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摘　 要： 为对低功耗电流模互连电路进行快速优化，提出了一种“自顶向下”的动态驱动电流模互连电路的快速优化设计方

法． 方法首先对动态驱动电流模电路进行行为级建模，并采用 ＭＡＴＬＡＢ 对数据进行处理优化电路功耗，确定出最优的电流源

电流大小． 然后利用 “２ＩＤ ／ ｇｍ” 方法， 快速而准确地确定出相应 ＭＯＳ 管尺寸． 同时， 也对“２ＩＤ ／ ｇｍ” 的模拟集成电路设计方法，
进行了较为详细的理论分析． 仿真结果表明：使用该方法确定出的 ＭＯＳ 管尺寸得到的性能十分接近设计指标，只需通过少量

修改便可完成设计． 该方法大大提高了设计效率．
关键词： 电流模；互连线；数字电路； ２ＩＤ ／ ｇｍ 设计方法； 功耗优化

中图分类号： ＴＮ４９２ 文献标志码： Ａ 文章编号： ０３６７－６２３４（２０１６）０３－００３９－０７

Ｔｈｅ ｏｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ ｄｅｓｉｇｎ ｍｅｔｈｏｄ ｏｆ ｌｏｗ ｐｏｗｅｒ ｃｕｒｒｅｎｔ⁃ｍｏｄｅ
ｉｎｔｅｒｃｏｎｎｅｃｔ ｃｉｒｃｕｉｔ ｂａｓｅｄ ｆａｓｔ ａｐｐｒｏａｃｈ

ＷＡＮＧ Ｘｉｎｓｈｅｎｇ１， ＨＵ Ｙｉｚｈｅ１，２

（１．Ｓｃｈｏｏｌ ｏｆ Ｉｎｆｏｒｍａｔｉｏｎ ａｎｄ Ｅｌｅｃｔｒｉｃａｌ Ｅｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ， Ｈａｒｂｉｎ Ｉｎｓｔｉｔｕｔｅ ｏｆ Ｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙ， Ｗｅｉｈａｉ， ２６４２０９ Ｗｅｉｈａｉ， Ｓｈａｎｄｏｎｇ， Ｃｈｉｎａ；
２． Ｓｃｈｏｏｌ ｏｆ Ｅｌｅｃｔｒｉｃａｌ ａｎｄ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃ Ｅｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ， Ｕｎｉｖｅｒｓｉｔｙ Ｃｏｌｌｅｇｅ Ｄｕｂｌｉｎ， Ｄ０４ Ｖ１Ｗ８ Ｄｕｂｌｉｎ， Ｉｒｅｌａｎｄ）

