞ｐｐ犳ｓ （１０）

式（１０）决定了开关频率处电流放大器的中频增

益上限，因此首先考虑电流环路的稳定性。

电流放大器中频增益的最大值为：

犌ＣＡｍａｘ＝
狏Ｃ
狏ＲＳ
＝
犞ｐｐ犳ｓ犔

犞ｏ犚ｓ
（１１）

式中，犞ｐｐ为ＰＷＭ输入端三角波的峰峰值，犞ｏ为输

出电压，犳ｓ为开关频率，犔为电感值。因此，工作在

开关频率犳ｓ时，ＣＡ 中频增益的大小不能超过式

（１１）的限制。

２．２．２　电压环路的稳定性

图３所示为电压环路的小信号框图。

电压环路增益可表示为：

犜ｖ＝
犌ｍＥＡ犚ａｖｅ犌ＣＡ犉ｍ犌ｖｄ犎ｕ

１＋犌ＣＡ犉ｍ犌ｉｄ犎ｉ
（１２）

图３　电压环路的小信号框图

当忽略电感的寄生电阻和电容的寄生电阻时，

犌ｉｄ和犌ｖｄ为：

犌ｉｄ（狊）＝
犞ｏ
犚Ｌ

１＋狊犚Ｌ犆

１＋狊
犔
犚Ｌ

＋狊２犔犆

（１３）

犌ｖｄ（狊）＝犞ｉｎ
１

１＋狊
犔
犚Ｌ

＋狊２犔犆

（１４）

式中，犚Ｌ为负载电阻，将式（１３）和式（１４）代入式

（１２），化简后有：

犜ｖ＝
犌ｍＥＡ犚ａｖｅ犌ＣＡ犉ｍ犞ｉｎ犎ｕ

狊２犔犆＋狊
犔
犚Ｌ
＋犆ｏｕｔ犌ＣＡ犉ｍ犞ｏ犎（ ）ｉ ＋１＋犌ＣＡ犉ｍ犞ｏ犚Ｌ犎（ ）ｉ

（１５）

可得其阻尼系数ζ：

ζ＝
１

２

犚犔＋犌ＣＡ犉ｍ犞ｏ犎ｉ
犚Ｌ槡 犔犆

犔
犚Ｌ
＋犆ｏｕｔ犌ＣＡ犉ｍ犞ｏ犎（ ）ｉ

（１６）

ζ＞１，电压环的两个极点为不相等的负实数极

点，其决定的两个振荡周期相差较大，电压外环可以

等效为一个单极点系统，因此可以使用单极点单零

点补偿结构，如图４所示：

图４　补偿网络结构

则电压环路增益表示为：

犜ｖ＝
犌ｍＥＡ犚ａｖｅ犉ｍ犞ｉｎ犎ｕ犌ＭＣＡ犚ｏｕｔ１＋狊犚ｃ犆（ ）ｃ

１＋
狊

狆（ ）＇ １＋狊犚ｏｕｔ犆（ ）ｃ

（１７）

式中，狆＇为电压外环等效极点，犌ＭＣＡ为ＣＡ的跨导，

犚ｏｕｔ为ＣＡ的输出阻抗，犆ｃ为补偿电容，犚ｃ为补偿电

阻。ＣＡ的低频增益很大，可提供较大的环路增益，

实现良好的负载调整率。补偿网络产生了一个位于
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１／（犚ｃ犆ｃ）的零点，抵消等效极点狆＇。同时，产生一个

位于１／（犚ｏｕｔ犆ｃ）的低频极点，作为环路新的主极点，

保证电流环路的中频增益不要超过限定值。合理地

设置犚ｃ和犆ｃ，使环路保持稳定。

３　仿真验证

采用 Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｍｕｌｉｎｋ对图１所示的无均流

外环并联变换器进行仿真验证，电路参数设置如表

１所示。

表１　仿真使用的电路参数

参数 数值 参数 数值

犞ｉｎ／Ｖ １０ 犻ｏ／Ａ １０

犞ｏ／Ｖ ２．５ 犚ｓ／Ω ０．０１

犔／μＨ ２．２ 犚ａｖｅ／Ω ３０００

犆ｏｕｔ／μＦ ２５０ 犳ｓ／ｋＨｚ ４５０

将表１数据代入式（１１），可得电流放大器的最

大中频增益为３９．６。分别设置中频增益为４０和

３０，得到的仿真结果如图５和图６所示。当电流放

大器的增益设为临界值时，犞ｃ的上升斜率与三角波

犞ｒａｍｐ相等，引起犞ｐ信号误翻，电流环路不稳定。当

减小电流放大器的中频增益时，电流环路稳定。

图５　中频增益为４０时的关键变量波形

图６　中频增益为３０时的关键变量波形

单个变换器不同负载时电压环路的波特图如图

７所示，电压环在１Ａ到５Ａ的负载范围内都有足

够的相位裕度，电压环路稳定。

图７　不同负载下的电压环路波特图

并联变换器的启动波形如图８所示。输出电压

为５Ｖ，输出电流为１０Ａ，每个变换器均分５Ａ，犻ｏ１

＝４．９９６Ａ，犻ｏ２＝５．００４Ａ，并联变换器的最大均流

误差为８‰，输出在２ｍｓ内建立并保持稳定。

图８　并联变换器的启动波形

负载由２Ａ到１０Ａ的跳变波形如图９所示，并

联系统在１．１ｍｓ后恢复新的均流状态。负载由１０Ａ

到２Ａ的跳变波形如图１０所示，并联系统在１．５ｍｓ

后恢复新的均流状态。

图９　负载由２Ａ到１０Ａ的跳变波形
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图１０　负载由１０Ａ到２Ａ的跳变波形

新插入变换器的瞬态响应如图１１所示。两个

并联变换器均分９Ａ负载，在４ｍｓ时刻插入第三个

变换器，在０．７ｍｓ时刻三个变换器均分负载，达到

了新的均流状态。

图１１　新插入变换器的瞬态响应

４　结　论

本文提出了一种无均流外环并联ＤＣＤＣ变换

器。对系统均流误差和环路稳定性的小信号进行分

析，均流误差与电压环路增益成反比，当采用相同的

变换器时，均流误差仅与由工艺造成的寄生参数误差

有关。电流环路的稳定条件是电流误差放大器中频

增益小于临界值，电压环路的稳定性通过增加一对零

极点进行频率补偿实现。将两个并联变换器进行仿

真，验证了变换器两个环路的稳定性条件，并联变换

器可以实现轻载到重载范围内的稳定。该并联系统

的均流精度高，负载跳变和插件瞬态响应良好。
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一种基于犅犆犇工艺的宽压宽温电流基准电路
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摘　要：　设计了一种基于ＢＣＤ工艺的宽压宽温电流基准电路。利用片上多晶硅电阻的温度系

数受工艺影响较小的特点，选定其为基准电流定义单元。分析片上电阻温度特性，并设计与其温

度系数相等的参考电压，加载到电阻上，从而实现了温度系数很低的基准电流。分析了高温下三

极管寄生元件漏电现象，通过添加补偿管，提高了基准电流在高温下的稳定性。电流基准基于

０．３５μｍＢＣＤ工艺设计。仿真结果表明，在６．５～３６Ｖ电源电压、－５５℃～１２５℃内，输出电流为

２５０μＡ，温度系数为９．３×１０
－６／℃，受电源变化导致的电流变化量小于６２ｎＡ。

关键词：　电流基准；片上电阻；宽压；漏电补偿
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Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｓｈｏｗｅｄｔｈａｔｔｈｅｏｕｔｐｕｔｃｕｒｒｅｎｔｗａｓ２５０μＡａｎｄｔｈｅＴＣｗａｓ９．３×１０
－６／℃ ｗｉｔｈｉｎ６．５～３６Ｖ

ｓｕｐｐｌｙｖｏｌｔａｇｅａｎｄ－５５℃～１２５℃．Ｔｈｅａｍｏｕｎｔｏｆｃｕｒｒｅｎｔｃｈａｎｇｅｃａｕｓｅｄｂｙｔｈｅｐｏｗｅｒｓｕｐｐｌｙｗａｓｌｅｓｓｔｈａｎ

６２ｎＡ．

犓犲狔狑狅狉犱狊：　ｃｕｒｒｅｎｔｒｅｆｅｒｅｎｃｅ；ｏｎｃｈｉｐｒｅｓｉｓｔｏｒ；ｗｉｄｅｖｏｌｔａｇｅｒａｎｇｅ；ｌｅａｋａｇｅｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎ

０　引　言

电流基准广泛用于模拟、混合和射频集成电路，

为许多关键模块，如放大器、振荡器、滤波器、数模／

模数转换器、单片传感器等，提供静态偏置，因此要

求其具有良好的性能，如较好的温度稳定性、较高的

电源抑制比等。基于成本考虑，要求修调尽量少。
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目前已有许多文献发表的电流基准。一类产生

零温 度 系 数 电 流 的 方 法 是，将 与 温 度 成 正 比

（ＰＴＡＴ）的电流与温度成反比（ＣＴＡＴ）的电流叠

加［１２］。这种方法很适合低压电路，输出电流可低至

纳安级，但温度系数属于中等水平，多为几百

１０－６／℃
［３５］。这类方法需要进行多个修调才能获得

较好的温度系数和精确的电流值［６］。

另一类电流基准基于β乘法器
［７８］。β乘法器产

生一个与温度相关的电压，将该电压加到一个与其

温度系数相同的电阻上获得零温度系数电流。该方

法设计简单，但为了获得较好的温度系数，对电路改

进时会导致工艺敏感性更高［９］。采用工作在线性区

的 ＭＯＳ管替代该电路中的电阻，但为提高温度稳

定性，需 引 入 复 杂 电 路 或 其 它 器 件 如 厚 栅

ＭＯＳ管
［１０］。

第三类电流基准基于电压基准产生，通过片外

高性能电阻如薄膜电阻实现电压电流转换。为降

低成本、减小体积，目前该类电流基准的转换电阻主

要通过片上实现。文献［６］提出了基于该结构的电

流基准，实现了在０℃～１００℃范围内低至２．４９×

１０－５／℃的温度系数，然而该设计额外要求一个高精

度稳定电压源，限制了其应用范围。

本文基于第三类电流基准结构，采用温度系数

对工艺角不敏感的片上电阻作为电流定义单元。通

过设计与电阻温度系数相等的参考电压，实现对电

阻温度系数的抵消，从而输出稳定的电流基准。本

文电路基于０．３５μｍＢＣＤ工艺进行了设计和验证。

结果表明，在－５５℃～１２５℃温度和６．５～３６Ｖ电

源电压范围内，实现了温度系数为９．３×１０－６／℃的

２５０μＡ电流输出。

１　提出的电流基准

１．１　原理分析

本文提出的电流基准核心原理如图１所示。电

阻犚为片上电阻，假设该电阻的阻值随温度线性变

化，阻值可表示为：

犚＝犚０（１＋αＲΔ犜） （１）

式中，犚０ 是犚在参考温度犜０ 时的电阻值，αＲ 是电

阻犚 的温度系数，Δ犜 是偏离参考温度 Ｔ０ 的值。

犞ＲＥＦ为加载到电阻犚两端的参考电压，设该电压也

随温度线性变化，表示为：

犞ＲＥＦ＝犞ＲＥＦ０（１＋αＲＥＦΔ犜） （２）

式中，犞ＲＥＦ０是在参考温度犜０ 时的参考电压值，αＲＥＦ

是参考电压的温度系数。由式（１）和（２）可得得，流

过电阻犚的电流，即犐ＲＥＦ为：

犐ＲＥＦ＝
犞ＲＥＦ

犚
＝
犞ＲＥＦ０（１＋αＲＥＦΔ犜）

犚０（１＋αＲΔ犜）
（３）

由式（３）可得，若参考电压的温度系数αＲＥＦ设计

为与电阻温度系数αＲ 相等的值，则犐ＲＥＦ理论上与温

度无关，是一个零温度系数电流值。电阻的温度系

数αＲ 取决于其构成材料，不同工艺角下变化不大，

因此可看作一个稳定值［６］。因此，只要将参考电压

的温度系数调整到αＲ，就可获得温度无关的犐ＲＥＦ，与

犞ＲＥＦ和犚的绝对值无关。犚的温度系数与其阻值无

关，后续修调犐ＲＥＦ绝对值时，只需改变犚大小即可，

不会破坏电流的温度系数。因此，本文基准电流产

生方案可以实现电流温度系数和电流绝对值的独立

调整，即分别调整参考电压温度系数和犚 阻值，降

低了后续修调工作量和难度。

图１　电流基准原理示意图

１．２　片上电阻特性分析

本电路基于华宏０．３５μｍＢＣＤ工艺设计，选用

了阻值随温度变化线性度较好的低阻ｎ型多晶硅电

阻作为电流产生电阻，其方块电阻值约为９Ω。该

电阻在不同工艺角下扫描温度得到的电阻变化情况

如图２所示。在２５℃的典型工艺角下，电阻值为

１０ｋΩ；不同工艺角下电阻值变化很大，约为±

２０％。该电阻在不同工艺角下的温度系数如图３所

示，均约为６×１０－４／℃，几乎没有变化。

图２　选用的电阻不同工艺角下随温度变化曲线

４７
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图３　选用的电阻不同工艺角下的温度系数

结合图２和图３，并由式（２）可知，不同工艺角

对电阻值犚０ 影响较大，然而电阻的温度系数αＲ 却

相对稳定，这使得基准电流的温度特性不易受工艺

变化的影响。

１．３　参考电压产生电路

提出的电流基准整体电路如图４所示，由启动

电路、参考电压产生电路和电流输出电路三部分

组成。

图４　本文提出的电流基准电路

在参考电压产生电路中，Ｍ３～Ｍ６管构成共源

共栅电流镜，保证两条支路电流相等。Ｍ７和Ｍ８管

保证Ｑ１和Ｑ２的集电极在电源电压变化下保持相

对稳定。Ｍ９为Ｑ１和Ｑ２提供基极偏置，实现β助

手（βｈｅｌｐｅｒ）的功能，避免基极电流导致 Ｑ１和 Ｑ２

集电极电流偏差。Ｑ１和 Ｑ２的尺寸比设为犖∶１，

以在电阻犚１两端产生随温度成正比的电压犞Ｔｌｎ犖。

由于流过Ｑ１和 Ｑ２的电流相等，因此 Ｍ１１管流过

的电流犐ＰＴＡＴ为Ｑ１的２倍，即２犞ＴｌｎＮ／犚１，该电流

被 Ｍ１２镜像并流过 Ｑ３和电阻犚２ 的串联组合，产

生参考电压犞ＲＥＦ。设三极管 Ｑ３的基极发射极电

压为犞ＢＥ３，则犞ＲＥＦ可表达为：

犞ＲＥＦ＝犞ＢＥ３＋犐ＰＴＡＴ犚２＝

犞ｇ００－λ犜＋ｃ（犜）＋
２ｌｎ犖
犚１

×犞犜×犚２≈

犞犵００＋（
２犚２ｌｎ犖

犚１
×
犽

狇
－λ）×犜＝

犞ｇ００＋（
２犚２ｌｎ犖

犚１
×
犽

狇
－λ）×（犜０＋Δ犜）＝

犞ＲＥＦ０（１＋α犚犈犉Δ犜） （４）

式中，犞ｇ００是犞ＢＥ３在参考温度下的切线外延至绝对

零度时的电压值，λ和ｃ（犜）分别是犞ＢＥ３的温度系数

和非线性项。热电势犞Ｔ＝犽犜／狇，犽为波尔兹曼常

数，犜为温度，狇为电子电荷量。另外：

犞ＲＥＦ０＝犞ｇ００＋（
２犚２ｌｎ犖犽

犚１狇
－λ）犜０ （５）

αＲＥＦ＝（
２犚２ｌｎ犖犽

犚１狇
－λ）／犞ＲＥＦ０ （６）

由式（４）可知，欲获得与αＲ 一致的电压温度系

数αＲＥＦ，只需调整犚２ 与犚１ 的比值。由式（５）和（６），

调整αＲＥＦ时会影响电压参考值犞ＲＥＦ０，从而影响电流

绝对值。因此本文设计首先根据αＲ，调整犚２ 值，使

αＲＥＦ与αＲ 相等。由式（４）可得，此时已可获得一个与

温度无关的电流。进一步调整犚３ 值，使得输出参考

电流犐ＲＥＦ达到目标值。上述两步调整是独立的，不

会相互影响，简化了后续修调。

在图４中，添加三极管ＱＤＵＭ以补偿高温下衬底

漏电流导致的Ｑ１和Ｑ２电流失衡。ＮＰＮ管的剖面

图如图５（ａ）所示。可以看到，集电极与衬底间存在

一个寄生二极管，使得晶体管等效电路如图５（ｂ）所

示。正常工作情况下，该二极管处于反偏状态，存在

反向饱和电流流过。低温下，该反向饱和电流很小，

与ＮＰＮ管集电极电流相比可忽略。然而，该电流

会随着温度升高呈指数增长，在高温下该电流可能

升高到影响流过集电极的电流，导致在犚１ 上的

ＰＴＡＴ电压偏离预期值。寄生二极管的反向饱和

电流与其面积成正比，因此，从Ｑ１管泄漏的电流是

Ｑ２管的犖 倍。为补偿失衡，在Ｑ２管的集电极处连

接了一个与其面积比为（犖１）∶犖 的ＱＤＵＭ管，这样

从Ｑ２管集电极处泄漏的电流将与Ｑ１管相等。另

外，在Ｑ３管和犚２ 的串联组合中，Ｑ３必须在犚２ 上。

原因是若Ｑ３在下，则电流犐ＰＴＡＴ在高温时会有一部

分从Ｑ３的集电极处寄生二极管泄漏，导致最终流

５７
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过犚２ 的电流小于犐ＰＴＡＴ。

（ａ）ＮＰＮ管剖面图

（ｂ）等效电路图

图５　ＮＰＮ管及寄生二极管示意图

１．４　电流输出电路

电流输出电路是一个以运算放大器Ａ１为核心

的深度负反馈环路，箝制电阻犚３ 两端电压等于

犞ＲＥＦ。Ａ１的电路如图６所示，是一个典型的两级运

算放大器。

图６　运算放大器电路

图４中电阻犚５ 起到降低运算放大器输入管直

流电压的作用，保证输入管偏置在一个合适的区域。

由于最终的犐ＲＥＦ等于流过电阻犚３ 的电流，因此犐ＲＥＦ

可表示为：

犐ＲＥＦ＝
犞ＲＥＦ

犚３
＝
犞ＲＥＦ０（１＋αＲＥＦΔ犜）

犚３
（７）

由式（７）可知，若期望的犐ＲＥＦ值较小，则要求犚３

具有较大的电阻值。由于犚３ 是方块电阻为９Ω的

低阻型多晶硅电阻，因此电流犐ＲＥＦ很小，导致电阻面

积很大。为缓解这一情况，可将电流输出电路改进

为图７所示结构。

图７　小电流犐ＲＥＦ时的电流输出电路

根据该图，可计算出新的基准电流为：

犐ＲＥＦ＝
犚６

犚６＋犚７
×
犞ＲＥＦ

犚３
＝

犚６
犚６＋犚７

×
犞ＲＥＦ０（１＋αＲＥＦΔ犜）

犚３０（１＋αＲ３Δ犜）
（８）

由式（８）可得，为获得相同的基准电流输出，新

结构使得犚３ 值只需等于之前的犚６／（犚６＋犚７）即可，

调整犚６ 和犚７ 的值，可有效减小犚３。

由运放构成的深度负反馈使得该电流基准输出

阻抗很大，具有很好的负载调整率。

针对放大器输入失调电压对输出的影响，采取

了两方面措施：一是采用较大尺寸的对管，通过蒙特

卡洛分析来优化尺寸；二是通过版图优化，提高输入

对管的对称性和匹配度，从而降低失调电压。

２　仿真结果与讨论

提出的电流基准基于华宏０．３５μｍＢＣＤ工艺

进行设计，并采用ＣａｄｅｎｃｅＳｐｅｃｔｒｅ工具进行仿真验

证。电路如图４所示，其中 ＭＯＳ管均为ＬＤＭＯＳ，

以保证高压耐受；Ｊ１为Ｎ沟道ＪＦＥＴ，与电阻犚４ 构

成了自偏置电流源，与 Ｍ１及 Ｍ２一起为电路提供

上电启动功能。电路中所有电阻，除犚３ 采用低阻

率电阻外，其余电阻均采用方块值为２４０Ω的多

晶硅电阻。仿真时，电源范围为６．５～３６Ｖ，温度

为－５５～１２５℃，犐ＲＥＦ目标值为２５０μＡ。此外，在

犐ＲＥＦ输出端串接了一个电压源模拟负载，该电压值

设为０。

在有、无高温漏电流补偿管ＱＤＵＭ两种情况下，

在典型工艺角下仿真得到的犐ＲＥＦ仿真结果如图８所

６７
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示。可以看到，没有ＱＤＵＭ时，在温度超过９０℃后，

犐ＲＥＦ迅速上升，电流最大最小差值约为１．１μＡ。添

加ＱＤＵＭ后，高温段犐ＲＥＦ上升趋势被明显抑制，电流

差值下降至０．２４μＡ。

图８　有、无漏电补偿管时的基准电流

在电源电压１５Ｖ时，输出基准电流分别在典

型、快和慢三个工艺角下随温度变化的曲线如图９

所示。电流变化量分别为２４２ｎＡ、２６４ｎＡ、５３９

ｎＡ，对 应 温 度 系 数 为 ５．４×１０－６／℃、７．８×

１０－６／℃、９．３×１０－６／℃。该基准电流在不同工艺

角下均表现出优异的温度稳定性。但电流值离散

性较大，需对犚３ 进行修调，可采用电阻阵列熔丝

修调或激光修调等。

图９　不同工艺角下的基准电流随温度变化情况

输出基准电流分别在典型、快和慢三个工艺角

下随电源电压变化的曲线如图１０所示，电压扫描范

围为０～３６Ｖ。最差情况下，基准电路从６．５Ｖ开

始可正常工作。在６．５～３６Ｖ正常电压区间内，不

同工艺角输出的基准电流变化量分别为１６ｎＡ、

１５ｎＡ和６２ｎＡ，显示出良好的线性调整率。

图１０　不同工艺角下的基准电流随电源变化情况

本文提出的电流基准性能与其它文献中的电流

基准的对比如表１所示。可以看到，本文提出的电

流基准，在宽温（－５５℃～１２５℃）和宽电源电压

（６．５～３６ Ｖ）下，实 现 了 最 低 的 温 度 系 数，

为９．３×１０－６／℃。

表１　本文与其它文献的比较

参数 文献［２］ 文献［１２］ 文献［１３］ 本文

标称电流／μＡ １０ １．８３ １４．１８ ２５０

温度系数／

（１０－６·℃－１）

１３０ ３５ ４５ ９．３

温度范围／℃ －４０～８０ －４０～１２５ －２５～１２５ －５５～１２５

电源电压／Ｖ ２．４～３ １．８～５ ５．８ ６．５～３６

电流随电

源变化量／μＡ

０．０３ ０．０１９  ０．０６２

工艺 ０．１８μｍ

ＣＭＯＳ

０．５μｍ

ＣＭＯＳ

０．５μｍ

ＢｉＣＭＯＳ

０．３５μｍ

ＢＣＤ

３　结　论

本文分析了片上电阻的性能，其温度系数受

工艺角影响很小。通过设计与电阻温度系数相等

的参考电压，并加载到电阻上，实现了温度性能良

好的电流基准。添加高温漏电补偿晶体管，使得

基准电流在高温段依然保持很好的温度稳定性。

为缓解低阻率电阻占用面积过大的情况，提出了

一种参考电压比例缩小电路。该电流基准基于

０．３５μｍＢＣＤ工艺设计，在６．５～３６Ｖ电源电压、

－５５℃～１２５℃内，输出电流为２５０μＡ，温度系数

７７



邵　刚等：一种基于ＢＣＤ工艺的宽压宽温电流基准电路 ２０２１年

为９．３×１０－６／℃，受电源影响的电流变化量小于

６２ｎＡ。
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一种低延迟极化码串行抵消译码器设计
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摘　要：　为了克服５Ｇ移动通信系统中极化码串行抵消（ＳＣ）译码算法延迟高、计算复杂度高、硬

件结构复杂度高等问题，基于冻结比特、冻结比特对和冻结区间等方式，提出了冻结比特设计模

式。该设计模式包含基于冻结比特对的译码延迟和计算复杂度的分析方法。通过优先剪枝冻结

比特结点的方式，进一步化简ＳＣ译码树，提高了搜索译码树的速度。码长为１０２４的改进流水线

树型ＳＣ译码器基于ＦＰＧＡ平台实现。实验结果表明，译码延迟为２．３５μｓ，数据吞吐率为４３５

Ｍｂｉｔ／ｓ。与现有译码器相比，该译码器的译码延迟、数据吞吐率分别优化了９．６％、１０．４％。

关键词：　极化码；串行抵消；冻结比特；低延迟
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０　引　言

极化码是基于信道极化效应而提出的新一代信

道编码算法。在理论上，二进制输入离散无记忆信

道（ＢＤＭＣ）下的极化信道被证明可以达到香农极

限［１］。在极化码构造方法确定的前提下，如何降低

译码器的译码延迟一直被作为研究的重点［２３］。文

献［１］在提出极化码构造理论的同时提出了串行抵

消（ＳＣ）译码算法。ＳＣ译码算法的串行译码存在延

迟高、计算复杂度高等问题［４５］。为了使极化码更完

美地适用于超低延迟５Ｇ移动通信应用，低延迟的

ＳＣ译码算法仍是重要的研究方向。

为进一步简化ＳＣ译码算法，利用冻结比特的

特殊性，文献［６］提出了简化的串行抵消（ＳＳＣ）译码

算法。ＳＳＣ译码算法初步化简ＳＣ译码树，定义了
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译码树上叶子结点全为冻结比特的结点为ｒａｔｅ０结

点，叶子结点全为信息比特的结点为ｒａｔｅ１结点。

在译码搜索过程中遇到这两种结点时，可直接采用

硬判决的方式，这加快了译码树的搜索速度。传统

ＳＣ译码器采用蝶形译码结构，造成了过多的资源浪

费，如需要计算内核激活数量的电路和控制逻辑电

路［７８］。文献［２］采用复用蝶形译码电路中计算结点

的方式，提出了流水线树型译码结构，将蝶形结构的

译码周期从２（犖－１）个缩减至犖－１个。文献［３］

进一步优化了ＳＣ译码算法与流水线树型译码结

构，减小了译码周期。文献［４］提出了信息比特与冻

结比特交换（ＩＦＥ）方法，以损失较少译码性能的代

价获得了更快的译码速度，译码周期数比文献［３］减

少了约１／３。文献［３４］都是从单个冻结比特角度简

化ＳＣ译码算法的复杂度，造成额外的译码周期，不

适用于全部的译码器。

为了进一步发掘冻结比特在降低译码延迟方面

的作用，本文基于单个冻结比特、冻结比特对和冻结

区间提出了冻结比特设计模式，提高了译码速度。

本文作了以下创新工作：１）基于冻结比特对（ＦＢＰ）

提出了降低译码延迟的分析方法，提出了基于ＳＣ

译码算法的冻结比特设计模式；２）将冻结比特设计

模式映射至流水线树型译码结构，基于ＦＰＧＡ平台

设计并实现了简化的低延迟流水线树型 ＳＣ 译

码器。

１　极化码基本原理

本节介绍极化码构造的基本原理，包括信道极

化效应、极化信道的可靠性估计、编码原理和ＳＣ译

码算法原理。

１．１　信道极化效应

信道极化思想最早由文献［１］提出。极化操作

是将犖 个完全相同的独立二进制对称输入离散无

记忆信道（ＢＤＭＣ）经过递归运算，使犖 个信道变换

成彼此关联且信道容量有明显差异的一组信道。理

论上，当犖→∞时，出现信道完全极化现象：一部分

极化信道容量为１，另一部分信道容量为０。信道极

化可分为信道合并和信道分裂两个阶段。

犖＝２时的合并极化信道犠２如图１所示。犖＝４

时的合并极化信道犠４ 如图２所示。任意码长犖 的

合并极化信道犠犖 如图３所示。

为了确定合并信道犠犖 输出序列与输入序列之

间的关系，采用数学方法表示信道分裂的过程，分裂

极化子信道犠
（犻）
犖 的转移概率为：

犠
（犻）
犖 狔

犖
１，狌

犻－１
１ 狘狌（ ）犻 ＝ ∑

狌
犖
犻＋１∈犡

犖－犻

１

２犖－１
犠犖 狔

犖
１狘狌

犖（ ）１ （１）

图１　犖＝２时的合并极化信道

图２　犖＝４时的合并信极化道

图３　任意码长犖 的合并极化信道

１．２　极化信道可靠性估计

　巴氏参数方法常用于二进制删除信道（ＢＥＣ）

的极化信道的可靠性估计。巴氏参数表示信道犠

传输时最大似然（ＭＬ）译码错误概率的上界。在Ｂ

ＤＭＣ信道，巴氏参数与信道容量呈负相关性，若

犣（犠）≈０，则犐（犠）≈１；若犣（犠）≈１，则犐（犠）≈０。

分裂信道的巴氏参数的递归运算式为：

犣犠
（２犻－１）（ ）犖 ≤２犣犠

（犻）
犖（ ）
２
－犣犠

（犻）
犖（ ）
２

２ （２）

犣 犠
（２犻）（ ）犖 ＝犣犠

（犻）
犖（ ）
２

２ （３）

若给定ＢＥＣ的删除概率为ε，则式（２）中的等号

成立，且初始递归运算条件为ε。

１．３　编码原理

极化码构造的核心思想是信道极化，即通过信
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道合并与信道分裂两个阶段，使 犖 个原始信道犠

