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Rezime

Naslov: POJAČAVAČI SNAGE U KLASI A SA ISTOVRE-
MENIM KONJUGOVANIM PRILAGOÐENJEM I PRILA-
GOÐENJEM PO SNAZI PRI VELIKIM SIGNALIMA NA
IZLAZNOM PRISTUPU

Rezime

Disertacija se bavi razvojem metodologije projektovanja i unapređenjem topo-
logija pojačavača snage u klasi A sa istovremenim konjugovanim prilagođenjem i
prilagođenjem po snazi pri velikim signalima na izlaznom pristupu.

Jedan od osnovnih zahteva za svaki pojačavač snage jeste efikasnost. U slučaju
pojačavača snage u klasi A, tranzistor treba prilagoditi po snazi pri velikim signalima
na izlaznom pristupu da bi se opterećenju predala maksimalna moguća snaga.

Osim prilagođenja po snazi, pojačavači male i srednje snage često moraju biti
i konjugovano-kompleksno prilagođeni na izlaznom pristupu. Ovaj zahtev je bi-
tan pošto je uobičajeno da je sledeći stepen projektovan tako da optimalno radi
kada je konjugovano-kompleksno prilagođen na ulaznom pristupu. Pojačavači male
i srednje snage su obično implementirani u standardnoj complementary metal-oxide
semiconductor (CMOS) tehnologiji, dok naredni stepen može biti filtar za potiskiva-
nje neželjenih harmonika ili pojačavač snage napravljen u nekoj od III-V generacija
poluprovodničke tehnologije sa znatno većom izlaznom snagom.

Standardni pojačavač sa zajedničkim sorsom može biti prilagođen po snazi pri
velikim signalima ili konjugovano prilagođen na izlaznom pristupu, ali se oba pri-
lagođenja ne mogu, u opštem slučaju, ostvariti istovremeno. Da bi se prevazišlo
pomenuto ograničenje, predložena je topologija pojačavača sa drejn-gejt povratnom
spregom kao i kompletna metodologija projektovanja. U svrhu verifikacije razvijene
teorije, projektovan je širokopojasni pojačavač snage u 130 nm RFCMOS tehnologiji.
Postignuta je maksimalna izlazna snaga od 7 dBm i efikasnost od 20%, u opsegu
učestanosti od 6 do 9 GHz. Koeficijent refleksije na ulaznom i izlaznom pristupu je
manji od -8,5 dB i -9,5 dB, redom.
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Abstract

Title: POWER AMPLIFIERS IN CLASS A WITH
SIMULTANEOUS CONJUGATE AND LARGE SIGNAL
POWER MATCHING AT THE OUTPUT PORT

Abstract

The dissertation deals with the development of design methodology and the
enhancement of topology of power amplifiers in class A with simultaneous conjugate
and power matching for large signals at the output port.

One of the major demands for any power amplifier is power efficiency. In the
case of a power amplifier in Class A, the transistor needs to be power matched for
large signals at the output port in order to deliver maximum power to the load.
This criterion is particularly important in the case of an amplifier with an output
power of the order of 30 dBm or more.

In addition to power matching, small and medium power amplifiers often have
to be conjugately matched at the output port as well. This requirement is impor-
tant because it is quite common that the next stage is designed so that it works
optimally when it is conjugately matched at the input port. Small and medium
power amplifiers are usually implemented in standard complementary metal-oxide
semiconductor CMOS technology, while the next stage can be a filter for suppressing
unwanted harmonics or a power amplifier made in one of the III-V generations of
semiconductor technology with significantly higher output power.

A standard common-source amplifier can be designed to be either large signal
power matched or conjugately matched at the output port, but not both of them
at the same time. In order to overcome the mentioned limit, we propose a simple
topology based on a drain-gate feedback amplifier, together with a complete design
methodology. For the purpose of verifying the developed theory, a broadband power
amplifier is designed in 130 nm RFCMOS technology. The amplifier achieves 7 dBm
peak output power and maximum power efficiency of about 20% in the frequency
range from 6 to 9 GHz. Input and output return loss are better than 8.5 and 9.5
dB, respectively.
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Uvod

1 Uvod

Razvoj i evolucija pojačavača snage tesno su povezani sa razvojem radara. Im-
pulsni radar se može definisati kao senzor koji meri prisustvo i lokaciju objekata tako
što šalje usmereni elektromagnetski impuls i meri reflektovani deo elektromagnetske
energije. Merenjem vremenskog intervala od trenutka slanja elektromagnetskog ta-
lasa do trenutka prijema reflektovane energije može se odrediti rastojanje objekta u
odnosu na senzor. Brzina pokretnog objekta meri se na osnovu Doplerovog pomeraja
učestanosti reflektovanog u odnosu na poslati signal.

Ser Robert Votson Vat (sir Robert Watson-Watt) smatra se pronalazačem ra-
dara [1]. On je posle obavljenih teoretskih, a potom i eksperimentalnih ispitivanja,
prijavio patent 1935. godine. Prva praktična primena tih sistema zabeležena je
početkom Drugog svetskog rata. Velika Britanija sagradila je 21 radar za rano
upozorenje (slika 1), na različitim delovima svoje teritorije, koji su služili za pravo-

Slika 1: Primer radara za rano upozorenje iz Drugog svetskog rata [1].

vremeno detektovanje i lociranje neprijateljskih bombardera. Maksimalna izlazna
snaga bila je oko 350 kW. Avione su mogli detektovati na rastojanju do 300 km,
što im je davalo dovoljno vremena da upozore civilno stanovništvo i pregrupišu i
pošalju lovačku avijaciju u pravcu neprijateljskih bombardera. Na taj način, saču-
vano je mnogo ljudskih života, a u vojnom pogledu ostvarena je značajna strateška
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prednost. Zbog ogromnog vojnog potencijala, radari su postali važan predmet istra-
živanja u koja se ulažu velika novčana sredstva. Interesantno je naglasiti da je prvi
procesor za obradu signala razvijen za potrebe radarskih sistema [1].

Jedan od najvažnijih parametara svakog radara je maksimalni domet. Maksima-
lni domet je određen odnosom signal/šum na prijemniku radarskog sistema. Pošto
je termički šum prisutan u svim elektronskim uređajima, maksimalni domet može se
povećati povećavanjem snage signala, a samim tim i povećavanjem energije zračenja
radara. Vršna snaga zračenja radara kreće se od nekoliko desetina kW pa sve do
nekoliko MW. Blok-dijagram predajnika radarskog sistema prikazan je na slici 2.
Zbog velike izlazne snage, pojačavač snage (PA) je nezaobilazna komponenta svakog
radarskog sistema.

PASignal Generator

Slika 2: Blok-dijagram predajnika radarskog sistema.

Pojačavače snage možemo podeliti na pojačavače snage projektovane u polupro-
vodničkoj tehnologiji i pojačavače snage bazirane na mikrotalasnim cevima. Uprkos
velikom napretku poluprovodničkih tehnologija, za generisanje velikih snaga i dalje
se koriste mikrotalasne cevi. Na slici 3 prikazane su oblasti rada pojačavača pro-
jektovanih u navedene dve tehnike. Izlazni stepen radio-predajnika, čija je srednja
snaga reda veličine 1 kW, pretežno se radi u cevnoj tehnici [2]. Važno je razlikovati
vršnu i srednju snagu predajnika. Radarski sistemi često generišu veoma kratke
impulse, reda veličine µs, dok je period između dva pulsa reda veličine ms, što je
oko hiljadu puta duže. Zbog velikog odnosa trajanja signala i pauze, u impulsnom
režimu moguće je kratkotrajno preopteretiti neke aktivne komponente, tako da se
može postići odnos vršne i srednje snage dva ili tri reda veličine.

1.1 Pojačavači snage u cevnoj tehnici

Kao što je već rečeno, pojačavači snage u cevnoj tehnici su i dalje najpopularniji
u sistemima velike snage. Neke od najzastupljenijih mikrotalasnih cevi su:

• Klistroni,

• Magnetroni,
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Slika 3: Oblasti rada poluprovodničkih pojačavača snage i pojačavača snage
baziranih na cevnoj tehnici [1].

• Cevi sa progresivnim talasom.

1.1.1 Klistroni

Prvi klistroni razvijeni su tridesetih godina prošlog veka, dok je njihova masovna
upotreba u radarskim sistemima počela pedesetih godina prošlog veka. Primenjuju
se u opsegu od 1 do 100 GHz, a konkretno u radarskim sistemima od 1 do 10 GHz.
Izlazna snaga najjačih klistrona kreće se oko 100 kW pri 1 GHz u kontinualnom
modu, dok je u impulsnom modu oko 1000 puta veća. Efikasnost je od 35 do 50%,
a propusni opseg od 2 do 15% centralne učestanosti. Klistroni se mogu pohvaliti i
velikim pojačanjem snage od 10 do 70 dB, što u velikoj meri smanjuje optrećenje
prethodnog stepena.

Rad klistrona zasnovan je na brzinskoj modulaciji elektronskog mlaza [2]. Osnovni
delovi klistrona su elektronski top, rezonatori i kolektor (slika 4). Mlaz elektrona
počinje na katodi, a završava se na kolektoru. Prvi rezonator se pobuđuje relativno
slabim ulaznim signalom učestanosti jednakoj ili vrlo bliskoj rezonantnoj učestanosti
rezonatora. Na taj način se u rezonatoru stvara promenljivo elektromagnetsko po-
lje, koje moduliše brzinu kretanja elektrona. Elektroni promenljive brzine indukuju
jako elektromagnetsko polje u poslednjem rezonatoru, iste učestanosti kao ulazni
signal. Poslednji rezonator povezan je na izlazni priključak, gde se dobija signal
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Slika 4: Klistronski pojačavač snage [1].

velike snage.

Slika 5: Klistron za S opseg kompanije CPI [3].

Primer klistrona za S opseg kompanije CPI [3] prikazan je na slici 5. Frekvencijski
opseg podesiv je od 2,7 GHz do 2,9 GHz. Izlazna snaga u kontinualnom modu je
3 kW, dok je u impulsnom modu 2 MW. Pojačanje snage je 50 dB u propusnom
opsegu od oko 30 MHz. Efikasnost je 45%.
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1.1.2 Cevi sa progresivnim talasom

Cev sa progresivnim talasima koristi se u širokopojasnim sistemima velike snage.
Postoje cevi koje daju izlaznu snagu u impulsnom modu oko 100 kW pri 10 GHz,
sa propusnim opsegom oko 1 GHz. Pojačenje snage je od 30 do 60 dB. Efikasnost
je relativno mala i iznosi od 3 do 30%.

Princip rada sličan je klistronu i može se objasniti na osnovu slike 6. Električni

Slika 6: Pojačavač snage baziran na cevi sa progresivnim talasom [1].

mlaz se stvara u električnom topu, a završava na kolektoru, kao i kod klistrona.
Ulaznim RF signalom pobuđuje se helikoida, na njenom početku, blizu električnog
topa. Električno polje helikolide menja brzinu mlaza elektrona u prvoj trećini cevi.
Elektroni promenljive brzine generišu jak elektromagnetski talas, koji pobuđuje iz-
lazni priključak cevi. Jedan deo elektromagnetske energije vraća se ka ulazu i on
se mora oslabiti primenom posebnih materijala, koji se postavljaju oko sredine cevi.
Povratni talas može prouzrokovati neželjene oscilacije i zbog toga se mora značajno
oslabiti.

Primer cevi sa progresivnim talasom kompanije CPI [3] dat je na slici 7. Izlazna
snaga u impulsnom modu je 100 kW. Radna učestanost je 10 GHz. Pojačanje snage
je 50 dB u propusnom opsegu od 1 GHz.

1.1.3 Magnetroni

Magnetron nije pojačavač snage nego oscilator velike snage. Bio je među prvim
uređajima korišćenim za generisanje RF signala velike snage. Izlazna snaga u impu-
lsnom modu reda je veličine 100 MW na 10 GHz, dok je u kontinualnom modu oko
1000 puta manja. Koeficijent iskorišćenja magnetrona je veoma visok i kreće se od
50 do 80%. Izlazni signal je uskopojasni, a promena učestanosti moguća je jedino
mehaničkim podešavanjima. Magnetroni se i dalje često koriste u uskopojasnim
radarima velike snage. Takođe, česti su izvori kod mikrotalasnog zagrevanja.
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Slika 7: Cev sa progresivnim talasom kompanije CPI [3].

Struktura magnetrona prikazana je na slici 8. Elektroni promenljive brzine stva-
raju jako obrtno elektromagnetsko polje. Deo energije tog polja predaje se izlaznom
priključku talasovoda.

Magnetron za S opseg kompanije CPI [3] prikazan je na slici 9. Učestanost
je moguće mehanički podešavati u opsegu od 2,7 do 2,9 GHz. Izlazna snaga u
impulsnom modu je 3 MW.

1.2 Antenski nizovi

Da bi se obezbedila precizna detekcija objekata, potrebno je usmeriti elektro-
magnetsku energiju u relativno mali deo prostora i proveriti da li u njemu postoji
objekat ili ne. U tu svrhu se koriste usmerene antene velikog pojačanja. Pojača-
nje antene proporcionalno je odnosu efektivne površine i kvadrata talasne dužine.
Posmatrajmo primer parabolične antene sa slike 10. Prečnik antene je 47,5 m, a
masa oko 400 tona. Pojačanje je 30 dBi. Da bi antena skenirala prostor, potrebno
ju je mehanički pomerati i usmeravati elektromagnetsku energiju u različite delove
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Slika 8: Šematski prikaz magnetrona [1].

Slika 9: Magnetron za S opseg kompanije CPI [3].

prostora. Taj proces je veoma spor i neefikasan. Povećavanjem radne učestanosti,
moguće je smanjiti dimenzije i masu antene, ali čisto mehaničko skeriranje i dalje je
relativno spor proces, sklon čestim kvarovima.

Prvo rešenje pojavilo se u vidu pasivnog antenskog niza (slika 11). Izlazni stepen
radara sastoji se od pojačavača snage velike snage (projektovanog u cevnoj tehnici) i
feritnih pomerača faze povezanih na svaki pojedinačni element antenskog niza. Pro-
menom faze elemenata antenskog niza, moguće je kontrolisati dijagram zračenja bez
mehaničkog pomeranja sistema. Brzina skeniranje se meri u ms. Ipak, električnim
skeniranjem nije moguće pokriti veliki prostorni ugao, pa se zbog toga često koristi
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Slika 10: VHF parabolična antena [1].

Slika 11: Arhitektura radara sa pasivnom faznom rešetkom [1].

zajedno sa mehaničkim skeniranjem ili se postavlja nekoliko nezavisnih antenskih
nizova. Primer kombinovanja mehaničkog i električnog skeniranja je radar sistema
S300 [4] kompanije Almaz-Antei. Kombinacija više statičkih antenskih nizova če-
sto se koristi u brodskim radarima. Primer je radar za X opseg kompanije Tales,
prikazan na slici 13.

Najnovija i najnaprednija arhitektura radarskog sistema je radar sa aktivnom
faznom rešetkom (slika 14). Svaki pojedinačni element antenskog niza pobuđuje
se nezavisnim modulom koji se sastoji od: pomerača faze, oslabljivača, pojačavača
snage, cirkulatora i malošumnog pojačavača. Pošto svaki antenski element ima po-
seban pojačavač snage, tipična izlazna snaga pojačavača u opsegu je od 100 mW do
20 W. Ovakav pojačavač snage može se projektovati u poluprovodničkoj tehnologiji.

8
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Slika 12: Radar sistema S300 kompanije Almaz-Antei [4].

Slika 13: Radar za X opseg kompanije Tales.

Broj elemenata antenskog niza kreće se od nekoliko hiljada do nekoliko desetina
hiljada. Sistem je vrlo robusan, može nastaviti da nesmetano radi čak i slučaju da
je 10% jediničnih elemenata neispravno. Oblikovanje dijagrama zračenja postiže se
kontrolom ne samo faze, nego i amplitude izlaznog signala. Na taj način mogu se
dodatno potisnuti neželjeni bočni lobovi dijagrama zračenja antene. Zahtevi za ve-
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Slika 14: Arhitektura radara sa aktivnom faznom rešetkom [1].

likom izolacijom cirkulatora znatno su relaksirani. Primera radi, ako je maksimalna
snaga jediničnog pojačavača snage 10 W, izolacija cirkulatora od 30 dB dovoljna je
da zaštiti ulazni stepen malošumnog pojačavača. Sa druge strane, kod standardnih
radara sa jednom antenom, maksimalna izlazna snaga reda je nekoliko desetina MW,
pa je zahtevana izolacija cirkulatora 90 dB i veća. Takve cirkulatore je gotovo nemo-
guće realizovati sa postojećom tehnologijom. Da bi se poboljšala izolacija, koriste
se posebna kola za ograničenje snage na ulazu malošumnih pojačavača. Dodatna
električna kola unose slabljenje i povećavaju faktor šuma radarskog prijemnika.

1.3 Poluprovodnički pojačavači snage

Kao što je već pomenuto u prethodnom poglavlju, najsavremeniji radarski sistemi
bazirani su na poluprovodničkoj tehnologiji. Postoji više različitih poluprovodničkih
tehnologija, od kojih možemo izdvojiti: Si, SiGe, GaAs i GaN.

1.3.1 Silicijumska CMOS poluprovodnička tehnologija

Silicijumska CMOS tehnologija koristi se u RF aplikacijama počev od 1990. go-
dine. U savremenim CMOS procesima moguće je ostvariti veliku maksimalnu uče-
stanost oscilovanja fmax po ceni smanjenja probojnog napona. Standardna RF kola
za mali signal, npr. malošumni pojačavač, mogu ostvariti odlične performanse, čak i
pri malom probojnom naponu. Sa druge strane, izlazna snaga dobro projektovanog
pojačavača snage direktno je ograničena probojnim naponom tranzistora. Primera
radi, da bi se predala snaga od 1 W opterećenju od 50 Ω, potrebno je obezbediti
izlaznu amplitudu signala od 10 V, što je daleko više od probojnog napona savreme-
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nih CMOS tehnologija (od 2 do 3 V). Smanjenje amplitude napona na tranzistoru
postiže se primenom izlazne mreže za transformaciju impedanse. Veliki transforma-
cioni odnos mreže za transformaciju impedanse sa relativno malim gubicima može
se ostvariti jedino primenom reaktivnih komponenti sa velikim faktorom dobrote.
Nažalost, u standardnoj CMOS tehnologije kalemovi i transformatori imaju faktor
dobrote od 10, pa do maksimalno 25-30 kod diferencijalnih kalemova.

Performanse pojačavača snage se mogu značajno poboljšati korišćenjem silicon
on insulator (SOI) CMOS tehnologije, koja predstavlja svojevrsnu nadogradnju
standardnog CMOS procesa. Jedina razlika je u tome što, umesto klasičnog CMOS
vejfera (wafer), koristi se vejfer sa ukopanim oksidom (slika 15). Probojni napon

Slika 15: NMOS tranzistor u tipičnom CMOS SOI procesu.

pojačavača može se povećati kaskodiranjem nekoliko tranzistora. Pošto je napon
baze svakog od tranzistora nezavisan, ukupan pad napona na izlazu pojačavača ra-
spoređuje se na više tranzistora i na taj način se efektivno povećava. Takođe, faktor
dobrote kalemova i transformatora značajno raste (osnovni razlog su manji gubici u
supstratu), pa je samim tim moguće i projektovati mreže za prilagođenje sa većim
odnosom transformacije impedanse.

Osim navedenih osobina, važno je naglasiti da CMOS tehnologija podržava visok
stepen integracije digitalne logike. Ovo je posebno važno za primenu raznih tehnika
linearizacije pojačavača (kao što je digitalna predistorzija) i tehnika poboljšanja
efikasnosti (kao što je envelop tracking).

1.3.2 SiGe BiCMOS poluprovodnička tehnologija

SiGe bipolar complementary metal oxide semiconductor (BiCMOS) tehnologija
odličan je izbor za projektovanje RF i mikrotalasnih integrisanih kola, jer podržava:
visok nivo integracije digitalne CMOS logike, pasivne komponente (otpornike, vo-
dove, kalemove, transformatore i kondenzatore), bipolarne tranzistore visokih perfo-
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rmansi, Šotki i p-i-n diode [5, 6, 7]. Na slici 16 prikazan je 55 nm BiCMOS proces
kompanije ST Microelectronics. Parametrizovani makromodeli za sve pomenute

Slika 16: Komercijalno dostupna tehnologija BiCMOS 55 nm kompanije ST
Microelectronics [8].

komponente su dostupni i mogu se koristiti kao gradivni elementi složenijih RF
sistema. BiCMOS tehnologije obično podržavaju nekoliko bipolarnih tranzistora,
sa različitim šumom, maksimalnom učestanošću oscilovanja i probojnim naponom.
Primera radi, ako je potrebno projektovati malošumni pojačavač na visokim uče-
stanostima, optimalno je koristiti tranzistor sa malim šumom i visokom frekvenci-
jom oscilovanja. Sa druge strane, ako je potrebno projektovati pojačavač snage
sa velikom izlaznom snagom, potrebno je odabrati bipolarni tranzistor sa velikim
probojnim naponom.