Ａｂｓｔｒａｃｔ： Ｉｎ ｏｒｄｅｒ ｔｏ ｏｐｔｉｍｉｚｅ ｔｈｅ ｌｏｗｅｒ ｐｏｗｅｒ ｃｕｒｒｅｎｔ⁃ｍｏｄｅ ｓｉｇｎａｌｉｎｇ （ＣＭＳ） ｃｉｒｃｕｉｔ， ｗｅ ｏｆｆｅｒｅｄ ａ ｔｏｐ⁃ｄｏｗｎ
ｍｅｔｈｏｄｏｌｏｇｙ ｔｏ ｏｐｔｉｍｉｚｅ ｔｈｅ ｐｏｗｅｒ ｏｆ ａ ｄｙｎａｍｉｃ ｏｖｅｒｄｒｉｖｉｎｇ ＣＭＳ ｃｉｒｃｕｉｔ． Ｆｉｒｓｔ， ｗｅ ｍｏｌｄｅｄ ｔｈｅ ＣＭＳ ｓｃｈｅｍｅ ｕｓｉｎｇ ａ
ｂｅｈａｖｉｏｒａｌ ｍｏｄｅｌ⁃ｓｗｉｔｃｈｅｄ ｃｕｒｒｅｎｔ ｓｏｕｒｃｅ， ｗｈｉｃｈ ｈｅｌｐｓ ｕｓ ｄｅｔｅｒｍｉｎｅ ｔｈｅ ｂｒａｎｃｈ ｃｕｒｒｅｎｔ ｑｕｉｃｋｌｙ． Ｕｎｄｅｒ ｔｈｅ ｈｅｌｐ ｏｆ
Ｍａｔｌａｂ， ｗｅ ｃａｎ ｄｅｔｅｒｍｉｎｅ ｔｈｅ ｏｐｔｉｍｉｚｅｄ ｂｒａｎｃｈ ｃｕｒｒｅｎｔｓ， ｍａｋｉｎｇ ｔｈｅ ａｖｅｒａｇｅ ｐｏｗｅｒ ｏｆ ｔｈｅ ＣＭＳ ｓｃｈｅｍｅ ｌｏｗｅｓｔ． Ｔｏ
ｇｅｔ ｔｈｅ ａｃｃｕｒａｔｅ ｄｉｍｅｎｓｉｏｎｓ ｏｆ ＭＯＳＦＥＴｓ ｑｕｉｃｋｌｙ， ａ ｎｅｗ ｄｅｓｉｇｎ ｍｅｔｈｏｄ ｏｆ ２ＩＤ ／ ｇｍ ｍｅｔｈｏｄｏｌｏｇｙ ｉｓ ｉｎｔｒｏｄｕｃｅｄ．
Ｍｏｒｅｏｖｅｒ ｔｈｅ ｄｅｔａｉｌ ａｎａｌｙｓｉｓ ｓｈｏｗｓ ｔｈａｔ ｔｈｅ ２ＩＤ ／ ｇｍ ｍｅｔｈｏｄｏｌｏｇｙ ｉｓ ｂｏｔｈ ｐｒａｃｔｉｃａｌ ａｎｄ ｓｃｉｅｎｔｉｆｉｃ． Ｔｈｅ ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎ
ｒｅｓｕｌｔｓ ｕｓｉｎｇ ｉｎｉｔｉａｌ ｖａｌｕｅｓ ｃａｌｃｕｌａｔｅｄ ｂｙ ｔｈｉｓ ｍｅｔｈｏｄｏｌｏｇｙ ａｒｅ ｖｅｒｙ ｃｌｏｓｅ ｔｏ ｔｈｅ ｓｐｅｃｓ， ｄｅｍｏｎｓｔｒａｔｉｎｇ ｔｈｅ ｔｏｐ⁃ｄｏｗｎ
ｍｅｔｈｏｄｏｌｏｇｙ ｉｍｐｒｏｖｉｎｇ ｔｈｅ ｄｅｓｉｇｎ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ｏｆ ｔｈｅ ｄｙｎａｍｉｃ ｏｖｅｒｄｒｉｖｉｎｇ ＣＭＳ⁃ｃｉｒｃｕｉｔ．
Ｋｅｙｗｏｒｄｓ： ｃｕｒｒｅｎｔ⁃ｍｏｄｅ； ｉｎｔｅｒｃｏｎｎｅｃｔ ｗｉｒｅ； ｄｉｇｉｔａｌ ｃｉｒｃｕｉｔ； ２ＩＤ ／ ｇｍ ｍｅｔｈｏｄｏｌｏｇｙ； ｐｏｗｅｒ ｏｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ

收稿日期： ２０１４－１０－０９．
基金项目： 国家自然科学基金（６１２０１３０７） ．
作者简介： 王新胜（１９７８—），男，博士， 讲师．
通信作者： 王新胜，ｘｓｗａｎｇ＠ ｈｉｔ．ｅｄｕ．ｃｎ．