不断进行递归操作，分裂而成的子信道容量犐（犠
（犻）
犖 ）

则向两个极端分化。

信道可靠性估计方法对极化信道的可靠性进行

排序，可靠性高的犓 个信道可用于传输信息比特，

其他可靠性低的犖－犓 个信道则用于传输冻结比

特。因此，信息发送端与信息接收端均预先设定，码

率为犚＝犓／犖。生成矩阵犌犖 是极化码构造的数学

形式的核心表达，无比特翻转编码的生成矩阵犌犖＝

犉狀。其中，犉狀为矩阵犉＝
１ ０［ ］１ １

的狀阶克罗内

克积。

生成矩阵犌犖 的结构如图４所示
［８］。无比特翻

转极化码编码的结构如图５所示。

极化码编码式为：

狓犖－１０ ＝狌犖－１０ 犌Ｎ （４）

图４　生成矩阵结构

图５　无比特翻转极化码编码结构

１．４　犛犆译码算法

极化码译码器接收信息ｙ
Ｎ
１，通过转移概率的递

归运算操作，得到发送比特序列ｕＮ１ 的估计比特序列

ｕ^犖１。引入极化码陪集码（犖，犓，犃，狌犃犮），信息比特索

引集合为犃，冻结比特索引集合为犃犮。通过转移概

率的比值来定义对数似然值（ＬＬＲ），计算式为：

犔
（犻）
犖 狔

犖
１，狌

犻－１（ ）１ ＝ｌｏｇ２
犠犻

犖 狔
犖
１，狌^

犻－１
１ ｜（ ）０

犠犻
犖 狔

犖
１，狌^

犻－１
１ ｜（ ）１

（５）

式中，（狔
犖
１，狌^

犻－１
１ ）表示接收到的信息。根据转移概率

的比值判定发送的比特值，判决式为：

狌^犻＝
０，　ｉｆ　犔

（犻）
犖 （狔

犖
１，狌

犻－１
１ ）

１，　｛ ｏｔｈｅｒｗｉｓｅ
（６）

如果犻∈犃，待判决比特为信息比特，采用式（６）

进行判决；如果犻∈犃
犮，待判决比特为冻结比特，则

直接采用硬判决。

给定极化码（犖，犓），则可构建最大深度为

ｌｏｇ２犖 的满二叉树，译码树上每层结点的子码长度

为犖狏＝２犱狏。其中，犱狏为译码树上当前译码结点的

深度。极化码的ＳＣ译码树如图６所示。

图６　极化码（８，４）的ＳＣ译码树

对于译码树中的任意结点狏，首先从其父节点

接收维度为犖狏的ＬＬＲ向量α，计算完成后，输出维

度为犖狏／２的ＬＬＲ向量α
犾到其左边的孩子结点狏犾。

α
犾的计算式为：

α
犾［犻］＝犳（α［犻］，α［犻＋

犖狏
２
］）＝ｓｉｇｎ（α［犻］）ｓｉｇｎ（α［犻＋

犖狏
２
］）×

　　　ｍｉｎ（｜α［犻］｜，α［犻＋
犖狏
２
］） （７）

当结点狏接收到狏ｌ返回的估计比特构成的维

度为犖狏／２的向量β
犾时，结点狏则传递维度为犖狏／２

的ＬＬＲ向量α
狉至其右边的孩子结点狏狉。α

狉的计算

式为：

α
狉［犻］＝犵（α［犻］，α［犻＋

犖狏
２
］）＝

　　　　（１－２β
犾［犻］）α［犻］＋α［犻＋

犖狏
２
］ （８）

当结点狏接收到狏狉 返回的估计比特构成、维度

为犖狏／２的向量β
狉 时，结点则计算返回的估计比特

构成、维度为犖狏 的向量β，计算式为：

β［犻］＝
β
犾［犻］!β

狉［犻］，　ｉｆ　犻＜
犖狏
２

β
狉［犻－

犖狏
２
］，　

烅

烄

烆
ｏｔｈｅｒｗｉｓｅ

（９）

２　冻结比特设计模式

本节介绍冻结比特设计模式，分析其对蝶形译
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码器结构和流水线树型译码结构的计算复杂度和译

码延迟的影响。

２．１　冻结比特对与冻结区间

给定２个冻结比特狌^２犻和狌^２犻＋１，构建深度为２的

译码树。位置关系满足｛２犻，２犻＋１｝的２个冻结比特

称为冻结比特对（ＦＢＰ）。通过第１节分析可知，单

个ＦＢＰ可以减少３个译码周期，满足条件的连续相

邻ＦＢＰ越多，完全服务于冻结比特译码的中间结点

则越多，这样可节省大量的计算结点，减小译码周

期、降低计算复杂度。若存在更多连续、冻结比特位

置关系满足｛２犽＋１犻，２犽＋１犻＋１，…，２犽＋１（犻＋１）－１｝的

区间（犽为自然数），若２犽＋１（犻＋１）≤犖，则该区间为

２犽 个连续相邻ＦＢＰ所构成的冻结区间。

极化码（８，３）蝶形译码的结构如图７所示。

图７　极化码（８，３）蝶形ＳＣ译码器

图中，狌^４０ 表示冻结比特，其中狌^
３
０ 是相邻的两个

ＦＰＢ，构成维度为２的冻结区间。图中的浅色部分

表示估计比特为冻结比特的译码路径。每个结点表

示一次递归运算且在一个时钟周期内完成操作。蝶

形结构图中的浅色部分参与冻结比特的最终判决操

作，因此浅色部分的递归运算是可以省略的。

每２犽 个连续相邻ＦＢＰ可以减少的计算节点数

目为（犽＋２）２犽＋１。犳计算单元、犵计算单元的数量分

别为（犽＋１）２犽、（犽＋３）２犽，或分别为（犽＋３）２犽 和（犽＋

１）２犽。减少的计算周期数量为２犽＋２－１。蝶形结构

的ＳＣ译码结构的理论周期为２（犖－１），计算复杂

度为犖ｌｏｇ２犖。因此，优化蝶形结构的ＳＣ译码器的

计算复杂度犙犫狌狋、理论译码周期犜犫狌狋分别为：

犗犫狌狋＝犖ｌｏｇ（犖）－∑
狀

犽＝０

（犽＋２）·２
犽＋１·犪犽 （１０）

犜犫狌狋＝２（犖－１）－∑
狀

犽＝０

（２犽＋２－１）·犪犽－狆（１１）

式中，狀＝ｌｏｇ２犖；犪犽 表示相同维度下冻结区间的数

量（冻结区间以最大维度为准，不包含同一维度下的

子区间）；狆表示单个冻结比特的数量。可知，冻结

区间越大且数量越多，译码器的计算复杂度、译码周

期数量则降低越多。

２．２　流水线树型译码器结构

如图８所示，为了降低硬件资源消耗，可通过将

蝶形结构中的犳结点与犵结点合并为一个ＰＥ
［２］，实

现每个译码阶段复用ＰＥ的流水线树型译码结构。

图８　ＰＥ计算单元

文献［３］对该译码器进一步优化，使译码周期进

一步降低。码长犖＝８的ＳＣ流水线树型译码器如

图９所示，展示了流水线树型译码器结构与冻结比

特设计模式相结合的优势。图１０所示为部分和项

（ＰＳＧ）更新的结构。

图９　码长犖＝８的流水线树型译码器

码长犖＝８时，流水线树型ＳＣ译码器的译码流

程如表１所示，控制状态跳转流程如表２所示，部分

和项更新流程如表３所示。
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图１０　部分和项更新结构

表１　码长犖＝８的流水线树型译码器的译码流程

Ｃｌｏｃｋｃｙｃｌｅ Ｓｔａｇｅ２ Ｓｔａｇｅ１ Ｓｔａｇｅ０ 狌^犻

１ ４ＰＥ   

２  ２ＰＥ  

３   ＰＥ 狌^１０

４   ＰＥ 狌^３２

５  ２ＰＥ  

６   ＰＥ 狌^５４

７   ＰＥ 狌^７６

表２　码长犖＝８的控制状态跳转流程

Ｓｔａｔｅ 犿２ 犿１ 狌^犻

Ｓｔａｔｅ０ ０ ０ 狌^１０

Ｓｔａｔｅ１  １ 狌^３２

Ｓｔａｔｅ２ １  狌^５４

Ｓｔａｔｅ３  １ 狌^７６

表３　码长犖＝８的部分和项更新流程

Ｓｔａｔｅ 犛１ 犛２

Ｓｔａｔｅ０ 犛１，０犛１，１ 

Ｓｔａｔｅ１  犛２，０犛２，１犛２，２犛２，３

Ｓｔａｔｅ２ 犛１，２犛１，３ 

理论上，译码完成所有的估计比特共需要７个

周期，码长犖＝８蝶形译码的ＳＣ译码器则需要１４

个译码周期。依次递推。若给定码长犖，则流水线

树型ＳＣ译码器的理论译码周期为犖－１，ＰＥ单元

数量为犖－１，每个ＰＥ单元需要３个存储输出数据

的寄存器，因此，寄存器的总数量为３（犖－１）。相邻

的两个估计比特狌^２犻、狌^２犻＋１是同时译出的。在译码过

程中映射至流水线树型译码器的硬件架构，遇到

ＦＢＰ时可以直接跳过，即提前截止递归运算操作。

译码周期为：

犜狆＝（犖－１）－∑
狀

犽＝０

（２犽＋１－１）·犪犽 （１２）

由式（１２）可知，冻结区间的维度越大且数量越

多，译码周期数量的减少则越多。以极化码（８，３）的

流水线树型结构的ＳＣ译码器为例，如表４所示，译

码周期数量则减少至犜狆＝７－（２
１＋１－１）＝４；如表５

所示，控制状态的数量简化为２个。在低码率极化

码的条件下，ＦＢＰ的数量更多，译码延迟的降低更

显著。

表４　极化码（８，３）的流水线树型译码器的译码流程

Ｃｌｏｃｋｃｙｃｌｅ Ｓｔａｇｅ２ Ｓｔａｇｅ１ Ｓｔａｇｅ０ 狌^犻

１ ４ＰＥ   

２  ２ＰＥ  

３   ＰＥ 狌^５

４   ＰＥ 狌^７６

表５　极化码（８，３）的控制状态跳转流程

Ｓｔａｔｅ 犿２ 犿１ 狌^犻

Ｓｔａｔｅ０ １  狌^５

Ｓｔａｔｅ１  １ 狌^７６

３　译码器硬件实现与结果分析

极化码（１０２４，３８５）的流水线树型ＳＣ译码器的

硬件架构如图１１所示，主要包括ＰＥ计算网络、部

分和项计算、控制器和信道信息 ＬＬＲｓＲＡＭ 等

模块。

图１１　流水线树型ＳＣ译码器的硬件架构

控制器通过状态跳转实现对其他模块的控制。

每个控制状态对应１种译码状态，控制模块输出数

据的二进制位宽为狀－１，即犿１，犿２，…，犿狀－１。其中，

犿犻控制第犻阶段的计算内核ＰＥ的输出。部分和项

３８



王晓蕾等：一种低延迟极化码串行抵消译码器设计 ２０２１年

计算模块接收每个控制状态下的最终译码结果狌^２犻、

狌^２犻＋１，将更新计算之后的译码结果反馈至ＰＥ计算

网络模块。ＰＥ计算网络模块接收信道ＬＬＲｓ、部分

和项计算模块的反馈结果，完成当前控制状态的迭

代运算操作。所有控制状态跳转完成后，译码结束，

得到所有信息比特的估计值。

在极化码构造条件基本保持不变的情况下，本

文方法可以得到最低３９５个译码周期。部分文献的

资源使用和译码器延迟的对比如表６所示。本文设

计的流水线树型ＳＣ译码器基于 ＸｌｉｎｘＡｒｔｉｘ７平

台实现。部分文献的ＦＰＧＡ综合资源使用和译码

延迟的对比如表７所示。

表６　部分文献的资源使用和译码延迟的对比

参数 文献［３］ 文献［４］ 文献［５］ 本文

信息位／ｋｂｉｔ ５１２ ４０８ ５１２ ３８５

ＰＥ数量 １０２３ ６８２ １０２２ １０２３

延迟（周期） ８６６ ５１１ ５１１ ３９５

表７　部分文献的ＦＰＧＡ综合资源使用和译码延迟的对比

参数 文献［５］ 本文 优化值

寄存器数目 ８６６１９ ４９１５２ ４３．３％

ＬＵＴ数目 ２８３８４１ ２５７４４２ ９．３％

犳ｍａｘ／ＭＨｚ ２００ １６８ －１６％

译码延迟／μｓ ２．６ ２．３５ ９．６％

数据吞吐率／（Ｍｂｉｔ·ｓ－１） ３９４ ４３５ １０．４％

可以看出，相比于文献［５］，本文方法的寄存器

消耗降低了４３．３％，ＬＵＴ消耗降低了９．３％。本文

方法的译码延迟、数据吞吐率分别提升了９．６％和

１０．４％。本文的实验结果与理论分析结果接近。这

表明，本文通过冻结比特设计模式与流水线树型译

码器相结合的方法，实现了译码延迟的显著降低。

４　结　论

本文针对ＳＣ译码算法存在的延迟高、硬件实

现复杂度高等问题，提出了冻结比特设计模式，并将

该冻结比特设计模式与流水线树型译码器相结合，

在硬件上实现了低延迟的ＳＣ译码器。在保证极化

码构造性能的前提下，与现有译码器相比，本文译码

器的译码延迟、数据吞吐率分别提升了９．６％和

１０．４％，符合理论分析的结果。
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基于差分编码技术的１２５犌犫犻狋／狊高速
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摘　要：　研究并设计了一种基于差分编码技术的１２．５Ｇｂｉｔ／ｓ高速ＳｅｒＤｅｓ发射机。该电路由并

串转换模块、去加重控制模块和驱动模块组成。驱动模块采用电流模逻辑异或门结构，动态负载

的加入可以在降低功耗的同时实现与传输线的阻抗匹配。首次提出在并串转换模块中加入差分

编码电路的解决方案，以保证原码输出，从而使数据在发射机内完成差分编解码的过程。后仿真

结果表明，发射机数据传输速度达到１２．５Ｇｂｉｔ／ｓ。此时发射机整体功耗为３９ｍＷ，输出总抖动为

０．０５ＵＩ，远小于ＪＥＳＤ２０４Ｂ标准所要求的０．３ＵＩ。
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犓犲狔狑狅狉犱狊：　ｄｉｆｆｅｒｅｎｔｉａｌｅｎｃｏｄｉｎｇ；ｈｉｇｈｓｐｅｅｄＳｅｒＤｅｓ；ｃｕｒｒｅｎｔｍｏｄｅｌｏｇｉｃＸＯＲｇａｔｅ；ｄｙｎａｍｉｃｌｏａｄ

０　引　言

在高速数据传输系统中，传统的并行传输技术

因其时序同步困难、抗干扰能力弱等因素的限制，已

不能满足系统对数据传输速率的要求。为了提升数

据的 传 输 速 率，高 速 ＳｅｒＤｅｓ 技 术 （Ｓｅｒｉａｌｉｚｅｒ／

Ｄｅｓｅｒｉａｌｉｚｅｒ）应运而生。其主要功能为：在发送端，
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将多路并行的低速信号转换成一路串行的高速信

号，经传输信道送达接收端后，再重新将数据恢复成

原先的并行低速信号［１］。不同于并行传输技术，

ＳｅｒＤｅｓ在传输过程中不需要传输同步时钟，且差分

信号的引入也在提升数据传输速率的同时增强了信

号的抗干扰和抗噪声能力［２］。基于以上优势，

ＳｅｒＤｅｓ技术逐渐取代并行传输技术，成为主流的高

速接口技术［３］。

在此背景下，本文对目前较流行的高速ＳｅｒＤｅｓ

发射机电路进行了深入研究。首先，针对数据合成

时钟在工艺角、电源电压和温度（Ｐｒｏｃｅｓｓｃｏｒｎｅｒ，

ＶｏｌｔａｇｅａｎｄＴｅｍｐｅｒａｔｕｒｅ，ＰＶＴ）变化时所引起的

输出误码问题，提出了采用电流模逻辑（Ｃｕｒｒｅｎｔ

ＭｏｄｅＬｏｇｉｃ，ＣＭＬ）异或门驱动器来完成最后一级

并串转换和数据输出的解决方案。其次，在系统中

加入差分编码电路，使数据在发射机内完成差分编

解码，从而达到原码输出的目的；最后，考虑高速低

功耗和阻抗匹配，对驱动器进行了一定程度上的优

化和改进，发射机最终实现１２．５Ｇｂｉｔ／ｓ的数据

输出。

１　发射机电路架构

发射机电路主要由４０２并串转换模块、去加

重控制模块、驱动模块和偏置电路模块组成。４０２

并串转换模块将输入的４０路３１２．５Ｍｂｉｔ／ｓ单端信

号转换为两路６．２５Ｇｂｉｔ／ｓ的差分信号，该模块所需

的时钟信号由锁相环ＰＬＬ提供。去加重模块通过

控制产生正向数据和反相延时数据的驱动器个数来

调整流经负载的电流大小，从而控制输出电压的去

加重程度。驱动模块实现驱动功能。

图１　发射机电路架构

２　发射机整体电路设计

２．１　４０∶２并串转换电路设计

并串转换电路的主要功能是将低速的并行数据

转换成高速的串行数据。通过对锁相环ＰＬＬ提供

的６．２５ＧＨｚ差分时钟信号进行多次分频，可以得

到二分频时钟（３．１２５ＧＨｚ）、四分频时钟（１．５６２５

ＧＨｚ）和占空比为２０％的二十分频时钟（３１２．５

ＭＨｚ）。在时钟的作用下，输入的 ４０ 路 ３１２．５

Ｍｂｉｔ／ｓ单端并行信号经过５１，２１，２１三级结

构不同的 ＭＵＸ电路，转换为两路６．２５Ｇｂｉｔ／ｓ的差

分信号。４０２并串转换电路架构如图２所示。

图２　４０∶２并串转换电路架构

２．２　差分编码电路设计

差分编码是用相邻码元的跳变和不跳变来表示

消息代码，与码元本身的电位或极性无关。本文通

过引入差分编码电路，使数据在发射机内实现差分

编解码，从而达到原码输出的目的。其编码规则

如下：

犙狀＝犇狀犙狀－１，

犙０＝犇０
（１）

式中，犇狀为原始数据，犙狀为经差分编码后的数据。

为节省芯片面积与降低设计难度，在数据完成第一

级 ＭＵＸ５１并串转换后，对４０位数据顺次进行

异或操作，从而实现数据编码。

图３　差分编码电路结构图

电路中犙狀－１７ 初值为０，犇０～犇７为８路传输速度

为１．５６２５Ｇｂｉｔ／ｓ的单端并行数据，当输入的８位

并行数据为“１１００１０１１”时，经差分编码后的数据应

变为“１０００１１０１”，如图４所示。仿真结果与分析结

果一致。

２．３　去加重控制电路设计

当高速信号在信道上传输时，由于信道的非理
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想性，信号中的高频成分会被衰减，从而产生严重的

码间干扰现象［４］。为避免出现这种问题，本文采用

二阶去加重技术来补偿信道中的高频损失［５］。其实

现方法如图５所示。

图４　差分编码仿真结果

图５　二阶去加重原理图

驱动器输出信号ＰｏｓｔｃｕｒｓｏｒＳｉｇｎａｌ是主输出

信号 ＭａｉｎＳｉｇｎａｌ经反相延时１ｂｉｔ后的信号。控制

信犛ｉ通过控制不同权重的 ＰｏｓｔｃｕｒｓｏｒＳｉｇｎａｌ与

ＭａｉｎＳｉｇｎａｌ进行耦合，实现对主输出信号 Ｍａｉｎ

Ｓｉｇｎａｌ的高频跳变沿的加强或者连续“０”和连续“１”

的削弱。当驱动器输出信号为“０１０００”时，负载上第

一个“１”出现时对应的等效电流为犐Ｍａｉｎ＋犐Ｐｏｓｔ；而第

二个“０”出现时负载对应的等效电流为－（犐Ｍａｉｎ＋

犐Ｐｏｓｔ），这样便加重了“１”到“０”的跳变沿。最后两个

“０”为连续出现的“０”，负载上对应的等效电流为

犐Ｍａｉｎ－犐Ｐｏｓｔ，这样便降低了连续输出的低频分量的摆

幅。在电路设计中，主驱动器由２０个子驱动器并联

组成，其中１２个子驱动器固定输出 ＭａｉｎＳｉｇｎａｌ，去

加重控制信号犛ｉ按照二进制关系控制另８个子驱动

器，电路最高可实现－４．５ｄＢ的去加重控制。

本文设计的驱动器采用异或门输出，且需要实

现解码功能，因此需对驱动器的输入信号进行一定

的调整。由式（１）可推出原码犇狀＝犙狀犙狀－１，因此

可将异或门驱动器的输入信号分为奇偶两组信号

（即奇信号犙狀－１与偶信号犙狀，相差半个周期）进行异

或操作，从而实现原码输出。其时序图如图６所示。

当控制信号犛ｉ＝０时，异或门驱动器的输入信

号为犙狀与犙狀－１。此时犙狀－１的上半周期对应犙狀的下

半周期，根据解码规则，驱动器输出原码犇狀。同时，

犙狀－１的下半周期对应犙狀－２的上半周期，二者进行异

或操作后驱动器输出原码犇狀－１。在一个犙狀－１的周

期内，驱动器可输出两位原码（犇狀与犇狀－１），从而完

成解码功能。同理，当控制信号犛ｉ＝１时，输入信号

为整体延时半周期的信号犙ｎ与犙狀－１，在一个犙狀－１的

周期内，驱动器输出反相延时信号犇狀与犇狀－１。这样

就能通过控制产生主信号与反相延时信号的驱动器

个数来调整流经负载的电流大小，从而控制输出电

压的去加重程度。

图６　去加重信号控制下驱动器输入输出时序图

２．４　犆犕犔异或门驱动电路设计

在传统发射机电路中，通常采用高频时钟来完

成最后一级 ＭＵＸ２１功能。但在ＰＶＴ变化的情

况下，数据合成时钟的抖动将会对数据的时序关系

产生严重干扰，从而产生误码［６］。为避免ＰＶＴ波动

时的时序变化对输出数据的影响，本文采用ＣＭＬ

异或门驱动器来完成最后一级并串转换和数据输

出。传统的ＣＭＬ异或门驱动器结构如图７所示。

恒定电流源Ｍ１为电路提供偏置电流，输入的差分信

号Ａ、Ｂ通过控制 ＭＯＳ管的导通或截止，在实现异

或功能的同时使输出电压幅度在犞ＤＤ与（犞ＤＤ－

犐ｓｓ犚）之间浮动。上拉电阻犚 一般为５０Ω，用以实

现与传输线的阻抗匹配。

图７　传统ＣＭＬ异或门驱动器结构示意图

２．４．１　低功耗型ＣＭＬ异或门驱动器

传统的ＣＭＬ异或门驱动器具有驱动能力强、

７８
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传输速率快、抗干扰能力强等优点，但通过负载的电

流仅为驱动器输出总电流的１／４，因此功耗很高
［７］。

出于低功耗设计考虑，本文对该驱动器进行了优化

和改进，其结构如图８所示。Ｍ１与 Ｍ２６为恒定电流

源，Ｍ２～Ｍ２５在差分信号Ａ与Ｂ的控制下导通或截

止，实现异或功能。当 Ａ＝“０”、Ｂ＝“１”时，犞Ｐ端输

出为高电平，犞Ｎ端输出为低电平，电流源提供的电

流全部从犞Ｐ端经过负载犚Ｌ流向犞Ｎ端，大大降低了

驱动器的功耗。此时可以得到负载两端的电压差：

犞Ｐ－犞Ｎ ＝犞ｄｄ－犞ｄｓ２６＋２犞ｄｓＮ＋２犞ｄｓＰ ＋｜犞ｄｓ１（ ）｜

（２）

式中，犞ｄｓＮ 为 处 于 深 线 性 区 的 导 通 ＮＭＯＳ 管

Ｍ１５，２１，２２，２５的漏源电压差，犞ｄｓＰ为同样处于深线性区

的导通ＰＭＯＳ管 Ｍ２，５，６，１２的漏源电压差。

图８　低功耗型ＣＭＬ异或门驱动器结构示意图

２．４．２　阻抗匹配电路设计

为实现该低功耗型驱动器与传输线之间的阻抗

匹配，常用的方法是在驱动器的输出端犞Ｐ与犞Ｎ之

间串联一个阻值为１００Ω的电阻
［８］。但串联电阻会

导致驱动器的功耗增加近一倍（负载犚Ｌ＝１００Ω）。

因此，本文在主驱动器电路中加入动态负载，以实现

阻抗匹配。阻抗匹配电路结构如图９所示。其中，

驱动器ＩＩ为动态负载提供输入，不参与２．３节所述

的去加重控制过程。

图９　阻抗匹配电路结构

由于传输线的特征阻抗犣０等于５０Ω，根据阻

抗匹配原理，驱动器的单端输出电阻也应为５０

Ω。驱动器输出端电路中的整体驱动器的输出电

阻主要由动态负载决定，其等效电路模型如图１０

（ａ）所示。该电路是由反相器与电阻并联构成的

电压 并 联 负 反 馈 放 大 电 路［７］，其 闭 环 输 出 电

阻为：

犚ｏｆ＝
犚ｏｐｅｎ

１＋ 犃Ｖ犉
（３）

式中，犚ｏｐｅｎ为开环输出电阻，犃Ｖ为开环时电路增益，

犉为闭环时反馈系数。

（ａ）动态负载等效电路模型 （ｂ）开环时输出电阻计算

图１０　动态负载的等效电路模型与输出电阻

当两个 ＭＯＳ管均处于饱和状态时，可由图１０

（ｂ）所示电路计算动态负载的输出电阻。考虑沟道

长度调制效应，可得开环输出电阻：

犚ｏｐｅｎ＝犚２‖狉ｏ１‖狉ｏ２ （４）

此时有开环增益：

犃Ｖ＝－ 犵ｍ１＋犵（ ）ｍ２ 犚ｏｐｅｎ （５）

闭环时反馈系数为：

犉＝
犚１

犚１＋犚２
（６）

将式（４）～（６）代入式（３），可得：

犚ｏｆ＝
犚ｏｐｅｎ

１＋ 犃Ｖ犉
＝

　　　　
犚２‖狉ｏ１‖狉ｏ２

１＋ 犵ｍ１＋犵（ ）ｍ２ （犚２‖狉ｏ１‖狉ｏ２）
犚１

犚１＋犚２

（７）

式中，犵ｍ１，２与狉ｏ１，２为场效应管 Ｍ１，２的跨导和沟道

长度调制效应等效电阻。通过合理设置放大系

数犃Ｖ与负反馈电阻犚２的值，可实现５０Ω的阻抗

匹配。阻抗校正后犛１１仿真曲线如图１１所示。

通过对驱动器进行犛参数仿真，可知，即使当发

射机传输数据频率达到１２．５ＧＨｚ，共模回波损

耗（｜犛１１｜）仍大于ＪＥＳＤ２０４Ｂ协议
［９］所要求的

６ｄＢ。
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图１１　阻抗校正后犛１１仿真曲线

３　发射机整体电路仿真结果

３．１　发射机电路的前仿真结果

１）验证发射机电路输出数据的正确性。当去

加重程度为０ｄＢ时，设置仿真工艺角为ＴＴ，仿真温

度为 ２７ ℃，发射机选择输入 ４０ 位并行数据：

１１００１０１１， ００１０１１００， ０１０１０１０１， １０１１００１１，

０１１０１１００，此时发射机负载一端的输出波形如图１２

所示。

图１２　ＴＴ，２７℃，去加重程度为０ｄＢ时信号输出波形

可以看出，输入的４０位数据从７．６ｎｓ开始输

出，输出数据与输入数据一致且数据传输速率达到

了１２．５Ｇｂｉｔ／ｓ。这表明数据在发射机内成功完成

差分编解码的过程。此时输出数据的眼图如图１３

所示。可以看出，眼幅为５９８．９ｍＶ，总抖动
［１０］为

０．０１１ＵＩ。

图１３　ＴＴ，２７℃，去加重程度为０ｄＢ时信号输出眼图

２）验证发射机电路去加重实现情况。相同数

据进行８种不同程度去加重配置后的仿真波形叠加

图如图１４所示。可以看出，去加重程度每上升一

级，连续输出的低频分量的摆幅约下降３４ｍＶ。

图１４　ＴＴ，２７℃，８种程度去加重配置后的波形叠加图

３）验证发射机电路整体性能。对发射机进行

ＰＶＴ仿真。工艺角分别为ＴＴ、ＦＦ、ＳＳ，电源电压波

动为±１０％，温度分别为－５５℃，２７℃，１２５℃。其

中，输出信号眼图质量在典型、最好和最差时对应的

条件如表１所示。

表１　ＰＶＴ参数仿真结果

眼图质量 对应条件 眼幅／ｍＶ 抖动（ＵＩ）

典型 ＴＴ，１．２５Ｖ，２７℃ ５９８．９ ０．０１１

最好 ＦＦ，１．３７５Ｖ，－５５℃ ７６１．４ ０．００６

最差 ＳＳ，１．１２５Ｖ，１２５℃ ４６８．６ ０．０４０

３．２　发射机电路的后仿真结果

在前仿结果达到预期目标后，本文采用６５ｎｍ

ＣＭＯＳ工艺，完成了对版图的绘制，如图１５所示。

图１５　发射机电路版图

在完成ＤＲＣ与ＬＶＳ验证后，通过提取寄生参

９８
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数进行后仿真。设置仿真工艺角为ＴＴ，仿真温度

为２７℃，去加重程度为０ｄＢ，此时发射机输出眼图

如图１６所示。可以看出，后仿真结果大致与前仿真

相同，此时发射机抖动为０．０５ＵＩ，整体功耗为

３９ｍＷ。

图１６　发射机电路后仿真输出眼图

４　结　论

介绍了一种基于差分编码技术的１２．５Ｇｂｉｔ／ｓ

高速ＳｅｒＤｅｓ发射机电路。驱动器采用电流模逻辑

异或门结构，解决了数据合成在ＰＶＴ变化时所引起

的输出误码问题。同时，首次提出在并串转换模块

中加入差分编码电路的方法，以保证原码输出。后

仿真测试结果显示，发射机数据传输速率达到了

１２．５Ｇｂｉｔ／ｓ。此时发射机整体功耗为３９ｍＷ，输出

抖动为０．０５ＵＩ，符合ＪＥＳＤ２０４Ｂ协议小于０．３ＵＩ

的要求。
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摘　要：　量子芯片是运用量子力学基本原理构建实用化计算机的基础。各国研究团队通过近几

