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Περίληψη

Σκοπός της παρούσας διπλωματικής εργασίας είναι η μελέτη και σχεδίαση ενός ταλαντωτή LC ελεγχόμενου από τάση στα 4-5 GHz. Οι ταλαντωτές αποτελούν αναπόσπαστο κομμάτι πολλών ολοκληρωμένων κυκλωμάτων και η σωστή σχεδίαση τους συνεχίζει να αποτελεί ιδιαίτερη πρόκληση.
Αρχικά μελετώνται οι ταλαντωτές ως συστήματα και παρουσιάζονται τα κριτήρια ταλάντωσης. Γίνεται μια αναφορά στις δυο βασικές κατηγορίες ταλαντωτών: Τους ταλαντωτές δακτυλίου και τους ταλαντωτές LC. Αντικείμενο της διπλωματικής αποτελούν οι ταλαντωτές LC γι’ αυτό και γίνεται μια εκτενής μελέτη αυτών. Έπειτα, παρουσιάζεται και αναλύεται η βασικότερη τοπολογία ταλαντωτή LC ενώ στο τέλος του συγκεκριμένου κεφαλαίου δίνονται και κάποιες εναλλακτικές τοπολογίες. 
Ακολουθεί η μαθηματική περιγραφή των ταλαντωτών ελεγχόμενων από τάση και παρουσιάζονται τα σημαντικότερα χαρακτηριστικά τους. Επίσης, μελετώνται οι δυο δημοφιλέστεροι τρόποι υλοποίησης των μεταβλητών πυκνωτών (varactors) σε τεχνολογία CMOS.
Έπειτα, αναλύεται ο θόρυβος στα κυκλώματα των ταλαντωτών. Πιο συγκεκριμένα, παρατίθεται η σχέση υπολογισμού του θορύβου, προσδιορίζεται ο τρόπος με τον οποίο αυτός γίνεται  αντιληπτός τόσο στο πεδίο του χρόνου όσο και στο πεδίο της συχνότητας, ενώ μελετώνται και τα σημαντικότερα μοντέλα θορύβου. Ιδιαίτερη έμφαση δίνεται στο μοντέλο Hajimiri το οποίο λαμβάνει υπόψη τη χρονικά μεταβαλλόμενη φύση των ταλαντωτών. 

Στη συνέχεια, παρουσιάζεται και αναλύεται η τοπολογία η οποία χρησιμοποιήθηκε τελικά για τη σχεδίαση του ταλαντωτή. Περιγράφονται οι περιορισμοί που υπεισέρχονται κατά τη διαδικασία σχεδίασης, δίνεται μια γενική μεθοδολογία σχεδίασης, ενώ στο τέλος του συγκεκριμένου κεφαλαίου επισημαίνονται τρεις τροποποιήσεις του αρχικού κυκλώματος με στόχο την περαιτέρω βελτίωση των επιδόσεών του.

Η διπλωματική εργασία ολοκληρώνεται με την κατασκευή του κυκλώματος στο πρόγραμμα Cadence, την εξαγωγή σημαντικών χαρακτηριστικών καμπυλών για κάποια από τα στοιχεία του, ενώ πραγματοποιούνται και όλες οι απαραίτητες προσομοιώσεις προκειμένου να προσδιοριστούν πλήρως οι επιδόσεις του. Τέλος, γίνεται και μια ενδεικτική σύγκριση των επιδόσεων του ταλαντωτή που σχεδιάστηκε σε αυτήν την εργασία, με άλλες αντίστοιχες δημοσιεύσεις. 

Η υλοποίηση του κυκλώματος έγινε στην τεχνολογία 130 nm της IBM, χρησιμοποιώντας τροφοδοσία 1.5 V. Το κύκλωμα που σχεδιάστηκε επιτυγχάνει θόρυβο φάσης μικρότερο από    -100 dBc/Hz στα 600 kHz από τη φέρουσα συχνότητα, για όλες τις ζώνες λειτουργίας, ενώ η ισχύς που καταναλώνει είναι περίπου 3mW. 
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Abstract

The present thesis is about the study and design of a LC voltage controlled oscillator with a tuning range from 4 to 5 GHz. Oscillators are a fundamental sub-block in many integrated circuits and their proper design still poses a great challenge.


Initially, oscillators are treated as systems and the oscillation criteria are mentioned. The two basic types of oscillators are presented: Ring oscillators and LC oscillators. The latter are studied thoroughly as being the subject of the present thesis. Afterwards, the most basic LC oscillator topology is analyzed and towards the end of the specific chapter, some alternative topologies are also demonstrated.


Furthermore, a mathematical model of voltage controlled oscillators is given and their most important characteristics are discussed. Also, the two most popular implementations of variable capacitors (varactors) in CMOS technology are studied. 


The thesis continues by analyzing noise in oscillators. More specifically, the formula for computing noise is given, the expression of noise, both in time domain and frequency domain is presented and some of the most important noise models are studied. Great emphasis is given to the Hajimiri model which takes into consideration the time varying nature of oscillators.


Next, the topology which was used to design the oscillator is analyzed, design constrains are mentioned and a general design strategy is demonstrated. In the end of the specific chapter, three modifications of the initial circuit are described, which significantly improve its performance.


Finally, the circuit was designed using the Cadence software, some important plots for several element of the oscillator are shown and all the necessary simulations are performed in order to define the actual performance of the oscillator. Its performance is then compared to other similar designs.

The circuit was implemented in the IBM 130 nm technology, using a 1.5 V supply voltage. The phase noise achieved is less than -100 dBc/Hz at 600 kHz offset from the carrier for all frequency bands. The power consumed by the circuit is approximately 3 mW.        
Key words
Voltage controlled oscillator, VCO, varactor, LC tank, phase noise, negative resistance, phase locked loop, Hajimiri.
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1 Εισαγωγή

Τις τελευταίες δεκαετίες έχει σημειωθεί ραγδαία ανάπτυξη στη βιομηχανία των επικοινωνιών και των ηλεκτρονικών συσκευών. Η επικοινωνία αποτελεί μέρος της καθημερινής μας ζωής και εμφανίζεται σε αυτήν με ποικίλους τρόπους. Τα κινητά τηλέφωνα, οι προσωπικοί υπολογιστές, οι τηλεοράσεις, τα ραδιόφωνα, και το διαδίκτυο, αποτελούν μερικά μόνο παραδείγματα συσκευών και υπηρεσιών που σχετίζονται με τις επικοινωνίες. Η ανάγκη για αυξημένο εύρος ζώνης έχει οδηγήσει τις επικοινωνίες στη χρήση καναλιών στην περιοχή των GHz, όπου με την αξιοποίηση των ολοκληρωμένων κυκλωμάτων και την εφαρμογή πολύπλοκων σχημάτων διαμόρφωσης επιτυγχάνεται η βέλτιστη αξιοποίηση του εύρους ζώνης. 

Οι ταλαντωτές, και κυρίως οι ταλαντωτές ελεγχόμενοι από τάση (Voltage-Controlled Oscillators, VCOs) αποτελούν ένα αναπόσπαστο τμήμα πολλών ηλεκτρονικών συστημάτων. Ένας ιδανικός ταλαντωτής ελεγχόμενος από τάση είναι ένα κύκλωμα του οποίου η συχνότητα εξόδου είναι γραμμική συνάρτηση της τάσης ελέγχου του. Διάφορες εφαρμογές από την παραγωγή παλμών ρολογιού στους μικροεπεξεργαστές μέχρι τη σύνθεση φερόντων σημάτων για τα κινητά τηλέφωνα, επιβάλουν τη χρήση διαφορετικών τοπολογιών ταλαντωτών με διαφορετικά χαρακτηριστικά και επιδόσεις. Για παράδειγμα, η σχεδίαση VCOs για εφαρμογές ανάκτησης ρολογιού δεν απαιτεί ιδιαίτερα υψηλές επιδόσεις όσον αφορά στο θόρυβο και συνήθως, το εύρος λειτουργίας του ταλαντωτή που χρειάζεται είναι σχετικά περιορισμένο. Αντίθετα, η σχεδίαση VCOs για συστήματα ασύρματης επικοινωνίας επιβάλλει πολύ υψηλές επιδόσεις όσον αφορά στο θόρυβο και αυξημένο εύρος λειτουργίας ώστε να καλύπτονται όλα τα κανάλια στις διάφορες συχνότητες. Συνήθως οι ταλαντωτές ελεγχόμενοι από τάση είναι ενσωματωμένοι σε ένα σύστημα κλειδωμένης φάσης. Για το λόγο αυτό έχει προστεθεί το παράρτημα Α, στο οποίο γίνεται μια σύντομη παρουσίαση των συστημάτων κλειδωμένης φάσης. Η σχεδίαση ταλαντωτών υψηλών επιδόσεων σε τεχνολογία CMOS συνεχίζει να αποτελεί μια πρόκληση για τους σχεδιαστές ολοκληρωμένων κυκλωμάτων.

Δεδομένου ότι στη συγκεκριμένη διπλωματική εργασία σχεδιάζεται ένας VCO ο οποίος θεωρητικά θα μπορούσε να χρησιμοποιηθεί ως τμήμα ενός ασύρματου τηλεπικοινωνιακού δέκτη (ή πομπού), κρίνεται σκόπιμο να γίνει μια πολύ σύντομη αναφορά στα τμήματα από τα οποία αποτελείται ένας τέτοιος δέκτης. Οι δέκτες διακρίνονται σε ομόδυνους, όταν η συχνότητα λειτουργίας τους συμπίπτει με τη συχνότητα του ραδιοκύματος και σε ετερόδυνους, όταν το λαμβανόμενο ραδιοκύμα μετατοπίζεται φασματικά περί την ενδιάμεση συχνότητα. Στο σχήμα 1.1 φαίνονται τα σημαντικότερα τμήματα ενός ετερόδυνου δέκτη.
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Σχήμα 1.1   Βασικές μονάδες ενός δέκτη.

Ο δέκτης αποτελείται δηλαδή από τις ακόλουθες μονάδες:

· Την κεραία η οποία συλλέγει την ηλεκτρομαγνητική ακτινοβολία

· Τον ενισχυτή χαμηλού θορύβου, LNA που παρέχει την πρώτη ενίσχυση στο σήμα λήψης και λειτουργεί σε όλο το εύρος συχνοτήτων λειτουργίας του δέκτη.

· Το ενσύρματο μέσο μετάδοσης, κυματοδηγός ή γραμμή μεταφοράς, που μεταδίδει το σήμα από το σημείο λήψης και πρώτης ενίσχυσης στο υπόλοιπο τμήμα του δέκτη.

· Τα φίλτρα ραδιοσυχνοτήτων RF που καταπιέζουν το θόρυβο και τις παρεμβολές που εκτείνονται εκτός του εύρους ζώνης του σήματος.

· Το μίκτη ο οποίος πολλαπλασιάζει τα δυο σήματα που εμφανίζονται στις εισόδους του. Το ένα σήμα είναι αυτό που προέρχεται από τις προηγούμενες βαθμίδες ενώ το άλλο παράγεται από τον τοπικό ταλαντωτή. Το σήμα του τοπικού ταλαντωτή παράγεται από ένα κύκλωμα σύνθεσης συχνότητας, βασικό στοιχείο του οποίου είναι ο VCO.
· Το φίλτρο IF το οποίο επιτρέπει τη διέλευση μόνο του επιθυμητού σήματος που παράγεται από το μίκτη.

· Τον ενισχυτή IF ο οποίος ενισχύει το επιθυμητό σήμα προτού ακολουθήσει η επεξεργασία αυτού.

Τέλος, είναι σημαντικό να σημειωθεί ότι τα πρώτα στάδια του δέκτη θα πρέπει να χαρακτηρίζονται από χαμηλό εσωτερικό θόρυβο καθότι αυτά επηρεάζουν σε σημαντικό βαθμό το συνολικό συντελεστή θορύβου του συστήματος όπως φαίνεται από την ακόλουθη σχέση:
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όπου F ο συνολικός συντελεστής θορύβου του συστήματος, Fi ο συντελεστής θορύβου της κάθε βαθμίδας, Gi το κέρδος της κάθε βαθμίδας και m ο συνολικός αριθμός των βαθμίδων που αποτελούν το σύστημα.
2 Ταλαντωτές

Ένας απλός ταλαντωτής παράγει μια περιοδική έξοδο συνήθως με τη μορφή τάσης χωρίς στην ουσία να υπάρχει κάποιο εξωτερικό σήμα εισόδου. Οι πραγματικοί ταλαντωτές είναι σε μεγάλο βαθμό μη γραμμικά κυκλώματα, κάτι που δυσκολεύει την ανάλυση και το σχεδιασμό τους, ενώ η χρήση μετασχηματισμών (πεδίο s) καθίσταται αδύνατη. Παρόλα αυτά, έχουν αναπτυχθεί τεχνικές σχεδίασης για τους ημιτονοειδείς ταλαντωτές που περιλαμβάνουν δυο στάδια. Στο πρώτο στάδιο γίνεται γραμμική ανάλυση και εφαρμόζονται μέθοδοι στο πεδίο της συχνότητας που αφορούν την ανάδραση. Στο δεύτερο στάδιο εξετάζεται ο μη γραμμικός μηχανισμός που περιορίζει το πλάτος του σήματος στην έξοδο του ταλαντωτή.
2.1 Κριτήρια ταλάντωσης 

Αρχικά θεωρούμε το κύκλωμα θετικής ανάδρασης του σχήματος 2.1 με συνάρτηση μεταφοράς κλειστού βρόχου:
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Σχήμα 2.1   Βασική δομή ενός ταλαντωτή.   
Παρατηρούμε ότι εάν σε μια συγκεκριμένη συχνότητα ω0 το κέρδος του βρόχου ισούται με τη μονάδα ( H(jω0)=1 ) τότε σε αυτή τη συχνότητα το κέρδος κλειστού βρόχου τείνει στο άπειρο (G(jω0)(∞). Άρα, για να έχουμε ημιτονοειδή ταλάντωση στη συχνότητα ω0 θα πρέπει το μέτρο του κέρδους βρόχου να είναι ίσο με τη μονάδα και η φάση του κέρδους βρόχου ακέραιο πολλαπλάσιο των 360º. Υπό αυτές τις συνθήκες, οι οποίες είναι γνωστές και ως κριτήρια του Barkhausen, το κύκλωμα ενισχύει επ’ άπειρον το θόρυβο που παράγεται από το ίδιο το κύκλωμα.
Ανακεφαλαιώνοντας λοιπόν, αν ένα κύκλωμα θετικής ανάδρασης ικανοποιεί τις ακόλουθες δυο συνθήκες:
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τότε αυτό ενδέχεται να ταλαντώσει στη συχνότητα ω0. Τα κριτήρια του Barkhausen είναι αναγκαίες αλλά όχι και ικανές συνθήκες για να ταλαντώσει το κύκλωμα. Προκειμένου να εξασφαλιστεί η έναρξη των ταλαντώσεων επιλέγεται για το κέρδος βρόχου μια τιμή μεγαλύτερη της μονάδας όπως θα συζητηθεί παρακάτω.
2.2 Μη γραμμικός έλεγχος πλάτους
Τα κριτήρια του Barkhausen εγγυώνται με μαθηματικό τρόπο διατηρούμενες ταλαντώσεις. Όμως, είναι γνωστό ότι σε ένα φυσικό σύστημα οι παράμετροι των στοιχείων του δε διατηρούνται σταθερές για μεγάλο χρονικό διάστημα. Ας υποθέσουμε για παράδειγμα ότι το κριτήριο H(jω0)=1 έχει επιτευχθεί αλλά λόγω μεταβολών της θερμοκρασίας το H(jω0) γίνεται λίγο μικρότερο της μονάδας. Τότε οι ταλαντώσεις σταδιακά θα σταματήσουν. Αντίθετα αν το H(jω0) υπερβεί τη μονάδα, τότε το πλάτος των ταλαντώσεων θα αυξηθεί. Είναι απαραίτητη δηλαδή η παρουσία ενός μηχανισμού ο οποίος θα διατηρεί το H(jω0) ίσο με τη μονάδα έτσι ώστε στην έξοδο να εμφανίζονται ταλαντώσεις σταθερού πλάτους. 

