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ПРЕДИСЛОВИЕ 
 
 

Монография посвящена анализу основных свойств и тенденций развития 
архитектуры и схемотехники активных RC-фильтров и избирательных усилите-
лей (ИУ) ВЧ- и СВЧ-диапазонов, реализуемых на основе усилителей тока по 
SiGe технологиям.  

В главе 1 рассмотрены свойства основной структуры звена второго по-
рядка ИУ, функционально-топологические правила синтеза принципиальных 
схем. Исследованы базовые структуры ИУ на усилителях тока. Приведены при-
меры синтеза низкочувствительных СВЧ-звеньев полосового типа. Рассмотрены 
особенности проектирования ИУ на КМОП транзисторах.  

Глава 2 посвящена описанию свойств и исследованию основных динами-
ческих параметров функциональных узлов, на которых реализуются избиратель-
ные усилители. Приводится схемотехника инвертирующих и неинвертирующих 
усилителей тока, в т.ч. модификации схемы Гильберта, усилителей переменного 
тока на основе классических токовых зеркал и т.п. 

Описываются дифференциальные усилители с расширенным диапазоном 
линейной работы, операционные усилители с парафазным выходом, в т.ч. мето-
ды расширения их диапазона рабочих частот.  

Рассмотрена архитектура и схемотехника малошумящих стабилизаторов 
напряжения для IP-модулей и СФ-блоков активных RC-фильтров ВЧ- и СВЧ-диа-
пазона. 

В главе 3 приводятся базовые практические схемы ИУ рассматриваемого 
класса, в т.ч. на основе комплементарных «перегнутых» каскодов, cимметрич-
ные по входу ИУ с rail-to-rail выходом. Показаны перспективы применения в ак-
тивных RC-фильтрах усилителей тока с цепью собственной компенсации ёмко-
сти Скб выходных транзисторов. Исследуются методы построения ИУ на основе 
усилителей с токовой ВЧ-коррекцией, избирательных усилителей с токовым 
входом, ИУ с ёмкостным делителем выходного тока, двухканальных ИУ на ос-
нове классических токовых зеркал, ИУ с параллельным включением частотоза-
дающих цепей и т.п. 

В главе 4 рассмотрены избирательные усилители с управляемыми пара-
метрами. Описаны методы управления добротностью ИУ с усилителями тока 
Гильберта, ИУ с парафазным выходом, микромощных избирательных усилите-
лей с минимальным числом активных элементов. 

Глава 5 посвящена основам синтеза активных RC- и RLC-фильтров КВЧ 
диапазона. Рассмотрены перспективные структуры полосно-пропускающих 
звеньев на основе усилителей тока, а также схемотехника и результаты компью-
терного моделирования активных RC- и RLC-фильтров. 

Монография подготовлена: Н.Н. Прокопенко (ЮРГУЭС) (гл. 1, 2, 3, 4, 5); 
С.Г. Крутчинским (ТТИ ЮФУ) (гл. 1, 3, 4, 5); Е.А. Жебруном (ТТИ ЮФУ)         
(гл. 1), П.С. Будяковым (ЮРГУЭС) (гл. 1, 2, 3, 5). 

При написании монографии использовались результаты компьютерного 
моделирования конкретных схем ИУ, полученные А.И. Серебряковым (гл. 3).           
Н.В. Бутырлагиным (гл. 3), И.В. Пахомовым  (гл. 3), С.С. Беличем (гл. 2, 3). 
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ГЛАВА 1 
 

АРХИТЕКТУРЫ АКТИВНЫХ RC-ФИЛЬТРОВ  
НА ОСНОВЕ УСИЛИТЕЛЕЙ ТОКА В БАЗИСЕ ЭЛЕМЕНТОВ  

SIGE ТЕХНОЛОГИЧЕСКИХ ПРОЦЕССОВ 
 
 
Создание современных смешанных систем на кристалле (СнК) для 

систем связи и радиотехнических комплексов неразрывно связано с разра-
боткой аналоговых и аналогово-цифровых IP-блоков, обеспечивающих 
достаточно точную обработку сигналов ВЧ- и СВЧ-диапазонов. Одним из 
базовых узлов этих блоков являются частотные фильтры, являющиеся па-
раметрически высокочувствительными. Как правило, уменьшение этой па-
раметрической чувствительности связано с необходимостью создания дос-
таточно сложных активных элементов, потребляющих большую мощность. 
Именно энергетические проблемы прецизионных фильтров уменьшают 
достижимый уровень интеграции СнК и область из практического исполь-
зования.  

Как правило, частотный фильтр разрабатывается под конкретную за-
дачу с учётом тех параметрических и структурных ограничений, которые 
определяются конкретной технологией. В указанном диапазоне частот в 
качестве активных элементов, компенсирующих потери в частотозадающих 
RC-цепях, достаточно часто используются трансимпедансные усилители 
или преобразователи напряжение-ток [1, 2]. Однако потенциально дости-
жимые частоты единичного усилителя этих элементов уступают усилите-
лям тока, что в конечном итоге и ограничивает реализуемое схемой произ-
ведение добротности (Q) и частоты полюса (fp) при существующих огра-
ничениях на потребляемую мощность. Именно поэтому потенциальные 
свойства фильтра на базе усилителей тока имеют практическую перспек-
тиву и требуют дополнительного теоретического исследования. По край-
ней мере, предельные теоретические оценки ещё не получены и практиче-
ские рекомендации не сформулированы. 

 
1.1. Основные параметры SiGe активных компонентов 
 
Для построения полосовых фильтров и избирательных усилителей, 

которые являются параметрически высокочувствительными схемами, тре-
бующими высокой потребляемой мощности, используются, как правило, 
биполярные транзисторы, обеспечивающие не только высокие частотные 
свойства, но и возможность параметрической оптимизации в силу более 
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низкого значения входного сопротивления усилителей тока [3]. Однако та-
кой подход существенно усложняет системную интеграцию СФ-блоков и 
повышает себестоимость СнК. Использование КМОП реализации таких 
фильтров на преобразователях «напряжение-ток» характеризуется относи-
тельно большой «электрической длиной» и значительно более низким диа-
пазоном рабочих частот [4, 5]. 

Для разработки СВЧ избирательных усилителей целесообразно ис-
пользовать набор библиотек (Process Design Kit) SiGe БиКМОП техноло-
гии фирмы IHP (Innovation for High Performance Microelectronics, Герма-
ния), техпроцесс SGB25V, с проектными нормами 250 нм (табл. 1.1).  

 
Т а б л и ц а  1.1 

Параметры биполярных SiGe HBT транзисторов  
по технологии SGB25V 

Техн. SGB25V 
Биполярная секция 

Транз. High Performance Standard High Voltage 
AE, мкм2 0,42  0,84 0,42  0,84 0,42  0,84 
fmax, ГГц 95 90 70 
fT, ГГЦ 75 45 25 

Uкэ.проб, В 2,4 4 7 
Uкб.проб, В >7 >15 >20 

β 190 190 190 
UЭрли, В >50 >80 >100 

КМОП секция 
Напряжение питания, В 2,5 

Транз. nMOS pMOS 
Пороговое напряжение, В 0,6 -0,56 

IOUT, мкА/мкм 540 -230 
IOFF, пА/мкм 3 -3 

Секция пассивных элементов 
MIM конденсатор, фФ/мкм2 1 

N+ Poly резистор, Ом/кв 210 
P+ Poly резистор, Ом/кв 310 

High Poly резистор, Ом/кв 2000 
Индуктивность Q@5 ГГц, нГн 18 (1 нГн) 

Толщина металла 3 мкм 
Количество слоёв  

металлизации 5 

 
Как видно из таблицы 1.1, биполярный транзистор с наибольшей 

производительностью (High Performance) имеет наименьшее значение про-
бивного напряжения коллектор-эмиттер – всего 2,4 В, что ограничивает 
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его использование в многоярусных схемах. Однако применение транзисто-
ров с большим значением Uкэ.пр приводит к уменьшению fT/fmax, что не же-
лательно для СВЧ-схем, так как уменьшает рабочий диапазон частот.         
В связи с этим для разработки СВЧ ИУ рекомендуется использовать тран-
зисторы High Performance. Техпроцесс включает пять алюминиевых слоёв 
металлизации, из которых два толстых металла толщиной 2 и 3 мкм для 
возможности проектирования высокодобротных пассивных элементов, та-
ких как катушки индуктивности, трансформаторы, симметрирующие уст-
ройства, микрополосковые линии, делителей мощности и т.д. На рисун-    
ке 1.1 показано поперечное сечение данной технологии. 

 

 
 

Рис. 1.1. Сечение технологии SGB25VD 
 
Данная технология перспективна в плане реализации на одном кри-

сталле как аналоговой, так и цифровой части. 
Доминирующие ограничения других техпроцессов SG13S и SG25H1 

SiGe технологии оказывают существенное влияние на архитектурные и 
схемотехнические решения СВЧ избирательных усилителей. В этом случае 
для проектирования ИУ целесообразно использовать PDK (Process Design 
Kit) фирмы IHP (Innovation for High Performance Microelectronics, Герма-
ния): SG13S и SG25H1 с топологическими нормами 0,13 мкм и 0,25 мкм 
(табл. 1.2).  
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Т а б л и ц а  1.2 
Параметры биполярных SiGe HBT транзисторов  

по технологии SG13S и SG25H1 [6] 
Биполярная секция 

Техн. SG13S SG25H1 
Транз. npn13P npn13V npn1 npn2 

AE, мкм2 0,12  0,48 0,18  1,02 0,21  0,84 0,18  0,84 

fmax, ГГц 300  120  190  220 
1 2 3 4 5 

fT, ГГЦ 250  45  190  180  
Uкэ.проб, В 1,7  3,7  1,9  1,9  
Uкб.проб, В 5  16  4,5  4,5  

β 900 600 270 260 
Секция пассивных элементов 

MIM конденсатор, 
фФ/мкм2 1.5 фФ/мкм2 1 фФ/мкм2 

N+ Poly резистор, 
Ом/кв - 210 Ом/кв 

P+ Poly резистор, 
Ом/кв 250  280  

High Poly рези-
стор, Ом/кв 1600  1300  

Индуктивность 
Q@5 ГГц, нГн 18 (1 нГн) 18 (1 нГн) 

Толщина металла 3  3  

Количество слоёв 
металлизации 5 7 

 
Как видно из таблицы, транзистор npn13P технологии SG13S имеет 

меньшие размеры, больше частоту Fmax (и Ft), а также параметр   по 
сравнению с транзисторами технологии SG25H1, но меньшее напряжение 
пробоя коллектор-эмиттер, которое определяет в основном линейность 
транзистора. При подаче на его вход большого сигнала линейный диапазон 
будет находиться между областью насыщения транзистора (Uкб  ≤  0) и на-
пряжением пробоя (Uкэ=Uкэ.пр). 

Секции пассивных элементов указанных технологий отличаются не-
значительно. Технологии имеют по два толстых «металла» (2 и 3 мкм) для 
проектирования высокодобротных пассивных элементов (катушек индук-
тивности, трансформаторов, симметрирующих устройств, микрополоско-
вых линий, делителей мощности и т.д.). На рисунке 1.2а показано сечение 
технологии SG13S, а на рисунке 1.2б – SG25H1. 
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а) 
 

 
 

б) 
Рис. 1.2. Сечение технологии (а) SG13S и (б) SG25H1 
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Высота от самого нижнего тонкого слоя металла до самого верхнего 
толстого (TM2-M1) составляет 9,16 мкм для SG25H1 и 9,83 мкм для 
SG13S. 

Для проектирования СВЧ-устройств необходима точная и компакт-
ная модель транзисторов. Для биполярных транзисторов в PDK SiGe тех-
нологий компании IHP используется VBIC модель. 

VBIC – это модель гетеробиполярного транзистора, которая была 
разработана в качестве замены SPICE модели Гуммеля-Пуна. По структуре 
она близка к модели Гуммеля-Пуна, но преодолевает его основные недос-
татки.  

Улучшения VBIC по сравнению с моделью Гуммеля-Пуна [7]: 
 улучшен эффект моделирования эффекта Эрли; 
 моделирование квазинасыщения; 
 моделирование паразитных ёмкостей на подложку; 
 моделирование паразитной ёмкости оксида; 
 учитывает эффект лавинного умножения; 
 улучшено моделирование в диапазоне температур; 
 базовый ток «отделён» от тока коллектора; 
 электротермическое моделирование. 
Как видно из таблицы 1.2, технологическими недостатками SiGe 

техпроцессов можно считать малое пробивное напряжение коллектор-
эмиттер, что ограничивает их применение в многоярусных схемах и там, 
где необходимы большие перепады напряжений. Низкоомная подложка не 
позволяет достичь больших значений добротности в традиционных LC 
фильтрах. Отсутствие во многих техпроцессах pnp транзисторов. Однако 
большим преимуществом являются высокие значения параметра fT и fmax 
транзистора, коэффициент усиления по току базы  , возможность объеди-
нения на одном кристалле аналоговых и цифровых IP-модулей, а также от-
носительно высокая радиационная стойкость без применения специальных 
мер. 

В последние годы было выполнено несколько тестов на радиацион-
ную стойкость 0,25 мкм SiGe БиКМОП технологии SGB25VD. Для анализа 
Европейским координационным советом по космическим компонентам 
(ESCC) было принято решение о развитии отдельной радиационно-стойкой 
технологии SGB25RH для применения в космосе и физике высоких энер-
гий. В этой технологии были специально разработаны радиационно-стойкие 
топологии и IP блоки [E.Teply, D.Venkitachalam, F.Scholz. Radiation hard-
ness evaluation of a 0.25 m SiGe BiCMOS technology with LDMOS module. – 
RADECS 2011, Proceedings-DW-17]. Кремний-герма-ниевая (SiGe) бипо-
лярная комплементарная металл-оксид-полупроводник (БиКМОП) техноло-
гия представляет интерес для применения в космических условиях в дат-
чиковых системах из-за подтверждённого высокого уровня устойчивости к 
радиации. 
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1.2. Высокочастотные звенья активных фильтров  
смешанных СнК на базе усилителей тока 

 
1.2.1. Постановка задачи 

Как правило, для повышения стабильности частотных характеристик 
фильтров высокого порядка используются дополнительные межзвенные 
связи, обеспечивающие минимизацию чувствительности в диапазоне рабо-
чих частот к нестабильности пассивных RC-элементов [8, 9]. В ВЧ- и  
СВЧ-диапазонах этот схематический приём практически не используется в 
силу высоких и, как правило, не достижимых требований к паразитным 
фазовым сдвигам используемых активных элементов. В этом отношении 
каскадирование секции (звеньев) второго порядка остаётся главным на-
правлением реализации необходимых полюсов и нулей желаемой переда-
точной функции [10, 11]. Именно поэтому повышение стабильности их па-
раметров и уменьшение (минимизация) соответствующих параметриче-
ских чувствительностей является главным способом решения общей зада-
чи. Кроме этого, достижимые в рамках современных технологий точности 
реализации сопротивлений и ёмкостей частотозадающих элементов недос-
таточны для обеспечения допустимых погрешностей реализации полюсов 
передаточных функций основных типов частотных фильтров. 

С учётом отмеченного представляется необходимым решение ряда 
взаимосвязанных задач схемотехнического характера, направленных на 
повышение точности реализации основных параметров звеньев второго 
порядка области высоких и сверхвысоких частот. 

Во-первых, с учётом доминирующего характера влияния погрешно-
сти реализации частоты полюса ( fp) на ёмкостные характеристики высо-
кодобротных звеньев, необходимо создание структур с минимальной па-
раметрической чувствительностью к нестабильности активных элементов 
и компонентов, и в первую очередь, усилителей тока [12]. Во-вторых, с 
точки зрения расширения диапазона рабочих частот, необходимы анало-
гичные структуры с максимально эффективным использованием ресурса 
этих усилителей (компонентные и энергетические затраты на произведе-
ние добротности и частоты полюса) [13]. При этом возможным и допусти-
мым компромиссом является равенство вкладов нестабильности затухания 
(dp=-Q) и частоты полюса –  fpQ≈ Q. С точки зрения решения общей 
задачи это создаёт достаточные предпосылки для уменьшения энергопо-
требления или обеспечивает структурные степени свободы, направленные 
на увеличение диапазона рабочих частот. Наконец, и это с технологиче-
ской точки зрения самое главное, существующие структурные и, следова-
тельно, параметрические степени свободы можно использовать для кор-
рекции (настройки) параметров полюса (fp, Q) режимно-задающими и по-
этому низкочастотными цепями. Указанное свойство таких схемотехниче-
ских решений позволяет не только интегрировать IP-блоки и СнК, но и в 
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процессе их эксплуатации осуществлять температурную и временную кор-
рекцию многочисленных трактов преобразования через программируемые 
ядра системы и простейшие цифро-аналоговые преобразователи. 

 
1.2.2. Основные свойства базисной структуры звена  

второго порядка 
В общем случае базисная структура звена второго порядка (рис. 1.3) 

состоит из трёх автономных узлов – активного элемента (АЭ) с коэффици-
ентом передачи K, частото-зависимой )p(  и частото-независимой   це-
пей. 

