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ВВЕДЕНИЕ 

Общая характеристика диссертации 

Актуальность диссертации. Расширение динамического диапазона 

радиоприемного устройства было и остается актуальной задачей. В основе 

современной радиоэлектронной аппаратуры лежат интегральные микросхемы. 

Совершенствование технологии производства и методов их проектирования дало 

возможность реализовать на практике концепцию «Система на кристалле» (SoC). 

Однако кроме очевидных преимуществ (уменьшение номенклатуры элементов, 

составляющих аппаратуру), это привело к сложностям в обеспечении требуемого 

динамического диапазона: объединение на одной низкоомной кремниевой 

подложке (~30 Ом/см) аналоговых и цифровых блоков привело к необходимости 

защиты первых от  шума переключения вторых. Этим обуславливается то, что 

входы современных интегральных радиоприемников выполнены симметричными 

и предъявляются повышенные требования к динамическому диапазону входных 

блоков: МШУ и первого смесителя. Таким образом, задача расширения 

динамического диапазона входных блоков интегральных приемников становится 

все более актуальной.  

На практике расширение динамического диапазона достигается за счет 

существенного увеличения линейности при относительно малом росте 

собственных шумов устройства. При проектировании блоков интегральных 

микросхем  наибольшее распространение получили два метода увеличения 

линейности: отрицательная обратная связь и компенсация нелинейных 

искажений. Обзор литературы показал, что существенного прогресса за последние 

15 лет в этих методах не произошло. 

На рис. 1 представлена структурная схема «со связью вперед»,  

запатентованная Блэком в 1934 году и используемая в выходных усилителях 

мощности для компенсации нелинейных искажений основного усилителя. На 

рис.1: β — аттенюатор; x(t) — полезный входной сигнал; К1 и К2 — 

коэффициенты передачи основного усилителя и усилителя ошибки 
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соответственно; Δ — нелинейные искажения, вносимые основным усилителем. 

При выполнении условий компенсации 𝛽 = 1 𝐾1⁄ , 𝐾2 = 𝐾1  и коэффициенты 

передачи сумматоров равны 1, нелинейные искажения основного усилителя на 

выходе структурной схемы будут подавлены. Искажениями, вносимыми 

усилителем ошибки, можно пренебречь, поскольку при выполнении условий 

компенсации на его входе будут действовать только нелинейные искажения 

основного усилителя, амплитуда которых гораздо меньше амплитуды полезного 

сигнала x(t). В данной структурной схеме важен подход к компенсации: нет 

необходимости оценивать величину нелинейных искажений Δ (в отличии от 

метода компенсации), достаточно знать значение коэффициента передачи 

основного усилителя. 

 

Рис. 1 Структурная схема «со связью вперед» 

  

Представим коэффициент передачи основного усилителя как сумму: 

𝐾1 = 𝐾0 + 𝛥𝐾. 

Здесь К0 — номинальный коэффициент передачи, ΔК — отклонение, 

вызванное самыми разными факторами (старение активных элементов, изменение 

напряжения питания, нелинейные искажения и т. п.). При выполнении условий 

компенсации 𝛽 = 1 𝐾0⁄ , 𝐾2 = 𝐾0 и, если коэффициенты передачи аттенюатора и 

сумматоров слабо изменяются под действием этих факторов (что выполняется на 
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практике), то на выходе структурной схемы ΔК будет подавлено. Для 

компенсации отклонений коэффициента передачи основного усилителя 

достаточно знать каким он должен быть. Общий коэффициент передачи 

структурной схемы, приведенной на рис. 1, обладает нулевой 

чувствительностью к изменениям коэффициента передачи основного 

усилителя. Заметим, что необходимый эффект достигается без учета физических 

свойств элементов, составляющих структурную схему, а определяется связями 

между ними и условиями компенсации.   

Такой же поход был использован несколькими группами исследователей 

для синтеза высокостабильных устройств. Структурные схемы, в которых 

используется рассмотренный подход к компенсации, получили название 

«структурных схем с нулевой чувствительностью» (Богатырев Е.А., Гребенко 

Ю.А., Богданович Б.М.) или «двухканальные структурные схемы с аддитивной 

коррекцией методической погрешности» (Волгин Л.И.). Метод синтеза 

структурных схем с нулевой чувствительностью к изменениям коэффициента 

передачи основного усилителя называется структурным методом. В отличии от 

метода компенсации на выходе структурной схемы (рис. 1) подавляются все 

нелинейные компоненты, формируемые основным усилителем, т.е. потенциально 

структурный метод более эффективен.  

 Степень разработанности темы исследования. Впервые структурный 

метод был предложен для уменьшения методической погрешности измерений 

[Туз Ю.М., Волгин Л.И.]. Богатыреву Е. А. на основе предложенного им метода 

синтеза удалось получить структурную схему «со связью вперед». Им же, 

совместно с Гребенко Ю. А., обосновано существование двух типов структурных 

схем с нулевой чувствительностью: самокомпенсацией и взаимокомпенсацией. В 

совместной работе Б.М. Богдановича и Л.С. Бачило выведены условия 

существования нулевой чувствительности. Исаковичем Н.Н. обоснована 

возможность синтеза перемножителей частоты на основе структурных схем с 

нулевой чувствительностью. Опыт реализации структурных схем получен при 
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проектировании операционных усилителей [Крутчинский С.Г.] и гибридных 

микросхем на микрополосковых линиях связи [Kenington P.B.].  

Зарубежные авторы сосредоточились на изучении структурной схемы со 

связью вперед. Для это были изучены вопросы применения цепей, 

выравнивающих времена задержек в каналах передачи полезного сигнала и 

компенсации. Получено множество патентов на алгоритмы коррекции задержек. 

Выравнивание времен задержек позволяет расширить полосу частот, где 

обеспечивается подавление нелинейных искажений на заданную величину.  

В диссертации, в отличие от других исследований, структурный метод 

применяется для увеличения динамического диапазона интегральных МШУ и 

активных смесителей.  

В диссертации, в отличие от традиционного подхода к реализации 

структурных схем с нулевой чувствительностью, предложен метод реализации на 

основе базовых элементов в виде простейших каскадов. Это позволяет получать 

схемы интегральных МШУ и активных смесителей, сопоставимыми по комплексу 

характеристик с лучшими схемами на основе метода компенсации и с 

отрицательной обратной связью.  

Цель диссертации. Цель диссертационной работы - расширение 

динамического диапазона (ДД) входных каскадов приемников  и оценка 

эффективности структурного метода увеличения линейности при разработке 

входных интегральных МШУ и смесителей. 

Достижение данной цели предусматривает решение следующих основных 

задач: 

1. исследование принципов построения МШУ и смесителей с широким 

динамическим диапазоном с целью выбора схем базовых элементов;  

2. систематизация схемотехнических решений для формирования 

библиотек интегральных сумматоров и базовых элементов; 

3. разработка метода реализации структурных схем с нулевой 

чувствительностью усилителей и смесителей на основе базового элемента типа 
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простейший каскад; 

4. сравнительный анализ параметров схем МШУ и смесителей как 

способ оценки эффективности структурного метода увеличения линейности (при 

расширении динамического диапазона в блоках МШУ и смесителей). 

Методы исследования. Для решения поставленных задач использовались 

методы теории цепей и сигналов, общей теории радиосвязи, компьютерного 

моделирования, многокритериального выбора. 

 

Научная новизна работы. В диссертации получены следующие новые 

научные результаты: 

1. предложен метод реализации структурных схем с нулевой 

чувствительностью на основе базового элемента в виде простейшего каскада, 

позволяющий по сравнению с традиционным подходом получать при реализации 

известных структурных схем новые простые принципиальные электрические 

схемы МШУ и смесителей; 

2. приведены новые схемные решения МШУ, полученные в результате 

использования предложенного метода реализации структурных схем с нулевой  

чувствительностью, отличающиеся от известных тем, что кроме расширенного 

динамического диапазона обладают пониженной чувствительностью к 

изменениям условий внешней среды;  

3. приведены новые схемные решения смесителей на основе ячейки 

Джильберта, полученные в результате реализации структурных схем с нулевой  

чувствительностью, отличающиеся от известных тем, что кроме расширенного 

динамического диапазона обладают пониженной чувствительностью к 

изменениям условий внешней среды. 

 

Обоснованность и достоверность научных положений и выводов, 

сформулированных в диссертации, подтверждаются использованием принятых 

теоретических методов, применением программных продуктов  сквозного 
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моделирования интегральных схем, использованием стандартных библиотек для 

технологии SiGe БиКМОП с экспериментально проверенными  результатами 

моделирования. 

Теоретическая значимость работы. Разработан метод реализации 

структурных схем с нулевой чувствительностью на основе базовых элементов в 

виде простейших каскадов. В основе метода лежат сформированные библиотеки 

базовых элементов и сумматоров. Метод позволяет получать простые 

электрические схемы усилителей и смесителей, обладающие расширенным 

динамическим диапазоном. 

Практическая ценность работы. Практические результаты рекомендуются 

к использованию при разработке новых блоков интегральных усилителей и 

смесителей. Полученные оценки увеличения линейности и тока потребления при 

объединении блока в структурную схему позволяют разработчику заранее знать 

выигрыш и потери при применении структурного метода.  

Результаты диссертационной работы вошли в ОКР «Дюйм» и «Смеситель-

1Пр», выполненные в отделении СВЧ АО «НИИМА «Прогресс». К серийному 

производству рекомендованы: 

 СБИС К5200МХ014 -  схема приемопередающего тракта локальной 

навигационной системы; 

 СБИС 1327НС015 - преобразователь частоты УВЧ - диапазона со 

встроенным синтезатором. 

Апробация диссертации. Материалы диссертации обсуждались: 

 на четырех международных научно-технических конференциях 

студентов и аспирантов "РАДИОЭЛЕКТРОНИКА, ЭЛЕКТРОТЕХНИКА И 

ЭНЕРГЕТИКА", проходивших в 2008 - 2011 годах (МЭИ, г. Москва);  

 на 65, 66 и 71-й научных сессиях Международных конференций, 

посвященных Дню радио (РНТОРЭС им. А.С. Попова, г. Москва);  

 на XIII научно-технической конференция «Электроника, микро- и 

наноэлектроника», проходившей в 2011 году в г. Суздаль; 
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 на юбилейной научно-технической конференции, посвященной 70-

летию ФГУП «НПП «Исток» «СВЧ-ЭЛЕКТРОНИКА. 70 ЛЕТ РАЗВИТИЯ», 

проходившей в 2013 году на «НПП «Исток» (г. Фрязино); 

 на XII Всероссийской научно-технической конференции 

«Твердотельная электроника. Сложные функциональные блоки РЭА», 

проходившей в 2013 году на «НПП «Пульсар» (г. Москва); 

 на 26-й Международной Крымской конференции «СВЧ-техника и 

телекоммуникационные технологии», проведенной в 2016 году в СевГУ 

(г. Севастополь). 

Публикации. По теме диссертации опубликовано 15 печатных работ, из 

них: три статьи в журналах, рекомендованных ВАК; 12 в сборниках материалов  

научно-технических конференций; 4 патента. 

Структура и объем диссертации. Диссертация состоит из введения, пяти 

разделов, заключения и восьми приложений общим объемом 260 страниц в двух 

томах. Основная часть диссертации содержит 151 страниц текста, 69 рисунков и 

28 таблиц. Список литературы состоит из 96 наименований. 

 

Положения, выносимые на защиту. 

1. Использование при реализации структурных схем с нулевой 

чувствительностью базового элемента в виде простейшего каскада позволяет 

получать схемы МШУ и активных смесителей, существенно более простые  

относительно схем, в основе которых лежит базовый элемент в виде 

функционального блока. 

2. В исследованных схемах МШУ с широкополосным согласованием по 

входу осуществляется самокомпенсация нелинейных искажений транзистора, 

подключенного к источнику сигнала. Это позволяет расширить  динамический 

диапазон на 4 … 6 и 2 … 4 дБ у схем на МОП- и биполярных транзисторах, 

соответственно. В исследованном диапазоне частот схемы на МОП-транзисторах 

превосходят схемы на биполярном транзисторах по величине динамического 
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диапазона на 15 … 20 дБ. 

3. Расширение динамического диапазона входных блоков приемника 

возможно за счет их построения по структурным схемам с нулевой 

чувствительностью. Сами структурные схемы получают в процессе синтеза 

устройств с низкой чувствительностью к отклонениям коэффициента передачи 

основного базового элемента. Расширение динамического диапазона достигается 

ценой роста тока потребления пропорционально количеству используемых 

базовых элементов.  

 

Диссертационная работа соответствует паспорту специальности 05.12.04 – 

Радиотехника, в том числе системы и устройства телевидения по пунктам: 

3 - разработка устройств генерирования, усиления, преобразования 

радиосигналов в радиосредствах различного назначения; 

8 - создание теории синтеза и анализа, а также методов моделирования 

радиоэлектронных устройств; 

10 - разработка радиотехнических устройств для использования их в 

промышленности, биологии, медицине, метрологии и др. 
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РАЗДЕЛ 1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ ИССЛЕДОВАНИЯ 

1.1 Методы расширения динамического диапазона 

Динамический диапазон (ДД) определяют как отношение верхней и нижней 

границ мощности полезного сигнала [35]. Нижняя граница характеризует 

собственные шумы устройства, верхняя – уровень нелинейных искажений на 

выходе устройства. В современных программных пакетах сквозного 

проектирования (ADS, CADENCE) верхняя граница динамического диапазона 

характеризуется двумя параметрами: точкой компрессии (CP1дБ) и точкой 

интермодуляционных искажений третьего порядка (IP3) [35]. Первый параметр — 

это верхняя граница линейности амплитудной характеристики электронного 

усилителя (ГОСТ 23221-78), которая оценивается при подаче на вход 

однотонового сигнала. Для оценки IP3 на вход устройства подается линейная 

сумма двух гармонических сигналов, равных по амплитуде и близких по частоте. 

При увеличении мощности входного сигнала мощность интермодуляционных 

гармоник третьего порядка на выходе растет по кубическому закону, а мощность 

основных гармоник увеличивается линейно [35]. Гипотетическая точка, где 

мощности интермодуляционных и основных гармоник станут равны, называется 

IP3. С помощью параметра CP1дБ принято характеризовать усилители. Второй 

параметр широко используется для определения линейных свойств смесителей [6]. 

Многолетний опыт работы с двумя пакетами сквозного проектирования (ADS, 

CADENCE) показал, что не всегда удается получить сходимость при расчете IP3  

смесителей. В данной работе верхней границей динамического диапазона будем 

считать входную точку компрессии CP1дБ. 

На практике расширение динамического диапазона достигается за счет 

существенного увеличения линейности при относительно малом росте 

собственных шумов устройства. На рис. 1.1 представлены методы повышения 

линейности [15], которые можно разделить на две группы: схемотехнические и 

системотехнические. При использовании системотехнических методов задача 
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повышения линейности устройств решается на уровне структурной схемы без 

учета физической природы элементов, составляющих структурную схему. В 

схемотехнических методах оперируют моделями, основанными на физических 

свойствах элементов. 

 

 

Рис. 1.1 Методы повышения верхней границы ДД 

 

При построении интегральных малошумящих усилителей наибольшее 

распространение получили следующие методы увеличения линейности [4]: 

компенсация нелинейных искажений, линейная отрицательная обратная связь 

(ЛООС) и оптимизация по постоянному току. В вопросе использования приборов 

с повышенной линейностью проходной характеристики ограничением выступают 

частотные свойства приборов. Методы «предыскажение входного сигнала», 

усиление при  «плавающем» питании, следящая  ЛООС и динамическая нагрузка, 
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оптимизация сопротивлений источника сигнала и нагрузки  нашли применение 

при построении усилителей мощности [70], в задаче получения требуемого ДД 

при максимизации коэффициента полезного действия. Специальные виды ЛООС 

[15] предполагают использование трансформатора в цепи обратной связи, что в 

большинстве случаев трудно реализовать в интегральных микросхемах.  

Систематический поиск был предложен авторами [45, 76] для генерации 

новых схем МШУ на двух МОП- транзисторах с широкополосным согласованием 

по входу. Оптимизация осуществлялась перебором всех возможных соединений 

двух транзисторов и ограниченного количества пассивных элементов. Исходное 

множество состояло из 192 схем, среди которых четыре новые схемы МШУ. 

Можно сказать, что поставленная авторами задача решена, и изучены все схемы 

МШУ с двумя активными элементами (не учитывая цепи задания рабочей точки). 

Структурный метод увеличения линейности был использован при 

разработке устройств на операционных усилителях [29] и на микрополосковых 

линиях связи [70]. Заявленное авторами [81] использование структурной схемы 

«со связью вперед» для построения интегрального смесителя оказалось 

некорректным – предложенная схема базируется на методе компенсации 

нелинейных искажений. Таким образом, структурный метод не нашел 

практического применения при построении интегральных МШУ и смесителей. 

 

1.2 Динамический диапазон современных интегральных МШУ 

На основе работ [4, 5] и статей, находящихся в свободном доступе, 

проиллюстрируем методы увеличения верхней границы ДД при проектировании 

современных интегральных МШУ. В табл. 1.1 представлены значения 

коэффициентов шума, точек компрессии и динамического диапазона ряда 

малошумящих усилителей. В таблице 1.1 приняты следующие обозначения: SiGe 

— кремний-германиевая биполярная технология; КМОП — комплементарная 

металл-окисел-полупроводниковая технология; КМП — нелинейные искажения 
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основного транзистора подавляются с помощью метода компенсации; ЛООС — 

линейная отрицательная обратная связь; НС — несимметричный входной сигнал; 

Дифф — дифференциальный входной сигнал. 

Расчетные соотношения ДД имеют вид: 

ДД = 10𝑙𝑔 (
𝑃𝑐.𝑚𝑎𝑥

𝑃𝑐.𝑚𝑖𝑛
), дБ;                                              (1.1) 

𝑃𝑐.𝑚𝑖𝑛 = 𝑃ш.ист.сигн ∗ КШ ∗ (С Ш⁄ );     𝑃𝑐.𝑚𝑎𝑥 = 𝐶𝑃1дБ. 

Здесь КШ — коэффициент шума (в разах); (С/Ш) — отношение сигнал-шум, для 

расчета ДД принято равным 10; Pс.min – минимальная мощность полезного сигнала 

на входе, требуемая для получения на выходе устройства заданного отношения 

сигнал-шум; Pс.max – максимальная мощность сигнала на входе, при которой 

уровень нелинейных искажений на выходе не превышает заданного порога; 

Рш.ист.сигн — мощность шума источника сигналов в полосе 10 МГц при наличии 

согласования по мощности между источником сигналов и устройством; CP1дБ — 

входная точка компрессии. Последний параметр в статьях приводится в 

относительных единицах дБм (мощность относительно 1 мВт [35]), поэтому при 

расчете ДД необходим пересчет этого параметра в абсолютные значения: 

СР1дБ = 10
(

𝐶𝑃1дБ[дБм]−30

10
)
,  Вт. 

 

Величины отношения сигнал-шум и полоса сигнала выбраны по аналогии с 

[31], где проводится анализ пропускной способности каналов передачи данных 

для сетей сотовой связи 4-го поколения. 

Рассчитаем мощность шума источника сигналов на входе устройства 

(Рш.ист.сигн), предполагая, что источник сигналов и устройство согласованы по 

мощности [20]. Пусть источник сигнала обладает выходным сопротивлением 

50 Ом и работает при температуре 290 К. На выходе не подключенного к 

устройству источника сигналов будет действовать шумовое напряжение со 

спектральной плотностью √|𝐸ш̇(𝑓)|
2

= √4𝑘𝑇𝑅 = 894,7 ∗ 10−12 В √Гц⁄ . 
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Таблица 1.1 

Параметры интегральных входных МШУ 

№ 

п/п 

Год 

публикации 

Диапазон 

частот, 

ГГц 

Коэффициент 

шума, дБ 

СР1дБ,  

дБм 

ДД
*
,  

дБ 

Технология/метод 

линеаризации/ тип 

входного сигнала 

1 2003 [91] 1 … 3 2 -10,3 81,68 SiGe/КМП/НС 

2 2004 [44] 0,15 … 2  2,4 -9,64 8,.94 КМОП/КМП/НС 

3 2005 [41] 0,1 … 1  1,65 12,36 104,93 КМОП/КМП/НС 

4 2006 [53] 0,1 … 1  2,95 11,36 102,39 КМОП/КМП/НС 

5 2006 [74] 0,1 … 1  1,2 -1,64 91,14 КМОП/КМП/НС 

6 2007 [39,40] 0,2 … 3,8  2,55 -12,34 79,09 КМОП/КМП/НС 

7 2007 [49] 2 … 13  3,8 -16,1 74,08 SiGe/ЛООС/НС 

8 2007 [79] 2 … 9,6 4,2 -16,5 73,28 КМОП/КМП/НС 

9 2007 [80] 1,2 … 11,9 4,8 -15,84 73,34 КМОП/КМП/НС 

10 2007 [82] 3 … 14  2,5 -26 65,48 SiGe/ЛООС/НС 

11 2008 [42] 0,2 … 5,2  3,5 -9,64 80,84 КМОП/КМП/НС 

12 2008 [46] 0,8 … 2,1 2,6 6,36 97,74 КМОП/КМП/НС 

13 2008 [59] 0,5 … 6  1,5 -44 48,48 SiGe/ЛООС/Дифф 

14 2008 [68] 1 … 2,4  3 0,86 91,84 КМОП/КМП/Дифф 

15 2009 [66] 0,5 … 1,2  3 -6,64 84,34 КМОП/КМП/НС 

16 2010 [95] 0,4 … 1,2 3 -9,64 81,34 КМОП/КМП/НС 

17 2011 [50] 0,002 … 

2,3 

1,7 -11,14 81,14 КМОП/КМП/Дифф 

18 2011 [69] 0,1 … 1  0,93 4,46 97,51 SiGe/ЛООС/НС 

19 2012 [83] 0,2 … 2,6  2,4 -12,64 78,94 КМОП/КМП/НС 

20 2012 [84] 0,1 … 1  2,5 -7,14 84,34 КМОП/КМП/НС 

21 2017 [1] 1 … 2  1,7 - 26 78,3 SiGe/ЛООС/НС 

*
Расчет ДД был проведен автором при значениях отношения «сигнал-шум», равным 10 и 

полосы частот 10 МГц. 

Мощность шума, действующая на входе согласованного с источником шума 

устройства, равна квадрату шумового напряжения, деленному на сопротивление 

50 Ом: 𝑃ш.антенны = [(447,4 ∗ 10−12)2] 50⁄ = 4 ∗ 10−21Вт/Гц. Следует обратить внимание 
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на то, что если выходное сопротивление источника сигналов и входное 

сопротивление устройства будут по 100 Ом, то величина мощности шума 

источника останется такой же: 𝑘𝑇 = 1,38 ∗ 10−23 ∗ 290 = 4 ∗ 10−21 Вт/Гц. Таким 

образом, мощность шума источника сигнала в полосе 10 МГц будет равна 

𝑃ш.ист.сигн. = 4 ∗ 10−14 Вт. 

Анализируя данные табл. 1.1, приходим к следующим выводам. 

1. По величине ДД все представленные в табл. 1.1 схемы можно 

разделить на три группы: компенсирующее воздействие формируется в цепи 

задания рабочей точки (варианты № 3, 4); схемы с самокомпенсацией нелинейных 

искажений [10] (№ 2, 6, 11, 12, 14, 15); остальные схемы, в которых увеличение 

линейности достигается за счет использования ЛООС (к примеру №18) или 

метода компенсации нелинейных искажений. 

2. Основная часть схем из второй группы (№ 6, 12, 14, 15) представляет 

собой  модификации двух схем (№ 2, 11) [45, 76]. 

3. В большинстве схем на вход поступает однополярный сигнал, а на 

выходе действует дифференциальный сигнал. 

4. Переход к меньшим проектным нормам позволяет расширить полосу, 

уменьшить потребление, но не приводит к уменьшению коэффициента шума. 

5. В наиболее актуальных работах авторы сосредоточили внимание на 

МШУ, обладающие широкополосным согласованием по входу. 

 

1.3 Динамический диапазон современных интегральных смесителей 

В табл. 1.2 представлены данные о динамическом диапазоне современных 

интегральных смесителей. 
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Таблица 1.2 

Параметры интегральных смесителей 

№ 

п/п 

Год 

публикации 

Диапазон 

частот, 

ГГц 

Коэффициент 

шума, дБ 

СР1дБ,  

дБм 

ДД,  

дБ 

Технология/метод 

линеаризации/ тип 

входного сигнала 

1 1997 [56] 1 … 2  6,5 0,36 87,84 SiGe/КМП/НС 

2 2004 [86] 0,1 … 1  9,8 -10 74,18 SiGe/КМП/Дифф 

3 2005 [66] 2 … 8  14 -18 61,98 SiGe/ЛООС/Дифф 

4 2006 [80] 1 … 6  18,6 4,66 80,04 SiGe/КМП/Дифф 

5 2007 [39] 0,1 … 3,85 11,5 -12,8 69,68 КМОП/КМП/Дифф 

6 2008 [42] 0,5 … 7  5 -12,64 76,34 КМОП/КМП/НС 

7 2009 [71] 2 … 2,7 8 -15,64 70,34 КМОП/КМП/НС 

8 2010 [62] 1 … 5,5 3,9 -10,5 79,58 КМОП/КМП/Дифф 

9 2014 [72] 1,1 … 3,1 14,4 -14,88 64,7 КМОП/КМП/НС 

На основе данных, представленных в табл. 1.2, можно сделать следующие 

выводы. 

1. Все схемы, параметры которых представлены в табл. 1.2, являются 

модификациями смесителя Джильберта (рис. 1.2, [56]). На сегодня это  наиболее 

распространенная схема смесителя в интегральном исполнении. 

2. Значения ДД смесителей ниже, чем величины ДД у интегральных 

МШУ минимум на 17 дБ (см. табл. 1.1) при относительно большей линейности и 

диапазоне рабочих частот. 

3. В работах № 5, 6 и 7 (см. табл. 1.2) функции смесителя совмещены с 

функциями малошумящего усилителя: величины коэффициентов преобразования 

составляют около 20 дБ. 

4. Входные преобразователи напряжение-ток в смесителях № 5, 6, 7, 8 

основаны на схемах МШУ, впервые предложенных в [45, 76] и [43]. 

Смеситель Джильберта относится к смесителям активного 

мультипликативного типа (рис.1.2, [35]). Традиционно на нижнюю пару 

транзисторов (VT5 и VT6, рис.1.2) подается полезный сигнал, на верхнюю 

четверку транзисторов (VT1 — VT4: «базовая ячейка Джильберта», 
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«транзисторный квартет») поступает сигнал гетеродина. Нижняя пара 

осуществляет преобразование входного напряжения полезного сигнала в ток, 

поступающий затем в транзисторы квартета. На практике используют сигнал 

гетеродина с амплитудой не менее 130 мВ и тогда транзисторы VT1 — VT4 

работают как ключи.  

 

Рис. 1.2 Электрическая схема смесителя Джильберта 

 

В работах, посвященных анализу интегрального смесителя Джильберта [28, 

30, 33, 57, 92], динамический диапазон определяется входным преобразователем 

«напряжение-ток». В [92] показано, что величина и форма сигнала гетеродина 

влияет на нижнюю границу ДД и слабо влияет на верхнюю границу. Стандартным 

подходом увеличения линейности по сигнальному входу является использование 

ООС (резистор RИ, рис. 1,2), что приводит к изменению наклона ВАХ 

дифференциального каскада на транзисторах VT5 и VT6. Это позволяет 
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увеличить линейность, но за счет увеличения шумов схемы. На высоких частотах 

вместо резистора обратной связи RИ возможно применение индуктивности [57]: 

импеданс индуктивности определяется как 𝑍инд=Rпотерь+j𝜔𝐿 , а спектральная 

плотность шума –  𝐸ш
2 (𝑓) = 4kTRпотерь.   

 

1.4 Структурный метод увеличения линейности 

Во второй половине 60-х годов прошлого века осуществлялся переход от 

ламповой к твердотельной электронике. Несовершенство технологических 

процессов того времени приводило к большому разбросу параметров активных 

элементов, что поставило вопрос об уменьшении чувствительности 

коэффициентов передачи  устройств к отклонениям характеристик элементов. 

Наиболее остро эта проблема касалась измерительной техники, и здесь, в качестве 

решения, были предложены структурные методы [19, 36]. Методы направлены на 

уменьшение методической погрешности преобразования сигналов в подсистемах 

путем введения структурной избыточности в систему [19]. В качестве 

математического аппарата используется теория чувствительности, что позволяет с 

единых позиций решать также проблему уменьшения степени влияния 

технологических погрешностей изготовления активных приборов на 

характеристики устройств. 

В настоящее время существует понятие структурный синтез [29], где за 

основу критериев качества могут быть приняты амплитудно-частотная 

характеристика [22], степень влияния технологических погрешностей 

изготовления активных приборов [29], вид передаточной функции [23] и т.д. В 

самом структурном синтезе выделяется направление построения устройств на 

идентичных звеньях (базовых элементах) [8, 22], что дает преимущество в виде 

низкой чувствительности к отклонениям параметров под действием разных 

факторов (старение, изменение условий внешней среды, технология 

изготовления). Нелинейность может трактоваться как отклонение коэффициента 
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усиления под действием входного сигнала [16]. Следовательно, возможно 

использование методов уменьшения чувствительности и для подавления 

нелинейных искажений. Поскольку методы предполагают введение разной  

степени избыточности в систему, то для решения этой задачи только один из них 

нашел применение на практике, а именно: двухканальные структурные схемы с 

аддитивной коррекцией методической погрешности [19]. В современной 

литературе [8, 10, 13, 22] структурные схемы такого типа стали именоваться как  

структурные схемы с нулевой чувствительностью (НУЧ). Таким образом, 

структурный метод увеличения линейности - это подавление нелинейных 

искажений подсистем путем построения системы по структурным схемам с 

нулевой чувствительностью. Последние состоят из идентичных базовых 

элементов и синтезированы с помощью метода уменьшения чувствительности к 

отклонениям коэффициента передачи основного базового элемента от 

номинального значения. 

Рассмотрим методику синтеза широкополосного усилителя (ШУ) [8] с 

контролируемой нестабильностью коэффициента усиления в базисе 

безынерционных базовых усилителей (БУ) типа ИНУН. Исходными данными для 

синтеза являются: 

1. Параметры синтезируемого ШУ в рабочем диапазоне параметров 

внешней среды и сигналов: 

𝛿𝑇=max
(𝑇−𝑇0)

𝑇0
=max

(ΔT)

𝑇0
 . 

где Т0 - номинальный коэффициент усиления на средних частотах; δТ - 

максимальное относительное изменение этого коэффициента. 

2. Параметры базовых функциональных блоков (ФБ): 

𝛿К=max
(К−К0)

К0
=max

(ΔК)

К0
 . 

где К0 - номинальный коэффициент усиления на средних частотах; δК -

максимальное относительное изменение этого коэффициента. 
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Передаточная функция есть решение задачи аппроксимации, при которой 

ограничимся нахождением функции T(K) в виде полинома 

𝑇(𝐾)=a0+a1K+a2𝐾2 + ...+a𝑛𝐾𝑛. 

Здесь Т(К) — коэффициент усиления ШУ как функция изменения 

коэффициента усиления ФБ К. Необходимо найти такую полиномиальную 

аппроксимирующую модель коэффициента усиления ШУ, чтобы при изменении 

коэффициента усиления ФБ в диапазоне (𝐾0 − ΔK) ≤ 𝐾 ≤ (𝐾0+ΔK)  изменение 

Т(К) было минимальным или не больше заданной величины δТ. Стандартным 

подходом является использование полиномов Баттерворта, Чебышева, Лежандра 

и Бесселя, которые заданы на интервале [-1: +1]. Далее ищется формула перехода 

от исходных полиномов к аппроксимирующим функциям. Если Cn(x) — это 

некоторая обобщенная запись аппроксимирующих полиномов, то формула 

перехода выглядит так: 

𝑇(𝑥)=T0+ΔTC𝑛(𝑥). 

В данной записи аргумент х относится к аппроксимирующей функции; 

необходимо перейти к аргументу К при x=
𝐾−𝐾0

ΔK
. Тогда запись искомой функции 

будет 

𝑇(𝐾)=T0+ΔTC𝑛 (
𝐾−𝐾0

ΔK
) =T0 [1+δ𝑇𝐶𝑛 (

𝐾−𝐾0

ΔK
)]. 

Для обеспечения возможности использования пассивных сумматоров 

накладывают дополнительные ограничения: 𝑎0 = 0;  a𝑖 ≤ 1 . Пусть в качестве 

аппроксимирующего полинома выбран полином Баттерворта второго порядка 

𝑄2(𝑥)=x2. Тогда 

𝑇(𝐾)=T0 [1+δ𝑇 (
𝐾−𝐾0

𝛿𝐾𝐾0
)] =a0+a1K+a2𝐾2. 

С учетом ограничений находим 

𝑎0 = 0=T0 [1 +
𝛿𝑇

𝛿𝐾
2 ],   откуда 𝛿𝐾

2 = −𝛿𝑇; 

𝑎1 = 1 = −2𝑇0 𝛿𝑇 (𝛿𝐾
2𝐾0)⁄    =>  𝑇0 =K0 2⁄ ;a2=δ𝑇 𝑇0 (𝛿𝐾𝐾0)2⁄ = −1 2⁄ 𝐾0. 

Запишем 



 

24 

 

𝑇(𝐾)=a1K+a2𝐾2=K −
𝐾2

2𝐾0
 .                                            (1.2) 

Две структурные схемы, реализующие выражение (1.2), показаны на рис.1.3. 

Структурные схемы с нулевой чувствительностью состоят из базовых элементов 

(основного и вспомогательного), аттенюаторов, сумматоров и связей между ними 

[22]. Основным базовым элементом считается тот, чьи нелинейные искажения 

будут подавлены на выходе структурной схемы. 

  

 

а 

 

б 

Рис. 1.3 Структурные схемы, реализующие аппроксимирующий полином 

(1.2): а – структурная схема «со связью вперед»; б – структурная схема с 

взамокомпенсацией 

 

На рис.1.3,а: БЭ – основной базовый элемент с коэффициентом усиления К; 

усилитель ошибки – вспомогательный базовый элемент, имеющий коэффициент 

усиления К; 𝛽 = 1 𝐾0⁄ — аттенюатор; Сумм_1 и Сумм_2 — первый и второй 

сумматоры соответственно с коэффициентами передачи 1.  
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На рис.1.3,б: БЭ_1 и БЭ_2 – основной и вспомогательный базовые элементы 

соответственно; 𝛽1 = 1 𝐾0⁄  и 𝛽2 = 1 2⁄  – первый и второй аттенюаторы 

соответственно; Сумм – сумматор. Структурная схема на рис.1.3,а в 

литературных источниках [8, 16, 22, 70] получила название «со связью вперед». 

Нетрудно убедиться, что в структурных схемах на рис.1.3 чувствительность 𝑆𝐾
𝑇  

будет равна нулю. 

Необходимо обратить внимание на то, что представление элементов 

структурной схемы в качестве безынерционных ИНУН позволяет не обращать 

внимания на вопрос согласования между элементами и не учитывать падение 

АЧХ блоков. Эти два обстоятельства могут создать трудности при 

проектировании СВЧ - устройств. Падение АЧХ блоков можно скомпенсировать, 

введя частотную зависимость коэффициентов передачи аттенюаторов [8]. Однако 

исследований влияния согласования по мощности между элементами на условия 

компенсации найти не удалось. 

В основе рассматриваемого метода лежит модель БЭ, описывающая 

появление искажений на его выходе (рис. 1.5 [23]). На рис. 1.4 приняты 

обозначения: K — коэффициент передачи БЭ; x(t) — входной сигнал; ΔK — 

искажения БЭ.  

 

Рис. 1.4 Модель БЭ, описывающая появление искажений на выходе 

 

Представим отклик на выходе функционального блока при воздействии 

входного сигнала uВХ в виде степенного ряда 

𝑢вых = 𝑎0 + 𝑎1𝑢вх + 𝑎2𝑢вх
2 + 𝑎3𝑢вх

3 + ⋯ + 𝑎𝑛𝑢вх
𝑛  .                (1.3) 

Пусть входным воздействием будет гармонический сигнал вида               

𝑢вх = 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑡). Тогда, подставляя это выражение в (1.3), получим 
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𝑢вых = (𝑎0 +
𝑎2

2
𝑈𝑐

2) + (𝑎1 +
3

4
𝑎3𝑈𝑐

2) 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑡) +
𝑎2

2
𝑈𝑐

2𝑐𝑜𝑠(2𝜔𝑡) +
𝑎3

4
𝑈𝑐

3𝑐𝑜𝑠(3𝜔𝑡) + ⋯ 

Пусть ФБ представляет собой дифференциальный усилитель, тогда  четные 

члены разложения и а0 будут стремиться к нулю: 

𝑢вых = 𝑎1𝑢вх + 𝑎3𝑢вх
3 + ⋯ = (𝑎1 +

3

4
𝑎3𝑈𝑐

2) 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑡) +
𝑎3

4
𝑈𝑐

3𝑐𝑜𝑠(3𝜔𝑡) + ⋯ 

Коэффициент усиления функционального блока будет равен:  

𝐾 =
𝑢вых

𝑢вх
=

(𝑎1 +
3

4
𝑎3𝑈𝑐

2) 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑡) +
𝑎3

4
𝑈𝑐

3𝑐𝑜𝑠(3𝜔𝑡) + ⋯

𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑡)

= 𝑎1 + [
3

4
𝑎3𝑈𝑐

2 +
𝑎3

4
𝑈𝑐

2
𝑐𝑜𝑠(3𝜔𝑡)

𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑡)
] = 𝐾0 + 𝛥𝐾(𝑈𝑐) .

 

Здесь 𝐾0 = 𝑎1  - номинальный коэффициент усиления; 𝛥𝐾(𝑢вх)  - 

приращение коэффициента усиления, величина которого зависит от амплитуды 

входного сигнала Uc. Из полученного выражения следует, что  при компенсации 

отклонений коэффициента передачи основного БЭ с помощью структурного 

метода подавляются все нелинейные компоненты. В этом состоит 

принципиальное отличие этого метода от метода компенсации. Последний 

направлен на подавление кубического члена разложения: (3 4⁄ )𝑎3𝑈𝑐
2.  

Условия, при которых ΔK будет равно нулю, традиционно ищутся с 

помощью функции чувствительности [8, 15, 22, 29]. Упрощение процедуры 

анализа структурных схем предложено авторами [16]. В работе сформулированы 

условия существования в структурной схеме нулевой чувствительности. Покажем 

использование условий существования НУЧ на примере анализа структурных 

схем на рис. 1.3. На рис. 1.5 представлена структурная схема «со связью вперед» с 

введенной нумерацией узлов (а) и ее сигнальный граф (б). Базовые элементы на 

рис.1.5,а одинаковые. 

Условия существования нулевой чувствительности формулируются на 

основе термина «коэффициент переноса» [16]. Частный коэффициент переноса - 

это функция передачи между двумя узлами схемы на входе и выходе: КП.ВХ1, 



 

27 

 

КП.ВХ2, КП.ВЫХ1, КП,ВЫХ2 (рис. 1.5,б).  Обобщенный коэффициент переноса – это 

функция передачи от входа ШУ до входа ФБ или от выхода ФБ до выхода ШУ.  

