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Előszó

A tantárgy helye az oktatásban. A villamosmérnöki képzés hőskorában a villamos-mérnöki ismeretek egyik alapköve az (analóg) áramkörtechnika volt, hiszen a mérnökök tevékenységük legnagyobb részében berendezéseket, és ezen belül (analóg) áramköröket konstruáltak és üzemeltettek. A technika fejlődése azonban a villamosmérnöki tudományok és tevékenységek hihetetlen mértékű kiszélesedését hozta magával. 
Ennek egyik (technikai) következménye, hogy mára a villamosmérnökök tevékeny-ségében az analóg áramkörtechnika a perifériára szorult. Ma a bonyolult, digitális rendszerek tervezése van az előtérben, amihez katalógus IC-k, szintézer programok és programozható áramkörök (FPGA) állnak rendelkezésre. Analóg áramkörökkel csak kevés villamosmérnök találkozik a tervezés szintjén.
A nagy fejlődés az oktatás terén is megmutatkozott. Az oktatandó anyagok nagyarányú bővülése kikényszeríttette az arányok eltolódását. A nagymérvű szakosodás ugyan segít abban, hogy a hallgatók ne csak „mindenből egy picit“ kapjanak, hanem a szakiránynak megfelelő ismeretek (más szakirányok rovására) mégis beleférjenek a képzési idő adta keretekbe. 

A félvezető szakirány centrális témája természetesen a félvezető anyagok technológiája, a belőlük készített eszközök – főként integrált áramkörök - tulajdonságai, felhasználási lehetőségeik. A mindennapos gyakorlatnak megfelelően azonban itt is a digitális oldal van előtérben. De nem szabad elfelejteni, hogy a világ analóg. A digitális technikát lényegében a külvilágból nyert adatok feldolgozására használjuk, egyre nagyobb mértékben, de az analóg külvilággal továbbra is kommunikálni kell, mindkét irányban. Ebből következik, hogy analóg áramkörök (IC-k) tervezésére is van igény, sőt, ez az igény növekvő. Ugyanakkor a jó analóg IC tervező „hiánycikk“.

Fentiek alapján ez a választható tantárgy azoknak szól, akik – megfelelő érdeklődés mellett – azzal számolnak, hogy mérnöki pályájukon analóg áramkörök (főleg IC-k) tervezésével (is) fognak foglalkozni.

A tantárgy célkitűzése. A tantárgynak nem célja a legmodernebb, nagyfrekvenciás áramkörök trükkös, kihegyezett megoldásainak az ismertetése. A legfontosabb cél egy analóg áramkörös szemlélet kialakítása, amelyhez a CMOS IC-k sajátos analóg áramköri technikája szolgáltatja az alapot. A hallgatók megtanulnak kapcsolási rajzot olvasni, a kapcsolási rajzból minimális kiegészítő információk alapján áramköri részletek (esetleg az egész áramkör) funkcióját identifikálni, munkaponti beállításokat megbecsülni. Ehhez meg kell, hogy ismerkedjenek az analóg alapáramkörök egyszerű közelítő, tájékoztató „kézi“ számítási módszereivel és azok korlátaival. Megtanulják, hogy a becsült adatokkal beállított áramkört hogyan lehet szimulációval „finomhangolni“, az elérhető optimális tulajdonságokat a szimulátor segítségével „lekérdezni“. Ennek érdekében kitérünk a szimulátorok képessége-inek és lehetőségeinek a bemutatására és az aktív eszközök modellezési kérdéseire is.
A szemlélet kialakításához természetesen hozzátartozik egy sor egyszerű és kevésbé egyszerű analóg CMOS áramkör felépítésének és működésének az ismertetése olyan szinten, hogy a hallgatók a későbbiekben képesek legyenek adott specifikáció alapján eldönteni a realizálhatóságot és megtervezni az áramkört. Néhány általános áramkör-technikai kérdés közvetlen tárgyalása mellett éppen ezen áramkörök részletes analízise hivatott az áramkörös szemlélet kialakítására.

A jegyzet felépítése

A bevezetés általános módszertani kérdésekkel foglalkozik. Kiemeli az egyszerűsített kézi számításokon alapuló áttekintés és előkészítés fontosságát. Ecseteli a top-down tervezési stratégia előnyeit. Tanácsokat ad a tervezői munka hatékonnyá tételére. Definiálja a robusztus tervezés elvét és a velejáró tervezői szemléletmódot.

Az első fejezet az áramkör-szimulációval foglalkozik. Röviden bemutatja a szimulátor programok működését, a használatukban rejlő lehetőségeket, ötleteket ad ezek hatékony alkalmazására. Kitér az aktív eszközök modellezési kérdéseire.

A második fejezet összefoglalja azokat az alapismereteket, amelyeket a leendő tervezőknek már korábbi tanulmányaikból ismerniük kell(ene) mind az áramkörök, mind a félvezető technológia területén. Ezután bemutatja azokat a részáramköröket, amelyek a továbbiakban rendszeresen előkerülnek szinte minden analóg CMOS áramkörben: a kaszkód struktúrát, az áramtükröket és az aktív terhelést.

A következő fejezet az analóg technika legszélesebb, leggyakrabban előforduló funkcionális csoportjával foglalkozik, az erősítőkkel. Leírja a legfontosabb erősítő fajtákat, a középpontban a legtipikusabb képviselő, a műveleti erősítő áll.

Az erősítők után a negyedik fejezet az egyéb, talán nem annyira gyakori, de fontos és érdeklődésre számot tartó áramköri funkciókból ad egy válogatást. Ide vettük a referencia áramköröket, a kapcsolt kapacitáson alapuló funkciókat és a szorzó áramköröket. Ebben a fejezetben az utolsó csoportot az egyenfeszültséget átalakító áramkörök képezik, amelyeknek a fő alkatrészeik (nagy értékű induktivitások és kapacitások valamint nagyteljesítményű félvezető eszközök) többnyire csak az IC tokon kívül kaphatnak helyet. Tárgyalásuknak az egyik oka a modern elektronikában egyre növekvő fontosságuk. A másik ok viszont az, hogy rajtuk keresztül a kezdő tervező rendkívül tanulságos, az áramkörös szemléletmód kialakulá-sát – véleményünk szerint – nagymértékben segítő áramköri felépítéssel és működéssel ismerkedhet meg.

Az ötödik fejezet röviden foglalkozik a vegyes, analóg-digitális integrált áramkörök sajátságaival, de lényegében az egyik, a kétféle világ között átmenetet képező elem, az analóg komparátor köré épül, amelyik úgyszintén egy "izgalmas" áramkör.

A jegyzet elvileg az analóg áramkörtechnika alapjaival kívánja az olvasót megismer-tetni, de a második felében helyenként már a haladó szintet közelíti. A megelőző részek gondos tanulmányozása után azonban a bonyolultabb részek is áttekinthetők és "emészthetők" maradnak. 

Az áramkörök bemutatása során a hangsúlyt a működés kvalitatív, egyszerű számításokkal nyomon követhető leírására fektettük. Igyekeztünk felhívni a figyelmet a szemléletbeli buktatókra és a hatékonyságot javító tervezői fogásokra. Reméljük, hogy az olvasó hasznukat fogja venni.

0. Bevezetés

Analóg áramkör-tervezési stratégia

Ma az integrált áramkörök döntő többsége CMOS technológiával készül, és nemcsak digitális, hanem növekvő mértékben analóg részleteket is tartalmaznak. Digitális áramköröknél a tervezés hátterét a logikai funkciókat megvalósító cellakönyvtár képezi. A cellakönyvtár elemeit a technológia kifejlesztésével együtt áramköri szinten megtervezik, kipróbálják és karakterizálják. Ezek után minden tervezési tevékenység ezekre az építőkoc-kákra épül. Áramköri szintre legfeljebb az extrém magas (GHz-es) frekvenciákon működő részleteknél nyúlnak vissza. Korszerü félvezető gyárak az analóg részek számára is kínálnak előre tervezett cellákat. Ezek választéka azonban nem túl nagy, hiszen az analóg funkciók annyira változatosak, hogy azt úgysem lehetne teljesen lefedni. Ennek megfelelően az analóg funkciókhoz többnyire alkatrész (tranzisztor) szintről indulva egyedileg terveznek áram-köröket.

Az analóg áramkörök tervezésére is alkalmazható a top-down valamint a bottom-up szemléletmód. Általában felülről kezdünk. Egy többé vagy kevésbé bonyolult analóg funkció realizálásához részfunkciókat keresünk. Egyszerű részfunkciókig eljutva, ezeket már bottom-up stílusban, elemi alkatrészekből összerakva tervezzük meg. 

A tervezés alapja: az alkatrészek, döntő többségben MOS tranzisztorok, elektromos karakterisztikái. Ezek azonban modern IC környezetben (rövid, sőt nagyon rövid csatornahossz) meglehetősen bonyolult modellekkel írhatók csak le, amelyeket a szimulá-torok ugyan jól tudnak kezelni, de „emberi fogyasztásra” nem alkalmasak. A tervezőnek azonban szüksége van arra, hogy az áramkör kvalitatív viselkedését jól át tudja tekinteni, sőt a viselkedésre jól közelítő becsléseket tudjon adni. Csak ilyen előkészítés után érdemes az első közelítésben megtervezett áramkört az (elvileg) pontos szimulációnak alávetni, és a szimuláció segítségével a tervezés további iterációs lépéseit – „finomhangolás” – elvégezni.
Az áramkört tehát először „kézzel” kell megtervezni. Ehhez MOS tranzisztorok esetében a Spice Level-2 modell egyenleteit és az azokból levezetett kisjelű paramétereket lehet kedvezően felhasználni: négyzetes transzfer karakterisztika, valamint a csatorna-rövidülést figyelembe vevő lineáris kimenő karakterisztika. Bipoláris tranzisztorok esetében az Early-hatással kiegészített Ebers-Moll modell lehet az első közelítés alapja.

A MOS tranzisztorok négyzetes közelítésénél sokszor szerepel (UGS-VT), azaz a gate feszültség és a küszöbfeszültség különbsége, amit a szakirodalom gyakran hatásos vezérlő feszültségnek, röviden hatásos feszültségnek nevez. (Ugyanez az angol nyelvű szakiroda-lomban overdrive.) Célszerű hozzászokni ennek a használatához, mert jól áttekinthető összefüggésekhez juthatunk vele (ebben a jegyzetben is rendszeresen használjuk). A tranzisztor karakterisztikája egyszerűen ennek a négyzetével arányos, ahol Uh=0, ott az áram is nulla (UGS=VT). úgyszintén nagyon egyszerű összefüggés, hogy a telítés és a trióda-tartomány közötti határ is éppen Uh (UDS=Uh).

Természetesen tisztában vagyunk vele, hogy a kézi tervezés csak közelítés. Mégis el kell végezni, mert ezzel teremtjük meg az alapot a finom hangoláshoz. Azt is meg lehet becsülni, hogy mennyire jó a közelítés. A transzfer karakterisztika négyzetes közelítése meglehetősen jó. Ahol ezzel számolunk, ott az eltérés nem lesz nagy. A kimenő karakterisztika egyszerű lineáris közelítése elég durva, az erre vonatkozó számításoktól nem várhatunk nagy pontosságot. Hasonló a helyzet azokkal a számításoknál, ahol az ebből levezetett kisjelű kimenő vezetés (gd) szerepel. 

Mindazonáltal elmondható, hogy ha a tervező az egyszerű összefüggések alapján jól át tudja tekinteni a kvalitatív működést, és a szimulációt egy jól előkészített áramkörrel kezdi, akkor a terv véglegesítése – a finomhangolás – már nem fog nagyobb nehézséget okozni.
Az áramkörtervező apró trükkjei

A következőkben ecsetelt “apró trükkök” szinte triviálisak. Mégis az a rendszeres tapasztalat, hogy a kezdő tervezők ezeket nem ismerik, és “ösztönösen” alig-alig jutnak el az alkalmazásukhoz, pedig a rutinos tervezőnek ezeket teljesen természetesen és automatikusan kell(ene) alkalmaznia a hatékony tervezői munka érdekében.

1. Készítsünk jól áttekinthető, világos kapcsolási rajzokat vagy blokkvázlatokat. Természetes követelmény, hogy a kapcsolási rajznak tartalmazni kell az adott egység minden alkatrészét és vezetékét. De nem mindegy, hogy hogyan: "összedobálva", vagy áttekinthető, logikus rendben, ami igyekszik a funkciót is szemléltetni. Egy ilyen rajzból egy jó tervező "olvasni" tud, "látja", könnyen megérti az áramkör működését (a legfontosabb persze, hogy az áramkör tervezője saját maga jól el tudjon igazodni rajta). Előfordul, hogy egy tervező kap egy áramköri tervet, amivel neki tovább kell dolgozni. (Pl. megtervezni hozzá a tesztet, vagy a layoutot.) Komoly tudományos fórumon előadást tartottak arról, hogy ilyenkor a jó tervező darabjaira szedi a kapcsolási rajzot és úgy rakja össze, rajzolja át, hogy abból ő a felépítést és a funkciót a legkönnyebben, a legjobban át tudja tekinteni.

2. Alkalmazzunk hierarchiát mindig, ha a rendszerben jól szeparálható funkcionális egységek vannak. Tegyük ezt akkor is, ha az adott egység egyetlen egyszer fordul csak elő, mert azzal jelentősen javítjuk az áttekinthetőséget. Van egy olyan ökölszabály, amely szerint egy rajz addig jól áttekinthető, ami az alkotó elemek (alkatrészek vagy blokkok) száma a hetet nem (vagy csak kevéssel) haladja meg. Ha ennél több elem kívánkozik egy rajzra, akkor meg lehet fontolni egy további hierarchikus szint beiktatását.

3. Alkalmazzuk a divide et impera elvet. Ha a megtervezendő áramkörben jól definiált részfunkciókat ellátó egységek vannak, akkor ezeket tervezzük meg és verifikáljuk egyenkint. (Triviális esetektől eltekintve, mint pl. egy egyszerű ellenállásosztó.) A teljes áramkör specifikációjának és az egyes részfunkcióknak az elemzésével legalább nagy vonalakban határozzuk meg a részegységekre vonatkozó követelményeket, és ebből kiindulva a csatlakozási pontokon elvárt munkaponti egyen- vagy kisjelű váltakozó feszültségeket és/vagy áramokat. 

4. Ha az előzök szerint a rész-specifikáció alapján megtervezzük és szimulációval verifikáljuk a leendő áramkör részegységeit, akkor az összeépítés várhatóan nagyobb nehézségek és buktatók nélkül sikerülni fog. De azért érdemes itt is a kis lépések taktikáját alkalmazni. Főként bonyolult, esetleg visszacsatolt hurko(ka)t is tartalmazó rendszereknél célszerű az egész rendszer helyett csak néhány részegységet összeépíteni, és ezeket mint “nagyobb részegységeket” kipróbálni. Érdemes a nagyobb részegységet egy-egy kisebb részegységgel kiegészítve, lépésenként építeni fel a teljes rendszert. Visszacsatolt rendszerekben több mint ajánlatos előbb a nyílthurkú viselkedést vizsgálni. Csak ha az már az elvárásoknak megfelelően működik, akkor zárni a hurkot, és ellenőrizni a visszacsatolt működést. Lényeges, hogy amíg a munkaponti feszültségek és áramok nincsenek a “helyükön”, addig nem érdemes a kisjelű váltakozó-áramú viselkedést (AC) szimulálni, mert az eredmény ilyenkor még nem mérvadó.
Durvábban fogalmazva: Amíg az egyenáramú (DC) viszonyok nincsenek átgondolva, stabilan kézbentartva és szimulációval verifikálva, addig a kisjelü viszonyok szimulációs vizsgálata (AC, frekvenciamenet) kidobott idő!
Robusztus áramkörtervezés – Design for Manufacturability

Egy adott funkciót teljesítő áramkört megtervezni, majd szimulációval demonstrálni, hogy az elvárásnak megfelelően működik, többnyire viszonylag egyszerű tervezési feladat. Ha azonban most feltesszük azt a kérdést, hogy hogyan lesz ebből az áramkörből (ASIC-ből, Application Specific Integrated Circuit) jó kihozatallal gyártott sorozat-termék, akkor hamar kiderül, hogy ezen a ponton a tervezési munkának még távolról sincs vége. Hiszen már a specifikációban le van fektetve, hogy az áramkörnek (az egész ASIC-nek) tolerálni kell a környezeti feltételeknek, éspedig a tápfeszültségnek és a hőmérsékletnek a változásait adott határok között. Emellett ott van a félvezető technológia gyártási paraméter-szórása, amit három különböző szimulációs tranzisztor paraméter készlettel szokás figyelembe venni (tipikus közepes értékek, TM, Tipical Mean; de ott van a leglassabb, WS, Worst Speed, valamint a leggyorsabb, de legnagyobb áramfelvételű, WP, Worst Power paraméter csoport). A működési feltételek tehát három különböző irányban változhatnak, és ennek megfelelően beszélhetünk a háromdimenziós tolerancia-térről. A specifikációban előírt működési tartományok a technológia szórásával együtt ebben a térben egy téglatest jellegű tartományt határolnak be, amit némi egyszerűsítéssel tolerancia-kockának nevezhetünk.
A szakasz elején idézett szimulációt természetesen a kocka közepén hajtjuk végre, tipikus, közepes adatokkal. A tervezést azonban folytatni kell. Vizsgálni kell a tápfeszültség és a hőmérséklet változásainak a hatását, hiszen az még a specifikáció része, de ez még kiegészül a technológia szórását reprezentáló tranzisztor paraméterekkel való szimulációval is. Összefoglalva: az áramkörnek a teljes tolerancia-kocka mentén teljesítenie kell a specifikációt, elfogadható működést kell produkálnia. Csak ebben az esetben várható, hogy a megtervezett áramkör sorozatban jó kihozatallal gyártható termék lesz. Az ilyen “minden körülmények között” működőképes áramkört tekintjük robusztusnak, és az erre irányuló tervezést robusztus áramkörtervezésnek. Lényegében ugyanezt takarja a gyárthatóságra való tervezés (Design for Manufacturability) fogalma is.

Fontos kiemelni, hogy a robusztus tervezés nem annyira egy jól definiált tervezési módszer, hanem sokkal inkább szemléletmód, amely áthatja a tervező tevékenységét. Érdemes megkockáztatni azt a kijelentést, hogy a robusztus tervező magatartása alapvetően gyanakvó. Tisztában van azzal, hogy a legkülönbözőbb helyeken és módokon kerülhetnek be a megtervezendő áramkörbe nemkívánatos jelek, csatolások, vagy más zavaró körülmények, amelyek veszélyeztethetik ill. megakadályozhatják az áramkör rendeltetésszerű működését. Ezért a tervezés során folyamatosan odafigyel, hogy ne hagyjon nyitott “réseket” az esetleges zavaró hatások számára. (Csak egy egyszerű példa: ha nem figyelnek oda, a tápfeszültség ellátás vezetékeinek a véges – nem nulla – impedanciája kellemetlen csatolások forrása lehet!)

Egy olyan elképzelés, hogy a robusztus tervezés a koncepció verifikálása után kezdődik, mindenképpen téves. Már eleve a koncepció alapjainak a kialakításánál a robusztus tervezés szellemében kell eljárni, hogy később minél kevesebb kellemetlen problémát kelljen megoldani, elhárítani. A következőkben a gyártási paraméterek szórásának hatásával fogunk foglalkozni.

Egy érdekes új áramkör, funkció kidolgozásánál a tervező a “lényegre” koncentrál, arra, hogy az áramkör hogyan fog működni, a funkciót milyen fogásokkal lehet realizálni. Eközben adott tulajdonságú alkatrészekkel, a funkció alapján meghatározott paraméter értékekkel dolgozik, számol. Feltételezi, hogy a kifinomult, alaposan kidolgozott technológia ezeket meg fogja valósítani. Ez a feltételezés azonban sok későbbi csalódás alapja lehet. A gyártás során sok száz “apró” technológiai paramétert kell(ene) előre meghatározott értéken tartani (fotoreziszt vastagsága, kemence hőmérséklete, benne a gáz áramlási sebessége, ion-implantáció dózisa, marás ideje, stb.). Mindezek azonban a technológiai procedúra leggondosabb betartása mellett is kismértékű véletlenszerű ingadozásoknak vannak alávetve, összhatásukban pedig a megszülető tranzisztorok és egyéb alkatrészek elektromos paramétereinek az igencsak erős (20-30-40%-os) szóródását idézhetik elő. Ezek az elektromos paraméterek pedig – közvetlenül vagy közvetve – meghatározzák a megtervezett áramkörnek a tulajdonságait. Például egy ellenállás és/vagy egy kondenzátor értéke egy RC-tag időállandóját határozhatják meg, és ezen keresztül egy oszcillátor frekvenciáját, vagy egy erősítő sávszélességét, amely ilyenformán olyanra sikerül, amilyenre az R ill. a C-elem. Az ilyen tulajdonságok abszolút paraméter függők, (DAP – Dependent on Absolute Parameters).

A véletlen ingadozások egy-egy alkatrész összes példányát többnyire azonos módon befolyásolják. Ebből következik, hogy ha a megtervezett áramkör tulajdonságai ilyen alkatrészek paramétereinek az arányára vannak építve, akkor ezek a tulajdonságok nem lesznek érzékenyek a paraméterek abszolút értékének a szórására. Erre példa lehet az ellenállások vagy kapacitások arányára építő leosztás vagy erősítés. Az ilyen tulajdonságok abszolút paraméter toleránsak, (TAP – Tolerant to Absolute Parameters). Természetesen az arányokat is terheli a szórás, de szemben az abszolút értékekre vonatkozó néhányszor tíz százalékkal, az arányoknál ez néhány tized százalék körül van. 

A fentiek alapján elmondható, hogy robusztus áramkörtervezésnél a TAP típusú tulajdonságokat kell előnyben részesíteni. Amit lehet, arányokra építve kell beállítani. Tipikus példa lehet itt egy erősítő, amelynek az erősítése aránylag alacsony. A robusztus változatban nagy (elvileg végtelen) erősítésű visszacsatolt műveleti erősítőt alkalmazunk, és az erősítést a visszacsatoló ellenállások arányával állítjuk be.

Az arányok beállítása is megérdemel egy kis figyelmet. Igazában csak egyforma, egység-alkatrészek esetén garantálható a precíz egyezés, mert ott a szélhatások és esetleges egyéb másodlagos effektusok is meg fognak egyezni. Törekedni kell arra, hogy az arány lehetőleg kis számokból képezett racionális törtszám legyen, hogy nem túl nagy számú egységből meg lehessen valósítani. Az “egyformaság” elsőszámú feltétele az azonos függőleges (mélységbeli) struktúra (rétegvastagság, diffúziós profil, stb. pl. ellenállások esetén a négyzetes ellenállás). Ha ez teljesül, akkor már “csak” a horizontális struktúrának (méreteknek) kell azonosnak lenni. De a fotolitográfiai lépések jóvoltából a méreteket is terheli szórás alámarás, maszk elillesztés és hasonló dolgok következtében. Minél nagyobbak a méretek, annál kisebbek lesznek a relatív eltérések, de annál drágábbak is az alkatrészek, hiszen több szilíciumot vesznek igénybe – újabb lehetőség kompromisszumra a tervező mérnök számára. De a nagyobb felületen az egyébként azonos értékű ellenállást nagyobb parazita kapacitás is terheli – kérdés, ennek milyen hatása van az áramkör működésére.
Érdemes megemlíteni, hogy digitális IC-kben a tranzisztorok csatornahossza mindig a technológiára jellemző minimális méret, elsősorban a sebesség, de ugyancsak a helyfoglalás miatt is. Ezzel szemben az analóg áramkörökben, ahol a tranzisztoroknak nemcsak ki-be kapcsolgatni kell, hanem a teljes karakterisztikájuk ki van használva, a csatorna hosszát a minimumnál lényegesen nagyobbra (2…5-szörös) választják, hogy a gyártási szórás kisebb hatással legyen az elektromos tulajdonságokra (de így a rövid-csatorna effektus is gyengűl).
Eddig feltételeztük, hogy a függőleges struktúra, amelyet egy-egy technológiai lépesben az egész chipen, sőt az egész szeleten létrehoznak, homogén, és ezért az egyforma méretű alkatrészek tényleg egyforma (azonos) tulajdonságokkal fognak rendelkezni. Az “egészséges gyanakvás” azonban mást mond. A szelet nagy, és nem garantálható, hogy a teljes felület mentén a technológiai paraméterek eloszlása, (hőmérséklet, adalékanyagok koncentrációja, öblítőgáz áramlási sebessége és még sok egyéb,) ideálisan egyenletesek legyenek. Ebből következik, hogy az itt készült alkatrészek paraméterei sem lesznek ideálisan egyformák. Ennek a kivédésére dolgozták ki a Common Centroid technikát. Az ingadozások nem nagyok, és elegendően kis környezetben – egy chipen belül, vagy néhány, egymáshoz közelfekvő alkatrész esetében – lineárisnak tekinthetők.
A common centroid technika az átlagolásra épít. Ha például egy tranzisztort vagy egy kapacitást néhány egyforma rész párhuzamos kapcsolásával alakítunk ki, amelyek egy csoportban helyezkednek el, az eredő alkatrész paraméterei olyanok lesznek, mintha az egyes összetevők rendre a csoport geometriai centrumában (súlypontjában) lennének. Ha egy nagyobb csoportot (sort, mátrixot) úgy bontunk két rész-csoportra, hogy a két rész geometriai centruma megegyezzen, akkor két precízen illeszkedő azonos alkatrész-csoportot kapunk. A legegyszerűbb példa: differenciál-erősítő bemeneti tranzisztor párosát négy egyforma tranzisztorból állítjuk össze. Négyzet formában 2x2 tranzisztorból álló mátrixot képezünk, és az átellenes elemeket párhuzamosan kötjük. Így mindkét eredő tranzisztor olyan tulajdonságokkal fog rendelkezni, mintha elemeik a négyzet közepén helyezkednének el.
A munkaponti előfeszítés (bias) problematikája. Az első áramköri tervet (koncepciós vázlatot) a tervező általában közepes, tipikus feltételek mellett állítja össze és verifikálja. Kedvező esetben már előre gondol a robusztus működés követelményeire is, nevezetesen arra, hogy mi fog történni a tolerancia-kocka bejárása során. Mindenesetre, az áramkörnek be van állítva az egyenáramú munkapontja, és ebben a munkapontban az alkatrészek kisjelű paraméterei biztosítják a korrekt váltakozó áramú működést. Ha a működési feltételek (a tolerancia-kockában mozogva) változnak, az befolyásol(hat)ja a) a munkapontot, és b) a váltakozó áramú működést. Erről az oldalról nézve a robusztus működést úgy lehet megvalósítani, hogy valamilyen módon kompenzáljuk a fenti két hatást. A kettő közül a munkapont stabilizálása a fontosabb, mert a tranzisztorok kisjelű paraméterei (a meredekség és a kimenő vezetés) a munkaponti áramoktól erősen függenek. Ha a munkapont stabil marad, akkor így a kisjelű paramétereket, és rajtuk keresztül az áramkör váltakozó áramú jellemzőit (erősítés, frekvenciamenet) is kézben tudjuk tartani. A munkapont stabilan tartásához pedig robusztus munkapont-beállító (előfeszítő, bias) áramkörre van szükség. Mértékadó szakemberek véleménye szerint ez utóbbinak a megtervezése legalább kétszer annyi időt és fáradságot igényel, mint az érdemi funkciót adó áramköré [1].
1. Áramkörszimuláció

Itt előbb a szimuláció használatának általános kérdéseivel foglalkozunk, majd röviden összefoglaljuk a szimulátorok felépítését és működését.
1.1. Az áramkör-szimulációs programok helye a tervezési folyamatban

Áramköri szinten többnyire egyszerűbb áramköröket analizálunk. Bonyolultabb rendsze-reket inkább magasabb (logikai, rendszer) szinten szokás szimulálni. Az áramkörszimuláció felhasználása a mikroelektronikában főként az alábbi két feladatcsoportra terjed ki:

· „full-custom“ analóg integrált áramkörök tervezése,

· könyvtári (standard) cellák tervezése (digitális és analóg egyaránt).

Ilyenkor az áramkört többnyire kézzel tervezzük és tranzisztor szintű kapcsolási rajzot készítünk. A kapcsolási rajzot általában séma-editorral visszük be a rendszerbe, majd a belőle nyert strukturális leírást (netlista) szimuláljuk. A szimulációval verifikált netlista alapján layout-editorral elkészítjük a cella fizikai tervét (layout). Ezután a tervező rendszer extraktor programja kivonatolja a layout grafikus adataiból az általuk realizált netlistát, amit újfent szimulálunk, és az eredményeket összevetjük a kapcsolási rajz szimulációjával.

Elvi kérdések

Itt elsősorban azt a kérdést vizsgáljuk, hogy mit várhatunk a szimulátortól. Tulajdonképpen nagyon sokat várunk tőle, hiszen ez az egyetlen tervező és verifikáló eszköz a tervező kezében. Röviden összefoglalva: legyen pontos és gyors, és válaszoljon minden kérdésünkre. A pontosságnak két oldala van, a számítási pontosság és a modellek pontossága. A manapság használatos modern PC-k számítási pontosságával csak ritkán van probléma. A kerekítési hibák csak akkor szólnak bele az eredményekbe, ha komplex, visszacsatolt hálózatokban extrém finom helyzeteket akarunk szimulálni (pl. gerjedés határhelyzete, vagy differenciális bemeneten rendkívül kis különbségek hatása).
A modellezés maga is kétfelé bontható, a modell és a paraméterek kérdéskörére. A modell jelenti azt az általános összefüggés és/vagy eljárás csomagot, ami leírja az eszköz viselkedését néhány, az adott konkrét típusra vonatkozó konstans paraméterből kiindulva. A szóhasználat nem teljesen egyértelmű. A Spice programban például az eszközhöz kapcsolódó konstans paramétereket (is) modellnek nevezik.
A modellnek kell biztosítani az egyes eszközök valósághű leírását. Legyen egyszerű és jól kiértékelhető, de ugyanakkor precíz. Vegye figyelembe az eszközben lejátszódó fizikai folyamatokat. A technológiával együtt a modell is fejlődik. A csatorna rövidülésével a MOS tranzisztoroknál a másodlagos effektusok is egyre inkább előtérbe kerülnek, többek között a rövidcsatornás (csatornarövidülési) effektusok. Ezekhez egyre bonyolultabb modelleket készítenek, amelyekhez egyre bővülő paramétercsoportok tartoznak.
A paramétereket minden konkrét eszköztípushoz mérésekkel kell meghatározni. Mivel ezek egyre finomabb részleteket írnak le, ezért meghatározásuk is egyre finomabb mérésekkel történik, amelyeket egyre nehezebb kivitelezni. Emellett ezeket nagyszámú egyeden végzett mérések átlagából képezik, amely átlagtól az egyes egyedek – a technológia szórása következtében – néha jelentősen eltérhetnek. Ezért is készül minden típushoz három paramétercsoport, a robusztus áramkörtervezéssel kapcsolatban már említett TM, WS és WP. Áramköreinket a megnyugtató verifikáció érdekében mindhárom csoporttal végig kell szimulálni, mert a tipikus értékekkel való szimuláció még nem garantálja a biztos jó működést.

A szimulátor hatékony használata

A szimulátorral akkor dolgozunk hatékonyan, ha egy-egy szimulációs menettel a vizsgált áramkörről a lehető legtöbb információt nyerjük ki. Az alábbiakban néhány ötletet adunk a szimuláció hatékony megszervezéséhez.

1. A szimulációval “lekérdezzük” az áramkör tulajdonságait. A kérdések a szimuláció bemenő adatai, a stimulusok. Az áramkör a csomópontjain megjelenő feszültségekkel és az ott folyó áramokkal válaszol rájuk. A kérdéseket azonban úgy kell feltenni, ill. a stimulusokat úgy kell felépíteni, hogy az azokra adott válasz valóban tartalmazza a minket érdeklő információt, adatokat. Ehhez ki kell használni a szimulátorba beépített lehetőségeket.
Az ellenőrzés szinte mindig a munkapont beállításával és ellenőrzésével kezdődik. Ezt egy egyszerű DC analízis meg tudná csinálni, de ez nem volna eléggé informatív, mert csak egyetlen beállítást számolna ki. Sokkal kedvezőbb a DC Sweep üzemmód, amivel egyből egy egyenáramú átviteli karakterisztikához jutunk. De lehet két bemenő adatot is változtatni, és akkor görbesereghez jutunk. Nagyon egyszerű, de egyúttal nagyon szemléltető példa lehet erre egy MOS tranzisztor kimeneti karakterisztikájának a felrajzoltatása. Az első “bemenő” változó a drain feszültség, amit (egész kis lépésekben) nullától öt Voltig emelünk. A második változó a gate feszültsége, amit nagyobb lépésekben növelünk, pl. 1...5V-ig voltonkint. Kimeneti adat, amit felrajzoltatunk, a drain árama. Lehet, hogy csak egy konkrét munkapontra van szükségünk. A teljes karakterisztika tartalmazza ezt az egy munkapontot is, de egyúttal áttekintést ad a tranzisztor viselkedéséről szélesebb tartományban. De hasonló módon lehet megvizsgálni egy erősítő transzfer karakterisztikáját néhány különböző tápfeszültség mellett is.

2. Más esetben ki lehet használni, hogy az egyenáramú viselkedést megkaphatjuk egész lassú tranziens szimuláció segítségével is. (Lassúnak az tekinthető, ha a bemenő jelek spektruma lényegesen alatta marad a rendszer 3dB-s átviteli határfrekvenciájának.) Jellemző és tanulságos példa erre egy differenciál-erősítő közös módusú viselkedésének a vizsgálata. Ha összekötjük a két bemenetet, közös módusban lassan (pl. 100 msec alatt) felfutó háromszögjelet adhatunk rá (pulzusgenerátor hosszú fel- és lefutással), és ellenőrizhetjük, hogy a kimeneten a munkapont hogyan változik. Ebből kiszámítható a közös módusú erősítés is. Az eddigiekhez nem kell feltétlenül a tranziens szimuláció, ezt egy DC sweep is meg tudja csinálni. Ezt a vizsgálatot azonban még tovább lehet fejleszteni. A közös módusú bemenő háromszögjelre rá lehet ültetni egy másik, kis amplitúdójú differenciális háromszögjelet is. Amplitúdóját (az erősítés ismeretében) akkorára lehet választani, hogy közel teljesen vezérelje ki a kimenő fokozatot. Időzítése olyan legyen, hogy a közös módusú jel felfutása alatt 15-20 teljes periódus fusson le. (Ez ugyan sokkal gyorsabb, mint a közös módusú jel, de a lassú feltételnek itt is teljesülnie kell!) Azért teszünk ide is háromszögjelet, mert annak a deformálódása – görbülése – jól mutatja, ha a kivezérlési tartomány szélein az átvitel már nem lineáris. Szinuszos jelen szabad szemmel már csak a durva nemlinearitást vennénk észre.
A test-bench áramkör felépítését az 1.1. ábra mutatja be, a jelformákat pedig az 1.2. ábra. Ebben az összeállításban a közös módusú és a differenciális módusú bemeneti jelek egymástól függetlenűl állíthatók, hatásuk egymástól függetlenűl vizsgálható. Mindkét generátor vpulse típusú, de paramétereik úgy vannak beállítva, hogy háromszöget közelítő trapéz jelet adjanak. A két ellenállás legyen egyforma, értékük nem kritikus.
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1.1. ábra. Tesztbench OpAmp DC átvitelének komplex vizsgálatához.
A kiértékelés egyszerű: Ideális esetben a kimenő jel középvonala stabilan áll a fél tápfeszültségnél (a közös módusú erősítés nulla), amplitúdója pedig konstans, majdnem eléri a tápfeszültséget, fel- és lefutása “nyílegyenes”. A valóság ezt az állapotot természetesen csak közelíti. A középvonal eltolódik, az amplitúdó nem konstans. N-csatornás tranzisztorokból épített differenciális bemenő fokozat esetén tipikus viselkedés, hogy alacsony (<1V) közös módusú feszültségnél a bemenő tranzisztorok lezárnak, a differenciális erősítés nullára csökken. Ugyanakkor magas, a tápfeszültséget közelítő közös módusú feszültségeknél “elfogy” ezeknek a tranzisztoroknak a drainfeszültsége, és emiatt az erősítés csökken.
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1.2. ábra: OpAmp DC átvitele, bemenő és kimenő jelek

A 1.2. ábra felső részén a bemeneti feszültségeket látjuk, a monoton növekvő közös módusú feszültséget, és a rá szuperponált differenciális vezérlőfeszültséget. Ez utóbbiból csak a pozitív bemenetre jutót rajzoltattuk ki, hiszen a másik bemenetre ugyanez jut ellenfázisban. A szemléletesség kedvéért az eredeti 40 µVpp jelnek a 10000-szeresét vittük a képernyőre, különben semmit sem lehetne látni belőle. 

Az ábra alsó részén a kimenő jelet látjuk. Bár a vízszintes tengely itt idő, a lépték úgy van beállítva, hogy 100 msec 1 volt közös módusú feszültségnek feleljen meg. Könnyen leolvasható, hogy az n-csatornás bemeneti tranzisztorpár 1.1 volt körül éled fel. Az erősítés ugyan nem konstans, de a rendszer még az 5V-os tápfeszültséggel megegyező közös módusú bemenő feszültségnél is működik. A kimenet nyugalmi feszültsége 2.4V körül van, pontos megállapításához egy másik szimulációt kell futtatni UDIF = 0 mellett.

Az erősítés az UCOM = 1.3…2.7V tartományban konstansnak tekinthető, 5V-ig kb. felére csökken. Pontos meghatározására célszerű AC szimulációt végezni. Mivel ezt nem lehet változó UCOM mellett megoldani, ki kell választani néhány mértékadó értéket, és az AC szimulációt azoknál külön-külön lefuttatni.

3. Nagyon szépen lehet demonstrálni az átviteli karakterisztika nemlinearitását is. Ehhez a szimulátor programba beépített jel-kalkulátort lehet kihasználni. Képezzük a kimenő jelnek és az ideálisan felerősített bemenő jelnek a különbségét. Ideális esetben ez nulla lenne, a valóságban ez csak a nulla ill. kis amplitúdójú bemenő jeleknél teljesül. Amint közeledünk a kivezérlési tartomány széleihez, a különbség először lassan, majd a kivezérlési tartomány szélénél – ez többnyire a tápfeszültség – rohamosan növekszik. A különbségképzést nulla bemenő jelre kell vonatkoztatni, ez többnyire az analóg nulla szintje, AGND (féltáp-feszültség):



Delta = (UKI – AGND) – AU * (UBE – AGND)

Ez jobb erősítőknél többnyire igen kicsi, µV-mV nagyságrendű, a jobb kiértékel-hetőség érdekében érdemes valamilyen tizes hatvánnyal (pl. 1000) felszorozva felrajzoltatni a képernyőre. Kis eltérésekre ökölszabályként elmondhatjuk, hogy ahány százalék az eltérés, kb. annyi a nemlineáris torzítás is. 