 

Вых.

uвх

Вх.
АЭ

2(p)
1(p)

1

2

1 K(p)

 
 

Рис. 1.3. Базисная структура секции второго порядка (П5042) 
 
Именно поэтому её передаточная функция: 

 
 22

11

)p()p(K1
)p()p(K)p(F




 ,                                      (1.1) 

где 










ap1

K)p(K  – передаточная функция активного элемента. 

Это позволяет реализовать любой тип фильтра, амплитудного или 
фазового корректора. В общем случае для звена второго порядка 

2
pcpcp

21 ωωpDp
N(p)(p)γ


 ,                                       (1.2) 

2
pcpcp

2

2
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2
2
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pDp

apNDapa
)p(




 ,                           (1.3) 

где D0, Dp – затухания нуля и полюса частото-зависимой цепи; pc  – час-
тота её полюса; n  – масштабный коэффициент передачи; ia  – бинарные 
(0,1) коэффициенты; N(p) – полином, определяющий тип реализуемого 
звена второго порядка. 
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Из (1.1) – (1.3) следует, что для функции общего вида 

2
ppp

2 pdp
)p(A)p(F


                                         (1.4) 

частота p  и затухание dp полюса для идеализированной схемы )0( a   

202

002
pc)p( aKK1

aKK1



 ,                                       (1.5) 

)aKK1)(aKK1(
aDK)K1(D

d
002202

1002p
p 


 .                           (1.6) 

Соотношения (1.5) и (1.6) определяют структуру влияния параметров 
пассивных частото-зависимых (D0, Dp, pc , 0 ), частото-независимых ( 2 ) 
цепей и активных (K) элементов и позволяют сделать следующие практи-
ческие выводы. Во-первых, для исключения влияния наиболее нестабиль-
ного параметра схемы K на частоту полюса p  необходимо использовать 
симметричные частотозадающие цепи ( 02 aa  ), когда pcp   и влияние 
активного элемента направлено на увеличение добротности pd1Q  . Во-
вторых, в случае использования неинвертирующего усилителя или преоб-
разователя (K>0) значение dp (1.6) минимизируется при 0aa 20  , 1a1   

2
00pp K1

KDDd


 ,                                         (1.7) 

а при применении инвертирующего активного элемента (K<0) эта миними-
зация возможна, когда 1aaa 210  , 02  : 

0

p

0

0
0p K1

D
K1

KDd






 .                                       (1.8) 

Таким образом, в первом случае (K>0) в контуре обратной связи ак-
тивного элемента (усилителя и преобразователя) необходимо использовать 
частотозадающую цепь полосно-пропускающего типа, а во втором случае  
(K<0) – заграждающего типа. В этих случаях всегда частота полюса схемы 
будет определяться частотой полюса пассивной цепи, а действие активного 
элемента будет направлено на увеличение реализуемой добротности Q.  

Для пассивных RC-цепей второго порядка [10] полосно-пропускающего 
типа характерно условие 0p00 DDD  , поэтому при 02   

KD)K1(Dd 0pp  .                                            (1.9) 
Следовательно, выбором соотношений пассивных элементов этих 

цепей (например, Т-мостов) и структуры АЭ с коэффициентом передачи K 
можно обеспечить реализацию как p , так и dp с низкой параметрической 
чувствительностью. Как видно из (1.8), реализация этого условия для ин-
вертирующих усилителей связана с предельным ( K ) увеличением его 
коэффициента усиления. 
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Как видно из (1.1), (1.2), выполнение сформулированных условий 
требует от пассивных частотозадающих цепей реализации дополнительно-
го условия воспроизводства в цепи прямой передачи ))p(( 1  требуемого 
вида частотных характеристик. 

Если учесть влияние постоянной времени неинвертирующих актив-
ных элементов ( a ) на параметры полюсов передаточной функции базис-
ной структуры, то при условии их низких допустимых относительных из-
менений ( p , pd ) получим: 

K1
KD

B2
1

2
p

S

p
dp p 


 ,                                  (1.10) 

где aS /KB   – площадь усиления активного элемента K базисной струк-
туры. 

При этом параметрические чувствительности 

K1
KD

B2
1SS

2
p

S

pd
BB

p

S

p

S 


     (1.11) 

определяются численными значениями BS и затухания полюса Dp 
пассивной цепи и не могут минимизироваться глубиной частотонезависи-
мой обратной связи ( 10  ). 

С указанных позиций важнейшим показателем качества пассивных 
частотозадающих цепей является их затухание Dp, уменьшение которого 
благоприятно сказывается на диапазон рабочих часто и реализуемую доб-
ротность. Для RC-цепей второго порядка [10] 3D minp  , при этом 2D0  , а 
при условии минимизации D0 (см. (1.13)) Q2Dp   и, следовательно,  влия-
ние BS на параметры полюсов увеличивается. Для уменьшения Dp в RC-
цепь можно ввести дополнительный повторитель k (рис. 1.4), что позволя-
ет, в частности, реализовать в схемах дополнительные полезные структур-
ные и параметрические степени свободы. Однако, как будет показано ни-
же, расширение диапазона рабочих частот оказывается несущественным, 
поэтому в ряде случаев приходится использовать RLC-цепи, у которых 
Dp<1. 

 

 
 

Рис. 1.4. Особенность формирования полюсов СВЧ-звена (П5042) 
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1.2.3. Обобщение результатов.  
Функционально-топологические правила  

структурного синтеза принципиальных схем 
Полученные выше результаты системных исследований базисной 

структуры позволяют не только сформулировать функционально-топологи-
ческие правила построения принципиальных схем звеньев второго порядка 
(соотношения (1.2), (1.5) – (1.9)), но и конкретизировать их структуры с 
разделёнными частотозависимыми цепями (рис. 1.4). 

В основе топологических правил лежит сопоставление полиномов 
N(p) и A(p), а также результаты минимизации затухания полюса (1.6) для 
двух базовых активных элементов – инвертирующие (K>0) и неинверти-
рующие (K<0) усилители и преобразователи. Так, для неинвертирующих 
усилителей максимизация эффективности использования их ресурса тре-
бует применения в контуре обратной связи частотозависимой цепи полос-
но-пропускающего типа (a2=a0=0, a1=1). При этом цепь прямой передачи 
звена ))p(( 1  должна воспроизводить требуемый от схемы вид амплитуд-
но- и фазочастотной характеристик. Этот вывод позволяет сформулировать 
первое правило построения принципиальных схем.  

Второе правило соответствует случаю инвертирующих усилителей 
(K<0). Здесь требования к цепи прямой передачи )p(1  сохраняются, а в 
контуре обратной связи активного элемента должна использоваться цепь 
заграждающего типа (а2=а0=а1=1). Типовые правила построения принци-
пиальных схем звеньев второго порядка в ВЧ- и СВЧ-диапазонах приведе-
ны в таблицах 1.3 и 1.4.  
 

Т а б л и ц а  1.3 
Функционально-топологические правила построения звеньев  

второго порядка на базе неинвертирующего усилителя 
Тип 

звена Структура звена Правило 
построения Параметры звена 

1 2 3 4 
Фильтр 
нижних 
частот 
(ФНЧ) pc

)p(2

)p(1

 

Подключение 
источника вход-
ного сигнала к 
входу цепи, реа-
лизующей 
функцию ФНЧ. 
Подключение 
выхода усили-
теля K к допол-
нительному 
входу цепи, 
реализующего 
функцию поло-
сового звена 

pцp   
KDDQ/1d 00pр   

KD
B2

SS p
s

pdp
BB s

p

s


  
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Окончание табл. 1.3 
1 2 3 4 

Фильтр 
верх-
них 
частот 
(ФВЧ) 

pc

)p(2

)p(1

 

Подключение 
источника сиг-
нала к входу це-
пи, реализую-
щего функцию 
ФВЧ. Подклю-
чение выхода 
усилителя K        
к дополнитель-
ному входу це-
пи, реализую-
щего функцию 
полосового типа 

pцp   
KDDQ/1d 00pр 

 

KD
B2

SS p
s

pdp
BB s

p

s


  

Поло-
совой 
фильтр 
(ПФ) pc

)p(2

)p(1

 

Подключение 
источника сиг-
нала к входу це-
пи, реализую-
щего функцию 
ПФ. Подключе-
ние выхода уси-
лителя K к до-
полнительному 
входу цепи, 
реализующего 
функцию поло-
сового типа 

pцp   
KDDQ/1d 00pр 

KD
B2

SS p
s

pdp
BB s

p

s


  

 
Т а б л и ц а  1.4 

Функционально-топологические правила построения звеньев 
второго порядка на базе инвертирующего усилителя 

Тип 
звена Структура звена Правило 

построения Параметры звена 

1 2 3 4 
Фильтр 
нижних 
частот 
(ФНЧ) pc

)p(2

)p(1  

Подключение 
источника 
входного сиг-
нала к входу 
цепи, реали-
зующего функ-
цию ФНЧ. Под-
ключение вы-
хода усилителя 
K к дополни-
тельному входу 
цепи, реали-
зующего функ-
цию заграж-
дающего типа 

pцp   

0

00p
р K1

KDD
d




  

p
s

pdp
BB D

B2
SS

s

p

s


  
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Окончание табл. 1.4 
1 2 3 4 

Фильтр 
верх-
них 
частот 
(ФВЧ) 

pc

)p(2

)p(1
 

Подключение 
источника 
входного сиг-
нала к входу 
цепи, реали-
зующего 
функцию ФВЧ. 
Подключение 
выхода усили-
теля K к до-
полнительному 
входу цепи, 
реализующего 
функцию за-
граждающего 
типа 

pцp   

0

00p
р K1

KDD
d




  

p
s

pdp
BB D

B2
SS

s

p

s


  

Поло-
совой 
фильтр 
(ПФ) 

pc

)p(2

)p(1

pc

 

Подключение 
источника 
входного сиг-
нала к входу 
цепи, реали-
зующего 
функцию ПФ. 
Подключение 
выхода усили-
теля K к до-
полнительному 
входу цепи, 
реализующего 
функцию за-
граждающего 
типа 

pцp   

0

00p
р K1

KDD
d




  

p
s

pdp
BB D

B2
SS

s

p

s


  

 
При этом в качестве активных элементов можно использовать не 

только усилители тока K=Ki, но и преобразователи напряжение-ток, харак-
теризуемые крутизной S (K=S).  

Здесь необходимо отметить вариант реализации схем на основе по-
вторителя тока Ki=1. Как видно из соотношения (1.7) 

00pp DDd  .                                              (1.12) 
Поэтому для симметричных и канонических RC-цепей [10] 

0p Dd                                                       (1.13) 
реализуются параметрически низкочувствительные схемы, а численное 
значение pd/1Q   определяется отношением параметров однотипных эле-
ментов (резисторов или конденсаторов). Эти схемы образуют специальный 
класс избирательных усилителей, рассмотренных в разделе 3 настоящей 
монографии. 
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Как видно из соотношений (1.10), (1.11), не только диапазон рабочих 
частот, но и стабильность основных параметров звеньев второго порядка 
непосредственно определяются численным значением затухания полюса 
пассивной частотозадающей цепи Dp. Её уменьшение возможно за счёт  
использования дополнительных индуктивностей (RLC-цепей) или введе-
ния в схему дополнительных буферных повторителей k (рис. 1.5), которые 
образуют в контуре обратной связи разделённые частотозадающие RC-цепи. 

 
1.2.4. Базовые структуры звеньев полосовых фильтров  
и избирательных усилителей на базе усилителей тока 

Указанный выше принцип разделения частотозадающей RC-цепи на 
простейшие дифференцирующие и интегрирующие цепи первого порядка 
в силу уменьшения затухания их полюса согласно соотношению (1.10) 
способствует расширению диапазона рабочих частот звеньев второго по-
рядка. Кроме этого, потенциально высокие частотные свойства усилителей 
тока (относительно большое значение площади усиления Bs) позволяют 
отнести такие фильтры к классу потенциально высокочувствительных.           
В диапазоне СВЧ современных систем связи особое место занимают эле-
ментарные потенциально высокодобротные избирательные усилители, ко-
торые простейшим каскадированием обеспечивают реализацию относи-
тельно сложных каналообразующих полосовых фильтров. Однако в этом 
случае при относительно небольшой добротности полюса можно исполь-
зовать неразделённые RC цепи с более высоким значением Dp. 

На рисунке 1.5 приведены две базовые структуры звеньев второго 
порядка с разделёнными RC-цепями на базе усилителей тока.  

 

1p
1
1  1p

p
2

2



 
 

а) 
 

1p
p
2

1



1p
1

1 

 
 

б) 
 

Рис. 1.5. Базовые структурные схемы избирательных усилителей  
с усилителями тока и разделёнными RC-цепями 
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С точки зрения практической реализации они являются дуальными и 
каноническими структурами с частотой полюса 

21
p

1


 ,                                                 (1.14) 

где 222111 CR,CR  . 
При этом асимптотическое затухание в структуре рисунка 1.5б по-

тенциально выше. Характерной особенностью этих структур является по-
тенциальная возможность использования простейших биполярных усили-
телей тока. Действительно, их затухание полюса 

i
1

2

1

2

2

1
p kd












 ,                                        (1.15) 

i
2

1

1

2

2

1
p kd












 ,                                       (1.16) 

где ki=Ki1Ki2Ki3. 
Схемы рисунка 1.5а и 1.5б при выполнении равенства 21   обес-

печивают реализацию добротности 

ik2
1Q

21





,                                                      (1.17) 

которая может достигать значительных величин при использовании только 
одного усилителя тока (например, УТ2). 

Представленные на рисунке 1.6 базовые структуры ориентированы 
на применение как усилителей (повторителей) тока (УТ1), так и преобра-
зователей ток-напряжение (ПТ-Н) с сопротивлением передачи R.  

 

1p
1

2 1p
p

1

1




1p
1
2 

1pτ
pС

1

1


1pτ

pС

2

2



 
 

а)                                                                                  б) 
 

Рис. 1.6. Базовые структурные схемы избирательных усилителей  
с усилителями тока и преобразователями ток-напряжение  

в случае разделённых RC-цепей 
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Это позволяет при реализации относительно больших добротностей 
(частота полюса определяется соотношением (1.14)) при обеспечении по-
тенциального выхода эффективно использовать повторители тока. Дейст-
вительно, для схемы рис. 1.6а затухание полюса и добротность 

i
12

1

1

2

2

1

21

i11

1

2

2

1
p K

R
RRKСd























 ,                 (1.18) 

и 

i
12

1

1

2

2

1
p

1- K
R
RdQ












 .                               (1.19) 

Схема рисунка 1.6б при выполнении аналогичного условия ( 21  ) 
обеспечивает добротность, которая может достигать любого значения ав-
тономным выбором отношения R/R1 

i
1

K
R
R2

1Q
21 




.                                            (1.20) 

Как отмечалось выше, при реализации относительно небольших доб-
ротностей можно использовать неразделённую RC цепь, имеющую боль-
шое затухание полюса Dp. Базовые структуры различных вариантов реали-
зации избирательных усилителей, следующие из общих правил таблицы 
1.3, приведены на рисунке 1.7.  

 

 
а) 

 

 
б) 
 

Рис. 1.7. Базовые структурные схемы избирательных усилителей  
на базе усилителей тока и неразделённых RC-цепей  

(начало, окончание см. на с. 23) 
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в) 
 

221 R
2
1R 

 
г) 
 

Рис. 1.7. Окончание (начало см. на с. 22) 
 

При этом использование выходных усилителей (повторителей) тока 
УТ2 требует применения в структуре RC цепи дополнительных ёмкостных 
(рис. 1.7а и 1.7б) или резистивных (рис. 1.7в) делителей. Именно поэтому 
коэффициент передачи 0  RC цепи уменьшается, так как он учитывает со-
множители  

æ
2122

22

CC
C


  или æ
2122

22

RR
R


 .                                  (1.21) 

Как видно из соотношения (1.7), это требует определённого увеличе-
ния коэффициента усиления Ki по петле обратной связи. Для устранения 
указанной особенности, как это показано на рисунке 1.7г, можно использо-
вать в усилителе тока УТ1 дополнительный канал Ki1, обеспечивающий, в ча-
стности, масштабирование выходного напряжения посредством резистора R3. 

 
1.2.5. Архитектуры избирательных усилителей  
на основе преобразователей «напряжение-ток» 

Используемые в избирательных усилителях транзисторные каскады 
в ряде случаев представляют собой преобразователи «напряжение-ток». 
Так, полевые транзисторы являются классическим представителем этого 
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типа функциональных узлов. Однако и на базе биполярных компонентов в 
ряде случаев такое преобразование является предпочтительнее (с точки 
зрения достижимого диапазона рабочих частот). На рисунке 1.8 приведены 
разновидности таких структур.  

 

   

R2
C2

C1

+

S2

2 Вх.1

S1

Вых.

