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[bookmark: _Toc52753551]摘    要
低温微量热器由于其很低的检测阈值、极高的能量分辨率等独特的优势广泛应用于各种物理学实验和技术研究中，诸如暗物质探测、中微子探测等。特别是对于无中微子双β衰变的探测实验，是前沿物理学最重要的研究方向之一，其实验结果对于物理学的发展有着重要的意义。目前国际上已经有多个大科学实验基于低温微量热器找寻无中微子双β衰变的踪迹，包括CUORE、AMoRE等。
低温微量热器的输出信号依赖特定的读出电子学系统进行处理和测量，读出电子学系统的性能将极大的影响微量热器系统的能量分辨率。国外针对无中微子双β衰变实验所使用的微量热器特别设计了多种读出电子学系统，经过超过三十年的优化和更新，目前已经相对成熟。而国内关于微量热器读出电子学系统的研究尚未有公开的成果。
本文面向基于CdMoO4闪烁晶体的低温微量热器，根据微量热器的理论模型分析了其输出信号特点，总结了读出电子学的系统需求。根据需求，将微量热器的读出电子学系统设计为多个电路模块，包括可调的低噪声直流偏置电路，超低噪声、超低输入电流的前置放大电路，低噪声、线性相位的抗混叠滤波电路，高分辨率的模数转换电路。根据实际测试，微量热器读出电子学系统各模块均工作正常，关键指标已经接近国际上公开的成果，达到了设计要求。
关键词：读出电子学系统；低温微量热器；无中微子双β衰变；低噪声

    













[bookmark: _Toc52753552]ABSTRACT
Cryogenic bolometer are widely used in various physical experiments and technical research because of their unique advantages, such as low detection threshold, high energy resolution, such as dark matter detection, neutrino detection and so on. Especially, searching for neutrinoless double beta decay(0νββ) is one of the most important research directions in frontier physics, and the experimental results are of great significance to the development of physics. At present, there are several large scientific experiments searching for neutrinoless double beta decay based on cryogenic bolometer, including CUORE, AMoRE and so on.
To measure the output signal of cryogenic bolomter, specific read-out electronics system is to be designed and implemented. The performance of read-out electronics system will greatly affect the energy resolution of the cryogenic bolometer. A variety of read-out electronics systems have been specially designed for the cryogenic bolometer used in neutrinoless double beta decay experiments. After more than 30 years of optimization and updating, they have been relatively mature. However, China is still in its infancy at present, the research on the electronic system of cryogenic bolometer has not been published in China.
In this paper, based on the theoretical model of the cryogenic bolometer, the characteristics of its output signal are analyzed, and the system requirements of read-out electronics are summarized. According to the demand, the read-out electronics system of cryogenic bolometer is designed into several circuit modules, including adjustable low noise DC bias circuit, ultra-low noise and ultra-low input current preamplifier, low noise anti-aliasing filter with good linear phase character, high resolution analog-to-digital conversion circuit. According to the actual test, all modules of the read-out electronics system work properly, and the key indicators have been close to the international open results, which meet the design requirements. 
Key Words: read-out electronics system, cryogenic bolometer, neutrinoless double beta decay, low noise
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[bookmark: _Toc52753554]第1章 引言
如何精确、方便的测量热量一直是人类不断研究和探索的热点课题之一。微量热器则是所有对微小的能量变化或功率变化进行探测并量化的仪器的统称。
[bookmark: _Toc52753555]1.1 微量热器的历史
低温探测器（Cryogenic Detector）的历史最早可以追溯到公元1878年，美国人兰利（Samuel P. Langley）发明了微量热器[1]，并利用它测量了太阳能谱。经过改进之后,兰利的微量热器能够通过温度的扰动探测到四百米外的一头牛，在当时已经是极高精度的热探测装置。
1949年低温微量热器第一次用于单α粒子的探测，是工作于15 K低温下的NbN超导薄膜[2]。随着掺杂锗晶体的技术发展[3]以及红外微量热器的实现[4]，这项技术逐渐应用在天文学探测中,例如在毫米波探测器中集成了锗基微量热器，用于表征宇宙微波背景辐射的各向异性。由于其在灵敏度和可扩展性上的优势，低温微量热器很快成为宇宙微波背景测量的实验的主要技术手段。直到2000后，超导边缘传感器（Transistor Edge Sensor, TES）才取代锗基微量热器成为宇宙微波背景测量实验的主要技术。
20世纪80年代末，低温热探测器（Low-temperature detector, LTD）才开始逐步应用在粒子物理领域的稀有事件探测中[5]。20世纪末的三个物理发现极大的刺激了此类科研工作，分别是中微子振荡的发现[6]、弱相互作用质量粒子（Weakly Interacting Massive Particle, WIMP）暗物质的发现[7]以及引起广泛争议的无中微子双β衰变的发现[8]（十年后被证误）。
[bookmark: _Toc52753556]1.2 低温微量热器的优缺点
传统的用于粒子物理或核物理的探测器的测量原理多数是测量电离粒子穿过吸收体时所释放的能量。由于仅仅有一小部分的粒子能会参与电离激发的过程，绝大部分粒子能量会最终转化成热能并丢失，这就导致可以被探测的信号受到极大限制。
从探测原理上来说，粒子和探测器相互作用产生一定数量的稀有事件和基本粒子（比如半导体中的电子-空穴对，以及闪烁体中的光子），其产生的数量与粒子在吸收体中所沉积的能量成正比，与产生一个基本粒子所需要的平均能量成反比。例如在锗硅半导体探测器中，平均产生一个电子-空穴对所需要能量为2.9-3.6 eV，相应的，半导体X光探测器能获得的最佳能量分辨率约为125 eV@6 keV FWHM[9]。
低温微量热器这种基于声子测量的探测器相比传统探测器的优势十分明显，它拥有更低的信号检测阈值以及更高的能量分辨率，并且可以利用十分广泛的材料来进行加工合成[10,11]。微量热器中的能量吸收和转换可以用声子来描述，产生声子所需要的能量相比电子-空穴对要小好几个数量级。由德拜截止频率给出最大声子能量，在大多材料中这个值在10-100 meV之间。只要工作温度足够低，通过千克级别的量热器可以获得低于0.3%@1 MeV FWHM的能量分辨率[12]。
低温微量热器当然也不是十全十美的实验手段，它在实际使用时也面临着种种需要克服的挑战。首先，微量热器都工作在极低的环境温度下，多数在10-300 mK的温度区间，即便是最好的制冷机也需要一天以上的时间来获得如此之低的工作温度。不仅如此，一个热脉冲的持续时间可能在几毫秒到几秒不等，这样自然辐射和宇宙射线就可能会引起能量堆积，使得很多实验必须在地下进行。
其次，微量热器必须基于非常稳定的基准温度才可以测量非常微小的温度变化，基准温度的波动会导致探测器产生不必要的扰动。导致基准温度波动的原因很多，整套低温设备中很多活动部件，例如液压泵、压缩机等，或者低温液体的流动或蒸发所引起的机械振动会[13,14]以两种方式引起噪声：一是会在吸收体内产生能量沉积，直接影响探测器的能量分辨率[15]；二是在读出电子学的线缆上产生微音噪声[16]。
最后，在很多基于微量热器的实验中，如暗物质探测和双β衰变实验，需要在大量的自然辐射所导致的背景事例中找寻目标单个事例，所以目前的改进方向是将探测器放置在几乎为零的背景环境下，同时尽可能增加目标事件的发生概率。为了回避环境中的自然辐射，探测器附近的一切装置，例如读出电缆、支撑结构以及探测器都需要用无辐射的材料制成，这就对其使用的材料提出了很大限制。
[bookmark: _Toc52753557]1.3 低温微量热器在无中微子双β衰变实验中的应用
[bookmark: _Toc52753558]1.3.1 无中微子双β衰变
1935年梅尔（Maria Goeppert-Mayer）首次提出双β衰变[17]，即原子核中的两个中子同时转变成质子的过程，并在后来被成功观测到[18,19]。1937年，马约拉纳（E. Majorana）提出呈电中性的中微子的反粒子是其自身的猜想。基于这种猜想，弗瑞（W. Furry）在1939年提出了无中微子衰变的猜想[20]：

在这种衰变过程中，仅射出两个电子，并没有中微子放出。无中微子双β衰变是前沿物理学最重要的研究方向之一，其研究具有重要的物理意义，包括可以确定中微子的绝对质量、验证中微子是否为马约拉纳粒子、将违反标准模型中严格守恒的轻子数，打破轻子数守恒定律。同时也有助于解释宇宙中正反物质的不对称性[21]。
[bookmark: _Toc52753559]1.3.2无中微子双β衰变研究方法
对无中微子双β衰变的研究主要通过对其衰变末态的电子能谱来开展[22]。
对于一个二中微子双β衰变，从他的末态可以看出这是个五体衰变，与单贝塔衰变类似，其末态电子能谱是一个从0到衰变能Q的连续谱，末态电子能量分布在0到Q的区间内。不同于二中微子双β衰变，无中微子双β衰变的末态仅包括一个衰变子核和两个电子，可以看做一个三体衰变，所有的衰变能都应转化成电子动能，所以其能谱应表现为在Q值的线状尖峰。如图1.1所示[22]，横轴为归一后的末态电子能量和，纵轴为归一后的事例数量。
[bookmark: _Ref10276525][image: ]
图 0.1 双β衰变能谱
[bookmark: _Toc52753560]1.3.3 微量热器在无中微子双β衰变实验中的应用
无中微子双β衰变是目前粒子物理学中用于验证轻子数守恒以及测量中微子质量本征态的重要实验手段。找寻无中微子衰变的方法如1.3.2节所述，即在衰变末态的电子能谱中，从自然辐射而产生的连续背景下，希望能在特定的衰变能值处发现一个尖峰，但是无中微子双β衰变自身的稀有性使得它很难被识别。
微量热器是寻找无中微子双β衰变实验中理想的探测器，因其较高的能量分辨率、广泛的材料选择（双β衰变源）以及识别自然辐射粒子的可能性。近些年，利用大质量的TeO2微量热器的灵敏度已经越来越高。
稀有事件低温地下观测平台[23]（Cryogenic Underground Observatory for Rare Events， CUORE）是位于世界最大的地下实验中心——格兰萨索国家实验室（Laboratori Nazionali del Gran Sasso， LNGS）的一个粒子物理学装置。CUORE设计使用TeO2中的130Te作为衰变源寻找无中微子双β衰变，将TeO2同时作为衰变体和量热器的吸收体。
CUORE设计能量分辨率为5 keV@2528 keV FWHM，即在重复测量对象的沉积能量为准确的2528 keV时, 测量值分布的半峰宽度为5 keV，对应的能量均方根噪声值约为2.1 keV，是目前世界上最灵敏的探测器。项目使用988 TeO2块晶体，总质量高达741千克，工作温度为10 mK。此实验的主要背景事例来自其表面事件：由于表面污染（面向探测器的死层或探测器本身）所产生的α粒子可能会损失部分能量并且以与双β衰变相同的峰值能量撞击晶体[24]。表面污染的数量非常之小，以至于不能用任何标准仪器或技术测量。
为了解决背景事例的难题，CUORE的科研人员在2005年提出利用第二块LTD对闪烁光进行读出[25]。最初的想法是利用由高衰变能双β衰变体组成的荧光微量热器来进行试验，以同时解决表面放射性和最显著的自然高能辐射[26-28]。除此之外，部分闪烁晶体（例如ZnSe和钼酸盐）有着很特殊的性质：由α粒子引起的热脉冲的衰减时间比β/γ的相互作用要略快一些[29]。较长的衰减时间加上闪烁通道中高比例的无辐射去激励会在晶体中产生延迟声子（即热能）。由于能量相等的α和β/γ粒子的闪烁产率不同，这种极其微小但是可以测量的随时间变化的声子释放对于等能的α和β/γ粒子的绝对值也会不同。所以理论上在极高的信噪比前提下没有光信号读出也可以实现粒子识别。
目前世界上已经有多个使用闪烁晶体的无中微子双β衰变探测试验正在运行或搭建中，例如CUPID-0目前使用24个Zn82Se晶体阵列[30]；AMoRE将使用Ca100MoO4（或者其他的钼酸盐例如Zn100MoO4或Li2100MoO4）[31]；LUMINEU将使用Li2100MoO4晶体阵列[32]。在国内，由复旦大学、中国科学技术大学等单位主导开展的钼酸盐晶体微量热器项目，则计划以100Mo为目标核素探测无中微子双β衰变[22]。
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中国首个极深地下实验室——中国锦屏地下实验室（China Jin-Ping Underground Laboratory）位于中国四川省西昌市锦屏山中于2010年建成并投入使用。锦屏地下实验室岩石覆盖厚度约2400米，是目前世界上岩石覆盖最深的地下实验室[33]。岩石层可以有效的去除大多数高能宇宙线和次级粒子，给暗物质探测和无中微子双β衰变探测提供了极为有利的条件。
国内计划开展的钼酸盐晶体微量热器项目，将利用锦屏地下实验室的有利条件，以100Mo为目标核素探测无中微子双β衰变。相比目前国际领先的COURE实验，钼酸盐晶体拥有更大的衰变能量，其设计能量分辨率将<10 keV@3 MeV FWHM[22]。目前该项目仍处于预研和验证试验阶段。
微量热探测器能量分辨率的提高和很多因素，包括使用的晶体的种类、尺寸、热容，晶体和NTD传感器之间的耦合特性，NTD传感器与冷室之间的热量交换等因素均有关，其中偏置和读出电子学系统的性能，如噪声性能、温度漂移和时间漂移性能等，也在其中发挥着重要的影响。为提升微量热探测器的总体能量分辨率，低噪声读出电子学系统的研发就显得至关重要。
当前，在国际范围内，CUORE及其原型实验装置CUORICINO从20世纪90年代末开始设计研发，经过多次优化和升级，在2018年的前置放大电路等效到输入端的平均噪声谱密度达到约[34]。这代表了当前在此领域内电子学系统的最高水平。
目前国内尚未出现公开的微量热器读出电子学系统相关的研究成果。当前，中国科学技术大学已经对基于CdMoO4闪烁晶体，使用中子核嬗变掺杂锗传感器（Neutron Transmutation Doped Ge thermistors， NTD）传感器作为温度敏感单元的光-热双读出低温微量热器的原理做了详细的分析，展示其实现粒子鉴别的可能，并且完成了验证性的测试。经过计算，理论上CdMoO4晶体的能量分辨率最好可以达到约100 eV的量级，但是在初步的实际测试中仅仅取得了13 keV@2615 keV FWHM的分辨率，目前的测试结果远高于该值。在此实验中使用的读出电子学系统来自法国CSNSM 实验室，仿制于CUORE项目2000年左右的电路[35,36]，此电子学系统的指标已经不能匹配实验的需求，这使得高性能微量热探测器的读出电子学系统的设计能力已经成为限制此项技术在粒子探测领域得到更广泛应用的瓶颈。
基于这样的研究背景，在中国科学技术大学核探测与核电子学国家重点实验室内自主开展了关于微量热探测器的高性能读出电子学研究，本论文基于此课题展开。
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[bookmark: _Toc52753563]第2章 微量热器理论及其读出电子学系统
无中微子双β衰变所使用的微量热器结构如图2.1所示[1]，包含吸收体、热连接、热沉以及紧贴吸收体的温度传感器。近似认为温度传感器的温度与吸收体温度时刻保持相同。吸收体由包含衰变核素的材料制成，并通过热连接与温度稳定的热沉相连。微量热器工作时，吸收体中的衰变核素发生衰变并在吸收体中沉积能量，引起吸收体和温度传感器的温度上升，引起温度传感器的电阻改变。最后吸收体沉积能量向热沉中散失，吸收体和传感器温度缓慢恢复到初始温度。
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图 2.1 微量热器示意图
在项目中，计划使用的温度传感器为中子核嬗变掺杂锗传感器（Neutron Transmutation Doped Ge thermistors， NTD）[2]，它工作温度范围常被限定在10 mK左右。在此工作温度下，衰变核素衰变时的能量沉积带来的微小温度变化会表现成一个相对较大的电阻变化，因此可以通过测量电阻变化的方式来反推出沉积能量的大小。
[bookmark: _Toc52753564]2.1微量热器读出电子学系统概述
微量热器读出电子学系统的功能是准确的读出温度传感器的阻值变化，从而测量吸收体中沉积能量的大小，其本质上是一个精密的电阻测量电路。
在传统对电阻进行直接测量的仪器（如精密万用表）或电阻测量电路（如电桥电路）中，往往会引入较大的输入电流。这样的输入电流会在NTD传感器上产生热量，其大小甚至会大于衰变粒子沉积的热量，同时这部分热量会破坏微量热器工作的低温环境，引入较大的电流噪声[3]，因此传统的电阻直接测量电路的测试方法均不能适用于微量热器的信号读出。
在微量热器的读出电子学系统中采用了不同的测试原理，其基本思想为让微量热器在冷机中工作于一个恒定的温度（一般为10mK左右），同时通过偏置电路给微量热器加一个近似恒定的电流。通过调整偏置电路使得测量电路和偏置电路产生的热量和NTD传感器在冷机中散失的热量近似相同，微量热器工作在热平衡状态下。
当衰变粒子发生能量沉积时，在NTD上造成的微小温度变化会带来平衡态的打破，而NTD由于温度变化导致的电阻变化会影响测量电路对NTD传感器的电加热水平的改变，从而使得电路经过一段时间后重新达到热平衡状态。此时连续测量此平衡态从打破到恢复过程中的电阻变化即可反推出沉积能量的大小。
从此意义上来说，NTD传感器需要测量的不是NTD传感器的绝对电阻值，而是在NTD传感器的温度-电阻变化曲线上的某个工作点附近的电阻值变化量。这也给微量热器读出电子学的结构和数据分析方法都带来了新的特点。
从此原理出发，微量热器的读出电子学系统一般组成框图如图2.2所示。
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图 2.2 微量热器读出电子学系统示意图
如上图所示，微量热器读出电子学系统共包含两大部分。其中，直流偏置部分给温度传感器施加一个极小的低噪声直流偏置电流，将温度传感器的阻值变化转化为温度传感器两端的电压信号；高精度、低噪声电压信号测量部分需要完成对于这一微弱电压信号的放大、测量和数字化。接下来的2.2节中，我们将详细分析直流偏置下微量热器输出信号的特点。
[bookmark: _Toc52753565]2.2理想微量热器模型
一个理想微量热器模型如图2.3所示，一般由三个部分组成：将注入能量或功率或能量转换为温度波动的吸收体，用于读出吸收体温度波动的热传感器以及通过与探测器热耦的热沉[4]。热传感器一般选用在工作温度附近电阻值与温度线性相关的温度传感器。由于能量探测器与功率探测器的原理基本相同，所以可以做统一的分析。
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图 2.3 微量热器结构模型
在一个理想的微量热器中，热传感器与吸收体温度永远保持相等，此时可以将吸收体和热传感器一起看成一个热容为C的探测器，探测器通过热导率为G的热连接耦合到热沉。为了简化模型和计算量，提出以下两个假设：假设在同一时刻探测器内所有体积的温度均相等，所以不需要考虑边缘效应所带来的的影响；尽管入射信号往往会在入射方向首先引起热传感器的温度上升，随后再导致热传感器的整体温度上升，而直流偏置电流的焦耳热往往在热传感器中均匀耗散能量，但是仍假设二者对热传感器的加热效果是相同的，都是均匀的引起热传感器的升温[5,6]。
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定义热灵敏度α：