　 　 随着 ＣＭＯＳ 工艺进入深亚微米时代，大型数字

逻辑模块间的互连线连接变得日益复杂． 超长互连

线不可避免地出现在片上系统及多核处理器等复杂

的数字系统中［ １－４ ］ ． 但是，超长互连线引入的大量寄

生参数严重阻碍了数字系统的速度和功耗． 所以，
如何解决信号在长互连线上快速且低功耗的传递成

为设计高速数字集成电路的关键． 传统在互连线上

等间距插入缓冲器的做法，在高速电路中将增加大

量功耗，已经不再适用． 电流模互连电路作为解决

互连线上信号传递问题最有潜力的解决方案之一已

经被广泛研究． 文献［１－２］中提出了电容耦合驱动

器的电流模式电路． 在 ９０ ｎｍ 工艺，驱动１０ ｍｍ长互

连线的测试中，该方法与插入缓冲器的方法相比获

得了 ８５％的功耗性能提升． 文献［３－９］则提出了动

态电流源结构（ｄｙｎａｍｉｃ ｏｖｅｒｄｒｉｖｉｎｇ），这种结构具有

两套开关电流源：强驱动电流源和弱驱动电流源，较
好地兼顾了速度和功耗性能的矛盾．

电流模互连电路的设计属于模拟电路设计范

畴，但是由于短沟道效应，如：纵向电场导致的迁移

率退化，水平电场导致的速度饱和效应，平方律对于

深亚微米的 ＣＭＯＳ 电路中 ＭＯＳＦＥＴｓ 的尺寸确定已

经不再适用． １９９６ 年，Ｆ． Ｓｉｌｖｅｉｒａ 等［１０］提出了一种新



的电路设计方法—基于 ｇｍ ／ ＩＤ 的设计方法学． 这种

方法提出了一种新的特征参数，即电流效率 ｇｍ ／ ＩＤ，
用以表征单位电流强度的跨导． 通过仿真单个管子

基于 此 参 数 （ｇｍ ／ ＩＤ） 的 单 位 宽 度 的 电 流 强 度

（ ＩＤ ／ Ｗ）， 制成设计表格，通过查表的方式来得到管

子的宽 Ｗ． 这种设计方式的准确性较高，因为各种短

沟道效应已经通过仿真被包含进了设计表格中．
Ｄ． Ｆｏｔｙ在 Ｆ． Ｓｉｌｖｅｉｒａ 的研究基础上， 用 ｇｍ ／ ＩＤ 的方法

重新阐述了深亚微米时代 ＭＯＳ 管的种种短沟道效

应［１１］ ． Ｂ． Ｅ． Ｂｏｓｅｒ［ １２ ］ 提出用设计参数 ２ＩＤ ／ ｇｍ，代替

ｇｍ ／ ＩＤ， 使得该方法和传统的基于过驱动电压的设计

能够很好结合，因为在长沟道条件下的饱和区管子

２ＩＤ ／ ｇｍ 就是过驱动电压． Ｐ． Ｊｅｓｐｅｒｓ 系统的总结了

ｇｍ ／ ＩＤ 的设计理论， 认为这是在深亚微米工艺下一种

确定管子尺寸的优良工具［ １３ ］ ． Ｓｔａｎｆｏｒｄ 的 Ｂｏｒｉｓ
Ｍｕｒｍａｎｎ 等［１４］提出了用 ５ 种特征参数 ｇｍ ／ ＩＤ，ｇｍ ／ ｇｄｓ，
ｇｍ ／ ｃｇｓ，ｃｇｄ ／ ｃｇｓ， ｃｄｂ ／ ｃｇｓ，来描述一个管子，其中 ｃｇｄ ／ ｃｇｓ
和 ｃｄｂ ／ ｃｇｓ 可以用来预测管子的寄生电容特性．