Az 1.3. ábrán egy tízszeres erősítésre visszacsatolt műveleti erősítő kimenete, valamint a fenti összefüggés szerinti hibagörbéjének ezerszerese látható. Látszik, hogy az OpAmp nem ideális, mert a „szép“ hibagörbét akkor kapjuk, ha a tízszeres erősítést 9.998-ra korrigáljuk (nem végtelen nagy a nyitotthurkú erősítés) és a kimenetet 0.1 mV-al eltoljuk ("beépített", szisztematikus ofszet).
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1.3. ábra: Erősítő linearitásának vizsgálata

Az itt bemutatott példák szépen demonstrálják, hogy egyetlen jól felépített szimulációval az áramkörről sokrétű, jól áttekinthető információt lehet nyerni. (Informatív válaszok ügyesen feltett kérdés(ek)re.)
1.2. Áramkör-szimulációs programok

Az elmúlt évtizedekben sok áramkör-szimulációs programot fejlesztettek ki, de csak né-hány ért el általános (nemzetközi szintű) elterjedtséget. A legismertebb a Berkeley egyetemen 1970 körül kifejlesztett SPICE program, amely nyílt, de csak a szimulációs magra korlá-tozódik.

· Ennek egyik kereskedelmi változata a Microsim cég PSPICE programja PC-re.

· A Cadence cég IC tervező Opus programcsomagjában futó Spectre is a SPICE-ra épül.

· A Mentor-Graphics cég EldoD szimulátora is a Spice-ra épül.
· Ugyancsak Spice-alapú a Linear Technology cég LTspice szimulátora is (ingyenes!)
· A BME Elektronikus Eszközök Tanszékén 1969 óta fejlesztik a TRANZ-TRAN programot, amelynek az évek során sokféle változata készült, az egyik legújabb verzió a SISSI, amely elektro-termikus együttes szimulációra alkalmas.

Az áramkör-szimulációs program felépítése

Egy áramkör-szimulációs program centrális eleme a szimulációs mag, amely az érdemi szimulációt végzi. Ennek elsődleges bemenete a hálózatleírás vagy netlista, amely megadja, hogy mit kell szimulálni. Ehhez kapcsolódnak az áramkört gerjesztő bemenő jelek, stimulusok, és emellett a szimuláció mikéntjét is meg kell határozni vezérlő utasításokkal. Végül, de nem utolsó sorban, szükség van még az áramkörben alkalmazott nemlineáris eszközök viselkedését leíró paraméterekre és/vagy modellekre, amiket egy katalógusban tárolunk. A szimulációs mag az eredményeket egy (vagy több) fájlban adja ki.

Ahhoz, hogy a tervező a szimulátorral hatékonyan tudjon dolgozni, szükség van még egy preprocesszorra és egy posztprocesszorra is. A preprocesszor segítséget nyújt a vizsgálandó hálózat kapcsolási rajzának képernyőn történő felépítéséhez, és ennek alapján elkészíti a netlistát. Másik feladata a stimulusok és vezérlő utasítások felhasználóbarát bevételezése és a mag felé való továbbítása. A posztprocesszor feladata az eredmények alkalmas módon való csoportosítása és ábrázolása. Ezt a struktúrát szemlélteti a 1.4. ábra.
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1.4. ábra. Az áramkör-szimulációs program felépítése.

Alkatrész készlet

Megvan az igény rá, hogy minden, a mérnöki gyakorlatban előforduló áramköri elemet tudjunk szimulálni. Ez – egyes egzotikus esetektől eltekintve – általában teljesül. Az alábbiakban felsoroljuk a szokásosan rendelkezésre álló lehetőségeket.
· Passzív alkatrészek – lineáris elemek:

· koncentrált paraméteres, ideális viselkedésű ellenállás és kondenzátor,

· kisveszteségü, nem ideális induktivitás,

· folytonosan elosztott paraméterű LC és RC hálózat (tápvonal) modellek.

· Beépített makro modellek. 

· kisveszteségü transzformátor (esetleg hiszterézises vasmaggal),

· műveleti erősítők esetében lehet szó egyszerűsített és idealizált típusfüggetlen modellről, valamint funkcionális modellel leírt kommerciális típusokról. Mindkettőnek előnye, hogy csökkenti a CPU terhelését és ezáltal növeli a sebességet. Emellett a kapcsolási rajz felépítése is egyszerűsödik.

· Generátorok – lineáris elemek

· feszültséggenerátor (veszteséges, kis értékű véges belső ellenállása van)

· áramgenerátor (ideális, belső ellenállása végtelen)

· vezérelt generátorok (áram- ill. feszültségvezérelt feszültség- és áramgenerátorok), ezekre az idealizált elemekre elsősorban bonyolultabb áramköri elemek helyettesítő kép alapján felépített modelljeinek a leírásánál van szükség.

· Félvezető eszközök – nemlináris elemek. Itt vannak kommerciális diszkrét eszközök is, de az IC tervező számára a méreteivel megadott eszközök szimulációja a fontosabb, amelyek egy-egy adott technológiához kötődnek:

· MOSFET

· pn-dióda

· bipoláris tranzisztor
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Alkatrész-(eszköz)-modellek. 

A standard alkatrész-modellek már eleve be vannak építve a szimulációs magba. Az eszköz konkrét realizációjától csak néhány paraméter függ, amelyek az eszköz neve alatt a katalógusban vannak eltárolva. Nézzük meg például az ideális dióda alábbi egyszerű modelljét. A helyettesítő kép az 1.5. ábrán látható, a hozzátartozó egyenletek pedig:

I = JG(U)= Io ( [exp(U/mUT)-1]

G = dI/dU

Itt az egyenletek képezik a modellt, és a bennük szereplő I0 és m a konkrét típushoz tartozó paraméterek, míg (UT=kT/q-ban elrejtve) T a környezeti hőmérsékletet képviselő paraméter. Felhívjuk azonban a figyelmet egy következetlen szóhasználatra, amennyiben a SPICE-ban a paraméterek halmazát is modellnek szokták nevezni. 
Fontos hangsúlyozni, hogy a modellezés (ill. a szimuláció) pontosságát a két oldal együttesen határozza meg. Szükséges, hogy a modell-egyenletek az eszköz viselkedését általában hűen írják le, és őket ugyanakkor az egy adott típushoz szállított paraméterek a konkrét eszköz karakterisztikájához precízen illesszék.
A számunkra legfontosabb eszközök, a MOS tranzisztorok esetében ez oda vezetett, hogy újabb és jobb modelleket dolgoztak ki. A folytonosság megőrzése érdekében azonban a régieket is megtartották, ezek tehát együtt élnek az újabbakkal. Ez azért is fontos, mert egyes eszközökhöz a legmodernebb paraméterek még nem állnak rendelkezésre. Az egyes modellekhez számozott szinteket rendeltek (level 1, 2, stb.), és a paramétercsoport egyik első adata éppen ezt a szintet adja meg. Ezek után természetes követelmény a szimulátor programokkal szemben, hogy fel legyenek készítve különböző szintű modellek használatára, és szimuláció közben minden tranzisztornál a paraméterek szintje szerinti modell-egyenletekkel számoljanak. 

Az elmúlt évtizedekben mind a modellezési technika, mind a félvezető technológia fejlődött. A 1.6. ábrán egy MOS tranzisztornak a SISSI program számára készült elektro-termikus modelljét mutatjuk be. 
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A baloldalon látható elektromos rész egy egyszerű helyettesítő kép, amely leírja a tranzisztor elektromos karakterisztikáját. A “négylábú” modell a bulk-hatást is figyelembe veszi. Az egyes elemek hőmérsékletfüggők. A szokásos szimulátorokban meg lehet adni a hőmérsékletet, és akkor a tranzisztor viselkedését a program ezen a megadott hőmérsékleten fogja szimulálni. Ezt a hőmérsékletet becslésekből és/vagy tájékoztató számítások alapján kell megadni. A SISSI különlegessége, hogy a hőmérséklet alakulását is szimulálja, az elektromos viszonyokkal kölcsönhatásban. Erre szolgál a termikus rész, amely a tranzisztor által disszipált teljesítménnyel – Pd = Id·Uds – hajtja a tranzisztort körülvevő “termikus hálózatot” és ezáltal meghatározza a tranzisztor hőmérsékletét.

Különféle MOS modellek tulajdonságai:

· A legrégebbi MOS modell csak az egyszerű négyzetes karakterisztikával számol (MOS1 a TRANZ-TRAN-nál, level1 a SPICE-nál).

· A TRANZ-TRAN MOS2 szintje valamint a SPICE level2 és level3 szintje egyéb hatásokat is figyelembe vesznek:

· bulk hatás, 

· rövid- és keskenycsatornás effektusok

· küszöb alatti áramok (SPICE)

· saját melegedés (TRTR)

· EKV modell (TRTR), BSIM3 modell (SPICE)

· szubmikronos eszközökre is jók

Bipoláris tranzisztorokhoz a “hagyományos” Ebers-Moll modellt és/vagy a Gummel-Poon modellt használják elterjedten.
Követelmények a modellekkel szemben:

· A valóságos eszközöket minél hűbben írják le. Esetleges csekély korrekciókat jelentő másodlagos effektusokat is vegyenek figyelembe. (Ez a követelmény gyakran kerül kon-fliktusba az egyszerűség követelményével, valamint a paraméterek könnyű meghatároz-hatóságával.)

· Egyszerűek, kis futási idejűek legyenek. Ezt explicit analitikus összefüggésekkel lehet elérni. Egy bonyolult hálózatban egyetlen iterációs lépésben sok eszköz kiértékelésére lehet szükség. Ha ezeknél mindenütt iterálni kellene, az elfogadhatatlan futási időhöz vezetne.

· A paraméterek legyenek könnyen meghatározhatók. Amint a modell a karakterisztika egyre finomabb részleteit próbálja meg leírni, úgy növekszik az igény további para-méterekre, amelyek mérésekkel egyre fáradságosabban határozhatók meg, hiszen éppen ezeket a finom részleteket kell a mérésekkel vizsgálni.
Analízis fajták:

· nemlineáris DC analízis (munkapont meghatározása)

· DC transzfer karakterisztika számítás (sorozatos DC analízis, DC-Sweep)

· nemlineáris tranziens analízis (időtartománybeli szimuláció)

· kisjelű AC analízis (frekvencia-tartománybeli szimuláció) munkaponti linearizálással

A matematikai apparátus mindig az analízis fajtától függ.

Kiegészítő szolgáltatások:

· Tolerancia analízis

· Zaj analízis (speciális AC analízis)

· Torzítások vizsgálata (Fourier analízis)

· Termikus hatások figyelembevétele, stb.
Mixed-mode szimuláció

Gyakran felmerül az igény, hogy az analóg áramköröket digitális környezetükkel együtt szimuláljuk, mert így a komplex rendszer verifikációját kényelmesebben és nagyobb biztonsággal lehet felépíteni. Erre a Spice szimulátor egyes változatai fel is vannak készítve.

Miről is van itt tulajdonképpen szó? Alapjában véve két független szimulátort, egy analógot és egy digitálisat, kell egymással csatolásban működtetni. Ez elvi problémákat vet fel, hiszen a kétféle szimulátor „nem érti egymás nyelvét”. Az analóg szimulátor folytonosan változó feszültségekkel dolgozik, a digitális diszkrét logikai szintekkel. Ahol a kettő érintkezik, bármilyen irányú jelforgalom esetén illesztő cellák beiktatására van szükség, amelyek konvertálják a jeleket az egyik rendszerből a másikba. 

Éppen itt merül fel a nehéz kérdés, hogy hogyan lehet egy digitális jelet analógra, vagy visszafelé „átszámítani”. A válasz egyszerű: csak heurisztikusan, mert elméletileg megalapozott analitikus módszer nem létezik. (A probléma analóg a digitális szimuláció időzítési kérdéseinek a modellezésével.) Analógból digitálisra váltáskor valahol középtájon definiálni kell egy billenési feszültséget: alatta Low, felette High a logikai szint. (De mi van akkor, ha pont itt megáll, vagy nagyon lassan változik a feszültség?) Digitálisból analógra váltásnál valami alkalmas jelformát kell beiktatni (ugrás, rámpa). (És mi van akkor, ha X jön?)

Lényeges elvárás, hogy a mixed-mode szimulátornak mindezeket a problémákat autonóm módon meg kell oldania. A felhasználó bead egy hálózatleírást (netlistát), amelyben analóg és digitális elemek szabadon előfordulhatnak. A program beiktatja az alkalmas illesztő cellákat amelyek elvégzik a konverziót a két oldal között, és azután egyidejűleg futtatja a két szimulátort, együttesen kezelve az időtengelyt (közös time-wheel). A felhasználó mindezekből jóformán semmit sem lát, csak kapja az együttes eredményt.

2. Alapozás
2.1. Általános gondolatok
Az analóg áramköri funkciók spektruma nagyon széles. A következő felsorolás bemutat egy néhány fajtát, de ezzel távolról sem határolja be a lehetőségeket:

· erősítők (kis és nagyjelű, alacsony és magas frekvenciás, hangolt és szélessávú, DC, műveleti), 

· A/D és D/A átalakítók (statikus és dinamikus), 

· komparátorok (egyszerű és óravezérelt), 

· referencia feszültség és áram generátor, 

· mintavételező és tartó (sample and hold – S&H), 

· kapcsolt kapacitású (switched capacitor – SC) áramkörök,

· power-on reset (POR), 

· oszcillátorok (egyszerű és feszültségvezérelt, voltage controlled – VCO).

A korszerű félvezető gyárak a digitális cellakönyvtár mellett analóg könyvtárat is kínál-nak a felhasználóknak, amelyek többnyire a fenti felsorolás elemeiből vannak összeválo-gatva. A specifikációs kívánságok igencsak széles spektrumát azonban nem lehet teljesen lefedni, mindig jöhet valami, amire nincs kész cella, vagy a meglévő adatai nem kielégítőek, és ezért egyedi tervezésre kerül sor. (Szemben a digitális könyvtárakkal, amelyekkel tetszőleges logikai funkció realizálható.)

Az áramkörök felépítése és működése a mikroelektronikában is ugyanazokra az alapokra épül, mint bármely más területen. Az a tény, hogy az áramköröket a szilícium kristály felületén (ill. annak közvetlen közelében) hozzuk létre, természetesen jelentősen befolyásolja a felépítés és a tervezés mikéntjét. Ezért először a 2.2. szakaszban röviden összefoglaljuk azokat a háttérismereteket, amelyek az integrált áramkörök tervezéséhez (is) szükségesek:

· MOS és bipoláris tranzisztorok felépítése és működése,

· a CMOS félvezető technológia,

· a tranzisztorok karakterisztikái,

· a tranzisztorok kisjelű helyettesítő képei,

· kisjelű erősítők általános tulajdonságai, négypólus helyettesítő képek,

· tranzisztoros erősítő alapkapcsolások.

A továbbiakban rátérünk az integrált technika jellegzetes, elsősorban CMOS analóg áramköri megoldásainak ismertetésére. Célunk a működési módnak és az áramkörépítés mikéntjének (”trükkjeinek”) a szemléletes bemutatása. Teljes mélységű matematikai tárgyalásra mind az idő, mind a hely kevés. Ehelyett inkább csak jó közelítő összefüggéseket adunk, amelyekkel az áramkört nagy vonalakban meg lehet tervezni. A végleges adatokat a tervező úgyis precíz szimuláció(k) alapján fogja meghatározni. A szemléletesség kedvéért egyes áramköröknél példa gyanánt tipikus számértékeket is megadunk. Ezek többnyire 0,8 µm-es technológiára és 5V-os rendszerre érvényesek, ami ma már nem csúcs-technika, de főleg vegyes jelű ASIC-eknél és tisztán analóg IC-knél még kurrens.
Különbségek a diszkrét és az integrált technika között

Az integrált áramkörökben megvalósított analóg funkciók kapcsolástechnikája jelentős mértékben eltér a hagyományos diszkrét áramkörökétől. Ennek két fontos oka van: az alkatrészkészlet és a toleranciák. Ismeretes, hogy ma, a CMOS korszakban, az áramkö-rökben szinte semmi más nincs, mint MOS tranzisztor. Egyéb alkatrészekhez vagy járulékos technológiai lépésekre van szükség, vagy nagy a felületigényük. Ezek mind többletköltséget jelentenek, ezért törekszünk arra, hogy amit csak lehet, MOS tranzisztorokból építsünk meg. Ugyancsak ismeretes, hogy az elemek abszolút toleranciája elfogadhatatlanul nagy (20…40%), viszont jól lehet építeni az elemek egyformaságára, ill. alkalmas méretezéssel a paraméterek arányaira, amelyek toleranciája 1% körül van. 

Ha nagy erősítést akarunk elérni, ahhoz nagy munkaellenállás szükséges. Nagy értékű ellenállások megvalósítása már eleve nehéz, de a rajtuk előálló nagy feszültségesés sem illeszkedik az IC környezetbe. Ezért rendszeresen alkalmazunk erősítő kapcsolásokban aktív terheléseket, amelyeknek kis feszültségigény mellett nagy differenciális ellenállásuk van. Egy aktív erősítő tranzisztor lezárva egy másik, vele szembekapcsolt aktív tranzisztorral ( egy ilyen elrendezés különösen kényes a stabil, toleranciákra érzéketlen munkapont-beállításra, ehhez speciális áramköri fogások szükségesek.

A kis teljesítményfelvétel, legyen szó akár melegedésről, akár pedig az áramforrás élettartamáról, mindenképpen alacsony áramfelvételű áramkörök tervezésére késztet. Ehhez természetesen párosul az alacsony tápfeszültség igénye, aminek a mobil berendezések telepjeinek ill. akkumulátorainak az alacsony feszültsége még nagyobb nyomatékot ad. Miközben sorbakötött eszközökkel kedvező tulajdonságokat tudunk elérni, a rajtuk eső megnövekedett feszültség csak nehezen „fér bele” a tápfeszültség kereteibe. Ugyancsak jelentős nehézségekkel találkozik a tervező, ha az alacsony tápfeszültségű rendszerben nagyjelű, lehetőleg kis torzítású teljesítményerősítő fokozatot kell megvalósítania.

Problémák a mély szubmikron tartományban (0.35 µm alatt)

Kezdetben a méretek csökkentése lényegében csak a fotolitográfia finomításából állt. De hamar kiderült, hogy emellett a chip mélységi struktúráján is változtatni kell, elsősorban növelni kell az adalék-koncentrációt ahhoz, hogy a tranzisztorokban az áramot fenntart-hassuk. A rövidülő csatornahossz miatt a drain-feszültség egyre nagyobb mértékben befolyásolta a drain áramot – nagyobb gd, ez a rövid-csatorna effektus, – a magasabb adalék-koncentráció viszont a letörési feszültséget csökkentette, ami úgyszintén az áram erősebb feszültség-függésében nyilvánul meg a (lecsökkent) letörési feszültség környezetében.

Mindezek oda vezetnek, hogy a MOS tranzisztorok telítési tartománya egyre kevésbé mutatja a telítés jeleit, az áram megközelítően sem konstans a drain-feszültség függvényében. Ha – amint arról a robusztus áramkörtervezésnél már szó volt, – az analóg tranzisztoroknál szokásos nagyobb csatornahossz valamelyest enyhít is a csatorna rövidülési effektus gondjain, de a letörési feszültséget nem változtatja meg. Viszont ha fontos a sebesség, akkor a csatorna hosszát sem növelhetjük szabadon, hiszen azzal lassul a működés.

Összefoglalásul azt lehet mondani, hogy a GHz-es tartományban a jelen jegyzetben leírt szemléletmód valamint tervezési módszerek egyre korlátozottabban alkalmazhatók, az ott jelentkező nehézségek miatt mindezeket át kell értékelni.

2.2. A háttérismeretek összefoglalása

Az itt felsorolt témák korántsem újak. Korábbi tantárgyak (Hálózatok és rendszerek, Elektronika, VLSI áramkörök, Félvezető technológia) részletesen foglalkoztak velük. Itt csak rövid és tömör összefoglaló ismétlést adunk belőlük, minthogy ismeretük nélkülözhetetlen az integrált áramköri tervezésben. Részletesebb és mélyebb ismeretek érdekében azonban célszerű visszanyúlni a fenti tantárgyak anyagához.

MOS tranzisztorok felépítése és működése
Térvezérelt tranzisztorok három különböző mechanizmus szerint működhetnek, ezek lehet-nek: kiürítéses, növekményes és inverziós. A vezető csatornában mozgó töltéshordozók típusa szerint bármelyik lehet p- vagy n-csatornás. Ma nagy többségben CMOS integrált áramköröket használunk, ahol általában inverziós nMOS és pMOS tranzisztorokat alkalmazunk. A felépítést a 2.1. ábra egy n-csatornás tranzisztoron szemlélteti.
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2.1. ábra. n-csatornás MOS tranzisztor vázlatos felépítése

A kiindulás egy akceptorokkal gyengén adalékolt (π vezetési típusú) szubsztrát. Ebben diffúzióval vagy implantációval két, donorokkal erősen adalékolt (n+ vezetési típusú) zónát hozunk létre. Ezek lesznek a tranzisztor source-ja (S) és drain-je (D). Ezek a π-típusú szubsztrát környezettel egy-egy pn átmenetet képeznek, ahol kialakul a kiürített réteg. A szubsztrátot, amelyet ebben a vonatkozásban tömbnek (bulk, B) neveznek, a legnegatívabb potenciálra (GND vagy VSS) kötik, így tehát mind a drain, mind a source átmenet záróirányú előfeszítést kap. Ohmikus kontaktust csak erősen adalékolt félvezetővel lehet létrehozni, ezért a bulk csatlakozás számára p+ zónát állítunk elő. A source és drain között ilyenformán külső beavatkozás nélkül nincs számottevő vezetés. 

A két elektróda között azonban a leendő vezetési csatorna fölött ott van a vékony oxidréteg és rajta a gate elektróda (G). Ez korábban fém volt, innen a MOS (metal-oxid-semiconductor) elnevezés, ma azonban szinte kivétel nélkül erősen adalékolt polikristályos szilíciumból készül, amelynek a fémekéhez hasonló vezetési tulajdonsága van.

Ha a gate-re a source-hoz képest pozitív feszültséget kapcsolunk, akkor a π-típusú félvezetőben először a lyukak koncentrációja csökken, majd elektronok gyűlnek össze és a vezetés típusa átfordul n-típusúra (inverzió!) – itt definiálják a VT küszöbfeszültséget. Ezzel a csatorna két végén a source és drain felé megszűnik a pn átmenet és megindulhat az elektromos vezetés. A drain-re pozitív feszültséget adva megindul az elektronok áramlása a source-tól a drain felé. Egészen kis feszültségeknél a rendszer úgy viselkedik, mintha egy ellenállás lenne. 

UDS növelése azonban ellene dolgozik az inverziót létrehozó potenciálkülönbségnek a gate-oxid két oldalán. Ha UDS és UGS különbsége VT alá kerül, a drain-nél megszűnik az inverzió, megjelenik a kiürített réteg, elzáródik a csatorna. A kiürített rétegben jelen levő nagy térerő azonban átsodorja rajta a töltéshordozókat. Az áram növekedése itt megszűnik, mert UDS ettől kezdve első közelítésben nem befolyásolja a csatorna elektromos állapotát. Beáll a telítés.
Az n-csatornás tranzisztor komplementer párja a p-csatornás, amit elvileg az előzőből szisztematikus előjel-fordítással lehet nyerni. Nem szabad azonban elfelejteni, hogy a CMOS integrált áramkörben egy közös szubsztrátra építkezünk. Ha az n-csatornás tranzisztorokat egy π-típusú szubsztráton építjük fel, akkor ugyanitt a p-csatornás tranzisztorok számára előbb egy donorokkal gyengén adalékolt ν-típusú zsebet kell létrehozni. Ezt a felépítést szemlélteti a 2.2. ábra. A p-csatornás tranzisztor bulk-ja a zseb lesz, amihez itt egy n+ zóna közvetítésével hozunk létre ohmikus kontaktust, és ezt többnyire a legpozitívabb potenciálra (VDD) kötjük. A π-típusú szubsztrátot (SUB) a legnegatívabb potenciálra kötik, így azt a zsebtől egy lezárt pn átmenet választja el.
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Bipoláris tranzisztorok CMOS környezetben

Elvi működés. A bipoláris tranzisztorok npn ill. pnp struktúrában két olyan pn-átmenetből állnak, amelyek egymástól a kisebbségi töltéshordozók szabad úthosszánál lénye-gesen kisebb távolságra helyezkednek el, és ezért csatolásban vannak. A struktúra szimmet-rikus, de a normál aktív működés irányára van optimalizálva, ahol is az emitter-bázis átmenet nyitó, a kollektor-bázis átmenet záró irányú előfeszítést kap. 

A nyitóirányba előfeszített emitter-bázis átmenet a középső (bázis) tartományba kisebbségi töltéshordozókat injektál. Az injektált kisebbségi töltéshordozók döntő többsége eljut a kollektor-bázis átmenet kiürített zónájáig, ahol a térerősség átsodorja őket a másik oldalra. Így jön létre a kollektoráram. Ezen alapmechanizmust a kollektor-bázis átmenet feszültsége nem befolyásolja, ezért a kollektoráram első közelítésben független a kollektor feszültségétől. A bázisáramot az emitteráramnak az a (kis) része képezi, amelyik nem jut át a kollektorba (rekombinálódik).

A normál bipoláris integrált áramköröknek megvan az optimális technológiájuk. Most azonban azt vizsgáljuk, hogy hogyan lehet bipoláris tranzisztorokhoz jutni a ma szokásos CMOS környezetben, mégpedig úgy, hogy csak a CMOS technológia lépéseit használjuk fel. Erre két lehetőség is van, mindkét esetben a zsebben ülő MOS tranzisztorokhoz kapcsolódó parazita hatásokat kell kihasználni. 

A vertikális tranzisztor. A 2.2. ábrához kapcsolódva pnp-tranzisztor a példánk. Az emitter-bázis-kollektor tartományok szerepét itt a source, a zseb és a szubsztrát veszik át. Az új helyzetet a 2.3. ábra mutatja be. A kollektor kisebb soros ellenállás érdekében az emitter közelében csatlakozik.
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2.3. ábra. Vertikális pnp tranzisztor vázlatos felépítése

Az emitter (a source) magas adalékolású, tehát az emitter hatásfok jó lesz. A zseb mélysége nem nagy, ezért a transzport hatásfok is jó lesz. Szemben a pMOS tranzisztorral, ahol a ν-típusú zseb a legpozitívabb potenciálon van, a bázis az emitternél negatívabb potenciálra kerül, hogy az emitter-bázis átmenet kinyisson. A kollektornál van a probléma: ez ugyanis egyszer s mindenkorra a szubsztráttal, s ezáltal a negatív tápfeszültséggel van összekötve. Ezért csak emitter-követő áramkört lehet vele építeni.

A laterális tranzisztor. Ugyancsak a 2.2. ábrából indulunk. A térvezérlést adó vékony-oxidot és a gate elektródát elhagyjuk. A source-zseb-drain tartományok adalékolása megfelel a pnp tranzisztornak, sajnos az elrendezés geometriája nem ideális. A source-ból lett emitter minden irányba injektál kisebbségi töltéshordozókat, lyukakat, a bázisba. Az oldalirányba injektált lyukak felfogására a kollektorral körülvesszük az emittert. A lefelé injektált lyukak csak a bázisáramot növelik és a transzport hatásfokot rontják. Részarányukat az emitter átmé-rőjének minimalizálásával lehet csökkenteni. (Az emitter kerületéhez képest legyen minimá-lis a lefelé néző homlokfelület!) Ezt a felépítést a 2.4. ábra szemlélteti. Ha a CMOS rendszer p-zsebes, akkor természetesen npn tranzisztorokat lehet kialakítani.
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A CMOS félvezető technológia

A CMOS technológia is a félvezető technológia szokásos fotolitográfiai módszereivel dolgozik. A kristály felületére védő-oxid réteget növesztenek. Ezt bevonják a fotoreziszt lakkal, majd a kívánt geometriai alakzatokat egy megvilágított maszk segítségével ráviszik. A megvilágított részekről a lakkot eltávolítják, és ezeken a helyeken az oxidon ablakot marnak. Utána az oxidról a maradék lakkot is eltávolítják. Az ablakokon keresztül hozzá lehet férni a félvezető kristály felszínéhez adalékolás vagy kontaktálás céljából. Az adalékolásnál 3- ill. 5-vegyértékű atomokat (akceptorok és donorok) juttatnak be a félvezető kristályba szilárdtest diffúzióval vagy ion-implantációval. A kontaktálás vákuumban felpárologtatott alumínium-mal történik. A következőkben röviden bemutatjuk a CMOS tranzisztorokhoz vezető technológiai lépések sorozatát. Az egyes lépéseket ábrákkal szemléltetjük, de felhívjuk a figyelmet, hogy az ábrák általában több elemi művelet eredményét szemléltetik. 
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A választott példa π–adalékolású szubsztrátból indul, ahol a p-csatornás tranziszto-rokat n-zsebben helyezik el. Az első lépés ezen zsebek kialakítása a leendő p-tranzisztorok helyén, donor diffúzióval. A 2.5. ábra mutatja, ahogyan a donoratomok (foszfor) az oxidon fennakadnak, az ablakon viszont behatolnak a szubsztrátba és kialakul az n-zseb.
2.5. ábra. n-zseb készítése diffúzióval a p-tranzisztorok számára
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A következő fotolitográfiai lépésben a fotorezisztet úgy marják le, hogy a tranzisztorok helye takarva maradjon. A többi helyre vastag oxidot növesztenek. A vastag oxid részben befelé növekszik (2.6. és 2.7. ábra). 
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2.6. ábra. Fotoreziszt takarás az aktív területeken

2.7. ábra. a vastag oxid előállt, a rezisztet eltávolították
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Ezt követi a vékony oxid növesztése a leendő gate elektródák alá, ott, ahol nincs vastag oxid, amint az a 2.8. ábrán látható. A vékony oxid jóminőségű, nagyon stabil, egyenle-tes vastagságú (vékonyságú!) oxidréteg kell, hogy legyen.

2.8. ábra. Vékony oxid növesztés

A következő maszk a poliszilícium gate elektródáké. Ezek a legkeskenyebb csíkok (a papír síkjára merőlegesen), amelyek szélessége a tranzisztorok csatorna hosszúságát határozza meg. A gate többnyire n-típusú, arzén adalékolású polikristályos szilíciumból készül (2.9. ábra).

2.9. ábra. A poly-Si gate elektródák felvitele, a papír síkjára merőleges csík formájában

Ezután következik a tranzisztorok elkészítése két menetben. Először n+ implan-tációval (arzén) elkészítik az n-csatornás tranzisztorok source és drain zónáit, valamint a p-csatornás tranzisztorok zseb-(szubsztrát)-kontaktusait. Ehhez fotóreziszttel letakarják az aktív területek megfelelő részeit (2.10. ábra). 


2.10. ábra. Önillesztő arzén implantáció az n+ zónák létrehozására
Minthogy az implantációnak nagyon kicsi az oldalirányú szórása, a csatorna önillesztő módon jön létre, precízen a poliszilícium gate csík árnyékában (2.11. ábra). A zseb- (ill. szubsztrát-) kontaktusok alatt azért van szükség erős (elfajuló) adalékolásra, mert csak így lehet ott nem-egyenirányító kontaktust létrehozni.

2.11. ábra. Az n+ zónák létrejötte
Most a komplementer lépés következik: p+ implantáció bórral a p-csatornás tranzisztorok source és drain zónái, valamint az n-csatornás tranzisztorok szubsztrát-kontak-tusai számára. A következő fotoreziszt-lépés ennek a helyét jelöli ki (2.12. ábra).

2.12. ábra. Önillesztő bór implantáció a p+ zónák létrehozására
Az implantáció után eltávolítják a fotorezisztet, és ezzel a tranzisztorok elkészültek (2.13. ábra).

2.13. ábra. A p+ zónák létrejötte
Most már az összeköttetéseket kell megvalósítani a chip felszínére felpárologtatott alumínium réteg formájában. Ehhez legelőször síkba hozzák a felszínt egy üvegréteg (PSG) felhordásával (2.14. ábra).

2.14. ábra. A kristály felületét szintbe hozzák

A következő maszk a kontakt „ablakokat” jelöli ki, amint a 2.15. ábra mutatja. Ez a két példa-tranzisztor olyan helyen lesz, ahol a source és a bulk össze vannak kötve egymással, ezért lehet számukra közös kontaktust készíteni. Az ábra síkja előtt vagy mögött, ahol a tranzisztorok csatornája már véget ért, hasonló nyílások vannak a poliszilícium gate elektródák kontaktálására is.


2.15. ábra. Kontaktus-ablakok marása

Az alumíniumot a teljes felületre felpárologtatják vákuumban, kb. 1 µm vastagságban. Ezután következik a fotolitográfiai művelet, amely létrehozza a fotoreziszt-maszkot ott, ahol vezetékekre van szükség. A többi alumíniumot lemarják (2.16. ábra). Ezzel már – korlátozott formában – készen is lenne az integrált áramkör. A szintbeli kereszteződések elkerülésére azonban szükség van egy második fémrétegre is. Ehhez alkalmas szigetelő réteg felvitelével lefedik a chipet, és ezen a szigetelő rétegen lyukakat nyitnak azokon a helyeken, ahol a vezetékezés szintjét váltani akarják. Ezeket nevezik viá-nak. Ezt a második fémréteg felvitele és alkalmas lemarása követi. Így már elvileg minden vezetékezési problémát meg lehet oldani a chip felületén. Ez az egyszerű, két fémréteges CMOS IC technológia.


2.16. ábra. Kontaktálás és összeköttetések alumíniummal
A modern, nagybonyolultságú és igen nagy frekvencián működő integrált áramkö-röknél a két fémezési réteg nem elég – hasonlóan, mint a nyomtatott áramköri paneleknél sem. Ezért idővel kidolgozták a több-fémréteges technológiákat, először 3-4, újabban akár 8-54 rétegig is. Emellett bevezettek egy második poliszilícium réteget is, úgy, hogy kapa-citásokat többnyire a két poliszilícium réteg között szoktak létrehozni. Persze az így „felturbózott” technológiák ennek megfelelően drágábbak is, felhasználásuknál gazdasági szempontokat is mérlegelnek.
A tranzisztorok karakterisztikái

Inverziós nMOS tranzisztorok karakterisztikáit mutatja be az 2.17. ábra, éspedig a transzfer karakterisztikát a telítési tartományban, a kimenő karakterisztikát, valamint a küszöb(feszültség) alatti áramokra is kiterjesztett transzfer karakterisztikát logaritmikus léptékben.


2.17. ábra. nMOS tranzisztor karakterisztikái

E karakterisztikák a következő egyszerű közelítő összefüggésekkel írhatók le, (amelyek lényegében megfelelnek a ma már elavultnak tekintett Spice Level-2 modellnek).

A transzfer karakterisztika a telítéses tartományban, UGS > VT esetére:



ID = K·(W/L)(UGS – VT)2
A trióda tartományban az áram függ UDS-től  is:



ID = K·(W/L){2 (UGS – VT )UDS – UDS2}

Itt VT a küszöbfeszültség, W és L a csatorna szélessége és hossza, K pedig egy konstans:



K = µCox/2

ahol µ az elektronok mozgékonysága a csatornában, Cox pedig a vékonyoxid fajlagos kapacitása. Felhívjuk azonban a figyelmet, hogy a K konstans használata meglehetősen rugalmas. A felhasználás körülményeitől függően gyakran a kétszeresét (K=µCox) értjük alatta, más esetekben pedig, amikor a W/L viszony nem változik, azt is beleértjük.
A MOS tranzisztorok matematikai kezelése könnyebb és szemléletesebb a hatásos vezérlő-feszültség, röviden a hatásos feszültség segítségével:



Uh = UGS – VT
amely megmondja, hogy a gate feszültség mennyivel van a küszöbfeszültség fölött – tulajdonképpen ez a feszültség nyitja, vezérli a tranzisztort. Ezzel a karakterisztika egyenlete egyszerűbbé válik:



ID = K·(W/L)Uh2
A kimenő karakterisztika telítéses részében a csatorna a drain-nél elzáródik. A drain feszültség növelésével a kiürített réteg növekedése az effektív csatornahossz csökkenését eredményezi. Ez a csatornahossz-moduláció, amelynek az a következménye, hogy a drain áram enyhén növekszik. Minél rövidebb a csatorna, annál jelentősebb a csatorna-moduláció hatása, annál jobban növekszik a drain-áram a drain feszültség emelkedésével (rövidcsatornás effektus). Ezt a telítési tartományban az alábbi formulával vesszük figyelembe:



ID = K·(W/L)Uh2(1 + λUDS)
Itt a λ konstans reciprok feszültség (1/V) dimenziójú, 1/λ értéke 20-30V körül szokott lenni. Ezzel a karakterisztika olymódon alakul, hogy a telítéses tartomány ferde szakaszait kihosszabbítva azok a feszültség-tengelyt az UDS = (1/λ értéknél metszik.

Amint a 2.17. ábra harmadik karakterisztikája mutatja, az áram alakulása a VT küszöbfeszültség környezetében nem követi a négyzetes összefüggést, hanem a lezáródás helyett átmegy egy exponenciális karakterisztikába. Ez a küszöb alatti tartomány:
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Itt Ion a küszöbfeszültségnél folyó áram, n pedig egy 1,2 körüli konstans.

A karakterisztikát a bulk potenciálja is befolyásolja a VT küszöbfeszültség eltolása által (bulk hatás).

Az egyszerű négyzetes összefüggéseket a technológia és a modellezés korai fázisában alkották meg. 5-10 µm-es technológia mellett a csatorna rövidülés csak csekély mértékben módosította a karakterisztikát, így a kimenő karakterisztika jó közelítéssel lineáris volt. A technológia mai állása mellett ez már durva közelítés, ma többnyire a BSIM modelleket használják helyettük. Arra viszont nagyon jók, hogy a tervező segítségükkel az áramkör működését – éppen egyszerűségüknél fogva – jól át tudja tekinteni, és becsléseket tudjon tenni. Segítségükkel könnyen lehet kézzel, papíron közelítő számításokat felskiccelni, és az áramkör beállítását nagy vonalakban felvázolni. A tervező láthatja, hogy mely paraméterek változására érzékeny az áramkör, és ennek megfelelően készítheti elő a szimulációt. A többi már a jó minőségű modellekkel (és modellparaméterekkel) felszerelt szimulátor dolga. Ugyanez áll az itt következő kisjelű paraméterek munkapont-függésével kapcsolatos összefüggésekre is.
A tranzisztorok kisjelű (fizikai) helyettesítő képei

A kisjelű üzemmód definíciója: váltakozóáramú (AC) üzemben az eszköz karakterisz-tikáját egy adott egyenáramú (DC) munkapont környezetében vezéreljük ki. Kisjelű üzemről akkor lehet beszélni, ha eben a tartományban a karakterisztika görbülete elhanyagolható, és a karakterisztika kihasznált szakasza a munkapontbeli deriválttal helyettesíthető (linearizálás).
A kisjelű helyettesítő képek egyik válfaját a működés fizikájára és a karakterisztika egyenletekre alapozva lehet felépíteni. Alacsony frekvencián (0 Hz-en!) az elemeket többnyire a karakterisztika egyenletek (parciális) deriváltjai szolgáltatják.