式中RD为传感器电阻，T为探测器温度，热灵敏度描述的是温度传感器的阻值随温度变化的关系。
定义热导率G：

式中P为探测器中注入的功率，用于描述吸收体温度与其中耗散功率的关系，同时也是吸收体向热沉中散热的功率。热导率通常由探测器温度T的幂函数决定，式中数值G0是1 K温度下的热导率。
当偏置电压引起的焦耳功率是系统的唯一输入功率时，探测器的平衡温度T将由热沉温度Ts到探测器温度T的积分式决定：
 
带入导率的决定式(2.2)并完成积分可得：

需要注意的是，当计算平衡温度T时，焦耳功率P依赖于传感器的电阻，因此也会依赖于探测器温度T，所以需要通过上式加上P-R曲线、R-T曲线的方程组来求解，一般只能通过数值计算的方法来获得数值解。
[bookmark: _Toc52753567]2.2.2 微量热器输入信号能量的影响
当吸收体中的核素发生衰变时，相当于外部注入一个额外的功率W，总输入功率（P+W）一部分会存储在热容为C的吸收体中，一部分通过热导率为G的热连接散失到热沉中去。可以写出探测器的一般温度的决定方程为：

上式明确指出偏压功率P是探测器一般温度TD的函数，而TD，W和P均为时间t的函数。我们可以把探测器一般温度TD表示为平衡温度T上附加了一个温度的扰动ΔT即，则方程变为：

假设温度的扰动ΔT远小于平衡温度T，即将输入信号看做小信号，则上式可以变为：

其中取。考虑平衡温度不随时间变化的情况，并将（2.3）式带入上式得：

[bookmark: _Toc52753568]2.2.3 微量热器中的电热反馈
由于温度变化会导致探测器电阻变化，从而导致偏压功率P的变化，变化的大小依赖于偏置电路的特性。一个典型的电压偏置电路如图2.4所示。
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图 2.4 直流偏置简图
图2.4中中RD是探测器电阻，RL是串联的负载电阻。通过焦耳功率P=I2R的微分并联立(2.1)得：

(2.9)式反映了温度变化对探测器上焦耳功率的影响，被称为电热反馈（其命名来源详见2.3.1节），通常在探测器的响应中扮演着重要的角色。为了方便小信号分析的计算，我们将电热反馈写成以下形式：

此时(2.8)变为：


为了方便求解，将上式傅里叶变换到频域：

解得：

(2.13)式描述了存在电热反馈的情况下，微量热器中的吸收体温度变化随入射能量功率的响应情况。
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实际使用时，我们并不能直接读出探测器的温度变化ΔT，而是将电阻变化ΔRD通过电流或电压变化读出：

一般的，取输出信号为电压信号：

其中Atr被称为传感器灵敏度，衡量输出电压信号温度变化的灵敏度。此时我们可以定义整个系统的响应函数S(ω)用来表示系统的输出信号ΔX对输入信号W的响应函数:

本文面向的双β衰变能量在一瞬间完全释放（小于皮秒量级），所以输入的信号可以看成一个仅在衰变时不为零的冲激信号，其频域表示可以写成为常数，于是可以得到量热器输出信号在时域的表达式：

可以看出由于微量热器本身对信号的低通特性，微量热器对一次衰变能量沉积的输出信号在时域上是一个迅速上升后呈指数下降的波形，时间常数为τeff如图2.5所示。
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图 2.5 微量热器输出信号波形示意图
[bookmark: _Toc52753570]2.3微量热器的反馈框图与噪声分析
[bookmark: _Toc52753571]2.3.1 微量热器的框图分析
2.2节中已经通过量热器理想模型解得量热器的频域响应和时间常数，为了方便后续的噪声分析，我们通过框图进行整理[7]。
首先分析在量热器的输入功率为定值P时，温度传感器两端的电压变化。此时量热器的直流响应可以写成：

由热导G的定义式(2.2)可得：

由热灵敏度的定义式(2.1)可得：

由直流偏置电路可得：

式中，称为负载因子。联立可得：

式中称为量热器的直流增益。
类似的，当输入功率为交流小信号时，有：

(2.23)式中，A(ω)是量热器的交流增益，是系统的时间常数。
量热器系统的反馈框图如图2.6所示，我们可以将量热器系统看成是一个输入信号为热功率，输出信号为电压的放大器。前文已经计算了开环状态下的直流与交流增益，即不考虑量热器上焦耳功率的热效应的情况下输出电压随输入功率的变化，这个增益由式(2.23)给出，在框图中用A表示。但是输出电压同时也会影响量热器温度传感器上的电热功率进而影响电阻的温度，将这种输出电压对输入功率的影响看成系统的反馈，称为“电热反馈”，在框图用B表示。
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图 2.6 微量热器电热反馈框图
为求解电热反馈系数,有：


联立可得：

对于量热器系统来说，其闭环响应可得：

定义反馈因子KF：

于是闭环响应：

结论与2.2节的推导结果相同。
通过微量热器模型的框图结构，我们可以分析量热器的主要噪声，这些噪声对其测量精度有着很大的影响。微量热器系统的噪声由很多个互不相关的噪声源共同构成，按照其产生位置可以分为吸收体噪声、直流偏置电路的噪声和电压信号读出电路的噪声。
定义等效噪声功率NEP（Noise Equivalent Power）为产生等量的噪声输出所需要的输入功率，。在此我们对这些不同的噪声源进行逐一分析。
[bookmark: _Toc52753572]2.3.2 吸收体热力学噪声
吸收体通过热连接和热沉之间的随机能量交换会形成难以抑制的噪声，称为热动力涨落噪声（Thermodynamic Fluctuation Noise，TFN）。
由于热动力涨落噪声是由热连接直接作用于吸收体上，噪声输入路径与信号Psig相同，对微量热器的影响也与实际信号相同。热动力涨落噪声谱为白谱，谱密度为[8]：

由于式中参数G是温度T时热连接的热导，需要注意到上式仅在探测器温度T与热沉温度TS相同时成立。实际情况中，由于读出电路所需要的偏置电压，探测器温度通常高于热沉温度，此时噪声谱密度则取决于热连接的实际性质。
如果假设载能子的平均自由程远小于热连接的物理长度。此时可以把整个热连接分为无数个等温的单元，每个单元都会因为载能子的随机运动产生一个随机的功率流。大部分的随机功率流会立即被原单元重吸收，但是小部分会热传导到量热器从而形成噪声，此时热动力涨落噪声谱密度为[6]：

如果假设载能子的平均自由程远大于热连接的长度，则(2.31)式变为[9]：

式中,Tβ则是热导G对于温度的依赖项，系数β取决于热连接的材料，对于金属材料β为1，绝缘材料时β为3，电子声子耦合金属材料β为4，电子声子耦合掺杂半导体的β大于5。可以将上两式总结为：

由此根据微量热器系统的闭环响应，可以写出热涨落噪声的输出噪声谱密度为：

[bookmark: _Toc52753573]2.3.3 直流偏置部分噪声
直流偏置部分的噪声主要指直流偏置电路中的电阻热噪声。
1. 温度传感器的热噪声
热噪声又称约翰逊噪声或电阻噪声，是由于电阻器件中电子布朗运动所引起的噪声。计算约翰逊噪声的方法是将量热器看成一个无噪声理想电阻和一个谱密度为enJ的噪声源的串联，如图2.7所示，。如果不存在电热反馈，计算热噪声时不需要考虑直流偏置电流的影响,输出噪声电压为:
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图 2.7 温度传感器约翰逊噪声等效电路图
但是在一般情况下,直流偏置电流会对约翰逊噪声的大小产生影响。对于常用的负温度系数量热器来说，enJ的增大会增加量热器中的耗散功率，使得量热器温度升高，电阻下降，于是在相同的直流偏置电路中输出电压减小。此时直流偏置电流在某些条件下有抑制约翰逊噪声的效果。
考虑量热器约翰逊噪声在量热器系统中的作用位置，由于其开环输出为，所以仅考虑量热器约翰逊噪声时的反馈框图如图2.8所示。
可以看出量热器上的总焦耳耗散功率仍然为IV，所以其反馈系数B没有改变。通过反馈框图可以写出，可以解得量热器约翰逊噪声的输出谱密度函数：

同时可以计算其等效输入噪声谱：
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图 2.8 温度传感器约翰逊噪声反馈框图
根据上式可以知道，温度传感器输入等效的热噪声与负载电阻并没有关系，改变负载电阻进而改变电热反馈并不会影响到量热器本身的约翰逊噪声。热噪声只与温度、直流偏压在温度传感器上引起的电功率有关。选取较小的工作偏置电流会有效的减小量热器的工作温度，同时减小量热器本身的约翰逊噪声。
2.负载电阻热噪声
在量热器的直流偏置电路中，一般采用负载电阻和量热器温度传感器串联的方式。在计算器噪声时，与温度传感器约翰逊噪声类似，可以将负载电阻看成由无噪声的理想电阻和一个大小为eJL的噪声源串联而成，其中，但是负载电阻约翰逊噪声在量热器系统中的作用位置会有所区别，如图2.9所示。
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图 2.9 负载电阻约翰逊噪声等效电路图
与计算温度传感器约翰逊噪声的方法相同，在不考虑电热反馈的情况下，由于负载电阻约翰逊噪声所产生的电压输出为。同时这个噪声电压会改变流经温度传感器的电流大小，。此时温度传感器上的焦耳耗散功率可以写成。式中BdV仍然看成量热器系统的电热反馈项，右边可以看成是负载电阻约翰逊噪声引起的信号输入。于是仅考虑负载电阻的约翰逊噪声时的量热器系统框图如图2.10所示。
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图 2.10 负载电阻约翰逊噪声反馈框图
根据框图可以解得其输出电压谱密度函数：

同样可以计算其等效输入噪声：

由上式可以看出，选择较大的负载电阻可以降低负载电阻约翰逊噪声对于系统的影响，所以一般选择RL/R>>1的直流偏置电路，这样就可以忽略负载电阻噪声，但是同时也要注意在电流流经阻值很大的负载电阻时不要引入额外的噪声。
[bookmark: _Toc52753574]2.3.4 信号读出部分噪声
为了读出温度传感器两端输出的电压信号，需要在其后端设置信号读出电路，包括前置放大器、滤波电路、模数转换电路等。信号读出电路噪声通常分为电压噪声enA和电流噪声inA，电压噪声与读出电路的输入相串联，电流噪声与读出电路输入并联，如图2.11所示。
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图 2.11 信号读出电路噪声等效电路图
电压噪声会直接叠加在探测器的输出信号上，电流噪声的作用位置与负载电阻约翰逊噪声的电流项相同。假设放大器的电流噪声与电压噪声互不相关，于是可以写出放大器噪声在量热器系统中的输出噪声为[7]：

可以写出放大器噪声在量热器系统的等效输入噪声：

[bookmark: _Toc52753575]2.3.5 直流偏置电路最优工作点的选取
不难看出微量热器系统的噪声会影响整个系统的能量分辨率，所以需要通过选取量热器的最优工作点使得系统的等效输入噪声最小，以提高系统的能量分辨率。
可以注意到热涨落噪声和温度传感器约翰逊噪声的等效输入噪声中并没有电热反馈因子KF或负载因子KL，因为这两种噪声在反馈环路内或反馈环路之前产生，电热反馈对这两种噪声的作用与对信号的作用完全相同，不会改变信噪比。放大器电压噪声产生于整个量热器系统反馈环路之后，不会被反馈环路所影响。量热器系统输出电压信号越大，则受到放大器电压噪声的影响越小。所以正电热反馈KF>1会使其等效输入噪声变小，而负电热反馈KF<1会使其等效输入噪声变大[10]。
在选择量热器的最优工作点时，有很多实际的限制。热沉的最低温度T0由使用的制冷机性能所确定，吸收体的最小热容C0受到吸收体的体积、材料等限制，而温度传感器的生产技术限制了最大的灵敏度α。剩下的可以调节的参数包括热连接热导G，温度传感器阻值R，负载电阻阻值RL，以及焦耳耗散功率P。选择RL>>R使得负载电阻约翰逊噪声可以被忽略。此时考虑的噪声仅剩下温度传感器约翰逊噪声和量热器热涨落噪声，总噪声。可以用于调节微量热器工作点的参数仅剩下热连接热导G和量热器上的焦耳耗散功率P。
考虑焦耳耗散功率P会影响量热器工作时的平衡温度T，进而影响热连接的热导G和吸收体热容C。为了方便计算，定义。根据热导和热容的物理性质，有，。式中参数β、γ决定于温度传感器的材料，β的取值前文有叙述。对于金属材料来说γ=1，绝缘体γ=3，掺杂半导体的γ在0到1之间。现在利用t替代耗散功率P。由热导率的定义，可以写出：

于是可以将直流增益项L0中的功率P进行替换：

将噪声谱密度中的时间常数化为，总噪声谱密度为：

计算量热器最小能量分辨率[7]：

(2.45)式中定义为噪声系数，对于载能子平均自由程远小于热连接物理长度的情况，有：

[image: ]
图 2.11 微量热器与温度比的关系图
噪声系数与温度比t、灵敏度α以及系数β、γ的关系如图2.11所述。由于微量热器工作温度T始终高于热沉温度T0，所以温度比t始终大于1，上图中的横轴表示t-1。可以看出，在同样的参数条件下，随着微量热器工作温度的上升，微量热器的噪声系数有先下降后上升的趋势。所以在实际使用时，需要通过改变直流偏置电压，调整到最优的吸收体的平衡温度，从而获得最好的噪声系数和温度分辨率。同时从图中曲线可以看出，β、γ对噪声系数的最小值的影响较小，但是γ对于最优工作点的位置影响相对较大。量热器热灵敏度α越大，则噪声系数越小，可以获得更好的能量分辨率。
[bookmark: _Toc52753576]2.4微量热器的读出电子学系统需求分析
当微量热器将输入的能量信号转化成电压信号输出之后，需要特殊的读出电子学系统对微量热器的信号进行处理、存储和分析。本节将根据微量热器的特点，分析微量热器输出信号的特点，进而提出对微量热器读出电子学系统的功能和性能需求。
读出电子学系统的功能模块如图2.12所示。直流偏置电路给温度传感器一个稳定的偏置电压，将温度传感器的阻值变化转化为电压信号输出。前置放大电路将电压信号进行放大，程控增益放大器对前置放大电路输出的信号进行可调的放大或抑制，并调整信号的直流基线。再由抗混叠滤波电路将信号进行滤波后交给模数转换电路，将信号数字化后输出，以便后续的分析和存储。
[bookmark: _Hlk52313642][image: ]
图 2.12 微量热器读出电子学系统模块示意图
[bookmark: _Toc52753577]2.4.1 直流偏置电路
根据微量热器的基本原理，为了将温度传感器的阻值变化转换成电压信号输出，同时保持在温度传感器上维持一个相对恒定并与向冷机散热速率相匹配的电加热功率，在实际工作时，需要将NTD温度传感器置于一个可调节的直流偏置电路中。
本文面向的微量热器使用的温度传感器与CUORE项目相同，为中子核嬗变掺杂锗传感器（Neutron Transmutation Doped Ge Thermistors, NTD），其电阻阻值随温度变化的关系可以通过(2.47)式来描述[2]：