年的卓越研究工作，将硅基量子比特芯片技术发展成量子计算的核心方向之一。文章重点归纳了

Ｓｉ自旋量子比特的主要类型，分析了可靠量子计算实现所要求的高保真度、长程耦合等指标的关

键技术。这些技术的研究表明，硅是一个能实现全面量子计算发展的可行平台。
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０　引　言

量子芯片由量子比特和典型控制器组成，是一

种利用叠加、纠缠等量子力学原理、通过操纵量子比

特来实现并应用于量子计算机的器件。量子芯片技

术发展的趋势是固态化、芯片化，它们是具有挑战

性、影响深远的技术之一。目前，超导系统、半导体

量子点系统、微纳光子学系统、原子／离子系统等量

子计算系统的研究均为固态化、芯片化的发展趋势。

超导量子计算是通过采用超导电子电路实现的

量子计算机完成。Ｇｏｏｇｌｅ公司、ＩＢＭ 公司、Ｉｎｔｅｌ公

司和欧洲微电子研究中心（ＩＭＥＣ）均开展了超导量

子计算研究。２０１６年，文献［１］报道了一个具有多

达９个完全可控的量子比特的１Ｄ阵列。文献［２］

报道了一个具有１６个量子比特的２Ｄ阵列。２０１９

年，报道了一个５４个ｔｒａｎｓｍｏｎ量子比特组成的２Ｄ

阵列，矩形晶格中的每个量子比特均可被耦合到４

个最近的量子比特。该阵列在２００ｓ内完成了在当

今最大超级计算机Ｓｕｍｍｉｔ上需要１００００年才能
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完成的运算量。基于超导系统的量子计算走在了基

于其他物理系统的量子计算前列［３］。

基于Ｓｉ量子点的量子芯片主要采用ＩＶ族Ｓｉ／

ＳｉＧｅ异质结材料和Ｓｉ基 ＭＯＳ材料。自旋量子比

特因超长量子退相干时间、半导体工艺兼容性等特

点而成为量子计算研究的核心方向之一。新南威尔

士大学（ＵＮＳＷ）团队、Ｉｎｔｅｌ公司、ＩＭＥＣ、法国原子

能委员会电子与信息技术实验室（ＣＥＡＬｅｔｉ）等积

极开展了量子芯片研究，取得了一些成果。如，Ｓｉ

基 ＭＯＳ和ＳｉＧｅ异质结构成的自旋量子比特，其弛

豫时间超过数百毫秒，量子退相干时间超过数百微

秒［４］；同位素丰富的Ｓｉ材料制作的量子芯片，其单

量子比特门控保真度超过９９．９％
［５６］；双量子比特

达到９８％
［７］，与可行量子容错计算的要求非常接

近。目前的研究重点为多比特逻辑门操作和Ｓｉ基

量子点量子比特的大规模制造技术。Ｉｎｔｅｌ公司、

ＣＥＡＬｅｔｉ、ＩＭＥＣ等已在半导体工艺线上开展Ｓｉ基

量子芯片的研制。

１　Ｓｉ量子比特技术

１．１　概述

基于Ｓｉ量子点的量子芯片采用ＩＶ族Ｓｉ／ＳｉＧｅ

异质结材料和Ｓｉ基 ＭＯＳ材料。工作原理是，通过

对材料上的电极施加电场来囚禁量子点，通过量子

点中不同电子自由度来编码量子比特。硅量子比特

的类型有单电子自旋编码量子比特、空穴编码量子

比特、电荷量子比特、自旋单态三重态量子比特、交

换量子比特等。关于自旋量子比特的技术研究较

多，其关键技术有：获得满足容错计算要求的量子比

特门操作的高保真度；多量子比特的长程耦合及扩

展；高温量子比特操作；与ＳｉＣＭＯＳ的兼容集成性。

１．２　犛犻自旋量子比特的类型

先进的Ｓｉ量子比特技术可归纳为五种类型，

叙述如下。１）栅极定义 ＭＯＳ自旋量子比特。在

硅晶圆片上制作 ＭＯＳ栅结构，电学上只吸引栅极

下的一个电子，利用其单电子自旋的两个能级作

为量子比特［８９］。２）栅极定义Ｓｉ／ＳｉＧｅ自旋量子比

特。在ＳｉＧｅ虚拟衬底上利用晶格失配生长应变硅

层，利用栅偏压限制的单电子自旋作为量子比

特［１０１１］。３）栅极定义的Ｓｉ／ＳｉＧｅ单态三重态量子

比特。利用两个或三个量子点和两个或三个自旋

的两个集合态构成一个量子，即利用一对栅定义

的Ｓｉ／ＳｉＧｅ量子点中的两个或三个电子构成量子

比特［１２１４］。４）ＭＯＳＦＥＴ转换的自旋量子比特。通

过冷却 ＭＯＳＦＥＴ，将单个电子限制在通道区的特

定位置，利用它们的自旋作为量子比特［１５１７］。５）

施主量子比特。硅外延生长后，通过离子注入或

扫描隧道显微镜将单个Ｐ施主放置于表面，小于５

Ｋ温度时，受制于Ｐ施主的一个单自旋电子作为

量子比特［１８２０］。

１．３　衬底材料

天然可用Ｓｉ由９２．２％ ２８Ｓｉ、４．７％ ２９Ｓｉ和３．１％

３０Ｓｉ组成。其中，仅有２９Ｓｉ具有核自旋，该波动是量

子比特退相干（信息损失）的主要来源。目前，该高

质量３００ｍｍ硅外延２９Ｓｉ核自旋耗尽层的制作技术

正在研制中［２１２２］，抑制退相干是主要目的。研究已

证明，在ＳｉＧｅ上生长的纯同位素２８Ｓｉ应变层有助于

降低信息损失［２３］。

１．４　长程耦合

将量子信息从一个量子比特传输到有一定距离

的另一个量子比特是一个巨大的挑战。少量（约２０

个）量子比特可以制成１Ｄ或２Ｄ阵列，实现从一个

量子比特传输到另一个量子比特的顺次、最近的信

息交换。若距离较长，则需将电子自旋量子比特信

息传输到另一种移动量子比特（如微波光子）［２４２５］。

微波光子量子比特的传输可通过芯片上的波导来

实现。

１．５　与犛犻犆犕犗犛集成

量子芯片与ＳｉＣＭＯＳ的集成技术可充分利用

Ｓｉ半导体领先的技术成果和成熟的产业体系，这

也是Ｓｉ量子计算体系的重要优势。有文献报道了

量子比特、读出元件（量子比特或单电子晶体管）、

逻辑运算的量子比特操纵器（微波天线）、门电极、

波导和与典型 ＳｉＣＭＯＳ元件兼容等各类电路

布局［２６２８］。

２　研究团队的技术进展

２．１　犝犖犛犠团队

２０２０年，ＵＮＳＷ 团队展示了一个被限制于

１．５Ｋ量子点中的两个量子比特的可扩展Ｓｉ量子

处理器的晶胞操作［２９］。工作原理是，将量子点从

电子库中隔离出来，经过初始化，通过两个量子点

之间的电子隧道单独进行量子比特的读取［３０３１］。

采用电驱动的自旋谐振方式，在同位素富集２８Ｓｉ中

２９



第１期 戴永红等：硅基自旋量子比特技术研究进展

一致地控制量子比特，在“热”操作期间，获得

９８．６％的单量子比特门保真度和２μｓ的相干时

间，这与天然Ｓｉ中 ｍＫ温度下的自旋量子比特相

当。这证明了晶胞可以在低于０．１Ｔ磁场下工作，

对应于３．５ＧＨｚ的量子比特控制频率。晶胞构成

了完整的Ｓｉ量子计算机的核心部分，且满足纠错

架构所需的布局约束。该项研究表明，基于自旋

的量子计算机在一个简单泵 Ｈｅ系统
［３２］（该系统

的冷却能力比稀释制冷机高１个数量级）中可以

运行于更高温度。因此，有可能实现电子器件与

量子比特阵列的集成。

２．２　犐狀狋犲犾公司

Ｉｎｔｅｌ公司积极开展Ｓｉ自旋量子比特技术研究。

２０２０年，Ｉｎｔｅｌ公司与荷兰 Ｄｅｌｆｔ理工大学共同研

究，基于Ｉｎｔｅｌ２２ｎｍＦＦＬＣＭＯＳ工艺，将１个控制

器集成于 ＢＡＧ 封装的新型低温量子控制芯片

（ＨｏｒｓｅＲｉｄｇｅ）
［３３］。该芯片用于控制１Ｋ温度下工

作的硅自旋量子比特。这种将硅自旋量子比特器件

与全新低温量子控制芯片集成的方式，迈出了实现

商用计算机的重要一步［３４］。

２．３　法国犆犈犃犔犲狋犻

２０２０年，ＣＥＡＬｅｔｉ展示了世界第一个量子集

成电路，这表明了在ＣＭＯＳ芯片上集成传统电子器

件与量子点的可能性［３５］。该量子集成电路由指令

控制器、ＤＤＳ和模拟／混合信号前端组成。采用３２

个频率分辨率为０．２ｋＨｚ的数控振荡器对３２个量

子比特进行相干控制，将双量子点（ＱＤＵＴ）偏置、信

号产生和读出等功能集成于单个芯片上，增加了误

差校正带宽和自旋读出灵敏度。该量子集成电路采

用２８ｎｍＦＤＳＯＩ工艺制作。

２．４　中国科技大学团队

国内各大学正在开展硅基量子计算的研究。中

国科技大学郭国平团队取得了多项具有国际影响力

的研究成果。在芯片制作方面发现，高真空退火可

以将器件的电子迁移率提高２倍
［３６］。在量子态操

控方面发现，在特定条件下可将电子自旋寿命提高

１００倍以上
［３７］。

３　挑战与解决方案

３．１　达到可靠计算的保真度

硅基量子点中天然存在谷能级，某些情况下自

旋与谷能级会发生相互混合，限制自旋量子比特的

操控保真度。为了消除自旋谷混合对自旋量子比

特的不利影响，达到可靠计算所要求的保真度，可采

取如下措施：１）增加硅量子点中的谷能级劈裂大小；

２）调节自旋谷混合的强度；３）制作高质量的 Ｓｉ

ＭＯＳ量子点，实现自旋量子比特的单发读出。

３．２　控制量子比特的传输变化

将量子信息从一个量子比特传输到另一个量子

比特是一个巨大挑战。文献［２８］使用浮动门来补偿

量子比特到量子比特的传输变化，采用集成交叉技

术来有效处理大量子比特阵列的布局。该系统可应

用于基于Ｓｉ／ＳｉＯ２异质结、Ｓｉ／ＳｉＧｅ异质结的自旋量

子比特。该系统可进行本地交换交互，也可以被纳

入更大的体系中，如将其用于互连量子结构的远程

量子比特耦合。

３．３　突破极低温要求的制约

为获得真正实用化的量子计算机，需要能工作

于１Ｋ以上温度的高温量子比特。硅自旋量子比特

可以在５Ｋ以下温度下工作
［３８３９］，较超导量子比特

的工作温度（低于０．１Ｋ）更有优势。近年来的研究

成果有：ＵＮＳＷ 团队在纯化Ｓｉ单量子比特上实现

了１．５Ｋ下的９８．６％保真度
［４０］；荷兰Ｄｅｌｆｔ大学团

队在１．１Ｋ 温度下通过可调的交换交互，实现了两

个量子比特的相干翻转，单比特保真度提高到

９９．３％
［４１］，这证明了Ｓｉ基量子比特体系在１Ｋ以上

温度下的通用量子门操作是可行的。

４　结束语

Ｉｎｔｅｌ公司研制了低温量子控制、ＳｉＣＭＯＳ工艺

的ＨｏｒｓｅＲｉｄｇｅ控制芯片，解决了构建量子系统的

一系列技术，表明了可靠量子计算所要求的高保真

度、长程耦合、可扩展性、灵活性等指标的可实用性。

ＣＥＡＬｅｔｉ研制了世界第一个量子集成电路。Ｄｅｌｆｔ

团队在高温量子比特上实现了两个量子比特的相干

翻转，并与ＣＥＡＬｅｔｉ合作研究了用于量子计算的

低温控制电路。ＵＮＳＷ 团队研制的Ｓｉ量子处理器

获得了接近满足量子容错计算的保真度。这些研究

预示硅基自旋量子比特技术具有进一步改进主要指

标的可能性，是一个能实现全面、容错的量子计算发

展的可行平台。
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·半导体器件与工艺·

新型阶梯变掺杂犛犻犆漂移阶跃恢复二极管
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摘　要：　漂移阶跃恢复二极管（ＤＳＲＤ）一般应用于超宽带脉冲信号源，可以将纳秒级高压脉冲换

向负载，这对于输出脉冲的上升前沿有很高的要求。文章提出了一种具有基区变掺杂的新型宽禁

带材料漂移阶跃恢复二极管，将传统的基区掺杂变为阶梯式的浓度分布，基区内形成由浓度差导

致的内建电场，该内建电场在ＤＳＲＤ放电回路反向泵浦阶段调节载流子分布，并加速载流子抽取。

利用ＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ进行了器件电路联合仿真。结果表明，在具有相同峰值的电压情况下，新结

构器件的正向注入结束时空穴最大速度较传统结构提升了２９％，电压上升率为１９．７ｋＶ／ｎｓ，较传

统结构（１５．８ｋＶ／ｎｓ）提升了２５％。新结构使反向泵浦阶段的时间降低，输出的电压脉冲前沿的上

升率更大，且工艺流程只需调节外延时的气体剂量，工艺上可实现。

关键词：　漂移阶跃恢复二极管；泵浦电路；碳化硅；内建电场；变掺杂
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ｒｅｇｉｏｎｗａｓｐｒｏｐｏｓｅｄｉｎｔｈｉｓｐａｐｅｒ，ｉｎｗｈｉｃｈｔｈｅｄｏｐｉｎｇｏｆｔｈｅｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌｂａｓｅｒｅｇｉｏｎｗｏｕｌｄｂｅｃｈａｎｇｅｄｉｎｔｏａ

ｓｔｅｐｗｉｓｅｃｏｎｃｅｎｔｒａｔｉｏｎｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎ．Ｂｕｉｌｔｉｎｅｌｅｃｔｒｉｃｆｉｅｌｄｗａｓｆｏｒｍｅｄｂｙｃｏｎｃｅｎｔｒａｔｉｏｎｇｒａｄｉｅｎｔｉｎｂａｓｅｒｅｇｉｏｎ，

ｗｈｉｃｈｗｏｕｌｄａｄｊｕｓｔｔｈｅｃａｒｒｉｅｒｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎｄｕｒｉｎｇｔｈｅｒｅｖｅｒｓｅｐｕｍｐｉｎｇｐｈａｓｅｏｆｔｈｅＤＳＲＤｄｉｓｃｈａｒｇｅｃｉｒｃｕｉｔａｎｄ

ａｃｃｅｌｅｒａｔｅｔｈｅｃａｒｒｉｅｒｅｘｔｒａｃｔｉｏｎ．ＴｈｅｊｏｉｎｔｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｏｆｔｈｅｄｅｖｉｃｅｃｉｒｃｕｉｔｗａｓｐｅｒｆｏｒｍｅｄｂｙＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ．Ｔｈｅ

ｒｅｓｕｌｔｓｓｈｏｗｅｄｔｈａｔｔｈｅｍａｘｉｍｕｍｓｔｒｕｃｔｕｒｅｈｏｌｅｖｅｌｏｃｉｔｙａｔｔｈｅｅｎｄｏｆｆｏｒｗａｒｄｉｎｊｅｃｔｉｏｎｗａｓｉｎｃｒｅａｓｅｄｂｙ２９％

ｃｏｍｐａｒｅｄｗｉｔｈｔｈｅｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌｓｔｒｕｃｔｕｒｅ，ａｎｄｔｈｅｖｏｌｔａｇｅｒｉｓｅｒａｔｅｗａｓ１９．７ｋＶ／ｎｓ，ｗｈｉｃｈｗａｓ２５％ｈｉｇｈｅｒｔｈａｎｔｈｅ

ｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌｓｔｒｕｃｔｕｒｅ（１５．８ｋＶ／ｎｓ）．Ｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄｓｔｒｕｃｔｕｒｅｒｅｄｕｃｅｄｔｈｅｔｉｍｅｏｆｔｈｅｒｅｖｅｒｓｅｐｕｍｐｉｎｇｓｔａｇｅ，ａｎｄｔｈｅ

ｖｏｌｔａｇｅｒｉｓｅｒａｔｅｏｆｔｈｅｒｉｓｉｎｇｆｒｏｎｔｅｄｇｅｏｆｔｈｅｏｕｔｐｕｔｖｏｌｔａｇｅｐｕｌｓｅｗａｓｌａｒｇｅｒ，ｗｈｉｌｅｔｈｅｔｉｍｅｗａｓｓｈｏｒｔｅｒ．Ａｓｆｏｒ

ｔｈｅｐｒｏｃｅｓｓ，ｏｎｌｙｔｈｅｇａｓｄｏｓｅｏｆｔｈｅｅｐｉｔａｘｉａｌｐｒｏｃｅｓｓｎｅｅｄｅｄｔｏｂｅｃｈａｎｇｅｄ，ｗｈｉｃｈｃｏｕｌｄｂｅｒｅａｌｉｚｅｄ．

犓犲狔狑狅狉犱狊：　ｄｒｉｆｔｓｔｅｐｒｅｃｏｖｅｒｙｄｉｏｄｅ；ｐｕｍｐｃｉｒｃｕｉｔ；ｓｉｌｉｃｏｎｃａｒｂｉｄｅ；ｂｕｉｌｔｉｎｅｌｅｃｔｒｉｃｆｉｅｌｄ；ｖａｒｉａｂｌｅｄｏｐｉｎｇ
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０　引　言

漂移阶跃恢复二极管（ＤｒｉｆｔＳｔｅｐＲｅｃｏｖｅｒｙＤｉｏｄｅｓ，

ＤＳＲＤ）是一种新型高功率半导体开关器件，由Ｉ．Ｖ．

Ｇｒｅｋｈｏｖ等人基于半导体离化波理论发明
［１］，一般应用

于超宽带（ＵｌｔｒａＷｉｄｅＢａｎｄ，ＵＷＢ）脉冲信号源，用于产

生高电压幅值、高瞬态功率及短脉冲前沿的电压脉冲

信号，脉冲信号能达到纳秒甚至皮秒级开关时间［２］。

基于ＤＳＲＤ的脉冲功率源输出波形功率可达到几百兆

瓦，器件具有高效率、高可靠性、结构紧凑和重量轻等

特点，且脉冲输出重复频率可提高至几兆赫兹，因此在

多种脉冲信号源中被作为关键器件使用［３］。

当前的脉冲功率技术向高功率、高重复频率、高

转换效率发展［４］。在几千伏甚至几十千伏的纳秒级

脉冲系统中，因单个高压硅基ＤＳＲＤ器件基区厚度

过大，单个硅基ＤＳＲＤ器件已无法满足脉冲前沿的

时间要求，需要将多个电压更低的硅基ＤＳＲＤ器件

串联使用，这极大增大了系统的体积。第一代、第二

代材料在半导体器件上的应用已经成熟，目前传统

材料在高温、高频、高压等方面遇到了瓶颈［４］。第三

代半导体新型材料的应用是ＤＳＲＤ器件性能提高

的一个重要方向。宽禁带半导体碳化硅材料具有比

硅材料更大的禁带宽度和临界击穿电场、更高的饱

和载流子速度和热导率，使得碳化硅ＤＳＲＤ器件的

性能大大优于硅ＤＳＲＤ。因此，在同等电压等级及

脉冲时间要求的脉冲系统中，碳化硅ＤＳＲＤ的串联

数量远小于硅ＤＳＲＤ，极大地节省了系统的体积，使

器件能在更高频率下工作。

在碳化硅ＤＳＲＤ领域，俄罗斯的Ｉｏｆｆｅ研究所进

行了大量的工作。Ｉ．Ｖ．Ｇｒｅｋｈｏｖ在２００３年已经实

现了４００Ｖ（前沿４ｎｓ）的脉冲
［５］，之后 Ａ．Ｖ．

Ａｆａｎａｓｙｅｖ成功实现了１．７ｋＶ（前沿５００ｐｓ）的ＳｉＣ

ＤＳＲＤ器件
［６］，Ｖ．Ａ．Ｉｌｖｉｎ等采用碳化硅ＤＳＲＤ器

件堆叠串联的方式先后实现了１０ｋＶ（前沿９００ｐｓ）

和３０ｋＶ（前沿１．６ｎｓ）的脉冲
［７８］，Ｐ·Ａ·Ｉｖａｎｏｖ

通过商用外延工艺制备了碳化硅ＤＳＲＤ器件，并测

试分析了它的反向恢复特性及各种参数变化对脉冲

特性的影响［９］，还有国外学者研究分析了温度和注

入水平对非平衡载流子寿命的影响［１０］等。国内对

这方面的研究尚有一定的欠缺，目前仅中国电子科

技集团第十三研究所、西北核技术研究所、中国工程

物理研究院和华中科技大学等单位开展了相关研

究［１１］，且大部分为硅基ＤＳＲＤ，对碳化硅ＤＳＲＤ器

件的研究尚有欠缺。在相关器件的实际研究中需要

注意，受目前工艺水平的限制，碳化硅材料的载流子

迁移率和寿命较低［１２］，使得常规碳化硅ＤＳＲＤ器件

在脉冲放电反向泵浦阶段的漂移速度为非饱和，少

数载流子空穴的抽取速度较慢，从而带来电压脉冲

前沿时间长、电压脉冲峰值低的问题，难以充分发挥

碳化硅材料的优势，在一定程度上限制了器件性能。

因此，需要提高少数载流子空穴的抽取速度，充分发

挥其材料优势，获得更好的性能。

１　阶梯变掺杂ＳｉＣＤＳＲＤ

ＳｉＣＤＳＲＤ器件是一种Ｐ＋ＰＮＮ＋型的二极管，

其基本结构如图１（ａ）所示。中间的Ｐ和Ｎ型薄掺

杂区用于存储电荷和反向耐压，首先向基区注入大

量非平衡载流子并形成等离子区，再在短时间内快

速抽取，使其空间电荷区快速扩展来快速关断，并在

器件两端形成一个电压尖峰。其中，少数载流子的

抽取速度决定了脉冲系统输出的电压脉冲前沿的脉

冲前沿时间、电压上升率。

　

　（ａ）常规的ＳｉＣＤＳＲＤ （ｂ）阶梯变掺杂ＳｉＣＤＳＲＤ

　　　　　　

（ｃ）掺杂浓度

图１　ＳｉＣＤＳＲＤ结构及掺杂浓度示意图

７９
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受目前工艺水平的限制，碳化硅材料的载流子

迁移率和载流子寿命较低，且载流子在反向泵浦阶

段的漂移速度未达到饱和，存储的少数载流子空穴

的抽取速度较慢。因此，少数载流子空穴的抽取时

间是影响脉冲前沿时间的主要因素之一，若能更快

速地抽取少数载流子，就可以获得更窄的脉冲前沿

和更快的电压上升率。基于上述原因，提出了一种

基区变掺杂的ＳｉＣＤＳＲＤ，其结构类型如图１（ｂ）所

示。本文新结构对传统ＳｉＣＤＳＲＤ的基区进行了改

造，引入了Ｎ型阶梯式变掺杂基区，其掺杂浓度在Ｐ

到Ｎ区方向上逐渐增大，同时可以采用更多的变掺

杂基区来实现这一结构，其掺杂浓度分布如图１（ｃ）

所示，主要目的是在Ｎ型基区内引入自上而下的内

建电场。在脉冲放电的反向泵浦阶段，Ｎ型基区内

的少数载流子空穴能被更快抽取，且更早被加速至

饱和速度，从而降低反向泵浦阶段的时间，使脉冲放

电回路中负载上形成的电压脉冲前沿的电压变化率

更大、时间更短。

２　器件电路联合仿真对比

２．１　犇犛犚犇泵浦电路工作原理

ＤＳＲＤ器件依靠外部的泵浦电路来产生高幅值

的窄脉冲。常规 ＤＳＲＤ的驱动泵浦电路如图２所

示［１３］。其主要工作原理为：首先在正向注入阶段依

靠高速射频 ＭＯＳ开关犛１ 的短暂开启，电容犆２ 通

过犔２、犙１ 和ＤＳＲＤ回路进行放电，使ＤＳＲＤ器件处

于正向导通区，向ＤＳＲＤ的基区注入大量少数载流

子，同时电感犔１ 也快速充电。当电流降为０时，犛１

恰好关断，电感犔１ 放电，与犔２、犆２ 和ＤＳＲＤ形成回

路，反向泵浦ＤＳＲＤ，对犔２ 反向充电，此时器件仍处

于正向导通状态。当正向注入的电荷被消耗完时，

ＤＳＲＤ快速断开，通过犔２ 的电流切换至电容犆３ 和

负载犚１，并瞬间产生一个高压脉冲
［１４］。在此过程

中，当空间电荷区边界的移动速度达到饱和时，

ＤＳＲＤ将会超快速关断。

对于输出１０ｋＶ的ＤＳＲＤ泵浦电路，其主要的

仿真参数如表１所示。

２．２　犛犻犆犇犛犚犇瞬态特性

为了验证新结构的工作效果，根据相对于传统

碳化硅ＤＳＲＤ性能的提升程度，选择相同耐压均为

１２ｋＶ的新型碳化硅ＤＳＲＤ器件与常规的碳化硅

ＤＳＲＤ器件进行仿真对比。传统碳化硅ＤＳＲＤ器件

采用的基区掺杂浓度为８ｅ１４ｃｍ－３，厚度为８０μｍ。

提出的新器件Ｎ型阶梯式变掺杂基区层数取狀＝３，

基区的掺杂浓度自上而下分别为１．５ｅ１５ｃｍ－３、

１ｅ１５ｃｍ－３和２ｅ１４ｃｍ－３，厚度对应为３０μｍ、３０μｍ

和２０μｍ。载流子寿命取最大为２μｓ
［１５］，两个器件

除了基区掺杂方式不同之外，器件尺寸和耐压值等

其他参数均相同，仿真采用的泵浦电路的参数也

一致。

图２　常规ＤＳＲＤ泵浦驱动电路

表１　泵浦电路仿真参数值

元件参数 数值 元件参数 数值

犔１／ｎＨ ５０ 犚Ｌ／Ω １００

犔２／ｎＨ ４０ 犚ｂｉａｓ／ｋΩ ６．３

犆１／ｎＦ ５０ 犞ｄｒｉａｎ／Ｖ ６００

犆２／μＦ １３．２ 犞ｂｉａｓ／Ｖ ３２４

犆３／μＦ ６ Δ犜／ｎｓ ５５

传统ＳｉＣＤＳＲＤ器件应用在泵浦电路的仿真结

果如图３所示，反映了ＳｉＣＤＳＲＤ器件在工作时内

部的电流变化及负载上电压变化。从图中可以看

出，整个器件的工作过程分为三个部分。在正向注

入后的Ｔ－时间段内，随着时间的增大，注入的少数

载流子电子浓度随着时间逐渐下降，中性平衡状态

不能被维持，形成空间电荷区，并向器件阴极移动，

移动的速度受附近的等离子体密度和多数载流子速

度的影响，同时在ＮＮ＋边界处会出现双极漂移波，

快速向ＰＮ结处移动，其移动速度与等离子体的浓

度成反比。空间电荷区的边界与漂移波相遇时，电

子空穴发生碰撞，Ｎ－区均匀分布的载流子消失，空

间电荷区的电流中断，ＤＳＲＤ超快速关断
［１５］。此时

迅速形成了器件耗尽区，脉冲前沿Δ狋约１ｎｓ。

８９
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图３　器件工作时内部电流及负载电压变化

该器件在基区主要通过阶梯式变掺杂方式来改

变基区电场的分布，在提高基区的掺杂浓度的同时，

保证了器件的阻断电压。仿真对比了器件的静态耐

压，器件在耐压状态下的电场分布如图４所示。可

以看出，传统ＤＳＲＤ器件在耐压下为普通的三角分

布；而变掺杂结构通过提高靠近阴极区域掺杂区域

的浓度，使电场下降速度更快。

图４　两种ＤＳＲＤ在耐压下的电场分布对比

器件在初始状态下（正向注入结束时）的内部载

流子速度分布如图５所示。可以看出，在同一时刻，

提出的新型碳化硅ＤＳＲＤ器件的 Ｎ型基区内部靠

近ＰＮ结一侧的少数载流子空穴速度要大于常规器

件，远离ＰＮ结一侧的空穴速度虽然有所降低，但是

远离ＰＮ结一侧的空穴经过内建电场加速后，其被

抽取的速度更快。初始状态下的空穴浓度分布如图

６所示。可以看出，由于掺杂浓度的提高，靠近ＰＮ

结一侧的空穴数量有所下降，在不影响脉冲峰值的

情况下，抽取的载流子数量会更少。这使得总体的

少数载流子空穴能够被更快地抽取，从而降低了电

压脉冲前沿时间。

图５　初始状态下内部的载流子速度

图６　初始状态下内部的空穴分布

２．３　犛犻犆犇犛犚犇脉冲输出特性

为了分析最终的输出结果，仿真了器件的动态

特性，仿真的负载输出电压结果如图７所示。可以

看出，在耐压和输出电压相同的情况下，由于基区变

掺杂碳化硅ＤＳＲＤ的空穴速度可以被更快地加速

至其饱和速度，因此相对于传统碳化硅 ＤＳＲＤ器

件，基区变掺杂碳化硅ＤＳＲＤ器件的电压脉冲前沿

时间更短，从而使对应的脉冲放电回路负载上形成

的电压脉冲前沿的电压变化率更大、时间更短。

图７　两种ＤＳＲＤ的负载输出电压对比图

９９
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提出的新结构器件在正向注入结束时的空穴最

大速度较传统结构提升了２９％，其脉冲前沿约在

４５０ｐｓ左右，电压上升率为１９．７ｋＶ／ｎｓ，相较于传

统的碳化硅ＤＳＲＤ器件提升了约２５％，器件能够更

快达到所设计的峰值电压。

３　结　论

本文主要提出了一种基区阶梯变掺杂的新型碳

化硅ＤＳＲＤ器件，并通过ＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ进行了

仿真验证。该器件通过外延条件的调整，把基区掺

杂变为阶梯式的浓度分布，器件基区内形成由浓度

差导致的内建电场，该内建电场可在ＤＳＲＤ放电回

路反向泵浦阶段调节载流子分布，并且加速载流子

被抽取，使反向泵浦阶段的时间降低，从而使得脉冲

放电回路中负载上形成的电压脉冲前沿的电压变化

率更大、时间更短。本文提出的Ｎ型阶梯式变掺杂

基区结构可以使用碳化硅外延工艺，改变传统碳化

硅ＤＳＲＤ外延时Ｎ型基区的气体剂量，工艺上可以

实现。
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一种抗总剂量辐照的新型犘犇犛犗犐器件

李孟窈，刘云涛，蒋忠林

（哈尔滨工程大学 信息与通信工程学院，哈尔滨１５０００１）

摘　要：　提出了一种具有叠层埋氧层的新栅型绝缘体上硅（ＳＯＩ）器件。针对ＳＯＩ器件的抗总电

离剂量（ＴＩＤ）加固方案，对绝缘埋氧层（ＢＯＸ）采用了叠层埋氧方案，对浅沟槽隔离（ＳＴＩ）层采用了

特殊Ｓ栅方案。利用ＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ软件，采用ＩｎｓｕｌａｔｏｒＦｉｘｅｄＣｈａｒｇｅ模型设置固定电荷密