R1

I1=2I0

-

uвх

 
а)       б) 

 
Рис. 1.8. Разновидности базовых структур ИУ  
на основе преобразователей «напряжение-ток» 

 
В схемах рисунка 1.8 частота полюса определяется следующим со-

отношением 

2121
p CCRR

1
 .                                            (1.22) 

При этом реализуемые затухания полюса dp и коэффициент усиления 
на частоте полюса (K0) определяются крутизной преобразования S1 и S2 
дифференциальной пары 

)RS1(
R
R

C
CDd 11

2

1

2

1
0p  ,                                   (1.23) 

2

1
212

p
0 C

CRRS
d
1K  .                                       (1.24) 

Важным свойством рассмотренных структур является импедансное 
согласование входа и выхода. Так, при использовании во входных цепях 
активных элементов 1 и 2 полевых транзисторов разделение резистора R2 
или R1 на последовательном соединении пары позволяет на этапе их кас-
кадирования рационально изменять коэффициенты усиления K0 и исклю-
чить дополнительные буферные схемы. 

 
1.2.6. Низкочувствительные СВЧ-звенья полосового типа 

Сформированные выше выводы показывают, что для уменьшения 
влияния активных элементов на частоту высокодобротного полюса целе-
сообразно использовать повторители тока (Ki), в контуре обратной связи 
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которых включена частото-зависимая цепь полосно-пропускающего типа с 
дополнительным буферным повторителем напряжения k, разделяющего 
эту цепь на элементарные дифференцирующие (интегрирующие) цепочки. 
В этом случае для увеличения BS и, следовательно, согласно соотношени-
ям (1.10) и (1.11) ( 02  ) уменьшения как чувствительности, так и по-
грешности реализации параметров создаются или, по крайней мере, сохра-
няются схемотехнические степени свободы, а использование БУ позволяет 
уменьшить затухание полюса Dp пассивной цепи. Структура такого звена 
показана на рисунке 1.9. 

 

 
 

Рис. 1.9. Структура низкочувствительного звена полосового фильтра 
 
Используя стандартную форму записи 

2
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
 ,                                    (1.25) 

легко установить, что 
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где ri, ru – входное сопротивление усилителя тока и выходное сопротивле-
ние буферного усилителя напряжения (k=1). 

Разделение цепи второго порядка буфером k позволяет получить 
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поэтому параметрические чувствительности схемы могут минимизиро-
ваться. Из (1.26) следует, что всегда 
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Кроме этого, несмотря на разностный принцип реализации низкого 
затухания полюса (1.27) возможна минимизация его параметрической чув-
ствительности к изменению пассивных элементов обсуждаемой структуры. 
Так, при выполнении параметрических условий 

ui21 rrRR  , )K1( i21                                  (1.31) 
реализуемое затухание 

ip K12d                                                  (1.32) 
сопровождается экстремально низкой чувствительностью 
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Таким образом, для обеспечения высоких качественных показателей 
принципиальных схем звеньев полосового типа необходима разработка 
специализированных усилителей тока, численные  значения коэффициента 
передачи которых следуют из (1.32). В этом случае, как видно из (1.28), 
коэффициент усиления 

2
1K0                                                      (1.34) 

достаточно мал и при многокаскадной реализации фильтров с дополни-
тельными межзвенными связями может существенно повлиять на реали-
зуемый динамический диапазон. 

При реализации таких фильтров необходимо, согласно  соотношени-
ям (1.27), (1.28), увеличить Ki и оптимизировать отношение резистивных 
элементов схемы. В общем случае 
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Как видно из приведённого соотношения, необходимые значения K0 
и Q могут быть реализованы не только за счёт специальной структуры 
усилителя тока, но и посредством выбора отношения резистивных элемен-
тов R1 и R2. Это отношение можно, в частности, использовать для коррек-
ции указанных параметров. В ряде случаев возникающую степень свободы 
можно использовать для оптимизации чувствительности затухания полю-
са. Так, для реализации QK0   необходимо выполнить условия 

21  , dp2
rrR

RK
ui2

1
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
,                                 (1.36) 
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при этом параметрическая чувствительность 
21QSSSS dp

rrR
dp
C

dp
R

dp
C ui2111

                              (1.37) 
практически определяется реализуемой добротностью. 

При создании многозвенных фильтров с дополнительной межзвен-
ной связью требуемое значение K0 ограничивается величинами, близкими 
к единице [8]. В этом случае для уменьшения чувствительности целесооб-
разно использовать условия 

2
p21 d , ui21i rrRRK  ,                                   (1.38) 

обеспечивающие эту чувствительность, равную единице. 
 
1.2.7. Примеры полосовых звеньев второго порядка 

В частном случае усилителем тока ( iK ) и повторителем напря-
жения (k) являются каскады с общей базой и общим коллектором, обла-
дающие максимальными BS. Поэтому простейшим звеном полосового типа 
является схема, приведённая на рисунке 1.10.  

 

 
 

Рис. 1.10. Принципиальная схема простейшего низкочувствительного  
звена полосового фильтра (П5043) 

 
Здесь 

1iK  , 1.11i hr  , 2.11u hr  ,                                    (1.39) 
где iтi.11 Ih  , i  – входное сопротивление и статический коэффициент 
передачи эмиттерного тока i-го транзистора. 

Согласно соотношению (1.26) в этой схеме возможна подстройка 
частоты полюса изменением режимов работы (источники I1 и I2) биполяр-
ных транзисторов. Однако, в силу влияния этих параметров (соотношения 
(1.27), (1.28)) на затухание полюса dp и коэффициент передачи звена K0, 
это оказывается практически возможным только при небольших добротно-
стях pd1Q  , когда условия (1.32) и (1.33) выполняются. В противном 
случае, как это видно из таблицы 1.5, это приводит к значительным изме-
нениям указанных величин. 
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Т а б л и ц а  1.5 
Результаты моделирования принципиальных схем 

Параметр 
fp δfp Q δQ K0 δK0 I0 Схема 

ГГц % - % дБ % мА Примечание 

Рис. 1.10 1 0,8 8,6 72 13 22 3 с1=294fF, 
с2=800fF, 
R1=360 
R2=150 

Рис. 1.11 1 0,6 5 3 13 1,4 6 с1=500fF, 
с2=800fF, 
R1=260 
R2=150 

П р и м е ч а н и е :  биполярные транзисторы с гетеропереходом (m=1, le=840*10-9, 
We=420*10-9, x=8, y=2). Напряжение питания ±2,5V 

 
Для исключения этого эффекта в схеме необходимо использовать 

более сложный усилитель тока, исключающий ограничения на соотноше-
ния резистивных элементов схемы (соотношения (1.35), (1.36), (1.38)) и по-
зволяющий независимо от сопротивлений ri и ru изменять коэффициент 
усиления Ki. Один из возможных способов решения этой задачи показан на 
рисунке 1.11.  

 

 
 

Рис. 1.11. Принципиальная схема полосового звена  
с управляемыми параметрами полюса (П5043) 

 
Здесь 

1

0
41

4.113.11

1.11
41i I4

I
hh

hK 


 .   (1.40) 

Таким образом, изменением режимного тока I0 можно при заданном 
значении h11.1 и h11.2 (токи I1 и I2) изменить Ki и, следовательно, при сохра-
нении любого из параметрических условий (1.31), (1.32), (1.35), (1.36) реа-
лизовать требуемые параметры звена. Результаты сопоставительного мо-
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делирования рассмотренных схем в среде Cadence Virt на базе компонен-
тов техпроцесса SGB25VD (технологическая погрешность резисторов и 
конденсаторов составляет % 10 ) приведены в таблице. 

Усложнение схемы усилителя тока всегда создаёт дополнительные 
структурные степени свободы, которые можно использовать для реализа-
ции определённых импедансных условий. Так, в рассматриваемой схеме 
источник входного сигнала можно подключить к базе VT4, а нагрузку к 
эмиттеру VT1. В этом случае при сохранении параметров полюса коэффи-
циент усиления схемы на частоте полюса определяется следующим соот-
ношением: 

2.111.112

1

1

2

4.113.11

1.11
40 hhR

R
hh

hQK





 .                         (1.41) 

Это свойство схемы удобно использовать при реализации дополни-
тельных межзвеньевых связей в фильтрах высокого порядка и при инте-
грации полосового звена в различные СФ-блоки [8]. 

 
1.3. Особенности проектирования избирательных усилителей  

и полосовых фильтров на КМОП-транзисторах  
SiGe-техпроцессов 

 
1.3.1. Обобщённая структура  

и основные свойства звеньев полосовых фильтров 
В работе [3] показано, что для расширения потенциального диапазо-

на рабочих частот энергоэкономичных звеньев второго порядка целесооб-
разно использовать усилители тока. По этой причине при построении 
фильтров высокого порядка оказывается практически невозможным при-
менение дополнительных межзвенных обратных связей [14], направлен-
ных на уменьшение параметрической чувствительности его частотных ха-
рактеристик в полосе пропускания. Несложно показать, что по этой же при-
чине нецелесообразно применение разделённых частотозависимых цепей 
[14]. Именно по этой причине в базовой структуре звена второго порядка 
на базе усилителей тока [15–18] использован ёмкостный делитель (рис. 1.12). 
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Рис. 1.12. Обобщённая структура полосового звена с усилителем тока 
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Приведённая структура имеет комплексный коэффициент передачи: 

Qjffff
QffjK

)jf(K
p

22
p

p0


 .                                   (1.42) 

Здесь частота полюса (fp), его добротность (Q) и коэффициент усиле-
ния K0 на этой частоте определяются следующими соотношениями: 

вх21
p RrCC2
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 ,                                          (1.43) 

  1
ip0i )K1(DDKQ  ,                                   (1.44) 

1
вх0 kRrSQK  ,                                         (1.45) 

где S – крутизна усиления входного преобразователя напряжение-ток 
(ПНТ), Ki – коэффициент усиления усилителя тока УТ1. 

В приведённых соотношениях использованы затухание нуля (D0) и 
полюса (Dp) пассивной RC-цепи: 

)k1k(mD0  , 
mk
1DD 0p  ,                                (1.46) 

где R/rm вх , 12 C/Ck  , rвх – входное сопротивление усилителя тока. 
Таким образом, добротность имеет разностные члены 
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i0 )K1(
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


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а параметрическая чувствительность 

mk
KQS iQ

K i
                                                  (1.48) 

оказывается достаточно высокой и зависит как от реализуемой добротно-
сти Q, так и от параметров m и k. 

Эти же параметры определяют и степень влияния частотных свойств 
усилителя тока УТ1 на точность реализации параметров полюса (1.43), 
(1.44) звена второго порядка.  

Если в качестве интегрального показателя использовать частоту еди-
ничного усиления (f1) усилителя тока, то относительные изменения часто-
ты полюса (fp) и его добротности (Q) определяются из следующего соот-
ношения: 
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Аналогично, используя методику [19], можно определить и парамет-
рическую чувствительность этих параметров: 

pi
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f

Q
f DK

f
f

SS p

11
 .                                             (1.50) 

Из соотношений (1.46) и (1.47) следует, что наиболее простым реше-
нием общей задачи является использование повторителей тока (Ki=1), ко-
торые легко реализуются на МОП транзисторах. Однако в этом случае, не-
смотря на возможность параметрической оптимизации чувствительности, 
реализация её численного значения оказывается практически невозмож-
ной. Действительно, при k=1  
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где S – крутизна МОП транзистора. 

В этой связи даже для небольшой добротности численное значение R 
технически реализовать не только затруднительно, но невозможно по энерге-
тическим соображениям. Таким образом, с учётом чувствительности (1.48) 
решение общей задачи связано с созданием экономичных усилителей тока 
с Ki >1 и стабильным численным значением этой величины. Тогда требуе-
мое значение 

p
22
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приводит к следующим параметрическим чувствительностям 
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которые наряду с (1.49) и (1.50) являются критерием рациональности вы-
бора параметрических условий при решении общей задачи. 

 
1.3.2. Пример схемотехнического проектирования звена 

второго порядка 
Как видно из приведённых выше результатов анализа структуры зве-

на, решение общей задачи требует создания усилителя тока с Ki >1, при 
этом его принципиальную схему необходимо интегрировать с входным 
преобразователем напряжение-ток (ПНТ) так, чтобы при каскадировании 
звеньев не возникало проблем согласования режимов работы активных 
компонентов.  
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На рисунке 1.13 приведена упрощённая принципиальная схема тако-
го звена на n-МОП транзисторах. 
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Рис. 1.13. Упрощённая принципиальная схема полосового звена  
второго порядка на базе усилителя тока 

 
Здесь дифференциальный каскад на VT2, VT3 реализует не только 

входной преобразователь напряжение-ток (ПНТ), но и совместно с VT1             
(в силу конечного значения его крутизны S) усилитель тока. Анализ схемы 
приводит к следующему результату 
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где S  – крутизна i-го МОП транзистора. 
Структурно увеличения коэффициента усиления Ki можно добиться 

за счёт параллельного подключения дополнительных входных дифферен-
циальных каскадов, а параметрически – выбором геометрии транзисторов 
VT2 и VT3, направленным на увеличение их крутизны. Кроме этого, реа-
лизация относительно большой добротности полюса возможна и при ис-
пользовании в схеме однотипных транзисторов с одинаковым режимом 
работы (S1=S2=S3). Действительно, как это следует из соотношений (1.56), 
(1.47), (1.46) 
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выбор параметров m и k RC-цепи позволяет добиться практически любого 
значения Q. Однако в этом случае наблюдается увеличение параметриче-
ских чувствительностей (1.50), (1.54), (1.55) и увеличение относительной 
погрешности параметров полюса (1.49).  
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Графическая интерпретация этого вывода показана на рисунке 1.14.  
 

 
 

Рис. 1.14. Зависимость реализуемой добротности Q и  -степени влияния f1 
на  fp и Q для схемы полосового звена с усилителем тока при Ki=1,5 

 
Для уменьшения интегрального показателя  , определяющего в со-

ответствии с соотношениями (1.49), (1.50) погрешности параметров полю-
са и составляющие чувствительностей  
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необходимо использовать области локальных минимумов для различных 
параметров k. 

Однако реализация относительно больших значений добротности Q  
в этом случае оказывается невозможна, поэтому область практических па-
раметров m определяется неравенством 0,3 ≤  m ≤ 0,8. В этом случае пара-
метр k позволяет уменьшить   и, следовательно, расширить диапазон ра-
бочих частот схемы.  

Дополнительным фактором, повышающим качество схемы, является 
согласно чувствительностям (1.48), (1.54) и (1.55) максимизация произве-
дения mk. Именно поэтому увеличение этих чувствительностей является 
«платой» за уменьшение влияния f1 на параметры полюса. Действительно, 
при Ki=1 минимизация чувствительностей (1.54) и (1.55) приводит к f1 ≈ Q 
и увеличению влияния f1 усилителя тока на параметры схемы. Аналогич-
ные зависимости легко построить и для иных практических случаев реали-
зации коэффициента усиления усилителя тока. 
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Результаты моделирования принципиальной схемы на базе n-МОП 
транзисторов технологического процесса SGB25VD (w=50u, l=250nm, 
ng=1) в среде Cadence Virtuoso приведены на рисунке 1.15. При этом для 
реализации добротности Q=3,1 при fp=915,6 МГц использовались в соот-
ветствии с рисунком 1.14 параметры проектирования m=0,7, k=0,5, что по-
зволяет реализовать = 1,5 и практически двукратное расширение диапа-
зона рабочих частот звена. 

 

 
Рис. 1.15. Результаты моделирования принципиальной схемы  

в Cadence Virtuoso (С1=400 фФ, С2=100 фФ, R=1,1 кОм, S1=2,1 мА/В,  
токи стоков транзисторов IV1.С=IV2.С=IV3.С=0,5 мА) 

 
Таким образом, использование усилителей тока на МОП транзисто-

рах позволяет не только расширить диапазон рабочих частот экономичных 
полосовых фильтров, но и в отличие от традиционных решений [4] суще-
ственно упростить согласование звеньев второго порядка в фильтрах вы-
сокого порядка. Действительно, из принципиальной схемы рисунка 1.13 
видно, что постоянные напряжения, а также входные и выходные импе-
дансы VT3 и VT1 структурно согласованы. 

 
1.4. Выводы 

 
В соответствии с поставленной в работе задачей и полученными ре-

зультатами можно сформулировать ряд теоретических выводов. Во-пер-
вых, повышение эффективности использования активных элементов, и в 
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частности усилителей тока, связано с использованием в контуре их обрат-
ной связи симметричных частотозависимых цепей. Именно это свойство 
обеспечивает независимость частоты полюса (1.5) от коэффициента усиле-
ния активного элемента, а также максимальное увеличение добротности 
(Q=1/dp) (1.7), (1.8). Во-вторых, это свойство выравнивает влияние площа-
ди единичного усиления активных элементов Bs на параметры полюсов 
(10), (11). В частности, использование неинвертирующих усилителей (K>0) 
связано с созданием пассивных частотозависимых цепей полосно-пропуск-
ного типа, при этом в соответствии с (1.9) уменьшается требуемое значе-
ние коэффициента усиления и создаются достаточные для максимизации 
площади усиления Bs структурные степени свободы [22]. Наконец, степень 
влияния Bs непосредственно определяется собственным затуханием полю-
са пассивной цепи Dp. С этих позиций обосновывается целесообразность 
использования разделённых RC-цепей и создания области параметриче-
ского компромисса между различными составляющими общей чувстви-
тельности принципиальных схем. Это положение требует определённых 
комментариев. 