 
 

а б 

Рис. 1.5 Структурная схема «со связью вперед» (а) и ее сигнальный граф (б) 

 

К примеру, обобщенный коэффициент переноса от входа устройства (узел 1, 

рис. 1.5,б) до входа усилителя ошибки (узел 3) характеризует прохождение 

сигнала по двум путям: 1 → 3 и 1 → 2 → 4 → 3. Еще один обобщенный 

коэффициент переноса между выходом ФБ (узел 4) и выходом устройства (узел 6) 

образован  прохождением сигнала по двум путям (рис.1.5,б): 4 → 6 и 

4 → 3 → 5 → 6. Таким образом, структурная схема обладает нулевой 

чувствительностью, если выполняется одно из условий [16]: 

- обобщенный коэффициент переноса от входа ШУ до входа ФБ равен нулю;  

- обобщенный коэффициент переноса от выхода ФБ до выхода ШУ равен 

нулю.  

Функциональный блок может быть основным или вспомогательным.  

Равенство нулю обобщенного коэффициента переноса можно обеспечить двумя 

способами: во-первых, несколькими путями в ШУ, имеющими такие по величине 

и знаку значения, что в сумме получается ноль; во-вторых, использованием 

отрицательной и положительной (с единичным коэффициентом передачи) 

обратных связей, контуры которых касаются в точке (на входе ФБ или на выходе 

ШУ). 
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Получим выражения напряжений в узлах сигнального графа (рис. 1.5,б). 

Пусть частные коэффициенты переноса равны 1, тогда с учетом 𝐾 = 𝐾0 + 𝛥𝐾 

получим 

Узел 1: 𝑢1 = 𝑥; 

Узел 2: 𝑢2 = 𝐾П.ВХ1 ∗ х = х; 

Узел 4: 𝑢4 = 𝐾 ∗ 𝑢2 = 𝐾0𝑥 + 𝛥𝐾БЭ1(𝑥); 

Узел 3: 𝑢3 = 𝐾П.ВХ2 ∗ 𝑢1 + 𝛽 ∗ 𝑢4 = 𝑥 + 𝛽𝐾0𝑥 + 𝛽𝛥𝐾БЭ1(𝑥). 

Здесь 𝛥𝐾БЭ1(𝑥) - приращение коэффициента усиления основного базового 

элемента (БЭ_1, рис.1.5,а). Согласно первому условию существования нулевой 

чувствительности, обобщенный коэффициент передачи полезного сигнала от 

входа ШУ (узел 1) до входа усилителя ошибки (узел 3) должен быть равным нулю: 

𝑢3 = 𝑥 + 𝛽𝐾0𝑥 = 0. Тогда получаем условие компенсации 

𝛽 =
−𝑥

𝐾0𝑥
=

−1

𝐾0
. 

Напряжения в узлах 3 и 5 при выполнении условия компенсации:  

Узел 3:  𝑢3 =
−𝛥𝐾БЭ1(𝑥)

𝐾0
; 

Узел 5: 𝑢5 = 𝐾 ∗ 𝑢3 =
−𝛥𝐾БЭ1(𝑥)

𝐾0
𝐾0 + 𝛥𝐾БЭ2(𝑢3) = −𝛥𝐾БЭ1(𝑥). 

Здесь 𝛥𝐾БЭ2(𝑢3)  — приращение коэффициента усиления вспомогательного 

базового элемента (БЭ_2, рис.1.5,а), и его величина зависит от амплитуды 

напряжения в узле 3. Поскольку при выполнении условий компенсации на входе 

БЭ_2 будет отсутствовать входной сигнал, а действовать напряжение, вызванное 

отклонением коэффициента усиления БЭ_1 от номинального значения,  то 

величина 𝛥𝐾БЭ2(𝑢3)  будет существенно меньше, чем 𝛥𝐾БЭ1(х) , и ей можно 

пренебречь. Сигнал на выходе ШУ (узел 6): 

𝑢6 = 𝐾П.ВЫХ1 ∗ 𝑢4 + 𝐾П.ВЫХ2 ∗ 𝑢5 = 𝐾0𝑥 + 𝛥𝐾БЭ1(𝑥) − 𝛥𝐾БЭ1(𝑥) = 𝐾0𝑥. 

В полученном выражении отсутствуют компоненты, определяемые 

приращением коэффициента усиления основного базового элемента, а условия 

компенсации совпадают с полученными ранее в [8, 10, 13]. На рис.1.6 
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представлена вторая структурная схема с введенной нумерацией узлов. Получим 

условия компенсации, приняв, что частные коэффициенты переноса пассивных 

цепей равны 1. 

 

Рис.1.6 Структурная схема рис.1.3,б с введенной нумерацией узлов 

 

Узел 1: 𝑢1 = 𝑥; 

Узел 2: 𝑢2 = 𝐾 ∗ 𝑢1 = 𝐾0𝑥 + 𝛥𝐾БЭ1(𝑥); 

Узел 3: 𝑢3 = 𝛽1𝐾0𝑥 + 𝛽1𝛥𝐾БЭ1(𝑥); 

Узел 4: 𝑢4 = 𝑢3 ∗ 𝐾0 + 𝛥𝐾БЭ2(𝑢3) = 𝛽1𝐾0
2𝑥 + 𝛽1𝐾0𝛥𝐾БЭ1(𝑥) + 𝛥𝐾БЭ2(𝑢3); 

Узел 5: 𝑢5 = 𝛽1𝛽2𝐾0
2𝑥 + 𝛽1𝛽2𝐾0𝛥𝐾БЭ1(𝑥) + 𝛽2𝛥𝐾БЭ2(𝑢3). 

Согласно второму условию существования нулевой чувствительности, 

обобщенный коэффициент передачи от выхода БЭ на выход устройства должен 

быть равен нулю. Для структурной схемы на рис.1.6 это означает равенство нулю 

коэффициента передачи полезного сигнала от узла 2 в узел 6: 𝐾0𝑥 + 𝛽1𝛽2𝐾0
2𝑥 = 0. 

Первое условие компенсации будет 𝛽1 = 1 𝐾0⁄ , но со вторым условием все не так 

однозначно. С одной стороны, 𝛽2 = −1 , и это следует из решения уравнения. С 

другой стороны, принятие этого условия приведет к отсутствию полезного 

сигнала на выходе. Поэтому второе условие найдем позже, оставив   𝛽2  в 

выражениях. Тогда с учетом первого условия компенсации получим: 

Узел 5: 𝑢5 = 𝛽2𝐾0𝑥 + 𝛽2𝛥𝐾БЭ1(𝑥) + 𝛽2𝛥𝐾БЭ2(𝑢3); 

Узел 6: 𝑢6 = 𝐾0𝑥 + 𝛥𝐾БЭ1(𝑥) + 𝛽2𝐾0𝑥 + 𝛽2𝛥𝐾БЭ1(𝑥) + 𝛽2𝛥𝐾БЭ2(𝑢3). 

Перепишем выражение для напряжений в узле 6, учитывая только 

приращения коэффициентов усиления базовых элементов: 
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𝛥𝐾БЭ1(𝑥) + 𝛽2𝛥𝐾БЭ1(𝑥) + 𝛽2𝛥𝐾БЭ2(𝑢3) = 0. 

На входе вспомогательного базового элемента (БЭ_2, рис.1.6) действует 

полезный сигнал с амплитудой такой же, как и на входе основного БЭ. Поскольку 

БЭ-ты идентичны, то приращения коэффициентов усиления будут одинаковыми: 

𝛥𝐾БЭ1(𝑥) = 𝛥𝐾БЭ2(𝑢3). С учетом этого запишем 

𝛥𝐾БЭ1(𝑥) + 2𝛽2𝛥𝐾БЭ1(𝑥) = 0   =>   𝛽2 = −1 2⁄ . 

Необходимо обратить внимание на то, что в структурной схеме на рис.1.6 

для компенсации 𝛥𝐾БЭ1(𝑥)  использовались приращения вспомогательного БЭ 

𝛥𝐾БЭ2(𝑢3) . Это стало возможным за счет идентичности БЭ и обеспечения 

равенства амплитуд полезного сигнала на входах обоих БЭ с помощью 

аттенюатора 𝛽1 = 1 𝐾0⁄ . Структурные схемы, в которых реализуется такой 

механизм компенсации, называются с взаимокомпенсацией [10, 36]. Структурная 

схема на рис.1.5,а относится к типу с самокомпенсацией, и в ней приращение 

коэффициента усиления основного БЭ выделяется с помощью полезного сигнала. 

Таким образом, в структурных схемах с нулевой чувствительностью за счет 

идентичности БЭ полезный сигнал используется в качестве эталона.  

При практической реализации структурного метода вначале получаем 

структурную схему устройства и условия компенсации. Затем структурная схема 

реализуется путем замены ее элементов на их электрические эквиваленты. После 

замены элементов стремятся выполнить условия компенсации с учетом реальных 

коэффициентов передачи сумматоров и пассивных цепей. Таким образом, 

использование полезного сигнала в качестве эталона приводит к отсутствию 

необходимости расчета цепей компенсации. 

В структурных схемах с НУЧ коэффициент передачи сумматоров 

принимают равным «1» и считают, что он не вносит собственных искажений [23]. 

В работах [11, 12] при выводе условий компенсации учитывалось отклонение от 1 

коэффициентов передачи сумматоров. Работ, направленных на исследование 

влияния вносимых сумматорами искажений на характеристики устройств, найти 

не удалось. Таким образом, структурный метод увеличения линейности нашел 
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применение там, где сумматоры получаются стабильными относительно БЭ: при 

объединении в структурную схему операционных усилителей [29] и в схемах на 

микрополосковых линиях связи [55, 70]. 

Одна из основных проблем при синтезе заключается в неоднозначности 

реализации: одному аппроксимирующему полиному могут соответствовать 

несколько структурных схем, одну структурную схему можно представить 

несколькими электрическими схемами. К примеру, полином (1.2) реализуется 

несколькими структурными схемами, которым могут соответствовать несколько 

электрических схем. Общий подход к устранению этой проблемы заключается в 

следующем: 

 вводятся условия и ограничения, с помощью которых осуществляется 

отбор структурных схем; 

 вводятся условия и ограничения для предварительного отбора 

принципиальных схем; 

 определяются важные показатели качества, проводится 

моделирование и осуществляется окончательный выбор оптимальной 

принципиальной схемы по сумме показателей качества. 

Фактически устранение проблемы неоднозначности реализации является 

решением задачи выбора [24, 27], когда вначале формируется исходное 

множество решений, а затем его усекают до множества допустимых решений. 

Необходимо разделять устранение неоднозначности перехода к структурным 

схемам и перехода от структурных схем к принципиальным. Более критично 

усечение множества структурных схем как более сильное. К примеру, 

аналогичная задача решалась при систематическом поиске [45, 76]: исходное 

множество состояло из 192 схем, множество полезных схем включало 19, т.е. 

осталось 14% от начального количества. К особенностям этого этапа синтеза 

можно отнести трудность введения показателей качества: они должны обладать 

монотонной зависимостью [23], а структурные схемы принято описывать 

пороговыми моделями [13]. Поэтому усечение множества структурных схем 
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осуществляется с помощью условий и ограничений. Примеры успешного решения 

проблемы неоднозначности реализации представлены в работах [2, 3, 7, 26, 29, 45, 

76].  

На рис. 1.7 показан алгоритм структурного метода [8], дополненный  

терминологией теории выбора [27] и пунктом, касающимся моделирования 

реализованных структурных схем в пакетах сквозного проектирования.  

 

Рис. 1.7 Современный алгоритм структурного метода 

 

Задача аппроксимации решается с помощью описанной выше методики 

синтеза широкополосного усилителя [8, 22]. На следующем этапе производится 

реализация полученной передаточной функции в виде структурных схем и поиск 

среди них нехудших. При реализации формируется исходное множество 

структурных схем (ΩИ, рис. 1.7). Усечение исходного множества осуществляется с 



 

33 

 

помощью первого набора условий и ограничений. Результатом усечения будет 

множество допустимых структурных схем (ΩД). Первая часть реализации 

заканчивается поиском условий компенсации нелинейных искажений в ΩД. 

Вторая часть реализации начинается с выбора схем БЭ, при котором 

учитываются их частотные свойства и параметры, описывающие границы 

динамического диапазона (ДД). На основе выбранных схем реализуется 

множество допустимых структурных схем. Поскольку схем БЭ и сумматоров 

может быть несколько, то снова возникает задача устранения неоднозначности 

реализации. Результатом третьего этапа будет либо множество несравнимых 

вариантов (ΩОПТ, рис. 1.7), либо одна оптимальная схема. Под оптимальной 

понимается схема, наиболее полно реализующая требования технического 

задания. Таким образом, для реализации алгоритма структурного метода 

требуется определить его практическое содержание - первый и второй наборы 

условий и ограничений, а также вектор показателей качества (ПК, рис.1.7) и 

критерий выбора. 

Применение структурного метода для линеаризации смесителей [23] имеет 

особенность, поскольку  входные и выходные частоты отличаются. В [26] 

показано, что структурных схем смесителей с НУЧ существенно меньше, чем 

структурных схем усилителей. В [26] проведено исследование применения 

сигнала гетеродина, имеющего форму меандра, в структурных схемах с нулевой 

чувствительностью. В результате чего автором получено несколько структурных 

схем смесителей, но их практической реализации представлено не было. Таким 

образом, вопрос применения структурного метода для улучшения параметров 

смесителей остается нерешенным. 

История развития структурного метода иностранными авторами хорошо 

описана в [29]. Широкое применение нашла показанная выше  структурная схема 

«со связью вперед» [70, 78, 93]; много работ [55, 70, 94] посвящено оптимизации 

параметров основных блоков этой структурной схемы. Также обращают на себя 

внимание попытки нетрадиционного применения этой структурной схемы: для 
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уменьшения фазового шума генераторов, управляемых напряжением [51, 64]; 

подавления шумов переключения цифровой части СБИС, наводящихся через 

подложку [86]. В настоящее время при практическом использовании структурной 

схемы «со связью вперед» выделяют следующие  ее достоинства [70]: 

 выигрыш в линейности не приводит к падению усиления (в идеале) с 

увеличением частоты, что контрастирует с отрицательной обратной связью (ООС), 

при которой улучшение характеристик достигается уменьшением усиления; 

 полоса усиления усилителя совпадает с необходимой нам полосой в 

отличие от ООС, при которой полоса ООС должна быть шире полосы сигнала; 

 коррекция не зависит от величины временной задержки усилителя (в 

системах с ООС эта величина играет существенную роль); 

 базовая структурная схема со связью вперед не склонна к 

самовозбуждению; 

 в идеальном случае усилитель ошибки увеличивает только 

нелинейные искажения основного усилителя, т.е. может являться гораздо более 

маломощным, чем основной, и поэтому его гораздо проще оптимизировать по 

шумам и линейности; 

 гораздо меньшая чувствительность к уходу параметров усилителей по 

сравнению с ООС. 

Наряду с достоинствами присутствуют и недостатки: 

 в этой структурной схеме не компенсируются временные и 

температурные погрешности; 

 разница в групповой задержке и амплитуде между сигналами на 

входах оконечного сумматора (Сумм_2, рис. 1.3а) должна быть сведена к 

минимуму; с этой целью можно применить автоматическую регулировку для 

выравнивания фазы и амплитуды в каналах (основного и усилителя ошибки); 

 получаемое устройство больше и по размерам, и по стоимости 

относительно устройств с ООС. 
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Из перечисленных общих характеристик структурной схемы со связью 

вперед следует, что рассогласование фазы (группового времени задержки) и 

амплитуды в каналах (основном и ошибки) существенно влияет на величину 

подавления искажений основного усилителя. Анализ этого эффекта проведен в 

[70]. Если К1, φ1 — коэффициент передачи и задержка основного усилителя, 

соответственно, а К2,  φ2 — коэффициент усиления и задержка усилителя ошибки, 

то величина подавления искажений на выходе устройства определяется 

выражением 

𝑆 = 20𝑙𝑔√(1 − 𝑐𝑜𝑠𝛥𝜑 − 𝛿𝐾𝑐𝑜𝑠𝛥𝜑)2 + (𝑠𝑖𝑛𝛥𝜑 + 𝛿𝐾𝑠𝑖𝑛𝛥𝜑)2  , дБ, 

где 𝛥𝜑 = |𝜑1 − 𝜑2|- рассогласование фаз в каналах; 𝛿𝐾 =
|𝐾1−𝐾2|

𝐾1
 - относительное 

рассогласование коэффициентов усиления основного усилителя и усилителя 

ошибки. К примеру, чтобы получить подавление искажений порядка 20 дБ, 

необходимо, чтобы коэффициенты усиления отличались друг от друга не больше 

чем на 0,5 дБ, а рассогласование по фазе не должно превышать 5
0
. На практике, 

для получения еще больших значений подавления искажений применяют контуры 

автоматической подстройки фазы и амплитуды, как правило, цифровые. 

Выводы по разделу 1 

Проведенный обзор литературы позволил сделать следующие выводы. 

1. Из всех известных методов увеличения верхней границы 

динамического диапазона (см. рис. 1.1) в настоящее время структурный метод не 

используется при разработке интегральных МШУ и смесителей. Мало работ, 

содержащих принципиальные электрические схемы и являющихся реализацией 

предложенных ранее структурных схем (к примеру, [11, 12]). Практический 

потенциал метода проще всего оценить на примере разработки наиболее 

критичных блоков приемника (входной МШУ и первый смеситель) и проведя 

сравнительный анализ характеристик блоков, полученных путем применения 

нескольких методов линеаризации. 
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2. В работах [13, 17] рассмотрена возможность использования 

структурного метода при построении приемного тракта. Однако при 

проектировании МШУ основная задача разработчика - это оптимальный режим 

работы основного транзистора, на который поступает входной сигнал. Работой 

именно этого транзистора определяются характеристики всего блока. Вероятно, 

есть возможность движения вниз по иерархии системы [29] к базовому элементу в 

виде простейшего каскада.  

3. В методе «систематический поиск» [45, 76] транзистор представляется 

как  источник тока управляемый напряжением (ИТУН). В работе [90] такое же 

представление используется для описания дифференциального каскада. В обоих 

случаях исследователи получили компактные (относительно простые) схемы 

МШУ и операционного усилителя крутизны [35]. Последнее означает, что для 

синтеза с помощью структурного метода компактных схем (применимых на 

практике в диапазоне СВЧ) необходим переход к базовому элементу типа 

простейший каскад, который будет представляться в структурных схемах в виде 

ИТУН-в.  

4. При реализации структурных схем используют следующую 

информацию: о самой структурной схеме и условиях компенсации, соблюдение 

которых необходимо для достижения нулевой чувствительности. Преобразование 

условий компенсации при переходе от БЭ типа ИНУН к БЭ типа ИТУН 

приведено в [21]. С другой стороны, если получаемые при реализации 

структурных схем устройства будут компактны, то условия компенсации 

целесообразно получать после перехода к электрической схеме. В этом случае 

появляется возможность учесть инерционность приборов и решить вопрос 

согласования с источником сигналов за счет выбора режима работы входного 

транзистора. 

5. Структурный метод нашел применение там, где характеристики 

сумматоров стабильны относительно параметров БЭ: при объединении в 

структурные схемы операционных усилителей [29] и в схемах на 
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микрополосковых линиях связи [55, 70]. Таким образом, переход к БЭ типа 

простейший каскад следует начинать с решения проблемы сумматора - его 

характеристики должны мало влиять на конечное устройство. 

На основе обзора литературных источников можно сформулировать цели и 

задачи данной работы. Цель диссертационной работы – расширение 

динамического диапазона (ДД) входных каскадов приемников  и оценка 

эффективности структурного метода увеличения линейности при разработке 

входных интегральных МШУ и смесителей. 

Достижение данной цели предусматривает решение следующих основных 

задач: 

1. исследование принципов построения МШУ и смесителей с широким 

динамическим диапазоном с целью выбора схем базовых элементов;  

2. систематизация схемотехнических решений для формирования 

библиотек интегральных сумматоров и базовых элементов; 

3. разработка метода реализации структурных схем с нулевой 

чувствительностью усилителей и смесителей на основе базового элемента типа 

простейший каскад; 

4. сравнительный анализ параметров схем МШУ и смесителей как 

способ оценки эффективности структурного метода увеличения линейности (при 

расширении динамического диапазона в блоках МШУ и смесителей).  
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РАЗДЕЛ 2. ДАННЫЕ ДЛЯ СРАВНИТЕЛЬНОГО АНАЛИЗА 

В этом разделе необходимо подготовить следующий набор данных. 

 Постановка задачи сравнительного анализа. 

 Схемы базовых элементов, используемые в дальнейшем при  

реализации структурных схем усилителей и смесителей. 

 Схемы усилителей и смесителей, линеаризованных с помощью метода 

компенсации. Относительно параметров этих схем и параметров схем БЭ будет 

проводиться оценка эффективности расширения динамического диапазона с 

помощью структурного метода. 

 

2.1 Постановка задач сравнительного анализа 

На практике при решении задачи устранения неоднозначности реализации 

стремятся ввести отношения между показателями качества, т.е. проранжировать 

их по степени важности при достижении цели, поставленной разработчиком [27]. 

В данной работе сделать это сложно, поскольку при разработке интегральных 

МШУ или смесителей возможны два сценария. Первый - разрабатываемые блоки 

будут отдельными микросхемами. Второй - проектируемые блоки будут в составе 

интегрированного приемного тракта. Очевидно, что в разных сценариях важность 

показателей качества будет отличаться. К примеру, при проектировании 

отдельной МИС смесителя, если в ТЗ нет ограничений на ток потребления или 

точку компрессии, то ток потребления относится к второстепенным параметрам. 

Обратная ситуация для смесителя в составе интегрированного тракта: точка 

компрессии, коэффициент усиления и диапазон частот заданы, основная задача 

разработчика заключается в минимизации потребляемого тока.  

Кроме сложности с ранжировкой показателей качества, существует 

проблема влияния опыта разработчика. Известный метод “экспертной оценки” [27] 

также не лишен этого недостатка. И если в прикладных задачах можно 

положиться на опыт и интуицию лица, принимающего решения, то при решении 
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научных задач влияние субъекта должно быть исключено. Таким образом, в 

данной работе выбираем неметрическую постановку задачи выбора. 

Сравнительный анализ — это завершающий шаг алгоритма структурного 

метода (см. рис. 1.7), когда множество допустимых структурных схем 

реализовано в виде набора электрических схем. Для оценки эффективности 

структурного метода в набор добавляются схемы устройств, спроектированных на 

основе других методов линеаризации. Последние выбираются из литературных 

источников и должны обладать максимальными значениями динамического 

диапазона. Ответ на вопрос “эффективен ли структурный метод?” будет 

положительным, если в результате процедуры поиска нехудших схем останется 

хотя бы одна, полученная при реализации структурной схемы. Следует обратить 

внимание, что для ответа на вопрос нет необходимости поиска оптимальной 

схемы, а достаточно осуществить отбраковку безусловно худших вариантов. 

В терминах теории проектного выбора [24, 27] получаемый набор 

электрических схем (рис. 1.7) называется множеством допустимых альтернатив: 

ΩД ={ωi}, i={1,N}. 

Здесь ωi - альтернативные (сравнимые) варианты; N — количество 

вариантов или порядок множества. Каждый вариант ωi из множества ΩД 

описывается набором показателей качества. Поиск нехудших вариантов 

осуществляется с помощью условий, ограничений, требования допустимости и 

критериев выбора (правил отбора) [27]. Перечень показателей качества (ПК) 

сформируем на основе работы [4]:  

 ПК1: точка компрессии - CP1дБ, дБм; 

 ПК2: точка интермодуляционных искажений третьего порядка - IIP3, 

дБм; 

 ПК3: коэффициент шума - КШ, дБ; 

 ПК4: ток потребления - IПОТ, мА; 

 ПК5: коэффициент усиления - КУС.ОБЩ (дБ), для смесителей 

коэффициент преобразования - КПР, дБ; 
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 ПК6: суммарная чувствительность к изменениям условий внешней 

среды (ΔΣ,%). 

Суммарная чувствительность характеризует отклонение трех параметров 

(КУС.ОБЩ или КПР, СР1дБ, КШ) при изменении напряжения питания на минус 10% 

(ΔП), индуктивности земляного вывода до 1,5нГн (ΔИНД), температуры 

окружающей среды до +85
0
 (ΔТ) и технологии производства (ΔТЕХН). Последнее 

описывается с помощью трех наборов моделей элементов (worst, typ, best). 

Поскольку на каждом шаге моделирования будем учитывать только одно 

изменение, то эти события можно считать независимыми друг от друга, и 

суммарная чувствительность рассчитывается по формуле 

𝛥𝛴 =
√𝛥П

2 +𝛥ИНД
2 +𝛥𝑇

2 +𝛥ТЕХН
2

12
.                                    (2.1) 

Назначение выбранных показателей качества следующее. Первый и третий 

ПК характеризуют границы динамического диапазона. Разница между методами 

компенсации и структурным может быть видна по соотношению значений этих 

показателей. Метод компенсации направлен на уменьшение кубического члена 

разложения, что сказывается на изменении точки IIP3. При работе со 

структурным методом мы предполагаем, что он направлен на подавление всех 

членов разложения, кроме первого. Последнее должно привести к уменьшению 

разницы между СР и IIP3. Ток потребления является «ценой», которую платят за 

увеличение линейности, и ее нужно знать. Из ранних исследований структурных 

схем с НУЧ [11, 12] известно об изменении общего коэффициента передачи 

устройства при объединении БЭ в структурную схему, поэтому значение общего 

коэффициента передачи является важным параметром. С помощью последнего 

показателя оцениваем чувствительность реализованных структурных схем к 

изменениям условий внешней среды, в том числе и к вариации индуктивности 

земляного вывода. В широко распространенных корпусах (типа QFN, [38]) 

среднее значение индуктивности достигает 1,5 нГн. Существуют методики ее 

учета при расчете цепей согласования [47, 89] или прямого ее использовании для 
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согласования [4], но полностью решить эту проблему не удается. Можно 

уменьшить величину индуктивности, распараллеливая соединительные 

проводники или используя специальные высокочастотные корпуса и материалы 

при разварке кристаллов в корпус. 

В данной работе показатели качества, описывающие границы ДД (ПК1, 

ПК3), будут доминирующие. Поиск нехудших вариантов будет состоять из двух 

шагов. На первом шаге проводим усечение множества допустимых схем 

устройств: выберем те схемы, значения границ ДД которых будут несравнимы 

или лучше относительно характеристик схемы базового элемента (эталонной 

схемы). В качестве правила отбора будем использовать безусловный критерий 

предпочтения по Парето [27]. В результате сформируем множество, состоящее из 

Парето-слоев, последний из которых должен содержать эталон для сравнения - 

схему базового элемента. На втором шаге в полученном множестве ищем 

несравнимые варианты с помощью π-постановки 𝜋 (𝛺ДД) {ПК2, ПК4, ПК5, ПК6}⁄ , 

решением которой будет пересечение окрестностей множеств-локаторов [27] по 

всем показателям качества: 

Ф𝛺ДД

𝑇 𝜋⁄ {ПК2, ПК4, ПК5, ПК6} = 

= 𝑂1
𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 2) ∩ 𝑂2

𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 4) ∩ 𝑂3
𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 5) ∩ 𝑂4

𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 6). 

Для корректного сравнения каждая схема должна приводиться к единому 

виду:  

- одинаковые площади транзисторов, на которые поступает входной сигнал, 

и величины постоянного тока через них; 

- близкие по величине коэффициенты усиления (преобразования) по 

напряжению. 

Перед началом процедуры сравнения преобразуем значения ПК так, чтобы 

они соответствовали принципу: «меньше → лучше». Например: значения точки 

компрессии (ПК1) чем больше, тем лучше. Для преобразования этих значений 

можно воспользоваться формулой 

ПК1пр = ПК1𝑀𝐴𝑋 − ПК1. 
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Тогда значение ПК1ПР будет уменьшаться с ростом СР1дБ. 

 

2.2 Исследование вариантов базовых элементов усилительных 

устройств 

Для реализации структурных схем усилителей необходимо выбрать схему 

базового элемента. Применение структурного метода возможно в двух вариантах: 

как основной метод линеаризации или как дополнительный, когда сам базовый 

элемент проектируется с применением другого метода увеличения линейности. 

Поэтому для корректной оценки целесообразно выбрать две схемы базового 

усилителя – простейшую и схему, построенную на ее основе с помощью метода 

компенсации. Выбор осуществляется среди схем МШУ, опубликованных в 

открытых литературных источниках. В первом разделе был проведен анализ 

динамического диапазона современных интегральных МШУ (табл. 1.1) и по 

величине ДД все схемы были разделены на три группы. В качестве базового 

элемента будем использовать схему из второй группы [39, 40, 42, 44, 46, 66, 68], 

поскольку на ее основе легко получить простейшую, убрав из схемы канал 

компенсации. Все схемы выбранной группы обладают широкополосным 

согласованием по входу. 

В Приложении Б приводится необходимая информация для практической 

работы со структурными схемами: графические обозначения базовых элементов, 

расшифровывается физический смысл «генераторов искажений» и параметров, 

описывающих верхнюю границу динамического диапазона, вводится шумовая 

модель базового элемента. Кроме этого в Приложении Б показаны 

промежуточные результаты анализа шумовых и частотных свойств транзисторов 

технологии SiGe БиКМОП с проектными нормами 0,25 мкм фирмы IHP 

(Германия). Результатом анализа стало положение, что в исследуемом диапазоне 

частот (1,6 ГГц) при аналитических расчетах инерционностью транзисторов 

можно пренебречь. Также можно не учитывать некоторые источники шума 

биполярных и МОП - транзисторов. В частности, для биполярного транзистора 
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источниками дробового шума тока базы и дробовым шумом тока коллектора 

можно пренебречь, поскольку их суммарный вклад в общий шум интегрального 

транзистора составляет 8,2 %. В интегральном МОП - транзисторе работаем с 

одним эквивалентным источником теплового шума канала. 

Вначале исследуем схемы на МОП - транзисторах, а затем по аналогии на 

биполярных транзисторах. Пример анализа нелинейных и шумовых свойств 

одной из схем МШУ приведен в Приложении В. Для аналитической оценки 

шумов схемы усилителей приводились к виду, удобному для вывода выражений 

коэффициентов шума: номиналы емкостей конденсаторов выбирались так, что в 

рабочем диапазоне частот их можно считать короткозамкнутыми. Графики 

коэффициентов шума строились на основе расчета и компьютерного 

моделирования. Графики поведения входной точки компрессии в зависимости от 

коэффициента усиления в канале компенсации («А») строились на основе данных 

компьютерного моделирования. Оценка нелинейных искажений проводилась в 

два этапа. На первом этапе с помощью метода «генератор искажений» [8] 

находили условия компенсации нелинейных искажений. На втором этапе 

проводилось моделирование в пакете CADENCE по точкам, в которых 

изменялись значения коэффициента усиления в канале компенсации. 

Моделирование проводилось на частоте 1,6 ГГц.  

Информация о методе «генераторов искажений», необходимая для его 

практического использования в данной работе, и пример приведены в 

Приложении В.  

 

 

 

2.2.1 Результаты анализа МШУ с широкополосным согласованием по 

входу на МОП - транзисторах 

На рис. 2.1 представлены анализируемые схемы МШУ на МОП - 

транзисторах.  
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Рис. 2.1 Принципиальные электрические схемы МШУ с 

широкополосным согласованием по входу на МОП - транзисторах: а - схема 

№ 1; б - схема № 2; в - схема № 3; г - схема № 4 

Во всех схемах на рис. 2.1 реализуется механизм самокомпенсации [10] 

нелинейных искажений входного транзистора VT1. В качестве примера 

рассмотрим самокомпенсацию в схеме на рис. 2.1,а. Переменный полезный 

сигнал от источника Vc поступает на вход схемы (узел 1) и транзистором VT1 

преобразуется в переменный выходной ток, содержащий кроме полезной 

составляющей и нелинейные искажения этого транзистора. Далее с помощью 
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транзистора VT2 (работающего как нагрузка) этот ток преобразуется в 

переменное напряжение (узел 2). Затем через фильтр верхних частот (элементы 

C3, R3) и истоковый повторитель (элементы VT3, VT4) этот сигнал поступает на 

выход схемы (узел 3). Так в схеме формируется канал передачи полезного сигнала.  

Переменное напряжение, формируемое в узле 2 и содержащее нелинейные 

искажения транзистора VT1, через делитель напряжения (элементы R2, C1, R1) 

поступает на затвор транзистора VT3 (узел 1). Последний вместе с транзистором 

VT4 образует усилитель. Так в схеме формируется канал компенсации 

нелинейных искажений. Таким образом, нелинейные искажения транзистора VT1 

через канал передачи полезного сигнала проходят в фазе, а через канал 

компенсации – в противофазе и на выходе схемы самокомпенсируются. При 

этом полезный сигнал проходит по трем путям:  через канал передачи полезного 

сигнала, через канал компенсации и непосредственно через усилитель на 

транзисторах VT3, VT4. Проходя по первому и третьему путям, полезный сигнал 

переворачивается по фазе, а по второму переворачивается по фазе дважды. При 

соблюдении условия самокомпенсации, когда усилитель на транзисторах VT3 и 

VT4 должен компенсировать уменьшение напряжения нелинейных искажений 

при прохождении делителя напряжения, в схеме будет усиление полезного 

сигнала. 

 В схемах на рис. 2.1,б, в, г транзистор VT1 включен по схеме с общим 

затвором, но механизм самокомпенсации аналогичен. В этих схемах делитель 

напряжения образуется за счет выходного сопротивления истока транзистора VT1 

и элементов C1, R1. Последний - это выходное сопротивление источника 

полезного сигнала. Резистор R2 в схемах на рис. 2.1,б и 2.1,г выполняет функцию 

источника тока: его сопротивление велико относительно R1 и на коэффициент 

передачи делителя он не влияет.  

На рис. 2.2 представлены графики коэффициентов шума (а) и точки 

компрессии по входу (б) для схемы МШУ № 1 в зависимости от параметра 

A=S03/(S04+gH) (здесь и далее “А” – коэффициент усиления в канале компенсации). 
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В табл. 2.1 представлены условия самокомпенсации нелинейных искажений 

транзистораVT1 (см. рис.2.1,а). 

 

  

а б 

Рис. 2.2 Графики коэффициента шума (а) и точки компрессии по входу (б) от 

параметра А в схеме МШУ № 1 

Таблица 2.1 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений в схеме МШУ № 1 

A=KИ.П (1 +
𝑅2

𝑅1
);  A=

𝑆03

(𝑔Н+S04)
;  𝐾И.П =

𝑆04

(𝑔Н+S04)
 

Примечания: gн — проводимость резистора RН; S03, S04 — крутизны в рабочих точках 

транзисторов VT3, VT4; КИ.П – коэффициент передачи истокового повторителя на элементах 

VT3, VT4 и RH. 

 

Номиналы элементов, токи в рабочих точках и выражения параметра «А» 

для схем МШУ на МОП - транзисторах приведены в Приложении В (табл. В.2). 

Приложение В.2 содержит выражения слагаемых коэффициентов шума МШУ на 

МОП - транзисторах (рис. 2.1), полученных для упрощенных электрических схем 

(рис. В.5). 

На рис. 2.3 представлены графики коэффициентов шума (а) и точки 

компрессии по входу (б) для схемы МШУ № 2 в зависимости от параметра 
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A=S02/g4. В табл. 2.2 представлены условия самокомпенсации нелинейных 

искажений транзистора VT1 (см. рис.2.1,б). 

  

а б 

Рис. 2.3Графики коэффициента шума (а) и точки компрессии по входу (б) от 

параметра А в схеме МШУ № 2 

 

Таблица 2.2 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений в схеме МШУ № 2 

𝑆02 =
𝑔4

𝑔3

(𝑔1+g2) 

Примечания: g1, g2, g3, g4 — проводимость резисторов R1, R2, R3, R4 соответственно; S02 — 

крутизны в рабочих точках транзистора VT2. 

 

На рис. 2.4 представлены графики коэффициентов шума (а) и точки 

компрессии по входу (б) для схемы МШУ № 3 в зависимости от параметра 

A=S03/g3. В табл. 2.3 представлены условия самокомпенсации нелинейных 

искажений транзистора VT1 (см. рис.2.1,в). 
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а б 

Рис. 2.4 Графики коэффициента шума (а) и точки компрессии по входу (б) от 

параметра А в схеме МШУ № 3 

Таблица 2.3 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений в схеме МШУ № 3 

𝑆03

𝑆02
=

𝑔1

𝑔2
 

Примечания: g1, g2 — проводимость резисторов R1, R2 соответственно; S02, S03 — крутизны в 

рабочих точках транзисторов VT2, VT3. 

На рис. 2.5 представлены графики коэффициентов шума (а) и точки 

компрессии по входу (б) для схемы МШУ № 4 в зависимости от параметра 

A=S01/S02. В табл. 2.4 представлены условия самокомпенсации нелинейных 

искажений транзистора VT1 (см. рис.2.1,г). 

Таблица 2.4 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений в схеме МШУ № 4 

𝑆02=g1+g2+g3 

Примечания: g1, g2, g3 — проводимость резисторов R1, R2, R3соответственно;  S02 — крутизна 

в рабочей точке транзистора VT2. 
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а б 

Рис. 2.5 Графики коэффициента шума (а) и точки компрессии по входу (б) от 

параметра А в схеме МШУ № 4 
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2.2.2 Результаты анализа МШУ с широкополосным согласованием по 

входу на биполярных транзисторах 

На рис. 2.6 представлены схемы МШУ на биполярных транзисторах. 

 

 

а б 

 

в 

Рис. 2.6 Принципиальные электрические схемы МШУ с широкополосным 

согласованием по входу на биполярных транзисторах: а - схема № 5; б - схема  

№ 6; в - схема № 7 

Номиналы элементов, токи в рабочих точках и выражения параметра «А» 

для схем МШУ на биполярных транзисторах приведены в Приложении В 

(табл. В.6). Приложение В.3 содержит выражения слагаемых коэффициентов 

шума МШУ на биполярных транзисторах (рис. 2.6), полученных для упрощенных 

электрических схем (рис. В.6). 
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На рис. 2.7 представлены графики коэффициентов шума (а) и точки 

компрессии по входу (б) для схемы МШУ № 5 в зависимости от параметра 

A=S02/(S03 +gH).  

 

а 

 

б 

Рис. 2.7 Графики коэффициента шума (а) и точки компрессии по входу (б) от 

параметра А в схеме МШУ № 5 

 

В табл. 2.5 представлено условие самокомпенсации нелинейных искажений 

транзистора VT1 (см. рис.2.6,а). 
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Таблица 2.5 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений в схеме МШУ №5 

𝑆02

𝑆03
= 1 +

(𝑔1 + 𝑔Э1 + 𝑔Э2)

𝑔2
 

Примечание: g1, g2 — проводимости резисторов R1, R2 соответственно; S02, S03 — крутизны в 

рабочих точках транзисторов VT2, VT3соответственно; gЭ1, gЭ2 — входные проводимости со 

стороны базы транзисторов VT1, VT2.  

 

На рис. 2.8 представлены графики коэффициентов шума (а) и точки 

компрессии по входу (б) для схемы МШУ № 6 в зависимости от параметра 

A=
𝑆02𝑔4

𝑔6(𝑆02+g4)
. В табл. 2.6 представлено условие самокомпенсации нелинейных 

искажений транзистора VT1 (см. рис.2.6,б). 

Таблица 2.6 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений в схеме МШУ №6 

𝑔4

𝑆02
=

𝑔4𝑔5

𝑔6(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)
− 1 

 

Примечание: g1, g2, g3, g4, g5, g6 — проводимости резисторов R1, R2, R3, R4, R5, R6 

соответственно; S02 — крутизна в рабочей точке транзистора VT2; gЭ2 — входная 

проводимость со стороны базы транзистора VT2. 