MOS tranzisztorok esetében a bemenet szakadás. A kimenetet a bemenő feszültséggel vezérelt áramgenerátor hajtja, amit a kimenő karakterisztika véges meredekségéből eredő vezetés (nem ideális áramgenerátor) terhel. Egy ilyen egyszerű helyettesítő kép látható a 2.18. ábrán, ahol már a terhelő ellenállás csatlakoztatása is be van jelölve. 

A négyzetes transzfer karakterisztikára valamint a λ csatornarövidülési tényezőre támaszkodva a gm meredekség és a gd kimenő vezetés analitikusan meghatározhatók:
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vagy másképpen rendezve:
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A kimenő vezetés:


gd = λ ID
A fokozat erősítése pedig:


[image: image4.wmf]L

d

m

R

g

g

A

/

1

+

-

=


Amennyiben a bulk nincs összekötve a source-al, úgy a bulk hatást is figyelembe kell venni egy ubsgmb nagyságú vezérelt áramgenerátorral a kimenő körben. gmb értéke gm 30-40%-a körül szokott lenni.
A nagyfrekvenciás működést a tranzisztorban kialakuló kapacitások határozzák meg, ezeket a 2.19. ábra szemlélteti.

2.19. ábra. Kapacitások a MOS tranzisztorban

· CGS  (
Kapacitás a gate és a vezető csatorna között, amely lényegében a source-al van összekötve. Ez a legnagyobb értékű, terheli a bemenetet.

· CGD (
Kapacitás a gate és a drain valamint a kiürített csatornaszakasz között. Kisértékű, szórt kapacitás jellegű, áramköri szerepe azonban a Miller-hatás miatt jelentős, mint bemeneti terhelés valamint visszacsatolás.
· CGB (
Kapacitás a gate és a bulk között. Kisértékű, szórt kapacitás jellegű.

· CSB  (
A source és a bulk közötti kiürített réteg kapacitása.

· CDB  (
A drain és a bulk közötti kiürített réteg kapacitása.

Ezek a kapacitások mind munkapont-függőek.

Kisjelű erősítők általános tulajdonságai, négypólus helyettesítő képek

A 2.20. ábrán egy „általános erősítő” és környezete látható: a bemenetet egy generátor hajtja, a kimenetet terhelés zárja le. Ha a rendszer linearizálható, akkor a működést kisjelű üzemben vizsgálhatjuk. Ilyenkor az erősítőket belső felépítésüktől elvonatkoztatva fekete dobozként kezelhetjük. Viselkedésüket elméletileg négy független paraméterrel tudjuk leírni. Ezek az erősítőnek az erősítési és terhelési tulajdonságait adják meg mindkét irányban. A paramétereket célszerű olymódon definiálni, hogy azok:

· illeszkedjenek az impedancia-viszonyokhoz,

· legyenek lehetőleg kevéssé munkapont-függőek,

· legyenek könnyen mérhetők.

Kisjelű paraméterekkel számolhatunk tetszőleges négypólus (kétkapu) esetén. A hálózatel-mélet alapesetben hatféle paramétercsoportot definiál: impedancia (z), admittancia (y), hibrid (h), inverz hibrid, lánc és inverz lánc paramétereket (továbbá az ún. reflexiós vagy scattering (s) paramétereket a mikrohullámú áramkörökhöz). Bipoláris tranzisztorok esetében a fejlődés korai szakaszában a h paramétereket használták:



ube = h11ib + h12uce


ic   = h21ib + h22uce
Az üzemi frekvencia növekedtével nagyfrekvenciás tranzisztoroknál áttértek az y paraméterekre, mert azokat könnyebb volt mérni:



ib = y11ube + y12uce


ic = y21ube + y22uce
Extrém magas frekvencián (GHz-es tartomány) az áthaladó és visszavert teljesítményekre alapozó s (szórási) paramétereket használják, minthogy ott azokat könnyebb mérni:



r1 = s11a1 + s12a2


r2 = s21a1 + s22a2
Itt a1 és a2 a négypólusba (kétkapuba) belépő feszültséghullám, r1 és r2 pedig a visszavert feszültséghullámok.
MOS tranzisztorok esetén, ha nem extrém magas frekvenciákról van szó, jól használható a 2.18. ábra egyszerű helyettesítő képe, kapacitásokkal kiegészítve.
Az erősítőket szokás impedancia-viszonyaik szerint osztályozni.

1. Ha a bemenő impedancia nagy és a kimenő impedancia kicsi, akkor feszültségerősítőről beszélhetünk. Ezek fontos jellemzője a feszültségerősítési tényező, röviden az erősítés:



Au = ΔUki /ΔUbe = uki/ube
Ide tartoznak többek között a műveleti erősítők (operational amplifier, OPA vagy OpAmp), amelyek erősítése (alacsony frekvencián) végtelen, ill. azt közelíti.

2. Ha a bemenő impedancia nagy és a kimenő impedancia is nagy, akkor transzkonduktancia erősítőről (operational transconductance amplifier, OTA) van szó, ennek jellemző paramétere a meredekség:



gm = ΔIki / ΔUbe = iki/ube
3. Ha a bemenő impedancia kicsi, a kimenő impedancia pedig nagy, akkor ez az áramerősítő esete, amelyet az áramerősítési tényező jellemez. Ennek tipikus példája a bipoláris tranzisztor földelt emitteres kapcsolásban:



β = ΔIki / ΔIbe = iki/ibe
4. A negyedik változat, amikor mind a bemenő, mind a kimenő impedancia alacsony, az extrém nagyfrekvenciás technikában fordul elő. Itt többnyire teljesítményerősítéssel számolunk, és a rendszert a szórási (s) paraméterekkel írjuk le (pl. földelt bázisú erősítő).

5. Itt említjük meg, hogy vannak „degenerált” erősítők is, amelyekkel konstans (referencia) feszültséget valamint áramot állítunk elő. Ezek extrém paraméterekkel rendelkeznek, minthogy a kimeneti jellemzőjük (akár áram, akár feszültség) nem változhat sem a bemenet (többnyire tápfeszültség), sem pedig a terhelés változásainak hatására.

Tranzisztoros erősítő alapkapcsolások

Az alábbiakban a MOS tranzisztorok három alap erősítő kapcsolását adjuk meg. Ezek ugyan működőképes áramkörök, amelyek szemléltetik a működés mechanizmusát, de alapjában véve a diszkrét áramköri technikára bazíroznak. Integrált áramköri megvalósítá-sukkal és sajátságaikkal a következő szakasz foglalkozik.

2.21. ábra. Közös source-os erősítő kapcsolás
MOS tranzisztor földelt (közös) source-os kapcsolásban. Az áramkört a 2.21. ábra mutatja, a hozzátartozó helyettesítő képet a 2.18. ábrán már bemutattuk, a fokozat erősítését itt megismételjük:



A = –gm /(gd + 1/RL)

Ez a legegyszerűbb alap-erősítő, a bemenetet nem terheli, kimeneti impedanciája magas. Érdemes két speciális esetre külön felhívni a figyelmet. Viszonylag nagy terhelés, azaz kis RL mellett gd elhanyagolható, és akkor



A = –gmRL
A másik eset ennek a fordítottja. Nagyobb RL nagyobb erősítést jelent. Ha RL a végtelenhez tart (amit nem egy nagy értékű ellenállással, hanem áramgenerátor terheléssel lehet megvalósítani), akkor megkapjuk az elérhető maximális erősítést:



AMax = –gm/gd 

MOS tranzisztor közös gate-es kapcsolásban. Az áramkört és a hozzátartozó helyettesítő képet a 2.22. ábra mutatja. A bulk össze van kötve a source-al (ez IC-ben feltételez egy önálló p- zsebet). A bemenő impedanciája kicsi, viszont a bemenet jól el van választva a kimenettől, ez kedvező nagyfrekvenciás alkalmazásoknál.

2.22. ábra. Közös gate-es erősítő és helyettesítő képe

A helyettesítő kép alapján meghatározható az erősítés és a bemenő vezetés. Tájékoz-tatásul megadjuk az „ökölszabályként” használható közelítéseket is, ha RL és gd elég kicsi:
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Source követő (közös drain) kapcsolás. Az áramkört és a hozzátartozó helyettesítő képet a 2.23. ábra mutatja. A bulk össze van kötve a source-al (ez IC-ben feltételez egy önálló p- zsebet). A meghajtót nem terheli, kimenő vezetés tekintetében a helyzet hasonló, mint a földelt gate-es erősítő bemenő vezetésénél. Erősítése közel egységnyi, kimenő impedanciája kicsi.


2.23. ábra. Source követő és helyettesítő képe

A helyettesítő kép alapján meghatározható az erősítés és a kimenő vezetés:
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2.3. Részáramkörök

MOS tranzisztor és áramgenerátor két kombinációja

Legelőször áramgenerátorral összekapcsolt nMOS tranzisztor viselkedését vizsgáljuk meg kétféle elrendezésben, amelyeket a 2.24. ábra mutat be, kiegészítve a tranzisztor karakterisztikájával. A baloldali áramkör nem más, mint egy közös source-ú erősítő, ideális, áramgenerátoros munkaellenállással. Ilyen körülmények között a kisjelű feszültségerősítési tényező maximális:



AMax = ∆Uki/∆Ube = –gm/gd

2.24. ábra. nMOS tranzisztor két speciális áramköri környezetben

A karakterisztika mutatja, amint a konstans áramú munkaegyenesen  a munkapont a gate feszültség változásának hatására elmozdul. A négyzetes karakterisztikára és a λ csatorna-rövidülési tényezőre támaszkodva meg lehet határozni AMax-ot, amelyről kiderül, hogy csak az adott munkapontban tekinthető maximálisnak, egyébként munkapontfüggö:



gm = dId/dUgs = 2K·(W/L)·Uh = 2ID/Uh 



gd = λID
Ezekből:        │AMax│= gm/gd = 2/(λUh)         vagy átrendezve       
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Tipikus értékekkel becsülve: ha λ=0,05 [1/V] és a hatásos nyitófeszültség Uh=0,4V, akkor a maximális erősítés százszoros lehet.

A jobboldali kapcsolás csak egy, a későbbiekben felhasznált részáramkör, a kaszkód struktúra, amelyik azt kívánja szemléltetni, hogy hogyan hat vissza a drain feszültség változása a source körére, amikor a tranzisztorra konstans áramot kényszerítünk. A source-ra kényszerített IG áram jelenik meg a drain körében is, így ugyanaz a karakterisztika és munkaegyenes érvényes. Ha a kimeneten alkalmazott ΔUD feszültségváltozás hatására az áram nem változhat, akkor a gate-source feszültség illeszkedik az új helyzethez egy ΔUS változással. A közös ábra alapján nyilvánvaló, hogy a két változás aránya itt is AMax, de itt ez azt jelenti, hogy a tranzisztor a kimenetén levő feszültségváltozást ennyivel csillapítva adja tovább a bemenet (source) felé.

Ezen elrendezéssel kapcsolatban érdemes felhívni a figyelmet egy gyakran előforduló szemléletbeli hibára. A kezdő tervező hajlamos az eszközök karakterisztikáját az áramköri környezettől függetlenül szemlélni. A jelen helyzetben ez azt jelentené: ha a drain feszültségét megnöveljük, akkor – bár csekély mértékben – emelkedik a drain árama. Ez igaz is, ha a tranzisztort feszültséggel hajtjuk meg. De csak akkor. Itt viszont az áramköri környezet egészen más: a tranzisztort áramgenerátor hajtja, tehát az áram nem változhat. Akkor viszont UGS-nek kell alkalmazkodni a változó környezethez azzal, hogy lecsökken. 

Hasonló hiba az is, amikor a tranzisztor karakterisztika egyenletét „önállósítjuk”. Ha csak a matematikai formulát nézzük:






ID = K·(W/L)·Uh2
Növeljük meg áramkörünkben a W/L arányt a kétszeresére azzal, hogy a csatorna szélességét megduplázzuk. Mi történik? A fenti formula szerint a drain áram is megduplázódik. Valóban így történik, ha a tranzisztort kis impedanciájú feszültségforrás hajtja. De a fenti példában az áramot kényszerítjük, az tehát nem változhat. Helyette az Uh hatásos feszültség csökken 
[image: image10.wmf]2

-ed részére. Természetesen az áramkör impedancia viszonyai-tól függően közbenső egyensúlyi helyzetek is kialakulhatnak. Lényeges tehát, hogy az eszközök viselkedését mindig az áramköri környezetükkel együtt kell vizsgálni.

Áramtükrök

Az áramtükör az egyik leggyakrabban használt analóg funkcionális egység. Sokféle változata létezik, alapkapcsolása a 2.25. ábrán látható. Egyszerű esetben a két tranzisztor csatorna aránya (W/L) azonos, és akkor a tükrözési arány, (IM/IR) egységnyi, a két áram első közelítésben megegyezik. (A továbbiakban, ha külön nincs megadva, mindig egyforma tranzisztorokat tételezünk fel.) A két tranzisztor közös UGS gate-feszültségét a baloldali ágban átfolyó IR referencia áram határozza meg, és ez jut természetesen e tranzisztor drain-jére is. (Ezt a kétpólusnak kapcsolt tranzisztort nevezik MOS diódának, mert karakterisztikája a diódáéra emlékeztet.) Amennyiben a jobboldali tranzisztornak is ekkora a drain-feszültsége, úgy a szimmetria ideális, és IM=IR. 


Ez azonban egyáltalán nem tipikus. A kimenet feszültsége változhat, hiszen ezt az áramkört olyan helyre építjük be, ahol feszültségtől független konstans áramra van szükség. Ezzel szemben itt érvényesül a tranzisztor kötött UGS gate-feszültség melletti kimenő karakterisztikája, amely a csatorna rövidülés következtében gd=λIM vezetéssel rendelkezik. Az áramtükör kimenete tehát áramgenerátor, de nem ideális, hanem gd vezetés terheli, legalábbis a tranzisztor telítéses tartományában, ahol UDS>Uh. Ez alatt, a trióda-tartományban, a karakterisztika lekanyarodik és az origó felé tart, itt a viselkedés már nem is tekinthető áramgenerátornak.

Ha ez a gd nem elegendően kicsi, akkor valamilyen fogással gondoskodni kell csökkentéséről, azaz az áram konstans értéken való tartásáról. Erre a legegyszerűbb megoldás az lenne, ha a kimeneti tranzisztor source-körébe egy ellenállást iktatnánk be. Ezzel azonban elrontjuk az áramkör „tükör”-tulajdonságát. A kimenő vezetés ugyan csökken, de az IM/IR arány többé nem lesz konstans. 

Jó megoldás viszont a kaszkód struktúra alkalmazása. A 2.24. ábra mintájára a kimenő tranzisztorral sorbakötünk egy második tranzisztort, amelynek a gate-jét fix potenciálra kötjük. Ezt az „emeletes” elrendezést a 2.26. ábra mutatja. A második tranzisztor UG2 gate feszültségét legegyszerűbben a bemenő tranzisztorral sorba-kapcsolt, ugyancsak MOS-diódának kötött tranzisztorról vehetjük. 
Az alsó tranzisztor (nagyjából) konstans árammal hajtja meg a felsőt. Amint láttuk, a konstans árammal hajtott tranzisztor a drain-feszültség változásait AMax=gm/gd arányban leosztva adja tovább a source körbe. Ez a lecsökkent feszültségváltozás ugyanilyen arányban kisebb áramváltozást hoz létre az alsó tranzisztor drain-körében, ami azután kijut a kaszkód áramtükör kimenetére. Így ott a gki kimenő vezetés AMax arányában kisebb, mint az egyszerű áramtükörnél volt:




gki ≈ gd/AMax = gd2/gm 

(A helyettesítő képek alapján kiszámítható precíz végeredmény ettől csak kevéssé tér el, a levezetést az olvasóra bízzuk! Itt gm a felső tranzisztor meredeksége. Értéke függ attól, hogy ez a tranzisztor önálló zsebben van-e, vagy ha nem, akkor figyelembe kell venni a bulk potenciáljának – esetünkben –UD1 – a befolyásolását is.)

Szót kell azonban ejteni az áramtükrök kimenő feszültség tartományáról is, hiszen a kimenet, mint áramgenerátor, ideális esetben feszültség-független (kellene legyen). Ez természetesen mindig csak meghatározott keretek között valósul meg, esetünkben a kimenő feszültség minimuma az érdekes, amely alatt az áram már csökkenni kezd. Felfelé a letörés, ill. a tranzisztorokra megadott UDSMax a határ.
Láttuk, hogy az egyszerű áramtükör kimenete egy MOS tranzisztornak egy adott gate feszültséghez tartozó karakterisztika görbéje, amely csak a telítési tartományban ad konstans áramot. A telítés határa viszont egyenlő a hatásos feszültséggel:



UDsat = UGS – VT = Uh 

Így tehát az egyszerű áramtükör minimális kimenőfeszültsége éppen az őt vezérlő hatásos feszültség. Ez alkalmas méretezéssel beállítható 150-200 mV-ra, tehát elég alacsony értéken tartható.

Más a helyzet a 2.26. ábra kaszkód áramtükrénél. A két sorbakapcsolt MOS diódára belátható, hogy a feszültségűk duplázódik: UG2=2UGS1. Az elrendezés szimmetriájából következik, hogy az alsó tranzisztor UD1 drain feszültsége megegyezik UGS1-el, ez azonban megfelel (VT + Uh)-nak. A felső tranzisztorra viszont érvényes, hogy telítéséhez minimum Uh feszültségre van szükség, így tehát a minimális kimeneti feszültség:



UMin = VT + 2Uh
Szemben az egyszerű áramtükörrel, 1V körüli küszöbfeszültséget feltételezve, itt a minimális feszültségre lényegesen magasabb érték, cca. 1.5V adódik, ami, különösen alacsony tápfeszültségű rendszerekben, nehezen elfogadható. 

Ezen azonban lehet segíteni. Az alsó tranzisztor ugyanis a minimális Uh feszültség helyett az UD1 drain feszültséget kapja, tehát VT-vel többet a minimumnál, amire nincs feltétlen szükség. Ezért lecsökkentjük a felső tranzisztor UG2 gate-feszültségét, 2UGS1-ről 


UGS1 + Uh = VT + 2Uh
értékre.

Ha a bemeneti referencia-áramot megismételjük egy másik áramtükörrel, és átfolyatjuk egy négyszeres csatorna-hosszúságú MOS-diódán, azon éppen ekkora feszültség fog esni. Ez az áramkörnek további három tranzisztorral való kibővítésével jár, ennyibe kerül, hogy a minimális kimeneti feszültséget levigyük 2Uh-ra. A kibővített áramkör a 2.27. ábrán látható.

2.27. ábra. Feljavított kaszkód áramtükör

Itt T1, T4 és T5 az eredeti kaszkód áramtükör elemei. T2 járulékos áramtükör, amely megismétli IR-t. Ezt aztán a T6 és T7 p-csatornás tranzisztorokból álló áramtükör fordítja vissza és küldi át T3-on, amely négyszeres csatornahosszával előállítja a kívánt 



UG2 = VT + 2Uh 

gate-feszültséget T5 számára. (Ez „ideálisan passzentos” méretezés, a gyakorlatban célszerű a biztonság kedvéért T3 csatornahosszát 5-6-szorosra beállítani.)

Ezen a helyen újabb lehetőség nyílik arra, hogy megmutassuk, mennyire vigyázni kell az áramkörök mechanikus szemléletével. A 2.27. ábrán T4 az áramtükör aktív, tükröző tranzisztora, T5 feladata pedig T4 leárnyékolása UD2 változásaival szemben. Ha valaki csak az árnyékoló hatást szeretné szimulációval vizsgálni, és ezért T4 helyébe egy áramgenerátort tenne, meglepő szimulációs eredményeket kapna, amennyiben UD2 csökkentésekor UD1 negatívba menne, miközben IM konstans maradna. A magyarázat egyszerű: ha UD2 csökken, T5 növeli a gate-source feszültséget azáltal, hogy UD1-et negatív irányba tolja. Az igazi áramkörben ezzel csökken, elfogy T4 drain-feszültsége, így árama is csökken, egészen nulláig. Ezzel szemben az áramgenerátor ideális eszköz, nem érdekli, hogy milyen potenciál van a sarkain, tartja az áramot, miközben UD1 akár nulla alá is mehet, ami persze fizikai képtelenség.

Az itt bemutatott kaszkód áramtükrök csak kiemelt példák az áramtükrök feljavítá-sára. Többé-kevésbé hasonló módon megkonstruált változatból több (sok!) is van, részletes leírásuk az irodalomban megtalálható.

Aktív terhelő-ellenállás
Integrált áramköri környezetben az erősítőket legtöbbször aktív terhelő ellenállással látjuk el. Egyrészt, az ellenállás drága, mert nagy helyet foglal el. Másrészt, nagy erősítéshez nagy értékű ellenállás kellene, amin a munkaponti egyenáram túl nagy feszültségesést hozna létre, ami nem férne bele a tápfeszültség adta keretbe.

Az aktív terhelés nem más, mint egy áramgenerátorként használt tranzisztor, illetve annak a véges kimenő vezetése. Ezt a szokásos módon áramtükör formájában realizáljuk. Az áramkört, a hozzátartozó karakterisztikát valamint az erősítő kisjelű helyettesítő képét a 2.28. ábra szemlélteti.

Érdemes közelebbről megvizsgálni az összetett karakterisztikát, amely mindkét tranzisztornak a DC munkapontra vonatkozó karakterisztika görbéjét tartalmazza: az nMOS-ét mint aktív erősítő elemét valamint a pMOS-ét mint aktív terhelését. Ez utóbbit, mint munkaellenállást, a tápfeszültségtől visszafelé rajzoljuk. A munkapontot a tápfeszültség felére választjuk, a két görbe ott metszi egymást. Alkalmas méretezéssel CMOS környe-zetben el lehet érni, hogy a két tranzisztor (az erősítő és a terhelés) karakterisztikája közel egyforma legyen, így ezt most feltételezzük. Ez a vizsgálódást valamelyest egyszerűsíti, de nem szükséges feltétel.


2.28. ábra. Erősítő aktív terheléssel: kapcsolás, karakterisztika,

kisjelű helyettesítő kép

Minthogy a két görbe igen lapos szögben metszi egymást, az nMOS tranzisztor gate-feszültségének kis változása is a munkapont erős eltolódásával jár, hasonlóan a 2.24. ábrán látottakhoz is. Ebből két következtetés vonható le:

· Kis feszültségváltozás a gate-en  –  nagy feszültségváltozás a drain körében, tehát a fokozat erősítése nagy lesz.

· A munkapont helyzete érzékenyen reagál a gate feszültségére, tehát a munkapont beállítása kényes kérdés, amire oda kell figyelni.

Az erősítést az ábrán látható kisjelű helyettesítő kép segítségével könnyű meghatározni. A terhelő ellenállás a pMOS kimenő vezetése, ami a jelen közelítés szerint megegyezik az erősítő tranzisztoréval, eszerint



A = gm/(gdn + gdp) ≈ gm/2gd
Ez az ideális esetre vonatkoztatott AMax fele. A karakterisztika vizsgálata azt is megmutatja, hogy itt még meglehetősen nagy kimenő váltófeszültségek esetén is teljesül a kisjelű üzem feltétele – mindaddig, amíg mindkét tranzisztor telítésben dolgozik. A telítéses tartomány határa pedig ott van, ahol UDS eléri az Uh hatásos vezérlőfeszültség értékét. Eszerint kivezérléskor a kimenő váltófeszültség pillanatértéke mindkét irányban Uh erejéig megközelítheti a tápfeszültséget (rail-to-rail működés). Így, ha maximális kivezérelhetőségre törekszünk, akkor kis Uh beállítására van szükség, ami – az áram-követelmények betartása mellett – nagy W/L viszonnyal oldható meg. Sajnos a modern tranzisztoroknál a rövidcsatornás effektusok miatt a kimenő karakterisztika nem olyan szép lineáris, mint a level-2 modellben. Ezért a gd kimenő vezetés erőteljesen függ a drain feszültségétől, és ennek következtében az erősítő átviteli karakterisztikája görbül.

A munkapont-beállítással itt nem kívánunk részletesen foglalkozni. A terhelő tranzisztor áramát, amint a 2.28. ábra is mutatja, áramtükörrel lehet jól beállítani. Az erősítő tranzisztor áramát tulajdonképpen ugyanerre az értékre kell beállítani ahhoz, hogy a munkapont a tápfeszültség feléhez kerüljön. Ezt lehet ugyancsak áramtükörrel, vagy valamilyen visszacsatolással megoldani. Ehhez a kérdéshez a műveleti erősítőnél még vissza fogunk térni.

3. Erősítők

Ebben a szakaszban az erősítők számtalan változatából néhány alap-formát ismertetünk. A legegyszerűbb változatot a 2.21. ábrán már felvázoltuk, ennek a CMOS környezetben használatos formáját pedig a 2.28. ábrán lehet látni, aktív terhelő-ellenállással. Most ennek a kaszkód fokozattal kibővített két változatát (teleszkóp és folded) fogjuk bemutatni, majd az ellenütemű (push-pull) erősítők széles táborából a legegyszerűbbet, az invertert vizsgáljuk meg. A szakaszt a gyakran alkalmazott különféle differenciális bemenetű áramkörök alapját képező differenciál-erősítő fokozat leírása zárja.

3.1. Kaszkód erősítők

Erősítők rendszeresen visszatérő problémája a kapacitív visszahatás a kimenetről a bemenetre, amely ott a Miller-hatás következtében megsokszorozott terhelés gyanánt jelentkezik. Ezt a jelenséget a 3.1. ábra szemlélteti. Az erősítő fázist fordít, (A tehát pozitív szám, értéke néhány száztól néhány ezerig terjedhet, ezért kis CV is jelentős terhelést vihet be a bemenetre. A probléma még súlyosbodhat hangolt erősítőknél, mert ott a fázisviszonyok az üzemi frekvenciasávban gyorsan változnak, és kedvezőtlen esetben a visszahatás gerjedékenységet is okozhat.


A visszahatás csökkentése tehát mindenképpen kívána-tos. Ezt azzal lehet megvalósítani, ha a bemenet és a kimenet közé beiktatunk egy földelt gate-es fokozatot, amely (lásd 2.24. ábra!) a kimeneti feszültség változásokat erős csillapítással engedi át a bemenet felé. 

Ezzel megkapjuk a kétfokozatú kaszkód erősítőt, annak is a teleszkóp változatát (3.2. ábra). Ezt az áramkört a kisjelű helyettesítő képek felrajzolása nélkül is meglehetősen jó közelítéssel ki lehet értékelni, kivált, ha itt is az „egyforma tranzisztorok” egyszerűsítést alkalmazzuk. 

Az első fokozat terhelése a második, közös gate-es fokozat bemenő vezetése, ami gm. Így az erősítés:



A1 = u1/ube ≈ (gm/gm= (1

Ezzel a bemenetet terhelő Miller-kapacitás a tranzisztor CGD visszahatási kapacitásának mindössze kétszerese lesz.

A második fokozat erősítésével kapcsolatban visszanyúlunk a 2.26. ábra kaszkód áramtükréhez, ahol megmutattuk, hogy az „emeletes” tranzisztor kimenő vezetése, gd2/gm lényegesen kisebb, mint gd, ezért elhanyagoljuk. Az áramot az első fokozat tranzisztora határozza meg ( ubegm ( és ez már csak az aktív terhelő pMOS drain-jébe folyik bele, amelynek a kimenő vezetése gd. Az első tranzisztor fordít fázist, a második nem, így tehát a teljes erősítés:



A = uki/ube ≈ (gm/gd = AMax 

Csak az erősítés nagyságát nézve nincs akadálya, hogy az aktív terhelést képező áramtükröt is „emeletesre” képezzük ki, így a kimenet vezetése 2gd2/gm lenne, és az erősítés AMax2/2-ig emelkedhetne. Ez azonban csak akkor igaz így, ha a terhelésnek nincs rezisztív komponense. Ha a terhelés kapacitív, akkor viszont vizsgálandó az igen kis kimenő vezetés és a terhelő kapacitás által meghatározott τ = C/g időállandó hatása az adott környezetben.

Munkapont-beállítás tekintetében a helyzet lényegében ugyanaz, mint a 2.28. ábra erősítőjénél. Az egyenáramú viszonyok körül van azonban még egy nehézség, éspedig a feszültség-eloszlás. A 3.2. ábra erősítőjében három tranzisztor is dolgozik sorba kapcsolva. Mindhárom a telítési tartományban működik, a source és a drain között tehát minimálisan szükség van Uh hatásos vezérlő feszültségre. Ezekhez jön még a felerősített kimenő jel csúcstól csúcsig terjedő feszültségtartománya valamint egy kis biztonsági tartalék. A tápfeszültség minimális értéke ezeknek az összege lehet. Bár nincsenek direkt sorbakötve, de a tranzisztorok gate-source feszültsége (VT + Uh) nagyságú, és velük még sorba kapcsolódnak munkapont-beállító elemek.

Mindezek együtt oda vezetnek, hogy alacsony tápfeszültség mellett a feszültség-elosztás egyre nehezebb. 5V tápfeszültség mellett sem könnyű a helyzet, de az újabban szokásos 3,3V már nincs messze a megvalósíthatóság határától, pedig sok telepes berendezésben ennél jóval kisebb tápfeszültséget alkalmaznak. 

A kaszkód erősítőnek az un. folded (összehajtott) változata nem sokat enyhít ezeken a gondokon, viszont azzal az előnnyel rendelkezik, hogy a kimenet és a bement DC szintje nincs messze egymástól, alkalmas méretezéssel azonosak is lehetnek. A kapcsolási rajz a 3.3. ábrán látható. Itt a második, közös gate-es fokozat PMOS formájában van megvalósítva. P-típusú szubsztrát esetén kedvező lehet, hogy önálló n-típusú zsebbe lehet elhelyezni, és akkor a bulk-ot a source-al össze lehet kötni. 


3.3. ábra. Folded kaszkód erősítő
Az áramtükör 2IB munkaponti egyenárama megoszlik a két aktív tranzisztor között (50-50% nem kötelező). Ideális esetben az áramtükörnek nulla a differenciális vezetése (gd), de mindenképpen sokkal kisebb, mint a kaszkód fokozat gm bemenő vezetése. Ezért az első fokozat által generált váltakozó áram a kisebb ellenállás (azaz a nagyobb vezetés) útját választva „visszafordul” a föld felé és lényegében teljes egészében a második fokozat source-ába folyik be, éppúgy, mint a teleszkóp változatnál. Ez egyúttal azt is jelenti, hogy az erősítést itt is ugyanúgy lehet meghatározni. Az RL terhelés lehet itt is áramtükör, vagy hangolt erősítő esetében rezgőkör – kívülről rákapcsolva.
3.2. Az inverter, mint erősítő
Digitális rendszerekben az inverter transzfer karakterisztikájának a két szélső helyzetét használják ki. Analóg alkalmazásban viszont a karakterisztika középső részén található meredek átmeneti rész az, amit erősítőként használunk. A kapcsolás és a karakterisztika a 3.4. ábrán láthatók.


A munkapontot a nagy értékű R ellenállás állítja be. Értéke nem kritikus, ezért ide egyszerű megnyomott diffúziós ellenállást is lehet tenni. Nyugalmi állapotban rajta áram nem folyik, ezért mindkét sarkán ugyanaz a VDD/2-t közelítő U0 feszültség jelenik meg. Ha gondolatban rövidzárral helyettesítjük, azonnal látható, hogy itt a tápfeszültség két sarka közé kapcsolt sorbakötött n- illetve p-típusú MOS diódával van dolgunk. A nyugalmi munkapont (U0 és I0) meghatározásához az 3.5. ábrán megrajzoltuk a két eszköz karakterisztikáját közös koordinátarendszerben, nulla és VDD között, egymással szembehelyezve (az egyik MOS dióda kölcsönösen a másik „munkaellenállása”).

3.5. ábra. A nyugalmi munkapont meghatározásához

Ha sikerül elérni azt, hogy a két dióda karakterisztikája csak a küszöbfeszültség értékében különbözik, akkor könnyű dolgunk van, mert mindkettőre egyforma hatásos feszültség jut:



Uh = (VDD – VTn – VTp)/2

és akkor



U0 = VTn + Uh = (VDD + VTn – VTp)/2 = VDD/2 + (VTn – VTp)/2

A karakterisztikák K konstansának ismeretében I0 is közvetlenül meghatározható. (Ha a két tranzisztor K konstansa nem egyforma, akkor a számítás egy kicsit komplikáltabb.)

Az erősítő működésének vizsgálatához a karakterisztikákat másképpen rajzoljuk meg. Ehhez visszautalunk a 2.28. ábrához. Ott a p-csatornás tranzisztor csak munkaellenállás volt, amelyet egyetlen karakterisztika görbe reprezentált. Az nMOS tranzisztort vezéreltük, ezért annak a karakterisztikája a vezérlés függvényében fel-le tolódott, ami a két görbe metszésének (a pillanatnyi munkapontnak) a vízszintes eltolódását eredményezte. Itt ehhez képest tulajdonképpen csak annyi a változás, hogy most a pMOS tranzisztor is vezérlést kap, ezért az ő karakterisztikája is elmozdul, de ellenkező irányban. Ezt a helyzetet szemlélteti a 3.6. ábra. Nyugalmi állapotban a két középső görbe érvényes, metszéspontjuk kiadja az (U0,I0) munkapontot. Vezérlés közben ha ΔUBE pozitív, akkor az nMOS tranzisztor jobban kinyit, karakterisztikája felfelé tolódik. Ugyanekkor a pMOS tranzisztor viszont kisebb áramot fog vezetni, az ő görbéje lefelé tolódik. A két hatás összeadódik, a metszéspont balra tolódik, ΔUKI negatív, hiszen az inverter fázist fordít. Ugyanez érvényes ellenkező irányban is.


3.6. ábra: Inverter erősítő karakterisztikája

A karakterisztikákat vizsgálva megállapítható, hogy a működés addig (közelítően) lineáris, amíg mindkét tranzisztor a telítési tartományban van, azaz ahol a metszéspont még az egyenes szakaszokra esik. A 3.5. ábrával összehasonlítva kiderül, hogy ezt a tartományt az U0 nyugalmi munkapont két oldalán a küszöbfeszültségek határolják, mivel a négyzetes közelítésben a kimenő karakterisztika görbéje a trióda tartományban megegyezik a transzfer karakterisztikával, de 180°-al elforgatva.

Láthatóan itt két aktív eszköz dolgozik össze, amelyeket, jóllehet ugyanaz a bemenő-jel, de ellenütemben vezérel. Az egyiknek növekszik az árama, a másiké csökken, de hatásuk összeadódik – kisjelű szemlélettel nézve a két eszköz által létrehozott kisjelű váltakozó áram összegződik, együtt hajtja a kimenetet. Ennek megfelelően módosul a 2.28. ábrán feltüntetett kisjelű helyettesítő kép (3.7.ábra).


3.7. ábra: Inverter erősítő kisjelű  helyettesítő képe

Szemben az egyszerű erősítővel, az erősítés képletébe bekerül a p-tranzisztor meredeksége, gmp is. Igazi komplementer páros esetében így az erősítés megkétszereződik és AMax-ra adódik.

Ez az áramkör az ellenütemű (push-pull) erősítőknek csak egy nagyon egyszerű példája. Ebben a formájában előszeretettel alkalmazzák nem-integrált környezetben is, amennyiben a diszkrét környezetbe beépítenek egy inverterekt tartalmazó (SSI, small scale integration) alkatrészt, majd a kiválasztott inverter be- és kimenete közé elhelyezik a munkapontot beállító ellenállást. Az így kapott erősítőt kondenzátorokkal lehet a környezetéhez csatolni. 
3.3. Differenciál-erősítők

Az integrált áramkörökben előforduló erősítőknek talán a legfontosabb osztálya a differenciál-erősítők családja. A differenciál-erősítőknek két bemenetük van, és ahogy a nevük is mutatja, az ezeken megjelenő feszültségek különbségét erősítik. A kimenet tekintetében kétféle változat létezik, a két kimenetű szimmetrikus erősítő és az egy kimenetű, aszimmetrikus erősítő. Ez utóbbit használják elterjedtebben, de távolról sem kizárólagosan.
Emellett külön ki szokták vezetni az előfeszítő vagy bias bemenetet, amelyik az áramkörben lévő áramtükör (tükrök) kimenő tranzisztorainak a gate bemenete, amit az áramtükör bázisát képező MOS-diódára kell kötni, akár több erősítőét is közösen. Így egyetlen helyen lehet az összes erősítőben folyó áramok értékét a MOS-diódába bevezetett áram segítségével közösen beállítani, illetve ennek kikapcsolásával az összes erősítőt kikapcsolni (készenléti, stand-by állapotba hozni) amint a 3.8. ábrán látható.

Érdemes megemlíteni, hogy a differenciálerősítő és a műveleti erősítő elnevezéseket gyakran használják egymás szinonimájaként. A kettő között inkább csak árnyalati különbség van. A differenciálerősítővel a különbségképzést hang-súlyozzuk, és elsősorban a bemeneti differenciál-foko-zatot értjük alatta. A műveleti erősítő szigorúan véve ennél több: A differenciális bemenet mellett lehető nagy (elméletileg a végtelent közelítő) erősítése van, és ehhez még további egy vagy két erősítő fokozatot tartalmaz. Ebben a szakaszban az egyfokozatú (alap) differenciál-erősítőt vesszük szemügyre.

A differenciál-erősítő központi eleme a szim-metrikus felépítésű differenciál-páros, amelyet áramge-nerátor táplál, amint azt, szimmetrikus munkaellen-állással együtt, a 3.9. ábra mutatja. Definiáljuk a közös módusú és a differenciális bemenő feszültséget:


Ucom = (UP+UN)/2
és
Udiff = UP–UN
Ha nincs differenciális bemenő jel, tehát UP=UN, akkor teljes a szimmetria, tehát a generátor IG forrásárama egyenlően oszlik meg a két tranzisztor között:


IP = IN = IG/2

Amíg az IG áramgenerátor ideális, addig a közös módus elnyomása is az. A közös módusú jel mindkét bemeneten egyidejűleg jelentkezik. Ezzel az IG áram eloszlása a két tranzisztor között nem változik, mindössze a közös source feszültség tolódik el, amire viszont az ideális áramgenerátor nem reagál.

