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Περίληψη

Το θέμα της διπλωματικής εργασίας είναι η μεθοδολογία σχεδιασμού, βελτιστοποίησης και προσομοίωσης ενός down-conversion Gilbert cell CMOS mixer (μίκτη). Οι μίκτες είναι κυκλώματα απαραίτητα για την λειτουργία κάθε τηλεπικοινωνιακού συστήματος. Η λειτουργία τους έγκειται στην μεταφορά ενός σήματος από μία φέρουσα συχνότητα σε μία άλλη.

Στο θεωρητικό μέρος της εργασίας εξηγούμε μαθηματικά την λειτουργία τους, παρουσιάζουμε τα διάφορα ήδη μικτών και εξηγούμε τις διαφορές τους. Στη συνέχεια περιγράφουμε τα χαρακτηριστικά που εκφράζουν τις επιδόσεις ενός μίκτη, με κυριότερα το κέρδος μετατροπής, την γραμμικότητα και την εικόνα θορύβου. 

Στο πρακτικό μέρος της εργασίας αναλύουμε την διαδικασία που ακολουθήσαμε για τον σχεδιασμό ενός CMOS μίκτη. Ξεκινάμε από το βασικό κύκλωμα του Gilbert cell και στη συνέχεια εφαρμόζουμε βελτιστοποιήσεις στο κύκλωμα εξηγώντας πως λειτουργούν. Στη συνέχεια τρέχουμε προσομοιώσεις με την βοήθεια του Cadence για την εξαγωγή των χαρακτηριστικών επίδοσης του κυκλώματος.

Το κύκλωμα υλοποιήθηκε στην τεχνολογία 65nm της IBM και το πρόγραμμα που χρησιμοποιήθηκε ήταν το Cadence. Η συχνότητα του τοπικού ταλαντωτή είναι FLO=5GHz και όλες οι προσομοιώσεις προβλέπουν το RF σήμα εισόδου να κυμαίνεται μεταξύ 5GHz και 5.15GHz. Το κέρδος μετατροπής του κυκλώματος που σχεδιάσαμε είναι 11.38dB για την κεντρική συχνότητα των 5.1GHz. Το σημείο παρεμβολής 3ης τάξης IIP3 είναι 6.92dBm που καθιστά το κύκλωμα πολύ καλό ως προς την γραμμικότητα, και η εικόνα θορύβου είναι 17.75dB. 
Abstract
In this diplomatic thesis we are describing a methodology for the design, improvement and simulation of a down-conversion Gilbert cell CMOS mixer. Mixers are indispensable circuits for every telecommunications system. Their function is to perform frequency translation, in other words to move a signal from one carrier frequency to another.
In the theoretical part of this thesis, we explain mathematically the function of mixers, we describe the different kinds of mixers and comment on their differences. We then present the figures of merit used for the description of a mixer’s performance, with most important the conversion gain, the linearity and the noise figure.

In the experimental part of the thesis, we analyze the procedure we followed for the designing of a CMOS mixer. We begin with the basic Gilbert cell circuit, and then we use some improvements on the circuit, always explaining how they work. At the end of the thesis we simulate the circuit using the Cadence simulation tools, so as to extract the circuit’s performance characteristics.
The technology we used for the circuit is the 65nm of IBM and the CAD program we used was Cadence. The local oscillator’s frequency was FLO=5GHz and all of the simulation are using an RF input signal with frequencies between 5GHz and 5.15GHz. The mixer we designed has a conversion gain of 11.38dB for the central frequency of 5.1GHz. The 3rd order intercept point IIP3 is 6.92dBm which makes the circuit very good as far as linearity is concerned, while the noise figure is 17.75dB. 
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Εισαγωγή
Ο μίκτης (mixer) είναι ένα πολύ σημαντικό κύκλωμα, που χρησιμοποιείται στην είσοδο και στην έξοδο των τηλεπικοινωνιακών συστημάτων. Η λειτουργία του έγκειται στην μετατόπιση ενός εισερχόμενου σήματος στο επίπεδο της συχνότητας. Όταν  η μετατόπιση γίνεται από μία χαμηλή συχνότητα (IF) προς μία υψηλή συχνότητα (RF), τότε πρόκειται για up-conversion mixer, ο οποίος χρησιμοποιείται σε διατάξεις εκπομπών. Αν η μετατροπή γίνεται από μία υψηλή (RF) προς μία χαμηλή συχνότητα (IF) τότε πρόκειται για down-conversion mixer ο οποίος χρησιμοποιείται σε κυκλώματα δεκτών.
Ο σχεδιασμός ενός μίκτη εξαρτάται άμεσα από την λειτουργία του κυκλώματος στο οποίο θα χρησιμοποιηθεί. Αν και η λειτουργία των up-conversion και down-conversion mixers στηρίζεται στην ίδια λογική, ο σχεδιασμός τους περιλαμβάνει διαφορετικές απαιτήσεις που πρέπει να ικανοποιηθούν έτσι ώστε να είναι αποδοτικοί στην λειτουργία τους.
Σε αυτήν την εργασία θα μελετήσουμε την δημιουργία ενός down-conversion mixer. Αυτό το είδος του μίκτη, επειδή βρίσκεται στον τηλεπικοινωνιακό δέκτη, έρχεται αντιμέτωπο με σήματα που ανήκουν σε ένα πιο ευρύ φάσμα συχνοτήτων, γεγονός που επιβάλει πολλούς περιορισμούς στον σχεδιασμό του.

Σκοπός της μελέτης μας είναι, ο αναγνώστης να έρθει σε επαφή με τα βασικά χαρακτηριστικά των μικτών, και ειδικά με τον σχεδιασμό ενός κυκλώματος down-conversion μίκτη. Θα παρουσιαστούν οι αλληλεπιδράσεις μεταξύ των διαφόρων χαρακτηριστικών του κυκλώματος, όπως και διάφοροι τρόποι για την μεταβολή τους. Τέλος, ο αναγνώστης θα έρθει σε μια πρώτη επαφή με τις προσομοιώσεις που χρειάζονται για να εξαχθούν τα χαρακτηριστικά ενός μίκτη.
Η τεχνολογία που χρησιμοποιήσαμε είναι η CMOS 65nm της IBM και το κύκλωμα σχεδιάστηκε για συχνότητες εισόδου από 5GHz έως 5.15GHz . Το πρόγραμμα που χρησιμοποιήθηκε για την υλοποίηση του κυκλώματος είναι το Cadence.
ΜΕΡΟΣ Α 
 ΘΕΩΡΗΤΙΚΟ ΥΠΟΒΑΘΡΟ
Α.1) Γενικά χαρακτηριστικά των μικτών (mixers)

Σε αυτό το κεφάλαιο θα περιγράψουμε συνοπτικά την λειτουργία ενός μίκτη, τα χαρακτηριστικά του, όπως και τα συστήματα στα οποία χρησιμοποιείται.
Α.1.1) Ο RF δέκτης
Σε πολλές ασύρματες εφαρμογές, το λαμβανόμενο σήμα βρίσκεται στο εύρος συχνοτήτων των GHz και πρέπει να μεταφερθεί στη βασική ζώνη συχνοτήτων (baseband). Στους ετερόδυνους δέκτες, το σήμα μεταφέρεται πρώτα σε μια Ενδιάμεση συχνότητα (Intermediate Frequency : IF), και στη συνέχεια μεταφέρεται στη βασική ζώνη συχνοτήτων. Θα μπορούσαμε να μεταφέρουμε το εισερχόμενο σήμα στη βασική ζώνη συχνοτήτων με ένα βήμα μόνο, όπως συμβαίνει στους δέκτες άμεσης μετατροπής (direct conversion receivers) ή αλλιώς ομόδυνους δέκτες (homodyne receivers). Αυτοί οι δέκτες, παρόλο που έχουν το προτέρημα της χαμηλής κατανάλωσης ισχύος, είναι πολύ επιρρεπείς σε DC offsets, παραμόρφωση άρτιας τάξης, διαρροή από τον τοπικό ταλαντωτή, κλπ. Ο ετερόδυνος δέκτης δεν εμφανίζει τέτοια προβλήματα επειδή μεταφέρει το σήμα πρώτα σε μια ενδιάμεση συχνότητα. Στην εικόνα 1 φαίνεται το μπλοκ διάγραμμα ενός ετερόδυνου δέκτη.    
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Εικόνα 1 : Ένας ετερόδυνος δέκτης
Τα εισερχόμενα σήματα είναι συνήθως πολύ ασθενή, και για αυτόν τον λόγο πρέπει να ενισχύονται από έναν LNA (Low Noise Amplifier : Ενισχυτή Χαμηλού Θορύβου) που βρίσκεται αμέσως μετά την κεραία λήψης. Ο LNA έχει ως στόχο την ενίσχυση του σήματος με προσθήκη όσο δυνατόν λιγότερου θορύβου. Ο λόγος που είναι σημαντικό η εικόνα θορύβου του LNA να είναι μικρή, είναι ότι το συγκεκριμένο κύκλωμα βρίσκεται στην αρχή μιας αλυσίδας δικτύων. Ο συντελεστής θορύβου μιας αλυσίδας m δικτύων είναι
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Βλέπουμε από την παραπάνω συνάρτηση ότι, ο συντελεστής θορύβου του πρώτου δικτύου είναι αυτός που επηρεάζει περισσότερο τον συνολικό συντελεστή θορύβου του συστήματος. Εκτός αυτού, όσο μεγαλύτερο είναι το κέρδος του LNA, τόσο περισσότερο μειώνεται ο θόρυβος που προέρχεται από τα κυκλώματα που ακολουθούν.
Αμέσως μετά τον LNA μπορούμε να προσθέσουμε ένα image reject filter (φίλτρο απόρριψης εικόνας). Η λειτουργία αυτού του φίλτρου είναι να απορρίπτει την εικόνα του εισερχόμενου σήματος. Το τι είναι η εικόνα ενός σήματος θα εξηγηθεί στο επόμενο υποκεφάλαιο.
Αμέσως μετά το φίλτρο αυτό έχουμε τον μίκτη. Δουλειά του μίκτη είναι να πολλαπλασιάζει τα δύο σήματα που έχει στις εισόδους του (RF σήμα και LO σήμα) και να βγάζει στην IF έξοδο την διαφορά και το άθροισμα των συχνοτήτων του όπως θα αναλυθεί και στη συνέχεια.

Αμέσως μετά τον μίκτη έχουμε ένα φίλτρο που αφήνει να διέρθει από μέσα του μόνο το IF σήμα που μας ενδιαφέρει και απομακρύνει τα υπόλοιπα που απλά προσθέτουν θόρυβο στο κύκλωμα.
Τέλος έχουμε έναν ενισχυτή που ως σκοπό έχει την ενίσχυση του IF σήματος πριν από την περαιτέρω επεξεργασία του τελευταίου. 
Αντίστοιχη είναι και η συνδεσμολογία των στοιχείων σε έναν τηλεπικοινωνιακό πομπό, με την διαφορά ότι η κατεύθυνση του διαγράμματος είναι αντίστροφη. Ένας ετερόδυνος πομπός φαίνεται στην εικόνα 2.
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Εικόνα 2 : Ένας ετερόδυνος πομπός
A.1.2) Λειτουργία του μίκτη
Οι μίκτες είναι μη γραμμικά κυκλώματα που χρησιμοποιούνται σε τηλεπικοινωνιακά συστήματα για την μεταφορά ενός σήματος από μία φέρουσα συχνότητα σε μία άλλη. Η διαδικασία αυτή γίνεται με πολλαπλασιασμό των δύο σημάτων και απομόνωση του σήματος εξόδου που μας ενδιαφέρει. 

Στη συνέχεια ακολουθεί η μαθηματική ανάλυση της λειτουργίας του κυκλώματος.
Έστω ότι έχουμε δύο ημιτονοειδή σήματα 
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Αυτά τα σήματα εισερχόμενα στο κύκλωμα πολλαπλασιάζονται μεταξύ τους και στην έξοδο προκύπτει το σήμα
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Χρησιμοποιώντας τώρα την τριγωνομετρική ταυτότητα 
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Προκύπτει ότι  
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Το πρώτο μέρος της εξίσωσης είναι η διαφορά συχνοτήτων των δύο σημάτων ενώ το δεύτερο είναι το άθροισμα. Στην προκειμένη περίπτωση που κατασκευάζουμε έναν down-conversion mixer, μας ενδιαφέρει το πρώτο μέρος που συμβολίζει την IF (Intermediate Frequency : Ενδιάμεση συχνότητα) συχνότητα. Το δεύτερο μέρος πρέπει να απομακρυνθεί με τοποθέτηση βαθυπερατού φίλτρου αμέσως μετά τον μίκτη. Στην περίπτωση που θα σχεδιάζαμε up-conversion mixer θα μας ενδιέφερε το δεύτερο μέρος της παραπάνω εξίσωσης, που συμβολίζει την RF (Radio Frequency : Ραδιοσυχνότητα) συχνότητα οπότε θα χρησιμοποιούσαμε υψιπερατό φίλτρο αμέσως μετά τον μίκτη. Η γραφική απεικόνιση της λειτουργίας του μίκτη φαίνεται στην εικόνα 1.

Ο μίκτης έχει δύο εισόδους και μία έξοδο. Στην μία είσοδο εισέρχεται το σήμα του οποίου την συχνότητα θέλουμε να μετατοπίσουμε. Αυτό είναι το RF σήμα στην περίπτωσή μας (μπλε συνεχόμενη γραμμή στην κορυφή της εικόνας 3), ή το IF σήμα στην περίπτωση ενός down-conversion mixer. Το σήμα αυτό είναι και αυτό που περιέχει την πληροφορία για την εκάστοτε εφαρμογή. Στην άλλη είσοδο του μίκτη έχουμε συνδεδεμένο έναν τοπικό ταλαντωτή LO, ο οποίος παρέχει ένα ημιτονοειδές σήμα συγκεκριμένης συχνότητας (κόκκινη διακεκομμένη γραμμή στην κορυφή της εικόνας 3). Ο πολλαπλασιασμός των δύο σημάτων δίνει ιδανικά στην έξοδο του μίκτη δύο σήματα με συχνότητες που αντιστοιχούν στην διαφορά και στο άθροισμα των δύο συχνοτήτων εισόδου (μωβ γραμμές στο κάτω μέρος της εικόνας 3). 
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Εικόνα 3 : Γραφική παράσταση της λειτουργίας ενός mixer.