本文提出一种模拟电路快速设计方法并应用于

文献［１５］提出的电流模式互连电路的设计中，其首先

基于 ＭＡＴＬＡＢ 对电流模电路建模找到优化的功耗设

计指标，然后运用 ２ＩＤ ／ ｇｍ 方法快速确定电流模电路

中 ＭＯＳ 管的尺寸． 这一套方法，亦可应用在其他深亚

微米模拟集成电路的设计中． 接下本文介绍了应用于

电流模电路的 ２ＩＤ ／ ｇｍ 方法的设计流程；并将该方法

应用到电流模电路的设计中，证明此方法的有效性．

１　 ２ＩＤ ／ ｇｍ 的设计流程

本节系统介绍应用在电流模式互连电路设计中

的 ２ＩＤ ／ ｇｍ 方法． 由于电流模式互连电路设计不需要

估算 Ｃｇｄ 和 Ｃｄｂ， 对 ＭＯＳ 管的本征增益也没有要求，
故本文不对电容系数 Ｃｇｄ ／ Ｃｇｓ，Ｃｄｂ ／ Ｃｇｓ 以及 ＭＯＳ 管

本征增益 ｇｍ ／ ｇｄｓ 说明，只研讨和电流模电路设计相

关的 “类过驱动电压”２ＩＤ ／ ｇｍ 和速度效率指标

ｆＴ ∗ｇｍ ／ ＩＤ ． 由此，归纳出应用在电流模式互连电路

设计中的 ２ＩＤ ／ ｇｍ 方法．
１．１　 短沟道 ＭＯＳ 管的类过驱动电压 Ｖ∗

长沟道模拟集成电路设计中，常常关心一个

ＭＯＳ 管的 ３ 个指标：跨导 ｇｍ，源极电流 ＩＤ，以及过驱

动电压 ＶＧＳ － ＶＴＨ ． 对于饱和区的 ＭＯＳ 管他们之间的

关系可写为

ＶＧＳ － ＶＴＨ ＝ ２ＩＤ ／ ｇｍ ． （１）

　 　 根据电路频率响应，功耗等指标，确定出上述 ３
个指标的任意两个，便可依据 ＭＯＳ 管平方律推算出

ＭＯＳ 管的宽长比，即

ＩＤ ＝ １
２
μＣｏｘ

Ｗ
Ｌ

（ＶＧＳ － ＶＴＨ） ２ ． （２）

　 　 但是在深亚微米工艺中，由于 ＭＯＳ 管内横向电

场导致的速度饱和效应和纵向电场导致的迁移率退

化效应，迁移率 μ 的大小是不固定的，它与沟道长度

Ｌ 和过驱动电压 ＶＧＳ － ＶＴＨ 都有关． 所以，深亚微米工

艺下，ＭＯＳ 管的平方律已经失效了． 但是，可以沿用

式（１）的定义，得到一个新的物理量：类过驱动电

压，计算公式为

Ｖ∗ ＝ ２ＩＤ ／ ｇｍ ． （３）
　 　 用以表征 ＭＯＳ 管产生每单位跨导所需的直流

的大小． 原来在设计 ＭＯＳ 管时，挑选过驱动电压的

大小，现在变为挑选类过驱动电压的大小． 过驱动

电压 ＶＧＳ － ＶＴＨ 和类过驱动电压 Ｖ∗， 正相关但并不

相等，如图 １、２ 所示． 对式（３）变形，得

ＩＤ ＝ １
２
ｇｍＶ∗， （４）

两边同时除以Ｗ得到，某一Ｖ∗ 和 Ｌ下每单位宽度电流为

Ｉ∗ ＝ ＩＤ ／ Ｗ ＝ １
２

ｇｍ

Ｗ
Ｖ∗ ． （５）

其中 ｇｍ ／ Ｗ 与 ＭＯＳ 管的长度 Ｌ 和过驱动电压 ＶＧＳ －
ＶＴＨ（或类过驱动电压 Ｖ∗） 相关， 与 ＭＯＳ 管宽度无

关． 即选定 ＭＯＳ 管 Ｌ 和类过驱动电压后，有唯一的

每单位宽度电流 Ｉ∗ 与之对应．
将 ＮＭＯＳ 接成二极管接法，如图 １ 所示， 扫 ＶＧＳ

电压， 在不同直流工作点下，让 ＳＰＩＣＥ 分别计算

２ＩＤ ／ ｇｍ（Ｖ∗） 和 ＩＤ ／ Ｗ（ Ｉ∗），得到图 ２ 类过驱动电压

Ｖ∗ 与过驱动电压的关系，以及图 ３ 每单位宽度电流

Ｉ∗ 与类过驱动电压Ｖ∗ 的关系． 由图２可以观察到类

过驱动电压正相关于过驱动电压．

VGS+
-

图 １　 电流效率 ｇｍ ／ ＩＤ仿真电路

　 　 假设根据频率响应的需求计算出 ＭＯＳ 管所需

的 ｇｍ，再挑选相应的 Ｖ∗，由式（４） 计算得到 ＩＤ ． 接

着，通过查找图 ３ 得到该 Ｖ∗ 对应的 Ｉ∗，根据 Ｗ ＝
ＩＤ ／ Ｉ∗， 即可得到 ＭＯＳ 管的宽度 Ｗ． 或者，直接由功

耗或者别的约束条件确定 ＩＤ，挑选 Ｖ∗，查找图 ３ 得

到对应的 Ｉ∗，根据 Ｗ ＝ ＩＤ ／ Ｉ∗ 即可得到 ＭＯＳ 管的宽

度 Ｗ． 由于图 ３ 中的曲线，是由 ＳＰＩＣＥ 模型仿真得

到，已包含了各种短沟道效应，所以这种模拟电路设
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计方法，能非常准确得到 ＭＯＳ 管设计尺寸的初值．
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图 ２　 过驱动电压与类过驱动电压 Ｖ∗的关系
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图 ３　 类过驱动电压 Ｖ∗与每单位宽度电流 Ｉ∗的关系

１．２　 速度效率指标ｆＴ∗ｇｍ ／ ＩＤ
在 １．１ 节中，引入了基于类过驱动电压确定

ＭＯＳ 管参数的方法． 由于类过驱动电压正相关于过

驱动电压（见图 ３）． 所以，大的类过驱动电压将提高

ＭＯＳ 管的特征频率 ｆＴ， 但同时也会增加功耗（对于

产生同样的 ｇｍ 来说，大的 Ｖ∗，将要求大的 ＩＤ） ． 为

此，本文引入一个描述参数速度效率指标ｆＴ∗ｇｍ ／ ＩＤ ．
其中，特征频率 ｆＴ 正相关于Ｖ∗，而电流效率 ｇｍ ／ ＩＤ 负
相关于 Ｖ∗ ． 图 ４ 描述了类过驱动电压与速度效率指

标的 ＳＰＩＣＥ 仿真结果． 由图 ４ 可知，ＭＯＳ 管的类过

驱动电压 Ｖ∗ ＝ ０．２ Ｖ 时，能兼顾速度和功耗特性．
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图 ４　 Ｖ∗与速度效率指标的关系