Differenciális bemenőjel esetén a két tranzisztor gate feszültsége egymáshoz képest eltolódik. Ezzel megváltozik a két ágban IG eloszlása, és ez a munkaellenállásokon ellentétes irányú feszültségváltozásokat, tehát differenciális kimenő jelet eredményez. A változást az határolja, hogy ha Udiff eléri a tranzisztorokat nyugalmi állapotban vezérlő Uh0 hatásos feszültség 
[image: image11.wmf]2

-szeresét, akkor az egyik tranzisztor lezár, a másikon pedig a teljes IG átfolyik. A MOS tranzisztorok négyzetes karakterisz-tikájából kiindulva analitikusan meghatározható a rendszer transzfer karakterisztikája, célszerűen Uh0-ra és IG-re normalizálva:
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Itt Udiff a két gate közötti teljes feszültség-különbséget jelenti, a ± jel pedig a két tranzisztor IG/2-re szimmetrikusan változó áramát fejezi ki. A normalizált karakterisztikát a 3.10. ábra mutatja be. Megjegyezzük, hogy a küszöbalatti tartomány-ban működő MOS tranzisztorok transzfer karakterisztikája exponenciális, ezért ilyen körülmények között a differenciál fokozat transzfer karakterisztikájába a th(Udiff/Uk) függ-vény kerül bele, ahol Uk egy, a beállítástól függő feszültség dimenziójú konstans. Kis differenciális feszültségek esetén a tangens-hyperbolicus függvény is linearizálható. (Az eleve exponenciális karakterisztikájú bipoláris tranzisztorok esetében a helyzet hasonló.)

A 3.10. ábrából jól látható, hogy a nyugalmi munkapont környezetében a karakte-risztika elég széles tartományban lineáris. Ha itt a tranzisztorok meredeksége gm, akkor a fokozat differenciális erősítése:



Adiff = udki/udbe = ΔUdiffki/ΔUdiff ≈ gmRL

A közös módusú erősítés meghatározásához más úton jutunk. Közös módusú üzem-ben az áramkör egy source-követőhöz hasonlóan viselkedik, amelynek az erősítése közel egyszeres, így a gate-ekre került ucom közös módusú feszültség továbbjut az összekötött source-okra. Ha az áramgenerátort egy áramtükör véges gd kimenő vezetésű tranzisztora valósítja meg, akkor azon ennek hatására ucomgd nagyságú áram folyik. Ez továbbfolyik a terhelő-ellenállások felé, így az erősítés:



Acom = ucomki/ucom ≈ gdRL
Ebből már közvetlenül kifejezhető a fokozat közös módus elnyomása (Common Mode Rejection Ratio, CMRR):



CMRR = Acom/Adiff = gd/gm
A jó közös módus elnyomáshoz tehát jó minőségű áramgenerátor (kis gd) és nagy meredekségű (széles, nagy gm) differenciál tranzisztorok szükségesek.

Az eddigiekben leírt szimmetrikus kimenetű differenciál-erősítőnél lényegesen gyak-rabban használnak aszimmetrikus kimenetűeket. Sok esetben a rendszer maga aszimmetrikus, de szükség van egy különbségképző elemre, és a különbség-képzés eredményét már aszimmetrikus formában dolgozzák fel tovább.
Ehhez a differenciál-pár két ágában folyó áramokat összegzik. Ez úgy történik, hogy az egyik ág áramát áram-tükör bemenetébe vezetik, a másik ágat pedig összekötik az áramtükör kimenetével, ahonnan a tükrözött áram folyik kifelé (3.11. ábra). A jobboldali két tranzisztor lényegében ugyanúgy dolgozik, mint az inverter erősítő. Nyugalmi állapotban mindkettő IG/2 áramot vezet, és a gate-eken ugyanolyan fázisú vezérlő jel van, ami, éppúgy, mint az inverternél, ellenütemű vezérlésnek felel meg. A két tranzisztoron folyó váltakozó áram szembefolyik és összegük dolgozik rá a közös terhelésre.


Amíg Udiff=0, addig teljes a szimmetria a rendszerben. IG/2 folyik mindkét ágban, amely az áramtükör bemenő MOS-diódáján UDS = VT+Uh (negatív) feszültségesést hoz létre. Minthogy a tükör kimenő tranzisztora ugyanazt a gate-feszültséget kapja, ezért azon is ugyanakkora feszültség esik, így tehát (ideális esetben) a nyugalmi kimenő feszültség:



Uki = VDD – VT – Uh ≈ 5–1–(0,2…0,4) = 3,6…3,8V

Ez ugyan elég messze van a tápfeszültség felétől, de amint a következő szakaszban látni fogjuk, egészen jól felhasználható egy következő fokozat meghajtására.
Ha ezt a fokozatot a bemenetén vezéreljük, akkor a kimeneten a feszültség VT–vel, azaz kb. 1V-al emelkedhet úgy, hogy az áramtükör kimenő tranzisztora még telítésben maradjon. Ugyanennyivel számolunk az ellenkező irányban is, tehát a max. kivezérlési tartomány durván 2,7V-tól 4,7V-ig tarthat.

Fontos kérdés még a bemeneten kihasználható közös módusú feszültségtartomány, amelyen belül a kimenet csak a differenciális bemenő feszültséget erősíti, a közös módusú összetevőre nem, vagy csak elhanyagolható mértékben (lásd CMRR) reagál. Ha az áramgenerátor (szokás szerint) egy áramtükör, akkor a telítéses tartomány megtartásához minimum az Uh hatásos vezérlő feszültségre van szükség a drain és a source között. Ehhez adódik hozzá a differenciál páros UGS=VT+Uh gate-source feszültsége. A hatásos feszültségek esetleges különbségét elhanyagolva a közös módusú bemenő feszültség minimuma:



UCmin = VT + 2Uh ( 0,8 + 2(0,2…0,4) ( 1,2…1,6V

Ez azonban csak egy „puha” határ. Ha a közös módusú feszültség tovább csökken, akkor a generátor-áram csökkenni kezd, de az erősítő redukált minőségi paraméterekkel még működőképes marad, amíg a tranzisztorok le nem zárnak VT körül.

A közös módusú tartomány felső határát a minimális kimeneti feszültség határozza meg. Ha a korábban megbecsült 2,7V-ból indulunk ki, akkor azt lehet mondani, hogy a telítés érdekében a differenciál páros source-a ez alatt kell maradjon Uh-val (2,7-0,3=2,4V), a gate viszont a source fölött van (VT+Uh)-val, így Ucom maximálisan 2,4+0,8+0,3=3,5V körül lehet. Ha a differenciális kivezérlési tartományt nem használjuk ki, akkor ez még kb. 1V-ot emelkedhet, 4,5V-ig. Minthogy ez a határ sem kemény, redukált paraméterekkel el lehet menni egészen az 5V-os tápfeszültségig.

(Van azonban egy olyan lehetőség is, hogy a differenciál párost nem tesszük önálló zsebbe – nem is mindig lehet. Ekkor magas Ucom esetében a bulk-hatás eltorzítja a transzfer karakterisztikát úgy, hogy az IG/2 áramhoz tartozó UGS megnövekszik. Ezért az eredeti állapothoz képest a közös source feszültség visszamarad és ezzel a drain feszültség kevésbé csökken, a tranzisztorok tovább maradnak a telítési tartományban.)

A kisjelű erősítést a 3.12. ábrán látható egyszerűsített kisjelű helyettesítő kép alapján könnyű meghatározni:




A = gm/(gdn + gdp)


3.12. ábra. Egyszerűsített kisjelű helyettesítő kép aszimmetrikus 

kimenetű differenciálerősítőhöz

Ehhez két egyszerűsítő feltételt vezettünk be:

1. Az áramtükör változtatás nélkül visszatükrözi a baloldali ág áramát, és az így közvetlenül hozzáadódik a másik ág áramához. Ez lehetséges, mert a MOS-dióda tranzisztorának a meredeksége mellett a kimenő vezetése (gdp) elhanyagolható.

2. A bemenetek közé adott udiff egyformán oszlik meg a két tranzisztor között, és ennek megfelelően a közösített source hidegpont. Pontos vizsgálat kimutatja, hogy ez nem igaz, mert a két tranzisztor terhelése erősen aszimmetrikus. Az eloszlás megközelítheti a 2:1 arányt a jobboldali, nagy impedanciára dolgozó tranzisztor javára. A végeredményen azonban ez nem változtat, mert a két áram összege változatlan marad.

Az erősítő egy-időállandós frekvenciamenetét döntően a kimenetet terhelő kapacitás határozza meg, ami többnyire a következő fokozat bemenő ill. Miller-kapacitása:




 ω0 = (gdn + gdp)/CL
A nagyjelű működés szempontjából fontos jellemző a slew rate (SR), a kimeneti jel lehetséges maximális változási sebessége. Ezt erős túlvezérlés mellett definiálják, amikor az egyik ág már lezárt, és a terhelő kapacitást az áramgenerátor teljes IG árama tölti/kisüti:




SR = IG/CL
3.4. Műveleti erősítők

A műveleti erősítő egy felfejlesztett differenciál-erősítő. A lehető nagy erősítés végett adunk hozzá egy második erősítő fokozatot, és ha kis kimenő impedanciára van szükség, akkor még egy egyszeres erősítésű puffert is (source követő), amint az a 3.13. ábrán látható. A második fokozat visszahatási kapacitása, amelyet a Miller-effektus jelentősen megnövel, visszacsatolt rendszerekben fontos szerepet kap az erősítő stabilitásának biztosításában (frek-vencia kompenzálás).

Az első fokozatban levő differenciál-erősítőnek egy alapváltozatát az előző szakaszban részletesen ismertettük (3.11. ábra), az áramgenerátort szokás szerint itt is áramtükörrel alakítjuk ki. A második fokozat erősítőjében aktív terhelő ellenállást alkalmazunk. Itt a 2.28. ábra elrendezésének a komplementer párját építjük fel, mivel a vezérlést az előző fokozatból a tápfeszültséghez közeli szinten kapjuk. Az így felépített műveleti erősítőt a 3.14. ábrán mutatjuk be. Mellé tettük az esetleges harmadik fokozatot képező suorce-követőt is. Ez a kapcsolás p-zsebes technológia esetén kedvező, ahol az nMOS-okat önálló zsebbe lehet telepíteni, és így a bulk-okat (zsebeket) a mindenkori source-al össze lehet kötni. 

3.14. ábra. Műveleti erősítő kapcsolási rajza

Érdemes megfigyelni, hogy ez az erősítő a CMOS integrált áramköri technika lehetőségeit maximálisan kihasználja. Az áramokat mindegyik ágban áramtükörrel egy közös referenciából, tranzisztorok csatorna-szélességével lehet beállítani. A p-tranzisztorok rendre egymáshoz illeszkedő, azonos gate feszültséggel dolgoznak, és a kimenet nyugalmi feszült-sége automatikusan a fél tápfeszültség, az analóg nulla (AGND) közelében van. Egyúttal ez az összeállítás jól viseli mind a tápfeszültség, mind pedig a hőmérséklet változásait.

Itt hívjuk fel a figyelmet, hogy a gyakran AGND-vel jelölt referencia potenciál (analog ground) nem azonos az erősítő tápfeszültségének null-pontjával (VSS vagy GND), hacsak az integrált áramkör nincs ellátva (kivételesen) szimmetrikus tápfeszültséggel. (Vegyes jelű chipeknél zajvédelem érdekében gyakran különválasztják az analóg és a digitális részek tápellátását, és ott jelölik a kétféle nullpontot GND- ill. AGND-vel – itt nem erről van szó.) AGND a rendszerben az analóg jelek nullpontja, amelyhez képest egyaránt kitérhetnek pozitív és negatív irányba, ezért többnyire a tápfeszültség felénél (VDD/2) definiálják. 

Egyenáramú viszonyok: munkapont meghatározás
A munkaponti áramokat a TB, T1, T2 és T9 tranzisztorokból álló áramtükör-rendszer állítja be. A TB MOS diódába kívülről bevezetett IB előfeszítő (bias) áram létrehozza az Ubias előfeszültséget az áramtükrök részére, amelyek aztán a W/L viszonyoknak megfelelően generálják az áramokat az egyes részek számára. A továbbiakban TB W/L értékét egy egységnek tekintjük és ehhez viszonyítjuk a többit. T1-nél ez lehet kettő, akkor a differenciál páros tranzisztorai, T3 és T4, együttesen 2IB áramot kapnak, amit nyugalmi helyzetben megfeleznek, tehát mindkét ágban IB áram fog folyni. T3 és T4 W/L viszonyát célszerű nagyra választani, mert ez kell az első fokozat nagy erősítéséhez, és ez biztosítja a jó közös módusú elnyomást (CMRR) is.
T5 és T6 W/L viszonya egyforma kell legyen, hiszen ezek egy egyszeres áramtükröt képeznek, értéke egyszerű esetben lehet egy egységnyi. Amint már a 3.11. ábránál láttuk, T6 gate-je és drain-je nyugalmi állapotban azonos potenciálon vannak (QP és QN csomópontok), és ez a potenciál kerül rá T7 gate-jére is. Ez azt jelenti, hogy a T5-re bazírozó áramtükrözés kiterjed T7-re is. Ha T7 W/L viszonya megegyezik T5-ével (a jelen példában egységnyi), akkor nyugalmi állapotban T7-en is IB áram fog folyni. Ezek után ahhoz, hogy a második fokozat jól legyen beállítva, T2 W/L-jét is egységnyire kell venni, hogy az is ugyanakkora áramot generáljon. Akkor a kimenet feszültsége nyugalmi állapotban a tápfeszültség fele körüli értékre fog beállni.

A 2.28. ábra kapcsán már szó volt róla, hogy az aktív terhelő ellenállásos erősítő kimenetének a kivezérlési tartománya meglehetősen nagy, mindkét irányban a tápfeszültséget közelíti, a tranzisztorok Uh hatásos vezérlő feszültségének erejéig. Ennek a fokozatnak a kimenő impedanciája azonban magas. Reciproka, a kimenő vezetés, a két tranzisztor (T7 és T2) kimenő vezetésének az összege. Ha e tranzisztorok W/L viszonyát együtt növeljük meg N-re, akkor a feszültségviszonyok nem fognak megváltozni, viszont a körben N-szeres nyugalmi áram fog folyni, és így az erősítőt nagyjából azonos feltételek mellett N-szeres árammal lehet terhelni. A kimenő impedancia is 1/N-ed részére csökken, azonban így is viszonylag magas marad.

Igazán kis impedanciát a harmadik, source követő fokozat beépítésével lehet megvalósítani, hiszen annak a kimenő vezetése T8 meredekségével egyenlő, ami két nagyságrenddel is nagyobb lehet, mint a tranzisztor gd-je. T8 és T9 W/L viszonyára nincs megkötés. A terhelés és az elérendő kimenő impedancia alapján kell T8-at méretezni, T9-el pedig be kell állítani a T8 számára szükséges munkaponti áramot.

· A source-követőnek azonban negatív tulajdonságai is vannak:

· A kimenet egyen-szintje UGS=VT+Uh értékkel eltolódik az analóg nullától (VDD/2). Ez csak akkor nem jelent problémát, ha a rendszerben nincs DC átvitel, és a kimenő jel kondenzátorral csatlakoztatható az őt követő egységekhez.

· Az eltolódás miatt ezzel az UGS értékkel lecsökken a kivezérlési tartomány. A kimenet maximuma a jelen összeállításban a második fokozat maximális kimenö szintjétöl ennyivel kisebb lesz, és ha az analóg nulla-szint a tápfeszültség felénél van, akkor egy ekkora rész a kivezérlési tartomány alsó részénél is kihasználatlanul fog maradni.

Frekvenciafüggöség: AC vizsgálat

Ennek az egzakt módja az lenne, hogy a tranzisztorokat lecseréljük a megfelelő kisjelű helyettesítő képükre. MOS tranzisztorok esetében ez a 2.18. ábrán található alacsonyfrekvenciás kisjelű helyettesítő kép, amit még ki kell egészíteni a 2.19. ábrán látható kapacitásokkal, mint frekvenciafüggő elemekkel. Ez a módszer precíz, de csak a számító-gépes szimuláció számára használható. Tájékoztató „kézi” számításokhoz ezt a modellt erősen le kell egyszerűsíteni.

A harmadik fokozatot, amely nincs is mindig jelen, és amelynek úgyis csak egyszeres az erősítése és meglehetősen magas a határfrekvenciája, nem vesszük figyelembe. A második fokozatról viszont tudjuk, hogy magas a kimenő impedanciája, ezért azt mindig a terhelések figyelembevételével kell vizsgálni. Ha a terhelés tisztán kapacitív, akkor az többnyire csak a magas frekvenciák tartományát befolyásolja. Ha viszont rezisztív, akkor az a második fokozat erősítését mindenütt csökkenti, értékétől függően akár egy nagyságrenddel is.

Az alacsonyfrekvenciás (0 Hz-es) erősítést a két fokozatra külön-külön ki lehet számolni a már idézett formulákkal. Az 3.14. ábra tranzisztorainak a számozását használva:
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ahol RL a második fokozat terhelésének (párhuzamos) rezisztív része. A teljes erősítés:
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Amíg visszacsatolásról nincs szó (bár ez nem gyakori), addig jól használható az egy-időállandós modell, amit már a differenciál-erősítővel kapcsolatban bemutattunk. A második fokozat erősítése (hacsak nincs nagy kapacitív terhelése) alacsony frekvenciákon A20 értékkel vehető figyelembe. CV nem csak T7 gate-drain kapacitása, hanem mellé többnyire még be is építünk egy kondenzátort kompenzálási céllal (lásd később!). Így az első fokozatot terhelő Miller-kapacitás:




CL = A20CV
és ezzel az első fokozat 3dB-s határ (vagy törésponti) frekvenciája g/C formában:





[image: image16.wmf](

)

(

)

V

m

L

d

d

d

d

V

d

d

C

g

R

g

g

g

g

C

A

g

g

7

2

7

6

4

20

6

4

10

/

1

+

+

+

=

+

=

w


Ez az érték még akkor is csak ritkán több néhányszor tíz kHz-nél, ha kompenzáló kapacitás egyáltalán nincs beépítve, de többnyire csak néhány kHz szokott lenni. A teljes frekvenciamenet:




A(ω) = A10A20/(1 + jω/ω10)

Ha ω>>ω10, a nevezőben az 1-et elhanyagolva a jól ismert 20dB/Dekád meredekségű, a frekvenciával fordítva arányos összefüggéshez jutunk, amely kifejtve erősen leegy-szerűsödik:




│A(ω)│ ≈ gm4/ωCV
Ez az eredmény annyiban érdekes, hogy azt mutatja, hogy az egész kétfokozatú műveleti erősítő frekvenciamenetét mindössze két paraméter döntően meghatározza. Egyben azt az fT (tranzit) frekvenciát is egyszerűen meghatározhatjuk, ahol az erősítés abszolút értéke eléri az egységet:




fT ≈ gm4/2πCV
Ehhez egy tájékoztató számpélda: ha gm4=1mS és CV=1pF (ebben már kompenzáló kapacitás is van!), akkor fT-re 160 MHz adódik.

Azonban VIGYÁZAT! Nem szabad elfelejteni, hogy mindezek az eredmények az egy-időállandós modell alapján születtek. ω10 a rendszer domináns pólusa, reciproka a domináns (legnagyobb) idő-állandó. A kétfokozatú műveleti erősítő precíz helyettesítő képe – amint már utaltunk rá – egy sor kisebb értékű kapacitást tartalmaz, amelyeknek szinte mindegyike egy-egy kis értékű idő-állandóval, és így egy-egy magas frekvenciás pólussal és/vagy zérussal gazdagítja a viselkedést. Ezek hatása az alacsony frekvencián jelentkező domináns pólus környezetében még problémamentesen elhanyagolható, de magasabb frekvenciákon, és főleg fT környezetében már nem. Az egy időállandós modell alapján kapott eredmények mindazonáltal fontosak és hasznosak, mert alacsony frekvencián meglehetősen pontosak, magasabb frekvenciákon pedig jó tájékoztatást adnak a várható viselkedésről.
Fázistartalék és kompenzálás

A műveleti erősítőket tipikusan visszacsatolással alkalmazzák, ahol a visszacsatoló hálózat határozza meg a rendszer tulajdonságait. Itt csak az ellenállásokkal visszacsatolt erősítőkkel foglalkozunk. Az erősítést ellenállások aránya határozza meg, miközben feltételezzük, hogy a műveleti erősítő erősítése végtelen nagy és ezért az eredő erősítés kiszámításánál elhanyagolható. Ez a feltétel szinte kivétel nélkül teljesül is, de csak alacsony frekvencián. Amint láttuk, a frekvencia növekedtével az erősítés kb. a frekvenciával fordítva arányosan csökken. Eközben a jelek egyre növekvő fázistolást szenvednek, amely elérheti, sőt meghaladhatja a 180°-ot, ami instabilitáshoz vezethet.

A Nyquist féle stabilitási kritérium szerint, amely frekvencián az erősítés eléri az egységet, ott a fázistolásnak még 180° alatt kell maradni. Amennyivel alatta marad, azt nevezzük fázistartaléknak (phase margin). Minél kisebb a fázistartalék, annál inkább hajlamos a rendszer lengésekre, túllövésre. Különböző megfontolások alapján 60° és 90° közötti fázistartalékot szokás javasolni.

Az egy-időállandós rendszerben a maximális fázistolás (késleltetés) 90°, ott tehát a fázistartalékkal nem volna baj, mert az minimum 90° lenne. A két, sőt több időállandós műveleti erősítőben azonban ettől távol vagyunk. Itt a szükséges fázistartalékot általában csak kompenzáló elemek beépítésével lehet megvalósítani. Ezekkel megkíséreljük a fázismenetet úgy megváltoztatni, hogy az a stabilitás szempontjából érdekes frekvencia-tartományban, nullától egészen fT környezetéig az egy-időállandós rendszer viselkedését közelítse. Ennek precíz vizsgálata meglehetősen bonyolult és nehézkes. E helyen csak egy erősen leegysze-rűsített eljárást mutatunk be, amely azonban alkalmas a kompenzáló elemek jó közelítő méretezésére, hogy azután értékűket szimuláció segítségével véglegesíteni lehessen. Amint látni fogjuk, szimulációra már a kezdeti adatok meghatározásához is szükség lehet.

A cél a 3.14. ábra kétfokozatú műveleti erősítőjének a kompenzálása, de ehhez a jobb áttekinthetőség kedvéért a 3.15. ábrán egy egyszerű kétfokozatú erősítő helyettesítő képét vesszük fel, önálló jelölésekkel. Belerajzoljuk előre a Cc és Rc kompenzáló elemeket is. (Már a 3.14. ábrán is szerepelt a Cv kibővített visszahatási kapacitás, a jó kompenzálás érdekében ezzel még egy ellenállást is sorba kell kötni.)


3.15. ábra. Kompenzált kétfokozatú erősítő helyettesítő képe

Az 3.14. ábra jelölései szerint az elemértékeket a következő módon rendeljük egymáshoz:



gm1 = gm4



R1 = 1/(gd4 + gd6)



C1 = CDB4 + CDB6 + CGS7



gm2 = gm7



R2 = 1/(gd2 + gd7)

(ehhez parallel RL, ha van rezisztív terhelés)



C2 = CDB7 + CDB2

(+ CL, ha van kapacitív terhelés)



CC = CV 


(itt feltételezzük, hogy CV >> CDG7)

A korábban definiált alacsonyfrekvenciás erősítések itt is konzisztens módon alkalmazhatók:


A10 = gm1R1
és
A20 = gm2R2
és ezekből:



A0 = A10 A20
Ha CC-t és RC-t elhagyjuk a kapcsolásból (CC=0 és RC=0 választással), akkor olyan kétfokozatú erősítőhöz jutunk, amelynek a fokozatai között nincs visszahatás. Mindkét fokozat egy-egy pólussal rendelkezik, amelyek a törési (pólus) frekvencián (ω=ωp) 45°-os, ennél jóval magasabban (ω>>ωp) pedig 90°-os fázistolást okoznak, ketten együtt összesen 180°-ot. (Az a=1/(1+jω/ω0) pólusnak a vázlatos frekvencia menete a 3.16. ábrán látható.) 

Minthogy az erősítő fokozatok felépítése, és így az elemek értékei nem különböznek egymástól lényegesen, ezért a pólusok sincsenek nagyon messze egymástól (az egy nagyságrend itt még közelinek tekintendő). A két, egymáshoz közeli pólus együttesen késlelteti a jelet, így a tőlük jóval magasabban fekvő fT környékén a fázistolás már megközelíti a 180°-ot. A kompenzálással azt akarjuk elérni, hogy a második pólus – és ha van még több, akkor azok is – fT fölé kerüljenek. Ez esetben ugyanis fT-ig csak egy pólus fázistoló hatása érvényesül, mint az egy-időállandós rendszerben. Ezt az un. pólushasítást (pole splitting) valósítják meg a kompenzáló elemek. Mindazonáltal ki kell hangsúlyozni, hogy pólusokat felfelé tolni elsősorban azzal lehet(ne), hogy a meghatározó kapacitásokat csökkentjük. Erre viszont gyakorlatilag nincs lehetőség, hiszen azok a tranzisztorokkal együtt adottak. A pólus hasításnál ehelyett járulékos kapacitás beépítésével a domináns pólust és vele együtt fT-t lefelé toljuk.

Ha a 3.15. ábra áramkörébe az RC=0 értéket megtartva csak a CC kompenzáló kapacitást iktatjuk be, a helyzet már akkor is jelentősen megváltozik. A harmadik kapacitás egy újabb pólust és egy zérust hoz be a rendszerbe, és az eredeti pólusok helyét is megváltoztatja. A Miller effektus következtében CC-nek (A20+1)-szerese terheli az első fokozatot, és annak a pólusát alaposan lefelé tolja – ebből lesz a rendszer domináns pólusa (p1). De ugyanez történik fT-vel is. CC alkalmas választásával elérhető, hogy fT a második fokozat pólusa (p2), valamint a járulékosan behozott harmadik pólus (p3) alá kerüljön. 

A behozott zérushely fT közelében lesz, de ezzel egyelőre nem törődünk, mert ezt majd RC alkalmas méretezésével ki fogjuk ejteni a rendszerből. Az így előállt helyzetet szemlélteti vázlatosan a 3.17. ábra. Jól látható, hogy a késleltetés fT környezetében 90° közelében van, tovább csak p2 felé közeledve növekszik.
A pólusok és zérusok viselkedésének a részletes elemzéshez harmad ill. negyedfokú komplex egyenletek megoldása szükséges, amit többnyire csak bonyolult közelítő számításokkal lehet elvégezni. Itt ezzel nem foglalkozunk, megelégszünk a szakirodalomban található közelítő eredmények közlésével, amelyek szimulációs kiegészítéssel jól használhatók a kompenzálás méretezésére [3].


3.17. ábra. Műveleti erősítő frekvencia- és fázismenete

(hatásos kompenzálás esetén)

A közelítés azzal kezdődik, hogy a harmadik pólust, amely meglehetősen magas frekvencián van, már eleve nem vesszük figyelembe. Így az átviteli függvény két pólust tartalmaz a nevezőjében és egy zérust a számlálójában:
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Itt z a zérushely (kör)frekvenciáját jelenti, p1 és p2 pedig a pólusokét. Ezekre a közelítő számítások a következő eredményeket adják.

A domináns pólus:
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A második pólus:
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A zérus helye pontosan adódik:




[image: image20.wmf]C

m

C

g

z

2

-

=


Érdemes még idetenni a tranzitfrekvencia képletét is:
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Megállapítható, hogy a második fokozat A20 erősítésének, de különösen a gm2 meredekségnek a növelése távolítja egymástól a két pólust. A CC kapacitás növelése pedig lefelé viszi a domináns pólust és a tranzitfrekvenciát, miközben a második pólusra nincs hatással. Ezekkel az eszközökkel tehát meg lehet valósítani a pólus hasítást, amire az erősítő stabilitásához szükségünk van. Ennek a stabilitásnak azonban ára is van: az erősítő működése lassul, és adott esetben kompromisszumot kell hozni sebesség és fázistartalék között. 

A CC kompenzáló kapacitást aszerint méretezhetjük, hogy előírjuk, hogy p2 legyen a tranzitfrekvencia K-szorosa. K=4 alatt a kompenzálás eredményessége még kétséges. K=7-8 körül már biztos a jó eredmény, de ez nagyobb kapacitást és ezzel lassabb működést is jelent:



p2 = K(T
ezt kifejtve
gm2/(C1 + C2) = Kgm1/CC
és ebből
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A gyakorlatban CC értéke 0,4…4pF körül szokott lenni. Megjegyezzük, hogy a képletben szereplő mennyiségek nem teljesen függetlenek, hiszen ha pl. a meredekséget a megfelelő tranzisztor(ok) szélességének növelésével fokozzuk, az befolyásolja a kapacitások értékét is.

Hátra van még a zérushely kérdése. z negatív előjele azt jelenti, hogy ez a zérushely a jobb félsíkon helyezkedik el, és a frekvencia növekedésével fáziskésést okoz, méghozzá a tranzitfrekvencia közvetlen közelében. Ez észrevehetően lerontaná a fázishasítás hatékonyságát, ha egy kedvező körülmény nem jönne segítségünkre az RC kompenzáló ellenállás formájában. Ha ugyanis a 3.15. ábra szerint ezt is beiktatjuk az áramkörbe, akkor az eddigiekhez képest semmi más nem módosul, csak a zérus helye:
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Eszerint a zérus helyét „tologatni” lehet RC függvényében. Az első lehetőség, ami felmerül az, hogy RC=1/gm2 választással a zérust a végtelenbe toljuk, ill. a hozzárendelt τ=1/z időállandót nullává tesszük. Ezzel a zérushely megszűnik, és vele együtt az a kedvezőtlen fáziskésleltetés, amit okozna. Lehet azonban RC-t növelni, és akkor a zérus átkerül a bal félsíkra, és ott, szemben a pólusokkal, a késleltetést éppen csökkenteni fogja. A legjobb választás az, ha z-t „összetoljuk” p2-vel. Ehhez
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értéket kell választani. Akkor az átviteli függvény számlálójában és nevezőjében két egyforma tényező jelenik meg, amelyek kioltják egymást, tehát mind z, mind pedig p2 eltűnik. Ezt a szakirodalomban lead compensation néven említik.

Ha az itt bemutatott eljárás szerint akarunk kompenzálni, akkor a megtervezett műveleti erősítőnek fel kell építeni a 3.15. ábra szerinti modelljét, ill. meg kell határozni az abban szereplő elemek paramétereit. Ehhez grafikus tranzisztor karakterisztikák többnyire nem állnak rendelkezésre. Ezért csak azt tehetjük, hogy a megfelelő DC munkapontok beállításával az erősítő tranzisztorait egyenkint AC szimulációnak vetjük alá, és így a szimulátor segítségével „megmérjük” a kisjelű paramétereket. Ezekből már ki lehet számítani a kétfokozatú modell elemeit (gm1, R1, C1, gm2, R2, C2), majd pedig CC és RC értékét.

Az eredményt célszerű szimulációval ellenőrizni. Az 3.15. ábra modelljén a kompenzálás folyamata szépen követhető. Nem így az igazi erősítőben, ahol a tranzisztorok bonyolult helyettesítő képei a fázismenet „tiszta” alakulását jelentősen megzavarhatják, bár inkább csak fT környékén és fölötte, ami a fázistartalékot nem nagyon befolyásolja. 

A szimulátor segítségével azonban egyszerűbben is eljárhatunk. Elegendő becslések alapján, K=6(7 mellett meghatározni CC valamint RC kezdő értékét. Ezután szimulációval megkísérelhetjük a fázismenetet RC változtatásával úgy beállítani, hogy a késleltetés fT környezetében konstans 90° maradjon, és csak fölötte kezdjen emelkedni. Ha a késleltetés már fT alatt növekedni kezd, akkor iterálni kell CC fokozatos növelésével. Egy átlagos felépítésű és átlagos paraméterekkel rendelkező erősítő ezen az úton mindig kompenzálható, jó becslésekkel indulva 4-6 iterációs lépéssel a kompenzálás megvalósítható.
RC kiváltása tranzisztorral
IC környezetben az ellenállás drága, helyette szívesebben használjuk MOS tranzisztorok csatorna-ellenállását, ha a rajta eső feszültség kisebb a küszöb-feszültségnél, azaz a tranzisztor a trióda tartományban marad. A csatorna vezetése a karakterisztika origójában:



G = dI/dU|UDS=0 = 2K(W/L)Uh 
RC ismeretében a tranzisztor méretezhető. Ez a tranzisztor azonban „floating”, tehát működés közben nincs konstans potenciálon. Az előírt UGS úgy biztosítható aránylag egyszerűen, ha a gate potenciálját a csatorna potenciáljából származtatjuk. Erre mutat egy megoldást a 3.18. ábra.

Az ábrázolt részáramkör jelöléseivel a 3.14. ábrá-hoz illeszkedik. A kompenzáló RC tag a második fokozat be- és kimenete, QN és OUT között helyezkedik el. RC szerepét a T12 tranzisztor veszi át. T10 és T11 egyszerű source-követő fokozatot képeznek, amely az (itt nem ábrázolt) második fokozat QN bemenetére csatlakozik. T10 konstans áramot biztosít, ezért T11 gate-source feszültsége – UGS – konstans marad, ha QN feszültsége a vezérlés következtében változik is, és ugyanezt kapja T12 is. Ezzel biztosítva van T12 konstans csatorna-ellenállása. A kis értékű CC kapacitáson alacsony frekvencián kevés áram folyik, T12 karakterisztikájának tehát csak egy kis része van kihasználva, így a tranzisztor a trióda tartományban marad. Egészen magas frekvenciákon ez a feltétel már nem teljesül, de az nem befolyásolja a jó fázistartalék kialakulását.

Egy lehetséges, kevésbé igényes megoldás szerint T12 gate-jét alkalmas méretezés mellett egyenesen VSS-re (GND) kötjük. Így vezérlés közben T12 csatorna ellenállása kismértékben ingadozni fog, de a tranziens szimuláció megmutatja, hogy ez a stabilitást nem veszélyezteti. 
Optimalizálási lehetőségek

A műveleti erősítőt nagyon sokféle feladatra alkalmazzák, ahol különféle feltételek, elvárások kerülnek előtérbe, amelyeknek meg kell felelni. Ezeknek megfelelően a műveleti erősítőket különböző szempontok szerint optimalizálják. Az alábbiakban ezekre térünk ki röviden.

1. Nagy erősítés. Normál körülmények között már 60-70 dB erősítés is elegendő lehet az ideális végtelen nagy erősítés céljaira. Mégis, egyes esetekben 100-110 dB-re is szükség lehet. Ennyire a 3.14. ábra áramköre csak kiegészítéssel képes. A fázisviszonyok megtartása érdekében további fokozato(ka)t nem szokás beiktatni. Inkább a kaszkód struktúrához folyamodnak. Elvileg közös gate-es (árnyékoló) tranzisztorok bárhol beépíthetők, de feszültség-gazdálkodás szempontjából könnyebb a második fokozatban. Mind az aktív, mind a terhelő tranzisztort ki kell egészíteni egy-egy „árnyékoló” tranzisztorral. Minthogy ezek a gd kimenő vezetést AMax-szorosan lecsökkentik, ennek megfelelő mértékben növekedhet a fokozat erősítése – ha a terhelés tisztán kapacitív.

2. Nagy kimeneti áramterhelés. Ehhez elméletileg nem kell más, csak a kimeneti tranzisztorok csatorna szélességét alkalmas módon megnövelni. A feszültség viszonyok semmit sem változnak, miközben az áram a csatorna szélességével együtt növekszik. Ennek is van ára: a megnövelt tranzisztorok bemeneti (gate) kapacitása is megnövekszik. Jobban terhelik a megelőző differenciál fokozatot és elronthatják a frekvenciamenetet – de többnyire nem jelentősen. Ha kifejezetten kis kimenő impedancia az igény, akkor source követő fokozatot kell az erősítő végére beépíteni (lásd 3.14. ábra). Ez alkalmasan méretezve nagy árammal terhelhető, de korlátozza a kivezérlési tartományt.

3. Nagy kimenő feszültségtartomány (síntől sínig, rail-to-rail). Amint arról már szó volt, lineáris működést addig várhatunk a tranzisztoroktól, amíg azok a telítési tartományban dolgoznak. Nagy kivezérlés esetén a feszültség megközelíti a tápfeszültség sínt, és akkor az ott levö tranzisztor eljut a trióda tartomány szélére, a karakterisztika (erősen) görbül. A határhelyzet ott van, ahol a drain-source feszültség egyenlő a hatásos vezérlő feszültséggel:



UDS = Uh 

Ebből következik, hogy alacsony Uh mellett kell üzemeltetni a kimenő fokozatot, amihez pedig az kell, hogy (adott áram mellett) a W/L viszony nagy legyen. Ideális síntől  sínig működéshez Uh=0 kellene, ami nem lehetséges, de ha szükséges, a tápfeszültséget 0.1-0.2 voltra meg lehet közelíteni.

4. Nagy bemenő feszültségtartomány (közös módus síntől sínig). Ez nehéz téma. Már a differenciál-erősítőről szóló szakaszban láttuk, hogy n-csatornás fokozat esetén a közös módusú elnyomás csak addig működik, amíg az áramgenerátor árama tényleg konstans, és a differenciál páros el nem kezd lezárni. Ez Ucom=VT+2Uh-nál következik be, és ha Ucom lecsökken VT-ig, akkor az egész fokozat leáll, mert a generátor árama megszűnik. Felfelé a közös módusú feszültség megközelítheti, kedvező esetben el is érheti a tápfeszültséget. Ha felépítjük a komplementer áramkört p-csatornás differenciál tranzisztor párral a bemenetén, akkor a feszültségviszonyok megfordulnak. A p-csatornás fokozat VDD-VT≈3.9V körül áll le. Eszerint a teljes, nullától VDD-ig terjedő közös módusú tartomány lefedéséhez az n- és a p-csatornás bemenő fokozatokat valamilyen módon össze kell kombinálni, ami viszont többszörösen komplikált. Trükkös megoldások ugyan vannak, de ezek ismertetése túlmenne e jegyzet keretein. (Egy lehetséges megoldás található Bíró János és Bíró Zoltán TDK dolgozatában [2].)