O μηχανισμός λειτουργεί ως εξής: Αρχικά σχεδιάζεται το κύκλωμα με H(jω0)>1. Αυτό αντιστοιχεί με την τοποθέτηση των πόλων της συνάρτησης μεταφοράς στο δεξί μιγαδικό ημιεπίπεδο. Μόλις κλείσουν οι διακόπτες τροφοδοσίας του κυκλώματος, αυτό θα αρχίσει να ταλαντώνει και το πλάτος του σήματος εξόδου σταδιακά θα αυξάνεται. Όταν το πλάτος του σήματος εξόδου φτάσει σε ένα επιθυμητό επίπεδο, τότε θα αρχίσει να λειτουργεί το μη γραμμικό δικτύωμα που περιορίζει το κέρδος βρόχου και το αναγκάζει να γίνει ίσο με τη μονάδα. Αναφερόμενοι στο μιγαδικό επίπεδο, οι πόλοι ουσιαστικά ολισθαίνουν από το δεξί ημιεπίπεδο στον φανταστικό άξονα (άξονας jω). Ο μηχανισμός αυτός προκαλεί διατηρούμενες ταλαντώσεις σταθερού πλάτους. Αν για κάποιο λόγο το κέρδος βρόχου γίνει μικρότερο της μονάδας το πλάτος του σήματος εξόδου θα αρχίσει να ελαττώνεται, το μη γραμμικό δικτύωμα θα ανιχνεύσει τη μεταβολή αυτή και θα εξαναγκάσει το κέρδος βρόχου να γίνει και πάλι ίσο με τη μονάδα. Μια πιθανή υλοποίηση φαίνεται στο σχήμα 2.2 όπου με χρήση της ανάδρασης το κέρδος βρόχου μπορεί να λάβει την επιθυμητή τιμή.
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Σχήμα 2.2   Μηχανισμός ελέγχου του πλάτους ταλάντωσης.
Ένα τέτοιο κύκλωμα για τον έλεγχο του πλάτους έχει κάποια σημαντικά  μειονεκτήματα όπως το ότι είναι περίπλοκο, αυξάνει την κατανάλωση ισχύος και εισάγει θόρυβο. 

Στην πράξη, τουλάχιστον για τις τοπολογίες ταλαντωτών που μελετώνται στην παρούσα διπλωματική εργασία, το πλάτος των ταλαντώσεων περιορίζεται τελικά από τις μη γραμμικότητες των τρανζίστορ του ίδιου του κυκλώματος. Οι μη γραμμικότητες δηλαδή των τρανζίστορ εξαναγκάζουν το κέρδος βρόχου να γίνει ίσο με τη μονάδα. Βέβαια αυτές οι μη γραμμικότητες έχουν ως αποτέλεσμα τη δημιουργία ανεπιθύμητων αρμονικών οι οποίες πρέπει να φιλτραριστούν. Πάντως στην περίπτωση των ταλαντωτών LC το φιλτράρισμα πραγματοποιείται από το ίδιο το κύκλωμα συντονισμού.
2.3 Κατηγορίες ταλαντωτών 
Σήμερα δυο είναι οι βασικές κατηγορίες ταλαντωτών υλοποιημένων σε τεχνολογία CMOS. Οι ταλαντωτές δακτυλίου και οι ταλαντωτές LC. Η επιλογή της δομής του ταλαντωτή εξαρτάται από την εφαρμογή στην οποία πρόκειται αυτός να χρησιμοποιηθεί καθότι κάθε εφαρμογή έχει τις δικές της απαιτήσεις. Δεδομένου ότι οι ταλαντωτές δακτυλίου δεν αποτελούν αντικείμενο αυτής της διπλωματικής εργασίας, η αναφορά σε αυτούς θα είναι πολύ περιορισμένη.   

2.3.1 Ταλαντωτές δακτυλίου

Οι ταλαντωτές δακτυλίου αποτελούνται από μια σειρά ενισχυτικών σταδίων μέσα σε βρόχο. Η πιο συνηθισμένη τοπολογία φαίνεται στο σχήμα 2.3 όπου ο ταλαντωτής αποτελείται από έναν περιττό αριθμό (≥3) αναστροφέων με συνολική dc στροφή φάσης 180º τοποθετημένων σε ένα βρόχο ανάδρασης. Με βάση τα κριτήρια ταλάντωσης του Barkhausen, η ταλάντωση θα προκύψει σε εκείνη τη συχνότητα στην οποία η συνολική στροφή φάσης θα ισούται με μηδέν και το κέρδος του κλειστού βρόχου ίσο με τη μονάδα. Μπορεί εύκολα να αποδειχτεί ότι αν έχουμε M αναστροφείς με καθυστέρηση Td για το κάθε στάδιο, τότε η συχνότητα ταλάντωσης είναι:
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Σχήμα 2.3   Ταλαντωτής δακτυλίου αποτελούμενος από τρεις αναστροφείς.

Οι ταλαντωτές δακτυλίου είναι πολύ εύκολο να υλοποιηθούν ως ολοκληρωμένα κυκλώματα. Παρουσιάζουν όμως υψηλό θόρυβο φάσης και γι’ αυτό σπάνια χρησιμοποιούνται σε RF κυκλώματα. Χρησιμοποιούνται όμως συχνά σε ψηφιακά κυκλώματα υψηλής ταχύτητας.    
2.3.2 Ταλαντωτές LC
Ένας ιδανικός ταλαντωτής αποτελείται από τον παράλληλο συνδυασμό ενός ιδανικού πηνίου L και ενός ιδανικού πυκνωτή C όπως φαίνεται στο σχήμα 2.4. 
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Σχήμα 2.4   Ιδανικός ταλαντωτής LC.
Δεδομένου ότι η σύνθετη αντίσταση του πηνίου είναι 
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 και του πυκνωτή 
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, η ισοδύναμη σύνθετη αντίσταση του κυκλώματος υπολογίζεται πολύ εύκολα ως εξής: 
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, οι σύνθετες αντιστάσεις του πηνίου και του πυκνωτή είναι ίσες αλλά αντίθετες με αποτέλεσμα η ισοδύναμη σύνθετη αντίσταση 
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 να είναι άπειρη. Η συχνότητα ταλάντωσης λοιπόν του κυκλώματος είναι:
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Έτσι, η έξοδος ενός ιδανικού ταλαντωτή, εφόσον υπάρχει κάποια αρχική συνθήκη ή κάποια στιγμιαία εξωτερική διέγερση, είναι ένα ημίτονο σταθερού πλάτους και συχνότητας 
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Στην πράξη βέβαια, τόσο τα πηνία όσο και οι πυκνωτές παρουσιάζουν απώλειες λόγω των παρασιτικών αντιστάσεων. Οι περισσότερες απώλειες πάντως οφείλονται στα πηνία. Για παράδειγμα η σε σειρά αντίσταση του μετάλλου που χρησιμοποιείται για την κατασκευή του πηνίου μπορεί να μοντελοποιηθεί όπως φαίνεται στο σχήμα 2.5.

Προκειμένου να διευκολυνθεί η ανάλυση αυτού του κυκλώματος είναι δυνατή η μετατροπή της σε σειρά αντίστασης RS σε μια παράλληλη αντίσταση RP [σχήμα 2.5]. Βέβαια μια τέτοια μετατροπή έχει ισχύ μόνο για ένα μικρό εύρος συχνοτήτων.
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Σχήμα 2.5   Μετατροπή της σε σειρά αντίσταση του πηνίου σε μια παράλληλη αντίσταση.
Για να είναι τα δυο αυτά κυκλώματα ισοδύναμα θα πρέπει οι σύνθετες αντιστάσεις τους να είναι ίσες:
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Ο συντελεστής ποιότητας του πηνίου ορίζεται ως 
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. Υπενθυμίζεται σε αυτό το σημείο ότι ο συντελεστής ποιότητας ενός στοιχείου ορίζεται ως ο λόγος της ενέργειας που αποθηκεύεται σε αυτό προς την ενέργεια που χάνεται, ανα κύκλο. Δεδομένου ότι η τιμή του είναι μεγαλύτερη του 3 για τα ολοκληρωμένα πηνία, μπορούν να γίνουν οι ακόλουθες προσεγγίσεις:
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Ακολουθώντας την ίδια μεθοδολογία και τους αντίστοιχους συμβολισμούς με την ανάλυση που έγινε για τα πηνία,  μπορούμε εύκολα να καταλήξουμε στις ακόλουθες σχέσεις οι οποίες αναφέρονται στους πυκνωτές:


[image: image33.wmf]222

1

P

s

C

C

RC

w

=

+



[image: image34.wmf]2

1

P

Ps

R

CCR

w

=


Ο συντελεστής ποιότητας του πυκνωτή ορίζεται ως εξής:
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και δεδομένου ότι λαμβάνει αρκετά μεγάλες τιμές μπορούν να γίνουν οι ακόλουθες προσεγγίσεις:
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Συνεπώς, με βάση τις προηγούμενες παρατηρήσεις, είναι δυνατή η αντικατάσταση του αρχικού, μη ιδανικού παράλληλου δικτυώματος LC, με ένα νέο δικτύωμα το οποίο αποτελείται από έναν ιδανικό πυκνωτή ενωμένο παράλληλα με ένα ιδανικό πηνίο και μια αντίσταση. Η αντίσταση αυτή ουσιαστικά μοντελοποιεί τις απώλειες τόσο του πηνίου όσο και του πυκνωτή. Αυτή η διαδικασία φαίνεται στο σχήμα 2.6.
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Σχήμα 2.6   Αντικατάσταση ενός μη ιδανικού παράλληλου δικτυώματος LC με το ισοδύναμό του.
Με αυτήν την προσέγγιση γίνεται αντιληπτό ότι στη συχνότητα συντονισμού f0, το αρχικό παράλληλο δικτύωμα εκφυλίζεται στην αντίσταση RP. Αυτό φαίνεται ξεκάθαρα υπολογίζοντας την ισοδύναμη σύνθετη αντίσταση του παράλληλου δικτυώματος RLC:
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Για 
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Ακόμα παρατηρούμε ότι για συχνότητες μικρότερες της f0 το κύκλωμα παρουσιάζει επαγωγική συμπεριφορά ενώ παρουσιάζει χωρητική συμπεριφορά για συχνότητες μεγαλύτερες της f0. Το μέτρο και η φάση της σύνθετης αντίστασης του παράλληλου RLC δικτυώματος αναπαριστώνται στο σχήμα 2.7.
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Σχήμα 2.7   Μέτρο και φάση παράλληλου RLC δικτυώματος.
Στη συνέχεια μελετούμε το κύκλωμα του σχήματος 2.8 (α). Διεγείροντάς το με μια πηγή ρεύματος, η έξοδός του θα έχει τη μορφή φθίνουσας ταλάντωσης [σχήμα 2.8 (a)] καθότι σε κάθε περίοδο ένα μέρος της ενέργειας χάνεται υπό τη μορφή θερμότητας στην αντίσταση. Στη συνέχεια τοποθετούμε παράλληλα σε αυτό μια αντίσταση με τιμή –RP και παρατηρούμε την έξοδο [σχήμα 2.8 (b)]. Δεδομένου τώρα ότι παράλληλος συνδυασμός της RP και –RP δίνουν ως αποτέλεσμα μια άπειρη αντίσταση, η έξοδος του κυκλώματος θα παρουσιάζει ταλαντώσεις σταθερού πλάτους. 
[image: image46.emf]
(a)
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(b)

Σχήμα 2.8   (a) Φθίνουσα απόκριση του αρχικού RLC δικτυώματος, (b) Προσθήκη μιας αρνητικής αντίστασης για την αντιστάθμιση των απωλειών στην RP.
 Η έννοια της αρνητικής αντίστασης ερμηνεύεται ως εξής: Αν αυξηθεί η τάση που εφαρμόζεται στα άκρα της, τότε μειώνεται το ρεύμα που αυτή ‘τραβάει’. Η δημιουργία της αρνητικής αντίστασης επιτυγχάνεται με χρήση της ανάδρασης.