(2.47)式中近似认为R0为1欧姆，T0为4 K，T为温度传感器的实际温度。实际温度传感器的表现可能与(2.47)式所描述有一定差距，但是整体趋势近似，可以用来估算微量热器输出电压信号的特点。
为了确定负载电阻的取值，本文(2.13)式给出了探测器对于注入功率W的温度响应ΔT，探测器表现为一个时间常数为τeff的低通系统。对于负电热反馈，GETF为正，时间常数变小；对于正电热反馈则GETF为负，探测器时间常数变长，且当GETF>G时，探测器变得极不稳定。由(2.10)式可以看出，GETF的正负取决于灵敏度α以及电路的偏置情况。正电热反馈有利于放大微量热器直流偏置电路输出的电压信号幅值，抑制放大器噪声；而负电热反馈则有利于线性大信号增益，优化高事例率情况下微量热器的能量分辨率。同时由式(2.38)可以看出，RD<RL可以有助于抑制负载电阻热噪声的影响[11]。
由于实际使用时放大器噪声往往并不是主要考虑的噪声，所以多采用负反馈设计。灵敏度α为负的探测器，如本文面向的NTD温度传感器，采用电流偏置（RD<<RL），而α为正的探测器采用电压偏置（RD>>RL）。
根据(2.47)式，NTD温度传感器在10 mK工作温度下的阻值约为485 MΩ。为了实现负电热反馈，负载电阻的阻值应大于温度传感器阻值。考虑到电阻的生产工艺和体积，20 GΩ量级的负载电阻应是较为合适的选择。在直流偏置电压为1 V时，典型的直流偏置电流为0.05 nA。虽然负载电阻的热噪声会被电热反馈所抑制，但是负载电阻本身的容差和温度漂移依然是影响读出电子学系统性能的重要因素。负载电阻的容差会影响对于NTD温度传感器绝对阻值的测量精度，而温度漂移则会以噪声的形式附加在微量热器的输出电压上。所以应尽量选择小容差、低温度漂移的精密电阻作为负载电阻。
同时根据2.3.5节所描述的，为了实现最优工作点的选取，直流偏置电路的偏置电压应在几伏的量级且必须可调。可调的直流偏置电压还可以改变微量热器输出信号电压的幅值，尽可能的利用信号读出电路部分的动态范围。同时为了减小直流偏置电压不稳定所带来的不利影响，应尽量将直流偏置电压做到极低的噪声水平。
[bookmark: _Toc52753578]2.4.2 电压信号读出部分需求分析
根据微量热器的特点和2.4.1节中描述的直流偏置电路，本节将分析NTD温度传感器输出的电压信号特点，进而分析微量热器对电压信号读出部分的系统需求。
本文所面向的微量热器使用CdMoO4晶体作为衰变体和吸收体，质量为134.1g，能量分辨率为13 keV@2615 keV FWHM，热容尚不清楚。由于各无中微子双β衰变探测项目中使用的吸收体热容一般不存在数量级差距，在此借用CUORE项目中吸收体温度升高随衰变能改变的关系。在CUORE项目中，750 g的TeO2晶体在10 mK的工作温度下，1 MeV的沉积能量将引起吸收体的温度升高约0.1 mK[2]。
根据(2.47)式可以得到在工作温度10 mK附近NTD温度传感器的阻值随温度的变化关系，如图2.13所示。可以看出，在10 mK左右的小范围内，NTD阻值随温度近似为线性变化，约为 -413 kΩ/μK。根据式(2.1)可以计算NTD温度传感器在10 mK的灵敏度α约为8.515。
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图 2.13 NTD温度传感器的温度特性曲线
CdMoO4晶体微量热器是通过双目标核素100Mo、116Cd来寻找无中微子双β衰变，其衰变能分别为3034 keV和2813 keV。这就意味着吸收体在工作时，入射信号能量最大为3034 keV。根据吸收体温度升高与入射能量的关系，吸收体由于入射信号而引起的温度升高为0.3034 mK。
再将2.4.1节中描述的典型直流偏置条件、NTD温度传感器的灵敏度代入式(2.14)可以求得工作时NTD温度传感器输出的最大信号电压幅值约6 mV。这就要求电压信号读出部分的输入电压范围应该大于6 mV。
目前，基于CdMoO4晶体的微量热器的能量分辨率为13 keV@2615 keV FWHM，即测量时能量信号的RMS噪声为约5.53 keV。文献表明对于无中微子双β衰变探测实验来说，微量热器的能量分辨率应小于10 keV FWHM，即RMS小于4.26 keV。对应的NTD输出RMS电压幅值约为8.6 μVrms，这就要求电压信号读出部分的输入等效RMS噪声应小于8.6 μVrms。
实际上目前用于低温微量热器的信号电压读出部分的噪声远低于8.6 μVrms，是小于1μVrms的量级[12]。 CUORE项目中信号电压读出部分的RMS噪声为约240 nVrms[13]。
在微量热器固有参数确定的情况下，输入能量的大小将直接决定信号的幅值和信号衰减到不可测的时间。根据微量热器的传递函数(2.16)可知，微量热器自身就是一个低通系统，其输出信号的上限截止频率通常小于100 Hz[12]，这将要求后端电子学读出系统的上限截止频率应高于100 Hz。为了准确测量信号的幅值和衰减时间，读出电子学系统应该具有良好的相频特性，以保证不会因为波形的失真引起衰减时间测量的误差。
[bookmark: _Toc52753579]2.4.3 前置放大电路
微量热器直接输出的电压信号幅值上限仅为6 mV，所以需要前置放大电路对输出的电压信号进行放大。
对于微量热器测量电路，考虑到直流偏置电路典型的偏置电流仅0.1 nA，驱动能力很弱，因此微量热探测器的前置放大电路设计中，输入阻抗必须非常高，输入电流应控制在小于1 pA。这成为前端放大电路设计的重要指标。
目前普通的运算放大器的输入偏置电流在几十纳安到微安不等。仪表放大器一直以其高阻抗、低输入电流著称，在使用时几乎不需要考虑仪表放大器从被测电路取用电流的情况。目前，输入电流最低的仪表放大器芯片如TI公司的INA331[14]或Analog Devices公司的AD8224[15]，其输入偏置电流均可以低至0.01 nA。但是此量级的仪表放大器输入偏置电流依然会对微量热器固有的偏置电流产生较大的影响，因此这些仪表放大器基本不被微量热探测器测量电路所使用。在电路设计中必须使用具有更大输入阻抗的前置放大电路。这也是微量热器测量电路的设计难点之一。
由于微量热器输出的电压信号幅值最大为6 mV，统筹考虑前置放大电路的放大倍数和输出电压范围，如果电压放大倍数较低则会影响后续的电压测量精度，如果电压放大倍数较大则对前置放大电路的输出电压范围有较高的要求。前置放大电路的放大倍数应为 200倍左右，输出电压范围应该至少为2.5V。
由于前置放大电路的输入电压噪声会被前置放大电路放大，进而被后端测量和记录，所以前置放大电路应尽可能做到低输入噪声，以满足读出电子学系统总输入噪声的要求。同时系统的温度漂移和时间漂移指标也是前置放大电路所要重点关注的问题。这样的低噪声、低漂移的前置放大电路设计，也成为微量热器测量电路的另一个设计难点。
[bookmark: _Toc52753580]2.4.4 程控增益放大和基线调整电路
在大规模阵列化实现的微量热器测试系统中，需要对各个通道进行一致性标定和校准，此时需要一个程控增益和基线调整的放大电路。
在无信号输入的情况下，微量热器输出的静态直流电压称为基线。基线调整是此部分电路重要的功能之一。根据前文的讨论，在工作时温度传感器的阻值变化上限约120 MΩ，而温度传感器静态电阻为约480 MΩ。不论偏置电流的大小，微量热器输出的直流基线幅值约为输出动态信号上限的四倍。通过基线调整电路来调整直流基线电平，可以有效的减小对模数转换电路输入电压范围的要求。不仅如此，考虑到实际使用时可能会出现基线偏移的情况，通过对基线偏移的检测和补偿，可以优化基线偏移所带来的影响。
此部分电路另一个重要功能是对前置放大电路输出信号的可调增益。前置放大电路的输出电压范围和模数转换电路的输入电压范围在电路实现后就已经确定，为了将两个电压范围相适配，需要在前置放大电路和模数转换电路之间设置一级程控增益放大器，同时方便探测器阵列的统一标定。在直流偏置电流较小的情况下，前置放大电路输出信号的电压范围较小，需要程控增益放大电路对信号第二次放大以获得更好的电压分辨率；在直流偏置电流较大的情况下，前置放大电路输出信号的电压范围较大，可能会超过模数转换电路的输入电压范围，需要程控增益放大电路对信号进行衰减，防止过大的输入电压使得模数转换电路的输入饱和甚至造成破坏。
在当前设计中，由于仅仅使用少量通道，并且前置放大电路已经能够提供足够的电压增益，使用的后端数字化电路也可以提供足够的动态范围，因此在现阶段此部分电路并未在本文中进行设计和实现。
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由于微量热器自身的低通特性，其输出电压信号频率上限一般小于100 Hz，为了抑制高频带的噪声影响，减小信号采样后恢复时的混叠现象，在信号输入模数转换电路之前需要设置抗混叠滤波电路。
为了完整的还原微量热器输出的信号波形，首先，抗混叠滤波器的上限截止频率应高于信号的上限频率，一般可以设定为1 kHz以上。其次，要求滤波电路在通频带有十分平坦的增益，以保证频带内的信号不被破坏。再次，要求滤波电路有较好的相频响应，以保证信号不会因为其不同频率成分通过滤波电路时的时延不同而引起波形失真。最后，为了抑制频带外的噪声，要求滤波电路过渡频带有较快的增益下降，这通常需要高阶的滤波电路来实现。
[bookmark: _Toc52753582]2.4.6 模数转换电路
模数转换电路的功能是将滤波电路输出的模拟电压信号转换成数字信号，方便后续的分析、处理和存储。
根据奈奎斯特采样定理，ADC的采样频率应至少大于两倍信号上限截止频率，实际使用时一般要超过信号上限截止频率的2.56倍。由于抗混叠滤波电路设置的上限截止频率在1 kHz以上，这就要求ADC的采样频率应至少为5 kSPS。
为了使整个系统有更好的能量分辨率，ADC电路应该有较高的量化位数，以提高ADC本身的分辨率。同时ADC的输入电压范围应至少大于典型直流偏置电流情况下，前置放大器输出的信号电压范围，即2.5 V。
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根据2.4节的分析，现将低温微量热器的读出电子学系统所需要研究的关键技术总结如下：
1）超低噪声、低漂移、可调节的精密直流偏置电路设计
用于给NTD温度传感器提供可调偏置电压的直流偏置电路，偏置电压必须极为稳定，以避免从放大电路的输入端口直接引入噪声。NTD总是工作在温度平衡状态下，为避免由于偏置电路本身因素导致的平衡态的打破，对于NTD偏置电路的温度和时间稳定性都提出了很高的要求。同时，NTD传感器在使用中，需要动态连续调整选择其最优工作点，而在调整过程中应尽量避免引入额外的噪声。以上因素使得微量热器中的直流偏置电路设计成为影响测量电路性能的关键技术。
2）具备超低噪声、超大输入阻抗、超低漏电流和良好温度和时间稳定性的高性能前置放大电路设计
在工作点附近，NTD温度传感器的电阻约为几十千欧到几百兆欧量级，为减少其输出信号噪声，其串联的负载电阻需要高达几十吉欧，这就造成在NTD温度传感器上的典型偏置电流最大约为几十pA量级。此时，与之对应的前置放大电路必须有极低的输入等效噪声和极小的输入电流，其中输入等效的均方根噪声应小于1 μVrms，输入电流应小于1 pA，这为整个前放电路的设计，从器件选型和电路设计，都提出了特殊的要求。同时，对信号的低输入噪声以及温度和时间稳定性方面的特殊要求贯穿整个信号放大和读出电路，也是前置放大电路所要重点关注的问题。因此，满足测量需求的前置放大电路设计成为论文中研究的关键问题之一。
3）低噪声程控增益和基线调整电路设计
程控增益和基线调整电路主要用于微量热探测器阵列的各个通道标定和校准。如何在实现程控调节的同时尽可能的减少引入电路的噪声，将是微量热探测器阵列化过程中的关键技术。
4）低噪声、线性相位抗混叠滤波器和高精度模数转换电路设计
用于抗混叠滤波的低通滤波电路和用于模数转换的模数转换电路。滤波电路必须有极低的噪声水平和线性相位的特性，以避免信号的失真。模数转换电路也必须有较高的分辨率，以保证抗混叠滤波电路和模数转换电路所引入的输入等效噪声小于前置放大电路和直流偏置电路。这也成为系统中的关键技术问题。
5）适用于微量热器的数据分析方法研究
微量热器的读出电路不是采用直接测量电阻的方式，而是测量热平衡破坏到恢复过程中NTD温度传感器温度（电阻）的连续变化过程。在数据分析中，也需要一套专门的方法，主要从频域出发，利用匹配滤波器等手段从信号中精确提取出幅值和时间常数等信息，最终折算为入射粒子的沉积能量。如何针对性地利用测量电路得到的数据从中尽可能精确地提取信息，也是整个系统的重要研究内容之一。
从当前实验需求和任务分工角度出发，本文设计了微量热器读出电子学部分的直流偏置电路、前置放大电路、抗混叠滤波电路以及模数转换电路，将在第3章到第6章详细描述各电路模块的设计方案，本文同时实现了这些电路模块，并对各电路模块的性能指标进行了测试，其实现方法和测试情况将在第7章进行介绍。论文暂未涉及以上3、5两项关键技术的讨论。
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[bookmark: _Toc52753585]第3章 直流偏置电路
直流偏置电路的作用是给NTD温度传感器施加一个稳定的直流偏置，把NTD的电阻变化转换成动态电压信号输出。根据第2章中的描述，直流偏置电路需要给NTD一个合适大小的偏置电流，直流偏置电压可调且拥有很低的电压噪声，以及合适大小的负载电阻阻值。
[bookmark: _Toc52753586]3.1直流偏置电路的结构
本文设计的直流偏置电路结构如图3.1所示，电路采用对称式设计。
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图 3.1 直流偏置电路
可调的直流偏置电压Vbias通过正、负直流电源Vcc和Vee、阻值相等的分压电阻R1、R2和精密电位器R5来实现。负载电阻R3、R4阻值相等，串联在温度传感器RD的两侧。可以估算精密电位器R5的最大电阻约为几kΩ的量级，远小于负载电阻和温度传感器的串联电阻（一般为GΩ量级甚至更高），所以可以近似认为偏置电压Vbias的值可以写成：

则流经NTD的偏置电流为：

[bookmark: _Toc52753587]3.2负载电阻
负载电阻R3、R4直接串联在NTD温度传感器的两侧。为了实现负电热反馈，进而抑制负载电阻的热噪声和放大器电流噪声对能量分辨率的影响，所以对于NTD这种负温度系数的温度传感器，应选择阻值较大的负载电阻，形成电流偏置。考虑到NTD温度传感器的静态阻值约为几百MΩ量级，负载电阻R3、R4阻值应为10 GΩ量级。
虽然负载电阻的热噪声会因为负电热反馈而被抑制，但是负载电阻的温度漂移所造成的电压误差仍然会直接叠加在微量热器的输出信号上。同时负载电阻的容差也会影响电路对于NTD温度传感器静态阻值的测量。所以应尽量选用小容差、低温度漂移的负载电阻[1]。
本文调研了常见的精密电阻种类的最小容差和最低温漂，以及可购买的最大阻值，结果见表3.1。可以看出金属箔电阻是性能指标最好的电阻种类，其容差和温度系数都可以做到极小，抗老化性能也极为优异，但是批量生产的金属箔电阻的最高阻值也仅有100 MΩ左右。本文选用的负载啊电阻为Ohmite公司的UM050T1008JE型厚膜电阻，阻值为10 GΩ，容差为5%，温度系数为10 ppm/℃，已经是可以购买的同阻值电阻中的最优指标[2]。
[bookmark: _Ref6411119]表 3.1 电阻种类与指标
	电阻种类
	最大阻值
	最小容差
	最低温漂

	薄膜电阻
	100 MΩ
	0.01%
	2 ppm/℃

	厚膜电阻
	10 TΩ
	0.05%
	15 ppm/℃

	金属膜电阻
	80 MΩ
	0.01%
	2 ppm/℃

	金属箔电阻
	500 kΩ
	0.005%
	0.05ppm/℃


[bookmark: _Toc52753588]3.3精密电位器和分压电阻
分压电阻和精密电位器的电阻将直接决定直流偏置电压Vbias的值，其阻值的稳定性将直接影响偏置电压的稳定性。为了获得一个稳定的偏置电压，对精密电位器和分压电阻的选型如下。
目前常见的精密电位器按照电阻材料可以分为线绕电位器、合成碳膜电位器以及有机实芯电位器等不同种类[3]，其中线绕电位器相比其他电阻种类具有高精度、高接触稳定性、高温度稳定性的优点。本文选用Bourns 3590P系列线绕精密电位器[4]，最大电阻为10 kΩ，最小电阻100 Ω，等效噪声电阻小于100 Ω，有效旋转角度为3600°（10圈），理论最小电阻步进（电阻分辨率）为2 Ω。
分压电阻R1、R2的容差和温漂同样是重要的性能参数。本文选用的是Vishay公司的VSMP系列超高精度金属箔贴片电阻[5]，此系列电阻阻值范围是5Ω到125 kΩ，容差为0.01%，温度系数小于0.2 ppm/℃，阻值为10 kΩ或20 kΩ。
[bookmark: _Toc52753589]3.4直流电源
可以看出直流电源Vcc和Vee的电压噪声会通过分压直接附加在NTD温度传感器的两端，后续会被前置放大电路放大后输出。这种输入端噪声会极大的影响整个系统的噪声水平，所以寻找低噪声的直流电压源变得至关重要。
若直流偏置电压Vbias的范围应至少为4 V可调，则直流电源Vcc和Vee的绝对值均至少为6 V。常用的低压差线性稳压器（Low Dropout Regulator， LDO）在输出为6 V以上的情况下，输出电压的均方根噪声大多为几十μVrms的量级，因此这样的LDO往往需要进一步的辅助电路才能用于NTD温度传感器的供电。
经调研，常见的锂离子电池在3.7 V、500 mA的工作条件下，噪声约为2.7 μVrms。为了尽量减小电源噪声的影响，在本文中使用两节12 V锂离子电池作为直流电源。
[bookmark: _Toc52753590]3.5 NTD静态阻值测量
对于NTD温度传感器静态阻值的测量，将帮助我们确定微量热器的工作温度。
理想的NTD静态电阻测量方法如下所述：Vbias电压可以直接读出，负载电阻R3、R4的阻值抑制，通过后端读出电子学系统测量此偏置电压下的NTD的静态分压VD，通过(3.3)式可以计算NTD的静态阻值：