Как следует из общего соотношения (1.5) и его следствия (1.26), час-
тота полюса определяется в основном параметрами резисторов и конден-
саторов пассивной цепи, поэтому максимальное отклонение как АЧХ, так 
и ФЧХ звеньев определяется соответствующей чувствительностью и тех-
нологическими и температурными отклонениями резисторов ( R ) и кон-
денсаторов ( C ). Именно поэтому этот вклад пропорционален реализуе-
мой Q 

 
   CR

max

Q
jF
jF













,    CRQ2jFarg  .            (1.60) 

С другой стороны (соотношения (1.9), (1.27)), как затухание полюса, 
так и его добротность определяются точностью реализации отношений 
этих элементов ( R , C ), которые для любых технологий существенно 
меньше R  и C . Поэтому при решении практических задач можно до-
пустить реализацию более высокой параметрической чувствительности 
этого параметра (практически до равенства вкладов R , R  и C , 

C ). Из соотношения (1.9) и свойств симметричных RC-цепей второго 
порядка (функциональные зависимости Dp и D0) следует 

m2D0  , m/1m2Dp  , mQ3Sdp
m  , 

m
1QKSdp

K  ,              (1.61) 

где m – отношение однотипных параметров пассивных элементов (R или C), 
точность реализации которых определяется R  или C . 
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Таким образом, условие равенства вкладов связано с реализацией ус-
ловий 

2
m3

RR  , 
2
m3

СС  ,                                 (1.62) 

определяющих допустимое максимальное значение 
RR 3/2m  , CC 3/2m  .                                    (1.63) 

Как видно из (1.61), (1.10), (1.11), условие 1mopt   является доста-
точным для недоминирующего характера влияния затухания на нестабиль-
ность частотных характеристик фильтров. В этом случае 3DD minpp  , 

2D0   и, как следует из (1.9), K<3 при любых Q. Поэтому 

Q3SS dp
K

dp
m  ; 

S

pdp
BS

p
BS B2

9SS


 ,                             (1.64) 

а реализация требуемой добротности связана с созданием качественного 
усилителя тока с 3K1 i   [22]. 

Аналогично для разделённых симметричных цепей (пример на рис. 
1.10) можно получить 

mD0  , m/1mDp                                          (1.65) 
и показать, что при 1mopt   

Q2SS dp
K

dp
m  , 

S

pdp
BS

p
BS B

2SS


                                (1.66) 

и для любого значения Q требуется 
2K1 i                                                     (1.67) 

меньшее значение коэффициента передачи при более широком диапазоне 
рабочих частот. 

Последнее соотношение показывает преимущества схем с разделён-
ными RC-цепями, когда указанный диапазон значений iK  достигается 
геометрией биполярных транзисторов и обеспечивает более высокую ста-
бильность коэффициента усиления. 

Путём анализа базисной структуры звена второго порядка сформу-
лированы достаточные условия повышения эффективности использования 
активных элементов. Показана целесообразность использования усилите-
лей тока в фильтрах ВЧ- и СВЧ-диапазонов. Приводятся примеры методи-
ческого характера и формулируются выводы прикладного значения. 

Полученные результаты показывают, что предельные оценки эффек-
тивного использования активных элементов для локализации полюсов пе-
редаточных функций ( p , pd ) электрических фильтров создают дополни-
тельные возможности оптимизации структуры и параметров усилителей 
тока. При этом, как это следует из (1.66), оптимальное соотношение пара-
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метров частотозадающих пассивных элементов не только не увеличивает 
общую нестабильность частотных характеристик фильтров, но и позволяет 
уменьшить влияние площади усиления (частоты единичного усиления) на 
достижимый схемой диапазон рабочих частот. Именно это в конечном 
итоге и позволяет осуществлять общую декомпозицию простых процедур 
в активных фильтрах [23]. Как видно из рассмотренного примера звена по-
лосового типа, при таком подходе функциональная настройка их парамет-
ров достаточно легко осуществляется через режимную зависимость вход-
ного сопротивления и коэффициента передачи усилителя тока. Создание 
таких усилителей возможно с использованием общих для микросхемотех-
ники принципов собственной и взаимной компенсации влияния паразит-
ных параметров как полевых, так и биполярных транзисторов [9–23]. 

При реализации избирательных усилителей в КМОП базисе для реа-
лизации более высокой добротности в соответствии с соотношением (1.47) 
при жёстких ограничениях на Q и  fp (1.49) и (1.50) увеличение коэффи-
циента усиления Ki в соответствии с (1.56) возможно увеличением крутиз-
ны VT2 и VT3, что достигается в рамках практически любых КМОП тех-
нологий выбором геометрии этих транзисторов. Например, в техпроцессе 
SGB25VD для увеличения S2 и S3 в два раза и реализации Ki=2 достаточно 
использовать приборы с увеличенной геометрией (w=100u, l=250n, ng=1). 
Указанный вариант можно использовать для уменьшения параметрической 
чувствительности (1.50). В ряде случаев целесообразно использование по-
вторителя тока. Как видно из соотношения (1.51), (1.50), (1.49), уменьше-
ние параметрической чувствительности приводит к увеличению влияния f1.          
В этом случае в структуре активных элементов целесообразно применение 
принципа собственной компенсации [20, 21]. 

Приведённые в п. 1.1 параметры SiGe транзисторов позволяют по 
выполненным в пп. 1.2, 1.3 исследованиям выбрать рациональную техно-
логию производства обсуждаемых в работе устройств частотной селекции. 

Рассмотрены особенности 0,25 мкм и 0,13 мкм SiGe БиКМОП техно-
логии. Разработаны методы реализации СВЧ избирательных усилителей 
(ИУ) с малым током потребления. Предложен вариант решения общей за-
дачи схемотехнического синтеза на n-МОП транзисторах звена полосового 
фильтра с ограниченным коэффициентом передачи. Показана возможность 
оптимального выбора области параметрического компромисса. Проведены 
аналитические расчёты и компьютерное моделирование в САПР Cadence 
Virtuoso на базе SiGe техпроцессов фирмы IHP (Германия). 
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ГЛАВА 2 
 

ОСНОВНЫЕ ФУНКЦИОНАЛЬНЫЕ УЗЛЫ  
ИЗБИРАТЕЛЬНЫХ УСИЛИТЕЛЕЙ 

 
 
Практическая реализация рассмотренных в разделе 1 структурных 

схем активных RC-фильтров связана с созданием функционально полного 
набора усилителей тока (УТ), определяющих их основные качественные 
показатели. Ниже рассматривается архитектура УТ, реализуемых на базе 
SiGe и АБМК_1_3 технологий. 

Ранее выполненные исследования [23] показывают, что для повыше-
ния качественных показателей селективных цепей на основе операцион-
ных усилителей (ОУ) необходимы дополнительные исследования, связан-
ные с расширением их частотного диапазона, а также быстродействия, по-
вышения диапазона линейной работы и снижения уровня шумов, связан-
ных с несовершенством источников питания. 

Ниже рассматриваются схемотехнические подходы решения данных 
задач. 

 
2.1. Инвертирующие и неинвертирующие усилители тока 

 
Существующая тенденция расширения номенклатуры только усили-

телей напряжения не является оптимальной. Это обусловливает актуаль-
ность развития схемотехники усилителей тока общего и частного приме-
нения. На этом направлении скрыты потенциальные возможности совер-
шенствования аналоговых микросхем общего и частного применения.  

Анализ литературы в области аналоговых микросхем показывает, что 
схемотехника усилителей тока развита недостаточно, а публикации имеют 
фрагментарный характер. В отличие от усилителей напряжения, в литера-
туре (за исключением [24, 25]) практически отсутствуют обобщающие мо-
нографии по усилителям тока. По отношению к потенциальным цепям 
(входным и выходным сигналами являются напряжения) дуальными явля-
ются усилители тока.  

Для работы в СВЧ-частотном диапазоне весьма перспективны уси-
лители тока Гильберта [26]. В связи с особой актуальностью развития эле-
ментной базы для СВЧ-диапазона представляют существенный интерес 
методы их построения при малых напряжениях питания [27, 28], а также 
поиск перспективных архитектур усилителей, являющихся альтернативой 
широко распространённой ячейки Гильберта. 
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В общем случае для синтеза ИУ по вышерассмотренным структурам 
могут потребоваться широкополосные неинвертирующие и инвертирую-
щие усилители тока и напряжения, качественные показатели которых яв-
ляются доминирующими факторами, определяющими важнейшие пара-
метры устройств частотной селекции на их основе.  

 
2.1.1. Базовые схемотехнические решения 

В качестве неинвертирующих усилителей тока в активных RC-филь-
трах ВЧ- и СВЧ-диапазонов при невысоких значениях реализуемой доб-
ротности могут применяться каскады с общей базой рисунка 2.1а, в т.ч. на 
основе составных транзисторов (рис. 2.1б, рис. 2.1в).  
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Рис. 2.1. Элементарные неинвертирующие повторители тока с 1K )(
i   
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Для схемы рисунка 2.1а коэффициент передачи по току 
999,09,0K 1

)(
i  , входное сопротивление 0твх I/r  , где 26т   мВ – 

температурный потенциал, 1  – коэффициент передачи по току эмиттера  
i-го транзистора. За счёт управления статическим током I0 можно изменять 
величину входного сопротивления rвх и осуществлять таким образом под-
стройку ряда параметров фильтра до заданной величины.  

Более универсальными усилителями тока, обеспечивающими как не-
инвертирующую ( )(

iK  ), так и инвертирующую ( )(
iK  ) передачу входного 

сигнала, являются схемы на основе токовых зеркал (рис. 2.2). 
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Рис. 2.2. Универсальные усилители тока на основе токовых зеркал  
с 1K,1K )(

i
)(

i    
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За счёт изменения числа m параллельно включённых выходных тран-
зисторов (площадей их эмиттерных переходов) можно в достаточно широ-
ких пределах изменять основные параметры таких усилителей тока. 

Схема усилителя тока на рисунке 2.3 также использует свойства то-
ковых зеркал рисунка 2.2. Её особенность – наличие противофазных выхо-
дов, согласованных с шиной положительного источника питания. 
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Рис. 2.3. Универсальный усилитель тока с K(+)
i>1  

на основе дифференциального каскада 
 

Транзистор VT2 обеспечивает привязку выходных токов токового 
зеркала (VD1, VT1) к шине положительного источника питания. 

В современной микроэлектронике широко применяются так назы-
ваемые усилители тока Гильберта (рис. 2.4). Их основное достоинство – 
широкий диапазон рабочих частот и наиболее полное использование высо-
кочастотных свойств применяемых транзисторов.  
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Рис. 2.4. Неинвертирующий усилитель тока на базе ячейки Гильберта 



 42 

За счёт изменения управляющего тока Iупр можно изменять неинвер-
тирующий коэффициент передачи по току со входа Вх.i к выходу Вых(+).i: 

0

упр
1

4

4

упр

0
4

3
1

)(
i I4

I

I
I4

K 







 , 

где 1i   – коэффициент усиления по току эмиттера i-го транзистора; 4  – 
коэффициент усиления по току базы транзистора VT4. 

В качестве функциональных узлов активных RC-фильтров со струк-
турами, рассмотренными в разделе 1, могут также применяться схемы на 
полевых транзисторах, двухканальные дифференциальные усилители с ак-
тивными нагрузками, перегнутые каскоды и т.д. и т.п. Например, в схеме 
рисунка 2.5 для повышения коэффициента усиления каскада с общей базой 
вводится параллельный канал на транзисторах VT3, VT4. 

 

04вх1вых iii 
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Рис. 2.5. Метод введения параллельного канала для повышения 1K )(
i   

каскада с общей базой (VT1) 
 
Изменяя ток I2, можно управлять величиной )(

iK  . 
На рисунке 2.6 приведён модифицированный усилитель тока Гиль-

берта, в котором введена общая отрицательная обратная связь по синфаз-
ному сигналу. За счёт управления током I1 можно изменять неинверти-
рующий коэффициент передачи по току в широких пределах. 
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Рис. 2.6. Усилитель тока Гильберта с отрицательной обратной связью  
по синфазному сигналу (П4690а) 

 
Пример построения усилителя тока на n-p-n и p-n-p транзисторах 

приведён на рисунке 2.7. Особенность данной схемы – привязка инверти-
рующих выходов к разным шинам источников питания. 

 

       
 

а)       б)  
 

Рис. 2.7. «Горизонтальный» усилитель тока на p-n-p и n-p-n  
транзисторах (а) и его практическое включение (б) (П4924, П4925) 

 
На рисунке 2.7б выше рассмотренная схема добавлена выходным 

каскодом на транзисторе VT3, что расширяет её функциональные возмож-
ности. 

В тех случаях, когда технологический процесс изготовления актив-
ных RC-фильтров допускает применение n-p-n и p-n-p транзисторов, в 
схемах могут использоваться усилители тока рисунка 2.8. 
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Рис. 2.8. Варианты построения усилителей тока  
на n-p-n и p-n-p транзисторах 

 
Особенность комплементарных усилителей тока рисунка 2.9 – не-

одинаковые коэффициенты передачи по току для инвертирующих и неин-
вертирующих выходов, которые определяются соотношением площадей 
эмиттерных переходов транзисторов VT1-VT4. 
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Рис. 2.9. Комплементарные усилители тока с Кi
(+)=2 и Кi

(-)=-1 
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В схеме рисунка 2.10 заданное значение неинвертирующего коэффи-
циента передачи по току также определяется соотношением площадей 
эмиттерных переходов транзисторов VT3 и VT4. 

 
 

 
 

Рис. 2.10. (П4823). Схема УТ с выходным делителем тока 
 

В таблице 2.1 приведены другие варианты построения усилителей 
тока и преобразователей «напряжение-ток». 
 

Т а б л и ц а  2.1 
Примеры построения усилителей тока 

№ п/п Схема УТ 
1 2 
1  

 
 

Рис. 1. Широкополосный УТ с дифференциальным включением  
токовых зеркал (П4926) 
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Продолжение табл. 2.1 
1 2 
2  

 
 

Рис. 2. «Горизонтальный» усилитель тока (П4917) 
3  

 
 

Рис. 3. Метод каскадирования неинвертирующих усилителей тока  
с К(+)

i>1 (П4858) 
4  

 
 

Рис. 4. «Горизонтальное» каскадирование усилителей тока (П4819) 
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Продолжение табл. 2.1 
1 2 
5  

 
 

Рис. 5. Преобразователь «напряжение-ток» 
на базе «горизонтального» усилителя тока (П4918) 

6  
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Рис. 6. Широкополосное «вертикальное» каскадирование  
усилителей тока (П4855) 

7  

 
 

Рис. 7. Усилитель переменного тока  
с разделительным конденсатором С1 (П4823) 
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Продолжение табл. 2.1 
1 2 
8  

-

VT2 С1

I1=I0
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iвых.1=m2iвх iвых.2=(1+m2)iвх

 
 

Рис. 8. Метод увеличения коэффициента усиления токового зеркала  
на n-p-n транзисторах 1mК1;m1К 2
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Рис. 9. Метод «выравнивания» коэффициентов передачи по току усилителя  
с противофазными токовыми выходами (П4957) 
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Продолжение табл. 2.1 
1 2 

10  

 
 

Рис. 10. Усилитель переменного тока с RC-связью (П4940) 
11  

 
 

Рис. 11. Усилитель переменного тока –  
фазорасщепитель с высокочастотной RC-коррекцией (п4939) 

12  

 
 

Рис. 12. Метод «горизонтального» каскадирования усилителей  
переменного тока на p-n-p и n-p-n транзисторах (П4857) 
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Окончание табл. 2.1 
1 2 

13  

 
 

Рис. 13. Метод «вертикального» каскадирования усилителей  
переменного тока (П4854) 

 
 

2.1.2. Широкополосные усилители Гильберта 
с малым напряжением питания 

Рассмотрим более подробно схемотехнику усилителей тока Гильбер-
та как одного из наиболее перспективных функциональных узлов. 

Существенный недостаток классического УТ Гильберта (рис. 2.11) 
состоит в том, что он неработоспособен при напряжениях отрицательного 
питания В1,2Е )(

п  .  
 

)(
пE   

 
Рис. 2.11. Схема классического УТ Гильберта 
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Это не позволяет использовать данную архитектуру в схемах с 
В5,1Е )(

п  , а также при её изготовлении по СВЧ SiGe-технологиям с ма-
лыми топологическими нормами, которые не допускают работу транзисто-
ров при В1,5Е )(

п  . 
Первая базовая схема. Модифицированная схема УТ Гильберта по-

казана на рисунке 2.12 [27]. Решаемая им задача – снижение допустимого 
напряжения питания до 1,5 В при сохранении всех основных динамиче-
ских показателей.  

 

 
 

Рис. 2.12. Схема предлагаемого УТ с малым напряжением питания [27] 
 
В схеме на рисунке 2.13 дополнительные токостабилизирующие 

двухполюсники R1 и R2 включены между базами вспомогательных тран-
зисторов VT5, VT6 и общей шиной источника питания.  
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Рис. 2.13. Модифицированная схема УТ [27] 
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В классическом УТ рисунка 2.11 при его практической реализации 
минимальное напряжение питания )(

min.пЕ  определяется тремя p-n перехода-

ми, поэтому В 2,1Е )(
min.п  . 