２　 基于 ２ＩＤ ／ ｇｍ 方法的电流模式互连

电路优化设计与分析

２．１　 电路功能描述

图 ５ 给出了动态电流模式互连电路结构图［ １５ ］，
其由发射器由弱驱动器 （ ｗｅａｋ ｄｒｉｖｅｒ），强驱动器

（ｓｔｒｏｎｇ ｄｒｉｖｅｒ），数字控制部分（ｄｉｇｉｔａｌ ｃｏｎｔｒｏｌ），以及

偏置电路组成，用于将电压信号转换为电流信号注

入到长互连线中． 接收器由电流电压转换器 ＩＶＣ，反
相器放大器 ＩＡ，反相器组成，用于将电流信号恢复

成电压信号． 它的等效电路如图 ６ 所示［ １５ ］，偏置电

路用于产生一个参考电流 Ｉｒｅｆ，其镜像产生强驱动电

流 Ｉｐｅａｋ 和弱驱动电流 Ｉｓｔａｔｉｃ ．
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图 ５　 动态强驱动电流源结构的电流模互联电路
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图 ６　 电流模互联电路等效电路

　 　 弱驱动器在信号传递期间一直工作，当输入信号

为 １ 时，Ｍ７ 开启，弱驱动电流 Ｉｓｔａｔｉｃ 注入到长线中；当输

入信号为 ０ 时，Ｍ６ 开启，反向弱驱动电流 － Ｉｓｔａｔｉｃ 注入

到长线中． 弱驱动电流通过电流电压转换器产生一个

低摆幅电压 ΔＶ ＝ ２Ｉｓｔａｔｉｃ × ＲＴ，其中 ＲＴ ＝ １
ｇｍ９ ＋ ｇｍ１０

为

电流电压转换器的输入电阻． 由于数字控制器的作用，
强驱动电流源只是在输入信号由 ０ 变成 １，或者由 １ 变

成 ０ 时工作． Ｍ２ 和 Ｍ３ 的开启时间由延时单元（ｄｅｌａｙ
ｅｌｅｍｅｎｔ）的延时 ｔｄ 决定． 电流电压转换器 ＩＶＣ 的等效

电路是一个电压源 ＶＣＭＲＸ 加上一个输入电阻 ＲＴ． ＶＣＭＲＸ

必须与后一级的反相器放大器的转化电压 ＶＭ 一致，才
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能保证信号的上升传递时间 ｔＰＬＨ 和下降传递时间 ｔＰＨＬ

一致．
　 　 当输入信号为周期性方波时，动态驱动电流模

式互连电路的各点波形如图 ７ 所示． 其中 ｔｄ 表示延

时单元的延时；Ｉｐｅａｋ，Ｉｓｔａｔｉｃ 分别表示强驱动电流和弱

驱动电流大小；ＶＣＭＲＸ 表示电流电压转换器的等效电

压源电压． ΔＶ 表示由弱驱动电流造成的电压摆幅．
ｔｐ 表示电压信号经过发射器， 长互连线，接收器的

传递时间（ｐｒｏｐａｇａｔｉｏｎ ｔｉｍｅ）．
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图 ７　 当输入信号为周期性的方波时该电流模电路各点波形

２．２　 基于 Ｍａｔｌａｂ 电流模式互连电路本征最低功耗

优化设计及分析

电流模电路整体的平均功耗主要与 Ｉｐｅａｋ，Ｉｓｔａｔｉｃ
和 ｔｄ 有关． 在满足传递时间的要求下，它们的不同取

值产生的功耗也不一样．
Ｉｓｔａｔｉｃ 的大小， 实际上是由 ΔＶ 和 ＲＴ 决定的． 为

了获得较高的稳定性和噪声容限，所需的 ΔＶ 越大，
则要求 Ｉｓｔａｔｉｃ 越大， 功耗越大． 根据文献［４］所述，其
最少为 ６０ ｍＶ． 此时，若 ＲＴ 越大，则 Ｉｓｔａｔｉｃ 越小． 取

ＶＣＭＲＸ ＝ ０．９ Ｖ（１．８ Ｖ 的供电电压），则 Ｍ９ 和 Ｍ１０ 的

宽长之比一定，又由于电流电压转换器对管子的本

征增益无要求，取两个管子的长度 Ｌ ＝ １８０ ｎｍ，则
Ｗ９ ／ Ｗ１０ 的比值确定． 另一方面，Ｍ９ 和 Ｍ１０ 构成的

电流电压转换器的输入电阻为 ＲＴ ＝ １
ｇＭ９ ＋ ｇＭ１０

， 为

了获得最大的 ＲＴ，则 ｇＭ９ 和 ｇＭ１０ 越小越好，也就是两

个 ＭＯＳ 管的Ｗ越小越好． 根据以上分析，取Ｗ１０ 为最

小值 ２２０ ｎｍ；扫 Ｗ９，得到 Ｗ９ ＝ ０．６３ μｍ 时， ＶＣＭＲＸ ＝
０．９ Ｖ． 此时 ＲＴ ＝ ４．７３ ｋΩ， 则得到 Ｉｓｔａｔｉｃ ＝ ６．３４ μＡ．
　 　 Ｉｓｔａｔｉｃ 的选取实际是由电路的稳定性决定，在满足