度，基于０．１８μｍＣＭＯＳ工艺对部分耗尽（ＰＤ）ＳＯＩＮＭＯＳ进行了ＴＩＤ效应仿真，建立了条栅、Ｈ

栅、Ｓ栅三种ＰＤＳＯＩＮＭＯＳ器件的仿真模型。对比三种器件辐照前后的转移特性曲线、阈值电压

漂移量、跨导退化量，验证了该器件的抗ＴＩＤ辐照性能。仿真结果表明，有Ｓ栅的器件可以抗ｋｉｎｋ

效应，该ＰＤＳＯＩＮＭＯＳ器件的抗ＴＩＤ辐照剂量能力可达５ｋＧｙ。

关键词：　ＳＴＩ；ＰＤＳＯＩＮＭＯＳ；总剂量辐照；Ｓ栅体接触；ｋｉｎｋ效应
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０　引　言

ＳＯＩＭＯＳ器件采用了全介质隔离方式，避免了

ＰＮ结隔离引起的高温泄漏电流、高隔离区比例等

问题，降低了泄漏电流随温度的漂移［１］。ＭＯＳ管的

源漏结面积很小，可完全消除体硅器件中的寄生闩

锁效应，在抗单粒子效应和抗剂量率方面具有优

势［２］。ＳＯＩ器件还具有功耗低、速度高、制作简单等

优点，特别适用于低压、低功耗、短沟道器件领域［３］。

ＳＯＩ器件的独特优势使其在抗 ＴＩＤ辐照加固方面

受到关注［４］。
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ＴＩＤ效应对半导体器件的损害机理是在氧化物

中形成氧化物陷阱电荷，从而形成界面陷阱电荷。

氧化物与半导体材料界面处的正电荷增加，导致漏

电流增大、阈值电压漂移和跨导退化等［５］。ＳＯＩ器

件包含栅氧层、ＳＴＩ层和ＢＯＸ层等氧化层，这些氧化

层一定程度上均会受ＴＩＤ辐照的影响
［６］。在０．２５μｍ

及以下节点工艺中，栅氧层的厚度小于１０ｎｍ，辐照对

阈值电压漂移量的影响很小，ＴＩＤ辐照所致的栅氧

层陷阱电荷对性能的影响可忽略不计［７］。因此，

ＳＴＩ层和ＢＯＸ层厚度缩减有限成为了器件受ＴＩＤ

辐照退化的主要原因。

本文针对ＳＯＩ器件的ＢＯＸ层、ＳＴＩ层进行了

抗ＴＩＤ辐照加固，提出了一种具有叠层埋氧层的新

栅型（称为Ｓ栅）ＳＯＩＮＭＯＳ器件。该Ｓ栅器件可

抗高剂量的ＴＩＤ辐照，避免了宽长比设计限制（传

统环栅）、版图面积过大（Ｈ 栅）等缺点。利用器件

仿真软件ＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ对基于０．１８μｍＣＭＯＳ

工艺的条栅、Ｈ 栅、Ｓ栅三种ＰＤＳＯＩ器件进行了

ＴＩＤ效应仿真，对比了辐照前后的电特性，给出了

Ｈ栅、Ｓ栅的抗ＴＩＤ辐照机理解释，验证了Ｓ栅器

件的抗ｋｉｎｋ效应性能。

１　器件仿真

通过ＳｙｎｏｐｓｙｓＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ器件仿真软

件，构建３Ｄ物理仿真器件模型。器件建模的仿真

参数如表１所示。

表１　器件建模的仿真参数

参数 数值

条栅 Ｈ栅 Ｓ栅

沟道长度／μｍ ０．１８ ０．１８ ０．１８

沟道宽度／μｍ ０．３６ ０．３６ ０．３６

多晶硅厚度／μｍ ０．１ ０．１ ０．１

栅氧厚度／μｍ ０．００５ ０．００５ ０．００５

硅膜厚度／μｍ ０．１６ ０．１６ ０．１６

牺牲层厚度／μｍ  ０．０１ ０．０１

ＢＯＸ层厚度／μｍ ０．０６ ０．０６ ０．０６

源／漏掺杂浓度／ｃｍ３ １×１０２０ １×１０２０ １×１０２０

衬底掺杂浓度／ｃｍ３ ４×１０１７ ４×１０１７ ４×１０１７

三种器件的关键参数相同。模拟仿真中，添加

的物理模型有：载流子速度饱和效应模型、肖特莱产

生复合模型、载流子迁移率模型、禁带变窄效应模

型、绝缘体固定电荷模型。利用绝缘体固定电荷模

型，采用固定电荷密度的方式模拟ＴＩＤ效应在ＳＯＩ

ＮＭＯＳ器件中的作用
［８］。条栅、Ｈ 栅、Ｓ栅 ＳＯＩ

ＮＭＯＳ的３Ｄ结构分别如图１、２和３所示。

图１　条栅ＳＯＩＮＭＯＳ的３Ｄ结构

图２　Ｈ栅ＳＯＩＮＭＯＳ的３Ｄ结构

图３　Ｓ栅ＳＯＩＮＭＯＳ的３Ｄ结构

２　仿真结果与分析

将３Ｄ物理模型中的栅氧层、ＳＴＩ层、ＢＯＸ层定

义为ＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ中的“Ｏｘｉｄｅ”材料，则可将绝

缘体固定电荷模型应用于氧化层与半导体材料界面

处。分别设置８个不同的正固定电荷密度犙 来模

拟仿真０～５ｋＧｙ的辐射剂量。定义条件１～８对应

的犙值分别为３．５×１０１０，０．５×１０１２，１．０×１０１２，１．５

×１０１２，２．０×１０１２，２．５×１０１２，３．０×１０１２，３．５×１０１２

ｃｍ－２。条件１等同于无辐射环境，３．２６×１０１２ｃｍ－２

对应的犙值等同于５ｋＧｙ的伽马射线
［９］。为了更

好地证明新型ＰＤＳＯＩＮＭＯＳ器件的抗ＴＩＤ辐照

特性，仿真所设置的最高正固定电荷密度为３．５×

１０１２ｃｍ－２，即条件８。
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２．１　犅犗犡层加固

针对ＢＯＸ层采用叠层埋氧加固方案，即在埋氧

层与硅膜层之间增加一个牺牲层。ＢＯＸ层的加固

结构如图４所示。辐照后，牺牲层内会产生大量的

负电荷，它们与辐照后的埋氧层中的固定正电荷相

互抵消，减弱了辐照后的阈值电压漂移量，改善了亚

阈值斜率，减小了关态泄漏电流，达到抗ＴＩＤ效应

的目的［１０］。

图４　ＢＯＸ层的加固结构

仿真时，构建无ＳＴＩ的条栅ＳＯＩＮＭＯＳ３Ｄ模

型，设置栅氧层厚度为５ｎｍ。通过在不同位置设置

不同的固定电荷密度，以模拟ＴＩＤ的辐照作用。无

ＳＴＩ的条栅ＳＯＩＮＭＯＳ辐射前后的特性转移曲线

如图５所示。

可以看出，辐照前后的特性转移曲线基本重合，

没有影响。因此，可以忽略 ＴＩＤ 效应对栅氧层、

ＢＯＸ层的影响，而主要考虑ＴＩＤ效应对ＳＴＩ层的

影响。

２．２　犛犜犐加固

为更好说明新型Ｓ栅的抗辐照性能，增加了传

统Ｈ栅ＳＯＩＮＭＯＳ器件作对比。漏极电压为５Ｖ，

栅极偏置电压为－１～５Ｖ。

图５　无ＳＴＩ的条栅ＳＯＩＮＭＯＳ辐射前后的转移特性曲线

２．２．１　漏电流的分析

不同固定电荷密度下条栅ＳＯＩＮＭＯＳ的转移

特性曲线如图６所示。可以看出，条栅ＳＯＩＮＭＯＳ

的关态漏电流随固定电荷密度的增大而迅速增大，

在条件８时，关态漏电流几乎等于开态电流。这说

明，随着辐照剂量增大，传统条栅ＳＯＩＮＭＯＳ不能

完全关闭，导致器件失效。开态漏电流随着固定电

荷密度的增大而稍有上升。因此，ＴＩＤ效应对传统

条栅ＳＯＩＮＭＯＳ漏电流的影响较大。

图６　不同固定电荷密度下条栅ＳＯＩＮＭＯＳ的转移特性

曲线

不同固定电荷密度下 Ｈ栅ＳＯＩＮＭＯＳ的转移

特性曲线如图７所示。可以看出，Ｈ栅ＳＯＩＮＭＯＳ

的转移特性曲线几乎重合，即在条件８时，仍没有对

器件产生影响，器件内没有产生寄生漏电路径。原

因是，Ｈ 栅ＳＯＩＮＭＯＳ额外引入了两条长栅，将

ＳＴＩ与通电路径完全隔离，使有源区间的电流只能

从超薄栅氧层流过。因此，该器件具有很强的抗

ＴＩＤ性能
［１１］。

图７　不同固定电荷密度下 Ｈ 栅ＳＯＩＮＭＯＳ的转移特性

曲线

不同固定电荷密度下Ｓ栅ＳＯＩＮＭＯＳ的转移

特性曲线如图８所示。
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图８　不同固定电荷密度下Ｓ栅ＳＯＩＮＭＯＳ的转移特性

曲线

可以看出，Ｓ栅ＳＯＩＮＭＯＳ在条件８时的关态

漏电流稍有上升，开态电流基本无变化。这表明，Ｓ

栅ＳＯＩＮＭＯＳ可达到的抗ＴＩＤ辐照剂量为５ｋＧｙ。

对比图７和图８可知，Ｓ栅ＳＯＩＮＭＯＳ的抗ＴＩＤ效

应能力不如传统Ｈ栅强，但 Ｈ栅ＳＯＩＮＭＯＳ的版

图面积大。因此，在非超高辐照环境下，Ｓ栅ＳＯＩ

ＮＭＯＳ具有更好的抗ＴＩＤ性能。

２．２．２　阈值电压和跨导的提取和分析

利用ＳｙｎｏｐｓｙｓＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ 中的Ｉｎｓｐｅｃｔ

工具，分别对三种ＳＯＩＮＭＯＳ在不同固定电荷密度

下提取了阈值电压和跨导。三种器件不同固定电荷

密度下辐照前后的阈值电压漂移量、阈值电压漂移

量百分比、跨导漂移量、跨导漂移量百分比分别如表

２～表５所示。

可以看出，随着固定正电荷密度的逐步增加，三

种器件的阈值电压和跨导均负向漂移。在条件８

时，条 栅 器 件 的 阈 值 电 压 漂 移 量 百 分 比 为

７０．９２５％，跨导退化量百分比为５０．４６７％，误差大；

Ｈ栅器件的阈值电压漂移量百分比为０．０１０％，跨

导退化量百分比为７．３９５％，误差最小；Ｓ栅器件的

阈值电压漂移量仅为９．４２３％，跨导漂移量仅为

７．４５３％，误差很小。这表明，ＴＩＤ效应对传统条栅

器件的阈值电压、跨导的影响很大，对 Ｈ 栅器件和

Ｓ栅器件的的阈值电压、跨导的影响均很小。新型

Ｓ栅ＳＯＩＮＭＯＳ器件的抗 ＴＩＤ辐照剂量能力为

５ｋＧｙ。

表２　不同固定电荷密度下辐照前后的阈值电压漂移量

器件结构 阈值电压漂移量／Ｖ

条件１ 条件２ 条件３ 条件４ 条件５ 条件６ 条件７ 条件８

条栅ＰＤＳＯＩ １．１３５ ０．９５９ ０．７６３ ０．５５９ ０．５１０ ０．４２２ ０．３７９ ０．３３０

Ｈ栅ＰＤＳＯＩ １．１７９ １．１７７ １．１７３ １．１７２ １．１７１ １．１６８ １．１６７ １．１６７

Ｓ栅ＰＤＳＯＩ １．１７８ １．１０９ １．１０７ １．１０５ １．１０２ １．１００ １．０９０ １．０６７

表３　不同固定电荷密度下辐照前后的阈值电压漂移量百分比

器件结构 阈值电压漂移量百分比／％

条件１ 条件２ 条件３ 条件４ 条件５ 条件６ 条件７ 条件８

条栅ＰＤＳＯＩ 　０ １５．５０７ ３２．７７８ ５０．７４９ ５５．０６６ ６２．８１９ ６６．６０７ ７０．９２５

Ｈ栅ＰＤＳＯＩ 　０ ０．００１ ０．００５ ０．００６ ０．００６ ０．００９ ０．０１０ ０．０１０

Ｓ栅ＰＤＳＯＩ 　０ ５．８５７ ６．０２７ ６．１９７ ６．４５２ ６．６２１ ７．４７０ ９．４２３

表４　不同固定电荷密度下辐照前后的跨导漂移量

器件结构 跨导漂移量／ｍＳ

条件１ 条件２ 条件３ 条件４ 条件５ 条件６ 条件７ 条件８

条栅ＰＤＳＯＩ ０．０００５３５ ０．０００４１７ ０．０００２９２ ０．０００２８８ ０．０００２８４ ０．０００２８２ ０．０００２７０ ０．０００２６５

Ｈ栅ＰＤＳＯＩ ０．０００３１１ ０．０００３０４ ０．０００３０１ ０．０００３００ ０．０００２９８ ０．０００２９７ ０．０００２９２ ０．０００２８８

Ｓ栅ＰＤＳＯＩ ０．０００３２２ ０．０００３１４ ０．０００３０８ ０．０００３０７ ０．０００３０７ ０．０００３０６ ０．０００３００ ０．０００２９８

表５　不同固定电荷密度下辐照前后的跨导漂移量百分比

器件结构 跨导漂移量百分比／％

条件１ 条件２ 条件３ 条件４ 条件５ 条件６ 条件７ 条件８

条栅ＰＤＳＯＩ ０ ２２．０５６ ４５．４２０ ４６．１６８ ４６．９１６ ４７．２９０ ４９．５３３ ５０．４６７

Ｈ栅ＰＤＳＯＩ ０ ２．２５１ ３．２１５ ３．５３７ ４．１８０ ４．５０２ ６．１０９ ７．３９５

Ｓ栅ＰＤＳＯＩ ０ ２．４８４ ４．３４８ ４．６５８ ４．６５８ ４．９６８ ６．８３２ ７．４５３
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２．３　犽犻狀犽效应

本文所用仿真模型的沟道浓度为４×１０１７ｃｍ－３，

栅下最大耗尽区的宽度则为０．０５μｍ，本文所用

ＳＯＩ器件为部分耗尽（ＰＤ）ＳＯＩ器件。ＰＤＳＯＩ器件

在栅压较低时会出现犐ｄ犞ｄ 曲线末端翘曲现象，即

ｋｉｎｋ效应，导致漏跨导、漏极电流增大，从而降低增

益，严重影响器件性能。Ｓ栅结构通过将体引出端

的ｐ
＋区接地，使碰撞电离产生的空穴不在中性体区

积累而由体引出端引走，有效消除了ｋｉｎｋ效应。

犞ｇ＝２Ｖ时ＳＯＩＮＭＯＳ器件在有、无Ｓ栅时的

犐ｄ犞ｄ曲线如图９所示。可以看出，未加Ｓ栅结构

时，曲线末端明显有翘曲现象，呈现ｋｉｎｋ效应，而Ｓ

栅栅结构则有效抑制了ｋｉｎｋ效应。

图９　ＳＯＩＮＭＯＳ器件在有、无Ｓ栅时的犐ｄ犞ｄ曲线

３　结　论

本文提出了一种具有叠层埋氧层的抗总剂量辐

照加固Ｓ栅ＰＤＳＯＩＮＭＯＳ器件。在ＢＯＸ层与硅

膜层之间叠加牺牲层，利用牺牲层产生的负电荷抵

消ＢＯＸ层产生的固定正电荷，达到加固的目的；利

用Ｓ栅的超薄栅氧层隔离ＳＴＩ层与有源区，实现对

ＳＴＩ层的加固。结果表明，具有叠层埋氧层的Ｓ栅

ＰＤＳＯＩＮＭＯＳ通过对ＳＴＩ层和ＢＯＸ层的加固设

计，使泄漏电流、阈值电压和跨导等参数的漂移量均

很小，器件抗ＴＩＤ辐照剂量的能力达５ｋＧｙ。Ｓ栅

器件与Ｈ栅器件相比，抗ＴＩＤ辐照的能力稍弱。但

是，Ｓ栅器件的版图面积更小，器件宽长比的设计不

受限，且能有效抑制ｋｉｎｋ效应。因此，本文的Ｓ栅

ＰＤＳＯＩＮＭＯＳ的抗辐照性能优良，具有良好的应

用前景。
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基于犚犉犕犈犕犛开关的交指型可切换

带通滤波器设计
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摘　要：　为了有效解决信号／频谱分析仪等微波测试仪器尺寸较大、信号损耗高、选通切换效率

差等问题，将射频 ＭＥＭＳ开关引入交指型可切换滤波器结构中。通过 ＭＥＭＳ四掷开关选择具有

不同中心频率的交指型谐振器，实现在６～１４ＧＨｚ内四个频率的射频信号切换过滤。利用 ＨＦＳＳ

电磁波仿真软件对滤波结构的几何参数进行优化计算，得到四个可切换频率的插入损耗，分别为

１．２６ｄＢ＠６．８６ＧＨｚ、１．０３ｄＢ＠９．１６ＧＨｚ、１．２３ｄＢ＠１１．７８ＧＨｚ、１．０７ｄＢ＠１２．２６ＧＨｚ，整体面

积约为７．９５ｍｍ３。与其他可切换滤波器相比，该可切换滤波器将 ＭＥＭＳ四掷开关与交指型谐振

器集成到一起，具有低插损、小尺寸、高集成度等优点。

关键词：　微机电系统开关；可切换滤波器；交指型谐振器；带通滤波器
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第１期 韩路路等：基于ＲＦＭＥＭＳ开关的交指型可切换带通滤波器设计

０　引　言

带通滤波器（ＢＰＦ）是一类允许所需微波信号通

过而抑制其他杂波干扰的电子元器件［１］。传统带通

滤波器的参数具有优异的性能［２３］。随着通信系统

的飞速发展，传统带通滤波器已不能适应多频段复

杂通信系统的需求［４］。可切换带通滤波器因能任意

选择过滤杂散或无用信号而大幅降低了系统尺寸和

复杂性，适用于多通信协议的复用要求［５６］。

常见的可切换滤波器有半导体可切换滤波

器［７８］、ＭＥＭＳ可切换滤波器
［９１２］等。传统可切换滤

波器的研究［７１３］虽相对成熟，但存在结构尺寸大、结

构复杂、损耗高、集成度低等缺点。文献［７］提出一

种小型化基于 ＭＥＭＳ技术的片上集成开关滤波技

术，滤波器的可切换中心频率分别为７．００ＧＨｚ、

８．００ＧＨｚ、９．００ＧＨｚ，但尺寸较大、集成度低、插损

大。文献［９］研制了一种基于射频 ＭＥＭＳ开关的开

环型可切换滤波器，可切换频段分别为７．８１ＧＨｚ、

８．３５ＧＨｚ，但尺寸较大、插损大。

针对插损大、尺寸大的问题，本文设计了一种体

积小、插损低的可切换带通滤波器。

１　交指型可切换滤波器设计

１．１　犕犈犕犛四掷开关设计

本文设计的可切换滤波器通过 ＭＥＭＳ四掷开

关，实现中心频率的切换。ＭＥＭＳ四掷开关由

ＭＥＭＳ开关、功分器组成。本文 ＭＥＭＳ四掷开关

采用欧姆接触式 ＭＥＭＳ开关
［１４］，其等效电路如图１

所示。犣ｃｐｗ为共面波导（ＣＰＷ）等效阻抗，犚ｓ为开关

闭合时的电阻，犆ｓ为开关断开时悬臂梁与ＣＰＷ 信

号线形成的耦合电容。

（ａ）闭合状态 （ｂ）断开状态

图１　欧姆接触式 ＭＥＭＳ开关的等效电路

采用直板结构作为 ＭＥＭＳ四掷开关的悬臂梁，

直板状悬臂梁具有结构简单、易加工的特点。为了

便于释放牺牲层和减小 ＭＥＭＳ四掷开关的导通电

压，在悬臂梁设计了若干释放孔。本文采用星型功

分器与 ＭＥＭＳ开关结合的方法，实现输出信号的选

择。ＭＥＭＳ四掷开关的结构图和 ＨＦＳＳ仿真曲线

如图２所示。

（ａ）结构图

（ｂ）ＨＦＳＳ仿真结果

图２　ＭＥＭＳ四掷开关的结构图和仿真曲线

１．２　交指型谐振器设计

将阶跃阻抗谐振器（ＳＩＲ）应用到交指型谐振器

中，作为基于 ＭＥＭＳ开关的交指型可切换滤波器的

谐振单元。ＳＩＲ交指型可切换滤波器的 ＨＦＳＳ仿真

曲线如图３所示。

图３　ＳＩＲ交指型谐振器的 ＨＦＳＳ仿真曲线
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ＳＩＲ分为λｇ／４型、λｇ／２型、λｇ型。本文选择λｇ／４

型ＳＩＲ，它具有体积小、第二通带中心位于３倍频处

的特点。λｇ／４型ＳＩＲ由开路端与短路端通过阻抗

阶跃结合面串联组成，开路端等效阻抗与等效电长

度分别为犣１、θ１，短路端等效阻抗与等效电长度分

别为犣２、θ２。λｇ／４型ＳＩＲ的结构如图４所示。

图４　λｇ／４型ＳＩＲ的结构示意图

忽略谐振器的边缘电容，输入阻抗为：

犣犻＝－ｊ犣１
犣１ｔａｎθ１＋犣２ｔａｎθ２
犣１－犣２ｔａｎθ１ｔａｎθ２

（１）

设导纳犢ｉ＝１／犣ｉ＝０，即可得到λｇ／４型ＳＩＲ的

谐振条件：

ｔａｎθ１ｔａｎθ２＝
犣１
犣２

（２）

可知，谐振条件与θ１、θ２ 以及犣１／犣２ 有关。λｇ／４

型ＳＩＲ的总电学长度为：

θＴＡ＝θ１＋θ２＝θ１＋ａｒｃｔａｎ
犣１

犣２ｔａｎθ（ ）
１

（３）

与均匀阻抗谐振器（开路端宽度与短路端宽度

相等）的电长度（π／２）相比，ＳＩＲ的归一化谐振器长

度犔狀＝２
θ犜犃

π
。

交指型谐振器分为终端开路式和终端短路式。

交指型谐振器是由两组带状传输线谐振器交错排列

组成［２，３，１５］。谐振器两端有两个对称的５０Ω传输

线，作为谐振器的输入、输出信号端。交指型谐振器

的结构如图５所示。犠
’
犻 代表第犻节交指的宽度，犔

’
犻

代表第犻节交指的长度，犛犻，犻＋１代表谐振器的第犻节

交指与第犻＋１节交指之间的间隔，犻＝０，１，…，犿。

对于窄带交指型谐振器，第１到第犿 节的交指均为

谐振器，第０节和第犿＋１节的交指与外电路进行

馈电，起阻抗变化的作用，不是谐振器。

本文采用耦合参数全波提取法，选择切比雪夫

型滤波器模型，交指型谐振器的节数犿为
［１６］：

犿≥

ｌｎ
２狆（ ）狇 －ａｒｃｏｓｈ

狑１
狑（ ）
ｓ

ａｒｃｏｓｈ
１＋狑槡

２
１

１＋狑槡

烄

烆

烌

烎
２
ｓ

＋１ （４）

图５　交指型谐振器示意图

式中，狆＝１０
犔
ｓ
／２０；狇＝ １０犔ｔ

／１０
槡 －１；狑１＝ｔａｎ（π犳１／

（２犳０））；狑ｓ＝ｔａｎ（π犳ｓ／（２犳０））；犔ｓ为阻带衰减值；犔ｔ

为通带纹波；犳０ 为谐振器中心频率；犳１ 为通带截止

频率；犳ｓ为所需阻带衰减频率。

确定犿后，通过查表法
［１７］得到各电导值σ。由

电导值得到耦合强度系数犓 和外部犙 值
［１８］：

犓犻，犻＋１＝
犅犠

犳０ σ犻σ犻槡 ＋１

，犻＝１，２，…，犿 （５）

犙ｅ１＝
犳０σ０σ１
犅犠

，犙ｅｍ＝
犳０σ犿σ犿＋１
犅犠

（６）

式中，犅犠 为通带带宽。

利用文献［１９］近似得到交指的宽度犠’和交指

的间距犛’，交指的长度犔’则为：

犔’＝
λ０
４
＝
犮

４犳０槡ε
（７）

式中，λ０ 为波长；ε为相对电容率。

１．３　可切换滤波器设计

本文设计的交指型可切换滤波器由 ２ 个

ＭＥＭＳ四掷开关和４个不同频带的交指型谐振器

组成。通过控制 ＭＥＭＳ四掷开关的选通状态，实现

不同工作频带的选择，原理图如图６所示。

图６　基于射频 ＭＥＭＳ开关的交指型可切换滤波器原理图

交指型可切换滤波器采用 ＭＥＭＳ工艺制作，由

衬底和金属结构组成。该可切换滤波器采用共面波

导形式进行微波信号的传输，输入、输出端的特征阻

抗为５０Ω，结构如图７所示。对每个交指型谐振器

的尺寸、数量进行优化，获得具有不同工作频段的滤
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波器。本文设计中，犔１４、犔１５、犔１６、犔１７分别代表第一、