5. Kis zaj. A zajkérdést mindig az első fokozatban kell megoldani, mert annak a zaja együtt erősödik a hasznos jellel. Az összes többi fokozatban az ott keletkező zaj már a felerősített jellel kerül szembe, így hatása gyakorlatilag elhanyagolható. MOS tranzisztorokban a zajnak két összetevője van, a termikus jellegű fehér zaj, valamint az 1/f spektrális eloszlású flicker (villódzási) zaj. Kis zajú műveleti erősítőt előnyösen úgy lehet kialakítani, hogy a bemeneten p-csatornás differenciál párost alkalmazunk, éspedig nagy meredekségű beállításban (nagy W/L), mert a p-csatornás tranzisztoroknak kedvezőbb zaj-tulajdonságaik vannak, mint az n-csatornásoknak.

6. Kis tápfeszültség. Ahogyan a tápfeszültség csökken, úgy válik a chipen a „feszültséggazdálkodás” nehezebbé. 3.3 voltnál még nincsenek nagyobb nehézségek. Ha az invertert mint erősítőt vizsgáljuk, meg lehet állapítani, hogy az analóg működésnek ott van a határa, ahol a tápfeszültség eléri a két küszöbfeszültség összegét, (a hagyományos rendszerben ez 2 volt körül van,) mert ez alatt a két tranzisztor már nem képes egyszerre kinyitni. Az egyszerű erősítő ettől még működhet, hiszen ott az aktív terhelésnek csak annyi kell, hogy a drain-source feszültség meghaladja Uh-t, a tápfeszültség pedig elegendő a tranzisztor kinyitásához. Az abszolút határ természetesen ott van, hogy a tápfeszültség nem lehet kisebb a küszöbfeszültségnél. Differenciálerősítőnél a minimális közös módusú feszültség VT+2Uh, és ennek még bele kell férnie a tápfeszültségbe, ami 1V körüli küszöbfeszültség esetén 1.2-1.3 volt körül van. 

Ugyanakkor tudjuk, hogy ma sok telepes berendezésnek 1.3V névleges feszültségű teleppel kell működnie, ezért ehhez új utakat kellett keresni. Az új út elvileg egyszerű: csak a küszöbfeszültséget kell csökkenteni, és ezzel együtt csökkennek a fent említett határok is. Ehhez pedig új technológiát kell kifejleszteni, ahol nem(csak) a csatornahossz további csökkentése a cél, hanem a küszöbfeszültségé is. Egyébként az alacsony küszöbfeszült-ségekre a modern kisfeszültségű digitális áramkörökben is szükség van. Ezen a téren már vannak eredmények. A 3.3 voltos rendszerekben a küszöbfeszültség már 0.6-0.7V, és 0.5V-os küszöbfeszültségű tranzisztorokkal már 1.5-2V-os tápfeszültség mellett is lehet jó minőségű műveleti erősítőt készíteni. A modern digitális áramkörökben (Pentium!) a teljesítmény és a fogyasztás csökkentése érdekében a tápfeszültséget alacsony CPU terhelés esetén 1V körülire leszabályozzák, ehhez 0.2-0.3 voltos küszöbfeszültségre van szükség. Általában elmondható, hogy a küszöbfeszültségnek a tápfeszültség 20%-a körül kell lenni. Szükség esetén többféle küszöbfeszültséget is szoktak alkalmazni, de ez bonyolítja a technológiát és növeli a költségeket.

7. Kis fogyasztás. Kis teljesítményfelvételhez kis feszültség és/vagy kis áramfelvétel kell. A feszültség csökkentésének a témáját az előző pontban tárgyaltuk. Az áramfelvétellel kapcsolatban érdemes megjegyezni, hogy amennyiben az analóg rendszerben az áramokat egy közös referencia áramból vezetjük le áramtükrök segítségével, akkor ezen referencia áram kikapcsolásával készenléti (stand-by) üzemmódra lehet átkapcsolni, amikor a rendszer „ráér pihenni”. Ezzel kedvező esetben az átlagos teljesítményfelvételt jelentős mértékben lehet csökkenteni. 

A referencia áram csökkentésével az egész műveleti erősítő áramfelvételét arányosan lehet csökkenteni. Ez elvileg a DC munkapont beállítást nem, vagy csak csekély mértékben befolyásolja. Az eredmény természetesen függ az erősítő terhelésétől is. Ha az tisztán kapacitív, akkor ezzel a terhelő kapacitás feltöltése ill. kisütése lelassul. Ha viszont rezisztív (is), akkor meg kell vizsgálni, hogy azt a legyengített erősítő meg tudja-e hajtani a kívánt feszültségig. Ha nem, akkor fontolóra kell venni a terhelő ellenállás megnövelését. Az áram csökkentésének további hatása is van. A frekvenciamenet kialakításában az áramkörben előforduló τ=C/g időállandók játszanak szerepet. Az áramokkal együtt, velük arányosan a g vezetések is csökkennek, így az egész frekvenciamenet zsugorodik, a sávszélesség csökken. Az áramokat a küszöb alatti tartományba lecsökkentve egészen kis teljesítményfelvételt lehet elérni.

Gyakorlati kérdések

1. A bemeneti ofszet és kompenzálása. A műveleti erősítőt természetesen úgy tervez-zük meg, hogy a szimulációk szerint ha a bemeneten nulla differenciális bemenő jel van, akkor a kimenet beáll az analóg nullára (AGND). A gyakorlat ettől a technológiai szórások következtében eltér, olykor jelentősen. Ha a nyílthurkú erősítés nagy, a kimenet jelentősen megváltozhat, a feszültség akár kiakadhat a kivezérlési tartomány szélére. Ezért a kérdést úgy szokás feltenni: mekkora feszültséget kell a bemeneten alkalmazni ahhoz, hogy a kimenet az analóg nullára mutasson. Így jutunk a bemenetre redukált ofszet feszültséghez. 

A műveleti erősítő ofszet feszültségét gyakorlatilag a bemeneti differenciál fokozatban gyártáskor előállt aszimmetria okozza. Értéke 2-3 mV-tól 5-10 mV-ig terjedhet, néha még több is lehet. Az ofszet eredhet a tranzisztorok méretbeli aszimmetriájából, de még inkább a küszöbfeszültségek differenciájából. Nehéz előre felbecsülni, mert függ a technológiától, és a gyártó cégtől is. Megbízható adatokhoz többnyire nehéz hozzájutni, a tervező saját tapasztalatai alapján gyűjthet erre vonatkozó ismereteket – de ehhez idő kell.

A tervezőnek az ofszettel kapcsolatban kétféle feladata lehet. Az ofszet valószínűségének csökkentésére áramkörileg nem sokat tehet. A layout kialakításával tud az aszimmetriának elébe vágni, amint arról a következő alpontban szó lesz. Viszont, ha szükséges, a műveleti erősítőt kiegészítheti ofszet kompenzáló áramköri részlet(ek)kel. Az erősítő bemenetéhez be kell iktatni egy, az ofszet feszültséget semlegesítő feszültségforrást. Ez egyszerűnek hangzik, de ha meggondoljuk, hogy a pontos értéket előre nem is ismerjük, és hogy általános esetben a műveleti erősítő mindkét bemenete szabadon mozgó (floating) potenciálon van, hamar kiderül, hogy meglehetősen nehéz feladat. Valamivel könnyebb a dolgunk, ha az egyik bemenet fix potenciálon van, mint pl. a hinta-kapcsolásnál. Ebben az esetben ezzel a bemenettel sorba lehet kötni egy alkalmas ellenállást, amelyen keresztül kis értékű áramot vezetve létrehozhatjuk a kompenzáló feszültséget. A 3.19. ábra baloldalán látható az elvi vázlat, ahol RC a kompenzáló ellenállás, IC pedig a kompenzáló áram. Kettőjük szorzata képezi az ofszet feszültség abszolút értékével megegyező kompenzáló feszültséget.


3.19. ábra. Ofszet feszültség kompenzálása

Az ábra jobboldalán az IC áram előállítására szolgáló áramkör vázlata található. Az áramkör digitális vezérlést kap. A legmagasabb helyértékű bit az előjelet határozza meg, hogy az áram milyen irányban folyjék keresztül RC-n. A GENERÁTOR feliratú egység egy n-csatornás tranzisztorokból felépített programozható áramgenerátor, részleteiben a 4.5. szakaszban fog ismertetésre kerülni. Hogy hány biten legyen programozva, az a várható ofszet feszültség nagyságától és a kívánt pontosságtól függ (a kívánt pontosság legfeljebb annyi lehet, amennyi az erősítő bemeneti zaja). A generátor felett látható, differenciál-erősítőre emlékeztető rész a kompenzáló áram előjelét tudja megfordítani. Amíg a vezérlőjel egy, addig a generátor árama a jobboldali tranzisztoron keresztül közvetlenül az RC ellenállásba folyik. Ha a jel nullára vált, a baloldali tranzisztor és az áramtükör aktiválódik.

Az a kérdés, hogy az áramgenerátort programozó információt honnan vesszük, az már rendszer szintű. Egyszerű esetben a programozó bemeneteket ki lehet a chip-ről vezetni, és a chipet tartalmazó kártya elkészülte után a kompenzálást kézzel végzik el, majd a kártyán forrasztással rögzítik a huzalozott programot. Ezt a módszert alkalmazzák a legritkábban. Helyette inkább automatikus (digitális) kiegyenlítő áramkört terveznek a chipre, amely bekapcsoláskor (power-on-reset!) vagy külön adott parancsra elvégzi a kiegyenlítést és tárolja az eredményt.

Ha a rendszer szakaszos működésű, a szünet-fázisban fel lehet tölteni egy kondenzátort az ofszet feszültségre, és azt a működés fázisában sorba lehet kapcsolni a bemenettel, maximálisan egy frissítési fázis idejére. Erre a kapcsolt kapacitású áramköröknél (4.4. szakasz) fogunk példát mutatni.

2. Termikus és layout kérdések. Jóllehet a jelen jegyzet az áramkörökkel foglalkozik, egy robusztus áramkör tervezésekor a tervezőnek két szempontból is oda kell figyelnie a layout-ra, ezért röviden erre is kitérünk. Az egyik a hőmérsékleti csatolások kérdésköre. A műveleti erősítő legfontosabb áramköri tulajdonsága a bemeneti fokozat szimmetriája. A chipen az egyes tranzisztorok, főleg a kimenő fokozatokban energiát disszipálnak és így hőforrást képeznek. Ennek hatására a chip felmelegszik, rajta egy hőmérsékleti eloszlás áll elő. Ha nem figyelünk oda, ez a hőmérsékleti eloszlás felboríthatja a szimmetriát. Itt a terve-zőnek két feladata van: a) alakítsa úgy a layoutot, hogy a bemeneti fokozat a hőforrásoktól, elsősorban a kimeneti fokozat tranzisztoraitól a lehető legtávolabb helyezkedjen el, és b) rendezze el úgy a bemeneti differenciális fokozatot, hogy a szimmetriatengelye a hőforrás felé mutasson (a hőmérsékleti gradiens irányába). Ha lehet, az így kialakított layoutot termikus szimulációnak kell alávetni, és szükség esetén korrekciót kell végrehajtani.
A másik layout vonatkozású témakör a common centroid struktúra. A differenciál páros szimmetriája csak egy az olyan esetek közül, amikor precíz arányok betartására törekszünk. A differenciál párosnál ez az arány 1:1, de pl. áramtükröknél más is lehet. Robusztus tervezésnél igyekszünk arányokra építeni az áramkör tulajdonságait, ellenállásokéra és kapacitásokéra is. Az arányok beállítása alapvetően a geometriai méretekkel történik. A szélhatások azonban, ha csak kismértékben is, de torzítják az arányokat, ha nem 1:1, azaz két (vagy több) egyforma elemről van szó. Ezért a precíz arányokat egyforma, „egység”-elemekből alakítjuk ki, és igyekszünk mindent kis értékű egész számok arányából levezetni (1:2, 2:3, 1:5, 4:5, stb.).
Az elemek értéke (ill. egyes jellemzőik) nemcsak a felszínen kialakított méretektől függ, hanem a félvezető anyag egyéb, technológiafüggő tulajdonságaitól is (adalék koncentráció, oxidvastagság, a poliszilícium rétegvastagsága, stb.). Sajnálatos módon ezek a chip-en nem tökéletesen konstansok, mivel a technológia esetleges ingadozásai ezekre is hatással vannak.
Ha egy chipen egymás közelében fekvő alkatrészeket tekintünk, akkor elmondható, hogy ezek a lassú, kismértékű változások a hely függvényében lineárisok. Erre támaszkodva elemi matematikával kimutatható, hogy ha több egység-elemet összekombinálunk (pl. kapacitásokat párhuzamosan, ellenállásokat sorba kötünk), akkor az együttes úgy fog viselkedni, mintha minden egyes eleme ott lenne, ahol az együttes geometriai centruma, súlypontja van. Ezért is nevezik az ilyen elrendezést common centroid-nak.

3.20. ábra. Common centroid csoportok

Ezt a tulajdonságot előnyösen ki lehet használni. Ha ugyanis két (vagy több) elem-csoportot úgy állítunk össze, hogy az egyes csoportok súlypontja ugyanoda essék, akkor ezek a csoportok egyenértékűek, egyformák lesznek. A 3.20. ábrán bemutatunk néhány egyszerű csoport-elrendezést.

3.5. Szimmetrikus kimenetű műveleti erősítő
A szimmetrikus üzemmód kedvező tulajdonsága, hogy közös módusú zavarokra (ide tartozik a tápfeszültség ingadozása is,) kevéssé érzékeny. Viszont hiányzik belőle a kimeneti közös módusú feszültségnek a stabil beállítási lehetősége. Az aszimmetrikus kimenetű rendszerben (lásd 3.11. ábra) a differenciál páros munkaellenállása az összegző áramtükör, amely nem igényel külön munkapont-beállítást, hanem automatikusan illeszkedik a differen-ciál páros nyugalmi drain áramához. A szimmetrikus rendszerben ez nincs meg, ezért ott nehezebb a kimenet közös módusú beállítása. Erre visszacsatolt szabályzó rendszert szokás alkalmazni. Ehhez szükség van a közös módusú kimeneti feszültség értékére, ami azonban normál körülmények között csak akkor van jelen a kimeneten, ha a differenciál jel értéke nulla. Szakaszos működésű rendszerekben lehet találni ilyen időpontokat. Ezekre támaszkodva kapcsolt kapacitásokkal a közös módusú feszültségből mintát lehet venni, és ezt kiértékelve lehet a szabályzáshoz beavatkozó jelet generálni.

Folyamatos üzemben erre nincs lehetőség. Ilyenkor a megoldás a két ellenfázisú jelből a definició szerint középérték képezése. Ennek természetes útja lenne, hogy a középértéket a két jel közé kapcsolt ellenállás közepéről vesszük le. Csakhogy ez meg nem engedhető mértékben terhelné az erősítő majdnem mindig meglehetősen nagyimpedanciás kimenetét. (Ismeretes, hogy a chipen precíz nagy értékű ellenállások nem állnak rendelkezésre.) CMOS IC környezetben MOS tranzisztorok segítségével kell a problémát megoldani. A megoldás „trükkje” a 3.21. ábrán látható. Ez a részáramkör tekinthető pl. egy differenciál páros áramgenerátor fokozatának. T1 és T2 a trióda tartományban, T3 pedig a telítéses tartományban dolgozik. T3 konstans UG gate-feszültségével az IG áramot generálja. Source körében a T1 és T2 tranzisztorokat a szimmetrikus kimenő feszültség vezérli, ahol UC a közös módusú, ±∆U pedig a differenciális összetevő. A MOS karakterisztika szo-kásos négyzetes közelítését alkalmazva kimutatható, hogy a két tranzisztor együttes árama nem függ a ∆U differenciális feszültségtől:


IG = I12 = K12{2(UC – VT)UDD – UDD2}

Így a trióda tartományban dolgozó T1 és T2 az UC közös módusú feszültség által vezérelt ellenállásként viselkednek, és végső soron a fokozat által generált IG áramot befolyásolják. Ezzel tehát megvalósítható a közös módusú feszültség (hatásának) a visszacsatolása az erősítő elejére. Eddig az elmélet. A gyakorlati megvalósításhoz azonban gondosan meg kell vizsgálni, hogy az egyenáramú munkapontokat, azoknak a vezérlés közbeni mozgását hogyan lehet biztosítani. A fokozat UC részére fázisfordító hatású, ezért csak olyan helyen lehet alkalmazni, ahol a közös módus számára nincs több fázisfordítás. Ami a kivezérelhetőséget illeti: T1 és T2 a küszöbfeszültségtől fölfelé korlátlanul kivezérelhető. Ezzel összhangban van, hogy a fokozat bemenő jeleit az erősítő kimeneteiről vesszük, amelyek nyugalmi állapotban az analóg nullán, tehát a fél tápfeszültségen vannak. Kevésbé kedvező az, hogy a tranzisztoroknak nem szabad lezárniuk, és ezért gate feszültségük nem mehet a küszöbfeszültség alá – ez a differenciális kivezérelhetőséget korlátozza. Kedvező viszont, hogy a T1-2 által képezett „ellenállás” jelenléte T3 source körében jelentősen növeli az áramgenerátor kimenő impedanciáját. 

Példaként a 3.22. ábrán bemutatunk egy szimmetrikus kimenetű folded cascode műveleti erősítőt, amelyben a közös módusú kimenet stabilizálása a 3.21. ábra áramkörével van megoldva (T8, T11 és T12). Középen felismerhető a T4-5 differenciál pár, amely nagy szélességű tranzisztorokból áll a nagy meredekség és a jó zajviszonyok érdekében. Ezek szimmetrikusan egy-egy folded kaszkód erősítővé vannak kiképezve. T1 és T2 az áramgene-rátorok, T3 és T6 a közös gate-es erősítők, amelyeknek T7 és T10, valamint T9 és T13 képezik a feljavított ("emeletes") aktív munkaellenállását. Felépítésük lényegében a 3.3. ábrán látható egyszerű folded kaszkód erősítőével egyezik meg. 
A munkaponti egyenáramot mindkét rendszer számára a T14-T1-T2 tranzisztorokból felépített iker-áramtükör szolgáltatja. Az ábra bal oldalán látható előfeszítő áramkör egy lehetséges megoldás arra, hogy az erősítőt a működéshez szükséges feszültségekkel ellássuk, – nem biztos, hogy az optimális.

3.22. ábra. Szimmetrikus kimenetű folded cascode műveleti erősítő és egy lehetséges előfeszítő áramkör

Ez az áramkör annyira bonyolult és érzékeny, hogy az egyszerű kézi számításokkal a végső beállítást csak nagyon durván lehet megközelíteni, a szimulátort már korán segítségül kell hívni. Részletes elemzése és méretezése túlmutatna e jegyzet keretein. Itt csak iránymu-tatást adunk a működéssel és a beállításokkal kapcsolatban. A munka érdemi részét az olvasóra bízzuk, aki az előző részek ismeretében valószínűleg meg tud birkózni a feladattal.

Az első lépés a munkaponti egyenáramok beállítása. A folded kaszkód erősítés lényege, hogy a differenciál pár által generált áramváltozásokat (kisjelű váltakozó áramot) a munkaellenállás(ok) helyén levő T1 és T2 áramgenerátor(ok) nem veszik fel, hanem visszafordítják a kaszkód fokozat(ok) aktív közös gate-es tranzisztorai felé. Eközben a két áramgenerátor által generált áram nagyjából egyformán megoszlik a differenciál és a kaszkód fokozatok között. 

Az IR referencia áramból lehet indulni. Ezt a T17 és a T18 tranzisztorok áttükrözik T14 felé, amely a kétszeres szélességű T1-2 tranzisztorokkal iker-áramtükröt képez, amelyek így rendre 2IR áramot állítanak elő. Ennek a fele, tehát egy-egy egységnyi áram folyik be a kaszkód fokozatok közös gate-es aktív tranzisztoraiba (T3 és T6). Ez az áram azonban tovább is folyik, és találkoznia kell a kaszkód erősítők munkaellenállásaként funkcionáló T10 és T13 tranzisztorok áramával. Ezeknek az áramát az határozza meg, hogy iker-áramtükröt képeznek T17-el, és az egy egységnyi áram generálásához ugyanolyan széleseknek kell lenniük, mint T17. Az áramtükrök kimenő vezetését feljavítjuk (lecsökkentjük) azáltal, hogy egy-egy közös gate-es fokozatot kötünk mögéjük, T7-et és T9-et, amelyeket vehetünk olyan szélesre, mint az előttük levő áramtükrök. Az áramtükröknek minimum Uh drain-feszültségre van szükségük, ezért (minimum) ennyivel meg kell emelni T7 és T9 gate feszültségét. Erre a “szép” megoldást a 2.27. ábra mutatja, itt egy egyszerűbb megoldást alkalmazunk: az áramtükrök bázisaként szolgáló T17 MOS diódával sorba kötjük a trióda tartományban dolgozó T16-ot, amelynek a gate-jét VDD-re kötjük, és méreteit úgy állítjuk be, hogy biztonsággal létrejöjjön rajta az Uh-nak megfelelő 300 mV körüli feszültségesés. (Eddig jól követhető becsléseket alkalmaztunk, itt azonban célszerű elővenni a szimulátort és megnézni, mekkora legyen T7-9 gate feszültsége ahhoz, hogy a drain áramuk kellően stabil legyen.)

Ugyanakkor a differenciál páros tranzisztoraiba is egy-egy IR értékű áram folyik be. Ezek összege 2IR, és ezt kell produkálnia T8-nak. Mivel T8 (közvetve) T17-re bazíroz, ezért szélessége annak kétszerese kell legyen. T8 azonban nem a nullára van kötve, hanem source körében ott van T11 és T12, amelyek, mint szabályozható ellenállás, a trióda tartományban, 3-400 mV drain feszültségnél dolgoznak. Ezt figyelembe kell venni a gate feszültség beállításakor, és ezért azt T17 gate-jéhez képest ennyivel meg kell emelni. T16 segítségével már létrehoztunk egy ehhez közeli feszültséget T7-9 számára. Első közelítésben meg lehet próbálni ugyanezt felhasználni T8 számára is, amint az ábra mutatja, de ha szükséges, akkor ide is önállóan kell előfeszültséget generálni.

Hasonló megfontolások érvényesek a T3 és T6 kaszkód tranzisztorok beállítására is. T1-2-nek a minimális hatásos feszültségnél valamivel több drain feszültségre van szüksége. Ezt a jelen példában hasonló módon intézzük el, mint T7-9 esetében T16-al. T14-el sorbakötjük T15-öt, ennek a gate-jét a földre kötjük, és a méretekkel beállítjuk a szükséges feszültségesést – amelynek az értékét szimulációs kísérlettel lehet meghatározni.

Az eddigi beállításokkal megteremtettük annak a lehetőségét, hogy az áramkör “nagyjából” a helyén legyen. Most már a közös módust szabályzó visszacsatoló hurkot kell beállítani. Ez már csak a szimulátor segítségével lehetséges. Ehhez először a nyílthurkú viselkedést kell vizsgálni. A kimenetekről leválasztjuk a visszacsatoló tranzisztorok (T11-12) gate-jét. A kísérletezést megkönnyíti, ha ezt a két tranzisztort – és a két bemenetet – egyesítjük, lecseréljük egy darab dupla szélességű tranzisztorral. A két differenciális bemenetet (INP és INN) is összekötjük és közepes nagyságú közös módusú feszültséget kapcsolunk rájuk – ez gyakorlatilag a fél tápfeszültség. Ezután az egyesített szabályzó bemenetről transzfer karakterisztikát (DC-Sweep) csináltatunk a szimulátorral a teljes tápfeszültség tartományban. A két kimenetnek, minthogy közös módusú üzemről van szó, együtt kell mozogni. 

Mit várhatunk a kimeneten? Ha a bemenet a küszöbfeszültség alatt van, a differenciál pár egyáltalán nem kap áramot. A felső áramtükörből minden áram a kaszkód fokozatba folyik, és ez felhúzza a kimeneten a feszültséget a tápfeszültség közelébe, legalábbis messze a fél tápfeszültség fölé. 

Ha a bemeneten a tápfeszültség van, és az egyéb beállítások a helyükön vannak, akkor az egyesített T11-12 erősen kinyit, a differenciál pároson (T4-5) nagy áram fog folyni, és ezzel T5 „elszívja“ T2 áramát T6 elől. Eszerint a kimenetet T9-13 le fogja húzni a föld közelébe. (T4, T1 és T3 viszonylatában ugyanez történik.)

Az átmenet, ha van, éles és meredek a nagy hurokerősítésre való tekintettel. Ha nincs, akkor lehet, hogy a korábbi beállítások nem jók. Ilyenkor fel kell rajzoltatni az egyik fent említett tranzisztor-hármas drain áramát, és megkeresni, hogy hol sántít a beállítás. De az is okozhatja az átmenet hiányát, ha a szabályzó tranzisztorok (T11-12) túl gyengék (nem elég szélesek).

Ha van átmenet, akkor fel lehet rajzoltatni a bemenő feszültség görbéjét (egyenes!) is, és ahol az metszi a kimenet görbéjét, ott lesz (lenne) a munkapont. A metszéspont helyén ugyanis a bemenő és a kimenő feszültség egyforma, és ez az állapot fenn tudja tartani magát. Most kell a szabályzó tranzisztor méreteit (egyelőre dupla szélességben) addig alakítani, amíg sikerül a metszéspontot a kívánt helyre hozni – ami többnyire a tápfeszültség fele, az analóg nulla. 

Ezután félbe lehet vágni az egyesített vezérlő tranzisztort, és vissza lehet állítani az eredeti kapcsolást a 3.22. ábra szerint. Miután a felezés a szélhatások miatt nem felezi ideálisan a karakterisztikát, ezért esetleg szükség lehet utólagos finomhangolásra.

Mindenesetre, ha az itt leírt kissé körülményes eljárást a tervezőnek sikerült ered-ményre juttatni, akkor már van egy működő DC munkapont, és itt kezdődhet az igazi terve-zési munka, amennyiben meg lehet vizsgálni, hogy a specifikáció követelményei hogyan teljesülnek, illetve meg lehet fontolni, hogy ennek érdekében hol, mit kell/lehet változtatni. Ezen a ponton már érdemes a frekvenciamenetet is megvizsgálni egy AC szimulációval.
Láthatóan az itt bemutatott példa már nem az alapokat, hanem a “haladó” szintet képviseli, hiszen egy ilyen tervezéshez a jelen jegyzetben lefektetett alapoknak már meglehetősen jó ismeretére és körültekintő alkalmazására van szükség. De ha a tervező ezeknek birtokában van, akkor nem kell megijedjen egy ilyen szintű feladattól sem. (Az olvasónak pedig javasoljuk, hogy ha hozzájut egy szimulátorhoz, próbálja meg az áramkört felépíteni és az itt leírtak szerint lábra állítani!)
3.6. Visszacsatolt műveleti erősítők

A műveleti erősítőket többnyire visszacsatolt rendszerekben alkalmazzák. A követke-zőkben röviden áttekintjük a visszacsatolással kapcsolatos feltételeket ill. követelményeket rezisztiv visszacsatolás esetén. Két alapvető visszacsatolási formát lehet megkülönböztetni, amelyeket a 3.23. ábra mutat be: a követő (nem invertáló) és a hinta (invertáló) kapcsolást. 


3.23. ábra. Visszacsatolt műveleti erősítők: a) követő,   b) hinta-kapcsolás

A kétféle kapcsolás gráfja azonos, az egyetlen különbség csak abban van, hogy melyik csomópontot tüntetjük ki, mint referenciát (AGND, analóg null-potenciál, föld vagy test). Ez az egyszerű különbség azonban a működésben mélyreható eltérésekhez vezet. 
A műveleti erősítő erősítését (legalábbis alacsony frekvencián) végtelen nagynak szokás tekinteni, és akkor a visszacsatolt erősítést csak az ellenállások aránya határozza meg. A végtelen nagy erősítésből következik az is, hogy a bemeneten a differenciális jel nagysága nulla, ill. extrém kicsi. Így a differenciális bemenet két csomópontját virtuális rövidzárnak lehet tekinteni. A visszacsatolás a frekvenciamenetet is befolyásolja. Amilyen arányban csökken az erősítés, úgy tolódik a domináns pólus felfelé. Egyszerű közelítéssel a domináns pólus helye a visszacsatolt rendszerben:



p1 = ωT/AV0
ahol ωT a tranzitfrekvencia, AV0 pedig a visszacsatolt erősítés (nulla frekvencián).
A követő kapcsolás erősítése:



AV0 = 1 + R2/R1
A hinta-kapcsolás erősítése:



AV0 = –R2/R1
A követő kapcsolás szélső esete az, amikor R1=∞ és R2=0 választással eljutunk az egyszerű feszültség-követő vagy buffer kapcsoláshoz, amelynek az erősítése egyszeres.

A kétféle kapcsolás között a nagy különbség a bemeneti terhelésben és a közös módusú jelek alakulásában van. A követő kapcsolás bemenete azonos a műveleti erősítő pozitív (nem invertáló) bemenetével, ami egy MOS tranzisztor gate-je, így tehát az a bemenetet legfeljebb a kapacitásával terheli. Nem így a hinta-kapcsolás, ahol a bemenetet az R1 ellenállás közvetlenül terheli, mert a másik vége virtuális rövidzárban van az AGND null-ponttal.

Közös módus tekintetében a hinta-kapcsolás nagyon előnyös, mivel ott a műveleti erősítő nem-invertáló bemenete közvetlenül le van kötve AGND-re. A másik (invertáló) bemenet a virtuális rövidzár révén ugyanezen a potenciálon van. Így tehát a közös módusú bemenő feszültség egyszer s mindenkorra rögzítve van az analóg nullához. Ez pedig szinte mindig a tápfeszültség fele, ahol a közös módusú üzemmel még nem szokott probléma lenni.

A követő kapcsolásnál a műveleti erősítő pozitív bemenete közvetlenül megkapja a bemenő jelet, a másik pedig a virtuális rövidzár következtében ugyanígy. Ez azt jelenti, hogy itt a közös módusú bemenőjel megegyezik a bejövő jelszinttel, amelynek a nagysága a vissza-csatolt rendszer erősítésétől függ. Amíg ez az erősítés nagy, addig a bemeneti jel amplitúdója értelemszerűen kicsi, és egy ilyen szűk tartományban a közös módusú üzem általában megvalósítható. A differenciál-erősítő vizsgálatánál láttuk, hogy a közös módusú üzem feszültség-tartományának mindkét irányban korlátai vannak, és ezek a kis erősítésű követő (nem invertáló) kapcsolások üzemét is befolyásolják. A legnehezebb a helyzet az egyszeres erősítésű feszültségkövetőnél. Ugyanakkor gyakran lehet szükség arra, hogy a bemenet ne terheljen, amit csak a követő kapcsolás tud, és emellett az erősítés is lehetőleg kicsi, esetleg éppen egy legyen – miközben aránylag nagy bemeneti feszültségtartományt kell feldolgozni. Ilyenkor csak különféle speciális, „trükkös” kapcsolások segítenek.

A kívánt erősítés pontos beállításához két dolog szükséges: a műveleti erősítő erősítése legyen végtelen nagy, és a beállító ellenállások értéke legyen pontos. Mindkét feltétel körül lehetnek kisebb problémák. Egyszerű, „nem kihegyezett” erősítővel, főleg, ha számottevő rezisztív terhelése is van, az erősítés 60-70 dB körül van. Ez már az alsó határán van a megkövetelt végtelen nagy erősítésnek. Mindazonáltal, ha precíziós alkalmazásról van szó, a nehezebbik kérdés az ellenállások aránya, mert az egyszerű esetben 1-2%, ami nem mindig megfelelő. 

Mit lehet ilyenkor tenni? A méretek gyártási szórásából eredő pontatlanságot azzal lehet csökkenteni, ha az ellenállást több egyforma darab átlagaként alakítjuk ki, soros/párhuzamos kapcsolással. Ha egy darab helyett NxN darabot kombinálunk össze, akkor az eredő ellenállás szórása N arányban csökken. Ehhez azonban az is kell, hogy a négyzetes (fajlagos) ellenállás is átlagolódjon, amihez az ellenállások kialakításánál a common centroid struktúrát is alkalmazni kell, amint arról a layout szempontoknál már volt szó.

A pontosság tekintetében a véges (nem ideális, <végtelen) erősítés ritkábban okoz gondot. Szükség esetén az ellenállások arányának csekély módosításával ez megoldható. Az átviteli frekvenciasáv a visszacsatolt erősítőben kiszélesedik. A kompenzált műveleti erősítők domináns pólusa (a 3dB-s töréspont) meglehetősen alacsony, akár 100 Hz alá is kerülhet, ezért adott esetben érdemes megvizsgálni, hogy a precízen beállított erősítés a kívánt üzemi frekvencián még megvan-e.

3.7. Teljesítmény erősítők
Ha az erősítőnek a kimenetén teljesítményt kell leadnia, az relatíve kis kimenő impedanciát, és lehető nagy feszültséget és áramot jelent. Már a műveleti erősítővel kapcsolatos bevezetőben megmutattuk, hogy kis kimenő impedanciát source-követő bufferrel lehet megvalósítani. Azt is láttuk azonban, hogy a source-követő alkalmazása csökkenti a kivezérelhető feszültségtartományt. 

Ezért A-osztályú teljesítményerősítőt kétfokozatú műveleti erősítőből szoktunk építeni. Annak a kimenete egy aktív terhelő ellenállással ellátott fokozat (lásd 2.28. ábra!), amelynek jó a kivezérelhetősége, a kimenőfeszültség mindkét irányban néhány tized voltra megközelítheti a tápfeszültséget. Itt ugyan az átviteli karakterisztika már torzulhat, de a szokásosan alkalmazott erős visszacsatolás (kis erősítés) ezen általában segít. Áram tekintetében a helyzet aránylag egyszerű, a tranzisztorok szélességét – és ezzel a rajtuk átfolyó nyugalmi áramot – kell megfelelő mértékben megnövelni.

Az A-osztályú erősítők hatásfoka gyenge, ideális esetben sem jobb 25%-nál. Ezek ugyanis lineáris üzemben dolgoznak. Ha I0 nyugalmi áramot vesznek fel, kivezérlés közben az áram nulla és max. 2I0 között váltakozhat. Ezt a korlátot kerüli meg az AB-osztályú erősítő, ahol a max. áram elvileg 4I0, a gyakorlatban ennél több, kedvező esetben 8-10-szeres is lehet. Ez azzal az előnnyel jár, hogy kivezérlés nélkül a fokozat csak kis áramot és ezzel kis teljesítményt vesz fel. Kis kivezérlésnél a helyzet hasonló az A-osztályhoz, nagy kivezérlésnél viszont jelentősen megnőhet az áram, és a felvett teljesítmény 50%-ot közelítő hatásfokkal jut el a terhelésre (közelíti a B osztályt). 
Az AB-osztályú üzemet nagyjelű szemlélettel kell vizsgálni. Itt ugyanis azt használjuk ki, hogy két másodfokú függvény különbsége alkalmas körülmények között lineáris lehet:

f(x) = (Z+x)2 – (Z–x)2 = 4Zx
Az inverter erősítőben a két tranzisztor ugyanazt a vezérlést kapja, így az egyik árama növekszik, a másiké csökken. Az invertert egy kicsit átalakítjuk, hogy a tranzisztorok kis hatásos vezérlő feszültséget kapjanak. A tranzisztorok gate-jei közé fix feszültség-különbséget iktatunk be. Az áramkört úgy méretezzük, hogy a karakterisztikák K konstansa megegyezzen, vezérlés nélkül mindkét tranzisztor azonos hatásos feszültséget kapjon, és a kimenet feszültsége AGND legyen. A vázlatos elrendezés és az egymáshoz illesztett karakterisztikák a 3.24. ábrán láthatók.

3.24. ábra. AB-osztályú erősítő elve
Vezérlés nélkül a bemeneten UBE0 nyugalmi egyenfeszültség van. Ebben az esetben egyforma, kis értékű I0 áram folyik mindkét tranzisztoron. A kimenetet az AGND feszültségre kötött ellenállás terheli (nincs ábrázolva), amely felé nem folyik áram. A tranzisztorok a telítéses tartományban dolgoznak. Vezérléskor a két áram különbsége a kimenetre, és így a terhelésre jut. Ez a különbség mindaddig a vezérlő feszültség lineáris függvénye, amíg mindkét tranzisztor vezet. Határhelyzetben, amikor az egyik tranzisztor lezár, a másikra éppen kétszeres hatásos feszültség jut. Így a négyzetes karakterisztika jóvoltából négyszeres áram folyik rajta. Ennél nagyobb vezérlésnél már csak az egyik tranzisztor fog vezetni, és ezért érvényesül annak a négyzetes karakterisztikája, a kimeneti karakterisztika meredeksége tehát emelkedik. Itt azonban segítségünkre jön egy másik tényező. A kivezérlési tartomány széleihez közeledve az átviteli karakterisztika meredeksége csökken, ellaposodik. Ez a hatás ellene dolgozik a tranzisztor növekvő meredekségének, és kedvező esetben kialakul egy viszonylag kis torzítású átviteli karakterisztika, amely elérheti a nyugalmi I0 áram 8-10-szeresét is. Érdemes itt még megjegyezni, hogy az erősítőket többnyi-re erős visszacsatolás mellett használjuk, ami a nemlineáris torzításokat jelentősen lecsökkenti. 
A 3.24. ábra elvi vázlatát a gyakorlatba is át kell vinni. Ennek egy lehetséges megoldása a 3.25. ábrán látható. Az AB-osztályú végfokozatot a T3 éa T6 tranzisztorok alkotják. A gate-ek közötti feszültség-eltolást a T4 és T5 MOS-diódákkal valósítjuk meg, amelyeken a T1 és T2 pMOS-okból álló áramtükör konstans Ibias áramot hajt át. A vezérlőjelet a T7 tranzisztor hozza, amely egy aktív terheléses erősítőt formál, tehát áramkörünk már eleve egy kétfokozatú erősítő, amely 40-50 dB erősítéssel rendelkezik. T7 gate-jén az UBE vezérlőfeszültség nyugalmi értékét nagyon precízen be kell állítani, hogy vezérlés nélkül a kimeneten AGND jelenjen meg, hiszen ilyenkor az RL terhelésen nem szabad áramnak folynia.
Az itt bemutatott kétfokozatú AB-osztályú erősítő elé még be lehet építeni egy egyszerű differenciálerősítő fokozatot is, és akkor egy nagyerősítésű műveleti erősítőhöz jutunk, amely AB-osztályú kimenetével teljesítményerősítő célokra jól használható, és erős visszacsatolással elegendően kis torzítást produkál. A visszacsatolás stabilitása érdekében viszont kompenzálni kell, ami háromfokozatú mivoltában nem könnyű feladat. Megoldható, de a részletekkel itt nem foglalkozunk.
4. További áramkörök

4.1. Feszültség-referencia (Band-Gap Reference)


Analóg jelek feldolgozásánál és főleg digitálisra való konvertálásakor szükség van egy abszolút referencia-feszültségre, amely a környezettől, azaz a tápfeszültségtől, az elemek paramétereinek gyártási szórásától valamint a hőmérséklettől – legalábbis adott határok között – független. Ezt a feladatot látja el az un. Band-Gap Reference kapcsolás, amely a tiltott sáv szélességéhez közeli feszültséget szolgáltat. Az áramkör lényege egy híd, amelynek automatikus kiegyenlítéséről egy műveleti erősítő gondoskodik. Kapcsolási rajza a 4.1. ábrán látható. 