稳定性的前提下，选取最小的 Ｉｓｔａｔｉｃ ． 相比之下，ｔｄ 和

Ｉｐｅａｋ 的选取则由信号的传递延时时间 ｔｐ 和整体功耗

的大小决定． 当越大，则 ｔｐ 越小，功耗越大；当 ｔｄ 和

Ｉｐｅａｋ 过小，强驱动的作用未能发挥，则电流电压转换

器处的波形变换缓慢，造成接收器中，各部分充放电

时间过长，则整体电路的平均功耗也将上升． 综上分

析，可知在满足 ｔｐ 的条件下，有最优的 ｔｄ 和 Ｉｐｅａｋ 取值．
本文用发射器的开关电流源模型对发射器进行

建模，其电压输出波形如图 ７（ｃ）所示． 根据前文分

分析取 Ｉｓｔａｔｉｃ ＝ ６．３４ μＡ． 定义 ｋ ＝
Ｉｐｅａｋ
Ｉｓｔａｔｉｃ

＝
Ｉｐｅａｋ

６．３４ μＡ
和 ｔｄ

作为设计变量并用 Ａｓｓｕｒａ 软件实际提取 １０ ｍｍ 长

线的单位长度电阻和电容值， Ｒ ＝ ９５ Ω ／ ｍｍ， Ｃ ＝
０．１５ ｐＦ ／ ｍｍ．

对 ｋ 和 ｔｄ 在一定范围内扫描，在每一对 ｋ 和 ｔｄ
的取值下，进行瞬态仿真，然后让仿真器测量信号的

传递时间 ｔｐ 和平均功耗． 最后用 ＭＡＴＬＡＢ 作出 ｔｐ 对
ｋ 和 ｔｄ，以及平均功耗对 ｋ 和 ｔｄ 的三维图， 如图 ８、９
所示． 图 ８ 显示，对于相同的强驱动电流作用时间 ｔｄ
来说，ｋ越大则 ｔｐ 越小． 和前面分析一样，图 ９ 显示平

均功耗是一个凹面图，有功耗最低点． 对于相同 ｔｄ
来说，ｋ越大， 强驱动电流越大，功耗越大． 但是如果

ｋ 过小时，强驱动作用不明显，接收器各部分充放电

时间过长，接收器将消耗大量能量，使得电路整体平

均功耗依然上升． 图 ８、９ 可用作动态驱动电流源电

流模电路设计指导用表． 先在图 ８ 中找到满足信号

传递时间 ｔｐ 的 ｋ和 ｔｄ 的范围，再在图９中找到使功耗

最低的 ｋ 和 ｔｄ 的取值后求交集． 当 ｋ ＝ １００，ｔｄ ＝
０．２８ ｎｓ时， ｔｐ ＝ ０．５７ ｎｓ 最低平均功耗为 １１２ μＷ． 上
述结果为该电流模电路本征最低平均功耗．
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图 ８　 信号传递时间 ｔｐ与 ｋ 和 ｔｄ的关系

133
132
131
130
129
128
127
150

100

500.200.220.240.26 0.28 0.30

td/ns
k

平
均

功
耗

/μ
W

图 ９　 平均功耗与 ｋ 和 ｔｄ 的关系
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　 　 接下来，本文将采用２ＩＤ ／ ｇｍ 的方法来确定ＭＯＳ 管

宽度． 为了使 ＭＯＳ 管的速度效率指标最高，取 Ｍ１，
Ｍ４， Ｍ５， Ｍ８ 的类过驱动电压为 ２００ ｍＶ，则根据式（５）
扫 Ｉ∗ 与 Ｖ∗ 的关系得到每单位宽度电流 Ｉ∗ｎ ＝
２７ μＡ／ μｍ， Ｉ∗ｐ ＝ ７．９５ μＡ／ μｍ，则相应ＭＯＳ 管宽度分别为