但是由于前置放大电路的非理想因素，在输入为零时放大电路的输出偏置电压为Vb，以及放大电路的输入电流Ib会引起大小为IbRD的附加电压，实际测得的NTD电压为：

为了消除放大电路非理想因素对静态电阻测量的影响，在直流偏置电路中设置了单刀双掷开关，可以通过开关直接改变偏置电压Vbias的方向，而不改变其大小。改变偏置电压的方向后，测得NTD电压为：

联立式(3.4)和(3.5)，即可获得准确的NTD静态电阻。
[bookmark: _Toc52753591]3.6 直流偏置电压范围  
根据本章对直流偏置电路的设计和器件选型，可以估算可调偏置电压范围如表3.2所示。在分压阻值取20 kΩ的情况下，直流偏置电压的可调范围是-8 V到+8 V，根据精密电位器2 Ω的电阻步进，可以计算理想的电压步进为1.6 mV。取负载电阻的阻值为20 GΩ时，偏置电流Ibias的可调范围是-0.4 nA到+0.4 nA，理想的电流步进为80 fA。在分压阻值取40 kΩ的情况下，范围和步进都减小一倍。
表 3.2 直流偏置电路的偏置范围
	分压阻值（R1+R2）
	Vbias可调范围
	理想Vbias步进
	Ibias可调范围
	理想Ibias步进

	20 kΩ
	-8 V到+8 V
	1.6 mV
	-0.4 nA到+0.4 nA
	80 fA

	40 kΩ
	-4 V到+4 V
	0.8 mV
	-0.2 nA到+0.2 nA
	40 fA


[bookmark: _Toc52753592]3.6 直流偏置电路的优化设计
本节旨在设计一个符合指标、测试可用的直流放大电路。这个直流放大电路在后续形成大规模探测器阵列时会遇到很多问题，例如长时间测量时电池电压的下降等等。
在未来的进一步研究中，直流偏置电路还可能进行如下优化设计：
1. 在形成大规模的微量热器阵列时，可以订制大阻值的金属箔电阻，其拥有最好的电子指标，对于直流偏置电路的噪声改善将由很大帮助。
2. 可以利用集成数字电位器芯片替代目前的线绕电位器，以方便在上位机上调节不同通道的直流偏置电压。例如Analog Devices公司的AD5274型数字电位器芯片[6]，最大电阻为20 kΩ、50 kΩ、200 kΩ可调，有1024个电阻档位，温度系数小于5 ppm；AD5263数字电位器芯片[7]，单芯片上有四个数字电位器通道，最大电阻为20 kΩ、50 kΩ、200 kΩ可调，有256个电阻档位，温度系数小于30 ppm，都能基本满足设计需要，相比线绕电位器能够极大的减小电路面积。
表 3.3 高性能LDO芯片
	公司名称
	芯片型号
	输出电压范围
	最大输出电流
	RMS噪声

	Analog Devices
	LT3045-1
	0 V到+15 V
	500 mA
	0.8μVrms

	Analog Devices
	LT3094
	-1.8 V到-20 V
	500 mA
	0.8μVrms


3.  Analog Devices公司的新型LDO芯片LT3045-1[8]和LT3094[9]声称具有比电池更好的噪声指标，如表3.2所示。在后续形成大规模微量热器阵列时，电池容量不足的劣势会被放大，可以考虑使用这两款LDO芯片作为直流电源以替代电池。同时也可以采用CUORE实验的技术方案，利用放大器的高电源抑制比进一步抑制电源噪声[10]。
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[bookmark: _Toc52753594]第4章 前置放大电路
前置放大电路的功能是将微量热器输出的电压信号进行放大，以方便后续的分析和存储。根据2.4.3节的分析，微量热器对前置放大电路的需求与仪表放大器相类似，需要具有以下几个特点：
（1）输入端具有极高的输入阻抗，输入电流应小于1 pA；
（2）差分输入的输入端口，具有对称的正负输入，以抑制颤噪、工频干扰等共模噪声的不利影响；
（3）具有很高的共模抑制比，理论上其输出仅取决于两个输入端口的差值电压；
（4）极小的等效输入噪声，过大的噪声会影响微量热器的能量分辨率。
[bookmark: _Toc52753595]4.1前置放大电路的输入级
如前文所述，量热器温度传感器的工作电流约几纳安，前置放大电路的输入电流会极大的改变NTD温度传感器的工作状态，引入噪声，影响微量热器的能量分辨率。本文调研了低输入电流的仪表放大器，其关键参数如表4.1所示[1-3]。
表 4.1 低输入电流的仪表放大器芯片
	公司名称
	芯片型号
	低频噪声
（1 Hz处）
	最大输入
偏置电流

	Analog Devices
	AD8224
	14 nV/√Hz
	10 pA

	Analog Devices
	AD8236
	400 nV/√Hz
	10 pA

	Texas Instrument
	INA2331
	46 nV/√Hz
	10 pA


可以看出最低输入电流的集成仪表放大器芯片，其最大输入电流也为10 pA量级，不能满足微量热器前置放大电路小于1 pA的输入电流需求。
因此在前置放大电路的输入级，类似仪表放大器的输入级，采用了特别选型的、具有超高输入电阻、超低输入偏置电流的结型场效应晶体管（Junction Field-Effect Transistor, JFET）作为其输入级，以减小放大器输入电流。
JFET是一种利用输入回路电压来控制输出回路电流的单极型晶体管，相比双极型晶体管，JFET具有输入内阻高、噪声低、热稳定性好等特点[4]，非常适合用于小输入电流和低噪声的放大电路中。
[bookmark: _Toc52753596]4.1.1 JFET的关键参数
JFET作为前置放大电路的输入级，其多个关键参数将直接影响到前置放大电路的性能指标。本小结对JFET的工作原理和几个重要的参数做简单的介绍[4]。
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(a)                                (b)
图 4.1 JFET结构图
N沟道JFET的结构如图4.1(a)所示，在一块N型半导体上制作两个高掺杂的P区并连接在一起，形成栅极g，N型半导体的两端分别称为漏极d和源极s。可以看出漏极和源极在结构上并没有区别，所以JFET在实际应用时的漏极和源极主要取决于外部电路的配置。两侧的P区与分别与中间的N区形成耗尽区，漏源之间的非耗尽层称为导电沟道。
当漏源电压Uds=0 V，且栅源电压Ugs=0 V时，漏源之间存在很宽的导电沟道。如果在栅源之间加负电压，使得Ugs<0 V， PN结反向偏置，耗尽区变宽，导电沟道变窄，这种现象称为栅源电压对导电沟道的调制效应。当|Ugs|增大到某一电压时，两侧耗尽区闭合，导电沟道消失，此时栅源电压值Ugs为JFET的夹断电压Ugs(off)。
当栅源电压0 V<Ugs<Ugs(off)时，栅源间导电沟道仍存在。此时逐渐增加漏极电压，当栅漏电压Ugd<Ugs(off)时，栅漏之间的耗尽区发生闭合，导电沟道出现夹断区域，如图4.1(b)所示，称为预夹断。如果持续增大漏极电压，导电沟道的夹断区域会从漏极向源极延伸，漏源电阻不断增大。在这个过程中，漏源电压增大使得漏源电流增大的趋势与漏源电阻增大使得漏源电流减小的趋势基本抵消，也就是漏源电压增大时漏源电流ids几乎不变，JFET呈现出恒流特性。
所以当0 V<Ugs<Ugs(off)且Ugd< Ugs(off)时，沟道电流ids仅受到栅源电压Ugs控制，而与漏源电压Uds无关。为了描述动态的栅源电压对于漏源电流的控制作用，引入参数跨导，在漏源电压Uds为常数时定义为：

一般用输出特性曲线和转移特性曲线来描述JFET的特性。其中，输出特性曲线描述当栅源电压Ugs固定时，漏源电流ids随漏源电压Uds变化的函数关系，转移特性曲线描述当漏源电压Uds固定时，漏源电流ids随栅源电压Ugs变化的函数关系。
不难发现，对于一个JFET来说，在栅源电压Ugs=0 V下产生预夹断时的漏源电流ids最大，称为饱和漏源电流Idss。根据半导体物理中对处于恒流区的JFET的分析可以得到其漏源电流的表达式：

同时可以发现在正常工作时，JFET中的PN结均处于反偏的状态，流经栅极的输入电流Igs极小，一般都不作考虑。但是由于量热器本身特性，必须对于输入级JFET的输入电流加以注意。
本文给出一种测量微小电流的方法，可以用于测量JFET栅极输入电流，见附录。
[bookmark: _Toc52753597]4.1.2 JFET的选型
根据前文的讨论，应该选择一个低栅极输入电流、低噪声的JFET作为前置放大电路的输入级。同时要注意的是，放大电路中JFET必须工作在恒流区，JFET三个端口的电压关系必须满足0 V<Ugs<Ugs(off)且Ugd< Ugs(off)。可以看出JFET的夹断电压越大，实际工作时栅漏之间的反偏电压就必须设置的更大，必然导致JFET的栅极输入电流变大。所以在选择JFET时，应该考虑选择夹断电压较低的场效应管。
由表4.1可以看出[5-7]，JFET的最大栅极电流与仪表放大器相接近，甚至高于仪表放大器的最大输入电流。但是需要注意往往JFET表明的栅极电流的测试条件相对苛刻，栅源之间的反偏电压高于10V。利用JFET作为输入级时，我们可以通过附录中的方法测量JFET的栅极电流随栅源电压改变的情况，并在设计放大电路时设置合适的静态工作点，使得JFET的栅极输入电流处于很低的情况。
根据Alessandrello等人测试的2sk146型JFET的输入栅极电流，在反向偏置电压为-1V、温度为0摄氏度的情况下，JFET的栅极输入电流小于10 fA[8]，完全可以满足设计需求，所以本文选择2sk146型JFET作为前置放大电路的输入级。其他一些低噪声的JFET参数对比见表4.1，可以看出IF3601或IF9030型JFET有极为优秀的噪声水平，在通过测试确定其输入栅极电流和反向偏置电压的关系后，很可能成为2sk146型JFET的替代品。
表 4.1 JFET参数对比
	JFET型号
	Idss
	最大Igs
	最大Ugs(off)
	噪声系数

	2N6451
	50 mA
	-0.1 nA
	-3.5 V
	5 nV/√Hz

	IF3601
	30 mA
	-0.1 nA
	-2 V
	0.3 nV/√Hz

	IF9030
	30 mA
	-0.1 nA
	-2 V
	0.5 nV/√Hz

	2sk146
	30 mA
	未注明
	-0.7 V
	未注明


[bookmark: _Toc52753598]4.2前置放大电路的设计
以2sk146型JFET作为输入级的差分前置放大电路如图4.2所示。
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图 4.2前置放大电路图
前置放大电路的电路结构是一个包含尾端电流源的JFET输入差分放大电路。尾端电流源的存在可以有效的提高放大电路的共模抑制比[9]。
电路图下部的电阻R11、R12、R10以及运算放大器A4和晶体管Q共同组成尾部电流源。根据反馈电路中运算放大器电流虚断电压虚短的特性，可以计算节点8、9的电压：

于是可以计算晶体管射极电流:

分析尾端电流源电路正常工作的条件。晶体管Q必须工作于放大区，发射结正偏（UBE>UON 	且UCE>UBE），根据晶体管的电流关系，IC约等于IE。保证放大器A4的输出电压不超过运放的输出电压范围，在节点6的电压V6能满足晶体管工作于放大区的条件下（V6-V9>VON），不论V6如何变化，晶体管集电极的电流保持不变，呈现出电流源的特性。调整电阻R11、R12及R10的阻值可以改变输出电流，调整放大电路的静态工作点。
根据输出级运算放大器A1，可以使V2=V3，取电阻R2=R3，则可以保证两条差分支路的电流时刻相等：

于是电路中四个JFET的沟道电流时刻保持相等。根据式(4.2)可以写出恒流区J1、J2的沟道电流：

可以化简得：


可以看出J2、J1的源极电压差始终与输入电压相等的关系。
再写出节点5、6、7的节点电压方程：



联立节点5、7的电压方程可以得到：

取电阻R8=R9，R6=R7，上式可以化简为成：

可以看出放大电路只对输入信号的差模部分进行放大，其放大倍数为R8/R6+1，而对输入信号的共模部分并不做响应。
节点6的电压方程可以化简为：

联立可以求得V5、V6、V7以及Ids。
根据节点4的电压方程：

可以进一步解得运算放大器A2、A3的输入电压，J1、J2的漏极电压以及J3、J4的源极电压均为V4。根据节点1,、2、3的电压方程：

可以解得电压V1、V2和V3。
分析放大电路的静态工作点条件，需要注意任何时刻都需要满足JFET工作在恒流区。对于J1和J2，,必须满足：




对于J3和J4，必须满足：


对于不同特性的JFET来说，只需要通过改变电路中的电阻进而改变其静态工作点，都可以实现类似的放大电路。本文选用的2sk146型JFET，经过实际测试，其饱和沟道电流Idss=30 mA, 夹断电压Ugs(off)= -0.7 V。
首先计算电路的静态工作点，输入VIN+与VIN-均接地。
放大电路中的直流电源与直流偏置电路的电源相同，采用电池供电，Vcc=+12V，Vee=-12V。两个直流电源即作为差分放大电路的正负电流源，也作为所有集成运算放大器的供电电源，运算放大器的输出电压范围是正负供电电源的电压。
尾部电流源电路中，R11=2 KΩ，R12=10 KΩ，R10=4 KΩ，可以求得：


取R8=R9=39 KΩ，R6=R7 =180 Ω，R4=18 KΩ，R5=2 KΩ，R2=R3=3.3 KΩ，R1=560 Ω。利用上述方程求得静态时，V5=V7=574 mV，V6=403 mV，V4= 1.562 V，V1=10.9 V，Ids=0.972 mA，V2=V3=7.7 V。
注意JFET均已工作在恒流区，且J1、J2的反向反向偏置电压仅为1.562 V，可以有效的降低放大电路的输入电流。
当电路输入共模信号VIN-=VIN+=VCM时，考虑JFET的沟道电流恒保持相等，V5与V7仍然相等，此时Vout=0，电路输出电压为0。可见理想状态下电路对于共模信号并没有相应，可以有效的抑制颤噪、工频干扰等共模噪声。
当电路输入差分信号VIN+-VIN-=VDM时，差分信号的放大倍数约为-218倍。由于轨到轨运算放大器的输出范围是±12V，可以计算电路的差分输入范围约为±55 mV。
[bookmark: _Toc52753599]4.3输出电压补偿电路
4.2节中前置放大电路的设计和分析均基于理想电路状态。实际使用时，由于使用的电阻阻值的误差、运算放大器的电压漂移等不理想因素，两个差分支路沟道电流的不平衡，使得放大电路总是会存在输出偏置电压，即在输入电压信号为0的情况下仍然存在不为零的输出电压。为了消除这种不理想情况，设计输出偏置电压补偿电路如下图4.3所示：
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图 4.3 电压补偿电路图
与放大电路中的尾部电流源类似，电压补偿电路利用电阻R13、R14、R15运算放大器A5和三极管Q2构成电流源，经过电位器分流分别注入补偿点Comp1和Comp2进行补偿。电阻R13=2 KΩ，R14=4 KΩ，R15=40 KΩ，求得补偿总电流为250 uA，可以通过调节电位器将补偿电流注入两个差分支路中，以保证差分支路沟道电流的平衡，调节输出偏置电压。电压补偿电路中的电位器同样可以用数字电位器进行替代，在上位机直接实现对输出偏置电压调零的功能。
[bookmark: _Toc52753600]4.4前置放大电路的PSPICE仿真
为了验证4.2节中设计的前置放大电路的交流和噪声特性，本文利用PSPICE软件对前置放大电路的差分信号放大倍数、共模抑制比、等效噪声等特性进行了仿真。本节对仿真的结果进行描述和分析，仿真时所使用的元器件模型均来自官网。
[bookmark: _Toc52753601]4.4.1差分信号的交流响应
前置放大电路的差分交流响应仿真结果如图4.4所示。
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图 4.4 前置放大电路的差分交流响应仿真
为了检验放大电路对不同频率的差分信号的放大能力，将峰峰值为1 mV，相位相反的两个正弦波信号源分别输入IN+和IN-，就可以形成峰峰值为2 mV的正弦波差分信号输入。利用PSPICE软件的交流扫描仿真功能，观察电路的输出电压Vout，计算其放大倍数。图4.4中，横轴为信号频率，纵轴为交流增益，可见在1 kHz以内的频率范围中，输出电压幅值约434.3 mV，差模放大倍数倍，与设计目标相近。在信号频带100 Hz以内的幅频响应十分平坦，可以保证信号所有的频率成分被相等倍数的放大。
[bookmark: _Toc52753602]4.4.2共模信号的交流响应
前置放大电路的共模交流响应仿真结果如图4.5所示。
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图 4.5 前置放大电路的共模交流响应仿真
为了分析放大电路对共模信号的抑制能力，将峰峰值为2 V，相位相同的两个正弦波信号源分别输入IN+和IN-，就可以形成幅值为2 V的正弦波共模信号输入。利用PSPICE的交流扫描功能，观察电路的输出电压Vout，计算电路的共模增益。图4.5中横轴为信号频率，纵轴为电路的共模增益。在10 Hz以下的频率范围内，输出电压幅值小于300 μV，可以计算频段内共模放大倍数。随着频率的上升，由于杂散电容等因素的影响，输出电压幅值有所上升，在100 Hz处输出电压约2.9 mV，此时共模放大倍数; 在1 kHz处输出电压约29 mV，此时共模放大倍数。
在衡量差分放大电路对共模信号的抑制以及对差模信号放大的能力时，共模抑制比（Common Mode Rejection Ratio, CMRR）是很常用的技术指标[9]，定义为放大电路的差模电压放大倍数Aud和共模电压放大倍数的比值，单位为dB。可以计算在10 Hz的频率范围