第二、第三、第四通道的交指谐振器中短路支节的长

度。为了方便优化，短路支节的宽度、高阻抗支节的

长度等参数均保持一致。基于 ＭＥＭＳ开关的交指

型可切换滤波器的结构参数如表１所示。

图７　基于 ＭＥＭＳ开关的交指型可切换滤波器结构

表１　基于 ＭＥＭＳ开关的交指型可切换滤波器的结构参数

参数 设计值 参数 设计值 参数 设计值

犔１／μｍ ２７１０ 犠１／μｍ ４０８ 犠９／μｍ ３０

犔２／μｍ １０００ 犠２／μｍ ４３３ 犔／μｍ ３６００

犔３／μｍ １０００ 犠３／μｍ ４１５ 犠／μｍ ４４００

犔４／μｍ １３４０ 犠４／μｍ ３６６ 犪／μｍ ４０

犔５／μｍ ４５ 犠５／μｍ ２０６ 犫／μｍ ２５

犔６／μｍ ２０ 犠６／μｍ ３４ 犛１／μｍ １０

犔１３／μｍ ３０ 犠７／μｍ ３０ 犛２／μｍ １３

犔１４／μｍ ３６９ 犠８／μｍ ３１２ 犛３／μｍ ２０

２　可切换滤波器的传输特性分析

本文建立交指型带通可切换滤波器的结构模

型，利用ＨＦＳＳ电磁波仿真软件对参数进行扫描，优

化滤波器性能。利用ＡＤＳ软件计算端口特征阻抗为

５０Ω时的ＣＰＷ尺寸，中间信号线宽度犪为４０μｍ，信

号线与地线的间隔犫为２５μｍ。为了设计性能优良

的交指型可切换滤波器，对交指型可切换滤波器的

各参数进行优化。以下介绍对衬底材料、交指数量、

交指长度等结构参数的优化。

２．１　衬底材料对传输响应的影响

对于第一通道可切换滤波器，不同衬底材料对

传输响应犛２１的影响如图８所示。可以看出，衬底材

料直接影响谐振频率，而对插入损耗影响不大。中

心频率从小到大相对应的衬底材料分别是高阻硅衬

底（ｓｉｌｉｃｏｎ，相对电容率为１１．９）、氧化铝（Ａｌ２Ｏ３，相

对电容率为９．８）、玻璃（ｇｌａｓｓ，相对电容率为５．５）、

高硼硅玻璃（ＢＦ３３，相对电容率为４．６）、二氧化硅

（ＳｉＯ２，相对电容率为４）。可知，衬底材料的相对电

容率增加，滤波器的谐振频率随之减小。因此，高阻

硅材料的衬底更能满足高性能、小体积的设计要求。

图８　不同衬底材料对犛２１的影响

２．２　交指数量对传输响应的影响

交指数量犿１ 对犛２１的影响情况如图９所示。

可以看出，犿１ 对中心频率、带外抑制的影响较大、对

插入损耗的影响较小。保持其他参数不变，当犿１

从１３变化到２３时，中心频率降低。另外，犿１ 对曲

线波动的影响较大。本文选择犿１＝２１，此时的中心

频率较低、曲线波动最小、带外抑制较好。

图９　交指数量对犛２１的影响

２．３　交指长度对传输响应的影响

交指长度犔１４对犛２１的影响如图１０所示。结果

表明，改变犔１４对谐振频率、插入损耗均有影响。不

适宜的交指长度会使滤波参数波动。保持其他参数
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不变，当犔１４从３２０μｍ 以１５μｍ 步进增加至３８０

μｍ时，中心频率降低。本文选择犔１４＝３６５μｍ，此

时的滤波性能稳定、插损较低。

图１０　交指长度对犛２１的影响

３　模拟仿真与分析

利用 ＨＦＳＳ高频电磁场仿真软件进行仿真计

算，第一、第二、第三、第四通道交指型可切换滤波器

的犛参数仿真结果如图１１所示。可以看出，四个通

道的中心频率分别为６．８６ＧＨｚ、９．１６ＧＨｚ、１１．７８

ＧＨｚ、１２．２６ＧＨｚ，插入损耗分别为１．２６ｄＢ＠６．８６

ＧＨｚ、１．０３ｄＢ＠９．１６ＧＨｚ、１．２３ｄＢ＠１１．７８ＧＨｚ、

１．０７ｄＢ＠１２．２６ＧＨｚ，回波损耗分别为２２．２ｄＢ＠

６．８６ＧＨｚ、２４．１ｄＢ＠９．１６ＧＨｚ、２０．１ｄＢ＠１１．７８

ＧＨｚ、２２．８ｄＢ＠１２．２６ＧＨｚ。

表２所示为本文与其他文献中可切换滤波器的

参数比较。与其他文献相比，本文基于 ＭＥＭＳ开关

的交指型可切换带通滤波器具有插入损耗小、切换

频段宽、尺寸小、集成度高的优点。

（ａ）犛２１

（ｂ）犛１１

图１１　犛参数仿真结果

表２　本文与其他文献中可切换滤波器的参数比较

文献 工作频

率／ＧＨｚ

插入损

耗／ｄＢ

回波损

耗／ｄＢ

可切换

类型

面积／

ｍｍ２

文献［８］ ０．９０

２．３５

３．００

３．００


ＰＩＮ二极管 ３１０４

文献［１０］ ８．００

９．００

１０．０

５．００

５．００

５．００

１０ ＭＥＭＳ开关 ９００

文献［９］ ７．８１

８．３５

３．４０

３．４０

＞１６ ＭＥＭＳ开关 ４２５

文献［７］ ７．００

８．００

９．００

３．３０

３．３０

４．６０

 ＰＩＮ二极管 １５６

文献［１３］ ０．９０

１．０８

１．４０

１．３０

 结构 ２８００

本文 ６．８６

９．１６

１１．７８

１２．２６

１．２６

１．０３

１．２３

１．０７

２２

２４

２０

２３

ＭＥＭＳ开关 １５．８４

４　结　论

本文分析了可切换滤波器的结构与工作原理，

设计了一种体积小、损耗低、可切换性强的基于

ＭＥＭＳ开关的交指型可切换滤波器。该可切换滤

波器中，四个不同形状交指型谐振器分别与四掷开

关输出端级联组成，不同形状的交指型谐振器对应

不同的中心频率，利用开关控制谐振器选通状态，实

现频率调谐。仿真结果表明，在６～１４ＧＨｚ工作频
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率下，该滤波器性能良好。基于 ＭＥＭＳ开关的交指

型可切换带通滤波器可应用于多频复杂通信系统，

在实现信道选择、镜像抑制、双工、多通道通信等方

面具有重要价值。

参 考 文 献：

［１］　高瑞平，曹良足．带宽恒定的电调带通滤波器 ［Ｊ］．压

电与声光，２０２０，４２（１）：１２１５．

［２］　郭泽岩，郭锋，孟祥翰，等．一种用于石英音叉光声检

测的前置带通滤波器 ［Ｊ］．压电与声光，２０２０，４２（３）：

３９０３９３．

［３］　翟琼华，欧毅，薛晨阳，等．一种硅基 ＭＥＭＳ微波

ＳＩＲ交指带通滤波器 ［Ｊ］．微电子学，２０１７，４７（１）：

１４１７．

［４］　刘秋慧，韩跃平，吴倩楠，等．一种三频带微带带通滤

波器的设计 ［Ｊ］．中北大学学报，２０１９，４０（３）：

２７６２８０．

［５］　沈育贵．基于 ＭＥＭＳ的滤波器研究 ［Ｄ］．天津：天津

大学，２０１３：１８．

［６］　ＨＷＡＮＧＢＭ，ＳＡＮＧＨＬ，ＬＩＭ ＷＴ，ｅｔａｌ．Ａｆａｓｔ

ｓｐａｔｉａｌｄｏｍａｉｎｔｅｒａｈｅｒｔｚｉｍａｇｉｎｇ ｕｓｉｎｇ ｂｌｏｃｋｂａｓｅｄ

ｃｏｍｐｒｅｓｓｅｄｓｅｎｓｉｎｇ［Ｊ］．ＪＩｎｆｒａｒ，Ｍｉｌｌｉｍｅｔｅｒ＆Ｔｅｒａ

ＨｅｒｔｚＷａｖｅ，２０１１，３２（１１）：１３２８１３３６．

［７］　侯芳，王文岩，刘梓枫，等．片上集成三通道 ＭＥＭＳ

开关滤波技术 ［Ｃ］／／全国微波毫米波会议．沈阳，中

国．２０１８：８７６８７９．

［８］　ＣＨＵＡＮＧ Ｍ Ｌ，ＷＵ Ｍ Ｔ．Ｓｗｉｔｃｈａｂｌｅｄｕａｌｂａｎｄ

ｆｉｌｔｅｒｗｉｔｈｃｏｍｍｏｎｑｕａｒｔｅｒｗａｖｅｌｅｎｇｔｈｒｅｓｏｎａｔｏｒｓ［Ｊ］．

ＩＥＥＥＴｒａｎｓＣｉｒｃ＆ＳｙｓｔＩＩ：ＥｘｐｒＢｒｉ，２０１５，６２（４）：

３４７３５１．

［９］　ＺＨＡＮＧＮ Ｂ，ＭＥＩＬ Ｒ，ＷＡＮＧ Ｃ Ｔ，ｅｔａｌ．Ａ

ｓｗｉｔｃｈａｂｌｅ ｂａｎｄｐａｓｓ ｆｉｌｔｅｒ ｅｍｐｌｏｙｉｎｇ ＲＦ ＭＥＭＳ

ｓｗｉｔｃｈｅｓａｎｄｏｐｅｎｒｉｎｇｒｅｓｏｎａｔｏｒｓ［Ｊ］．ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓ

ＥｌｅｃＤｅｖ，２０１７，６４（１）：１７．

［１０］ＳＨＯＪＡＥＩＡＳＡＮＪＡＮ Ｄ， ＭＡＮＳＯＵＲ Ｒ Ｒ．Ｔｈｅ

Ｓｋｙ’ｓｔｈｅｌｉｍｉｔ：ａｓｗｉｔｃｈａｂｌｅＲＦＭＥＭＳｆｉｌｔｅｒｄｅｓｉｇｎ

ｆｏｒｗｉｒｅｌｅｓｓａｖｉｏｎｉｃｓｉｎｔｒａｃｏｍｍｕｎｉｃａｔｉｏｎ ［Ｊ］．ＩＥＥＥ

ＭｉｃｒｏｗａｖｅＭａｇ，２０１７，１８（１）：１００１０６．

［１１］ＫＵＭＡＲＮ，ＫＵＭＡＲＹ．ＲＦＭＥＭＳｂａｓｅｄｂａｎｄｐａｓｓ

ｔｏｂａｎｄｓｔｏｐｓｗｉｔｃｈａｂｌｅｓｉｎｇｌｅａｎｄｄｕａｌｂａｎｄｆｉｌｔｅｒｓｗｉｔｈ

ｖａｒｉａｂｌｅＦＢＷａｎｄｒｅｃｏｎｆｉｇｕｒａｂｌｅｓｅｌｅｃｔｉｖｉｔｙ［Ｊ］．ＩＥＥＥ

ＴｒａｎｓＭｉｃｒｏｗａｖｅＴｈｅｏ ＆ Ｔｅｃｈｎｉｑ，２０１７，６５（１０）：

３８２４３８３７．

［１２］ＣＨＡＮ Ｋ Ｙ，ＲＡＭＥＲ Ｒ，ＭＡＮＳＯＵＲ Ｒ Ｒ．Ａ

ｓｗｉｔｃｈａｂｌｅｉｒｉｓ ｂａｎｄｐａｓｓ ｆｉｌｔｅｒ ｕｓｉｎｇ ＲＦ ＭＥＭＳ

ｓｗｉｔｃｈａｂｌｅｐｌａｎａｒｒｅｓｏｎａｔｏｒｓ［Ｊ］．ＩＥＥＥＭｉｃｒｏｗａｖｅ＆

ＷｉｒｅｌｅｓｓＣｏｍｐｏｎｌｅｔｔ，２０１７，２７（１）：３４３６．

［１３］ＬＵＤ，ＹＵ Ｍ，ＢＡＲＫＥＲＮＳ，ｅｔａｌ．Ａｓｉｍｐｌｅａｎｄ

ｇｅｎｅｒａｌ ｍｅｔｈｏｄ ｆｏｒ ｆｉｌｔｅｒｉｎｇ ｐｏｗｅｒ ｄｉｖｉｄｅｒ ｗｉｔｈ

ｆｒｅｑｕｅｎｃｙｆｉｘｅｄａｎｄｆｒｅｑｕｅｎｃｙｔｕｎａｂｌｅｆｕｌｌｙｃａｎｏｎｉｃａｌ

ｆｉｌｔｅｒｉｎｇｒｅｓｐｏｎｓｅｄｅｍｏｎｓｔｒａｔｉｏｎｓ ［Ｊ］．ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓ

Ｍｉｃｒｏｗａｖｅ Ｔｈｅｏ ＆ Ｔｅｃｈｎｉｑ， ２０１９， ６７ （５）：

１８１２１８２５．

［１４］ＬＩＭ Ｗ，ＬＩＵＱＨ，ＷＵＱＮ，ｅｔａｌ．Ｂｒｏａｄｂａｎｄｒａｄｉｏ

ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ＭＥＭＳ ｓｅｒｉｅｓ ｃｏｎｔａｃｔｓｗｉｔｃｈ ｗｉｔｈ ｌｏｗ

ｉｎｓｅｒｔｉｏｎｌｏｓｓ［Ｊ］．ＭｉｃｒｏｓｙｓＴｅｃｈｎｏｌ，２０１９，２５（５）：

１６１９１６２５．

［１５］翟琼华．硅基 ＭＥＭＳ微波带通滤波器的设计及制备

［Ｄ］．太原：中北大学，２０１６：１４１５．

［１６］黄慰．交指型带通滤波器的设计与研究 ［Ｄ］．成都：

西南交通大学，２００４：１４１５．

［１７］甘本祓，吴万春．现代微波滤波器的结构与设计

［Ｍ］．北京：科学出版社，１９７３：１０５２００．

［１８］ＳＨＥＮＧ ＨＪ．ＭｉｃｒｏｓｔｒｉｐｆｉｌｔｅｒｓｆｏｒＲＦ／ ｍｉｃｒｏｗａｖｅ

ａｐｐｌｉｃａｔｉｏｎｓ［Ｍ］．ＮｅｗＹｏｒｋ：Ｗｉｌｅｙ，２００１：２３５２７１．

［１９］ＷＯＮＧＪＳ．Ｍｉｃｒｏｓｔｒｉｐｔａｐｐｅｄｌｉｎｅｆｉｌｔｅｒｄｅｓｉｇｎ［Ｊ］．

ＩＥＥＥＴｒａｎｓＭｉｃｒｏｗａｖｅＴｈｅｏ ＆ Ｔｅｃｈｎｉｑ，１９７９，２７

（１）：４４５０．

１１１



第５１卷 第１期

２０２１年２月

微 电 子 学

犕犻犮狉狅犲犾犲犮狋狉狅狀犻犮狊

Ｖｏｌ．５１，Ｎｏ．１



Ｆｅｂ．２０２１

收稿日期：２０２００７１４；定稿日期：２０２００８２４

基金项目：重庆市科委基金资助项目（ｓｃｃ２０１９ｊｓｃｘｆｘｙｄ０１７８）

作者简介：刘玉奎（１９６６—），男（汉族），四川宜宾人，硕士，高级工程师，从事模拟ＩＣ工艺、异质集成工艺技术研究。

强电场下亚微米犈犛犇注入型犖犕犗犛犐犇犜犞犌犛
微分负阻现象研究
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摘　要：　采用优化ＥＳＤ注入条件改善了ＮＭＯＳ器件结构。对该亚微米ｇｇＮＭＯＳＥＳＤ防护电

路单元进行了传输线脉冲ＴＬＰ法测试。测试结果表明，优化后的多插指通道保护结构的静电释放

电流均匀性得到改善。对该ＥＳＤ注入型ＮＭＯＳ输出特性的研究发现，在强场下漏极电流犐ＤＴ是一

种复合电流，随着栅源电压超过阈值犞ＧＳ０，它会呈现犐ＤＴ犞ＧＳ微分负阻现象。从 ＭＯＳＢｉｐｏｌａｒ复合

模式下的碰撞电离和Ｓｎａｐｂａｃｋ效应两方面对犐ＤＴ犞ＧＳ微分负阻现象进行了理论分析。研究结果可

用于优化ＣＭＯＳ／ＢｉＣＭＯＳＩＣ的ＥＳＤ设计。

关键词：　微分负阻；碰撞电离；ＭＯＳＢｉｐｏｌａｒ复合模式；静电释放
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０　引　言

在亚微米ＣＭＯＳ／ＢｉＣＭＯＳ工艺中，薄栅氧、低

漏极击穿电压使ＮＭＯＳ器件成为最易发生ＥＳＤ失

效的单元。ＮＭＯＳ的抗静电释放能力成为电路

ＥＳＤ性能关键指标。ＮＭＯＳ中的寄生ＬＮＰＮ结构

能有效增加 ＥＳＤ泄放通道。ＮＭＯＳ器件结构简

单、工艺兼容性优良，已被广泛用于ＩＣ的片上ＥＳＤ

保护［１］。ＥＳＤ保护型 ＮＭＯＳ器件的版图常采用多
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叉指通道布局。为了最大程度发挥器件ＥＳＤ保护

性能，尽量将ＥＳＤ泄放电流均匀流过多叉指通道。

有文献从器件结构和电路布局方面来改善性能。比

如，采用ＥＳＤ注入技术
［２］、镇流电阻调制技术［３］、栅

耦合（ｇｃＮＭＯＳ）
［４］、栅偏置［５］和衬底嵌位［６］。

本文在对ＥＳＤ注入型 ＮＭＯＳ的研究中发现，

在输出特性测试过程中，在强电场作用下，ＮＭＯＳ

器件的漏极电流犐ＤＴ是一种复合电流，犐ＤＴ随着栅源

电压增大呈犐ＤＴ犞ＧＳ微分负阻现象。

１　实验结果与犐ＤＴ犞ＧＳ微分负阻现象

ＥＳＤ注入ＮＭＯＳ的剖面如图１所示。Ｐ型外

延电阻率为１５Ω·ｃｍ，厚度为１５μｍ，源／漏欧姆接

触区注入浓度为１×１０２０ｃｍ－３。优化的 Ｎ型ＥＳＤ

注入条件为：磷，６５ｋｅＶ，１．２×１０１５ｃｍ－２。标准单

元宽度为１０μｍ，有效沟道长度为０．５６μｍ，栅氧厚

度为１３．５ｎｍ。ＥＳＤ注入型ＮＭＯＳ加工工艺完成

后，采用ＣＭＰ工艺抛光，采用 Ｗｐｌｕｇ工艺进行金

属化。寄生横向ＮＰＮ双极晶体管由ＮＭＯＳ源（发

射极）、Ｐ外延（基极）和ＮＭＯＳ漏（集电极）构成。

图１　ＥＳＤ注入型ＮＭＯＳ的剖面图

１．１　犵犵犖犕犗犛单元的犜犔犘测试

ｇｇＮＭＯＳ单元用于ＩＣ的输入、输出Ｉ／ＯＥＳＤ

保护，ｇｇＮＭＯＳ的静电泄放能力比其他ＥＳＤ器件

稍差［７］。本次实验中，ＥＳＤＮＭＯＳ样品的ＥＳＤ设

计要求为５．５～１１．７Ｖ，需达到 ＨＢＭ８ｋＶ的ＥＳＤ

保护能力。采用Ｂａｒｔｈ４００２ＴＬＰ测试系统，对ＥＳＤ

注入型ＮＭＯＳ样品（栅沟道宽度６０×２０μｍ）多叉

指通道单元作定量评估测试。源极、栅极、衬底端均

接地，扫描漏极电压，直至器件发生二次击穿。测试

结果表明，优化后，该 ＮＭＯＳ达到ＥＳＤ防护要求。

ＥＳＤ注入型ｇｇＮＭＯＳ的 ＴＰＬ测试结果曲线及测

试结果分别如图２、表１所示。可以看出，在ＥＳＤ防

静电ＨＢＭ模型中，人体的等效放电电阻为１５００Ω，

ＨＢＭ击穿电压为（犐ｔ２×１５００Ω），即１２ｋＶ以上。

图２　ＥＳＤ注入型ｇｇＮＭＯＳ的ＴＬＰ测试结果曲线

表１　ＥＳＤ注入型ｇｇＮＭＯＳ的ＴＬＰ测试结果

参数 ｇｇＮＭＯＳ１ ｇｇＮＭＯＳ２

犞ｔ１／Ｖ ９．２７ ９．２５

犐ｔ１／Ａ ０．０８８ ０．０８９

犞ｈ／Ｖ ５．８４ ５．８３

犐ｈ／Ａ ０．１３２ ０．１２１

犞ｔ２／Ｖ １４．２９ １４．７２

犐ｔ２／Ａ ８．４４ ８．８１

ＨＢＭ／ｋＶ ＞８ ＞８

优化的ＥＳＤ注入型ＮＭＯＳ与具有相同有效沟

道长度的ＬＤＤ型ＮＭＯＳ相比，其ＥＳＤ静电泄放电

流能更均匀地流过多叉指通道，ＥＳＤ 性能明显

改善。

１．２　犈犛犇注入型犖犕犗犛的输出特性测试

在满足犅犞ＤＳ≥８．５Ｖ的条件下，对该ＥＳＤ注入

型ＮＭＯＳ的输出特性进行分析。采用 ＨＰ４１５５半

导体测试仪测试样品（犠＝１０μｍ）的输出特性。源

极、衬底端均接地，固定漏极电压，栅电压从０Ｖ扫

描到５Ｖ（正常的栅工作范围）。

ＥＳＤ注入型ＮＭＯＳ的工作过程分为以下两个

阶段。

第一阶段为寄生横向 ＮＰＮ型（ＬＮＰＮ）管处于

截止状态，测试结果曲线如图３所示。可以看出，随

着漏极电压增大，衬底电流相应增大。固定漏极电

压犞Ｄ为５Ｖ，当犞ｓｕｂ（犞ｓｕｂ＝犐ｓｕｂ×犚ｓｕｂ）低于源衬底

结开启电压时，寄生ＬＮＰＮ管处于截止状态，衬底

电流随栅偏置电压的增大呈先增大后下降的趋势，
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即为 ＭＯＳ管常见的“钟形”曲线。漏极电流主要为

ＭＯＳ管的漏极沟道电流，其随栅电压的增大而持续

增大。

图３　寄生ＬＮＰＮ管截止状态下犐Ｄ犞ｇｓ和犐ｓｕｂ犞ｇｓ关系

第二阶段为寄生ＬＮＰＮ管处于正向放大状态，

测试结果曲线如图４所示。可以看出，漏极电压继

续增大，衬底电流快速增大。犞ｓｕｂ大于源衬底结的

开启电压，寄生ＬＮＰＮ管处于正向放大状态。这是

一个正反馈过程，在固定漏极电压时，衬底电流随栅

偏置电压的增大呈先快速增大后跃变到峰值的趋

势，随着栅电压的增大，衬底电流减小。与寄生

ＬＮＰＮ管的截止状态相比，寄生ＬＮＰＮ管在放大状

态时的衬底电流峰值增加了２个数量级。

图４　寄生ＬＮＰＮ管正向放大状态下犐ｓｕｂ犞ｇｓ关系

随着漏极电压增大，器件在更低栅压下发生击

穿。漏极复合电流犐ＤＴ随栅压的增大呈现犐ＤＴ犞ｇｓ微

分负阻现象，犐ＤＴ犞ｇｓ曲线如图５所示。

器件发生雪崩击穿后，衬底电流随着栅压增大

而不再呈“钟形”曲线，而是呈与漏极复合电流一样

的“镰刀形”曲线。漏极电压增高，衬底电流犐ｓｕｂ与

犐ＤＴ随栅电压的增大而缓慢下降。

图５　寄生ＬＮＰＮ管正向放大状态下犐ＤＴ犞ｇｓ关系

比较图４和图５发现，随着犞ｇｓ和犞Ｄ的增加，

犐ｓｕｂ与犐ＤＴ的比值与寄生ＬＮＰＮ管的状态密切相关。

寄生ＬＮＰＮ管为截止状态时，犐Ｄ／犐ｓｕｂ≈１×１０
３，寄生

ＬＮＰＮ管为正向放大状态，犐ＤＴ／犐ｓｕｂ≈１０。这表明，

在 ＭＯＳＢｉｐｏｌａｒ复合工作模式下，漏极复合电流的

主要部分不是流过沟道的源漏电流犐Ｄ。以下从理

论对犐ＤＴ犞ｇｓ微分负阻现象进行分析。

２　理论分析

在强电场作用下，栅偏置ＥＳＤ注入型 ＮＭＯＳ

出现了犐ＤＴ犞ｇｓ微分负阻现象。原因是在 ＭＯＳ

Ｂｉｐｏｌａｒ复 合 工 作 模 式
［８］下 存 在 碰 撞 电 离 和

Ｓｎａｐｂａｃｋ效应。ＥＳＤ注入型ＮＭＯＳ的等效电路模

型如图６所示。

图６　强电场下ＥＳＤ注入型ＮＭＯＳ的等效电路模型

亚微米 ＭＯＳ的特征尺寸小于１μｍ。在强电

场下，载流子获得高能量后与晶格碰撞，通过电离产

生了电子空穴对。产生的电子可被吸引到势能较

高的漏极而加入漏极电流，或注入到栅氧层。产生

的空穴在Ｐ型衬底中是多数载流子，不会发生积

累，可很快被吸引到电势较低的源极、衬底区域，形
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成寄生衬底电流，引起局部的电势波动，使器件性能

退化。但是，这种效应有利于器件进入 ＭＯＳ

Ｂｉｐｏｌａｒ复合工作模式。

衬底电流经过衬底时，衬底电阻上产生的电压

降犞ｂｓ为：

犞ｂｓ＝犐ｓｕｂ 犚ｓｕｂ＋犚（ ）ｅｘｔ －犞ＳＢ （１）

设衬底外部电阻犚ｅｘｔ＝０Ω，源衬底结电压

犞ＳＢ＝０Ｖ。即使犞ｂｓ小于源极（发射极Ｅ）与衬底（基

极Ｂ）结的开启电压，源区也会向衬底注入电流犐ｅ：

犐ｅ＝犐０ ｅｘｐ
犞ｂｓ

犞ｔ（ ）－１ （２）

式中，犐０为源衬底结反向饱和电流，犞ｔ为热电势。

当衬底电流产生的电压降犞ｂｓ≥犞ｏｎ（源衬底结

开启电压，为０．８Ｖ）时，在强电场作用的 ＭＯＳ

Ｂｉｐｏｌａｒ复合模式下，漏区中碰撞电离产生的空穴电

流犐ｈ为：

犐ｈ＝ 犕（ ）－１ 犐Ｄ＋犽γαＴ犐（ ）ｅ （３）

式中，犕 为雪崩倍增因子，γ为源区到衬底的注入效

率系数，αＴ为寄生ＬＮＰＮ晶体管基区输运系数，犽为

进入漏极强场区碰撞电离的电子数与被漏极区收集

的总电子数之比。衬底电流为：

犐ｓｕｂ＝犐ｈ－ １－γα（ ）Ｔ 犐ｅ （４）

漏极复合电流犐ＤＴ为：

犐ＤＴ＝犕犐Ｄ＋犽γαＴ犐（ ）ｅ ＋ １－（ ）犽γαＴ犐ｅ （５）

式中，犐Ｄ为漏极沟道电流。在这个正反馈过程中，

犐ＤＴ迅速增大。

发射极电流犐ｅ为：

犐ｅ＝
犕（ ）－１犐Ｄ犚ｓｕｂ－犞ｂｓ

１－γαＴ－ 犕（ ）－１犽γα［ ］Ｔ 犚ｓｕｂ
（６）

在产生碰撞电离条件下，雪崩倍增因子满足：

犕＝１＋ １－γα（ ）Ｔ ／犽γα（ ）Ｔ （７）

此时，犐ｅ达到极大值，漏极电流也达到峰值。从

式（６）可知，ＭＯＳＢｉｐｏｌａｒ复合工作模式下犐ＤＴ不是

流过的沟道电流犐Ｄ，而是集电极电流犐Ｃ（犐Ｃ＝γαＴ

犐ｅ）
［９］。因此，犐ＤＴ≈γαＴ犐ｅ。

另一方面，衬底电流产生的电压降提高了沟道

下方区域的电势，产生反衬偏效应，使阈值电压降

低，这也增加了犐ＤＴ。

衬底电流犐ｓｕｂ为
［１０］：

犐ｓｕｂ≈
犃ｉ
犅ｉ
犽γαＴ犐ｅ犈ｍｅｘｐ（－

犅ｉ
犈ｍ

） （８）

式中，犃ｉ、犅ｉ为常数。

漏区最大电场强度犈ｍ为
［９］：

犈ｍ＝
犞Ｄ－犞（ ）ｓａｔ

２


２ ＋犈２ｓ槡 ａｔ （９）

式中，犞ｓａｔ为饱和漏电压。

器件的工艺几何参数为［１０］：


２＝
εＳｉ

εｏｘ
狓ｏｘ狓犼 （１０）

式中，狓ｏｘ为栅氧厚度，狓ｊ为源漏结深。

根据式（９）、（１０）可知，强电场下栅压增大，饱和

漏电压犞ｓａｔ相应增大，犞Ｄ恒定时漏区的最大电场强

度减小，漏区雪崩倍增因子相应减小，导致犐ｓｕｂ与

犐ＤＴ同时降低。因此，犐ＤＴ犞ｇｓ曲线呈特殊的“镰刀形”