BiCMOS tehnologija poseduje bolje RF performanse u odnosu na CMOS teh-
nologiju, realizovanu istom litografskom rezolucijom. Parametri za mali signal, kao
što su maksimalna učestanost oscilovanja ili faktor šuma, poredivi su u BiCMOS
tehnologiji i CMOS tehnologiji, realizovanoj u dve ili više generacija naprednijem
litografskom procesu. Primera radi, moguće je porediti BiCMOS 130 nm i CMOS
65 nm ili 45 nm tehnologije. Napredniji litografski procesi su mnogo skuplji. Sa
druge strane, BiCMOS tehnologija uvek ima bolje parametre za veliki signal: veći
probojni napon, veći radni napon, bolju linearnost, veću maksimalnu amplitudu ne-
izobličenog napona na izlazu i veće pojačanje, te je kao takva daleko pogodnija za
razvoj pojačavača snage u odnosu na standardni CMOS proces.
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1.3.3 GaAs poluprovodnička tehnologija

Poluprovodnička tehnologija bazirana na galijum-arsenidu (GaAs) je, istorijski
gledano, dugo bila najzastupljenija u dizajnu visokofrekvencijskih pojačavača snage.
Osnovna prednost GaAs u odnosu na silicijumske tehnologije je daleko veća pokre-
tljivost elektrona (3 do 4 puta), što za posledicu ima dosta veću radnu učestanost
aktivnih komponenti, i supstrat male provodnosti, pa je zbog manjih gubitaka mo-
guće projektovati pasivne komponente sa znatno većim faktorom dobrote. Takođe,
broj litografskih maski je mnogo manji u odnosu na silicijumsku tehnologiju, ali je
zbog korišćenja skupljeg materijala cena gotovog proizvoda veća.

GaAs tehnologija podržava nekoliko tipova aktivnih komponenti pogodnih za
dizajn pojačavača snage: heterojunction bipolar transistor (HBT), metal semicondu-
ctor field effect transistor (MESFET) i high electron mobility transistor (HEMT)
[9, 10]. Tipična primena GaAs tehnologije je za projektovanje pojačavača snage
za mobilne telefone, sa izlaznom snagom reda veličine 1 W [11, 12]. Dimenzije
uređaja su jedan od najvažnijih zahteva u ovim aplikacijama. GaAs HBT ima
značajnu prednost u odnosu na konkurenciju jer omogućava veću gustinu snage
po zauzetoj površini. Takođe, GaAs HBT zahteva samo pozitivno napajanje, dok
GaAs MESFET zahteva napajanje oba polariteta [13], što stvara dodatne probleme
i podiže cenu sistema.

1.3.4 GaN poluprovodnička tehnologija

GaN je relativno nova poluprovodnička tehnologija u odnosu na silicijumsku i
GaAs tehnologiju, ali je pogodnija za implementaciju pojačavača snage sa velikom
izlaznom snagom [14, 15, 16, 17, 18]. Osnovni razlog je to što aktivne komponente
imaju probojni napon od 5 do 10 puta veći u odnosu na GaAs i maksimalnu radnu
temperaturu od oko 400 ◦C. Primera radi, silucijumska tehnologija ima manji pro-
bojni napon od GaAs i maksimalnu radnu temperaturu od oko 150 ◦C. Primenom
modernog GaN procesa moguće je projektovati pojačavač snage na radnoj učesta-
nosti do 20 GHz sa izlaznom snagom u opsegu od 10 W do 100 W.

Tipična primena ove tehnologije je u radarskim sistemima baziranim na faznoj
rešetki kao i u baznim stanicama mobilne telefonije. GaN tehnologija je veoma
otporna na visok nivo radijacije, pa je zbog toga pogodna za primene u svemiru,
kao i u nekim drugim ekstremnim uslovima sa povišenim nivoom radijacije. Ona
je još uvek mlada i njen puni kapacitet će biti moguće sagledati u predstojećim
godinama.
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1.3.5 Modelovanje aktivnih poluprovodničkih elemenata

Jedna od prvih tehnika projektovanja diskretnih pojačavača snage zasniva se na
brzoj izradi prototipa na osnovu jednostavnih analitičkih proračuna, a posle toga se
podešavaju odgovarajuće komponente sistema dok se ne postignu željene performa-
nse. Primera radi, menjaju se diskretni kalemovi i kondenzatori izlazne mreže za
prilagođenje da bi se postigla zadata izlazna snaga pojačavača. Pomenuti pristup
je i dalje vrlo rasprostranjen u industriji pošto, u nekim slučajevima, omogućava
brz i relativno jeftin razvoj električnog kola. Sa druge strane, rezultat je krajnje
nepredvidiv i nije uvek moguće postići željeni rezultat. Sistematizacija je uvedena
primenom load-pull kontura [19, 20, 21], najzastupljenijeg i najefikasnijeg poznatog
metoda projektovanja diskretnih pojačavača snage [22, 23]. Nažalost, pomenuti
metod nije primenljiv u integrisanoj tehnologiji. Fabrikovani prototip integrisanog
pojačavača snage nije moguće naknadno menjati i prilagođavati datoj aplikaciji, a
svaka naredna fabrikacija je dugotrajan i skup proces [24, 25].

Skalabilni modeli tranzistora su u velikoj meri doprineli brzom i prosperitetnom
razvoju analognih električnih kola [26, 27, 28, 29]. Ipak, standardni modeli tranzi-
stora nisu pogodni za razvoj pojačavača snage na visokim učestanostima [30], pre
svega zato što tranzistori u pojačavačima snage rade u nelinearnom režimu i često
na granici mogućnosti primenjene tehnologije. U zavisnosti od klase rada pojača-
vača, tranzistor se može ponašati kao strujni izvor sa velikom izlaznom otpornošću,
kao prekidač ili kao kombinacija prethodna dva režima. U svakom slučaju, zbog
velikih amplituda signala, nelinearni efekti su vrlo izraženi i moraju biti pažljivo i
tačno modelovani. Takođe, na visokim učestanostima su mnogo izraženiji parazitni
efekti, koji na nižim učestanostima često mogu biti zanemareni [31]. Zbog toga se
standardni modeli tranzistora proširuju i nadograđuju [32, 33, 34] za potrebe pro-
jektovanja različitih nelinearnih RF kola, uključujući i pojačavače snage na visokim
učestanostima.

Pre razvoja tačnog modela tranzistora za veliki signal, load-pull konture su se
mogle odrediti jedino na osnovu rezultata merenja, što je, kako smo već naveli, ne-
praktično za projektovanje integrisanih pojačavača snage. Prvi značajan korak u
smeru simulacije load-pull kontura bio je razvoj load-line metode [21], čijom pri-
menom ih je moguće, bar aproksimativno, predvideti na osnovu linearnog modela
tranzistora. Ta teorija je pomogla konstruktorima da mnogo bolje razumeju po-
našanje pojačavača snage, a samim tim i da ga optimalno projektuju. Razvojem
savremenih modela tranzistora za veliki signal, kao i numeričkih metoda simula-
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cije, kao što je harmonic balance, moguće je tačno simulirati i predvideti load-pull
konture, što je od ključnog značaja za optimalno projektovanje pojačavača snage.

1.3.6 Pakovanje

Fabrikovani pojačavač snage, kao i bilo koje drugo integrisano kolo, mora biti
mehanički zaštićen u nekoj vrsti pakovanja. Pakovanje može biti izrađeno od različi-
tih materijala, uključujući organske ili keramičke ili, čak, sam silicijum. U zavisnosti
od namene, može imati od nekoliko do nekoliko hiljada priključaka. Tipičan primer
zapakovanog integrisanog kola prikazan je na slici 17. Pakovanja možemo grubo

Slika 17: Integrisano kolo u pakovanju [35].

podeliti na wire-bonding i flip-chip (slika 18).

Slika 18: Tipovi pakovanja: (a) wire-bonding, (b) flip-chip [36].

Wire-bonding je najstariji i, još uvek, najčešće korišćen metod za pakovanje či-
pova. Za povezivanje se obično koriste aluminijumske ili zlatne žice. Glavna predno-
st se ogleda u jednostavnom, jeftinom i potpuno automatizovanom procesu. Metod
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je razvijen od strane Bell Labs 1957. godine i od tada se konstantno poboljšava i
usavršava. Problemi nastaju ako je gustina pinova na čipu velika i ako je rastoja-
nje između susednih pinova malo. U tom slučaju, postupak nije pouzdan, a cena
procesa pakovanja linearno raste sa povećavanjem broja kontakata. Takođe, pri-
mena na visokim učestanostima ograničena je zbog parazitne induktivnosti žice za
bondovanje.

Da bi se prevazišli navedeni problemi, razvijeno je flip-chip pakovanje, postupak
uveden od strane IBM-a 1964. godine. Električno povezivanje ostvaruje se preko
kuglica male induktivnosti (slika 19). Gustina stopica (pad) je ograničena jedino mi-

Slika 19: Kuglice za povezivanje čipa i pakovanja [37].

nimalnim rastojanjem između kuglica i, za razliku od wire-bonding postupka, stopice
se mogu raspodeliti po celoj površini čipa. Rastojanje između čipa i pakovanja
znatno je smanjeno, čime su snižene parazitna induktivnost i otpornost, pa je samim
tim daleko pogodnije za sisteme koji rade na visokim učestanostima. Napajanje i
masa mogu biti razvedeni na kućištu i može im se lako pristupiti sa bilo kog mesta
na čipu. Mana je skuplji i komplikovaniji postupak pakovanja.

U nekim sistemima potrebno je integrisati nekoliko različitih poluprovodničkih
tehnologija u jedno kućište (slika 20). Primera radi, moguće je integrisati GaN
pojačavač snage velike izlazne snage zajedno sa CMOS predajnikom i digitalnim
procesorom signala u jedno pakovanje. Razvoj tako složenih sistema zahteva ne
samo električno, nego i tačno termičko i mehaničko modelovanje kućišta.
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Slika 20: Primer pakovanja sa dva nezavisna čipa [38].

1.4 Primena pojačavača snage u komunikacionim sistemima

Osim u radarima, pojačavači snage se široko primenjuju u vojnim i komercijalnim
komunikacionim sistemima. Pojačavače snage možemo grubo podeliti na linearne
i nelinearne. Prvi održavaju linearnu vezu između ulaznog i izlaznog signala, ali
obično imaju malu efikasnost; dok su drugi maksimalne teoretske efikasnosti od
100%, ali amplituda izlaznog signala nije direktno proporcionalna amplitudi ula-
znog signala. Moguće je pokazati da se nelinearni pojačavač snage može koristiti u
sistemima sa konstantnom anvelopom signala, dok je kod sistema sa promenjivom
anvelopom signala potrebno koristiti linearne pojačavače snage. Drugim rečima,
primenjena modulacija određuje tip pojačavača snage, a samim tim i efikasnost
komunikacionog sistema.

1.4.1 Modulacije

Realan signal se može modulisati izmenom amplitude, učestanosti ili faze. Mo-
dulaciju moguće je uraditi analogno ili digitalno. Analogna modulacija podrazumeva
kontinualno menjanje signala, dok se u slučaju digitalne modulacije signal menja u
diskretnim koracima. Analogne modulacije su mnogo manje zastupljene u savreme-
nim komunikacionim sistemima, pre svega jer su digitalno modulisani signali mnogo
robusniji [39]. Osim korisne informacije, digitalno modulisan signal se sastoji od se-
kvence za sinhronizaciju i sekvence za korekciju greške, pa je zbog toga komunikacija
mnogo pouzdanija i sigurnija.

Primer amplitudske digitalne modulacije je amplitude-shift keying (ASK), gde se
amplituda moduliše u diskretnim koracima u zavisnosti od ulaznog signala. Ovaj
tip modulacije vrlo je osetljiv na šum i ometače, pa se retko koristi u savremenim
komunikacionim sistemima. Sa druge strane, frekvencijska digitalna modulacija
frequency-shift keying (FSK) koristi diskretne učestanosti nosioca za prenos različi-
tih simbola i, za razliku od amplitudske modulacije, otpornija je na smetnje i još
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uvek se široko primenjuje u praksi [40]. Primer je prenos radio signala i 2G mobilni
komunikacioni standard [41, 42]. Ipak, najbolje performanse po pitanju osetljivosti
na šum i spektralne efikasnosti postižu fazno modulisani signali. Najjednostavniji
primer fazne modulacije je binary phase-shift keying (BPSK), gde se formiraju lo-
gička nula ili logička jedinica u zavisnosti od toga da li je fazni pomeraj nula ili
π. Kao što se može primetiti na slici 21, kvadraturna komponenta BPSK signala

(1) (0)

I

Q

Slika 21: Konstelacioni diagram, BPSK modulacije.

uvek je jednaka nuli. Jedan simbol prenosi samo jedan bit informacije. Poboljšanje,
po pitanju spektralne efikasnosti, postiže se upotrebom kvadraturne komponente
i komponente u fazi. Primer je quadrature phase-shift keying (QPSK) modulacija
(slika 22). Faza signala podeljena je na četiri diskretna dela, pa je moguće preneti
dva bita informacije po jednom simbolu, što je dvostruko više u odnosu na BPSK
modulaciju. Na sličan se način konstruišu fazne modulacije višeg reda, kao što su
8-PSK ili 16-PSK sa vrlo visokom spektralnom efikasnošću. Važno je napomenuti da
fazne modulacije zadržavaju konstantnu anvelopu signala, ali nasuprot tome, fazne
modulacije višeg reda osetljive su na fazni šum. Da bi se smanjio uticaj faznog šuma,
modulacije višeg reda kombinuju amplitudski i fazno modulisane signale, kao što je
to pokazano na slici 23. Nažalost, u tom slučaju dobija se promenljiva anvelopa
signala.

Maksimalna brzina prenosa informacija kroz dati komunikacioni kanal ograni-
čena je Šenonovom granicom:

C = Blog2

(
1 + S

N

)
, (1)
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I

Q

(0,0)(0,1)

(1,0) (1,1)

Slika 22: Konstelacioni dijagram, QPSK modulacije.

I

Q

(0,0,0,0)
(0,0,0,1)

(0,0,1,0)
(0,0,1,1)

(0,1,0,0)
(0,1,0,1)

(0,1,1,0)
(0,1,1,1)

(1,0,0,0)
(1,0,0,1)

(1,0,1,0)
(1,0,1,1)

(1,1,0,0)
(1,1,0,1)

(1,1,0,1)
(1,1,1,1)

Slika 23: Konstelacioni diagram, 16-QAM modulacije.

gde je C kapacitet kanala u bit/s, B propusni opseg kanala u Hz i S/N odnos
signal/šum. Šenonova granica postavlja limit kapaciteta kanala na osnovu dostu-
pnog propusnog opsega i šuma u kanalu. Kada bi, recimo, postojao komunikacioni
kanal sa beskonačno malim šumom, bilo bi moguće primeniti spektralno efikasnu
digitalnu modulaciju višeg reda, kao na primer 2048-QAM, i tako u malom propu-
snom opsegu ostvariti izuzetno veliki kapacitet kanala. Potrebno je naglasiti da je
snaga termičkog šuma kanala direktno proporcionalna propusnom opsegu kanala,
tako da bi, čak i u slučaju da imamo beskonačan propusni opseg, kapacitet i dalje
bio konačan i ograničen šumom kanala (slika 24).
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B0
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Slika 24: Kapacitet kanala u odnosu na propusni opseg kanala.

Projektovanje pojačavača snage u značajnoj meri zavisi od tipa primenjene mo-
dulacije. Ako je primenjena modulacija sa konstantnom anvelopom, gde su vršna
i srednja snaga približno jednake, uticaj nelinearnosti pojačavača snage na perfo-
rmanse komunikacionog sistema je mnogo manji nego u slučaju modulacije sa pro-
menjivom anvelopom [43, 44, 45]. Sa druge strane, kao što je već rečeno u ovom
odeljku, spektralno efikasne digitalne modulacije imaju promenjivu anvelopu mo-
dulisanog signala [46, 47] i zahtevaju primenu linearnog pojačavača snage. Da bi
se poboljšala linearnost pojačavača, potrebno je povećati potrošnju i smanjiti efika-
snost [48, 49, 50], što nam daje osnovni kompromis između spektralne efikasnosti i
efikasnosti snage predajnika.

1.5 Organizacija disertacije

Disertacija je organizovana po poglavljima na sledeći način:

• Poglavlje 2 sadrži opis različitih tipova prilagođenja, osnovnih topologija mreža
za prilagođenje i metodologije projektovanja pojačavača za rad u režimu malih
i velikih signala.

• Poglavlje 3 razmatra važnost i mogućnost istovremenog prilagođenja poja-
čavača snage po snazi pri velikim signalima i konjugovanog prilagođenja na
izlaznom pristupu. Razvijena je detaljna teorija i metodologija projektovanja
pojačavača sa drejn-gejt povratnom spregom.

• Poglavlje 4 sadrži primer projektovanja pojačavača snage u 130 nm RFCMOS
tehnologiji, a rezultati merenja verifikuju razvijenu teoriju.

• Poglavlje 5 sadrži zaključak i završne komentare.
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2 Pregled literature i osnovnih pojmova za poja-
čavač snage u klasi A

Postoji više topologija pojačavača za efikasno pojačavanje RF signala, uključujući
pojačavače snage u klasi B, C, D, E, F, kao i njihove varijacije [51, 52, 53, 54, 55, 56].
Ti pojačavači su uskopojasni i nelinearni, sa relativno velikim zračenjem van spek-
tralne maske, te nisu pogodni za primenu u savremenim širokopojasnim komuni-
kacionim sistemima sa spektralno efikasnim digitalnim modulacijama [57]. Umesto
njih često se koriste pojačavači snage u klasi A sa širokim propusnim opsegom i
linearnom prenosnom karakteristikom.

Posmatraćemo tri sastavna dela: ulaznu mrežu za prilagođenje, aktivnu kom-
ponentu i izlaznu mrežu za prilagođenje. Mreže za prilagođenje imaju ulogu da
transformišu impedansu generatora i potrošača, tako da pojačavačka komponenta
primi, a zatim i preda što je moguće više snage na ulaznom, odnosno izlaznom
pristupu.

Pojačavači snage u klasi A mogu se klasifikovati u dve kategorije: za mali i za
veliki signal. Osnovna razlika je u prilagođenju na izlaznom pristupu. Pojačavači
za mali signal su konjugovano-kompleksno prilagođeni i obično imaju veliko poja-
čanje snage, ali malu maksimalnu izlaznu snagu. Sa druge strane, pojačavači za
veliki signal prilagođeni su po snazi pri velikim signalima na izlaznom pristupu i
mogu predati mnogo više snage u poređenju sa pojačavačima za mali signal, s tim
da je pojačanje snage nešto manje. U nastavku disertacije se pojam prilagođenje po
snazi odnosi na prilagođenje po snazi pri velikim signalima, dok se pojmovi konju-
govano prilagođenje i prilagođenje po refleksiji odnose na konjugovano-kompleksno
prilagođenje.

U ovom poglavlju dat je kratak pregled osnovnih koncepata u vezi sa pojačavačem
snage u klasi A, uključujući: tipove prilagođenja, mreže za prilagođenje, pojačavače
za mali signal i pojačavače za veliki signal. Cilj je da se obezbedi teoretska osnova za
razmatranje naprednih tehnika projektovanja predstavljenih u nastavku disertacije.
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2.1 Tipovi prilagođenja

Prilagođenje pristupa u opštem smislu znači njegovo zatvaranje odgovarajućom
impedansom, kako bi se postigle optimalne performanse za neki od projektnih pa-
rametara. U zavisnosti od toga koji projektni parametar je u pitanju, prilagođenje
možemo podeliti u nekoliko kategorija: konjugovano-kompleksno prilagođenje, pri-
lagođenje po šumu, prilagođenje po refleksiji i prilagođenje po snazi.