Για τη σχεδίαση λοιπόν ενός ταλαντωτή είναι απαραίτητη η προσθήκη ενός ενεργού κυκλώματος το οποίο θα αντισταθμίζει τις απώλειες στην αντίσταση RP [σχήμα 2.9]. 
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Σχήμα 2.9   Χρήση ενεργού κυκλώματος για τη δημιουργία της αρνητικής αντίστασης.
Πρέπει πάντως να σημειωθεί ότι στην πράξη τα RLC δικτυώματα μπορεί να έχουν δευτερεύουσες ή και ανώτερης τάξης συχνότητες συντονισμού οι οποίες είναι μη επιθυμητές. Στην ανάλυση με το χέρι χρησιμοποιώντας το παράλληλο ισοδύναμο κύκλωμα δεν εμφανίζεται αυτό το πρόβλημα αλλά οι προσομοιώσεις με τη βοήθεια υπολογιστή το αναδεικτύουν.
3 Τοπολογίες ταλαντωτών LC
3.1 Ταλαντωτής διασταυρωμένου ζεύγους (Crossed-Coupled Oscillator)
Θα ξεκινήσουμε αναλύοντας μια πολύ βασική τοπολογία ταλαντωτή LC όπου τόσο αυτή, όσο και κάποιες παραλλαγές της, χρησιμοποιούνται κατά κύριο λόγο στη σχεδίαση ταλαντωτών LC. Στο σχήμα 3.1 απεικονίζεται η τοπολογία αυτή. Τα σημαντικότερα πλεονεκτήματα της συγκεκριμένης τοπολογίας είναι ότι πρόκειται για μια πολύ απλή τοπολογία, παρουσιάζει διαφορική υλοποίηση (το οποίο είναι καλό για την τροφοδότηση διαφορικών κυκλωμάτων) και τέλος επιτυγχάνει κάλες επιδόσεις όσον αφορά στο θόρυβο φάσης. 
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Σχήμα 3.1   Βασική τοπολογία ταλαντωτή διασταυρωμένου ζεύγους.
Ξεκινάμε την ανάλυση λαμβάνοντας υπόψη τις απώλειες στα πηνία και τους πυκνωτές οπότε καταλήγουμε στο σχήμα 3.2. Υπενθυμίζεται πάντως ότι οι περισσότερες απώλειες οφείλονται στα πηνία.
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Σχήμα 3.2   Ανάλυση του ταλαντωτή διασταυρωμένου ζεύγους, βήμα 1ο.
Στη συνέχεια χρησιμοποιώντας τον μετασχηματισμό του αρχικού RLC δικτυώματος σε ένα παράλληλο RLC δικτύωμα στενής ζώνης καταλήγουμε στο σχήμα 3.3. 
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Σχήμα 3.3   Ανάλυση του ταλαντωτή διασταυρωμένου ζεύγους, βήμα 2ο. 
Έπειτα, αξιοποιώντας το γεγονός ότι η Vs μπορεί να θεωρηθεί προσεγγιστικά ως ac γή, μπορούμε να “σπάσουμε” το κύκλωμα σε δυο κλάδους και να μελετήσουμε μόνο το αντίστοιχο ημικύκλωμα [σχήμα 3.4].
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Σχήμα 3.4   Ανάλυση του ταλαντωτή διασταυρωμένου ζεύγους, βήμα 3ο. 
Λαμβάνοντας υπόψη και το γεγονός ότι οι τάσεις στις υποδοχές των M1 και Μ2 είναι συμπληρωματικές καταλήγουμε στο σχήμα 3.5.
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Σχήμα 3.5   Ανάλυση του ταλαντωτή διασταυρωμένου ζεύγους, βήμα 4ο.

Η ανάλυση ολοκληρώνεται παρατηρώντας ότι το M1 είναι συνδεδεμένο ως δίοδος με αρνητική διαγωγιμότητα οπότε και το αντικαθιστούμε με μια αρνητική αντίσταση -1/Gm [σχήμα 3.6]. Με Gm συμβολίζουμε τη διαγωγιμότητα ισχυρού σήματος. Να σημειωθεί ότι η παραπάνω αντικατάσταση έγινε λαμβάνοντας υπόψη την προσέγγιση ότι αγωγιμότητα εξόδου του τρανζίστορ gd είναι αμελητέα σε σχέση με τη διαγωγιμότητά του.
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Σχήμα 3.6   Ανάλυση του ταλαντωτή διασταυρωμένου ζεύγους, βήμα 5ο.

Στην πράξη η τιμή της διαγωγιμότητας gm​1 αρχικά επιλέγεται αρκετά μεγαλύτερη από 1/RP1. Στη συνέχεια, καθώς το πλάτος του σήματος εξόδου αυξάνει, η τιμή της μειώνεται μέχρι που τελικά φτάνει να ισούται με 1/RP1 [σχήμα 3.7]. Σε εκείνο το σημείο σταθεροποιείται και το πλάτος των ταλαντώσεων.
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Σχήμα 3.7   Μείωση της τιμής της διαγωγιμότητας με την αύξηση του πλάτους των ταλαντώσεων.

Στο σημείο αυτό αξίζει να μελετήσουμε το σύστημα χρησιμοποιώντας το γεωμετρικό τόπο ριζών προκειμένου να κατανοήσουμε καλύτερα την επίδραση της τιμής του γινομένου Gm​Rp στην έξοδο του συστήματος. Ο γεωμετρικός τόπος ριζών μας επιτρέπει να παρατηρήσουμε τις θέσεις των πόλων του κλειστού βρόχου ως συνάρτηση των πόλων και μηδενικών του ανοιχτού βρόχου και το κέρδος ανοιχτού βρόχου Gm​Rp.


Σχήμα 3.8   Γεωμετρικός τόπος ριζών του συστήματος. Αύξηση του γινομένου Gm​Rp αντιστοιχεί σε μετακίνηση των πόλων προς το δεξί ημιεπίπεδο.
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Σχήμα 3.9   Επιλογή μικρού Gm έχει ως αποτέλεσμα οι πόλοι του κλειστού βρόχου να καταλήγουν στο αριστερό ημιεπίπεδο το οποίο συνεπάγεται απόσβεση των ταλαντώσεων. 
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Σχήμα 3.10   Επιλογή μεγάλου Gm έχει ως αποτέλεσμα οι πόλοι του κλειστού βρόχου να καταλήγουν στο δεξί ημιεπίπεδο το οποίο συνεπάγεται εμφάνιση ταλαντώσεων αυξανόμενου πλάτους. 
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Σχήμα 3.11   Επιλογή κατάλληλου Gm έχει ως αποτέλεσμα οι πόλοι του κλειστού βρόχου να καταλήγουν πάνω στο φανταστικό άξονα το οποίο συνεπάγεται ταλαντώσεις σταθερού πλάτους.
Εναλλακτικά, μπορούμε να υπολογίσουμε γρήγορα τη συνάρτηση μεταφοράς του αρχικού κυκλώματος αν παρατηρήσουμε ότι στην ουσία το κύκλωμα αποτελείται από δυο ενισχυτικές βαθμίδες κοινής πηγής. Έτσι, το κέρδος τάσης στη συχνότητα συντονισμού θα ισούται με gm1RP1gm2RP2 (αγνοήσαμε στην ανάλυσή μας την αντίσταση εξόδου των τρανζίστορ r0). Δεδομένου ότι η συνολική στροφή φάσης είναι 360º (180º στροφή από το κάθε στάδιο), το κριτήριο του Barkhausen για τη φάση ικανοποιείται. Για να παρουσιαστούν ταλαντώσεις λοιπόν αρκεί το κέρδος τάσης να ικανοποιεί την εξίσωση:
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Υπολογισμός πλάτους ταλάντωσης ως συνάρτηση του ρεύματος πόλωσης

Αναφερόμενοι στο σχήμα 3.12, υποθέτουμε ότι λόγω συμμετρίας το Ι1(t) είναι τετραγωνικός παλμός όπως φαίνεται στο σχήμα 3.13. 
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Σχήμα 3.12   Κύκλωμα αναφοράς για τον υπολογισμό του πλάτους ταλάντωσης.
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Σχήμα 3.13   Κυματομορφή του ρεύματος Ι1(t).
Μας ενδιαφέρει να προσδιορίσουμε τη θεμελιώδη αρμονική του ρεύματος δεδομένου ότι η dc συνιστώσα και οι υπόλοιπες αρμονικές τελικά φιλτράρονται από το δικτύωμα LC. Κάνοντας χρήση της σειράς Fourier προκύπτει εύκολα ότι η θεμελιώδης αρμονική του ρεύματος είναι η εξής:
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Αυτό συνεπάγεται ότι το πλάτος ταλάντωσης θα δίνεται από τη σχέση:
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Πάντως στην πράξη, στις υψηλές συχνότητες η κυματομορφή του ρεύματος Ι1(t) είναι περισσότερο ημιτονοειδής παρά τετραγωνική, με αποτέλεσμα το πλάτος εξόδου να προσεγγίζεται καλύτερα από τη σχέση:
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3.2 Εναλλακτικοί τρόποι σχεδίασης βασισμένοι στην τοπολογία crossed-coupled
Υπάρχουν διάφορες εναλλακτικές τοπολογίες που μπορούν να προκύψουν αν αλλάξουμε λίγο τη δομή της αρχικής τοπολογίας που αναλύσαμε προηγουμένως. Η πόλωση για παράδειγμα μπορεί να γίνει συνδέοντας μια πηγή ρεύματος στο άνω μέρος του κυκλώματος όπως φαίνεται στο σχήμα 3.14. Επίσης ανεξάρτητα από τον τρόπο πόλωσης είναι δυνατόν να χρησιμοποιηθούν τρανζίστορ PMOS αντί για NMOS. Πάντως η δημοφιλέστερη τοπολογία φαίνεται στο σχήμα 3.15 η οποία υλοποιείται με τη ταυτόχρονη χρήση τρανζίστορ NMOS και PMOS. Η συγκεκριμένη τοπολογία έχει αποδειχθεί ότι επιτυγχάνει καλύτερο θόρυβο φάσης για δεδομένη κατανάλωση. 
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Σχήμα 3.14   Πόλωση του ταλαντωτή με τη χρήση μιας πηγής ρεύματος στο άνω μέρος του κυκλώματος.
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Σχήμα 3.15   Υλοποίηση ταλαντωτή με ταυτόχρονη χρήση τρανζίστορ NMOS και PMOS.

Τέλος, για λόγους πληρότητας, παρουσιάζουμε και κάποιες άλλες τοπολογίες οι οποίες όμως δεν χρησιμοποιούνται συχνά στην τεχνολογία CMOS, καθώς παρουσιάζουν κάποια σημαντικά μειονεκτήματα σε σχέση με την τοπολογία crossed-coupled.
3.3 Λιγότερο δημοφιλείς τοπολογίες

3.3.1 Ταλαντωτής Colpitts
Υλοποιείται με τη χρήση ενός μόνο τρανζίστορ αλλά προκειμένου να ταλαντώσει απαιτεί ελάχιστο κέρδος βρόχου ίσο με 4 ενώ ο crossed-coupled ταλαντωτής απαιτεί μοναδιαίο κέρδος βρόχου. Στην CMOS τεχνολογία όπου τα πηνία παρουσιάζουν χαμηλό συντελεστή ποιότητας, η επίτευξη υψηλού κέρδους βρόχου είναι δύσκολη γι’ αυτό και ο ταλαντωτής Colpitts δεν χρησιμοποιείται συχνά στην πράξη.
[image: image67.emf] 
Σχήμα 3.16   Ταλαντωτής Colpitts.
3.3.2 Ταλαντωτής Clapp

Είναι ίδιος με τον ταλαντωτή Colpitts με εξαίρεση το γεγονός ότι μέρος του πηνίου είναι απομονωμένο από την υποδοχή του τρανζίστορ. Αυτό επιτρέπει στην τάση του πηνίου να έχει μεγαλύτερο πλάτος χωρίς όμως η τάση στην υποδοχή να ξεπερνάει τη μέγιστη επιτρεπτή τιμή.

[image: image68.emf]
Σχήμα 3.17   Ταλαντωτής Clapp.
3.3.3 Ταλαντωτής Hartley
Μοιάζει με τον ταλαντωτή Colpitts αλλά η ανάδραση επιτυγχάνεται με επαγωγική διαίρεση σε αντίθεση με τον ταλαντωτή Colpitts στον οποίο η ανάδραση επιτυγχάνεται με χωρητική διαίρεση. Δεν χρησιμοποιείται στην πράξη γιατί οι πυκνωτές υλοποιούνται ευκολότερα στα ολοκληρωμένα κυκλώματα σε σχέση με τα πηνία.   
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Σχήμα 3.18   Ταλαντωτής Hartley.
4 Ταλαντωτές ελεγχόμενοι από τάση
4.1 Μαθηματική περιγραφή ενός ταλαντωτή ελεγχόμενου από τάση
Όπως αναφέραμε και στην εισαγωγή, ένας ιδανικός ταλαντωτής ελεγχόμενος από τάση είναι ένα κύκλωμα του οποίου η συχνότητα εξόδου είναι γραμμική συνάρτηση της τάσης ελέγχου του. Με βάση το σχήμα 4.1 αυτό εκφράζεται μαθηματικά ως εξής:


[image: image70.wmf]0

outVCOcont

KV

ww

=+


Η κυκλική συχνότητα ω0 ονομάζεται κεντρική συχνότητα ή συχνότητα ελεύθερης λειτουργίας (free running frequency) και αντιστοιχεί σε μηδενική τάση ελέγχου (Vcont=0). Η παράμετρος KVCO εκφράζει το κέρδος ή την ευαισθησία του κυκλώματος και μετριέται σε rad/s/V ή σε Hz/V. 
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Σχήμα 4.1   Ορισμός του VCO.

Δεδομένου ότι η φάση είναι το ολοκλήρωμα της συχνότητας στο πεδίο του χρόνου, η έξοδος ενός ημιτονικού VCO μπορεί να εκφραστεί ως εξής:
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Στην περίπτωση όπου η τάση ελέγχου δίνεται από τη σχέση 
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, η έξοδος προκύπτει:
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Ο όρος 
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 καλείται δείκτης διαμόρφωσης και μειώνεται καθώς αυξάνει η κυκλική συχνότητα ωm. Έτσι ο VCO έχει από τη φύση του μια τάση να απορρίπτει τις υψίσυχνες συνιστώσες οι οποίες εφαρμόζονται στην θύρα ελέγχου του.