在1 kHz的频率时

可以看出前置放大电路对共模信号有着很强的抑制作用。
[bookmark: _Toc52753603]4.4.3噪声仿真
前置放大电路的等效输入噪声谱密度仿真结果如图4.6所示。
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图 4.6 前置放大电路的等效输入噪声谱密度仿真
放大电路中存在无法回避的噪声，包括电阻的热噪声、半导体器件上的散粒噪声和闪烁噪声以及集成元件本身固有的噪声。利用PSPICE软件的噪声分析功能，将电路中的噪声都等效到输入信号源上，可以获得放大电路的等效输入噪声频谱。等效输入噪声频谱如图4.6所示，由于1/f噪声的影响，等效输入噪声密度随频率升高逐渐下降，在1 Hz处噪声密度，在10 Hz处噪声密度，在100 Hz以上的频率范围内噪声密度小于。需要注意的是，通过PSPICE软件仿真的噪声仅限于电路本身固有且无法避免的噪声，电源噪声、空间电磁干扰、温度漂移等非理想因素所引起的噪声并不在仿真范围内，所以实际电路噪声可能大于电路仿真所得到的噪声。
均方根噪声（RMS noise）也是分析噪声时常用的技术参数[9]。在统计学中，将所有的值平方求和，求其均值后再开方，即得到均方根值。在电子学中常用均方根值来表示信号或者噪声的有效值，即将如果信号或噪声的各交流分量在电路中的影响可以等效成一个直流信号或直流噪声的影响，于是用这个直流分量来衡量信号和噪声的作用，称为有效值。通过噪声谱密度可以计算一定频段内的均方根噪声：

利用PSPICE软件所得到的等效输入噪声谱密度，可以求得放大电路的均方根等效输入噪声。如图4.7所示，将最低频率设为1 Hz的情况下，1 kHz以内的输入等效均方根噪声为，5 kHz以内的输入等效均方根噪声为，10 kHz以内的输入等效均方根噪声为。同时根据放大电路的增益为217.65，可以计算电路的输出等效均方根噪声。
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图 4.7 前置放大电路的输入等效RMS噪声仿真
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[bookmark: _Toc52753605]第5章 抗混叠滤波电路
根据2.4.5节的分析，在模数转换电路之前需要设置抗混叠滤波器。根据前置放大器输出信号的特点和微量热器读出电子学系统的需求，可以将此抗混叠滤波器的特点总结如下：
（1）大于信号上限截止频率100 Hz的滤波电路上限截止频率，以保证信号的频率成分都能通过滤波电路；
（2）平坦的频带内增益，保证不同频率的信号幅值不会发生改变；
（3）线性相位特性，避免由于不同频率信号经过滤波电路时不同的时延所引起的波形失真；
（4）过渡带尽可能快的增益下降，减小禁带噪声对信号质量的影响；
（5）合适的电压输入范围，根据前置放大电路输出的信号电压上限，滤波电路的电压输入范围应大于2.5 V。
[bookmark: _Toc52753606]5.1 混叠与抗混叠滤波
在对模拟信号进行模数转换时，按照奈奎斯特采样定理[1]，当输入信号的上限频率为fi时，采样频率fs必须大于两倍的fi。如果采样频率小于2fi，在数字信号恢复成模拟信号的时候会发生混叠，即在低频区域出现错误的混叠信号。
如图5.1所示，使用较小的采样频率fs对较高频率fi的正弦波信号采样后，可以恢复成一个低频的正弦波，图中用红线表示。这个波形并不是信号波形，而是由于混叠而形成的低频干扰。
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图 5.1 混叠示意图
为了避免混叠的发生，通常在进行模数转换之前，增加一级截止频率为fH的低通滤波电路，避免频率大于fs/2的信号进入模数转换，以实现抗混叠滤波。频率关系如下：

抗混叠滤波电路处于放大电路和模数转换电路之间，如果条件允许，应尽量使得，可以令有效信号成分在滤波电路的通频带内；同时满足，可以尽量抑制频率高于0.5fs的信号，防止混叠的发生。
[bookmark: _Toc52753607]5.2滤波器概述
一般意义上，滤波是对输入信号的不同频率分量实行不同的幅度增益和相位移动后再输出的行为，滤波器则是执行这一功能的器件。滤波行为可以通过模拟电路来实现，也可以通过数字电路或者软件来实现，本文仅讨论通过模拟电路来实现滤波的模拟滤波器。
滤波器按照实现方法可以分为无源滤波器和有源滤波器两种[2]。无源滤波器（passive filter）又称被动滤波器，是不需要外部电源即可工作的滤波电路，一般仅由电阻、电容、电感等无源器件组成。无源滤波器在设计大电压、大电流以及超高频率的滤波电路时有较大的优势，同时无源滤波器的器件成本相对较低。有源滤波器（active filter）又称主动滤波器，是需要外部电源才可以正常工作的滤波电路，至少包括一个有源器件如晶体管、运算放大器等。有源滤波器的优势在于容易引入增益、易于实现多级滤波器的级联、易于实现超低频率滤波等。由于前置放大电路所输出的信号频率相对较低，为几百赫兹，故选用有源低通滤波器。
[bookmark: _Toc52753608]5.2.1滤波器的特性参数
1. 传递函数A(S)
常被用来描述一个模拟滤波器的频域特性，定义为滤波电路输出频域函数UO(S)与输入频域函数Ui(S)的比值。

式中为复频率。多数情况下只对滤波器的稳态进行分析，故仅保留复频率中的稳态项进行分析。对于一阶低通滤波器，其传递函数的一般式可以写为：

更加一般的，任何一个模拟滤波器的传递函数都可以写为以下形式：

其中，n≥m，n称为滤波器的阶数。阶数越高，滤波器的幅频响应越有可能接近理想滤波器。
2. 上限截止频率
在低通滤波器中，增益下降为通带内增益的倍，即0.707倍的频率点，称为低通滤波器的上限截止频率，记为fH。
3. 特征频率
对于奇数阶滤波器来说，使其传递函数的分母中实部与虚部相等的频率为其特征频率。对于偶数阶滤波器来说，使其传递函数的分母中实部或虚部为零的频率为其特征频率。记为f0。容易发现当处于其特征频点时，滤波器的传递函数最为简单。
4. 品质因数
品质因数定义为滤波器在特征频率处的增益与频带内增益的比值，记为Q：

[bookmark: _Toc52753609]5.2.2 二阶有源低通滤波
一阶的低通滤波器当其输入信号频率在超过截止频率之后，其增益能够以-20dB/10倍频的速率下降。如果滤波器阶数升高，则增益随频率下降的速率会更快，越来越接近理想滤波器的幅频特性。一个高阶的滤波器一般由多个一阶和二阶滤波器级联而成，可以说二阶滤波器是高阶滤波器的基础[3]。
一个二阶滤波器的传递函数一般形式如下：

引入特征角频率令传递函数分母实部为0，此时传递函数的一般形式可以写为：

所以对于一个二阶低通滤波器来说，其传递函数可以写成：


可以看出在特征频率f0处，其幅度增益，其品质因数。不同的品质因数Q会很大程度的影响滤波器的频率特性。
在此考虑特征频率和f0和上限截止频率fC的数值关系，定义参量K为二者比值，根据上限截止频率的定义有：

可以解得参数K与品质因数Q的关系：

可见一个滤波电路如果确定了品质因数Q，则其特征频率f0和上限截止频率fC可以通过参数K相互推导。
[bookmark: _Toc52753610]5.2.3 品质因数与滤波器种类
将滤波器的传递函数通过其特征频率进行归一化，记，则二阶低通滤波器的传递函数简化为：

根据品质因数Q的值，可以将滤波器分为贝塞尔型（Bessel Filter，）、巴特沃斯型（Butterworth Filter，）和切比雪夫型（Chebyshev Filter，）[1]。
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(a)
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(b)
图 5.2 三种滤波器的频率响应
三种滤波器的品质因数均采用典型的Q=0.577（贝塞尔型）、Q=0.707（巴特沃斯型）和Q=1.414（切比雪夫型），分别画出其幅频响应和相频响应，如图5.2所示。
巴特沃斯滤波器是一种的滤波器，最为特殊的地方就是其上限截止频率fH与特征频率f0相等。巴特沃斯滤波器在通带内的增益相比贝塞尔滤波器或切比雪夫滤波器更为平坦，在上限截至频率之后，通带和阻带之间过渡频带的增益下降速率一般。
切比雪夫滤波器是的滤波器，所以其在特征频率f0处的增益大于0.707，上限截止频率fH大于特征频率f0。切比雪夫滤波器在过渡带的增益下降速率最大，最为接近理想的砖墙滤波器。但是切比雪夫滤波器在通带内的增益会有隆起，Q值越大，其在特征频率附近的增益隆起会越为严重。
贝塞尔滤波器是的滤波器，所以其在特征频率f0处的增益小于0.707，上限截止频率fH小于特征频率f0。贝塞尔滤波器在通带内的幅度增益也相对平坦，但是贝塞尔滤波器在过渡带的增益下降相比巴特沃斯和切比雪夫滤波器最为缓慢，与理想的砖墙滤波器差距最大。如果需要获得更快的过渡带滚降，则需要搭建更高阶的滤波电路。
[bookmark: _Toc52753611]5.2.4群时延
一个滤波器的输入正弦波和输出正弦波之间会存在一定相位移动，也会导致相应的时间延迟。不同频率的正弦波，输入输出之间的时延也会不同。对于一个混合频率的输入信号来说，不同频率成分信号经过滤波器的时延不同会导致输出信号的变形，引起失真。
对于任何频率的输入信号，其经过滤波器的时延和相位移动的关系可以写成：

所以定义群时延（Group Delay）：

群时延是相位移动随角频率的变化率，同时也用来描述不同频率的信号经过滤波器的时延特性[4]。由于低通滤波器会抑制高频段的信号输出，所以我们一般只关心特征频率或上限截止频率以下的频率范围内滤波器的群时延。
三种不同类型滤波器的群时延特性如图5.3所示。可以看出，在特征频率以下的频率范围内，贝塞尔滤波器有着最为平坦的群时延特性，在约0.2f0以下的频率范围内群时延几乎不发生改变。而巴特沃斯滤波器和切比雪夫滤波器在约0.02f0的频率时，群时延就会发生较为明显的改变。可以看出贝塞尔滤波器可以在较大的频率范围内保护输入信号，使得输入信号波形不会因为群时延而产生失真。
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图 5.3 三种滤波器的群时延
考虑到量热器的输出信号的频率上限为约几百赫兹，而且需要尽量避免波形失真，所以抗混叠滤波器应该使用上限截止频率在1 kHz到5kHz的贝塞尔滤波器。更高的滤波器上限截止频率会对后端模数转换电路的采样频率提出更高的要求。
[bookmark: _Toc52753612]5.3 两种常用的二阶滤波电路结构
在设计和使用滤波器时，Sallen-Key型滤波电路和多重反馈滤波电路是最为常见的两种滤波电路类型[5]，一般高阶滤波电路的设计也基于这两种二阶滤波电路，所以在此对这两种电路的结构和优劣做简要介绍。
[bookmark: _Toc52753613]5.3.1 Sallen-Key型滤波电路
1955年，美国科学家R. P. Sallen和E. L. Key首次提出了一种由一个运算放大器和四个无源器件组成的二阶滤波电路结构，被称为Sallen-Key型滤波电路。如图5.4所示为低通Sallen-Key滤波电路结构。
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图 5.4 Sallen-Key型低通滤波电路
根据电路可以计算其传递函数：

对比二阶低通滤波器传递函数的一般形式，可以计算其通带内增益：

特征频率：

品质因数：

所以对于一个已知的Sallen-Key滤波电路，可以直接写出其传递函数，解得其主要滤波特性参数，包括通带内增益、特征频率、上限截止频率以及品质因数等。
在设计Sallen-Key滤波电路时，由于频带内增益已经确定为1，则电路设计目标参数只剩下特征频率和品质因数，电路中两个电阻和两个电容值并不是唯一确定的，有无数种电阻和电容值的组合可以获得相同的滤波特性。在设计电路时，往往先确定两个阻容器件的值，一般先确定两个电容的容值，再解出剩下两个相匹配的阻容类器件的值。考虑阻容类器件所带来的电路面积、功耗和噪声，一般不选用阻值或容值过大或过小的器件。
[bookmark: _Toc52753614]5.3.2 多重反馈型滤波电路
多重反馈型（Multiple Feedback, MFB）低通滤波器是一种由一个运算放大器和五个阻容类无源器件组成的反向输入低通滤波器。如图5.5所示为低通MFB滤波电路结构。
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图 5.5 多重反馈型低通滤波电路
根据电路可以写出多重反馈电路的传递函数：