Σε αυτό το σημείο κρίνεται σκόπιμο να εξηγήσουμε τι είναι η «εικόνα» ενός σήματος και πώς επηρεάζει την απόδοση του κυκλώματός μας. Για να το κάνουμε αυτό θα χρησιμοποιήσουμε ένα αριθμητικό παράδειγμα. Έστω ότι έχουμε ένα RF σήμα εισόδου στα 6GHz και ένα ημιτονοειδές σήμα από τον τοπικό ταλαντωτή στα 8GHz. Τότε το IF σήμα στην έξοδο θα είναι 8GHz - 6GHz = 2GHz. Αν τώρα έχουμε και ένα σήμα στα 10GHz, προκύπτει ότι 10GHz - 8GHz = 2GHz. Αυτό σημαίνει ότι κατά τη διάρκεια της μετατροπής, θα περάσει στη συχνότητα των 2GHz και το σήμα που βρισκόταν στα 6GHz και αυτό που βρισκόταν στα 10GHz. Κάτι τέτοιο βέβαια είναι ανεπιθύμητο γιατί μόνο σε μία από αυτές τις συχνότητες έχουμε χρήσιμη πληροφορία. Καταλήγουμε λοιπόν στο ότι εικόνα ενός σήματος είναι το σήμα που βρίσκεται αντιδιαμετρικά από αυτό στο επίπεδο της συχνότητας σε σχέση με τον LO.  
A.1.3) Χαρακτηριστικά των μικτών
1. Κέρδος μετατροπής (conversion gain) : Είναι ο λόγος (σε dB) της τάσης του IF σήματος εξόδου προς την τάση του RF σήματος εισόδου.
2. Γραμμικότητα (linearity) : Η γραμμικότητα του μίκτη ελέγχεται με δύο παραμέτρους. Η μία είναι το σημείο συμπίεσης 1dB (1dB compression point). Αυτή η παράμετρος καθορίζει, για ποια τιμή της ισχύος εισόδου το κέρδος στην έξοδο έχει μειωθεί κατά 1dB. Η δεύτερη παράμετρος είναι το σημείο παρεμβολής 3ης τάξης (3rd order Intercept point IP3). Η λειτουργία τους και ο τρόπος μέτρησής τους θα μελετηθεί σε επόμενη παράγραφο. 
3. Εικόνα θορύβου (noise figure) : Είναι ο λόγος του SNR (σηματοθορυβικός λόγος) στην έξοδο (IF port) προς τον SNR στην είσοδο (RF port). Η εικόνα θορύβου χωρίζεται σε SSB (single sideband) και DSB (double sideband) όπως θα δούμε στη συνέχεια.
4. Απομόνωση (isolation) : Αυτή η παράμετρος καθορίζει το ποσοστό του σήματος που διαρρέει μεταξύ των διαφόρων ports (εισόδων – εξόδων) του κυκλώματος. Η σύγκριση γίνεται μεταξύ της RF εισόδου, της IF εξόδου και της εισόδου LO ( Local Oscillator : τοπικός ταλαντωτής ) ανά ζεύγη.
A.1.4) Κατηγορίες μικτών
Οι mixers χωρίζονται σε δύο βασικές υποκατηγορίες. Υπάρχουν οι ενεργοί μίκτες (active mixers) και οι παθητικοί μίκτες (passive mixers). Η διαφορά τους είναι ότι οι παθητικοί μίκτες, ενώ έχουν καλύτερη γραμμικότητα, έχουν πολύ μεγάλη απώλεια μετατροπής, η οποία οδηγεί σε μεγαλύτερη εικόνα θορύβου απ’ ότι οι ενεργοί μίκτες. Επίσης, οι ενεργοί μίκτες, έχοντας κέρδος μετατροπής, έχουν μικρότερες απαιτήσεις κέρδους από τα στάδια επεξεργασίας που προηγούνται (π.χ. LNA) και μικρότερες απαιτήσεις όσον αφορά στο θόρυβο από τα στάδια που έπονται. Στην εικόνα 4 που ακολουθεί φαίνεται το σχηματικό διάγραμμα ενός παθητικού double-balanced CMOS μίκτη. Τα τρανζίστορ του κυκλώματος άγουν εναλλάξ, δηλαδή στην μισή περίοδο του LO άγουν το πάνω αριστερά και το κάτω δεξιά, ενώ στην άλλη μισή το άλλο ζεύγος. Αυτή η εναλλαγή είναι αυτή που εκτελεί την διαδικασία της μίξης. 
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Εικόνα 4 : Παθητικός double balanced CMOS μίκτης
Επιπλέον, οι μίκτες χωρίζονται σε single balanced (μονά ισορροπημένοι) και double balanced (διπλά ισορροπημένοι) όπως φαίνεται και στην εικόνα 5. Οι single balanced mixers έχουν διαφορική είσοδο για τον LO και απλή για το RF port, ενώ οι double balanced έχουν δύο διαφορικές εισόδους. Οι single balanced mixers είναι λιγότερο πολύπλοκοι, αλλά έχουν χειρότερη απόδοση σε ότι αφορά την απομόνωση εισόδων – εξόδου, θορύβου και γραμμικότητας.
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Εικόνα 5 : (a) single-balanced mixer (b) double-balanced mixer

Στη συνέχεια παρατίθενται τα πλεονεκτήματα και τα μειονεκτήματα των double balanced mixers.

Πλεονεκτήματα
i) Οι είσοδοι LO και RF είναι ισορροπημένες, με αποτέλεσμα το σήμα που εισέρχεται σε αυτές να απορρίπτεται στην έξοδο IF.
ii) Όλες οι θύρες του mixer είναι απομονωμένες μεταξύ τους. Στην περίπτωση του single-balanced mixer τα τρανζίστορ Μ2 - Μ3 λειτουργούν σαν διαφορικό ζεύγος, ενισχύοντας το σήμα του ταλαντωτή. Αν η IF συχνότητα δεν είναι αρκετά χαμηλότερη από την LO συχνότητα, ένα βαθυπερατό φίλτρο στην έξοδο του mixer, που θα έχει ως στόχο την αποκοπή του ανεπιθύμητου LO σήματος, θα εξασθενήσει και το IF σήμα. Αντίθετα, στην περίπτωση του double-balanced mixer, τα διαφορικά ζεύγη M3 – M4 και M5 – M6 προσθέτουν το ενισχυμένο σήμα του ταλαντωτή με αντίθετες φάσεις, επιτυγχάνοντας με αυτόν τον τρόπο την απόρριψη του στην έξοδο.
iii) Αυξημένη γραμμικότητα σε σχέση με τους single-balanced mixers.
iv) Μείωση των ανεπιθύμητων παραγώγων (αναιρούνται όλα τα παράγωγα άρτιας τάξης που προέρχονται από την LO ή την RF port).
v) Υψηλότερα σημεία παρεμβολής (intercept points).
vi) Λιγότερο επιρρεπής στο θόρυβο λόγω της διαφορικής τοπολογίας.

Μειονεκτήματα

i) Απαιτεί μεγαλύτερη τάση οδήγησης του ταλαντωτή.

ii) Χρειάζεται δύο balun για την μετατροπή των σημάτων εισόδου από απλά σε διαφορικά.

iii) Αυξημένος θόρυβος στην είσοδο του κυκλώματος σε σχέση με την single-balanced τοπολογία.

Α.1.5) Μίκτες : Γραμμικό χρονικά μεταβαλλόμενο κύκλωμα
Ένα μη γραμμικό σύστημα είναι αυτό το οποίο δεν υπακούει στην αρχή της υπέρθεσης. Τα μη γραμμικά συστήματα είναι ικανά να παράγουν συνιστώσες συχνότητας στην έξοδο που δεν εμφανίζονται στην είσοδο, κάτι που δεν μπορούν να κάνουν τα γραμμικά. Απ’ τη στιγμή λοιπόν που ο μίκτης πραγματοποιεί μετάφραση συχνότητας (frequency translation) μεταξύ της εισόδου και της εξόδου του, είναι λογικό να θεωρήσουμε ότι είναι ένα μη γραμμικό κύκλωμα.
Παρόλα αυτά, ένα από τα πιο σημαντικά χαρακτηριστικά ενός μίκτη είναι η γραμμικότητά του. Το να ενδιαφερόμαστε για την γραμμικότητα ενός μη γραμμικού συστήματος φαίνεται να είναι αντίφαση. Αυτή η αντίφαση μπορεί να αποφευχθεί, αν θεωρήσουμε τον μίκτη σαν ένα γραμμικό, χρονικά μεταβαλλόμενο κύκλωμα σε σχέση με την RF είσοδο του.
Για να κατανοήσουμε καλύτερα αυτήν την δήλωση, ας θεωρήσουμε το κύκλωμα της εικόνας 6. Στην εικόνα αυτή, το διακοπτικά ζεύγη που οδηγούνται από το σήμα του τοπικού ταλαντωτή, έχουν αντικατασταθεί από έναν διακόπτη που ελέγχεται από το τετραγωνικό σήμα του LO (στην πραγματικότητα είναι ημιτονοειδές αλλά αυτό θα το αναλύσουμε αργότερα).
Αν συγκρίνουμε το IF σήμα εξόδου με το LO σήμα εισόδου, τότε το σύστημα φαίνεται να είναι μη γραμμικό, γιατί η έξοδος εξαρτάται μόνο από την πολικότητα του σήματος εισόδου. Αν το συγκρίνουμε όμως με το RF σήμα εισόδου, το σύστημα φαίνεται γραμμικό, αφού η τάση του IF σήματος είναι ανάλογη της τάσης του RF σήματος, για όσο διάστημα ο διακόπτης παραμένει κλειστός. Παρόλα αυτά, τα σύστημα παραμένει χρονικά εξαρτώμενο από το περιοδικό σήμα του τοπικού ταλαντωτή. Από τη στιγμή που σε έναν RF δέκτη, η ροή σήματος που μας ενδιαφέρει είναι από το RF προς το IF, το κύκλωμα μπορεί να θεωρηθεί γραμμικό, χρονικά μεταβαλλόμενο.
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Εικόνα 6 : Ο μίκτης σαν ένα γραμμικό, χρονικά μεταβαλλόμενο κύκλωμα
A.2) Ανάλυση του κυκλώματος
Σε αυτό το σημείο θα κάνουμε την επιλογή του κυκλώματος που θα υλοποιήσουμε, και στη συνέχεια θα το αναλύσουμε εκτενώς από θεωρητική σκοπιά, έτσι ώστε να μπορέσουμε να αντιμετωπίσουμε πιο αποτελεσματικά το κύκλωμα κατά τη διάρκεια του σχεδιασμού του στο Cadence.
A.2.1) Επιλογή του κυκλώματος

Η επιλογή του κυκλώματος έγινε βασισμένη στα χαρακτηριστικά των mixers που αναφέρθηκαν σε προηγούμενο κεφάλαιο. Το κύκλωμα που αποφασίσαμε να υλοποιήσουμε έχει σαν βασική δομική μονάδα το Gilbert cell πάνω στο οποίο πραγματοποιήσαμε ορισμένες βελτιστοποιήσεις όπως θα δείξουμε στη συνέχεια. Το Gilbert cell είναι ένας active double-balanced mixer ο οποίος σχεδιάστηκε αρχικά για χρήση με διπολικά τρανζίστορ, και λειτουργούσε σαν πολλαπλασιαστής ακριβείας. Με την εξέλιξη όμως της CMOS τεχνολογίας, η λειτουργία του άλλαξε λίγο, διότι πλέον τα τρανζίστορ που οδηγούνται από το ισχυρό σήμα του LO λειτουργούν σαν διακόπτες. Το αποτέλεσμα της μίξης παραμένει ουσιαστικά το ίδιο, για αυτό το λόγο το κύκλωμα αυτό χρησιμοποιείται ακόμα στο μεγαλύτερο ποσοστό των περιπτώσεων. Στην εικόνα 7 φαίνεται το βασικό κύκλωμα του Gilbert cell πάνω στο οποίο θα ξεκινήσουμε την ανάλυσή μας.
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Εικόνα 7 : Gilbert cell double-balanced active mixer

Το nmos M1 είναι υπεύθυνο για την παροχή σταθερού ρεύματος στο κύκλωμα και είναι συνδεδεμένο σε συνδεσμολογία καθρέφτη ρεύματος όπως θα δούμε στην συνέχεια. Τα nmos Μ2 και Μ3 αποτελούν την είσοδο του RF σήματος, του οποίου τη συχνότητα θέλουμε να μεταβάλουμε. Τα τρανζίστορ Μ4 – Μ7 αποτελούν την είσοδο του ταλαντωτή μας ο οποίος παράγει ισχυρό σήμα έτσι ώστε να λειτουργούν σαν διακόπτες, άγοντας και μη άγοντας ρεύμα, επιτυγχάνοντας με αυτόν τον τρόπο τον πολλαπλασιασμό των σημάτων στις δύο εισόδους όπως θα δούμε στη συνέχεια. Ακολουθεί εκτενής ανάλυση της λειτουργίας του κυκλώματος.
A.2.2) Βασική λειτουργία του κυκλώματος

Επειδή το κύκλωμα δεν δουλεύει μόνο με ασθενή σήματα, δεν μπορεί να αναλυθεί με τον κλασικό τρόπο. Για αυτόν τον λόγο θα χωρίσουμε το κύκλωμα σε δύο φάσεις λειτουργίας και στη συνέχεια θα κάνουμε ανάλυση ασθενούς σήματος.
i) Πρώτη φάση
Το ισχυρό σήμα του ταλαντωτή φέρνει τα τρανζίστορ Μ4 και Μ7 σε κατάσταση αγωγής (ισχυρή αναστροφή), ενώ τα Μ5 και Μ6 σε κατάσταση μη αγωγής (αποκοπή). Θεωρούμε ιδανικά ότι τα τρανζίστορ Μ2 και Μ3 άγουν συνεχώς σταθερό DC ρεύμα ίσο με Is =Ι1/2. Επίσης ισχύει ότι Ι4 = Ι2 και Ι7 = Ι3 θεωρώντας πάντα ότι τα τρανζίστορ που οδηγούνται από τον τοπικό ταλαντωτή λειτουργούν σαν τέλειοι διακόπτες. Όσον αφορά την ανάλυση ασθενούς σήματος, βλέπουμε ότι τα τρανζίστορ Μ2 και Μ3 αποτελούν ένα διαφορικό ζεύγος. Γνωρίζοντας την ανάλυση του διαφορικού ζεύγους μπορούμε να πούμε ότι το τρανζίστορ Μ2 διαρρέεται από ασθενές ρεύμα is και το τρανζίστορ Μ3 από ρεύμα ίδιας έντασης και αντίθετης φάσης - is . Θεωρώντας ότι η έξοδός του κυκλώματος είναι μια τάση ανάλογη της διαφοράς των ρευμάτων Ι8 και Ι9 , έχουμε την ακόλουθη ανάλυση.
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ii) Δεύτερη φάση
Το σήμα του ταλαντωτή φέρνει τα τρανζίστορ Μ5 και Μ6 σε κατάσταση αγωγής , ενώ τα Μ4 και Μ7 σε κατάσταση μη αγωγής. Όπως και στην πρώτη φάση τα τρανζίστορ Μ2 και Μ3 άγουν συνεχώς σταθερό DC ρεύμα ίσο με Is =Ι1/2. Επίσης ισχύει ότι Ι5 = Ι2 και Ι6 = Ι3. Το τρανζίστορ Μ2 διαρρέεται από ασθενές ρεύμα is και το τρανζίστορ Μ3 από ρεύμα - is . Η ανάλυση για την δεύτερη φάση έχει ως εξής.
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Αν θεωρήσουμε λοιπόν ότι οι δύο φάσεις έχουν την ίδια διάρκεια, το αποτέλεσμα του mixer θα είναι ανάλογο του σήματος εισόδου πολλαπλασιασμένο με μια τετραγωνική παλμοσειρά μοναδιαίας έντασης και συγκεκριμένης συχνότητας. Αυτή η διαδικασία δημιουργεί την απαραίτητη μίξη των δύο σημάτων εισόδου, του RF σήματος και του LO σήματος. Στην πραγματικότητα, η διαδικασία της μίξης δεν είναι τόσο ιδανική όσο παρουσιάστηκε, όπως θα φανεί και στη συνέχεια.
A.2.3) Λειτουργία του τοπικού ταλαντωτή (Local Oscillator)

Επειδή το ac σήμα που παράγει ο ταλαντωτής είναι ισχυρό, η πόλωση στις πύλες των τρανζίστορ Μ4-Μ7 μεταβάλλεται με τον χρόνο. Όταν μια διαφορική τάση μεγαλύτερη από κάποια τιμή Vx εφαρμόζεται μεταξύ των πυλών των τεσσάρων αυτών τρανζίστορ, τα δύο από αυτά κλείνουν και όλο το ρεύμα περνάει από τα άλλα δύο τρανζίστορ. Το ίδιο συμβαίνει και όταν η διαφορική τάση είναι χαμηλότερη από κάποια τιμή –Vx μόνο που τώρα, τα ανοιχτά και τα κλειστά τρανζίστορ εναλλάσσονται.  Όταν η διαφορική τάση Vlo(t) που δημιουργεί ο ταλαντωτής βρίσκεται μεταξύ των προαναφερθέντων τιμών, τότε το ρεύμα διαμοιράζεται μεταξύ και των τεσσάρων τρανζίστορ. Σε αυτήν την περίπτωση είναι επιθυμητό να βρούμε το ρεύμα υποδοχής του κάθε τρανζίστορ για μια συγκεκριμένη τάση του LO και για ένα συγκεκριμένο ρεύμα του σταδίου οδήγησης.
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Εικόνα 8 : Στην πάνω εικόνα φαίνεται η τάση Vlo(t) που παράγει ο LO ενώ στην κάτω φαίνεται ο συντελεστής p(t) με τον οποίο πολλαπλασιάζεται τελικά το σήμα εισόδου.
Το απλό μοντέλο για το MOSFET που στηρίζεται στην τετραγωνική εξάρτηση του ρεύματος υποδοχής από την τάση υπεροδήγησης δεν είναι ακριβές για τις καινούριες τεχνολογίες που έχουν μικρό μήκος καναλιού. Για αυτό το λόγο κρίνεται απαραίτητη μια καλύτερη προσέγγιση της σχέσης I-V ενός τρανζίστορ MOS. Η σχέση αυτή είναι η εξής:
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Όπου ΙD είναι το ρεύμα υποδοχής, VGS είναι η τάση πύλης-πηγής και VT η τάση κατωφλίου του τρανζίστορ. Η παράμετρος Κ εξαρτάται από την τεχνολογία και τις διαστάσεις του τρανζίστορ. Η παράμετρος θ μοντελοποιεί σε μια πρώτη τάξη την εν σειρά αντίσταση της πηγής, την υποβάθμιση της κινητικότητας λόγω του κάθετου πεδίου, τον κορεσμό της ταχύτητας λόγω του οριζόντιου πεδίου σε μικρού μήκους τρανζίστορ. Εξαρτάται από το μήκος του καναλιού και είναι ανεξάρτητο του φαινομένου σώματος (body effect).
Χρησιμοποιώντας το προαναφερθέν μοντέλο, και αγνοώντας την αγωγιμότητα εξόδου του σταδίου οδήγησης (τρανζίστορ Μ2 και Μ3) θα εκφράζει την λειτουργία ισχυρού σήματος του κυκλώματος. Με την προηγούμενη παραδοχή, μπορούμε να μοντελοποιήσουμε τα τρανζίστορ Μ2 και Μ3 με πηγές ρεύματος ίσης έντασης ΙB. Θα θεωρήσουμε ότι τα τρανζίστορ Μ4-Μ7 είναι στον κορεσμό για όλο το διάστημα κατά το οποίο άγουν. Για την δημιουργία των εξισώσεων θα χρησιμοποιήσουμε τα τρανζίστορ Μ4, Μ5 και Μ2 αλλά τα ίδια ισχύουν και για τα τρανζίστορ Μ6, Μ7 και Μ3.