A híd három ellenállásból és két pn-átmenetből, egész pontosan két diódának kötött pnp tranzisztor EB átmenetéből áll, amelyek A1 valamint A2 felülettel rendelkeznek. Ezt az áramkört n-zsebes CMOS technológia mellett lehet megépíteni, ahol a vertikális pnp tranzisztorok kollektora a szubsztrát, azaz a tápfeszültség negatív sarka. (lásd 2.3. ábra!). A hidat a műveleti erősítő táplálja, így az a tápfeszültségtől független.

Az UBB referenciafeszültség a műveleti erősítő kimenetén jelenik meg, mint a hídágakban levő feszültségek összege:



UBB = UD1 + UR1

ahol UD1 a hőmérséklet függvényében csökken, UR1 pedig növekszik. Alkalmas méretezéssel a kettő kiegyenlíti egymást.

A műveleti erősítő invertáló bemenete a földhöz képest UD1 feszültségen van, a híd kiegyenlített állapotában ugyanez kell legyen a másik bemeneten is. A pn-átmenet karakte-risztikája közepes áramoknál exponenciális:



I = j0Aexp(U/UT)

ahol A az átmenet felülete, j0 pedig egy hőmérséklet-függő áramsűrűség-konstans:



j0 = konstT 3exp(-UBG/UT)

ahol UBG a szilícium tiltott sávjának (Band Gap) a szélessége. Ezekből levezethető a pn-átmenet UD1 nyitófeszültségének hőmérsékletfüggése konstans áram mellett, amely ismeretesen negatív:




[image: image25.wmf]T

U

U

U

dT

dU

D

BG

T

D

1

1

3

-

+

-

=


UR1 pozitív hőmérsékletfüggése kedvező módon pusztán geometriai méretek megválasztásával beállítható ugyanekkora abszolút értékűre.
A hídágakban folyó áramok arányát R1 és R2 határozzák meg, mert rajtuk azonos a feszültségesés, ez viszont meghatározza a diódák feszültségének a különbségét:



I1 = j0A1exp(UD1/UT)

és
I2 = j0A2exp(UD2/UT)
Az áramok aránya:
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amiből már meghatározható a diódák feszültségének a különbsége, ami megjelenik R3 sarkain:
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UR3-ból viszont meg lehet határozni I2-t, abból pedig UR1-et:



I2 = UR3/R3

UR1 = I2R2 = UR3R2/R3 = 
[image: image28.wmf]÷

÷

ø

ö

ç

ç

è

æ

1

1

2

2

3

2

ln

R

A

R

A

R

R

U

T


Itt két fontos megállapítást tehetünk:

1. UR1 teljesen kézben tartható, ellenállások és felületek arányával meghatározható.

2. Amint vártuk, UR1 az abszolút hőmérséklettel egyenesen arányos, deriváltja:
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Visszatérve a kiindulási feltételhez, ennek meg kell egyezni UD1 (negatív) hőmérsékleti koefficiensével:
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Ez az egyenlet megadja a hőmérséklet független referenciafeszültség értékét:



UBG = UD1 + UR1 = UBG + 3UT 

Szobahőmérsékleten:



UBB = 1120 mV + 3x26 mV = 1198 ≈ 1.2 V

Innen látható, hogy miért nevezték el ezt a referenciafeszültséget a tiltott sávról. Minthogy (kismértékben) UT is benne van az egyenletben, a feltétel csak egyetlen (közepes) hőmérsékleten teljesül, de az eltérés nagyon kicsi, a feszültség gyakorlatilag széles hőmérs-éklet tartományban konstans marad (pl. –25° és +125° között a változás 1mV körül tartható).

Konkrét számok tekintetében mind UD1, mind UR1 600mV körül van. Ha az ellenállások valamint a felületek arányát 8 körül vesszük fel, akkor UR3-ra kb. 100mV adódik. Ebből már meg lehet határozni az ellenállások és az áramok értékét. Az egész számú arányok felvétele azért kell, hogy egység-ellenállások és -tranzisztorok felhasználásával lehessen őket realizálni. Az elkészült áramköri tervet szimulációval lehet ellenőrizni és esetleg „finomhangolni”, minthogy a műveleti erősítőnek is lehet hőmérsékletfüggése, amit szükség esetén R3 alkalmas kismértékű módosításával lehet kompenzálni.

Minthogy az erősítőnek 600 mV körüli közös módusú feszültség környékén kell működnie, ezért ezt csak p-csatornás bemenő fokozattal, a 3.13. ábra kapcsolásának komplementer változatával lehet megépíteni.
A p-zsebes CMOS technológia esetén csak npn tranzisztorokat lehet felhasználni, amelyek kollektora a pozitív tápfeszültségre kötött szubsztrát. Az áramkör teljes komplementálása ugyan lehetséges volna, de akkor a referencia feszültség is VDD-re épülne, ami nem szokásos. Ehelyett meg lehet cserélni a híd alsó és felső ágait és úgy átrendezni, hogy a pn-átmenetek a műveleti erősítő kimenetéhez kerüljenek. Akkor az npn tranzisztorokat nem diódának kötjük, hanem emitterkövetőnek, és ezzel az áramkörnek egy másik működőképes változatához jutottunk, amit a 4.2. ábrán vázlatosan be is mutatunk.



4.2. Áramreferencia
Abszolút áramreferenciára ritkábban van szükség, mint feszültségre, és nincs is rá kialakult és elterjedt megoldás. Egyszerű megoldásnak tűnik venni egy Band-Gap feszültség-referencia áramkört meg egy ellenállást. Ez az út ugyan járható, de nem szabad elfelejteni, hogy félvezető környezetben az ellenállásoknak csak az aránya tartható precízen, és hőmérsékletfüggésük sem elhanyagolható.

Kissé másképpen merül fel a kérdés az áramtükrök beál-lításával kapcsolatban. Amint láttuk (3.14. ábra!), egy központi áramforrásra építhető egy chipen belül az összes áramtükör-bázisú áramgenerátor. Ebből származtatható az erősítőkben működő tranzisztorok egyik legfontosabb paramétere, a meredekség, amely döntően meghatározza az erősítési értékeket. A 4.3. ábrán bemutatott áramkörrel olyan Ubias előfeszültséget lehet előállítani, amely független a tápfeszültségtől, és a meghajtott áramtükrökben olyan áramot generál, hogy az általuk előfeszített erősítőkben a tranzisztorok meredeksége a hőmérsék-lettől függetlenül konstans marad. Ez a konstans érték pedig egyenlő – vagy a W/L viszonyoktól függően arányos – az áramkörben elhelyezett RB ellenállás reciprokával. Ezt az ellenállást lehet a chipen is realizálni, de kritikus esetben kívülről is lehet csatlakoztatni – és így még az utólagos beállításra is megvan a lehetőség.

Az áramkörben T1 és T2, valamint T3 és T4 W/L viszonya egyforma, viszont T5 szélessége a négyszerese T6-énak: W5=4W6. A T1 és T2-ből álló áramtükör gondoskodik róla, hogy az áramkör mindkét ágában ugyanakkora ID áram folyjék. Az alsó részben T3, T4, T5 és T6 kaszkód áramtükröt alkotnak, amelynek az alapja azonban módosítva van: T5 négyszer olyan széles, mint T6, viszont a source-körébe be van iktatva az RB ellenállás. A négyzetes karakterisztika alapján könnyen kimutatható, hogy az azonos nagyságú áram vezetéséhez a négyszer szélesebb T5-nek csak fele akkora hatásos feszültségre van szüksége, mint T6-nak: U5h=U6h/2. A két oldal összehasonlításából viszont belátható, hogy a közös UBn gate-potenciál miatt RB-re kell jusson U6h másik fele:



IDRB = Uh6 / 2
Ezt az összefüggést kétféleképpen is ki lehet értékelni.

1. Meghatározhatjuk ID-t, ha Uh6-ot kifejezzük a drain áramból:
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és ebből
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2. Egy kis átrendezéssel megkapjuk T6 meredekségét:
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Az adott ID áram mellett a meredekség a felső oldalon is meghatározható. A p-csatornás tranzisztoroknál a mozgékonyságok különbözősége miatt 
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 faktorral kisebb érték adódik ki.

Ha az áramkörből kivehető UBn és UBp előfeszültségekkel (bias) vezéreljük a rendszer összes n- ill. p-csatornás áramtükrét, akkor az erősítők tranzisztorainak a meredeksége egyedül csak RB értékétől fog függeni. A fenti számításokat másodlagos effektusok csekély mértékben befolyásolhatják, de hatásuk gyakorlatilag elhanyagolható.

Érdemes megjegyezni, hogy ebben az áramkörben pozitív visszacsatolás van. A stabilitás azonban nincs veszélyben mindaddig, amíg a hurokerősítés kisebb az egységnél. Ennek az a feltétele, hogy T5 W/L viszonya nagyobb legyen, mint T6-é – és ez itt teljesül.

Ennek az áramkörnek van egy második stabil állapota is, amikoris ID=0. Hogy bekapcsoláskor ne kerülhessen ebbe az állapotba, indító (start-up) áramkörrel kell ellátni. Egy ilyen áramkört mutat a 4.4. ábra, amelyet az áramreferencia két kimenetére kell csatlakoztatni. Ha bekapcsoláskor a „null-állapot” állna be, akkor UBn a földön, UBp a tápfeszültségen lenne. TL hosszú és keskeny, igen kis áramú tranzisztor. Mint felhúzó ellenállás, mindig be van kapcsolva. Ha UBn=0, akkor T8 nem vezet, a ZZ csomópontot TL felhúzza VDD-hez, ezért T7 bekapcsol, és UBp-t lefelé húzza. Ezzel az áramreferencia áramköre kilendül a null-állapotból, átáll a normál munkapontba, és akkor UBn is aktiválódik. Ennek hatására T8 bekapcsol, lehúzza ZZ-t és így kikapcsolja T7-et. Ezzel a start-up áramkör megtette feladatát, csak TL fog a továbbiakban egy kevés áramot vezetni.
#####4.3. Analóg kapcsolók

Az analóg kapcsolók a MOS tranzisztorok karakterisztikájának a trióda tartományát használják ki, UDS=0 környezetében. Itt a tranzisztor vezérelhető ellenállásnak tekinthető, amelyet a gate feszültségével lehet szabályozni. A ki-be kapcsolást természetesen már digitális jel vezérli. Egy kikapcsolt ideális kapcsoló végtelen ellenállást mutat és semmi áram sem folyik rajta. Ezt az állapotot a tranzisztor a küszöbfeszültség alatt igen jól közelíti. A küszöbfeszültség fölött a bekapcsolt állapot távolról sem ideális: a csatorna-ellenállás nem nulla, és erősen függ a hatásos vezérlőfeszültségtől. Négyzetes karakterisztikával számolva a differenciális vezetés a hatásos feszültséggel egyenesen arányos:



GON = gd(UDS=0) = 2K·Uh
Ez a tény alkalmazását rezisztív terhelés mellett megnehezíti, viszont nagyon jól használható olyan helyeken, ahol a terhelést csak kapacitás, többnyire MOS tranzisztorok bemeneti kapacitása képezi (CGS). 

4.5. ábra. A legegyszerűbb analóg kapcsoló áramkörök

Már egyetlen tranzisztorral megvalósítható egy analóg kapcsoló, erre mutat egy-egy példát a 4.5. ábra egy n- ill. p-csatornás tranzisztorral. A kettő egymástól a vezérlőfeszültség polaritásában valamint a kivezérlési tartományban különbözik, a teljes tápfeszültségből ugyanis levonódik a tranzisztorok bekapcsolásához szükséges VT küszöbfeszültség.

Sok helyen ezek is megteszik, de CMOS környezetben a kettőt összekombinálják. Így két tranzisztor kell hozzá, és vezérlésükhöz még egy inverter is, viszont ebben a formában lefedik a teljes tápfeszültség tartományt. A 4.6. ábra mutatja a kapcsolási rajzot, a GON=1/RON bekapcsolási vezetést a jelszint függvényében, valamint a kapcsoló leegyszerűsített szimbolikus ábrázolását, ahol is a rajzon a precíz bulk-bekötés „le lett spórolva”.


4.6. ábra. CMOS analóg kapcsoló kapcsolási rajza, bekapcsolási vezetése és leegyszerűsített szimbóluma (szaggatott vonallal a tranzisztorok vezetése külön-külön).

Az analóg kapcsolókkal lényegében minden olyan feladatot el lehet látni, amelyekhez kapcsolóra van szükség. Fontos alkalmazási területek a jelkiválasztó vagy multiplexer áramkörök, ahol (több kapcsolóval) több forrás jeléből vezetjük valamelyiket a kimenetre, valamint a mintavevő és tartó áramkörök. Ez utóbbiakra építenek a különféle kapcsolt kapacitású (SC) áramkörök.
Mintavevő és tartó (Sample-and-hold) áramkörök

A 4.5. és a 4.6. ábrán bemutatott példák, amelyekben az analóg kapcsolók kapacitív terhelésre dolgoznak, már eleve a mintavevő és tartó funkciót valósítják meg. A bekapcsolás ideje alatt a terhelő kapacitás a kapcsoló RON ellenállásán keresztül feltöltődik a bemeneti forrás feszültségére. Kikapcsolás után ideális esetben a kondenzátor magára marad, töltése és így feszültsége sem változik. A kondenzátor, amelynek a dielektrikuma általában SiO2, elég jól teljesíti az ideális feltételeket. Nem így a kapcsoló, amelynek source-bulk átmenete eleve szivárgási árammal terhelt. Ez az áram azonban olyan kicsi (pA/fA nagyságrendű), hogy az elfogadható tartás msec nagyságrendben van, ami a szokásos µsec-nsec nagyságrendű óraciklusok mellett „közel végtelen sok” óraciklusra elegendő.

Precíziós alkalmazásokban, különösen kapcsolt kapacitású (switched capacitor, SC) áramkörökben előtérbe kerül az analóg kapcsolóknak egy gyenge pontja. A meredek felfutású kapcsolójel a tranzisztor gate-csatorna kapacitásán keresztül töltést injektál a többnyire kis értékű terhelő (tartó) kapacitásba, és ezzel nem elhanyagolható mértékben megváltoztathatja az ott levő hasznos jel értékét.
4.4. Kapcsolt kapacitású (SC, Switched Capacitor) áramkörök

A kapcsolt kapacitású áramkörök működésének az alapját az ide-oda kapcsolt kondenzátorral megvalósítható töltéstranszfer képezi.

A rezgőkondenzátor

Kapacitások ide-oda kapcsolgatásával kedvező áramköri effektusokat lehet elérni. Különösen kedvezően alkalmazható CMOS áramkörökben nagy értékű ellenállások kiváltá-sára, helyettesítésére. Az integrált áramkörök technológiája mindig az aktív eszközökre – tranzisztorokra – van optimalizálva. Ezért nagy értékű passzív alkatrészek megvalósítása nehézségekbe ütközik. Nagy értékű ellenállásokat elfogadható felületen „megnyomott” diffúzióval szokás megvalósítani, amennyiben a minőségi igények (pontosság, feszültség- és hőmérsékletfüggés) nem kritikusak. Szűrőkben és más nagyobb igényű helyeken azonban ezek nem használhatók. Ilyenkor jöhet szóba a kapcsolt kapacitásos megoldás.
Az ide-oda kapcsolt kapacitást rezgőkondenzátornak is nevezik, elvét a 4.7. ábra szemlélteti.

4.7. ábra: A rezgőkondenzátor elve

A C kondenzátort az U1 és az U2 potenciálú csomópontokra kapcsolgatjuk egy-egy tranzisztorral, át nem lapolódó órajelekkel. Eközben a kondenzátor feltöltődik Q1=CU1 töltéssel, majd áttöltődik Q2=CU2 értékre. (Ehhez természetesen a Φ1 és Φ2 óra-impulzusokat elegendően hosszúra kell választani.) Az áttöltődéssel a kondenzátor töltést szállít a két csomópont között, éspedig egységnyi idő alatt f alkalommal, ahol f az órajel frekvenciája. Az egységnyi idő alatt szállított töltést tekinthetjük a két csomópont között folyó ekvivalens áramnak:



Iekv = f∙C∙(U1 – U2)

A kölönböző feszültségeken levő pontok között az időegység alatt áthaladó töltés definíciószerűen áramot jelent, így a rezgőkondenzátor hatása ekvivalens egy, a két csomópont közé kapcsolt ellenállással:



Rekv = 1/(C· f )

Az áramkör egyszerűsített rajzolási módját és a megfelelő ekvivalens ellenállást a 4.8. ábra szemlélteti:

4.8. ábra: Rezgőkondenzátor és ekvivalens ellenállása

Nem szabad elfelejteni, hogy az áramszállítás szakaszos, τ = 1/f időközönként érkezik egy-egy töltéscsomag. Ez azt jelenti, hogy a kapcsolt kapacitást csak akkor lehet ekvivalens ellenállásnak tekinteni, ha a kapcsolgatás frekvenciája lényegesen (legalább egy nagyság-renddel) nagyobb, mint a rendszerben előforduló egyéb frekvenciák. Ez megmagyarázza, hogy a kapcsolt kapacitású áramköröket többnyire a hangfrekvenciás tartományban alkal-mazzák.

CMOS környezetben könnyű kis értékű jó minőségű kondenzátorokat és ezáltal igen nagy értékű, GΩ-ot közelítő ekvivalens ellenállásokat megvalósítani. Ehhez jön még az az alkalomadtán szintén jól kihasználható tulajdonság, hogy az ekvivalens ellenállás a frekven-ciával szabályozható.

Sajnos a rezgőkondenzátor áramköre örökli azokat a másodlagos effektusokat, ame-lyek az analóg kapcsoló ill. a mintavevő és tartó áramkör működését korlátozzák. Mint már említettük, a bekapcsolt tranzisztorok soros ellenállását és az órajel frekvenciáját össze kell hangolni, hogy a kondenzátornak legyen ideje feltöltődni. A kapcsoló tranzisztor gate-csatorna kapacitásán keresztül zavaró impulzusok injektálódnak a jelvezetékbe, mert a gate-kapacitás és a tároló C kondenzátor kapacitív osztót képeznek. Elvileg az órapulzus lefutása után a beinjektált pulzus megszűnik, de ezt szinte azonnal követi a másik órapulzus felfutása, és emiatt „maradandó változások” is előállhatnak a jelvezetékben. Éppen ezért szokás a kapcsoló órapulzus hatását úgy kompenzálni, hogy beiktatnak egy „nem-kapcsoló” tranzisztort is a jelvezetékbe, rövidrezárt source és drain elektródákkal. Ezt a mindenkori órapulzus inverzével vezérlik, (nem a másik órapulzussal, mert az nem átlapoló mivoltában nem pontos inverz). Így az egy ellentétes polaritású pulzust injektál, amely az eredeti zavaró pulzust – a megvalósítási pontosság erejéig – kioltja. Az elrendezést a 4.9. ábra mutatja.


4.9. ábra: Kompenzált rezgőkondenzátor.

Az itt látható kapcsolás azonban még mindig hagyhat maga után kívánnivalót, ha olyan helyen kívánjuk alkalmazni, ahol a teljes GND--VDD feszültség tartományt ki akarjuk használni, hiszen az n-csatornás tranzisztor VDD közelében nem képes áramot vezetni. Ilyenkor azt lehet tenni, hogy igazi komplementer analóg kapcsolókból építjük fel a rezgő-kondenzátort, tehát ellentétes fázisban vezérelt n- és p-csatornás tranzisztor párokból. Ha megoldjuk, hogy a kétféle tranzisztor gate-kapacitásai alkalmas arányban legyenek, akkor egyúttal az előbb bemutatott kompenzálást is megvalósítottuk.

Integrátor kapcsolt kapacitással

A kapcsolt kapacitású áramköröket többnyire RC alapú szűrőkben alkalmazzák. Ezekben a műveleti erősítők visszacsatoló hálózatát építik fel segítségükkel. Így kis teljesítmény felvételű, nagy impedanciás hálózatokat lehet kialakítani, amelyekben mind a nagyimpedanciájú C elemeket, mind pedig a nagy értékű R elemeket kis értékű – és ezért kis helyfoglalású – kapacitásokkal realizálják. 

A jelen jegyzet RC szűrőkkel nem foglalkozik, viszont mintapélda gyanánt bemutatunk egy nagyon egyszerű kapcsolt kapacitású integrátort. Az áramkör kapcsolási rajza, valamint az ekvivalens ellenállást tartalmazó helyettesítő képe a 4.10. ábrán látható.

4.10. ábra: Integrátor kapcsolt kapacitással.

Ha a műveleti erősítő erősítése elegendően nagy, akkor a kimenő jel a bemenet integrálja:
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Az integrálás időállandója pedig:
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Ennek a formulának az a jelentősége, hogy a kapacitások arányát egy IC-ben (vi-szonylag) nagy pontossággal lehet méretezni, és végül az időállandót a frekvenciával kényel-mesen és pontosan tudjuk szabályozni.

Szimulációs nehézségek

Kapcsolt kapacitású áramkörök szimulációját két probléma nehezíti. A kapcsolási frekvencia lényegesen magasabb, mint a feldolgozott jelek frekvenciája. Ebből következik, hogy a feldolgozott jelek akárcsak egyetlen periódusának az ellenőrzése csak úgy lehetséges, hogy a tranziens szimulációt a kapcsoló jel sok száz, esetleg sok ezer periódusáig futtatjuk. Ez pedig igencsak hosszú futási időkhöz vezet. De ez csak gyakorlati probléma, idő kérdése.

Más a helyzet, ha kisjelű AC szimulációval szeretnénk a jelátvitel frekvenciamenetét meghatározni. Itt „keveredik” az idő- és a frekvenciatartományban való szimuláció, hiszen a rezgőkondenzátor csak a kapcsoló működtetésekor produkálja a hatását (ekvivalens ellen-állás!), holott az AC szimuláció csak a frekvenciatartományban fut, és ennek az ellentmondó helyzetnek a megoldása már nem idő kérdése.

Mit lehet ilyenkor tenni? Egyszerű, gyors és tökéletes megoldás nincs. A tranziens szimuláció esetében megfontolható, hogy a gyorsítás érdekében az áramkörben levő műveleti erősítőket, amelyek feladata elsődlegesen a „végtelen erősítés” produkálása, valamilyen funkcionális modellel helyettesítsük. Egyszerű esetben az e-jelű feszültségvezérelt feszültséggenerátorral, amelyeknél jobb szimulátorokban nemcsak az erősítést, hanem a maximális kimeneti feszültség tartományt és egy egy-időállandós törési frekvenciát is be lehet paraméterrel állítani.

Az AC szimulációt csak úgy tehetjük egyáltalán lehetővé, ha a rezgőkondenzátorokat az áramkörben az ekvivalens ellenállásukkal helyettesítjük. Itt igencsak kényes kérdés annak a vizsgálata, hogy ez a csere hogyan befolyásolja a DC munkapontot, hiszen azt meg kell(ene) tartani. 

Mindkét megoldás kompromisszum. A tervezőre van bízva, hogy esetleges további szimulációkkal alátámasztva megbecsülje a kapott eredmények pontosságát és használható-ságát. Végül is egy mérsékelten pontos szimuláció még mindig jobb, mint pusztán számítá-sokra hagyatkozni. E helyen megemlítjük Szalai Albin TDK dolgozatát [4], aki kidolgozott kerülő utas megoldásokat a kapcsolt kapacitású szűrők szimulációjára, amelyek ugyan meglehetősen nehézkesek, de az ő esetében jó eredményeket hoztak.

Műveleti erősítő ofszet kompenzálása autozéróval
A kapcsolt kapacitású áramkörök általánosságban nézve két fázisban működnek. Van egy előkészítő fázis és van egy végrehajtó fázis. Az előkészítő fázist fel lehet használni arra, hogy egy kondenzátornak az erősítő ofszet feszültségének megfelelő előtöltést adunk, ami aztán a végrehajtási fázisban a bemenettel ellentétes polaritással sorba kapcsolódik. Erre mutat példát a 4.11. ábra. 
4.11. ábra. Autozéró áramkörrel kiegészített műveleti erősítő
Az előtöltés fázisában az 1, 2 és 3 jelű kapcsolók vannak zárva. Az 1 kapcsoló 100%-os negatív visszacsatolást hoz létre, amitől az erősítő feszültségkövető üzembe kerül. A kimeneten megjelenik az a jel, ami a nem-invertáló bemeneten van, de az ofszettel terhelve. Minthogy a bemenetet a 2 kapcsoló az (analóg) földre kapcsolja, így a kimeneten gyakorlatilag a „nulla+ofszet” jelenik meg. A 3 kapcsoló a C kondenzátor másik fegyverzetét is a földre kapcsolja, ezért a kondenzátor feltöltődik az ofszet feszültségre. Az előkészítő fázis végén ezek a kapcsolók lekapcsolnak, a két 4 jelű kapcsoló pedig bekapcsol. Az erősítő megkapja a differenciális bemeneti jelet, de a negatív bemenettel sorba kötött C konden-zátorral beiktatódik a kompenzáló feszültség és kioltja az ofszetet. 
A kompenzálás csak addig hatásos, amíg a C kondenzátor tartja a töltését. A frissítési idő msec nagyságrendű, a szokásos órafrekvenciák mellett ez nem jelent nehézséget. Az átkapcsolást természetesen nem átlapolódó órajelekkel kell vezérelni. Sajnos a rezgőkon-denzátorral kapcsolatban már említett problémák, főként kis amplitúdójú jelek feldolgozása esetén itt is fellépnek. Az órajelek a kapcsoló tranzisztoroknak elsősorban a gate-csatorna kapacitásán keresztül zavarják a hasznos jeleket. Ennek a kivédésére különféle kompenzáló és kiegyenlítő kapcsolásokat dolgozták ki, például [3, 333 oldal].
A 4.11. ábrán egy teljesen általános alapkapcsolást adtunk meg. Konkrét esetben előfordulhat, hogy az áramkör egyszerűsödik, és egyik-másik kapcsolót ki lehet hagyni belőle. A 4.12. ábrán egy hintakapcsolást mutatunk be, amelynek a kompenzálását már három kapcsolóval meg lehet oldani. A kapcsolók számozása az órajel fázisát jelzi. A 1 fázisban a C kondenzátor feltöltődik az ofszet feszültségre, a 2 fázisban pedig működik a hintakapcsolás, de a bemenethez hozzáadódik a kondenzátorból az ofszet feszültség, és kompenzál.

4.12. ábra. Hintakapcsolás autozéró kompenzálással
4.5. Digitális vezérlésű áramgenerátor

Egy digitális vezérlésű áramgenerátor nem más, mint egy áram-kimenetű D/A-kon-verter. CMOS környezetben előszeretettel alkalmazzák, mivel csupa tranzisztort felhasználó áramtükrökből különböző változatok könnyen felépíthetők. Ha pedig feszültség kimenetre van szükség, akkor a végén az áramot csak át kell vezetni egy fix ellenálláson, amint azt a 4.13. ábra szemlélteti. A visszacsatolt műveleti erősítő negatív bemenete virtuális földpont (AGND), az ellenállás másik végén RIGEN feszültség jelenik meg. Kedvező tulajdonsága az áramkörnek, hogy így az áramgenerátor konstans feszültségű terhelésre dolgozik, ezért nem-nulla kimenő vezetése nem kritikus.
Áramtükör generátorok. A digitálisan vezérelt áramgenerátorhoz kettő hatványai sze-rint növekvő forrásáramú (1, 2, 4, 8, …) elemi áramgenerátorokra van szükség, valamint kapcsolókra, amelyek ezeket a digitális kódnak megfelelően a kimenetre kapcsolják. A következőkben megvizsgáljuk, hogy ezeket az alkalmazási környezet feltételeihez igazodva hogyan lehet tranzisztorokból felépíteni.

4.14. ábra. Bináris áramgenerátorok
A bináris elemi áramgenerátorokat közös előfeszültségre (közös MOS diódára) alapozott áramtükrökből lehet megalkotni, amint az a 4.14. ábrán látható. Ez azonban csak az elvi alap. A 2.3. szakaszban az áramtükröknél már láttuk, hogy precíz tükrözéshez a generátor(ok) drain feszültségét stabilizálni kell, amit kaszkód struktúrával lehet aránylag egyszerűen megvalósítani. Ugyanakkor a forrásáramok arányait természetesen nem csatorna-szélességgel, hanem common centroid formába elrendezett egység-tranzisztorok segítségével kell beállítani.
Kapcsolás tranzisztorokkal. Az elemi áramgenerátorokat kapcsoló tranzisztorok segít-ségével kapcsolgatjuk rá a közös kimenetre. Ezek is megérdemelnek néhány gondolatot. Ezek szélességét is az áramok arányában kell megválasztani. Mivel azonban ők nem vesznek részt az arányok meghatározásában, a tranzisztorok szélességével csak az egységes feszültségesést kell beállítani, és így nincs szükség az egységnyi tranzisztorokkal és common centroid felépítéssel biztosított nagyfokú precizitásra. 

4.15. ábra. Feszültségre konvertált D/A átalakító
A 4.13. ábra kapcsolásában az áramgenerátor a fix feszültségű analóg nullára (fél tápfeszültség) kapcsolódik. Ha ide beépítjük a 4.14. ábra generátorait, a velük sorba kapcsolódó tranzisztoroknak más dolguk nincs, minthogy a D0…D3 digitális vezérlőjelek állása szerint az áramokat eljuttassák az erősítő bemenetére (4.15. ábra).


Kaszkód kapcsolók. Más a helyzet, ha az áramgenerátor kimenetén a feszültség nem kons-tans. Akkor ugyanis az elemi áramgenerátorokat kaszkód struktúrával „le kell árnyékolni”, hogy a kimenő admittanciájuk elegendően kicsi legyen. Erre a 2.26. ill. 2.27. ábra kapcsolása a minta. De itt a kaszkód tranzisztorokat egyúttal felhasználhatjuk kapcsolók gyanánt is. A dupla   kihasználásra a

    4.16. ábra. Kapcsolt kaszkód tranzisztorok
4.16. ábra ad példát.

A 2.27. ábránál megmutattuk, hogy a kaszkód tranzisztor gate-jét minimálisan 


UG2 = VT + 2Uh 

feszültségre kell kötni. (A helyes működést szimulációval ellenőrizzük, és UG2-re esetleg még egy kis biztonsági tartalékot is tehetünk.) Az ábrán a korábbi példákkal szemben csak az első két bitet tüntettük fel. A D0 és D1 vezérlőjelek egy-egy analóg multiplexert vezérelnek, amelyek a kaszkód tranzisztor gate-jét a vezérlőjel függvényében a földre (kikapcsolás) vagy UG2-re (bekapcsolás) kapcsolják. A kapcsolandó jelszintekre való tekintettel elegendő a multiplexert egy-egy n-csatornás tranzisztorból felépíteni.
Konstans áramfelvétel. Ha a vezérlés gyorsan változik (magas órafrekvenciával) és a generált áram nagy, a rendszer összáram-felvétele erős ingadozásoknak van kitéve, ami a chipen kellemetlen zajforrást jelenthet. 
Ilyenkor meg lehet tenni, hogy az elemi áramgenerátorokat nem ki-be, hanem átkap-csoljuk. Amikor szükség van az adott áramtükörre, áramát a kimenetre kapcsoljuk, amikor pedig nincs, akkor egy ellenfázisban vezérelt kapcsolóval átirányítjuk a tápfeszültség felé. Ezáltal az összáram-felvétel konstans marad, a rendszerben nem lesznek meredek áram-ugrások. A 4.17. ábrán az előző példát ennek szellemében alakítottuk át. 

4.17. ábra. Konstans áramfelvételű vezérelt áramgenerátor
Pontosság/felbontás. Kérdés még, hogy milyen pontosságot lehet az áramtükrökből felépített D/A átalakítóval elérni. Ehhez a legkritikusabb szituációt kell megvizsgálni. Mi történik, ha az összes kisebb helyérték visszabillen nullába, és a következő bit felkapcsol egybe. Egy nyolcbites átalakítónál ez azt jelenti, hogy 127-ről 128-ra váltunk. Ennek megfelelően a generált áram is 127 egységről 128-ra kell növekedjen. Ideálisan egyforma tranzisztor karakterisztikák mellett ez be is következne. Azonban, amint arról már szó volt, a karakterisztikák aránya 0,5-1% körüli bizonytalansággal terhelt. Így előfordulhat, hogy 128 egység helyett csak 1%-al kevesebb, 126,7 egységnyi áram kapcsolódik be, ami már durva hiba lenne, hiszen az áram nemhogy növekedne, hanem csökkenne. Fél százalék hiba esetében ez 127,4 egység lenne, így az átalakítás legalábbis monoton maradna.
Ez az egyszerű becslés mutatja, hogy 7-8 bit körül az átalakítás minősége már romlik. Ilyenkor már elengedhetetlen, hogy a tervező minden lehetséges eszközt felhasználjon a pontosság javítása érdekében. Ez kezdődik az egység-tranzisztorokból való építkezéssel, és folytatódik a common centroid technikával. Szükség esetén megfontolható, hogy magát az egy egységnyi tranzisztort is több darabból rakja össze. Ezekkel az intézkedésekkel ki lehet hozni a technológiából a maximumot, és el lehet érni 9, esetleg 10 bit felbontást. A ténylegesen elérhető maximum tekintetében a tervezőnek tapasztalatokat kell gyűjtenie az adott technológiával korábban megvalósított és karakterizált chipek alapján.
Algoritmikus felépítés. Digitális és analóg jelek egymásba konvertálásakor gyakran alkalmazzák az egységcellákból való algoritmikus felépítést. A cellák a feladat természetétől  függően a „vond le és duplázd meg” illetve a „felezd meg és add hozzá” funkciót valósítják meg. A jelen esetben az utóbbira van szükség. Bevezetésül utalunk a jól ismert „R–2R létra” működésére, aminek a vázlata a 4.18. ábrán látható.

4.18. ábra. D/A átalakító R/2R létrakapcsolással

A létra egy csillapító-lánc, minden tagja felezi a balról jövő jelet. Ugyanakkor minden tagra a kapcsolók segítségével nullát vagy a tápfeszültséget lehet ráadni, amely azután csillapodva halad a jobbszélen levő kimenet felé. Minél távolabb van egy tag a kimenettől, annál többször feleződik a rajta bekapcsolt tápfeszültség, ezek tehát ½, ¼, 1/8, stb. értéket adnak hozzá a kimenethez. Így valósul meg a D/A konverzió. 
CMOS környezetben áramtükrök felhasználásával áram-dimenzióban lehet megvaló-sítani a „felezd meg és add hozzá” funkciót. Az egységcellát a 4.19. ábrán mutatjuk be.
A hat darab tranzisztorból álló egységcella két áramtükröt és egy kapcsolható áram-generátort tartalmaz. (Az áramgenerátor tranzisztora is tükröz, de a közös MOS diódára csatlakozik.) A bemeneten egy pMOS áramtükör fordítja és felezi az áramot. Ezt egy nMOS tükör újból tükrözi és a kimenetre adja. Ugyanide dolgozik közvetlenül az áramgenerátor is, amelynek az áramát a D digitális jellel lehet ki-be kapcsolni. A kimeneten a bemeneti I áram fele plusz a generátor I0 árama jelenik meg.


4.19. ábra. CMOS áramgenerátor egységcella

Ahogy az R–2R létra tagjaiból, úgy ebből az egységcellából is elvileg tetszés szerinti számú darabot lehet kaszkádba kapcsolni, és így sokbites D/A átalakítót építeni. A határt mindkettőnél a technológia korlátai szabják meg. Amint az előző oldalon az egyszerű átalakítóknál megbecsültük, itt is az arányok tartásától függ a pontosság, tehát kedvező esetben a 9-10 bites felbontást lehet elérni. (Kedvező eset alatt értendő, ha a tervező minden fegyverét beveti a precizitás érdekében, a technológia pedig stabil, viszonylag kis szórású.)
Vegyük észre, hogy szemben az előzőkben ismertetett bináris alapú vezérelt áramgenerátorokkal, ahol n bit esetén 2n-el arányos a felhasznált tranzisztorok száma, az algoritmikus felépítésű D/A átalakítóknál ez a függés lineáris. Nyilvánvalóan 2-3 bites átalakítás esetén a bináris struktúra egyszerűbb, kevesebb helyet foglal. De gondoljuk meg, hogy egy 8 bites átalakítóhoz bináris struktúra esetében 256 darab tranzisztor kell, viszont a nyolc darab egységcella már 48 tranzisztorból kijön. A választás tehát egyértelmű. És ehhez jön még, hogy a layout kialakítása is messzemenően egyszerűbb, hiszen nem kell 256 darab tranzisztor common centroid elrendezésével bajlódni. A hat darab tranzisztorból álló egység-cellát kell egyszer jól megtervezni, és azután ezt a blokkot nyolcszor letéve, minimális össze-huzalozással készen van az egész átalakító.
4.6. Szorzó és keverő áramkörök.