曲线，即呈微分负阻现象。

另一方面，漏端电压越高，栅压增大，犐ｓｕｂ和犐ＤＴ

的下降速率越缓。原因是，犞Ｄ犞ｓａｔ的变化随着漏极

电压的增加而增大，对漏区最大电场强度的影响不

显著。

３　结　论

本文通过对ＥＳＤ注入型 ＮＭＯＳ的工艺优化，

有效改善了ｇｇＮＭＯＳ的多叉指通道ＥＳＤ保护单元

的泄放电流分布的均匀性。从 ＭＯＳＢｉｐｌｏａｒ复合

工作模式角度，对该器件强电场下呈现的犐ＤＴ犞ｇｓ微

分负阻现象进行了理论分析。今后将针对器件的

ＥＳＤ可靠性与犐ＤＴ犞ｇｓ微分负阻之间的内在关系作

进一步研究。该研究结果可用于优化 ＣＭＯＳ／

ＢｉＣＭＯＳＩＣ的ＥＳＤ设计。
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一种隐埋缓冲掺杂层高压犛犅犇器件新结构

高闻浩，孙启明，冉晴月，简　鹏，陈文锁

（重庆大学 电气工程学院 输配电装备及系统安全与新技术国家重点实验室，重庆４０００４４）

摘　要：　提出了一种新型隐埋缓冲掺杂层（ＩＢＢＤ）高压ＳＢＤ器件，对其工作特性进行了理论分析

和模拟仿真验证。与常规高压ＳＢＤ相比，该ＩＢＢＤＳＢＤ在衬底上方引入隐埋缓冲掺杂层，将反向

击穿点从常规结构的ＰＮ结保护环区域转移到肖特基势垒区域，提升了反向静电释放（ＥＳＤ）能力

和抗反向浪涌能力，提高了器件的可靠性。与现有表面缓冲掺杂层（ＩＳＢＤ）高压ＳＢＤ相比，该

ＩＢＢＤＳＢＤ重新优化了漂移区的纵向电场分布形状，在保持反向击穿点发生在肖特基势垒区域的

前提下，进一步降低反向漏电流、减小正向导通压降，从而降低了器件功耗。仿真结果表明，新器

件的击穿电压为１１８Ｖ。反向偏置电压为６０Ｖ时，与ＩＳＢＤＳＢＤ相比，该ＩＢＢＤＳＢＤ的漏电流降

低了５２．２％，正向导通电压更低。

关键词：　肖特基势垒二极管；击穿电压；漏电流；正向导通压降
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０　引　言

半导体功率整流器（即功率二极管）是一种重要

的功率器件，广泛应用于各类电力电子电路中。功

率整流器具有改善电力电子电路性能、降低电路功

耗和提高电源使用效率等特点，因此研究具有良好

性能的功率整流器非常迫切［１４］。

功率整流器包括ＰＮ结整流二极管（ＰＩＮ）和肖

特基势垒二极管（ＳＢＤ）两种结构。ＳＢＤ具有低的正

向压降、可接受的反向漏电和非常小的反向恢复时

间，可用于低压应用［５７］。高压ＳＢＤ基于低压ＳＢＤ

结构，增加了ＰＮ结保护环，使反向击穿电压突破

１００Ｖ。对于常规１０Ａ／１００Ｖ高压ＳＢＤ工艺，肖特

基势垒厚度为０．１μｍ数量级。反向偏置时，击穿

点总是首先发生于ＰＮ结保护环区域。另一方面，

ＳＢＤ的结构中，ＰＮ结保护环面积只占芯片面积的

５％，绝大部分面积为肖特基势垒区域。因此，在反

向静电释放（ＥＳＤ）、过压冲击的条件下，瞬态大电流

易使器件烧毁、失效［８］。

为了提高高压ＳＢＤ的ＥＳＤ能力和抗反向浪涌

能力，文献［９］提出了表面缓冲掺杂层高压ＳＢＤ

（ＩＳＢＤＳＢＤ）结构，该结构将高压ＳＢＤ的反向击穿

点从常规结构的ＰＮ结保护环区域转移到肖特基势

垒区域，但增加了反向漏电流。针对上述问题，本文

提出了一种新型隐埋缓冲掺杂层高压ＳＢＤ（ＩＢＢＤ

ＳＢＤ）结构。采用理论分析和模拟仿真验证相结合

的方法，研究了ＩＢＢＤＳＢＤ新结构的工作特性。

１　ＩＢＢＤＳＢＤ结构及工作原理

１．１　结构特征

常规高压 ＳＢＤ 器件（ＣＳＢＤ）的结构如图１

所示。

图１　常规ＳＢＤ结构

ＣＳＢＤ的阳极一侧由肖特基接触区、Ｐ＋保护环

区、氧化层和阳极电极组成。耐压区由Ｎ型漂移区

承担，通过常规外延工艺形成。ＣＳＢＤ阴极一侧由

较厚的Ｎ＋衬底和阴极电极组成。

ＩＳＢＤＳＢＤ结构如图２所示。与ＣＳＢＤ相比，

ＩＳＢＤＳＢＤ在肖特基接触区下方增加了表面缓冲掺

杂层。ＩＢＢＤＳＢＤ结构如图３所示。与 ＣＳＢＤ和

ＩＢＢＤＳＢＤ相比，新结构在紧邻Ｎ＋衬底上方引入了

一层隐埋缓冲掺杂层。

图２　ＩＳＢＤＳＢＤ结构

图３　ＩＢＢＤＳＢＤ结构

１．２　工作原理

ＩＳＢＤＳＢＤ在肖特基势垒表面下方引入高浓度

Ｎ型ＩＳＢＤ区，通过降低肖特基势垒区纵向耐压的

方式，将反向偏置击穿点从常规结构的ＰＮ结保护

环区域转移到肖特基势垒区域。该结构存在的问题

有：１）高浓度Ｎ型ＩＳＢＤ区使金属半导体结的反向

漏电流大幅增加；２）外延厚度不变的情况下，受电离

积分的影响，电场强度在高浓度Ｎ型ＩＳＢＤ区中出

现峰值，电场的快速降低使击穿电压减小。

与现有ＩＳＢＤＳＢＤ相比，新结构ＩＢＢＤＳＢＤ通

过在Ｎ＋衬底上方引入重掺杂的 Ｎ型ＩＢＢＤ区，减

小了外延层的有效厚度，重新优化了漂移区的纵向

电场分布，降低了肖特基势垒区的纵向耐压。因此，

将反向偏置击穿点从常规结构的ＰＮ结保护环区域

转移到肖特基势垒区域。一方面，肖特基接触区下

方没有高浓度Ｎ型ＩＳＢＤ区，所以反向漏电流较低；

另一方面，在靠近Ｎ＋衬底层增加高浓度Ｎ型ＩＢＢＤ
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区，使外延层有效厚度减小，反向耐压态较低电场强

度一侧的厚度随之减小。因此，进一步优化了反向

击穿电压与正向导通电压之间的约束关系。

２　仿真结果与分析

２．１　仿真结果

采用 ＴＣＡＤ 软件 ＭＥＤＩＣＩ对 ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤ

ＳＢＤ和ＩＢＢＤＳＢＤ三种高压ＳＢＤ进行了模拟仿真。

沿肖特基接触区纵向方向 ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤＳＢＤ

和ＩＢＢＤＳＢＤ漂移区的杂质浓度分布如图４所示。

与ＣＳＢＤ相比，ＩＳＢＤＳＢＤ在肖特基势垒表面下方

引入高浓度Ｎ型ＩＳＢＤ区，ＩＢＢＤＳＢＤ在Ｎ＋衬底上

方引入重掺杂Ｎ型ＩＢＢＤ区。

图４　ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤＳＢＤ和ＩＢＢＤＳＢＤ漂移区的杂质浓度

分布

ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤＳＢＤ和ＩＢＢＤＳＢＤ三种高压ＳＢＤ

反向击穿点的电流线分布分别如图５、图６、图７所

示。可以看出，ＣＳＢＤ的击穿点发生在ＰＮ结保护

环区域，ＩＳＢＤＳＢＤ、ＩＢＢＤＳＢＤ的击穿点发生在面

积较大的肖特基势垒接触区。

图５　ＣＳＢＤ反向击穿点的电流线分布

图６　ＩＳＢＤＳＢＤ反向击穿点的电流线分布

图７　ＩＢＢＤＳＢＤ反向击穿点的电流线分布

沿肖特基接触区纵向方向 ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤＳＢＤ

和ＩＢＢＤＳＢＤ三种高压ＳＢＤ反向击穿态漂移区的

电场分布如图８所示。

图８　ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤＳＢＤ和ＩＢＢＤＳＢＤ反向击穿态漂移区的

电场分布

ＣＳＢＤ的击穿点发生在ＰＮ结保护环区，其漂

移区电场强度并没有达到临界电场，总体强度较小。

ＩＳＢＤＳＢＤ的表面引入了高浓度 Ｎ型ＩＳＢＤ区域，
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电场强度在表面附近出现尖锐的峰值分布，仍然满

足电场击穿要求的电离积分条件，漂移区的总体电

场强度较小。ＩＢＢＤＳＢＤ新结构的击穿点发生在肖

特基接触区，表面处的电场强度达到临界大小，漂移

区的总体电场强度最大。因此，虽然ＩＢＢＤＳＢＤ减

小了外延层有效厚度，但因重新优化了漂移区纵向

电场分布形状，击穿电压仍然很高。

ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤＳＢＤ和ＩＢＢＤＳＢＤ的反向工作特

性如图９所示。可以看出，ＩＳＢＤＳＢＤ和ＩＢＢＤＳＢＤ

的肖特基接触区纵向击穿电压为１１８Ｖ，比ＣＳＢＤ

的击穿电压（１２６Ｖ）小。反向偏置电压为６０Ｖ时，

ＩＢＢＤＳＢＤ的漏电流（２．２×１０－５Ａ／ｃｍ２）比ＩＳＢＤ

ＳＢＤ的漏电流（４．６×１０－５Ａ／ｃｍ２）降低了５２．２％。

图９　ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤＳＢＤ和ＩＢＢＤＳＢＤ的反向工作特性

ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤＳＢＤ和ＩＢＢＤＳＢＤ的正向工作特

性如图１０所示。因为ＩＢＢＤＳＢＤ引入了隐埋缓冲

掺杂层，有效漂移区长度减小，降低了导通电阻、正

向导通电压。这些特性与理论分析相符合。

图１０　ＣＳＢＤ、ＩＳＢＤＳＢＤ和ＩＢＢＤＳＢＤ的正向工作特性

２．２　关键参数的工艺容差分析

ＩＢＢＤＳＢＤ的隐埋缓冲掺杂层是在Ｎ＋型Ａｓ衬

底上通过高浓度Ｐ选择性注入、退火形成的，外延

工艺本身具有非常高的工作温度，所以ＩＢＢＤ区的

形成不需要额外的热过程。

ＩＢＢＤ的引入优化了肖特基势垒接触区的纵向

电场分布，ＩＢＢＤ与ＰＮ结保护环区需要保持一定的

距离。如图３所示，ＩＢＢＤ与Ｐ＋之间的距离犔是新

结构器件的关键结构设计参数。间距犔 对ＩＢＢＤ

ＳＢＤ的反向工作特性、正向工作特性的影响分别如

图１１、１２所示。可以看出，关键参数犔具有非常大

的工艺容差，这对实际制造工艺非常有好处。

图１１　间距对ＩＢＢＤＳＢＤ反向工作特性的影响

图１２　间距对ＩＢＢＤＳＢＤ正向工作特性的影响

３　结　论

本文针对ＣＳＢＤ和ＩＳＢＤＳＢＤ的问题，提出了

一种ＩＢＢＤＳＢＤ新结构。对新结构的反向耐压特

性、正向导通特性进行了理论分析，通过模拟仿真对

器件性能进行了验证。与现有ＩＳＢＤＳＢＤ 相比，

ＩＢＢＤＳＢＤ重新优化了漂移区的纵向电场分布形

状，在保持反向击穿点发生在肖特基势垒区域的前
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提下，大幅降低了反向漏电流，减小了正向导通压

降。该新型高压ＩＢＢＤＳＢＤ兼具低损耗、高可靠的

优点。
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摘　要：　对深亚微米ＮＭＯＳ和ＰＭＯＳ管进行了
６０Ｃｏγ总剂量辐射实验。实验结果表明，ＰＭＯＳ

管在转移特性、噪声、匹配特性方面比ＮＭＯＳ管的抗辐照能力更强。对ＮＭＯＳ管和ＰＭＯＳ管的

辐照损伤机理进行了理论分析。分析结果表明，不同的衬底类型导致了ＰＭＯＳ管和ＮＭＯＳ管的

辐照效应的差异。基于实验与分析结果，提出了一些深亚微米模拟ＩＣ的抗辐照设计方案。
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０　引　言

在辐照过程中，总剂量效应会在器件栅氧层和

隔离氧化层中引起大量氧化陷阱电荷、界面陷阱电

荷，导致器件性能变差，甚至器件失效［１３］。深亚微

米ＣＭＯＳ工艺中，栅氧化层的厚度仅有几ｎｍ，电子

会因量子隧穿效应到达栅氧化层而与陷阱电荷中

和［１３］，所以辐照引起的栅氧层损伤可以忽略。ＳＴＩ

隔离氧化层与栅氧层相比，其质量更差，厚度呈１００

倍数增加，所以辐照引起的ＳＴＩ隔离氧化层损伤较

严重［４］。国内外研究人员进行了大量的深亚微米

ＣＭＯＳ管的辐照实验研究
［５８］。其中，大部分研究

是针对数字ＩＣ，针对模拟ＩＣ的研究较少
［９］。

本文针对模拟ＩＣ，开展了深亚微米ＮＭＯＳ管、

ＰＭＯＳ管的辐照特性研究。对比分析了 ＮＭＯＳ

管、ＰＭＯＳ管的辐照特性，分析了ＮＭＯＳ管、ＰＭＯＳ

管辐照特性不同的原因。本文的辐照特性对比研究

为深亚微米模拟ＩＣ的抗辐照设计提供了有益的

依据。



仲崇慧等：深亚微米ＣＭＯＳ管总剂量辐照特性的对比研究 ２０２１年

１　总剂量辐照实验

为了使实验具有广泛的通用性，本文采用０．１８

μｍＣＭＯＳ工艺制作的 ＣＭＯＳ管作为实验样品。

该工艺采用ＳＴＩ隔离，栅氧层厚度为４．０５６ｎｍ，，电

源电压为１．８Ｖ。在中国科学院新疆理化技术研究

所进行了总剂量辐照实验。实验条件如表１所示。

表１　实验条件

辐照源 剂量率／

（Ｇｙ·ｓ
－１）

栅极电压

犞Ｇ／Ｖ

源极电压

犞Ｓ／Ｖ

漏极电压

犞Ｄ／Ｖ

６０Ｃｏγ ０．５ １．８ ０ ０

辐照后，在栅层不被击穿条件下测试了栅极电

流。采用 ＨＰ４１４２型综合参数分析仪对辐照实验前

后的样品进行了测试。测试时间控制在２０ｍｉｎ以

内，以减少退火效应的影响。实验样品信息如表２

所示。与本次实验作对比研究的样品为版图完全对

称的ＮＭＯＳ对管、ＰＭＯＳ对管。

表２　实验样品信息

项目 试验样品 栅结构 宽长比／

μｍ

栅氧厚度／

ｎｍ

转换

特性

ＮＭＯＳ管，

ＰＭＯＳ管

条形栅 ２０／１．２，

２０／０．１８

＜４

噪声

特性

ＮＭＯＳ管，

ＰＭＯＳ管

条形栅 ２０／１．２，

２０／０．１８

＜４

对比

特性

ＮＭＯＳ对管，

ＰＭＯＳ对管

条形栅 １００／０．１８ ＜４

２　实验结果

ＮＭＯＳ管、ＰＭＯＳ管不同宽长比下的辐照前后

转移特性（犐ｄ犞ｄ）曲线分别如图１、２所示。可以看

出，ＮＭＯＳ管漏电流的增幅很大，沟道长度犔越小，

损伤越大。ＰＭＯＳ管的漏电流基本没变化。

ＮＭＯＳ管、ＰＭＯＳ管不同宽长比下辐照前后

１／犳噪声的总剂量辐照特性分别如图３、４所示。测

试条件为：（１）ＮＭＯＳ管，犐Ｄ＝０．０３ｍＡ，犞Ｄ＝１．５Ｖ；

（２）ＰＭＯＳ管，犐Ｄ＝－０．０１ｍＡ，犞Ｄ＝－０．９Ｖ。可

以看出，辐照后，ＮＭＯＳ管的１／犳 噪声功率增加，

ＰＭＯＳ管的１／犳噪声功率无明显变化。

图１　ＮＭＯＳ管的犐ｄ犞ｇ曲线

图２　ＰＭＯＳ管的犐ｄ犞ｇ曲线

ＮＭＯＳ管（宽长比为２０／１．２）在辐照总剂量为

７．５×１０３Ｇｙ时，噪声功率从原来的－１３３ｄＢＶ
２／Ｈｚ

增大为－１２０ｄＢＶ２／Ｈｚ。ＮＭＯＳ管的噪声由１／犳

低频噪声和热噪声（包括沟道热噪声、诱生栅极噪

声）构成，在低频段主要表现为１／犳噪声，随着频率

的增加，１／犳噪声逐渐被热噪声淹没。因此，频率越

低，辐照后ＮＭＯＳ管１／犳噪声的损伤越大。

（ａ）犠／犔＝２０／１．２
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（ｂ）犠／犔＝２０／０．１８

图３　ＮＭＯＳ管的１／犳噪声的总剂量辐照特性

（ａ）犠／犔＝２０／１．２

（ｂ）犠／犔＝２０／０．１８

图４　ＰＭＯＳ管的１／犳噪声的总剂量辐照特性

ＮＭＯＳ对管和 ＰＭＯＳ对管的阈值电压失配

（犞Ｔ１犞Ｔ２）随总剂量变化的关系曲线分别如图５、图

６所示。可以看出，辐照后ＮＭＯＳ管的阈值电压差

随总剂量的增加而增加，从辐照前的２．４８ｍＶ、

０．５５％失配度变为最后的７８．３１ｍＶ、１７．４％失配

度。辐照后ＰＭＯＳ管的失配度保持在０．５％内，最

大阈值电压差为２ｍＶ。这表明，相对ＮＭＯＳ对管，

ＰＭＯＳ对管的辐照损伤小得多。

ＮＭＯＳ对管和ＰＭＯＳ对管的饱和区漏极电流

失配（犐Ｄ１犐Ｄ２）随总剂量变化的关系曲线分别如图７、

８所示。可以看出，ＮＭＯＳ对管的饱和区漏极电流

失配度从辐照前的１．４％增加至辐照后的１３．５％。

ＰＭＯＳ对管的饱和区漏极电流失配度最大为

２．７２％。这表明，相对于 ＮＭＯＳ对管，ＰＭＯＳ对管

的失配度对总剂量不敏感。

图５　ＮＭＯＳ对管阈值电压失配随总剂量的变化曲线

图６　ＰＭＯＳ对管阈值电压失配随总剂量的变化曲线
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图７　ＮＭＯＳ对管漏极电流失配随总剂量的变化曲线

图８　ＰＭＯＳ对管漏极电流失配随总剂量的变化曲线

３　分析与讨论

总剂量辐照对半导体器件的损伤主要是因为辐

照在氧化层中会产生正陷阱电荷。对于深亚微米工

艺，栅氧层厚度已减小至几ｎｍ，电子因量子隧穿效

应会到达栅氧化层中，中和正陷阱电荷。因此，总剂

量辐照对深亚微米器件的损伤主要体现为隔离氧化

层产生的正陷阱电荷。

在０．２５μｍ 工 艺 节 点 后，ＳＴＩ基 本 取 代

ＬＯＣＯＳ成为主要的隔离技术。虽然器件的栅氧

厚度已减小至纳米量级，但ＳＴＩ隔离氧化层的厚

度是栅氧层的１００倍以上。在被辐照时，总剂量

效应会在隔离氧化层中产生大量电子空穴对，大

量电子离开氧化层，相应空穴遇到晶格中的陷阱

时易被固定下来，从而形成正陷阱电荷，形成过程

如图９所示。

图９　辐照在ＳＴＩ层形成正陷阱电荷的示意图

ＮＭＯＳ管位于Ｐ型衬底上，辐照下ＳＴＩ层积累

的正电荷随总剂量的增加而增加。正电荷是向外发

射电力线，电力线随正电荷的增加而增强，最终可使

ＳＴＩ层下的衬底反型，即从Ｐ型变为 Ｎ型，从而在

ＮＭＯＳ晶体管两侧形成 Ｎ 型通道，构成 寄 生

ＮＭＯＳ晶体管，如图１０所示。该寄生晶体管与主

晶体管并行，具有较低的阈值电压或者为耗尽型（阈

值电压为负值），最终使得主晶体管在工作时的漏电

流明显增加［９］。

ＰＭＯＳ管位于 Ｎ型衬底上，辐照后ＳＴＩ隔离

氧化层内产生的正陷阱电荷却不能使 Ｎ型衬底

反型，不能形成漏电通道，所以ＰＭＯＳ管的漏电

流没有增加（如图２所示）。进一步分析发现，深

亚微米 ＮＭＯＳ管、ＰＭＯＳ管的噪声、匹配特性在

辐照后的结果是不同的，这是不同的衬底类型导

致的。

图１０　寄生晶体管的示意图
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４　结　论

对深亚微米 ＮＭＯＳ管、ＰＭＯＳ管进行辐照对

比实验。结果表明，在转移特性、噪声、匹配特性方

面，ＰＭＯＳ管的抗辐照性能优于 ＮＭＯＳ管。原因

是ＰＭＯＳ管与 ＮＭＯＳ管的衬底类型不同。因此，

在设计深亚微米模拟ＩＣ抗辐照时，处理关键信号的

元件尽量选用ＰＭＯＳ管。如果有些位置必需选用

ＮＭＯＳ管，则需进行抗辐照加固设计，如采用环栅

结构的ＮＭＯＳ管。
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０　引　言

芯片特征尺寸的不断缩小、器件物理极限的趋

近以及高昂的研发费用，使得先进封装技术备受关

注。通常采用ＣＰＩ测试来验证 ＷＬＰ的可靠性，评

估封装对器件的影响。根据ＪＥＤＥＣ标准ＪＥＰ１５６

Ａ
［１］，当芯片采用新技术、新工艺、新材料和新结构

时，ＣＰＩ的可靠性测试是十分必要的。国外围绕

ＣＰＩ可靠性的研究较多，如光敏介质
［２］、ＵＬＫ 介

质［３］、铜柱互连［４］等。国内有关ＣＰＩ可靠性的研究

较少。

在封装技术中，ＷＬＰ凭借其更高的集成能力、

更小的形成因子和更大的Ｉ／Ｏ密度在小尺寸智能

化设备中获得广泛应用［５］。ＷＬＰ直接利用重分布

层（ＲＤＬ）连接芯片后段金属和焊球，代替了传统倒
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装焊中的基板。ＷＬＰ的可靠性问题主要与ＲＤＬ技

术相关，如芯片翘曲、聚合物剥离、互连金属腐蚀

等［６７］。因此，需要重点关注ＲＤＬ对 ＷＬＰ封装可

靠性的影响。

ＲＤＬ形似“三明治”结构，由两层聚合物包裹若

干层铜轨而成。聚合物作为ＲＤＬ中的关键部分，其

对 ＷＬＰ可靠性的影响显著。常用的聚合物有ＰＢＯ

和聚酰亚胺（ＰＩ），它们均具有优良的介电性能和热

机械特性［８］。为提高 ＷＬＰ可靠性，业界对聚合物

展开了广泛研究［９１１］，主要方式是降低聚合物的玻

璃化转变温度（犜ｇ）。文献［９］采用变频微波工艺成

功制备了犜ｇ较低的聚合物，但仅处于实验阶段。文

献［１２１３］研究了聚合物的粘附强度对 ＷＬＰ可靠性

的影响。国外对聚合物的研究集中于材料特性方

面，大多数数据来自仿真，缺乏实测验证，少有针对

材料结构的研究。

本文采用ＰＢＯ作为ＲＤＬ中的聚合物，研究了

ＰＢＯ结构对 ＷＬＰ封装中ＣＰＩ可靠性的影响。利用

ＴＣＡＤ仿真研究了聚合物结构的最优方案，完成了

流片和封装，对芯片进行了ＣＰＩ可靠性试验，分析

了不同聚合物结构的失效模式和机理。

１　ＷＬＰ封装中聚合物包覆结构

传统的两层聚合物包覆结构如图１所示。覆

盖层完全包覆缓冲层，覆盖层边缘有４种方案，即

钝化层表面、密封圈（ＳＲ）、裂纹停止处（ＣＡＳ）和硅

表面。

图１　传统的两层聚合物包覆结构

分别采取上述各方案时，芯片在温度循环试验

（ＴＣＴ）时均存在失效风险。当覆盖层边缘位于钝

化层表面时，界面应力会破坏钝化层而造成微裂纹。

当覆盖层边缘位于ＳＲ或ＣＡＳ时，ＰＢＯ边缘易被掀

开、分层，湿气进入芯片内部，使得金属被腐蚀。当

覆盖层边缘位于硅表面时，切割道过窄，切割的难度

增加，造成芯片翘曲。不同覆盖层边缘下芯片的测

试结果如表１所示。

表１　不同覆盖层边缘下芯片ＴＣＴ测试结果

覆盖层边缘方案 ＴＣＴ条件 结果

１钝化层表面

２密封圈

３裂纹停止处

４硅表面

ＣｏｎｄｉｔｉｏｎＢ：

－５５℃～ ＋１２５℃

５００次循环

１／８０

４／８０

４／８０

６／８０

表１结果中，１／８０表示８０个样品中有１个失

效，以此类推。可以看出，覆盖层边缘位于钝化层表

面的方案是最优方案，但仍存在一定的失效风险。

２　ＰＢＯ结构设计及实验结果分析

本文采用２８ｎｍ 工艺节点的后段工艺结构和

条件，研究ＰＢＯ结构对 ＷＬＰ封装的ＣＰＩ可靠性的

影响。本文设计了一种新型的ＰＢＯ结构，如图２所

示。本文结构更改了两层聚合物的结构关系，覆盖

层直接堆叠在缓冲层上，缓冲层边缘外扩。通过改

善聚合物边缘与芯片表面粘贴的连续性，提升了

ＷＬＰ封装的ＣＰＩ可靠性。

利用ＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ工具对缓冲层的四种边

缘方案进行了仿真，拟定最优方案通过流片、封装，

获取芯片的ＣＰＩ测试数据。对比了结构更改前后

的测试数据，利用失效分析方法研究了这些方案的

失效模式和机理。

图２　新型的ＰＢＯ堆叠结构

２．１　应力仿真分析

在ＳｅｎｔａｕｒｕｓＴＣＡＤ工具中对聚合物缓冲层边

缘的不同方案进行应力仿真分析。聚合物的残余应

力σ为
［１４］：

σ＝８犈ｓ犱
２
ｓ（犠ｆ－犠ｓ）／（６犔

２（１－狏ｓ）犱ｆ） （１）

式中，犱ｆ为聚合物的厚度；犈ｓ、犱ｓ、狏ｓ和犔分别为硅片
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的模量、厚度、泊松比、直径；犠ｆ为硅片的翘曲量，当

犱ｆ＝０时，犠ｆ＝犠ｓ。

假定所有界面完美粘合，ＰＢＯ被当作粘弹性体

来排除温度、时间对弹性模量的影响。本文的模拟

主要关注聚合物边缘的应力问题，忽略了包覆在两

层聚合物中的铜轨。实际封装中，铜轨能有效缓解

硅片和聚合物间的热膨胀系数（ＣＴＥ）失配，因为其

ＣＴＥ为１７×１０－６／℃，处于二者之间。图３所示为

缓冲层边缘处于密封圈处的应力仿真图。表２所示

为仿真中主要材料的参数。

图３　缓冲层边缘处于密封圈处的应力仿真图

表２　主要材料的参数

材料 杨氏模量／ＧＰａ ＣＴＥ／（×１０－６／℃） 属性

ＰＢＯ １．８２ ６０ 粘弹性体

Ｓｉ １７０ ３．０ 弹性体

不同边缘方案的峰值应力如表３所示。可以看

出，若以密封圈为基准，其他方案的峰值应力均有

２０％以上的增幅。当缓冲层边缘处于硅表面时，增

幅高达４２％。四个边缘方案的热点分布如图４所

示。可以看出，缓冲层边缘处于钝化层表面、硅表面

时，有１个热点；缓冲层边缘处于密封圈时，有３个

热点；缓冲层边缘处于裂纹停止处时，有４个热点。

综合峰值应力和热点分布的情况，选取缓冲层边缘

位于密封圈处的结构进行后续的实测。

表３　不同边缘方案的峰值应力

边缘方案 峰值应力／Ｐａ 峰值应力上升率

钝化层表面 １．３２×１０９ ２０％

密封圈 １．１０×１０９ 基准

裂纹停止处 １．４０×１０９ ２７％

硅表面 １．５６×１０９ ４２％

（ａ）钝化层表面

（ｂ）密封圈

（ｃ）裂纹停止处

（ｄ）硅表面

图４　四个边缘方案的热点分布图

２．２　犆犘犐可靠性测试分析

根据应力仿真的结果，选取覆盖层边缘位于钝

化层处的包覆结构记为Ａ，选取缓冲层边缘位于密

封圈处的堆叠结构记为Ｂ，对样品进行流片和封装，

再进行ＣＰＩ可靠性测试，两种结构的ＳＥＭ图如图５

所示。可以看出，两种结构的表面形貌和堆叠关系

均与设计初始形态相吻合。图中，ｃｒａｃｋｓｅｎｓｏｒ为
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ＣＰＩ测试中常用结构，其失效敏感度高。