 

На рис. 2.9 представлены графики коэффициентов шума (а) и точки 

компрессии по входу (б) для схемы МШУ № 7 в зависимости от параметра 

A=
𝑆02𝑔4

𝑔6(𝑆02+g4)
. В табл. 2.7 представлено условие самокомпенсации нелинейных 

искажений транзистора VT1 (см. рис.2.6,в). 
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а 

 

б 

Рис. 2.8 Графики коэффициента шума (а) и точки компрессии по входу (б) от 

параметра А в схеме МШУ № 6 

Таблица 2.7 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений в схеме МШУ № 7 

𝑆02

𝑆03
=

(𝑔4 + 𝑆02)

(𝑔5 + 𝑔Э3)
×

×
(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)

𝑔4

 

Примечание: g1, g2, g3, g4, g5 — проводимости резисторов R1, R2, R3, R4, R5 соответственно; 

S02, S03 — крутизны в рабочих точках транзисторов VT2, VT3 соответственно; gЭ2, gЭ3 — 

входные проводимости со стороны базы транзисторов VT2, VT3. 
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а 

 

б 

Рис. 2.9 Графики коэффициента шума (а) и точки компрессии по входу (б) от 

параметра А в схеме МШУ № 7 

 

Среди ключевых особенностей рассмотренных схем с широкополосным 

согласованием по входу (см. рис. 2.1, 2.6)  можно отметить следующее: 

- организация в схемах двух каналов передачи (полезного сигнала и 

компенсации нелинейных искажений); 

- канал передачи полезного сигнала начинается от входа схемы; 

- канал компенсации начинается с узла, в который подключен либо сток 

транзистора VT1 (рис. 2.1,а) либо его исток (рис. 2.1,б, в, г); 
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- нелинейные искажения транзистора VT1, содержащиеся в выходном 

токе, преобразуются в напряжение с помощью нагрузки (VT2, см. рис. 2.1,а) или 

делителя напряжения, образованного выходными сопротивлениями истока и 

источника сигналов (см. рис. 2.1,б, в, г); в схемах на биполярных транзисторах с 

этой целью используется делитель напряжения, образованный сопротивлением 

ООС по току (R3, см. рис. 2.6,б,в) в эмиттере транзистора VT1 и выходным 

сопротивлением источника сигнала; 

- в схемах на рис. 2.1,а,в суммирование сигналов, проходящих по двум 

каналам, организовано с помощью транзисторов VT4 и VT2 соответственно: на 

затворы поступает переменное напряжение, на истоках действует переменный ток; 

- в схеме на рис. 2.1,б суммирование осуществляется с помощью 

сопротивлений R3, R4 и дифференциального съема сигналов; 

- в схемах на рис. 2.1,в и 2.6,в суммируются токи на сопротивлениях R3 

и R6 соответственно. 

 

На рис.2.10 представлены принципиальные электрические схемы, которые 

будем использовать в качестве базовых усилителей: а - схема с компенсацией 

нелинейных искажений, в основе которой лежит схема № 2 с дополнительным 

выходом; б - упрощенная схема без канала компенсации. Параметры схем 

выбраны таким образом, чтобы обеспечить согласование с выходным 

сопротивлением источника сигнала 50 Ом. Коллекторные сопротивления также 

выполняют функцию аттенюатора - амплитуда сигнала на выходе «Вых2» равна 

амплитуде входного сигнала. Схема на рис. 2.10 выбрана из соображения 

максимального ДД среди исследованных схем (см. рис. 2.1, 2.6) и относительно 

слабой чувствительности к изменениям коэффициента усиления в канале 

компенсации. 
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а б 

Рис. 2.10 Упрощенные электрические схемы базовых усилителей:  а - схема с 

компенсацией нелинейных искажений; б - схема без канала компенсации 

 

2.3 Исследование вариантов линеаризации дифференциального каскада 

Для оценки эффективности применения структурного метода при 

расширении ДД смесителей необходим ряд схем, разработанных с помощью 

метода компенсации. С другой стороны, здесь нет проблем с выбором схемы 

базового элемента: при интегральном исполнении доминируют различные 

модификации смесителя Джильберта [56]. Типовым подходом линеаризации 

данного смесителя с помощью метода компенсации является повышение верхней 

границы ДД входного преобразователя напряжение - ток [81, 87]. Проведем 

анализ нескольких вариантов дифференциального каскада, полученные 

результаты будут использованы в 4 разд. при построении смесителей на основе 

ячейки Джильберта.  
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2.3.1 Анализ дифференциального каскада с резисторами ООС в цепи 

эмиттеров 

Проведем анализ дифференциального каскада на рис. 2.11,а с 

линеаризацией ООС в виде резисторов R3 и R4. Получим выражение его 

проходной ВАХ. 

 

 

 

 

 

а б 

Рис. 2.11 Схема дифференциального каскад(а) и его графическое 

обозначение (б) 

Пусть сопротивления ООС будут равными R3 = R4 = RЭ и введем 

следующие обозначения:  

дифференциальное входное напряжение  𝑉𝑖 = 2𝑈вх;  

аппроксимация проходной ВАХ БТ 𝐼𝐾  = IK0 exp (
𝑈БЭ−𝐼0K𝑟Б 𝛽⁄

𝑈0
). 

В этом выражении UБЭ – напряжение между базой и эмиттером транзистора; 

IK0 – обратный ток коллекторного перехода; rБ – объемное сопротивление базы; 

β – коэффициент усиления тока базы в схеме с ОЭ; U0 = mφT; φT = kT/q – 

температурный потенциал; m – поправочный коэффициент, его значение лежит в 

пределах 1-1,3. Коллекторный ток через транзистор VT3 (рис.2.11,а) можно 

представить как сумму постоянного коллекторного тока транзистора в рабочей 

точке (I0K) и приращения тока (ΔiK3): 
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𝑖K3=I0K + 𝛥𝑖K3. 

Напряжение между точками В1 и А равно (рис. 2.11,а) 

𝑈𝐵1𝐴 = 𝑈𝐵1𝐴ПОСТ
+ 𝑈𝐵1𝐴ПЕРЕМ

= 𝑈БЭ3пост
+ 𝐼0𝐾 𝑟Б 𝛽⁄ + 𝐼0𝐾𝑅Э + 𝑈БЭ3перем

+ 𝛥𝑖𝐾3
𝑟Б

𝛽
+ 𝛥𝑖𝐾3𝑅Э. 

Ток через транзистор VT4 можно выразить как 

𝑖𝐾4 = 𝐼0𝐾 + 𝛥𝑖𝐾4 = 𝐼𝐾0𝑒𝑥𝑝 [(𝑈𝐵2𝐴пост
+ 𝑈𝐵2𝐴перем

− 𝐼0𝐾 𝑟𝑏 𝛽⁄ − 𝐼0𝐾𝑅Э − 𝛥𝑖𝐾4 𝑟𝑏 𝛽⁄ − 𝛥𝑖𝐾4𝑅Э) 𝑈0⁄ ]. 

Это выражение можно упростить, введя некоторые обозначения: 

𝑖𝐾4 = 𝐼0𝐾𝑒𝑥𝑝[𝑈𝐵2𝐴 − 𝛼𝑖4], где  𝑈𝐵2𝐴 = 𝑈𝐵2𝐴ПЕРЕМ
𝑈0⁄ ; 

 

𝛼 =
𝑟Б

𝛽

𝐼0𝐾

𝑈0
+

𝑅Э𝐼0𝐾

𝑈0
= (

𝑟Б

𝛽
+ 𝑅Э)

𝐼0𝐾

𝑈0
≈

𝑅Э𝐼0

2𝑈0
. 

Перейдя к нормированным значениям токов 𝑖4 = 𝛥 𝑖𝐾4 𝐼0𝐾⁄  и использовав 

понятие обращенного ряда, мы получим выражения приращений коллекторных 

токов 

𝛥𝑖𝐾3 =
𝑉𝑖𝐼0

4𝑈0(1+
𝑅Э𝐼0
2𝑈0

)
−

𝐼0

6(1+
𝑅Э𝐼0
2𝑈0

)
4

𝑉𝑖
3

8𝑈0
3                          (2.2) 

 

  𝑖3̄ = −𝑖4̄ → 𝛥𝑖𝐾4 = −
𝑉𝑖𝐼0

4𝑈0(1+
𝑅Э𝐼0
2𝑈0

)
+

𝐼0

6(1+
𝑅Э𝐼0
2𝑈0

)
4

𝑉𝑖
3

8𝑈0
3 .               (2.3) 

Полные выкладки выражений (2.2) и (2.3) приведены в Приложении В.  

 

 

2.3.2 Линеаризация дифференциального каскада, вариант 1 

 

В полученных выражениях (2.2), (2.3) присутствует кубический член 

разложения, который можно скомпенсировать, усложнив исходную схему [81, 87]. 

Первая показана на рис. 2.12 [87]: в ней используются две дифференциальные 

пары, работающие на одну нагрузку. Здесь дифференциальные каскады на 

элементах VT3, VT4, R3 = R4 и VT5, VT6, R5 = R6 находятся в разных рабочих 

точках, т.е. значения I1, R3 и I2, R5 отличаются.  
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а 

 

б 

Рис. 2.12  Функциональная схема, компенсирующая кубический член в 

разложении: а — функциональная схема; б — ее схемная реализация [87] 

Взяв за основу выражения приращений коллекторных токов (2.2), (2.3) 

получим приращения коллекторных токов для этой схемы: 

𝛥𝑖𝐾3 =
𝑉𝑖𝐼1

4𝑈0(1+
𝑅3𝐼1
2𝑈0

)
−

𝐼1

6(1+
𝑅3𝐼1
2𝑈0

)
4

𝑉𝑖
3

8𝑈0
3; 

𝛥𝑖𝐾6 = −
𝑉𝑖𝐼2

4𝑈0(1+
𝑅6𝐼2
2𝑈0

)
+

𝐼2

6(1+
𝑅6𝐼2
2𝑈0

)
4

𝑉𝑖
3

8𝑈0
3. 

Приравняем кубические члены в этих выражениях для получения условий 

их взаимной компенсации: 
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𝐼1

6(1+
𝑅3𝐼1
2𝑈0

)
4

𝑉𝑖
3

8𝑈0
3 =

𝐼2

6(1+
𝑅6𝐼2
2𝑈0

)
4

𝑉𝑖
3

8𝑈0
3 . 

После несложных преобразований имеем условие компенсации в виде 

𝐼1 𝐼2⁄ =
(1+

𝑅3𝐼1
2𝑈0

)
4

(1+
𝑅6𝐼2
2𝑈0

)
4 = (

2𝑈0+𝑅3𝐼1

2𝑈0+𝑅6𝐼2
)

4
.                          (2.4) 

Уравнение (2.4) содержит четыре неизвестных, поэтому необходимо 

задаться исходными значениями: током I1, отношением токов (желательно 

кратное 2) и величиной одного из резисторов. 

Пусть I1/I2 = 8, тогда при 2𝑈0 = 2𝑚𝜑𝑇 ≈ 2 ∗ 1 ∗ 25.6𝑚𝑉 ≈ 0.05𝑉 получим 

8 = (
0.05+𝑅3𝐼1

0.05+𝑅6𝐼2
)

4
; 1,68 =

0.05+𝑅3𝐼1

0.05+𝑅6𝐼2
;   0,034 = 𝐼2(8𝑅3 − 1,68𝑅6) . 

 

Пусть ток I2 = 380 мкA и резистор R3 = 40 Ом, тогда получаем I1 = 3,04 мA и 

R6 = 137,2 Ом. На практике обычно задаются отношением токов I1/I2 = M (кратно 

2) и величиной резистора R3, поэтому необходимо найти номинал резистора R6. 

Выражение несложно получить из (2.2): 

𝑅6 =
2𝑈0(1− √𝑀

4
)+𝑅3𝐼1

𝐼2 √𝑀
4   .                                  (2.5) 

 

2.3.3 Линеаризация дифференциального каскада,  вариант 2 

В схеме, представленной на рис. 2.13 [81], возможна компенсация 

кубического члена разложения. Найдем соотношения произведений токов и 

резисторов (IARA и IBRB), при которых это произойдет. Как и ранее, необходимо 

получить функциональную связь между входным переменным напряжением 

𝑉𝑖 = 2𝑈вх и выходными коллекторными токами iвых1 и iвых2. 
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Рис. 2.13 Упрощенная электрическая схема «умножителя тока», в которой 

происходит компенсация кубического члена разложения проходной ВАХ пары 

транзисторов VT1-VT2 [81] 

 

Введем обозначения: 

𝑖K1 = 0.5𝐼𝐴 + 𝛥𝑖K1; 𝑖K2 = 0.5𝐼𝐴 + 𝛥𝑖K2; 𝑖K5 = 0.5𝐼𝐵 + 𝛥𝑖K5; 𝑖K6 = 0.5𝐼𝐵 + 𝛥𝑖K6 

𝑖вых1 ≈
𝐼𝐴+I𝐵

2
+ 𝛥𝑖вых1;  𝑖вых2 ≈

𝐼𝐴+I𝐵

2
+ 𝛥𝑖вых2 . 

Перейдем к нормированным величинам токов: 

𝑖1 =
𝛥𝑖K1

0,5𝐼𝐴
;  𝑖2 =

𝛥𝑖K2

0,5𝐼𝐴
;  𝑖5 =

𝛥𝑖K5

0,5𝐼𝐵
;  𝑖6 =

𝛥𝑖K6

0,5𝐼𝐵
. 

Выходной ток перепишем с нормированными токами: 

𝛥𝑖вых1 = 𝛥𝑖K1 − 𝛥𝑖K6 = 0,5𝐼𝐴
𝛥𝑖K1

0,5𝐼𝐴
− 0,5𝐼𝐵

𝛥𝑖K6

0,5𝐼𝐵
= 0,5[𝐼𝐴𝑖1+I𝐵𝑖6]. 

Для дифференциального каскада на транзисторах VT1-VT2 ранее уже 

получили соотношения, поэтому 

𝛼𝑖1̄ + 𝑎𝑟𝑡ℎ𝑖1̄ =
𝑉𝑖̄

2
= 𝑈вх; 𝑖1̄ = −𝑖2̄; 𝛼𝑖2̄ + 𝑎𝑟𝑡ℎ𝑖2̄ = −𝑈вх ; 
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𝑈вх =
𝑈вх

𝑈0
;  𝑉𝑖 =

𝑉𝑖

𝑈0
;  𝛼 = (

𝑟Б

𝛽
+R𝐴)

𝐼𝐴

2𝑈0
≈

𝐼𝐴𝑅𝐴

2𝑈0
. 

Используя эти соотношения, запишем выражение для дифференциального 

напряжения, которое падает на транзисторах VT3-VT4: 

−(𝑈БЭ3 − 𝑈БЭ4) = −(𝑞𝑖1 + ln(𝑖1 + 1) − 𝑞𝑖2 − ln(1 + 𝑖2)) = − [2𝑞𝑖1 + ln (
1+𝑖̄1

1−𝑖̄2
)]. 

Умножим правую и левую части на 0,5 и учтем, что  

q=
𝑟Б𝐼𝐴

2𝛽𝑈0
=

6,2 ∗ 4 ∗ 10−3

2 ∗ 100 ∗ 25,6 ∗ 10−3
≈ 0.005 

Тогда получаем −0.5(𝑈БЭ3 − 𝑈БЭ4) = −arth(𝑖1) , и на основании этой 

формулы можно записать нормированное приращение токов 𝑖5 и 𝑖6: 

𝑏𝑖6+arth(𝑖6) = 0.5(𝑈БЭ3 − 𝑈БЭ4)=arth(𝑖1);  𝑏𝑖5+arth(𝑖5) = −arth(𝑖1). 

где b= (
𝑟Б

𝛽
+R𝐵)

𝐼𝐵

2𝑈0
≈

𝐼𝐵𝑅𝐵

2𝑈0
. 

Ранее было получено выражение для 𝑖1 с использованием понятия 

обращенный ряд: 

𝑖1 =
𝑉̄𝑖

2(1+a)
−

1

24

𝑉̄
𝑖3

(1+a)4 =
𝑈вх

(1+a)
−

1

3

𝑈вх
3

(1+a)4  

Нормированное приращение тока 𝑖6 можно получить, переписав выражение 

в виде 

𝑖1=th[𝑏𝑖6+arth(𝑖6)]. 

Воспользовавшись разложением arth в степенной ряд и ограничившись 

двумя первыми членами этого разложения, запишем 

𝑖1=th [𝑏𝑖6 + 𝑖6 +
𝑖̄

63

3
] =th [(1+b)𝑖6 +

𝑖̄
63

3
]. 

В последнем уравнении будем использовать укороченный ряд                 

th𝜉 = 𝜉 −
𝜉3

3
+

𝜉5

5
− ⋯, тогда 

𝑖1 = [(1+a)𝑖6 +
𝑖63

3
] − 1 3⁄ [(1+b)𝑖6 +

𝑖63

3
]

3

= 

= (1+b)𝑖6 − 𝑏
(3+3b+b2)

3
𝑖63 −

(1+b)2

3
𝑖65 −

(1+b)

9
𝑖67 −

𝑖̄
69

81
. 
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Взяв первые два члена ряда и применив понятие обращенного ряда, 

получаем 

𝑖6 =
𝑖̄1

1+b
+

𝑏(3+3b+b2)

3(1+b)4 𝑖13 => 𝑖1 ≈
𝑉̄𝑖

2(1+𝛼)
−

1

24

𝑉̄
𝑖3

(1+𝛼)4 =
𝑈вх

(1+𝛼)
−

1

3

𝑈вх
3

(1+𝛼)4; 

𝑖6 ≈
𝑈вх

(1+b)(1 + 𝛼)
−

1

3
[

1

(1+b)(1 + 𝛼)4
−

𝑏(3 + 3b+b2)

(1 + 𝛼)3(1+b)4
] 𝑈вх

3
 

𝛥𝑖вых1 = 0.5[𝐼𝐴𝑖1+I𝐵𝑖6] = ... 

𝛥𝑖вых1 =  

= 0,5 {[
1

(1+𝛼)
(𝐼𝐴+I𝐵

1

(1+b)
)] 𝑈вх − [

𝐼𝐴

(1+𝛼)
+I𝐵 (

1

(1+b)(1+𝛼)
− 𝑏

(3+3b+b2)

(1+b)4 )]
𝑈вх

3

3(1+𝛼)3}. 

Приравняв к нулю часть выражения, относящуюся к кубическому члену, 

получим: 

𝐼𝐴

(1+𝛼)
+I𝐵 [

1

(1+b)(1+𝛼)
− 𝑏

(3+3b+b2)

(1+b)4 ] = 0, 

откуда 

𝛼 =
[

𝐼𝐴
𝐼𝐵

(1+b)+1](1+b)3

𝑏(3+3b+b2)
− 1 .                                   (2.6) 

Напомним, что коэффициенты равны 

𝛼 =
𝐼𝐴𝑅𝐴

2𝑈0
  и  b=

𝐼𝐵𝑅𝐵

2𝑈0
. 

Оценим значения этих коэффициентов. В [81] рекомендуются следующие 

значения: RA = 25 Ом, IA = 20 мА, RB = 17 Ом, IB = 10мА, тогда α = 8,33, b = 2,83. 

Воспользуемся соотношением (2.5) для вычисления коэффициента α при b = 3 и 

IA/IB = 2: 

𝛼 = {[
𝐼𝐴

𝐼𝐵
(1+b) + 1] (1+b)3 (𝑏(3 + 3b+b2))⁄ } − 1 = 8,14. 

Очевидно, что полученный результат неплохо совпадает с результатами 

работы [81], хотя формула, аналогичная (2.6), там не приводится. 

Так же, как и для предыдущей схемы, решим уравнение (2.6) относительно 

«b», для чего перепишем один из членов выражения как                                         

3 + 3b+b2 = (1+b)2 + 2+b. Теперь перейдем к новой переменной: 
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𝛼 + 1 =
[

𝐼𝐴
𝐼𝐵

(1+b)+1](1+b)3

𝑏((1+b)2+2+b)
; 

x=(1+b); M= 𝐼𝐴 𝐼𝐵⁄ ; z=(𝛼 + 1); b=(𝑥 − 1); 

z=
[Mx+1]𝑥3

(𝑥−1)(𝑥2+x+1)
. 

После перегруппировки членов получаем выражение 

𝑥4 −
𝛼

𝑀
𝑥3 +

(𝛼+1)

𝑀
= 0.                                 (2.7) 

Аналитически решить это уравнение сложно, поэтому воспользуемся 

прикладными пакетами для решения математических задач (MathCad, MathLab, 

SciLab). Исходными данными будут отношения токов M и номинал 

сопротивления RA. При поиске корней уравнения (2.7), проведенном в среде 

«Mathlab», выяснилось, что максимальное отношение токов М ограничено 

значением 8,14. Если отношения токов больше этого значения, то корни 

уравнения только мнимые. 

Рассмотренные выше примеры линеаризации дифференциального каскада 

являются отражением традиционного взгляда на компенсацию нелинейных 

искажений. В этих схемах осуществляется подавление кубического члена 

разложения проходной ВАХ основного дифференциального каскада с помощью 

нелинейных искажений, формируемых во вспомогательном дифференциальном 

каскаде. В структурных методах такой механизм подавления относится к типу с  

взаимокомпенсацией  [10].  

 

2.4 Библиотеки сумматоров и базовых элементов 

При переходе к базовому элементу другого типа должна быть решена 

проблема сумматора: он должен соответствовать базовому элементу. В данной 

работе под соответствием понимаются малые значения собственных нелинейных 

искажений сумматора относительно параметров базового элемента.  
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Авторами [21] предложена последовательность математических операций 

перехода от БЭ в виде ИНУН к БЭ в виде ИТУН. Эту последовательность можно 

трактовать как метод преобразования условий компенсации для БЭ другого типа. 

Действительно, традиционный подход к реализации структурных схем [8] 

заключается в воспроизведении условий компенсации, полученных для 

структурной схемы, и в электрической схеме. Однако вопрос практической 

реализации сумматоров, если базовый элемент представляет собой ИТУН, 

остается открытым – авторы не приводят электрических схем, реализующих 

структурные схемы.  

В большинстве структурных схем с НУЧ присутствует сумматор на выходе 

устройства, и на входах этого сумматора действует уже усиленный сигнал. С 

другой стороны, на входные сумматоры структурных схем в силу принципа 

построения (входной сигнал как эталон) приходят сигналы с амплитудой, 

близкой к амплитуде входного сигнала. Из этого можно сделать заключение о 

необходимости разделения сумматоров на два типа, различающихся линейностью: 

входные и выходные. 

В рассмотренных ранее схемах МШУ с широкополосным согласованием по 

входу осуществляются: 

- сложение двух напряжений (см. рис. 2.1,г); 

- сложение тока и напряжения (см. рис. 2.1,а, 2.6,а); 

- сложение двух токов (см. рис. 2.1б, в и 2.6б, в). 

Кроме используемых в схемах на рис. 2.1 и 2.6 схемотехнических решений 

сумматоров есть другие, хорошо известные (рис. 2.14). В схемах на рис. 2.14 

происходит суммирование напряжений однополярных (рис. 2.14,а) и 

дифференциальных (рис. 2.14,б) сигналов. 
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а б 

Рис. 2.14 Электрические схемы входных сумматоров: а – сложение 

однополярных сигналов; б – сложение дифференциальных сигналов 

Схемы сумматоров, в которых происходит суммирование токов, 

представляют собой сопротивления, т.е. это пассивные схемы, не вносящие 

собственных нелинейных искажений относительно транзисторов. Поэтому 

отнесем их к типу выходные. На рис. 2.15 представлены электрические схемы 

выходных сумматоров.  

 

  

 

а б в 

Рис. 2.15 Электрические схемы выходных сумматоров: а – два коллекторных 

резистора; б – один резистор; в – коллекторное сопротивление, разделенное на 

две части 

В схеме сумматора на рис. 2.1,а и 2.6,а кроме суммирования напряжения и 

тока возможны другие варианты входных и выходных сигналов, представленные 

на рис. 2.16.  
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а б в 

Рис. 2.16 Электрические схемы универсальных сумматоров: а – суммируются 

напряжение U1 и ток i2; б, в – суммируются напряжения U1 и U2 

Заметим, что результатом суммирования в схемах на рис. 2.15, 2.16,а,в 

будет напряжение UΣ относительно источника постоянного питающего 

напряжения или земли. В схемах на рис. 2.14 и 2.16,б результатом суммирования 

будет выходной коллекторный ток транзисторов. Поскольку входными сигналами 

для выходных сумматоров (см. рис. 2.15) являются токи, а выходным – 

напряжение, то в качестве входных сумматоров примем схемы на рис. 2.14. В 

последних входные сигналы представляют собой напряжения, а выходные – 

коллекторные токи транзисторов.  

При использовании входных сумматоров для построения схем МШУ 

величины сопротивлений (R1 – R4, рис. 2.14) будут малыми из соображения 

минимизации вносимого ими шума. Это обстоятельство приводит к слабой 

линейности таких сумматоров относительно схем на рис. 2.15. Последние для 

сигналов, поступающих на базу транзистора, представляют собой эмиттерный 

повторитель. Отнесем схемы сумматоров на рис. 2.16 к типу универсальные, 

которые могут быть использованы как на входе устройства, так и на выходе. 

Таким образом, схемы на рис. 2.14 – 2.16 образуют библиотеку сумматоров. 

Определим, какими особенностями должен обладать базовый элемент в 

виде простейшего каскада, чтобы на его основе можно было строить структурные 

схемы с НУЧ. Очевидно, что конфигурация базового элемента будет определяться 
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тем, как подключаются к нему сумматоры. Для использования сумматоров на 

рис. 2.15 выходные сигналы БЭ должны представлять собой переменный ток, а 

применение сумматоров на рис. 2.14 будет возможно, если сигналы будут в виде 

переменного напряжения. Таким образом, схемы базовых элементов должны 

иметь два выхода с разным выходным сопротивлением. На рис. 2.17 и 2.18 

представлены электрические схемы базовых элементов, отвечающих этому 

требованию, для однополярного и дифференциального входных сигналов 

соответственно (RИСТ — выходное сопротивление источника полезного сигнала). 

Необходимо отметить, что второй выход базовых элементов по аналогии со 

схемами на рис. 2.1 и 2.6 будем использовать в качестве начала канала 

компенсации. Третьи выходы  в схемах на рис. 2.17,б и 2.18,б могут быть 

использованы при реализации сложных структурных схем, где присутствует 

больше двух базовых элементов. 

Все схемы на рис. 2.17 хорошо известны: а – типовой каскад с транзистором 

VT1, включенным по схеме в ОЭ и ООС по току в цепи эмиттера; б – простейший 

каскад, состоящий из двух транзисторов VT1 и VT2, первый включен по схеме с 

ОЭ, второй по схеме с ОБ (такая схемная конфигурация называется ОЭ-ОБ или 

«каскод», [8, 34]); в – каскад с ОЭ и двумя петлями ООС: по току и напряжению; 

г – типовой каскад с транзистором, включенным по схеме с ОБ и ООС по току в 

цепи эмиттера. Приведенные на рис.2.14 – 2.18 электрические схемы также могут 

быть реализованы на МОП–транзисторах. Резисторы ООС по току (R1, 

рис. 2.17,а,в,г) и последовательное соединение транзистора VT2 и резистора R2 

(рис. 2.17,б) выполняют функцию преобразования эмиттерного или 

коллекторного токов входного транзистора VT1 в напряжение. Схемы, 

представленные на рис. 2.17 и 2.18, образуют библиотеку базовых элементов. 
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Рис. 2.17 Электрические схемы базовых элементов в виде простейших каскадов 

для однополярных входных сигналов 

 

В первом разделе обсуждался вопрос о способах обеспечения нулевой 

чувствительности. В структурных схемах обоих типов используется аттенюатор 

1/К0, с его помощью выходной сигнал основного БЭ приводится к уровню 

входного сигнала. Очевидно, что на втором выходе базовых элементов (рис. 2.17, 

2.18) амплитуда полезного сигнала будет близка или меньше амплитуды входного 

сигнала. При этом выходной сигнал будет также содержать нелинейные 

искажения транзистора VT1.Таким образом, при реализации структурных схем с 

нулевой чувствительностью на основе БЭ, представленных на рис. 2.17 и 2.18, 

отсутствует необходимость организации в схемах устройств аттенюатора 1/К0. 
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Поэтому при реализации структурных схем первым шагом будет преобразование 

структурной схемы, заключающееся в удалении из нее этого аттенюатора. Будем 

считать, что аттенюатор 1/К0 интегрирован в состав БЭ. 

 

 

 

а б 

 

в 

Рис. 2.18 Электрические схемы базовых элементов в виде дифференциальных 

простейших каскадов 
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2.5 Метод реализации структурных схем с нулевой чувствительностью на 

основе БЭ в виде простейшего каскада 

Реализация структурных схем с БЭ в виде простейшего каскада 

предполагает формальный переход от структурной схемы к электрической [8]: 

элементы структурной схемы заменяются на их электрические эквиваленты. В 

нашем случае характеристики эквивалентов не соответствуют параметрам 

элементов структурной схемы (входные и выходные сопротивления, выходной 

сигнал в виде переменного тока и т.п.) и это приводит к необходимости 

повторного поиска условий компенсации. Возможны два варианта: осуществлять 

поиск в структурной схеме, установив параметры элементов близкими к 

параметрам эквивалентов; осуществлять поиск уже в электрической схеме. С 

практической точки зрения целесообразен второй вариант, поскольку, в случае 

необходимости, можно будет учесть инерционность схем. Необходимость будет 

определяться использованием синтезированных схем в более высоком частотном 

диапазоне. 

В схемах, являющихся реализацией структурных схем с нулевой 

чувствительностью, можно выделить  каналы передачи полезного сигнала и 

компенсации. Канал передачи полезного сигнала образуется от выхода 1 

основного БЭ и до выхода устройства. Канал компенсации – от выхода 2 

основного БЭ до узла структурной схемы, где происходит компенсация 

искажений. В обоих каналах действуют нелинейные искажения основного БЭ. 

Сигнал с выхода 1 БЭ поступает на выходные сумматоры (см. рис. 2.15), 

фактически пассивные и не вносящие своих искажений. Если реализуется 

структурная схема с самокомпенсацией, то в канале компенсации будут 

действовать нелинейные искажения основного БЭ, амплитуда которых 

значительно меньше амплитуды полезного сигнала. Последнее означает, что 

поступление сигнала, содержащего только нелинейные искажения, на активные 

сумматоры (см. рис. 2.14, 2.16) не приведет к появлению на их выходах 

искажений, сопоставимых по уровню с искажениями БЭ. В итоге искажения, 
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вносимые сумматорами в структурных схемах данного типа, можно не учитывать 

при поиске условий компенсации. В случае структурных схем с 

взаимокомпенсацией в канале компенсации будет действовать сигнал с 

амплитудой, близкой (или меньше) к амплитуде входного сигнала, тогда 

необходимо учитывать нелинейные искажения вспомогательного БЭ. Итогом 

вышеприведенных заключений будут следующие положения. При поиске условий 

компенсации в схемах с однополярным входным сигналом необходимо учитывать 

нелинейные искажения: 

– входного транзистора VT1 (см. рис. 2.17) при реализации структурных 

схем с самокомпенсацией; 

– двух входных транзисторов основного и вспомогательного БЭ при 

реализации структурных схем с взаимокомпенсацией. 

В данной работе уже использовались два способа анализа схем. Первый –

 это традиционный способ с помощью разложения вольт-амперной 

характеристики в степенной ряд (подразд. 2.3). Второй способ основывается на 

использовании генераторов искажений [8]. С его помощью проводился анализ 

структурных схем и схем МШУ с частичной компенсацией шума (подразд. 2.2). 

Проблема реализации (неоднозначность) требует уменьшения трудозатрат на 

анализ схем, поэтому в качестве инструмента анализа выберем второй способ. 

Напомним, что при работе с генераторами искажений схема представляется как 

линейная безынерционная. Последнее дает возможность представлять 

дифференциальные БЭ (см. рис. 2.18) как соединение двух однополярных БЭ (см. 

рис. 2.17) и искать условия компенсации для одной половины схемы. Найденные 

условия компенсации в силу симметрии схем будут справедливы и для второй 

половины. 

 

2.5.1 Метод реализации структурных схем усилителей 

Исходные данные для реализации структурных схем с базовым элементом в 

виде простейшего каскада: 
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 тип входного сигнала (однополярный или дифференциальный);  

 тип структурной схемы, условия компенсации (узел структурной 

схемы, где происходит компенсация);  

 диапазон частот и напряжение питания, требования к линейности.  

Процедура реализации состоит из четырех основных этапов. 

1. Преобразование структурной схемы. Из структурной схемы убирается 

аттенюатор 1/К0, поскольку он включен в состав базового элемента. В явном виде 

производится разделения каналов передачи сигнала и компенсации. Это 

необходимо для понимания, как соединять электрические эквиваленты. 

2. Подстановка вместо элементов преобразованной структурной схемы 

их электрических эквивалентов (см. рис. 2.14 — 2.18). При выборе схем 

электрических эквивалентов учитывают исходные данные: тип входного сигнала, 

напряжение питания, диапазон частот. Информация о входном сигнале 

используется для выбора БЭ. Второе и третье требования определяют 

возможность использования простейшего каскада ОЭ-ОБ (см. рис.2.17,б), что 

позволяет расширить рабочий диапазон частот, поскольку в этой схеме 

существенно ослабляется эффект Миллера [34]. Величина напряжения питания 

может ограничить такую возможность.  

3. Поиск условий компенсации.  Учитывается тип структурной схемы и 

информация об узле в структурной схеме, где происходит компенсация (что не 

всегда очевидно). При анализе дифференциальные схемы разделяются на две 

части: при составлении графа проводимости соединения со второй частью 

изображаются как ветви с коэффициентом передачи 1 (на сигнальном графе они 

станут минус 1). 

4. Выбор рабочей точки и расчет номиналов элементов. На практике 

принято, что при выборе рабочей точки разработчик руководствуется 

требованиями к линейности устройства и диапазону рабочих частот. 

Получаемые схемы не содержат цепей задания рабочей точки, они 

добавляются в виде простых схем на этапе моделирования. После выбора 
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оптимальной схемы усилителя цепи задания рабочей точки, как правило,  

усложняются. Тип структурной схемы и узел, где происходит компенсация, 

определяют при поиске условий компенсации в структурной схеме.  

Пример 1 

Реализуем структурную схему на рис. 2.19,а [12], основанную на принципе 

взаимной компенсации. Пусть на входе действует однополярный сигнал, и 

необходимо разработать схему на МОП – транзисторах. На первом этапе 

преобразуем структурную схему, убрав аттенюатор β1 и введя базовый элемент с 

двумя выходами, что позволяет в явном виде разделить каналы передачи сигнала 

и компенсации (рис. 2.19,б). Канал прохождения сигнала выделен жирными 

стрелками. На рис. 2.20 показаны замена элементов структурной схемы на 

электрические эквиваленты (а) и реализованная структурная схема (б). 

 

а 

 

б 

Рис. 2.19 Структурная схема (а) и результат ее преобразования (б) 
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а 

 

 

б 

Рис. 2.20 Электрические эквиваленты элементов структурной схемы (а) и 

реализованная структурная схема (б) 

В качестве электрических эквивалентов выберем следующие схемы 

(рис. 2.20,а): 

– базовый элемент (БЭ_1) простейший каскад на МОП – транзисторе, 

включенный по схеме с ОЗ (резистор R2 выполняет функцию источника тока); 
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– вспомогательный базовый элемент (БЭ_2) будет представлен простейшим 

каскадом на двух МОП транзисторах (ОИ-ОЗ), чтобы приблизить его частотные 

свойства к схеме с ОЗ; 

– выходной сумматор представляет собой два сопротивления (рис. 2.15,а), 

подключаемых к стокам БЭ_1 и БЭ_2; 

– аттенюатор β2 реализуется за счет разных коэффициентов передачи 

усилителей, образованных элементами VT1, R2, R3 и VT2, VT3, R4. 

Получившаяся в итоге схема изображена на рис. 2.20,б. Она имеет 

однополярный вход и дифференциальный выход. Реализованная схема — это 

схема МШУ с широкополосным согласованием по входу (см. рис. 2.1,б). Найдем 

условия взаимной компенсации нелинейных искажений транзисторов VT1 и VT2. 

На рис. 2.21 представлены упрощенная электрическая схема МШУ с 

обозначениями узлов и ее сигнальный граф. Нелинейные искажения транзисторов 

VT1 и VT2 задаются с помощью генераторов искажений ξVT1 (x) и ξVT2 (x) 

соответственно. Необходимо обратить внимание на полярность подключения 

генераторов искажений в схемах, реализующих структурные схемы с 

взаимокомпенсацией. Она должна соответствовать таковой в структурных схемах: 

искажения основного и вспомогательного БЭ на выходе вспомогательного БЭ 

должны быть в фазе. 

Коэффициент передачи нелинейных искажений ξVT1 (x) и ξVT2 (x) на выход 

(узел 2) будет равен 

𝑇НИ = [
1

𝑔3

+ (−
1

𝑔1 + 𝑔2 + 𝑆01

) ∗
𝑆01

𝑔3

+ (−
1

𝑔1 + 𝑔2 + 𝑆01

) ∗ (−
𝑆02

𝑆03

) ∗ (
𝑆03

𝑔4

) ∗ (−1)]
𝑉𝑇1

+

+ [
1

𝑆03

∗
𝑆03

𝑔4

∗ (−1)]
𝑉𝑇2

= 0.

 

здесь g1, g2, g3, g4 – проводимости резисторов R1, R2, R3, R4 соответственно; S01, 

S02, S03 – крутизны в рабочих точках транзисторов VT1, VT2 и VT3 

соответственно. Приравняв к нулю коэффициент передачи нелинейных 

искажений на выход, получаем условие компенсации: 
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𝑔4 = 𝑔3 ∗ [1 +
(𝑆01+𝑆02)

(𝑔1+𝑔2)
]. 

При условиях g2 → 0 и согласовании по мощности на входе (S01=g1=S02) 

получаем, что g4≈3*g3. Полученный нами результат не совпадает с условиями 

самокомпенсации (см. табл. 2.2). При тех же условиях (g2 → 0, g1=S02) 

сопротивления нагрузки должны быть равны g4≈g3. Какой из подходов 

предпочтительнее, выяснится при моделировании схем. Рабочую точку выбираем 

такую же, как в схеме базового усилителя (рис. 2.10,а). 

 

а 

 

б 

Рис. 2.21 Упрощенная электрическая схема МШУ с обозначением номеров узлов 

(а) и ее сигнальный граф с введенными генераторами искажений (б) 
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Пример 2 

Реализуем структурную схему на рис. 2.22,а с самокомпенсацией. Пусть на 

входе действует дифференциальный сигнал, и реализованная схема должна быть 

на биполярных транзисторах. Схема будет функционировать при напряжении 

питания 3 В. Вначале преобразуем структурную схему (рис. 2.22,б). 

 

а 

 

б 

Рис. 2.22 Структурная схема со связью вперед (а)  

и результат ее преобразования (б) 

 

Учитывая исходные данные (напряжение питания и дифференциальные 

сигналы), в качестве базового элемента выберем схему простейшего каскада на 

рис. 2.18,а. Согласование по входу можно обеспечить, используя в качестве 
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электрического эквивалента первого сумматора (Сумм_1, рис. 2.22,а) схему на 

рис. 2.16,б. При подключении к ней электрического эквивалента выходного 

сумматора (Сумм_2, рис. 2.22,а) в виде схемы на рис. 2. 15,а обе схемы будут 

образовывать усилитель ошибки. Если полезные сигналы на его входах «в фазе», 

то напряжение база-эмиттер будет меняться за счет нелинейных искажений 

входного транзистора БЭ_1. На рис. 2.23,а показан процесс подстановки 

электрических эквивалентов в структурную схему. Реализованная схема 

представлена на рис. 2.23,б, в ней отсутствуют цепи задания рабочей точки 

(добавляются при моделировании), такие схемы будем называть упрощенными 

электрическими схемами. 