Ｗ１ ＝
ｋＩｓｔａｔｉｃ
Ｉ∗ｐ

＝ １００ × ６．３４ μＡ
７．９５ μＡ ／ μｍ

＝ ８０ μｍ， （６）

Ｗ４ ＝
ｋＩｓｔａｔｉｃ
Ｉ∗ｎ

＝ １００ × ６．３４ μＡ
２７ μＡ ／ μｍ

＝ ２３．５ μｍ， （７）

Ｗ５ ＝
Ｉｓｔａｔｉｃ
Ｉ∗ｎ

＝ ６．３４ μＡ
２７ μＡ ／ μｍ

＝ ０．２３ μｍ， （８）

Ｗ８ ＝
Ｉｓｔａｔｉｃ
Ｉ∗ｐ

＝ ６．３４ μＡ
７．９５ μＡ ／ μｍ

＝ ０．８０ μｍ． （９）

　 　 开关管 Ｍ２， Ｍ３， Ｍ６， Ｍ７ 的宽度可在 Ｍ１， Ｍ４，
Ｍ５， Ｍ８ 基础上，按一定比例缩小，保证开关管导通

时，电流源管Ｍ１， Ｍ４， Ｍ５， Ｍ８ 工作在饱和区． 较小

尺寸的驱动管，其自身的寄生电容也较小，有利于节

省功耗．
图 １０ 为实际瞬态仿真结果：ａ）发射器的输出电

流，弱驱动电流为 ６．５ μＡ， 和计算值 ６．３４ μＡ 非常

接近；强驱动电流，与计算值也非常接近，这充分证

明了采用 ２ＩＤ ／ ｇｍ 方法的优越性；ｂ）接收器的输入电

压 ＶＴ， 其中 ΔＶ ＝ ６０ ｍＶ 满足设计要求；ｃ）显示了输

入信号和输出信号的传递延时 ｔｐ 约为 ０．６ ｎｓ，接近

设计指标 ０．５７ ｎｓ． 实际仿真测量功耗为 １２１ μＷ，功
耗增加部分主要是偏置电路的功耗．
２．３　 给定工作频率条件下基于 ＭＡＴＬＡＢ 的功耗

优化设计与分析

在 ２．２ 节的优化设计中，定义出了最小的弱驱

动电流 Ｉｓｔａｔｉｃ ＝ ６．３４ μＡ，在输入信号频率低于４０ ＭＨｚ
（周期 ２５ ｎｓ）时，随着工作频率升高，这样低的弱驱

动电流便不能使得在半周期内， ＶＴ 从 ８７０ ｍＶ 升到

９３０ ｍＶ 或从 ９３０ ｍＶ 降低到 ８７０ ｍＶ． 于是，在已知

信号输入频率范围内，确定最小的 Ｉｓｔａｔｉｃ， 需要采用

新的方法． 文献［１５］中用的测试信号是由环形振荡

器产生的 ３２０ ＭＨｚ 周期性方波，用以模拟０．６４ Ｇｂｐｓ
的数据率． 本文在这一节中也 令 输 入 信 号 为

３２０ ＭＨｚ的周期性方波，在此基础上进行功耗优化

设计分析． 为了确定出在 ３２０ ＭＨｚ 工作频率下的最

小 Ｉｓｔａｔｉｃ， 将对图 ５ 重新建模． 发射器部分先让强驱

动器停止工作，只保留弱驱动器． 接收器部分的电

流电压转换器，用 ０．９ Ｖ 的直流电源加上电阻 ＲＴ ＝
３０ ｍＶ ／ Ｉｓｔａｔｉｃ ． 在一定范围内慢慢增加 Ｉｓｔａｔｉｃ 观察输出波

形，直到在半个周期 １／ ６４０ ＭＨｚ 内， Ｉｓｔａｔｉｃ能使得 ＶＴ 从

８７０ ｍＶ升到 ９３０ ｍＶ，以及从 ９３０ ｍＶ 降低到 ８７０ ｍＶ．
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图 １０　 初次仿真结果

　 　 图 １１ 给出当 Ｉｓｔａｔｉｃ 增大到 ３００ μＡ 时，接收器的

输入电压摆幅能在 １ ／ ６４０ ＭＨｚ 时间内变化６０ ｍＶ．
此时信号传递时间 ｔｐ 约为 １ ｎｓ，满足时序要求． 确定

出工作频率在 ３２０ ＭＨｚ 下所需的最小 Ｉｓｔａｔｉｃ 后，接着

需要确定出最好的 ｋ 和 ｔｄ 值，以便在满足 ｔｐ 的要求

下，功耗最小． 同样，将在一定范围内扫描 ｋ 和 ｔｄ，
作出 ｔｐ 与 ｋ 和 ｔｄ 以及能量每位（ｅｎｅｒｇｙ ｐｅｒ ｂｉｔ）与 ｋ
和 ｔｄ 的关系，如图 １２、１３ 所示（采用的描述功耗的