Η συμπεριφορά ισχυρού σήματος του διαφορικού ζεύγους Μ4-Μ5 που οδηγείται από τον LO περιγράφεται από τις παρακάτω σχέσεις.
Με χρήση της (1) προκύπτει ότι
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όπου Κ4 είναι η Κ παράμετρος των τρανζίστορ Μ4 και Μ5, και οι VGS4 και VGS5 είναι οι τάσεις πύλης-πηγής τους αντίστοιχα. Αν κανονικοποιήσουμε τα ΙΒ και VLO όπως φαίνεται στη συνέχεια :
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Τότε οι εξισώσεις (2) και (3) γίνονται
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Οι εξισώσεις (8) και (9) μπορούν να μετατραπούν σε μια μη γραμμική εξίσωση με άγνωστο το U1 , η οποία μπορεί να λυθεί γρήγορα με μια επαναληπτική αριθμητική μέθοδο. Στη συνέχεια, θα θεωρήσουμε ότι όλο τα ρεύμα διέρχεται μόνο από το Μ4 τρανζίστορ, έτσι ώστε να βρούμε την διαφορική τάση εισόδου στην οποία πραγματοποιείται αυτό.
Από την (8) προκύπτει ότι για να άγει όλο το ρεύμα από το τρανζίστορ Μ4 πρέπει
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Όπου Vx είναι η διαφορική τάση του LO πάνω από την οποία όλο το ρεύμα διέρχεται από το τρανζίστορ Μ4 και Μ7 αντίστοιχα, όπως φαίνεται και στην εικόνα 4.

Σε αυτό το σημείο, αξίζει να αναφέρουμε ότι δεν είναι απαραίτητη μια συγκεκριμένη τιμή της τάσης κατωφλίου VT για να υπολογίσουμε τα ρεύματα υποδοχής των Μ4 και Μ5. Η συμπεριφορά του διαφορικού ζεύγους είναι ανεξάρτητη της VT και άρα σε έναν πρώτο βαθμό ανεξάρτητη του φαινομένου σώματος και του κοινού σήματος του LO. Αυτή η παρατήρηση μας επιτρέπει να αγνοήσουμε την διαγωγιμότητα σώματος στην ανάλυση ασθενούς σήματος.
Υπολογίσαμε σε προηγούμενο κεφάλαιο ότι όταν VLO > Vx τότε Io = 2is ενώ όταν VLO < −Vx τότε Io = -2is . Τώρα θα δούμε πώς συμπεριφέρεται το κύκλωμα όταν −Vx<VLO<Vx . Θεωρούμε ότι οι διαγωγιμότητες των τρανζίστορ Μ4-Μ7 είναι μεταβαλλόμενες συναρτήσει του χρόνου, και ότι gm4 = gm7 και gm5 = gm6 λόγω συμμετρίας του κυκλώματος και κοινής τάσης πύλης των αντίστοιχων τρανζίστορ. Επειδή έχουμε ισχυρό σήμα στις πύλες των εν λόγω τρανζίστορ, στην ανάλυση ασθενούς σήματος οι πύλες θεωρούνται γειωμένες, και άρα έχουν όλες την ίδια μηδενική τάση. Λόγω της συνδεσμολογίας του κυκλώματος, και δεδομένου της προαναφερθείσας παραδοχής, στην ανάλυση ασθενούς σήματος ισχύει ότι τα τρανζίστορ Μ4-Μ5 έχουν κοινή τάση vgs1, ενώ τα Μ6-Μ7 έχουν κοινή τάση vgs2. Γνωρίζοντας αυτά μπορούμε πλέον να κάνουμε την ανάλυση ασθενούς σήματος στην περίπτωση που άγουν ταυτόχρονα και τα 4 τρανζίστορ που οδηγούνται από τον LO.
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Από τις εξισώσεις (1) , (2) και (15) καταλήγουμε ότι
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A.2.4) Κέρδος μετατροπής (Conversion Gain)
Το κέρδος μετατροπής του μίκτη πρέπει να οριστεί προσεκτικά ώστε να αποφευχθεί σύγχυση. 
Το κέρδος μετατροπής τάσης ενός down-conversion mixer ορίζεται σαν ο λόγος της rms τάσης του IF σήματος εξόδου, προς την rms τάση του RF σήματος εισόδου. Τα δύο αυτά σήματα βρίσκονται σε διαφορετικές συχνότητες. Για να μετρήσουμε το κέρδος μετατροπής τάσης ενός μίκτη, εφαρμόζουμε στην είσοδό του ένα ημιτονοειδές σήμα συγκεκριμένης τάσης και εξετάζουμε την τάση του σήματος εξόδου για την συχνότητα στην οποία περιμένουμε να μετατραπεί το σήμα εισόδου. 
Το κέρδος μετατροπής ισχύος ενός μίκτη ορίζεται σαν ο λόγος της ισχύος του IF σήματος που καταναλώνεται από το φορτίο, προς την ισχύ του RF σήματος που προέρχεται από την πηγή. Αν η αντίσταση εισόδου και η αντίσταση φορτίου του μίκτη είναι ίσες με την αντίσταση της πηγής, π.χ. 50 Ω, τότε το κέρδος μετατροπής τάσης ισούται με το κέρδος μετατροπής ισχύος εκφραζόμενα σε decibels.
Θεωρούμε ότι ο μίκτης χρησιμοποιεί ιδανικούς διακόπτες, δηλαδή τα τρανζίστορ (Μ4,Μ7) – (Μ6,Μ5) βρίσκονται εναλλάξ στην κατάσταση ON ή OFF χωρίς να περνάνε από την ενδιάμεση. Αυτό δεν συμβαίνει στην πράξη όπως αναλύσαμε προηγουμένως, θα μας διευκολύνει όμως στην εξαγωγή μιας συνάρτησης για το κέρδος μετατροπής τάσης χωρίς σημαντικό σφάλμα. Με αυτό τον τρόπο, το σήμα του LO που οδηγεί τα τρανζίστορ Μ4-Μ7, παράγει μια τετραγωνική παλμοσειρά m(t) η οποία αναλύεται σε σειρά Fourier όπως φαίνεται στην συνέχεια.
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Αυτή η παλμοσειρά πολλαπλασιάζεται με το ρεύμα is που προέρχεται από το σήμα εισόδου vrf . Από τα παράγωγα αυτού του πολλαπλασιασμού, εμείς ενδιαφερόμαστε μόνο για αυτά που προέρχονται από την θεμελιώδη αρμονική, δηλαδή την 
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Όταν λοιπόν πολλαπλασιάζουμε τα δύο αυτά σήματα προκύπτουν στην έξοδο δύο ισχυρά σήματα, ένα μετατοπισμένο κατά ωLO προς τα αριστερά της ωrf και ένα προς τα δεξιά όσον αφορά στο συχνοτικό φάσμα. Η διαδικασία αυτή αποδεικνύεται μαθηματικά στη συνέχεια.
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Από τα δύο σήματα στην έξοδο, μας ενδιαφέρει μόνο το χαμηλής συχνότητας IF σήμα, επειδή όπως αναφέραμε σε προηγούμενη παράγραφο, Ασχολούμαστε με down-conversion mixer. Το υψηλής συχνότητας σήμα το απομονώνουμε με τη χρήση ενός βαθυπερατού φίλτρου αμέσως μετά τον μίκτη. Στη συνέχεια θα δούμε από ποιες παραμέτρους του κυκλώματος επηρεάζεται το ρεύμα is έτσι ώστε να εξάγουμε μία συνάρτηση που θα συσχετίζει την τάση εξόδου με την τάση εισόδου.
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Η συνάρτηση (20) μας δίνει το κέρδος μετατροπής τάσης του μίκτη συναρτήσει του φορτίου RL, της αντίστασης εκφυλισμού και της διαγωγιμότητας gm2 των τρανζίστορ M2 και Μ3. Όπως βλέπουμε στην παραπάνω συνάρτηση, το κέρδος μετατροπής είναι ανάλογο της αντίστασης φορτίου RL, ανάλογο της διαγωγιμότητας gm2, και αντιστρόφως ανάλογο της αντίστασης εκφυλισμού RE. Θα αναρωτιόταν κάποιος σε αυτό το σημείο, γιατί να χρησιμοποιήσουμε την αντίσταση εκφυλισμού αφού μειώνει το κέρδος. Η απάντηση είναι ότι η εν λόγω αντίσταση αυξάνει την γραμμικότητα του κυκλώματος, με αποτέλεσμα να μπορεί να χρησιμοποιηθεί για μεγαλύτερο εύρος τιμών ισχύος εισόδου. Αυτό θα αναπτυχθεί περισσότερο στο πρακτικό μέρος της εργασίας.
A.2.5) Εικόνα θορύβου (Noise Figure)
Η εικόνα θορύβου (Noise Figure) χωρίζεται σε SSB (Single Sideband) και DSB (Double Sideband). Ο όρος SSB υποδεικνύει ότι η ζώνη συχνοτήτων που μας ενδιαφέρει βρίσκεται μόνο από την μία πλευρά της συχνότητας του LO, ενώ στην περίπτωση του DSB βρίσκεται και από τις δύο. 
[image: image36.emf]
Εικόνα 9 : Αναδίπλωση του θορύβου, που προέρχεται από τη ζώνη συχνοτήτων του RF σήματος και από την εικόνα αυτής, στη ζώνη συχνοτήτων του IF σήματος
Για ευκολία ας υποθέσουμε έναν «αθόρυβο» μίκτη με μοναδιαίο κέρδος, όπως φαίνεται στην εικόνα 9. Το συχνοτικό φάσμα στην RF είσοδο αποτελείται από το σήμα εισόδου και από τον θερμικό θόρυβο της Rs στη ζώνη συχνοτήτων του σήματος και στη ζώνη συχνοτήτων της εικόνας αυτού ως προς την συχνότητα ταλάντωσης ωLO του LO. Όταν γίνεται η μετάφραση συχνότητας το σήμα, ο θόρυβος που βρίσκεται στην ίδια ζώνη συχνοτήτων με το σήμα, και ο θόρυβος που βρίσκεται στην εικόνα της ζώνης αυτής, μεταφέρονται στην IF ζώνη συχνοτήτων. Οπότε, τελικά στην έξοδο ο θόρυβος έχει διπλασιαστεί. Αυτό σημαίνει ότι η εικόνα θορύβου του «αθόρυβου» αυτού μίκτη είναι 3 dB. Η παραπάνω μέτρηση δίνει την SSB εικόνα θορύβου του μίκτη. Ας υποθέσουμε τώρα ότι το σήμα μας είναι διαμορφωμένο κατά AM και το συχνοτικό φάσμα που μας ενδιαφέρει βρίσκεται εκατέρωθεν της συχνότητας ωLO όπως φαίνεται στην εικόνα 10. Σε αυτήν την περίπτωση, ένας «αθόρυβος» μίκτης μεταφέρει τον θόρυβο που βρίσκεται στη RF ζώνη συχνοτήτων, στην IF ζώνη συχνοτήτων. Αυτό σημαίνει ότι ο ιδανικός αυτός μίκτης δεν προσθέτει καθόλου θόρυβο στο σήμα, το οποίο συνεπάγεται ότι η εικόνα θορύβου του είναι 0 dB.
[image: image37.emf]
Εικόνα 10 : Μετατροπή συχνότητας από RF σε IF σε ένα AM σήμα
Από την παραπάνω ανάλυση συμπεραίνουμε ότι η SSB NF ενός μη ιδανικού μίκτη είναι 3dB μεγαλύτερη από την DSB NF, υποθέτοντας ότι το κύκλωμα αποδίδει ίσο κέρδος στη ζώνη συχνοτήτων του RF σήματος και στην εικόνα αυτής της ζώνης. Συνήθως, οι μετρητές της εικόνας θορύβου μετράνε την DSB NF και προσθέτουν 3dB για να υπολογίσουν την SSB NF.
Στην ανάλυση θορύβου που κάνουμε θεωρούμε ότι το εισερχόμενο σήμα πολλαπλασιάζεται με ένα ημιτονοειδές σήμα συχνότητας ωLO . Στην πράξη, όπως είδαμε και σε προηγούμενο κεφάλαιο, το σήμα πολλαπλασιάζεται και με όλες τις περιττές αρμονικές του LO σήματος. Αυτό έχει σαν αποτέλεσμα να μεταφέρεται θόρυβος και από άλλα σημεία του φάσματος συχνοτήτων προς την IF ζώνη συχνοτήτων. Παρόλα αυτά, συνήθως αγνοούμε αυτόν τον θόρυβο, επειδή στους περισσότερους μίκτες το κέρδος μετατροπής για μεγαλύτερες συχνότητες είναι πολύ μικρό, με αποτέλεσμα ο θόρυβος που προέρχεται από μεγαλύτερες συχνότητες να μην επηρεάζει σημαντικά.
Η χρονική διακύμανση και η μετάφραση συχνότητας στους μίκτες, δυσκολεύουν τον υπολογισμό της εικόνας θορύβου. Στη συνέχεια θα προσπαθήσουμε να εντοπίσουμε τους παράγοντες που συμβάλουν περισσότερο στην δημιουργία θορύβου. Μπορούμε να χωρίσουμε το κύκλωμα της εικόνας 7 σε τρία στάδια όπως φαίνεται ακολούθως.
Α) Στάδιο οδήγησης του RF σήματος 

Ο πρώτος σημαντικός παράγοντας, που παίζει ρόλο στην δημιουργία θορύβου, είναι ο θερμικός θόρυβος που προέρχεται από την αντίσταση πύλης των τρανζίστορ Μ2-Μ3 και από την αντίσταση εκπομπού RE . Επίσης, σε αυτό το στάδιο, ο θόρυβος που υπάρχει στην είσοδο του κυκλώματος ενισχύεται λόγω της διαγωγιμότητας των τρανζίστορ, με αποτέλεσμα την αύξηση της εικόνας θορύβου. Ο θόρυβος που προκαλείται από αυτό το στάδιο μπορεί να υπολογιστεί από τον ακόλουθο τύπο.
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Δ : το διάστημα κατά το οποίο άγουν και τα τέσσερα τρανζίστορ Μ4-Μ7

fLO : η συχνότητα ταλάντωσης του LO
k : η σταθερά Boltzmann
T : η απόλυτη θερμοκρασία

γ : ισούται με 2/3 για τρανζίστορ με μεγάλο κανάλι, αλλά μπορεί να είναι μεγαλύτερο για τρανζίστορ με μικρό μήκος καναλιού