2.1.1 Konjugovano-kompleksno prilagođenje

Konjugovano-kompleksno prilagođenje verovatno je najpoznatije i najznačajnije
za projektovanje RF kola. Pristup, izlazne impedanse ZS, zatvara se impedansom
ZL, tako da važi:

ZS = Z∗L. (2)

Konjugovano-kompleksno prilagođenje ima nekoliko važnih karakteristika:

1. Realni linearni generator predaje maksimalnu snagu potrošaču, ako je konjugovano-
kompleksno prilagođen na svom izlazu [58, 59].

2. Dovoljno je da pasivna, recipročna mreža sa dva pristupa i bez gubitaka bude
prilagođena na jednom pristupu, da bi bila konjugovano-kompleksno prilago-
đena i na drugom pristupu [60].

3. Mreža sa dva pristupa ima maksimalno pojačanje snage, ako su ulazni i izlazni
pristupi konjugovano-kompleksno prilagođeni [61].

Vrlo je važno napomenuti i primenu u kaskadiranju RF blokova. Moderni radarski
i komunikacioni sistemi često su veoma složeni i sastoje se od velikog broja elek-
tronskih kola. Zbog toga je bitno podeliti sistem na manje celine, koje se razvijaju
paralelno. Da bi bilo moguće spojiti sve komponente u jedan funkcionalan i robustan
sistem, zahteva se konjugovano-kompleksno prilagođenje na svim ulaznim i izlaznim
pristupima.

2.1.2 Prilagođenje po šumu

Faktor šuma linearne mreže sa dva pristupa ima oblik [57]:

F = Fmin + Rn

GS
|YS − YS,opt|2 , (3)
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gde su Fmin, Rn, GS i YS,opt parametri mreže, a YS admitansa generatora. Minima-
lan faktor šuma Fmin postiže se kada je admitansa generatora jednaka optimalnoj
admitansi mreže:

YS = YS,opt. (4)

U praksi je admitansa generatora najčešće fiksna (20 mS), pa se generator povezuje
sa kolom preko mreže za prilagođenje, koja transformiše datu admitansu u optimalnu
admitansu za minimalan faktor šuma.

2.1.3 Prilagođenje po refleksiji

Vod karakteristične impedanse ZC sa slike 25 potrebno je zatvoriti opterećenjem

ZL = ZC, (5)

da na njemu ne bi bilo refleksije. Ovaj vid prilagođenja često se naziva prilago-

ZLγ, ZC

Slika 25: Vod.

đenje ili terminacija voda. Prilikom prenosa širokopojasnog modulisanog signala,
višestruke refleksije na vodu mogu prouzrokovati značajno izobličenje signala. Ipak,
treba napomenuti da je zbog manjih dimenzija ovaj efekat manje izražen u integri-
sanoj nego u diskretnoj tehnici i često se zanemaruje u praksi.

2.1.4 Prilagođenje po snazi pri velikim signalima

Prilagođenje po snazi vrlo je značajno za projektovanje pojačavača snage. Idea-
lan generator predaje maksimalnu snagu potrošaču kada je konjugovano-kompleksno
prilagođen na izlaznom pristupu. Ova tvrdnja ne važi u slučaju kada postoji strujno
i naponsko ograničenje [21]. Detaljnije razmatranje prilagođenja po snazi dato je u
odeljku o projektovanju pojačavača snage za veliki signal. Ovde ćemo samo naglasiti
da optimalno opterećenje generatora zavisi od maksimalnog i minimalnog napona
koji se može postići na izlazu generatora, kao i od struje polarizacije u mirnoj radnoj
tački.
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2.2 Mreže za prilagođenje

Mreže za prilagođenje su neizostavne komponentne svih radarskih i komunikaci-
onih RF sistema. To su pasivna, recipročna kola bez gubitaka (u idealnom slučaju),
koja transformišu impedansu potrošača ZL sa slike 26 u neku željenu impedansu
ZIN.

ZS

ZIN ⇒ ⇐ ZOUT

ZL
Mreža za

Prilagodenje
VIN

Slika 26: Mreža za prilagođenje.

Postoji mnoštvo vrsta i podvrsta mreža za prilagođenje, kao i nekoliko razli-
čitih metoda projektovanja [62, 63, 64, 65, 66, 67], te detaljnije razmatranje svih
tipova mreža prevazilazi okvire ove disertacije. Ovde ćemo predstaviti L-mrežu za
prilagođenje kao jednu od najjednostavnijih i najčešće korišćenih u praksi.

2.2.1 L-mreže za prilagođenje

U zavisnosti od toga da li je potrebno povećati ili smanjiti opterećenje RL, koristi
se jedna od varijanti L-mreže za prilagođenje sa slike 27. Obe varijante mogu se

X1

X2 RL

RIN RIN

X1

X2 RL

RIN > RL

(a)

RIN < RL

(b)

Slika 27: L-mreže za prilagođenje.

realizovati preko rednog kalema i šant kondenzatora ili rednog kondenzatora i šant
kalema. Optimalan izbor implementacije zavisi od konkretne primene. Primera radi,
L-mreža za prilagođenje sa rednim kondenzatorom može istovremeno da služi i kao
mreža za polarizaciju (slika 28). Sa druge strane, L-mreža za prilagođenje sa rednim
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VDD
VB

RBL-Mreža za
prilagodenje

Slika 28: L-mreže za prilagođenje sa rednim kondenzatorom.

kalemom u stvari je filtar propusnik niskih učestanosti, koji potiskuje više harmonike
i smanjuje neželjeno zračenje van, standardom definisane, spektralne maske.

L-mreža za prilagođenje može se analizirati kao RLC rezonantno kolo. Uzmimo,
na primer, mrežu sa slike 29. Paralelna veza kondenzatora i otpornika transformiše

LS

CP RP ⇔
LS CS

RS

Slika 29: Transformacija iz paralelne u rednu vezu.

se u rednu na rezonantnoj učestanosti, tako da važi:

RS = RP

1 +Q2 , (6)

CS = CP(1 +Q−2), (7)

gde je Q faktor dobrote RLC mreže,

Q = ω0RPCP = 1
ω0RSCS

, (8)

a ω0 rezonantna učestanost
ω0 = 1√

LSCS
. (9)

Postupak projektovanja sastoji se iz nekoliko koraka. Na osnovu transformacionog
odnosa određuje se faktor dobrote Q iz jednačine (6). Pošto su parametri RP,ω0 i
Q poznati, iz (8) se određuje CP, a iz (9) LS.
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2.2.2 Π-mreže za prilagođenje

L-mreža za prilagođenje jednostavno je i elegantno rešenje problema transforma-
cije impedanse. Ipak, propusni opseg mreže,

BW = ω0

Q
, (10)

određen je faktorom dobrote rezonantnog kola, koji je postavljen transformacionim
odnosom impedansi, jednačina (6). Ovo ograničenje može biti prevaziđeno upo-
trebom Π-mreže za prilagođenje sa slike 30. Osnovna ideja je da se L-mrežom A

CP2

LS2

Rt ⇒

RIN

LS1

CP1 RP

L-mreža B L-mreža A

Slika 30: Π-mreže za prilagođenje.

otpornost potrošača RP spusti na neku vrednost Rt, a potom L-mrežom B po-
digne do željene vrednosti RIN. Na ovaj način, dobija se dodatni faktor slobode
Rt, čijim izborom je moguće kontrolisati propusni opseg Π-mreže za prilagođenje.
Primetno je da je faktor dobrote L-mreže A veći od faktora dobrote L-mreže za
prilagođenje kojom bi se mogla izvršiti željena transformacija impedanse RP/RIN,
jer je Rt < RIN, RP. Ukupan faktor dobrote Π-mreže za prilagođenje jednak je zbiru
faktora dobrote pojedinačnih L-sekcija sa slike 30.

2.2.3 Gubici L-mreže za prilagođenje

Gubici L-mreže za prilagođenje posledica su konačnog Q faktora integrisanog ka-
lema. Gubici u kondenzatoru mogu biti zanemareni. Slika 31 prikazuje rezonantno
kolo sa uključenim parazitnim otpornikom kalema RL. Potrebno je razlikovati fak-
tor dobrote rezonantnog RLC kola, dat jednačinom (8), i faktor dobrote kalema
definisan kao:

QL = ωLS

RL
. (11)
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LS

I

RL CS

RS

Slika 31: Rezonantno kolo sa uključenim parazitnim otpornikom kalema.

Faktor dobrote rezonantnog kola uvek je manji od faktora dobrote sastavnih kom-
ponenti. Efikasnost kola sa slike 31 data je jednačinom:

η = 1
1 + Pdis

Pout

= 1
1 + |I|2RL/2

|I|2RS/2

= 1
1 + Q

QL

. (12)

Na osnovu prethodne relacije, jasno je da L-mreža za prilagođenje sa manjim Q fak-
torom ima bolju efikasnost. Faktor dobrote integrisanog kalema zavisi od tehnologije
i kreće se u opsegu od 10 do 25-30 u standardnim CMOS procesima [68].

Ako je potrebno realizovati mrežu za prilagođenje sa velikim transformacionim
odnosom, nekad je bolje izvršiti prilagođenje u više koraka, sa nekoliko kaskadiranih
L-sekcija. Na taj način je moguće povećati efikasnost i smanjiti uticaj varijacije
procesa i temperature na performanse kola [58]. Pretpostavimo da svi kalemovi
mreže sa slike 32 imaju isti faktor dobrote QL, i neka svaka od sekcija ima jednak

C1

L1

C2

L2

RPCn

Ln

Ri1 ⇒Ri2 ⇒Rin ⇒

Slika 32: Mreža za prilagođenje sa više kaskadiranih L sekcija.

transformacioni odnos:

RP

Ri1
= Ri1

Ri2
= Ri2

Ri3
= ...

Ri(n−1)

Rin
= 1 +Q2. (13)

U tom slučaju, ukupan transformacioni odnos r je dat sa:

r = RP

Rin
=
(
1 +Q2

)n
, (14)
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dok se ukupni gubici računaju kao [58]:

η = 1
1 + n Q

QL

= 1
1 + n

QL

√
r1/n − 1

. (15)

Za dati transformacioni odnos r i faktor dobrote kalemaQL postoji optimalan broj L-
sekcija n, za koji dobijamo maksimalnu efikasnost mreže za prilagođenje. Parametar
n obično se određuje grafičkom metodom, tako što se crta zavisnost efikasnosti od
broja sekcija n, dok se kao optimalna vrednost uzima maksimum dobijene krive.
Na slici 33 prikazane su efikasnosti LC mreža za prilagođenje sa transformacionim
odnosima r = 5, 20, 100 i faktorom dobrote kalemova QL = 15, u zavisnosti od broja
sekcija n. Sa slike se može videti da je za r = 5 optimalno koristiti jednu, za r = 20

1 2 3 4 5 6 7

n

60

65

70

75

80

85

η
[%

]

r = 5

r = 20

r = 100

Slika 33: Efikasnost LC mreže za transformaciju impedanse u zavisnosti od broja
sekcija.

dve, a za r = 100 tri sekcije mreže za transformaciju impedanse.

2.2.4 Bode-Fano kriterijum

Primenom idealnog transformatora moguće je transformisati rezistivno optereće-
nje sa proizvoljnim transformacionim odnosom i u proizvoljno širokom propusnom
opsegu. Prethodna tvrdnja je teoretski važna, ali praktično ima malu primenu, pošto
nije moguće realizovati idealni transformator, već samo aproksimaciju u ograniče-
nom opsegu učestanosti. U slučaju kada postoji i reaktivna komponenta opterećenja,
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ograničenje za koeficijent refleksije Γ dato je Bode-Fano kriterijumom [69, 70, 71].
Nekoliko važnih primera prikazano je na slici 34. Bode-Fano kriterijum važi za

Mreža bez

gubitaka
Γ(ω) R C

∞∫

0

1
ln |Γ(ω)| dω <

π

RC

Z(ω) ⇒ ∞∫
0

ln
(

1
|Γ(ω)|

)
dω < π

RC

(a)

Mreža bez

gubitaka
Γ(ω)

R

C

∞∫

0

1
ω

2

1
ln |Γ(ω)| dω < πRC

Z(ω) ⇒ ∞∫
0

1
ω2 ln

(
1

|Γ(ω)|

)
dω < πRC

(b)

Mreža bez

gubitaka
Γ(ω) R L

∞∫

0

1
ω2

1
ln |Γ(ω)| dω <

πL

R

Z(ω) ⇒ ∞∫
0

1
ω2 ln

(
1

|Γ(ω)|

)
dω < πL

R

(c)

Mreža bez

gubitaka
Γ(ω)

R

L

∞∫

0

1
ln |Γ(ω)| dω <

πR

L

Z(ω) ⇒ ∞∫
0

ln
(

1
|Γ(ω)|

)
dω < πR

L

(d)

1

Slika 34: Bode-Fano kriterijum.

pasivnu, recipročnu mrežu sa dva pristupa i bez gubitaka. Uzmimo, na primer,
paralelno RC kolo koje je potrebno prilagoditi na neku rezistivnu vrednost R0. Na
osnovu Bode-Fano kriterijuma, imamo:

∞∫
0

ln
(

1
Γ(ω)

)
dω <

π

RC
, (16)
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gde je
Γ(ω) = Z(ω)−R0

Z(ω) +R0
, (17)

koeficijent refleksije, a Z(ω) ulazna impedansa. Pretpostavimo da je potrebno ostva-
riti koeficijent refleksije Γm u maksimalnom mogućem propusnom opsegu ∆ω. Op-
timalni frekvencijski odziv koeficijenta refleksije prikazan je na slici 35. Možemo

|Γ|

1

Γm

∆ω

ω

Slika 35: Frekvencijska karakteristika optimalnog koeficijenta refleksije.

primetiti da se ukupan propusni opseg smanjuje ako je koeficijent refleksije manji
od Γm u propusnom opsegu, jer je površina ispod prave |Γ| = 1 ograničena relacijom
(16). Iz istog razloga, optimalno je da van propusnog opsega bude |Γ| = 1. Na
osnovu jednačine (16), dobijamo

∫
∆ω

ln
( 1

Γm

)
dω = ∆ω ln

( 1
Γm

)
<

π

RC
. (18)

Zaključujemo da opterećenje koje ima reaktivnu komponentu nije moguće prilagoditi
na čisto rezistivnu vrednost u proizvoljno uskom propusnom opsegu i sa proizvoljno
malim koeficijentom refleksije. Teorijsko ograničenje dato je relacijom (18). Ako je
potrebno dodatno proširenje propusnog opsega ∆ω, a RC proizvod je konstantan,
isto je moguće uraditi jedino povećavanjem koeficijenta refleksije Γm.

Treba naglasiti da koeficijent refleksije sa slike 35 nije moguće praktično realizo-
vati, jer je potrebna mreža za prilagođenje sa beskonačno mnogo elemenata. Ipak,
približna implementacija sa konačnim brojem elemenata moguća je primenom fil-
tarskih funkcija. Primer je Čebiševljev transformator impedanse sa gubicima, koji
ima značajnu primenu u projektovanju širokopojasnih RF sistema [72, 73].
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2.3 Pojačavači za mali signal

Linearni pojačavač snage se u opštem slučaju može predstaviti linearnom mrežom
sa dva pristupa, kao na slici 36. Prednost ovakvog predstavljanja kola, na primer, u

YS

vs YL

i1

+

−
v1

i2

v2

+

−

[
y11 y12
y21 y22

]

Slika 36: Mreža sa dva pristupa.

odnosu na model za mali signal, jeste u tome što on važi za bilo koju topologiju, pa
će svi zaključci koje izvedemo biti generalni. Takođe, ekvivalentno kolo tranzistora
za mali signal na visokim učestanostima komplikovano je zbog izraženih parazitnih
efekata, te je zbog toga model baziran na mreži sa dva pristupa jednostavniji i
praktičniji za upotrebu.

Umesto Y–parametara moguće je koristiti i druge dvoportne parametre, kao što
su: Z–parametri, ABCD–parametri ili S–parametri. Optimalan izbor zavisi od kon-
kretne primene. Primera radi, ako postoji nekoliko kaskadno povezanih blokova,
onda je najlakše koristiti ABCD–parametre, jer se parametri za ukupan sistem do-
bijaju prostim množenjem matrica za pojedinačne blokove. Nasuprot tome, ako je
primenjena paralelna ili redna povratna sprega, onda je pogodno koristiti Y, odno-
sno Z–parametre. Pored navedenih, posebnu pažnju zaslužuju S–parametri, pošto
merni instrumenti na RF učestanostima obično mogu da mere samo S–parametre. Za
predstavljanje pojačavača snage za mali signal mi smo se opredelili za Y–parametre.

2.3.1 Ulazna i izlazna admitansa i naponsko pojačanje

Za mrežu sa dva pristupa na slici 36 važi:

i1 = y11v1 + y12v2

i2 = y21v1 + y22v2.
(19)

Pošto je i2 = −v2YL, imamo:

(y22 + YL)v2 = −y21v1, (20)
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pa je interno naponsko pojačanje dato sa:

Avi = v2

v1
= −y21

y22 + YL
. (21)

Ulazna admitansa se računa, uz pomoć internog naponskog pojačanja, kao:

Yin = i1
v1

= y11 + y12
v2

v1
= y11 −

y21y12

y22 + YL
. (22)

Na osnovu simetrije, možemo izvesti i izlaznu admitansu kao:

Yout = y22 −
y21y12

y11 + YS
. (23)

Važno je uočiti da ulazna admitansa u opštem slučaju zavisi od opterećenja na
izlaznom pristupu. U praksi se često može aproksimirati

y12 ≈ 0, (24)

pa za takav pojačavač kažemo da je unilateralan. Aproksimacija gotovo uvek važi
ako se umesto jednog koristi kaskodirani tranzistor, jer je u tom slučaju izolacija
ulaznog i izlaznog porta dosta veća.

Na kraju je potrebno izvesti i eksterno naponsko pojačanje pojačavača kao:

Ave = v2

vs
= v2

v1

v1

vs
= Avi

YS

Yin + YS
= −YSy21

(y22 + YL)(YS + Yin)

Ave = −YSy21

(y22 + YL)(YS + Y11)− y12y21
. (25)

Naponsko pojačanje je važna karakteristika pojačavača na niskim učestanostima,
dok je za pojačavače na visokim učestanostima obično mnogo bitnije pojačanje
snage.

2.3.2 Pojačanje snage

Pre nego što definišemo pojačanje snage, potrebno je napraviti jasnu razliku iz-
među predate i dostupne snage na ulaznom i izlaznom pristupu, slika 37. Dostupna
snaga na ulazu je maksimalna snaga koju može da preda generator ostatku kola,
dok je dostupna snaga na izlazu maksimalna snaga koju kolo može da preda po-
trošaču. Ulazna, odnosno izlazna snaga je snaga koja se predaje na ulazu, odnosno
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YS

vs YL

PLPin

Pav,S Pav,L

[
y11 y12
y21 y22

]

Slika 37: Različite definicije snage u mreži sa dva pristupa.

opterećenju na izlazu pojačavačkog stepena.
Kako postoji više različitih definicija snaga na ulaznom i izlaznom pristupu, lo-

gično je očekivati da postoji i nekoliko različitih definicija pojačanja snage. Obično
se pod pojačanjem snage smatra pojačanje predate izlazne snage u odnosu na pri-
mljenu ulaznu snagu:

GP = PL

Pin
. (26)

Ulaznu i izlaznu snagu možemo sračunati kao:

Pin = |v1|2

2 Re{Yin}, (27)

PL = |v2|2

2 Re{YL}, (28)

pa je pojačanje snage dato sa:

Gp =
∣∣∣∣v2

v1

∣∣∣∣2 Re{YL}
Re{Yin}

= |Avi|2
Re{YL}
Re{Yin}

. (29)

Iz prethodnog se može zaključiti da pojačanje zavisi od parametara dvoportne mreže
i samo od izlaznog, ali ne i od ulaznog opterećenja. Drugim rečima, ako smanjimo
ulaznu admitansu YS tako da se vrlo mali deo snage predaje pojačavaču, izlazna
snaga će se smanjiti, ali pojačanje snage ostaje nepromenjeno.