Τις περισσότερες φορές κατά τη μελέτη των κυκλωμάτων κλειδώματος φάσης, θεωρούμε τον VCO ως ένα γραμμικό, χρονικά αμετάβλητο σύστημα με την τάση ελέγχου ως είσοδο του συστήματος και την ‘πλεονάζουσα’ φάση (excess phase) του σήματος εξόδου ως έξοδο του συστήματος. Θεωρώντας ένα σήμα της μορφής:
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ως πλεονάζουσα φάση χαρακτηρίζουμε τον όρο φn(t).

Δεδομένου ότι η ‘πλεονάζουσα’ φάση στην περίπτωση του VCO δίνεται από τη σχέση:


[image: image77.wmf]()

outVCOcont

tKVdt

f

=

ò


η συνάρτηση μεταφοράς είναι: 
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4.2 Βασικότερες παράμετροι ενός VCO
Στη συνέχεια παρουσιάζονται μερικές από τις σημαντικότερες παραμέτρους ενός τυπικού VCO μερικές εκ των οποίων εμφανίζονται και στα φύλλα προδιαγραφών. 

Κεντρική συχνότητα: είναι η συχνότητα εξόδου του VCO όταν η τάση ελέγχου λαμβάνει την κεντρική της τιμή. Αυτή η συχνότητα καθορίζεται από το κύκλωμα στο οποίο πρόκειται να χρησιμοποιηθεί ο VCO.
Εύρος λειτουργίας ή εύρος συντονισμού (tuning range): είναι το εύρος τιμών που μπορεί να λάβει η συχνότητα εξόδου, για όλο το φάσμα τιμών της τάσης ελέγχου. Το απαιτούμενο εύρος λειτουργίας καθορίζεται αφενός από το εύρος συχνοτήτων που είναι απαραίτητο για την εκάστοτε εφαρμογή, και αφετέρου από τη διακύμανση της κεντρικής συχνότητας που οφείλεται στη διαδικασία κατασκευής και στις θερμοκρασιακές μεταβολές.

Κατά τη σχεδίαση ενός VCO ιδιαίτερη προσοχή πρέπει να δίδεται στις διακυμάνσεις της φάσης εξόδου και της συχνότητας, που οφείλονται στο θόρυβο ο οποίος συνοδεύει την τάση ελέγχου. Ο θόρυβος στη συχνότητα εξόδου είναι ανάλογος του κέρδους KVCO  δεδομένου ότι 
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. Έτσι, για την ελαχιστοποίηση της επίδρασης του θορύβου της Vcont είναι απαραίτητη η ελαχιστοποίηση του κέρδους του VCO κάτι που όμως έρχεται σε άμεση αντίφαση με την απαίτηση για αυξημένο εύρος λειτουργίας. Σύμφωνα με το σχήμα 4.1, λαμβάνοντας υπόψη ότι το επιτρεπόμενο εύρος τιμών της Vcont είναι από V1 μέχρι V2 και ότι το εύρος συντονισμού πρέπει να κυμαίνεται από ω1 μέχρι ω2, το κέρδος θα πρέπει να ικανοποιεί την ακόλουθη σχέση:
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Επίσης, πρέπει να σημειωθεί ότι για προκαθορισμένο εύρος συντονισμού το KVCO αυξάνει καθώς μειώνεται η τάση τροφοδοσίας, κάνοντας τον VCO περισσότερο ευαίσθητο σε θόρυβο προερχόμενο από την τάση ελέγχου.

Γραμμικότητα: εκφράζει κατά πόσο το κέρδος του VCO παραμένει σταθερό σε όλο το εύρος συντονισμού. Δυστυχώς στην πράξη, το κέρδος δεν έχει κάποια σταθερή τιμή σε όλο το εύρος συντονισμού και στόχος του σχεδιαστή είναι η ελαχιστοποίηση της διακύμανσής του.

Πλάτος εξόδου: είναι το πλάτος της κυματομορφής στην έξοδο του ταλαντωτή. Γενικά είναι επιθυμητό το πλάτος εξόδου να λαμβάνει μεγάλες τιμές, αφενός για να μπορεί να οδηγήσει το επόμενο στάδιο και αφετέρου, για να είναι η κυματομορφή στην έξοδο λιγότερο ευαίσθητη στον θόρυβο. Το πλάτος εξόδου ενδέχεται να μεταβάλλεται μέσα στο εύρος συντονισμού κάτι το οποίο είναι ανεπιθύμητο. Πάντως η απαίτηση για μεγάλο πλάτος στην έξοδο έρχεται σε αντίφαση με τις απαιτήσεις για μικρότερη κατανάλωση, χαμηλότερη τάση τροφοδοσίας και μεγαλύτερο εύρος συντονισμού.

Κατανάλωση ισχύος: καθορίζει την ισχύ που καταναλώνει τόσο ο VCO όσο και πιθανοί απομονωτές στην έξοδο αυτού. Όπως συμβαίνει και με τα περισσότερα αναλογικά κυκλώματα ο VCO περιορίζεται από “trade-offs” μεταξύ ταχύτητας, κατανάλωσης ισχύος και θορύβου.

Απόρριψη κοινού σήματος & τροφοδοσίας: εκφράζει την ευαισθησία του ταλαντωτή στον θόρυβο. Προκειμένου να αυξηθεί η ανοχή του VCO στον θόρυβο είναι συνήθως προτιμότερο (αν και όχι πάντα εφικτό) τόσο το σήμα ταλάντωσης όσο και το σήμα της γραμμής ελέγχου να είναι διαφορικά. 

Φασματική ‘καθαρότητα’ (spectral purity): μπορεί να προσδιοριστεί ανάλογα με την εφαρμογή είτε στο πεδίο του χρόνου ως χρονικό “τρέμουλο” (timing jitter) είτε στο πεδίο της συχνότητας ως θόρυβος φάσης.
4.3 Ταλαντωτές LC ελεγχόμενοι από τάση (LC-VCOs)          
Η συχνότητα ταλάντωσης για τους ταλαντωτές LC όπως είναι γνωστό δίνεται από τη σχέση:
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Αυτό σημαίνει ότι προκειμένου να μεταβληθεί η συχνότητα ταλάντωσης του κυκλώματος, θα πρέπει να μεταβληθεί η τιμή του πηνίου ή του πυκνωτή. Η πιο συνηθισμένη μέθοδος για τη ρύθμιση της συχνότητας ταλάντωσης είναι η χρήση μεταβλητών πυκνωτών (varactors) οι οποίοι αντικαθιστούν τις σταθερές χωρητικότητες του αρχικού κυκλώματος [σχήμα 4.2]. Πάντως υπάρχουν στο κύκλωμα και σταθερές χωρητικότητες, όπως για παράδειγμα οι παρασιτικές χωρητικότητες των τρανζίστορ, οι οποίες είναι αδύνατο να αφαιρεθούν. Αυτές οι σταθερές χωρητικότητες δυστυχώς μειώνουν το εύρος συντονισμού.
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Σχήμα 4.2   Αντικατάσταση των σταθερών χωρητικοτήτων ενός ταλαντωτή με μεταβλητές με στόχο την υλοποίηση ενός VCO. 
4.3.1 Υλοποίηση varactors σε τεχνολογία CMOS
Οι πυκνωτές των οποίων η χωρητικότητα εξαρτάται από την τάση που εφαρμόζεται στους ακροδέκτες τους ονομάζονται varactors. 

Μια ανάστροφα πολωμένη pn επαφή μπορεί να χρησιμοποιηθεί ως varactor. Η εξάρτηση της χωρητικότητας από την ανάστροφη τάση εκφράζεται μέσω της σχέσης:
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Όπου C0 είναι η τιμή της Cvar για μηδενική τιμή πόλωσης, VR η τάση ανάστροφης πόλωσης, ΦB το εσωτερικό δυναμικό της επαφής και m ένας εκθέτης μεταξύ 0.2 και 0.5 περίπου. Από την παραπάνω εξίσωση φαίνεται ένα σημαντικό μειονέκτημα των ταλαντωτών LC: Για χαμηλές τάσεις τροφοδοσίας το εύρος τιμών της VR είναι πολύ περιορισμένο κάτι που συνεπάγεται μικρό εύρος τιμών για τη Cvar και τελικά μικρή διακύμανση της f0.

Στην CMOS τεχνολογία δυο είναι οι βασικές τεχνικές υλοποίησης των varactors. Η μια είναι η δίοδος varactor και η άλλη το MOS varactor. 
Δίοδος varactor: Αποτελείται από μια ανάστροφα πολωμένη pn επαφή όπως φαίνεται στο σχήμα 4.3. Η μεταβλητή χωρητικότητα δημιουργείται από τη χωρητικότητα της περιοχής απογύμνωσης. Στο σχήμα 4.4 έχει σχεδιαστεί η μεταβλητή χωρητικότητα συναρτήσει της ανάστροφης τάσης πόλωσης. 

[image: image84.emf]
Σχήμα 4.3   Υλοποίηση της διόδου varactor.    


Σχήμα 4.4   Γραφική παράσταση της μεταβλητής χωρητικότητας της διόδου varactor συναρτήσει της ανάστροφης τάσης πόλωσης.
[image: image85.emf]
Σχήμα 4.5   Μοντέλο της διόδου varactor.      
Η συγκεκριμένη υλοποίηση παρουσιάζει κάποια σημαντικά μειονεκτήματα. Καταρχάς, το υλικό του n-πηγαδιού παρουσιάζει υψηλή ειδική αντίσταση με αποτέλεσμα να δημιουργείται μια αντίσταση σε σειρά με την ανάστροφα πολωμένη δίοδο η οποία τελικά μειώνει το συντελεστή ποιότητας. Ακόμα, εμφανίζεται μια σημαντική παρασιτική χωρητικότητα μεταξύ του n-πηγαδιού και του υποστρώματος η οποία περιορίζει το εύρος διακύμανσης της μεταβλητής χωρητικότητας. Τελικά η δίοδος μπορεί να μοντελοποιηθεί όπως φαίνεται στο σχήμα 4.5 όπου το Cn αντιπροσωπεύει την επίσης εξαρτώμενη από τάση, παρασιτική χωρητικότητα μεταξύ του n-πηγαδιού και του υποστρώματος.

MOS varactor: Αποτελείται από ένα MOS τρανζίστορ (NMOS ή PMOS) του οποίου οι ακροδέκτες της υποδοχής και της πηγή είναι βραχυκυκλωμένοι όπως φαίνεται στο σχήμα 4.6. Καθώς σχηματίζεται το κανάλι στο τρανζίστορ παρατηρείται μια απότομη αλλαγή της χωρητικότητας. Η μεταβλητή χωρητικότητα συναρτήσει της τάσης έχει σχεδιαστεί στο σχήμα 4.7. Ένα μειονέκτημα της συγκεκριμένης υλοποίησης είναι ο χαμηλός συντελεστής ποιότητας στην περιοχή μετάβασης. Πάντως αυτή η μέθοδος υλοποίησης του varactor είναι αρκετά δημοφιλής τα τελευταία χρόνια.   

[image: image86.emf]
Σχήμα 4.6   Υλοποίηση του MOS varactor.

[image: image87.emf]
Σχήμα 4.7   Μεταβλητή χωρητικότητα του MOS varactor συναρτήσει τη τάσης.  
5 Θόρυβος
Η έξοδος ενός ιδανικού ταλαντωτή μπορεί να περιγραφτεί με την ακόλουθη εξίσωση:
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όπου A το πλάτος, ω0 η κυκλική συχνότητα και φ μια αυθαίρετη, σταθερή φάση αναφοράς. Κατά συνέπεια, το φάσμα ενός ιδανικού ταλαντωτή αποτελείται από δυο κρουστικές συναρτήσεις στις θέσεις ±ω0. Στους μη ιδανικούς ταλαντωτές όμως, ο θόρυβος των στοιχείων οδηγεί στην τυχαία μεταβολή του πλάτους και της συχνότητας του σήματος εξόδου. Έτσι, η έξοδος δίνεται από την πιο γενική σχέση:
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όπου A(t) και φ(t) είναι τώρα συναρτήσεις του χρόνου ενώ η f είναι μια περιοδική συνάρτηση με περίοδο 2π. Ως συνέπεια των διακυμάνσεων που εκφράζονται μέσω των A(t) και φ(t), το φάσμα ενός πραγματικού ταλαντωτή θα εμφανίζει πλευρικές ζώνες κοντά στη συχνότητα ταλάντωσης ω0. Το φάσμα ενός ιδανικού και ενός πραγματικού ταλαντωτή φαίνονται στα σχήματα 5.1 και 5.2 αντίστοιχα.


Σχήμα 5.1   Φάσμα ιδανικού ταλαντωτή

Σχήμα 5.2   Φάσμα πραγματικού ταλαντωτή
Αν και υπάρχουν αρκετοί τρόποι να ποσοτικοποιήσουμε αυτές τις διακυμάνσεις, συνήθως οι βραχυπρόθεσμες αστάθειες ενός σήματος χαρακτηρίζονται μέσω της φασματικής πυκνότητας ισχύος θορύβου μονής πλευρικής ζώνης. Ο θόρυβος μετριέται σε dBc/Hz (όπου ο δείκτης c δηλώνει ότι η ισχύς θορύβου έχει κανονικοποιηθεί ως προς την ισχύ του φέροντος) και ορίζεται ως εξής:
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όπου ο όρος 
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 αντιπροσωπεύει την ισχύ μονής πλευρικής ζώνης σε μια απόσταση Δω από τη συχνότητα του φέροντος, υπολογισμένη σε εύρος ζώνης 1 Hz [σχήμα 5.3]. 

Σχήμα 5.3   Μέτρηση θορύβου φάσης.