Rs : η αντίσταση εισόδου της πηγής

rg2 : η αντίσταση της πύλης από πολυπυρίτιο

gm2 : η διαγωγιμότητα των τρανζίστορ Μ2-Μ3
Β) Στάδιο εξόδου IF σήματος 
Ένας εξίσου σημαντικός παράγοντας θορύβου είναι ο θερμικός θόρυβος που προέρχεται από τις αντιστάσεις φορτίου RL οι οποίες είναι υπεύθυνες για την μετατροπή του σήματος από ρεύμα σε τάση.
Γ) Στάδιο οδήγησης του LO 
Σε αυτό το σημείο χρειάζεται μεγαλύτερη προσοχή γιατί η λειτουργία των τρανζίστορ Μ4-Μ7 που λειτουργούν σαν διακόπτες είναι πιο πολύπλοκη. Αν υποθέταμε ότι οι διακόπτες αλλάζουν κατάσταση μεταξύ ON και OFF ακαριαία, τότε κάθε τρανζίστορ θα προσέδιδε θόρυβο στο κύκλωμα για το μισό διάστημα της περιόδου του LO κατά το οποίο λειτουργεί. Ο θόρυβος αυτός προέρχεται από την παρασιτική χωρητικότητα των εν λόγω τρανζίστορ που δημιουργεί μια οδό προς την γείωση. Ο θόρυβος αυτός όμως είναι πολύ μικρότερος από αυτόν που προσδίδει το στάδιο οδήγησης του RF σήματος, δηλαδή τα τρανζίστορ Μ2-Μ3. 
Στην πραγματικότητα όμως, τα τρανζίστορ Μ4-Μ7 άγουν ταυτόχρονα για δύο διαστήματα Δ κατά τη διάρκεια μιας περιόδου του ταλαντωτή. Κατά την διάρκεια αυτή, τα τρανζίστορ ενισχύουν τον θερμικό θόρυβο της εισόδου τους και τον στέλνουν μέσω της πηγής τους προς την έξοδο του κυκλώματος. Είναι αξιόλογο να αναφέρουμε ότι, όσο άγουν και τα τέσσερα τρανζίστορ Μ4-Μ7 ταυτόχρονα, ο θόρυβος που προκαλείται από τα τρανζίστορ Μ2-Μ3 παίζει πολύ μικρότερο ρόλο επειδή εμφανίζεται σαν κοινό σήμα στα τρανζίστορ Μ4-Μ5 και Μ6-Μ7 αντίστοιχα. Με άλλα λόγια, όταν ο θόρυβος που προέρχεται από το στάδιο οδήγησης του ταλαντωτή είναι πιο σημαντικός, τότε ο θόρυβος που προέρχεται από το στάδιο οδήγησης του RF σήματος δεν είναι, και το αντίθετο.
Κατά τη διάρκεια αγωγής και των τεσσάρων τρανζίστορ, ο θόρυβος ο οποίος προστίθεται στο κύκλωμα δίνεται από την παρακάτω συνάρτηση.
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Όπου
Ι2 : το ρεύμα που διαρρέει τα τρανζίστορ Μ2-Μ3

Vo : η μέγιστη τιμή της τάσης του σήματος του ταλαντωτή 
Από τις παραπάνω παρατηρήσεις μπορούμε να καταλήξουμε στις ακόλουθες τεχνικές για την μείωση του θορύβου. 
1) Το πρώτο πράγμα που μπορούμε να κάνουμε είναι να χρησιμοποιήσουμε μεγάλη τάση του σήματος ταλάντωσης. Με αυτόν τον τρόπο, οι μεταβάσεις από την τάση 0 V θα είναι πιο απότομες, και κατά προέκταση, το διάστημα Δ κατά το οποίο άγουν από κοινού τα τρανζίστορ Μ4-Μ7 θα μειωθεί.
2) Μια δεύτερη τεχνική είναι να μειώσουμε το μέγεθος των τρανζίστορ Μ4-Μ7 έτσι ώστε να μειωθεί η παρασιτική τους χωρητικότητα.
3) Ένας πολύ καλός τρόπος για τη μείωση του θορύβου, είναι η μείωση του ρεύματος που διαρρέει τα τρανζίστορ Μ4-Μ7. Με την μείωση του ρεύματος μειώνεται και ο θόρυβος του κυκλώματος από την (22). Ταυτόχρονα μειώνεται και η διαγωγιμότητα των τρανζίστορ Μ2-Μ3 από την (21) και άρα και ο θόρυβος που προέρχεται από αυτά. Με αυτόν τον τρόπο όμως μειώνεται και το κέρδος μετατροπής του κυκλώματος, γεγονός ανεπιθύμητο. Για αυτόν τον λόγο, όπως θα φανεί και στην συνέχεια, θα χρησιμοποιήσουμε μια τεχνική με την οποία θα μειώσουμε τον συνολικό θόρυβο αυξάνοντας ταυτόχρονα το κέρδος μετατροπής. Η τεχνική αυτή λέγεται current-bleeding technique και θα αναφερθούμε περισσότερο σε αυτήν στο πειραματικό  μέρος της εργασίας.
Τέλος, οφείλουμε να αναφερθούμε και στον θόρυβο που εισάγεται στο κύκλωμα από τον ίδιο τον ταλαντωτή. Ο θόρυβος αυτός δίνεται από την ακόλουθη συνάρτηση.
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rg4 : η αντίσταση πολυπυριτίου πύλης των τρανζίστορ Μ4-Μ7
Κ4 : παράμετρος που επηρεάζεται από την τεχνολογία και τις διαστάσεις των τρανζίστορ Μ4-Μ7, και είναι ανάλογη του πλάτους καναλιού τους και αντιστρόφως ανάλογη του μήκους του.
Έχοντας υπολογίσει τον θόρυβο από τα διάφορα στάδια του κυκλώματος, μπορούμε να εξάγουμε μία συνάρτηση για την εικόνα θορύβου SSB του Gilbert cell κυκλώματος, η οποία φαίνεται στη συνέχεια.
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c : το κέρδος μετατροπής των ζευγών Μ4-Μ5 και Μ6-Μ7, το οποίο ισούται με 
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και πλησιάζει την τιμή 2/π για μεγάλη τάση του ταλαντωτή. 

RL : οι αντιστάσεις φορτίου

Οι ποσότητες α,c,
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 έχουν υπολογιστή βάσει των ρευμάτων πόλωσης του κάθε διακοπτικού ζεύγους, και τα σύμβολα γ2 , γ4 έχουν χρησιμοποιηθεί και τον παράγοντα θορύβου των τρανζίστορ Μ2-Μ3 και Μ4-Μ7 αντίστοιχα. Αν χρησιμοποιήσουμε ένα βαθυπερατό φίλτρο στην είσοδο, έτσι ώστε να αποκόψουμε τον θόρυβο που προέρχεται από την αντίσταση πηγής και βρίσκεται έξω από το εύρος ζώνης του σήματος εισόδου, ο όρος α/c2 γίνεται 1.
Είναι ενδιαφέρον εδώ να σημειώσουμε ότι, για αντίστοιχο κέρδος μετατροπής, ο double-balanced mixer έχει διπλάσια κατανάλωση ισχύος και μεγαλύτερη εικόνα θορύβου από τον αντίστοιχο single-balanced mixer.
A.2.6) Γραμμικότητα (Linearity)
Η γραμμικότητα ενός μίκτη καθορίζεται από δύο παράγοντες όπως αναφέρθηκε και σε προηγούμενο κεφάλαιο. Ο πρώτος παράγοντας είναι το σημείο συμπίεσης 1dB (1dB compression point) και ο δεύτερος είναι το σημείο παρεμβολής 3ης τάξης (3rd order Intercept point IP3).
i) Σημείο συμπίεσης 1dB (1dB Compression Point)
Ο μίκτης λειτουργεί μη γραμμικά αυξανόμενης της ισχύος πέρα από ένα σημείο. Αυτό σημαίνει ότι για κάθε τιμή της ισχύος εισόδου, μετά από κάποιο σημείο, το κύκλωμα παρουσιάζει διαφορετικό κέρδος. Αυτό το γεγονός προκαλεί συμπίεση στην χαρακτηριστική του κέρδους όπως φαίνεται στην εικόνα 11. 
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Εικόνα 11 : Τυπική χαρακτηριστική συμπίεσης κέρδους για έναν μη γραμμικό μίκτη, όπου φαίνεται η μέτρηση του σημείου συμπίεσης 1dB
Το σημείο συμπίεσης 1dB είναι το σημείο στο οποίο η έξοδος του μίκτη είναι κατά 1dB μικρότερη από την αναμενόμενη, αν ο μίκτης λειτουργούσε για κάθε ισχύ εισόδου γραμμικά (διακεκομμένη προέκταση της μπλε συνεχόμενης γραμμής στην εικόνα 11).
Για έναν τυπικό double balanced mixer, το 1dB compression point είναι κατά 6dB περίπου χαμηλότερο από την ισχύ του LO. Αυτό σημαίνει ότι μπορούμε να το αυξήσουμε με αύξηση της ισχύος του LO.

ii) Σημείο παρεμβολής 3ης τάξης (3rd order Intercept point IP3)
Αυτή η παράμετρος είναι ίδια και για τους ενισχυτές, και μετριέται με παρόμοιο τρόπο. Για την μέτρηση των παραγώγων ενδοδιαμόρφωσης, πρέπει να εφαρμόσουμε στην είσοδο δύο σήματα με πολύ κοντινές μεταξύ τους συχνότητες, F1 και F2.
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Εικόνα 12 : ΙP3 χαρακτηριστική συμπίεσης κέρδους, σαν εμπειρικό κανόνα μπορούμε 
να πούμε ότι είναι περίπου 10dB πάνω από το 1dB compression point
Τα προϊόντα τρίτης τάξης που προκύπτουν από την μίξη των παραπάνω σημάτων, με συχνότητα ταλαντωτή FLO , προκύπτουν στις συχνότητες που προκύπτουν από τους παρακάτω τύπους.
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Στην περίπτωση του μίκτη, τα προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης που παρουσιάζουν περισσότερο ενδιαφέρον είναι τα παρακάτω επειδή πέφτουν πολύ κοντά στη IF ζώνη συχνοτήτων.
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Η συμπεριφορά στα προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης ενός μίκτη γίνεται κατανοητή, δείχνοντας το σημείο παρεμβολής των προϊόντων τρίτης τάξης (3rd order intercept point) όπως φαίνεται στην χαρακτηριστική της εικόνας 12. Το σημείο αυτό βρίσκεται εκεί όπου η IM3 και η IM5 χαρακτηριστικές τέμνονται με την προέκταση του γραμμικού μέρους της χαρακτηριστικής του κέρδους μετατροπής (μπλε διακεκομμένη γραμμή). Σαν εμπειρικό κανόνα, μπορούμε να πούμε ότι το IM3 intercept point βρίσκεται 10dB πάνω από το 1dB compression point.
Αυτό το χαρακτηριστικό του μίκτη είναι ενδεικτικό της δυνατότητας του να διαχειρίζεται σήματα. Συγκεκριμένα, παρέχει μια ένδειξη του επιπέδου των παραγώγων τρίτης τάξης που είναι πιθανό να παράγει ένας μίκτης, αν στην είσοδό του έχει πολλά σήματα.
Οι γραφικές παραστάσεις των ΙΜ3 και ΙΜ5 θα τέμνουν την γραφική παράσταση της κύριας αρμονικής στο ΙΜ3 intercept point όπως φαίνεται και στην εικόνα 12. Το σημείο τομής της γραφικής ΙΜ2 είναι συνήθως πολύ μεγαλύτερο διότι όπως είπαμε οι άρτιες αρμονικές χάνονται σε έναν double balanced mixer. Η μέτρηση αναφέρεται στην είσοδο (IP3,in) και δίνεται από την παρακάτω σχέση.
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Όπου IMR είναι το ποσοστό ενδοδιαμόρφωσης ( Intermodulation ratio ), δηλαδή η διαφορά σε dB μεταξύ του επιθυμητού σήματος εξόδου και του ανεπιθύμητου σήματος, και n είναι η τάξη της ενδοδιαμόρφωσης.

Μπορούμε να πούμε σαν γενικό κανόνα ότι, για double balanced mixers, η ΙΜ3 μέτρηση είναι 14dB μεγαλύτερη από το 1dB compression point και 8dB μεγαλύτερη από την ισχύ του LO.
Μπορούμε να κάνουμε έναν πρόχειρο υπολογισμό της συμπίεσης κέρδους ενός mixer βασιζόμενοι στις παρακάτω σχέσεις.
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 Όπου 

Vod : η υπεροδήγηση τάσης των τρανζίστορ M2-M3, δηλαδή Vgs-VT
Εsat : η δύναμη κορεσμού της ταχύτητας του πεδίου
A.2.7) Απομόνωση μεταξύ θυρών (Feedthrough)
Η απομόνωση μεταξύ των τριών θυρών του μίκτη είναι σημαντική, ειδικά στις υψηλές συχνότητες λειτουργίας του. Η απομόνωση από τον τοπικό ταλαντωτή LO προς την RF θύρα εισόδου μετράει το πόσο από το σήμα που παράγει ο LO εμφανίζεται στην RF είσοδο. Οποιαδήποτε διαρροή μεταξύ των δύο αυτών θυρών μπορεί να δημιουργήσει DC offset στην έξοδο, και να αλλοιώσει έτσι το σήμα εξόδου του μίκτη. Εκτός αυτού, η διαρροή αυτή από τον LO μπορεί να περάσει μέσα από τον LNA, να φτάσει μέχρι την κεραία λήψης και να δημιουργήσει παρεμβολές σε άλλους χρήστες της ίδιας RF ζώνης συχνοτήτων. Η απομόνωση από LO σε RF μπορεί να μεγιστοποιηθεί σχεδιάζοντας τον μίκτη όσο πιο συμμετρικό γίνεται, ελπίζοντας με αυτόν τον τρόπο να δημιουργηθούν δύο όμοια μονοπάτια για την διαρροή, έτσι ώστε τα σήματα που διέρχονται μέσα από αυτά να αλληλοεξουδετερώνονται. Στην πράξη όμως, ασυμμετρίες στο layout και παρασιτικά φαινόμενα λόγω συσκευασίας, θα μειώσουν την απομόνωση από LO σε RF θύρα. Οι LNA πρέπει να έχουν επίσης καλή απομόνωση προς την αντίθετη κατεύθυνση (δηλαδή από τον μίκτη προς την κεραία) έτσι ώστε να εμποδίζονται τα σήματα διαρροής να φτάνουν στην κεραία.
Η διαρροή από τις θύρες LO και RF στην  IF, δεν παρουσιάζει ιδιαίτερο πρόβλημα. Αυτό συμβαίνει επειδή οι συχνότητες των RF και LO βρίσκονται πολύ ψηλότερα από τις IF, και έτσι οποιαδήποτε εμφάνισή τους στην έξοδο μπορεί να εξουδετερωθεί προσθέτοντας απλά ένα βαθυπερατό φίλτρο στην έξοδο του κυκλώματος. Παρόλα αυτά, η διαρροή αυτή δεν πρέπει να είναι πολύ μεγάλη, διότι μπορεί να φέρει την έξοδο του κυκλώματος στον κορεσμό (ή το IF φίλτρο που ακολουθεί μετά τον μίκτη) και έτσι να μειώσει την γραμμικότητα του κυκλώματος.
A.2.8) Απόρριψη κοινού σήματος (Common-mode rejection) και σήματος από την τροφοδοσία (voltage supply rejection)
Αν και δεν είναι χαρακτηριστικά μόνο των μικτών, η απόρριψη κοινού σήματος και τροφοδοσίας είναι εξίσου σημαντικά για τους μίκτες. Η νέα τάση όσον αφορά στα systems-on-a-chip υπαγορεύει όλο αυξανόμενη ολοκλήρωση αναλογικών και ψηφιακών κυκλωμάτων σε κοινό υπόστρωμα. Τα ψηφιακά κυκλώματα όμως προσθέτουν θόρυβο στις γραμμές τροφοδοσίας, γείωσης όπως και στο υπόστρωμα. Αυτός ο θόρυβος μπορεί να είναι καταστροφικός για την λειτουργία των αναλογικών κυκλωμάτων. Για αυτόν τον λόγο είναι σημαντικό να σχεδιάζουμε όλα τα αναλογικά κυκλώματα με διαφορική συνδεσμολογία, έτσι ώστε οποιοσδήποτε θόρυβος προέρχεται από την τροφοδοσία ή το υπόστρωμα, να εμφανίζεται σαν κοινό σήμα στην διαδρομή του αναλογικού σήματος. Για αυτόν τον λόγο, σε έναν διαφορικό μίκτη, είναι σημαντικός ο λόγος απόρριψης κοινού σήματος.