（ａ）包覆结构　　　　　　（ｂ）堆叠结构

图５　两种结构的ＳＥＭ图

封装好后，两种芯片完成了如表４所示的ＣＰＩ

可靠性测试项目，所有测试条件均参照ＪＥＤＥＣ标

准［１５１９］。首先对芯片进行终测（ＦＴ），排除因流片、

封装中不稳定因素造成的失效芯片。再将合格芯片

分批分别用于不同的测试项目，每个读点的数据都

与初始ＦＴ测试数据进行对比。进行高加速应力试

验（ＨＡＳＴ）、ＴＣＴ、温湿度偏压试验（ＴＨＢ）测试前，

需先通过Ｐｒｅｃｏｎｄｉｔｉｏｎ试验，ＴＨＢ和 ＨＡＳＴ测试

中均不加偏压。高温储存试验（ＨＴＳ）则不需要预

先进行Ｐｒｅｃｏｎｄｉｔｉｏｎ试验。

表４　ＣＰＩ可靠性测试项目的条件

测试项 应力条件 读点

Ｐｒｅｃｏｎｄｉｔｉｏｎ 浸泡＠８５℃／

８５％ＲＨ回流＠２６０℃

１６８ｈ

３次循环

ＨＡＳＴ １３０℃／８５％ＲＨ／２２９．６ｋＰａ ９６ｈ

ＴＣＴ －５５℃～ ＋１２５℃ １０００次循环

ＴＨＢ ８５℃／８５％ＲＨ／４９．１ｋＰａ １０００ｈ

ＨＴＳ １５０℃ １０００ｈ

通过上述测试项目后的结果如表５所示。可

知，结构Ａ在Ｐｒｅｃｏｎｄｉｔｉｏｎ测试中有２个失效，结构

Ｂ在１０００ｈＴＨＢ测试中有５个失效，失效结构均

为ｃｒａｃｋｓｅｎｓｏｒ，其他测试项、读点均通过。将上述

失效芯片进行失效分析，进一步研究失效原因和失

效机理。

表５　ＣＰＩ可靠性测试后的结果

测试项 读点 结果

Ｐｒｅｃｏｎｄｉｔｉｏｎ １６８ｈ Ａ２／２４０，Ｂ通过

ＨＡＳＴ ９６ｈ 通过

ＴＣＴ １０００次循环 通过

ＴＨＢ １０００ｈ Ａ１／８０，Ｂ５／８０

ＨＴＳ １０００ｈ 通过

　　对于结构 Ａ失效的２只芯片，ｃｒａｃｋｓｅｎｓｏｒ呈

现高阻态。在ＳＥＭ下能明显观察到密封圈和裂缝

停止处的破坏，情况如图 ６（ａ）所示。对 ｃｒａｃｋ

ｓｅｎｓｏｒ使用聚焦离子束（ＦＩＢ）进行切片分析，情况

如图６（ｂ）所示。可以看出，在ＴＶ１（ＴｏｐＶｉａ）与Ｍ６

（Ｍｅｔａｌ）之间发现裂缝。原因是，密封圈和裂缝停止

处没有聚合物包覆，受到外界应力冲击，再传递到

ｃｒａｃｋｓｅｎｓｏｒ内部，使得 ＴＶ１与 Ｍ６界面处产生

裂缝。

对于结构Ｂ失效的５只芯片，ｃｒａｃｋｓｅｎｓｏｒ呈现

开路状态。失效情况如图７所示。可以看出，ＰＢＯ

与密封圈接触面处出现腐蚀、分层现象，该位置与应

力仿真的热点位相同，即为缓冲层边缘与密封圈接

触的位置。

（ａ）ＳＥＭ图

（ｂ）ＦＩＢ图

图６　结构Ａ芯片失效示意图

（ａ）腐蚀现象
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（ｂ）分层现象

图７　结构Ｂ失效芯片的ＳＥＭ图

将芯片封装去除后，ｃｒａｃｋｓｅｎｓｏｒ处呈现明显的

孔洞和严重的金属腐蚀现象，情况如图８所示。沿

图８（ｂ）中的箭头方向采用ＦＩＢ切割，得到图９所示

情况。可以看出，孔洞下金属铝与 ＵＴＭ（Ｕｎｄｅｒ

ＴｏｐＭｅｔａｌ）之间的腐蚀现象较严重。原因是界面应

力集中所致，裂缝产生后外界环境的湿气沿着裂缝

进入结构内部，造成金属层腐蚀。

（ａ）腐蚀现象

（ｂ）孔洞现象

图８　去除封装后结构Ｂ失效芯片的ＳＥＭ图

图９　结构Ｂ失效芯片的ＦＩＢ图

３　结　论

本文研究了２８ｎｍ ＷＬＰ封装中ＰＢＯ结构对

ＣＰＩ可靠性的影响。分析了包覆和堆叠两种聚合物

结构的失效模式和机理。实验结果表明，前者的失

效原因是对密封圈和裂缝停止处的保护缺失，受外

界应力冲击后内部产生裂缝；后者失效的原因是应

力集中的热点增加，使得界面分层，湿气进入内部而

致金属被腐蚀。两种聚合物结构均对 ＷＬＰ封装的

ＣＰＩ可靠性存在一定风险。利用 ＴＣＡＤ工具能有

效预测结构变更对ＣＰＩ可靠性的影响。今后可通

过改善聚合物薄膜的淀积工艺来消除应力集中问

题，或者增强聚合物的粘性强度，进一步提升 ＷＬＰ

封装的ＣＰＩ可靠性。
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静电注入对５５狀犿犕犞／犎犞犌犌犖犕犗犛犈犛犇
性能的影响
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摘　要：　静电防护问题是提升集成电路可靠性面临的主要挑战之一。基于５５ｎｍＨＶＣＭＯＳ工

艺，研究了静电注入对中压（ＭＶ）和高压（ＨＶ）ＧＧＮＭＯＳ（ＧａｔｅＧｒｏｕｎｄｅｄＮＭＯＳ）器件静电防护

性能的影响。研究结果表明，对 ＭＶＧＧＮＭＯＳ器件来说，静电注入能够在有效降低开启电压

（犞ｔ）、保持电压（犞ｈ）的同时，减小对二次击穿电流（犐ｔ２）的影响，且注入面积的改变对器件性能的影

响极为有限；对ＨＶＧＧＮＭＯＳ器件来说，提高静电注入浓度能够有效提高静电防护能力。

关键词：　静电注入；静电防护；栅极接地ＮＭＯＳ；中压／高压
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０　引　言

ＣＭＯＳ工艺已发展到深亚微米阶段，器件特征

尺寸 逐 渐 减 小，对 静 电 放 电 （ＥｌｅｃｔｒｏＳｔａｔｉｃ

Ｄｉｓｃｈａｒｇｅ，ＥＳＤ）保护电路的要求也更加严格。由

于结构简单，且与ＣＭＯＳ工艺兼容性好，ＧＧＮＭＯＳ

结构在 ＥＳＤ 保护电路中有非常广泛的应用
［１２］。

ＧＧＮＭＯＳ是利用其漏端与衬底之间的反向ＰＮ结

发生雪崩击穿，来触发源漏之间的寄生横向双极晶

体管，从而将ＥＳＤ电流通过漏衬底源途径来进行

有效泄放，达到ＥＳＤ保护的效果
［３］。

然而，５５ｎｍ工艺平台ＧＧＮＭＯＳ器件的栅氧

厚度较薄，使得ＧＧＮＭＯＳ的触发电压与结构的栅
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氧电压在一定的区域发生交叉，导致ＥＳＤ的设计窗

口减小，甚至消失，这对ＥＳＤ防护器件的设计带来

了非常大的隐患［４］。因此，在使用ＧＧＮＭＯＳ作为

Ｉ／Ｏ端的ＥＳＤ防护器件时，必须采取相应的措施来

降低 ＭＯＳ管的触发电压。目前已有很多设计者进

行了相关研究，例如通过改进衬底，采用衬底触发技

术来获得低触发电压、增强器件鲁棒性，但这类方法

会增加版图面积［５６］。

先进节点工艺进一步发展，许多先进的工艺技

术被开发出来，例如轻掺杂漏 （ＬｉｇｈｔｌｙＤｏｐｅｄ

Ｄｒａｉｎ，ＬＤＤ）工艺技术和自对准硅化物（Ｓａｌｉｃｉｄｅ）工

艺技术，但是对于ＥＳＤ防护器件来说，这些先进工

艺为器件的性能带来改善的同时，也产生了一些新

的问题［７９］，导致ＧＧＮＭＯＳ无法起到应有的防护作

用。为了解决这些问题，设计者除了使用自对准硅

化物阻挡层（ＳＡｌｉｃｉｄｅＢｌｏｃｋｉｎｇ，ＳＡＢ）技术之外
［１０］，

还对版图参数进行调整，以满足设计的需求。但对

于５５ｎｍ平台，版图参数的修改对器件性能影响很

小，甚至无影响［１１１３］。因此设计者在工艺上开发出

了静电放电离 子 注 入 （ＥｌｅｃｔｒｏＳｔａｔｉｃＤｉｓｃｈａｒｇｅ

ＩＭＰｌａｎｔ，ＥＳＤＩＭＰ）技术，这是在标准ＣＭＯＳ工艺

流程中增加一道ＥＳＤＩＭＰ工艺，可降低寄生双极晶

体管的导通电压，从而达到有效引导ＥＳＤ电流、保

护器件结构的目的［１４１６］。

本文分析了新工艺对ＧＧＮＭＯＳ的影响，以及

ＥＳＤＩＭＰ对器件的作用原理。基于５５ｎｍ工艺平

台，分别设计了ＥＳＤＩＭＰ对６Ｖ ＭＶ／ＨＶ器件影

响的流片实验，并对测试结果进行了分析。

１　ＧＧＮＭＯＳ 防护 ＥＳＤ 脉冲基本

原理

１．１　传统犌犌犖犕犗犛结构

ＮＭＯＳ常用作Ｉ／Ｏ端口上的ＥＳＤ防护器件，

其栅极、源极和衬底三端连接到地，因此这种

ＮＭＯＳ又可称为栅极接地ＮＭＯＳ，其横截面如图１

所示。当ＥＳＤ脉冲发生在漏端时，其寄生双极晶体

管会发生雪崩击穿，并被触发导通，泄放ＥＳＤ电流，

此时的电压为器件的开启电压犞ｔ１。由于三极管的

电流放大作用，管子开启之后仅需要较低的漏极电

压就能够维持雪崩击穿。此时漏极电流增大，电压

减小，ＧＧＮＭＯＳ进入回滞负阻区，直到电压箝制在

保持电压犞Ｈ。由于大电流注入下产生的电导调制

效应，器件工作在线性区。随着ＥＳＤ电流的泄放，

局部温度升高，当发生热击穿时，器件失效，此时的

电流值称为二次击穿电流犐ｔ２。因此，ＧＧＮＭＯＳ的

犐犞 曲线呈现回滞特性，如图２所示。

图１　ＧＧＮＭＯＳ结构的横截面示意图

图２　ＧＧＮＭＯＳ的犐犞 特性曲线

为了保证电路的正常工作，器件的开启电压犞ｔ１

要介于电路工作电压以及器件的栅氧击穿电压之

间，并且需在此区间内尽量使开启电压降低，使

ＧＧＮＭＯＳ能够在发生ＥＳＤ时及时导通，以保护工

作电路。保持电压犞Ｈ不能低于电路工作电压，否则

防护器件可能会因闩锁效应而持续开启，较低的保

持电压会使得器件对ＥＳＤ脉冲的箝制能力更强。

二次击穿电流值犐ｔ２表示ＧＧＮＭＯＳ对ＥＳＤ电流的

承受能力，因此在设计时要尽量提高犐ｔ２。

为了提升器件的整体性能，ＬＤＤ和Ｓａｌｉｃｉｄｅ工

艺技术被广泛使用。ＬＤＤ会使器件静电防护性能

降低，原因主要有两点：一是栅氧层与漏极区交叠处

的电容较小，使得器件保持电压变大［９］；二是ＬＤＤ

处电流密度更大，更容易由热效应造成损伤［１７］。

Ｓａｌｉｃｉｄｅ技术是通过在有源区和栅极扩散区表面形

成低阻的硅化物薄膜，从而降低方块电阻和接触电

阻，来减小电路的串联电阻，提升器件性能。但是当

发生ＥＳＤ时，Ｓａｌｉｃｉｄｅ薄膜电阻较小，ＥＳＤ电流会

首先沿着有源区的表面流动，使Ｓａｌｉｃｉｄｅ金属表层

发热，甚至直接烧毁器件。

１．２　犈犛犇犐犕犘对器件的保护

加入ＥＳＤＩＭＰ工艺的ＧＧＮＭＯＳ器件剖面如

３３１
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图３所示。栅极、源极和衬底接触接犞ＳＳ，漏极接电

源犞ＤＤ，漏极扩散区与Ｐ阱之间是中等浓度掺杂的

Ｐ型区域。当ＥＳＤ脉冲出现在漏端时，漏极的电压

瞬间升高，由于ＥＳＤＩＭＰ区域掺杂浓度较高，使得

漏极扩散区与下方Ｐ阱之间的ＰＮ结界面的击穿电

压降低，因此该区域的ＰＮ结最早因ＥＳＤ电流发生

雪崩击穿，产生大量的电子空穴对。空穴被衬底收

集形成电流犐Ｒ，犐Ｒ流过电阻犚ｗｅｌｌ，使得电压降犞ｗｅｌｌ

也随着增大。当犞ｗｅｌｌ＝犐ｗｅｌｌ犚ｗｅｌｌ＝犐Ｃ犚ｗｅｌｌ≥０．７Ｖ

时，寄生横向双极晶体管导通并形成低阻通路，此时

开启ＥＳＤ放电，从而保护ＬＤＤ结构，减小ＬＤＤ工

艺的加入对器件ＥＳＤ保护能力的影响。当三极管

导通时，加在 ＮＭＯＳ 管漏端的电压被定 义 为

ＧＧＮＭＯＳ的触发电压犞ｔ１，犐Ｃ被定义为触发电流

犐ｔ１，（犞ｔ１，犐ｔ１）就被定义为 ＧＧＮＭＯＳ 结构的触

发点。

图３　加入ＥＳＤＩＭＰ的 ＧＧＮＭＯＳ器件的剖面图

２　实验设计及讨论

本文基于５５ｎｍＨＶＣＭＯＳ工艺平台，探究了

６ＶＭＶ等级条件下，ＥＳＤＩＭＰ的加入和ＥＳＤｔｏＧＴ

变量对器件防护能力的影响，以及３２ＶＨＶ等级条

件下，注入浓度和注入面积对器件的影响，并使用

１００ｎｓＴＬＰ（ＴｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎＬｉｎｅＰｕｌｓｉｎｇ）系统进行

测试。实验分组情况如表１所示，实验结果中的电

流值进行了归一化处理。代工厂中的 ＨＶ平台普

遍使用额外的注入，本次实验未加入常规 ＨＶ

ＮＭＯＳ器件对照组。

表１　实验分组情况

器件等级 变量 趋势

６Ｖ ＥＳＤｔｏＧＴ 无ＩＭＰ

犪＋０．４

犪

犪－０．４

３２Ｖ 注入浓度 ＬＶＮＷ

ＭＶＮＷ

对 ＭＶ器件，在其他条件相同的条件下，分别

测试：

１）无ＥＳＤＩＭＰ器件的ＴＬＰ曲线；

２）ＥＳＤＩＭＰ注入区域边缘距栅极扩散区不同

值时的ＴＬＰ曲线，基础数值设定为犪，并分别对犪＋

０．４和犪－０．４进行设计流片。

对 ＨＶ器件，测试了ＥＳＤＩＭＰ注入浓度不同

时器件的ＴＬＰ曲线。

２．１　犈犛犇犐犕犘对 犕犞犌犌犖犕犗犛防护器件的影响

ＭＶＧＧＮＭＯＳＥＳＤ防护器件的版图如图４（ａ）

所示，为了提高结构的ＥＳＤ性能，采用了叉指结构，

增大器件的栅宽，提高了犐ｔ２。图中红色的区域为

ＥＳＤＩＭＰ区域，标注的距离ＥＳＤｔｏＧＴ为ＥＳＤＩＭＰ

区域的边缘到临近栅极扩散区边缘的距离。根据实

验分组，设置不同的试验片，并使用１００ｎｓ的ＴＬＰ

系统进行测试，得到的犐犞 曲线如图４（ｂ）所示。从

测试结果可以看到，对于 ＭＶＧＧＮＭＯＳＥＳＤ防护

器件来说，加入ＥＳＤＩＭＰ工艺之后，器件的触发电

压下降了４０％，保持电压下降了２５％，相比二次击

穿电流变化较小（＜１０％）。示意图可直观地对比

ＥＳＤＩＭＰ的加入以及ＥＳＤｔｏＧＴ参数的改变对器件

性能带来的影响，如图５所示。额外的掺杂使得

ＥＳＤ电流更多地经过寄生双极晶体管进行泄放，而

非通过沟道。

（ａ）ＭＶＧＧＮＭＯＳＥＳＤＩＭＰ版图

（ｂ）１００ｎｓＴＬＰ犐犞 曲线

图４　ＭＶＧＧＮＭＯＳＥＳＤＩＭＰ对器件性能的影响

４３１
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图５　ＭＶＧＧＮＭＯＳ实验结果对比图

从图中还可以看出，不同的ＥＳＤｔｏＧＴ数值对

于 ＭＶＧＧＮＭＯＳ器件的开启电压犞ｔ１和保持电压

犞ｈ影响不大。虽然随着ＥＳＤｔｏＧＴ的数值增大，即

ＥＳＤＩＭＰ掺杂区域增大，器件的开启电压和保持电

压都有一定的增幅（增幅均＜１０％），但对于５５ｎｍ

工艺平台的器件而言，单个器件的栅宽已经非常小

（＜０．５μｍ），因此ＥＳＤｔｏＧＴ数值的变化对器件性

能的影响极为有限，器件的开启电压和保持电压主

要受ＥＳＤＩＭＰ的影响。

２．２　静电注入对犎犞犌犌犖犕犗犛防护器件的影响

ＨＶＧＧＮＭＯＳ的版图如图６（ａ）所示，沿ＡＡ’

方向的横截面如图６（ｂ）所示。犘ｘ表示ＥＳＤＩＭＰ区

边缘距有源区的距离。对于ＨＶ器件，ＥＳＤＩＭＰ与

ＬＶ／ＭＶ 的 Ｎ 阱 在 同 一 道 工 艺 中 注 入，ＨＶ

ＧＧＮＭＯＳ的静电注入通过改变漏极扩散区的浓度

来影响器件的ＥＳＤ性能。根据分组情况，设置不同

的试验片，并使用１００ｎｓＴＬＰ系统进行测试，得到

的犐犞ＴＬＰ曲线如图６（ｃ）所示。

（ａ）ＨＶＧＧＮＭＯＳＥＳＤＩＭＰ的版图

（ｂ）ＡＡ’横截面

（ｃ）１００ｎｓＴＬＰＩＶ曲线

图６　ＨＶＧＧＮＭＯＳＥＳＤＩＭＰ对器件性能的影响

根据测试结果，将静电注入区域的掺杂浓度提

高，器件的开启电压和保持电压都提高了１０％以

上，二次击穿电流提高了１０％。示意图可直观地对

比注入参数的改变对 ＨＶ器件带来的影响，如图７

所示。提高漏极扩散区的掺杂浓度，会使漏极扩散

区与正下方Ｐ阱之间ＰＮ结的击穿电压提高，从而

使器件的ＥＳＤ防护特性得到改善。当犘ｘ＝０时，即

ＥＳＤＩＭＰ与沟道接触，ＥＳＤ电流更多地会通过器件

的沟道进行泄放，而非寄生晶体管。因此，器件的开

启电压和保持电压相对犘ｘ≠０时来说会有明显的

下降，甚至使得防护器件的开启电压与电源电压相

当，即在电路正常工作时，防护电路有开启的可能

性，从而对电路的正常功能造成一定的影响。

图７　ＨＶＧＧＮＭＯＳ实验结果对比图

３　结　论

本文基于标准的５５ｎｍＨＶＣＭＯＳ工艺平台，

研究了ＥＳＤＩＭＰ对中压和高压ＧＧＮＭＯＳＥＳＤ防

护器件性能的改善作用。通过调整器件的静电注入

条件，发现静电注入能够有效降低中压器件的开启

电压和保持电压，但对二次击穿电流影响较小；

ＥＳＤｔｏＧＴ对５５ｎｍ 中压静电防护器件的影响有

限；此外，静电注入浓度提高对高压静电防护器件的

开启电压和保持电压有明显改善。针对５５ｎｍ 高

５３１
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压静电注入工艺中的其他参数对防护器件性能的影

响，还有待进一步研究。
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摘　要：　针对２２ｎｍＦＤＳＯＩＣＭＯＳ工艺静态随机存储器（ＳＲＡＭ），研究了工艺角、工作电压、测

试温度、总剂量效应对器件性能的影响。通过自动测试设备（ＡＴＥ），有效地提取了ＦＤＳＯＩ存储器

在多种测试环境下的电学性能参数。测试结果表明，不同的工艺角对输出电平和工作状态的影响

较小。随着电压的增加，静态电流随之增加，最大工作频率呈现出波动性的变化。器件在－５５℃～

１２５℃范围内性能稳定。高频特性在２５℃表现最好，低压特性在高温下最优。总剂量累积到

３ｋＧｙ（Ｓｉ）时，器件功能仍正常，内核电流与Ｉ／Ｏ电流均明显增大。ＦＤＳＯＩＳＲＡＭ自身优点多，工

作稳定性较好，具有极好的应用前景。
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贺　泽等：２２ｎｍＦＤＳＯＩ静态随机存储器的可靠性研究 ２０２１年

０　引　言

纳米超薄ＦＤＳＯＩＣＭＯＳ工艺具有超薄体超薄

埋氧（ＵＴＢＢ）结构，是类似于平面体硅工艺的另一

类平面工艺技术。ＦＤＳＯＩ技术需要在衬底上面制

作超薄的埋氧层（ＢＯＸ），采用超薄的硅膜制作晶体

管的沟道。因为是超薄的沟道，无需进行掺杂工序，

可使耗尽层充满整个沟道区［１９］。从结构上看，ＦＤ

ＳＯＩ晶体管相比体硅晶体管多出的ＢＯＸ层不仅可

以降低源极与漏极间的寄生电容，还能有效抑制电

子从源极流向漏极，大幅降低漏电流［４９］。ＵＴＢＢ

ＦＤＳＯＩ结构能改善短沟道效应和器件亚阈值特

性，降低静态功耗，具有稳定阈值电压和天然免疫闩

锁性能［４］。ＦＤＳＯＩ器件具有低软错误率、低功耗、

高速度、高可靠性等优点。当器件的特征尺寸减小

到纳米级时，ＦＤＳＯＩ技术是最优选择之一
［５７］。

然而，基于ＦＤＳＯＩＣＭＯＳ工艺的ＩＣ的可靠性

评估数据较少［８９］。不同工艺角、工作电压对ＦＤ

ＳＯＩＣＭＯＳＩＣ的性能影响较大。实际应用中，宽温

度环境对频率、功耗会有较大影响［８］。ＳＯＩ器件具

有极强的单粒子抵抗能力，但引入的ＢＯＸ层减弱了

抗总剂量能力［１５］。因此，对ＦＤＳＯＩ器件的抗总剂

量评估是一项重要的工作。

１　器件结构及测试参数

测试样品为采用２２ｎｍＦＤＳＯＩＣＭＯＳ工艺制

作的ＳＲＡＭ。该ＳＲＡＭ 的总存储容量为１Ｍｂｉｔ。

器件的布局如图１（ａ）所示。该 ＵＴＢＢＦＤＳＯＩ

ＳＲＡＭ分为四个模块，每个模块独立实现读写功

能，可被单独测试。存储单元做了互锁结构加固设

计，使其在轨可靠性获得提高。测试引脚在封装时

被全部引出，如图１（ｂ）所示。测试时，选择有效的

输入、输出端，实时地监测输入、输出端的电流或电

平变化。至少选择２个引脚进行每个模块的监测。

可靠性测试主要包含工艺角、电压、测试温度、总剂

量效应等参数。每组测试的样品不少于６块。

工艺角主要有ＳＳ、ＦＦ和ＴＴ三种。本次实验

基于ＡＴＥ设备，测试了不同工艺角下的引脚漏电、

输出电平、各类电流等参数。同时，测试了器件的存

取时间、最低工作电压和最高工作频率。表征器件

性能的参数包括内核电流、Ｉ／Ｏ电流、读写功能、存

取时间、最高工作频率等。内核电压与Ｉ／Ｏ电压的

标称值分别为０．８Ｖ、１．８Ｖ，正常工作电压范围分

别为０．７２～０．８８Ｖ、１．６２～１．９８Ｖ，即标称值的

±１０％以内。实验时，对器件施加－５５℃～１２５℃

的温度变化，监测所有的输出特性和工作特性，分析

不同温度条件下各项电参数的变化及其原因。在总

剂量效应测试板上，对样品完成总剂量辐照实验。

在０．５～３ｋＧｙ（Ｓｉ）总剂量范围内，设计６组等梯度

的辐照剂量点，测试内核电流、Ｉ／Ｏ电流随６０Ｃｏ辐射

剂量的变化量。

（ａ）布局图 （ｂ）封装图

图１　２２ｎｍＳＲＡＭ结构

２　可靠性测试结果

２．１　工艺角

室温下不同工艺角的输出电平曲线如图２所

示。ｐｄｑ０、ｐｄｑ７为选定的２个测试引脚，ｖｏｈ和ｖｏｌ

分别代表输出高电平电压（右侧 Ｙ轴）和输出低电

平电压（左侧Ｙ轴）。可以看出，不同的工艺角对输

出电平的影响较小。

图２　室温下不同工艺角的输出电平曲线

室温下不同工艺角的内核电流、Ｉ／Ｏ电流分别

如图３、４所示。测试得到了四种工作状态电流，即

静态（ｓｂ）电流、使能（ｅｎ）电流、写操作（ｏｐｗ）电流、

读操作（ｏｐｒ）电流。

对于内核电流，与ＴＴ工艺角相比，ＦＦ工艺角

在四种工作状态下的电流分别增加了７５％、１０２％、

５７％、５８％；ＳＳ工艺角的电流分别降低了２５％、

８３１
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２９％、１４％、３０％。对于Ｉ／Ｏ电流，在三种工作状态

（ｓｂ，ｅｎ，ｏｐｗ）下，与 ＴＴ工艺角相比，ＦＦ工艺角的

电流分别增加了１５７％、１３７％、１２２％；ＳＳ工艺角的

电流分别降低了５７％、５０％、４４％。

图３　室温下不同工艺角的内核电流曲线

图４　室温下不同工艺角的Ｉ／Ｏ电流曲线

这表明，ＦＦ工艺角的内核电流、Ｉ／Ｏ电流明显

大于ＴＴ工艺角，ＳＳ工艺角的电流小于 ＴＴ工艺

角。原因是在芯片制造过程中存在工艺偏差。与

ＴＴ工艺角晶体管相比，ＦＦ工艺角晶体管具有较低

阈值电压犞ｔｈ，ＳＳ工艺角晶体管的犞ｔｈ较高。在外加

电压相同时，犞ｔｈ低的晶体管的电流较大，犞ｔｈ高的晶

体管的电流较小。

２．２　电压

室温下，内核电流随内核电压的变化如图５（ａ）

所示，Ｉ／Ｏ电流随Ｉ／Ｏ电压的变化如图５（ｂ）所示。

为准确评估器件的可靠性，将测试范围扩展到

标称电压值的±２０％。可以看出，随着内核电压

犞ｄｄｃ、Ｉ／Ｏ 电压犞ｄｄｉｏ的增加，静态电流随之增加。

犞ｄｄｃ从０．６４Ｖ增加到０．９６Ｖ时，平均电流值增加

了２３０％。犞ｄｄｉｏ从１．４４Ｖ增加到２．１６Ｖ时，平均电

流值增加了３３０％。测试不同批次的样品发现，电

流随电压的变化趋势相同。电流随电压增加的原因

是，晶体管的漏电流值会随电压的增加而上升。

电压对读写功能、最大输出频率的影响如表１

所示。可以看出，犞ｄｄｃ从０．６４Ｖ增加到０．９６Ｖ时，

最大频率呈波动性变化，在０．７２Ｖ时为最大值，即

５９．２ＭＨｚ。Ｉ／Ｏ电压对最大输出频率造成的影响

也呈非单调变化，最大频率值为７３．５ＭＨｚ，对应的

Ｉ／Ｏ电压为１．９８Ｖ。在电压调控过程中，正常工作

电压范围内，读写功能均正常。犞ｄｄｃ为０．６４Ｖ时，

读写功能出现失效，但在正常工作电压范围以外的

其他测试点，读写功能均正常。这表明，器件在电压

变化时具有良好的可靠性。

（ａ）内核电流随内核电压的变化

（ｂ）Ｉ／Ｏ电流随Ｉ／Ｏ电压的变化

图５　室温下静态电流随电压的变化曲线

表１　电压对读写功能、最大输出频率的影响

电压／Ｖ 读功能 写功能 最大工作频率／ＭＨｚ

犞ｄｄｃ＝０．６４ 失效 失效 ５０．０

犞ｄｄｃ＝０．７２ 正常 正常 ５９．２

犞ｄｄｃ＝０．８０ 正常 正常 ５６．２

犞ｄｄｃ＝０．８８ 正常 正常 ５８．１

犞ｄｄｃ＝０．９６ 正常 正常 ５０．０

犞ｄｄｉｏ＝１．４４ 正常 正常 ６９．９

犞ｄｄｉｏ＝１．６２ 正常 正常 ７０．４

犞ｄｄｉｏ＝１．８０ 正常 正常 ５６．２

犞ｄｄｉｏ＝１．９８ 正常 正常 ７３．５

犞ｄｄｉｏ＝２．１６ 正常 正常 ５８．１

２．３　温度

测试温度范围为－５５℃～１２５℃。在测试温

度范围内，读写功能均正常。在ＳＳ、ＴＴ、ＦＦ三种工

艺角下，实验样品各有６颗。测试温度对静态特性

的影响曲线如图６所示。可以看出，静态电流随测

试温度的升高呈指数级增长。高温下，ＳＳ、ＴＴ、ＦＦ

工艺角的静态电流分别较常温增加了４０倍、４３倍、

９３１
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３４倍。原因与 ＭＯＳＦＥＴ的温度特性有关，一方面，