对比二阶低通滤波器传递函数的一般形式，可以计算其通带内增益：

特征频率：

品质因数：

在设计多重反馈滤波电路时，确定的滤波电路目标特性参数包括通带内增益Am、特征频率f0以及品质因数Q并不能唯一确定电路中五个阻容类器件的值。一般先选定电容器件，再计算匹配的电阻阻值。
[bookmark: _Toc52753615]5.3.3 两种低通滤波电路的比较
（1）Salley-Key型滤波电路只需要四个阻容类器件，相比多重反馈型滤波电路使用的元件较少。
（2）多重反馈滤波电路会对信号进行反向处理，而Sallen-Key型电路不会。
（3）Sallen-Key型滤波电路的通带内增益可以确定为1，而多重反馈型滤波电路的通带内增益取决于两个电阻的阻值，其增益的精确性也取决于电阻的容差。显而易见的是，多重反馈型滤波电路可以同时实现信号的增益，在需要进行信号放大时会十分方便。
（4）由于多重反馈型滤波器对信号会进行反向处理，所以即使在通带内增益均为1的情况下，多重反馈型滤波电路对输入噪声也会有两倍的放大，而Sallen-Key型滤波电路不会。此时Sallen-Key型滤波电路有着更好的噪声表现。
（5）如果利用全差分运算放大器替代多重反馈型滤波电路中的运算放大器，很容易实现差分输入差分输出的滤波电路。而Sallen-Key型滤波电路则十分困难。
[bookmark: _Toc52753616]5.4 八阶Sallen-Key型滤波电路
 基于前端信号对滤波器的要求，抗混叠滤波电路的输入为单端输入，上限截止频率设定为1 kHz，品质因数Q为小于0.707的贝塞尔型，尽可能低的噪声和尽可能陡的过渡带滚降。
综合考虑电路面积、功耗、元件容差等因素，设计八阶Sallen-Key型低通贝塞尔滤波电路如图5.6所示。
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图 5.6 八阶Sallen-Key型贝塞尔滤波电路
此Sallen-Key型滤波电路由四个全差分运算放大器、8个电阻以及8个电容构成。利用PSPICE电路仿真软件对此电路进行仿真，验证其电路功能。
[bookmark: _Toc52753617]5.4.1 幅频响应仿真
为了验证滤波电路的滤波性能，给电路输入频率不同的、峰峰值为1 V的正弦波信号，检测滤波电路的输出信号，画出电路的幅频响应曲线如图5.7所示。
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图 5.7 八阶Sallen-Key型贝塞尔滤波电路的幅频响应仿真
如图5.7所示，横轴为频率，纵轴为信号幅度增益（衰减），单位为dB。可以看出滤波电路通带内增益为0 dB，通带内增益较为平坦。1 kHz为-3 dB点，滤波器的上限截止频率为1 kHz。2 kHz处衰减为-13.6 dB，5 kHz处衰减为-65.8 dB，8 kHz处衰减为-99 dB。过渡带增益下降速率可以达到-114.5 dB/10倍fH。
[bookmark: _Toc52753618]5.4.2群时延仿真
通过输入正弦波信号与输出正弦波信号的相位差，以及信号频率，可以计算信号时延。此滤波电路的信号时延与频率的关系如图5.8所示。图中横轴为信号频率，纵轴为信号输入输出时延，单位为毫秒。由图可见，在低频通带内，信号时延约28.94 mS，在300 hZ的频率范围内，不同频率信号的时延变化不超过5 μS，在上限截止频率1kHz以下的频率范围内，时延变化不超过50 μS。滤波器的时延特性可以较好保护低频信号在通过滤波电路时不会因为时延的不同而发生失真。
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图 5.8 八阶Sallen-Key型贝塞尔滤波电路的群时延仿真
[bookmark: _Toc52753619]5.4.3噪声仿真
通过仿真得到滤波电路的输出噪声频谱可以计算得滤波电路的RMS噪声，结果如图5.9所示。可见滤波电路在不考虑电源噪声和空间电磁干扰的情况下，5 kHz以下频率范围的噪声有效值，相比前置放大电路输出均方根噪声约61 μVrms，滤波电路的噪声相对要小很多。
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图 5.9 八阶Sallen-Key型贝塞尔滤波电路的群时延仿真
[bookmark: _Toc52753620]5.5 全差分多重反馈型滤波电路
由于目前使用的前置放大电路为差分信号输入、单端信号输出，所以后端滤波电路相应的设计为单端信号输入、单端信号输出。但是必须考虑到前置放大电路在后续的设计可能变为差分信号输入、差分信号输出的全差分放大电路，所以滤波电路也必须考虑差分输入、差分输出的全差分设计。
首先设计单端输入的八阶多重反馈型低通贝塞尔滤波电路，然后利用全差分运算放大器替代电路中的运算放大器，再将电路对称可得到全差分的滤波电路，具体电路如图5.10所示。
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图 5.10 全差分MFB型贝塞尔滤波电路
此多重反馈型滤波电路由四个全差分运算放大器、24个电阻以及12个电容构成。利用PSPICE电路仿真软件对此电路进行仿真，验证其电路功能。
[bookmark: _Toc52753621]5.5.1幅频响应仿真
使用两个相位相反的、峰峰值为0.5V正弦波交流信号源，可以获得一个峰峰值为1V的差分正弦波信号输入到滤波电路中。测量滤波电路的差分输出，可以计算滤波电路的幅频响应，如图5.11所示。
图中横轴为信号频率，纵轴为信号的幅度增益（衰减），单位是dB。滤波电路在1 kHz出的增益约为-3.5 dB，电路的上限截止频率约为980 Hz，考虑到阻容类器件的容差，滤波电路基本符合设计所要求的1 kHz的上限截止频率。2 kHz处衰减为-13.2 dB，5 kHz处衰减为-67.8 dB，8 kHz处衰减为-100.3 dB。过渡带增益下降速率可以达到-114.2 dB/10倍上限截止频率。
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图 5.11 全差分MFB型贝塞尔滤波电路的幅频响应仿真
[bookmark: _Toc52753622]5.5.2群时延仿真
滤波电路的信号时延与频率的关系如图5.12所示。图中横轴为信号频率，纵轴为信号输入输出时延，单位为毫秒。由图可见，在低频通带内，信号时延约29.78 mS，在300 hZ的频率范围内，不同频率信号的时延变化不超过22 μS，在上限截止频率1kHz以下的频率范围内，时延变化不超过200 μS。低频信号同样能够在通过滤波电路时获得较好的保护。
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图 5.12 全差分MFB型贝塞尔滤波电路的群时延仿真
[bookmark: _Toc52753623]5.5.3噪声仿真
通过仿真得到滤波电路的输出噪声频谱可以计算得滤波电路的RMS噪声，结果如图5.13所示。可见滤波电路在不考虑电源噪声和空间电磁干扰的情况下，5 kHz以下频率范围的噪声有效值。相比8阶Sallen-Key型滤波电路，多重反馈由于其电路结构在本底噪声的控制上有先天的劣势，而且商用的全差分运放比低噪声的运算放大器噪声表现要差，这也全差分多重反馈型滤波电路在仿真时的噪声表现要弱与Sallen-Key型滤波电路的原因。但是全差分滤波电路在抑制各种共模噪声，例如颤噪、工频干扰时具有单端滤波器所不具有的优势。
[image: ]
图 5.13 全差分MFB型贝塞尔滤波电路的噪声仿真
[bookmark: _Toc52753624]5.6 集成滤波电路
由于滤波电路广泛应用，很多半导体厂家将滤波电路中的分立元件集成在一块芯片中封装后形成集成滤波芯片。集成滤波芯片可以获得与分立滤波电路类似的滤波效果，同时还有使用简单方便、占用电路板面积小、上限截止频率灵活可调等分立器件滤波电路所难以具有的优势。但是一般情况下在使用集成滤波芯片时存在需要额外引入较高频的时钟，可能会对信号本身带来干扰。同时滤波器芯片一般没有电路模型可以用于仿真，芯片手册的数据往往不够全面，在设计电路时会带来一定的未知性。目前市面上所有的贝塞尔滤波器都是单端信号输入单端信号输出，全差分滤波器只能通过分立元件来实现。
[bookmark: _Toc52753625]5.6.1集成滤波芯片的选型
本文调研了目前在售的八阶贝塞尔集成滤波芯片，其主要参数对比如下表5.1所示[6-10]。
表 5.1 集成滤波芯片参数对比
	生产厂商
	芯片型号
	上限截止频率fH范围
	禁带衰减
	RMS噪声电平
（±2.5V供电）

	Linear Technology
	LTC1064-3
	最大95 kHz
	-29 dB@3fH
	45 μVrms

	Linear Technology
	LTC1064-7
	最大100 kHz
	-34 dB@2fH
	95 μVrms

	Linear Technology
	LTC1164-7
	最大20 kHz
	-34 dB@2fH
	95 μVrms

	Linear Technology
	LTC1264-7
	最大200 kHz
	-28 dB@2fH
	140 μVrms

	Maxim Integrated
	MAX296
	最大50 kHz
	-34 dB@3fH
	未标明


可以看出，对比其他集成滤波芯片，Linear Technology公司的LTC1064-3型贝塞尔滤波芯片有着最低的噪声电平和不错的禁带衰减，本文基于此芯片设计和实现了基于集成芯片的滤波电路。如果需要更好的禁带衰减性能，则在其他设计中可以使用LTC1064-7或LTC1164-7型集成滤波芯片。
[bookmark: _Toc52753626]5.6.2集成滤波芯片的配置与功能
基于LTC1064-3型集成滤波芯片的滤波电路设计如图5.14所示。
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图 5.14 基于LTC1064-3芯片的集成滤波电路
集成滤波电路的输入信号由VIN管脚输入滤波芯片，滤波之后的信号由VOUT管脚输出。
正负电源Vcc和Vee通过管脚V+和V-输入，正负电平的大小将直接决定输入电压范围。电容C1、C2、C3、C4用于电源输入的滤波，选择至少0.1μF的电容可以有效减小电源纹波对芯片的影响。
集成滤波电路的上限截止频率由输入的时钟频率直接决定。滤波器时钟由FCLK管脚输入，本电路通过开关可以选择输入本地时钟Local_FCLK或者来自后端FPGA的时钟FPGA_FCLK。当使用FPGA的输出时钟作为滤波器时钟时，通过上位机改变FPGA输出的时钟频率可以改变集成滤波电路的上限截止频率，以达到上限截止频率可调的目的。
75/150管脚决定滤波器输入时钟fCLK和上限截止频率fC的关系。当管脚接地时，fCLK/fC=120，当管脚接正向电源Vcc时，fCLK/fC=75，当管脚接负向电源Vee时，fCLK/fC=150。
[bookmark: _Toc52753627]5.6.3输出缓冲滤波电路
为了消除高频时钟对于信号本身的串扰，在集成滤波电路后端设计例如输出缓冲滤波器。输出缓冲滤波器实际上是一个低通滤波电路，如图5.15所示。
[image: ]
图 5.15 输出缓冲滤波电路
利用PSPICE仿真可以获得输出缓冲滤波器的幅频响应，如图5.16所示。
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图 5.16 输出缓冲滤波电路的幅频仿真
图中横轴为信号频率，纵轴为信号经过输出缓冲滤波器的增益（衰减），单位为dB。通带内信号幅度增益十分平坦，在40 kHz一下的频率范围内幅度增益均在0 dB左右，波动幅度不超过20 mdB。输出缓冲滤波器的-3 dB点约为94 kHz，对于高于94 kHz的信号有较好的抑制，所以对于高频时钟的串扰有明显的抑制作用。
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[bookmark: _Toc52753629]第6章 模数转换电路
所有前端的模拟信号，最终都需要通过模数转换电路进行采样和量化后，形成数字信号输出，以方便后续的处理、分析和存储，其核心器件为ADC芯片。根据2.4.6节的分析，可以将微量热器系统对模数转换电路的需求总结如下：
（1）足够高的采样频率。根据奈奎斯特采样定理，模数转换电路的采样频率应至少大于两倍信号上限截止频率，实际使用时一般要超过信号上限截止频率的2.56倍。由于抗混叠滤波电路设置的上限截止频率在1 kHz以上，这就要求模数转换电路的采样频率应至少为5 kSPS；
（2）尽可能高的量化位数，以提高模数转换电路的电压分辨率；
（3）合适的电压输入范围，应至少大于典型直流偏置电流情况下，前置放大器输出的信号电压范围，即2.5 V。
[bookmark: _Toc52753630]6.1 ADC的关键参数
模拟-数字转换器（Analog to Digital Convertor, ADC）指将模拟信号转换为数字信号的电子元件，是模数转换电路的核心器件，其性能指标将直接决定模数转换电路的性能。本小节将对其关键参数做简要介绍。
[bookmark: _Toc52753631]6.1.1 ADC的静态参数
ADC的静态参数包括采样频率、量化位数、差分非线性和积分非线性等[1]。
1.转换时间与采样频率
ADC的转换时间指ADC完成一次测量，包括获取信号、数字化以及输出信号所需要的时间。采样频率是则转换时间的倒数，指ADC在连续测量时，每秒钟能够完成的测量次数，即每秒钟能够输出的数据个数。根据奈奎斯特采样定理，采样频率越高的ADC芯片，允许输入的信号频率越高。
2.量化位数与量化误差
ADC对某一时刻的模拟信号进行量化后输出的二进制数码的位数称为量化位数。如果一个ADC的量化位数为N，则输出的二进制数码的范围为0到2N-1。如果ADC允许输入信号的最大幅值为FSR（Full Scale Range），则将相邻而二进制数码之间对应的电平差值定义为量化电平Q，即最低有效位（Least Significant Bit， LSB）写成：

量化电平反应了ADC对于信号幅值量化的精度。例如一个输入电平为0到+5V的8位ADC，其最小的量化刻度就是19.5 mV。如果将ADC的量化位数改为16位，则最小的量化刻度变为0.195 mV。容易看出，ADC的量化位数越高，最小的量化刻度越小。
量化误差指ADC在量化过程中，模拟信号的实际电平与转换后输出数字信号所表示的电平之间的误差。一般情况下，ADC的量化位数越高，量化误差越小[2]。
3.失调误差和增益误差
失调误差指当ADC输入为理想0电平时，输出的数字码所表示的值不为0所产生的误差，也被称为零点漂移。这种误差往往通过ADC的补偿或后续的数字处理可以调整为0。
增益误差指ADC在失调误差被消除的情况下，理想增益与实际增益之间的误差。
4.非线性误差
ADC的非线性误差包括微分非线性（Differential Nonlinearity，DNL）和积分非线性（Integral Nonlinearity，INL），是其固有的静态误差。
微分非线性指实际测量时，相邻的数字码之间所对应的模拟输入信号电平值与理想间隔之间的差异。理想ADC输出的相邻数字码所对应的模拟输入信号电平差距应精确为1个最低有效位，此时微分非线性为0。如果微分非线性的数值过大，可能会导致一个输出的数字码对应的模拟电平范围超过它原有的范围，甚至导致一个或多个其他的数字码永远不会被输出，ADC出现丢码的现象。
积分非线性指实际测量时，ADC所有数字码所对应的电平值与实际输入电平值之间误差最大的点的误差值，即输出数值偏离线性最大的距离。可以认为积分非线性是微分非线性在测量点之间累积的结果。
[bookmark: _Toc52753632]6.1.2 ADC的动态参数
1.总谐波失真
由于系统的非线性，测量时会出现频率为实际信号频率的整数倍的谐波成分。例如当信号频率为50 Hz，在测量时会出现100 Hz的二次谐波、150 Hz的三次谐波等。
一般将前四次谐波（或者奈奎斯特频率范围内的所有谐波）的RMS值与输入信号幅值的比成为总谐波失真（Total Harmonic Distortion）[3]，公式定义为：

一般情况下更高次的谐波成分可以忽略不计。
2.信噪比
当输入信号为满幅度正弦波时，输入信号的RMS值与噪声RMS值的比称为信噪比（Signal-to-Noise Ratio）[4]。这里的噪声不包括直流噪声和谐波成分。信噪比公式定义为：

3.信纳比
信纳比（Signal-to-Noise and Distortion Ratio）是指在计算信噪比时考虑谐波畸变的成分，但是不包括直流噪声。相比信噪比能够更好地反应ADC芯片的动态性能。信纳比公式定义为：

4.动态范围
动态范围（Dynamic Range）指ADC的满量程输入信号的均方根值与最小可测的输入信号均方根值之比，用dB来表示，其公式定义为：

5.有效位数
有效位数（Effective Number of Bits）在一定的信号频率和采样频率下，可以测量的实际ADC性能，其公式定义为：

通常当输入信号频率增加或ADC的采样频率增加时，总的噪声成分，特别是谐波成分增加，会影响到有效位数和动态范围。有效位数是ADC动态新能的全局反映，可以直观的看出一个ADC的测量精度。
可以看出在测试ADC的信纳比、动态范围以及有效位数时，需要给ADC输入测试信号。输入的测试信号质量将很大程度的影响测试结果，造成测量误差。所以给出另一种常用的计算有效位数的方式：

式(6.7)中FSR为满量程输入电压范围。在实验室中只要测量ADC的RMS噪声，就可以计算ADC的信噪比和有效位数，作为ADC性能的主要指标[2]。
[bookmark: _Toc52753633]6.2 Σ-Δ ADC简介
目前常见的ADC根据其模数转换的原理可以分为并行比较型（Flash ADC）、积分型（Integrating ADC）、逐次逼近型（Successive-approximation ADC）、流水线型（Pipeline ADC）、Σ-Δ调制型等[2]。
其中Σ-Δ ADC是如今最为常用的ADC之一。Σ-Δ ADC由模拟调制器（Analog Modulator）和数字抽取滤波器（Decimation Filter）组成。具体结构如图6.1所示。
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图 6.1 Σ-Δ ADC结构图
当输入信号进入模拟调制器时，首先与1位DAC所输出的模拟电平做减法，其差值结果进入积分器累积，积分器的输出进入比较器与0电平进行比较，如果高于零电平则比较器输出1，低于零电平则比较器输出0。比较器输出的01码流会控制DAC的输出，1输出正向参考电平Vref+，0则输出负向参考电平Vref-。这种模拟调制器所输出01码流的频率会远高于ADC的采样频率，一个2 kSPS采样频率Σ-Δ ADC的模拟调制环路频率可能会超过2 MHz。数字抽取滤波器通过01码流中0和1所占的权重来判断输入模拟信号电平。
Σ-Δ ADC通过其过采样、抽取滤波以及量化噪声整形等独有的技术，利用高频率换取分辨率，是目前量化精度最高的ADC。随着集成电路工艺和技术的快速发展，Σ-Δ ADC的量化位数最高可达32位，是其他架构的ADC所难以达到的。但是由于Σ-Δ ADC要求内部模拟调制器的工作频率远高于实际的ADC采样率，导致Σ-Δ ADC实际的采样频率相比其他类型的ADC相对较低，是Σ-Δ ADC的短板。
考虑微量热器读出电子学系统对模数转换电路采样频率的要求至少5 kSPS，是Σ-Δ ADC可以满足的采样频率范围。又因为Σ-Δ ADC极高的分辨率，所以本文将采用Σ-Δ ADC作为模数转换电路的ADC芯片。
[bookmark: _Toc52753634]6.3 Σ-Δ ADC的选型
本文调研了目前可以购买的商用高精度Σ-Δ ADC芯片，对比其最高采样频率、积分非线性、相同采样频率下的RMS噪声等，具体见表6.1[5-9]。
表 6.1 ADC芯片参数对比
	生产厂家
	芯片型号
	最高采样频率
	量化位数
	通道数
	积分非线性
	RMS噪声
(1 kSPS, 5 V)