Εκτός αυτού, αν ο μίκτης χρησιμοποιηθεί σε φορητή συσκευή, η διάρκεια ζωής της μπαταρίας είναι πολύ σημαντική. Για αυτόν τον λόγο η διάχυση ισχύος (power dissipation) και οι απαιτήσεις για την τάση τροφοδοσίας είναι πολύ σημαντικά χαρακτηριστικά ενός μίκτη. 
ΜΕΡΟΣ B 
 ΣΧΕΔΙΑΣΗ ΤΟΥ ΚΥΚΛΩΜΑΤΟΣ ΣΤΟ CADENCE
B.1) Κατασκευή του κυκλώματος
Σε αυτό το μέρος της εργασίας θα περιγράψουμε την διαδικασία που ακολουθήσαμε για την σχεδίαση του μίκτη. Αρχικά θα σχεδιάσουμε το απλό κύκλωμα του Gilbert cell και στη συνέχεια θα δείξουμε τις προσθήκες που κάναμε για να βελτιώσουμε τις επιδόσεις του mixer. Η τεχνολογία που χρησιμοποιήσαμε είναι της IBM στα 65nm και το πρόγραμμα σχεδίασης είναι το Cadence. 
Β.1.1) Βασικό κύκλωμα – Gilbert cell
Το βασικό κύκλωμα του μίκτη είναι η συνδεσμολογία του gilbert cell όπως φαίνεται και στην εικόνα 13.
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Εικόνα 13 : Αρχικό κύκλωμα του mixer
Ξεκινώντας την σχεδίαση του κυκλώματος έπρεπε να πάρουμε μερικές αποφάσεις όσον αφορά στην πόλωση του κυκλώματος. Το κύριο πρόβλημά μας σε αυτήν την διαδικασία ήταν η χαμηλή τάση τροφοδοσίας, η οποία στην τεχνολογία των 65nm που χρησιμοποιήσαμε είναι VDD = 1.2V. Με τόσο χαμηλή τάση τροφοδοσίας δεν έχουμε πολλά περιθώρια για την πόλωση των τρανζίστορ. Το κύκλωμα αποτελείται, όπως φαίνεται και στην εικόνα 13, από τέσσερα στάδια. Αρχικά θα θεωρήσουμε ίση πτώση τάσης σε κάθε στάδιο, δηλαδή 300mV, το οποίο θα μεταβάλουμε στην συνέχεια ανάλογα με τις απαιτήσεις μας. Αυτή η τιμή είναι πολύ μικρή αν αναλογιστεί κανείς ότι για να είναι τα τρανζίστορ στην ισχυρή αναστροφή, πρέπει το Vod (VGS - VT) να είναι τουλάχιστον 200mV. Για να  είναι όμως τα τρανζίστορ στον κορεσμό πρέπει να ισχύει VDS > Vod, δηλαδή 300mV > 200mV στην περίπτωσή μας. Με τις τιμές που έχουμε διαλέξει, τα τρανζίστορ θα είναι στον κορεσμό, παρόλα αυτά δεν έχουμε μεγάλα περιθώρια να μεταβάλουμε τις τιμές VDS των τρανζίστορ.
Α) Στάδιο 1 – Φορτίο εξόδου RL
Όπως είδαμε στην συνάρτηση (20) του θεωρητικού μέρους, η τιμή των αντιστάσεων εξόδου RL επηρεάζει άμεσα το κέρδος μετατροπής του κυκλώματος. Για αυτόν τον λόγο αυτό, πρέπει να επιτύχουμε όσο το δυνατόν μεγαλύτερη τιμή αντίστασης αν θέλουμε να έχουμε ένα αξιόλογο κέρδος. Αυξανόμενης όμως της τιμής των αντιστάσεων, αυξάνεται και η πτώση τάσης στα άκρα τους. Αυτό σημαίνει ότι για την τιμή των 300mV που επιλέξαμε, θα πρέπει αυξάνοντας την αντίσταση να μειώνουμε το ρεύμα που διέρχεται από τις αντιστάσεις. Με την μείωση του ρεύματος όμως μειώνουμε το κέρδος που συνεισφέρει το RF στάδιο εισόδου. Το γεγονός αυτό θέτει ένα πρώτο εμπόδιο στη σχεδίαση του κυκλώματος μας, το οποίο θα δούμε πως θα ξεπεράσουμε σε επόμενο κεφάλαιο.
Το κέρδος βέβαια δεν είναι το σημαντικότερο χαρακτηριστικό ενός μίκτη, για αυτό πρέπει να προσέξουμε πως επηρεάζονται και τα άλλα χαρακτηριστικά του κυκλώματος με την μεταβολή του. Αυτό το γεγονός θα το αναλύσουμε πιο διεξοδικά στη συνέχεια. Γενικά όμως είναι μια καλή αρχή να ξεκινάμε από το κέρδος που είναι πιο εύκολα επηρεαζόμενο και μας δίνει μια εικόνα για το αν το κύκλωμά μας λειτουργεί σωστά.  

Β) Στάδιο 2 – Είσοδος σήματος από τον LO
Το στάδιο αυτό του κυκλώματος δεν έχει πολύ μεγάλη συνεισφορά στο κέρδος μετατροπής, έχει όμως τεράστια επίδραση στον θόρυβο που εισάγει το κύκλωμα. Όσον αφορά στο κέρδος, μπορούμε να το αυξήσουμε με αύξηση της τάσης του  σήματος του τοπικού ταλαντωτή. Μετά από κάποιο σημείο όμως το κέρδος μετατροπής του διακοπτικού ζεύγους φτάνει στην μέγιστη τιμή του που είναι 2/π. Μετά από αυτό το σημείο δεν μπορούμε να βελτιώσουμε περαιτέρω την απόδοση του ζεύγους. Οφείλουμε όμως να φτάσουμε σε αυτό το σημείο γιατί με αυτόν τον τρόπο μειώνουμε κατά πολύ τον θόρυβο που εισάγεται στο κύκλωμα εξαιτίας της μη ιδανικής λειτουργίας των διακοπτών.
Για να φτάσουμε στην μέγιστη τιμή του κέρδους που προαναφέραμε, πρέπει να αυξήσουμε και το πλάτος καναλιού των n-FET που περιέχονται στα διακοπτικά ζεύγη. Η αύξηση αυτή όμως, είναι επιθυμητή μόνο μέχρι το σημείο που για μια συγκεκριμένη τιμή πόλωσης των πυλών και για ένα συγκεκριμένο σήμα του τοπικού ταλαντωτή, το κέρδος μετατροπής θα προσεγγίζει την τιμή 2/π. Περαιτέρω αύξηση μετά από αυτό το σημείο, δεν αυξάνει το κέρδος, ούτε μειώνει το θόρυβο που εισάγεται από το εν λόγω στάδιο. Αντίθετα μάλιστα, αυξάνει τον θόρυβο που εισάγεται από τον LO και δημιουργεί μεγαλύτερες παρασιτικές χωρητικότητες, οι οποίες προκαλούν μείωση της απόδοσης του κυκλώματος σε υψηλές συχνότητες και παρουσιάζουν μεγαλύτερο φορτίο εισόδου για τον LO.  
Γ) Στάδιο 3 – Είσοδος RF σήματος
Το στάδιο οδήγησης του RF σήματος είναι ίσως το πιο σημαντικό κατά τη διάρκεια της σχεδίασης ενός μίκτη. Ο λόγος για αυτό είναι ότι επηρεάζει άμεσα πολλά από τα χαρακτηριστικά του. Αυξάνοντας το πλάτος καναλιού των τρανζίστορ αυτού του σταδίου, αυξάνουμε και την διαγωγιμότητά τους, και άρα όπως είδαμε και στην συνάρτηση (20) αυξάνουμε και το κέρδος μετατροπής του μίκτη. Με την αύξηση του κέρδους έχουμε μείωση της εικόνας θορύβου του κυκλώματος, άρα πρέπει  να φροντίσουμε να έχουμε ένα αρκετά μεγάλο κέρδος.
Όσον αφορά στο μήκος καναλιού, γενικά ισχύει ότι θα θέλαμε σε όλα τα τρανζίστορ να έχουμε την ελάχιστη διάσταση, παρόλα αυτά επειδή τα μοντέλα των τρανζίστορ δεν είναι ιδανικά, θα πρέπει το μήκος καναλιού να είναι αρκετά μεγάλο ώστε ο παράγοντας θορύβου γ που αναφέραμε στο θεωρητικό κομμάτι, να προσεγγίζει την τιμή 2/3.
Εκτός αυτού, για μικρά μήκη καναλιού στην τεχνολογία των 65nm, η μεταβολή του καναλιού επηρεάζει έντονα την τιμή της τάσης κατωφλίου των τρανζίστορ. Για την ακρίβεια, για αύξηση του μήκους καναλιού από τα 65nm στα 130nm η τάση κατωφλίου μειώνεται κατά 100mV περίπου, η οποία είναι πολύ μεγάλη μεταβολή αν σκεφτεί κανείς ότι η τάση τροφοδοσίας είναι VDD = 1.2V. Για τον λόγο αυτό κατά τη διάρκεια της σχεδίασης αυξήσαμε το μήκος του καναλιού, επιτυγχάνοντας με αυτόν τον τρόπο μεγαλύτερη τάση υπεροδήγησης Vod με την ίδια τάσης πόλωσης.
Ο λόγος που θέλαμε μεγάλη τάση Vod, είναι γιατί αυξάνοντας την, αυξάνουμε και την γραμμικότητα του κυκλώματος χωρίς να μειώνουμε το κέρδος της διάταξης. Το αρνητικό αυτής της αύξησης είναι ότι για να επιτύχουμε ίδιο λόγο W/L έτσι ώστε να μην μειωθεί η διαγωγιμότητα, θα πρέπει να αυξήσουμε το πλάτος του καναλιού. Η αύξηση του καναλιού όμως θα προκαλέσει και αύξηση της παρασιτικής χωρητικότητας όπως προαναφέρθηκε, γεγονός ανεπιθύμητο. 
Δ) Στάδιο 4 – Πηγή ρεύματος
Η πηγή ρεύματος καθορίζει το ρεύμα πόλωσης του κυκλώματος. Με αύξηση του ρεύματος πόλωσης αυξάνεται η διαγωγιμότητα του RF σταδίου οδήγησης και συνεπώς το κέρδος του μίκτη. Εκτός αυτού, μεγαλύτερη ένταση ρεύματος μας δίνει την δυνατότητα να λειτουργούμε τον μίκτη σε υψηλότερες συχνότητες. Το αρνητικό της αύξησης του ρεύματος είναι ότι για σταθερό Vod οφείλουμε να αυξήσουμε τον λόγο W/L των τρανζίστορ έτσι ώστε να παραμείνουν στον κορεσμό. Αυτό με τη σειρά του συνεπάγεται μεγαλύτερες παρασιτικές χωρητικότητες και μεγαλύτερο μέγεθος του κυκλώματος πάνω σε ένα chip.  
Κατασκευή του κυκλώματος
Ξεκινώντας την κατασκευή του κυκλώματος, υπολογίσαμε τις τάσεις VDS των τρανζίστορ να είναι περίπου 300mV όπως αναφέραμε και προηγουμένως, και την τάση Vod να είναι περίπου 200mV. Αυτή η συνθήκη πρέπει να ισχύει όπως αναφέραμε και προηγουμένως για να λειτουργούν τα τρανζίστορ στον κορεσμό. Αυτή η απαίτηση όμως δεν ισχύει για τα τρανζίστορ που οδηγούν τον τοπικό ταλαντωτή, διότι αυτά τα τρανζίστορ λειτουργούν σαν διακόπτες, άγοντας ή μη άγοντας ρεύμα. Αυτό σημαίνει ότι δεν είναι απαραίτητο η DC πόλωση στην πύλη τους να τα φέρνει στον κορεσμό, αρκεί κατά τη διάρκεια στην οποία άγουν να βρίσκονται στον κορεσμό. Παρόλα αυτά, η πόλωση των τρανζίστορ αυτών επηρεάζει τα χαρακτηριστικά του κυκλώματος και κυρίως την γραμμικότητα όπως θα δούμε και σε επόμενη παράγραφο. Οπότε, θα θεωρήσουμε την πηγή πόλωσης των τρανζίστορ αυτών, όπως και τον τοπικό ταλαντωτή ανεξάρτητα από το κύκλωμα που σχεδιάζουμε και δεν θα βάλουμε περιορισμό τάσης. Άλλωστε, σε ένα ολοκληρωμένο κύκλωμα είναι δυνατόν να υπάρχουν περισσότερες από μια τάσεις τροφοδοσίας. Στο τέλος όμως των προσομοιώσεων, θα τρέξουμε ακόμα μερικές προσομοιώσεις με τάση VG = 1.2V στα εν λόγω τρανζίστορ που είναι και το όριό μας ως προς την τάση και θα δούμε τα αποτελέσματα.
Με την αρχική συνδεσμολογία του κυκλώματος, καταφέραμε να πετύχουμε κέρδος μετατροπής μόλις 2.68dB όπως φαίνεται και στην εικόνα 14. Θα μπορούσαμε σίγουρα να πετύχουμε μεγαλύτερο κέρδος μετατροπής με καλύτερη μελέτη του κυκλώματος, παρόλα αυτά σκοπός της εργασίας δεν ήταν να μείνουμε στην αρχική συνδεσμολογία του κυκλώματος, αλλά να μελετήσουμε τεχνικές βελτιστοποίησης του κυκλώματος που υπάρχουν στην βιβλιογραφία και να δούμε πως επηρεάζουν άμεσα την απόδοση του κυκλώματος.
Επίσης στην εικόνα 14 παίρνουμε μια πρώτη ιδέα για το πλήθος των αρμονικών που υπάρχουν στην έξοδο ενός μίκτη. Αυτό όμως θα αναλυθεί πιο διεξοδικά αργότερα όταν θα εξετάσουμε αναλυτικά τις προσομοιώσεις που τρέξαμε.  

[image: image59.png]Quasi-Periodic Steady State Response

— (Unet31 [ner39)((/net? ner50)h=0,1) qpss dB20(V/V)

25.0-

-25.0

V(dB)

-50.0

-75.0

0(100MHz, 2.68dEB)

-100

5.0 10 15 20 25

25.2GHz| -49.916dB freq (GHz)

30

35




Εικόνα 14 : Κέρδος μετατροπής της αρχικής συνδεσμολογίας του μίκτη
Β.1.2) Βελτίωση του σταδίου εξόδου

Όπως είδαμε και προηγουμένως, το στάδιο εξόδου παρουσιάζει ένα σημαντικό εμπόδιο κατά τη διάρκεια σχεδίασης του κυκλώματος μας. Ο λόγος που συμβαίνει αυτό είναι ότι οι αντιστάσεις εξόδου RL προκαλούν μεγάλη πτώση τάσης, με αποτέλεσμα να μην μπορούμε να αυξήσουμε ούτε την τιμή τους, ούτε την τιμή του ρεύματος που τις διαρρέει διότι κινδυνεύουμε να βγάλουμε όλα τα υπόλοιπα στάδια του κυκλώματος από τον κορεσμό. Για αυτό τον λόγο πρέπει να βρούμε μία διάταξη η οποία να μας επιτρέπει να μεταβάλουμε την τιμή των αντιστάσεων RL χωρίς να επηρεάζουμε την πόλωση του κυκλώματος. Η διάταξη που χρησιμοποιήσαμε φαίνεται ακολούθως στην εικόνα 15.
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Εικόνα 15 : Κύκλωμα εξόδου του μίκτη

Το κύκλωμα της εικόνας 15 έρχεται να αντικαταστήσει το απλούστερο κύκλωμα των δύο αντιστάσεων RL με τον εξής τρόπο. Στην θέση των αντιστάσεων τοποθετούμε δύο p-MOS τρανζίστορ και ανάμεσά τους, από την πλευρά της υποδοχής, τοποθετούμε μία αντίσταση RL’ . Αν θεωρήσουμε ότι το κύκλωμα μας είναι απόλυτα συμμετρικό (το οποίο δεν ισχύει στην πραγματικότητα λόγω κατασκευαστικών ατελειών), τα p-MOS τρανζίστορ διαρρέονται από το ίδιο DC ρεύμα το οποίο στη συνέχεια διαρρέει τα n-MOS τρανζίστορ που οδηγούν τον LO. Με άλλα λόγια, η αντίσταση RL δεν διαρρέεται από DC ρεύμα και άρα δεν επηρεάζει την DC λειτουργία του κυκλώματος. Αυτό σημαίνει ότι η πόλωση του κυκλώματος δεν επηρεάζεται από την αντίσταση, και αρκεί να μεταβάλουμε τις διαστάσεις των p-MOS τρανζίστορ για να φέρουμε τα στοιχεία του κυκλώματος στον κορεσμό. Όσον αφορά τώρα στην AC ανάλυση της διάταξης θα παρουσιάσουμε στην συνέχεια πως μπορεί να μεταβληθεί το κέρδος του μίκτη μεταβάλλοντας την αντίσταση RL’ .
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Εικόνα 16 : AC ανάλυση του κυκλώματος εξόδου
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Από την παραπάνω ανάλυση βλέπουμε ότι η τάση εξόδου είναι ευθέως ανάλογη της αντίστασης RL’. Αυτό σημαίνει ότι θεωρητικά θα μπορούσαμε να αυξήσουμε το κέρδος απεριόριστα μόνο με την μεταβολή της αντίστασης. Στην πραγματικότητα όμως δεν ισχύει κάτι τέτοιο.
Ο πρώτος λόγος είναι ότι κατά τη δημιουργία ενός chip έχουμε περιορισμό ως προς το μέγεθος των στοιχείων που χρησιμοποιούμε οπότε μία πολύ μεγάλη αντίσταση θα κατανάλωνε ένα πολύ μεγάλο μέρος του διαθέσιμου χώρου. 
Εκτός αυτού, είναι γνωστό ότι οι αντιστάσεις προσθέτουν θερμικό θόρυβο σε ένα κύκλωμα ο οποίος είναι ανάλογος της του μεγέθους τους. Θόρυβο προσθέτουμε στο κύκλωμα και με την προσθήκη των δύο p-MOS τρανζίστορ. 
Ένα άλλο αρνητικό της χρήσης μεγάλης αντίστασης είναι ότι, αν λόγω ατελειών του κυκλώματος τα όμοια τρανζίστορ δεν έχουν ακριβώς τις ίδιες διαστάσεις, θα περάσει DC ρεύμα από την αντίσταση, το οποίο λόγω του αυξημένου μεγέθους της αντίστασης θα μεταφραστεί σε μεγάλη πτώση τάσης στα άκρα αυτής. Αυτό το γεγονός θα φέρει το κύκλωμα σε κατάσταση μη ισορροπίας, όπου τα όμοια τρανζίστορ στους δύο κλάδους του κυκλώματος δεν θα είναι πολωμένα με τον ίδιο τρόπο. Αυτό θα στερήσει στο κύκλωμα τα θετικά που έχει η συμμετρία ενός double balanced mixer. 