Для проведения анализа построенной схемы разделим ее на две части, и на 

рис. 2.24,а показана получившаяся схема. На ней блоком «-1» обозначается связь 

со второй половиной схемы, когда происходит инверсия сигнала. На рис. 2.24,б 

представлен сигнальный граф сокращенной схемы с введенным генератором 

искажений транзистора VT4. Коэффициент передачи ветви между узлами 4 и 5 

равен минус 1 — это коэффициент передачи введенного блока. Условия 

компенсации получаем, приравняв к нулю коэффициент передачи искажений 

ξVT4(x) (узлы 2 и 5) на выход схемы (узел 5):  

𝑔4 =
𝑔2𝑆02

𝑔2+𝑆02
, 

здесь g2, g4 — проводимости резисторов R2 и R4 соответственно; S02 — крутизна 

в рабочей точке транзистора VT2. Ток I1 и номинал резистора R2 выбираются из 

соображения обеспечения согласования с источником сигнала 𝑔ИСТ =

𝑔2 𝑆02 (𝑔2 + 𝑆02)⁄ . Ток I2 определяется требуемой линейностью: из практических 

соображений амплитуда входного сигнала, которую БЭ сможет линейно передать 

на выход, будет 𝑈ВХ.ЛИН ≈ 𝐼2𝑅4. 
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а 

 

б 

Рис. 2.23 Электрические эквиваленты элементов структурной схемы рис.2.22,б 

(а) и реализованная структурная схема (б) 
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а б 

Рис. 2.24 Сокращенная принципиальная схема, предназначенная для поиска 

условий компенсации (а) и ее сигнальный граф (б) 

 

2.5.2 Метод реализации структурных схем смесителей 

Структурные схемы смесителей получают путем замены базовых элементов 

на смесители в структурных схемах усилителей, однако это не всегда возможно. 

Проблема обусловлена тем, что несущие частоты входных и выходных полезных 

сигналов смесителя разные, и разницу частот необходимо учитывать при 

построении структурных схем. Для примера возьмем структурную схему 

усилителя (раздел 1, рис. 1.3,б)  и заменим в ней блоки базовых усилителей на 

смесители (рис. 2.25,а). Грубая оценка  преобразования частот в структурной 

схеме показывает, что на входах сумматора (Сумм, рис. 2.25,а) будут действовать 

сигналы с разными частотами и, следовательно, суммирование невозможно. 

Впервые проблема построения перемножителей по структурным схемам с 

нулевой чувствительностью была поднята в работе [23]. Позднее Н. Н. 
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Исаковичем [26] было показано, что вариантов структурных схем смесителей с 

НУЧ существенно меньше, чем структурных схем усилителей. В качестве одного 

из способов решения данной проблемы можно осуществить замену 

вспомогательного смесителя (БЭ_2, рис. 2.25,а) на усилитель (УС, рис. 2.25,б).  

 

а 

 

б 

Рис. 2.25 Структурные схемы смесителей: а – структурная схема усилителя 

(рис. 1.3,б) с замененными БЭ; б – структурная схема смесителя, в которой на 

входы сумматора поступают сигналы на одинаковых несущих частотах 

В качестве базового элемента, представляющего собой законченный 

функциональный блок, выбираем смеситель Джильберта, поскольку это самая 

распространенная схема интегрального смесителя. Представим смеситель 

Джильберта в виде блок-схемы, состоящей из трех частей (рис. 2.26): входного 

преобразователя «напряжение–ток» (ПНТ), транзисторного квартета (ТК) и 

нагрузки. Нетрудно заметить, что схемам первой и третьей частей соответствуют 

схема БЭ (рис. 2.18,а) и выходного сумматора (рис. 2.15,а). Эффект 

преобразования частоты достигается во второй части смесителя, куда, с одной 
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стороны, поступает преобразованный в переменный ток полезный сигнал, а с 

другой —  подается переменное напряжение гетеродина. 

 

Рис. 2.26 Блок-схема смесителя Джильберта 

Традиционный подход к линеаризации смесителя Джильберта заключается 

в увеличении линейности входного преобразователя напряжение–ток (элементы 

VT5, VT6 и RE, рис. 2.26). Это легко осуществить с помощью структурного 

метода, используя БЭ в виде простейшего каскада и структурные схемы 

усилителей. Проблему преобразования частоты в структурной схеме усилителя 

решим путем введения в состав структурной схемы нового элемента – 

транзисторного квартета (ячейки Джильберта). 

Исходные данные при реализации структурных схем усилителей для 

получения электрических схем смесителей будут такие же, как в методе  

получения электрических схем усилителей.  
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Процедура реализации структурных схем смесителей состоит из пяти 

основных этапов. 

1. Преобразование структурной схемы, шаг первый. Символы базовых 

смесителей заменяются на символы ПНТ. В получившуюся структурную схему 

вводятся символы транзисторных квартетов. Если в структурной схеме 

присутствует обратная связь, то ТК ставится на ее выходе. В случае отсутствия 

ОС возможны два варианта включения ТК:  на выходе структурной схемы, а 

также между БЭ и сумматорами так, чтобы на выходной сумматор в итоге 

поступали сигналы промежуточной частоты. 

Нетрудно заметить, что включение ТК не влияет на условия компенсации 

нелинейных искажений ПНТ. В первом случае (ТК на выходе) компенсация 

осуществляется до поступления сигнала на ТК. Во втором случае при выводе 

условий компенсации коэффициенты передачи ТК взаимно сокращаются. 

Собственными искажениями ТК можно пренебречь, поскольку считаем, что при 

большой амплитуде гетеродина (>5*U0) они работают как ключи. 

2. Преобразование структурной схемы, шаг второй. Из структурной 

схемы убирается аттенюатор 1/К0, поскольку он включен в состав базового 

элемента. В явном виде производится разделение каналов передачи сигнала и 

компенсации. 

3. Подстановка вместо элементов преобразованной структурной схемы 

их электрических эквивалентов.  

4. Поиск условий компенсации.  Поиск осуществляется аналогично 

схемам МШУ: на упрощенной электрической схеме, где отсутствуют транзисторы 

квартета.  

5. Выбор рабочей точки и расчет номиналов элементов.  

Проясним вопрос, относящийся к 4-му этапу: нужно ли учитывать отличие 

в характеристиках двух рядом стоящих ТК? Разница в параметрах может быть 

обусловлена двумя факторами. Первый — это отклонения размеров транзисторов, 

связанные с производством. В современных интегральных технологиях 



 

85 

 

относительная погрешность изготовления элементов составляет величину порядка 

3% [37], т.е. при аналитических расчетах ее можно не учитывать. В качестве 

второго фактора выступает отличие в рабочих точках транзисторов квартетов. 

Оно также будет обусловлено погрешностью изготовления элементов в цепях, 

задающих рабочую точку. Номинальные величины амплитуды гетеродина и 

постоянного тока, протекающего через ТК, будут одинаковыми в силу принципа 

построения структурных схем с НУЧ (идентичность). Таким образом, разницу в 

характеристиках транзисторных квартетов при поиске условий компенсации 

можно не учитывать.  

Пример реализации структурной схемы смесителя 

На рис. 2.27 представлена структурная схема смесителя [11] с введенной 

нумерацией узлов.  

 

Рис. 2.27 Структурная схема смесителя [11] 

 

На рис. 2.27 введены обозначения: БЭ_1 — основной смеситель, БЭ_2 — 

вспомогательный смеситель, Сумм_1 и Сумм_2 — сумматоры, β1 и β2 — 

аттенюаторы. Найдем условия компенсации нелинейных искажений основного 

смесителя (БЭ_1), для этого составим сигнальный граф (рис. 2.28). В процессе 
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поиска выясним тип структурной схемы и узел, в котором осуществляется 

компенсация. Напомним, что все блоки в структурной схеме представляют собой 

ИНУН, а коэффициент передачи сумматоров равен 1.  

На рис. 2.28 введены следующие обозначения: 𝑥вх — входной сигнал; 

Кпр0(𝑦)— коэффициент преобразования БЭ_1 и БЭ_2; β1 и β2 — коэффициенты 

передачи аттенюаторов;   ξ1 (х) — нелинейные искажения основного смесителя 

БЭ_1; ξ2 (х) — нелинейные искажения вспомогательного смесителя БЭ_2. 

 

Рис. 2.28 Сигнальный граф структурной схемы смесителя на рис. 2.27 

 

На сигнальном графе узел 1 — это выходной узел. Запишем выражение 

коэффициента передачи в первом узле: 

𝑈вых = 𝑥1 =
𝐾пр0(𝑦)𝑥вх+𝜉1(𝑥)+𝛽2𝐾пр0(𝑦)𝜉2(𝑥)

1−[(𝛽1𝐾пр0(𝑦)−1)𝛽2𝐾пр0(𝑦)]
. 

Согласно условиям существования нулевой чувствительности полезный 

сигнал в узле 4 должен отсутствовать. На этом основании можно потребовать, 

чтобы коэффициент передачи от первого узла в четвертый был равен нулю: 

𝛽1𝐾пр0(𝑦) − 1 = 0. 

Тогда первое условие компенсации нелинейных искажений 

𝛽1 =
1

𝐾пр0(𝑦)
. 

Подставив это условие в выражение коэффициента передачи, получаем 
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𝑥1 = 𝐾пр0(𝑦)𝑥вх + 𝜉1(𝑥) + 𝛽2𝐾пр0(𝑦)𝜉2(𝑥). 

На входах БЭ_1 и БЭ_2 действуют сигналы с одинаковой амплитудой (при 

выполнении первого условия компенсации), тогда и нелинейные искажения также 

будут равны  𝜉1(𝑥) = 𝜉2(𝑥): 

𝑥1 = 𝐾пр0(𝑦)𝑥вх + 𝜉1(𝑥) + 𝛽2𝐾пр0(𝑦)𝜉1(𝑥). 

Отсюда получаем второе условие компенсации: 

𝜉1(𝑥) + 𝛽2𝐾пр0(𝑦)𝜉2(𝑥) = 0 => 𝛽2 = −
1

𝐾пр0(𝑦)
. 

Для компенсации нелинейных искажений основного смесителя 

используются нелинейные искажения вспомогательного смесителя, т.е. 

структурная схема на рис. 2.27 относится к типу с взаимокомпенсацией. 

Обращает на себя внимание то обстоятельство, что компенсация осуществляется в 

выходном узле структурной схемы, где появляются нелинейные искажения 

основного смесителя. Такой же принцип будет использоваться при получении 

условий компенсации в принципиальной электрической схеме, реализующей 

данную структурную схему. На рис. 2.29 показана преобразованная структурная 

схема смесителя. Она получается путем замены символов базового и 

вспомогательного смесителей на символы преобразователей напряжение–ток 

(ПНТ), а перемножение сигналов осуществляется с помощью транзисторного 

квартета, подключаемого к выходному узлу.  

 

Рис. 2.29 Преобразованная структурная схема смесителя 
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Реализованная на основе преобразованной структурной схемы 

электрическая схема представлена на рис. 2.30. Элементы VT3.2, VT4.2, R3.2, 

R4.2 образуют основной преобразователь напряжение–ток в смесителе, 

характеристики которого нам необходимо улучшить. Функцию вспомогательного 

преобразователя, необходимого дня внесения 𝜉2(𝑥) , выполняет 

дифференциальный каскад на элементах VT1, VT2, R1, R2. Поскольку его 

характеристики должны быть идентичны характеристикам основного 

преобразователя, то токи I1, I2 и сопротивления R1, R2, R3.2, R4.2 должны быть 

равны. Роль сумматора 2 выполняют элементы VT5, VT6, R5 и R6: суммируются 

выходной ток вспомогательного преобразователя и сигнал основного 

дифференциального каскада, преобразованный в напряжение с помощью  

элементов VT3.1, VT 4.1, R3.1, R4.1. Сумматор 1 собран на элементах VT7, VT8, 

R7, R8, I3, на вход которого поступают напряжения: на базы — со стороны 

сумматора 2, на эмиттеры — входной полезный сигнал. 
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Рис. 2.30 Принципиальная электрическая схема смесителя, реализующая 

структурную схему на рис. 2.26 

 

На рис. 2.31,а представлена упрощенная электрическая схема входного 

преобразователя напряжение–ток (рис. 2.30) для поиска условий компенсации, на 

рис. 2.31,б – ее сигнальный граф. На рис. 2.31,б введены следующие обозначения: 

ξVT4.2 (x), ξVT1 (x) — нелинейные искажения транзисторов VT4.2 и VT1 

соответственно. Проводимость в узле 2 определяется двумя сопротивлениями – 

сопротивлением R4.1 и выходным сопротивлением эмиттера транзистора VT4.1: 

𝑔𝑂𝐶 =
1

(𝑅4.1+𝑟𝑒4.1)
. 
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а 

 

б 

Рис. 2.31 Упрощенная принципиальная схема входного преобразователя (а) и ее 

сигнальный граф (б) 

 

Выражение коэффициента передачи нелинейных искажений транзистора 

VT4.2 на выход схемы (узел 1) будет 
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𝑇НИ,1 = (−
1

(𝑔4.2 + 𝑆4.2)
) [

𝑆4.2

𝑔𝑂𝐶

(−1)
𝑆05

(𝑔5 + 𝑆05)

𝑔5

𝑔5

+ (
𝑆01

(𝑔1 + 𝑆01)

𝑆01

𝑔5

−
𝑆01

𝑔5

)] (−1)
𝑆07

(𝑔7 + 𝑆07)

𝑔7

(𝑔7 + 𝑔ИСТ)

𝑆4.2

(𝑔4.2 + 𝑆4.2)
+

+ (
1

𝑔𝑂𝐶

) (−1)
𝑆05

(𝑔5 + 𝑆05)

𝑔5

𝑔5

(−1)
𝑆07

(𝑔7 + 𝑆07)

𝑔7

(𝑔7 + 𝑔ИСТ)

𝑆4.2

(𝑔4.2 + 𝑆4.2)
+

+ (−
1

(𝑔1 + 𝑆01)
)

𝑆01

𝑔5

(−1)
𝑆07

(𝑔7 + 𝑆07)

𝑔7

(𝑔7 + 𝑔ИСТ)

𝑆4.2

(𝑔4.2 + 𝑆4.2)
+

+ (
1

𝑔5

) (−1)
𝑆07

(𝑔7 + 𝑆07)

𝑔7

(𝑔7 + 𝑔ИСТ)

𝑆4.2

(𝑔4.2 + 𝑆4.2)
=

1

(𝑔4.2 + 𝑆4.2)
.

 

 

Нелинейные искажения транзисторов VT4.2 и VT1 должны взаимно 

компенсировать друг друга, и для этого коэффициент передачи TНИ,1 должен быть 

равен коэффициенту передачи нелинейных искажений транзистора VT4.2 в узле 1 

с противоположным знаком: (1/(g4.2 + S4.2)). Это следует из полученных ранее 

условий компенсации для структурной схемы. После переобозначения элементов 

S01, S05 на S4.2 и g1 на g4.2 некоторую часть слагаемых в выражении TНИ,1 удается 

сократить. Решаем уравнение относительно g5, поскольку остальные 

составляющие будут определяться либо необходимым коэффициентом передачи 

смесителя (крутизна транзисторов VT3.2 и VT4.2, сопротивления R3.2, R4.2), 

либо согласованием с источником сигнала (крутизна транзисторов VT7 и VT8, 

сопротивления R7 и R8). В результате получаем квадратное уравнение 

𝑔5
2 − [𝑔7𝑆4.2𝑆07

(𝑔4.2𝑆4.2(𝑔4.2 + 𝑆4.2) − 𝑔𝑂𝐶𝑔4.2(𝑔4.2 + 2𝑆4.2))

𝑔𝑂𝐶(𝑔4.2 + 𝑆4.2)2(𝑔7 + 𝑆07)(𝑔7 + 𝑔ИСТ)
− 𝑆4.2] 𝑔5 +

+
𝑔4.2𝑔7𝑆4.2

2 𝑆07(𝑔4.2 + 2𝑆4.2)

(𝑔4.2 + 𝑆4.2)2(𝑔7 + 𝑆07)(𝑔7 + 𝑔ИСТ)
= 0.

 

Оно решается стандартным образом, в результате имеем 

𝑔5 =
𝑏

2
+

√𝐷

2
;     𝐷 = 𝑏2 + 4𝑐; 

𝑏 = − (𝑔7𝑆4.2𝑆07 [
𝑔4.2𝑆4.2(𝑔4.2+𝑆4.2)−𝑔𝑂𝐶𝑔4.2(𝑔4.2+2𝑆4.2)

𝑔𝑂𝐶(𝑔7+𝑆07)(𝑔7+𝑔ИСТ)(𝑔4.2+𝑆4.2)2 ] − 𝑆4.2) ;  

𝑐 =
𝑔4.2𝑔7𝑆4.2

2 𝑆07(𝑔4.2+2𝑆4.2)

(𝑔7+𝑆07)(𝑔7+𝑔ИСТ)(𝑔4.2+𝑆4.2)2;   𝑔𝑂𝐶 =
1

(𝑅4.1+𝑟𝑒4.1)
;   𝑟𝑒4.1 =

𝑚𝜑𝑇

𝐼1
; 

𝑅1 = 𝑅2 = 𝑅3.1 = 𝑅3.2 = 𝑅4.1 = 𝑅4.2; 

𝑆01 = 𝑆02 = 𝑆3.1 = 𝑆3.2 = 𝑆4.1 = 𝑆4.2 = 𝑆05 = 𝑆06. 
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Выводы по разделу 2 

2.1. Инструментом сравнительного анализа является алгоритм 

многокритериального выбора [27]. Выбран и обоснован набор показателей 

качества, по которым будет проводиться сравнение схем между собой. В качестве 

правила отбора используется безусловный критерий предпочтения Парето. 

Множество схем для сравнительного анализа будет включать в себя три вида схем: 

эталонная, полученные на основе метода компенсации и в результате реализации 

структурных схем с нулевой чувствительностью. 

2.2. Предложено сравнительный анализ разделить на два этапа. В первом 

проводится усечение множества электрических схем по показателям качества, 

описывающим границы динамического диапазона. На втором этапе поиск 

нехудших вариантов среди оставшихся схем осуществляется с помощью π-

постановки, решением которой будет пересечение окрестностей множеств-

локаторов [27] по оставшимся показателям качества. Если среди  оставшихся схем 

окажется хотя бы одна, полученная с помощью структурного метода, то 

последний признается эффективным методом расширения динамического 

диапазона. 

2.3. Проведено исследование схем МШУ с широкополосным 

согласованием по входу с целью выбора одной из них в качестве БЭ. Схема будет 

использована при реализации структурных схем усилителей с нулевой 

чувствительностью. На основе выбранной схемы реализована эталонная схема 

усилителя путем удаления канала компенсации.  

2.4. Показано, что в исследованных схемах МШУ осуществляется 

компенсация нелинейных искажений транзистора, непосредственно 

подключенного к источнику сигнала. Для этого в схеме организуются два канала 

передачи: полезного сигнала и компенсации. Данный механизм компенсации 

относится к типу с самокомпенсацией [10]. 

2.5. Во всех рассмотренных схемах МШУ происходит расширение 

динамического диапазона на 4 … 6 и 2 … 4 дБ у схем на МОП- и биполярных 
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транзисторах соответственно. В рабочем диапазоне частот динамический 

диапазон в схемах на МОП транзисторах больше на  15 … 20 дБ, чем у схем на 

биполярных транзисторах. 

2.6. В исследованных схемах МШУ с широкополосным согласованием по 

входу выделены схемотехнические решения сумматоров. На их основе и ряда 

похожих известных схем сформирована библиотека сумматоров. Среди 

последних выделено три типа: входные, выходные и универсальные. 

2.7. С учетом входных сопротивлений сумматоров сформулированы 

требования к конфигурации БЭ в виде простейшего каскада. Предложено 

организовать в БЭ два выхода. С помощью выхода с высоким выходным 

сопротивлением формируется канал передачи полезного сигнала, выход с 

относительно низким выходным сопротивлением становится началом канала 

компенсации. Найденные схемотехнические решения, реализующие сделанное 

предложение, позволили сформировать библиотеку базовых элементов в виде 

простейших каскадов. 

2.8. Разработан метод реализации структурных схем с нулевой 

чувствительностью усилителей и смесителей.  Метод основан на замене 

элементов структурных схем на их электрические эквиваленты из 

сформированных библиотек сумматоров и базовых элементов. В рамках метода 

предложено  преобразовывать структурные схемы с целью обеспечения 

возможности применения электрических эквивалентов. В структурных схемах 

усилителей убирается аттенюатор 1/К0 в предположении, что он уже 

интегрирован в состав БЭ. В структурные схемы смесителей добавляется новый 

элемент – ячейка Джильберта, обеспечивающая эффект преобразования частоты. 

Предложено искать условия компенсации в реализованных электрических схемах. 

Показаны особенности поиска условий компенсации с учетом типа структурной 

схемы. 
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РАЗДЕЛ 3. СРАВНИТЕЛЬНЫЙ АНАЛИЗ ИНТЕГРАЛЬНЫХ МШУ 

3.1 Множество допустимых структурных схем усилителей 

Формирование множества структурных схем МШУ осуществлялось на 

основе данных, представленных в [12, 16, 19, 36]. В качестве ограничений, с 

помощью которых проводился отбор допустимых структурных схем, выступали: 

 отсутствие обратных связей – снимается проблема устойчивости; 

 отсутствие сумматоров на входе, что исключает появление 

дополнительного источника шума на входе; 

 не более трех базовых элементов в структурной схеме. 

На рис. 3.1 представлены выбранные структурные схемы, образующие 

множество допустимых структурных схем. В табл. 3.1 представлены результаты 

анализа выбранных структурных схем с учетом источников шумов активных 

сумматоров. В Приложении Г приведен пример анализа шумовых свойств 

структурной схемы «со связью вперед» (рис. 3.1,а). Эквивалентная шумовая 

модель элементов, используемая при анализе, представлена в Приложении Б 

(рис.Б.3). Коэффициенты передачи сумматоров принимались равными 1, 

коэффициенты передачи всех базовых усилителей и вспомогательных усилителей 

одинаковы.  

Из данных табл, 3.1 следует, что во всех выбранных структурных схемах 

первые условия компенсации совпадают, т.е выходной сигнал основного БЭ 

приводится к уровню сигнала на его входе. Это касается и остальных 

структурных схем, взятых из литературных источников, независимо от их типа. 

На рис.3.1 цифрой «1» показан узел, где амплитуда сигнала должна быть равной 

амплитуде входного сигнала. 
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а 

 

б 

 

в 

Рис. 3.1 Множество допустимых структурных схем МШУ: а — схема № 1 («со 

связью вперед»); б — схема № 2; в — схема № 3 
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Таблица 3.1 

Результаты анализа структурных схем 

Обозначение 

структурной 

схемы 

усилителя 

Тип 

структурной 

схемы, 

выражения 

условий 

компенсации и 

общего 

коэффициента 

усиления 

Выражение коэффициента шума 

№ 1 Самокомпен-

сация 
 

𝛽 = −
1

𝐾0
 

 

Кус.общ=K0 

𝐾ш = 1 +
𝑒ш2

2 (𝑡)

𝑒шс
2 (𝑡)

+
𝑒ш4

2 (𝑡)

(𝐾0)2𝑒шс
2 (𝑡)

+
𝑒ш5

2 (𝑡)

𝑒шс
2 (𝑡)

. 

 

𝑒шс
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума источника 

сигналов;  

𝑒ш2
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума сумматора_1;  

𝑒ш4
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума сумматора_2;  

𝑒ш5
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума усилителя ошибки 

 

№ 2 Взаимоком-

пенсация 
 

𝛽1 = −
1

𝐾0
; 

𝛽2 =
1

2
 

 

Кус.общ =
1

2
𝐾0 

𝐾ш = 1 +
𝑒ш1

2 (𝑡)

𝑒шс
2 (𝑡)

+
𝑒ш2

2 (𝑡)

(𝐾0)2𝑒шс
2 (𝑡)

+
𝑒ш3

2 (𝑡)

𝑒шс
2 (𝑡)

+

4𝑒ш4
2 (𝑡)

(𝐾0)2𝑒шс
2 (𝑡)

+
𝑒ш5

2 (𝑡)

(𝐾0)2𝑒шс
2 (𝑡)

. 

 

𝑒шс
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума источника 

сигналов; 

𝑒ш1
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума базового 

усилителя_1; 

𝑒ш2
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума аттенюатора β1; 

𝑒ш3
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума базового 

усилителя_2;  

𝑒ш4
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума сумматора;  

𝑒ш5
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума аттенюатора β2 
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Окончание таблицы 3.1 

Результаты анализа структурных схем 

Обозначение 

структурной 

схемы 

усилителя 

Тип 

структурной 

схемы, 

выражения 

условий 

компенсации и 

общего 

коэффициента 

усиления 

Выражение коэффициента шума 

№ 3 Взаимоком-

пенсация 
 

𝛽 = −
1

𝐾0
 

 

Кус.общ=K0 

𝐾ш = 1 +
𝑒ш1

2 (𝑡)

𝑒шс
2 (𝑡)

+
𝑒ш2

2 (𝑡)

(𝐾0)2𝑒шс
2 (𝑡)

+
𝑒ш3

2 (𝑡)

(𝐾0)2𝑒шс
2 (𝑡)

+

𝑒ш4
2 (𝑡)

𝑒шс
2 (𝑡)

+
𝑒ш5

2 (𝑡)

(𝐾0)2𝑒шс
2 (𝑡)

. 

 

𝑒шс
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума источника 

сигналов; 

𝑒ш1
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума базового 

усилителя_1; 

𝑒ш2
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума аттенюатора β; 

𝑒ш3
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума сумматора_1;  

𝑒ш4
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума базового 

усилителя_2; 

𝑒ш5
2 (𝑡)- среднеквадратичное значение шума сумматора_2 

 

3.2 Реализация структурных схем усилителей 

Реализация структурных схем допустимого множества осуществлялась в 

рамках технологического процесса фирмы IHP (Германия): SiGe БиКМОП с 

проектными нормами 0,25 мкм. Для реализованных схем введена следующая 

система обозначения. 

 Первая цифра соответствует базовому элементу: «1» — усилитель с 

компенсацией (см. рис. 2.10,а); «2» — усилитель без компенсации («эталонная 

схема», см. рис. 2.10,б); «3» — простейший каскад.  
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 Вторая цифра соответствует реализованной структурной схеме (рис. 

3.1): «1» — структурная схема № 1 (рис.3.1,а); «2» — структурная схема № 2 

(рис.3.1,б); «3» — структурная схема № 3 (рис.3.1,в). 

 Третья цифра соответствует варианту реализации. 

 Буквой «Д» обозначается тип входного сигнала — дифференциальный, 

если этого обозначения нет, то на входе схемы действует однополярный сигнал. 

 

3.2.1 Базовый элемент — усилитель 

Основное отличие реализации структурных схем на интегральной 

технологии от реализации на микрополосковых линиях связи заключается в 

использовании сумматоров активного типа. В силу высокого рабочего диапазона 

частот сумматоры представляет собой одну (в случае однополярных входных 

сигналов, см. рис. 2.14,а) или две (в случае дифференциальных сигналов, см. 

рис.2.14,б) дифференциальные пары транзисторов (для суммирования 

коллекторных токов). В Приложении Д.1 приведены принципиальные 

электрические схемы реализованных структурных схем усилителей для базового 

элемента на рис.2.10,а. В Приложении Д.2 — принципиальные электрические 

схемы усилителей на основе базового элемента, схема которого показана на 

рис.2.10,б.  

 

3.2.2 Базовый элемент — простейший каскад 

В Приложении Д (рис. Д.3.1 — Д.3.4) представлены реализованные 

структурные схемы в виде упрощенных электрических схем с БЭ в виде 

простейшего каскада с открытым коллектором. В дифференциальных схемах 

нумерация элементов выбиралась исходя из наглядности представления каналов 

передачи полезного сигнала и компенсации: элементы VT3, VT4, R3, R4 образуют 

основной каскад, который нужно линеаризовать; VT5, VT6, R5, R6 образуют 

вспомогательный усилитель в структурных схемах с взаимокомпенсацией. Для 

схем с однополярным входным сигналом основной БЭ включал в свой состав 
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транзистор VT1. Этот принцип нумерации использовался во всех схемах, 

являющихся реализацией структурных схем, если это не оговорено особо. 

Таблицы Д.3.1 — Д.3.4 содержат выражения условий компенсации для 

реализованных схем. Полные электрические схемы усилителей, используемые 

при моделировании, приведены в Приложении Д на рис. Д.1.1 – Д.1.4, рис. Д.2.1 – 

Д.2.4 и рис. Д.3.6 – Д.3.18. 

3.3 Сравнительный анализ 

Реализованные МШУ были промоделированы в программном пакете 

сквозного проектирования фирмы CADENCE (США), с использованием 

библиотеки элементов (DesignKit) технологии SiGe БиКМОП 0,25мкм фирмы IHP 

(Германия) на частоте 1,6 ГГц. Всего было промоделировано 22 схемы.  

При моделировании были получены следующие характеристики:  

 точка компрессии по входу (CP1дБ, дБм); 

 точка интермодуляционных искажений третьего порядка по входу 

(IIP3, дБм); 

 коэффициент шума (Кш, дБ); 

 ток потребления (IП, мА); 

 коэффициент усиления по напряжению (Кус.общ, дБ); 

 абсолютная чувствительность четырех параметров (Кус.общ, CP1дБ, IIP3, 

Кш) к уменьшению напряжения питания на 10% (ΔП, %); 

 абсолютная чувствительность четырех параметров (Кус.общ, CP1дБ, IIP3, 

Кш) к увеличению индуктивности земляного вывода на 1.5нГн (ΔИНД, %); 

 абсолютная чувствительность четырех параметров (Кус.общ, CP1дБ, IIP3, 

Кш) к увеличению температуры до +85 (ΔТ, %); 

 абсолютная чувствительность четырех параметров (Кус.общ, CP1дБ, IIP3, 

Кш) к изменению набора моделей элементов с «typ» на «worst» (ΔТЕХН, %). 

Результаты моделирования усилителей представлены в табл. 3.2 – 3.4. 

Расчет абсолютной чувствительности осуществлялся по формуле (2.1) (разд. 2) 
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следующим образом. Вначале  оценивались отклонения от типовых значений, т.е. 

тех, что выдавались в программе CADENCE. Особенность в том, что значения 

были в относительных единицах (дБм). Затем эти отклонения пересчитывались 

для абсолютных величин по формулам 

10
(𝐶𝑃1дБ,1−𝐶𝑃1дБ,2)

10 , 10
(КШ,1−КШ,2)

10  – для мощностей; 

10
(Кус.общ,1−Кус.общ,2)

20 – для напряжений. 

 

Таблица 3.2 

Результаты моделирования усилителей с БЭ № 1 (см. рис.2.10,а) 

Обознач. 

схемы 

усилителя 

IП, мА Кус.общ, 

дБ 

СР1дБ, 

дБм 

IIP3,  

дБм 

КШ, дБ ΔП, % ΔИНД, % ΔТ, % ΔТЕХН, % 

№1 3,17 13,9 2,97 4,62 5,4 -9 

26 

-12 

5 

-5 

-7 

-59 

4 

0,1 

-53 

34 

12 

-41 

59 

-73 

36 

№111 78 12,2 1,94 14,9 20,8 1 

4 

1 

0,1 

0,1 

1 

4 

0,1 

4 

6 

1 

2 

5 

2 

4 

2 

№121 34,8 8,2 0,6 7,6 15,8 1 

7 

19 

2 

9 

12 

14 

17 

1 

5 

7 

17 

21 

9 

81 

62 

№131 50,8 10,08 1 6,8 12,2 5 

0,1 

- 

7 

5 

0,1 

- 

8 

14 

14 

- 

22 

48 

200 

- 

91 
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Таблица 3.3 

Результаты моделирования усилителей с БЭ № 2 (рис.2.10,б) 

Обознач. 

схемы 

усилителя 

IП, мА Кус.общ, 

дБ 

СР1дБ, 

дБм 

IIP3,  

дБм 

КШ, дБ ΔП, % ΔИНД, % ΔТ, % ΔТЕХН, % 

№2 1,63 8,77 -9,4 0,79 5,54 1 

0,1 

1 

2 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

6 

11 

15 

23 

4 

1 

6 

7 

№211 10,6 10,9 0,12 -0,24 16,8 1 

2 

- 

3 

2 

5 

- 

3 

3 

31 

- 

6 

4 

21 

- 

6 

№221 11,3 6,3 -9,4 0,97 17,1 1 

0,1 

- 

1 

1 

2 

- 

2 

4 

19 

- 

28 

3 

21 

- 

7 

№231 21 8,93 -9,4 0,78 15,75 1 

0,1 

- 

3 

0,7 

0,1 

- 

0,1 

7 

11 

- 

34 

6 

0,1 

- 

15 

 

Таблица 3.4 

Результаты моделирования усилителей с простейшим каскадом в качестве БЭ 

Обознач. 

схемы 

усилителя 

IП, 

мА 

Кус.общ, 

дБ 

СР1дБ, 

дБм 

IIP3,  

дБм 

КШ, дБ ΔП, % ΔИНД, % ΔТ, % ΔТЕХН, % 

№311  4,885 13,6 -8,3 2,28 5,1 -1 

0,1 

0,1 

0,1 

-5 

26 

29 

1 

-1 

29 

48 

13 

-8 

-17 

-16 

5 

№312  4,89 15,3 -9,4 0,9 5,42 0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-8 

29 

53 

8 

-1 

30 

52 

14 

-6 

-21 

-17 

5 

№313  4,89 6,5 -3,3 8,64 8,7 0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

3 

-11 

-13 

-0,5 

-3 

4 

-1 

22 

-3 

-1 

2 

0,2 

№314 4,93 13,5 -1,89 8,7 9,19 -1 

-4 

-5 

6 

0,1 

-2 

-0,2 

-0,1 

-4 

12 

6 

23 

-3 

-1 

-1 

7 
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Окончание таблицы 3.4 

Результаты моделирования усилителей с простейшим каскадом в качестве БЭ 

Обознач. 

схемы 

усилителя 

IП, 

мА 

Кус.общ, 

дБ 

СР1дБ, 

дБм 

IIP3,  

дБм 

КШ, дБ ΔП, % ΔИНД, % ΔТ, % ΔТЕХН, % 

№315Д  9,8 8,0 0,62 12,53 11,09 -1 

0,1 

7 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-4 

-1 

-21 

17 

-6 

3 

2 

2 

№316Д  6,52 11,11 -4,43 4,91 5,42 -1 

0,1 

1 

-1 

1 

0,1 

0,1 

0,1 

-4 

12 

12 

18 

-4 

4 

6 

3 

№317Д  6,52 13,73 1,47 5,5 6,62 -2 

0.1 

1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-3 

2 

30 

18 

-7 

5 

5 

5 

№318Д  9,37 7,18 0,19 3,62 12,36 -0,1 

0.1 

2 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-8 

-1 

2 

28 

-4 

-0.2 

2 

3 

№321Д  6,52 6,19 -7,69 3,59 11,1 -0.1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-5 

11 

2 

22 

-2 

2 

2 

1 

№322Д  6,52 9,93 -8,32 2,66 11,14 -1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-9 

8 

2 

25 

-4 

1 

1 

2 

№323  3,22 11,23 -1,99 5,07 4,92 -7 

17 

3 

8 

-3 

-64 

-78 

4 

-2 

-52 

-11 

15 

-123 

58 

22 

28 

№324  3,22 18,03 0,42 6,52 6,46 -0.1 

-20 

-2 

-0,1 

-4 

0,1 

-15 

1 

14 

-245 

0.1 

17 

-7 

6 

-0,1 

2 

№331Д  4,89 7,49 -13,96 -4,25 13,8 -0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-15 

2 

10 

39 

-3 

0,1 

0,1 

3 

Дифф. 

Усил.  

3,26 7,94 -7.88 3,41 9,44 0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-7 

10 

3 

24 

-2 

3 

3 

1 
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В табл. 3.5 и 3.6 показаны данные о динамическом диапазоне и суммарной 

чувствительности исследуемых схем, соответственно. 

Таблица 3.5 

Значения динамического диапазона исследуемых схем МШУ 

Обознач. 

схемы 

усилителя 

ДД, дБ Обознач. 

схемы 

усилителя 

ДД, дБ Обознач. 

схемы 

усилителя 

ДД, дБ 

№1 91,6 №2 79,1 №311 80,6 

№111 75,2 №211 77,3 №312 79,2 

№121 78,8 №221 67,5 №313 82 

№131 82,8 №231 68,8 №314 82,9 

Дифф.Усил 76,7     

№315Д 83,5 №318Д 81,8 №323 87,1 

№316Д 84,1 №321Д 75,2 №324 87,9 

№317Д 88,8 №322Д 74,52 №331Д 66,2 

 

Таблица 3.6 

Значения суммарной чувствительности исследуемых схем МШУ 

Обознач. 

схемы 

усилителя 

𝛥𝛴, % Обознач. 

схемы 

усилителя 

𝛥𝛴, % Обознач. 

схемы 

усилителя 

𝛥𝛴, % 

№1 21,4 №2 4,6 №311 8,9 

№111 2,9 №211 7,3 №312 10,2 

№121 13,6 №221 7,4 №313 4,0 

№131 34,5 №231 6,5 №314 7,5 

Дифф.усили-

тель 

4,0     

№315Д 3,0 №318Д 3,7 №323 31,7 

№316Д 6,1 №321Д 3,6 №324 26,4 

№317Д 3,5 №322Д 4,2 №331Д 4,0 

 

На основе данных табл. 3.2 – 3.6 проводим сравнительный анализ 

разработанных устройств. Вначале пересчитаем данные таблиц так, чтобы они 
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отвечали принципу  «меньше → лучше». Для этого использовались следующие 

значения: 

 ПК1МАХ (СР 1дБ,MAX) = 4 дБм; 

 ПК2МАХ (IIP3MAX) = 15 дБм; 

 ПК5MAX (КУС.ОБЩ.МАХ) = 25 дБ. 

На первом шаге сравнительного анализа найдем множество вариантов схем, 

несравнимых между собой по величине ДД. Усечение множества допустимых 

схем осуществляем с помощью π-постановки вида 𝜋 (𝛺Д) {ПК1, ПК3}⁄ . На рис. 3.2 

представлено графическое решение по этой паре показателей качества.  

 

Рис. 3.2 Графическое решение задачи выбора по паре показателей качества 

{ПК1, ПК3} 

 

Решение задачи выбора в данном случае состоит из Парето-слоев, в 

последний из которых включена эталонная схема (БЭ № 2, см. рис.2.10,б). 

Парето-слой образуется следующим образом. Выбираем вариант, у которого 

величина ПК1 минимальная: на рис.3.2 это соответствует варианту № 1. Затем 
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ищем вариант, удовлетворяющий условию: значение ПК1 больше относительно 

№ 1, но меньше по ПК3. Таким вариантом будет схема № 323. Повторяем 

процедуру, но относительно варианта № 323. Как видно из рис. 3.2,  вариантов, 

удовлетворяющих условию, больше нет. Выбранные схемы удаляем из 

дальнейшего рассмотрения. В начале отбора следующего Парето-слоя выбираем 

вариант, значение ПК1 которого следующие после № 1. Таким вариантом могла 

быть схема № 111, но большая разница по ПК3 не позволяет включить ее область 

решений. Тогда началом второго Парето-слоя будет схема № 317Д. Повторяем 

процедуру до тех пор, пока в Парето-слой не попадет схема № 2. Таким образом, 

множество не сравнимых по величине ДД вариантов состоит из следующих схем: 

ΩДД = ΩД/ {ПК1, ПК3} = < {№1, №323}, {№317Д, №324, №316Д, №311}, 

{№131, №315Д, №314, №313, №2}>. 