犞ｔｈ随温度的升高而降低，另一方面，短沟道的影响

仍然存在，形成了对温度敏感的漏电流。

（ａ）线性坐标

（ｂ）指数坐标

图６　测试温度对静态电流的影响曲线

低温下，ＳＳ、ＴＴ、ＦＦ工艺角的静态电流较常温

均下降超过了９９．５％。低温下，犞ｔｈ会随温度降低而

增大，漏电流减小、功耗降低，但会使工作速度降低。

因此，温度对先进工艺器件的静态电流影响较大，不

容忽略。

不同温度对读写工作电流的影响曲线如图７所

示。可以看出，在－５５℃、２５℃和１２５℃三个温度

下，工作电流（包含读出、写入）均满足设计要求，读

写功能均正常。在１２５℃时，内核工作电流（图中的

ｉｄｄｏｐｒ０８、ｉｄｄｏｐｗ０８）增大，这是由静态电流增加引

起的，这对应于图６中的结果。在Ｉ／Ｏ部分，读电流

（ｉｄｄｏｐｒ１８）均较大，这是由Ｉ／Ｏ部分的输出电流引

起的；写电流（ｉｄｄｏｐｗ１８）均较小，这是因为数据写

入时Ｉ／Ｏ部分处于输入状态。

不同温度下存取时间的变化曲线如图８所示。

每种工艺角的实验样品各有６颗，样品序号为图８

的横坐标。可以看出，在低温下，不同样品的存取时

间一致性较差；室温、高温下，不同样品的存取时间

一致性较好。室温下，ＦＦ工艺角的存取时间最小，

原因是，该工艺角具有较大的工作电流，在读、写数

据时能以较短的时间完成ＳＲＡＭ 单元中节点电荷

的充放电。不同温度下的器件最低工作电压如图９

所示。

图７　不同温度下工作电流的变化曲线

图８　不同温度下存取时间的变化曲线

图９　不同温度下最低工作电压的变化曲线

可以看出，温度较高时，最低工作电压较小，低

温下，最低工作电压接近正常工作电压。最低工作

电压与犞ｔｈ直接相关。犞ｔｈ随温度的下降而增加，导

致最低工作电压也随温度的下降而增加。此外，工

艺角造成最低工作电压的变化较小。

不同温度下最高工作频率的变化曲线如图１０

所示。

图１０　不同温度下最高工作频率的变化曲线

０４１
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可以看出，常温下，最高工作频率最大，低温、高

温下，最高工作频率较小。最高工作频率由两方面

决定。一方面，开关速度随亚阈值摆幅的增大而减

慢，故开关速度随温度的上升而减小。另一方面，读

写速度随工作电流的增大而加快，则读写速度随温

度的上升而加快。因此，开关速度与读写速度随温

度的变化趋势相反。无论在高温还是低温的条件

下，最高工作频率总会因为其中的一个速度减慢而

被拉低；只有温度适中时，两种速度之和才能达到最

快，最高工作频率达到最优。此外，不同工艺角对最

高工作频率的影响较小。

综合分析温度对最低工作电压和最高工作频率

的影响，得出结论：－５５℃时，最低工作电压、最高

工作频率均为最差；２５℃时，最低工作电压为中等，

最高工作频率为最优；１２５℃时，最低工作电压为最

优，最高工作频率为中等。

２．４　总剂量效应

总剂量辐照实验采用上海应用物理研究所的

６０Ｃｏγ放射源。固定数据在辐照前写入器件内，在

辐照过程中，剂量率控制在０．５Ｇｙ（Ｓｉ）／ｓ，且器件处

于静态偏置模式。辐照后，通过 ＡＴＥ设备测试各

引脚上的电流。在０～３ｋＧｙ（Ｓｉ）之间设计多个辐

照剂量测试点，测量结果如表２所示。

可以看出，实验测得Ｉ／Ｏ电流与内核电流均随

总剂量的上升而升高。原因是，辐射在埋氧层和氧

化隔离层中诱生了界面态和累积电荷，引起犞ｔｈ的降

低，产生氧化层漏电流。经３ｋＧｙ（Ｓｉ）总剂量辐照

后，Ｉ／Ｏ引脚电流提升为原来的４倍，内核电流提升

为原来的６倍，使功耗大幅增加。虽然器件的工作

状态较稳定、读写功能正常，若长期在辐照环境下，

则需考虑性能的变化和功耗的增加。

表２　总剂量辐照后的测试结果

辐照剂量／

ｋＧｙ（Ｓｉ）

０ ０．５ １ １．５ ２ ２．５ ３

Ｉ／Ｏ电流／

ｍＡ

１．０ １．１ １．５ ２．１ ２．６ ３．２ ４．０

内核电流／

ｍＡ

０．１ ０．１ ０．２ ０．２ ０．３ ０．５ ０．６

３　结　论

本文开展了对２２ｎｍＵＴＢＢＦＤＳＯＩ器件的工

艺角、电压、温度、总剂量效应等实验。实验结果表

明，该类器件具有较高的温度可靠性，可在－５５℃～

１２５℃范围内稳定工作。２５℃时，高频特性最优；

１２５℃时，低压特性最优。低的内核电压（＞０．６４Ｖ）

下，工作性能稳定，数据读写正常。０～３ｋＧｙ（Ｓｉ）

总剂量辐照后，Ｉ／Ｏ电流、内核电流均明显增大，功

耗增加，但工作性能稳定，未出现读写失效。ＦＤ

ＳＯＩ器件可应用于低压、高频等领域，本文的实验结

果与可靠性评估可为研究者提供有益的数据支撑。
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ＳＯＩ／ｌｅａｒｎｍｏｒｅａｂｏｕｔｆｄｓｏｉ．ｈｔｍｌ，２０２０．

［６］　ＳＣＨＷＡＮＫ Ｊ Ｒ， ＳＨＡＮＥＹＦＥＬＴ Ｍ Ｒ，

ＦＬＥＥＴＷＯＯＤＤＭ，ｅｔａｌ．ＲａｄｉａｔｉｏｎｅｆｆｅｃｔｓｉｎＭＯＳ
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１８３３１８５３．

［７］　ＫＵＬＫＡＲＮＩＳＲ，ＳＣＨＲＩＭＰＦＲＤ，ＧＡＬＬＯＷＡＹＫ

Ｆ，ｅｔａｌ．ＴｏｔａｌｉｏｎｉｚｉｎｇｄｏｓｅｅｆｆｅｃｔｓｏｎＧｅｐＭＯＳＦＥＴｓ
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版社，２００５．
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摘　要：　对芯片铝焊盘上不同重叠面积的金丝球焊复合键合的可靠性进行研究，并与非复合键

合进行对比。结果表明，随着复合键合重叠面积的减少，键合拉力和界面生成的合金化合物面积

均无明显变化，而剪切强度呈下降趋势。高温储存结果表明，复合键合拉力值满足国军标要求。

复合键合有掉铝和弹坑缺陷隐患。经分析，原因是复合键合时施加的超声能量破坏了硅及金属化

的结合态，在硅及金属化的结合界面上形成微裂纹。复合键合在高可靠电路中应进行键合参数优

化并验证充分后使用。
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０　引　言

金丝球焊键合是厚膜混合集成电路组装工艺的

关键工序，具有可任意方向拱丝、弹坑发生少、成分

与厚膜金导带匹配等优势［１２］，广泛用于混合集成电

路中芯片与基板的互连。然而，混合集成电路组装

流程复杂，组装过程中的基板沾污导致键合不粘，以

及开机评价和调测等均可能会造成键合返工［３］。复

合键合是一个键合点在另一个键合点上面形成的单

一金属键合，如图１所示。在某些情况下，复合键合

可用 于 键 合 返 工，减 少 不 必 要 的 芯 片 返 工。

ＧＪＢ２４３８《混合集成电路通用规范》要求复合键合点

数最多不得超过总焊线数的１０％，且所有复合键合

应进行非破坏性拉力试验，目检要求执行 ＧＪＢ５４８

方法２０１７．１，即第二次键合的接触面积不小于下层
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键合面积的７５％。由此可见，采用复合键合时应进

行严格的目检，并进行非破坏性键合拉力验证，从而

避免由此带来的可靠性隐患。

图１　复合键合图

Ｒ．Ｃ．Ｂｌｉｓｈ等人研究了金丝球焊在铝芯片上形

成的金铝键合在高温下的动力学行为［４］，Ｍ．Ｓ．

Ｒａｍｅｌｏｗ等人研究了影响金铝扩散形成Ｋｉｒｋｅｎｄａｌｌ

空洞的因素［５］，苏杜煌等人研究了混合集成电路金

铝键合退化机理与控制方法［６］。上述研究都是针对

非复合键合的情况，而复合键合时会对已经形成的

下层键合点再次施加超声作用，这对下层键合点和

芯片铝层的界面结合强度起到促进还是阻碍作用，

以及上层键合点与下层键合点重叠面积不同时对界

面结合强度的影响，未见文献报道。

本实验采用２５μｍ 热超声金丝球焊方法在芯

片铝焊盘上进行复合键合，研究不同复合键合重叠

面积对键合拉力、剪切力以及高温储存后可靠性的

影响，并与未采用复合键合的金丝球焊进行对比。

１　实　验

本实验样品采用导电胶将芯片装配在厚膜基板

上，芯片铝层厚度为１．２μｍ，采用自动金丝键合机

制作样品，键合丝选用纯度为９９．９９％、直径为

２５μｍ的金丝，拱丝跨度为１．５～２．５ｍｍ。

样品制作流程为：１）从芯片焊盘中心键合至基

板上，如图２（ａ）所示；２）将金丝拔断，如图２（ｂ）所

示；３）从１）中芯片焊盘键合点偏移一定距离的位

置，复合键合至基板，如图２（ｃ）所示。

（ａ）第一次键合 （ｂ）键合丝拔除 （ｃ）复合键合

图２　样品键合流程（示例为１００％重叠）

偏移距离使得重叠面积占圆面积的比例分别为

１００％、８７．５％、７５％、５０％。因此，将复合键合的两

个金球假设为两个相同直径的圆交叉，如图３所示。

则偏移距离的计算如下。

图３　两个相同半径的圆交叉示意图

设圆的半径为狉，两个相交圆的重叠面积为：

犛ＯＬ＝２（犛Ｆ犗
１
ＡＢ－犛Δ犗１ＡＢ）＝（θ－ｓｉｎθ）狉

２ （１）

犗１犗２＝２狉ｃｏｓ
θ
２

（２）

由式（１）、（２）可得，当两个相交圆的重叠面积占

圆面积的比例分别为１００％、８７．５％、７５％、５０％时，

圆心距离犗１犗２分别为０μｍ、７．４μｍ、１４．８μｍ、

３０．３μｍ。

按照重叠面积不同分别进行键合实验，复合键

合外观如图４所示。可以看出，当重叠面积达５０％

时，上层键合点由于下方无足够支撑将塑性变形，并

向下接触到芯片焊盘，不满足目检规范要求，而重叠

面积为１００％、８７．５％和７５％的复合键合点，外观满

足规范要求。

采用推拉力测试仪对每组样品键合丝进行破坏

性键合拉力测试，再对金球进行剪切力测试，每组样

品为９０根丝。采用ＮａＯＨ溶液腐蚀样品，并在５００

倍显微镜下观察合金化合物形貌。

２　结果与讨论

２．１　不同重叠面积的复合键合拉力值比较

将不同重叠面积的复合键合拉力值进行对比，

３４１
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并与非复合键合的拉力值进行对比，如图５所示。

随着复合键合重叠面积的减少，拉力均值无明显变

化，且与非复合键合的拉力均值相比，无显著差异，

最小拉力值为８．１ｃＮ，明显大于规范值３ｃＮ。过程

能力指数Ｃｐｋ随重叠面积减少而减小，总体呈下降

趋势，最小值为７５％重叠面积时的１．８，但仍大于规

范值１．３３。拉力值无显著差异的原因是，在键合烧

球时，金球上方的一小段金丝受热、冷却，再结晶，晶

粒变粗大。该区域（即热影响区）强度最低，因此是

金丝强度最为薄弱的区域，进行拉力测试时也最容

易断［１］。但在本实验中，即使是５０％重叠面积的复

合键合，热影响区也没有在上层键合点键合时下方

支撑不足而产生损伤，如图４所示。

图４　不同重叠面积的复合键合图，重叠面积分别为（ａ）

１００％，（ｂ）８７．５％，（ｃ）７５％，（ｄ）５０％

图５　拉力均值和Ｃｐｋ随复合键合重叠面积的变化，横坐标

中０代表非复合键合

在拉力测试中，重叠面积为１００％、８７．５％和

７５％的复合键合分别出现２根掉铝、１根弹坑和１

根掉铝，可能原因是复合键合时施加的超声能量破

坏了硅及金属化的结合，在硅及金属化的连接界面

上形成微裂纹［２］。

破坏性键合拉力测试不能真实反映界面原子扩

散的程度，原因是即使是１０％或更多的金铝接触界

面形成的金属间化合物（ＩｎｔｅｒＭｅｔａｌｌｉｃＣｏｍｐｏｕｎｄ，

ＩＭＣ），其强度也大于金球上方热影响区的强度。金

球剪切力测试可以真实地反映界面的连接强度［７］，

接下来采用该测试方法评价不同复合键合重叠面积

的可靠性。

２．２　不同重叠面积的复合键合剪切力和犐犕犆比较

对不同复合键合重叠面积的样品进行金球剪切

力测试，如图６所示。随着重叠面积的增加，复合键

合剪切强度总体呈下降趋势，最小值为９．０×１０－３

ｃＮ·μｍ
－２，与非复合键合相比，有明显的降低。键

合生成的ＩＭＣ如图７所示。不同重叠面积的复合

键合生成的ＩＭＣ与非复合键合相似，约为２／３，说

明复合键合并没有明显增加ＩＭＣ的生成。复合键

合的剪切强度降低可能是由于复合键合时，施加的

超声能量非但没有形成新的金属原子扩散，其产生

的应力反而对已有的ＩＭＣ形成了一定程度的破坏。

图６　剪切力和剪切强度随复合键合重叠面积的变化，横坐

标中０代表非复合键合

２．３　不同重叠面积的复合键合长期可靠性评估

采用高温储存方法评估金铝键合长期可靠性。

图８所示为不同复合键合重叠面积的样品进行

３００℃储存后的拉力值变化情况。可以看出，随着

复合键合重叠面积的增大，高温储存的键合拉力均

值总体呈缓慢下降趋势，３００℃／２４ｈ后的拉力均值

明显低于３００℃／１ｈ的拉力均值，且拉力值分布更
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为离散，最小拉力值出现在重叠面积为５０％的复合

键合中，为４．８ｃＮ，但仍大于２．０ｃＮ 的规范值

要求。

图７　金球底部ＩＭＣ形貌图（重叠面积分别为（ａ）１００％，

（ｂ）８７．５％，（ｃ）７５％，（ｄ）５０％，（ｅ）非复合键合）

图８　高温储存后键合拉力随复合键合重叠面积的变化，横

坐标中０代表非复合键合

３　结　论

本文对不同重叠面积的金丝球焊复合键合可靠

性进行研究，并与非复合键合进行对比。结果表明，

随着复合键合重叠面积从１００％降至５０％，键合拉

力值和界面生成的合金化合物面积无明显变化，而

剪切强度呈下降趋势。推断是，复合键合时，施加的

超声能量非但没有形成新的金属原子扩散，其产生

的应力反而对已有的ＩＭＣ形成了一定程度的破坏。

高温储存结果表明，复合键合拉力值满足国军标要

求。复合键合有掉铝和弹坑缺陷隐患，在高可靠电

路中应进行参数优化，如减少超声功率等，并验证充

分后使用。
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０　引　言

随着互联网信息化技术水平的不断完善，各种

信息化技术与传统产业不断融合，逐步出现了智慧

地球、智慧城市、智慧园区、智慧农场等新颖的发展

模式［１］。将物联网、大数据、人工智能、云计算等高

技术融入智慧园区智能化系统成为研究热点［２］。

近年来，传统数字化工业园区管理的弊端逐渐

显现，管理效率低，出现了子系统数据格式与类型差

异所致信息孤岛问题、子系统间网络协议不兼容所

致通信问题、子系统相互叠加所致冗余问题等［３］。

建立高效、透明的智慧园区应用体系是必然趋势。

各种物联网先进技术已开始应用于智慧城市、

智慧园区，为智慧园区自动化、智能化提供了技术支

撑。智慧地球、智慧城市、智慧园区等理念是１９９０

年代由ＩＢＭ 公司提出
［４］。智慧城市包含若干智慧

园区，智慧园区是智慧城市的重要组成部分。为了

建成高效、可视化的智能园区，应用先进的物联网技

术（ＩｏＴ）、人工智能技术等，建立起整套以园区智能

化管理系统为核心的管控一体化智慧园区系统，具

有现实的重要应用价值。

１　智慧园区的建设原则与要求

１．１　智慧园区建设原则

目前，智慧园区缺乏统一的建设要求、建设原则

和建设标准。传统建设原则聚焦于简单的提升单个

设备性能，如更高精度的基础物理设施（各类传感

器、摄像头），或更高效率的基础社会设施（智能停车

场）等。这种分散孤立的建设过程难以达到高度集

成化、智能化的效果，智慧园区的协调力和智能化得

不到有效提高。

在结合前述研究的基础上，充分考虑我国国情

及现行政策后［５］，提出了智慧园区的整体建设原则，

即统筹规划、兼顾整体、逐步实施、程序规范、示范引

路、循序渐进。智慧园区的建设过程中，做到安全高

效、功能适用、经济合理，使整体系统具备可扩展性、

一定的开放性和灵活性。智慧园区内，各种基础设

施应与各个子系统同时建设，防止应用子系统相互

集成、堆叠产生的数据类型差异造成的信息孤岛问

题。不断增加融合新的软硬件子系统，使管理系统

不断完善［６］。应用先进物联网技术，实现无感、便

捷、高效的智慧应用，以及用餐、购物、通行、体检等

高效的用户体验。通过阿里云、物联网、云计算、人

工智能等技术打造“云工作台＋聚合共享应用”的智

慧园区管理办公平台。为了实现智慧管理，需要建

设管理驾驶舱、视频人工智能分析、智能场景等，从

而构建园区的智慧管理大脑。

１．２　智慧园区建设要求

１．２．１　统一的信息资源支持体系

信息资源支持体系的构建需要对业务数据的获

取设置统一标准，以减轻多源异构数据堆叠造成的

信息孤岛问题。

１．２．２　统一的信息安全保障体系

信息安全保障体系的构建需要同时考虑安全需

求和现实需要，统筹规划，结合现有互联网技术规范

与信息安全要求，逐步健全、完善各阶段管理策略和

安全建设内容［７］。

１．２．３　统一的基础设施支持体系

基础设施支持体系的构建是为各子系统提供机

房服务、计算服务、存储服务、网络服务，提供主机、

网络、存储等硬件资源支持。

１．２．４　统一的智能化管控保障体系

智能化管控保障体系的构建是应用云计算、人

工智能、大数据、物联网等技术，对各业务场景有效

管控，实现管控智能化，实现多因素、多层次、多智能

体的有效协同，形成有效的安全智能预警模式，在提

高效率的同时保证园区安全。

２　智慧园区总体结构设计

智慧园区建设的总体结构包括传感器建设、平

台建设、子系统开发应用等。智慧园区管理平台按

照“１＋１＋犖”模式建设，即一个物联网平台、一个指

挥中心和犖 个专题应用。智慧园区总体结构包括

接入层、平台层、业务层和交互层等四部分。智慧园

区的总体结构如图１所示。

接入层由子系统接口模块、ＩｏＴ设备模块和用

户统一管理模块组成。平台层基于阿里云ＩｏＴ平

台搭建，提供ＩｏＴ平台统一数据接口、设备告警数

据、设备权限配置、设备下行指令、设备安全接入、

上行监控数据和第三方系统对接。业务层由业务

系统、园区管理系统和运营系统组成。交互层由

领导驾驶舱、Ｗｅｂ终端、移动端（钉钉、微信）、监控

大屏等组成。
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图１　基于物联网的智慧园区总体结构

　　接入层负责各子系统和ＩｏＴ设备的接入以及用

户的统一管理，接收来自各子系统的结构化数据，对

结构化数据进一步处理、分析、融合，再将融合后的

结构化数据发送到平台层。平台层对数据进行深度

挖掘、分析，经不断迭代的智能学习算法后，得出决

策。各子系统产生的数据类型各不相同，结构化数

据包括子系统中的基础数据和来自传感器的数据。

半结构化数据包括子系统中各种配置文件、子系统

中日志文件、ＨＴＭＬ脚本等，非结构化数据包括监

控器的视频、音频、系统日志文件等。

平台层是为上层应用提供ＩｏＴ平台统一的数据

接口，实现统一的基础设施体系。采用嵌入式的无

线互联设备，通过远程连接各子系统，使系统接入阿

里云ＩｏＴ云服务。阿里云ＩｏＴ平台由ＩｏＴ数据处

理和数据传输构成，分别通过ＳＴＭ３２Ｆ１００ＢＶ单片

机、ＷＭＮＢＭ０９Ａ单片机实现。

业务层对平台层传来的数据进一步处理，处理

后发送到核心业务层进一步分析。核心业务层将处

理后的数据完整地转发到交互层，实现了 ＭＶＣ的

三层架构，大幅减小了各模块之间的耦合度，降低了

交互次数和数据量，减轻了系统的运行负担［８］。

交互层是将采集到的数据、智能化决策和分析

结果在各交互终端进行信息反馈，实现系统可视化。

凭借良好的移植性和兼容性，系统可以在 Ｗｅｂ、智

能手机、监控大屏等多终端运行，实时反馈信息，实

现全天候、多方位的智慧园区工作状态监控。

３　智慧园区建设的关键技术

３．１　人工智能技术

本文实现的智慧园区平台采用随机森林作为决

策分类算法［９］，其基本单元是决策树。评定决策树

准确性的重要指标是信息增益。设目标特征有狀个

不同的值，则定义训练样本集犛相对于狀个状态的

信息熵犈 为：

犈（犛）＝－∑
狀

犻＝１

狆（犡犻）ｌｎ（狆（犡犻）） （１）

假设当前样本集中第犽个样本为狆犽＝（犽＝１，

２，．．．，狔 ），则信息熵犇为：

犈狀狋（犇）＝－∑
狔

犽＝１

狆犽ｌｏｇ２狆犽 （２）

８４１



第１期 韩存地等：基于物联网平台的智慧园区设计与应用

犈狀狋（犇）的值越小，表明犇的置信度越高。信息

增益函数为：

犌犪犻狀（犛，犃）＝犈（犛）－ ∑
狏∈犞（犃）

犛狏


犛
犈（犛狏） （３）

式中，犛为训练样本集，犃为全体样本集。

信息增益越大，则该特征的选择性越好。随机

森林算法具有准确度高、输入变量维度多、学习过程

快速等特点，已被应用于各类智能决策。

３．２　物联网技术

物联网是互联网的进一步延伸，它将信息通

信网络扩展到了更为广泛的物理世界［１０１２］。各

行业终端设备的多样化和网络普及范围的扩大，

促使物联网的应用越来越广泛［１３］。通过智慧园

区内的各种传感器设备（监控器、压力感应装置

等），按照约定协议，通过无线传输的方式实现物

与物之间的互联互通。物联网感知的关键技术

包括 传 感 器 技 术、射 频 识 别 技 术、蓝 牙 技 术、

ＺｉｇＢｅｅ技术和二维码技术等。

３．３　大数据分析与挖掘技术

大数据平台的核心包括数据分布式存储和分布

式计算两部分。为使园区智慧决策系统适应复杂的

变化环境，平台采用ＢＰ神经网络算法，实现预期系

统功能，完成网络的输出和迭代进化。神经网络的

输出为：

狔犼＝犳（犖犲狋犻狀－θ犼） （４）

式中，θ犼为神经元的阈值；犖犲狋犻狀为第犻个神经元的净

输入，其表达式为：

犖犲狋犻狀＝∑
狀

犻＝１

ω犻·狓犻 （５）

式中，狓犻为神经元的输入，是事故预警模型的关键自

变量；ω犻为连接权值调节各输入量的占比。

网络的进化通过ＢＰ算法辅助完成，依靠微积

分中的链式求导法，将误差反向传播，以修正各连接

神经元的权值［１４］。最终，实现可以实时更新并不断

进化的大数据挖掘及分析系统。

３．４　架构技术

将架构技术应用于智慧园区建设时，可结合用

户需求开发不同的应用。软件架构技术存在于大量

的软件结构及程序开发中，利用科学的数据结构规

划可发挥其架构功能。本文采用ＳＯＡ技术将多种

微型服务结合起来，采用集中式缓存提高了系统的

数据一致性，成功建设了高可用、高性能、易扩展、可

伸缩的智慧园区系统。

４　智慧园区的应用

智慧园区集中整合了人脸道闸、智能会议、无感

考勤、智慧办公等系统，形成了智慧管理平台，实现

了园区场景的智能化、运营可视化、管理精细化。

４．１　智能化应用

智能化应用包括智慧服务、办公、管理等。智慧

服务采用ＡＩｏＴ技术，实现了无感、便捷、高效的智

慧应用，如用餐、购物、通行、体检等高效的用户

体验。

智慧办公采用阿里云物联网、云计算、人工智能

等技术，形成了“云工作台＋聚合共享应用”的管理

办公平台。

智慧管理应用包括管理驾驶舱、视频人工智能

分析（明火、闯入、违停、安全帽、自救器、人员聚集）、

智能场景应用，构建园区智慧管理大脑。

４．２　应用场景

智慧园区应用中，涉及多类场景，即园区员工、

访客、管理者等场景。系统整合了智能会议、无感考

勤、移动办公等，建成了智慧员工管理平台，实现了

园区场景智能化。

访客管理实现了自动化与智能化，整合了访客

申请、园内导航和智慧展厅等。管理者可以通过各

类子系统对园区进行智慧管理，实现了场景智能化。

采用阿里钉钉构建云工作台，聚合、融合、共享了服

务应用，实现了园区应用的一体化，提供了移动办

公、高效沟通协同的多端平台。

４．３　运营管理可视化

运营管理采用三维建模，包括园区模型定制服

务、建筑模型定制服务、室内结构模型定制服务、设

备点位数授权及服务。

４．４　安防保障可视化

安全门禁系统可视化包括道闸分布、道闸工况、

访客和员工进出信息、非法闯入等事件报警等。停

车场可视化包括停车场分布、空余车位数量、车辆查

询、违规停车报警等。消防可视化包括设备空间分

布、设备基本信息、设备告警信息及定位、消防设备

联动、安防摄像头联动等。访客可视化包括访客统

计、滞留人员统计、访问人员信息查询等。电梯可视

化包括电梯空间分布展示、动态运行展示、故障报

警、联动轿厢监控视频查看、故障现场情况确认等。

４．５　服务可视化

服务可视化功能模块包括：１）餐厅可视化模
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块，展示餐厅空间分布，联动餐厅视频，集成餐厅客

流情况，实时地展示餐厅就餐人数、就餐位占比、餐

厅拥堵预警、历史数据信息等；２）购物可视化模块，

展示超市／无人柜分布、超市营业状态、货柜数据等；

３）健康小屋可视化模块，展示健康小屋的三维空间

及位置分布、设备介绍、占用状态、使用率、设备警

示等。

４．６　办公可视化

办公可视化的效果如图２所示，具体的功能模

块包括：１）会议室可视化模块，展示会议室的占用

情况、设备实时信息、设备开关状态、设备开关的远

程控制等，实现人来灯开、人走灯灭；２）厕所可视化

模块，展示厕所在园区内的分布、位置占用、氨气数

据、故障提示、使用率统计等。

图２　智慧办公可视化

５　结束语

本文分析了智慧园区的建设原则与要求，提出

了总体结构及具体实施方案，设计集成了服务平台

的建设内容、关键技术和实现方式。该方案能对园

区内人员活动情况进行精准智能化管理，实现了联

动预警，解决了子系统数据的信息孤岛问题、网络协

议通信问题和功能冗余问题，为智慧园区的信息化

建设和管理提供了有益实践。

今后将利用物联网智慧园区的总体布局、子系

统无缝接入、产品智能优化等，进一步提升本文核心

技术在应用中的可靠性，降低运维成本；进一步对设

计技术和应用模式进行优化，以便用于社区、村镇和

城市的智慧化建设及运营，为实现智慧生活提供技

术支撑。
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