Ούτως η άλλως όμως, κατά τη διάρκεια της σχεδίασης τρέξαμε προσομοιώσεις για διάφορες τιμές της αντίστασης και είδαμε ότι μετά από κάποιο σημείο το κέρδος μεταβάλλεται ελάχιστα. Οπότε θα πρέπει να βρούμε κάποιον άλλον τρόπο για την περαιτέρω αύξηση του κέρδους.

Βλέπουμε τελικά ότι με την νέα αυτή τοπολογία, έχουμε απαλλάξει το κύκλωμα από την επιρροή που είχαν οι αντιστάσεις RL πάνω στην πόλωση του κυκλώματος, αλλά αυτό έγινε εις βάρος του θορύβου που προσθέτει το κύκλωμα (χωρίς όμως αυτή η αύξηση να είναι σημαντική ώστε να επιστρέψουμε στην προηγούμενη τοπολογία).
Μετά από αυτήν την βελτίωση, το κέρδος μετατροπής του κυκλώματος έχει φτάσει τα 6.7dB, όπως φαίνεται στην εικόνα 17, χωρίς κάποια αύξηση στην κατανάλωση ισχύος. Επίσης, στην εικόνα 18 βλέπουμε ότι το σημείο συμπίεσης 1 dB είναι στα −11.83dBm. Με άλλα λόγια, όταν το σήμα εισόδου θα έχει ισχύ -11.83dBm (65.6 μW) το κέρδος ισχύος θα έχει μειωθεί κατά 1dB από την αρχική τιμή των 6.7dB, και θα είναι 5.7 dB. Με περαιτέρω αύξηση της ισχύος εισόδου, το κέρδος θα μειωθεί κι άλλο όπως φαίνεται και στο διάγραμμα της εικόνας 18.
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Εικόνα 17 : Κέρδος μετατροπής του μίκτη μετά την πρώτη βελτίωση
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Εικόνα 18 : 1dB compression point μετά την πρώτη βελτίωση
Β.1.3) Current-bleeding technique
Όπως είδαμε στο προηγούμενο κεφάλαιο, η βελτιστοποίηση που εφαρμόσαμε στο στάδιο εξόδου είχε πολλούς περιορισμούς, με αποτέλεσμα να μην έχουμε επιτύχει ακόμα ένα επαρκές κέρδος μετατροπής για το κύκλωμά μας. Για τον λόγο αυτό θα χρησιμοποιήσουμε μία άλλη τεχνική η οποία ονομάζεται current-bleeding technique (τεχνική διαρροής ρεύματος) με την οποία στοχεύουμε να αυξήσουμε το κέρδος μετατροπής χωρίς να επηρεάσουμε σημαντικά την γραμμικότητα του κυκλώματος.
Η τεχνική αυτή στηρίζεται στην λογική ότι χρειαζόμαστε μεγάλο ρεύμα για το στάδιο οδήγησης του RF σήματος, ενώ χρειαζόμαστε μικρό για το στάδιο οδήγησης του LO. Ο λόγος για τον οποίον χρειαζόμαστε μεγάλο ρεύμα στο RF στάδιο είναι, ότι το ρεύμα επηρεάζει άμεσα την διαγωγιμότητα των τρανζίστορ του εν λόγω σταδίου. Αν μπορέσουμε να αυξήσουμε το ρεύμα, αυξάνουμε την διαγωγιμότητα, και συνεπώς σύμφωνα με την σχέση (20) αυξάνουμε και το κέρδος μετατροπής.
Θέλουμε όμως αυτή η αύξηση να μην επηρεάσει τα τρανζίστορ που οδηγούν τον τοπικό ταλαντωτή. Ο λόγος είναι ότι, όπως είδαμε από την σχέση (12) του θεωρητικού μέρους, αν αυξηθεί το ρεύμα που διαρρέει τα n-MOS αυτά, θα αυξηθεί και η τάση Vx πάνω από την οποία θεωρούμε ότι άγει μόνο το ένα από τα δύο τρανζίστορ κάθε διακοπτικού ζεύγους. Οπότε θα χρειαζόμασταν μεγαλύτερη τάση ταλάντωσης του LO για να έχουμε το ίδιο αποτέλεσμα με προηγουμένως. Εκτός αυτού,  αύξηση του ρεύματος συνεπάγεται αύξηση των διαστάσεων των τρανζίστορ έτσι ώστε αυτά να παραμείνουν στον κορεσμό για τις ίδιες συνθήκες πόλωσης (δηλαδή ίδια τάση Vod). Αυτή η αύξηση όμως, μεγαλώνει τις παρασιτικές χωρητικότητες και κατ’ επέκταση αυξάνει το φορτίο που αντιμετωπίζει ο τοπικός ταλαντωτής.
Αν δεν είχαμε υλοποιήσει την βελτίωση του σταδίου εξόδου, τότε η αύξηση του ρεύματος θα ήταν αδύνατη, διότι με την αύξησή του θα αυξανόταν και η πτώση τάσης στις αντιστάσεις RL οπότε τα στοιχεία του κυκλώματος θα έβγαιναν από τον κορεσμό. Βέβαια εμείς πλέον όπως εξηγήσαμε και προηγουμένως δεν αντιμετωπίζουμε αυτό το πρόβλημα. Αν θέλουμε να αυξήσουμε το ρεύμα, αρκεί απλά μαζί με τα μεγέθη όλων των άλλων τρανζίστορ (πηγής ρεύματος, RF σταδίου, LO σταδίου) να αυξήσουμε και τις διαστάσεις των p-MOS του σταδίου εξόδου.
Ας δούμε τώρα πως θα ικανοποιηθούν οι παραπάνω απαιτήσεις. Το κύκλωμα που υλοποιήσαμε φαίνεται ακολούθως στην εικόνα 19.
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Εικόνα 19 : Υλοποίηση της τεχνικής current-bleeding
Το πρώτο πράγμα που σκεφτήκαμε κατασκευάζοντας το κύκλωμα είναι ότι θα έπρεπε να κρατήσουμε την κατανάλωση του κυκλώματος σταθερή, αν όχι να την μειώσουμε. Δεν έχει νόημα όταν μιλάμε για κυκλώματα τέτοιων διαστάσεων να έχουμε μεγάλη κατανάλωση ρεύματος διότι συνήθως χρησιμοποιούνται σε αυτόνομα τηλεπικοινωνιακά συστήματα με χρήση κάποιας μπαταρίας. Οπότε έχουμε πάντα στο μυαλό μας να κρατήσουμε χαμηλή κατανάλωση. Για αυτόν τον λόγο, αντί να αυξήσουμε το ρεύμα που διαρρέει το RF στάδιο, μειώσαμε το ρεύμα που διαρρέει το LO στάδιο.
Ο τρόπος που έγινε αυτό είναι ο εξής. Υποδιπλασιάσαμε το πλάτος του καναλιού των n-MOS που βρίσκονται στο LO στάδιο, και προσθέσαμε δύο p-MOS τρανζίστορ που έχουν συνδεδεμένη την πηγή τους στην θετική τροφοδοσία, και την υποδοχή τους στην υποδοχή των n-MOS του RF σταδίου. Με αυτόν τον τρόπο, μειώσαμε στο μισό το ρεύμα που διαρρέει τα n-MOS του σταδίου οδήγησης του ταλαντωτή, και κρατήσαμε σταθερό το ρεύμα που διαρρέει το RF στάδιο οδήγησης.
Με την εφαρμογή της τεχνικής που μόλις περιγράψαμε καταφέραμε να αυξήσουμε το κέρδος μετατροπής του κυκλώματος κατά 2dB περίπου, βελτιώνοντας ταυτόχρονα τη γραμμικότητα του κυκλώματος.

Β.1.4) Προσθήκη πηνίου για αντιστάθμιση των παρασιτικών χωρητικοτήτων

Ένα πολύ μεγάλο πρόβλημα των τρανζίστορ είναι οι παρασιτικές χωρητικότητες που προσθέτουν σε ένα κύκλωμα. Ειδικά στις συχνότητες στις οποίες λειτουργούμε, 5GHz στην συγκεκριμένη υλοποίηση, οι παρασιτικές χωρητικότητες παίζουν πολύ σημαντικό ρόλο στην απόδοση ενός κυκλώματος. Αυτό συμβαίνει διότι, αυξανόμενης της συχνότητας, οι χωρητικότητες παρουσιάζουν μικρότερη σύνθετη αντίσταση λόγω της σχέσης Z = 1/jωC. Με αυτόν τον τρόπο δημιουργούνται ανεπιθύμητα μονοπάτια για το σήμα προς την γη, προς την πηγή και την υποδοχή ενός MOSFET. 
Το πρόβλημα συγκεκριμένα στο μίκτη που υλοποιήσαμε βρίσκεται στο στάδιο οδήγησης του RF σήματος. Σε αυτό το στάδιο, τα n-MOS τρανζίστορ έχουν πολύ μεγάλο μέγεθος σε σχέση  με τα υπόλοιπα, διότι μας ενδιαφέρει να έχουμε μεγάλη διαγωγιμότητα (και άρα λόγο W/L). Το μεγάλο μέγεθος συνεπάγεται και μεγάλες παρασιτικές χωρητικότητες. Αυτές οι χωρητικότητες όμως, σε μεγάλες συχνότητες γίνονται σημαντικές και μειώνουν την διαγωγιμότητα των τρανζίστορ. Ταυτόχρονα αυξάνουν την εικόνα θορύβου του κυκλώματος.
Για την αντιμετώπιση του προβλήματος που μόλις αναφέρθηκε, χρησιμοποιήσαμε ένα πηνίο, συνδεδεμένο ανάμεσα στις υποδοχές των τρανζίστορ του RF σταδίου, όπως φαίνεται στην εικόνα 20, έτσι ώστε να αυξήσουμε την συνολική σύνθετη αντίσταση που παρουσιάζεται στις συχνότητες που μας αφορούν, και να μειώσουμε έτσι την επίδραση των παρασιτικών χωρητικοτήτων. Με την βελτίωση αυτή, παρατηρήσαμε μικρή αύξηση στο κέρδος μετατροπής, και μείωση της εικόνας θορύβου κατά 1 dB περίπου.

Η αλήθεια είναι βέβαια ότι η χρήση πηνίων αυξάνει συνήθως πολύ το μέγεθος του κυκλώματος με αποτέλεσμα να αυξάνεται το μέγεθος του ολοκληρωμένου chip.
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Εικόνα 20 : Χρήση πηνίου για μείωση παρασιτικών χωρητικοτήτων

Στις εικόνες 21 και 22 φαίνονται το κέρδος μετατροπής και το σημείο συμπίεσης 1dB του κυκλώματος, μετά τις προηγούμενες δύο βελτιώσεις. Όπως βλέπουμε και στις εικόνες, το κέρδος μετατροπής είναι πλέον 8.78dB ενώ το σημείο συμπίεσης 1dB έχει μειωθεί κατά 3dBm περίπου και έχει φτάσει στα -14.9dBm. Ένας απ’ τους λόγους που προκάλεσαν την πτώση αυτή είναι ότι το κέρδος μετατροπής είναι συνήθως αντιστρόφως ανάλογο της γραμμικότητας ενός κυκλώματος.
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Εικόνα 21 : Κέρδος μετατροπής του κυκλώματος μετά τις από τις βελτιώσεις της current bleeding technique και του πηνίου αντιστάθμισης
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Εικόνα 22 : 1dB Compression point του κυκλώματος μετά τις από τις βελτιώσεις της current bleeding technique και του πηνίου αντιστάθμισης
Σε αυτό το σημείο έχουμε πετύχει ένα σχετικά καλό κέρδος για το κύκλωμα. Η γραμμικότητα  όμως είναι πολύ κακή. Θα πρέπει λοιπόν να βρούμε έναν τρόπο να βελτιώσουμε το κύκλωμα ως προς αυτήν την παράμετρο, χωρίς να επηρεάσουμε αν είναι δυνατόν το κέρδος μετατροπής της διάταξης.
Β.1.5) Αύξηση της γραμμικότητας με χρήση πηνίων εκφυλισμού πηγής 
Σε αυτό το σημείο του σχεδιασμού έχουμε πετύχει αρκετά καλό κέρδος μετατροπής και σχετικά καλή εικόνα θορύβου, οπότε πρέπει να βελτιώσουμε την γραμμικότητα του κυκλώματος. Για να το επιτύχουμε αυτό θα προσθέσουμε στο κύκλωμα πηνία εκφυλισμού πηγής.
Αρχικά όμως πρέπει να εξηγήσουμε τι είναι ο εκφυλισμός πηγής, ποια είναι τα πλεονεκτήματα και ποια τα μειονεκτήματά του.
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Εικόνα 23 : Ενισχυτής κοινής πηγής με εκφυλισμό πηγής
Στην εικόνα 23, φαίνεται ένας ενισχυτής κοινής πηγής με εκφυλισμό πηγής. Η αντίσταση Rs που είναι συνδεδεμένη στην πηγή του n-MOS τρανζίστορ έχει διάφορες επιδράσεις στην λειτουργία του κυκλώματος, συμπεριλαμβανομένων της μείωσης της διαγωγιμότητας και την αύξηση της γραμμικότητας του κυκλώματος. Αν το κύκλωμα χρησιμοποιούσε διπολικά τρανζίστορ, τότε η αντίσταση αυτή θα είχε και σημαντική επίδραση στην αντίσταση εισόδου του κυκλώματος, γεγονός που θα μπορούσε να φανεί χρήσιμο σε διάφορες εφαρμογές.
Στην περίπτωση όμως της χρήσης MOSFET, η αντίσταση εισόδου είναι ήδη πολύ μεγάλη οπότε η αντίσταση αυτή δεν επηρεάζει σημαντικά την αντίσταση εισόδου του κυκλώματος. Παρόλα αυτά, μειώνει αρκετά την διαγωγιμότητα του κυκλώματος, η οποία είναι ήδη κατά πολύ μικρότερη στα MOSFET απ’ ότι στα BJT. Αυτός είναι και ο λόγος για τον οποίο ο εκφυλισμός εκπομπού δεν χρησιμοποιείται ιδιαίτερα στην CMOS τεχνολογία.
Απ’ την άλλη όμως, σε περίπτωση όπως αυτή που μελετάμε, στην οποία μας ενδιαφέρει περισσότερο η γραμμικότητα του κυκλώματος απ’ ότι το κέρδος, η τεχνική αυτή μπορεί να μας φανεί πολύ χρήσιμη.  
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Εικόνα 24 : Χρήση πηνίων εκφυλισμού στο RF στάδιο οδήγησης για αύξηση της γραμμικότητας
Στην εικόνα 24, φαίνεται το στάδιο οδήγησης του RF σήματος στον mixer που εξετάζουμε, στο οποίο έχουν προστεθεί δύο πηνία εκφυλισμού πηγής Ls. Σκοπός αυτών των πηνίων όπως θα δούμε είναι η αύξηση της γραμμικότητας του κυκλώματος εις βάρος του κέρδους του, χωρίς να επηρεάζεται η πόλωση.
Όπως είναι γνωστό, τα πηνία παρουσιάζονται σαν βραχυκυκλώματα όσον αφορά στην DC ανάλυση ενός κυκλώματος. Αυτό σημαίνει ότι η προσθήκη τους δεν μεταβάλει την DC πόλωση του κυκλώματος και άρα μπορούμε να είμαστε σίγουροι ότι τα τρανζίστορ μας δεν θα βγουν από τον κορεσμό. Αυτό είναι ένα πολύ χρήσιμο χαρακτηριστικό των πηνίων, αν αναλογιστεί κανείς ότι για την τάση τροφοδοσίας των 1.2V, μια πολύ μικρή μεταβολή στο κύκλωμα όπως η πτώση τάσης σε μία ωμική αντίσταση μπορεί να φέρει όλα τα τρανζίστορ εκτός κόρου και να καταστρέψει την λειτουργία του κυκλώματος.