Πρέπει να σημειωθεί ότι ο προηγούμενος ορισμός περιλαμβάνει τις επιδράσεις τόσο των διακυμάνσεων στο πλάτος όσο και στη φάση. Στην πράξη όμως μας ενδιαφέρει να γνωρίζουμε ανεξάρτητα το θόρυβο πλάτους και φάσης γιατί συμπεριφέρονται διαφορετικά στο κύκλωμα. Για παράδειγμα, οι επιδράσεις του θορύβου πλάτους μειώνονται από το μηχανισμό περιορισμού πλάτους του ίδιου του κυκλώματος του ταλαντωτή και στην ουσία το πλάτος εξόδου επανέρχεται γρήγορα στην αρχική του τιμή. Δεν συμβαίνει όμως το ίδιο και με τη φάση η οποία αν μεταβληθεί δεν επανέρχεται στην προηγούμενη τιμή της. Έτσι, στις περισσότερες εφαρμογές, ο κυρίαρχος θόρυβος είναι αυτός της φάσης τον οποίο από εδώ και στο εξής θα συμβολίζουμε με L{Δω}.
Ο θόρυβος μπορεί να γίνει αντιληπτός είτε στο πεδίο του χρόνου ως χρονικό “τρέμουλο” (timing jitter) όπου οι αποστάσεις μεταξύ διαδοχικών μηδενισμών του σήματος δεν είναι σταθερές [σχήμα 5.4], είτε στο πεδίο της συχνότητας ως θόρυβος φάσης [σχήμα 5.5]. 


          Σχήμα 5.4   timing jitter

   





  Σχήμα 5.5   Phase noise
5.1 Μοντέλα θορύβου φάσης

Σε αυτό το σημείο θα παρουσιαστούν τα σημαντικότερα μοντέλα για τον θόρυβο φάσης. Οι πλήρεις αποδείξεις των σχέσεων για το θόρυβο φάσης δεν θα δοθούν αλλά θα παρουσιαστούν μόνο κάποια σημαντικά σημεία των αποδείξεων αυτών.

Οι βασικές κατηγορίες μοντέλων για το θόρυβο φάσης είναι δυο. Στην πρώτη κατηγορία εντάσσονται τα μοντέλα που βασίζονται στην παραδοχή ότι οι ταλαντωτές είναι γραμμικά χρονικά αμετάβλητα συστήματα. Στην δεύτερη κατηγορία ανήκουν τα μοντέλα που θεωρούν τους ταλαντωτές ως γραμμικά χρονικά μεταβαλλόμενα συστήματα. Φυσικά τα μοντέλα της δεύτερης κατηγορίας δίνουν ακριβέστερα αποτελέσματα γιατί προσεγγίζουν καλύτερα τη συμπεριφορά των πραγματικών ταλαντωτών. Υπενθυμίζεται ότι ένα σύστημα χαρακτηρίζεται ως γραμμικό και χρονικά αμετάβλητο όταν εφαρμόζεται σε αυτό η αρχή της επαλληλίας και όταν μια χρονική μετάθεση του σήματος εισόδου έχει ως αποτέλεσμα μόνο την ίδια χρονική μετάθεση του σήματος εξόδου.

5.1.1 Γραμμικά χρονικά αμετάβλητα μοντέλα

5.1.1.1 Το μοντέλο Leeson-Cutler
Το ημι-εμπειρικό μοντέλο Leeson-Cutler περιγράφει το θόρυβο φάσης μέσω της ακόλουθης σχέσης:
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Όπου, F μια εμπειρική παράμετρος, k η σταθερά του Boltzmann, Τ η απόλυτη θερμοκρασία, Psig η μέση ισχύς που καταναλώνεται από τα ωμικά στοιχεία του δικτυώματος συντονισμού, f0 η συχνότητα ταλάντωσης, Q ο συντελεστής ποιότητας του δικτυώματος συντονισμού μαζί με το φορτίο, Δf η απόκλιση από το φέρον, 
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 η συχνότητα γονάτου μεταξύ των περιοχών 1/f3 και 1/f2. 
Στο σχήμα 5.6 έχει σχεδιαστεί ο θόρυβος φάσης όπως προβλέπεται από αυτό το μοντέλο συναρτήσει της απόκλισης της συχνότητας από τη φέρουσα συχνότητα. Η πτώση των 30 dB/δεκάδα αντιστοιχεί στην περιοχή 1/f3 ενώ η πτώση 20 dB/δεκάδα αντιστοιχεί στην 1/f2 περιοχή.

[image: image94.emf]
Σχήμα 5.6   Διάγραμμα θορύβου φάσης όπως προβλέπεται από το μοντέλο Leeson-Cutler. 
Η σχέση για την περιοχή 1/f2 προκύπτει μελετώντας ένα παράλληλο δικτύωμα RLC, του οποίου η ισοδύναμη σύνθετη αντίσταση για Δω<<ω0 δίνεται από τη σχέση:


[image: image95.wmf](

)

0

0

11

12

L

Z

G

jQ

ww

w

w

+D»

D

+



όπου GL η παράλληλη παρασιτική αγωγιμότητα του δικτυώματος. Αναφερόμενοι στον ταλαντωτή του σχήματος 5.7, στην μόνιμη κατάσταση πρέπει να ικανοποιείται η εξίσωση GmRL=1.
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Σχήμα 5.7   Ισοδύναμο κύκλωμα ταλαντωτή. 
Έτσι, για μια παράλληλα τοποθετημένη πηγή ρεύματος, η συνάρτηση μεταφοράς κλειστού βρόχου δίνεται από το φανταστικό μέρος της σύνθετης αντίστασης:
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Η ισοδύναμη μέση τετραγωνική πυκνότητα θορύβου ρεύματος για τη συνολική παράλληλη αντίσταση του δικτυώματος δίνεται από τη σχέση:
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Ακόμα, ο θόρυβος που οφείλεται στα ενεργά στοιχεία, συνήθως συνεισφέρει σε μεγάλο ποσοστό στο συνολικό θόρυβο του ταλαντωτή. Συνηθίζεται λοιπόν ο συνδυασμός όλων των πηγών θορύβου σε μια ενεργή πηγή θορύβου εκφρασμένη με όρους ισοδύναμης αντίστασης θορύβου με μια πολλαπλασιαστική σταθερά F. Έτσι, η ισοδύναμη μέση τετραγωνική πυκνότητα ρεύματος θορύβου μπορεί να εκφραστεί ως εξής:
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Δυστυχώς όμως είναι γενικά δύσκολο να υπολογίσουμε τον παράγοντα F εκ των προτέρων. Ένας σημαντικός λόγος είναι το γεγονός ότι σημαντικό μέρος του θορύβου στους ταλαντωτές προκαλείται από περιοδικά μεταβαλλόμενες διαδικασίες και συνεπώς είναι κυκλοστατικός (cyclostationary). Συνήθως λοιπόν οι παράμετροι F και 
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 χρησιμοποιούνται εκ των υστέρων ως προσαρμοστικές παράμετροι πάνω σε δεδομένα μετρήσεων.   

Χρησιμοποιώντας την παραπάνω συνδυασμένη ενεργή πηγή θορύβου, ο θόρυβος φάσης υπολογίζεται ως εξής:
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Ο παράγοντας 1/2 προκύπτει αγνοώντας τη συνεισφορά του θορύβου πλάτους και θεωρώντας ότι:
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Πρέπει πάντως να σημειωθεί ότι ενώ η έκφραση για την περιοχή 1/f2 προκύπτει αρκετά εύκολα, η έκφραση για την περιοχή 1/f3 είναι τελείως εμπειρική. Επίσης η υπόθεση ότι η 1/f3 συχνότητα γονάτου του θορύβου φάσης είναι ίδια με την 1/f  συχνότητα γονάτου του θορύβου αναλαμπής των συσκευών δεν έχει καμία θεωρητική βάση.
Συμπεράσματα

Το μοντέλο Leeson-Cutler χαρακτηρίζεται από την απλότητά του και από το γεγονός ότι παρέχει τη δυνατότητα για διαισθητική ανάλυση και σχεδίαση ταλαντωτών. Σημαντικά μειονεκτήματά του είναι το γεγονός ότι η εμπειρική παράμετρος F σπανίως μπορεί να υπολογιστεί εκ των προτέρων και ότι η 1/f3 συχνότητα γονάτου του θορύβου φάσης δεν είναι ίδια με την 1/f  συχνότητα γονάτου του θορύβου αναλαμπής των συσκευών. Τέλος, από την έκφραση για το θόρυβο φάσης είναι ξεκάθαρο ότι ο θόρυβος φάσης μειώνεται με την αύξηση του συντελεστή ποιότητας Q και με την αύξηση της ισχύος του φέροντος.    
5.1.1.2 Το μοντέλο Rael-Abidi
Το μοντέλο αυτό βασίζεται στο μοντέλο Leeson-Cutler και ουσιαστικά δίνει την έκφραση για την εμπειρική παράμετρο F όμως μόνο για την τοπολογία του σχήματος 5.8.

[image: image104.emf]
Σχήμα 5.8   Τοπολογία ταλαντωτή στην οποία εφαρμόζεται το μοντέλο Rael-Abidi.
Στην περιοχή 1/f2, η παράμετρος F δίνεται από τη σχέση:
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Με RP=RP1=RP2 ενώ γ είναι ο παράγοντας θορύβου. 

Στην έκφραση για την παράμετρο F, ο πρώτος όρος εκφράζει το θόρυβο από την αντίσταση του δικτυώματος συντονισμού, ο δεύτερος το θόρυβο από τα τρανζίστορ Μ1 και Μ2 και ο τρίτος το θόρυβο από το Μ3.

Συμπεράσματα

Τα πλεονεκτήματα του μοντέλου Rael-Abidi είναι ότι χαρακτηρίζεται και αυτό από την απλότητά του και ότι εξαλείφει το μειονέκτημα του προσδιορισμού της τιμής της F από μετρήσεις. Τα μειονεκτήματά του είναι ότι βρίσκει εφαρμογή μόνο στη συγκεκριμένη τοπολογία LC ταλαντωτή και ότι δεν περιλαμβάνεται κάποια έκφραση σε κλειστή μορφή για το θόρυβο φάσης που παράγεται από το θόρυβο αναλαμπής των τρανζίστορ.      
5.1.2 Γραμμικά χρονικά μεταβαλλόμενα μοντέλα

5.1.2.1 Το μοντέλο Hajimiri
Το μοντέλο αυτό λαμβάνει υπόψη το γεγονός ότι οι ταλαντωτές είναι χρονικά μεταβαλλόμενα συστήματα. Για να γίνει πιο κατανοητό αυτό θεωρούμε το παράδειγμα του σχήματος 5.9 όπου στον ιδανικό ταλαντωτή LC έχουμε συνδέσει παράλληλα μια κρουστική πηγή ρεύματος.

[image: image106.emf]
Σχήμα 5.9   Ιδανικός ταλαντωτής LC συνδεδεμένος παράλληλα με μια κρουστική πηγή ρεύματος.
Μεταβάλλοντας το χρονική στιγμή εφαρμογής της πηγής, αλλάζουν και οι επιπτώσεις της στο πλάτος και στη φάση της κυματομορφής εξόδου όπως φαίνεται παρακάτω σχήματα.
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Σχήμα 5.10   Επιπτώσεις στο πλάτος και στη φάση της κυματομορφής εξόδου του ιδανικού ταλαντωτή για διαφορετικές χρονικές στιγμές εφαρμογής της πηγής ρεύματος.
Η στιγμιαία μεταβολή στο πλάτος είναι ίση με:
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Όπου qmax είναι το συνολικό φορτίο που διοχετεύεται στον κόμβο από την κρουστική πηγή ρεύματος και Ctot είναι η συνολική χωρητικότητα του κόμβου αυτού. 

Πρέπει να σημειωθεί ότι η πηγή ρεύματος θα μεταβάλλει μόνο την τάση στα άκρα του πυκνωτή και δεν θα επηρεάσει το ρεύμα που διαρρέει το πηνίο. 

Όπως μπορεί να φανεί από τα προηγούμενα σχήματα, οι μεταβολές στο πλάτος και στη φάση του σήματος εξόδου είναι χρονικά εξαρτημένες. Πιο συγκεκριμένα, αν η κρουστική πηγή ρεύματος εφαρμοστεί τη στιγμή όπου η τάση στα άκρα του πυκνωτή λαμβάνει τη μέγιστη τιμή της, τότε δε θα υπάρξει μεταβολή στη φάση, παρά μόνο στο πλάτος του σήματος εξόδου. Αντίθετα, αν η κρουστική πηγή ρεύματος εφαρμοστεί τη στιγμή όπου η τάση στα άκρα του πυκνωτή λαμβάνει μηδενική τιμή τότε παρατηρείται η μέγιστη επίδρασή της στη φάση και η ελάχιστη επίδρασή της στο πλάτος. 

Η υπόθεση της γραμμικότητας των ταλαντωτών είναι βάσιμη και μπορεί να επαληθευτεί με τη χρήση προγραμμάτων προσομοίωσης, εφαρμόζοντας κρουστικές συναρτήσεις ρεύματος με διαφορετικό εμβαδό, δηλαδή διαφορετικά φορτία. 