指标是能量每位（ｅｎｅｒｇｙ ｐｅｒ ｂｉｔ），它等于功耗除以

数据率 ０．６４ Ｇｂｐｓ）． 由图 １２、１３ 可知， ｔｄ ＝ ０．０６ ｎｓ，
ｋ ＝ ２ 时， ｔｐ 约为 ０．８６ ｎｓ，能量每位约为 ０．７０ ｐＪ．
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图 １１　 输入为 ３２０ ＭＨｚ的弱驱动电流时，接收器的电压波形
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图１２　 工作频率为３２０ ＭＨｚ时，ｔｐ 与 ｋ和 ｔｄ 的关系
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图 １３　 工作频率 ３２０ ＭＨｚ 时，消耗能量与 ｋ 和 ｔｄ 的关系

　 　 基于 ２ＩＤ ／ ｇｍ 的方法求的相应 ＭＯＳ 管宽度 Ｗ 为

Ｗ１ ＝
ｋＩｓｔａｔｉｃ
Ｉ∗ｐ

＝ ２ × ３００ μＡ
７．９５ μＡ ／ μｍ

＝ ７５．５ μｍ，

Ｗ４ ＝
ｋＩｓｔａｔｉｃ
Ｉ∗ｎ

＝ ２ × ３００ μＡ
２７ μＡ ／ μｍ

＝ ２２．２ μｍ，

Ｗ５ ＝
Ｉｓｔａｔｉｃ
Ｉ∗ｎ

＝ ３００ μＡ
２７ μＡ ／ μｍ

＝ １１．１ μｍ．

Ｗ８ ＝
Ｉｓｔａｔｉｃ
Ｉ∗ｐ

＝ ３００ μＡ
７．９５ μＡ ／ μｍ

＝ ３７．７ μｍ．

　 　 图 １４（ａ）是使用 ２ＩＤ ／ ｇｍ 方法计算 ＭＯＳ 管尺寸

得到的仿真结果． 其中 Ｉｓｔａｔｉｃ 的大小，非常接近设计

指标，但是 Ｉｐｅａｋ 有一定偏离，这主要是由于强驱动电

流开启时间短，强驱动电流达到设计值需要时间．
图 １４（ｂ）显示了接收器端的输入波形，由于强驱动

电流的作用，与图 １１ 相比，波形上升速度更快． 图

１４（ｃ）显示了输入信号和输出信号对比． 经测试，该
电路的信号传递时间约为 ０．７９ ｎｓ，能量每位约为

０．７２ ｐＪ．
由仿真结果可知，先对电流模电路采用行为级

建模，确定出最优的 ｔｄ，Ｉｐｅａｋ，Ｉｓｔａｔｉｃ 的值，再用 ２ＩＤ ／ ｇｍ

的方法确定出具体 ＭＯＳ 管的尺寸，与设计指标十分

相近． 因此，这种自顶向下设计方法，能够非常迅速

地完成电流模电路设计，并且可用于其他模拟集成

电路的快速设计中．
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图 １４　 初次仿真结果

３　 结　 论

１）针对动态驱动电流模电路提出了一种新的

自顶向下的功耗优化设计方法． 通过 ＭＡＴＬＡＢ 对仿

真数据进行处理，找到所需的最优电流大小． 基于

２ＩＤ ／ ｇｍ 确定动态驱动的电流模电路中所有 ＭＯＳ 管

的尺寸．
２）通过对动态驱动电流模电路的本征功耗优

化和固定工作频率下的功耗优化设计和仿真分析，
结果表明，该方法确定的 ＭＯＳ 管仿真初值非常接近

设计指标，大大提高了设计效率． 这种自顶向下的

设计方法也能有效地用于其他模拟集成电路的快速

设计中．
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封面图片说明

封面图片来自本期论文“混合动力汽车用复合结构电机及其关键技术发展” ． 图片是磁场调制型无

刷双转子电机的 ２Ｄ 和 ３Ｄ 结构示意图， 图中从内到外依次是永磁转子、调制环转子和定子． 该电机和

传统永磁电机相结合可形成一种新型的无刷复合结构电机方案，不仅解决了有刷复合结构电机中内转

子绕组发热严重、电刷滑环机构可靠性差、旋转绕组动平衡难以保证等瓶颈问题，而且具有功率密度高

和转矩波动小的优势． 此外，通过研究表明：磁场调制型无刷双转子电机在功能上可以等效成一个行星

齿轮和一个电机． 因此，通过磁场调制型无刷双转子电机和传统电机的合理配合完全可取代日本丰田

的 Ｐｒｉｕｓ 混合动力系统，成为纯电气的“Ｐｒｉｕｓ”而比它少了一个行星齿轮． 复合结构电机的无刷化是该研

究方向的必然发展趋势，而由磁场调制型无刷双转子电机构成的无刷复合结构电机是目前无刷复合结

构电机中最具发展潜力和应用前景的方案．

（图文提供： 郑萍，白金刚，宋志翌，刘勇． 哈尔滨工业大学电气工程及自动化学院）
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