Статический режим транзисторов модифицированной схемы УТ 
(рис. 2.13) устанавливается двухполюсниками I1, I2, I3, R1, R2. За счёт но-
вых связей токостабилизирующие двухполюсники I1, I2, I3 реализуются по 
одинаковым (традиционным) схемам, например на биполярных транзисто-
рах, и имеют одинаковое минимальное напряжение, при котором их тран-
зисторы не входят в насыщение ( В 0,7Uкэ.min  ). В результате схема ри-

сунка 2.13 (рис. 2.12) может иметь малое напряжение питания 1,5ВЕ )(
п  . 

На рисунке 2.14 представлена схема модифицированного УТ (рис. 2.2) 
в среде компьютерного моделирования Cadence на моделях SiGe инте-
гральных транзисторов, а на рисунке 2.15 – зависимость его коэффициента 
усиления по току от частоты.  

 

 
 

Рис. 2.14. Схема модифицированного УТ  
в среде компьютерного моделирования Cadence [27] 
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Рис. 2.15. Частотная зависимость коэффициента усиления УТ по току 
 
На переменном токе рассматриваемый УТ обеспечивает усиление 

сигналов до частоты 10–15 ГГц при напряжении питания В ,51Е )(
п  . 

Вторая базовая схема (рис. 2.16). Решаемая здесь задача [28] – сни-
жение допустимого напряжения питания УТ до 1,5 В при сохранении на 
достаточно высоком уровне основных динамических параметров. 

 

*
01 2II 

(-)
пЕ  

 
Рис. 2.16. Схема УТ с параллельным каналом [28] 
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На рисунке 2.16 цепи дополнительной нагрузки транзисторов ЦН1, 
ЦН2 выполнены в виде двух последовательно соединённых прямосмещён-
ных p-n переходов (VD1, VD2) и (VD3, VD4). В ряде случаев это могут 
быть резисторы. 

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

Статический режим транзисторов схемы УТ рисунка 2.16 устанавли-
вается двухполюсниками I1, I2, I3. За счёт новых связей токостабилизи-
рующие двухполюсники I1, I2, I3 реализуются по одинаковым (традицион-
ным) схемам источников тока на биполярных транзисторах и имеют оди-
наковое минимальное напряжение Uкэ.min, при котором их транзисторы не 
входят в насыщение ( В 0,7Uкэ.min  ). В результате схема рисунка 2.16 мо-
жет иметь малые отрицательные и положительные напряжения питания:  

В1,5UU эб.5кэ.min.1  , В 1,5UUЕ эб.VD2эб.VD1
)(

п.min  ,              (2.1) 
где эб.VD2эб.VD1 UU   – напряжения на p-n переходах VD1, VD2; 

7,0Uкэ.min.1   – минимально возможное напряжение на двухполюснике, 
выполненном на биполярном транзисторе, находящемся в активном режи-
ме; 0,7Uэб.5   – напряжение эмиттер-база VT5. 

На переменном токе УТ рисунка 2.16 работает аналогично УТ ри-
сунка 2.11 и имеет практически такие же характеристики (рис. 2.19, 2.20) – 
обеспечивает усиление сигналов до частоты fв = 43,4 ГГц. 

Приращение входного тока iвх=2iвх.2 УТ рисунка 2.16 делится на две 
части. Первая составляющая iвх поступает в эмиттер, а затем – коллектор 
входного транзистора VT1. Вторая составляющая передаётся в коллектор 
транзистора VT5 и создаёт на цепи нагрузки ЦН1 приращение напряжения, 
поступающее на базу транзистора VT3. Как следствие, изменяются эмит-
терные и коллекторные токи транзисторов VT3 и VT40, что вызывает в це-
пи токового выхода (Вых.i1) суммарное приращение тока: 

iвх.2
0

*
0

вх.2вх.2к40к1R1вых.1 Ki
I
Iiiiiii  ,                          (2.2) 

где 









0

*
0

i I2
I15,0K . 

В схеме УТ (рис. 2.16) за счёт изменения отношения 0
*
0 II  можно 

управлять величиной Ki. 
На рисунке 2.17 представлена схема классического УТ в среде ком-

пьютерного моделирования Cadence на моделях SiGe интегральных тран-
зисторов, а на рисунке 2.18 – схема модифицированного широкополосного 
усилителя тока рисунка 2.16.  
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Рис. 2.17. Схема классического УТ  
в среде компьютерного моделирования Cadence 

 

 
 

Рис. 2.18. Схема модифицированного широкополосного УТ  
в среде компьютерного моделирования Cadence [28] 
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На рисунке 2.19 приведена зависимость коэффициента передачи по 
току Ki УТ рисунка 2.18 от частоты при различных значениях суммарного 
тока эмиттерной цепи I17 = I0 транзисторов Q24, Q25 (т.е. транзисторов VT3 
и VT4, рис. 2.16). 

 

 
 

Рис. 2.19. Частотная зависимость коэффициента передачи  
по току Ki УТ при разных значениях I0 [28] 

 
На рисунке 2.20 показана частотная зависимость нормированного 

коэффициента передачи по току УТ рисунка 2.18 (Kinormal) при токе            
I17 = I6 = 8 мА, где  

0

i
inormal K

KK  ,                                                  (2.3) 

где K0 – коэффициент усиления по току Ki в диапазоне средних частот. 
 

 
Рис. 2.20. Частотная зависимость нормированного коэффициента передачи 

по току сравниваемых УТ [28] 
 

Таким образом, рассмотренные усилители тока выполняют заданные  
функции при напряжениях питания )(

п
)(

п ЕВ ,51Е   , что недостижимо в 
рамках классических решений. 
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2.1.3. Многоканальный каскодный усилитель тока  
на базе ячейки Гильберта 

Большой практический интерес представляет разработка новых мо-
дификаций усилителей Гильберта, обеспечивающих улучшение качествен-
ных показателей в сравнении с базовой схемой. 

Введение в схему рисунка 2.21 p-n переходов VD1, VD2 повышает 
коэффициент передачи по току.  

 

VT2

VT3 VT4

VT1

-

I1=2I0

Вых.i2

Iвх.1

VD2

iэ1= iэ2

Вх.i2Вх.i1

Iвх.2

iвх.1
iвх.2

iк1 iк2
VD1

+Ес

Вых.i1

iк3 iк4

iвх.2+iк1 iэ4=iвх.1+iк2iвх.1

iвх.2

iб1

 
 

Рис. 2.21. Многоканальный усилитель тока на базе ячейки Гильберта 
 

На рисунках 2.22–2.23 приведены схемы модифицированного и клас-
сического усилителей Гильберта в среде PSpice. 
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Рис. 2.22. Модифицированная схема усилителя Гильберта в среде PSpice  
на моделях интегральных транзисторов «Пульсар»  

(транзисторы: n-p-n TN15S, p-n-p TP15S (ФГУП НПП «Пульсар»),  
Iк.max = 15 мА) 
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Рис. 2.23. Базовая схема усилителя Гильберта в среде PSpice  
на моделях интегральных транзисторов «Пульсар» 

 

 
 

Рис. 2.24. Логарифмические амплитудно-частотные характеристики  
модифицированного и классического усилителей тока Гильберта  
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Рис. 2.25. Зависимость коэффициента усиления по току  
сравниваемых усилителей Гильберта от тока источника I3 
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Рис. 2.26. Зависимость коэффициента усиления по току  
модифицированного усилителя Гильберта от тока источника I3  

по выходу out 3 
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Рис. 2.27. Зависимость коэффициента усиления по току  
модифицированной схемы Гильберта от тока источника I3  

по выходу out 4 
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Рис. 2.28. Зависимость коэффициента усиления по току  
классического усилителя Гильберта от тока источника I3 по выходу out 1 
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Рис. 2.29. Зависимость коэффициента усиления по току  
классического усилителя Гильберта от тока источника I3 по выходу out 2 

 
Графики рисунков 2.24–2.29 позволяют обеспечить сравнение ос-

новных параметров классической схемы усилителя тока Гильберта и её ос-
новных модификаций. 
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2.1.4. Усилитель переменного тока с противофазными  
токовыми выходами 

Основой схемотехники большинства современных операционных 
усилителей, стабилизаторов напряжения, компараторов являются так на-
зываемые «токовые зеркала» (усилители тока, рис. 2.30), которые можно 
использовать в структурах RC-фильтров в качестве инвертирующих или 
неинвертирующих каскадов.  

 

 
 

Рис. 2.30. Схема классического УТ  
с противофазными токовыми выходами 

 
На рисунке 2.31 показан вариант типового включения УТ рисун-     

ка 2.30 в структуре дифференциального усилителя ДК1, выполняющего 
функции источника входного тока. 

 

 
 

Рис. 2.31. Вариант типового включения УТ  
в структуру дифференциального усилителя (ДК1) 
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На рисунке 2.32 представлен модифицированный усилитель пере-
менного тока [29]. Решаемая им задача – «привязка» противофазных токо-
вых выходов к одной шине источников питания, а также формирование на 
базе УТ избирательного усилителя с резонансной амплитудно-частотной 
характеристикой (АЧХ).  

На рисунке 2.32 выходной транзистор VT2 выполнен в виде состав-
ного транзистора, содержащего 1m2   параллельно включённых биполяр-
ных транзисторов. 

 

 
 

Рис. 2.32. Схема усилителя переменного тока [29] 
 

На высоких частотах, когда можно пренебречь влиянием реактивно-
го сопротивления ёмкости конденсатора C1, при изменении входного тока 
устройства на величину iвх токи в цепях через эмиттерные переходы тран-
зисторов VT1 и VT2, а также токи выходов iвых.1 и вых.2i : 

вх2вых.1 i)m(1i  ,                                              (2.4) 

вх2вых.2 imi  ,                                                  (2.5) 
вх2э2 imi  ,  вх1э ii  ,                                    (2.6) 

где m2 – число параллельно включённых транзисторов, образующих со-
ставной транзистор VT2, для которого напряжение эмиттер-база 

1.эб2.эб uu  . 
Таким образом, коэффициенты передачи по току УТ рисунка 2.32 на 

выход 2 (Ki2) и выход 1 (Ki1): 

2
вх

вых.2
2i m

i
iK  ,                                             (2.7) 

)m(1
i

iK 2
вх

вых.1
1i  .                                          (2.8) 
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Из формул (2.7), (2.8) следует, что в рассматриваемом устройстве 
реализуются функции фазорасщепителя входного однофазного сигнала 
(iвх) с токовыми выходами 1iВых. и 2iВых. , «привязанными» к одной шине 
источника питания. Это существенно расширяет области его практическо-
го использования в структурах RС-фильтров, рассмотренных в разделе 1. 
Однако 1i2i KK  . 

На рисунке 2.33 неинвертирующий токовый выход (Вых.i1) устрой-
ства соединён с эмиттером дополнительного транзистора VT3, база кото-
рого связана с источником вспомогательного напряжения Ec, а коллектор 
соединён с дополнительным неинвертирующим токовым выходом (Вых), 
согласованным с шиной источника питания. Выходы 1iВых.  и 2iВых.  мо-
гут быть связаны с резисторами нагрузки Rн1 и Rн1. Введение транзистора 
VT3 обеспечивает достаточно высокие значения выходного сопротивления 
УТ для выходов 1iВых. . 

 

 
 

Рис. 2.33. Схема усилителя переменного тока  
c повышенным выходным сопротивлением [29] 

 
На рисунке 2.34 инвертирующий токовый выход 2iВых.  соединён с 

эмиттером транзистора VT6. В схеме рисунка 2.34 транзисторы VT3 и VT4 
обеспечивают каскодную (т.е. более высокочастотную) передачу входного 
тока на выходы 2

*iВых.  и 1
*iВых. . 
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Рис. 2.34. Схема усилителя переменного тока с каскодными выходами [29] 
 

На рисунке 2.35 показана схема УТ, в которой транзистор VT3 вы-
полнен в виде m2 параллельно включённых (по эмиттерно-базовым пере-
ходам) вспомогательных биполярных транзисторов, причём коллекторы 
m2-1 вспомогательных биполярных транзисторов в структуре транзистора 
VT3 соединены с дополнительным неинвертирующим выходом устройства 

1
* iВых. , а коллектор m2-го вспомогательного биполярного транзистора 

связан с положительной шиной источника питания, где m2 – количество 
параллельно включённых биполярных транзисторов в структуре выходно-
го транзистора VT2. 

 

 
Рис. 2.35. Метод «выравнивания» коэффициентов усиления по току  

для инвертирующего (Ki2) и неинвертирующего (Ki1) выходов УТ [29] 
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Введение транзистора VT3 (рис. 2.35) решает задачу «выравнивания» 
коэффициентов усиления по току для инвертирующего (Ki2) и неинверти-
рующего (Ki1) выходов УТ (рис. 2.41, 2.43). В этом случае за счёт много-
коллекторного транзистора VT3 обеспечивается равенство 2i1i KK  : 

2
вх

вых.3
1i m

i
iK                                                 (2.9) 

2
вх

вых.2
2i m

i
iK  .                                            (2.10) 

Данные теоретические выводы подтверждаются результатами моде-
лирования схем рисунков 2.38, 2.40, 2.42. 

В схеме рисунка 2.36 функции источников входного тока выполняют 
токовые выходы преобразователя «напряжение-ток» ПНТ1, например 
дифференциального каскада. Пример практической реализации такой схе-
мы приведён на рисунке 2.37, в котором в качестве динамической нагрузки 
в цепи выхода 2iВых.  используется источник тока I2. 

 

 
 

Рис. 2.36. Варианты включения УТ в дифференциальных усилителях [29] 
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Рис. 2.37. Пример практической реализации усилителя переменного тока  
на n-p-n транзисторах [29] 

 
На рисунке 2.38 показана схема УТ (рис. 2.32) в среде компьютерно-

го моделирования Cadence на моделях SiGe-транзисторов, а на рисунке 2.39 – 
частотная зависимость коэффициента усиления по току УТ со входа на 
выходы 3 )i.Вых( 2 и 7(Вых.i1) (out_i1, out_i2, рис. 2.38). 

 

 
 

Рис. 2.38. Схема УТ в среде компьютерного моделирования Cadence 
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Рис. 2.39. Частотная зависимость коэффициента усиления по току УТ 
 

На рисунке 2.40 показана схема УТ рисунка 2.35 в среде компьютер-
ного моделирования Cadence на моделях SiGe-транзисторов. 

 

 
 

Рис. 2.40. Схема УТ в среде компьютерного моделирования Cadence 
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На рисунке 2.41 представлена частотная зависимость коэффициентов 
передачи тока Ki со входа устройства на выходы out 1 и out 2 УТ рисун-         
ка 2.40.  

 

out1

out2

 
 

Рис. 2.41. Частотная зависимость коэффициентов передачи тока Ki   
со входа устройства на выходы out 1 и out 2 УТ 

 
На рисунке 2.42 показана схема усилителя тока рисунка 2.35 в режи-

ме СВЧ избирательного усилителя при С10 = C = 1 пФ. 
 

 
 

Рис. 2.42. Схема усилителя тока в режиме СВЧ избирательного усилителя 
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На рисунке 2.43 представлена частотная зависимость коэффициентов 
передачи по току Ki УТ рисунка 2.42 на выходы out1 и out2 в режиме изби-
рательного усилителя СВЧ-диапазона при ёмкости корректирующего кон-
денсатора С10=C=1пФ. 

 

 
 

Рис. 2.43. Частотная зависимость коэффициентов передачи по току Ki УТ  
в режиме избирательного усилителя СВЧ-диапазона 

 
Сравнение графиков рисунков 2.39 и 2.41 (рис. 2.43) показывают 

достаточно высокую идентичность передачи входного токового сигнала на 
противофазные выходы до частот 10–15 ГГц. Причём за счёт выбора ёмко-
сти корректирующего конденсатора реализуется резонансный вид ампли-
тудно-частотной характеристики (рис. 2.43). 

Таким образом, рассмотренный УТ имеет два противофазных токо-
вых выхода, согласованных с шиной источника питания, и кроме этого, 
характеризуется свойствами резонансного усилителя с Кi >1. Данные свой-
ства УТ позволяют реализовать на его основе аналоговые смесители сиг-
налов на основе ячеек Гильберта и активные RC-фильтры. 

 
2.1.5. Методы каскадирования усилителей тока 

На рисунке 2.44 представлен многокаскадный классический усили-
тель тока, содержащий последовательно соединённые токовые зеркала 
ПТ1 и ПТ2, каждое из которых имеет токовый вход Вх.i1 (Вх.i1.1, Вх.i1.1), 
неинвертирующий Вых.i (Вых.i, Вых.i2) и инвертирующий 2Вых.i  

( 2.22.1 Вых.i,Вых.i ) токовые выходы, причём каждое из токовых зеркал со-
держит p-n переход VD1 (VD1.1, VD1.2), включённый между его токовым 
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входом Вх.i1 (Вх.i1.1, Вх.i1.) и неинвертирующим токовым выходом Вых.i 
(Вых.i, Вых.i2), и выходной транзистор VT1 (VT1.1, VT1.2), база кото-
рого соединена с токовым входом Вх.i1 (Вх.i1.1, Вх.i1.1) токового зеркала. 