Ovaj vid degradacije izlazne snage bi se odrazio i na degradaciju pojačanja jedino
ako pojačanje zavisi i od ulazne impedanse generatora. Iz tog razloga, pogonsko
pojačanje snage definisano je kao:

GT = PL

Pav,S
. (30)
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Pogonsko pojačanje možemo razumeti i kao meru efikasnosti dvoportne mreže, jer
poredi izlaznu snagu sa snagom koja bi bila predata potrošaču u slučaju da je
konjugovano-kompleksno prilagođen na ulazni generator. Raspoloživa snaga gene-
ratora se računa kao:

Pav,s = |vs/2|2

2 Re{Ys} = |vs|2

8 Re{Ys}, (31)

pa je pogonsko pojačanje snage dato sa:

GT = 4
∣∣∣∣v2

vS

∣∣∣∣2 Re{YL}
Re{YS}

= 4 |Ave|2
Re{YL}
Re{YS}

. (32)

Osim navedenih, često se koristi i pojačanje raspoložive snage koje je definisano
sa:

Ga = Pav,L

Pav,S
. (33)

Ovo pojačanje je funkcija samo opterećenja na ulaznom pristupu i predstavlja meru
efikasnosti ulazne mreže za prilagođenje. Analitički izraz može se dobiti iz relacije
(32), ako zamenimo YL = Y ∗out.

Iz priloženog se može videti da su snage na ulaznom i izlaznom pristupu pojača-
vača uvek manje ili jednake odgovarajućim raspoloživim snagama:

Pin ≤ Pav,S, (34)

PL ≤ Pav,L. (35)

Kao posledica jednačina (34) i (35), pogonsko pojačanje snage uvek je manje ili
jednako od pojačanja snage i raspoloživog pojačanja snage:

GT ≤ Gp, (36)

GT ≤ Ga. (37)

Jednakost važi samo ako je pojačavač konjugovano-kompleksno prilagođen na ula-
znom i izlaznom pristupu.

2.3.3 Stabilnost

Mreža sa dva pristupa bezuslovno je stabilna ako je realni deo ulazne impedanse
oba pristupa pozitivan, kada je drugi pristup opterećen proizvoljnim pasivnim opte-
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rećenjem. Ovo možemo dokazati ako posmatramo mrežu sa dva pristupa sa slike 36,
opisanu Y parametrima, jednačina (19). Pošto je i1 = −v1YS i i2 = −v2YL, možemo
napisati: y11 + YS y12

y21 y22 + YL


v1

v2

 = 0. (38)

Netrivijalno rešenje postoji jedino ako je determinanta matrice jednaka nuli,
odnosno ako važi:

(YS + y11)(YL + y22)− y12y21 = 0. (39)

Poslednju jednačinu možemo napisati u obliku:

YS + y11 −
y12y21

YL + y22
= YS + Yin = 0, (40)

ili
YL + y22 −

y12y21

YS + y11
= YL + Yout = 0. (41)

Mreža je nestabilna na odgovarajućoj učestanosti na kojoj važi YS + Yin = 0, a kako
je impedansa YS pasivna, onda mora da važi:

Re{Yin} ≤ 0. (42)

Generalno, mreža sa dva pristupa bezuslovno je stabilna, ako važi [74]:

Re{y11} > 0, (43)

Re{y22} > 0, (44)

K > 1, (45)

gde je K dato sa:
K = 2Re{y11}Re{y22} − Re{y12y21}

|y12y21|
. (46)

Važno je naglasiti da se pogonsko pojačanje snage, u slučaju kada su ulazni i izlazni
portovi konjugovano-kompleksno prilagođeni, može izraziti preko parametra K [75]:

GT,max =
∣∣∣∣∣y21

y12

∣∣∣∣∣ (K −√K2 − 1
)
. (47)

Funkcija F (K) = K −
√
K2 − 1 je monotono opadajuća sa maksimumom u K = 1.
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Stoga je dobro projektovati pojačavač tako da bude uvek K > 1, kako bi pojačavač
bio stabilan, ali parametar K ne sme biti preveliki, jer se u tom slučaju smanjuje
maksimalno ostvarivo pojačanje pojačavača. Za K < 1, pojačavač je potencijalno
nestabilan i maksimalno pogonsko pojačanje snage je beskonačno. U tom slučaju,
definiše se maksimalno stabilno pogonsko pojačanje snage:

GT,max,stab =
∣∣∣∣∣y21

y12

∣∣∣∣∣ . (48)

2.4 Pojačavač snage prilagođen po snazi pri velikim signa-
lima na izlaznom pristupu

Pojačavači snage konvertuju DC u RF snagu, a pošto je izlazna snaga obično re-
lativno velika, oni u značajnoj meri učestvuju u ukupnoj potrošnji sistema. Takođe,
snaga disipacije pretvara se u toplotu. Toplota se odvodi nekim vidom aktivnog ili
pasivnog hlađenja, što neminovno povećava cenu i gabarite sistema. Zbog svega na-
vedenog, efikasnost je jedan od osnovnih parametara pojačavača snage. Maksimalna
efikasnost postiže se kada je pojačavač prilagođen po snazi pri velikim signalima
na izlaznom pristupu. Potrebno je napraviti jasnu razliku između konjugovano-
kompleksnog prilagođenja i prilagođenja po snazi pri velikim signalima. Linearan
generator predaje maksimalnu snagu potrošaču kada je konjugovano-kompleksno
prilagođen, dok nelinearan generator, sa strujnim i naponskim ograničenjima, pre-
daje maksimalnu snagu potrošaču kada je prilagođen po snazi pri velikim signalima
[21]. Detaljnije razmatranje prilagođenja po snazi pri velikim signalima izloženo je
u narednom odeljku.

2.4.1 Prilagođenje po snazi pri velikim signalima

Na slici 38 dat je primer pojačavača snage u klasi A. Na relativno niskim uče-
stanostima moguće je tranzistor zameniti naponski kontrolisanim strujnim izvorom,
kao na slici 39. Dati strujni izvor ima strujno i naponsko ograničenje. Naime, struja
mora biti uvek pozitivna, sa naznačenim referentnim smerom, dok je napon sa jedne
strane ograničen maksimalnim probojnim naponom Vmax, a sa druge naponom zasi-
ćenja, odnosno minimalnim naponom za koji se tranzistor ponaša kao strujni izvor
Vmin.
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∞

VDD + vout vout

ZLIQ − iout
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∞

Slika 38: Pojačavač snage u klasi A.

∞

VDD + vout vout

ZLIQ − iout

VDD

∞

Slika 39: Model pojačavač snage u klasi A na niskim učestanostima.

Slika 40 prikazuje radnu pravu [76]. Pojačavač predaje maksimalnu snagu rezi-

Zp ZL

VDD

∞

∞

Vmin VmaxVQ

IQ

2IQ
Ropt

pRopt

Ropt/p

Slika 40: Radna prava tranzistora.

stivnom opterećenu Ropt, za koje naponsko i strujno ograničenje nastupaju istovre-
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meno, pa je:
Ropt = Vmax − Vmin

2IQ
. (49)

Vremenski oblici izlaznog napona i struje pojačavačkog tranzistora prikazani su na
slici 41 (a).
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vDS iDS
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(b) (c)

1

Slika 41: Vremenski oblici izlazne struje i napona pojačavačkog tranzistora
opterećenog sa: (a) Ropt, (b) pRopt, (c) Ropt/p.

Zbog načina polarizacije sa slike 38, napon mirne radne tačke je fiksiran:

VQ = VDD. (50)

Napon saturacije Vmin zavisi od gustine struje polarizacije u kanalu, odnosno od
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faktora inverzije tranzistora [77, 78, 79], i obeležava se sa VK. Pošto je napon na
drejnu tranzistora simetričan u odnosu na mirnu radnu tačku, potrebno je izabrati
napon napajanja tako da:

Vmax = 2VQ − Vmin = 2VDD − VK. (51)

U standardnim CMOS procesima obično se garantuje da tranzistori mogu raditi sa
trenutnim naponom drejn-sors dvostruko većim od nominalnog napona napajanja
VDD, predviđenog za datu tehnologiju. To na neki način sugeriše da možda nije
u potpunosti iskorišćen raspoloživi opseg napona na izlazu tranzistora. Dodatno
povećanje moguće je postići ako povećamo napon mirne radne tačke:

VQ = Vmin + Vmax

2 = VDD + VK

2 . (52)

Ipak, ovo rešenje se retko primenjuje u praksi, i to iz dva razloga. Prvi je potreba za
projektovanjem dodatnog DC napajanja jednakog VQ, koje može obezbediti dovoljno
struje za polarizaciju pojačavača snage. Potrošnja takvog sistema bila bi veća od
same uštede koju pokušavamo da ostvarimo. Drugi razlog je to što, pored trenutnog
proboja [80], MOS tranzistori imaju i takozvani kumulativni efekat [80, 81], kada
su izloženi velikom izlaznom naponu. Usled jakog električnog polja u kanalu tran-
zistora, elektroni se kreću velikog brzinom, a neki od njih pogađaju oksid silicijuma
i u njemu ostaju trajno zarobljeni [77]. Zbog toga performanse MOS tranzistora
degradiraju tokom vremena. Jedini način da se prevaziđe ovaj problem jeste da se
smanji maksimalni izlazni napon.

Jednačina za optimalno rezistivno opterećenje tranzistora svodi se na:

Ropt = 2VDD − VK − VK

2IQ
= VDD − VK

IQ
. (53)

Ako je tranzistor opterećen otpornikom Ropt, onda za njega kažemo da je prilagođen
po snazi pri velikim signalima ili, kraće, prilagođen po snazi. Vršna izlazna snaga
data je sa:

Pout,max = (IQ)2Ropt

2 . (54)

Izlazna snaga za opterećenje različito od Ropt će biti manja usled strujnog i/ili
naponskog ograničenja. Primera radi, ako se pojačavač optereti rezistivnim op-
terećenjem pRopt ili Ropt/p, gde je p>1, maksimalna izlazna snaga se smanjuje p
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puta. U slučaju opterećenja pRopt, amplituda izlaznog napona je maksimalna i iz-
nosi VDD − VK, dok je amplituda struje manja od raspoložive i iznosi IQ/p (slika 41
(b)). Sličan zaključak moguće je izvesti i za opterećenja Ropt/p. U tom slučaju je
amplituda izlazne struje maksimalna i iznosi IQ, dok je amplituda izlaznog napona
smanjena i iznosi (VDD − VK) /p.

Potrebno je naglasiti da je izlaznu snagu moguće smanjiti u odnosu na raspolo-
živu, čak i u slučaju kada izlazni napon i struja imaju maksimalne amplitude. Vre-
menski oblici napona i struje tranzistora opterećenim kompleksnim opterećenjem,
apsolutne vrednosti Ropt i reaktansom različitom od nule, prikazani su na slici 42.
Zbog faznog pomeraja, snaga koja se predaje potrošaču manja je od raspoložive.

VMIN

VQ

VMAX

vDS iDS

2IQ

IQ

0

0 T0 t

vds ids

Slika 42: Vremenski oblici izlazne struje i napona pojačavačkog tranzistora sa
kompleksnim opterećenjem.

Geometrijsko mesto tačaka impedansi za koje pojačavač isporučuje izlaznu snagu
u opsegu od Pmax do Pmax/p predstavlja osenčena oblast na Smitovom dijagramu na
slici 43. Oblast je omeđena sa jedne strane lukom konstantne otpornosti Ropt/p, a
sa druge lukom konstantne provodnosti 1/(pRopt) [76]. Ulazna impedansa predajne
antene varira u zavisnosti od okruženja u kom se nalazi [82, 83], a na osnovu grafika
sa slike 43, moguće je predvideti uticaj te varijacije na maksimalnu izlaznu snagu
pojačavača.

Parazitni elementi tranzistora sastoje se od paralelne veze otpornika i kondenza-
tora na izlazu naponski kontrolisanog strujnog generatora, kao što je prikazano na
slici 44. Parazitna otpornost Rp obično je dovoljno velika u odnosu na optimalno
opterećenje, tako da može biti zanemarena u prvoj iteraciji. Parazitnu kapacitivnost
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Ropt/p pRopt

Ropt

Slika 43: Geometrijsko mesto tačaka impedansi za koje pojačavač isporučuje snagu
u opsegu od Pmax do Pmax/p.

Rp Cp⇔
Slika 44: Ekvivalentno kolo NMOS tranzistora.

Cp najbolje je smatrati delom mreže za prilagođenje. Na taj način, slučaj tranzistora
sa parazitnim elementima možemo svesti na prethodni slučaj sa idealnim strujnim
generatorom.

Potrebno je projektovati mrežu za prilagođenje koja transformiše impedansu
Ropt|| (1/(jωCp)) u karakterističnu impedansu sistema Z0 = 50 Ω, kao na slici 45. U
sledećem koraku, opterećenje Ropt|| (1/(jωCp)) se menja NMOS tranzistorom. Kao
što možemo videti na slici 46, strujni generator je opterećen optimalnim otpornikom
Ropt i predaje maksimalnu snagu potrošaču.
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Cp RoptZ0 ⇒
Mreža za

prilagodenje

⇐ Ropt

Slika 45: Mreža za prilagođenje.

CpZ0 ⇒
Mreža za

prilagodenje

⇐ Ropt

NMOS

Slika 46: Mreža za prilagođenje i NMOS tranzistor.

2.4.2 Projektovanje tranzistora

Najčešće upotrebljavan nelinearni model MOS tranzistora za projektovanje po-
jačavača snage baziran je na deo po deo linearnoj zavisnosti struje iDS od napona
vGS [21]:

iDS(vGS, vDS) = fg(vGS) · fd(vDS) (55)
fg(vGS) = 0, za vGS < VT

fg(vGS) = GmvGS, za vGS ≥ VT

(56)


fd(vDS) = 0, za vDS < VK

fd(vDS) = 1, za vDS ≥ VK,
(57)

Stiv Krips (Steve Cripps) predložio je model u [21], i od tada se isti upotrebljava
više od 30 godina za razvoj RF pojačavača snage, kako u industrijskim, tako i u
akademskim krugovima.

Postupak projektovanja integrisanog pojačavača snage nešto se razlikuje od dis-
kretnog parnjaka. Primera radi, diskretni tranzistor ima samo jednu promenljivu,
struju polarizacije, pa je čak i za nju približna optimalna vrednost dostupna u do-
kumentaciji. Sa druge strane, integrisani MOS tranzisor definisan je sa tri nezavisne
promenljive: strujom polarizacije IQ, širinom kanala W i dužinom kanala L. Dok
projektanti diskretnih pojačavača moraju da koriste različite tranzistore za različite
nivoe izlazne snage, opsege učestanosti, kao i različitu linearnost, projektanti inte-

42



Pojačavač snage prilagođen po snazi pri velikim signalim na izlaznom pristupu

grisanih pojačavača mogu adekvatnim odabirom projektnih promenljivih obezbediti
optimalne performanse za datu primenu. Integrisana tehnologija obezbeđuje veliku
fleksibilnost, ali po ceni nešto složenijeg postupka projektovanja.

Ovde ćemo predstaviti jedan od mogućih pristupa projektovanja integrisanog
MOS tranzitora za približno optimalne performanse na visokim učestanostima. Na
slici 47 prikazan je NMOS tranzistor. Struja tranzistora proporcionalna je proizvodu

toxSiO2

Gejt

VG

VS VD

uštinut
kanalSors Drejn

Q′

0

ε0εr
tox

(VGS − VT)

VGS − VT
+

Eh Ev

Slika 47: Poprečni presek NMOS tranzistora.

naelektrisanja i brzine kretanja elektrona,

IDS ∼ Q · υ. (58)

Površinska gustina naelektrisanja na mestu uštinuća kanala jednaka je nuli, dok je na
mestu kontakta sa sorsom proporcionalna naponu VGS−VT [78]. To praktično znači
da je pad napona duž kanala jednak VGS−VT. Na osnovu prethodnog razmatranja,
zaključujemo da su horizontalno i vertikalno električno polje Eh i Ev proporcionalni
naponu VGS−VT. Brzina kretanja elektrona zavisi od jačine primenjenog električnog
polja,

υ = µn,0 · Eh, (59)

gde je µn,0 pokretljivost elektrona. Ipak, jednačina (59) važi za brzinu manju od υsat,
koja predstavlja maksimalnu brzinu kretanja elektrona u određenom materijalu [78].
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Taj uticaj se modeluje korekcijom jednačine (59):

υ = µn · Eh = µn,0

1 + VGS−VT
LEC

· Eh, (60)

gde je EC kritično horizontalno električno polje za koje dolazi do saturacije brzine.
Pokretljivost elektrona se smanjuje i usled dejstva jakog vertikalnog električnog

polja Ev. Na elektrone deluje sila koja ih pribija uz samu površinu oksida SiO2. Ta
površina je puna neravnina i takozvanih zamki za elektrone, pa se njihova pokretlji-
vost na taj način dodatno smanjuje.

Kao što možemo sagledati iz ove analize, jako vertikalno i horizontalno električno
polje direktno utiču na smanjenje pokretljivosti nosilaca. Kako smo već ranije po-
kazali da oba polja zavise od napona VGS − VT, pokretljivost se može modelovati
kao monotono opadajuća funkcija napona VGS − VT.

Strujno naponska karakteristika MOS tranzistora data je sa:

IDS = 1
2 · µn{VGS − VT} · Cox ·

W

L
· (VGS − VT)2 . (61)

Na slici 48 pojednostavljen je model tranzistora za mali signal. Transkonduktansa

CdsgmVgsCgs

Vg Vd

Vs

Slika 48: Pojednostavljen model NMOS tranzistora za mali signal.

gm je definisana kao:

gm = dIDS

dVGS
= µnCox

W

L
(VGS − VT) + 1

2Cox
W

L
(VGS − VT)2 dµn

dVGS
. (62)

Za male vrednosti napona VGS − VT, transkonduktansa gm je monotono rastuća
funkcija. Usled uticaja jakog horizontalnog i vertikalnog električnog polja, u jed-
nom trenutku pokretljivost µn počinje da opada. To će neminovno imati uticaj na
transkonduktansu gm koja će takođe početi da opada. Na osnovu prethodnog razma-
tranja, možemo zaključiti da transkonduktansa gm, kao funkcija napona VGS − VT,
ima maksimum.
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Prelazna učestanost tranzistora data je izrazom [84]:

ωT = gm

Cgs

=
µnCox

W
L

(VGS − VT) + 1
2Cox

W
L

(VGS − VT)2 dµn
dVGS

(2/3)WLCox

= 3
2

µn (VGS − VT)
L2 + 3

4
(VGS − VT)2

L2
dµn

dVGS
. (63)

Prelazna učestanost opada sa kvadratom dužine kanala L. Ako su izraženi efekti
kratkog kanala, odnosno ako je brzina nosilaca dostigla svoju maksimalnu vrednost,
prelazna učestanost se smanjuje linearno sa dužinom kanala L. U oba slučaja, manje
L znači veću prelaznu učestanost. Iz tog razloga, tranzistori u RF kolima, gotovo
uvek, imaju minimalnu moguću dužinu kanala za datu tehnologiju.

Kao i transkonduktansa, prelazna učestanost ωT je funkcija napona VGS − VT i
ima svoj maksimum. Treba napomenuti da je prelazna učestanost monotono rastuća
funkcija, za male vrednosti VGS − VT, i da se njen maksimum nalazi duboko u jakoj
inverziji. Na osnovu jednačine (61), za fiksno L = Lmin, možemo zaključiti da je
napon VGS − VT funkcija gustine struje IQ/W . U literaturi [85] je pokazano da se
gustina struje za maksimalno ωT nalazi u opsegu od 0, 2 mA/µm do 0, 3 mA/µm
i da je invarijantna u odnosu na CMOS tehnološki nod. Kao što možemo videti,
ostala je samo jedna nezavisna projektna promenljiva, struja polarizacije IQ, i ona
se bira na osnovu zahtevane maksimalne izlazne snage.

Postupak projektovanja se može objasniti i na malo drugačiji način. Jedinični
tranzistor se projektuje tako da ima optimalne performanse na visokim učestano-
stima, dok se maksimalna izlazna snaga podešava paralelnim vezivanjem potrebnog
broja jediničnih tranzistora. Ovo objašnjenje upućuje na zaključak da je transkon-
duktansa za veliki signal Gm proporcionalna struji polarizacije IQ. Zbog toga je
pogodno definisati napon

VOD = IQ

Gm
, (64)

konstantan za fiksnu gustinu struje i dužinu kanala MOS tranzistora. Takođe, pošto
se tranzistor sastoji od paralelno vezanih jediničnih tranzistora, ukupan napon VK

je jednak naponu VK jediničnog tranzistora. Parametre VOD i VK možemo posma-
trati kao tehnološke konstante, jedinstvene za datu tehnologiju i poznate u vreme
projektovanja.
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2.4.3 Tehnike za povećanje amplitude izlaznog napona

Dva tipa proboja se sreću prilikom dizajna CMOS pojačavača snage: proboj
oksida i kumulativni proboj izazvan brzim elektronima u kanalu tranzistora. Proboj
oksida dešava se kada polje u SiO2 postane veće od polja proboja EP, kao na slici
47. Ograničenje je obično određeno maksimalnim naponom drejn-gejt,

VDG,max = toxEP, (65)

Ovaj proboj se događa trenutno i pojačavač u potpunosti gubi svoju prvobitnu funk-
ciju. Nasuprot tome, efekat brzih elektrona u kanalu ima postepen, kumulativan
karakter. Usled jakog horizontalnog i vertikalnog polja u kanalu Eh i Ev sa slike
47, elektroni se ubrzavaju i neki od njih pogađaju oksid SiO2. Usled velike kinetičke
energije, probijaju duboko u oksid i ostaju zarobljeni u njemu. Ovaj efekat ima
za posledicu degradaciju performansi tranzistora, u prvom planu povećanje napona
praga VT i smanjenje napona VDG,max, usled koga dolazi do proboja oksida. Problem
se delimično može izbeći menjanjem napona polarizacije VGS, kako bi se kompenzo-
vale promene napona praga VT. Ipak, ova tehnika povećava kompleksnost, parazite,
površinu i cenu dizajna, a problem rešava samo delimično. Uvek je poželjnije pro-
jektovati robustan pojačavač bez potrebe za dodatnim podešavanjima.