Με βάση τις προηγούμενες παρατηρήσεις, μπορούμε τελικά να προσδιορίσουμε το σύστημα ενός ταλαντωτή με τις κρουστικές αποκρίσεις hA(t,τ) και hφ(t,τ) [σχήμα 5.11].
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Σχήμα 5.11   Προσδιορισμός ενός ταλαντωτή με τις κρουστικές αποκρίσεις hA(t,τ) και hφ(t,τ). 
Από το προηγούμενο σχήμα παρατηρούμε ότι η κρουστική απόκριση της φάσης ενός οποιουδήποτε ταλαντωτή είναι μια βηματική συνάρτηση της οποίας το πλάτος εξαρτάται περιοδικά από τη χρονική στιγμή τ0 εφαρμογής της κρουστικής διέγερσης. Έτσι, η μοναδιαία κρουστική απόκριση της ‘πλεονάζουσας’ φάσης μπορεί να εκφραστεί ως εξής:
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όπου u(t) η μοναδιαία βηματική συνάρτηση. Η συνάρτηση Γ(χ) ονομάζεται κρουστική συνάρτηση ευαισθησίας (impulse sensitivity function, ISF) και περιγράφει το ποσό μεταβολής της φάσης που συνεπάγεται η εφαρμογή μιας μοναδιαίας κρουστικής συνάρτησης τη χρονική στιγμή t=τ. H ISF είναι μια αδιάστατη, περιοδική συνάρτηση με περίοδο 2π, ανεξάρτητη της συχνότητας και του πλάτους. Χρησιμοποιώντας τη συνάρτηση αυτή, η φάση εξόδου υπολογίζεται ως εξής:


[image: image111.wmf](

)

(

)

(

)

(

)

0

max

1

(),

t

thtidid

q

f

ftttwttt

¥

-¥-¥

==G

òò




         (2)

Δεδομένου ότι η ISF είναι περιοδική συνάρτηση, μπορεί να αναπτυχθεί σε σειρά Fourier:

[image: image112.wmf](

)

(

)

0

00

1

cos

2

nn

n

c

cn

wtwtq

¥

=

G=++

å


όπου οι συντελεστές cn λαμβάνουν πραγματικές τιμές και θn είναι η φάση της n-οστής αρμονικής. Αποδεικνύεται ότι η θn δεν είναι σημαντική για τυχαίο θόρυβο εισόδου και γι’ αυτό μπορεί να αγνοηθεί στη συνέχεια της ανάλυσης. Χρησιμοποιώντας την προηγούμενη έκφραση για την ISF καταλήγουμε στην ακόλουθη σχέση για τη φάση εξόδου:
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Σαν μια πρώτη ειδική περίπτωση, υποθέτουμε ότι διοχετεύουμε στο σύστημα ένα ρεύμα διαταραχής ημιτονοειδούς μορφής με χαμηλή συχνότητα το οποίο δίνεται από την ακόλουθη έκφραση:
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Σε αυτήν την περίπτωση η φάση εξόδου θα δίνεται προσεγγιστικά από τη σχέση:


[image: image115.wmf](

)

(

)

00

00

maxmax

sin

()cos

22

t

Ict

Ic

td

qq

w

fwtt

w

-¥

D

»D=

D

ò


Ως αποτέλεσμα δηλαδή θα εμφανιστούν 2 κρουστικές συναρτήσεις στη φασματική πυκνότητα ισχύος της φ(t) στα σημεία ±Δω. Η φασματική πυκνότητα ισχύος της φ(t) συμβολίζεται με Sφ(ω). 
Σαν δεύτερη ειδική περίπτωση εξετάζουμε το ενδεχόμενο η συχνότητα της διαταραχής να είναι παραπλήσια με αυτή του φέροντος. Έστω δηλαδή ότι η διαταραχή έχει τη μορφή:
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Τώρα, η φάση εξόδου θα προσδιορίζεται από τη σχέση:
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το οποίο και πάλι συνεπάγεται την εμφάνιση 2 κρουστικών συναρτήσεων στη φασματική πυκνότητα ισχύος της φ(t) στα σημεία ±Δω.

Εν γένει, η εφαρμογή ενός ρεύματος με συχνότητα κοντά σε κάποιο ακέραιο πολλαπλάσιο της συχνότητας ταλάντωσης θα έχει ως αποτέλεσμα την εμφάνιση δυο ίσων πλευρικών ζωνών στη φασματική πυκνότητα ισχύος της φ(t) στα σημεία ±Δω. Για μια ρευματική διαταραχή δηλαδή της μορφής:
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η έξοδος θα δίνεται από τη σχέση:
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           (3)

Προκειμένου να καταστεί δυνατός ο υπολογισμός της φασματικής πυκνότητας ισχύος της τάσης εξόδου Sv(ω) του ταλαντωτή, είναι απαραίτητη η γνώση του τρόπου με τον οποίο συσχετίζεται η τάση εξόδου με τις μεταβολές στη φάση. Όπως απεικονίζεται στο σχήμα 5.12 η διαδικασία μετατροπής του θορύβου ρεύματος σε τάση εξόδου μπορεί να αναπαρασταθεί με την “σε σειρά” ένωση δυο συστημάτων. Το πρώτο αντιστοιχεί σε ένα γραμμικό χρονικά μεταβαλλόμενο σύστημα το οποίο μετατρέπει το ρεύμα σε φάση όπως συζητήθηκε προηγουμένως. Το δεύτερο αντιστοιχεί σε ένα μη γραμμικό σύστημα διαμόρφωσης φάσης, το οποίο μετατρέπει τη φάση σε τάση.
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Σχήμα 5.12   Αναπαράσταση της διαδικασία μετατροπής του θορύβου ρεύματος σε τάση εξόδου με την σε σειρά ένωση δυο συστημάτων.      
Ως συνάρτηση μεταφοράς του δεύτερου συστήματος χρησιμοποιείται η έκφραση cos[ω0t+φ(t)] καθότι επιθυμούμε να υπολογίσουμε την πλευρική ισχύ περί τη θεμελιώδη συχνότητα. Αντικαθιστώντας την φ(t) από τη σχέση (3) στη σχέση (1), παρατηρούμε ότι η κυματομορφή της τάσης εξόδου διαμορφώνεται κατά φάση από απλό τόνο.

Συνεπώς, η εφαρμογή ρεύματος με συχνότητα nω0+Δω έχει ως αποτέλεσμα την εμφάνιση δυο ίσων πλευρικών ζωνών στις θέσεις ω0±Δω με την πλευρική ισχύ ως προς το φέρον να δίνεται από τη σχέση:
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      (4)

Από τα προηγούμενα είναι φανερό ότι η χρήση ενός γραμμικού, χρονικά μεταβαλλόμενου συστήματος είναι απαραίτητη γιατί ένα γραμμικό, χρονικά αμετάβλητο σύστημα δεν μπορεί να ερμηνεύσει το ζεύγος των ίσων πλευρικών ζωνών κοντά στο φέρον οι οποίες προέρχονται από πηγές στις συχνότητες nω0+Δω. Αυτό οφείλεται στο γεγονός ότι ένα γραμμικό, χρονικά αμετάβλητο σύστημα δεν μπορεί να εμφανίσει στην έξοδό του συχνότητες πέρα από αυτές που υπάρχουν στην είσοδο και αυτές που σχετίζονται με τους πόλους του συστήματος.
Στη συνέχεια μελετάμε την περίπτωση τυχαίου ρεύματος θορύβου in(t) του οποίου η φασματική πυκνότητα ισχύος αποτελείται από μια επίπεδη περιοχή και μια περιοχή 1/f [σχήμα 5.13]. Σύμφωνα με την προηγούμενη ανάλυση, οι συνιστώσες θορύβου οι οποίες βρίσκονται κοντά σε ακέραια πολλαπλάσια της συχνότητας ταλάντωσης μετασχηματίζονται σε χαμηλής συχνότητας θόρυβο πλευρικής ζώνης στο φάσμα Sφ(ω). Έπειτα, ο θόρυβος αυτός μετατρέπεται σε θόρυβο φάσης για την Sv(ω) μέσω του μηχανισμού διαμόρφωσης φάσης. Όλη η διαδικασία απεικονίζεται στο σχήμα 5.13.
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Σχήμα 5.13   Μετατροπή του θορύβου σε μεταβολές της φάσης και σε θόρυβο φάσης πλευρικών ζωνών. 
Από τη θεωρία προβλέπεται η ύπαρξη των περιοχών 1/f3, 1/f2 και μιας επίπεδης περιοχής στο φάσμα του θορύβου φάσης. Καταρχάς, οι πηγές θορύβου χαμηλής συχνότητας όπως για παράδειγμα ο θόρυβος αναλαμπής, σταθμίζονται με το συντελεστή c0 και εμφανίζουν εξάρτηση 1/f3 από τη μετατόπιση συχνότητας. Τα τμήματα λευκού θορύβου κοντά σε ακέραια πολλαπλάσια της συχνότητας ταλάντωσης, σταθμίζονται από τους υπόλοιπους cn συντελεστές και δημιουργούν την περιοχή 1/f2 στο φάσμα του θορύβου φάσης. Τέλος, το επίπεδο τμήμα στο φάσμα του θορύβου φάσης προκύπτει από το επίπεδο λευκού θορύβου των πηγών θορύβου του ταλαντωτή. Η συνολική ισχύς θορύβου πλευρικής ζώνης προκύπτει ως το άθροισμα των προηγουμένων περιοχών όπως φαίνεται στο σχήμα 5.14.
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Σχήμα 5.14   Φασματική πυκνότητας ισχύος της Φ(t) και της V(t).

Έστω ότι έχουμε μια γεννήτρια ρεύματος θορύβου με λευκή φασματική πυκνότητα ισχύος:  
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. Πρέπει να σημειωθεί εδώ ότι ο όρος In στη σχέση (4) αντιπροσωπεύει το μέγιστο πλάτος, οπότε 
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 για Δf = 1 Hz. Με βάση όλα τα προηγούμενα λοιπόν, ο θόρυβος φάσης στην περιοχή 1/f2 θα δίνεται από τη σχέση:
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Αξιοποιώντας και τη σχέση του Parseval έχουμε ότι:
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όπου Γrms είναι η ενεργός τιμή της Γ(χ). Καταλήγουμε λοιπόν στην ακόλουθη έκφραση για το θόρυβο φάσης στην περιοχή 1/f2:
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Ο θόρυβος των ενεργών στοιχείων στην περιοχή όπου κυριαρχεί ο θόρυβος αναλαμπής στο φάσμα του θορύβου φάσης (Δω<ω1/f ), μπορεί να οριστεί ως εξής:
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όπου ω1/f είναι η συχνότητα γονάτου του 1/f θορύβου των ενεργών στοιχείων.
 Με βάση τα παραπάνω, η έκφραση για την 1/f3 περιοχή προκύπτει:
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Εξισώνοντας τις εκφράσεις για το θόρυβο φάσης στις περιοχές 1/f3 και 1/f2 προκύπτει εύκολα  ότι η συχνότητα γονάτου της περιοχής 1/f3 δίνεται από τη σχέση:
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Παρατηρούμε δηλαδή ότι η 1/f3 συχνότητα γονάτου του θορύβου φάσης δεν είναι ίση με τη 1/f συχνότητα γονάτου του θορύβου των ενεργών στοιχείων. Ο συντελεστής c0 δίνεται από τη σχέση:
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και η τιμή του μπορεί να μειωθεί, μειώνοντας τη dc στάθμη της συνάρτησης Γ(χ). Η dc στάθμη της Γ(χ), η οποία εξαρτάται από τη συμμετρία των χρόνων ανόδου και καθόδου, καθορίζει συνεπώς τη συνεισφορά του θορύβου χαμηλής συχνότητας στο θόρυβο φάσης. Στο σχήμα 5.15 απεικονίζεται η επιρροή αυτής της συμμετρίας στη συνάρτηση Γ(χ).
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Σχήμα 5.15   Επίδραση της συμμετρίας των χρόνων ανόδου και καθόδου στη συνάρτηση Γ(χ).
Η δυνατότητα ρύθμισης της συμμετρίας της κυματομορφής εξόδου, μεταβάλλοντας το λόγο των διαστάσεων των PMOS και NMOS τρανζίστορ είναι η αιτία που η ακόλουθη τοπολογία είναι η πλέον δημοφιλής στη σχεδίαση ταλαντωτών [σχήμα 5.16].
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Σχήμα 5.16   Η χρήση PMOS και NMOS τρανζίστορ στη σχεδίαση ταλαντωτών επιτρέπει τη ρύθμιση της συμμετρίας της κυματομορφής εξόδου. 
Ένα τελευταίο σημείο που απαιτεί ιδιαίτερη προσοχή κατά τη μελέτη του θορύβου είναι οι κυκλοστατικές πηγές θορύβου. Με τον όρο αυτό χαρακτηρίζουμε τις τυχαίες πηγές θορύβου του ταλαντωτή των οποίων οι στατιστικές ιδιότητες μεταβάλλονται χρονικά, με κάποιον περιοδικό τρόπο. Ένα τέτοιο παράδειγμα είναι ο θόρυβος του καναλιού ενός MOS τρανζίστορ καθώς η ισχύς θορύβου διαμορφώνεται από την τάση υπεροδήγησης πύλης και πηγής, η οποία μεταβάλλεται περιοδικά. Αντίθετα, υπάρχουν και πηγές θορύβου των οποίων ο στατιστικές ιδιότητες δεν μεταβάλλονται ούτε χρονικά, ούτε από το σημείο λειτουργίας του κυκλώματος. Αυτές οι πηγές θορύβου ονομάζονται στατικές και χαρακτηριστικό παράδειγμα μιας τέτοιας πηγής θορύβου αποτελεί ο θερμικός θόρυβος μιας αντίστασης.

Μια λευκή κυκλοστατική πηγή ρεύματος θορύβου in(t) μπορεί να σπάσει σε όρους ως εξής:


[image: image135.wmf](

)

(

)

(

)

00

nn

ititt

aw

=


όπου in(t)  είναι μια λευκή κυκλοστατική διαδικασία, in0(t) μια λευκή στατική διαδικασία και α(ω0t) μια ντετερμινιστική περιοδική συνάρτηση η οποία περιγράφει τη διαμόρφωση πλάτους του θορύβου. Η α(ω0t)  είναι εξ ορισμού κανονικοποιημένη συνάρτηση με μέγιστη τιμή τη μονάδα. Με αυτόν τον τρόπο ο όρος 
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 ισούται με τη μέγιστη μέση τετραγωνική ισχύ θορύβου 
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, η οποία μεταβάλλεται περιοδικά με το χρόνο. Εφαρμόζοντας την παραπάνω έκφραση για το 
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 στη σχέση (2) προκύπτει ότι:
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Είναι λοιπόν φανερό ότι μπορεί κάποιος να χειριστεί τον κυκλοστατικό θόρυβο ως στατικό θόρυβο ο οποίος εφαρμόζεται σε ένα σύστημα με ενεργή ISF η οποία δίνεται από την ακόλουθη σχέση:
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όπου η συνάρτηση α(χ) μπορεί εύκολα να προσδιοριστεί από τις χαρακτηριστικές θορύβου των στοιχείων και το σημείο λειτουργίας.