Bevezetés. A szorzó áramkörök feladata két jel, U1(t) és U2(t) szorzatával arányos jelet előállítani, valamilyen Konst·U1(t)·U2(t) formában. Beszélünk egy-, két- és négynegyedes szorzóról aszerint, hogy hány jel veheti fel mindkét polaritást. A szorzó áramkörök fő problémája nem az, hogy hogyan jutunk a szorzathoz. Tetszőleges nemlineáris karakterisz-tikára ráadva a két jel összegét, ott előáll a két jel szorzata egy sereg egyéb produktum kiséretében. A nehézségek akkor kezdődnek, amikor szeretnénk ezektől a fölösleges produk-tumoktól megszabadulni. A MOS tranzisztorok (ideális esetben) négyzetes karakterisztikája annyiban kedvező, hogy azon elvileg csak másodfokú produktumok keletkeznek. 
Szorzó áramköröket alkalmaznak az analóg jelfeldolgozásban, továbbá keverésre (frekvencia transzponálás) valamint moduláció és (szinkron) demoduláció céljára. Ez utóbbi esetekben a felesleges produktumokat a frekvencia tartományban szűréssel távolítják el. Ez a rész nem képezi a jegyzet tárgyát, a továbbiakban csak azt az esetet vizsgáljuk, amikor a tiszta szorzatot az áramkör alkalmas kialakításával nyerjük ki.
Elméleti háttér. A következőkben egy olyan négynegyedes szorzó áramkört mutatunk be, amelyet egy vizsgálat [5] több különféle lehetőség közül a legjobbak közé sorolt. „Abszolút legjobb” nincs, mert a felhasználás körülményei szerint változhat a paraméterek súlyozása. A kiválasztott áramkör tulajdonságai többnyire pozitívak. (A harmonikus torzítás, nemlinearitás, a teljesítményfelvétel és a zajviszonyok elfogadhatóak, jók.)
Ez az áramkör eltér az eddigi vonalvezetéstől, amennyiben „józan paraszti ésszel” nem következtethető ki egy optimális felépítés. A helyes működést (közelítő) számításokkal lehet csak verifikálni, és azután a végleges megoldáshoz szimulációs vizsgálatok sorával juthatunk. Az áramkör a két összeszorzandó jel szorzatának előállítására a MOS tranzisztor trióda tartományát használja fel, amely a karakterisztika origójában közel lineáris:


ID = 2KUDS[(UGS-VT)-UDS/2]

UDS < UGS – VT 
A zárójelet kibontva látható, hogy az áramnak három komponense van. Az első a hasznos szorzat UGSUDS, a második kettőben csak UDS van benne lineárisan ill. négyzetesen. Ez utóbbiaktól majd meg kell szabadulni.
UGS egyszerűen rávezethető a tranzisztor gate-jére. A másik tényezőt, UDS-t viszont úgy kell a drain-re adni, hogy az ID hasznos drain-áramot további feldolgozásra kinyerhessük. Ehhez egy második tranzisztort kapcsolunk sorba az aktív tranzisztorral, amelyik source-követő jelleggel a gate-jére adott feszültséget egység körüli erősítéssel átviszi az aktív tranzisztor drain-jére, az ő drain-jén pedig tisztán megkapjuk az aktív tranzisztor drain áramát. Egy ilyen tranzisztor páros lehet a szorzó áramkör magja, amit a 4.20. ábrán ábrázoltunk. 
U1 és U2 a két bemenőjel, ID a kimenő áram. T1 az aktív (szorzó) tranzisztor, drain feszültsége UD1. T2 a kisegítő source követő, feladata az U2 bemenő feszültség továbbadása T1 drainjére. A két tranzisztoron ugyanaz az ID áram folyik át. Közelebbről megnézve a helyzet távolról sem ideális. ID hordozza (többek között) a hasznos kimenő jelet, értéke tehát elvileg sem konstans. Ha T2 drain árama változik, akkor a vezérlő feszültsége, Uh2 sem maradhat konstans. Eszerint UD1 nem követi pontosan U2-t. A source követő erősítése nem egységnyi, és még nem is konstans. Eszerint a fenti gondolatmenetünk is korrekcióra szorul.
Az ellentmondás feloldására két lépést kell tenni.
1. A helyzetet idealizáljuk azáltal, hogy T2 csatorna szélességét végtelen nagyra választjuk, ez egyúttal a karakterisztika K2 konstansát is végtelen naggyá teszi. Ebből következik, hogy már nulla hatásos feszültségnél folyhat véges nagyságú drain áram, és így UGS2=VT, és tovább UD1=U2-VT. Ezzel aránylag könnyű számolni, és a komplett szorzó áramkört felépíteni.
2. Ha az áramkör összeállt, szimulálni csak véges csatorna szélességgel tudunk. Először szimulálunk igen nagy W-vel (pl. W/L=1000). Látni fogjuk, hogy az áramkör így is egész jól működik. Ezután egy-két lépésben levesszük W-t reális méretűre (pl. T1 W/L viszonyának 3-6-szorosára) és keresünk egy elfogadható méretet. Ki fog derülni, hogy a szorzási tulajdonság nem romlik lényegesen.
Írjuk fel T1 karakterisztika egyenletét az idealizált esetre:


UGS1 = U1,
UDS1 = UD1 = U2 – VT. 


ID1 = 2K1(U2 – VT)[(U1 – VT) – (U2 – VT)/2] 

(Ha ezt az idealizálást nem hajtottuk volna végre, akkor UD1 U1-től is függene, mindkét tranzisztor karakterisztikáját fel kellene írni, és egy nagyon komplikált irracionális egyenletrendszerhez jutnánk.)
Az érdemi áramkör. Ez még csak a mag, amit még két lépéssel tovább kell fejleszteni:
1. Áttérünk differenciális rendszerre. Az eddigi U1 és U2 bemenő feszültségeket munkaponti egyenfeszültségeknek tekintjük (közös módus!), és erre ültetjük rá a ±x és ±y differenciális bemenő jeleket, amelyek ezeket megváltoztatják. Így négy-negyedes szorzóhoz jutunk, mert a változások iránya nincs megkötve, tetszőleges lehet.
2. A magból összesen négyet építünk össze egy komplett differenciális struktúrává, és ezeket a megfelelően összeválogatott differenciális jelekkel vezéreljük. Két-két kimenetet összekötünk (az áramok összegződnek), majd ezek különbsége fogja a végleges eredményt szolgáltatni. Ezzel érjük el, hogy a kimeneten a bemenő jeleknek már csak a tiszta szorzata jelenik meg, a lineáris és a négyzetes tagok kiesnek.
Ha tehát a karakterisztikát általánosan fel akarjuk írni, a következő egyenletet kapjuk:



ID = 2K1(U2±y – VT)[(U1±x – VT) – (U2±y – VT)/2]

A négy egyszerű magból összerakott differenciális mag a 4.21. ábrán látható.

4.21. ábra: Differenciál-erősítők közös előfeszítéssel

A kimenő áramok, I13 és I24 konkrétan felírva:

I13 = I1 + I3 = 2K1(U2 + y – VT)[(U1 + x – VT) – (U2 + y – VT)/2]



+ 2K1(U2 – y – VT)[(U1 – x – VT) – (U2 – y – VT)/2]
Ezen a ponton a Tisztelt Olvasó érezze magát felszólítva, hogy vegyen papírt és ceruzát, és részleteiben számolja ki az alábbi eredményt:

I13 = 2K1[2(U1 ( VT)(U2 ( VT) ( (U2 ( VT)2 + 2xy ( y2]

Ugyanígy I24 esetében:

I24 = I2 + I4 = 2K1(U2 + y – VT)[(U1 – x – VT) – (U2 + y – VT)/2]



+ 2K1(U2 – y – VT)[(U1 + x – VT) – (U2 – y – VT)/2]
Az eredmény hasonlóan kiszámolva:

I24 = 2K1[2(U1 ( VT)(U2 ( VT) ( (U2 ( VT)2 ( 2xy ( y2]

Képezzük ennek a két áramnak a különbségét:

IKI = I13 ( I24 = 8K1xy
Láthatóan minden egyéb produktum kiesik, marad tisztán a szorzat. Ezt a különbséget a műveleti erősítőkhöz hasonlóan egy összegző áramtükörrel hasznosítjuk. Az így kiadódó végleges kapcsolást a 4.22. ábra mutatja.
Itt jutunk el arra a pontra, ahol az elméleti megfontolások és a közelítő számítások már nem folytathatók, hanem ezek alapján szimulációval kell a további optimalizálást elvégezni. Meg kell nézni, hogyan viselkedik az áramkör a source követő fokozatok külön-böző W/L beállításai mellett. Emellett nem elhanyagolható az a tény sem, hogy a számítá-sainkban felhasznált négyzetes karakterisztika is csak közelíti a valóságot, még olyan másod-lagos effektusokat sem vesz figyelembe, mint a csatorna rövidülés. 

4.22. ábra. A teljes szorzó áramkör
A tesztbench. Aránylag bonyolult mivoltára való tekintettel érdemes bemutatni a tesztbench kapcsolását is. Itt ugyanis két differenciális bemenetet kell ellátni bemenőjelekkel, éspedig mind közös módusú, mind pedig differenciális jelekkel. A kapcsolás a 4.23. ábrán látható. Itt a következő részletekre hívjuk fel a figyelmet:
1. A szorzó cella szimbóluma (ikonja) magát a „nettó” áramkört tartalmazza, ahogy később egy cellakatalógusban szerepelhet. Minden egyéb: tápfeszültség, meghajtások, terhelés a tesztbenchbe kerülnek.
2. A cella nem kap külön tápfeszültség hozzávezetést. A VDD tápfeszültség ott van a tesztbenchben, és globális csomópontokon keresztül eljut mindenhova.
3. A szorzó és szorzandó bemenetek (U1 és U2, egyenrangúak) úgy vannak meghajtva, hogy a differenciális és a közös módusú jelek szét vannak választva, egymástól függetlenül állíthatók (UCOM, UDIF). Az egyforma ellenállások egyetlen szerepe, hogy szimmetrizálják a differenciális jelet a közös módusúhoz viszonyítva, értékűk indifferens.
4. A LOAD terhelés értéke és szerkezete a körülményektől függ. Ha rezisztív, akkor feltétlenül az analóg nullára (AGND) kell csatlakozzon. Ha a vizsgált áramkör vezérlés nélkül nem a „hivatalos” analóg nullát (VDD/2) adja ki, mint ez a szorzó áramkör is, akkor AGND-t pontosan ez utóbbi értékre kell beállítani, mert a mértékadó beállítás az, hogy vezérlés nélkül a kimeneten nulla áram folyik. (A terhelés lehet rezisztív, kapacitív, vegyes, de adott esetben akár nulla is.)

4.23. ábra. Tesztkapcsolás a szorzóhoz
Egy konkrét példa. Az előbbiekben leírt módon összeállítottunk egy konkrét példát az IMS (Institut für Mikroelektronik Stuttgart) 0.8µm-es technológiájára építve. A semi-custom rendszerű Gate Forest master család analóg egység-tranzisztorait használtuk fel, amelyeknek a csatorna hossza L=2,8µm. A p-csatornás tranzisztorok szélessége 21,2µm, az n-tranziszto-roké 14,2µm, ezek p-zsebekben vannak, ezért bulk-juk önállóan hozzáférhetö és a source-hoz köthetö. E tranzisztorokhoz jó közelítő BSIM3 modellparaméterek állnak rendelkezésre. A szimulációkat az LTspice programmal végeztük. A kapcsolási rajz a 4.24. ábrán látható. 
4.24. ábra. Szorzó áramkör a Gate Forest rendszerben.
Az összegző áramtükör 4-4 egységtranzisztorból áll, a source-követők úgyszintén, az aktív szorzó tranzisztorok egyszeres szélességűek. A 4.23. ábra szerint felépített tesztbench áramkört a 4.25. ábrán mutatjuk be. Különbség tulajdonképpen nincs is, de itt a teljes szimulációs beállítás leolvasható. Ez néhány próba alapján úgy lett bejátszva, hogy kivezérlés és linearitás szempontjából optimális legyen. A kétdimenziós DC-Sweep szimuláció eredmé-nye a 4.26. ábrán látható.
Értékelés: Az eredmények önmagukban véve meglehetősen jók, a lineáristól való eltérés mindössze néhány (3-5) százalékos. A szorzási konstans 59-re adódott, tehát



UOUT = 59(U1P – U1M)(U2P – U2M)     [Volt]
Kivezérlés nélkül a kimeneti feszültség 3,29 volttal eléggé eltér a hivatalos analóg nullától (2,5V), de csökkenteni csak a linearitás illetve a kivezérlés rovására lehet. A frekvenciamenet mindkét bemenetről egy-töréspontos Bode-diagram 3.25 MHz törésponti frekvenciával.

Ki kell azonban emelni, hogy ez az áramkör nem robusztus. Közös módus elnyomás gyakorlatilag nincs benne, a beállításokra, környezetre meglehetősen érzékeny. Az ököl-szabály szerint tehát ebben az állapotában a fejlesztési munka egyharmadát képviseli, és lehet azzal számolni, hogy a robusztussá tétel érdekében még kétszer ennyi időre és fáradságra lesz szükség. Az itt bemutatott áramkör szépen demonstrálja az elvet, de ipari felhasználáshoz munkapont stabilizáló részletek hozzáadásával még tovább kell fejleszteni.


4.25. ábra. Tesztbench a szorzó áramkörhöz
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4.26. ábra. A kétdimenziós DC-Sweep szimuláció eredménye
4.7. Tápfeszültség ellátás: DC-DC konverterek.

Az utóbbi évtizedekben a súly, a hely és a költségek csökkentésére valamint hatásfok javítására való törekvések a tápfeszültség ellátást is teljesen új alapokra helyezték. A hagyo-mányos berendezésekből eltűntek a hálózati transzformátorok. A hálózati 50 Hz-es feszült-séget dióda híddal (Graetz) egyenirányítják, és az előállt 300 volt körüli stabilizálatlan egyenfeszültségre kapcsolóüzemű tápegységet építenek. Ennek a működési frekvenciája néhányszor tíz KHz nagyságrendben van, így a felhasznált reaktáns elemek, kondenzátorok valamint induktivitások lényegesen alacsonyabb értékűek és ezzel kisebb méretűek és súlyúak, továbbá olcsóbbak is lehetnek. Ugyanez vonatkozik az esetlegesen alkalmazott transzformátorokra is.
Az átalakítókban alkalmazott induktivitások és kondenzátorok természetesen külső elemek. Még a kapcsoló tranzisztor és a dióda sincs mindig a chipre integrálva. Viszont a vezérlő/szabályzó áramkörök döntő többségükben integrált kivitelben készülnek.

4.7.1. Bevezetés, háttér

Az új felépítéshez új áramköri technika is tartozik, amelynek természetes jellemzője az integrált áramkörök, újabban főleg CMOS, felhasználása. Nem követelmény többé az áramkör egyszerűsége, annál inkább viszont a felhasználásé – az esetek többségében nincs szükség többé a különböző hálózati feszültségek közötti átkapcsolásra. A legfontosabb követelmény a jó hatásfok. Ez a nagyobb teljesítményeknél (50-100 watt és efölött) a 100% lehetőség szerinti megközelítését jelenti. Kisebb teljesítményeknél a vezérlő áramkörök saját fogyasztása egyre kevésbé elhanyagolható, és emiatt jó hatásfokú átalakítás mellett is meg kell elégedni a csökkenő össz-hatásfokkal.
A hálózati transzformátor automatikusan biztosította a hálózattól való elszigetelt, érintés-biztos üzemet. Ez ma sem megy transzformátor nélkül, de a transzformátort a szabályzó-körbe építik be, ezért így az a magas frekvenciára való tekintettel lényegesen kisebb lehet, és ha emiatt a vezérlő áramkör valamelyest bonyolultabb is lesz, az „belefér” a vezérlő IC-be.
Tápfeszültséggel a telepes/akkumulátoros üzemű berendezéseket is el kell látni. Különböző megfontolások alapján a telep feszültsége nem mindig egyezik meg a berendezés üzemi feszültségével. Emellett a telep feszültsége a kimerülés függvényében csökken is. Emiatt ezen a területen is feszültség átalakításra lehet szükség, amit itt is valamilyen kapcsolóüzemű átalakítással szokás megoldani. 
Szemben a hálózati tápegységekkel, ahol a 300 volt körüli egyenirányított feszültségből szinte mindig valamilyen kisebb feszültséget kell előállítani, telepes üzemben mindkét irányú átalakításra szükség lehet. 

A tápfeszültség ellátást ma tehát legtöbbször egyenfeszültségek kapcsolóüzemű átalakításával oldják meg – DC-DC-konverzió. A jelen jegyzet, egész pontosan ezen szakasz, célja nem a kapcsolóüzemű tápegységek részletes méretezésének a leírása, hanem a jó hatásfokú átalakítás elméleti hátterének és az arra épülő (lényegében analóg) kapcsolás-technika alapjainak a bemutatása. 
A DC-DC átalakítás alapvető eleme az induktivitás, amelynek segítségével töltéseket egy adott feszültségű csomópontról egy másik feszültségűre lehet (ideális körülmények között) veszteségmentesen „átpumpálni”. Jóllehet az induktivitás duális párja, a kondenzátor ugyancsak veszteségmentes reaktáns elem, azonban az általunk használt, (többé-kevésbé ideális) feszültségforrásokra épülő rendszerekben nem lehet veszteségmentesen feltölteni. 
Ha a C kapacitást U feszültségre töltjük, benne Q=CU nagyságú töltést és W=CU2/2 energiát tárolunk. A kapacitást mindig valamilyen véges R ellenálláson keresztül töltjük fel, másképpen nem is lehet, mert ha R tart a nullához, a kezdeti töltőáram a végtelenhez tartana, ez az út tehát nem járható. Könnyen kimutatható, hogy a feltöltés alatt az ellenálláson értékétől függetlenül a kondenzátorba bevitt W=CU2/2 energiával egyenlő energia disszipá-lódik, ami már ebben a legelső lépésben garantálja, hogy a hatásfok nem lehet jobb, mint 50%.
Az induktivitásnál más a helyzet. Ha az L induktivitást U feszültségre kapcsoljuk, akkor rajta I=(U/L)·t nagyságú lineárisan növekvő áram fog folyni. Eközben az induktivitásban kialakuló mágneses térben W=LI2/2 energia tárolódik. Ha az induktivitást a feszültségforrásról leválasztjuk és valahová átkapcsoljuk, az áram arrafelé fog továbbfolyni, és ott a betárolt energiát hasznosíthatjuk – egy másik feszültségen. (Ha az induktivitást rövidre zárjuk, akkor ideális körülmények között ott az áram változatlanul továbbfolyik, éppúgy, mint ahogy egy magára hagyott kondenzátor megtartja a töltését.) Amint látjuk, veszteség nincs a folyamatban, és a DC-DC átalakítók ezt használják ki különböző konfigurációkban.
(Érdemes az Olvasónak elgondolkodnia azon, hogy egy duális világban az energiaszolgáltatás áramforrásokkal történne, amelyek olyan hálózatokat hajtanának meg, ahol a fogyasztók sorosan vannak a vezetékekbe beiktatva. Egy ilyen rendszerben a kondenzátor lenne az az elem, amit veszteségmentesen lehetne feltölteni és utána alkalmasan manipulálni. Egy induktivitást viszont csak egy vele párhuzamosan kapcsolt ellenállás segítségével lehetne a soros hálózatba beiktatni, ami magával hozná a veszteséget.)
Az induktív bázisú egyenfeszültség átalakításnak három fő formája van:
· Lefelé transzformálás (Step-Down)

· Felfelé transzformálás (Step-Up)

· Polaritás fordító átalakítás (Inverter)

A következőkben bemutatjuk ezeknek az elvi alapjait, majd kitérünk a gyakorlati alkalmazás egyes feltételeire.
4.7.2. Lefelé transzformálás
Legelőször egy jelölési megállapodás: az átlagos értéket (a szokásostól eltérően) hegyes zárójelekkel fogjuk jelölni. Mindjárt le is rögzíthetjük, hogy hosszútávon a kondenzátor áramának éppúgy, mint az induktivitáson levő feszültségnek az átlaga nulla:

<IC> = <UL> = 0
A működés elvét a 4.27. ábra áramköre szemlélteti, a hozzátartozó jelek időzítését pedig a 4.28. ábra. 

4.27. ábra. Step-Down áramkör elvi kapcsolása
A K kapcsoló mindig egy nagyteljesítményű MOS tranzisztor, a jelen áramkörben p csatornás, amelyik bekapcsolva nagy áramot vezet kis UDS mellett (UDSon << UDSoff), kikapcsolva pedig kibírja az alkalmazásban fellépő, esetleg több-száz voltos feszültséget (pl. VMOS vagy DMOS). A 4.28. ábra első sorában a K kapcsoló vezérlését láthatjuk, t1 ideig van bekapcsolva. Bekapcsolás előtt a diódára jutó UD zárófeszültség megegyezik a terhelésen levő UT feszültséggel, áram csak a terhelésen folyik (IT). Bekapcsoláskor az UX feszültség megemelkedik UB-re, (ábra második sora, az induktivitásra jutó feszültséget sraffozással jelöltük,) ezért az induktivitáson lineárisan növekvő áram indul meg:


I(t) = {(UB–UT)/L}·t

4.28. ábra. Jelek és időzítés a Step-Down áramkörben
A kapcsolót t1 ideig tartjuk bekapcsolva, így a kialakuló maximális áram 


IMAX = {(UB–UT)/L}·t1 

Kikapcsoláskor a tápforrás és a kapcsoló árama megszakad (ábra harmadik sora), de az induktivitásban a mágneses tér ezt nem tudja követni. Az áram elkezd ugyan csökkenni, de ehhez sarkain polaritás-váltás jön létre. A pillanatnyi egyensúly úgy áll be, hogy a dióda kinyit, és ha első közelítésben a rajta eső néhány tizedvoltos nyitófeszültséget elhanyagoljuk, az induktivitás konstans UT feszültségre kerül. Ennek hatására az áram lineárisan csökken, t2 idő elteltével eléri a nullát és a dióda lezár. A dióda áramát az ábra ötödik sora külön mutatja. Lezáráskor az induktivitás és a lezárt dióda tértöltés-kapacitása között többé-kevésbé csillapodó rezgések jönnek létre, amit első közelítésben (a teljesítményviszonyok szempontjából) ugyancsak el lehet hanyagolni. IMAX ismeretében t2 kiszámítható:



t2 = IMAXL/UT = t1(UB–UT)/UT 
A rendszer működésének TP periódusa többnyire hosszabb, mint az induktivitás aktív ideje:


TP ≥ t1 + t2 

Ez azonban nem korlát. Ha olyanok a viszonyok, az induktivitás árama soha nem szűnik meg, és folyamatos üzemű átalakításról beszélünk. Itt az összefüggések kissé módo-sulnak.
Felírható az induktivitás által a terhelés ill. a C puffer-kondenzátor felé szállított töltés:


Q = (t1 + t2)IMAX/2 = TPIT
Ez stacioner állapotban megegyezik a terhelésen egy periódus alatt lefolyó TPIT töltéssel, így tehát <IC> = 0, ez látható a 4.28. ábra utolsó sorában. A C puffer-kondenzátort úgy kell megválasztani, hogy a rajta lejátszódó töltésmozgások mellett az UT kimeneti feszültség jó közelítéssel állandó maradjon, a ∆UT≈Q/C feszültségingadozás a feladat számára elfogadható mértékű legyen.
Az induktivitás tehát a töltést a magasabb UB feszültségű forrásból az alacsonyabb feszültségen (UT) dolgozó terhelésre szállította át úgy, hogy eközben elvileg nem keletkezett disszipációs veszteség. Így a hatásfok 100%, és ezt csak másodlagos hatások csökkentik. 
Ezek persze mindig jelen vannak. A kapcsoló tranzisztornak véges a bekapcsolási ellenállása, amin néhány tized volttól néhány voltig terjedő feszültség eshet. Amikor a dióda kinyit, a pn-átmenet nyitófeszültsége és a soros kristály-ellenálláson eső feszültség vesztesé-get termelnek ( ezért előszeretettel alkalmaznak Schottky-diódát, mert annak kisebb a nyitófeszültsége. Ugyancsak van soros ellenállása az induktivitásnak és még a pufferkon-denzátornak is. Jóllehet az átalakítót ezekre a veszteségekre optimalizálni szokták, a hatás-fokkal nem könnyű 90% fölé menni.
Ez az egyszerű alap-kapcsolás nem stabilizált, a kimeneti feszültség függ a terheléstől is és a bemeneti feszültségtől is. Stabil feszültséget csak szabályozással lehet előállítani, erre a 4.7.5. szakaszban még visszatérünk.
4.7.3. Felfelé transzformálás

A felfelé transzformálás elve nem új. Már a TV-technika korai éveiben használtak olyan elektroncsöves áramköröket (booster), amelyek a 16 kHz-es soreltérítő fokozat oszcillátorát kihasználták a saját (!) tápfeszültségének a megemelésére. A Step-Up konverzió elvét a 4.29. ábra, a hozzátartozó jelformákat pedig a 4.30. ábra mutatja be.

4.29. ábra. Step-Up áramkör elvi kapcsolása

A step-down áramkör részletes elemzése után ez az áramkör nem sok újat hoz, hiszen itt ugyanazok az elemek szerepelnek kissé átrendezve. Ennek megfelelően a jelformák is hasonlóak. A K kapcsolót zárva a teljes bemeneti feszültség az induktivitásra jut, ezért



IMAX = (UB/L)·t1 


4.30. ábra. Jelek és időzítés a Step-Up áramkörben

Kikapcsoláskor az induktivitáson az átfordult polaritást a dióda UT értéken megfogja, és az áram lineárisan nullára csökken. IMAX ismeretében az esési idő, t2 meghatározható:


t2 = IMAXL/(UT(UB) = t1·UB/(UT–UB)

A szállított töltés és viszonya a terhelésen folyó áramhoz szintén egyszerűen meghatározható:


Q = t2IMAX/2 = TPIT
Ahogy a 4.27. ábra step-down áramköre, ugyanúgy ez az áramkör sem stabilizált. Fix bemeneti feszültség és terhelés mellett egyszerűen alkalmazható, egyébként ki kell egészíteni szabályzó áramkörrel.
Mellékesen: Az itt bemutatott step-up áramkör működéséhez hasonló módon, induktív terhe-lések kikapcsolásakor a tekercs sarkain külön védelem nélkül nagy feszültség indukálódik, amely veszélyeztetheti a kapcsoló tranzisztort. Ilyenkor az induktivitásban tárolt energia a tekercs önkapacitásába és esetleges párhuzamosan kapcsolódó kis értékű kapacitásokba töltődik át. Ezért a tekerccsel párhuzamosan védődiódát szoktak elhelyezni, amelyik az indukált ellenkező polaritású feszültséget a dióda néhány tized voltos nyitófeszültségére korlátozza. Ez viszont jelentősen lelassítja a kikapcsolást (lásd t2). Ha ez nem elfogadható, akkor egy alkalmas ellenállást kell a diódával sorba kötni, és így lehet a maximális indukált feszültség és a kikapcsolási idő között kompromisszumot keresni.
4.7.4. Polaritás váltás

Az eddig bemutatott kapcsolások elemeit úgy is át lehet rendezni, hogy a kimeneti feszültség polaritása a bemenetivel ellentétes. Ezt a kapcsolást a 4.31. ábra mutatja, a hozzá tartozó jelformákat pedig a 4.32. ábra. Mindenekelőtt leszögezzük: itt pozitív bemenetből negatív kimenő feszültséget állítunk elő, tehát UB>0 és UT<0.

4.31. ábra. Polaritásváltó inverter elvi kapcsolása

Erre az áramkörre is elmondhatjuk, hogy ugyanazok az elemek dolgoznak benne, hasonlóan alakulnak az áramok is, csak a feszültségek más módon adódnak össze. Ezt a 4.32. ábrán látható áram-jelformák nagyon szépen mutatják. A K kapcsoló bekapcsolásakor a bemeneti feszültség az induktivitásra kapcsolódik, és azon lineárisan növekvő áramot generál. Az áram csúcsértéke:


IMAX = (UB/L)·t1 
A kapcsoló kikapcsolásakor az áram elkezd csökkenni, ehhez negatív polaritású feszültség tartozik az induktivitás sarkain, és ezt a feszültséget a dióda megfogja a szintén negatív UT értéken. Ennek alapján (abszolút értékekkel számolva) az áram nulláig való csökkenésének t2 ideje:


t2 = IMAXL/UT = t1·UB/UT 

4.32. ábra. Jelformák az inverterben

A szállított töltés és viszonya a terhelésen folyó áramhoz szintén egyszerűen meghatározható:



Q = t2IMAX/2 = TPIT
A dióda katódján levő UX feszültség egyúttal az induktivitáson levő teljes feszültséget is jelenti. A sraffozás szemlélteti, hogy a növekedés és a csökkenés szakaszában a görbe alatti területek (a feszültség integrálja) egyenlők.

Ahogy az előző áramkörök, ugyanúgy ez az áramkör sem stabilizált. Fix bemeneti feszültség és terhelés mellett egyszerűen alkalmazható, egyébként ki kell egészíteni szabály-zó áramkörrel.

4.7.5. Gyakorlati alkalmazások
A bemutatott áramkörök működése egyszerű és könnyen át is tekinthető. Gyakorlati felhasználásukhoz azonban még néhány kérdést tisztázni kell:
· A kapcsoló kialakítása és vezérlése.

· A dióda kiváltása kapcsoló tranzisztorral.

· Egyenáramú leválasztás az 50Hz-es hálózatról.

· A kimenő feszültség stabilizálása.

Az elvi működés és kapcsolás bemutatása után ezen jegyzetnek már nem feladata e témák részletes elemzése és konkrét megoldások adása. Már csak azért sem, mert az elmúlt években a felhasználás kereteihez illeszkedően nagyon sokféle megoldást dolgoztak ki, amelyek az irodalomban megtalálhatók, főként katalógus IC-k leírásában és a hozzájuk adott alkalmazási példákban. E helyen csak felsoroljuk a főbb megoldási irányokat, lehetőségeket.
Már az alfejezet bevezetőjében említettük, hogy a kapcsoló funkcióját tranzisztor látja el, esetünkben MOS tranzisztor, amit feszültséggel kell vezérelni. A feladat kettős: meg kell oldani, hogy a tranzisztor gate-je alkalmas egyenfeszültségű szinteket (egy nyitó és egy záró) kapjon, és mindezt időben is a követelményeknek megfelelően (bekapcsolás t1 ideig). A két oldal nem független egymástól. Lényegében egy impulzusgenerátort kell kialakítani, amelyik kiadja a t1 pulzust alkalmas szinten. 

Az egyen-szintekhez kapcsolódik a következő kérdés: honnan vegyük a tápforrást az impulzusgenerátor számára. A körülményektől függően ez lehet akár a bemeneti feszültség-forrás, akár pedig a kimenet. Ez utóbbi esetben meg kell vizsgálni, hogy bekapcsoláskor el tud-e a rendszer indulni önállóan, hiszen akkor a kimenet még nulla, vagy esetleg egy indító segéd-áramkört (start-up) igényel. Sokat számít, hogy a kapcsoló tranzisztor hogyan helyezkedik el a rendszer nullpontjához képest. Ilyen tekintetben nagyon kedvező a step-up konverter, mivel itt mind a kimenet, mind a bemenet, mind pedig a kapcsoló egy közös null-pontra épül.
A kapcsolásokban szereplő dióda teljesen automatikusan fogja meg az indukált ellenfeszültséget és vezeti le a csökkenő áramot t2 idő alatt. A rajta eső nyitófeszültség azonban veszteséget termel, rontja a hatásfokot. Ezért szokás a diódát egy második, lehető kis soros ellenállású kapcsolótranzisztorral kiváltani. Ha ezen a feszültségesés a diódához képest csökken, akkor ezzel javul a hatásfok. 
A mérleg másik oldalára azonban odakerül az a negatívum, hogy ezt a tranzisztort vezérelni is kell. Ez járulékos vezérlő áramkört tesz szükségessé, amely gondoskodik a t2 ideig történő nyitásról. Minthogy egy stabilizált átalakítóban nem biztos, hogy t2 konstans, ez esetleg külön problémát jelenthetne. Ezt azonban aránylag könnyen meg lehet kerülni, amennyiben az áramkörből a diódát nem távolítják el, és a tranzisztort csak egy alkalmasan rövidített időtartamra nyitják ki. A nyitás rövidebb, mint t2 minimuma, és amikor a tranzisztor t2 vége felé már erősen lecsökkent áram mellett lezár, a maradékot a dióda automatikusan átveszi.
Egyenáramú leválasztás a bemenetről. Erre majdnem mindig szükség van, ha a bemeneti forrás az 50 Hz-es hálózatra kapcsolt egyenirányító híd (Graetz). A megoldás elvileg nagyon egyszerű. Az induktivitást – amely többnyire egy zárt ferrit-magos tekercsből áll, – egy második, szekunder tekerccsel transzformátorrá egészítjük ki. A kapcsoló a primer körben van, minden egyéb a szekunder tekercsre épül. Az áramkört a 4.33. ábrán, a jelformákat a 4.34. ábrán láthatjuk:
4.33. ábra. Leválasztás a hálózatról




4.34. ábra. Jelformák a 4.33. ábra áramkörében

A működés megértéséhez csak azt kell észrevenni, hogy a vasmagban felhalmozott mágneses energia szempontjából mindegy, hogy melyik tekercsben folyik áram, és a fluxus változása mindkét tekercsben ugyanúgy indukál feszültséget. Ha elsőre feltételezzük, hogy a két tekercsnek egyforma a menetszáma (és a csatolásuk ideálisan 100%), akkor könnyű belátni, hogy a két tekercs között megoszlik a szerep. A baloldali fél kapja a külső forrásról az UB gerjesztést és hozza létre a magban a fluxust. A K kapcsoló kikapcsolásakor megszűnik a gerjesztés, ezért a fluxusnak és vele együtt az áramnak csökkennie kell. A feszültség mind a két tekercs-félen megfordul, de most a jobboldali fél fogja a feszültséget UT-nél megfogni, és a szekunder körben fog lineárisan csökkenő áram folyni – le egészen nulláig. Felhívjuk a figyelmet a két tekercs ellentétes irányítására (lásd fekete pontok!), és az előjelek óvatos értelmezésére.
A működés nagyon közeli rokonságot mutat a 4.31. ábra inverterével. A különbség a szétválasztott szerepeken túl csak annyi, hogy a tekercselés iránya és a dióda bekötése úgy van megválasztva, hogy UT a földhöz képest pozitív polaritású. (A primer kör földfüggetlen!) A tekercset és a diódát átfordítva a polaritást meg is lehet fordítani. De a polaritást úgy is meg lehet fordítani, hogy a C puffer-kondenzátornak a másik sarkát földeljük le, annak sincs akadálya. Az áramkör további részletes elemzésével nem foglalkozunk, az inverternél felírt összefüggések itt is érvényesek. Ha a két tekercs-fél menetszáma nem egyforma, akkor a feszültségek és az áramok pontosan ugyanúgy módosulnak, mint a váltófeszültségek egysze-rű transzformálásánál. 
Ha – tulajdonképpen ritka kivételként – olyan átalakítóra van szükség, amelyik nincs szabályozva, akkor csak a t1 pulzust előállító generátort kell megépíteni, és akkor az termé-szetesen a primer körbe kerül. Ha az átalakítás szabályozott, akkor nem lehet megkerülni azt a problémát, hogy a kimenet és a bemenet között visszacsatolást kell létrehozni, és azt is egyenáramú elválasztással. Ez történhet optócsatolóval vagy transzformátorral, ami nem megoldhatatlan, de nem is triviális feladat.
Megemlítjük, hogy amint egyszerű váltóáramú hálózatban, éppúgy itt is lehetséges a transzformátorra egynél több szekunder tekercset tenni, de jó átalakítási hatásfok mellett egynél több szabályozott kimenetet előállítani meglehetősen nehéz feladat. Annak viszont nincs akadálya, hogy a szabályzó áramkör kisteljesítményű tápfeszültségét (amely adott esetben egy CMOS IC-t táplál), egy külön szekunder tekercsről állítsuk elő valami egyszerű stabilizálással.
Feszültség szabályozás/stabilizálás. A feszültség szabályzás megoldása elvileg egyszerű, de a gyakorlati kivitelezés részletes magyarázatot igényel. Két zavaró tényezővel szemben kell a rendszert érzéketlenné tenni: 
1. A bemeneti feszültség változhat UB1 és UB2 között, és/vagy
2. a terhelő áram változhat IT1 és IT2 között.

Ezek között nincs lényeges különbség, legfeljebb egyik-másik részlet kialakítását befolyásolhatják. A szabályzás az időzítésen keresztül történhet. Lehet változtatni t1 szélességét, vagy a TP periódust (frekvenciát), esetleg a kettőt kombinálva. A kimenő UT egyenfeszültséget ill. annak valamely leosztott részét összehasonlítjuk egy referencia feszültséggel – például egy Band-Gap referencia áramkör kimenő feszültségével. A különbség alapján lehet azután beavatkozni, t1 szélességét, vagy a működés frekvenciáját megváltoztatni.
A sokféle lehetséges megoldás közül itt bemutatunk egy egyszerű vázlatot t1 szélességének – és ezzel a kimeneti feszültségnek – a szabályozására. Ez az áramkör már túlságosan bonyolult lenne ahhoz, hogy egyetlen – terjedelmes – kapcsolási rajz formájában ábrázoljuk. A rendszer a 4.35. ábrán látható blokkvázlat szintjén sokkal jobban áttekinthető. Egyes részletek már amúgy is ismertek. 
A fő funkciót, az UIN bejövő feszültség feltranszformálását, a 4.29. ábra Step-Up konvertere látja el. A viszonylag magas UOUT kimenőfeszültséget ellenállásokkal leosztjuk annyira, hogy össze lehessen hasonlítani egy Band-Gap referencia áramkör kimenetével. Ezt az áramkört részleteiben a 4.1. ábrán már bemutattunk (UREF ≈1.2V). Az összehasonlítást az AMP műveleti erősítő végzi. Ennek a mintája a 3.14. ábrán található kapcsolás lehetne, ha a bemenő jelek egyen-szintje (1.2V körül) nem lenne olyan alacsony, hogy csak p-csatornás bemenő fokozat tudja feldolgozni. Ezért a komplementer változatot kell alkalmazni. Ha UOUT megegyezik a kívánt értékkel, akkor UC is megegyezik UREF-el. Ha nem, akkor a kimeneten megjelenik a különbséggel arányos, felerősített ERR hibajel. 

4.35. ábra. Feszültség stabilizáló rendszer
A konverter K kapcsolóját a CMP statikus, nem órajel-vezérelt komparátor kimenetén jelentkező SW jel vezérli. (Erre vonatkozó részletek az 5.3.1. szakaszban találhatók.) CMP pozitív bemenetét egy háromszög generátor RAMP jele táplálja (felépítésére még visszatérünk). CMP egy-et ad ki, ha RAMP>ERR, és ezzel bekapcsolja a konverter kapcsoló tranzisztorát, kimenete egyébként nulla. A K kapcsolót vezérlő SW pulzus t1 szélessége tehát ERR értékétől  függ. A folyamatot a 4.36. ábra szemlélteti.

4.36. ábra. A kapcsoló jel (SW) kialakulása
A szinteket úgy kell beállítani, hogy maximális terhelésnél, amikor ERR a legalacsonyabb, a generált t1max akkora legyen, hogy a vele járó t2max is beleférjen még a TP periódusidőbe. Ha a terhelés csökken, UOUT és vele együtt UC és ERR is emelkedik. Ennek hatására t1 csökken, ami majd lecsökkenti a szállított töltést és ezen keresztül UOUT-ot. 
Figyeljük meg: ha a terhelés erősen csökken, ERR elérheti EMAX értékét, és akkor egy-egy periódusban a kapcsoló tranzisztor nyitása (bekapcsolása) ki is maradhat. Ha a terhelés nullára csökken, akkor UOUT úgy áll be, hogy ERR stabilan EMAX fölé kerül, és ezzel megszűnik a töltések szállítása. 