Τώρα, όσον αφορά στην AC ανάλυση, τα πηνία εμφανίζονται σαν αντιστάσεις με τιμή jωLs. Αυτό σημαίνει ότι πλέον το κύκλωμά μας είναι εξαρτημένο από την συχνότητα του σήματος εισόδου. Αυτό το γεγονός είναι γενικά ανεπιθύμητο στα κυκλώματα, αλλά σε τόσο μικρό εύρος συχνοτήτων που ασχολούμαστε (της τάξης των 150MHz) δεν μας επηρεάζει τόσο πολύ όπως θα φανεί αργότερα και στις προσομοιώσεις. Δύο ακόμα πλεονεκτήματα των πηνίων, έναντι των ωμικών αντιστάσεων είναι ότι προσθέτουν λιγότερο θόρυβο στο κύκλωμα, και ότι μπορούν να βοηθήσουν στην προσαρμογή εισόδου του κυκλώματος παρέχοντας αντίσταση εισόδου του RF σταδίου οδήγησης ίσο με 50Ω.
Τα αποτελέσματα των προσομοιώσεων που προέκυψαν μετά από αυτήν την βελτίωση του κυκλώματος θα φανεί στο κεφάλαιο που ακολουθεί.

Β.2) Προσομοίωση του κυκλώματος και μέτρηση των επιδόσεών του
Σε αυτό το σημείο, αφού έχουμε τελειώσει με τον σχεδιασμό του κυκλώματος, θα χρησιμοποιήσουμε τα εργαλεία του Cadence για να τρέξουμε διάφορες προσομοιώσεις που θα μας δείξουν αναλυτικά τις επιδόσεις του κυκλώματός μας. 
Β.2.1) Κατασκευή testbench
Το πρώτο πράγμα που έπρεπε να κάνουμε για να μετρήσουμε τις επιδόσεις του κυκλώματος, ήταν να φτιάξουμε ένα testbench. Με άλλα λόγια, να φτιάξουμε ένα ιδανικό κύκλωμα με στοιχεία που πήραμε από την analogLib του Cadence, το οποίο ως σκοπό θα έχει να προσομοιώνει τα στάδια που βρίσκονται πριν και μετά τον μίκτη. Για να φτιάξουμε αυτό το κύκλωμα χρησιμοποιήσαμε τα εξής στοιχεία :

Α) Το κύκλωμα του μίκτη που φτιάξαμε, αφού το μετατρέψαμε σε σύμβολο. Το κύκλωμα αυτό φαίνεται στο κέντρο του πάνω μέρους της εικόνας 26. Αριστερά του συμβόλου βρίσκεται η διαφορική RF είσοδος του κυκλώματος, δεξιά βρίσκεται η διαφορική IF έξοδος του, και από κάτω βρίσκεται η είσοδος του τοπικού ταλαντωτή.
Β) Ένα balun συνδεδεμένο στην RF είσοδο του μίκτη. Η ιδιότητα του balun είναι να μετατρέπει ένα απλό σήμα σε διαφορικό. Όπως φαίνεται και στην εικόνα 25, το balun αποτελείται από δύο συζευγμένα πηνία και η λειτουργία του μοιάζει πολύ με αυτή ενός μετασχηματιστή. 
Στο αριστερό μέρος έχουμε την πηγή εισόδου η οποία είναι συνδεδεμένη από το ένα άκρο στην γη και από το άλλο στο πηνίο. Στην περίπτωσή μας, αυτή η πηγή είναι συνήθως η έξοδος ενός LNA που λειτουργεί σαν προενισχυτής χαμηλού θορύβου για το σήμα που έρχεται από την κεραία. 
Στο δεξί μέρος του balun το σήμα μετατρέπεται σε διαφορικό μέσω των συζευγμένων πηνίων και τροφοδοτεί το φορτίο, που στην προκειμένη περίπτωση είναι η είσοδος του μίκτη.
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Εικόνα 25 : Σχηματικό διάγραμμα ενός απλού balun
Γ) Τρία PORT (θύρες) του κυκλώματος. Το αριστερά είναι η RF είσοδος, το μεσαίο είναι ο τοπικός ταλαντωτής LO και το δεξί είναι η έξοδος. Τα ports είναι απαραίτητα για τις περισσότερες προσομοιώσεις που θα κάνουμε. 
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Εικόνα 26 : Testbench που χρησιμοποιήθηκε για μέτρηση των επιδόσεων του κυκλώματος
Στην εικόνα 27 φαίνεται το σχηματικό διάγραμμα του τελικού κυκλώματος που σχεδιάσαμε. Το κύκλωμα αυτό είναι στην τελική του μορφή, και περιλαμβάνει εκτός του κεντρικού κυκλώματος του μίκτη και όλα τα κυκλώματα πόλωσης των διαφόρων τρανζίστορ που χρησιμοποιήσαμε.

Στις επόμενες παραγράφους θα δείξουμε τα αποτελέσματα των προσομοιώσεων που τρέξαμε και θα σχολιάσουμε τόσο τα αποτελέσματα όσο και τις μεθόδους εξαγωγής τους.
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Εικόνα 27 : Κυκλωματικό διάγραμμα της τελικής μορφής του μίκτη
Β.2.2) Κέρδος μετατροπής

Κατά τη διάρκεια της κατασκευής τρέξαμε πάρα πολλές προσομοιώσεις για το πώς επηρεάζεται το κέρδος του κυκλώματος ανάλογα με τις διάφορες παραμέτρους. Σε αυτό το σημείο θα ασχοληθούμε μόνο με το πώς επηρεάζεται το κέρδος μετατροπής από την ισχύ εισόδου του τοπικού ταλαντωτή και από την συχνότητα του RF σήματος.
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Εικόνα 28 : Κέρδος μετατροπής του μίκτη για διάφορες τιμές ισχύος εισόδου του  LO. Οι αναλύσεις που χρησιμοποιήθηκαν είναι η PSS σε συνδυασμό με την  PAC ανάλυση ασθενούς σήματος
Όπως φαίνεται και στην εικόνα 28, προσομοιώσαμε την λειτουργία του κυκλώματος για διάφορες τιμές ισχύος του τοπικού ταλαντωτή, και καταλήξαμε ότι το μέγιστο κέρδος μετατροπής δημιουργείται για ισχύ κοντά στα 6dBm. Αν σκεφτούμε ότι η αντίσταση εισόδου του ταλαντωτή είναι 50Ω όπως φαίνεται και στην εικόνα 26 (η αντίσταση εισόδου των n-MOS τρανζίστορ στο LO στάδιο οδήγησης είναι άπειρη), τότε η τάση ταλάντωσης του LO σήματος προκύπτει ότι είναι 446mV. 
Για να τρέξουμε την προσομοίωση της εικόνας 28 χρησιμοποιήσαμε δύο ειδών αναλύσεις, την PSS (Periodic Steady State) και την PAC. Η PSS ανάλυση υπολογίζει την περιοδική απόκριση ενός κυκλώματος. Ο λόγος που είναι απαραίτητο αυτό σε έναν μίκτη, είναι ότι το κύκλωμα αυτό είναι μη γραμμικό. Ο λόγος που συμβαίνει αυτό είναι διότι έχουμε το ισχυρό περιοδικό σήμα του τοπικού ταλαντωτή να οδηγεί το LO στάδιο. Αυτό σημαίνει ότι η διαγωγιμότητα των τρανζίστορ αυτού του σταδίου μεταβάλλεται με τον χρόνο ανάλογα με την τάση του LO σήματος. Άρα δεν μπορούμε να αρκεστούμε σε αναλύσεις που θα χρησιμοποιούσαμε σε έναν LNA που είναι γραμμικό κύκλωμα. Στην συγκεκριμένη προσομοίωση, η PSS ανάλυση λαμβάνει υπ’ όψιν μόνο το ισχυρό LO σήμα και η PAC ανάλυση έρχεται στη συνέχεια να ασχοληθεί με το ασθενές RF σήμα.  
Με τον ίδιο τρόπο κάναμε προσομοίωση του κέρδους μετατροπής του κυκλώματος για RF συχνότητες εισόδου από 5GHz έως 5.15GHz. Το αποτέλεσμα φαίνεται στην εικόνα 29 όπου βλέπουμε ξεκάθαρα την εξάρτηση του κέρδους μετατροπής από την συχνότητα του σήματος εισόδου. Την διαφορά αυτήν την περιμέναμε, διότι όπως αναφέραμε και σε προηγούμενο κεφάλαιο, όταν χρησιμοποιήσαμε πηνία για εκφυλισμό πηγής, δημιουργήσαμε συχνοτική εξάρτηση στο κύκλωμα. Αυτή η εξάρτηση θα υπήρχε ούτως η άλλως, απλά τα πηνία χειροτέρεψαν την κατάσταση. Παρόλα αυτά, η διαφορά στο κέρδος για τις συχνότητες που μας ενδιαφέρουν είναι της τάξης των 0.08 dB, γεγονός που την καθιστά αμελητέα.
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Εικόνα 29 : Κέρδος μετατροπής για συχνότητες εισόδου από 5GHz – 5.15GHz. Στον οριζόντιο άξονα, βρίσκεται η IF συχνότητα εξόδου
Ένας ακόμα τρόπος για να μετρήσουμε το κέρδος του κυκλώματος είναι μέσω της QPSS ανάλυσης. Η διαφορά της QPSS ανάλυσης από τις PSS/PAC έγκειται στο γεγονός ότι αντιμετωπίζει και το LO και το RF σήμα σαν μη γραμμικά, ενώ στην άλλη μόνο το LO σήμα προβλέπεται ότι προκαλεί μη γραμμικότητες. Στην QPSS ανάλυση ορίζουμε το ισχυρό σήμα του LO σαν large έτσι ώστε να δείξουμε ότι αυτό είναι που δημιουργεί τις περισσότερες μη γραμμικότητες. Το πιο ασθενές RF σήμα το ορίζουμε σαν moderate, αλλά στην περίπτωση της QPSS ανάλυσης θα υπολογιστούν και οι αρμονικές που προέρχονται από αυτό το σήμα, και όχι μόνο από του τοπικού ταλαντωτή όπως συνέβαινε στην PSS/PAC.
Χρησιμοποιώντας λοιπόν την QPSS ανάλυση για συχνότητα FLO = 5GHz και FRF = 5.1GHz προκύπτει το διάγραμμα της εικόνας 30. Για να προκύψει το διάγραμμα αυτό, διαιρέσαμε όλες τις αρμονικές εξόδου με το σήμα εισόδου στα 5.1GHz και μετατρέψαμε τα αποτελέσματα σε στάθμη dB. Είναι εμφανές από το διάγραμμα ότι το πιο ισχυρό σήμα εξόδου  είναι αυτό στα 100MHz όπως αναμενόταν (5.1GHz – 5GHz = 100MHz). Το κέρδος μετατροπής για αυτήν την συχνότητα είναι 11.38dB όπως βρήκαμε και από την PSS/PAC ανάλυση.
Θα σημειώσουμε εδώ ότι το πλήθος των αρμονικών που προέκυψαν καθορίστηκε από εμάς όταν ρυθμίσαμε την προσομοίωση. Θα μπορούσαμε να δείξουμε ακόμα περισσότερες αρμονικές, κάτι όμως που δεν είναι χρήσιμο και είναι αρκετά χρονοβόρο κατά τη διάρκεια της προσομοίωσης.
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Εικόνα 30 : Κέρδος μετατροπής με QPSS ανάλυση
Β.2.3)  Γραμμικότητα

Το επόμενο χαρακτηριστικό του κυκλώματος που θα εξετάσουμε είναι η γραμμικότητά του. Όπως αναφέραμε και στο θεωρητικό μέρος της εργασίας, η γραμμικότητα ενός μίκτη ελέγχεται μέσω δύο χαρακτηριστικών : του 1dB compression point και των προϊόντων ενδοδιαμόρφωσης τρίτης τάξης ΙΜ3.
Στην εικόνα 31 φαίνεται το διάγραμμα από το οποίο εξάγαμε το σημείο συμπίεσης 1dB. Για να δημιουργήσουμε αυτό το διάγραμμα χρησιμοποιήσαμε PSS ανάλυση με RF είσοδο στα 5.1GHz για διάφορες τιμές της ισχύος εισόδου. Στη συνέχεια δημιουργήσαμε το διάγραμμα της εικόνας 31, όπου στον κάθετο άξονα έχουμε την ισχύ του IF σήματος εξόδου στα 100MHz και στον οριζόντιο την ισχύ εισόδου του RF σήματος. Όσο το σήμα εισόδου είναι σχετικά μικρό, το κέρδος μετατροπής της διάταξης είναι 11.38dB όπως το υπολογίσαμε προηγουμένως. Όταν το κέρδος θα γίνει 10.38dB αυξανόμενης της ισχύος εισόδου, τότε θα έχουμε φτάσει στο σημείο συμπίεσης 1dB, το οποίο όπως βλέπουμε και στο διάγραμμα βρίσκεται για τιμή εισόδου - 0.78dBm.  
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Εικόνα 31 : 1dB Compression point
Στην εικόνα 32 που ακολουθεί φαίνεται το σημείο IP3 (3rd order intercept point : σημείο παρεμβολής 3ης τάξης). Αυτό το σημείο βρίσκεται εκεί που η θεμελιώδης αρμονική εξόδου και τα προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης τρίτης τάξης έχουν την ίδια ισχύ στην IF έξοδο. Στην προκειμένη περίπτωση, αυτό το σημείο βρίσκεται για ισχύ εισόδου ίση  με 5.92dBm. Όσο μεγαλύτερη είναι αυτή η τιμή, τόσο πιο γραμμικό είναι το κύκλωμά μας. Η γραφική παράσταση της εικόνας 32 προέκυψε με αναλύσεις PSS και PAC σε λειτουργία rapid IP3 η οποία εξάγει πιο γρήγορα από την εναλλακτική που θα δούμε στην συνέχεια.
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Εικόνα 32 : Rapid IP3 measurement
Σε αυτό το σημείο τρέξαμε ακόμα μία προσομοίωση για την εύρεση του σημείου IP3, η οποία είναι πιο χρονοβόρα αλλά δίνει πιο έμπιστα αποτελέσματα. Για την προσομοίωση αυτή χρησιμοποιήσαμε PSS και PAC αναλύσεις. Και στις δύο αναλύσεις πραγματοποιήσαμε σάρωση ισχύος εισόδου από -25dBm έως 10dBm όπως φαίνεται και στον οριζόντιο άξονα της εικόνας 31. Στην PSS ανάλυση, λάβαμε υπ’ όψιν τα LO και RF σήματα με συχνότητες FLO = 5GHz και FRF = 5.1GHz αντίστοιχα. Στην PAC ανάλυση βάλαμε δεύτερο σήμα στην RF είσοδο με συχνότητα FRF2 = 5.101GHz και δημιουργήσαμε ένα διάγραμμα με την θεμελιώδη αρμονική (5.101GHz -5GHz = 101MHz) και την αρμονική τρίτης τάξης (5.2GHz - 5.101GHz = 99MHz). Το σημείο παρεμβολής των δύο διαγραμμάτων είναι το IP3. 
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Εικόνα 33 : IP3 μέτρηση χρησιμοποιώντας PSS & PAC αναλύσεις με σάρωση ισχύος εισόδου 
Όπως βλέπουμε λοιπόν στην εικόνα 33, το IP3 προκύπτει ίσο με 6.92dBm με αυτήν την προσομοίωση. Παρατηρούμε ότι η προσεγγιστική τιμή της rapid IP3 της εικόνας 32 είναι αρκετά κοντά σε αυτήν που βρήκαμε τώρα, οπότε δεν πέσαμε πολύ έξω στην πρόβλεψή μας.     
Η εικόνα 34 που ακολουθεί δείχνει τα προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης του μίκτη με χρήση QPSS ανάλυσης. Τα συγκεκριμένα αποτελέσματα έχουν προκύψει τοποθετώντας στην RF είσοδο δύο σήματα μέτριας ισχύος, μια διαφορά συχνότητας 20MHz μεταξύ τους, και διατηρώντας το ίδιο ισχυρό σήμα LO που χρησιμοποιήσαμε και σε όλες τις προηγούμενες προσομοιώσεις. Τα αποτελέσματα μιας τέτοιας ανάλυσης είναι πιο ακριβή, διότι μεταχειρίζεται όλα τα σήματα σαν ισχυρά ή μετρίως ισχυρά. 
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Εικόνα 34 : Προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης με χρήση QPSS ανάλυσης
Β.2.4) Θόρυβος
Όσον αφορά τώρα στον θόρυβο που προσδίδει το κύκλωμα, πρέπει να υπολογίσουμε την εικόνα θορύβου του NF (Noise Figure). Θα υπολογίζουμε την εικόνα θορύβου με τρεις διαφορετικούς τρόπους έτσι ώστε να έχουμε μια πλήρη εντύπωση όλων των δυνατών προσομοιώσεων και να συγκρίνουμε τα αποτελέσματά τους.
Η πρώτη προσομοίωση φαίνεται στην εικόνα 35. Η μέτρηση έγινε με χρήση των PSS και Pnoise αναλύσεων. H Pnoise ανάλυση υπολογίζει τον θόρυβο στην έξοδο του κυκλώματος μέσω μιας συνάρτησης του Cadence. Η εικόνα θορύβου για την κεντρική IF συχνότητα των 100MHz που μας ενδιαφέρει είναι 17.97dB. 
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Εικόνα 35: Μέτρηση εικόνας θορύβου με PSS και Pnoise αναλύσεις
Στην εικόνα 36 φαίνεται η δεύτερη προσομοίωση, η οποία αντί για Pnoise χρησιμοποιεί PSP ανάλυση. Η PSP ανάλυση είναι μια ανάλυση ασθενούς σήματος της οποίας η λειτουργία μοιάζει με αυτή της PAC. Δηλαδή, το κύκλωμα γραμμικοποιείται γύρω από ένα περιοδικά μεταβαλλόμενο σημείο λειτουργίας, και στη συνέχεια η PSP ανάλυση υπολογίζει την εικόνα θορύβου και τις S παραμέτρους του κυκλώματος, όπως θα φανεί στην επόμενη παράγραφο. Όπως βλέπουμε και στην εικόνα, η NF που υπολογίζουμε με αυτόν τον τρόπο (17.75dB) δεν διαφέρει σημαντικά από αυτήν που έχουμε ήδη υπολογίσει 9 (17.97dB).
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Εικόνα 36 : Μέτρηση εικόνας θορύβου με PSS και PSP αναλύσεις
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Εικόνα 37 : Μέτρηση εικόνας θορύβου με QPSS και QPnoise αναλύσεις 