	Analog Devices 
	AD7177-2
	10 kSPS
	32 bits
	4
	1 ppm
	0.77 μVrms

	Analog Devices
	AD7779
	16 kSPS
	24 bits
	8
	7 ppm
	1.33 μVrms

	Texas Instrument
	ADS1262
/ADS1263
	38 kSPS
	32 bits
	8
	3 ppm
	1.74 μVrms

	Texas Instrument
	ADS1281
	4 kSPS
	32 bits
	2
	0.6 ppm
	2.23 μVrms

	Texas Instrument
	ADS1282
	4 kSPS
	32 bits
	4
	0.5 ppm
	2.23 μVrms


[bookmark: _Hlk51923388]可以看出，在满足采样频率高于5 kSPS的条件下，Texas Instrument公司的ADS1262型ADC和Analog Devices公司的AD7177-2型ADC拥有较为优秀的静态和动态性能 ，其积分非线性典型值分别为3 ppm和1 ppm，1 kSPS采样频率、5 V电压输入范围的条件下RMS噪声为1.74 μVrms和0.77 μVrms。所以本文基于这两款32位的ADC芯片设计和实现了模数转换电路。
[bookmark: _Toc52753635]6.4 基于ADS1262 ADC芯片的模数转换电路
Texas Instrument公司的ADS1262型ADC是一款32位高精度Σ-Δ ADC。这款ADC采样频率范围是2.5 SPS到38.4 kSPS，具有8个通用的输入输出接口，可以形成最多8个单端信号输入或4个差分对信号输入。芯片内集成了1到32倍的程控可调增益，可以用于信号幅值的匹配。在单端+5 V供电，温度为25 ℃，采样频率为14.4 kSPS的条件下，RMS噪声为6.38 μVrms。
本文基于ADS1262型ADC芯片设计的模数转换电路如图6.2所示。
电源输入部分，ADC采用±2.5 V的电源供电，分别接入正向模拟电源管脚AVDD和负向模拟电源管脚AVSS，这也将决定ADC输入电压的范围是±2.5 V，可以满足微量热器的需求。数字电平使用+3.3V参考电平输入DVDD管脚，控制ADC为3.3V的数字电平。所有电源管脚在接近管脚的地方布置滤波电容，以改善输入电源的质量，减小电源噪声。
时钟输入部分，ADC的主时钟选择由XTAL1/CLKIN管脚和XTAL2管脚控制。当选择内部时钟时，XTAL1管脚通过电阻R9接地，R10、R11、R12均空置，令XTAL2管脚浮空，ADC自动选择内部时钟。选择外部时钟信号输入时，利用电阻R10将外部时钟信号输入管脚XTAL1，时钟信号来自后端FPGA，R9、R11、R12均空置，令XTAL2管脚浮空，ADC自动选择外部时钟信号。选择外部晶振时，利用R11、R12输入外部晶振产生的差分时钟信号。外部输入时钟的频率的典型频率为6.3728 MHz。最高不超过8 MHz。
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图 6.2 基于ADS1262芯片的模数转换电路
模拟信号输入部分，本设计中使用ADC的八个模拟输入管脚AIN0到AIN7。其中AIN0和AIN1作为备用的外部输入参考电平，ADC默认使用内部参考电平，但是也可以通过配置寄存器来指定AIN0和AIN1管脚的输入作为参考电平。AIN2到AIN7为模拟信号输入管脚。AIN8、AIN9未使用，所以直接接地。AINCOM接地作为单端输入的参考端。
数字通讯部分，数字通讯管脚均通过匹配电阻后与后端FPGA主板相连，包括启动控制管脚START、片选管脚CS、串行时钟管脚SCLK、串行数据输入管脚DIN、串行数据输出管脚DOUT、数据准备指示管脚DRDY以及芯片重置管脚RESET等。利用这些数字通讯管脚，FPGA主板可以控制ADC的行为，读取ADC的状态信息和输出的数据信息。
[bookmark: _Toc52753636]6.5 基于AD7177-2 ADC芯片的模数转换电路
Analog Devices公司的AD7177-2型ADC是一款32位高精度Σ-Δ ADC。这款ADC的采样频率范围是5 SPS到10 kSPS，具有4个通用的输入输出接口，可以形成最多4个单端信号输入或2个差分对信号输入。在单端+5 V供电、温度为25 ℃、采样频率为10 kSPS的条件下，RMS噪声为2.5 μVrms。本文基于这款ADC芯片设计和实现了数字读出电路板。
本文基于AD7177-2型ADC芯片设计的模数转换电路如图6.3所示。
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图 6.3 基于AD7177-2芯片的模数转换电路
基于AD7177-2芯片的模数转换电路设计与6.4节所描述的相似。
电源输入部分，ADC采用±2.5 V的电源供电，分别接入正向模拟电源管脚AVDD1、AVDD2和负向模拟电源管脚AVSS，这也将决定ADC输入电压的范围是±2.5 V，可以满足微量热器的需求。数字电平使用+2.5 V参考电平输入IOVDD管脚，控制ADC为2.5 V的数字电平。外部参考电平输入管脚REF+和REF-分别接受REF_+2.5V和-2.5V电平作为ADC的备用参考电平。
模拟信号输入部分，本设计中使用ADC的4个模拟输入管脚AIN0到AIN3。其中AIN0和AIN1配置为差分输入端，用于测量全差分滤波电路输出的差分信号。AIN2和AIN3配置为模拟信号的单端输入管脚，AIN4则接地作为单端输入的参考端。
时钟输入和数字通讯管脚与6.4节中描述的相类似，在此不再重复。ADC输入时钟的典型频率为16 MHz。
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[bookmark: _Toc52753638]第7章 读出电子学系统的实现与测试
[bookmark: _Toc52753639]7.1 直流偏置电路与前置放大电路的实现
基于本文第3章和第4章的设计方案，在同一块印刷电路板(Print Circuit Board, PCB)上实现了直流偏置电路和前置放大电路，PCB照片如图7.1所示。
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图 7.1 直流偏置电路与前置放大电路PCB
PCB大小为75 mm×50 mm，所有的输入输出均采用6.5 mm外径的标准sma接口。其中，两个sma接口直接与NTD温度传感器相连，给NTD提供电压，并读出NTD的电压信号；一个sma接口输出直流偏置电路的偏置电压Vbias，用于监测电路的直流偏置情况；一个sma接口输出前置放大电路的输出电压，与后端的抗混叠滤波电路输入相连接。在设计PCB时，尽可能的将输入级JFET的栅极与其他管脚分离，减小其他信号对输入端信号的干扰。
为了避免空间电磁场对电路的干扰，我们为PCB订制了大小为150 mm×106 mm×55 mm的铝合金屏蔽盒，如图7.2所示。电路上所有的输入和输出接口，包括信号和电源接口，均在屏蔽核上设置转接接口。使用时需要调节的精密电位器和开关，均通过开孔安装在屏蔽盒上。只要将屏蔽盒接地，就可以隔绝屏蔽盒内外的空间电磁场，减小外部电磁场所带来的电磁干扰。
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图 7.2 直流偏置电路与前置放大电路的屏蔽盒
[bookmark: _Toc52753640]7.2 数字读出电路的实现
数字读出电路主要包括抗混叠滤波电路和模数转换电路两个部分。本文基于第6章和第7章的设计方案，实现了两种数字读出电路板。
数字读出电路的PCB设计均遵守标准FMC子卡规范，这样可以利用实验室已有的FPGA载板进行调试，减小重复的工作，缩短开发周期。
[bookmark: _Toc52753641]7.2.1 基于ADS1262的数字读出电路
基于ADS1262型ADC芯片的读出电路板结构如图7.3所示，主要包括抗混叠滤波电路和模数转换电路，以及为两部分电路提供输入电源的电源电路、提供时钟输入的时钟电路、与开发板FPGA做数字电平适配的电平转换电路等。
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图 7.3 基于ADS1262的数字读出电路结构
抗混叠滤波部分，数字读出电路板上设置了两个相同的集成滤波电路。抗混叠滤波电路的上限截止频率设置为5 KHz，电压输入范围由抗混叠滤波电路的直流电源决定，为±5 V。电路设置四个信号输入接口，Input1、Input2信号输入抗混叠滤波电路，Input3和Input4直接输入ADC的模拟输入接口用于对比和备用。模拟输入信号Input1和Input2经过集成滤波电路后的输出与输出缓冲滤波器相连，用于消除高频时钟的干扰。集成滤波电路的输出与输出缓冲滤波电路的输出均直接连接到ADC的模拟输入接口，用于测试和对比集成滤波电路和输出缓冲滤波的效果。
模数转换电路部分，ADC转换电路将输入的模拟信号进行模数转换，将数字信号通过SPI接口输入电平转换电路经过逻辑电平转换后与FPGA通讯。时钟电路负责给集成滤波芯片提供本地的滤波器主时钟，电源电路则负责给电路板上所有的有源器件提供稳定的直流电平。FPGA开发板需要给整个电路板提供主电源、备用滤波器主时钟、ADC的备用时钟以及主板的逻辑电平，并通过SPI接口控制ADC芯片的工作，读取ADC芯片的输出信号。
电源电路部分设计如图7.4所示，开发板提供+12 V主电源经过ADP5071型开关电源芯片后，输出+6 V和-5.5 V两路电源，其最大的输出电流分别为2.0 A和1.2 A。
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图 7.4 基于ADS1262数字读出电路的电源电路结构
正向电源部分，+6 V电源通过ADM7150-5.0线性电源芯片输出+5 V电压，最大输出电流为800 mA，典型输出噪声为1.6 μVrms，集成滤波电路、输出缓冲滤波电路以及本地时钟电路的正向输入电压。+5 V电源经过ADM7154-2P5线性电源芯片后输出+2.5 V电压，最大输出电流为0.6 A，输出电压噪声为1.6 μVrms，是ADC芯片的正向模拟输入电源。同时，LTC6655-3.3和LTC6655-2.5两个基准电平芯片分别输出+3.3 V和+2.5 V的基准电平，分别作为ADC的数字电平输入和备用的正向模拟参考电平。
负向电源部分，-5.5 V电源通过LT3094线性电源芯片输出-5 V电压，最大输出电流为0.5 A，典型电压噪声为0.8 μVrms，是集成滤波电路和输出滤波缓冲电路的负向输入电压。-5 V电源经过ADP7182-2.5线性电源芯片后输出-2.5 V电压，最大输出电流为0.2 A，输出电压噪声为18 μVrms，是ADC电路的负向模拟输入电源。这样的电源电路可以为整个数字读出电路提供一个稳定、低噪声的直流电源输入，其中各电源芯片具体的负载芯片和负载电流估计见表7.1[1-6]。
表 7.1 基于ADS1262数字读出电路的电源负载能力与实际负载估计
	电源芯片型号
	输入电压
	输出电压
	最大输出电流
	输出电压噪声
	负载芯片
	预计负载电流

	ADP5071
	+12V
	+6V
	2A
	未标注
	ADM7150-5.0
	85 mA

	ADP5071
	+12V
	-5.5V
	1.2A
	未标注
	LT3094
	84 mA

	ADM7150-5.0
	+6V
	+5V
	0.8A
	1.6 μVrms
	LTC1064-3×2;
LT1056×2；
LTC6900；
ADM7154-2P5
	85 mA

	ADM7154-2P5
	+5V
	+2.5V
	0.6A
	1.6 μVrms
	ADS1262
	10 mA

	LTC6655-3.3
	+5V
	REF_+3.3V
	5mA
	0.1 μVrms
	ADS1262
	150 nA

	LTC6655-2.5
	+5V
	REF_+2.5V
	5mA
	0.1 μVrms
	ADS1262
	150 nA

	LT3094
	-5.5V
	-5V
	0.5A
	0.8 μVrms
	LTC1064-3×2;
LT1056×2；
ADP7182-2.5
	84 mA

	ADP7182-2.5
	-5V
	-2.5V
	0.2A
	18 μVrms
	ADS1262
	10 mA


实现的基于ADS1262芯片的数字读出电路板如图7.5所示。
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图 7.5 基于ADS1262数字读出电路板
[bookmark: _Toc52753642]7.2.2 基于AD7177-2的数字读出电路
基于AD7177-2型ADC芯片的数字读出电路结构与7.2.1节所述类似，如图7.6所示。
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图 7.6 基于AD7177-2数字读出电路结构
抗混叠滤波部分，数字读出电路设置了三种不同的抗混叠滤波电路，分别为集成滤波电路、八阶Sallen-Key型贝塞尔滤波电路以及全差分多重反馈型滤波电路。为了方便对比，所有滤波电路均采用±2.5 V直流供电，所以滤波电路的输入电压范围均为±2.5 V，所有滤波电路的上限截止频率也均被设置为1 kHz。
数字读出电路板的电源电路部分结构如图7.7所示，开发板的+12 V主电源通过ADP5071型开关电源后输出±3 V的电平，再分别由LT3045-1和LT3094两个线性电源芯片输出±2.5 V的直流电压，提供整个数字读出电路的直流电源输入。其具体每个电源芯片的负载芯片和最大负载电流估计见表7.2[1,4-5,7]。
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图 7.7 基于AD7177-2数字读出电路的电源电路结构
表 7.2 基于ADS1262数字读出电路的电源负载能力与实际负载估计
	电源芯片型号
	输入电压
	输出电压
	最大输出电流
	输出电压噪声
	负载芯片
	最大负载电流

	ADP5071
	+12V
	+3V
	2A
	未标注
	LT3045-1；
LTC6655-2.5
	172 mA

	ADP5071
	+12V
	-3V
	1.2A
	未标注
	LT3094
	171 mA

	LT3045-1
	+3V
	+2.5V
	0.5A
	0.8 μVrms
	LTC1064-3;
LT1056；
LTC6229×2；
AD8139×4
AD7177-2
	171 mA

	LTC6655-2.5
	+3V
	REF_+2.5V
	5mA
	0.1 μVrms
	AD7177-2
	72 μA

	LT3094
	-5.5V
	-5V
	0.5A
	0.8 μVrms
	LTC1064-3;
LT1056；
LTC6229×2；
AD8139×4
AD7177-2
	171 mA


实现的基于AD7177-2芯片的数字读出电路板如图7.8所示。
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图 7.8 基于AD7177-2数字读出电路板
[bookmark: _Toc52753643]7.3 模数转换电路性能测试
本文对读出电子学系统的各功能模块分别进行了测试，由于前端模块的测试依赖于后端模块的正常工作，所以本文的测试顺序从模数转换电路模块开始。
本节将介绍模数转换电路的测试方法和结果。
[bookmark: _Toc52753644]7.3.1 基于ADS1262芯片模数转换电路的测试
上电后，将ADC的模拟输入脚接地，收集ADC的输出数据，以测量ADC 噪声。配置ADC使用内部时钟和内部参考电平，输入电压范围是±2.5 V，不使用可编程增益放大器。考虑ADC前端抗混叠滤波电路的上限截止频率被设定为5 kHz，特别关注ADC在采样率14.4 kSPS条件下的噪声性能，其噪声谱密度如图7.9所示。
[image: ]
图 7.9 ADS1262模数转换电路的噪声谱密度（采样率14.4 kSPS）
可以看出ADC的噪声谱密度类似于白噪声，其平均噪声谱密度约为100 。计算得ADS1262型ADC在采样率为14.4 kSPS时的RMS噪声约7.4 μVrms 与标称值6.4 μVrms相接近[8]。已知ADC的电压输入范围是±2.5 V，可以根据式(6.3)和式(6.7)计算其信噪比为115 dB，有效位数为19.18 bits。同时测得ADC在采样率为7.2 kSPS时，噪声性能相对更好，具体见表7.3。
表 7.3 基于ADS1262芯片的模数转换电路的噪声性能
	采样频率
	RMS噪声（标称值）
	信噪比SNR
	有效位数ENOB

	7.2 kSPS
	7.28 μVrms（5.33 μVrms）
	116.74 dB
	19.38 bits

	14.4 kSPS
	8.40 μVrms（6.38 μVrms）
	115.50 dB
	19.19 bits


[bookmark: _Toc52753645][bookmark: _Hlk52050787]7.3.2 基于AD7177-2芯片模数转换电路的测试
与7.3.1节中介绍方法相似，测试基于AD7177-2芯片模数转换电路的噪声性能。由于其前端抗混叠滤波电路的上限截止频率为1 kHz，所以特别关注ADC在2.5 kSPS采样频率时的噪声表现。
如图7.10所示为AD7177-2在采样频率为2.5 kSPS时的噪声谱密度，在频带内噪声平均噪声谱密度约为20 。可以计算得ADC的RMS噪声约1.39 μVrms，与标称值1.2 μVrms相近[9]。此时信噪比为131.1 dB，有效位数为21.78 bits。
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图 7.10 ADS7177-2模数转换电路的噪声谱密度（采样率2.5 kSPS）
同时测量了ADC在采样率5 kSPS和10 kSPS时的噪声性能，具体结果见表7.4。
表 7.4 基于AD7177-2芯片的模数转换电路的噪声性能
	采样频率
	RMS噪声（标称值）
	信噪比SNR
	有效位数ENOB