Negativan uticaj brzih elektrona moguće je izbeći jedino smanjivanjem pada na-
pona na tranzistoru. Sa druge strane, ako je potrebno zadržati istu snagu na izlazu,
neophodno je optimalnu otpornost smanjiti kvadratom u odnosu na smanjenje am-
plitude izlaznog napona:

Ropt = (Vm/k)2

2Pout
, (66)

gde je k faktor smanjenja. To znači da se povećava transformacioni odnos mreže
za prilagođenje, a samim tim i gubici [68]. Proporcionalno smanjenju amplitude
napona, povećava se amplituda izlazne struje. Da bi se održala optimalna gustina
struje tranzistora za maksimalno ωT, potrebno je proporcionalno povećati širinu
tranzistora. Širi tranzistor znači veću parazitnu kapacitivnost i manji propusni
opseg zbog Bode-Fano ograničenja [69, 70, 71].

Kaskodna konfiguracija u odgovarajućoj meri može poboljšati performanse CMOS
pojačavača snage [86]. Ekvivalentna kapacitivnost na ulaznom pristupu tranzistora,
usled Milerovog efekta [87], smanjuje se u kaskodnoj konfiguraciji [88], pa se samim
tim povećava maksimalni propusni opseg pojačavača. Takođe, izlazni DC napon je
fiksiran kolom za polarizaciju (slika 49 (a)), pa je maksimalni napon na izlazu dat
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Slika 49: Kaskodna konfiguracija sa: (a) standardnim, (b) debelim oksidom.

izrazom:
Vmax = VDD + Vm, (67)

gde je Vm amplituda korisnog signala. Ako je pojačavač u konfiguraciji sa jednim
tranzistorom, onda se maksimalan napon VDG,max postiže kada je struja kroz tran-
zistor približno nula,

VDG, max = VDD + Vm − VT. (68)

Nasuprot tome, maksimalan pad napona na tranzistoruM2 sa slike 49 (a) iznosi:

VDG,max2 = VDD + Vm − VB, (69)

a maksimalni pad napona na tranzistoru M1 je:

VDG,max1 = VB − 2VT. (70)

Pogodnim izborom DC napona VB moguće je raspodeliti pad napona na tranzistore
M1 iM2 tako da se dobije veća amplituda korisnog signala na izlazu. Treba naglasiti
da je za tranzistor M2 bolje da baza i sors budu povezani kako bi se izbegao veliki
pad napona na inverzno polarisanoj diodi drejn-baza, što u krajnjem slučaju može
dovesti do proboja PN spoja.

Agresivnije povećanje opsega izlaznog napona prikazano je na slici 49 (b). Tran-
zistor sa tankim oksidom M1 služi za pojačavanje ulaznog signala, dok kaskodni
tranzistor, sa debelim oksidom tox2 > tox1, služi da obezbedi izolaciju od velikog
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izlaznog napona. Deblji oksid znači da tranzistor M2 može podneti dosta veći pad
napona VDG, u odnosu na standardni tranzistor sa tankim oksidom M1. Kako je
debljina oksida često i do dva puta veća, to znači da je i maksimalan pad napona
takođe dvostruko veći (jednačina (65)). To otvara mogućnost značajnog povećanja
napona napajanja VDD u odnosu na konfiguraciju sa slike 49 (a), a samim tim i
amplitude korisnog signala Vm.

Ipak, prikazana tehnika ima i svoju cenu. Pretpostavimo da je tox2 = 2tox1 i
Lmin2 = 2Lmin1. Kako je optimalna gustina struje invarijantna u odnosu na genera-
ciju CMOS integrisane tehnologije, odnosno u odnosu na debljinu oksida, optimalno
je da tranzistori M1 i M2 imaju približno istu gustinu struje. U skladu s tim, za-
ključujemo da je širina tranzistora M2 duplo veća od širine tranzistora M1,

W2 = 2W1. (71)

Kapacitivno opterećenje tranzistora M1 dato je sa:

CL1 = Cgs2 = 2
3
εoεr

tox2
W2L2 = 2

3
εoεr

2tox1
2W12Lmin1 = 22

3
εoεr

tox1
W1Lmin1, (72)

što je dvostruko veće u odnosu na konfiguraciju sa slike 49 (a), dok je rezistivno
opterećenje približno jednako u oba slučaja, pa je zbog toga maksimalna radna
učestanost smanjena približno dva puta.

Sa druge strane, kapacitivno opterećenje na izlazu tranzistora M2 je dato sa:

CL2 = εoεr

tox2
W2

Lmin2

3 = 1
3
εoεr

2tox1
2W12Lmin1 = 21

3
εoεr

tox1
W1Lmin1, (73)

što je ponovo dvostruko veće u odnosu na konfiguraciju sa slike 49 (a). Zbog dvo-
struko veće amplitude izlaznog napona, optimalno rezistivno opterećenje je četiri
puta veće (jednačina (66)), pa je na osnovu Bode-Fano kriterijuma [69, 70, 71] mak-
simalni propusni opseg osam puta manji.

Osim klasičnog kaskodiranja, sa fiksnim naponom na gejtu kaskodnog tranzi-
stora, postoji i konfiguracija u kojoj se pomenuti napon dinamički menja u zavisnosti
od primenjenog ulaznog napona [89], kao na slici 50. DC napon na gejtu tranzistora
M2 jednak je naponu napajanja VDD. Korisni izlazni signal se slabi filtrom Rb −Cb

i dovodi na ulaz tranzistora M2. Otpornost Rb i kapacitivnost Cb mogu se odrediti
tako da ukupan pad napona bude ravnomerno raspoređen na tranzistore M1 i M2.
Topologija obezbeđuje veći opseg izlaznog napona, ali lošiji frekvencijski odziv u
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Slika 50: Kaskodna konfiguracija sa dinamičkom polarizacijom.

odnosu na kolo sa slike 49 (a) i manji opseg izlaznog napona, ali bolji frekvencijski
odziv u odnosu na kola sa slike 49 (b).

2.4.4 Primer projektovanja pojačavača snage prilagođenog po snazi pri
velikim signalima na izlaznom pristupu

U ovom odeljku predstavljen je primer projektovanja širokopojasnog pojačavača
snage u standardnom RF CMOS procesu prilagođenog po snazi na izlaznom pri-
stupu. Opseg učestanosti je od 6 do 9 GHz sa maksimalnom linearnom izlaznom
snagom od 7 dBm. Na raspolaganju je UMC 130 nm RFCMOS tehnologija sa
naponom napajanja VDD = 1, 2 V.

Prvi korak je projektovanje tranzistora sa optimalnom gustinom struje za mak-
simalnu prelaznu kružnu učestanost ωT. Kolo za testiranje je prikazano na slici
51. Kondenzatori i kalem se koriste za rasprezanje jednosmernog signala i imaju
relativno velike vrednosti za integrisani proces. Otpornik RB služi za polarizaciju
tranzistora M1 i njegova vrednost je 1 MΩ. Tranzistori M1 i M2 su identični. Testi-
ranje se vrši tako što se menja DC struja polarizacije IB i računa se učestanost fT,
za koju je strujno pojačanje za mali signal:

Gi(fT) =
∣∣∣∣∣Io(fT)
Ii(fT)

∣∣∣∣∣ = 1. (74)

Rezultati simulacija su prikazani na slici 52. Sa grafika možemo primetiti da je op-
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Slika 51: Kolo za testiranje prelazne učestanosti tranzistora.
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Slika 52: Prelazna učestanost tranzistora u zavisnosti od gustine struje polarizacije.

timalna gustina struje za maksimalnu prelaznu učestanost tranzistora 0,4 mA/µm.
Rezultat se u izvesnoj meri razlikuje od očekivanog opsega od 0, 2 mA/µm do
0, 3 mA/µm objavljenog u [85], dobijenog na osnovu rezultata merenja nekoliko
tehnoloških procesa. Ipak, važno je uočiti da ne postoji drastična degradacija pre-
lazne učestanosti u opsegu od 0, 2 mA/µm do 0, 3 mA/µm u odnosu na maksimalnu
vrednost, i u svakom slučaju, prelazna učestanosti je više od deset puta veća od
maksimalne učestanosti korisnog signala. Zbog toga možemo zaključiti da propu-
sni opseg tranzistora neće značajno uticati na performanse pojačavača i na gustinu
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struje u opsegu od 0, 2 mA/µm do 0, 3 mA/µm. Takođe, rezultati simulacija sa slike
52 nisu u potpunosti pouzdani, jer je korišćen stari model tranzistora BSIM3v3 u
kome nije adekvatno modelovano mnogo fizičkih efekata [90, 91]. Gustina struje po-
larizacije tranzistora, zbog svega navedenog, a i da bi se izbegli eventualni problemi
sa elektromigracijom, izabrana je da bude:

IDS

W
= 0, 2 mA/µm. (75)

Na osnovu rezultata simulacije dobijeno je:

VK = 300 mV, (76)

VOD = 360 mV, (77)

Cds1 = 5, 2 fF. (78)

Korišćenjem jednačine (53) moguće je izračunati vrednost optimalne otpornosti
Ropt1 za struju polarizacije jediničnog tranzistora IDS1 = 1 mA:

Ropt1 = VDD − VK

IDS1
= 1, 2− 0, 3

1× 10−3 = 900 Ω. (79)

Rezultat dobijen u jednačini (79) potrebno je potvrditi simulacijama. Kolo za testi-
ranje je prikazano na slici 53. Da bi se neutralisao uticaj parazitnog kondenzatora

RB

CB CI

M1M2

LB
CO

VDD

IB

Vin

RL

Slika 53: Kolo za testiranje optimalnog opterećenja tranzistora za maksimalnu
izlaznu snagu.
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Cds1, potrebno je odrediti vrednost kalema LB tako da važi:

LB = 1
Cds1ω

2
0
, (80)

gdje je ω0 kružna učestanost na kojoj se vrši testiranje (2 · π · 7, 5 GHz). Za različite
otpornosti rezistivnog opterećenja RL određujemo 1 dB tačku kompresije. Opti-
malno opterećenje Ropt1 odgovara maksimumu dobijene krive. Rezultati simulacija
prikazani su na slici 54. Na osnovu pomenutog grafika lako se određuje:
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Slika 54: Zavisnost maksimalne izlazne snage od rezistivnog opterećenja.

Ropt1 = 815 Ω. (81)

Možemo primetiti da postoji razlika između rezultata dobijenog jednačinom (79)
i simulirane vrednosti (81). Osnovni razlog neslaganja je pojednostavljeni model
tranzistora koji je korišćen u izvođenju jednačine (79). Naime, pretpostavljeno je
da je prelazak tranzistora iz linearnog režima rada u saturaciju trenutan, odmah po
dostizanju izlaznog napona VK. U realnosti taj proces je postepen i često je teško
sa preciznošću odrediti granicu između dva različita režima rada.

Maksimalna dobijena snaga na slici 54 je POUT1 =0,4 mW. Kako je željena snaga
POUT = 5 mW, potrebno je povećanje 12,5 puta. To znači da je potrebno povećati
struju polarizacije jediničnog tranzistora 12,5 puta i smanjiti optimalnu otpornost
isto toliko puta:

Ropt = Ropt1/12, 5 = 62, 5 Ω, (82)
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IDS = IDS1 × 12, 5 = 12, 5 mA. (83)

Širina tranzistora se proporcionalno povećava, dok dužina ostaje nepromenjena.
Zbog toga se kapacitivnost Cds povećava 12,5 puta u odnosu na jedinični tranzi-
stor:

Cds = Cds1 × 12, 5 = 62, 4 fF. (84)

Sledeći korak je projektovanje mreže za prilagođenje tako da tranzistor bude
opterećen optimalnom otpornošću u opsegu učestanosti od 6 do 9 GHz. Mreža za
prilagođenje je prikazana na slici 55. Nepoznati parametri su kondenzator CO i

Ropt Cds LB

CO

RS

Slika 55: Mreža za prilagođenje na izlazu pojačavača snage.

kalem LB. Pretpostavimo da je ulazna impedansa predajne antene RS = 50 Ω.
Prvo je potrebno transformisati rednu vezu CO −RS u paralelnu CP −RP:

CP = Q2
S

1 +Q2
S
CO, (85)

RP =
(
1 +Q2

S

)
RS, (86)

gde je
QS = 1

ωCORS
. (87)

Iz jednačine (86) određuje se QS:

QS =
√
RP

RS
− 1 =

√
62, 5
50 − 1 = 0, 5. (88)

Na osnovu rezultata (88) i jednačine (87), određuje se kondenzator CO kao:

CO = 1
ωQSRS

= 1
2π× 7, 5× 109 × 0, 5× 50 = 848 fF. (89)
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Korišćenjem (89) i (85) dobijamo:

CP = 0, 52

1 + 0, 52 × 848 = 169, 7 fF. (90)

Poslednja nepoznata je kalem LB, koji se nalazi iz sledeće jednačine:

LB = 1
ω2 (CP + Cds)

= 1, 94 nH. (91)

Rezultati simulacija izlazne snage u zavisnosti od učestanosti prikazani su na slici
56. Kao što se može videti, maksimalna izlazna snaga u opsegu učestanosti od 6 do
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Slika 56: Maksimalna izlazna snaga pojačavača snage u zavisnosti od učestanosti.

9 GHz je oko 7 dBm.

54



Pojačavač snage sa konjugovanim i prilagođenjem po snazi na izlaznom pristupu

3 Pojačavač snage sa konjugovano-kompleksnim i
prilagođenjem po snazi pri velikim signalima na
izlaznom pristupu

Radari i komunikacioni sistemi često nisu integrisani na jednom čipu, nego se
sastoje od više međusobno povezanih modula. Primera radi, u nekim aplikacijama,
u kojima je potrebna relativno velika izlazna snaga, pojačavač snage se projektuje u
GaAs ili nekoj drugoj tehnologiji III-V generacije, dok se ostatak sistema projektuje
u silicijumu (slika 57). CMOS tranzistori imaju mali probojni napon, i ne mogu
obezbediti veliku izlaznu snagu [81, 92, 93, 94]. Sa druge strane, CMOS tehnologija
je relativno jeftina i pogodna za realizaciju digitalne logike, kao i analognih i RF
komponenti niske snage.

CMOS GaAs

ZL ⇒

⇐ ZOUT

Slika 57: RF sistem sa GaAs pojačavačem snage.

U nekim aplikacijama, koriste se i eksterni filtri sa velikim faktorom dobrote,
kako bi se eliminisalo neželjeno zračenje van standardom definisane spektralne maske
(slika 58).

CMOS

ZL ⇒

⇐ ZOUT

Slika 58: RF sistem sa eksternim filtrom za potiskivanje neželjenog zračenja.
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U oba navedena primera, eksterne komponente projektuju se tako da rade sa
konjugovano-kompleksno prilagođenim ulaznim portom:

ZOUT = Z∗L. (92)

Ako ovaj uslov nije ispunjen, gubici se povećavaju, a frekvencijski odziv odstupa
od željenog. Posmatrajmo primer dve komercijalno dostupne komponente: pojača-
vač snage kompanije Skyworks SKY65124, koji radi u opsegu učestanosti od 1,93
do 1,99 GHz, i filtar kompanije Johanson Technology, propusnik opsega učestano-
sti od 1,88 do 1,93 GHz. Odgovarajući grafici prikazani su na slikama 59 i 60.
Kola su projektovana tako da rade sa prilagođenim ulaznim portom i impedansom
generatora RS = 50 Ω. Kao što možemo primetiti, odstupanje od ove optimalne
vrednosti značajno utiče na frekvencijski odziv i gubitke u komponentama. Ulazni
generator predaje manje snage u odnosu na slučaj kada je konjugovano-kompleksno
prilagođen na potrošač, pa samim tim dolazi do smanjenja nivoa snage i na izlaznom
pristupu. Poremećaj u frekvencijskom odzivu posledica je promene položaja polova
usled različitog rezistivnog opterećenja na ulaznom pristupu.
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Slika 59: Pogonsko pojačanje snage pojačavača snage SKY65124 kompanije
Skyworks.

Kako bi se izbegli pomenuti nedostaci, CMOS pojačavač snage projektuje se tako
da bude konjugovano-kompleksno prilagođen na izlaznom pristupu. Da bi se posti-
gla relativno velika efikasnost, potrebno je istovremeno obezbediti i prilagođenje
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Slika 60: Frekvencijski odziv filtra propusnika opsega učestanosti kompanije
Johanson Technology.

po snazi na izlaznom pristupu. Pošto je u prethodnom odeljku već zaključeno da
standardni pojačavač snage sa zajedničkim sorsom (SPS) nije moguće istovremeno
prilagoditi po snazi i konjugovano-kompleksno, u ovom poglavlju predstavljene su
tehnike za prevazilaženje pomenutih ograničenja.

3.1 Pojačavač snage sa zajedničkim sorsom i otpornikom u
drejnu (POD)

Model pojačavača snage sa zajedničkim sorsom i otpornikom u drejnu prikazan
je na slici 61. Tranzistor je zamenjen naponski kontrolisanim strujnim izvorom

VDD

RT ∞
∞

ZL

⇐ ZOUT

Slika 61: Model pojačavača snage sa zajedničkim sorsom i otpornikom u drejnu.
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sa strujnim i naponskim ograničenjima. Parazitni otpornik rds i kondenzator Cds

zanemareni su u prvoj iteraciji i biće naknadno uključeni u model. Pojačavač je
konjugovano-kompleksno prilagođen na izlaznom pristupu ako važi:

ZL = Z∗OUT = RT. (93)

Strujni izvor će isporučiti maksimalnu snagu ako je opterećen optimalnim otporni-
kom:

Ropt = RT||ZL = RT

2 = VDD − VK

IQ
. (94)

Ukoliko je potrebno obezbediti istovremeno prilagođenje po snazi i konjugovano-
kompleksno prilagođenje, polovina snage strujnog izvora će se disipirati na otpor-
niku RT. To znači da je efikasnost dvostruko manja nego kod pojačavača snage sa
zajedničkim sorsom, prilagođenim samo po snazi na izlaznom pristupu.

3.1.1 Primer projektovanja pojačavača snage sa zajedničkim sorsom i
otpornikom u drejnu

Ovde će biti predstavljen primer projektovanja pojačavača snage sa identičnim
specifikacijama kao u odeljku 2.4.4, ali sa dodatnim zahtevom da bude konjugovano-
kompleksno prilagođen na izlaznom pristupu. Optimalna gustina struje i optimalno
rezistivno opterećenje jediničnog tranzistora su već određeni (jednačine (75) i (79)).
U narednom koraku, potrebno je odrediti struju polarizacije i optimalno opterećenje
pojačavača. Kako je potrebno obezbediti da raspoloživa snaga na izlazu tranzistora
bude dva puta veća od snage koja se predaje potrošaču, možemo utvrditi sledeće:

IDS = IDS1 ×
2POUT

POUT1
= 1× 2× 5

0, 4 = 25 mA, (95)

Ropt||rds = Ropt1 ×
POUT1

2POUT
= 815× 0, 4

2× 5 = 32, 6 Ω, (96)

Ropt = Ropt||rds
rds

rds −Ropt||rds
= 32, 6 141

141− 32, 6 = 40, 42 Ω. (97)

Primetno je da je parazitni otpornik rds1 ugrađen u jedinični otpornik Ropt1 i da
ranije nije bilo potrebe za razdvajanjem te dve vrednosti. Ipak, u ovom slučaju
uticaj otpornika rds treba apsorbovati u otporniku RT, pa je zbog toga razdvajanje
neophodno.