 

 
 

Рис. 2.44. Метод каскадирования классических усилителей тока 
 

На рисунке 2.45 показан модифицированный усилитель тока [30]. 
Решаемая им задача – формирование резонансной амплитудно-частотной 
характеристики коэффициентов передачи по току при сравнительно малом 
энергопотреблении и высоких значениях коэффициента усиления Ki.  
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Рис. 2.45. Схема многокаскадного усилителя переменного тока [30] 
 
На рисунке 2.45 в качестве выходного транзистора VT1 (VT1.1, 

VT2.2) каждого из токовых зеркал ПТ1 и ПТ2 используется составной 
транзистор, содержащий несколько параллельно включённых биполярных 
транзисторов (в общем случае для VT1.1 – 1m1  , а для VT1.2 – 1m2  ), 
кроме этого, в схему введён выходной транзистор VT2.  

Схема, представленная на рисунке 2.46, соответствует рисунку 2.45 и 
используется для анализа работы УТ рисунка 2.45. 
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VT1.1

Вых.i

I1.1=I0

iвх

iвых.11=iвх[m1+m2(1+m1)]

-

-

Вх.i
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m1iвх iвхm2(1+m1)

VD1.2

C1.2 m2

VT1.2

I1.2=I0

2I0

I0

i4.1=iвх(1+m1)

iвхm2(1+m1)

iвых. =iвх(1+m1)(1+m2)

I2iвх(t)=I0+iвх R1

VT2
Iвх=I0

Вых.i

R2

IR1

Iвых. =IR2

 
 

Рис. 2.46. Схема модифицированного усилителя тока [30] 
 

В схемах рисунка 2.45 (рис. 2.46) источник входного тока I2 имеет в 
общем случае две составляющие вх0вх iI)t(i   – переменную (iвх) и по-
стоянную I0. В цепи основного инвертирующего Вых.i  и основного не-
инвертирующего Вых.i токовых выходов могут включаться (при необхо-
димости) резисторы нагрузки R1 и R2, осуществляющие преобразование 
выходных токов в выходное напряжение. 

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

Iэ1.2=I1.2=I0, 
Iэ1.1=I1.1=I0,                                              (2.11) 
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0Вых.Σ 2II  , 

Iвых.=I0, 
Iвых.=IR2=I0, 

где 
Вых.ΣI , Iвых. – статические токи, протекающие в выходных узлах. 
При синусоидальном входном сигнале iвх(t) выходной ток токового 

зеркала ПТ1 (iвых.1.1) для его неинвертирующего выхода Вых.i определя-
ется суммой двух составляющих – током через p-n переход VD1.1 (iвх) и 
током корректирующего конденсатора C1.1 (m1iвх), сопротивлением кото-
рого на частоте сигнала можно пренебречь: 

iвых.1.1 = iвх+iс1.1 ≈ (1+m1)iвх ,                                     (2.12) 
где m1 – число параллельно включённых транзисторов в VT1.1. 

Поэтому выходной ток основного неинвертирующего выхода (Вых.i): 
iвых. ≈ (1+m1)(1+m2)iвх,                                        (2.13) 

где m2 – число параллельно включённых транзисторов в VT1.2. 
Аналогично можно найти выходной ток основного инвертируюшего 

токового выхода устройства ( i.Вых ): 

Вых.Σi =[m1 + m2 (1+m1)]iвх.                                      (2.14) 
Таким образом, в первом приближении коэффициенты усиления по 

току УТ для основного неинвертирующего и основного инвертирующего 
выходов определяются следующим образом: 

)m)(1m(1K 21
)(

i  ,                                           (2.15) 
.)m(1mmK 121

)(
i                                             (2.16) 

Из уравнений (2.15) и (2.16) можно сделать вывод о том, что при 
больших значениях ёмкости корректирующих конденсаторов C1.1, C1.2 и 
соответствующем выборе площадей p-n переходов транзисторов VT1.1, 
VT1.2 можно получить достаточно высокое усиление ( 1K1,K )(

i
)(

i   ) в 
широком диапазоне частот. 

Данные выводы подтверждаются результатами компьютерного мо-
делирования. 

Кроме этого, выполненные исследования показывают, что при малых 
значениях корректирующих конденсаторов С1.1, С1.2 ( 101C  пФ) рас-
сматриваемый усилитель выполняет функции избирательного усилителя 
как для основного инвертирующего, так и для основного неинвертирую-
щего выходов (рис. 2.50–2.52).  

На рисунке 2.47 приведена схема рассматриваемого усилителя ри-
сунка 2.46 в среде компьютерного моделирования Cadence на моделях 
SiGe интегральных транзисторов техпроцесса SGB25VD. 
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Рис. 2.47. Схема усилителя переменного тока  
в среде компьютерного моделирования Cadence 

 
На рисунке 2.48 показана зависимость от частоты коэффициента    

передачи тока Ki УТ рисунка 2.47 на основной неинвертирующий выход 
(out 1) и разность фаз между неинвертирующим и инвертирующим выхо-
дами УТ (out1, out 2), а на рисунке 2.49 – зависимости от частоты 
коэффициентов передачи тока Ki на выходы (out 1, out 2).  

 

 
 

Рис. 2.48. Частотная зависимость коэффициента передачи тока Ki УТ 
на основной неинвертирующий выход (out 1) и разность фаз  

между неинвертирующим и инвертирующим выходами УТ (out 1, out 2) 
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Рис. 2.49. Частотные зависимости коэффициентов передачи тока Ki  
на выходы (out 1, out 2) 

 
На рисунке 2.50 показана резонансная зависимость коэффициента 

передачи тока УТ (рис. 2.47) со входа inp на выходы i_out 1 и i_out 2 от 
частоты. Значение ёмкостей корректирующих конденсаторов Скор равно 
15 пФ, а на рисунке 2.51 показана зависимость от частоты разности фаз 
между выходами УТ (рис. 2.47) i_out 1 и i_out 2 и коэффициентов передач 
Ki на эти выходы. Значение ёмкостей корректирующих конденсаторов С = 
Скор равно 15 пФ. 

 

Передача с inp на i_out2

Передача с inp на i_out1

 
 

Рис. 2.50. Резонансная зависимость коэффициента передачи тока УТ 
со входа inp на выходы i_out 1 и i_out 2 от частоты 
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Рис. 2.51. Частотная зависимость разности фаз между выходами УТ i_out 1  
и i_out 2 и коэффициентов передач Ki на эти выходы 

 
На рисунке 2.52 приведена частотная зависимость разности фаз меж-

ду выходами i_out1 и i_out 2 УТ (рис. 2.47) и коэффициенты передач Ki. 
Значение ёмкостей корректирующих конденсаторов Скор.= 100 пФ.  

 

 
 

Рис. 2.52. Частотная зависимость разности фаз между выходами i_out 1  
и i_out 2 УТ и коэффициенты передач Ki 

 
На рисунке 2.53 показана зависимость коэффициента передачи тока 

УТ (рис. 2.46) Ki от частоты при различных значениях ёмкостей корректи-
рующих конденсаторов 1001C   пФ. Данные графики показывают, что 
рассматриваемый УТ является (при 101C   пФ) резонансным усилите-
лем с высокой добротностью амплитудно-частотной характеристики. 
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Рис. 2.53. Частотная зависимость коэффициента передачи тока УТ Ki  
при различных значениях ёмкостей корректирующих конденсаторов 

1001C   пФ 
 

Таким образом, рассматриваемая схема многокаскадного усилителя 
переменного тока имеет низкие значения потребляемого статического то-
ка, который зависит от численных значений токов двухполюсников I1.1, I1.2 
и входного статического тока 0вх II  , что позволяет использовать УТ для 
построения как широкополосных, так и избирательных устройств с малым 
энергопотреблением. 

 
2.2. Дифференциальные усилители  

с расширенным диапазоном линейной работы 
 
В современной микроэлектронике широкое применение получили 

входные каскады аналоговых микросхем, выполненные в виде дифферен-
циальных усилителей (ДУ) на n-p-n и p-n-p транзисторах с так называемой 
«архитектурой 741A » [31]. Дифференциальные усилители данного клас-
са, наряду с типовым параллельно-балансным каскадом, являются основ-
ным усилительным элементом многих аналоговых интерфейсов. Это свя-
зано с тем, что в таких ДУ минимизируется входная ёмкость из-за отсутст-
вия эффекта Миллера. 

Существенный недостаток классического ДУ [31] состоит в том, что 
он имеет сравнительно узкий динамический диапазон (Uгр) линейного уси-
ления дифференциальных сигналов ( 150100UU грвх.max  мВ). Это об-
стоятельство является главной причиной невысокого быстродействия со-
временных операционных усилителей (ОУ), обусловленной нелинейным 
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режимом работы их входных каскадов, а также одним из основных источ-
ников нелинейных искажений в активных RC-фильтрах. При этом для боль-
шинства ОУ с высокоимпедансным узлом и одним корректирующим конден-
сатором максимальная скорость нарастания выходного напряжения [32] 

грсрвых Uf2u  ,                                              (2.17) 
где fср – частота единичного усиления (частота среза) скорректированного 
ОУ; Uгр – напряжение ограничения проходной характеристики iвых=f(uвх) 
входного каскада (для классических ДУ Uгр=50÷100 мВ). 

Из (2.17) следует, что повышение uвых и, следовательно, улучшение 
динамических параметров активных RC-фильтров можно осуществить 
двумя качественно разными путями:  

1) увеличением диапазона активной работы входного ДУ (Uгр) без 
изменения крутизны преобразования входного напряжения в выходные 
токи ДУ; 

2) повышением fср за счёт улучшения частотных свойств транзисто-
ров, что связано прежде всего с использованием более высокочастотных 
техпроцессов (SG25VD, SG25H1, SG25RH и др.). 

Первая базовая схема. На рисунке 2.54 показан входной каскад ОУ 
для активных RC-фильтров ВЧ- и СВЧ-диапазонов. Решаемая им задача – 
повышение быстродействия за счёт увеличения (без изменения крутизны) 
более чем на порядок диапазона линейной работы Uгр=1÷2 В. 

 

 
 

Рис. 2.54. Схема модифицированного ДУ с широким диапазоном  
активной работы 

 
В связи с тем, что падение напряжения на резисторах R1, R2, созда-

ваемое токами базы транзисторов VT3 и VT4, мало, статические токи всех 
транзисторов схемы определяются токами токостабилизирущих двухпо-
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люсников I1 и I2. При этом за счёт увеличения площадей эмиттерных пере-
ходов транзисторов VT1, VT 2 и VT 3, VT 4 можно при нулевом входном 
напряжении ДУ обеспечить равенство всех эмиттерных токов схемы: 

Iэ1=Iэ2=Iэ3=Iэ4=Iэ5=Iэ6 ≈ I0,                                       (2.18) 
где I0=I1=I2. 

Если напряжение на входе (Вх.1) ДУ становится больше напряжения 
на входе (Вх.2) ДУ, то коллекторные токи транзисторов VT1 и VT3 увели-
чиваются, а транзисторов VT2 и VT4 – уменьшаются. При этом входное 
дифференциальное напряжение uвх «выделяется» на резисторах R1 и R2, 
что приводит к увеличению «открывающего» напряжения между базой 
транзистора VT1 и базой транзистора VT3: 

2
uu вх

3б1  .                                                   (2.19) 

Таким образом, коллекторные (выходные) токи транзисторов VT1 и 
VT3 будут пропорциональны входному напряжению в широком диапазо-
не uвх: 













3

1
ээ2э1

вх
вых.2вых.1

2β
RRrr2

uii ,                            (2.20) 

где rэ1, rэ2 – сопротивления эмиттерных переходов транзисторов VT1 и 
VT2; R1=R2 – сопротивления резисторов R1 и R2;  3 – коэффициент усиле-
ния по току базы транзистора VT3; Rэ – сопротивление объёмного низкоом-
ного эмиттерного резистора или дополнительного резистора Rd=10÷20 Ом, 
включаемого в ряде случаев в эмиттерную цепь транзисторов VT1 и VT3 
(рис. 2.60). 

Учитывая, что при увеличении Iэi сопротивления rэ1 и rэ2 существенно 

уменьшаются, из (2.20) можно найти, что при больших uвх: 

Su

2β
RR2

uii вх

3

1
э

вх
вых.2вых.1 











 ,                              (2.21) 

где 













3

1
э 2β

RR2

1S  – крутизна ДУ. 

Уравнение (2.21) справедливо для следующих амплитуд входных на-
пряжений 

Uвх.max  ≤ Uгр=I0R1=I0R2 .                                       (2.22) 
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Таким образом, диапазон активной работы ДУ рисунка 2.54 опреде-
ляется произведением (2.22) и может выбираться в соответствии с требуе-
мыми значениями к вых  операционного усилителя (2.18). Данные выводы 
подтверждаются графиками рисунков 2.61–2.69, из которых следует, что 
диапазон активной работы предлагаемого ДУ увеличивается на порядок в 
сравнении с Uгр классического ДУ. 

Таким образом, проходная характеристика iвых=f(uвх) предлагаемого 
ДУ «продлевается» в область больших токов (рис. 2.61–2.69), значительно 
превышающих статические токи транзисторов ДУ. Это характерно для 
транзисторных каскадов класса «АВ». 

При отрицательном uвх ДУ рисунка 2.54 работает аналогично. 
На рисунке 2.55 предлагаемый входной каскад рисунка 2.54 включён 

в структуру быстродействующего ОУ, которая содержит токовые зеркала 
ПТ1, ПТ2, выходной буфер БУ и корректирующий конденсатор С1. При 
этом ОУ охвачен 100 % отрицательной обратной связью. 

 

 
 

Рис. 2.55. Архитектура быстродействующего операционного усилителя  
с модифицированным входным каскадом  

 
На рисунке 2.56 показана схема классического ДУ в среде компью-

терного моделирования PSpise на моделях интегральных транзисторов 
ФГУП НПП «Пульсар». 
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Рис. 2.56. Схема классического ДУ  
в среде компьютерного моделирования PSpise 

 
На рисунке 2.57 приведена зависимость разности выходных токов 

(I(out1) – I(out2)) и (I(out3) – I(out4)) классического ДУ рисунка 2.56 от 
входного напряжения uвх. 
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Рис. 2.57. Зависимость разности выходных токов (I(out1) – I(out2))  
и (I(out3) – I(out4)) классического ДУ от входного напряжения uвх 
 
На рисунке 2.58 представлена зависимость абсолютных значений 

выходных токов I(out1) и I(out2) классического ДУ рисунка 2.56 от вход-
ного напряжения uвх. Зависимость выходных токов I(out3) и I(out4) класси-
ческого ДУ рисунка 2.56 от входного напряжения uвх представлена на ри-
сунке 2.59.  



 82 

0
0

Входное напряжение, мВ
-100-200 100

1

2

200-300 300 400-400

1.5

0.5

I(out2) I(out1)

 
 

Рис. 2.58. Зависимость абсолютных значений выходных токов I(out1)  
и I(out2) классического ДУ от входного напряжения uвх 

 

 
 

Рис. 2.59. Зависимость выходных токов I(out3) и I(out4) классического ДУ 
 от входного напряжения uвх 

 
На рисунке 2.60 показана схема предлагаемого ДУ рисунка 2.54 в 

среде компьютерного моделирования PSpise на моделях интегральных 
транзисторов ФГУП НПП «Пульсар», а на рисунках 2.61–2.64 зависимости 
разностей выходных токов (I(out1) – I(out2)) и (I(out3) – I(out4)) от входно-
го напряжения uвх ДУ рисунка 2.60 при различных значениях сопротивле-
ний дополнительных резисторов 21, 22 (Rvar). 
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Рис. 2.60. Схема модифицированного ДУ  
в среде компьютерного моделирования PSpise 
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Рис. 2.61. Зависимости разностей выходных токов (I(out1) – I(out2))  
и (I(out3) – I(out4)) от входного напряжения uвх  при Rvar=200 Ом 
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Рис. 2.62. Зависимости разностей выходных токов (I(out1) – I(out2))  

и (I(out3) – I(out4)) от входного напряжения uвх при Rvar=400 Ом 
 
 

 
Рис. 2.63. Зависимости разностей выходных токов (I(out1) – I(out2))  

и (I(out3) – I(out4)) от входного напряжения uвх   при Rvar=1кОм 
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Рис. 2.64. Зависимости разностей выходных токов (I(out1) – I(out2))  
и (I(out3) – I(out4)) от входного напряжения uвх при Rvar=2кОм 
 
На рисунке 2.65 представлена зависимость абсолютных значений 

выходных токов I(out1) и I(out2) модифицированного ДУ рисунка 2.60 от 
входного напряжения uвх при сопротивлениях дополнительных резисторов 
21, 22 Rvar=200 Ом, а на рисунке 2.66 – зависимость выходных токов I(out3) 
и I(out4) предлагаемого ДУ рисунка 2.60 от входного напряжения uвх при 
сопротивлениях дополнительных резисторов 21, 22 Rvar=200 Ом. 