Из сравнения схем по первой паре показателей качества можно 

сформулировать следующие замечания. 

1. Из всех рассмотренных схем только один вариант (№ 323) можно 

считать безусловно конкурентным относительно схемы БЭ № 1. Из второй 

области несравнимых вариантов интерес вызывают схемы № 317Д и № 324. 

Практическая ценность схем из третьей области, вероятно, проявится при 

дальнейшем выборе. 

2. В основе обоих лучших несравнимых вариантов № 1 и № 323 лежит 

одна схема, отличия заключаются в полученных условиях компенсации. БЭ 

обладает преимуществом в точке компрессии (на 3,5 дБм), но проигрывает в 

коэффициенте шума (на 0,5 дБ). 

3. Все схемы МШУ с БЭ в виде функционального блока, обладают 

высокой линейностью, но проигрывают по коэффициенту шума (минимум на 

6,8 дБ, № 131). 

4. Распределение по ПК3 можно объяснить зависимостью от 

структурной схемы (количество блоков) и способом согласования с источником 

входных сигналов (универсальный сумматор или с помощью сопротивления). 



 

106 

 

 

Дальнейшее усечение множества осуществляем с помощью π-постановки 

вида 𝜋 (𝛺ДД) {ПК2, ПК4, ПК5, ПК6}⁄ , решением которой будет пересечение 

окрестностей множеств-локаторов по всем показателям качества: 

Ф𝛺ДД

𝑇 𝜋⁄ {ПК2, ПК4, ПК5, ПК6} =

= 𝑂1
𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 2) ∩ 𝑂2

𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 4) ∩ 𝑂3
𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 5) ∩ 𝑂4

𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 6) 

В табл. 3.7 и 3.8 показаны окрестности множеств-локаторов для каждого 

показателя качества, а в табл. 3.9 –  пересечение этих окрестностей. 

Таблица 3.7 

Представление транзитивных множеств-локаторов Ф𝛺ДД

𝑇 ПК⁄ 2 и Ф𝛺ДД

𝑇 ПК⁄ 4 

№ 

п/п 

ωi 𝑂1
𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 2) 𝑂2

𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 4) 

1 №1 {316Д, 323, 317Д, 324, 131, 313, 314, 

315Д} 

0 

2 №131 {313, 314, 315Д} {315Д, 316Д, 317Д, 311, 313, 314, 323, 

324, 1} 

3 №311 {1, 316Д, 323, 317Д, 324, 131, 313, 314, 

315Д} 

{313, 314, 323, 324, 1} 

4 №313 {314, 315Д} {314, 323, 324, 1} 

5 №314 {315Д} {313, 323, 324, 1} 

6 №315Д 0 {316Д, 317Д, 311, 313, 314, 323, 324, 1} 

7 №316Д {323, 317Д, 324, 131, 313, 314, 315Д} {315Д, 317Д, 311, 313, 314, 323, 324, 1} 

8 №317Д {324, 131, 313, 314, 315Д} {315Д, 316Д, 311, 313, 314, 323, 324, 1} 

9 №323 {317Д, 324, 131, 313, 314, 315Д} {324, 1} 

10 №324 {131, 313, 314, 315Д} {323, 1} 

Итоговая область решений: 

ΩОПТ = ΩДД / {ПК2, ПК4,ПК5, ПК6} = < {№1, №311, 313, 314, №317Д, 

№324} >. 

Отсутствие в итоговых результатах схемы № 323 объясняется ее большей 

чувствительностью к изменениям условий внешней среды.  По величине ДД 

схема № 1 доминирует, но существенно проигрывает двум ближайшим схемам 

(№ 317Д и № 311) по величине чувствительности в 6,1 и 2,4 раза соответственно. 
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Токи потребления в реализованных схемах при этом больше в 2,06 и 1,54 раза. 

Таблица 3.8 

Представление транзитивных множеств-локаторов Ф𝛺ДД

𝑇 ПК⁄ 5 и Ф𝛺ДД

𝑇 ПК⁄ 6 

№ 

п/п 

ωi 𝑂3
𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 5) 𝑂4

𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 6) 

1 №1 {324} {311, 314, 316Д, 313, 317Д, 315Д} 

2 №131 {316Д, 323, 314, 311, 317Д, 1, 324} {323, 324, 1, 311, 314, 316Д, 313, 317Д, 

315Д} 

3 №311 {317Д, 1, 324} {314, 316Д, 313, 317Д, 315Д} 

4 №313 {315Д, 131, 316Д, 323, 314, 311, 317Д, 

1, 324} 

{317Д, 315Д} 

5 №314 {311, 317Д, 1, 324} {316Д, 313, 317Д, 315Д} 

6 №315Д {131, 316Д, 323, 314, 311, 317Д, 1, 324} 0 

7 №316Д {323, 314, 311, 317Д, 1, 324}  {313, 317Д, 315Д}  

8 №317Д {1, 324} {315Д} 

9 №323 {314, 311, 317Д, 1, 324} {324, 1, 311, 314, 316Д, 313, 317Д, 

315Д} 

10 №324 0 {1, 311, 314, 316Д, 313, 317Д, 315Д} 

 

Таблица 3.9 

Представление результирующих транзитивных множеств-локаторов 

№ 

п/п 

ωi Ф𝛺ДД

𝑇 𝜋⁄ {ПК2, ПК4, ПК5, ПК6} 

1 №1 0 

2 №131 {314} 

3 №311 0 

4 №313 0 

5 №314 0 

6 №315Д {316Д, 317Д, 311, 314, 323, 324, 1} 

7 №316Д {317Д} 

8 №317Д 0 

9 №323 {324} 

10 №324 0 

Поскольку в итоговом решении присутствуют оба типа схем (с 

компенсацией и полученные с помощью структурного метода), то можно 
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заключить, что структурный метод эффективен при проектировании входных 

интегральных МШУ. 

Результат сравнения по параметрам схем № 1 и № 323 выглядит 

неожиданным, особенно преимущество в линейности и суммарной 

чувствительности. В качестве объяснения можно рассматривать версию об 

«удачном» выборе токов и номиналов в схеме № 1. Действительно, токи в БЭ_1 

(VT1, R2) и БЭ_2 (VT2, VT3) выбраны одинаковыми, что приводит к равенству 

сопротивлений нагрузки (R3, R4). Изменение напряжения питания оказывает 

одинаковое влияние на БЭ и не приводит к нарушению условий компенсации. 

Влияние индуктивности, образующейся за счет проволочки, соединяющей 

контактную площадку кристалла и корпус микросхемы, можно трактовать как 

появление сопротивления ООС по току в БЭ_2, и при неизменном сопротивлении 

нагрузки это приводит к нарушению условий компенсации. Чувствительность к 

номиналу индуктивности тем больше, чем меньше отношение номиналов 

нагрузки и индуктивности. В схеме № 323 сопротивления нагрузки БЭ_2 почти в 

три раза меньше чем в схеме № 1. Для подтверждения предположения об 

«удачности» выбора токов и номиналов в схеме № 1 проведем эксперимент: 

выберем для схем № 1 и № 323 токи и номиналы так, что S02 = 4*S01 (как 

рекомендуется в [76]). В табл. 3.10 и 3.11 представлены номиналы элементов и 

результаты моделирования соответственно.  

Таблица 3.10 

Номиналы элементов в схемах №1 и №323 

Схема Номиналы 

№1 Ток через VT1-1.63мА, ток через VT2 6,52мА, R2=440Ом, R3=150 Ом, R4=37,5Ом 

№323 Ток через VT1-1.63мА, ток через VT2 6,52мА, R2=440 Ом, R3=150 Ом, R4=30,7Ом 

 

Таблица 3.11 

Результаты моделирования схем МШУ №1 и №323 

Схема № IП (мА) Кус.общ (дБ) СР1дБ 

(дБм) 

IIP3 (дБм) КШ (дБ) ΔΣ (%) ДД (дБ) 

№1 8,16 14,1 2,63 5,42 3,28 60,83 93,3 

№323 8,16 13,44 1,92 5,99 3,35 80,04 92,6 



 

109 

 

Как и предполагалось, отход от «удачно выбранных» номиналов элементов 

и токов привел к резкому увеличению чувствительности к внешним факторам (в 

2,9 раза). 

Выводы по разделу 3 

3.1. В результате сравнительного анализа ряда схем МШУ показано, что 

переход к БЭ нового типа позволил разработать с помощью структурного метода 

устройства, имеющие комплекс характеристик не хуже, чем в схеме БЭ № 1 (см. 

рис.2.10,а). Последняя является одной из лучших схем по величине ДД среди 

интегральных МШУ. 

3.2. Объединение БЭ в структурную схему позволяет увеличить ДД в 

однополярных схемах на 1,5 … 3,8 дБ и на 5,1 — 12,1 дБ в дифференциальных 

относительно характеристик схемы БЭ № 2 (рис.2.10,б).  Ценой расширения ДД 

является увеличение тока потребления в 2 – 3 раза для обоих типов схем. 

3.3. Суммарная чувствительность схем, попавших в итоговую область 

решений, хуже в два раза относительно эталонной схемы (БЭ № 2). В схеме БЭ 

№ 1 происходит ухудшение чувствительности в 4,5 раза. В целом схемы на основе 

структурных схем с нулевой чувствительностью более стабильны относительно 

схем с компенсацией нелинейных искажений. 

3.4. Устройства, полученные в результате реализации структурных схем  

на основе БЭ типа законченный функциональный блок, существенно 

проигрывают устройствам на основе БЭ типа простейший каскад: по величине 

тока потребления (минимум в 2 раза) и коэффициенте шума (минимум на 5,5 дБ). 

Также в этих устройствах не получено расширение ДД. Последнее означает, что 

традиционный подход к структурному методу при проектировании входных 

МШУ в интегральном исполнении имеет малую перспективу практического 

применения. 
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РАЗДЕЛ 4. СРАВНИТЕЛЬНЫЙ АНАЛИЗ ИНТЕГРАЛЬНЫХ 

СМЕСИТЕЛЕЙ 

4.1 Множество допустимых структурных схем смесителей 

Формирование множества допустимых структурных схем смесителей  

осуществлялось аналогично структурным схемам усилителей – в результате 

анализа литературных данных [11, 61] и наложения ограничений. В отличие от 

структурных схем усилителей здесь использовалось только одно ограничение: 

количество БЭ должно быть не более трех. Отказ от двух других ограничений 

связан с особенностями смесителей. Коэффициент преобразования последних 

редко достигает более 6 дБ, поэтому не так остро стоит проблема обеспечения 

устойчивости. В этой связи можно отказаться от отсутствия в структурной схеме 

обратных связей. Менее жесткие требования к величинам коэффициента шума 

позволяют рассматривать структурные схемы, в которых присутствует сумматор 

на входе.  

На рис. 4.1 – 4.6 представлено множество допустимых структурных схем 

смесителей. На рис. 4.1 – 4.6 приняты обозначения: БЭ — базовый элемент 

(цифрой 1 обозначается основной смеситель); Сумм — сумматор; УС — 

вспомогательный усилитель; β — аттенюатор. 

 

 

Рис. 4.1 Структурная схема смесителя № 1 [11] 
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Рис. 4.2 Структурная схема смесителя № 2 [11] 

 

 

Рис. 4.3 Структурная схема смесителя № 3 [11] 

 

 

Рис. 4.4 Структурная схема смесителя № 4 [11] 
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Рис. 4.5 Структурная схема смесителя № 5 [61] 

 

 

 

Рис. 4.6 Структурная схема смесителя № 6 [11] 

 

В табл. 4.1 приведены результаты анализа выбранных структурных схем, 

при которых коэффициент передачи сумматоров принимался равным 1. В 

табл. 4.1 приняты следующие обозначения: 𝐾пр0(𝑦) – коэффициент 

преобразования смесителей; КА – коэффициент передачи вспомогательных 

усилителей; Кпр.общ – коэффициент преобразования структурных схем. 
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Таблица 4.1 

Результаты анализа структурных схем (рис. 4.2 — 4.7) 

Обознач. 

структурной 

схемы 

смесителя 

Тип схемы Выражения условий компенсации и общего коэфф. 

преобразования 

№1 Взаимоком-

пенсация 

𝛽1 = 1 𝐾пр0⁄ (𝑦); β2 = 1/2; 𝐾𝐴 = 𝐾пр0(𝑦); 

 Кпр.общ =
𝐾пр0(𝑦)

2
 

№2 Взаимоком-

пенсация 

𝛽 = 1 𝐾пр0⁄ (𝑦); 𝐾𝐴 = 𝐾пр0(𝑦); Кпр.общ = 𝐾пр0(𝑦) 

№3 Взаимоком-

пенсация 

𝛽2 = 1; 𝛽1 = 1 𝐾пр0⁄ (𝑦); 𝐾𝐴 = 𝐾пр0(𝑦); 

 Кпр.общ = 𝐾пр0(𝑦) 

№4 Взаимоком-

пенсация 

𝛽1 = 1 𝐾пр0⁄ (𝑦); 𝛽2 = −1 𝐾пр0⁄ (𝑦); 

 Кпр.общ = 𝐾пр0(𝑦) 

№5 Самокомпен-

сация 

𝛽1 = 1 𝐾пр0
2 (𝑦)⁄ ; β2=1; KA=1; Кпр.общ = 𝐾пр0(𝑦) 

№6 Самокомпен-

сация 

𝛽2 = −𝛽1; 𝐾𝐴 =
1

𝛽1
; Кпр.общ = 𝐾пр0(𝑦) 

 

Величину β1 в структурной схеме № 6 целесообразно выбрать из условия: 

нелинейные искажения на выходе второго базового смесителя не более 10% от 

искажений первого базового смесителя. 

Обращает на себя внимание структурная схема № 5, в которой присутствует 

сумматор на входе. Фактически эта схема реализует второй принцип обеспечения 

нулевой чувствительности [16]: использование контуров отрицательной и 

положительной (с единичным коэффициентом передачи) обратной связи, которые 
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касаются в одном узле. В данном случае этим узлом является вход основного 

смесителя.   

4.2 Базовый элемент 

В качестве БЭ в работе использовались два типа приборов: законченный 

функциональный блок — смеситель Джильберта (рис. 4.7) и простейший 

дифференциальный каскад с открытым коллектором (см. рис. 2.18, разд. 2). 

Результаты сравнительного анализа усилителей позволяют сделать 

предположение о малой практической ценности реализации структурных схем 

смесителей  на основе БЭ в виде законченного блока. Поэтому на основе этого БЭ 

были реализованы только две структурные схемы: № 5 и № 6. Первая структурная 

схема выбрана как единственная, найденная среди иностранных источников. 

Вторая представляет собой модификацию структурной схемы «со связью вперед».  

Полученный в предыдущем разделе опыт реализации на основе БЭ нового 

типа позволил отказаться от многократной реализации одной и той же 

структурной схемы, когда проводилось комбинирование схем БЭ и сумматоров. В 

частности, для получения как можно более компактных схем старались не 

использовать схемы универсальных сумматоров. Для достижения высокой 

линейности был использован эквивалент БЭ на рис. 2.18,б. Также все схемы БЭ и 

сумматоров были дифференциальными и на биполярных транзисторах. 

Обозначения транзисторов и резисторов в схемах аналогично системе, принятой в 

усилителях: элементы VT3, VT4, R3, R4 составляют осноной БЭ на простейшем 

дифференциальном каскаде.  

4.2.1 Базовый элемент — смеситель Джильберта 

На рис. 4.7 представлена упрощенная электрическая схема базового 

элемента — смесителя Джильберта. В табл. 4.2 для этой схемы приводятся 

значение тока в рабочей точке и номиналы элементов. 
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Рис.4.7 Упрощенная электрическая схема базового элемента – смесителя 

Джильберта, используемая при реализации структурных схем № 5 и № 6 

Таблица 4.2 

Ток и номиналы элементов в схеме на рис. 4.7 

Схема на 

рисунке 

Ток и номиналы элементов 

Рис. 4.7 S03 = S04; R3 = R4 = 42,86 Ом; RH = 172 Ом; I1 = 5,7 мА 

Примечание: S03, S04 — величина крутизны в рабочей точке транзисторов VT3 и VT4, 

соответственно. 

 

4.2.2 Линеаризация смесителя Джильберта с помощью метода 

компенсации 

Кроме использования ООС в цепях эмиттеров дифференциальной пары 

(VT3, VT4, рис. 4.7) линеаризуем входной преобразователь с помощью метода 

компенсации. Второй раздел содержит анализ дифференциального каскада (VT3, 

VT4, R3, R4; рис. 4.7), в результате которого были получены выражения 
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приращений коллекторных токов дифференциального каскада. Также в этом 

разделе исследованы две схемы каскада с увеличенной линейностью. Полученные 

выражения (2.2), (2.3) использовались для расчета номиналов в схемах смесителей 

Ж.1.1,а и Ж.1.1,б (Приложение Ж).  

 

4.3 Реализация структурных схем смесителей 

В данном разделе принята следующая система обозначений электрических 

схем смесителей: 

БС — базовый смеситель Джильберта (см. рис. 4.7); 

СК — смеситель, линеаризованный с помощью метода компенсации, 

следующая цифра означает вариант компенсации: «1» — с параллельным каналом 

компенсации (см. рис. 2.12, разд. 2); «2» — входной преобразователь смесителя 

выполнен по типу «умножителя тока» (см. рис. 2.13, разд. 2); 

Б — результат реализации структурной схемы, где в качестве базового 

элемента выступает смеситель Джильберта, следующая цифра обозначает вариант 

реализуемой структурной схемы смесителя (см. рис. 4.1 – 4.6); 

№ — реализация структурной схемы смесителя, где в качестве БЭ 

выступает простейший дифференциальный каскад, цифрой обозначается номер 

реализованной структурной схемы. 

 

4.3.1 Базовый элемент — законченный функциональный блок 

В Приложении Ж приведены схемы смесителей, использовавшиеся при 

моделировании в пакете CADENCE. Реализованы были структурные схемы № 5 и 

№ 6 (см. рис. 4.5 и 4.6). 

 

4.3.2 Базовый элемент — дифференциальный каскад 

Метод реализации структурных схем смесителей с БЭ в виде 

дифференциального каскада является дальнейшим развитием метода реализации 
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структурных схем усилителей и был подробно описан в разд. 2. Результаты 

первого шага преобразования структурных схем смесителей показаны на рис. 4.8. 

Подробный пример преобразования структурных схем смесителей приведен в 

Приложении Е. 

 

 

а б 

 

 

в г 

 
 

д е 

Рис. 4.8 Преобразованные структурные схемы смесителей: а – №1; б – №2; в –

 №3; г – №4; д – №5; е – №6 

Упрощенные и полные электрические схемы, реализующие структурные 

схемы смесителей и использовавшиеся при моделировании в пакете CADENCE, 

приведены в Приложении Ж.   
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4.4 Сравнительный анализ 

Представленные в Приложении Ж схемы смесителей были 

промоделированы в пакете CADENCE с целью получения того же перечня 

характеристик, что и для усилителей. В табл. 4.3 приведены результаты 

моделирования. При моделировании частота входного сигнала 1,6 ГГц, частота 

гетеродина 1,62 ГГц, промежуточная частота 20 МГц. В таблице 4.3: КПР – 

коэффициент преобразования смесителя, дБ. Всего были исследованы 

характеристики 11 схем. В табл. 4.4 приведены данные о динамическом диапазоне 

исследованных схем. Таблица 4.5 содержит информацию о суммарной 

чувствительности  смесителей (ПК6). Методика ее расчета аналогична принятой 

для усилителей, за одним исключением: не учитывается чувствительность к 

изменению индуктивности, образующейся за счет проволочки, соединяющей 

земляную контактную площадку кристалла и вывод корпуса. Анализ результатов 

моделирования (табл. 4.3) показал, что влияние этой индуктивности на основные 

характеристики устройства практически не сказывается.  

Для схемы Б5 данные о значении IIP3 и чувствительности не приведены, 

поскольку не удалось добиться сходимости при моделировании. Для 

сравнительного анализа величина IIP3 получена с помощью пересчета точки 

компрессии (выражение Б.7, Приложение Б), а суммарная чувствительность 

принята равной чувствительности в схеме Б6. 
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Таблица 4.3 

Результаты моделирования смесителей 

Обознач. 

схемы 

смесителя 

IП, мА КПР, дБ СР1дБ, 

дБм 

IIP3,  

дБм 

КШ, дБ ΔП, % ΔИНД, % ΔТ, % ΔТЕХН, % 

БС 5,7 5,6 -2,94 10,2 14,3 0,1 

-0,1 

-7 

0,1 

0,1 

-0,05 

-2 

0,1 

-1,1 

-6 

-11 

1,25 

-1 

-0,1 

-5 

1,05 

СК1 7,03 1,45 0,7 14,04 18,9 -0,1 

0,1 

6 

1 

-0,1 

0,1 

0,1 

1 

26 

3 

93 

-4 

-1 

1 

5 

7 

СК2 8,42 7,13 -0,32 11,64 15,6 0,1 

9 

-4 

-0,1 

0,1 

0,1 

-1 

0,1 

-4 

15 

-12 

22 

-1 

-3 

-2 

4 

Б5 84,4 5,2 6,5 - 22,45 - - - - 

Б6 135 5,2 6,9 16,8 36,6 0,1  

2 

28 

5 

3 

1 

26 

5 

79 

31 

55 

40 

12 

5 

55 

8 

№1 11,26 1,05 -2,66 10,92 19,46 0,1 

-0,1 

-3 

-1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-2 

8 

-20 

21 

-0,1 

-2 

-11 

1 

№2 8,48 5,9 -9,1 1,69 17,4 -0,1 

-0,1 

-0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-10 

4 

-2 

32 

-2 

0,1 

-2 

4 

№3 16,88 6,81 -2 9,42 18,26 -0,2 

0,2 

-3 

0,1 

0,1 

0,1 

-0,2 

0,01 

0,1 

-37 

-683 

15 

-2 

1 

17 

2 

№4 14,52 3,81 1,58 5 15,01 -1 

5 

-225 

-7 

0,1 

0,1 

0,1 

0,1 

-2 

3 

-1 

12 

-2 

0,1 

2 

-4 

№5 14,54 7,8 -4 9,67 14,65 -0,1 

1 

-3 

0,1 

0,1 

0,1 

0,2 

0,001 

-2 

-2 

-25 

10 

-1 

-0,1 

-11 

-3 

№6 16,84 3,09 -5,02 3,61 20,09 -0,1 

-0,1 

-3 

0,1 

0,01 

0,1 

1 

0,01 

-37 

40 

75 

91 

12 

-3 

11 

-16 
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Таблица 4.4 

Значения динамического диапазона исследуемых схем смесителей 

Обознач. 

схемы 

смесителя 

ДД, дБ Обознач. 

схемы 

смесителя 

ДД, дБ Обознач. 

схемы 

смесителя 

ДД, дБ 

БС 76,7 №1 71,8 №6 68,9 

СК1 75,8 №2 67.5   

СК2 78,1 №3 73,7   

Б5 78 №4 80,6   

Б6 64,3 №5 75,3   

 

Таблица 4.5 

Значения суммарной чувствительности исследуемых схем смесителей 

Обознач. 

схемы 

смесителя 

𝛥𝛴, % Обознач. 

схемы 

смесителя 

𝛥𝛴, % Обознач. 

схемы 

смесителя 

𝛥𝛴, % 

БС 1,2 №1 3,9 №6 22,1 

СК1 4,8 №2 5,8   

СК2 6,5 №3 6,4   

Б5 - №4 4   

Б6 20,3 №5 2,1   

 

На основе данных табл. 4.3 — 4.5 проводится сравнительный анализ. 

Сравниваются параметры смесителей, линеаризованные с помощью трех методов: 

ООС (БС), компенсации (СК1, СК2) и структурного (Б5, Б6, № 1 – № 6). Для 

пересчета параметров «меньше → лучше» использовались значения: 

 ПК1МАХ= 7дБм; 

 ПК2МАХ= 17 дБм; 

 ПК5MAX= 10 дБ. 

Метод сравнительного анализа аналогичен таковому, описанному в разд. 2 и 

3. Вначале найдем множество вариантов схем, не сравнимых между собой по 

величине ДД. Усечение множества допустимых схем осуществляем с помощью π-
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постановки вида 𝜋 (𝛺Д) {ПК1, ПК3}⁄ . На рис. 4.9 представлено графическое 

решение по этой паре ПК.  

 

Рис. 4.9 Графическое решение по паре показателей качества {ПК1, ПК3} 

 

Решение по паре {ПК1, ПК3} включает в себя два Парето-слоя: 

ΩДД = ΩД/ {ПК1, ПК3} = < {Б6, Б5, №4, БС}, {СК1, СК2, №5}>. 

Необходимо обратить внимание на аномально малую разницу между 

значениями точек компрессии (1,58 дБм) и интермодуляционных искажений 

(5 дБм) для схемы №4. Теоретически разница составляет 9,14 дБ (Б.7, 

Приложение Б) и в большинстве схем она близка к этой цифре. Поскольку 

значение точки компрессии определяется всеми побочными составляющими 

разложения (Б.6, Приложение Б), то в устройстве, разработанном на основе 

структурной схемы, она будет расти на большую величину, чем точка 

пересечения. Это следует из выражений Б.4 и Б.5 (Приложение Б).  Подобное 

уменьшение разницы между точками компрессии и интермодуляционных 

искажений третьего порядка уже наблюдалось в некоторых схемах МШУ.  
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Заметим, что в схемах на основе метода компенсации разница между точками 

компрессии и IP3 увеличивается (~1,5 дБ).  

В табл. 4.6 и 4.7 показаны окрестности множеств-локаторов для каждого 

показателя качества, а в табл. 4.8 – пересечение этих окрестностей. 

Таблица 4.6 

Представление транзитивных множеств-локаторов Ф𝛺ДД

𝑇 ПК⁄ 2и Ф𝛺ДД

𝑇 ПК⁄ 4 

№ 

п/п 

ωi 𝑂1
𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 2) 𝑂2

𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 4) 

1 Б6 0 {Б5, №5, №4, СК2, СК1, БС} 

2 Б5 {Б6} {№5, №4, СК2, СК1, БС} 

3 №4 {№5, БС, СК2, СК1, Б6} {СК2, СК1, БС} 

4 БС {СК2, СК1, Б6} 0 

5 СК1 {Б6} {БС} 

6 СК2 {СК1, Б6} {СК1, БС} 

7 №5 {БС, СК2, СК1, Б6} {№4, СК2, СК1, БС} 

 

Таблица 4.7 

Представление транзитивных множеств-локаторов Ф𝛺ДД

𝑇 ПК⁄ 5и Ф𝛺ДД

𝑇 ПК⁄ 6 

№ 

п/п 

ωi 𝑂3
𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 5) 𝑂4

𝑇(𝛺ДД ПК⁄ 6) 

1 Б6 {БС, СК2, №5} {СК2, СК1, №4, №5, БС} 

2 Б5 {БС, СК2, №5} {СК2, СК1, №4, №5, БС} 

3 №4 {Б6, Б5, БС, СК2, №5} {№5, БС} 

4 БС {СК2, №5} 0 

5 СК1 {№4, Б6, Б5, БС, СК2, №5} {№4, №5, БС} 

6 СК2 {№5} {СК1, №4, №5, БС} 

7 №5 0 {БС} 

 

Пересечение окрестностей множеств-локаторов по всем показателям 

качества дало итоговую область решений: 

ΩОПТ = ΩДД / {ПК2, ПК4,ПК5, ПК6} = < {Б5, Б6, БС, СК1, СК2, №5} >. 
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Таблица 4.8 

Представление результирующих транзитивных множеств-локаторов 

№ 

п/п 

ωi Ф𝛺ДД

𝑇 𝜋⁄ {ПК2, ПК4, ПК5, ПК6} 

1 Б6 0 

2 Б5 0 

3 №4 {БС} 

4 БС 0 

5 СК1 0 

6 СК2 0 

7 №5 0 

 

Итоговая область содержит вариант, являющийся реализацией структурной 

схемы. Последнее означает, что структурный метод эффективен при разработке 

интегральных смесителей на основе ячейки Джильберта. Также стоит обратить 

внимание на схему № 4: по совокупности показателей качества она проигрывает 

только схеме классического смесителя Джильберта, но по величине ДД 

превосходит ее на 3,9 дБ. 

 

Выводы по разделу 4 

4.1. Предложенный в работе подход позволил распространить 

структурный метод на подкласс  смесителей на основе ячейки Джильберта. 

Сравнительный анализ показал, что разработанные с помощью структурного 

метода схемы по совокупности показателей качества не уступают схемам, 

линеаризованным методом компенсации. Последнее позволяет заключить, что 

структурный метод эффективен при разработке смесителей. 

4.2. Расширение динамического диапазона наблюдалось в двух схемах, 

реализующих структурные схемы с НУЧ: Б5 (на 1,3 дБ) и № 4 (на 3,9 дБ). Первая 

схема построена на основе смесителя Джильберта в качестве БЭ, во второй БЭ 

выступал простейший дифференциальный каскад с открытым коллектором. В 
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схеме Б5 выигрыш достигнут ценой резкого увеличения тока (в 14,8 раз 

относительно схемы БС) и ухудшения чувствительности (в 16 раз). Схема № 4 

демонстрирует приемлемые на практике характеристики: ток увеличен в 2,5 раза, 

чувствительность в 3 раза. Схема № 5 по комплексу характеристик не хуже, чем 

эталонный смеситель Джильберта. Схемы № 4 и № 5 можно рекомендовать к 

практическому применению. 

4.3. В смесителях, линеаризованных с помощью метода компенсации, 

увеличивается разница между значениями точки компрессии и IIP3 относительно 

теоретической величины 9,14 дБ (Приложение Б) минимум на 2,8 дБ. В схеме № 4, 

где происходит расширение ДД,  разница между точками уменьшается до 3,4 дБ. 

Это показывает, что в структурном методе подавление нелинейных искажений 

осуществляется более эффективно, чем в методе компенсации. В последнем 

реализуется подавление только кубического члена разложения.  

4.4. Улучшение компактности схем за счет замены одного транзистора VT2 

в простейшем каскаде на рис.2.18,б на пару транзисторов квартета, которое было 

достигнуто при реализации структурной схемы № 3, сопровождалось ростом 

шума (на 4дБ) и отсутствием увеличения линейности. Рост шумов можно 

объяснить увеличением времени переключения транзисторов квартета за счет 

включения резисторов ООС [92]. Данный подход построения компактных схем 

может иметь практическое применение при проектировании блоков, 

совмещающих в себе функции МШУ и смесителя («BLIXER», [43]). 
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РАЗДЕЛ 5. Результаты экспериментальных исследований 

Теоретические результаты, полученные во 2 – 4 разделах, были 

использованы в нескольких ОКР. В ОКР «Дюйм» (СБИС К5200МХ014) 

исследованные схемы были использованы при проектировании входного МШУ 

приемника. Основой микросхемы преобразователя частоты УВЧ – диапазона 

(ОКР «Смеситель-1Пр», МИС 1327НС015) стала модифицированная схема 

смесителя, рассмотренная в четвертом разделе. 

5.1 Входные и выходные СВЧ - блоки в СБИС К5200МХ014 

К5200МХ014 — это микросхема приемопередатчика, предназначенного для 

обработки сигналов локальной системы навигации (ЛСН). В основе СБИС лежит 

известный принцип “Soft Define Radio”, где все управление осуществляется от 

цифровой части тракта ЛСН по шине SPI. На одной кремниевой подложке 

расположены два приемных и передающих канала: первый предназначен для 

решения навигационной задачи, второй – для передачи служебной информации. 

На рис. 5.1 представлена структурная схема СБИС. 

Отличия в характеристиках сигналов потребовали разной реализации 

приемопередающих трактов каналов. Приемник первого канала построен по 

структурной схеме с прямым преобразованием сигнала – с переносом на нулевую 

промежуточную частоту и последующей квадратурной обработкой. Приемник 

второго канала реализует структурную схему с переносом спектра полезных 

сигналов на низкую промежуточную частоту (1 МГц) и подавлением зеркального 

канала, перенос на нулевую промежуточную частоту осуществляется в цифровой 

СБИС. Передатчики 1-го и 2-го каналов являются реализацией тех же 

структурных схем, что и приемники: вход 1-го канала представляет собой два     

8 - ми разрядных ЦАП, на входе 2-го  стоят два 12 разрядных ЦАП. Разделение 

передачи I и Q каналов временное: на одном такте передается информация I-го 

канала, на следующем информация Q-го канала.  



 

Рис. 5.1 Структурная схема микросхемы К5200МХ014 

 

Полезный сигнал в диапазоне частот от 100 МГц до 2,5 ГГц поступает на 

несимметричный вход блока малошумящего усилителя (МШУ) (REC_IN, рис.5.1). 

Блок МШУ состоит из двух параллельно включенных субблоков МШУ1 и МШУ2. 

Субблок МШУ1 рассчитан на уровень входных сигналов не более минус 32 дБм и 

состоит из двух каскадов: усилительного (его схема на рис. 5.2,а, была 

рассмотрена во разд. 2) и преобразователя дифференциального сигнала в 

однополярный. МШУ2 обладает линейностью по входу не менее минус 10дБм и 

включает в себя три каскада: усилительный (схема на рис.5.2,а), аттенюатор и 

преобразователь в однополярный сигнал. Топология блока МШУ представлена на 

рис. 5.2,б.  
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а б 

Рис. 5.2 Принципиальная электрическая схема, лежащая в основе субблоков 

МШУ1 и МШУ2 (а), топология блока МШУ (б) 

 

На рис. 5.3 и 5.4 представлены графики  параметра S11субблоков МШУ1 и 

МШУ2 соответственно, полученные путем моделирования схемы с учетом 

паразитных элементов топологии и измерения. Моделирование и снятие 

экспериментальных данных производилось в диапазоне частот от 100 МГц до 

3 ГГц. 

  

а) б) 

Рис. 5.3 Графики S11субблока МШУ1: а – моделирование с учетом паразитных 

элементов топологии; б – эксперимент 
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а б 

Рис. 5.4 Графики S11субблока МШУ2: а – моделирование с учетом паразитных 

элементов топологии; б – эксперимент 

На рис.5.5 и 5.6 представлены графики параметра S21 и коэффициента 

шума субблоков МШУ1 и МШУ2 соответственно. На рис. 5.7 показаны графики 

входных точек компрессии субблоков. Зависимости получены с помощью 

моделирования, поскольку в данной микросхеме невозможно измерить 

характеристики отдельного блока. На графиках рис.5.5 и 5.6 сплошные кривые 

получены без учета паразитных элементов топологии, пунктирные – с учетом. 

Моделирование точек компрессии проводилось с учетом паразитных элементов 

топологии. 

 

 

а б 

Рис. 5.5 Графики зависимостей S21 (а) и коэффициента шума (б) субблокаМШУ1 
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а б 

Рис. 5.6 Графики зависимостей S21 (а) и коэффициента шума (б) субблока МШУ2 

 

  

а б 

Рис. 5.7 Графики входных точек компрессии субблоков МШУ1 (а) и МШУ2 (б) 
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На рис. 5.8 представлены графики коэффициентов шума (Кш) и передачи 

(S21), а на рис. 5.9 – график точки интермодуляционных искажений третьего 

порядка по выходу (OIP3) субблока МШУ2, полученные экспериментально. По 

результатам измерений точка компрессии по выходу составила минус 12 дБм. 

 

Рис. 5.8 Результаты измерений субблока МШУ2 в диапазоне частот                 

0,4 … 1,4 ГГц: Кш – коэффициент шума; S21 – коэффициент передачи  

 

Из графиков на рис. 5.6 – 5.9 следует, что результаты моделирования с 

учетом паразитных элементов топологии и данные, полученные в ходе измерений, 

отличаются не сильно.  
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Рис. 5.9 Результаты измерения интермодуляционных искажений третьего порядка 

по выходу (OIP3) субблока МШУ2 на частоте 1,4 ГГц 

 

В представленных экспериментальных данных отсутствует эффект 

уменьшения разницы между точкой компрессии и интермодуляционными 

искажениями третьего порядка, который характерен для устройств на основе 

структурных схем с НУЧ. Это объяснимо, поскольку линейные свойства 

субблоков МШУ ограничиваются выходным преобразователем 

дифференциальных сигналов в однополярный. Потребление МШУ1 и МШУ2 при 

стандартном напряжении питания и при комнатной температуре составляет 3,2 и 

8,5 мА соответственно. Общее потребление блока МШУ с учетом 

вспомогательных цепей ~ 15,3 мА. 
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5.2 Преобразователь частот УВЧ - диапазона 

Микросхема 1327НС015 разрабатывалась в рамках ОКР «Смеситель-1Пр» и 

представляет собой функциональный аналог МИС RF2051 (RF MicroDevices, 

США). На рис. 5.10 и 5.11 представлены структурная схема и топология 

микросхемы соответственно. 
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Рис. 5.10 Структурная схема микросхемы 1327НС015 

 

Микросхема содержит два высоколинейных смесителя (занимают третью 

часть от общей площади кристалла справа, рис.5.11). Стандартный сценарий 

предполагает использование одного в канале передатчика, а второго в канале 

приемника. Расположение смесителей на кристалле и трассировка внешних цепей 

выбирались из стремления обеспечить минимальные взаимные наводки. С 

помощью программы можно устанавливать, какой из смесителей будет активным, 

второй в это время находится в «спящем» режиме. Также предусмотрен режим, 
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когда активны оба смесителя. На  смесители поступает одинаковый сигнал 

гетеродина, что означает невозможность использования микросхемы в качестве 

квадратурного модулятора/демодулятора. Существует возможность регулировать 

ток потребления каждого смесителя отдельно. Входы и выходы смесителей 

дифференциальные, выходы реализованы в виде открытых коллекторов.   

 

 

Рис. 5.11 Топология кристалла микросхемы 1327НС015 

Каждый смеситель состоит из перемножительного ядра, усилителя 

гетеродина, источника тока и схемы управления.  Схема управления 

предназначена для установления необходимого режима источника тока. 

Устройство может функционировать в трех режимах: 

– активный или рабочий режим (включены все блоки); 

– ждущий режим (выключены все блоки кроме источника тока); 

– спящий режим (выключены все блоки). 
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В основе каждого смесителя лежит модифицированная схема BLIXER [43], 

где входной преобразователь напряжение–ток был рассмотрен во втором разделе 

(схема 2.1,б). Изменение схемы заключалось в преобразовании ее в 

дифференциальную по входу и реализация выхода в виде открытого коллектора 

(рис. 5.12). Для сопряжения с внешними однополярными цепями используются 

трансформаторы на входах и выходах каждого смесителя. 