Mreža za prilagođenje projektuje se tako da transformiše otpotnost RS = 50 Ω
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u 2Ropt i da istovremeno apsorbuje parazitnu kapacitivnost Cds (slika 62). Koriš-

2Ropt Cds LB

CO

RS

Slika 62: Mreža za prilagođenje na izlazu pojačavača snage.

ćenjem identičnih jednačina kao u odeljku 2.4.4, određeni su parametri mreže za
prilagođenje i prikazani u tabeli 1. Pošto je potrebno anulirati uticaj parazitne

Tabela 1: Vrednosti komponenti.

Parametar Vrednost

RS 50 Ω
CO 540, 2 fF
LB 1, 37 pH
Cds 121, 4 fF

otpornosti rds = 141 Ω, otpornik RT određuje se sledećom formulom:

RT = (2Ropt) ||(−rds) = 190 Ω. (98)

Rezultati simulacija prikazani su na slikama 63 i 64. Kao što se može primetiti,
postignuto je istovremeno konjugovano-kompleksno i prilagođenje po snazi na izla-
znom pristupu. Maksimalna snaga na izlazu veća je od 7 dBm, dok je parametar
S22 manji od −15 dB u celom propusnom opsegu od 6 do 9 GHz. Osnovni ne-
dostatak topologije je smanjenje efikasnosti od 50%, usled disipacije na otporniku
RT u odnosu na standardni pojačavač snage u klasi A, prilagođen po snazi na izla-
znom pristupu. Maksimalna teorijska efikasnost je svega 25%. Problem je moguće
delimično prevazići upotrebom povratne sprege. Detaljnija analiza pojačavača sa
drejn-gejt povratnom spregom prikazana je u narednoj sekciji.
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Slika 63: Parametar S22.
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Slika 64: Izlazna snaga.

3.2 Tranzistor sa drejn-gejt povratnom spregom

Osnovna ideja pristupa predstavljenog u ovoj sekciji jeste povećanje otpornosti
RT sa slike 61 kako bi se smanjila disipacija snage, ali bez promene izlazne otporno-
sti pojačavača, tako da uslov za konjugovano-kompleksno prilagođenje i dalje važi.
Isto je moguće postići upotrebom povratne sprege. Treba početi sa jednostavnim
modelom pojačavača za mali signal sa slike 65. Izlazna otpornost data je sa:
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⇐ ROUTRF

RS

RL

VOUT

Slika 65: Model za mali signal pojačavača sa povratnom spregom.

ROUT = RF +RS

1 + |βA| , (99)

gde je βA kružno pojačanje. Uslov za konjugovano-kompleksno prilagođenje na
izlaznom pristupu je:

RL = ROUT = RF +RS

1 + |βA| . (100)

Snaga disipacije na otporniku RF i RS računa se kao:

PDISS = V 2
OUT

2 (RF +RS) . (101)

Snaga koja se predaje potrošaču data je sa:

PL = V 2
OUT

2RL
. (102)

Odnos snage disipacije i izlazne snage dobija se iz sledeće jednačine:

γ = PDISS

PL
= RL

RF +RS
, (103)

dok, na osnovu (99), imamo:
γ = 1

1 + |βA| . (104)

Veliko kružno pojačanje βA ima za posledicu mali procenat disipacije raspoložive
snage na otporniku RF i RS. Granični slučaj za βA→ 0 svodi se na primer iz odeljka
3.1.1, gde se polovina ukupne raspoložive snage disipira na otporniku RT.

Posle kraće analize, može se zaključiti da pojačavač sa povratnom spregom može
imati bolju efikasnost od rešenja prikazanog u odeljku 3.1.1. Takođe, kao i za kolo
u istom odeljku, moguće je ostvariti istovremeno konjugovano-kompleksno i prilago-
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đenje po snazi na izlaznom pristupu. Pre sprovođenja detaljnije analize, potrebno je
odrediti uslov za prilagođenje po snazi tranzistora sa drejn-gejt povratnom spregom.

3.2.1 Prilagođenje po snazi tranzistora sa drejn-gejt povratnom spre-
gom

Uslov za prilagođenje po snazi unilateralnog tranzistora je dobro poznat RF
dizajnerima [21] i dat je jednačinom (53). U ovom odeljku, analiza se proširuje
na tranzistor sa drejn-gejt povratnom spregom, kao što je prikazano na slici 66.
Povratna sprega može biti unutrašnje svojstvo tranzistora, kao posledica parazitnih

∞

VDD

∞

ZL

∞
ZF

ZS

GmvGS

+
vGS
−

Slika 66: Pojačavač snage sa drejn-gejt povratnom spregom.

komponenti, ili može biti uključena od strane dizajnera, radi optimizacije. Da bi se
izveo odgovarajući kriterijum, potrebno je prvo definisati interno naponsko pojačanje
ili, kraće, naponsko pojačanje (slika 67):

∞

VDD

∞

ZL

∞
ZF

GmvGS

+

VDC + vin

+
vGS
−

vout

Slika 67: Model pojačavača za računanje naponskog pojačanja.
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Av = vout

vin
= ZL(1−GmZF)

ZL + ZF
, (105)

Kako je rad tranzistora u zasićenju ograničen naponskim i strujnim ograničenjima
drejn-sors napona i struje, ove dve veličine treba koristiti prilikom izvođenja opti-
malnog opterećenja tranzistora. Uticaj ulazne pobude može biti predstavljen preko
izlaznog napona i naponskog pojačanja (slika 68). Upotrebom datog modela, gde

∞
∞

ZL

∞

ZF

VDD

VDD + vd

IQ − id

VDC + vd/Av

Slika 68: Model pojačavača za računanje uslova za prilagođenje po snazi.

je naponski kontrolisan strujni izvor opisan nelinearnom jednačinom (55), moguće
je izračunati optimalno opterećenje tranzistora za maksimalnu izlaznu snagu. Mini-
malna vrednost trenutnog drejn-sors napona vd data je sa:

vdmin = VK − VDD. (106)

Sa druge strane, minimalna trenutna drejn-sors struja id data je sa:

idmin = −IQ. (107)

Ako se pretpostavi sinusoidalan oblik signala, može se napisati:

Vm = VDD − VK, (108)

Im = IQ, (109)

vd = Vmcos (ω0t+ φv) , (110)

id = Imcos (ω0t+ φi) . (111)
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Izlazna snaga tranzistora računa se kao:

Pd = 1
T0

∫ T0

0
idvd = 1

2ImVmcos(φv − φi). (112)

Maksimum se postiže ako je:
φv = φi. (113)

Optimalno opterećenje tranzistora identično je kao za pojačavač bez povratne sprege,
i dato je sa:

Ropt = VDD − VK

IQ
. (114)

Nasuprot tome, upotrebom modela sa slike 68 može se odrediti veza između napona
vd i struje id, koja zavisi od impedanse opterećenja i povratne sprege, kao:

id = vd − vd/Av

ZF
+ vd

ZL
, (115)

pa je za maksimalnu izlaznu snagu potrebno da važi:

Ropt = ZL||(ZF/(1− 1/Av)) = ZL
GmZF − 1

Gm(ZL + ZF) . (116)

Bitno je primetiti da prilagođenje po snazi tranzistora zavisi samo od izlaznog
opterećenja i povratne sprege, ali ne i od impedanse generatora. To znači da konture
konstantne snage mogu biti promenjene primenom drejn-gejt povratne sprege (slika
69). Treba naglasiti da su konture konstantne snage unutrašnja osobina tranzistora,
koja ne zavisi od ostatka kola u mreži. Model se može koristiti kao dopuna dobro
poznatom Cripps-ovom modelu unilateralnog tranzisistora [21] za procenu uticaja
drejn-gejt parazita (kao što je to, na primer, kondenzator Cdg) ili za optimizaciju
performansi tranzisora, primenom odgovarajuće povratne sprege, kako bi se postigle
željene performanse pojačavača. Primera radi, u narednom odeljku razvijeni model
upotrebljen je za projektovanje pojačavača snage sa konjugovano-kompleksnim i
prilagođenjem po snazi na izlaznom pristupu.
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sa ZF

bez ZF

Slika 69: Konture konstantne snage sa i bez povratne sprege.

3.3 Metodologija projektovanja pojačavača snage sa drejn-
gejt povratnom spregom i konjugovano-kompleksnim i
prilagođenjem po snazi na izlaznom pristupu

U ovoj sekciji obrađena je metodologija projektovanja pojačavača snage sa drejn-
gejt povratnom spregom i konjugovano-kompleksnim i prilagođenjem po snazi na
izlaznom pristupu. Početna procena projektnih parametara dobija se primenom
analitičkog metoda sa pojednostavljenim modelom tranzistora bez parazitnih ele-
menata. U drugom koraku, pojačavač se fino podešava primenom grafičkog metoda
projektovanja i na osnovu kompleksnijeg modela tranzistora sa uključenim parazit-
nim elementima.

3.3.1 Analitičko projektovanje

Model pojačavača prikazan je na slici 66. Ulazna i izlazna impedansa računaju
se kao:

ZIN = ZF

1− Av
= ZF + ZL

1 +GmZL
, (117)
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ZOUT = ZF + ZS

1 +GmZS
. (118)

Pojačavač je konjugovano-kompleksno prilagođen na ulaznom i izlaznom pristupu,
ako važi [95]:

ZIN = Z∗S, (119)

ZOUT = Z∗L. (120)

Na osnovu predstavljenih jednačina, mogu se izvesti sledeće relacije:

ZF + ZL

1 +GmZL
− Z∗S = 0, (121)

ZF + ZS

1 +GmZS
− Z∗L = 0. (122)

Primetimo simetriju u (121) i (122), na osnovu koje možemo pretpostaviti:

ZL = ZS. (123)

Problem se svodi na rešavanje jedne kompleksne jednačine:

ZF + ZL

1 +GmZL
− Z∗L = ZF + ZL − Z∗L −Gm|ZL|2

1 +GmZL
= 0. (124)

Zamenom ZL = RL + jXL i ZF = RF + jXF, lako se dolazi do rešenja:

RL = RS =
√
RF

Gm
−X2

F, (125)

XL = XS = −XF

2 . (126)

Uslov za prilagođenje po snazi dat je relacijom (116). Ako se iskoristi rešenje pret-
hodne jednačine i uvrsti ZL = RL − jXF/2 i ZF = RF + jXF, dobija se:

4RL(RL +RF)(GmRF − 1) +X2
F(1 +Gm(4RL) +RF)

Gm(4(RL +RF)2 +X2
F)

+ jXF(4RL(1 +GmRL) + 2RF −Gm(2R2
F +X2

F))
Gm(4(RL +RF)2 +X2

F) = Ropt. (127)
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Pošto je Ropt realan broj, imaginarni deo sa leve strane mora biti jednak nuli:

XF(4RL(1 +GmRL) + 2RF −Gm(2R2
F +X2

F))
Gm(4(RL +RF)2 +X2

F) = 0. (128)

Trivijalno rešenje jednačine (128) je:

XF = 0. (129)

Druga rešenja su zapravo rešenja jednačine:

4GmR
2
L + 4RL + 2RF −Gm(2R2

F +X2
F) = 0, (130)

i to su:

RL,1 =
−1 +

√
1− 2GmRF + 2G2

mR
2
F +G2

mX
2
F

2Gm
(131)

RL,2 =
−1−

√
1− 2GmRF + 2G2

mR
2
F +G2

mX
2
F

2Gm
(132)

Važno je primetiti da su u opštem slučaju oba rešenja u suprotnosti sa jednači-
nom (125). To praktično znači da bi, u zavisnosti od izbora RL, pojačavač bio
konjugovano-kompleksno prilagođen ili prilagođen po snazi. Istovremeno prilago-
đenje po oba kriterijuma ne bi bilo moguće. Zbog toga, jedino prihvatljivo rešenje
je rešenje dato jednačinom (129). Druga realna jednačina, formirana na osnovu
kompleksne jednačine (127), data je sa:

4RL(RL +RF)(GmRF − 1) +X2
F(1 +Gm(4RL) +RF)

Gm(4(RL +RF)2 +X2
F) = Ropt, (133)

i njeno rešenje je:

Ropt =
√
RFGm − 1
Gm

. (134)

Analiza očigledno pokazuje da je moguće projektovati pojačavač snage sa drejn-
gejt povratnom spregom tako da bude i konjugovano-kompleksno prilagođen i pri-
lagođen po snazi na izlaznom pristupu. Na osnovu izvedenih jednačina, može se
zaključiti da povratna sprega, kao i ulazno i izlazno opterećenje, mora biti čisto
realna. Ova tvrdnja važi jedino za pojednostavljen model tranzistora bez parazitnih
elemenata. U praksi će postojati i imaginarni deo, jer parazitne komponente moraju
biti apsorbovane od strane mreža za prilagođenje i povratne sprege.
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U nastavku je predstavljen postupak projektovanja pojačavača snage na osnovu
maksimalne neizobličene izlazne snage POUT. Maksimalna amplituda neizobličenog
napona na izlazu tranzistora je VDD − VK, pa je snaga data sa:

POUT = (VDD − VK)2

2RL
. (135)

Na osnovu prethodne jednačine i jednačina (125) i (129), dolazi se do sledećeg:

RL = RS =
√
RF

Gm
= (VDD − VK)2

2POUT
. (136)

Parametri VDD i VK poznate su tehnološke konstante. Nepoznate promenljive su Gm

i RF. Na osnovu jednačina (114) i (134), može se izvesti sledeća relacija:

VDD − VK

IQ
=
√
RFGm − 1
Gm

. (137)

Struja polarizacije IQ i transkonduktansa Gm povezane su relacijom (64), što zajedno
sa jednačinom (137) daje:

√
RFGm = 1 + VDD − VK

VOD
. (138)

Sistem od dve nelinearne jednačine (136) i (138) ima sledeća rešenja:

RF = (VDD − VK)2

2POUT
(1 + VDD − VK

VOD
), (139)

Gm = 2POUT
VOD + VDD − VK

VOD(VDD − VK)2 . (140)

Na osnovu prethodnog, određuje se struja polarizacije i ulazno i izlazno opterećenje:

IQ = 2VODPOUT
VOD + VDD − VK

VOD(VDD − VK)2 , (141)

RL = RS =
√
VODRF

IQ
. (142)

Postupak projektovanja pojačavača snage sa drejn-gejt povratnom spregom u pot-
punosti je opisan relacijama (139)-(142). Maksimalna snaga neizobličenog signala
na izlaznom pristupu jedini je ulazni parametar, na osnovu kojeg se vrši projektova-
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nje. Kao dodatni efekat, povratna sprega obično poboljšava linearnosti i smanjuje
pojačanje snage [96, 97]. Ukoliko se posmatra nelinearni model pojačavača za mali
signal sa slike 70, pretpostavka da je sistem slabo nelinearnan i da se ulazni napon

RS

RF ix

iout

RLvin

+
vgs

−
ids

Slika 70: Nelinearni model pojačavača za mali signal.

može smatrati “malim” signalom, obično važi ako pojačavač snage radi van granice
1dB kompresione tačke [98, 99, 100]. Izlazna struja tranzistora razvija se u stepeni
red kao:

ids = a1vgs + a2v
2
gs + a3v

2
gs. (143)

Ukupna izlazna struja jednaka je zbiru struje povratne sprege i izlazne struje tran-
zistora:

iout = ids + ix. (144)

Struja povratne sprege može se izraziti preko ulaznog napona i izlazne struje:

ix = −ioutRL + vin

RF +RS
, (145)

dok napon na ulazu tranzistora zavisi od struje povratne sprege i napona na ulazu
pojačavača:

vgs = vin + ixRS. (146)

Zamenom dobijenih vrednosti (145) i (146) u jednačinu (144), dolazi do sledećeg:

iout = −ioutRL + vin

RF +RS
+ a1

(
vin −

ioutRL + vin

RF +RS

)

+ a2

(
vin −

ioutRL + vin

RF +RS

)2
+ a3

(
vin −

ioutRL + vin

RF +RS

)3
. (147)

Izlazna struja data je implicitno jednačinom (147) kao funkcija ulaznog napona i
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potrebno ju je eksplicitno izraziti kao:

iout = b1vin + b2v
2
in + b3v

3
in. (148)

Koeficijenti bi mogu se odrediti na osnovu izvoda inplicitne funkcije ili, možda jed-
nostavnije, uvrštavanjem izraza (148) u jednačinu (147). Dobijeni koeficijenti su:

b1 = a1RF − 1
2
(
RF +RF/

√
a1RF

) , (149)

b2 = a2

8 , (150)

b3 = a3(1− a1RF) + a2
2(RF −RF/

√
a1RF)

16− 16a1RF
. (151)

Pošto je:

RFa1 = RFGm =
(

1 + VDD − VK

VOD

)2
>> 1, (152)

dobijeni koeficijenti b1 i b3 mogu se dodatno uprostiti:

b1 = a1RF − 1
2
(
RF +RF/

√
a1RF

) ≈ a1

2 , (153)

b3 = a3(1− a1RF) + a2
2(RF −RF/

√
a1RF)

16− 16a1RF
≈ a3

16 −
a2

2
16a1

. (154)

Izlazna struja sada uzima oblik:

iout = a1

(
vin

2

)
+ a2

2

(
vin

2

)2
+ a3 − a2

2/a1

2

(
vin

2

)3
. (155)

Kao što se može videti iz prethodne jednačine, naponsko pojačanje smanjeno je dva
puta, dok je nelinearnost drugog reda takođe smanjena dva puta. Finim podešava-
njem napona VOD, može se postići [78]:

|a3| >
∣∣∣a2

2/a1

∣∣∣ . (156)

Samim tim je ukupna linearnost pojačavača poboljšana.
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3.3.2 Poređenje topologija

U ovoj sekciji poredi se efikasnost pojačavača snage sa drejn-gejt povratnom
spregom sa standardnim pojačavačima snage sa zajedničkim sorsom konjugovano
prilagođenim i prilagođenim po snazi pri velikm signalima na izlaznom pristupu. Za
svaku topologiju koristi se identičan tranzistor sa istom strujom polarizacije. Izlazna
parazitna otpornost tranzistora može se smatrati delom izlaznog opterećenja (slika
71). Parazitne reaktivne komponente nisu razmatrane, jer ne utiču na efikasnost

∞
ZL

VDD

rds Ru

Slika 71: Model izlaznog opterećenja.

pojačavača, i mogu biti viđene kao deo mreže za prilagođenje. Korisna snaga predaje
se otporniku Ru, a jedan deo ukupne snage disipira se na parazitnom otporniku rds.

U slučaju pojačavača snage prilagođenom po snazi na izlaznom pristupu, snaga
koja se predaje potrošaču data je sa:

PPM = (VDD − VK)2

2Ropt
− Pdiss, (157)

gde je snaga disipacije:

Pdiss = (VDD − VK)2

2rds
. (158)

Jednačina (157) može se napisati u obliku:

PPM = (VDD − VK)2

2kPMRopt
− Pdiss, (159)

gde je:
kPM = 1. (160)

Razlog za uvođenje koeficijenata kPM biće jasniji na kraju ovog odeljka.
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Sličan pristup može se upotrebiti i za pojačavač snage sa drejn-gejt povratnom
spregom. Na osnovu jednačina (134) i (136), izlazno opterećenje RL moguće je
izraziti kao funkciju optimalne otpornosti Ropt:

RFA,L = Ropt + 1/Gm = Ropt

(
1 + 1√

RFGm − 1

)
. (161)

Na osnovu jednačine (138), sledi:

RFA,L = kFARopt, (162)

gde je:
kFA = 1 + VOD

VDD − VK
. (163)

Korisna snaga na izlazu pojačavača snage sa drejn-gejt povratnom spregom data je
sa:

PFA = (VDD − VK)2

2kFARopt
− Pdiss. (164)

Potrebno je naglasiti da snaga Pdiss uzima u obzir jedino disipaciju na parazitnom
otporniku rds, dok su gubici u povratnoj sprezi uključeni kroz koeficijent kFA.