 

 
 

Рис. 2.65. Зависимость абсолютных значений выходных токов I(out1)  
и I(out2) модифицированного ДУ от входного напряжения u 
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Рис. 2.66. Зависимость выходных токов I(out3) и I(out4)  
модифицированного ДУ от входного напряжения uвх 

 
На рисунке 2.67 показана зависимость абсолютных значений выход-

ных токов I(out1) и I(out2) предлагаемого ДУ рисунка 2.60 от входного        
напряжения uвх при сопротивлениях дополнительных резисторов 21, 22            
Rvar= 1 кОм, а на рисунке 2.68 – зависимость выходных токов I(out1) и 
I(out2) предлагаемого ДУ рисунка 2.60 от входного напряжения uвх при со-
противлениях дополнительных резисторов 21, 22 Rvar=1 кОм в увеличен-
ном масштабе. 

 

 
 

Рис. 2.67. Зависимость абсолютных значений выходных токов I(out1)  
и I(out2) модифицированного ДУ от входного напряжения uвх 
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Рис. 2.68. Зависимость выходных токов I(out1) и I(out2) модифицированного  
ДУ от входного напряжения uвх в увеличенном масштабе 

 
На рисунке 2.69 представлена зависимость абсолютных значений 

выходных токов I(out3) и I(out4) предлагаемого ДУ от входного напряже-
ния uвх при Rvar=1 кОм, а на рисунке 2.70 – зависимость выходных токов 
I(out3) и I(out4) предлагаемого ДУ от входного напряжения uвх при Rvar=  
=1 кОм в увеличенном масштабе. 
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Рис. 2.69. Зависимость абсолютных значений выходных токов I(out3)  
и I(out4) модифицированного ДУ от входного напряжения uвх 
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Рис. 2.70. Зависимость выходных токов I(out3) и I(out4)  
модифицированного ДУ от входного напряжения uвх  

в увеличенном масштабе 
 
Результаты компьютерного моделирования ДУ рисунка 2.60, пред-

ставленные на графиках рисунках 2.61–2.69, подтверждают полученные 
выше теоретические выводы. 

Рассмотренный ДУ может использоваться в структуре быстродейст-
вующих операционных усилителей различного функционального назначе-
ния, а также в аналоговых микросхемах с широким диапазоном линейной 
работы, активных RC-фильтрах.  
 

2.3. Операционные усилители с парафазным выходом  
 
Классические двухкаскадные дифференциальные операционные уси-

лители (ОУ) с парафазным выходом стали основой многих серийных ана-
логовых микросхем. ОУ данного класса широко применяются в структуре 
СВЧ-устройств, реализованных на базе SiGe-технологий. Это связано с 
возможностью построения на их основе активных RС-фильтров гигагерце-
вого диапазона для современных и перспективных систем связи, драйверов 
дифференциальных линий связи между СФ-блоками A/d и D/а-классов и 
т.п. В значительной степени этому способствует простота установления 
статического режима ОУ при низковольтном питании (1,2÷2,1)В, которое 
характерно для SiGe-транзисторов с предельными частотами 120÷160 ГГц. 
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2.3.1. Метод введения отрицательной обратной связи в ОУ  
с входным каскадом на полевых транзисторах 

На рисунке 2.71 показана схема классического ОУ с парафазным вы-
ходом. 

 

 
 

Рис. 2.71. Схема классического ОУ с парафазным выходом 
 

На рисунке 2.72 показана схема модифицированного ОУ. Решаемая 
им задача – создание условий, при которых выходное статическое синфаз-
ное напряжение ОУ будет иметь высокую стабильность и нулевое значе-
ние. 
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Рис. 2.72. Схема модифицированного ОУ [33] 
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Статический режим по току транзисторов VT1, VT2 и VT4, VT5 ус-
танавливается двухполюсниками I1, I2 и I3: 

c20к3c1 I/2I/2II  , 
0VD11к3 IIII  , 

02к4 III  ,                                             (2.23) 
03к5 III  , 

где Ic1, Ic2 – токи стока (коллектора) транзисторов VT1 и VT2, IVD1 =I0, I1, I2, 
I3  – токи двухполюсников VD1, I1, I2, I3. 

В соответствии со вторым законом Киргофа статические напряжения 
на выходах ОУ: 

0UUUR0,5IU вых.2эб.VD1эб.331вых.1  ,                     (2.24) 
где Uэб.VD1=Uэб.3 – напряжения «эмиттер-база» транзистора VT3 и p-n пере-
хода VD1; I1 – ток базы транзистора VT3. 

С учётом типовых численных значений I1 и R1=R2 практических схем 
ДУ из уравнения (2.24) можно сделать вывод о том, что в рассматриваемом 
ОУ статические выходные напряжения Uвых.1=Uвых.2 близки к единицам 
милливольт. 

Дальнейшее уменьшение Uвых.1=Uвых.2 возможно за счёт рациональ-
ного выбора сопротивлений резисторов R1 и R2.  

В зависимости от количества p-n переходов VD1 в ОУ рисунка 2.72 
можно установить и другие заданные величины статического выходного 
синфазного напряжения. 

На рисунке 2.73 представлен вариант построения рассматриваемого 
ОУ с буферным каскадом. 

 

 
 

Рис. 2.73. Вариант реализации модифицированного ОУ 
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На рисунке 2.74 показано включение модифицированного ОУ в ка-
честве выходного функционального узла в структуре широкополосного 
усилителя, содержащего входной нелинейный преобразователь на основе 
p-n переходов VD2, VD3. 

 

 
 

Рис. 2.74. Схема включения модифицированного ОУ в качестве выходного 
функционального узла в структуре широкополосного усилителя  
 
На рисунке 2.75 показана схема модифицированного ОУ (рис. 2.72) в 

среде компьютерного моделирования PSpice на моделях интегральных 
транзисторов ФГУП НПП «Пульсар». 

 

V1
1Vac
0.7

V-

10

R4 5K

V+

10

TN15S
VT8

out1

I3
2m

TN15S
VT3

TN15S

VT1

v cc

I2
2m

13.12.10

out2

I1
3m

in2

Schem_250

v ee

v ee

in1

0

0

TN15S
VT5

TN15S
VT7

R1

8.5K

R2

8.5K

0

V2
0.7

vcc

TN15S
VT2

TN15S

VT6

Serebryakov A.

R3 5K

TN15S
VT4

 
 

Рис. 2.75. Схема модифицированного ОУ  
в среде компьютерного моделирования PSpice 
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На рисунке 2.76 приведена частотная зависимость коэффициента 
усиления по напряжению схемы рисунка 2.75.  
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Рис. 2.76. Частотная зависимость коэффициента усиления  
по напряжению ДУ 

 
Таким образом, рассмотренный ОУ имеет малый нулевой уровень 

выходного синфазного напряжения. Это весьма существенно для его со-
гласования с последующими функциональными узлами различных систем 
на кристалле, а также для получения более широкого диапазона изменения 
выходных противофазных напряжений в структуре активных RC-филь-
тров. 

 
2.3.2. Методы расширения диапазона рабочих частот 
Как показано в [34], одним из функциональных узлов активных         

RC-фильтров ВЧ- и СВЧ-диапазона являются операционные усилители с 
парафазным выходом. Классические ОУ данного класса (рис. 2.77) при вы-
соких внутренних сопротивлениях (r2, r3) источников опорных токов I2, I3 
имеют недостаточно широкий диапазон рабочих частот, что обусловлено 
наличием инерционности в высокоимпедансных выходных узлах «А» и «В»: 

ΣA2A Cr ,                                                  (2.25) 
ΣB3B Cr ,                                                  (2.26) 

где ВА ,  – эквивалентные постоянные времени, обусловленные паразит-
ными ёмкостями на подложку ΣAC , ΣBC  элементов схемы VT1, I2 и VT2, I3 
и ёмкости коллектор-база транзисторов. 
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Рис. 2.77. Схема классического ОУ с парафазным выходом 
 

Если 0,5СC ΣBΣA   пФ, а 6
32 10rr   Ом, то 7

BA 510 с, что 

отрицательно сказывается на верхней граничной частоте 
A

в 2
1f


  опера-

ционного усилителя рисунка 2.77. 
Расширение диапазона рабочих частот ОУ со структурой рисунка 2.77 

можно обеспечить за счёт введения специальных цепей взаимной компен-
сации паразитных ёмкостей. 

ОУ на основе перегнутого каскода. На рисунке 2.78 представлена 
схема ОУ с парафазным выходом [35], в котором обеспечивается  высокая 
стабильность статического режима ОУ, а также повышенные значения его 
коэффициента усиления по напряжению Ky и верхней граничной частоты 
fв (по уровню – 3дБ). 

 

 
 

Рис. 2.78. Схема широкополосного ОУ на базе «перегнутого» каскода  
с цепями взаимной компенсации паразитных ёмкостей 
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Статический режим по току транзисторов ОУ рисунка 2.78 устанав-
ливается токостабилизирующими двухполюсниками I1, I2 и I3: Причём кол-
лекторные (Iкi) токи транзисторов схемы: 

032к4к3 IIIII  ,                                     (2.27) 

0
1

к2к1 I
2
III  , 

где I0 – заданное значение опорного тока, например, 1 мА. 
Статические напряжения на выходах ОУ (Вых.1, Вых.2) при нулевом 

входном сигнале (uвх=0) близко к нулю, что обеспечивается неинверти-
рующим каскадом БУ3: 

0UU вых.2вых.1  .                                          (2.28) 
При этом синфазная нестабильность или технологические изменения 

токов 2I , 3I передаются на выходы Вых.1 и Вых.2 и вызывают «подстрой-
ку» коллекторных токов транзисторов VT3 и VT4, что в конечном итоге 
стабилизирует статический режим схемы. 

Таким образом, статический режим транзисторов схемы рисунка 2.78 
не зависит от дифференциальных сопротивлений ( 32i rrr  ) токостабили-
зирующих двухполюсников 2I , 3I , которые для повышения Ky до уровня 
60÷70 дБ могут выполняться в виде источников тока. В классических схе-
мах такое исполнение элементов не приемлемо из-за проблем с устойчиво-
стью статического режима. Повышенные значения 32i rrr   позволяют 
получить в схеме рисунка 2.78 повышенные значения Ky. 

На рисунке 2.79 представлена схема рисунка 2.78 с конкретным вы-
полнением буферных усилителей БУ1 и БУ2, а также неинвертирующего 
каскада БУ3. 

 

 
 

Рис. 2.79. Схема ОУ с конкретным выполнением буферных усилителей 
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В данном ОУ буферный усилитель БУ1 реализован на транзисторе 
VT7 и источнике тока I5, а буферный усилитель БУ2 содержит соответст-
венно транзистор VT6 и источник опорного тока I4. Кроме этого неинвер-
тирующий каскад БУ3 реализован здесь на транзисторе VT5, резисторах 
R5, R6 и p-n переходе VD1. Конденсаторы C3 и C4 моделируют эквива-
лентные ёмкости в соответствующих высокоимпедансных узлах, которые 
обусловлены ёмкостями на подложку элементов VT3, I2, VT4, I3, а также 
ёмкостями коллектор-база транзисторов VT3, VT7 и VT4, VT6. 

На рисунке 2.80 приведена схема ОУ рисунка 2.79 в среде компью-
терного моделирования PSpice на моделях интегральных транзисторов 
ФГУП НПП «Пульсар».  
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Рис. 2.80. Схема ОУ в среде компьютерного моделирования PSpice 
 
Особенность ОУ рисунка 2.78 состоит в том, что за счёт введения 

корректирующих конденсаторов C1 и C2 более чем на порядок расширяет-
ся диапазон его рабочих частот (рис. 2.81) – верхняя граничная частота fв 
увеличивается от 4,3 мГц до 48,3 мГц. Данный эффект объясняется взаим-
ной компенсацией эквивалентной ёмкости на подложку С3 (С4) ёмкостью 
корректирующего конденсатора C1 (C2). При этом эффективные ёмкости в 
высокоимпедансных узлах С3.эф , С4.эф  уменьшаются до величины: 

)α(1СС 33эф3  ,                                           (2.29) 
)α(1СС 44эф4  ,                                            (2.30) 

где 0,990,9αα 43   – коэффициент усиления по току эмиттера транзи-
сторов VT3 и VT4. 
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В результате эквивалентные постоянные времени в высокоимпеданс-
ных узлах (коллекторах транзисторов VT3 и VT4) уменьшаются, что повы-
шает более чем на порядок верхнюю граничную частоту fв ОУ (рис. 2.81). 

На рисунке 2.81 показана частотная зависимость  коэффициента уси-
ления по напряжению ОУ рисунка 2.80 при разных значениях ёмкостей 
корректирующих конденсаторов С1 и С2 . 

 

 
 

Рис. 2.81. Частотная зависимость коэффициента усиления по напряжению 
 
На рисунке 2.82 приведена зависимость выходных напряжений ОУ 

при входном синусоидном сигнале Uin1 = 1 мВ. 
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Рис. 2.82. Зависимость выходных напряжений ОУ  
при входном синусоидном сигнале Uin1 = 1 мВ 

 
Результаты компьютерного моделирования схемы рисунка 2.80 пока-

зывают (рис. 2.81, 2.82), что на основе ОУ (рис. 2.78) могут быть реализо-
ваны RC-фильтры ВЧ- и СВЧ-диапазонов [34]. 
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ОУ с произвольным входным каскадом. В общем случае входной 
каскад ОУ с парафазным выходом может иметь произвольную архитекту-
ру. На рисунке 2.83 приведена схема широкополосного ОУ с таким обоб-
щённым входным каскадом [36]. Решаемая им задача – расширение диапа-
зона рабочих частот (fв) для традиционных применений – работе ОУ в схе-
мах с общей отрицательной обратной связью. 

 

 
 

Рис. 2.83. Схема широкополосного ОУ с произвольным входным каскадом 
 
В качестве токостабилизирующих двухполюсников I4, I5, I6, I7, а так-

же двухполюсников коллекторной нагрузки I2, I3 рекомендуется использо-
вать классические источники опорного тока на транзисторах или сравни-
тельно высокоомные резисторы. 

Конденсаторы C1 и C2 моделируют наличие паразитных ёмкостей на 
подложку в узлах A и B. Кроме этого входной дифференциальный каскад 
ДК1 реализован на транзисторах VT1, VT2 и классическом источнике 
опорного тока I1. 

При введении отрицательной обратной связи статический режим по 
току транзисторов ОУ устанавливается двухполюсниками I1÷I7: 

Под действием положительного сигнала uвх на входе Вх.1 изменяется 
напряжение uB в узле «B», которое с единичным коэффициентом передачи 
передаётся на выход устройства Вых.1. Изменения uВ и uвых.1 создают токи 
iс2 и iс4 через паразитную ёмкость на подложку С2 и через корректирующий 
конденсатор С4, зависящие от их численных значений и частоты сигнала. 
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На рисунке 2.84 представлен ОУ с типовой обратной связью в среде 
компьютерного моделирования Cadence на моделях SiGe-интегральных 
транзисторов.  

 

 
 

Рис. 2.84. Схема ОУ с типовой обратной связью  
в среде компьютерного моделирования Cadence 

 
На рисунке 2.85 показана частотная зависимость коэффициента уси-

ления по напряжению ОУ при разных значениях ёмкости корректирующих 
конденсаторов (С3=С4=Сn=0÷80 фФ). Приращение тока i4 поступает в эмит-
тер транзистора VT6 и, далее, в его коллектор, что компенсирует измене-
ние тока i2 через паразитную ёмкость C2. Если ёмкости конденсаторов C2 
и C4 (C1 и C3) приблизительно одинаковы, то влияние паразитной ёмкости 
C2 на частотную характеристику ОУ компенсируется ёмкостью корректи-
рующего конденсатора C4. 
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Рис. 2.85. Частотная зависимость коэффициента усиления  
по напряжению ОУ 

 
График рисунка 2.86 характеризует зависимость верхней граничной 

частоты fв (по уровню – 3дБ) ОУ от ёмкости корректирующих конденсато-
ров С0=С1=С3=С4=Сп=0÷80 фФ при паразитных ёмкостях в узлах A и B 
С1=С2=100фФ. При рациональном выборе С3=С4=Сп диапазон рабочих час-
тот ОУ улучшается в 2÷3 раза.  

 

 
 

Рис. 2.86. Зависимость верхней граничной частоты fв (по уровню – 3дБ)  
ОУ от ёмкости корректирующих конденсаторов 
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Ещё больший выигрыш по верхней граничной частоте реализуется, 
если в качестве токостабилизирующих двухполюсников I4 и I5 применить 
не транзисторные источники тока, а резисторы, характеризующиеся мень-
шей паразитной ёмкостью на подложку. 

ОУ с местной отрицательной обратной связью для дифференци-
ального сигнала. Как отмечалось выше, существенный недостаток клас-
сического ОУ с местной отрицательной обратной связью во входном кас-
каде (рис. 2.87) состоит в том, что он имеет недостаточно широкий диапа-
зон рабочих частот. Это обусловлено постоянными времени ( 1 , 2 ) в вы-
сокоимпедансных коллекторных цепях входных транзисторов VT1 и VT2: 

111 Cr ,                                                    (2.31) 

222 Cr ,                                                    (2.32) 
где r1, r2 – эквивалентные проводимости в коллекторных цепях входных 
транзисторов VT1 и VT2; 1C , 2C  – эквивалентные ёмкости, обусловленные 
паразитными ёмкостями на подложку элементов схемы VT1, VT2, I1, I2. 
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Рис. 2.87. Схема классического ОУ с местной ООС во входном каскаде 
 
На рисунке 2.88 представлена схема ОУ с цепями взаимной компен-

сации паразитных ёмкостей [37]. В нём созданы условия, при которых обес-
печивается повышение верхней граничной частоты fв (по уровню – 3дБ).  