 

Рис. 5.12 Упрощенная принципиальная электрическая схема перемножительного 

ядра смесителя 1327НС015 

 

На рис. 5.13 представлены графики зависимостей коэффициента шума (Кш) 

и коэффициента преобразования одного из смесителей, полученные 

экспериментально при частоте гетеродина 1,52 ГГц. 
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Рис. 5.13 Результаты измерений коэффициента шума (Кш) и коэффициента 

преобразования смесителя микросхемы 1327НС015 в диапазоне частот входных 

полезных сигналов 1,12 … 1,47 ГГц и частоте сигнала гетеродина 1,52 ГГц 

 

На рис. 5.14 показан график интермодуляционных искажений третьего 

порядка по выходу (OIP3). График получен в результате эксперимента при 

частоте сигнала гетеродина 1,6 ГГц и двух гармонических сигналах на входе 

смесителя с частотами 1490 и 1510 МГц. В результате эксперимента было 

получено значение точки компрессии по выходу 11дБм, при этом частоты 

входного сигнала и гетеродина составляли 1,5 и 1,6 ГГц соответственно. Таким 

образом, разница между точкой компрессии и интермодуляционными 

искажениями третьего порядка (17,38 дБм, рис.5.14) составила 6,38 дБ, что 

подтверждает вывод разд. 4 о более эффективном подавлении нелинейных 

искажений в схемах, разработанных с помощью структурного метода. 
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Рис. 5.14 Результаты измерений интермодуляционных искажений третьего 

порядка по выходу (OIP3) смесителя микросхемы 1327НС015 при частоте сигнала 

гетеродина 1,6 ГГц 

 

На рис. 5.15 и 5.16 представлены графики коэффициентов преобразования и 

шума соответственно, полученные в результате эксперимента (сплошные кривые) 

и моделирования (пунктирные кривые). При моделировании учитывались 

паразитные элементы топологии и АЧХ трансформаторов на входе (TC1-1-13+, 

фирма Mini-Circuits, США) и выходе (TC4-19+, фирма Mini-Circuits, США). На 

рис. 5.17 и 5.18 показаны графики точки компрессии и интермодуляционных 

искажений третьего порядка по выходу, полученные в результате моделирования 

на частоте входного полезного сигнала 1,5 ГГц и гетеродина 1,6 ГГц.  
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Рис. 5.15 Графики зависимости коэффициента преобразования от частоты 

смесителя 1327НС015, полученные экспериментально (Кпр.экп) и при 

моделировании (Кпр.мод) 

 

 

Рис. 5.16 Графики зависимости коэффициента шума от частоты смесителя 

1327НС015, полученные экспериментально (Кш.экп) и при моделировании 

(Кш.мод) 



 

 

138 

 
 

 

Рис. 5.17 График точки компрессии по выходу смесителя 1327НС015 

 

 

Рис. 5.18 График интермодуляционных искажений третьего порядка по выходу 

смесителя 1327НС015 

 

На рис. 5.19 представлены график КСВН входа смесителя, полученный 

экспериментально. При разработке испытательной оснастки (платы) не 

применялись меры по согласованию в верхнем диапазоне рабочих частот 

смесителя, поэтому на граничной частоте (по ТЗ) КСВН получилось равным 2,64.  
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Рис. 5.19 График КСВ выхода полезного сигнала смесителя 1327НС015 

 

 

Микросхема 1327НС015 заключена в 32 выводной металлокерамический 

корпус типа 5102.32-1К (ТЭЗ, Россия). Максимальный ток потребления одного 

смесителя составляет 56 мА при напряжении питания 3 В и нормальных условиях 

внешней среды. 

 

 

 

Выводы по разделу 5 

5.1. Исследованные в работе схемы МШУ и смесителей с расширенным 

динамическим диапазоном представляют практический интерес. На их основе 

можно разрабатывать устройства с параметрами, не уступающими лучшим 

зарубежным аналогам. 

5.2. Существенное влияние на параметры разрабатываемых блоков 

оказывают паразитные элементы топологии. В субблоке МШУ1 это привело к 

падению АЧХ на 7 дБ на границе рабочего диапазона частот (2,5 ГГц). 

5.3. В результате экспериментальных исследований микросхемы 

1327НС015 установлено, что в устройствах, основанных на структурной схеме с 

нулевой чувствительностью, наблюдается эффект уменьшения разницы между 
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параметрами: точка компрессии и интермодуляционные искажения третьего 

порядка.  

5.4. Результаты моделирования и эксперимента совпадают с некоторой 

погрешностью. Последняя связана с тем, что при моделировании невозможно 

заранее оценить паразитные элементы испытательной оснастки (печатная плата, 

кабели). 
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

На основе проведенных в работе исследований можно сформулировать 

следующие выводы. 

1. Исследовано применение структурного метода увеличения 

линейности для разработки входных блоков интегральных приемников: МШУ и 

смесителей на основе ячейки Джильберта. Получены оценки эффективности 

применения структурного метода по сравнению с методом компенсации. 

Показано, что структурный метод увеличения линейности позволяет получать 

схемы, обладающие стабильностью характеристик, близкой к схемам с линейной 

отрицательной обратной связью. Отмечено более эффективное подавление 

нелинейных искажений в схемах, построенных с помощью структурного метода, 

относительно схем, реализующих метод компенсации. 

2. Проведено исследование динамического диапазона перспективного 

класса МШУ с широкополосным согласованием по входу, которое показало, что 

происходит самокомпенсация нелинейных искажений транзистора, 

подключенного к источнику сигнала. Определено также, что при компенсации 

нелинейных искажений происходит расширение динамического диапазона на 

4 … 6 и на 2 … 4 дБ у схем на МОП – и биполярных транзисторах соответственно. 

В исследованном диапазоне частот схемы на МОП – транзисторах превосходят 

схемы на биполярном транзисторе по величине динамического диапазона на  

15 … 20 дБ. 

3. Проведена систематизация схемотехнических решений в МШУ с 

широкополосным согласованием по входу. Разработаны библиотеки сумматоров 

и базовых элементов, представляющие собой простейшие каскады. 

4. С помощью разработанных библиотек базовых элементов и 

сумматоров, а также предложенного метода реализации структурных схем с 

нулевой чувствительностью синтезирован ряд схем МШУ и активных смесителей.  

5. Показано, что в полученных схемах нижняя граница динамического 

диапазона всегда увеличивается, но при этом происходит расширение самого 
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динамического диапазона на 9,7 дБ (МШУ, схема № 317Д) и на 3,9 дБ (смеситель, 

схема № 4) относительно эталонных схем. При этом ток увеличивается в 4 и 2,6 

раза для схем МШУ и смесителей соответственно, пропорционально количеству 

базовых элементов.  

6. Проведено согласование результатов моделирования и эксперимента 

для предложенных в работе схем, что позволяет рекомендовать исследованный в 

данной работе структурный метод увеличения линейности при разработке блоков 

аналоговых интегральных микросхем. 
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СПИСОК СОКРАЩЕНИЙ 

АЦП — аналого-цифровой 

преобразователь 

БиКМОП — технология изготовления 

интегральных микросхем с 

использованием биполярных и 

КМОП-транзисторов на одной 

полупроводниковой подложке  

БП — биполярный транзистор 

БС — базовый смеситель 

БУ — базовый усилитель  

БЭ — базовый элемент  

ВАХ – вольт-амперная 

характеристика 

Дифф. — дифференциальный 

входной сигнал  

ДД — динамический диапазон 

ИМС — интегральная микросхема  

ИНУН — источник напряжения 

управляемый напряжением  

ИТУН — источник тока управляемый 

напряжением 

КМП — компенсационный метод 

подавления нелинейных искажений 

КМОП — комплементарная металл-

окисел-полупроводниковая 

технология 

КСВН – коэффициент стоячей волны 

по напряжению 

ЛООС — линейная отрицательная 

обратная связь 

ЛСН – локальная система навигации 

МИС — интегральная микросхема 

малой степени интеграции 

МКВ — многокритериальный выбор 

МОП — металл-оксисел-

полупроводниковый транзистор 

МШУ — малошумящий усилитель 

НИ — нелинейные искажения 

НС — несимметричный входной 

сигнал 

НУЧ — нулевая чувствительность 

ОЗ — схема включения с общим 

затвором 

ОИ — схема включения с общим 

истоком 

ООС — отрицательная обратная связь 

ОЭ — схема включения с общим 

эмиттером 

ОЭ-ОБ – каскад общий эмиттер-

общая база 
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ПК — показатель качества 

ПНТ — преобразователь напряжение-

ток (в смесителе Джильберта) 

ПрУМ — предварительный 

усилитель мощности 

ПФ — полосовой фильтр 

САПР — система автоматического 

проектирования 

СБИС — сверхбольшая интегральная 

микросхема 

СК — смеситель на основе ячейки 

Джильберта, линеаризованный с 

помощью метода компенсации 

CM — смеситель 

Сумм — сумматор  

С/Ш — отношение сигнал-шум 

ТЗ – техническое задание 

ТК — транзисторный квартет (в 

смесителе Джильберта) 

УМ — усилитель мощности 

УПЧ — усилитель промежуточной 

частоты 

УС — усилитель 

ФБ — функциональный блок 

ФНЧ — фильтр нижних частот 

ЦАП — цифроаналоговый 

преобразователь 

ШУ — широкополосный усилитель 

BLIXER — блок, совмещающий в 

себе функции МШУ и смесителя 

CP1дБ — точка однодецибельной 

компрессии 

DesignKit — библиотека элементов, 

содержащая условные обозначения, 

модели элементов и правила 

проверки топологии 

FF – структурная схема «со связью 

вперед» (FeedForward) 

IP3 – точка интермодуляционных 

искажений третьего порядка  

SiGe — кремний-германиевая 

биполярная технология  
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ПРИЛОЖЕНИЕ А Параметры эквивалентных моделей биполярных и МОП 

– транзисторов технологии 0,25 SiGe БиКМОП фирмы IHP (Германия) 

В программном пакете фирмы CADENCE для моделирования аналоговых 

схем используется программа Virtuoso Spectre Circuit Simulator. Схемы замещения 

биполярных транзисторов основаны на модели Гуммеля-Пуна [32]. Поведение 

МОП – транзисторов описываются BSIM4 моделью. Для биполярного (БП) 

транзистора с размером эмиттера 0,84 х 1,68мкм
2
 и протекающим через него 

постоянным током 2 мА некоторые параметры Spice-модели приведены в таблице 

А.1. Основные параметры МОП – транзисторов приведены в таблице А.2. 

Таблица А.1  

Параметры Spice-модели БП транзисторов фирмы IHP 0,25 мкм 

№ 

п/п 

Параметр Значение, 

ед.изм. 

Физический смысл 

1 СJC 486*10
-18

, Ф Емкость коллекторного перехода  

2 СJE 10,03*10
-15

, Ф Емкость эмиттерного перехода  

3 RB 48,76, Ом Объемное сопротивление базы  

4 RC 502,3, Ом Объемное сопротивление коллектора 

5 RE 6,594, Ом Объемное сопротивление эмиттера 

6 TF 3,772*10
-12

, 

сек. 

Время переноса заряда в нормальном 

режиме 

7 TR 67,57*10
-12

, 

сек. 

Время переноса заряда в инверсном режиме 
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Таблица А.2  

Параметры BSIM-модели МОП– транзисторов фирмы IHP (Германия) 0,25 мкм 

№ 

п/п 

Параметр Значение, ед.изм. Физический смысл 

1 μ0N 3,56 *10
10

, 

мкм
2
/Вс 

Подвижность носителей (n-канал) 

2 μ0P 0,89*10
10

, 

мкм
2
/Вс 

Подвижность носителей (p-канал) 

3 εox 3,22 Относительная диэлектрическая 

проницаемость оксида кремния 

4 tox 7*10
-9

, м Толщина затвора 

5 Cox 4,07*10
-15

,  

Ф/мкм
2
 

Удельная емкость затвора 

6 Lmin 0,24*10
-6

, м Минимальная длина 

7 Vth 0,56, В Напряжение отпирания тр-ра при 

нулевом напряжении «затвор-

подложка» 

8 υsat 8,44*10
4
, м/В Скорость насыщения подвижности 

носителей заряда 

9 θ 0,3, 1/В Коэффициент уменьшения 

подвижности носителей с 

увеличением напряжения «затвор-

исток» 
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ПРИЛОЖЕНИЕ Б Исходные данные для исследования 

Б.1 Данные для анализа структурных схем 

Для анализа структурных схем получим выражения, описывающие связь 

между входным и выходным сигналами базовых элементов (БЭ). Выражения 

должны содержать два типа компонентов: полезного сигнала и нелинейные 

искажения. Источником последних в схемах МШУ и смесителей являются в 

основном транзисторы, а их уровень определяется амплитудой входного сигнала. 

Цель анализа структурной схемы заключается в выяснении, к какому типу она 

относится (с самокомпенсацией или с взаимокомпенсацией), поэтому нет 

необходимости учитывать инерционные свойства. Будем считать, что наше 

устройство аппроксимируется многочленом второго порядка. Для биполярных 

транзисторов характерная аппроксимация экспоненциальным разложением [34], 

но для простоты представим связь между входным сигналом (uвх) и выходным 

током транзистора в виде степенного ряда [88]: 

𝑖 = 𝐼0 + 𝑎1𝑢вх + 𝑎2𝑢вх
2 + 𝑎3𝑢вх

3 + ⋯ + 𝑎𝑛𝑢вх
𝑛 .                                      (Б.1) 

Пусть входным воздействием будет гармонический сигнал вида 𝑢вх =

= 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡). Тогда, подставляя это выражение в (Б.1) и с учетом того, что 

cos2x=
1

2
(1 + cos2𝑥); cos3x=

1

4
(3cosx+cos3𝑥), получим 

𝑖 = (𝐼0 +
𝑎2

2
𝑈𝑐

2) + (𝑎1 +
3

4
𝑎3𝑈𝑐

2) 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡) +
𝑎2

2
𝑈𝑐

2𝑐𝑜𝑠(2𝜔𝑐𝑡) +
𝑎3

4
𝑈𝑐

3𝑐𝑜𝑠(3𝜔𝑐𝑡) + ⋯  (Б.2) 

Отметим, что в дифференциальных схемах четные члены разложения и I0 

стремятся к нулю: 

𝑖 = 𝑎1𝑢вх + 𝑎3𝑢вх
3 + ⋯ = (𝑎1 +

3

4
𝑎3𝑈𝑐

2) 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡) +
𝑎3

4
𝑈𝑐

3𝑐𝑜𝑠(3𝜔𝑐𝑡) + ⋯         (Б.3) 

Пусть базовый элемент представляет собой дифференциальный усилитель, 

тогда на основе выражения (Б.3) получим его коэффициент передачи по первой 

гармонике входного сигнала (при условии слабой нелинейности): 
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𝐾 =
𝑈вых

𝑈вх
=

𝑅𝐻𝐼1𝑚

𝑈вх
=

𝑅𝐻 (𝑎1 +
3

4
𝑎3𝑈𝑐

2) 𝑈𝑐

𝑈𝑐
= 𝑅𝐻 (𝑎1 +

3

4
𝑎3𝑈𝑐

2) =

= 𝑎1𝑅𝐻 +
3

4
𝑎3𝑈𝑐

2𝑅𝐻 = 𝐾0 + 𝛥𝐾(𝑈𝑐).

 

здесь UВХ, UВЫХ – амплитуды входного и выходного сигналов соответственно; I1m 

– амплитуда первой гармоники выходного тока; RH – сопротивление нагрузки; К0 

– линейный коэффициент передачи; 𝛥K(Uc) – приращение коэффициента 

усиления, величина которого зависит от амплитуды входного сигнала Uc. Перейдя 

к мгновенным значениям и от напряжения входного сигнала uВХ к обобщенной 

записи входного сигнала x(t), получим выражение, описывающее связь между 

входным воздействием и откликом, когда БЭ — усилитель: 

𝑢вых(𝑡) = 𝐾0 ∗ 𝑥(𝑡) + 𝜉(𝑥),                                           (Б.4) 

где ξ(x) — генератор искажений [8].  

Найдем аналогичное выражение для смесителя Джильберта [54]. 

Представим его в виде последовательного соединения: преобразователь 

напряжение–ток, токовый переключатель и нагрузка [35]. Приращение выходного 

тока преобразователя напряжение–ток в одном плече описывается степенным 

рядом (Б.3), поскольку в классическом смесителе Джильберта [56] все входы и 

выходы дифференциальные. Сигнал с выхода преобразователя умножается на 

передаточную функцию «y» токового переключателя, которая находится 

разложением сигнала типа меандр в ряд Фурье [35]: 

𝑦 = 𝑐1𝑐𝑜𝑠𝜔Г𝑡 + 𝑐3𝑐𝑜𝑠3𝜔Г𝑡 + 𝑐5𝑐𝑜𝑠5𝜔Г𝑡 + ⋯ = ∑ 𝑐(2𝑛+1)
∞
𝑛=0 𝑐𝑜𝑠(2𝑛 + 1)𝜔Г𝑡; 

 

𝑐1 =
2

𝜋
𝑡ℎ

𝑈Г

2
;𝑐3 = −

2

3𝜋
𝑡ℎ

𝑈Г

2
… 

здесь с1 и с3 — коэффициенты разложения в ряд Фурье; 𝑈Г = 𝑈Г 𝑈0⁄  – 

нормированная амплитуда сигнала гетеродина (U0 = mφT; φT = kT/q – 

температурный потенциал; m – поправочный коэффициент, для биполярных 

транзисторов его значение лежит в пределах 1-1.3); ωГ — круговая частота 

гетеродина. На практике выбирают отношение 𝑈Г 𝑈0⁄ больше 5 [35], тогда 

коэффициенты разложения c1 и с3 принимают значения 0,64 и 0,21. Последнее 
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означает, что коэффициент передачи смесителя не будет зависеть от амплитуды 

гетеродина. Таким образом, приращение напряжения на выходе смесителя: 

𝑢вых = 𝑅𝐻 ∗ 𝑖 ∗ 𝑦 = 𝑅𝐻(𝑎1𝑢вх + 𝑎3𝑢вх
3 + ⋯ ) ∑ 𝑐(2𝑛+1)

∞

𝑛=0

𝑐𝑜𝑠(2𝑛 + 1)𝜔Г𝑡 =

= 𝑅𝐻𝑎1𝑢вх𝑐1𝑐𝑜𝑠𝜔Г𝑡 + 𝑅𝐻𝑎1𝑢вх ∑ 𝑐(2𝑛+1)

∞

𝑛=1

𝑐𝑜𝑠(2𝑛 + 1)𝜔Г𝑡 +

+𝑅𝐻(𝑎3𝑢вх
3 + 𝑎5𝑢вх

5 + ⋯ ) ∑ 𝑐(2𝑛+1)

∞

𝑛=0

𝑐𝑜𝑠(2𝑛 + 1)𝜔Г𝑡.

 

Перепишем последнее выражение в виде 

𝑢вых = 𝑅𝐻𝑎1𝑐1𝑢вх ∗ 𝑐𝑜𝑠𝜔Г𝑡 + 𝜉(𝑢вх). 

здесь 𝜉(𝑢вх)  – генератор нелинейных искажений и при 𝑈Г > 5 его параметры 

зависят только от амплитуды входного сигнала uвх. При гармоническом входном 

сигнале 𝑢вх = 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡) и с учетом (Б.3) напряжение на выходе смесителя  

𝑢вых = 𝑅𝐻𝑎1𝑐1𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡)𝑐𝑜𝑠(𝜔Г𝑡) + 𝜉(𝑈𝑐). 

Приведем последнее выражение к виду, удобному для анализа структурных 

схем смесителей: 

𝑢вых(𝑡) = 𝐾пр(𝑦) ∗ 𝑥(𝑡) + 𝜉(𝑥) .                                 (Б.5) 

Сравнительный анализ множества реализованных структурных схем и схем 

на основе других методов линеаризации осуществляется с помощью МКВ. 

Значения показателей качества для анализа получаем при моделировании. Из 

практического опыта моделирования смесителей известно, что не всегда удается 

рассчитать точку интермодуляционных искажений и вероятность этого события 

тем выше, чем сложнее схема. Однако сложностей с расчетом точки компрессии, 

как правило, не возникает. Покажем связь между двумя показателями качества на 

основе работы [88]. Пусть на входе дифференциального усилителя действует 

сумма двух гармонических сигналов с одинаковой амплитудой, но разными и 

близкими частотами ω1 и ω2: 𝑢вх = 𝑈𝑐(𝑐𝑜𝑠𝜔1𝑡 + 𝑐𝑜𝑠𝜔2𝑡). Тогда, подставив этот 

сигнал в ряд (Б.3), получим 
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𝑖 = [𝑎1 +
9𝑎3

4
𝑈𝑐

2 +
25𝑎5

4
𝑈𝑐

4 +
1225𝑎7

64
𝑈𝑐

6 + ⋯ ] 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠𝜔1𝑡 +

+ [𝑎1 +
9𝑎3

4
𝑈𝑐

2 +
25𝑎5

4
𝑈𝑐

4 +
1225𝑎7

64
𝑈𝑐

6 + ⋯ ] 𝑈𝑐𝑐𝑜𝑠𝜔2𝑡 +

+ [
3𝑎3

4
+

25𝑎5

8
𝑈𝑐

2 +
735𝑎7

64
𝑈𝑐

4 + ⋯ ] 𝑈𝑐
3𝑐𝑜𝑠(2𝜔1 − 𝜔2)𝑡 +

+ [
3𝑎3

4
+

25𝑎5

8
𝑈𝑐

2 +
735𝑎7

64
𝑈𝑐

4 + ⋯ ] 𝑈𝑐
3𝑐𝑜𝑠(2𝜔2 − 𝜔1)𝑡 + ⋯

                (Б.6) 

Интермодуляционными составляющими в этом случае называют 

гармонические сигналы с комбинационными частотами вида nf1 ± mf2 . 

Приравняем амплитуды линейного члена при ω1(или ω2) и  интермодуляционной 

составляющей третьего порядка (2ω1 — ω2): 

𝑎1𝑈𝑐 =
3

4
𝑎3𝑈𝑐

3       =>    𝑈𝑐 = √
4

3

𝑎1

𝑎3
= 𝐼𝐼𝑃3. 

Здесь IIP3 — точка интермодуляционных искажений третьего порядка. 

Другой критерий оценки нелинейных искажений — это точка компрессии (СР1дБ), 

она показывает уровень сигнала, при котором отклонение амплитудной 

характеристики устройства от идеальной составляет 1 дБ. Значение можно 

получить из выражения (Б.2). Отклонение от линейного закона на 1 дБ 

соответствует изменению напряжения в 0,122 раза: 

3

4
𝑎3𝑈𝑐

3

𝑎1𝑈𝑐
=

3

4
𝑎3𝑈𝑐

2

𝑎1
= 0,122   =>   𝑈𝑐.1дБ = √0.122

4

3
|

𝑎1

𝑎3
| = √0.122 ∗ 𝐼𝐼𝑃3 

Перейдя к значению мощности относительно одного милливатта на 

входном сопротивлении усилителя RВХ и учитывая, что Uc — это амплитуда 

входного сигнала, получаем 

𝑃𝐶𝑃1дБ(дБм) = 10𝑙𝑔 [
𝑈𝑐.эфф

2

2𝑅ВХ
] + 30 = 10𝑙𝑔 [

(√0.122 ∗ 𝐼𝐼𝑃3)
2

2𝑅ВХ
] + 30 =

= 10𝑙𝑔 [
𝐼𝐼𝑃32

2𝑅ВХ
] + 10𝑙𝑔(0.122) + 30 = 𝐼𝐼𝑃3дБм − 9,14 + 30

 

или, в децибелах, CP1дБ=IIP3дБ − 9,14.                                   (Б.7) 

На рис. Б.1 показано графическое представление точек компрессии и 

интермодуляционных искажений третьего порядка в двойном логарифмическом 
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масштабе. По осям абсцисс и ординат отложены мощности входного и выходного 

сигналов соответственно относительно 1 мВт. 

 

 

Рис. Б.1 Графики: а — амплитудная характеристика идеального усилителя; б — 

амплитудная характеристика реального усилителя; в — интермодуляционная 

составляющая третьего порядка; г — касательная к графику 

интермодуляционной составляющей 

На рис. Б.1 введены обозначения: IIP3, IOP3 — входная и выходная точки 

интермодуляционных искажений третьего порядка соответственно; СР1дБ — 

входная точка компрессии. Как следует из графика на рис. Б.1, точка 

интермодуляционных искажений третьего порядка — это точка, где пересекаются 

график амплитудной характеристики идеального усилителя и касательная к 

графику интермодуляционной составляющей третьего порядка. 
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Построения на рис. Б.1 будут справедливы и для смесителей с поправкой на 

то, что мощности выходного сигнала и интермодуляционной составляющей 

оцениваются на промежуточных частотах (ω1<ω2<ωГ, [6]): 

ωС → (ωГ — ωС); 

(2ω1 — ω2), (2ω2 — ω1) → [ωГ— (2ω2 — ω1)], [ωГ— (2ω1 — ω2)]. 

Таким образом, если при моделировании смесителей не удастся получить 

сходимость при расчете IIP3, то при сравнительном анализе значение точки 

пересечения будем определять с помощью выражения (Б.7). 

Обзор литературы показал, что нет единообразия при графическом 

обозначении элементов структурных схем. На рис. Б.2 представлены условные 

графические обозначения БЭ, которые будут использоваться в данной работе. При 

этом смеситель представляется как усилитель с регулируемым коэффициентом 

усиления сигналом гетеродина. 

 

 

а б 

Рис. Б.2 Условное графическое обозначение БЭ: а — усилитель; б — смеситель 

 

Для упрощения вывода выражений коэффициентов шума структурных схем 

БЭ и сумматоры структурной схемы будем представлять в идеализированном 

виде, а именно как четырехполюсники типа ИНУН (рис. Б.3). Одна из четырех 

канонических шумовых моделей четырехполюсника состоит из двух источников: 

шумовых ЭДС и тока, отнесенных к входу. На рис. Б.3: К — коэффициент 

передачи четырехполюсника по напряжению; R1 — выходное сопротивление 

предыдущего каскада (или источника сигнала); R2 — входное сопротивление 

следующего каскада или нагрузка.  
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Рис. Б.3 Эквивалентная шумовая модель элементов структурных схем 

 

Выбор данной шумовой модели обусловлен тем, что вклад эквивалентного 

источника шумового тока будет мал относительно вклада источника шумовой 

ЭДС. Это происходит за счет перераспределения  шумового тока между 

выходным сопротивлением источника сигналов (как правило, в 50-Ом тракте 

R1 = 50 Ом) и входным сопротивлением блока, которое гораздо больше. Таким 

образом, в эквивалентной шумовой схеме четырехполюсника остается только 

один источник шумовой ЭДС.  

 

Б.2 Оценка инерционных и шумовых свойств интегральных 

транзисторов 

Оценим инерционные свойства интегральных биполярного (БП) и МОП 

транзисторов технологии SiGe БиКМОП 0.25 мкм фирмы IHP (Германия) для 

выбранного рабочего диапазона частот (не более 1,6 ГГц). 

 

 

Б.2.1 Интегральные БП – транзисторы 

Источники шумового напряжения транзистора описываются спектральной 

плотностью мощности источника шумовой ЭДС |𝐸ш(𝑗𝜔)|2 (В
2
/Гц), где 𝐸ш(𝑗𝜔)— 

комплексный спектр шумовой ЭДС. Источники шумового тока описываются 

спектральной плотностью мощности источника шумового тока |𝐼ш(𝑗𝜔)|2 , где 

𝐼ш(𝑗𝜔) — комплексный спектр шумового тока. В биполярном транзисторе 

актуальны несколько источников шумов [35]:  
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 тепловые шумы эквивалентного объемного сопротивления базы со 

спектральной плотностью мощности источника шумовой ЭДС 

|𝐸ш.Б(𝑗𝜔)|2 = 4𝑘𝑇𝑟Б, 

здесь rБ — объемное сопротивление базы (10…100 Ом); 

 дробовой шум тока базы со спектральной плотностью мощности 

источника шумового тока 

|𝐼ш.др.Б(𝑗𝜔)|
2

≈ 2𝑞𝐼ОБ,  

здесь q – заряд электрона, IОБ — ток базы в рабочей точке;           

 дробовой шум тока коллектора со спектральной плотностью 

мощности источника шумового тока 

|𝐼ш.др(𝑗𝜔)|
2

≈ 2𝑞𝐼ОК,  

здесь IОK — ток коллектора в рабочей точке. 

На рис. Б.4 представлена эквивалентная шумовая схема биполярного 

транзистора с шумовыми источниками за исключением источника шума вида 1/f 

[32].  

 

Рис. Б.4 Эквивалентная схема интегрального биполярного транзистора с 

шумовыми источниками 

На рисунке Б.4 введены обозначения: rБ — сумма объемного сопротивления 

базы и сопротивления эпитаксиального слоя базы; CЭ — емкость эмиттера; CК — 

емкость коллектора; rβ — сопротивление эмиттерного перехода; rКЭ — 

сопротивление коллектор – эмиттер; RK — сопротивление эпитаксиального слоя 
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коллектора; S0 — крутизна транзистора (относительно узла «Б'»); UБ'Э — 

управляющее напряжение база – эмиттер (узлы «Б'» и «Э»); 𝑒Ш.Б — источник 

шумовой ЭДС объемного сопротивления базы; 𝑖ш.др.Б  — источник дробового 

шума тока базы (шумы токораспределения); 𝑖ш.др  — источник дробового шума 

тока коллектора. 

Пусть коэффициент усиления тока базы по переменному току β равен 100; 

ток I0K принимаем равным 2 мА; rБ = 100 Ом; Т= 300К. Тогда крутизна 

транзистора и низкочастотное значение входного сопротивления в схеме с ОЭ  

равны 

S0 = I0K/mφT = 2*10
-3

/(1*26*10
-3

) ≈ 75 мА/В;   m = 1 – для SiGe;  

rβ = β/S0 =100/75*10
-3 

= 1,33 кОм. 

Найдем граничную частоту усиления по току базы для схемы с ОЭ, на 

которой |𝛽(𝜔𝑇)| = 1: 

𝑓𝛽 =
𝑓𝑇

𝛽
. 

Здесь fT — граничная частота. Для инженерных расчетов ее можно считать 

равной [34] 

𝑓𝑇 =
1

2𝜋[𝜏𝑓+((1 𝑆0)⁄ (𝐶Э+𝐶К))]
= 40.6ГГц. 

Здесь τf — время переноса заряда в нормальном режиме (TF=3.772Е-12 с; 

приложение А, табл. А.1); СЭ — емкость эмиттерного перехода (CJE=10.03E-15 Ф, 

табл. A.1); СК — емкость коллекторного перехода (CJC=486E-18 Ф, табл. A.1). 

Многолетний опыт разработки аналоговых микросхем разного назначения, 

полученный в АО «НИИМА «Прогресс», позволил сделать вывод о том, что если 

fраб> 4*fβ, то инерционностью биполярного транзистора можно пренебречь. В 

нашем случае граничная частота усиления по току базы fβ = 406 МГц; 

следовательно максимальное значение рабочей частоты составляет 1,64 ГГц.  

Теперь оценим парциальные вклады основных источников шума в БП– 

транзисторе. Для этого рассчитаем величины спектральных плотностей 

источников шумов БП; исходные данные для расчета возьмем из табл. А.1 
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(Приложение А). При пересчете источников шума объемного сопротивления базы 

и дробового шума тока базы на выход предполагаем, что транзистор включен по 

схеме с ОЭ, а база подключена к идеальному источнику ЭДС. В исследуемом 

диапазоне частот справедливы следующие соотношения для источников шумов, 

отнесенных на выход транзистора [35]: 

|𝐼ш.Б.вых(𝑓)|2 = (𝑆0 ∗ [
𝑟𝛽

𝑟Б+𝑟𝛽
])

2

∗ |𝐸ш.Б(𝑓)|2 = 𝑆2 ∗ (4𝑘𝑇𝑟Б) = 8,06𝐸 − 21 [
А2

Гц
]; 

|𝐼ш.др.Б.вых(𝑓)|
2

= (𝑆0 ∗ [
𝑟Б𝑟𝛽

𝑟Б+𝑟𝛽
])

2

∗ |𝐼ш.др.Б(𝑓)|
2

≈ 𝑆0
2 ∗ [

𝑟Б𝑟𝛽

𝑟Б+𝑟𝛽
]

2

∗ [
2𝑞𝐼О𝐾

𝛽
] = 0,08𝐸 − 21 [

А2

Гц
]; 

|𝐼ш.др(𝑓)|
2

≈ 2𝑞𝐼ОК = 0,64𝐸 − 21 [
А2

Гц
]. 

Здесь S0 — крутизна в рабочей точке относительно узлов Б
“
 и Э (рис. Б.5), 

𝑆 = 𝑆0 ∗ 𝑟𝛽 (𝑟𝛽 + 𝑟Б)⁄  – крутизна в рабочей точке относительно узлов Б и Э. 

Спектральная плотность мощности источника шумового тока объемного 

сопротивления коллектора составляет 0,03*10
-21

 [A
2
/Гц] (RC = 502,3 Ом, табл. А1). 

Из полученных значений следует, что источниками дробового шума тока базы и 

дробовым шумом тока коллектора можно пренебречь, поскольку их суммарный 

вклад в общий шум интегрального транзистора составляет 8,2 %. Это приемлемо 

для аналитических расчетов, поскольку при сравнительном анализе будут 

использоваться данные компьютерного моделирования. При расчете 

спектральной плотности мощности источника шумового тока объемного 

сопротивления базы учитывался делитель напряжения, образованный элементами 

rБ и rβ (см. рис. Б.4). В данном случае его коэффициент передачи составляет 0,93, 

и для упрощения аналитических расчетов будем использовать S0. Таким образом, 

спектральная плотность мощности шумового тока биполярного транзистора в 

схеме с ОЭ 

|𝐼ш.вых(𝑓)|2 = |𝐼ш.Б.вых(𝑓)|2 = 𝑆0
2 ∗ [

𝑟𝛽

𝑟Б+𝑟𝛽
]

2

∗ |𝐸ш.ОСБ(𝑓)|2 ≈ 𝑆0
2 ∗ 4𝑘𝑇𝑟Б . 
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Б.2.2 Интегральные МОП – транзисторы 

В интегральном полевом транзисторе с рабочей точкой, заданной током 

стока IОC, в области насыщения действуют следующие источники шумов [28]: 

 тепловой шум канала со спектральной плотностью мощности 

источника шумового тока на выходе: 

|𝐼ш.С(𝑓)|2 = 4𝑘𝑇𝛾𝑔0 ≈ 4𝑘𝑇𝛾𝑆0, 

здесь γ — коэффициент, в режиме насыщения равен 2/3 для длинноканальных 

транзисторов; g0 — проводимость транзистора при нулевом падении напряжения 

сток–исток, примерно равна  S0 у длинноканальных транзисторов;  S0 — крутизна 

транзистора в рабочей точке; 

 наведенный шум затвора, обусловленный тепловыми шумами канала, 

которые попадают на затвор благодаря емкостной связи между ним и каналом. В 

общем случае источники шумовых токов канала и наведенного в затворе 

коррелированы (коэффициент корреляции примерно равен  0.395 [28]): 

|𝐼ш.З(𝑓)|2 = 4𝑘𝑇𝛿𝑔з. 

Здесь δ = 4/3 для транзисторов с длинным каналом;  𝑔з =
𝜔2𝐶зи

2

5𝑆0
  — крутизна 

затвора; ω — рабочая частота; Сзи — емкость «затвор–исток», примерно равная 

2 3⁄ 𝐶𝑜𝑥 ∗ 𝑊 ∗ 𝐿 . В последнем выражении: Cox — удельная емкость; W и L – 

ширина и длина затвора соответственно. На рис. Б.5а представлена эквивалентная 

шумовая схема интегрального МОП транзистора с ОИ [28], а на рис. Б.5б схема, 

которая использовалась для расчета вклада отдельных источников шума в общий 

шум на выходе.  

На рис. Б.5 введены обозначения: RГ — сопротивление источника сигнала; 

Cзи — емкость затвор – исток; Cзс — емкость затвор – сток, S0 — крутизна 

транзистора в рабочей точке; Uзи — управляющее напряжение затвор – исток;   

𝑖ш.З  — источник наведенного шума затвора; 𝑖ш.С  — источник теплового шума 

канала.   
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Оценим граничную частоту для схемы с общим истоком fТ. Для этого 

вначале найдем крутизну в рабочей точке и суммарную емкость под затвором. 

Значения будем искать при токе стока в рабочей точке I0С = 1мА и размерах 

затвора W = 75 мкм, L = 0.24 мкм.  

Суммарная емкость под затвором равна 

𝐶зи+Cзс=Cox ∗ 𝑊 ∗ L=4.07 ∗ 10−15 ∗ 75 ∗ 0.24 = 73.3E − 15(Ф); 

K=𝜇0N ∗ 𝐶ox ∗
𝑊

𝐿
= 45.3(мА В2⁄ ). 

Здесь: Сзи — емкость затвор – исток; Сзс — емкость затвор – сток;                  

К – удельная крутизна; μ0N — подвижность носителей в канале n-типа.  

Тогда крутизна транзистора в рабочей точке: 

𝑆0 = √2𝐼0C𝐾 = √2 ∗ 10−3 ∗ 45.3 ∗ 10−3 = 9,3(мА В⁄ ). 

Таким образом, граничная частота схемы с общим истоком [35]: 

𝑓Т =
𝑆0

2𝜋(𝐶зи+Cзс)
= 20,1ГГц 

Поскольку fT = 20.1 ГГц >> 1.6ГГц, то инерционностью МОП – 

транзисторов также можно пренебречь. 

Оценим парциальные вклады источников шума. Поскольку работать 

предполагается в области средних частот 1,6 ГГц, то шумами вида 1/f можно 

пренебречь. Спектральная плотность мощности источника тока теплового шума 

канала при значении выходного сопротивления источника сигнала RГ = 50 Ом [28]: 

|𝐼ш.С(𝑓)|2 = 4𝑘𝑇𝛾𝑆0 = 10,3𝐸 − 23 [
А2

Гц
]. 

Спектральная плотность мощности источника наведенного шумового тока 

затвора, пересчитанная на выход 

|𝐼ш.З.вых(𝑓)|2 = 4𝑘𝑇𝛿𝑔з ∗ (𝑅Г ∗ 𝑆0)2 = 0,6𝐸 − 27 [
А2

Гц
]. 
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б 

Рис. Б.5 Эквивалентная шумовая схема интегрального  

МОП – транзистора при включении с ОИ (а) и схема для расчета вклада 

отдельных источников шума в общий шум транзистора (б) 

Из сравнения последних выражений следует, что в выбранном частотном 

диапазоне наведенным шумом затвора можно пренебречь. Величина наведенного 

шумового тока затвора станет существенной, если сопротивление источника 

сигнала, подключенного к затвору, будет порядка 10 кОм. Но на практике этот 

номинал стремятся уменьшить, чтобы избежать потерь передачи сигнала между 

блоками.  В итоге работаем с одним эквивалентным источником теплового шума 

канала со спектральной плотностью мощности: 

|𝐼ш.вых(𝑓)|2 = 4𝑘𝑇𝛾𝑆0. 
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ПРИЛОЖЕНИЕ В Примеры анализа МШУ и дифференциального каскада 

Приведем примеры анализа нелинейных и шумовых свойств МШУ с 

широкополосным согласованием по входу, а также дифференциального каскада. 

Последнее будет использовано при разработке линеаризованных 

преобразователей напряжение–ток в смесителе Джильберта. 

В.1 Пример анализа нелинейных и шумовых свойств МШУ 

Для аналитической оценки схемы усилителей приводились к виду, 

удобному для вывода выражений: номиналы емкостей конденсаторов выбирались 

так, что в рабочем диапазоне частот их можно считать короткозамкнутыми. 

Графики коэффициентов шума строились на основе расчета и компьютерного 

моделирования. Графики поведения входной точки компрессии от коэффициента 

усиления в канале компенсации строились на основе данных компьютерного 

моделирования. 