Izlazno rezistivno opterećenje konjugovano-kompleksno prilagođenog pojačavača
snage dato je sa:

RCM,L = rds

2 . (165)

Polovina raspoložive snage na izlazu tranzistora se disipira, a polovina predaje potro-
šaču. Pošto sam tranzistor, u opštem slučaju, nije prilagođen po snazi na izlaznom
pristupu, ukupna raspoloživa snaga manja je u odnosu na prethodna dva primera.
Ako je:

IQ
rds

2 > VDD, (166)

izlazna snaga limitirana je strujnim ograničenjem, dok je amplituda izlaznog napona
i dalje VDD − VK. Otpornost rds računa se kao [77]:

rds = 1
λIQ

, (167)

gde je λ tehnološka konstanta za minimalnu dužinu kanala tranzistora [77]. Na
osnovu (166) i (167), formira se uslov za strujno ograničenje maksimalne izlazne
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snage:
1
λ
> 2VDD. (168)

Pošto je prethodni uslov zadovoljen u 130 nm RFCMOS procesu, u nastavku se
pretpostavlja da je maksimalna izlazna snaga ograničena strujom. Konjugovano-
kompleksno prilagođen pojačavač snage na izlaznom pristupu predaje protrošaču
snagu datu relacijom:

PCM = (VDD − VK)2

rds
− Pdiss. (169)

Radi jednostavnijeg poređenja topologije, pogodno je definisati koeficijent:

kCM = rds

2Ropt
= 1/(λIQ)

2(VDD − VK)/IQ
= 1/λ

2 (VDD − VK) . (170)

Kombinovanjem jednačina (169) i (170), dobija se:

PCM = (VDD − VK)2

2kCMRopt
− Pdiss. (171)

Na osnovu prethodne analize, zaključuje se da se koeficijenti kPM, kFA i kCM mogu
koristiti za poređenje efikasnosti različitih topologija pojačavača snage. Kao što se
moglo i očekivati, maksimalna efikasnost postignuta je u slučaju standardnog poja-
čavača snage sa zajedničkim sorsom i prilagođenjem po snazi na izlaznom pristupu.
Ostale dve topologije, osim gubitaka na otporniku rds, disipiraju dodatnu snagu na
tranzistoru ili povratnoj sprezi, kao posledica konjugovano-kompleksnog prilagođe-
nja na izlaznom pristupu. Pošto pomenuti koeficijenti zavise od poluprovodničke
tehnologije, uzima se kao primer 130 nm RFCMOS proces, gde je: VDD = 1, 2 V,
1/λ = 3, 5 V, VOD = 0, 36 V i VK = 0, 3 V. Odgovarajući koeficijenti dati su sa:

kPM = 1 < kFA = 1, 4 < kCM = 1, 94. (172)

Kao što se može videti, pojačavač snage sa drejn-gejt povratnom spregom je ko-
njugovano-kompleksno prilagođen na izlaznom pristupu i ima bolju efikasnost od
standardnog pojačavača sa zajedničkim sorsom i konjugovano-kompleksnim prilago-
đenjem na izlaznom pristupu.
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3.3.3 Grafičko projektovanje pojačavača sa drejn-gejt povratnom spre-
gom

U ovom odeljku analizira se uticaj parazitnih elemenata tranzistora (slika 72) na
performanse, kao i uticaj gubitaka povratne sprege na efikasnost pojačavača snage.

Zp1

Zp2

Slika 72: NMOS tranzistor sa uključenim parazitnim elementima.

Na osnovu jednačine (172), može se zaključiti da se oko 30% manje snage ispo-
ručuje potrošaču u slučaju pojačavača snage sa povratnom spregom nego u slučaju
standardnog pojačavača prilagođenog po snazi pri velikim signalima na izlaznom pri-
stupu. U praksi je obično dovoljno da konjugovano-kompleksno prilagođenje bude
bolje od -10 dB, dok dalje poboljšanje ima mali uticaj na ukupne performanse po-
jačavača [96]. To pruža dodatni faktor slobode i ostavlja mogućnost poboljšanja
efikasnosti pojačavača snage sa drejn-gejt povratnom spregom.

Maksimalna amplituda neizobličenog napona na izlazu tranzistora i na izlazu
pojačavača su jednake. Na osnovu toga, raspoloživa snaga tranzistora data je sa:

Ptran = V 2
m
2 Re{ 1

(ZL||Zp2) GmZF−1
Gm(ZL||Zp2+ZF)

}. (173)

Nasuprot tome, raspoloživa snaga pojačavača je:

Pamp = V 2
m
2 Re{ 1

ZL
}. (174)

Relativna efikasnost definiše se kao:

η = Pamp

Ptran
=

Re{ 1
ZL
}

Re{ 1
(ZL||Zp2) GmZF−1

Gm(ZL||Zp2+ZF)
}
. (175)

Za dovoljno veliko RF, relativna efikasnost ograničena je jedino sa Zp2, a to ograni-
čenje važi i za pojačavač snage bez povratne sprege (157). Povećavanjem otpornika

74



Pojačavač snage sa konjugovanim i prilagođenjem po snazi na izlaznom pristupu

RF, smanjuje se koeficijent kFA i poboljšava efikasnost. Zavisnost relativne efika-
snosti od opterećenja ZL, za konstantno RF i Zp2, prikazana je na slici 73. Grafik

η = 90%
η = 70%
η = 50%

Slika 73: Relativna efikasnost.

je pogodan za proveru uticaja povratne sprege na ukupnu efikasnost projektovanog
pojačavača.

U mnogim praktičnim primenama, idealno konjugovano-kompleksno prilagođe-
nje nije potrebno [96]. Obično se pojačavač projektuje tako da ima maksimalnu
efikasnost za zadati koeficijent refleksije |ΓL| na izlaznom pristupu, gde je:

|ΓL| =
∣∣∣∣ZOUT − Z∗L
ZOUT + ZL

∣∣∣∣ . (176)

Standardna vrednost koeficijenta refleksije je oko -10 dB [96]. Pošto je potrebno
obezbediti konjugovano-kompleksno prilagođenje na ulaznom pristupu, mora da
važi:

ZS = Z∗IN =
(
Zp1||

ZF + ZL||Zp2

1 +GmZL||Zp2

)∗
. (177)
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Izlazna impedansa računa se kao:

ZOUT = Zp2||
ZF + ZS||Zp1

1 +GmZS||Zp1
. (178)

Nasuprot tome, p puta manja snaga od maksimalne raspoloživa je na izlazu tranzi-
stora, ako važi [19]:

(ZL||Zp2) GmZF − 1
Gm(ZL||Zp2 + ZF) = Ropt/p+ jX, (179)

gde je:
|X| ≤ Ropt

√
1− 1/p2, (180)

ili
(ZL||Zp2) GmZF − 1

Gm(ZL||Zp2 + ZF) = pRopt||jB, (181)

gde je:
|B| ≤ 1

Ropt

√
1− 1/p2. (182)

Izvedene relacije koriste se za crtanje kontura konstantne snage i konjugovano-
kompleksnog prilagođenja, tako da se projektovanje pojačavača može raditi gra-
fičkim putem. Prednost ovog pristupa je vizuelizacija kompromisa efikasnosti i
konjugovano-kompleksnog prilagođenja, što za posledicu ima jednostavniji odabir
optimalnog rešenja za datu primenu. Primer je dat na slici 74, gde su prikazane 1 dB
konture konstantne snage i -15 dB konture konstantnog konjugovano-kompleksnog
prilagođenja. Kao što se može videti, smanjenjem otpornika RF konture konstantne
snage pomeraju se udesno, dok se konture konstantnog konjugovano-kompleksnog
prilagođenja pomeraju ulevo. Podešavanjem parametra RF, konture se dodiruju, na
osnovu čega dobijamo optimalnu vrednost opterećenja ZL.
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Konture konstantne snage tranzistora

Konture konjugovano kom. prilagodenja

Konture 50% relativne efikasnosti

smanjivanjem RF

smanjivanjem RF

smanjivanjem RF

Slika 74: Konture konjugovano-kompleksnog i prilagođenja po snazi.
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4 Primer projektovanja pojačavača snage sa drejn-
gejt povratnom spregom

U ovom poglavlju prikazan je postupak projektovanja širokopojasnog CMOS
pojačavača sa drejn-gejt povratnom spregom prilagođenog po snazi pri velikim sig-
nalima i konjugovano-kompleksno prilagođenog na izlaznom pristupu. Pojačavač se
može koristiti kao deo UWB komunikacionog ili radarskog sistema. Opseg učesta-
nosti je od 6 do 9 GHz, dok je snaga za 1 dB kompresiju pojačanja 7 dBm. Kolo je
implementirano u 130 nm RFCMOS procesu sa osam metalnih slojeva i nominalnim
naponom napajanja od 1,2 V.

Topologija pojačavača prikazana je na slici 75. Da bi se omogućio rad sa kom-

VB

50 Ω

CS

LS

LF

RF CF

LL

CL

50 Ω

VDD

Slika 75: Pojačavač sa drejn-gejt povratnom spregom konjugovano-kompleksno
prilagođen na ulaznom i izlaznom pristupu i prilagođen po snazi na izlaznom

pristupu.

pleksnim modulacionim signalima višeg reda, pojačavač je projektovan tako da radi
u linearnom režimu rada, odnosno u klasi A. Povratna sprega implementirana je u
obliku serijskog LRC rezonantnog kola sa malim faktorom dobrote i velikim pro-
pusnim opsegom. Kondenzator u povratnoj sprezi CF obezbeđuje DC rasprezanje
između ulaznog i izlaznog pristupa. Kalem LF daje bolju stabilnost i ravan frekven-
cijski odziv na visokim učestanostima, tako što smanjuje kružno pojačanje povratne
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sprege. Ulazni i izlazni pristupi prilagođeni su na 50 Ω primenom L mreže za prila-
gođenje.

Trazistor je polarisan za maksimalnu učestanost oscilovanja, na osnovu čega je
određeno VOD = 0, 36 V i VK = 0, 3 V. Dužina kanala je minimalna moguća za
datu tehnologiju, L = Lmin = 120 nm. Primenom analitičke metode, projektni
parametri određeni su i prikazani u tabeli 2, te su dalje korišćeni kao početne vred-

Tabela 2: Projektni parametri.

Parameter IQ RL RS RF

Value 20 mA 64 Ω 64 Ω 225 Ω

nosti za grafičko projektovanje (slika 76). Konture konstantne snage i konstantnog

Konture konstantne snage

Konture kons. konj. komp. prilagodenja

RF = 225Ω → 600Ω

Slika 76: Konture konstantne snage i konstantnog konjugovano-kompleksnog
prilagođenja.

konjugovano-kompleksnog prilagođenja značajno su razmaknute za RF = 225 Ω.
Njihovo preklapanje može se postići promenom otpornosti RF sa 225 Ω na 600 Ω.
Inicijalna greška jasno pokazuje ograničenja analitičkog pristupa, u kom su zanema-
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reni parazitni efekti tranzistora, kao i potrebu za dodatnom grafičkom optimizaci-
jom. Krajnje vrednosti projektnih parametara pojačavača prikazane su u tabeli 3.

Tabela 3: Krajnje vrednosti projektnih parametara.

Parametar IQ W L CS LS

Vrednost 20 mA 113 µm 0, 12 µm 1 pF 0, 67 nH

Parametar LF RF CF LL CL

Vrednost 1, 28 nH 640 Ω 0, 36 pF 0, 9 nH 0, 48 pF

4.1 Fizička realizacija projektovanog pojačavača snage

Fotografija UWB CMOS pojačavača snage nalazi se na slici 77. Stopice za pove-

Slika 77: Fotografija pojačavača.

zivanje integrisanog kola su pravougaonih dimenzija, 80x75 µm2. Rastojanje centara
stopica je 100 µm, kako bi se mogla koristiti standardna merna sonda. Raspored
signalnih stopica izabran je tako da odgovara GSG RF sondama. Napajanje i masa
razvedeni su upotrebom svih dostupnih metalnih slojeva. Horizontalni presek je-
diničnog elementa za povezivanje prikazan je na slici 78. Osim smanjenja redne
otpornosti, na ovaj način se popunjava gustina metala na globalnom i lokalnom
nivou. Učešljavanjem vodova za razvođenje napajanja i mase formira se rasprežni
kondenzator koji umanjuje uticaj žica za povezivanje na performanse pojačavača
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VDD GND

M8 M8

V7,8 M1..7

V7,8 M1..7VDD

GND

Slika 78: Horizontalni presek strukture za razvođenje napajanja i mase.

M1 M1 M1

V1,2 V1,2 V1,2

M2 M2 M2

V2,3 V2,3 V2,3

M3 M3 M3

V3,4 V3,4 V3,4

M4 M4 M4

V4,5 V4,5 V4,5

M5 M5 M5

V5,6 V5,6 V5,6

M6 M6 M6

V6,7 V6,7 V6,7

M7 M7 M7

V7,8 V7,8

M8

VDD

GND

Slika 79: Vertikalni presek strukture za razvođenje napajanja i mase.

snage. Vertikalni presek mreže pokazan je na slici 79. Kondenzator je linearan,
distribuiran po površini čipa i otporan na defekte, a gustina kapaciteta porediva je
sa standardnim MIM strukturama.

Koncentrisane pasivne i aktivne komponente povezane su specijalno dizajniranim
vodovima sa slike 80. Vrući provodnik implementiran je u debelom osmom metal-
nom sloju. Masa je razvučena ispod provodnika u metalu jedan i prorezana otvorima
normalnim na smer toka signala. Na taj način se postiže da povratna struja prolazi
kroz masu sa leve i desne strane vrućeg provodnika, definišući podužnu induktiv-
nost voda. Uloga mase sa prorezima jeste smanjenje prodiranja električnog polja
u supstrat i, samim tim, smanjenje gubitaka u njemu. Optimalna karakteristična
impedansa projektuje se menjanjem rastojanja vrućeg provodnika od bočne mase.
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Slika 80: Vod za povezivanje komponenata na čipu.

Poprečni presek voda prikazan je na slici 81.

GND GNDSignal

Slika 81: Poprečni presek voda.

4.2 Modelovanje parazitnih efekata

Posle fizičke realizacije, potrebno je tačno predvideti uticaj vodova za povezivanje
električnih sprega, kao i efekata zračenja na ponašanje kola. U naprednim integri-
sanim tehnologijama, širina vodova za povezivanje u mnogome zavisi od okruženja.
Drugim rečima, vodovi na čipu mogu izgledati znatno drugačije od projektovanih
[101]. Primer je prikazan na slici 82 . Potamnjeni vod je nacrtan u nekom od
razvojnih alata, dok je prošireni vod njegova fizička realizacija. Razlika u nekim
slučajevima može biti veoma velika. Fabrikovane širine mogu se razlikovati do 50%
od nominalnih, a podužna otpornost se može promeniti i dva puta. Pošto opisani
efekti imaju značajan uticaj na performanse kola, potrebno ih je precizno analizirati
i modelovati.
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Slika 82: Projektovani metalni vodovi (puna linija) i metalni vodovi na
fabrikovanom čipu [101].

Najčešće, u zavisnosti od osobine integrisanog kola i radne učestanosti, koristi se
jedan od sledećih pristupa modelovanja fizičke realizacije čipa:

• ekstrakcija RC parazitnih elemenata;

• elektromagnetska simulacija kola.

Ekstrakcija RC parazitnih elemenata veoma je brz i automatizovan metod, podržan
od strane mnogih razvojnih alata. Sa druge strane, elektromagnetska simulacija je
mnogo tačniji metod, nezaobilazan u modelovanju kola na visokim učestanostima.

4.2.1 Ekstrakcija RC parazitnih elemenata

Otpornost kvadrata voda (Sheet Resistance) Rsh nije konstantna [102, 103], nego
nelinearno zavisi od širine voda (slika 83). Postoje dva osnovna razloga za takvo
ponašanje. Prvo, efekat ivica je izraženiji kod vodova male širine. Elektroni se kreću
blizu granice provodnika i neprovodne sredine, što dovodi do njihovog delimičnog
rasejanja, pa samim tim i do povećanja otpornosti. Drugi razlog je tehnološki po-
stupak poliranja (Chemical Mechanical Polishing), koji za posledicu ima smanjenje
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Slika 83: Zavisnost sheet resistance od širine metalne linije u 130 nm CMOS
tehnologiji [104].

debljine voda, a samim tim i povećanje otpornosti. Algoritmi za određivanje pa-
razitne otpornosti bazirani su na takozvanom square-counting metodu [104], gde se
parametar Rsh određuje dinamički u zavisnosti od širine metalne linije.

Određivanje parazitne kapacitivnosti mnogo je komplikovaniji proces od određi-
vanja otpornosti. Postoji nekoliko različitih tehnika [105], od jednostavnih analitič-
kih [106] do naprednih elektrostatičkih i statističkih metoda [107, 108], u zavisnosti
od kojih je moguće podešavati kompromis brzine i tačnosti dobijenih rezultata (slika
84). U praksi se parazitna kapacitivnost najčešće određuje primenom baze poda-
taka sa unapred određenim kapacitivnostima kondenzatora za veliki broj različitih
obrazaca. Geometrija čipa se deli na male delove, a svaki od njih se uparuje sa
odgovarajućim obrascem u bazi podataka. Na taj način se određuju kapacitivnosti
parazitnih kondenzatora. Prednost opisanog metoda je velika brzina (moguće je u
roku od nekoliko sati odrediti parazitne elemente čipa srednje kompleksnoti), line-
arno skaliranje veličine problema i utrošenog vremena za proračun, kao i prihvatljiva
tačnost (greška je obično manja od 10%).

Iako je RC ekstrakcija parazitnih elemenata vrlo pouzdan, robustan i široko
korišćen metod ekstrakcije parazitnih elemenata, nije ga moguće uoptrebljavati na
visokim učestanostima. Primera radi, prilikom određivanja parazitne otpornosti,
pretpostavljeno je da je raspodela struje po zapremini provodnika konstantna. Ta
pretpostavka ne važi na visokim učestanostima. Glavni razlog za to su površinski
(skin) efekat i efekat blizine (proximity effect).
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Slika 84: Tačnost i brzina određivanja parazitnih kapacitivnosti primenom
različitih algoritama [104].

4.2.2 Površinski efekat

Kod kružnog provodnika konstantnog poprečnog preseka raspodela vremenski
nepromenljive struje ravnomerna je po zapremini. U slučaju vremenski promenji-
vih struja, raspodela je neravnomerna. Gustina struje je mnogo veća uz površinu
provodnika, dok je gustina struje u unutrašnjosti provodnika daleko manja [109].
Ova pojava naziva se površinski efekat (slika 85 [110, 76]). Gustina struje može se

BEOL naprednih CMOS/BiCMOS procesa

sa mikrostrip vodom, ali imaju uticaj na karakterističnu impedansu usled promene
debljine.

Povlačenje struje prema površini provodnika na visokim učestanostima (skin
efekat) nastaje usled indukovanih vrtložnih struja u provodniku - slika 7. U slučaju
provodnika kružnog poprečnog preseka raspodela struje ima oblik [37]:

J(u) = J(0){Re (J0(u)) + j Im (J0(u))}, (3)

gde su u =
√
−js, s = k′r, k′ = √ωµσ, r rastojanje od ose provodnika, J(0) gustina

struje duž ose provodnika i J0 Beselova funkcija nultog reda.
Na visokim učestanostima izraz (3) se može aproksimirati kao [37]:

J(x) = JSe
−x/δ, (4)

gde su JS površinska gustina zapreminske struje, x rastojanje od površine provodnika
i δ dubina prodiranja. Izraz (3) je strikto tačan za provodnike kružnog poprečnog
preseka, dok aproksimacija 4 važi i za provodnike poluprečnika krivine R � δ.
Dubina prodiranja δ je data sa:

δ = 1√
πµσf

, (5)

gde su µ permeabilnost i σ provodnost materijala, dok je f radna učestanost. U
slučaju bakarnog provodnika (σCu = 5.8 · 107 S/m) dubina prodiranja je približno:

δCu ≈
2 µm√
f [GHz]

. (6)

~H

Vrtložne struje

~H

Vrtložne struje

I J(x)
x

~H

Slika 7: Skin efekat.

Izraženi skin efekat ima za posledicu da podužna srednja snaga gubitaka zavisi
samo od obima provodnika, a ne od poprečnog preseka. U slučaju izraženog skin

18

Slika 85: Skin efekat [76].

odrediti jednačinom:
J(x) = JSe

−x
δ , (183)

gde je JS površinska gustina struje, a x udaljenost od površi provodnika.
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Tabela 4: Provodnost i dubina prodiranja različitih
provodnika.