	2.5 kSPS
	1.39 μVrms（1.2 μVrms）
	131.11 dB
	21.78 bits

	5 kSPS
	1.99 μVrms（1.7 μVrms）
	127.00 dB
	21.26 bits

	10 kSPS
	2.91 μVrms（2.5 μVrms）
	124.69 dB
	20.71 bits


可以看出在采样频率近似的情况下，AD7177-2型ADC芯片的噪声性能要好于ADS1262型ADC，但是ADS1262型ADC的最高采样频率更高。所以在后续的电路设计、测试和使用时，如果采样频率不超过10 kSPS时，应尽量选用AD7177-2型ADC。
[bookmark: _Toc52753646]7.4 抗混叠滤波电路测试
本文利用已有的模数转换电路，对设计与实现的几种不同的抗混叠滤波电路进行了测试，包括噪声性能测试和频率响应测试。本节将介绍其测试方法和结果。
[bookmark: _Toc52753647]7.4.1 集成滤波电路测试
基于ADS1262的数字读出电路板上的集成滤波电路上限截止频率为5 kHz，输入电压范围是±5 V。
1.噪声性能测试
将集成滤波电路的输入接地，利用ADS1262模数转换电路，设置采样频率为14.4 kSPS，分别测试集成滤波电路和输出缓冲滤波电路的输出噪声，结果如图7.11所示。
[image: ]
图 7.11 集成滤波电路噪声谱密度（VS±5 V，fH=5 kHz）
可以看出噪声幅值在5 kHz附近有明显的下降。测得集成滤波电路和ADS1262模数转换电路的总RMS噪声约为62.33 μVrms，由7.3.1节的测试结果已知此时ADS1262模数转换电路的噪声为8.40 μVrms，可以计算得集成滤波电路的实际RMS噪声约61.76 μVrms，标称值为45 μVrms[10]，实际信噪比约为104 .19 dB。
集成滤波电路的输出噪声经过其尾端的输出缓冲滤波电路之后，噪声表现稍有改善，其实际RMS噪声约为56.48 μVrms，信噪比约为104.96 dB。
2.幅频响应测试
为了验证集成滤波电路的滤波效果，使用Techtronics公司AWG 5002C型信号发生器给集成滤波电路输入峰峰值为2.0 Vpp、频率不同的正弦波，再利用ADS1262模数转换电路测试输出缓冲滤波电路输出信号的峰峰值。通过计算滤波电路对不同频率正弦波的增益，测试电路的滤波效果。为了减小混叠可能带来的干扰，设置ADC采样频率为38.4 kSPS。由于AWG 5002C型信号发生器的性能限制，输入信号的频率最低为500 Hz。输入信号的最高频率不应超过采样频率的二分之一，在此统一设置为滤波电路上限截止频率的两倍。
测得集成滤波电路的幅频响应，如图7.12所示。
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图 7.12集成滤波电路的幅频响应（fH=5 kHz）
可以看出在1 kHz的频率范围内，集成滤波电路几乎不会对信号有任何衰减作用，可以很好的保护微量热器输出信号。集成滤波电路的实际上限截止频率约4.2 kHz，此处滤波电路对信号的衰减约-3 dB，基本符合设计需求。在两倍上线截止频率的信号衰减约-12 dB，与标称值-12.8 dB相近。
在AD7177-2数字读出电路板上设置的集成滤波电路输入电压范围是±2.5 V，上限截止频率为1 kHz，测试显示其噪声性能、幅频响应均与本节描述的集成滤波电路相似，本文中不再详细描述。
[bookmark: _Toc52753648]7.4.2 Sallen-Key型滤波电路测试
AD7177-2读出电路板上所设置的Sallen-Key型滤波电路的上限截止频率为1 kHz，电压输入范围是±2.5 V。
1. 噪声性能测试
将Sallen-Key型滤波电路的输入接地，利用AD7177-2模数转换电路，设置采样频率为10 kSPS，测试滤波电路的输出噪声。如图7.13所示为Sallen-Key型滤波器的噪声频谱，可以看出其平均噪声谱密度约。测得RMS噪声为8.44 μVrms，考虑在10 kSPS采样频率时AD7177-2芯片的RMS噪声为2.91 μVrms，可以估计Sallen-Key型滤波电路的实际RMS噪声为7.92 μVrms，信噪比约116 dB。5.4.3节中对电路RMS噪声的仿真结果为约1.29 μVrms，实际测量噪声相比仿真结果较大，其原因可能包括电源噪声、空间电磁场干扰、PCB设计与制作工艺等不理想因素。
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图 7.13 Sallen-Key滤波电路的噪声谱密度（VS±2.5 V，fH=1 kHz）
2.幅频响应测试
测试方法与7.4.2节中所描述的相同，设置ADC采样频率为10 kSPS。
如图7.14所示，Sallen-Key型滤波电路的上限截止频率约为1 kHz，与设计目标基本相同。在两倍上限截止频率时的信号幅度衰减为-14.2 dB，与5.4.1节中仿真的结果-13.6 dB基本相同。可以认为Sallen-Key型滤波电路已经达到设计目标。

[image: ]
图 7.14 Sallen-Key型滤波电路的幅频响应（fH=1 kHz）
[bookmark: _Toc52753649]7.4.3 多重反馈(MFB)型滤波电路测试
AD7177-2读出电路板上设置的多重反馈型滤波电路为差分信号输入，上限截止频率为1 kHz，差分电压输入范围是±2.5 V。
1.噪声性能测试
MFB型滤波电路的噪声谱密度如图7.15所示。可以看出噪声水平在1 kHz频点之后有明显的下降。测得MFB型差分滤波电路的RMS噪声约62.49 μVrms，大于5.5.3节中的仿真结果16.37 μVrms，信噪比约为98.06 dB。引起噪声水平相比仿真结果偏大的原因与7.4.2节所述相似。
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图 7.15 MFB型滤波电路的噪声谱密度（VS±2.5 V，fH=1 kHz）
2. 幅频响应测试
幅频响应测试方法与7.4.1节中描述的基本相同，结果如图7.16所示，MFB型滤波电路的上限截止频率约为980 Hz，与设计目标基本相同。在两倍上限截止频率时的信号幅度衰减为-13.78 dB，与5.5.1节中仿真的结果-13.2 dB基本相同。可以认为MFB型滤波电路达到了设计目标。
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图 7.16 MFB滤波电路的幅频响应
[bookmark: _Toc52753650]7.4.4滤波电路的比较
三种滤波电路的主要性能参数对比见表7.5。
表 7.5 滤波电路性能对比对比
	滤波电路种类
	RMS噪声
	信噪比SNR
	禁带衰减（2倍fH）

	集成滤波电路
	56.48 μVrms
	104.96 dB
	-12 dB

	Sallen-Key型滤波电路
	7.92 μVrms
	116 dB
	-14.2 dB

	MFB型滤波电路
	62.49 μVrms
	98.06 dB
	-13.78 dB


Sallen-Key型滤波电路拥有最准确的上限截止频率、最低的RMS噪声、最高的信噪比以及最迅速的禁带衰减。如果微量热器前置放大电路为单端输出时，Sallen-Key型滤波电路是相对理想的滤波电路选择。
MFB型滤波电路的幅频响应与Sallen-Key型滤波电路相类似，但由于其电路结构的先天劣势，其RMS噪声相对较大。MFB型滤波电路具有差分输入、差分输出的结构特点，在需要差分滤波器的时候只能选择MFB型滤波电路。
集成滤波电路则具有电路结构简单、使用方便、上限截止频率灵活可调的特点。在噪声要求不是很高的情况下，选择集成滤波电路可以减小开发难度、缩短开发周期。使用LTC1064-7或LTC1164-7型集成滤波芯片可能会获得更好的禁带衰减。
[bookmark: _Toc52753651]7.5 前置放大电路测试
本文对前置放大电路的噪声表现和频域响应进行了测试，本节将简述其测试方法和结果。
[bookmark: _Toc52753652]7.5.1幅频响应
为了测试前置放大电路对不同频率信号的放大能力，使用Techtronics公司AWG 5002C型信号发生器给前置放大电路输入不同频率的峰峰值为40 mV、有效值为14.14 mV的正弦波信号，测试前置放大电路的输出信号，可以得到前置放大电路的幅频响应。输出信号利用Keithley DMM7510精密数字万用表测量。
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图 7.17 前置放大电路的幅频响应
如图7.17所示，前置放大电路对于低频信号有稳定放大的功能，在5 kHz的频率范围内，放大倍数稳定为218.71倍，放大倍数波动不超过千分之一，可以保证频带内的信号都得到等倍数的放大，符合设计需求。
[image: ]
图 7.18 空间电磁干扰示意图
需特别注意前置放大电路必须放在金属屏蔽盒中使用。在开放的空间电磁环境下，空间电磁干扰会对放大电路产生很大影响，以至于在放大电路的输出端可以测得一个峰峰值为几百毫伏到几伏不等、频率为50 Hz的噪声信号，如图7.18所示，导致前置放大电路不可用。
[bookmark: _Toc52753653]7.5.2等效输入噪声谱密度
将前置放大电路的差分输入端口均接地，利用低噪声的Sallen-Key型滤波电路和AD7177-2模数转换电路测试其噪声。设置ADC的采样率为10 kSPS。
通过测试获得前置放大电路经过Sallen-Key型滤波电路之后的噪声谱密度，除以前置放大电路的放大倍数，得到输入等效的噪声谱密度，如图7.19所示。
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图 7.19 前置放大电路的等效输入噪声谱密度
[bookmark: _Hlk52654716]在低频部分，1 Hz处的输入等效噪声密度约为，在主要信号频段1 Hz至120 Hz部分的RMS噪声约43.7 nVrms，与CUORE于2018年公开的前置放大电路39 nVrms接近。中频部分，在10 Hz到1 kHz的频带范围内，平均噪声谱密度约为，稍好于CUORE项目2018年的结果[11]。总RMS噪声约140 nVrms，符合电路的设计需要。
[bookmark: _Toc52753654]7.6 直流偏置电路
本文主要测试了直流偏置电路的直流偏置范围与噪声水平。
[bookmark: _Toc52753655]7.6.1电压偏置范围测试
本文主要测试了直流偏置电路的直流偏置范围与噪声水平。
在负载电阻为20 GΩ、分压电阻为20 kΩ的条件下，用200 MΩ电阻替代NTD温度传感器测试电路的偏置功能。使用锂电池±12 V供电的情况下，可以测得直流偏置电路可以提供从约-4.5 V到+4.5 V连续可变的直流偏置电压，可以计算直流偏置电流的变化范围是约-0.2 nA到+0.2 nA，足以满足NTD温度传感器的偏置需要。
同时测量直流偏压下前置放大电路的直流输出，其关系如图7.20所示。根据直流偏置电路的电阻分压关系和已知的前置放大电路的放大倍数，可以测得温度传感器替代电阻的实际阻值约为193.8 MΩ。
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图 7.20 偏置电压与输出电压关系图
[bookmark: _Toc52753656]7.6.2噪声测试
在偏置电压为+1V时，偏置电流约为0.05 nA。根据第三章的分析，测试系统的输入等效RMS噪声应小于8.6 μVrms。
为了避免室温下大电阻热噪声的影响，考虑在10 mK工作的温度传感器热噪声与室温下16 kΩ的电阻热噪声相当，所以利用16 kΩ的电阻替代NTD温度传感器进行噪声测试。在300 K室温下，16 kΩ电阻热噪声平均谱密度约为约
测试此偏置电压下的系统噪声，得到系统的输入等效噪声谱密度如图7.21所示。
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图 7.21 读出电子学系统的等效输入噪声谱密度
在10 Hz以内平均噪声谱密度约，此时噪声主要为1/f噪声。在中频段10 Hz到1 kHz的范围内，噪声平均谱密度为，此时噪声主要为电阻的热噪声。由于滤波电路的存在，噪声在1 kHz以上的频域内急剧下降，最终稳定在左右。
在整个频带内，系统输入等效RMS噪声约0.72 μVrms，已经可以满足系统的设计需求。相比前置放大电路及其后端电路的输入等效RMS噪声的大小约为140 nVrms，可以判断此时系统噪声主要来自直流偏置电路，为16 kΩ电阻的热噪声。
[bookmark: _Toc52753657]7.7 测试结论
经过对读出电子学系统各部分的测试，可以验证本文实现的读出电子学系统各模块功能正常，参数指标已经达到了系统需求和设计目标。
其中，直流偏置电路可以给NTD一个可调的低噪声偏置电压，可以将NTD的电阻变化转换成电压信号输出。前置放大电路可以将NTD的输出电压信号进行差分放大单端输出，其等效输入噪声谱密度在频带内约为，RMS噪声为140 nVrms，与目前国际领先的CUORE项目前置放大电路的实测性能相近，符合系统的噪声需求。三种不同的滤波电路和两种模数转换电路均工作正常，噪声指标和输入电压范围均能满足系统需要，可以方便后续设计和使用时的灵活选择。
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[bookmark: _Toc52753659]第8章 总结与展望
[bookmark: _Toc52753660]8.1 论文内容总结
目前，基于低温微量热器的无中微子双β实验项目的各验证性实验已经在国内展开。本文针对低温微量热器的特点，提出以一种可用的读出电子学系统的设计方案，并通过硬件电路实现、测试了这套读出电子学系统，证明了其可用性，噪声性能与CUORE项目的指标接近。
本文设计和实现的模块包括直流偏置电路、前置放大电路、抗混叠滤波电路和模数转换电路，主要创新性成果可以总结如下：
1）自主设计和实现了电压可调的直流偏置电路，偏置电压的范围从-4.5 V到+4.5 V连续可调。在等效16 kΩ电阻替代NTD温度传感器的情况下，系统输入等效RMS噪声为0.72 μVrms，符合读出电子学系统需求。
2）设计实现了低噪声、低输入电流的差分前置放大电路。通过选取低栅极电流的JFET作为前置放大电路的输入级，并在放大电路中合理的设置静态工作点，可以控制前置放大电路的输入电流为约100 fA量级。同时测得前置放大电路的输入等效RMS噪声为约140 nVrms，符合系统设计的要求。
3）自主设计实现了三种不同的贝塞尔滤波电路，分别为基于集成滤波器芯片的单端输入滤波电路、Sallen-Key型单端输入滤波电路以及MFB型差分滤波电路。本文测试了他们的噪声和幅频响应。其中性能最好的Sallen-Key型单端输入滤波电路的RMS噪声约7.92 μVrms，等效到放大电路输入端为36.7 nVrms。Sallen-Key型单端输入滤波电路在两倍上限截止频率的衰减为约14.2 dB。
4）基于两种不同的Σ-Δ ADC自主设计和实现了不同的模数转换电路。其中基于ADS1262型ADC的模数转换电路最高采样频率为38.4 kSPS，在14.4 kSPS时 的RMS噪声为约8.40 μVrms。基于AD7177-2型ADC的模数转换电路最高采样频率为10 kSPS，在10 kSPS采样频率是的RMS噪声为约2.91 μVrms。
[bookmark: _Toc52753661]8.2 未来研究方向的展望
本文设计与实现了低温微量热器的读出电子学系统，在未来的研究和实验中仍然有很多值得改进和优化的地方，现总结如下：
1）目前的直流偏置电路仍然采用机械结构的电位器和开关，并且采用电池供电，这种方法并不利于形成大规模的微量热器阵列和长时间的连续测量。利用数字电位器芯片、数控模拟开关芯片以及低噪声直流电源在直流偏置电路中的应用就显得很有价值。
2）附录1中描述了微小电流测试电路与使用方法。如果能够测量较为新型的JFET的栅源反偏电压与栅极电流的关系，就能够利用新型的JFET设计差分前置放大电路，可能会有更小的输入电流和更低的噪声水平，对于微量热器系统能量分辨率的提高有很大的意义。 
3）目前使用的前置放大电路均工作在室温下，NTD温度传感器的两端与前置放大电路之间通过长线连接，此时由于连接线而引起的颤噪和杂散电容可能会 信号质量的下降。有文献显示，在进行暗物质探测的Edelweiss实验中，利用高电子迁移率晶体管（High Electron Mobility Transistor, HEMT）做为低温微量热器前置放大电路的输入级，可以让前置放大电路板工作在4.2 K的低温环境下，从而减小前置放大电路与NTD温度传感器之间的距离，实现在1 kHz处的超低噪声[1]。如果利用HEMT作为本文中描述的前置放大电路的输入级，设计低温工作的前置放大电路，应可以进一步降低电子学噪声，提高系统的能量分辨率。
4）本文实现所实现的读出电子学有的功能模块并没有集成在一块电路板上实现。在所有的电路模块都确定后，应该可以将所有电路模块集成在一块电路板上。这样可以利用上位机对所有电路模块的状态进行监控，进一步可以对温度漂移、时间漂移等系统误差进行补偿和改善。
[bookmark: _Toc52753662]参考文献
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[bookmark: _Toc10613937][bookmark: _Toc52753663]附    录
附录1：一种微小电流测试电路
JFET输入放大电路的输入电流一般处于 nA量级，在绝大部分放大电路应用中已经不需要考虑如此之小的输入电流的影响。但是在微量热器的读出电子学系统中，由于NTD温度传感器的典型偏置电流仅为约0.1 nA，这就要求前置放大电路输入电流要远小于偏执电流，一般要求小于1 pA。
[image: ]
输入级JFET的栅极输入电流Igs就是前置放大器的输入电流，选取小Igs的JFET作为前置放大电路的输入级变得十分重要。在这里给出一种小电流的测试方法，对JFET输入电流的准确测量，有助于JFET的选型以及对电路性能的准确估计。
JFET栅极输入电流一般为nA量级甚至更小，难以用电流表直接测量。设计测试电路如图所示。由JFET在结构可知，对输入电流的测量实际上是对一个PN结反向偏置电流的测量。将JFET的漏极和源极短接，JFET变为两端口器件，特性与二极管类似，在电路中也用二极管符号表示。如图5.1所示，首先断开开关SW，利用一个反向偏置的JFET来补偿运算放大器的输入电流，调整J1的反向偏置电压Vcom，使得补偿电流Icom与运算放大器的输入电流相等，即Icom=Ib,这种平衡情况下没有电流给电容C充电，I=0，输出电压Vout应为0且稳定。然后给待测的JFET一个反向偏置电压，闭合开关，利用待测JFET的输入电流Igs给电容充电，使得电容电压缓慢上升，这个电压通过运算放大器的反向比例放大后被读出。通过电压改变的快慢和电容的容值可以计算出JFET的反向偏置电流，进而获得反向偏置电压与栅极输入电流的关系。
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