Συμπεράσματα

Τα πλεονεκτήματα του μοντέλου Hajimiri είναι ότι δεν περιέχει εμπειρικές παραμέτρους οι οποίες πρέπει να προσδιοριστούν μέσω μετρήσεων και παρέχει τη δυνατότητα για ακριβείς και ποσοτικές προβλέψεις για το θόρυβο φάσης. Τα μειονεκτήματά του είναι ότι απαιτεί χρονοβόρες προσομοιώσεις, των οποίων ο χρόνος εκτέλεσης αυξάνει με την αύξηση των στοιχείων, και το γεγονός ότι δε διευκολύνει τη διαισθητική σχεδίαση με το χέρι.
6 Επιλογή τοπολογίας για τη σχεδίαση του VCO
Η σχεδίαση του VCO έγινε με βάση την τοπολογία του σχήματος 6.1 καθότι μπορεί να επιτύχει πολύ καλές επιδόσεις θορύβου φάσης συγκρητικά με τις υπόλοιπες τοπολογίες για δεδομένη κατανάλωση ισχύος. Πιο συγκεκριμένα, η πλήρης εκμετάλλευση της διαφορικής λειτουργίας μειώνει τις ανεπιθύμητες επιδράσεις κοινού σήματος όπως είναι η ενίσχυση και άνω μετατροπή του εξωτερικού θορύβου του υποστρώματος και του θορύβου τροφοδοσίας. Επίσης, το πλάτος ταλάντωσης στην συγκεκριμένη τοπολογία είναι σχεδόν διπλάσιο σε σχέση με την τοπολογία που περιλαμβάνει μόνο NMOS, λόγω του ζεύγους των PMOS τρανζίστορ. Τέλος, η δυνατότητα επίτευξης συμμετρικών χρόνων ανόδου και καθόδου οδηγεί σε περαιτέρω μείωση της άνω μετατροπής του 1/f θορύβου.   
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Σχήμα 6.1   Τοπολογία που επιλέχθηκε για τη σχεδίαση του VCO.
6.1 Ανάλυση του κυκλώματος

Για να καταλήξουμε στο ισοδύναμο κύκλωμα της παραπάνω τοπολογίας είναι απαραίτητη η χρήση κάποιων μοντέλων για τα πηνία και τους varactors. Πιο συγκεκριμένα, μοντελοποιούμε τους varactors με έναν ιδανικό πυκνωτή Cv σε σειρά με μια αντίσταση Rv = Qv/(C​vω). Με Qv συμβολίζουμε το συντελεστή ποιότητας των varactors ο οποίος φυσικά μεταβάλλεται με τη συχνότητα. Το μοντέλο για τα πηνία είναι πιο περίπλοκο και φαίνεται στο σχήμα 6.2.       

[image: image142.emf]
Σχήμα 6.2   Απλοποιημένο μοντέλο για τα πηνία.
Χρησιμοποιώντας τα μοντέλα που προαναφέραμε, καταλήγουμε στο παρακάτω ισοδύναμο κύκλωμα του VCO.
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Σχήμα 6.3   Ισοδύναμο κύκλωμα VCO.

Στο παραπάνω σχήμα, CNMOS και CPMOS είναι οι συνολικές παρασιτικές χωρητικότητες των NMOS και PMOS τρανζίστορ αντίστοιχα, ενώ gm και go είναι η διαγωγιμότητα και αγωγιμότητα εξόδου αντίστοιχα του μοντέλου ασθενούς σήματος των τρανζίστορ. Στη συνέχεια, λαμβάνοντας υπόψη τις ακόλουθες σχέσεις:
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όπου gL και gv είναι η ενεργή παράλληλη αγωγιμότητα του πηνίου και του varactor αντίστοιχα και δίνονται από τις σχέσεις:
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μπορούμε να οδηγηθούμε στο πολύ απλοποιημένο κύκλωμα του σχήματος 6.4.
[image: image150.png]Gtank Cank 3 Ltank 5 Jactive





Σχήμα 6.4   Απλοποιημένο ισοδύναμο κύκλωμα ταλαντωτή.
Όπως έχει αναφερθεί και σε προηγούμενο κεφάλαιο, το πλάτος της τάση στα άκρα του δικτυώματος συντονισμού δίνεται προσεγγιστικά από την έκφραση:
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Αυτή η περιοχή λειτουργίας στην οποία η παραπάνω σχέση έχει ισχύ, αναφέρεται ως περιοχή λειτουργίας περιοριζόμενη από ρεύμα (current-limited regime). Το πλάτος δηλαδή καθορίζεται αποκλειστικά από το ρεύμα πόλωσης και την ισοδύναμη αγωγιμότητα του δικτυώματος συντονισμού. Η παραπάνω σχέση παύει να ισχύει όταν το πλάτος πλησιάζει την τάση τροφοδοσίας γιατί τα τρανζίστορ θα αρχίσουν να εισέρχονται στην περιοχή τριόδου όταν η τάση εξόδου θα λαμβάνει τις μέγιστες τιμές της. Επίσης, η πηγή ρεύματος θα βρίσκεται και αυτή, την περισσότερη, ίσως και όλη την ώρα στην τριοδική περιοχή το οποίο έχει ως αποτέλεσμα το ρεύμα πόλωσης να μην παραμένει σταθερό. Αυτή η περιοχή λειτουργίας χαρακτηρίζεται ως περιοχή λειτουργίας περιοριζόμενη από τάση (voltage limited regime).
Ανακεφαλαιώνοντας λοιπόν, το πλάτος της ταλάντωσης είναι ανάλογο του ρεύματος πόλωσης στην περιοχή λειτουργίας περιοριζόμενη από ρεύμα, ενώ περιορίζεται από την τάση τροφοδοσίας στην περιοχή λειτουργίας περιοριζόμενη από τάση. Αυτές οι δυο περιοχές λειτουργίας απεικονίζονται στο σχήμα 6.5.

[image: image152.emf]
Σχήμα 6.5   Περιοχές λειτουργίας ενός ταλαντωτή.
Αποδεικνύεται ότι οι βέλτιστες επιδόσεις προκύπτουν όταν ο ταλαντωτής λειτουργεί στα όρια των δυο αυτών περιοχών.
6.2 Περιορισμοί σχεδίασης
Οι προδιαγραφές τις οποίες πρέπει να ικανοποιήσει ο σχεδιαστής ενός VCO θέτουν κάποιους περιορισμούς στη σχεδίαση του κυκλώματος. Πιο συγκεκριμένα οι περιορισμοί είναι οι εξής:

· Κατανάλωση ισχύος: Ο περιορισμός όσον αφορά τη μέγιστη κατανάλωση ισχύος καθορίζει και το μέγιστο ρεύμα πόλωσης Ibias που θα παρέχεται από τη δεδομένη τροφοδοσία του κυκλώματος Vsupply. Θα πρέπει λοιπόν για το ρεύμα πόλωσης να ισχύει η σχέση:
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· Πλάτος ταλάντωσης: Το πλάτος ταλάντωσης θα πρέπει να είναι μεγαλύτερο από μια δεδομένη τιμή Vtank,min ώστε να παρέχει στο επόμενο στάδιο την απαραίτητη διακύμανση στην τάση:
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όπου ο όρος gtank,max αναφέρεται στη χειρότερη περίπτωση.

· Εύρος λειτουργίας:  Η μεταβολή στη χωρητικότητα των varactors θα πρέπει να είναι αρκετή ώστε να επιτυγχάνεται η απαραίτητη διακύμανση στη συχνότητα ταλάντωσης της εξόδου:
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· Συνθήκη εκκίνησης των ταλαντώσεων: Προκειμένου να είναι βέβαιο ότι θα ξεκινήσουν οι ταλαντώσεις μόλις οι διακόπτες του κυκλώματος κλείσουν, θα πρέπει για την ελάχιστη τιμή του κέρδους μικρού σήματος του βρόχου amin να ισχύει η σχέση:
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Συνήθως επιλέγεται μια τιμή για το a κοντά στο τρία. 

· Μέγιστη διάμετρος των πηνίων: Συνήθως καθορίζεται μια μέγιστη επιτρεπτή τιμή για τη διάμετρο των πηνίων dmax οπότε θα πρέπει η διάμετρος των πηνίων που θα χρησιμοποιηθούν να ικανοποιεί τη σχέση:
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· Μέγιστη τιμή θορύβου φάσης (phase noise): Ένας τελευταίος αλλά πολύ σημαντικός περιορισμός είναι αυτός του μέγιστου επιτρεπτού θορύβου φάσης:
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6.3 Μελέτη θορύβου φάσης

Όπως αποδείχτηκε σε προηγούμενο κεφάλαιο ο θόρυβος φάσης στην περιοχή 1/f2 δίνεται από τη σχέση:
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Ο όρος qmax δίνεται από την έκφραση:
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μέσα στο άθροισμα αντιπροσωπεύουν τις ισοδύναμες διαφορικές φασματικές πυκνότητες ισχύος ρεύματος θορύβου οι οποίες οφείλονται στο θερμικό θόρυβο του καναλιού των τρανζίστορ, στο θόρυβο των πηνίων και στο θόρυβο των varactors όπως απεικονίζεται στο σχήμα 6.6.
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Σχήμα 6.6   Πηγές θορύβου του ταλαντωτή.
Θόρυβος τρανζίστορ:  Στη μελέτη του θορύβου των τρανζίστορ έχουμε λάβει υπόψη μόνο το θερμικό θόρυβο του καναλιού ο οποίος δίνεται από τη σχέση:
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όπου k η σταθερά Boltzmann, T η απόλυτη θερμοκρασία σε Kelvin, μ η κινητικότητα των φορέων στο κανάλι, Cox η χωρητικότητα του οξειδίου ανα μονάδα επιφανείας, W και L το πλάτος και το μήκος του καναλιού αντίστοιχα, VGS η dc τάση μεταξύ πύλης και πηγής, VT η τάση κατωφλίου ενώ γ ≈ 2/3 για τρανζίστορ μεγάλου μήκους καναλιού και γ ≈ 2~3 για μικρού μήκους.

Θόρυβος πηνίων:  Στο πηνίο υπάρχουν δυο πηγές θερμικού θορύβου οι οποίες οφείλονται στις ωμικές απώλειες στα ελίγματα του πηνίου και στις απώλειες του υποστρώματος. Έτσι ο θόρυβος για το κάθε πηνίο δίνεται από τη σχέση:
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Θόρυβος varactor: Ο θόρυβος για τον κάθε varactor δίνεται από την ακόλουθη σχέση:
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6.4 Μεθοδολογία σχεδίασης
Στη συνέχεια δίνονται τα βασικά βήματα για τη σχεδίαση του VCO με στόχο την ελαχιστοποίηση του θορύβου φάσης με βάση την έρευνα που έχει γίνει πάνω στο συγκεκριμένο αντικείμενο:

1. Επιλογή του μέγιστου επιτρεπτού ρεύματος πόλωσης.

2. Επιλογή του ελάχιστου επιτρεπτού μήκους καναλιού για τα τρανζίστορ με στόχο την ελαχιστοποίηση των παρασιτικών χωρητικοτήτων και την επίτευξη της μέγιστης διαγωγιμότητας.

3. Επιλογή της ελάχιστης δυνατής τιμής των πηνίων χωρίς όμως να παραβιάζεται η συνθήκη εκκίνησης των ταλαντώσεων, ούτε η συνθήκη που αφορά στο πλάτος της ταλάντωσης.

4. Επιλογή των διαστάσεων των πηνίων ώστε στο επιθυμητό εύρος συχνοτήτων να παρατηρείται ελαχιστοποίηση του gL.
5. Εύρεση των κατάλληλων τιμών για το πλάτος W των NMOS και για τη χωρητικότητα των varactors.
6. Επιλογή του πλάτους W των PMOS ώστε να υπάρχει η απαραίτητη συμμετρία στην κυματομορφή εξόδου (συνήθως η τιμή του υπολογίζεται απαιτώντας gmn = gmp).
7. Αν η παραπάνω επιλογή του ρεύματος πόλωσης έχει ως αποτέλεσμα την λειτουργία του VCO στην περιοχή λειτουργίας περιοριζόμενη από τάση τότε επιλέγεται μια μικρότερη τιμή για το ρεύμα πόλωσης και η παραπάνω διαδικασία επαναλαμβάνεται. 

Η παραπάνω διαδικασία ακολουθείται γιατί έχει αποδειχτεί ότι στην περιοχή λειτουργίας που περιορίζεται από το ρεύμα, ο θόρυβος φάσης βελτιώνεται σημαντικά με την αύξηση του ρεύματος πόλωσης ενώ αντίθετα, στην περιοχή λειτουργίας που περιορίζεται από την τάση, αύξηση του ρεύματος πόλωσης δεν οδηγεί σε σημαντική βελτίωση του θορύβου φάσης. Αντίθετα έχει ως αποτέλεσμα την κατασπατάληση ισχύος. Πιο συγκεκριμένα έχει αποδειχτεί η ακόλουθη προσεγγιστική σχέση για το θόρυβο φάσης:
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6.5 Βελτιστοποιήσεις
6.5.1 Βελτίωση του θορύβου φάσης

Περαιτέρω βελτίωση του θορύβου φάσης μπορεί να επιτευχθεί με τις ακόλουθες τροποποιήσεις του αρχικού κυκλώματος:

1. Προσθήκη πυκνωτών παράλληλα στους varactors: Είναι γνωστό ότι οι varactors έχουν σχετικά μικρό συντελεστή ποιότητας Q συγκρητικά με τους σταθερούς πυκνωτές. Έτσι, με την προσθήκη αυτή βελτιώνεται ο συντελεστής ποιότητας του δικτυώματος συντονισμού. Βέβαια ένα σημαντικό μειονέκτημα αυτής της τροποποίησης είναι η μείωση του εύρους συντονισμού του κυκλώματος γιατί αυξάνεται ο λόγος των σταθερών χωρητικοτήτων σε σχέση με τις μεταβλητές. Λίγο παρακάτω πάντως θα παρουσιαστεί μια τροποποίηση η οποία παρέχει τη δυνατότητα για αύξηση του εύρους συντονισμού. 

2. Προσθήκη πυκνωτή παράλληλα με την πηγή ρεύματος: Με τη συγκεκριμένη τροποποίηση, μέρος του θορύβου που παράγεται από το τρανζίστορ πόλωσης απομακρύνεται μέσω του πυκνωτή. Πιο συγκεκριμένα, ο πυκνωτής περιορίζει τις διακυμάνσεις της τάσης στην υποδοχή του τρανζίστορ πόλωσης με αποτέλεσμα να μειώνεται και η διαμόρφωση του μήκους καναλιού της πηγής ρεύματος. Κάτι τέτοιο οδηγεί σε πιο συμμετρικές κυματομορφές και μικρότερη αρμονική παραμόρφωση στην έξοδο του ταλαντωτή. Ένα μειονέκτημα της προσθήκης του πυκνωτή είναι η μείωση της σύνθετης αντίστασης εξόδου της πηγής ρεύματος στις υψηλές συχνότητες. Κάτι τέτοιο έχει ως αποτέλεσμα την αύξηση της ευαισθησίας του ταλαντωτή σε μεταβολές της τάσης τροφοδοσίας.