Parametar Bakar Aluminijum Zlato Srebro

σ [MS/m] 58 37, 2 44, 4 61, 7

δ(100 MHz) [µm] 6, 6 8, 2 7, 6 6, 4

δ(1 GHz) [µm] 2, 1 2, 6 2, 4 2

δ(10 GHz) [µm] 0, 66 0, 82 0, 76 0, 64

δ(100 GHz) [µm] 0, 21 0, 26 0, 24 0, 2

Parametar δ je dubina prodiranja data sa:

δ = 1√
πµσf

, (184)

gde su σ provodnost materijala, µ permeabilnost materijala i f radna učestanost.
Provodnost i dubina prodiranja tipičnih provodnika u integrisanoj tehnologiji dati su
u tabeli 4. Jednačina (183) približno važi i za pravougaone i trapezoidne provodnike.
Provodnici u svim integrisanm tehnologijama imaju jedan od pomenuta dva oblika.
Povećanjem radne učestanosti signala, smanjuje se efektivna površina poprečnog
preseka provodnika u kome postoji struja. Pošto je podužna otpornost obrnuto
proporcionalna toj površini, ona se povećava sa povećanjem radne učestanosti.

Debljina debelih metalnih slojeva u poluprovodničkoj tehnologiji kreće se od
1, 5 µm do 3, 5 µm. Na osnovu proračuna u tabeli 4, možemo zaključiti da je povr-
šinski efekat izražen u kolima koja rade na učestanostima većim od 10 GHz.

4.2.3 Efekat blizine

Pojava da vremenski promenjiva struja u jednom provodniku utiče na raspo-
delu struje u drugom (dovoljno bliskom) naziva se efekat blizine. Na slikama 86
i 87 prikazana je gustina struje u bakarnom provodniku pravougaonog poprečnog
preseka širine w = 6 µm i debljine d = 3 µm, u slučajevima kada je provodnik u
slobodnom prostoru i na visini od h = 9, 16 µm iznad beskonačne mase (mikrostrip
vod). Raspodela struje u slučaju provodnika u slobodnom prostoru je vertikalno
i horizontalno simetrična, dok je u slučaju mikrostrip trake voda samo vertikalno
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funkcije višeg reda, kao što je WIPL-D, mogu tačno izračunati uticaj skin i efekta
blizine, bez potrebe za potpodelom provodnika [39, 40].

Raspodela struje u pravouganonim provodnicima se ne može dobiti analitičkim
putem, već je potrebno upotrebiti numeričke metode [41, 42]. Na slikama 8 i 9
prikazana je gustina struje u provodniku pravougaonog poprečnog preseka širine
w = 6 µm i debljine d = 3 µm, u slučajevima kada je provodnik u slobodnom pro-
storu i na visini od 9.16 µm iznad beskonačne mase (mikrostrip vod). Raspodela
struje u slučaju provodnika u slobodnom prostoru je vertikalno i horizontalno si-
metrična, dok je u slučaju mikrostrip trake voda samo vertikalno simetrična usled
efekta blizine beskonačne mase. Može se uočiti da je za tipične dimenzije provodnika
u integrisanim kolima skin efekat na učestanosti od 1 GHz gotovo zanemarljiv, dok
je na učestanosti od 10 GHz izražen.

f = 1 GHz f = 5 GHz f = 10 GHz f = 50 GHz f = 100 GHz

Slika 8: Skin efekat u pravougaonom provodniku u slobodnom prostoru
w = 6 µm, d = 3 µm.

f = 1 GHz f = 5 GHz f = 10 GHz f = 50 GHz f = 100 GHz

Slika 9: Skin i efekat blizine u mikrostrip traci voda w = 6 µm, d = 3 µm,
h = 9.16 µm .

Skin efekat je gotovo zanemarljiv na učestanosti od 1 GHz pošto je dubina pro-
diranja δ (≈ 2 µm za Cu) manja od polovine debljine provodnika, dok je na 10 GHz
δ ≈ 2 µm/

√
10 ≈ 630 nm. Kritična učestanost na kojoj se dubina prodiranja izjed-

nači sa polovinom debljine provodnika kružnog poprečnog preseka δ = d/2 je:

fsc = 4
πµσd2 . (8)

Izraz (8) striktno važi samo za provodnike kružnog poprečnog preseka, ali se može
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provodnicima pravouganogo poprečnog preseka. Tačniji izrazi za opseg učestanosti
prelaznog režima su dati u literaturi [43]. Učestanost na kojoj počinje prelazni režim
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Slika 86: Skin efekat u pravougaonom provodniku u slobodnom prostoru
w = 6 µm, d = 3 µm [76].

BEOL naprednih CMOS/BiCMOS procesa
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Slika 87: Skin i efekat blizine u mikrostrip traci voda w = 6 µm, d = 3 µm,
h = 9, 16 µm [76].

simetrična usled efekta blizine beskonačne mase [76]. Najbolji način da se uključi
uticaj pomenutih efekata, kao i efekat parazitne induktivnosti i efekat zračenja jeste
elektromagnetska simulacija.

4.2.4 Elektromagnetska analiza

Elektromagnetska simulacija predstavlja postupak numeričkog rešavanja Mak-
svelovih jednačina u datom ograničenom ili otvorenom prostoru. Ulazni podaci su
pobuda, geometrija nekog sistema i informacija o materijalima od kojih je taj sistem
sačinjen. Primera radi, pasivne strukture u pojačavaču snage mogu se opisati GD-
SII (Graphic Database System) fajlom (koji u sebi sadrži informaciju o geometriji
sistema) i tehnološkim fajlom koji opisuje tehnološki stek (provodnost provodnika,
debljinu provodnika, debljinu dielektrika, permitivnost dielektrika, itd.). Primer
tehnološkog steka za 130 nm CMOS tehnologiju prikazan je na slici 88. Detaljne
osobine korišćenih materijala zaštićene su ugovorom i ne mogu biti javno iznesene.
Izlazni podaci su često u obliku matrice rasejanja, koja se može naknadno učitati
u standardni simulator električnih kola. Na taj način se simuliraju aktivne kompo-
nente (modeli su obezbeđeni od strane proizvođača) zajedno sa uticajem pasivnih
struktura, a dobijeni rezultati su obično u dobroj korelaciji sa rezultatima merenja.

Elektromagnetske simulatore možemo podeliti u dve kategorije: one koji rešavaju
Maksvelove jednačine u diferencijalnom i one koji rešavaju Maksvelove jednačine u
integralnom obliku [111]. U prvu kategoriju spadaju metod konačnih elemenata i
metod konačnih razlika u frekvencijskom i vremenskom domenu [112]. Rezultati
simulacija su veoma tačni, ali je vreme izvršavanja prilično dugo, a zahtevani har-
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Slika 88: Poprečni presek 130 nm CMOS tehnologije.

dverski resursi (procesorska snaga i memorija) značajni. Razlog tome je što elektro-
magnetsko polje mora biti određeno u provodnicima i dielektricima. Nasuprot tome,
neke metode zasnovane na Maksvelovim jednačinama u integralnom obliku određuju
rasporedelu struja samo na površima različitih domena. Kao posledica, dobija se
mnogo jednostavniji numerički problem koji je moguće rešiti u kraćem vremenskom
periodu [113]. Nasuprot tome, taj metod je primenljiv jedino za planarne strukture
i obično se rešenja traže samo u frekvencijskom domenu. Elektromagnetski simu-
latori tog tipa nazivaju se 2.5D. Potrebno je naglasiti da su integrisane tehnologije
pretežno planarne, pa se zbog toga elektromagnetski simulatori koji rešavaju Mak-
svelove jednačine u integralnom obliku široko primenjuju za modelovanje različitih
pasivnih struktura na čipu. Neki od najpoznatijih komercijalno dostupnih planarnih
elektromagnetskih simulatora su:

• Momentum kompanije Keysight Technologies [114]: koristi metod momenata
u otvorenom prostoru;
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• Sonnet kompanije Sonnet Software [115]: koristi metod momenata u zatvore-
nom prostoru; i

• EMX kompanije Integrand [116]: koristi Fast Multipole Method.

Za potrebe modelovanja vodova pojačavača snage korišćen je programski paket Mo-
mentum. Dobijeni parametri rasejanja pojačavača snage prikazani su na slikama
89-91. Rezonantne učestanosti pomerene su ka nižim učestanostima, jer elek-
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Slika 89: Simulirani rezultati za parametar S11 primenom različitih metoda
modelovanja vodova.

tromagnetske simulacije uključuju uticaj parazitnih kalemova. Takođe, pojačanje
je nešto manje zbog frekvencijski zavisne otpornosti (površinski efekat) i efekata
zračenja.

4.3 Rezultati merenja projektovanog pojačavača snage

Karakterizacija pojačavača snage izvršena je direktno na stopicama integrisanog
kola u laboratoriji za mikroelektroniku, elektrotehničke materijale i CAD Fakul-
teta tehničkih nauka u Novom Sadu, na Katedri za elektroniku. Prilikom merenja,
korišćena je sledeća oprema:

• merna stanica SUSS PM5 Analytical Probe System (slika 92);

• vektorski analizator mreže Agilent N5230A (slika 93);

• RF GSG sonde Cascade Microtech Infinity (slika 94);

89



Primer projektovanja pojačavača snage sa drejn-gejt povratnom spregom

5 6 7 8 9 10

f [GHz]

0

2

4

6

8

10
S

21
[d

B
]

EM simulacija

RC ekstrakcija

Slika 90: Simulirani rezultati za parametar S21 primenom različitih metoda
modelovanja vodova.
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Slika 91: Simulirani rezultati za parametar S22 primenom različitih metoda
modelovanja vodova.

• DC sonda u GPG konfiguraciji (slika 95);

• izvor napajanja Agilent 6626A.

Postavka za merenje parametara pojačavača snage pokazana je na slici 96. Inte-
grisano kolo fiksira se vakuum pumpom na postolje merne stanice PM5 za potrebe
merenja. Radiofrekvencijske i jednosmerne sonde postavljaju se na stopice pojača-
vača, uz pomoć mikroskopa koji predstavlja sastavni deo merne stanice. Pre početka
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Slika 92: Merna stanica SUSS PM5 Analytical Probe System.

Slika 93: Vektorski analizator mreže Agilent N5230A.

merenja, potrebno je kalibrisati vektorski analizator mreža upotrebom kalibracionog
supstrata, tako da pristupna ravan bude definisana na izlazima RF sondi.

Merenje S-parametara izvršeno je na opsegu učestanosti od 6 do 9 GHz, sa
snagom ulaznog signala od -20 dBm. Dobijeni rezultati prikazani su na slikama 97-
99, kao i rezultati simulacija radi lakšeg poređenja očekivanih i dobijenih vrednosti.
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Slika 94: RF GSG sonde Cascade Microtech Infinity.

Slika 95: DC sonda u GPG konfiguraciji.

Moduli koeficijenata refleksije na ulaznom i izlaznom pristupu (S11 i S22 ) manji su
od -8,5 i -9,5 dB, redom u celom opsegu učestanosti od interesa. Srednja vrednost
pojačanja snage je oko 9,6 dB.

Potrebno je naglasiti da rezultati merenja zavise od kvaliteta ostvarenog kontakta
između vrhova sondi i stopica integrisanog kola. Razmak između pristupa pojača-
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Slika 96: Postavka za karakterizaciju pojačavača snage.
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Slika 97: Popeđenje merenih i simuliranih rezultata za parametar S11.

vača je 100 µm, a za potrebe merenja bile su dostupne jedino sonde sa razmakom
iglica od 150 µm. Dimenzije stopica dovoljno su velike, tako da su se merenja mogla
izvršiti, ali ipak kvalitet ostvarenog kontakta ostaje nejasan. Takođe, sonde su vrlo
osetljive, i u slučaju neopreznog rukovanja lako dolazi do lomljenja vrhova, posle
čega su potpuno neupotrebljive. Usled mehaničkog kontakta, prilikom karakteriza-
cije, stopice se deformišu i unose dodatne i nepredvidive parazitne efekte. Posebno
su osetljivi RF pristupi, koji se obično sastoje samo od jednog metalnog sloja, pa se
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Slika 98: Poređenje merenih i simuliranih rezultata za parametar S21.
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Slika 99: Poređenje merenih i simuliranih rezultata za parametar S22.

dešava da sonda probije stopicu i završi duboko u oksidu integrisanog kola. Ovo bi
mogao biti jedan od razloga za blago odstupanje rezultata merenja od očekivanih
rezultata simulacija.

Na osnovu dobijenih S-parametara proračunati su parametri stabilnosti pojača-
vača snage. Kolo nije bezuslovno stabilno u opštem slučaju. Bezuslovna stabilnost
može se postići dodavanjem rednog otpornika od 7 Ω na ulazni i izlazni pristup. Do-
bijeni rezultati prikazani su na slikama 100 i 101. Pošto pojačavač nije predviđen za
rad sa proizvoljnim, već dobro definisanim 50 Ω ulaznim i izalaznim opterećenjem,
dodatna redna otpornost za stabilizaciju nije potrebna.

Linearnost pojačavača karakterisana je tačkom jednodecibelske kompresije poja-
čanja snage, P1dB. Parametar je meren u opsegu učestanosti od 6 GHz do 9 GHz.
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Slika 100: Poređenje merenih i simuliranih rezultata za parametar K.
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Slika 101: Poređenje merenih i simuliranih rezultata za parametar ∆.

Snaga ulaznog signala povećavana je u koracima od 1dB, u opsegu od -20 dBm do
5 dBm. Rezultati simulacija i merenja prikazani su na slici 102. Dobijena izlazna
snaga P1dB u opsegu je od 6,5 dBm do 8 dBm.

Efikasnost pojačavača snage može se izraziti preko parametra PAE definisanog
sa:

PAE = Pout − Pin

PDC
. (185)

Rezultati simulacija i merenja parametra PAE za izlaznu snagu koja odgovara 1 dB
kompresiji pojačanja prikazani su na slici 103. Efikasnost se kreće u opsegu od 15%
do 23%.

Cilj predložene topologije je poboljšanje izlaznog konjugovano-kompleksnog pri-
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Slika 102: Poređenje merenih i simuliranih rezultata za parametar OP1dB.
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Slika 103: Poređenje merenih i simuliranih rezultata za parametar PAE.

lagođenja sa, istovremeno, minimalnim uticajem na maksimalnu izlaznu snagu i
efikasnost. Dobijeni rezultati mogu se uporediti sa UWB pojačavačima snage pri-
lagođenim po snazi pri velikim signalima [117] i konjugovano prilagođenim pojača-
vačem bez upotrebe povratne sprege [118] na izlaznom pristupu (tabela 5). Kao
što se može videti, predloženi pojačavač sa drejn-gejt povratnom spregom ima isti
koeficijent refleksije na izlaznom pristupu kao i konjugovano prilagođen pojačavač,
ali pri tom ostvaruje daleko bolju efikasnost. Sa druge strane, efikasnost je uvek
manja u odnosu na pojačavač prilagođen po snazi pri velikim signalima na izlaznom
pristupu, zbog dodatnih gubitaka u mreži povratne sprege.
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Tabela 5: Poređenje rezultata merenja projektovanog
pojačavača sa podacima iz literature.

Parametar [117] [118] [119]1

BW [GHz] 2, 6− 5, 4 3, 1− 4, 8 6− 9

S11 [dB] < −5 < −10 < −8, 5

S22 [dB] < −6 < −10 < −9, 5

S21 [dB] 15 20 8

PDC [mW] 25 − 24

OP1dB [dBm] 11, 4 2, 57 7

PAEMAX [%] 34 5, 8 23, 2

Površina [mm2] 1, 65 1, 52 0, 85
1 Pojačavač snage sa drejn-gejt povratnom spregom prikazan
u ovoj disertaciji.
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5 Zaključak

U prvom, uvodnom poglavlju disertacije ukratko su opisani pojačavači snage i
njihova uloga u savremenim komunikacionim sistemima. Kao odgovor na potrebu
za brzim i efikasnim prenosom podataka, razvijene su kompleksne digitalne modu-
lacije sa poboljšanom spektralnom efikasnošću. Važna osobina tako modulisanih
signala jeste povećanje odnosa srednje i vršne snage, što posledično dovodi do za-
hteva za upotrebom linearnih pojačavača snage, najčešće polarisanih za rad u klasi
A. Komunikacioni sistemi često se projektuju tako da mogu da podrže više različitih
standarda ili više različitih opsega u okviru jednog standarda, pa zbog toga moraju
da budu širokopojasni.

U drugom poglavlju dat je pregled različitih vrsta prilagođenja i navedene su
neke od najvažnijih osobina za svaku od njih. Mreže za prilagođenje su osnovni
elementi, koji se koriste da bi se ostvario odgovarajući tip prilagođenja, pa su zbog
toga, kao i radi kompletnosti izlaganja, navedene najznačajnije topologije, njihova
ograničenja i osobine. U nastavku su opisane metodologije projektovanja pojačavača
za mali i veliki signal i pokazano je da standardni pojačavač snage sa zajedničkim
sorsom ne može biti istovremeno konjugovano-kompleksno prilagođen i prilagođen
po snazi na izlaznom pristupu. Glavni doprinos disertacije jeste prevazilaženje ovog
ograničenja upotrebom različitih topologija.

Treće poglavlje počinje opisom značaja istovremenog prilagođenja po snazi i
konjugovano-kompleksnog prilagođenja na izlaznom pristupu pojačavča. Navedene
tvrdnje potkrepljene su praktičnim primerima komercijalno dostupnog pojačavača
snage i filtra propusnika opsega učestanosti. Prvo predloženo rešenje je pojačavač
snage sa dodatnim otpornikom u drejnu. Topologija je jednostavna za implementa-
ciju i pogodna za primenu u velikom broju praktičnih slučajeva, a njen nedostatak je
trošak oko polovine snage (dostupne na izlazu tranzistora) na dodatnom otporniku
u drejnu. Kako bi se poboljšala efikasnost, predložena je druga topologija, zasno-
vana na drejn-gejt povratnoj sprezi. Povratna sprega omogućava upotrebu mnogo
većeg otpornika, čime se znatno smanjuje disipacija snage na njemu. Razvijena
je potpuno nova metodologija projektovanja, bazirana na analitičkom i grafičkom
pristupu. Verifikacija prikazane metodologije urađena je projektovanjem širokopo-
jasnog pojačavača snage sa drejn-gejt povratnom spregom konjugovano-kompleksno
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prilagođenog i prilagođenog po snazi na izlaznom pristupu u 130 nm UMC RFC-
MOS procesu. Dat je prikaz rezultata simulacije i rezultata merenja parametara
fabrikovanog pojačavača, koji potvrđuju validnost razvijene teorije.

Metodologija projektovanja integrisanih kola na visokim učestanostima nije u
potpunosti podržana standardnim softverskim alatima. Ekstrakcija parazitnih ele-
menata fizičke realizacije obično je zasnovana na ekvivalentnoj RC mreži. Efekti
poput zračenja, blizine, nagomilavanja naelektrisanja na ivicama provodnika, fre-
kvencijske zavisnosti otpornosti, kao i efekti induktivnog ponašanja provodnika,
nisu uzeti u obzir prilikom modelovanja parazitnih elemenata. Supstrat CMOS in-
tegrisanog kola smatra se idealno provodnim i koncentrisanim u jednoj tački, čime se
zanemaruju gubici u supstratu kao posledica indukovanog električnog i magnetskog
polja. Nedostatak softverskog integrisanog razvojnog okruženja za podršku projek-
tovanja visokofrekvencijskih integrisanih kola može se rešiti primenom više različitih
postojećih alata. Kolo je potrebno podeliti na vodove i komponente sa koncentrisa-
nim parametrima. Vodovi se projektuju upotrebom elektromagnetskih simulatora.
Početne vrednosti parametara voda obično se određuju na osnovu poprečnog pre-
seka voda, jer je simulacija u tom slučaju dosta brža i moguće je izvršiti veliki broj
iteracija u kratkom vremenskom periodu. Sa druge strane, punotalasni elektromag-
netski simulator koristi se u završnoj fazi dizajna za fino podešavanje dimenzija
vodova. Precizni skalabilni modeli obično su obezbeđeni od strane proizvođača za
komponente sa koncentrisanim parametrima, kao što su tranzistori, otpornici, kon-
denzatori i kalemovi. Dodatni parazitni elementi nastaju kao posledica lokalnog
povezivanja i mogu se modelovati upotrebom alata za ekstrakciju RC mreže.

Naredni korak u istraživanju bio bi ispitivanje mogućnosti primene reaktivne
povratne sprege za postizanje istovremeno konjugovano-kompleksnog prilagođenja
i prilagođenja po snazi na izlaznom pristupu, kao i razvoj algoritma za sintezu
povratne sprege i mreža za prilagođenje, na osnovu postavljenih zahteva za per-
formanse širokopojasnog pojačavača snage. Na taj način bi se dodatno smanjila
disipacija snage u mreži povratne sprege i poboljšala efikasnost pojačavača. Ipak,
treba imati u vidu da reaktivne komponente u integrisanoj tehnologiji imaju konačan
faktor dobrote, tako da se gubici ne mogu u potpunosti eliminisati.
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