Управляемый источник тока УИТ1 реализован в схеме рисунка 2.88 
на базе транзисторов VT3, VT4 и резисторов R4, R5. 
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Рис. 2.88. Схема ОУ с цепями взаимной компенсации паразитных ёмкостей 
 
Статический режим по току транзисторов предлагаемого ДУ рисун-

ка 2.88 устанавливается цепью отрицательной обратной связи и токостаби-
лизирующими двухполюсниками I1 и I2. Причём коллекторные (Iкi) токи 
транзисторов схемы: 

021к2к1 IIIII  ,                                    (2.33) 
0к4к3 III  , 

где I0 – заданное значение опорного тока, например, 1 мА. 
Статические напряжения на выходах ОУ (Вых.1, Вых.2) при нулевом 

входном сигнале (uвх=0) близко к нулю, что обеспечивается вспомогатель-
ным усилителем напряжения УН1: 

0UU вых.2вых.1  .                                        (2.34) 
В предлагаемом ОУ за счёт введения корректирующих конденсато-

ров С3 и С4 почти на порядок расширяется диапазон рабочих частот           
(рис. 2.90) – верхняя граничная частота fв увеличивается от 1,1 до 8,5 мГц. 
Данный эффект объясняется взаимной компенсацией паразитной ёмкости 
на подложку С1 (С2) ёмкостью корректирующего конденсатора С3 (С4). 
При этом эффективные ёмкости С1.эф , С2.эф, при э21э2 rrR   уменьшают-
ся до величины: 

)
С
Сα(1СС

1

4
111.э.  ,                                       (2.35) 

)
С
Сα(1СС

2

3
222.э.  ,                                      (2.36) 
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где 99,09,021   – коэффициент усиления по току эмиттера транзи-
сторов VT1 и VT2 при токах эмиттера (1÷0,25) мА; 10025rr 2э1э  Ом – 
сопротивления эмиттерных переходов транзисторов VT1 и VT2. 

В результате эквивалентные постоянные времени в высокоимпе-
дансных узлах (коллекторах транзисторов VT1 и VT2) уменьшаются, что 
повышает почти на порядок верхнюю граничную частоту fв ОУ (рис. 2.90). 

На рисунке 2.89 приведена схема ОУ рисунка 2.88 в среде компью-
терного моделирования PSpice на моделях интегральных транзисторов 
ФГУП НПП «Пульсар».  
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Рис. 2.89. Схема ОУ в среде компьютерного моделирования PSpice 
 

На рисунке 2.90 представлена частотная зависимость коэффициента 
усиления (Ку) ОУ рисунка 2.89 при различных значениях ёмкостей кон-
денсаторов С1=С2=Сvar, соответствующих элементов С3 и С4 в схеме ри-
сунка 2.88. 

 

 
 

Рис. 2.90. Частотная зависимость коэффициента усиления ОУ  
при различных значениях ёмкостей конденсаторов С1=С2=Сvar 
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На рисунке 2.91 показана зависимость выходных напряжений ОУ 
рисунка 2.89 при входном сигнале in1 = 100 мкВ на частоте 1 МГц и зна-
чениях С1 = С2 = 1 пФ. 

 

 
 

Рис. 2.91. Зависимость выходных напряжений ОУ  
при входном сигнале in1= 100 мкВ на частоте 1 МГц  

и значениях С1=С2 =1 пФ 
 

Результаты компьютерного моделирования схемы рисунка 2.89 пока-
зывают, что на основе ОУ (рис. 2.88) могут быть построены активные             
RC-фильтры ВЧ- и СВЧ-диапазонов.  
 
2.4. Малошумящие стабилизаторы напряжения для IP-модулей 

и СФ-блоков активных RC-фильтров ВЧ- и СВЧ-диапазона 
 

Одна из проблем построения высококачественных устройств частот-
ной селекции состоит в минимизации всех видов шумов и наводок в доста-
точно широком диапазоне частот. Значительный вклад в коэффициент шу-
ма активных RC-фильтров вносит источник питания, выполняемый, как 
правило, в виде непрерывного стабилизатора напряжения.  

Существенный недостаток классического СН рисунка 2.92 состоит в 
том, что для уменьшения уровня выходных шумов в его схеме приходится 
применять конденсаторы большой ёмкости, шунтирующие низкоомный 
выход СН и его низкоомную нагрузку. 

Ниже рассматривается стабилизатор напряжения с малым уровнем 
шумов, который может быть использован в структуре СФ-блоков актив-
ных RC-фильтров различных систем на кристалле, не допускающих при-
менение конденсаторов большой ёмкости. 
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Рис. 2.92. Схема классического стабилизатора напряжения 
 

На рисунке 2.93 представлена модифицированная схема стабилиза-
тора напряжения [38]. Решаемая им задача – уменьшение уровня выход-
ных шумов СН при сравнительно малых значениях ёмкости корректирую-
щих конденсаторов, что позволяет размещать СН на подложке СнК.  

 

*
шu

 
 

Рис. 2.93. Схема стабилизатора напряжения с малым уровнем шумов 
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Источник опорного напряжения ИОН в СН рисунка 2.92, реализуе-
мый, например, по классическим схемам Видлара или в виде традиционно-
го стабилитрона, имеет две составляющие опорного напряжения 

шст ст uUt)(U  , 
где Uст – постоянная составляющая напряжения на источнике опорного на-
пряжения ИОН; стш Uu   – некоторое переменное напряжение, связанное 
с наличием шумов, различных помех, наводок и т.п. на источнике опорно-
го напряжения ИОН. 

В классическом стабилизаторе рисунка 2.92 выходное напряжение 
(t)uвых  связано с напряжением Uст(t) на источнике опорного напряжения 

известным соотношением 

T
11

t)(Uu
-1
ocст

t)(вых



 ,                                           (2.37) 

где 
2

11
oc R

R1  – коэффициент передачи резистивного делителя напряже-

ния ДН; Т – петлевое усиление стабилизатора. 
Причём 

oc
11.211.1

i2i1н.экв

hh
)K(KRT 




 ,                                       (2.38) 

где Rн.экв – эквивалентное сопротивление цепи нагрузки на выходе (Вых.); 
Ki1, Ki2 – коэффициенты передачи по току регулирующего элемента РЭ по 
первому инвертирующему и второму неинвертирующему входам; 
h11.1=h11.2 – h-параметры транзисторов VT1 и VT2 в схеме с общей базой 
( 5020hh 11.211.1   Ом). 

Если 1T  , что обеспечивается 1K i1  , 1K i2  , то 











2

1
ствых R

R1(t)U(t)u .                                       (2.39) 

Следовательно, в первом приближении переменная (шумовая) со-
ставляющая выходного напряжения СН рисунка 2.92 в N1-раз больше, чем 
напряжение шумов uш источника опорного напряжения ИОН, где 

1
R
R1N

2

1
1  .     (2.40) 

Для уменьшения напряжения шумов на выходе СН рис. 2.92, как 
правило, вводится корректирующая ёмкость С1, эквивалентная постоянная 
времени которой 

Т1
RC н.экв

11 
 ,     (2.41) 

где С1 – ёмкость конденсатора С1. 
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Как следует из (2.41), для получения больших значений 1 , т.е. эф-
фективного подавления низкочастотных помех и шумов, приходится вы-
бирать достаточно большие значения ёмкости конденсатора С1, так как 

0)Т1(R 1
экв.н   . Во многих случаях это неприемлемо, так как из-за су-

щественных геометрических размеров конденсатора С1 он не всегда может 
располагаться на подложке «системы на кристалле» и/или «системы в кор-
пусе». От данного недостатка в значительной мере свободна предлагаемая 
схема СН рисунка 2.93. 

Будем считать, что постоянная времени конденсатора С1 в схеме ри-
сунка 2.93 выбрана такой, что в анализируемом частотном диапазоне шу-
мов (помех, наводок) напряжение *

шu  между входами дополнительного 
дифференциального усилителя ДУ2 равно напряжению шумов шu  между 
входами дифференциального усилителя сигнала рассогласования ДУ1, т.е. 

ш
*
ш uu  , что легко реализовать на практике. В этом случае входные токи i1 

и i2 управляющих входов 1 и 2 регулирующего элемента РЭ 
к4к11 iii  ,                                                 (2.42) 

к3к22 iii  ,                                                 (2.43) 
где  

11.211.1

ш
к2к1 hh

uii


 ,                                         (2.44) 

11.411.3

*
ш

к4к3 hh
uii


 .                                         (2.45) 

Если обеспечить равенства 4.113.112.1111.1 hhhh  , то на входах 1 и 2 
и, следовательно, на выходе (Вых.) СН будет отсутствовать переменное 
напряжение шума, связанное с шумом источника опорного напряжения 
ИОН. В то же время для постоянной составляющей выходного напряжения 
СН справедливо уравнение 











2

1
ствых R

R1UU ,                                          (2.46) 

т.к. дополнительный усилитель ДУ2 не влияет на работу схемы в статиче-
ском режиме. 

Таким образом, в схеме рисунка 2.93 обеспечивается подавление пе-
ременных шумов, помех и наводок, присутствующих в выходном напря-
жении опорного источника ИОН. При этом диапазон частот, в котором это 
подавление обеспечивается, зависит от численных значений постоянной 
времени 141 CR . Учитывая, что резистор R4 может иметь значения со-
противлений в единицы-десятки кОм, можно сделать вывод о том, что 
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численные значения ёмкости конденсатора С1, обеспечивающего эффек-
тивное подавление шумов uш в заданном диапазоне частот, в предлагаемой 
схеме в Nc-раз меньше, чем в классическом СН, где 

1Т
R

RN
н.экв

4
c  .                                            (2.47) 

Следовательно, при одинаковых значениях ёмкости конденсатора С1 
в схемах рисунков 2.92 и 2.93 предлагаемый СН обеспечивает более эф-
фективное подавление шумов ИОН. 

Данные выводы подтверждаются результатами компьютерного мо-
делирования, представленными на рисунках 2.95–2.99. 

На рисунке 2.94 представлена схема модифицированного СН в среде 
компьютерного моделиования Cadence на моделях интегральных транзи-
сторов с проектными нормами 0,6 мкм БиКМОП техпроцесса XB06 фирмы 
«X-Fab».  

 

 
 

Рис. 2.94. Схема модифицированного СН  
в среде компьютерного моделирования Cadence 

 
На рисунке 2.95 показана зависимость выходного напряжения стаби-

лизатора рисунка 2.94 от тока нагрузки. 
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Ток нагрузки, мА  
 

Рис. 2.95. Зависимость выходного напряжения стабилизатора  
от тока нагрузки 

 
На рисунке 2.96 приведена зависимость коэффициента передачи 

шума от источника опорного напряжения ИОН к выходу СН при 
значениях ёмкости корректирующего конденсатора С(С0), изменяющегося 
в пределах от 500 пФ до 100 мкФ. Из этого чертежа следует, что при 
увеличении ёмкости корректирующего конденсатора С(С0) расширяется в 
сторону низких частот диапазон ослабления шумов источника опорного 
напряжения. Так, при С(С0)=100 мкФ можно наблюдать ослабление шумов 
больше в четыре раза в диапазоне от 10 Гц до 10 МГц. 

 

 
 

Рис. 2.96. Зависимость коэффициента передачи шума  
от источника опорного напряжения к выходу СН при значениях ёмкости 

корректирующего конденсатора С(С0), изменяющегося в пределах 
от 500 пФ до 100 мкФ 
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На рисунке 2.97 представлена зависимость выходного и входного 
шума (или помехи) от частоты при ёмкости корректирующего конденса-
тора C(С0)=4,5 мкФ в СН рисунка 2.94. На частоте 50 Гц выходной шум 
равен входному, а выше по частоте он начинает уменьшаться, достигая 
значения шума в 1,66 раза меньше, чем входной шум на частоте 100 Гц           
и 76,6 раза на частоте 10 кГц. 

 

 
 

Рис. 2.97. Частотная зависимость выходного и входного шума  
(или помехи) при ёмкости корректирующего конденсатора C(С0)=4,5 мкФ 

 
На рисунке 2.98 показана зависимость коэффициента передачи шума 

СН рисунка 2.94 при ёмкости корректирующего конденсатора C(С0)=4,5 мкФ, 
при которой допускается размещение этого конденсатора на подложке 
ряда «систем на кристалле». На графике видно, что с увеличением частоты 
выходной шум уменьшается и достигает значения в 1,67 раза меньше 
входного шума источника опорного напряжения на частоте 100 Гц и             
76,9 раз меньше на частоте 10 кГц. 

 

 
 

Рис. 2.98. Частотная зависимость коэффициента передачи шума СН  
при ёмкости корректирующего конденсатора C(С0)=4,5 мкФ 
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На рисунке 2.99 приведена зависимость коэффициента передачи 
шума СН рисунка 2.94 от источника опорного напряжения ИОН к выходу 
СН при сопротивлениях резисторов R0, R1 в базах транзисторов Q1, Q2, 
изменяющихся от 500 Ом до 20 кОм. Из графика видно, что минимум 
коэффициента передачи шума в диапазоне от 100 Гц до 10 МГц достигает 
при значении R0=R1=1 кОм, а в диапазоне от 10 Гц до 100 Гц приходится 
на R0=R1=5 кОм, что позволяет достигать меньших значений выходного 
шума в нижнем диапазоне частот при одинаковой ёмкости корректирую-
щего конденсатора. При этом коэффициент передачи шума в верхнем диа-
пазоне частот увеличивается, но остаётся меньше единицы. 

 

 
 

Рис. 2.99. Зависимость коэффициента передачи шума СН  
от источника опорного напряжения ИОН к выходу СН  

при сопротивлениях резисторов R0, R1 в базах транзисторов Q1, Q2,  
изменяющихся от 500 Ом до 20 кОм 

 
Таким образом, предлагаемый стабилизатор напряжения имеет ма-

лый уровень выходных шумов при сравнительно небольших значениях ём-
кости корректирующего конденсатора, который может быть реализован в 
виде интегрального элемента «системы на кристалле» и/или «системы в 
корпусе». 
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2.5. Выводы 
 
1. В современной микроэлектронике широко применяются так назы-

ваемые усилители тока Гильберта (УТ). Их основное достоинство – широ-
кий диапазон рабочих частот и наиболее полное использование высокочас-
тотных свойств применяемых транзисторов. Такие усилители являются ба-
зовым функциональным узлом многих СВЧ-изделий. 

2. Показано, что существенный недостаток классического УТ Гиль-
берта состоит в том, что он неработоспособен при напряжениях отрица-
тельного питания В1,2Е )(

п  . Это не позволяет использовать данную архи-

тектуру в схемах с В5,1Е )(
п  , а также при её изготовлении по СВЧ SiGe-

технологиям с малыми топологическими нормами, которые не допускают 
работу транзисторов при В1,5Е )(

п  . 
3. Рассмотрены новые методы построения УТ Гильберта при малых 

напряжениях питания [27, 28]. При этом исследованы следующие архитек-
туры: 

 широкополосные усилители тока с цепью смещения входных по-
тенциалов [27]; 

 усилители тока с параллельным каналом преобразования сигна-
ла [28]; 

 усилитель тока Гильберта с повышенным коэффициентом переда-
чи по току. 

Решаемая данными усилителями тока задача – снижение допустимо-
го напряжения питания до 1,5 В при сохранении на достаточно высоком 
уровне основных динамических параметров. 

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

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

6. Рассмотрены методы построения СВЧ-усилителей на базе токовых 
зеркал, а также широкополосные каскады [29, 30], реализуемые на их ос-
нове, в т.ч. усилитель переменного тока с противофазными токовыми вы-
ходами [29], а также методы каскадирования СВЧ-усилителей тока [30]. 
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Так, рассмотренный в [29] усилитель тока имеет два противофазных 
токовых выхода, согласованных с шиной положительного источника пита-
ния, и, кроме этого, характеризуется свойствами резонансного усилителя. 
Данные свойства УТ позволяют реализовать на его основе аналоговые 
смесители сигналов на основе ячеек Гильберта, а также сформировать ре-
зонансную амплитудно-частотную характеристику коэффициентов пере-
дачи по току при сравнительно малом энергопотреблении и высоких зна-
чениях коэффициента усиления. Выполненные исследования показывают, 
что при малых значениях корректирующих конденсаторов ( 101 пФ) 
предлагаемые усилители выполняют функции избирательного усилителя 
как для основного инвертирующего, так и для основного неинвертирую-
щего выходов.  

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

Рассмотренные архитектуры многокаскадного усилителя переменно-
го тока имеют низкие значения потребляемого статического тока, что по-
зволяет использовать УТ для построения как широкополосных, так и изби-
рательных устройств с малым энергопотреблением. 

 
 
 