Оценку нелинейных искажений будем проводить в два этапа. На первом 

этапе с помощью метода «генератор искажений» [8] находим условия 

компенсации нелинейных искажений. На втором этапе проводим моделирование 

в пакете CADENCE, задав параметры схемы так, чтобы выполнялись условия 

компенсации.  Предполагая, что нелинейные искажения обусловлены 

нелинейным характером ВАХ активных элементов (VT1, VT2, VT3, VT4), в 

методе генераторов искажений нелинейные элементы представляются в виде 

последовательного соединения линейного усилителя и сумматора, на второй вход 

которого подается условный нелинейный сигнал ξ(t), имитирующий нелинейные 

искажения (рис.В.1). В Приложении Б приведена расшифровка ξ(t). 

Введем дополнительные условия: нелинейные элементы безынерционные; 

нелинейность обусловлена только генераторами искажений. Это представление 

позволяет нам рассчитать вклад каждого элемента в общую нелинейность 

отдельно и независимо друг от друга. 
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Рис. В.1 Схематичное представление активного прибора при 

использовании метода «генератора искажений» 

 

На рис. В.2,а представлена принципиальная электрическая схема МШУ с 

широкополосным согласованием по входу на КМОП – транзисторах. На рис. В.2,б 

показана ее упрощенная схема, используемая при аналитическом анализе. На рис. 

В.2,в представлен граф проводимости схемы рис.В2,б. 

  

а б 

 
в 

Рис. В.2 Схема МШУ с широкополосным согласованием по входу (а), ее 

упрощенный вариант (б) и ее граф проводимости (в) 
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На рис.В.2,в введены следующие обозначения: g1 — проводимость 

источника сигнала, g2 — проводимость резистора обратной связи. При 

построении полагалось, что входные сопротивления усилителя и затвора 

транзистора VT1 велики и ими можно пренебречь при расчете. Преобразовав граф 

проводимостей в сигнальный, получим выражение коэффициента передачи 

генератора искажений ξVT1(t) на выход. Приравнивая выражение к нулю, 

получаем условие частичной компенсации нелинейных искажений транзистора 

VT1: 

A=KИ.П (1 +
𝑔1

𝑔2
) =KИ.П (1 +

𝑅2

𝑅1
);  где  A=

𝑆03

(𝑔Н+S04)
 и 𝐾И.П =

𝑆04

(𝑔Н+S04)
. 

На рис. В.4,г представлен график зависимости точки компрессии от 

параметра А. Он получен путем моделирования схемы на рис. В.2,а, и из него 

следует, что в окрестности точки выполнения условия частичной компенсации 

наблюдается скачок линейности.  

Для расчета коэффициента шума вначале необходимо рассчитать 

коэффициент передачи от каждого источника шума на выход. Представим шумы 

транзистора VT1 эквивалентным источником шумового тока, который 

характеризуется средним квадратом мощности шумового тока √𝑖ш
2(𝑡) и включим 

его в граф проводимостей (ГП) на рис. В.3,а. После преобразуем ГП в сигнальный 

граф, согласно правилам [8], на рис. В.3,б. 

 
 

а б 

Рис. В.3 Граф проводимости (а) и сигнальный граф (б) схемы на рис. В.2 
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На рис.В3,а введены обозначения: g1 — проводимость источника сигналов 

R1; g2 — проводимость резистора R2; g3 — проводимость резистора R3;                 

gН — проводимость нагрузки RН; S01 — крутизна в рабочей точке транзистора 

VT1; S02 – крутизна в рабочей точке транзистора VT2; S03 – крутизна в рабочей 

точке транзистора VT3; S04 – крутизна в рабочей точке транзистора VT4. 

Оценим парциальные вклады источников шумов в общий коэффициент 

шума при изменении коэффициента усиления усилителя на транзисторах VT3-

VT4: A=S03/(S04+gH) (фактически изменяем S03); подобный подход позволяет 

влиять на условия компенсации, не изменяя входное сопротивление устройства, 

т.е. не изменять согласование. Необходимо задаться параметрами схемы рис. 

В.1,а. Пусть у нас согласование по мощности на входе и выходе схемы gH = S04 и 

gвх = g1. Также пусть крутизна транзистора VT4 равна крутизне транзистора VT2. 

Величина крутизны транзистора VT1 определяется исходя из необходимого 

входного сопротивления g1 = g2(S02/S01) и условия самокомпенсации его 

нелинейных искажений при определенном значении А. Параметры схемы 

выбраны таким образом, чтобы условие компенсации соблюдалось при А = 4,2 дБ. 

Номиналы элементов при этом: R2 = 440 Ом, R3 = 5 кОм, ток через транзисторы 

VT1 и VT2 — 3,26 мА, ток через транзистор VT4 — 1.2 мА. При моделировании 

емкости С1, С2, С3 (рис. В.2,а) задавались равными 10пФ. 

 На рис. В.4,б представлен график зависимости порционных вкладов шумов 

элементов схемы рис.В.4,а от коэффициента А. Из графика следует, что 

минимальный вклад шумов элементов VT1, VT2 приходится на 4,2 дБ, где 

выполняются условия компенсации. При выполнении условия компенсации 

основными источниками шума на выходе схемы будут шумы элементов VT3, VT4 

и R2. 

В табл. В.1 представлены выражения слагаемых коэффициента шума схемы 

для каждого элемента и условие самокомпенсации нелинейных искажений 

транзистора VT1. Выражение коэффициента шума будет в виде 

КШ = 1 + Кэл−нт1+Кэл−нт2 + ⋯ +Кэл−нтN .                (В.1) 
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где КШ – коэффициент шума схем, Кэл-нтN – слагаемые коэффициента шума, 

представленные в табл. В.1. 

 

 

 

а б 

  

в г 

Рис. В.4 Результаты анализа схемы МШУ № 1: а – приведенная 

принципиальная электрическая схема МШУ; б – парциальные вклады 

источников шума каждого элемента в общий шум; в – графики коэффициента 

шума; г – график зависимости точки компрессии по входу от параметра А 
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Таблица В.1 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений транзистора VT1 и слагаемые 

коэффициента шума схемы МШУ на рис.В.4,а 

Элемент Слагаемое обобщенного коэффициента шума Условие самокомпенсации  

КVT1 
[

𝐾И.П(𝑔1+g2) − Ag2

𝐾И.П(𝑔2 − 𝑆01 − 𝑆02) − 𝐴(𝑔2+g3)
]

2
γS01

𝑔1
 A=KИ.П (1 +

𝑅2

𝑅1
); 

 

A=
𝑆03

(𝑔Н+S04)
; 

 

𝐾И.П =
𝑆04

(𝑔Н+S04)
 

 

 

КVT2 
[

𝐾И.П(𝑔1+g2) − Ag2

𝐾И.П(𝑔2 − 𝑆01 − 𝑆02) − 𝐴(𝑔2+g3)
]

2
γS02

𝑔1
 

КVT3 
[

(𝑔1+g2)(𝑔2+g3) − 𝑔2(𝑔2 − 𝑆01 − 𝑆02)

(𝑔𝐻+S04)𝐾И.П(𝑔2 − 𝑆01 − 𝑆02) − 𝐴(𝑔2+g3)
]

2
γS03

𝑔1
 

КVT4 
[

(𝑔1+g2)(𝑔2+g3) − 𝑔2(𝑔2 − 𝑆01 − 𝑆02)

(𝑔𝐻+S04)𝐾И.П(𝑔2 − 𝑆01 − 𝑆02) − 𝐴(𝑔2+g3)
]

2
γS04

𝑔1
 

КR2 
[

𝐾И.П(𝑔1+S01+S02)+Ag2

𝐾И.П(𝑔2 − 𝑆01 − 𝑆02) − 𝐴(𝑔2+g3)
]

2
𝑔2

𝑔1
 

КR3 
[

𝐾И.П(𝑔1+g2) − Ag2

𝐾И.П(𝑔2 − 𝑆01 − 𝑆02) − 𝐴(𝑔2+g3)
]

2
𝑔3

𝑔1
 

Примечания: g1, g2, g3, gН — проводимость резисторов R1, R2, R3, RН соответственно; S01, S02, 

S03, S04 — крутизны в рабочих точках транзисторов VT1, VT2, VT3, VT4 

 

 

Расчет и моделирование проводились параллельно.  

1. Все выражения слагаемых коэффициента шума и выражения для 

расчета крутизны транзисторов были введены в пакете MS Office Exel. 

2. В пакете CADENCE введена схема, повторяющая схему на рис.В.2,а. 

3. При моделировании с помощью множителя М менялись площадь 

транзистора VT3 (множитель М характеризует количество параллельно 

включенных транзисторов) и ток источника Idc2 (рис. В.2,а).  

4. Полученные при моделировании токи, протекающие через 

транзисторы VT3 и VT4, подставлялись в выражения для расчета их крутизны. 
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5. На основе рассчитанных данных о крутизне транзисторов 

рассчитывались слагаемые коэффициента шума, коэффициент шума по формуле 

(В.1), параметр А и заносились в таблицу. 

6. Полученные при моделировании коэффициент шума, точка 

компрессии, коэффициент усиления по напряжению и частота, где входной КСВН 

равен 2, также заносились в итоговую таблицу. 

7. На основе итоговой таблицы в пакете MS Office Exel строились 

графики. 

 

В.2 Промежуточные результаты анализа МШУ с широкополосным 

согласованием по входу на МОП – транзисторах 

В табл. В.2 представлены номиналы элементов, токи в рабочих точках 

транзисторов и выражения параметра «А» для схем МШУ с широкополосным 

согласованием по входу на МОП – транзисторах.  На рис. В.5 представлены 

приведенные электрические схемы МШУ №1 – 4 (рис. 2.1,а, разд. 2), 

используемые при получении выражений коэффициентов шума. 

В табл. В.3 – В.5 представлены выражения слагаемых коэффициентов шума 

схем МШУ № 2 – 4 и условие самокомпенсации нелинейных искажений 

транзисторов VT1 в них соответственно. 
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Таблица В.2 

Номиналы элементов в схемах МШУ с широкополосным согласованием по 

входу на МОП транзисторах 

Схема 

МШУ  

Номиналы элементов Параметр «А» 

№1 R2 = 440 Ом; R3 = 5 кОм; С1 = С2 = С3 = 10пФ; ток через 

транзисторы VT1 и VT2 — 3,26 мА, ток через транзистор 

VT4 — 1,2 мА 

A=S03/(S04+gH) 

№2 R2 = 370 Ом; R3 = R4 = 120 Ом; ток через транзистор VT1 

— 2,2 мА 

A=S02/g4 

№3 R2 = 120 Ом; R3 = 50 Ом; С1 = 10 пФ; С2 = 40 пФ; ток 

через транзистор VT1 — 2,2 мА, ток через транзистор 

VT3 — 2,2 мА 

A=S03/g3 

№4 R2 = 370 Ом; R3 = 5 кОм; С1 = С2 = 10 пФ;  

ток через транзистор VT1 — 2,2 мА 

A=S01/S02 
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а б 

 
 

в г 

Рис. В.5 Приведенные электрические схемы МШУ с широкополосным 

согласованием по входу на МОП – транзисторах: а — схема № 1; б — схема 

№ 2; в — схема № 3; г — схема № 4 
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Таблица В.3 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений транзистора VT1 и слагаемые 

коэффициента шума схемы МШУ № 2 

Элемент Слагаемое обобщенного коэффициента шума  Условие самокомпенсации  

КVT1 
[
𝑆02𝑔3 − 𝑔4(𝑔1+g2)

𝑆01𝑔4+S02𝑔3
]

2
γS01

𝑔1
 

𝑆02 =
𝑔4

𝑔3

(𝑔1+g2) 

 

 
КVT2 

[
𝑔3(𝑔1+g2+S01)

𝑆01𝑔4+S02𝑔3
]

2
γS02

𝑔1
 

КR2 𝑔2

𝑔1
 

КR3 
[
𝑔4(𝑔1+g2+S01)

𝑆01𝑔4+S02𝑔3
]

2
𝑔3

𝑔1
 

КR4 
[
𝑔3(𝑔1+g2+S01)

𝑆01𝑔4+S02𝑔3
]

2
𝑔4

𝑔1
 

Примечание: выходной сигнал снимается дифференциально на резисторах R3, R4 (см. рис. 

2.1,а, разд. 2); g1, g2, g3, g4 — проводимость резисторов R1, R2, R3, R4 соответственно; S01, 

S02 — крутизны в рабочих точках транзисторов VT1, VT2 
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Таблица В.4 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений транзистора VT1 и слагаемые 

коэффициента шума схемы МШУ № 3 

Элемент Слагаемое обобщенного коэффициента шума  Условие самокомпенсации  

КVT1 
[
𝑆03𝑔2 − 𝑆02𝑔1

𝑆01𝑆02+S03𝑔2
]

2 γS01

𝑔1
 

𝑆03

𝑆02
=

𝑔1

𝑔2
 

 

 
КVT2 

[
𝑔2(𝑔1+S01)

𝑆01𝑆02+S03𝑔2
]

2
γS02

𝑔1
 

КVT3 
[

𝑔2(𝑔1+S01)

𝑆01𝑆02+S03𝑔2
]

2
γS03

𝑔1
 

КR2 
[

𝑆02(𝑔1+S01)

𝑆01𝑆02+S03𝑔2
]

2
𝑔2

𝑔1
 

КR3 
[

𝑔2(𝑔1+S01)

𝑆01𝑆02+S03𝑔2
]

2
𝑔3

𝑔1
 

Примечания: g1, g2, g3 — проводимость резисторов R1, R2, R3 соответственно;     S01, S02, 

S03 — крутизны в рабочих точках транзисторов VT1, VT2, VT3 

 

Таблица В.5 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений транзистора VT1 и слагаемые 

коэффициента шума схемы МШУ № 4 

Элемент Слагаемое обобщенного коэффициента шума  Условие самокомпенсации  

КVT1 
[
𝑆02 − (𝑔1+g2+g3)

𝑆01+S02
]

2
γS01

𝑔1
 

𝑆02=g1+g2+g3 

 

 
КVT2 

[
𝑔вх

𝑆01+S02
]

2 γS02

𝑔1
; 𝑔вх=g1+g2+g3+S01 

КR2 𝑔2

𝑔1
 

КR3 𝑔3

𝑔1
 

Примечания: g1, g2, g3, gН — проводимость резисторов R1, R2, R3, RН соответственно; S01, 

S02 — крутизны в рабочих точках транзисторов VT1, VT2 
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В.3 Промежуточные результаты анализа МШУ с широкополосным 

согласованием по входу на биполярных транзисторах 

На рис. В.6 представлены приведенные электрические схемы МШУ на 

биполярных транзисторах, использованные для получения выражений 

коэффициентов шума.  

 

 

а б 

 

в 

Рис. В.6 Приведенные электрические схемы МШУ с широкополосным 

согласованием по входу на биполярных транзисторах: а — схема № 5; б — 

схема № 6; в — схема № 7 
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В табл. В.6 представлены номиналы элементов, токи в рабочих точках 

транзисторов и выражения параметра «А» для схем МШУ с широкополосным 

согласованием по входу на биполярных транзисторах.  В табл. В.7 – В.9 

приведены выражения слагаемых коэффициентов шума схем МШУ № 5 – 7 и 

условие самокомпенсации нелинейных искажений транзисторов VT1 в них 

соответственно. 

Таблица В.6 

Номиналы элементов в схемах МШУ с широкополосным согласованием по 

входу на биполярных транзисторах 

Схема 

МШУ  

Номиналы элементов Параметр 

«А» 

№5 R2 = 440 Ом; R3 = 150 Ом; R4 = 5 кОм; RH = 50 Ом. При 

моделировании емкости С1 и С2 (см.рис. 2.6,а) задавались 

равными 10пФ, ток через транзисторы VT1 — 3,1 мА; VT3 

— 400 мкА (рис. В.10,а) 

A=S02/(S03 +gH) 

№6 R2 = 370 Ом; R3 = 35 Ом; R5 = R6 = 120 Ом; номинальный 

ток через транзистор VT1 — 2,6 мА 

A=
𝑆02𝑔4

𝑔6(𝑆02+g4)
 

№7 R2 = 370 Ом; R3 = 35 Ом; R5 = 45 Ом; R6 = 50 Ом; 

С1 = 10 пФ; С2 = 40 пФ; номинальный ток через 

транзистор VT1 — 2,6 мА; VT3 — 550 мкА 

A=
𝑆02𝑔4

𝑔6(𝑆02+g4)
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Таблица В.7 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений транзистора VT1 и слагаемые 

коэффициента шума схемы МШУ № 5 

Элемент Слагаемые общего коэффициента шума  Условие 

самокомпенсации 

VT1 
[

𝑆03(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔Э1 + 𝑔Э2) − 𝑆02𝑔2

𝑆03(𝑆01 − 𝑔2) + 𝑆02(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3)
]

2

(
𝑟Б1𝑆01

2

𝑔1
) 

𝑆02

𝑆03
=

= 1 +
(𝑔1 + 𝑔Э1 + 𝑔Э2)

𝑔2
 

 

 

VT2 
[
(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔Э1 + 𝑔Э2)(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3) − 𝑔2(𝑔2 − 𝑆01)

𝑆03(𝑆01 − 𝑔2) + 𝑆02(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3)
]

2

(
𝑟Б2𝑆02

2

𝑔1
) 

VT3 
[
(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔Э1 + 𝑔Э2)(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3) − 𝑔2(𝑔2 − 𝑆01)

𝑆03(𝑆01 − 𝑔2) + 𝑆02(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3)
]

2

(
𝑟Б3𝑆03

2

𝑔1
) 

R2 
[
𝑆03(𝑔1 + 𝑔Э1 + 𝑔Э2) + 𝑆02(𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3) + 𝑆01𝑆03

𝑆03(𝑆01 − 𝑔2) + 𝑆02(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3)
]

2
𝑔2

𝑔1
 

R3 
[

𝑆03(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔Э1 + 𝑔Э2) − 𝑆02𝑔2

𝑆03(𝑆01 − 𝑔2) + 𝑆02(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3)
]

2
𝑔3

𝑔1
 

R4 
[

𝑆03(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔Э1 + 𝑔Э2) − 𝑆02𝑔2

𝑆03(𝑆01 − 𝑔2) + 𝑆02(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3)
]

2
𝑔4

𝑔1
 

RH 
[
(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔Э1 + 𝑔Э2)(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3) − 𝑔2(𝑔2 − 𝑆01)

𝑆03(𝑆01 − 𝑔2) + 𝑆02(𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔4 + 𝑔Э3)
]

2
𝑔𝐻

𝑔1
 

Примечания: g1, g2, g3, g4, gH — проводимости резисторов R1, R2, R3, R4, RH соответственно; 

S01, S02, S03 — крутизны в рабочих точках транзисторов VT1, VT2, VT3 соответственно; gЭ1, 

gЭ2, gЭ3 — входные проводимости со стороны базы транзисторов VT1, VT2, VT3; m — 

константа, зависящая от технологии, для SiGe равна 1 
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Таблица В.8 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений транзистора VT1 и слагаемые 

коэффициента шума схемы МШУ № 6 

Элемент Слагаемые общего коэффициента шума Условие 

самокомпенсации 

VT1 
[
𝑔3𝑔6(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔4 + 𝑆02) − 𝑆02𝑔3𝑔4𝑔5

𝑆01𝑔3𝑔6(𝑔4 + 𝑆02) + 𝑆02𝑔4𝑔5(𝑔3 + 𝑆01)
]

2

(
𝑟Б1𝑆01

2

𝑔1
) 

𝑔4

𝑆02
=

=
𝑔4𝑔5

𝑔6(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)
− 1 

 

 

 

 

VT2 
[

𝑔4𝑔5(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔3 + 𝑆01)

𝑆01𝑔3𝑔6(𝑔4 + 𝑆02) + 𝑆02𝑔4𝑔5(𝑔3 + 𝑆01)
]

2

(
𝑟Б2𝑆02

2

𝑔1
) 

VT3 0 

R2 𝑔2

𝑔1
 

R3 
[
𝑆01𝑔6(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔Э2)(𝑔4 + 𝑆02) − 𝑆01𝑆02𝑔4𝑔5

𝑆01𝑔3𝑔6(𝑔4 + 𝑆02) + 𝑆02𝑔4𝑔5(𝑔3 + 𝑆01)
]

2
𝑔3

𝑔1
 

R4 
[

𝑆02𝑔5(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔3 + 𝑆01)

𝑆01𝑔3𝑔6(𝑔4 + 𝑆02) + 𝑆02𝑔4𝑔5(𝑔3 + 𝑆01)
]

2
𝑔4

𝑔1
 

R5 
[
𝑔6(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔4 + 𝑆02)

𝑆01𝑔3𝑔6(𝑔4 + 𝑆02) + 𝑆02𝑔4𝑔5(𝑔3 + 𝑆01)
]

2
𝑔5

𝑔1
 

R6 
[
𝑔5(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔4 + 𝑆02)

𝑆01𝑔3𝑔6(𝑔4 + 𝑆02) + 𝑆02𝑔4𝑔5(𝑔3 + 𝑆01)
]

2
𝑔6

𝑔1
 

Примечания: g1, g2, g3, g4, g5, g6 — проводимости резисторов R1, R2, R3, R4, R5, R6 

соответственно; S01, S02, S03 — крутизны в рабочих точках транзисторов VT1, VT2, VT3 

соответственно; gЭ1, gЭ2, gЭ3 — входные проводимости со стороны базы транзисторов 

VT1, VT2, VT3; m — константа, зависящая от технологии, для SiGe равна 1 
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Таблица В.9 

Условие самокомпенсации нелинейных искажений транзистора VT1 и 

слагаемые коэффициента шума схемы МШУ  № 7 

Элемент Слагаемое общего коэффициента шума  Условие 

самокомпенсации 

VT1 
[
𝑆02𝑔3𝑔4(𝑔5 + 𝑔Э3) − 𝑆03𝑔3(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔4 + 𝑆02)

𝑆02𝑔4(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔5 + 𝑔Э3) + 𝑆01𝑆03𝑔3(𝑔4 + 𝑆02)
]

2

(
𝑟Б1𝑆01

2

𝑔1

) 
𝑆02

𝑆03
=

(𝑔4 + 𝑆02)

(𝑔5 + 𝑔Э3)
×

×
(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)

𝑔4

 

 

 

 

VT2 
[

𝑔4(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔5 + 𝑔Э3)

𝑆02𝑔4(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔5 + 𝑔Э3) + 𝑆01𝑆03𝑔3(𝑔4 + 𝑆02)
]

2

(
𝑟Б2𝑆02

2

𝑔1
) 

VT3 
[
(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔4 + 𝑆02)(𝑔5 + 𝑔Э3)

𝑆02𝑔4(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔5 + 𝑔Э3) + 𝑆01𝑆03𝑔3(𝑔4 + 𝑆02)
]

2

(
𝑟Б3𝑆03

2

𝑔1
) 

R2 𝑔2

𝑔1
 

R3 
[
𝑆01𝑆02𝑔4(𝑔5 + 𝑔Э3) − 𝑆01𝑆03(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔Э2)(𝑔4 + 𝑆02)

𝑆02𝑔4(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔5 + 𝑔Э3) + 𝑆01𝑆03𝑔3(𝑔4 + 𝑆02)
]

2
𝑔3

𝑔1
 

R4 
[

𝑆02(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔5 + 𝑔Э3)

𝑆02𝑔4(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔5 + 𝑔Э3) + 𝑆01𝑆03𝑔3(𝑔4 + 𝑆02)
]

2
𝑔4

𝑔1
 

R5 
[

𝑆03(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔4 + 𝑆02)

𝑆02𝑔4(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔5 + 𝑔Э3) + 𝑆01𝑆03𝑔3(𝑔4 + 𝑆02)
]

2
𝑔5

𝑔1
 

R6 
[
(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3 + 𝑔Э2)(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔4 + 𝑆02)(𝑔5 + 𝑔Э3)

𝑆02𝑔4(𝑔3 + 𝑆01)(𝑔5 + 𝑔Э3) + 𝑆01𝑆03𝑔3(𝑔4 + 𝑆02)
]

2
𝑔6

𝑔1
 

Примечания: g1, g2, g3, g4, g5, g6 — проводимости резисторов R1, R2, R3, R4, R5, R6 

соответственно; S01, S02, S03 — крутизны в рабочих точках транзисторов VT1, VT2, VT3 

соответственно; gЭ1, gЭ2, gЭ3 — входные проводимости со стороны базы транзисторов VT1, 

VT2, VT3; m — константа, зависящая от технологии, для SiGe равна 1 
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В.4 Анализ дифференциального каскада 

Проведем анализ дифференциального каскада на рис. В.7 с линеаризацией 

ООС в виде резисторов R3 и R4.  

 

 

 

 

 

Рис. В.7 Схема дифференциального каскада 

Получим выражение проходной ВАХ дифференциального каскада, схема 

которого изображена на рис. В.7. Пусть сопротивления ООС будут равными 

R3 = R4 = RЭ. Введем следующие обозначения:  

– дифференциальное входное напряжение 𝑉𝑖 = 2𝑈вх;  

– аппроксимация проходной ВАХ БТ 𝐼𝐾=IK0exp (
𝑈БЭ−𝐼0K𝑟Б 𝛽⁄

𝑈0
). 

В этом выражении UБЭ – напряжение между базой и эмиттером транзистора; 

IK0 – обратный ток коллекторного перехода; rБ – объемное сопротивление базы;     

β — коэффициент усиления тока базы в схеме с ОЭ; U0 = mφT; φT = kT/q – 

температурный потенциал; m – поправочный коэффициент, его значение лежит в 

пределах 1–1,3. Коллекторный ток через транзистор VT3 (рис. В.7) можно 

представить как сумму постоянного коллекторного тока транзистора в рабочей 

точке (I0K) и приращения тока (ΔiK3): 

𝑖K3=I0K + 𝛥𝑖K3. 
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Напряжение между точками В1 и А равно (рис. В.7) 

𝑈𝐵1𝐴 = 𝑈𝐵1𝐴ПОСТ
+ 𝑈𝐵1𝐴ПЕРЕМ

= 𝑈БЭ3пост
+ 𝐼0𝐾 𝑟Б 𝛽⁄ + 𝐼0𝐾𝑅Э + 𝑈БЭ3перем

+ 𝛥𝑖𝐾3
𝑟Б

𝛽
+ 𝛥𝑖𝐾3𝑅Э. 

Ток через транзистор VT4 можно выразить как 

𝑖𝐾4 = 𝐼0𝐾 + 𝛥𝑖𝐾4 = 𝐼𝐾0𝑒𝑥𝑝 [(𝑈𝐵2𝐴пост
+ 𝑈𝐵2𝐴перем

− 𝐼0𝐾 𝑟𝑏 𝛽⁄ − 𝐼0𝐾𝑅Э − 𝛥𝑖𝐾4 𝑟𝑏 𝛽⁄ − 𝛥𝑖𝐾4𝑅Э) 𝑈0⁄ ] 

Это выражение можно упростить, введя некоторые обозначения: 

𝑖𝐾4 = 𝐼0𝐾𝑒𝑥𝑝[𝑈𝐵2𝐴 − 𝛼𝑖4],  

 

где  𝑈𝐵2𝐴 = 𝑈𝐵2𝐴ПЕРЕМ
𝑈0⁄ ,𝑖4 = 𝛥 𝑖𝐾4 𝐼0𝐾⁄ , 

 

𝛼 =
𝑟Б

𝛽

𝐼0𝐾

𝑈0
+

𝑅Э𝐼0𝐾

𝑈0
= (

𝑟Б

𝛽
+ 𝑅Э)

𝐼0𝐾

𝑈0
≈

𝑅Э𝐼0

2𝑈0
. 

Перепишем выражение проходной ВАХ, используя нормированные 

значения токов: 

𝑖4 + 1 = 𝑒𝑥𝑝(𝑈𝐵2𝐴 − 𝛼𝑖4);   𝑖3 + 1 = 𝑒𝑥𝑝(𝑈𝐵1𝐴 − 𝛼𝑖3). 

Преобразуем последние выражения: 

𝑙𝑛(𝑖3 + 1) = 𝑈𝐵1𝐴 − 𝛼𝑖3;  𝑙𝑛(𝑖4 + 1) = 𝑈𝐵2𝐴 − 𝛼𝑖4. 

Тогда 

𝑖3 =
[𝑈𝐵1𝐴−𝑙𝑛(1+𝑖3)]

𝛼
;  −𝑖4 =

[𝑙𝑛(1+𝑖4)−𝑈𝐵2𝐴]

𝛼
. 

Сложив токи, получим 

𝑖3 − 𝑖4 = [𝑈𝐵1𝐴 − 𝑈𝐵2𝐴 − 𝑙𝑛(1 + 𝑖3) + 𝑙𝑛(1 + 𝑖4)] 𝛼⁄ . 

При переходе к нормированным значениям напряжений будет 

𝑈вх1 − 𝑈вх2 = 𝑈𝐵1𝐴 − 𝑈𝐵2𝐴 = 𝑉𝑖 = 2𝑈вх1;       𝑉𝑖 = 𝑉𝑖 𝑈0⁄ ;     𝑖3 = −𝑖4 , 

 

тогда: 

2𝑖3 = [𝑉𝑖 − 𝑙𝑛(1 + 𝑖3) + 𝑙𝑛(1 + 𝑖4)] 𝛼⁄   

или 

𝑖3 = [
𝑉𝑖

2
−

1

2
𝑙𝑛

(1+𝑖3)

(1+𝑖4)
] 𝛼⁄ . 

Последнее выражение можно переписать следующим образом: 

𝛼𝑖3 + 𝑎𝑟𝑡ℎ𝑖3 =
𝑉𝑖

2
= 𝑈вх. 

Для функции arth𝑖3 существует разложение в степенной ряд: 



 

 

37 

 

𝑎𝑟𝑡ℎ𝑖3 = 𝑖3 +
𝑖3

3

3
+

𝑖3
5

5
+

𝑖3
7

7
+ ⋯                          (для |𝑖3| < 1) 

Ограничившись двумя первыми членами разложения, получаем 

𝑖3 +
𝑖3

3

3(1+𝛼)
=

𝑉𝑖

2(1+𝛼)
=

𝑈вх

(1+𝛼)
. 

Воспользуемся понятием обращенного ряда. Если имеется ряд 

y = x+cx2+dx3, то обращенным является ряд x = y − cy2 + (2𝑐2 − 𝑑)𝑦3. В нашем 

случае 𝑖3 → x, y → 
𝑉𝑖

2(1+𝛼)
, кроме того, с = 0 и d = 

1

3(1+𝛼)
. На основании этих 

рассуждений запишем 

𝑖3 =
𝑉𝑖

2(1+𝛼)
−

1

3(1+𝛼)4

𝑉𝑖
3

8
. 

Сделаем переход от нормированных значений к приращениям и 

окончательно получаем выражения для токов: 

𝛥𝑖𝐾3 =
𝑉𝑖𝐼0

4𝑈0(1+
𝑅Э𝐼0
2𝑈0

)
−

𝐼0

6(1+
𝑅Э𝐼0
2𝑈0

)
4

𝑉𝑖
3

8𝑈0
3 ;                     (2.2) 

 

При  𝑖3̄ = −𝑖4̄  → 𝛥𝑖𝐾4 = −
𝑉𝑖𝐼0

4𝑈0(1+
𝑅Э𝐼0
2𝑈0

)
+

𝐼0

6(1+
𝑅Э𝐼0
2𝑈0

)
4

𝑉𝑖
3

8𝑈0
3 .             (2.3) 
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ПРИЛОЖЕНИЕ Г Пример анализа шумовых свойств структурной схемы 

На рис. Г.1,а представлена исследуемая структурная схема с обозначением 

узлов и ее сигнальный граф для расчета коэффициента шума (рис. Г.1,б).  

 

а 

 

б 

Рис. Г.1 Структурная схема со связью вперед (а) и ее сигнальный граф (б) 

 

На рис. Г.1,б введены обозначения: 𝑒шс
2 (𝑡) – среднеквадратичное значение 

шума источника сигналов;  𝑒ш1
2 (𝑡) – среднеквадратичное значение шума базового 

усилителя; 𝑒ш2
2 (𝑡)  – среднеквадратичное значение шума сумматора_1; 𝑒ш3

2 (𝑡) – 

среднеквадратичное значение шума аттенюатора β; 𝑒ш4
2 (𝑡) – среднеквадратичное 
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значение шума сумматора_2; 𝑒ш5
2 (𝑡) – среднеквадратичное значение шума 

усилителя ошибки. 

Перейдем от спектральных плотностей шума к эффективным значениям  

шумовых тока и ЭДС: 

𝐼ш.эфф
2 = 𝑖ш2(𝑡) = ∫(𝑇(𝑓))

2
∗ (𝐼ш(𝑓))

2
df ; 

 

𝐸ш.эфф
2 = 𝑒ш2(𝑡) = ∫(𝑇(𝑓))

2
∗ (𝐸ш(𝑓))

2
df. 

Здесь T(f) — комплексный коэффициент передачи; 𝑖ш
2(𝑡) – 

среднеквадратичное значение шумового тока на выходе схемы; еш
2(𝑡) – 

среднеквадратичное значение шумового напряжения на выходе схемы. Тогда 

коэффициент шума будет равен 

Кш =
𝑖ш

2(𝑡)

𝑖ш.Г
2(𝑡)

=
𝑒ш

2(𝑡)

𝑒ш.Г
2(𝑡)

. 

где 𝑖ш.Г
2(𝑡) и  еш.Г

2(𝑡) – среднеквадратичные значения шумового тока и шумового 

напряжения источника сигнала на выходе схемы. 

Эквивалентная шумовая модель элементов структурной схемы показана в 

Приложении Б (см. риc. Б.3), в ней используется только один источник шумового 

ЭДС (√𝑒ш
2 ). Методика расчета коэффициента шума следующая:  

– находим коэффициенты передачи источников шумового тока на выход; 

– находим интегралы от произведений квадратов модулей коэффициентов 

передачи и спектральной плотности мощности источников шумового ЭДС; 

– находим отношения дисперсий выходных источников шумового 

напряжения к дисперсии выходного шумового напряжения источника сигнала, 

сумма полученных отношений и есть искомый коэффициент шума. 

Описанная методика используется для получения коэффициента шума всех 

остальных схем. Например, коэффициент передачи шумов основного усилителя 

будет 

𝑇1(𝑓) = 𝐾0 ∗ 𝛽 ∗ 𝐾0 + 𝐾0. 
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При выполнении условий компенсации (𝛽 = −
1

𝐾0
) коэффициент передачи 

шумов основного усилителя на выход будет минимальным. 

Оценить парциальные вклады каждого источника шума в общую мощность 

шума на выходе на данном этапе невозможно, поскольку неизвестны значения 

спектральных плотностей мощности шумовых ЭДС. Возможна только 

качественная оценка.   

 

ПРИЛОЖЕНИЕ Д Принципиальные электрические схемы реализованных 

структурных схем усилителей 

 

Д.1 Схемы усилителей на основе базового элемента № 1 

На рис. Д.1.2 – Д.1.4 представлены принципиальные электрические схемы 

усилителей, реализующих структурные схемы на рис. 3.1 (см. разд. 3) на основе  

базового элемента № 1 (разд. 2, рис. 2.10,а). Схемы нарисованы в схемном 

редакторе пакета сквозного проектирования фирмы CADENCE.  



 

Рис. Д.1.1 Принципиальная электрическая схема блока “lna_vol_3_osnova”: базовый элемент № 1 
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Рис. Д.1.2 Принципиальная электрическая схема усилителя № 111 

 

 



 

 

43 

 

 

Рис. Д.1.3 Принципиальная электрическая схема усилителя № 121 
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Рис. Д.1.4 Принципиальная электрическая схема усилителя № 131 

 

 



 

Д.2 Схемы усилителей на основе базового элемента № 2 

На рис. Д.2.2 – Д.2.4 представлены принципиальные электрические схемы 

усилителей, реализующих структурные схемы на рис.3.1 (см. разд. 3) на основе 

базового элемента №2 (см. разд. 2, рис. 2.10,б). 

 

Рис. Д.2.1 Принципиальная электрическая схема блока “lna_vol_3_osnova3”: 

базового элемента № 2 



 

Рис. Д.2.2 Принципиальная электрическая схема усилителя № 211 
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Рис. Д.2.3 Принципиальная электрическая схема усилителя № 221 
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Рис. Д.2.4 Принципиальная электрическая схема усилителя № 231 

 

 

 

 

 



Д.3 Схемы усилителей на основе простейших каскадов 

На рис. Д.3.1 — Д.3.4 представлены реализованные структурные схемы в 

виде упрощенных электрических схем, в базисе биполярных и МОП – 

транзисторов. В дифференциальных схемах нумерация элементов выбиралась 

исходя из наглядности представления каналов передачи полезного сигнала и 

компенсации: элементы VT3, VT4, R3, R4 образуют основной каскад, который 

нужно линеаризовать; VT5, VT6, R5, R6 образуют вспомогательный усилитель в 

структурных схемах с взаимокомпенсацией. Для недифференциальных схем 

основной БЭ включал в свой состав транзистор VT1. Этот принцип нумерации 

использовался во всех схемах, являющихся реализацией структурных схем, если 

это не оговорено особо. Табл. Д.3.1 — Д.3.4 содержат выражения условий 

компенсации для реализованных схем.  

В схемах на рис. Д.3.1 используются следующие электрические 

эквиваленты: 

а – базовый элемент рис. 2.17,а (VT1, R1), первый сумматор рис. 2.14,а (VT2, 

VT3, R2, R3), усилитель ошибки (на элементах VT3, R3, R4.1, R4.2), второй 

сумматор рис. 2.15,в (R4.1, R4.2);  

б – базовый элемент рис. 2.17,а (VT1, R1), первый сумматор рис. 2.14,а (VT2, 

VT3, R2, R3), усилитель ошибки (на элементах VT2, R2, R4.2), второй сумматор 

рис. 2.15,а (R4.1, R4.2);  

в — базовый элемент построен по схеме ОК–ОБ (VT3, VT4, R3, R4), первый 

сумматор рис. 2.16,б (VT1, R1), усилитель ошибки (на элементах VT1, R1, R4.1), 

второй сумматор рис. 2.15,в (R4.1, R4.2);  

г — базовый элемент на МОП – транзисторе (VT2, R2), первый сумматор 

рис. 2.16,б (VT1, R1), усилитель ошибки (на элементах VT1, R1, R4.1), второй 

сумматор рис. 2.15,а (R4.1, R4.2). 
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а б 

 

 

в г 

Рис. Д.3.1 Упрощенные электрические схемы усилителей, реализующие 

структурную схему усилителя №1: а – №311; б – №312; в — №313; г — №314 
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Таблица Д.3.1 

Условия компенсации нелинейных искажений в схемах на рис. Д.3.1 

№ 

п/п 
Обознач. 

схемы 

МШУ 

Выражения условий 

компенсации 

Токи и номиналы эл-тов при 

моделировании 

1 №311 𝑔1(𝑔2+𝑆02)

𝑔2𝑆02
=

(𝑔4.1+𝑔4.2)

𝑔4.2
; 

𝑔2 = 𝑔3; 𝑆02 = 𝑆03 

Ток через VT1 = 1,63мА, I1 = 3,26 мА, 

R1 = R2 = R3 = 36,3 Ом,  

R4.1 = 150 Ом, R4.2 = 63,3 Ом 

2 №312 𝑔4.2

𝑔4.1
=

𝑔2

𝑔1

𝑆02

(𝑔2+𝑆02)
; 

𝑔2 = 𝑔3; 𝑆02 = 𝑆03 

Ток через VT1 = 1,63 мА, I1 = 3,26 мА, 

R1 = R2 = R3 = 36,3 Ом,  

R4.1 = 150 Ом, R4.2 = 213 Ом 

3 №313 𝑔3 =
𝑔1𝑆01

(𝑔1+𝑆01)
; 𝑔3 =

𝑔ОС𝑆01

(𝑔ОС+𝑆01)
; 

𝑔3 = 𝑔4; 𝑆03 = 𝑆04 

𝑔ОС = 1 (𝑅1 + 𝑅ИСТ)⁄ , I1 = 1,63мА,  

I2 = 3,26 мА, R1 = 36,3 Ом,  

R2 = R3 = 53,46 Ом, RН = 150 Ом 

(расчет R3 по первой формуле) 

4 №314 𝑔4.2

𝑔4.1
=

𝑔2(𝑔1+𝑔ИСТ+𝑆01)

𝑆01(𝑔1+𝑔ИСТ)
; 

𝑔2 = 𝑔3; 𝑆02 = 𝑆03 

Ток через VT1 = 1,63 мА, I1 = 3,26 мА, 

R1 = 460 Ом, R2 = R3 = 36,3 Ом,  

R4.1 = 428,5 Ом, R4.2 = 150 Ом 

 

В схемах на рис. Д.3.2 используются следующие электрические 

эквиваленты: 

а – базовый элемент рис. 2.18,а (VT3, VT4, R3, R4), первый сумматор рис. 