Sajnos túlterhelés ellen a rendszer nincs védve. Ilyenkor ERR le tud süllyedni EMIN-ig. Akkor a kapcsoló folyamatosan vezetne, és a primer körben zárlati áram folyna. Ezt meg kell akadályozni úgy, hogy valamivel megfogjuk ERR süllyedését – ezt AMP alkalmas áramköri kialakításával többnyire meg lehet oldani.
A szabályzó rendszer stabilitása függ a hurokerősítéstől. Ha az túl nagy, akkor a szabályzás lengésekkel járhat. Ha viszont nagyon alacsony, akkor UOUT erősebben függ a terheléstől. A hurokerősítést az AMP erősítő erősítésével lehet beállítani.
A háromszög-generátor. Ez új elem a rendszerben, ezért itt adunk róla rövid ismertetést. A háromszög alakú jelek generálásának tipikus módszere az, hogy egy kondenzátort konstans árammal feltöltünk és kisütünk (a kétféle áram nem kötelezően egyforma). Az adott konkrét feltételek határozzák meg, hogy a kondenzátort kívülről csatlakoztatjuk, vagy meg lehet valósítani a chipen. Áramgenerátor céljára CMOS környezetben természetes választás az áramtükör. Az eddig leírtakat a 4.37 ábra baloldalán láthatjuk. A C kondenzátort egy-egy áramtükör tölti és süti ki. Az IREF áramot kétszeresen tükrözzük, így kapjuk a töltő és a kisütő áramot. 
Az OP jelű műveleti erősítőt hiszterézises komparátornak használjuk. Ha a kimenete (KISUT) a föld közelében van (nulla), akkor saját magának a magas LIM1 komparálási szintet kapcsolja be, és egyúttal a töltő áramtükröt aktiválja. Ha C feltöltődött és elérte LIM1 értékét, akkor OP átbillen (KISUT=1) és átkapcsol a LIM2 kisütési komparálási szintre. Az időzítést IREF és C, valamint LIM1 és LIM2 határozzák meg. Utóbbiakat itt egyszerűség kedvéért egy ellenálláslánc állítja be, a chipen "élesben" néhány tranzisztor. (A T. Olvasónak javasoljuk, hogy vegyen papírt és ceruzát, és részletesen elemezze ki a jelformákat. Az összes tranzisztor egységnyinek tekinthető, OP erősítése "közel végtelen".)

4.37. ábra. Háromszög-generátor

4.7.6. Szimulációs problémák
A 4.35. ábra feszültség szabályozó áramkörét szimulációval kell ellenőrizni, verifi-kálni. Ez azonban nem könnyű feladat. Önmagában az áramkör terjedelme (négy darab OpAmp egyenkint kb. 10 tranzisztorral valamint további 11 tranzisztor, 7 ellenállás, 3 dióda, két kondenzátor és egy induktivitás, összesen 64 áramköri elem,) még nem teszi nehézzé a szimulációt, legfeljebb egy kicsit lassítja ahhoz képest, amikor néhány tranzisztorból álló egyszerű erősítőt vizsgálunk. 
A szimulátor munkáját a rendszerben levő visszacsatolási hurkok és hosszadalmas tranziensek teszik nehézkessé. A szimulátor amúgy is iterációval jut előre lépésről lépésre a megoldásban, de visszacsatolás esetén nehezebb megtalálni az eredményt, egy-egy szimulá-ciós lépéshez jóval több iterációs lépésre van szükség. De ez csak az egyik oldal. A másik oldalon ott van a kapcsolóüzemű működés, ahol egy kapcsolási periódus alatt a fő funkciónak csak egy kis része játszódik le. Kedvezőtlen esetben kapcsolási periódusok százait kell lefuttatni ahhoz, hogy a fő funkció tulajdonságait látni lehessen. A jelen esetben a szabályo-zás időállandója lényegesen hosszabb (10…100-szor), mint a kapcsolási periódus, ezért kell igen sok, esetleg több száz periódust futtatni a megbízható verifikációhoz.
Egy ilyen, aránylag bonyolult áramkör kifejlesztése, megtervezése iteratív folyamat, és emiatt a tervezőnek sok szimulációs futtatást kell végeznie. Minthogy a szimuláció a fent említett okok miatt lassan megy – a 4.35 ábra áramkörének egy-egy "komoly" szimulációs menete 5-10 percet is igénybe vehet egy közepes teljesítményű PC-vel, – ezért nagy az igény rá, hogy a szimulációs munkát könnyítsük, egyszerűsítsük. Erre vannak is lehetőségek.
Már a Bevezetés-ben felhívtuk a figyelmet a top-down tervezési stílus és a hierarchikus építkezésből eredő "divide et impera" ellenőrzési stratégia előnyeire. A tervezőnek itt is ezzel a szemléletmóddal kell a feladatot megközelítenie. A 4.35. ábra áramkörében jól definiált funkcionális blokkok szerepelnek. Tájékoztató számítások alapján ki lehet dolgozni az egyes blokkok célszerű specifikációját. A tervező megfontolhatja, hogy mi az, amit ezek közül könyvtárban megtalál és készen, vagy kis módosítással felhasznál-hatja. Ami nincs meg a könyvtárban, azt meg kell tervezni, de még itt is jöhet segítség a könyvtárból. Mind a háromszög-generátor, mind pedig a Band-Gap referencia áramkör tartalmaz műveleti erősítőt. Ha ezek nincsenek is készen a könyvtárban, de alkalmas műveleti erősítő van, az is könnyebbséget jelent a tervezésben. Mindenesetre, az egyes blokkokat az előzetes specifikáció alapján meg lehet tervezni és verifikálni, és akkor már csak "össze kell szoktatni" öket egymással. 

A fő funkcionális blokk a step-up konverter. Ennek egy beállítását (előszeretettel a max. terhelés esetére) első közelítésben méretezni lehet. A szimulációs vizsgálatot lassíthatja, hogy a C puffer-kondenzátor nagy értéke mellett a stacioner állapot beállási időállandója meglehetősen hosszú. Itt két trükköt is be lehet vetni a gyorsításra:
· A kondenzátor értékét átmenetileg jelentősen, akár egy nagyságrenddel is lecsökkent-hetjük. Ez ezen a szinten csak azt jelenti, hogy a kondenzátoron a feszültséginga-dozás nem néhány mV lesz, amint azt eredetileg tervezzük, hanem néhány tucat, de ez a transzformálás arányain semmit sem változtat.
· A szimulációt már eleve úgy indítjuk, hogy a kondenzátornak előtöltést adunk a Spice ".ic V(UOUT)=xx" szimulációs direktívájával. Így három-négy kapcsolási periódus szimulációjával eredményhez juthatunk. Néhány kísérlettel meg lehet találni a stacioner állapotot, akár t1-et, akár a kondenzátor kezdő feszültségét változtatjuk.
A többi blokk nagyobb nehézség nélkül verifikálható. Az összeépítést célszerű úgy kezdeni, hogy elvágjuk a szabályzási hurkot a kimenetnél, és UOUT helyett egy független generátorral tápláljuk, éspedig egy olyan, lassú felfutású jellel, ami megfelel a későbbi működés során várható UOUT értékeknek. Az összerakást ezután három lépcsőben kíséreljük meg. (Kísérlet, mert a legjobb előkészítés esetén sincs 100% garancia a sikerre!) 
Először összekötjük az ellenállás-osztót az AMP erősítővel és rákötjük a Band-Gap referencia áramkört. A vizsgált kimenet az ERR jel. Ha ez megegyezik az előzetesen specifikált értékekkel, akkor jöhet a második lépés. A már működő alrendszerhez hozzáépítjük a CMP komparátort és a háromszög generátort. Most a vizsgálat célja a SW kapcsolójel, amelynek már elég komplex feltételeknek kell megfelelnie. Fel- és lefutása elegendően meredek kell legyen, szintjei feleljenek meg a step-up áramkör kapcsoló tranzisztora által elvárt értékeknek (a jelen esetben nulla és kb. öt Volt). Szélessége nulla és egy maximális érték között változhat. Nulla, ha a bemenőjel maximális, és egy maximális érték, ha a bemenőjel alacsony – de, ahogy korábban említettük, az ERR jel nem mehet EMIN alá, mert akkor SW konstans 5V lenne, és a kapcsoló tranzisztor folyamatosan vezetne.
A harmadik lépésben rákötjük a SW jelre a step-up áramkört is, de a visszacsatoló hurkot még nem zárjuk. Ha minden rendben működik, akkor az UOUT kimeneten megjelenik a feltranszformált egyenfeszültség. Itt azt várjuk, hogy a felfutó bemenőjel hatására UOUT egy maximális értékről lefelé mozdul el, és valahol keresztezi a bemenő jelet (negatív vissza-csatolás!). Ha ez így bekövetkezik, akkor a hurkot rövidre lehet zárni, és az előbbi keresz-tezési pont lesz a kialakuló stacioner állapot. Ha nem, akkor át kell vizsgálni a rendszert és úgy módosítani, hogy a keresztezés létrejöjjön.
Ha a zárt hurkú szabályzórendszer már működik, akkor jöhet a finomhangolás, valamint a szabályzási mechanizmus vizsgálata. Pontosan be kell állítani a stabil kimenő feszültséget, és ellenőrizni változó terhelés mellett. A terhelést négyszögjellel kapcsolgatott tranzisztorral lehet változtatni, amint azt a 4.38. ábra mutatja.

4.38. ábra. A szabályzás vizsgálata a terhelés változtatásával
Visszatérve a kísérletezésre, érdemes megjegyezni, hogy egy demonstrációs szabályo-zott step-up áramkör szimulációs "belövésénél" az alábbi problémák merültek fel:
· A háromszög-generátor nem indult azonnali teljes tápfeszültség mellett. A tápfeszült-séget 10 µsec alatt kellett nulláról a teljes értékére (5V) felfuttatni (ez felveti egy esetleges start-up áramkör szükségességét is).
· Az eredetileg CMP komparátorként betervezett műveleti erősítőt a kapcsoló tranzisztor meglehetősen nagy gate kapacitása annyira megterhelte, hogy a jelek fel-lefutása jelentősen lelassult. Ezért ide bufferként még egy egyszerű invertert is be kellett iktatni (és CMP bemeneteit felcserélni).
· Hivatkozással az 3.8. ábrára az összes áramtükröt közös MOS diódáról tápláltuk, mert ez több szempontból is kedvező. A MOS diódáról jövő közös UB előfeszültség csato-lást jelentett az egyes műveleti erősítők között, és az ide visszaható kapacitív csatolás zavaró impulzusokat szuperponált UB-re, ami beleszólt az egész rendszer működésébe. Emiatt a MOS diódával parallel el kellett helyezni egy 10pF értékű szűrőkondenzátort.
A demonstrációs áramkör 11 kHz-es kapcsolójelekkel működött. Szabályzási időál-landója 1.5 msec körül volt. A teljes rendszer szimulációjának tempója 14 kapcsolási periódus/perc volt, ezzel egy 8 ms-es teljes szabályzási szimuláció kb. 6 percig tartott, ami a fejlesztéssel járó sorozatos szimulációk esetében már nehezen elfogadható/elviselhető.
Ezért a teljes rendszerből mindössze a step-up konvertert tartottuk meg teljes formájá-ban, az összes többi részegységet egyszerű funkcionális modellekkel helyettesítettük, ame-lyekkel ezeket az egységeket lehető hűen modelleztük:
· Referencia-feszültség forrás: egyszerű feszültséggenerátor

· Háromszög-generátor: alkalmasan paraméterezett pulzusgenerátor
· Műveleti erősítők: feszültségvezérelt áramgenerátor ellenállással lezárva
Ezzel sikerült a teljes rendszer transzformálási és szabályzási tulajdonságait megtartva egy olyan komplex modellt összeállítani, amelyet lényegesen hatékonyabban lehetett szimulálni és vizsgálni. A szimulációs tempó 165 kapcsolás/perc volt. Egy, az előzővel megegyező vizsgálat mindössze cca. 30 mp-ig tartott. A funkcionális modellt a 4.39. ábra mutatja. Megjegyezzük, hogy a műveleti erősítők közös módusú (nyugalmi) kimenő feszült-ségének a beállítására még egy-egy feszültségforrást tettünk be.

4.39. ábra. Feszültség szabályzó funkcionális modellje

#####5. Vegyes jelű (Mixed-Signal) ASIC-ek

A szabályzás- és irányítástechnika kezdetben tisztán digitális ASIC áramköreibe lassan, de biztosan behatolt az analóg technika is. A folyamat motivációja egyszerű és ért-hető: a jeleket és/vagy adatokat a magasan fejlett digitális technikával akarjuk processzálni, a külvilág azonban analóg. A különféle szenzorok közvetlenül analóg jeleket szolgáltatnak. (Ha mégsem, az többnyire csak azért van, mert már eleve beléjük van építve az átalakító.) Az aktuátorok területén a helyzet ugyanez, csak ott a jelfolyam iránya fordított. Így hát megjelent az igény: csak maga a szenzor és/vagy az aktuátor maradjon az IC-n kívül, minden egyebet lehetőleg integráljunk a chipre. Ez az irányzat nevet is kapott: mixed-signal, azaz vegyes jelű ASIC-ek. (Legújabban lehetöség szerint már a szenzort is a chipen alakítják ki.)
5.1. Általános felépítés

A vegyes jelű ASIC-ek általános felépítési modellje, az 5.1 ábrán látható. A chip nagy részét a digitális adatfeldolgozó blokk teszi ki, amelynek természetszerűleg vannak digitális be- és kimenetei. De a feladat jellegétől függően van(nak) analóg be- és/vagy kimenet(ek) is. Hogy a chip ezekkel kommunikálni tudjon, feltétlenül szükség van a két jelfajta közötti konverzióra. Amennyiben az analóg oldal jelszintje megkívánja, a lánc elején vagy a végén még kiegészítő analóg elemekre is szükség lehet (signal conditioning).

5.1. ábra. Analóg világ  –  digitális feldolgozás

A jelfeldolgozás bonyolultsága lényegében csak a digitális rész bonyolultságát és szilícium-igényét befolyásolja. Eközben az analóg részek nem, vagy csak keveset változnak, és a chipnek csak egy relatíve kis részét foglalják el. Ezen az alapon például az IMS Gate Forest rendszerében a master magjának a szélén mindig csak egy-egy sor analóg parcella helyezkedik el, így ezek kapacitása a digitális kapuszámnak csak a négyzetgyökével emelkedik.

A vegyes jelű chipek két fontos eleme az A/D és a D/A átalakítás. Ezeknek számtalan módszere ismeretes. Itt csak a szigma-delta (ΣΔ) A/D átalakítást mutatjuk be röviden, amely illusztrálja a CMOS (és a digitális) technika lehetőségeit.

5.2. A szigma-delta A/D átalakítás

Az A/D konverzió mindig visszacsatolással működik. Valamilyen módon előállítjuk a bemenő analóg jel mását. Egy komparátor ezt a jelet összehasonlítja a bemenettel és eldönti, hogy a kettő mikor egyenlő. A bemutatott módszer tulajdonképpen egy egyszerűsített szigma-delta eljárás, ahol a visszacsatoló hurokban lévő integrátor egy egyszerű RC tag. A rendszer blokkvázlata az 5.2. ábrán látható.
A főszerep az RC-taggal visszacsatolt élvezérelt komparátoré. Ez aszerint, hogy a negatív bemenetén levő UX jel kisebb vagy nagyobb, mint az átalakítandó UA jel, egyet vagy nullát ad ki. Ha UX még kicsi, akkor egy a kimenet, a C kondenzátor töltődik. Ha UX már nagy, akkor a kimenet nulla, a kondenzátor kisütő áramot kap. Hosszú távon UX UA körül ingadozik. A komparátor kimenetén egy pulzus-sorozat jelenik meg, amelyiknek a kitöltési tényezője megfelel az UA/VDD aránynak. A komparátort követő digitális hálózat ezt a kitöltési tényezőt méri meg. Az alulsó n-bites számlánc 2n óraciklust számlál végig, CY kimenete jelzi a mérési periódus végét. Eközben a középső számlánc számlálja a GO bemenetén az egy-eket.


     5.2. ábra. Szigma-delta ((() A/D konverzió
Az így kapott értéket a periódus végén beírjuk a regiszterbe, és egyúttal egy törléssel előkészítjük az egy-ek újabb számlálását. Az eredmény egy bináris tört, a bináris pont a bal szélen van:



k/N = UA/VDD

és ebből



UA = VDD × k/N

Az integráló RC tag következtében ez az átalakító lassan működik. Egy mérési ciklushoz az n-bites számláncnak körbe kell futni. Ha növeljük a felbontást, úgy a konverziós idő exponenciálisan növekszik. Első ránézésre úgy tűnik, hogy a felbontást semmi sem korlátozza, csak a számlánc hossza. Ez természetesen nem így van, mert a komparátor döntési élessége határt szab, ezért a felbontás kb. 12-13 bitig növelhető. Nagy felbontásnál a komparátor bemenetén a két feszültség különbsége már 1 mV alá esik, és akkor a komparátor döntése már bizonytalanná válik. A komparátor nem elhanyagolható offset-je (max. 10(15 mV) az átalakítás abszolút pontosságát rontja.

5.3. Az élvezérelt komparátor
Az analóg és a digitális világ közötti átmenet legfontosabb eleme az analóg kompa-rátor. Létezik egyszerű aszinkron változata is, de többnyire órajellel bekapcsolt pozitív visszacsatolással gyorsítják meg a döntést. Így jutunk az élvezérelt komparátorhoz, amelyet a következőkben közelebbről megvizsgálunk.
5.3.1. Komparátorokról általában

A komparátor a bemeneti analóg jelet egy referencia feszültséggel hasonlítja össze, és aszerint ad logikai egyet vagy nullát a kimenetén, hogy az analóg jel szintje meghaladja-e a referenciát, vagy alatta marad (5.3. ábra). Egy ilyen funkciót önmagában is sok helyen fel lehet használni, de a legfontosabb felhasználás az analóg-digitális átalakítás (analog-digital conversion, A/D-C).

5.3. ábra. Analóg komparátor

Az ideális komparátornak egy ugrás-függvény az átviteli karakterisztikája, amint azt a 5.4/a ábra mutatja. Ideális esetben felvethető a kérdés, hogy mit adjon ki a komparátor, ha a bemenő jel pontosan megegyezik a referencia feszültséggel (nincs sem alatta, sem felette). A gyakorlatban azonban ez a kérdés sohasem merül fel, bármilyen felépítésű komparátorral legyen is dolgunk. 


5.4. ábra. a) Ideális komparátor karakterisztikája  b) Közelítés műveleti erősítővel

Az analóg komparátor legegyszerűbb megoldása lehet(ne) egy (ideális esetben végtelen) nagy erősítésű műveleti erősítő, amelyik már igen kis differenciális bemeneti jel hatására túlvezérlődik, kimenő jele kiül valamelyik tápfeszültség közelébe, ezt szemlélteti a 5.4/b ábra. Itt azonban az előbb említett eset ténylegesen előállhat: ha az analóg jelszint megegyezik a referenciával, akkor nincs differenciális bemenőjel, a kimenet beáll az analóg nullára, azaz a fél tápfeszültségre. Ez viszont éppen, hogy nem kívánatos, mert ezt a szintet a csatlakozó logikai rendszer nem tudná értelmezni. Emellett a műveleti erősítő sebessége sem felelne meg az esetek többségében a kívánalmaknak.

Egy kis pozitív visszacsatolás beépítésével a műveleti erősítő karakterisztikájában egy kis hiszterézist lehet létrehozni (5.5. ábra). Ezzel egyrészt meg lehet egy kicsit növelni a működés (átváltás) sebességét, másrészt pedig megszűnik az a probléma, hogy a kimenet beálljon a digitálisan értelmezhetetlen analóg nullára. 

5.5. ábra. Hiszterézises komparátor karakterisztika

A hiszterézis beépítésével viszont elvileg elrontjuk a komparátort, hiszen iránytól fog függeni az összehasonlítási (referencia) szint. Ennek az elvi hiányosságnak azonban pozitív oldala is van, ugyanis kis különbségek esetén a kimenet kevésbé lesz hajlamos bizonytalan-kodni (föleg, ha lassú a változás és a jelet zaj is terheli). Mindazonáltal a működési sebesség többnyire itt sem kielégítő.
A gyakorlatban használt komparátorok többsége nem folyamatos működésű, hanem a flip-flopokhoz hasonlóan egy órajelnek valamelyik éle vezérli a döntési aktust. (Ezzel az élvezérelt komparátor harmónikusan illeszkedik a szinkron működésű  digitális környezetbe.) A bemenő jelek különbsége – általában felerősítve – csak előkészíti a döntést, amit az órajel által bekapcsolt erős pozitív visszacsatolással jelentősen felgyorsítva hajt végre az áramkör-nek később ismertetendő döntéshozó része. A pozitív visszacsatolás egyúttal azt is biztosítja, hogy a kimenet mindig valamelyik meghatározott logikai szintet vegye fel, még akkor is, ha a bemenő analóg jel ideálisan megegyezik a referenciával. Bizonytalanság itt is van, de más formában jelentkezik. Ha a bemenő jelek különbsége nagyon kicsi (néhány tized mV), akkor a rendszerben mindig jelenlevő zaj fog „segíteni” a döntésben. A nulla különbségre szimmet-rikusan, egy Gauss-görbe mentén oszlik el annak a valószínűsége, hogy mi lesz a döntés eredménye. Kb. 1mV feletti különbségnél az eredmény már nem függ a véletlentől (5.6. ábra).


5.6. ábra. Élvezérelt komparátor átviteli karakterisztikája

A következőkben a Gate Forest semicustom ASIC családban kifejlesztett komparátor példáján mutatjuk be részletesen az élvezérelt komparátorok felépítését és működését.

5.3.2. Az élvezérelt komparátor felépitése és működése
Az érzékenység növelése (a bizonytalansági tartomány csökkentése) érdekében az analóg bemenőjel és a referencia jel különbségét fel kell erősíteni. Egy univerzálisan felhasználható komparátortól elvárjuk, hogy a teljes tápfeszültség tartományban tudjon összehasonlítást végezni (rail-to-rail üzemmód). Ez csak úgy lehetséges, ha az előerősítő fokozat kettős felépítésű. A bemeneti jelet egy n- és egy p-csatornás tranzisztorokból készült differenciál páros, ill. a rájuk épülő előerősítők fogadják. A Gate Forest 5V-os tápfeszültségre épül, a tranzisztorok küszöbfeszültsége 1V körüli. Az 1...4V közös módusú tartományban mindkét erősítő dolgozik, alatta csak a p, felette csak az n-csatornás rész. A két erősítő kimenő jeleit összegző áramkör egyesíti, és adja tovább az érdemi komparátor fokozatnak, amely az órajel felfutó élére a döntést meghozza. A döntés eredményét egy latch tárolja el. Az így felépített rendszer blokkvázlata az 5.7. ábrán látható.

5.7. ábra. Élvezérelt analóg komparátor blokkvázlata

Az előerősítő fokozatok feladata kettős: a rail-to-rail üzemmód megvalósítása mellet biztosítják a megfelelő érzékenységet, hogy már 1mV körüli bemenő feszültség különbségnél biztos döntés születhessen. A felépítésük szokványos, legfeljebb annyi eltéréssel, hogy közös összegző fokozattal rendelkeznek. 

A következőkben a döntéshozó fokozatot vizsgáljuk meg közelebbről. A fokozatnak érzékenynek és gyorsnak kell lennie. Ezt pozitív visszacsatolással lehet elérni. A fokozat maga egy latch, amely azonban az órajel alaphelyzetében (CLK=0) ki van kapcsolva, és csak az órajel felfutásakor aktiválódik. Az 5.8. és a 5.9. ábrák szemléltetik az áramkör kialakítását. A kiindulás két visszacsatolt inverterből álló tároló áramkör (5.8/a ábra). Az áramkört derékban kettévágjuk és a két felet egy-egy n-csatornás tranzisztor egyesíti – ha CLK=1 (5.8/b ábra).

5.8. ábra. Analóg komparátor áramkör kialakitása (1)

Emellett a felső részbe beiktatott p-tranzisztorok CLK=0 esetén a Q és a QN pontokat felhúzzák a tápfeszültséghez. Ugyanakkor, mivel az alsó félben levő két n-tranzisztor innen kapja a vezérlését, ezek mindketten vezetnek, és így drain-jük le van húzva a földre. Így a szétvágott latch jobb- és balfele teljesen szimmetrikus állapotban várja az órajel bekapcso-lását. Ha az órajel felfut egybe, a két p-tranzisztor lezár és felszabadítja a felső felet, a két n-tranzisztor viszont kinyit és összekapcsolja a két felet. Első pillanatban a Q és QN pontokon magas szint van, az n-tranzisztorok vezetnek, gate-kapacitásuk fel van töltve magas szintre.


      5.9. ábra. Analóg komparátor áramkör kialakitása (2)

Ezzel együtt a p-tranzisztorok gate-je is magas, így ezek (még) nem vezetnek. Az n-tranzisztorok árama elkezdi Q-t és QN-t negatívba húzni (kisüti a magasra feltöltött gate-kapacitásokat). Ezért a p-tranzisztorok elkezdenek vezetni, de közben az n-tranzisztorok nyitófeszültsége csökken. Ez a folyamat oda vezet, hogy a Q és QN pontok beállnak a tápfeszültség fele közelébe, és a latch mind a négy tranzisztora közepesen vezet. Mivel ez egy metastabil állapot, a latch-nak el kell billennie valamerre, hogy felvegye a szokásos nulla-egy állapotot. A billenés iránya ebben a szimmetrikus helyzetben nincs meghatározva, tehát az a véletlenen – illetve a zajon – múlik.

Az így kiegészített latch-ből azáltal válik komparátor, hogy az n-tranzisztorok alá további két n-tranzisztort iktatunk be, amelyeket az összehasonlítandó jelek, INP és INN vezérelnek (5.9/a ábra). Mindkét jel magasabb a küszöbfeszültségnél, tehát nyitják a tranzisztorokat, és ha nem egyformák, akkor ez határozza meg azt, hogy az órajel felfutásakor a latch merre billenjen. A pozitív visszacsatolás jóvoltából a billenés igen gyorsan lezajlik. Már csak egy „apróságot” kell megoldani. A billenés lezajlása után az órajel továbbra is egy, és ha a bemenőjel most megváltozik, akkor kedvezőtlen esetben akár át is billentheti a latch-et az ellenkező oldalra. 
Ennek azzal lehet elejét venni, hogy a billenés után a vezérlőjelet lekapcsoljuk a bemenetről egy-egy n-tranzisztorral, amint az az 5.9/b ábrán látható. A lekapcsolást egy speciálisan kialakított NOR kapu vezérli, amelyet itt KNOR jelzéssel láttunk el. A kapu a Gate Forest master egységtranzisztoraiból épül fel. A felső, p-tranzisztorok párhuzamos kapcsolásban „meg vannak erősítve”, az alsó, n-tranzisztorok pedig sorbakötéssel „le vannak gyengítve”. Ez biztosítja azt, hogy ennek a kapunak a küszöbfeszültsége 3,5V körül van. A kapcsolást és a karakterisztikát az 5.10. ábra mutatja.


5.10. ábra. NOR kapu megemelt komparálási szinttel

Amíg CLK=0, addig a kapura jutó Z és ZN jelek értéke nulla, a kimenet tehát egy, a kapcsoló tranzisztorok vezetnek. Amikor az órajel felfut, Z és ZN mindketten 2,5 volt körüli értékre ugranak fel. Ez a KNOR kapu számára még nem elég az átváltáshoz. Csak amikor a billenés bekövetkezik és Z vagy ZN valamelyike felfut 5 voltra, akkor aktiválódik a KNOR kapu és húzza le a kimenetét nullára, ezáltal lekapcsolva az összehasonlítandó jeleket az összehasonlító fokozat bemenetéről.

A Z és NZ jelek valamint az órajel lefutását az 5.11. ábra szemlélteti. Hasonló a Q és a QN jelek lefutása is, de azok az óra nyugalmi helyzetében egyben vannak. A döntéshozó fokozat mögötti tároló RS-latch bemenete negatív logikájú. Amikor Q vagy QN lefut nullába, ez a latch eltárolja az eredményt. Az egész áramkör működése gyors. A döntés az órajel felfutása után 5 ns-en belül lezajlik. A komparátor 100 MHz órajel-frekvencia mellett még működőképes.
(Megjegyzések: 1./ A Z jel az ábrán látható módon csak akkor fut fel 5V-ra, ha az áramkör alsó és felső felének összekapcsolását komplementer felépítésű  analóg kapcsoló végzi, de az áramkör a jelen formájában is működőképes. 2./ Az 5.7. ábrán bejelölt RS latch, ha az a szokásos módon két keresztbecsatolt kapuból van felépítve, aszimmetrikus terhelést képez a döntéshozó áramkör részére, mert a két kapu nincs azonos elektromos állapotban. Ez csekély mértékű hiszterézist hozhat be a döntéshozatalba. Ezt elkerülendő, a latch-et a döntéshozótól egy-egy inverterrel kell elválasztani.)

5.11. ábra. A komparálás folyamata

5.3.3. A döntési sebesség becslése
Az itt következő eszmefuttatásoknak inkább csak elvi jelentősége van, mert már a kiinduláshoz is szimulációra van szükség, és akkor már az egész folyamatot egyből végig lehet szimulálni. Viszont az alábbi gondolatok rávilágítanak a részletekre, és segítséget adnak az esetleges optimalizáláshoz.

Csak a döntéshozó fokozat viselkedését vizsgáljuk. A sebesség annál nagyobb, minél nagyobb az INP és INN bemenetek közötti UDIF differenciális jel. Minket a “worst-case” érdekel, a leglassabb döntés, kérdés, mekkora legyen ilyenkor UDIF. Tulajdonképpen tetszőlegesen kicsi lehet, hiszen az összehasonlítandó feszültségekre (különbségükre) nincs semmilyen korlát, az tehát lehet akár nulla is. Ez utóbbi esetben a véletlen, a pillanatnyi zaj határozza meg a folyamat elindítását. Mekkora lehet a zaj? Minthogy a döntéshozó fokozatot egy előerősítő előzi meg, ennek a kimenetén kell megbecsülni a zaj szintjét. Ez sem könnyű feladat, de kiindulhatunk abból, hogy az erősítés valahol 100 körül lehet. A bemenetre redukált zaj aligha lesz kisebb 1(V-nál, így tehát a döntéshozó fokozat bemenetén a minimális aszimmetria várhatóan eléri, sőt meghaladja a 100µV-ot.

A döntéshozó áramkör egy kétfokozatú erősítő teljes pozitív visszacsatolással. Az alapot a 5.8/a ábra inverterei képezik, amelyek ki vannak egészítve a működéshez szükséges további elemekkel (lásd 5.9/b ábra). A viszonyok pontosabb modellezéséhez még a Q és QN kimeneteket követő invertereket is ide kell kapcsolni. Egy ilyen bonyolultságú áramkör “használható becslése” már túlnő a kézi számítások keretein. Meg kell keresni azt a metastabil DC munkapontot, ahová a rendszer az aktiváló órajel felfutásakor beáll, majd itt kell kisjelű AC analízist végezni a billenés sebességének a vizsgálatához.

Mindkét lépéshez célszerű a szimulátort segítségül hívni. A visszacsatolt hurkot valamelyik inverter bemeneténél felvágjuk, az órajel bemenetre fix aktiváló jelet adunk. Az INP és INN bemenetekre is fix 2.5V feszültséget kapcsolunk. Vizsgáljuk a felvágott hurok első fokozatát DC-sweep üzemmódban. A transzfer karakterisztikába a bemenő jelet is berajzoltatjuk (5.12. ábra). Ez megmutatja, hogy a fokozat billenőpontja 2.5 voltnál van (a bemenet és a kimenet megegyezik).
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5.12. ábra. A döntési fokozat felének a transzfer karakterisztikája (DC-sweep)

Ezután AC üzemmódra váltunk, és vizsgáljuk a kisjelű frekvenciamenetet. Ennek eredménye az 5.13. ábrán látható. A kurzor segítségével kiolvashatjuk az alacsonyfrekvenciás erősítést – A0 = 36dB ill. 63-szoros, – valamint a 3dB-s törésponti frekvenciát: f0 = 1.55MHz.

Ellenőrzésképpen le lehet olvasni ugyanitt a fázisszöget is, ami kereken 45°-ra adódik. További ellenőrzés lehet, hogy kiszámítjuk az egységnyi erősítéshez tartozó frekvenciát:

f1 = f0A0 = 63x1.55 = 97.6 MHz

Ezt összehasonlítjuk a szimulációs görbével, ott 112 MHz-t kapunk nulla dB-nél, ami arra utal, hogy a fél komparátorrá felbővített inverter valóban meglehetősen jó közelítéssel egy-töréspontos rendszernek tekinthető. 

Nem szabad azonban elfelejteni, hogy ezek az eredmények a billenési pont közvetlen környezetében, kisjelű üzemre vonatkoznak. A 5.12. ábrán jól látható, hogy a transzfer karakterisztika erősen görbült. A meredeksége – az erősítés, középen nagy, de ha nagyobb kivezérlést alkalmazunk, akkor az átlagos meredekség észrevehetően csökken – ezt mutatják a pirossal berajzolt négyszögek. 2.8Vpp kivezérlésnél az erősítés 63-ról 16-ra esik vissza.
A döntési folyamat vizsgálatához a felvágott hurkot visszaállítjuk. Az inverterek kölcsönösen hajtják egymást. A bemeneteiken a feszültség U1 és U2. A kisjelű  összefüggésekkel számolva:
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5.13. ábra. A döntési fokozat felének az AC átviteli karakterisztikája

A megoldást  ejωt  formában keressük. Ha a fenti egyenleteket megoldjuk, kiderül, hogy az egyik megoldás szerint 
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U1 = U10 et/τ 
ahol 

τ = 1/((A0-1)ω0)
Amint az várható volt, teljes pozitív visszacsatolás mellett a rendszer pólusa átkerült a jobb félsíkra, benne a jel exponenciálisan növekszik. Természetesen az egyre gyorsabban növekvő jel csak addig növekedhet, amíg a feszültség el nem éri a kivezérlési tartomány végét. 
Az indulás annyiban bizonytalan, hogy a vezérlő bemeneten jelenlevő kismértékű aszimmetria indítja, de hogy pontosan mekkora kezdőértékkel, azt nehéz lenne számítással meghatározni. A jelen számítások amúgy is egy lineáris rendszert feltételeztek, jóllehet az 5.12. ábrán látni lehetett, hogy a rendszerben jelentős nemlinearitás van.

A következőkben megvizsgáljuk, hogy szimulációval hogy lehet a viselkedést nyomon követni. A szimulációt úgy végezzük, hogy az áramkört órajellel aktiváljuk, és közben az INP és INN bemenetek közé nullától kezdve egyre nagyobb vezérlő jeleket adunk, éspedig 20µV, 200µV, 2mV, 20mV és 200mV értékben. A szimuláció eredményét az 5.14. ábrán láthatjuk (köv. oldal).

A szimulátor ideális feltételek mellett dolgozik. Ezért az áramkör UDIF=0 esetén ténylegesen megmarad metastabil állapotában, mert a szimmetriát itt a zaj nem zavarja. Így az első ciklusban a latch két kimenete azonosan megmarad a fél tápfeszültség közelében. A következő ciklusokban a kimenetek jelei egyre nagyobb differenciális bemenetről indulva egyre gyorsabban kettéválnak és megközelítik a tápfeszültséget, illetve a nullát. A döntésre 25ns (fél óraperiódus) áll rendelkezésre. 

(Megjegyezzük, hogy az itt bemutatott szimulációkat a Gate Forest rendszer 2.8µm csatornahosszúságú analóg tranzisztoraival végeztük, mert azokhoz állnak rendelkezésre modellparaméterek. Az előző szakaszban bemutatott komparátor a digitális mezőben lett kialakítva 0.8µm csatornahosszúságú tranzisztorokkal, ezekkel gyorsabb a működés, úgy hogy a döntés max. 5ns alatt megtörténik.)


5.14. ábra. A döntési folyamat szimulációja különböző differenciális 

bemenő feszültségek mellett. (Az áttekinthetöség javítása érdekében 

az órajelet csak 1/10 értékben ábrázoltuk.)
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1.5. ábra. Dióda egyszerű DC modellje
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1.6. ábra. MOS tranzisztor elektro-termikus modellje
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3.8. Ábra: Differenciál-erösítök közös elöfeszítéssel
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2.18. ábra. MOS tranzisztor alacsony-frekvenciás kisjelű  helyettesítő képe
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2.20. ábra. Általános erősítő
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2.25. ábra.


Egyszerű áramtükör
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2.26. ábra: Kaszkód áramtükör
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3.1. ábra. Kapacitív visszahatás terhelő hatása





3.2. ábra. Kaszkód erősítő,


teleszkóp változat
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3.4. ábra: Inverter erősítő és transzfer karakterisztikája
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AU=(gmn+gmp)/(gdn+gdp)
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2.2. ábra. p-csatornás MOS tranzisztor vázlatos felépítése
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3.9. ábra. Differenciál-pár szim-metrikus munkaellenállással
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3.10. ábra. MOS differenciál-pár


transzfer karakterisztikája
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3.11. ábra. Aszimmetrikus kimenetű differenciálerősítő
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3.13. ábra: Műveleti erősítő fokozatai





Ubias





T5





VDD





INP





IB





OUT





INN





QN





T8





T9





T2





T1





TB





T7





T6





T4





T3





QP





CV





u1





u1gm2





R2





Rcp





C2





uin





gm1





R1





Ccp





C1





uout





0°





ω0





φ





log ω





0dB       





20dB/Dekád





ω0





log a





log ω





a = 1/(1+jω/ω0)





3.16. ábra. Pólus frekvencia menete
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3.18. ábra. Ellenállás kivál-tása tranzisztorral
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3.21. ábra. Közös módus kiemelése





IG





UDD





UG





UC+∆U





UC-∆U





T1-2





T3





T3





T2





T1





T10





T9





T8





T7





T6





T5





T4





T13





T12





T11





INN





INP





VDD





OUTP





OUTN





T18





IR





T17





T16





T15





T14





UIN





UOUT





R2





AGND





AGND





UIN





UOUT





R1





R1





R2





UBE





T3





T4





T5





T6





UBE





UBE





Iki





I0





-I0





0





UBE





Iki = Ip-In





In





Ip





4.1. ábra. Referencia-feszült-séget előállító hídkapcsolás
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4.2. ábra: Band-Gap Reference p-zsebes változata
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4.3. ábra. Áramreferencia
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4.4. ábra. Start-up áramkör
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4.13. ábra. Áram-feszültség váltás
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3.25. ábra. AB-osztályú végfokozat előerősítővel
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4.20. ábra. Szorzó áramkör magja
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2.4. ábra. Laterális pnp tranzisztor vázlatos felépítése
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