Στην εικόνα 37 φαίνεται ο τελευταίος τρόπος μέτρησης της εικόνας θορύβου. Αυτήν την προσομοίωση την χρησιμοποιούμε όταν θέλουμε να μετρήσουμε την υποβάθμιση της εικόνας θορύβου που προκαλούν δύο η περισσότερα εμπλεκόμενα σήματα στην RF είσοδο του μίκτη. Το ένα σήμα είναι στα 5.1GHz ενώ το δεύτερο στα 5.12GHz. Αυτός είναι και ο λόγος που παρατηρούμε έντονη διακύμανση της εικόνας θορύβου ανάμεσα στα 80 MHz και στα 120MHz. 
Β.2.5) Απομόνωση μεταξύ των θυρών
Όπως αναφέραμε και στο θεωρητικό μέρος, είναι απαραίτητο να μετρήσουμε την απομόνωση μεταξύ των διαφόρων θυρών του μίκτη. 
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Εικόνα 38 : Απομόνωση του τοπικού ταλαντωτή LO από την RF θύρα εισόδου
Στην εικόνα 38 φαίνεται η απομόνωση του τοπικού ταλαντωτή LO από την RF θύρα εισόδου. Όπως βλέπουμε η απομόνωση είναι πρακτικά τέλεια για όλο το εύρος συχνοτήτων, της τάξης των -6.4kdB. Αυτό συμβαίνει διότι το κύκλωμα είναι τελείως συμμετρικό όσον αφορά το Cadence διότι δεν υπολογίζονται οι κατασκευαστικές ατέλειες.
Στην εικόνα 39 φαίνεται η απομόνωση της RF θύρας εισόδου από την IF θύρα εξόδου. Για της συχνότητες εισόδου που μας ενδιαφέρουν από 5GHz έως 5.1GHz, η απομόνωση κυμαίνεται από -81.34dB έως -81.7dB και ακολουθεί φθίνουσα πορεία με αύξηση της συχνότητας. Η απομόνωση αυτή είναι αρκετά ικανοποιητική.
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Εικόνα 39 : Απομόνωση της RF θύρας εισόδου από την IF θύρα εξόδου
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Εικόνα 40 :  Απομόνωση της LO θύρας εισόδου από την IF θύρα εξόδου
Στην εικόνα 40 φαίνεται η απομόνωση της LO θύρας εισόδου από την IF θύρα εξόδου. Για της συχνότητες από 5GHz έως 5.13GHz, η απομόνωση κυμαίνεται από -74.32dB μέχρι περίπου -74.75dB και ακολουθεί φθίνουσα πορεία με αύξηση της συχνότητας. Η απομόνωση αυτή αν και χειρότερη από την προηγούμενη, είναι αρκετά καλή.
Β.2.6) Μέτρηση S-Parameters
Το επόμενο βήμα των προσομοιώσεων είναι η μέτρηση των S παραμέτρων. Η πιο σημαντική παράμετρος που μας ενδιαφέρει είναι αυτή που μας δείχνει την ανάκλαση του σήματος στην είσοδο. Αν έχουμε μεγάλη ανάκλαση στην είσοδο τότε το σήμα θα φτάνει πολύ ασθενές στον μίκτη και δεν θα έχουμε ικανοποιητικό αποτέλεσμα στην έξοδο. Στην εικόνα 41 φαίνεται η S11 παράμετρος που εκφράζει το ποσοστό του σήματος που ανακλάται.
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Εικόνα 41 : Μέτρηση παραμέτρου S11

Στην εικόνα 41 φαίνεται ότι η παράμετρος S11 κυμαίνεται από – 3.21dB μέχρι -3.24dB για συχνότητες εισόδου από 5GHz έως 5.15GHz. Η τιμή αυτή δεν είναι ιδιαίτερα καλή, δεν είναι όμως στα πλαίσια αυτής της εργασίας η βελτίωσή της.
Αντίθετα, στην εικόνα 42 είναι εμφανές ότι στην έξοδο του κυκλώματος έχουμε πολύ μικρότερο συντελεστή ανάκλασης, αφού η παράμετρος S33 είναι παντού μικρότερη από −276.5dB.
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Εικόνα 42 : Μέτρηση παραμέτρου S33

Β.2.7) Απόρριψη σήματος τροφοδοσίας
Στην εικόνα 43 φαίνεται η απόρριψη του σήματος που προέρχεται από την τροφοδοσία για τις περιοχές συχνοτήτων που μας ενδιαφέρουν. Για την πιο σημαντική περιοχή των IF συχνοτήτων βλέπουμε ότι η απόρριψη του κυκλώματος είναι πολύ καλή, της τάξης των −130dB.
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Εικόνα 43 : Απόρριψη σήματος από τροφοδοσία
Β.2.8) Μέτρηση της ολικής αρμονικής παραμόρφωσης (Total harmonic distortion)
Η μέτρηση της ολικής αρμονικής παραμόρφωσης THD έγινε με την βοήθεια μιας PSS ανάλυσης. Οι συχνότητες λειτουργίας ήταν FRF=5.1GHz για την RF είσοδο και FLO=5GHz για τον τοπικό ταλαντωτή. Οι αρμονικές που προέκυψαν φαίνονται στην εικόνα 44. Χρησιμοποιώντας τις τρεις πρώτες αρμονικές θα εξάγουμε μία τιμή για το THD. Στα 100MHz η τιμή στην έξοδο είναι h1=−55.95dB, στα 200MHz είναι h2= −116.2dB ενώ στα 300MHz είναι h3=−116.91dB. Σύμφωνα με τον τύπο που ακολουθεί θα εξάγουμε μια τιμή για το THD.
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Εικόνα 44 : Μέτρηση της ολικής αρμονικής παραμόρφωσης (THD)
B.3) Διαστάσεις των στοιχείων του κυκλώματος
	Ιδιότητα
	Όνομα
	Τιμή

	NMOS RF σταδίου οδήγησης
	W2
	70u

	
	L2
	1.64u

	NMOS LO σταδίου οδήγησης
	W1
	150u

	
	L1
	100n

	PMOS σταδίου εξόδου
	W9
	27.5u

	
	L9
	60n

	PMOS που χρησιμοποιήθηκαν για current bleeding technique
	W10
	26u

	
	L10
	60n

	NMOS πηγής ρεύματος
	W3
	36u

	
	L3
	60n

	Αντίσταση εξόδου
	L6
	20u

	
	W6
	60n

	NMOS πόλωσης της πηγής ρεύματος
	W4
	3.43u

	
	L4
	240n

	Αντίσταση πόλωσης της πηγής ρεύματος
	W5
	300n

	
	L5
	60n

	NMOS πόλωσης του RF σταδίου εισόδου
	W8
	500n

	
	L8
	240n

	Αντίσταση πόλωσης του RF σταδίου εισόδου
	W7
	7u

	
	L7
	60n

	PMOS πόλωσης των PMOS εξόδου και current bleeding technique
	W11
	3.67u

	
	L11
	60n

	Αντίσταση πόλωσης των PMOS εξόδου και current bleeding technique
	W12
	300n

	
	L12
	60n

	Πηνίο αντιστάθμισης παρασιτικών χωρητικοτήτων
	ind
	3.75n

	Πηνία εκφυλισμού
	ind2
	1.48n


Πίνακας 1 : Διαστάσεις των στοιχείων του κυκλώματος
Β.4) Επιδόσεις του κυκλώματος και σύγκριση με άλλες υλοποιήσεις
	Βιβλιογραφική Αναφορά
	Αυτή η εργασία
	[8]
	[9]

	Τεχνολογία
	65nm
	65nm
	130nm

	Τροφοδοσία
	1.2V
	1.2V
	1.2V

	Ισχύς
	5.21mW
	9mW
	5.57mW

	Συχνότητα λειτουργίας
	5GHz - 5.15GHz
	5.15GHz - 5.35GHz
	3.1GHz - 10.6GHz

	Κέρδος μετατροπής
	11.31dB - 11.38dB
	11dB
	2dB - 14.3dB

	Σημείο συμπίεσης 1dB
	−0.8dBm
	-
	

	Προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης 3ης τάξης (IIP3)
	6.92dBm
	3dBm
	< −3 dBm

	Εικόνα θορύβου (NF)
	17.75dB
	In. ref. noise : 4nV/Hz2 
	8.4dB - 14dB


Πίνακας 2 : Σύγκριση των επιδόσεων του κυκλώματος με άλλες εργασίες που αναφέρονται στην βιβλιογραφία
Συμπεράσματα : Παρατηρώντας τα δεδομένα του πίνακα 2 γίνεται εμφανές ότι η υλοποίησή μας έχει αρκετά προτερήματα σε σχέση με άλλες υλοποιήσεις. Ένα από τα πιο σημαντικά πλεονεκτήματα είναι η πολύ μικρή κατανάλωση ισχύος που έχουμε επιτύχει σε σχέση με την αναφορά [8] που αναφέρεται στην ίδια τεχνολογία. Το κέρδος μετατροπής που έχουμε επιτύχει είναι αρκετά ικανοποιητικό. Όσον αφορά στη γραμμικότητα, το κύκλωμά μας ξεπερνάει κατά πολύ τις ανταγωνιστικές υλοποιήσεις, καθιστώντας το ιδανικό για συστήματα όπου υπάρχει μεγάλη απαίτηση σε γραμμικότητα. Το μόνο αρνητικό του κυκλώματος είναι η σχετικά μεγάλη εικόνα θορύβου του.
ΠΑΡΑΡΤΗΜΑ
Μέτρηση της επίδοσης του κυκλώματος με τάσης πόλωσης του σταδίου οδήγησης του LO ίση με 1.2V 
Για λόγου πληρότητας της εργασίας, αλλάξαμε την τάση πόλωσης του σταδίου οδήγησης του LO και από 1.32V την μειώσαμε στα 1.2V. Επιλέξαμε αυτήν την τιμή με την λογική ότι θα μπορούσε να μην έχουμε την δυνατότητα χρήσης διαφορετικής τάσης τροφοδοσίας από τα 1.2V, οπότε θα χρησιμοποιήσουμε την μέγιστη δυνατή για την πόλωση του κυκλώματος. Τα αποτελέσματα φαίνονται στις εικόνες που ακολουθούν. 
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Εικόνα 45 : Κέρδος μετατροπής του μίκτη με τάση πόλωσης του LO σταδίου στα 1.2V
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Εικόνα 46 : 1dB Compression Point του μίκτη με τάση πόλωσης του LO σταδίου στα 1.2V
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Εικόνα 47 : IIP3 του μίκτη με τάση πόλωσης του LO σταδίου στα 1.2V
Από τις παραπάνω εικόνες παρατηρούμε ότι το κέρδος μειώθηκε κατά 1dB περίπου και το 1dB compression point αυξήθηκε κατά 4 dBm, το οποίο είναι ένα πολύ σημαντικό πλεονέκτημα. Παρόλα αυτά, το σημείο παρεμβολής των προϊόντων ενδοδιαμόρφωσης 3ης τάξης μειώθηκε κατά 4 dBm, γεγονός εντελώς ανεπιθύμητο. Παρόλα αυτά, αν υπήρχε η απαίτηση για μονή τροφοδοσία στα 1.2V , το κύκλωμα θα εξακολουθούσε να είναι αρκετά ικανοποιητικό. 
ΒΙΒΛΙΟΓΡΑΦΙΑ
[1] Manolis T. Terrovitis and Robert G Meyer, “Noise in Current-Commutating CMOS Mixers”, IEEE Journal of Solid-State Circuits, Vol. 34, No. 6, pp. 772-783, June 1999.
[2] J. P. Silver, “Gilbert Cell Mixer Design Tutorial”, RF, RFIC & Microwave Theory Design, www.rfic.co.uk
[3] Behzad Razavi, “RF Microelectronics”, Prentice Hall PTR, 1998
[4] Cadence Documentation, “Simulating Mixers”, Virtuoso Spectre Circuit Simulator RF Analysis User Guide, Product Version 7.0.1
[5] S. Douss, F. Touati and M. Loulou, Design Optimization Methodology of CMOS Active Mixers for Multi-Standard Receivers”, International Journal of Electronics, Circuits and Systems Volume 1 Number 1
[6] Ganesh Kathiresan and Chris Toumazou, “Trade-offs in Analog Circuit Design”, Springer US, 2002

[7] Anna-Karin Stenman, “Some Design Aspects on RF CMOS LNAs and Mixers”, Department of Electroscience Lund University, 2001

[8] Mohammad B. Vahidfar, Omid Shoaei, Francesco Svelto, “A High Dynamic Range Multi-Standard CMOS Mixer for GSM, UMTS and IEEE802.11b-g-a Applications”, IEEE Radio Frequency Integrated Circuits Symposium, 2008
[9] Jeong-Bae Seo, Kun-Man Park, Jong-Ha Kim, Jin-Hong Park, Young-Sop Lee, Jeong-Hyun Ham, and Tae-Yeoul Yun, “A Low-Noise UWB CMOS Mixer Using Switched Biasing Technique”, IEEE International Workshop on Radio-Frequency Integration Technology, Dec. 9-11, 2007, Singapore 

[10] Paul R.Gray, Paul J.Hurst, Stephen H.Lewis, Robert G. Meyer, “Ανάλυση και σχεδίαση αναλογικών ολοκληρωμένων κυκλωμάτων”, Κλειδάριθμος 
Αθήνα, Ιούλιος 2009
	
	Σελίδα 4
	

	
	
	



_1308988117.unknown

_1308988126.unknown

_1308988134.unknown

_1308988145.vsd

_1309026094.unknown

_1309187972.unknown

_1309192428.unknown

_1309192400.unknown

_1309026118.unknown

_1308988147.vsd
Z


AC



_1308988149.unknown

_1309015020.unknown

_1308988148.unknown

_1308988146.vsd

_1308988141.unknown

_1308988143.unknown

_1308988144.vsd

_1308988142.unknown

_1308988137.unknown

_1308988140.unknown

_1308988135.unknown

_1308988130.unknown

_1308988132.unknown

_1308988133.unknown

_1308988131.unknown

_1308988128.unknown

_1308988129.unknown

_1308988127.unknown

_1308988121.unknown

_1308988124.unknown

_1308988125.unknown

_1308988123.unknown

_1308988119.unknown

_1308988120.unknown

_1308988118.unknown

_1308988108.unknown

_1308988113.unknown

_1308988115.unknown

_1308988116.unknown

_1308988114.unknown

_1308988110.unknown

_1308988112.unknown

_1308988109.unknown

_1308988104.unknown

_1308988106.unknown

_1308988107.unknown

_1308988105.unknown

_1308988101.unknown

_1308988102.unknown

_1308988100.unknown