2.14а (VT1, VT2, R1, R2; VT5, VT6, R5, R6), усилитель ошибки (на элементах VT1, 

VT2, R1, R2; VT5, VT6, R5, R6, RH), второй сумматор рис. 2.15,б (RH);  

б – базовый элемент рис. 2.18,а (VT3, VT4, R3, R4), первый сумматор рис. 

2.16,б (VT1, R1; VT2, R2), усилитель ошибки (на элементах VT1, R1, RH; VT2, R2, 

RH), второй сумматор рис. 2.15,б (RH);  

в — базовый элемент рис. 2.18,а (VT3, VT4, R3, R4), первый сумматор рис. 

2.16,б (VT1, R1; VT2, R2), усилитель ошибки (на элементах VT1, R1, R5.2, R6.1; 

VT2, R2, R5.1, R6.2), второй сумматор рис. 2.14,в (R5.1, R5.2, R6.1, R6.2);  

г — базовый элемент рис. 2.18,б (VT3, VT4, VT2, VT7, R3.1, R3.2, R4.1 

R4.2), первый сумматор рис. 2.16,а (VT1, VT2, R3.1; VT8, VT7, R4.1), усилитель 

ошибки (на элементах VT5, VT6, R5, R6, RH), второй сумматор рис. 2.14,б (VT3, 

VT4, R3.2, R4.2, VT5, R5, VT6, R6). 
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а б 

 

 

в г 

Рис. Д.3.2 Упрощенные электрические схемы дифференциальных усилителей, 

реализующие структурную схему усилителя № 1: а – №315Д; б – №316Д; в – 

№317Д; в – №318Д 

 

 

 



 

 

53 

 

Таблица Д.3.2 

Условия компенсации нелинейных искажений в схемах на рис. Д.3.2 

№ 

п/п 
Обознач. 

схемы 

МШУ 

Выражения условий 

компенсации 

Токи и номиналы эл-тов при 

моделировании 

1 №315Д 𝑔4 =
𝑔5𝑆05

𝑔5+𝑆05
; 

𝑔1 = 𝑔2 = 𝑔5 = 𝑔6; 

𝑆01 = 𝑆02 = 𝑆05 = 𝑆06 

I1 = I2= 3,26 мА,  

R1 = R2 = R5= R6 = 20,36 Ом,  

R3 = R4 = 36,3 Ом, RH = 150 Ом 

2 №316Д 𝑔4 =
𝑔2𝑆02

𝑔2+𝑆02
; 𝑔4 =

𝑔ОС𝑆02

𝑔ОС+𝑆02
 𝑔ОС = 1 (𝑅2 + 𝑅ИСТ)⁄ , I1 = 1,63 мА,  

I2 = 3,26 мА, R1 = R2 = 34,67 Ом,  

R3 = R4 = 50 Ом, RH = 150 Ом  

(расчет по первой формуле) 

3 №317Д (𝑔6.1 + 𝑔6.2)

𝑔6.2
=

𝑔4(𝑔ОС + 𝑆02)

𝑔ОС𝑆02
 

 

𝑔ОС = 1 (𝑅2 + 𝑅ИСТ)⁄ , I1 = 1,63 мА, 

 I2 = 3,26 мА,  

R1 = R2 = R3 = R4 =36,3 Ом,  

R5.1 = R6.1 = 150 Ом,  

R5.2 = R6.2 = 260 Ом 

4 №318Д 𝑔5𝑆05

(𝑔5+𝑆05)
=

𝑔3.1𝑆03

(𝑔3.1+𝑆03)
; 

𝑔3.1 = 𝑔3.2 = 𝑔4.1 = 𝑔4.2; 

𝑆02 = 𝑆03 = 𝑆04 = 𝑆07 

I2 = I3= 3,26 мА, I1 = 1,42 5мА,   

R3.1 = R3.2 = R4.1 = R4.2 = 36,3 Ом, 

RH = 150 Ом 

 

При выводе выражения условий компенсации нелинейных искажений для 

схем на рис.Д.3.2,б и Д.3.2,в не учитывалось прохождение нелинейных искажений 

через сопротивление источника сигнала на вход основного усилителя (базы 

транзисторов VT3, VT4). Основанием послужила оценка вклада по этому пути с 

помощью моделирования.  

В схеме №316Д и №317Д усилитель ошибки выполнен на элементах VT1, 

VT2, R1, R2, RH. Поскольку выражение коэффициента передачи нелинейных 

искажений БЭ на выход получаем с помощью сигнального графа, то будет учтено 

только сопротивление R2 (или R1). Таким образом, коэффициент усиления 

усилителя ошибки есть отношение сопротивления нагрузки и последовательного 

соединения сопротивления R2 и выходного сопротивления эмиттера транзистора 
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VT2. Однако фактически коэффициент передачи усилителя ошибки есть 

отношение сопротивления нагрузки и последовательного соединения трех 

сопротивлений: резистора R2, выходного сопротивления эмиттера транзистора 

VT2 и выходного сопротивления источника сигнала RИСТ. Для схемы №316Д 

приведены два выражения условий компенсации. Первое получено с учетом двух 

сопротивлений в эмиттере транзистора VT2. При выводе второго учитывались три 

сопротивления. По результатам моделирования достижение компенсации с 

помощью второго выражения приводит к увеличению линейности, но 

увеличивается коэффициент шума. Поэтому для схемы №316Д расчет номиналов 

осуществлялся с помощью первого выражения. Для схемы №317Д оказалось 

предпочтительнее использовать второе представление коэффициента передачи 

усилителя ошибки. 

В схемах на рис. Д.3.3 используются следующие электрические 

эквиваленты: 

а – базовый элемент рис. 2.18,а (VT3, VT4, R3, R4), вспомогательный 

усилитель БЭ_2 на элементах VT5, VT6, R5, R6, аттенюатор β2 выполнен на 

элементах R1.1, R1.2, R2.1, R2.2 (величина ослабления определяется 

отношениями токов, протекающих через резисторы и отношением 

сопротивлений), выходной сумматор рис. 2.15,в (R1.1, R1.2, R2.1, R2.2);  

б – базовый элемент рис. 2.18,б (VT1, VT2, VT3, VT4, R3.1, R3.2, R4.1, R4.2), 

вспомогательный усилитель БЭ_2 на элементах VT5, VT6, R5, R6, аттенюатор β2 

выполнен на элементах R1.1, R1.2, R2.1, R2.2, выходной сумматор рис. 2.15,в 

(R1.1, R1.2, R2.1, R2.2);  

в — базовый элемент рис. 2.17,в (VT1, R2), вспомогательный усилитель 

БЭ_2 на элементах VT2, VT3, аттенюатор β2 получается за счет разных 

коэффициентов передачи усилителей VT1, R2, R3 и VT2, VT3, R4, второй 

сумматор рис. 2.14,а (R3, R4);  

г — базовый элемент рис. 2.16,в (VT1, R2), вспомогательный усилитель 

БЭ_2 на элементах VT2, VT3, аттенюатор β2 получается за счет разных 
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коэффициентов передачи усилителей VT1, R2, R3 и VT2, VT3, R4, второй 

сумматор рис. 2.14,а (R3, R4). 

 

 

а б 

 
 

в г 

Рис. Д.3.3 Упрощенные электрические схемы однополярных и 

дифференциальных усилителей, реализующие структурную схему усилителя 

№2: а – №321Д; б – №322Д; в – №323; г — №324 
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Таблица Д.3.3 

Условия компенсации нелинейных искажений в схемах на рис. Д.3.3 

№ 

п/п 
Обознач. 

схемы 

МШУ 

Выражения условий компенсации Токи и номиналы эл-тов 

при моделировании 

1 №321Д (𝑔1.1+𝑔1.2)

𝑔1.2
= 1 +

𝑆03

𝑔3
−

𝑆03
2

𝑔3(𝑔3+𝑆03)
; 

𝑔3 = 𝑔4 = 𝑔5 = 𝑔6; 

𝑆03 = 𝑆04 = 𝑆05 = 𝑆06 

I1 = I2= 3,26 мА,  

R3 = R4 = R5 = R6 = 36,3 Ом, 

R1.1 = R2.1 = 45 Ом,  

R1.2 = R2.2 = 105 Ом 

2 №322Д 𝑔1.2

(𝑔1.1+𝑔1.2)
=

𝑔3.2

𝑆03
; 

𝑔3.1 = 𝑔3.2 = 𝑔4.1 = 𝑔4.2 = 𝑔5 = 𝑔6; 

𝑆01 = 𝑆02 = 𝑆03 = 𝑆04 = 𝑆05 = 𝑆06 

I1 = I2 = 3,26 мА,  

R3.1 = R3.2 = R4.1 =  

= R4.2 = 36,3 Ом,  

R1.1 = R2.1 = 63 Ом,  

R1.2 = R2.2 = 87 Ом 

3 №323 
𝑔4 = 𝑔3 ∗ [1 +

(𝑆01 + 𝑆02)

(𝑔1 + 𝑔2)
] 

Ток через VT1 и VT2 по 

1,63 мА, R2 = 460 Ом,  

R3 = 150 Ом,  

R4 = 59 Ом 

4 №324 𝑔6

𝑔5
=

𝑆02

(𝑔4 + 𝑆02)
[

𝑔4

(𝑔1 + 𝑔2 + 𝑔3)
+

𝑔4

𝑆02
+ 1

−
𝑆01

𝑔3𝑆02

(𝑆02 − 𝑔4)] 

 

Ток через VT1 и VT2 по 

1,63 мА, R2 = 520 Ом,  

R3 = R4 = 36,3 Ом,  

R5 = 150 Ом, R6 = 380 Ом 

 

В схеме на рис. Д.3.4,а используются следующие электрические 

эквиваленты. Базовый элемент представляет собой аналог схемы на рис. 2.18,б, но 

разделен на две части. Первая часть (VT1.2, VT2.2, VT3.2, VT4.2, R3.1, R3.2, R4.1, 

R4.2) подключена к вспомогательному БЭ_2 (VT5, VT6, R5, R6) и первому 

сумматорам. Выходной сигнал со второй части (VT1.1, VT2.1, VT3.1, VT4.1, R3.3, 

R4.3) поступает на вход второго выходного сумматора (VT7, R7, VT8, R8). 

Первый сумматор реализован на элементах R1.1, R1.2, R2.1, R2.2 (аналог рис. 

2.15,в) и также соединен со вторым сумматором. 
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Рис. Д.3.4 Упрощенные электрические схемы усилителей: а — реализующая 

структурную схему усилителя №3, схема №331Д; б — простого 

дифференциального усилителя 

 

В схемах, где используется выходной сумматор по типу рис. 2.15,в с 

разными отношениями суммируемых сигналов (к примеру, на рис. Д.3.4,а первый 

сумматор), порядок подключения к сумматору зависит от отношения двух 

величин: если крутизна основного транзистора больше, чем проводимость 

резистора, стоящего со стороны эмиттера, то выходной сумматор выполняется как 

на рис. Д.3.5,а. Если проводимость резистора больше, то суммирование как на 

рис.Д.3.5,б. Иначе будет невозможно получить подавление нелинейных 

искажений (при расчете условий компенсации номиналы сопротивлений будут 

отрицательными). 
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Таблица Д.3.4 

Условия компенсации нелинейных искажений в схеме на рис. Д.3.4 

№ 

п/п 
Обознач. 

схемы 

МШУ 

Выражения условий компенсации Токи и номиналы эл-

тов при 

моделировании 

1 №331Д 
𝑔1.2 =

𝑏

2
±

√𝐷

2
; 𝐷 = 𝑏2 + 4𝑐; 

𝑏 = (
𝑆3.2

𝑔3.2
− 1)

𝑔7𝑔3.2𝑆3.2

(𝑔3.2+𝑆3.2)(𝑔7+𝑆07)
; 

𝑐 =
𝑔7𝑆3.2

2

(𝑅1.1+𝑅1.2)(𝑔3.2+𝑆3.2)(𝑔7+𝑆07)
; 

𝑔3.1 = 𝑔3.2 = 𝑔3.3 = 𝑔4.1 = 𝑔4.2 = 𝑔4.3 =

= 𝑔5 = 𝑔6; 

𝑆1.1 = 𝑆1.2 = 𝑆2.1 = 𝑆2.2 = 𝑆3.1 = 𝑆3.2 = 

= 𝑆4.1 = 𝑆4.2 

I1 = 3,26 мА, I2 = 1,63 мА, 

R3.1 = R3.2 =  

= R3.3 = 36,3 Ом,  

R4.1 = R4.2 =  

= R4.3 = 36,3 Ом,  

R5 = R6 = R7 = 

= R8 = 36,3 Ом,  

R1.1 = R2.1 = 119,5 Ом, 

R1.2 = R2.2 = 30,5 Ом 

2 Дифф. 

Усил. 
𝑔3 = 𝑔4; 𝑆03 = 𝑆04 I1 = 3,26 мА,  

R3 = R = 36,3 Ом,  

RН = 150 Ом 

 

Все выражения условий компенсации нелинейных искажений для схем 

№321Д, №322Д и №331Д получены с учетом того, что значение крутизны 

входных транзисторов основного и вспомогательного БЭ больше проводимости 

сопротивлений ООС. В противном случае необходимо получать выражения снова, 

поскольку выходной сумматор будет иметь другую конфигурацию (рис. Д.3.5,б). 
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а б 

Рис. Д.3.5 Конфигурация выходного сумматора в схемах, реализующих 

структурные схемы с взаимокомпенсацией: а – крутизна основного транзистора 

(VT3, VT4) больше проводимости резистора (R3, R4); б – проводимость 

резистора (R3, R4) больше 

 

На рис. Д.3.6 — Д.3.18 представлены полные принципиальные 

электрические схемы МШУ, которые использовались при моделировании в 

пакете CADENCE.  
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Рис. Д.3.6 Принципиальная электрическая схема усилителя №311 
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Рис. Д.3.7 Принципиальная электрическая схема усилителя №312 
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Рис. Д.3.8 Принципиальная электрическая схема усилителя №313 
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Рис. Д.3.9 Принципиальная электрическая схема усилителя №314 
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Рис. Д.3.10 Принципиальная электрическая схема усилителя №315Д 
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Рис. Д.3.11 Принципиальная электрическая схема усилителя №316Д 
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Рис. Д.3.12 Принципиальная электрическая схема усилителя №317Д 
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Рис. Д.3.13 Принципиальная электрическая схема усилителя №318Д 
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Рис. Д.3.14 Принципиальная электрическая схема усилителя №321Д 
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Рис. Д.3.15 Принципиальная электрическая схема усилителя №322Д 
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Рис. Д.3.16 Принципиальная электрическая схема усилителя №323 
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Рис. Д.3.17 Принципиальная электрическая схема усилителя №324 
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Рис. Д.3.18 Принципиальная электрическая схема усилителя №331Д 
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ПРИЛОЖЕНИЕ Е Примеры преобразования структурных схем смесителей 

Пример преобразования 1 

Преобразуем структурную схему смесителя №2 (рис.4.2, разд. 4). На первом 

шаге преобразования структурной схемы заменим символы базового смесителя и 

вспомогательного усилителя (БЭ и УС соответственно, рис. 4.2) на символы ПНТ.  

Получившаяся структурная схема представлена на рис. Е.1а. Пусть в качестве 

первого сумматора (Сумм_1) будет выступать схема электрического эквивалента 

на рис. 2.15,в, а в качестве второго сумматора используем схему на рис. 2.16,а. 

Электрическим эквивалентом преобразователя напряжение – ток будет выступать 

схема на рис. 2.18,б.  

Поставим на каждом входе первого сумматора транзисторные квартеты. 

Получившаяся структурная схема показана на рис. Е.1,б. Таким образом, на 

входы сумматора 1 поступают сигнала на промежуточной частоте. Однако в 

преобразованной структурной схеме на рис. Е.1,б на второй сумматор поступают 

сигналы, находящиеся на разных несущих частотах. Для исправления этого 

недостатка добавляем в структурную схему еще один транзисторный квартет. 

Итоговая структурная схема после первого шага преобразования показана на рис. 

Е.1,в. Нетрудно убедиться, что введенные в структурную схему ТК не влияют на 

условия компенсации. 

На втором шаге преобразования заменяем символы ПНТ на символы с 

двумя выходами. Убираем из структурной схемы аттенюатор, поскольку он 

интегрирован в состав преобразователя напряжение – ток. Результат второго шага 

преобразования показан на рис. Е.2. 
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б 

 

в 

Рис. Е.1 Первый шаг преобразования структурной схемы смесителя №2: а – 

замена символов БЭ и УС; б – вставка ТК на входах Сумм_1; в – вставка 

дополнительного ТК для соблюдения баланса частот 
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Рис. Е.2 Структурная схема смесителя №2 после второго шага преобразования 

 

В преобразованной структурной схеме смесителя (рис. Е.2) первый выход 

основного преобразователя (ПНТ_1) подключается к двум транзисторным 

квартетам. После замены элементов структурной схемы на их электрические 

эквиваленты получится, что выходной ток основного преобразователя будет 

распределяться на два субблока. Последнее приведет к уменьшению амплитуды 

нелинейных искажений, поступающих на первый сумматор. На первый взгляд, 

это не представляет проблемы, поскольку этот эффект будет учтен в условиях 

компенсации. Однако при поиске условий компенсации не учитывается разница 

рабочих точек у транзисторных квартетов ТК_2 и ТК_3. Сделаем так, чтобы 

переменные токи на входах сумматора 1 были одинаковыми. Для этого 

преобразуем схему электрического эквивалента. Исходная и преобразованная 

схемы показаны на рис. Е.3,а и Е.3,б соответственно. Основное отличие 

преобразованной схемы в наличии второго токового выхода и увеличении тока 

потребления в два раза. Размеры транзисторов и номиналы резисторов совпадают.  

Следующие шаги реализации: подстановка электрических эквивалентов в 

структурную схему, поиск условий компенсации совпадают с таковыми для 

усилителей. Отличие заключается в том, что при поиске условий компенсации 

транзисторные квартеты удаляются из схемы. 
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Рис. Е.3 Схемы электрических эквивалентов БЭ: а – исходная; б – 

преобразованная 

Пример преобразования 2 

Преобразуем структурную схему №3 (см. рис. 4.3, разд. 4). Основная 

сложность реализации этой структурной схемы заключается в необходимости 

«закольцевать» сумматоры: выход первого сумматора подключается к входу 

второго и наоборот. Сделать это на используемых нами электрических 

эквивалентах невозможно, следовательно, нужно переработать структурную 

схему. Первый сумматор является выходным, поэтому он будет реализован в виде 

одной из схем на рис. 2.15 (разд. 2). Вначале заменим символы БЭ и УС на 

символы ПНТ (рис. Е.4,а). Затем перенесем вход первого аттенюатора β1 с выхода 

Сумм_1 на выход основного преобразователя напряжение – ток (рис.Е.4,б). На 

следующем шаге разорвем кольцо сумматоров, перенеся второй вход элемента 

Сумм_2 на выход ПНТ_1 (рис.Е.4,в). Получившаяся схема будет сложна для 

реализации за счет наличия второго аттенюатора между сумматорами. 

Преобразуем структурную схему еще раз, перенеся второй аттенюатор с выхода 

Сумм_2 на один из его входов (рис. Е.4,г).  



 

 

77 

 

 

 

 

 

а б 

 

 

в г 

Рис. Е.4 Преобразование структурной схемы смесителя №3: а – замена символов; 

б – перенесение первого входа Сумм_2; в – перенесение второго входа Сумм_2;  

г – перенесение второго аттенюатора 

В преобразованную структурную схему №3 добавим транзисторные 

квартеты, обеспечивающие эффект преобразования частоты. Получившаяся 

структурная схема как результат первого шага преобразования показана на рис. 

Е.5. Для нее в качестве электрического эквивалента ПНТ_1 подойдет схема на рис. 

2.18,б за счет наличия двух выходов с относительно низким сопротивлением. Это 

позволит легко подключить ПНТ_2 и ПНТ_3.  

 

Рис. Е.5 Преобразованная структурная схема смесителя №3 
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Дальнейшее преобразование структурной схемы (шаг второй) приводит к 

схеме на рис. Е.6. Поскольку структурная схема смесителя №3 относится к типу с 

взаимокомпенсацией, то при поиске условий компенсации необходимо учитывать 

нелинейные искажения всех трех ПНТ, присутствующих в схеме. 

 

Рис. Е.6 Результат второго шага преобразования  

структурной схемы смесителя №3 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 

 

79 

 

 

 

ПРИЛОЖЕНИЕ Ж Принципиальные электрические схемы реализованных 

структурных схем смесителей 

Ж.1 Линеаризация смесителя Джильберта с помощью метода 

компенсации 

На рис. Ж.1.1 приведены упрощенные электрические схемы смесителей на 

основе ячейки Джильберта, линеаризованные с помощью метода компенсации. В 

табл. Ж.1.1 показаны выражения условий компенсации кубического члена 

разложения (получены в разделе 2: (2.5) и (2.7)), а также рассчитанные по этим 

выражениям токи и номиналы элементов. 

  

а б 

Рис. Ж.1.1 Упрощенные электрические схемы смесителей на основе ячейки 

Джильберта, линеаризованные с помощью метода компенсации:  

а – схема СК1 [87]; б — схема СК2 [81] 
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Таблица Ж.1.1 

Токи, номиналы элементов и условия компенсации нелинейных искажений 

в схемах на рис.Ж.1.1 

Схема 

на 

рисунке 

Выражения условий компенсации Токи и номиналы эл-тов при 

моделировании 

Ж.1.1,а 

(СК1) 𝑅5 =
2𝑈0(1− √𝑀

4
)+𝑅3𝐼1

𝐼2 √𝑀
4 ;  

R3 = R4; R5 = R6; M = I1/I2; U0 = mφT 

 

I1 = 5,7 мА; I2 = 1,425 мА;  

R3 = R4 = 42,86 Ом;  

R5 = R6 = 100,5 Ом;  

RH = 172 Ом 

Ж.1.1,б 

(СК2) 

Номиналы резисторов R5 и R6 

определяются в результате решения 

уравнения 𝑥4 −
𝛼

𝑀
𝑥3 +

(𝛼+1)

𝑀
= 0 ;    

M = I1/I2; 𝛼 = 𝐼1𝑅3 2𝑈0⁄ ; 𝑏 = (𝑥 − 1);  

𝑅5 = 2𝑏𝑈0 𝐼2⁄ ; R5 = R6; R3 = R4 

I1 = 5,7 мА, I2 = 2,85 мА;  

R3 = R4 = 42,86 Ом;  

R5 = R6 = 28,2 Ом;  

RH = 172 Ом 

 

 

На рис. Ж.1.2 представлена принципиальная электрическая схема БЭ — 

смесителя Джильберта, использовавшаяся при моделировании.  На рис. Ж.1.3 и 

Ж.1.4 представлены электрические схемы смесителя Джильберта, 

линеаризованного с помощью метода компенсации. 



 

 

81 

 

 

 

 

 

Рис. Ж.1.2 Принципиальная электрическая схема базового элемента — базовый смеситель: классическая схема смесителя Джильберта (БС) 

 

. 
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Рис. Ж.1.3 Принципиальная электрическая схема смесителя на основе ячейки Джильберта с дополнительным каналом компенсации (СК1) 
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Рис. Ж.1.4 Принципиальная электрическая схема смесителя на основе ячейки Джильберта в которой сигнальный вход выполнен по типу «умножителя тока» (СК2) 
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Ж.2 Схемы смесителей с базовым элементом в виде законченного 

функционального блока 

На рис. Ж.2.1 — Ж.2.2 представлены электрические принципиальные схемы 

смесителей, являющиеся реализацией структурных схем №5 и №6 (рис.4.5 и 4.6, 

разд. 4) с базовым элементом в виде классического смесителя Джильберта. 
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Рис. Ж.2.1 Принципиальная электрическая схема: реализация структурной схемы смесителя №5 (Б5) 
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Рис. Ж.2.2 Принципиальная электрическая схема: реализация структурной схемы смесителя №6 (Б6) 
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Ж.3 Схемы смесителей на основе дифференциальных каскадов 

В большинстве реализованных схем транзисторы квартета обозначаются 

как VT11, VT12, VT13, VT14. На рис. Ж.3.1 — Ж.3.6 показаны упрощенные 

электрические схемы смесителей на базе ячейки Джильберта, реализующие 

структурные схемы №1 — №6 (см. рис. 4.1 — 4.6, разд. 4). При поиске условий 

компенсации выходное дифференциальное сопротивление источника сигналов 

принималось равным 100 Ом. Принципиальные электрические схемы всех 

смесителей, которые использовались при моделировании в пакете CADENCE, 

приведены в этом приложении далее. 

На рис. Ж.3.1 показана упрощенная электрическая схема смесителя, 

реализующая структурную схему смесителя №1. Таблица Ж.3.1 содержит условия 

компенсации для этой схемы и номиналы элементов, использовавшиеся при 

моделировании. 

Таблица Ж.3.1 

Токи, номиналы элементов и условия компенсации нелинейных искажений 

в схеме на рис. Ж.3.1 

Обознач. 

схемы 

смесителя 

Выражения условий компенсации Токи и номиналы эл-тов при 

моделировании 

№1 (𝑔1.1+𝑔1.2)

𝑔1.2
= 1 +

𝑆03

𝑔3
−

𝑆03
2

𝑔3(𝑔3+𝑆03)
;  

𝑔3 = 𝑔4 = 𝑔5 = 𝑔6;     𝑆03 = 𝑆04 =

= 𝑆05 = 𝑆06 

I1 = 5,7 мА; I2 = 5,7мА;  

R3 = R4 = R5 = R6 = 42,86 Ом;  

R1.1 = R2.1 = 95 Ом;  

R1.2 = R2.1 = 77 Ом 
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Рис. Ж.3.1 Упрощенная электрическая схема смесителя, реализующая 

структурную схему смесителя №1 

 

На рис. Ж.3.2 представлена упрощенная электрическая схема смесителя, 

реализующая структурную схему смесителя №2. На рис. Ж.3.2 средняя точка 

сигнала гетеродина 𝑈ГЕТ2 = 𝑈ГЕТ1 − 0,8 В. Таблица Ж.3.2 содержит выражения 

для условий компенсации нелинейных искажений в этой схеме и номиналы 

элементов.  
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Таблица Ж.3.2 

Токи, номиналы элементов и условия компенсации нелинейных искажений 

в схеме на рис. Ж.3.2 

Обознач. 

схемы 

смесителя 

Выражения условий компенсации Токи и номиналы эл-тов при 

моделировании 

№2 𝑔1.2 =
𝑏

2
±

√𝐷

2
;𝐷 = 𝑏2 + 4𝑐; 

𝑏 = (
𝑆3.2

𝑔3.2
− 1)

𝑔7𝑔3.2𝑆3.2

(𝑔3.2+𝑆3.2)(𝑔7+𝑆07)
; 

𝑐 =
𝑔7𝑆3.2

2

(𝑅1.1+𝑅1.2)(𝑔3.2+𝑆3.2)(𝑔7+𝑆07)
; 

𝑔3.1 = 𝑔3.2 = 𝑔3.3 = 𝑔4.1 = 𝑔4.2 = 𝑔4.3 =

= 𝑔5 = 𝑔6; 

𝑆1.1 = 𝑆1.2 = 𝑆2.1 = 𝑆2.2 = 𝑆3.1 = 𝑆3.2 = 𝑆4.1

= 𝑆4.2 

I1 = 5,7мА; I2 = 2,85мА;  

R3.1 = R3.2 =  

= R3.3 = 42,86 Ом;  

R4.1 = R4.2 =  

= R4.3 = 42,86 Ом; 

R5 = R6 = R7 =  

= R8 = 42,86 Ом; 

 R1.1 = R2.1 = 108,3 Ом; 

R1.2 = R2.2 = 63,7 Ом 

 

В схеме на рис. Ж.3.2 используются следующие электрические эквиваленты. 

1. БЭ состоит из двух частей. Первая включает в себя элементы VT1, 

VT2, VT3.2, VT4.2, R3.1, R3.2, R4.1, R4.2, т.е. это базовый элемент с 

транзисторами (VT1, VT2), включенными по схеме ОЭ–ОБ. Вторая часть состоит 

из элементов VT3.1, VT4.1, VT21, VT22, VT23, VT24, R3.3, R4.3. Транзисторы 

VT21 — VT24 выполняют две функции: транзисторы с ОБ и транзисторный 

квартет для преобразования частоты. Сигнал с первой части поступает на вход 

вспомогательного усилителя (ПНТ_2) и на вход первого сумматора (Сумм_1). 

Сигнал с выхода второй части поступает на вход второго сумматора (Сумм_2). 

2. Вспомогательный усилитель собран на элементах VT5, VT6, R5, R6. 

3. Первый сумматор выполнен по типу схемы на рис. 2.15,в и состоит из 

элементов R1.1, R1.2, R2.1, R2.2. 
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4. Второй сумматор — универсальный (см. рис. 2.16,а) на элементах 

VT7, VT8, R7, R8. 

 

 

Рис. Ж.3.2 Упрощенная электрическая схема смесителя, реализующая 

структурную схему смесителя №2 
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На рис. Ж.3.3 показана схема смесителя, реализующая структурную схему 

смесителя №3. Таблица Ж.3.3 содержит условия компенсации нелинейных 

искажений для этой схемы, а также токи и номиналы элементов.  

 

 

Рис. Ж.3.3 Упрощенная электрическая схема смесителя, реализующая 

структурную схему смесителя №3 

 

В схеме на рис. Ж.3.3 используются следующие электрические эквиваленты. 
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1. БЭ состоит из элементов VT3, VT4, VT7.1, VT7.2, VT8.1, VT8.2, R3, 

R4, R7, R8. 

2. Первый аттенюатор встроен в базовый элемент. 

3. Вспомогательный усилитель (УС) собран на элементах VT5, VT6, 

VT15, VT16, VT17, VT18, R5, R6. 

4. Первый сумматор на элементах R1.1, R1.2, R2.1, R2.2. 

5. Второй сумматор выполнен на элементах VT1, VT2, VT11, VT12, 

VT13, VT14, R1, R2, R1.1, R1.2, R2.1, R2.2. 

6. Второй аттенюатор получается за счет отношения сопротивлений R1.1, 

R1.2 и R2.1, R2.2. 

Таблица  Ж.3.3 

Токи, номиналы элементов и условия компенсации нелинейных искажений 

в схеме на рис. Ж.3.3 

Обознач. 

схемы 

смесителя 

Выражения условий компенсации Токи и номиналы эл-тов при 

моделировании 

№3 (𝑔2.1+𝑔2.2)

𝑔2.2
=

(𝑔4+𝑆04)

𝑆04
; 

𝑆01 = 𝑆02 = 𝑆03 = 𝑆04 = 𝑆05 = 𝑆06 =
= 𝑆7.1 = 𝑆7.2 = 𝑆8.1 = 𝑆8.2

; 

𝑅1 = 𝑅2 = 𝑅3 = 𝑅4 = 𝑅5 = 𝑅6 = 𝑅7 =

= 𝑅8 

I1 = 5,7 мА; I2 = 5,7 мА;  

I3 = 5,7 мА; R1 = R2 = R3 = 

= R4 = R5 = R6 = 42,86 Ом;  

R1.1 = R2.1 = 142,15 Ом; 

R1.2 = R2.1 = 29,85 Ом 

 

На рис. Ж.3.4 представлена схема смесителя, реализующая структурную 

схему смесителя №4. В табл. Ж.3.4 показаны условия компенсации, а также токи 

и номиналы элементов. 
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Рис. Ж.3.4 Упрощенная электрическая схема смесителя, реализующая 

структурную схему смесителя №4 
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Таблица  Ж.3.4 

Токи, номиналы элементов и условия компенсации нелинейных искажений 

в схеме на рис. Ж.3.4 

Обозн. 

схемы 

смесит 

Выражения условий компенсации Токи и номиналы 

эл-тов при 

моделировании 

№4 
𝑔5 =

𝑏

2
+

√𝐷

2
; 𝐷 = 𝑏2 + 4𝑐; 

𝑏 = − (𝑔7𝑆4.2𝑆07 [
𝑔4.2𝑆4.2(𝑔4.2 + 𝑆4.2) − 𝑔𝑂𝐶𝑔4.2(𝑔4.2 + 2𝑆4.2)

𝑔𝑂𝐶(𝑔7 + 𝑆07)(𝑔7 + 𝑔ИСТ)(𝑔4.2 + 𝑆4.2)2
] − 𝑆4.2) ;  

𝑐 =
𝑔4.2𝑔7𝑆4.2

2 𝑆07(𝑔4.2+2𝑆4.2)

(𝑔7+𝑆07)(𝑔7+𝑔ИСТ)(𝑔4.2+𝑆4.2)2;𝑔𝑂𝐶 =
1

(𝑅4.1+𝑟𝑒4.1)
; 

𝑟𝑒4.1 =
2𝑚𝜑𝑇

𝐼1
;𝑅1 = 𝑅2 = 𝑅3.1 = 𝑅3.2 = 𝑅4.1 = 𝑅4.2; 

𝑆01 = 𝑆02 = 𝑆3.1 = 𝑆3.2 = 𝑆4.1 = 𝑆4.2 = 𝑆05 = 𝑆06 

I1 = 5,7 мА;  

I2 = 5,7мА;  

I3 = 1,63мА; 

 R3.1 = R3.2 = R4.1= 

= R4.2 = R1 =  

= R2 = 42,86 Ом;  

R7 = R8=36,3 Ом; 

R5=R6=10,7 Ом;  

RH=172 Ом 

 

На рис. Ж.3.5 представлена электрическая схема смесителя, реализующая 

структурную схему смесителя №5. В табл, Ж.3.5 приведены условия компенсации 

нелинейных искажений. В схеме на рис. Ж.3.5 используются следующие 

электрические эквиваленты. 

1. Основной базовый элемент (ПНТ_1) собран из VT3, VT4, R3, R4. 

2. Вспомогательный базовый элемент (ПНТ_2) состоит из VT1, VT2, 

VT5, VT6, VT9, VT10, VT11, VT12, R1, R2, R5, R6, R9, R10, R11, R12. 

3. Второй сумматор (Сумм_2) образуется из тех же элементов, что и 

вспомогательный БЭ. Разность сигналов достигается за счет того, что на входы 

дифференциальных пар поступают сигналы от разных источников. К примеру: на 

пару VT1 – VT2 с одной стороны подается входной сигнал (VT1), а с другой 

поступает выходной сигнал основного БЭ (VT2). Выходной сигнал сумматора 

(узел между VT2 и R10) будет содержать сумму нелинейных искажений 

основного и вспомогательного БЭ, входной сигнал при этом будет подавлен, т.к . 

он поступает на входы сумматора в фазе. 



 

 

95 

 

 

 

4. Первый сумматор (Сумм_1) является аналогом схемы рис. 2.16а на 

элементах VT7, VT8, R7, R8. 

 

Рис. Ж.3.5 Упрощенная электрическая схема смесителя, реализующая 

структурную схему смесителя №5 
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Таблица  Ж.3.5 

Токи, номиналы элементов и условия компенсации нелинейных искажений 

в схеме на рис. Ж.3.5 

Обознач. 

схемы 

смесителя 

Выражения условий компенсации Токи и номиналы эл-тов 

при моделировании 

№5 𝑅𝐸 =
(𝑔4+𝑆04)(𝑔5+𝑆05)(𝑔8+𝑆08)(𝑔8+𝑔ИСТ)

𝑔5𝑔8𝑆04𝑆05𝑆08
; 

𝑅𝐸 = 𝑅11 + 𝑟𝑒11;𝑟𝑒11 =
2𝑚𝜑𝑇

𝐼1
; 

𝑅1 = 𝑅2 = 𝑅5 = 𝑅6; 

𝑅9 = 𝑅10 = 𝑅11 = 𝑅12 

I1 = 5,7 мА; I2 = 5,7мА;  

I3 = 1,63 мА;  

R1 = R2 = R5 = R6 = 100 Ом;  

R3 = R4 = 42,86 Ом; 

R9 = R10 = R11 = 

= R12 = 317,6 Ом;  

RH = 172 Ом 

 

На рис. Ж.3.6 представлена принципиальная схема смесителя, являющаяся 

реализацией структурной схемы смесителя №6, а в табл. Ж.3.6 — условия 

компенсации нелинейных искажений.  

 

Таблица  Ж.3.6 

Токи, номиналы элементов и условия компенсации нелинейных искажений 

в схеме на рис. Ж.3.6 

Обознач. 

схемы 

смесителя 

Выражения условий компенсации Токи и номиналы эл-тов 

при моделировании 

№6 𝑔4 =
𝑔5𝑆05

𝑔5+𝑆05
; 

𝑔1 = 𝑔2 = 𝑔5 = 𝑔6; 

𝑆01 = 𝑆02 = 𝑆05 = 𝑆06 

I1 = 5,7 мА; I2 = 5,7мА; 

R1 = R2 = R5 = 

= R6 = 33,2 Ом; 

R3 = R4 = 42,3 Ом;  

RH = 172 Ом 
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Рис. Ж.3.6 Упрощенная электрическая схема смесителя, реализующая 

структурную схему смесителя №6 

 

 

 

На рис. Ж.3.7 — Ж.3.12 представлены полные принципиальные 

электрические схемы смесителей, реализующие структурные схемы №1 — №6, 

которые использовались при моделировании в пакете CADENCE. 
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Рис. Ж.3.7 Принципиальная электрическая схема: реализация структурной схемы смесителя №1 
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Рис. Ж.3.8 Принципиальная электрическая схема: реализация структурной схемы смесителя №2 
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Рис. Ж.3.9 Принципиальная электрическая схема: реализация структурной схемы смесителя №3 
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Рис. Ж.3.10 Принципиальная электрическая схема: реализация структурной схемы смесителя №4 
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Рис. Ж.3.11 Принципиальная электрическая схема: реализация структурной схемы смесителя №5 
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Рис. Ж.3.12 Принципиальная электрическая схема: реализация структурной схемы смесителя №6 

 

 



ПРИЛОЖЕНИЕ З Копии акта о внедрении и патентов 

На рис. З.1 — З.5 представлены сканы акта о внедрении и четырех патентов 

на полезную модель соответственно. Патенты получены на две схемы усилителей 

и две схемы смесителей, которые были отобраны в результате сравнительного 

анализа. 
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Рис. З.1 Скан акта о внедрении 
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Рис. З.2 Скан патента на полезную модель (схема усилителя №314, рис. Д.3.1) 



 

 

107 

 

107 

 

Рис. З.3 Скан патента на полезную модель (схема усилителя №317Д, рис. Д.3.2) 
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Рис. З.4 Скан патента на полезную модель (схема смесителя №4, рис. Ж.3.4) 
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Рис. З.5 Скан патента на полезную модель (схема смесителя №5, рис. Ж.3.5) 
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