Στο σχήμα 6.7 παρουσιάζονται οι προαναφέρθηκες τροποποιήσεις.
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Σχήμα 6.7   Τροποποιημένο κύκλωμα VCO.

6.5.2 Αύξηση του εύρους λειτουργίας
Η αύξηση του εύρους συντονισμού του ταλαντωτή μπορεί να επιτευχθεί με τη χρήση πυκνωτών οι οποίοι είναι συνδεδεμένοι παράλληλα με τους varactors και ελέγχονται από διακόπτες. Πιο συγκεκριμένα, οι πυκνωτές οι οποίοι είναι συνδεδεμένοι στον ταλαντωτή (δηλαδή εκείνοι των οποίων οι διακόπτες ελέγχου είναι κλειστοί) καθορίζουν μια κεντρική συχνότητα ταλάντωσης του κυκλώματος, ενώ οι varactors επιτρέπουν τη μεταβολή της συχνότητας ταλάντωσης γύρω από αυτήν την κεντρική συχνότητα. Έτσι δημιουργείται μια μπάντα λειτουργίας. Με διαφορετικό συνδυασμό διακοπτών δημιουργείται μια άλλη, διαφορετική μπάντα και τελικά το επιθυμητό εύρος συντονισμού επιτυγχάνεται με τη δημιουργία διαδοχικών περιοχών λειτουργίας. Ανάλογα λοιπόν με τη συχνότητα λειτουργίας που απαιτείται από την εφαρμογή στην οποία θα χρησιμοποιηθεί ο ταλαντωτής επιλέγεται και διαφορετική μπάντα. 
Πρέπει να σημειωθεί πάντως ότι μεταξύ διαδοχικών περιοχών λειτουργίας θα πρέπει να παρατηρείται κάποια επικάλυψη στα άκρα αυτών, ώστε να είναι δεδομένη η σωστή λειτουργία του κυκλώματος ακόμα και σε πιθανή αστοχία τόσο στο ταίριασμα των στοιχείων, όσο και στη διαδικασία παραγωγής του ολοκληρωμένου κυκλώματος. Επίσης, θα πρέπει να διασφαλίζεται η σωστή λειτουργία του κυκλώματος σε περίπτωση μεταβολής κάποιων παραμέτρων όπως η τάση τροφοδοσίας, η θερμοκρασία κτλ. Στο σχήμα 6.8 παρουσιάζονται κάποιες μπάντες λειτουργίας για διαφορετικούς συνδυασμούς των bits ελέγχου, ενώ είναι εμφανής και η επικάλυψη που παρουσιάζουν.

[image: image169.png]uuuuuuuu
0000000
uuuuuuuu

Z///





Σχήμα 6.8   Επικαλυπτόμενες μπάντες λειτουργίας ενός VCO με στόχο την αύξηση του εύρους συντονισμού.
7 Σχεδίαση & μελέτη του κυκλώματος στο Cadence
7.1 Κατασκευή του κυκλώματος στο Cadence

Στο σχήμα 7.1 φαίνεται το κύκλωμα του VCO το οποίο σχεδιάσαμε στο cadence. Έχει χρησιμοποιηθεί η τοπολογία του σχήματος 6.1 με την προσθήκη όμως τεσσάρων ζευγών  πυκνωτών οι οποίοι ελέγχονται από διακόπτες με στόχο την κάλυψη του επιθυμητού εύρους λειτουργίας, ενώ έχει προστεθεί και ο πυκνωτής παράλληλα στον καθρέφτη ρεύματος για την βελτίωση του θορύβου φάσης.
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Σχήμα 7.1   Σχηματικό διάγραμμα του VCO στο Cadence.
Στο σχήμα 7.2 απεικονίζεται σε μεγέθυνση το τμήμα Α του σχήματος 7.1. Αποτελείται από την τροφοδοσία, το ζεύγος των PMOS, τα δυο πηνία, τους δυο varactors και την τάση ελέγχου αυτών.
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Σχήμα 7.2   Τμήμα Α του σχήματος 7.1

Το Β τμήμα του σχήματος 7.1 αποτελείται από τα τέσσερα ζεύγη πυκνωτών και τους διακόπτες ελέγχου αυτών. Ένα ζεύγος πυκνωτών μαζί με τον διακόπτη ελέγχου φαίνεται στο σχήμα 7.3
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Σχήμα 7.3   Ζεύγος πυκνωτών και διακόπτης ελέγχου.
Τέλος το Γ τμήμα αποτελείται από το ζεύγος των NMOS, την πηγή ρεύματος, τον καθρέφτη ρεύματος και τον πυκνωτή παράλληλα στον καθρέφτη για την βελτίωση του θορύβου φάσης. Όλα αυτά απεικονίζονται στο σχήμα 7.4.
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Σχήμα 7.4   Τμήμα Γ του σχήματος 7.1.

Γεννήτρια ρεύματος πόλωσης

Σε αυτό το σημείο κρίνεται σκόπιμο να γίνει μια σύντομη αναφορά στις γεννήτριες ρεύματος πόλωσης. Στο σχήμα 7.5 βλέπουμε ένα παράδειγμα μιας γεννήτριας ρεύματος πόλωσης. 
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Σχήμα 7.5   Γεννήτρια ρεύματος πόλωσης.
Ισχύουν οι ακόλουθες σχέσεις:
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Ακόμα VGS1=VGS2=VGS οπότε αγνοώντας το φαινόμενο διαμόρφωσης καναλιού, έχουμε τις ακόλουθες σχέσεις:
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Αν λάβουμε υπόψη το φαινόμενο διαμόρφωσης καναλιού, η τελευταία σχέση παραμένει σωστή μόνο εάν τα δυο τρανζίστορ έχουν την ίδια τάση υποδοχής.

Υλοποίηση διακόπτη

Ο διακόπτης υλοποιείται όπως φαίνεται στο σχήμα 7.6. Ουσιαστικά πρόκειται για μια πύλη μετάδοσης η οποία επιτρέπει την καλή μετάβαση τόσο του σήματος ‘0’ όσο και του ‘1’. Πιο συγκεκριμένα με την εφαρμογή μιας τάσης 1.5 V στην πύλη του NMOS και 0 V στην πύλη του PMOS, ο διακόπτης κλείνει και η έξοδος ακολουθεί την είσοδο. Αντίθετα αν εφαρμοστεί μια τάση 0 V στην πύλη του NMOS και 1.5 V στην πύλη του PMOS, τότε ο διακόπτης ανοίγει, κάτι το οποίο ιδανικά ισοδυναμεί με ανοιχτοκύκλωμα. Η τάση ελέγχου εφαρμόζεται στο NMOS, ενώ το συμπλήρωμά της το οποίο παράγεται από τον αντιστροφέα εφαρμόζεται στο PMOS.    
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Σχήμα 7.6   Υλοποίηση του διακόπτη.
Υλοποίηση αντιστροφέα
Η υλοποίηση του αντιστροφέα απεικονίζεται στο σχήμα 7.7. Όταν στην είσοδο του αντιστροφέα εμφανιστεί το λογικό ‘1’, τότε το NMOS τρανζίστορ θα άγει λειτουργώντας ιδανικά ως βραχυκύκλωμα, μεταφέροντας στην έξοδο το λογικό ‘0’, ενώ το PMOS τρανζίστορ δεν θα άγει. Αντίθετα αν στην είσοδο του αντιστροφέα εμφανιστεί το λογικό ‘0’, θα άγει το PMOS μεταφέροντας στην έξοδο το λογικό ‘1’, ενώ δεν θα άγει το NMOS.
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Σχήμα 7.7   Υλοποίηση του αντιστροφέα.
7.2 Προσομοίωση του κυκλώματος 

7.2.1 Χαρακτηριστικές καμπύλες των πηνίων

Για τη εξαγωγή των καμπυλών της αυτεπαγωγής συναρτήσει της συχνότητας και του συντελεστή ποιότητας των πηνίων συναρτήσει της συχνότητας, πρέπει να υπολογιστούν οι S παράμετροι του κυκλώματος του σχήματος 7.8.
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Σχήμα 7.8   Κύκλωμα υπολογισμού των S παραμέτρων του πηνίου.
 Στη συνέχεια οι καμπύλες προκύπτουν χρησιμοποιώντας τις ακόλουθες σχέσεις:
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Πάντως πρέπει να επισημάνουμε ότι ο ακριβής ορισμός των παραπάνω σχέσεων στο cadence είναι ο εξής:
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Στο σχήμα 7.9 παρουσιάζεται η αυτεπαγωγή συναρτήσει της συχνότητας ενώ στο σχήμα 7.10 ο συντελεστής ποιότητας συναρτήσει της συχνότητας.
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Σχήμα 7.9   Αυτεπαγωγή του πηνίου συναρτήσει της συχνότητας.
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Σχήμα 7.10   Συντελεστής ποιότητας του πηνίου συναρτήσει της συχνότητας.
Στο σχήμα 7.10 έχουν προστεθεί δυο markers, ένας στη συχνότητα 4 GHz και ένας στα 5 GHz. Ιδανικά θα έπρεπε η κορυφή της γραφικής παράστασης να βρίσκεται ανάμεσα στους δυο markers το οποίο θα σήμαινε ότι ο συντελεστής ποιότητας λαμβάνει τη μέγιστη τιμή του στη κεντρική συχνότητα λειτουργίας του ταλαντωτή. Αυτό θα είχε ως αποτέλεσμα καλύτερη συμπεριφορά του κυκλώματος όσον αφορά στο θόρυβο φάσης. Παρόλα αυτά, προκειμένου στη συγκεκριμένη σχεδίαση να καλυφθούν οι υψηλές ζώνες συχνοτήτων έπρεπε να επιλεγούν πηνία με μικρότερη αυτεπαγωγή, το οποίο είχε ως αποτέλεσμα τη μεγιστοποίηση του συντελεστή ποιότητας σε μεγαλύτερη συχνότητα. Πάντως παρατηρούμε ότι η μέγιστη τιμή του συντελεστή ποιότητας είναι πολύ κοντά στις συχνότητες λειτουργίας του κυκλώματος το οποίο είναι ιδιαίτερα ικανοποιητικό. 

7.2.2 Χαρακτηριστικές καμπύλες των varactors
Όπως και με την περίπτωση των πηνίων, μπορούμε να εξάγουμε κάποιες χαρακτηριστικές καμπύλες για τους varactors, υπολογίζοντας τις S παραμέτρους του κυκλώματος που απεικονίζεται στο σχήμα 7.11.
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Σχήμα 7.11   Κύκλωμα υπολογισμού των S παραμέτρων του varactor.
Αρχικά παρουσιάζουμε τη χωρητικότητα και το συντελεστή ποιότητας των varactors συναρτήσει της συχνότητας για μια σταθερή τάση ανάστροφης πόλωσης ίσης με 1 V. Οι χαρακτηριστικές αυτές καμπύλες προκύπτουν χρησιμοποιώντας τις ακόλουθες σχέσεις:
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Επισημάνουμε πάντως ότι ο ακριβής ορισμός των παραπάνω σχέσεων στο cadence είναι ο εξής:
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Στο σχήμα 7.12 παρουσιάζεται η χωρητικότητα συναρτήσει της συχνότητας ενώ στο σχήμα 7.13 ο συντελεστής ποιότητας συναρτήσει της συχνότητας.
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Σχήμα 7.12   Χωρητικότητα του varactor συναρτήσει της συχνότητας.
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Σχήμα 7.13   Συντελεστής ποιότητας του varactor συναρτήσει της συχνότητας.
Από το σχήμα 7.13 φαίνεται ξεκάθαρα ο μικρός συντελεστής ποιότητας που παρουσιάζουν οι varactors στην περιοχή γύρω από τα 4.5 GHz. Παρατηρούμε ότι στα 4.5 GHz ο συντελεστής ποιότητας είναι περίπου ίσος με 2.6 αλλά όπως θα φανεί παρακάτω, με την προσθήκη των πυκνωτών παράλληλα στους varactors, η τιμή του συνολικού συντελεστή ποιότητας θα αυξηθεί.

Στη συνέχεια μεταβάλλοντας την τάση ανάστροφης πόλωσης των varactors από 0 V μέχρι 1.5 V, κατασκευάζουμε το παρακάτω διάγραμμα της χωρητικότητας συναρτήσει της ανάστροφης τάσης ελέγχου για μια σταθερή συχνότητα ίση με 4.5 GHz.
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Σχήμα 7.14   Χωρητικότητα του varactor συναρτήσει της ανάστροφης τάσης στα 4.5 GHz.
7.2.3 Χαρακτηριστικές καμπύλες των varactors μαζί με τους πυκνωτές και τους διακόπτες
Σε αυτό το σημείο παρουσιάζουμε τις χαρακτηριστικές καμπύλες που παρουσιάσαμε και προηγουμένως για τους varactors, έχοντας όμως προσθέσει παράλληλα σε αυτούς, τους σταθερούς πυκνωτές με τους διακόπτες. Πρέπει να σημειωθεί ότι οι προσομοιώσεις επαναλήφθηκαν για τρεις διαφορετικούς συνδυασμούς των bits ελέγχου. Στο σχήμα 7.15 φαίνεται η συνολική χωρητικότητα των varactors μαζί με τους πυκνωτές και τους διακόπτες συναρτήσει της συχνότητας. 
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Σχήμα 7.15   Συνολική χωρητικότητα των varactors μαζί με τους πυκνωτές και τους διακόπτες συναρτήσει της συχνότητας.

Στο σχήμα 7.16 (a) απεικονίζεται ο συνολικός συντελεστής ποιότητας συναρτήσει της συχνότητας, ενώ στο σχήμα 7.16 (b) έχει γίνει μεγέθυνση γύρω από την περιοχή λειτουργίας του ταλαντωτή.
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Σχήμα 7.16(a)   Συνολικός συντελεστής ποιότητας των varactors μαζί με τους πυκνωτές και τους διακόπτες συναρτήσει της συχνότητας.
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Σχήμα 7.16(b)   Μεγέθυνση του σχήματος 7.16(a) γύρω από την περιοχή λειτουργίας του ταλαντωτή.
Από το παραπάνω σχήμα φαίνεται ότι ο συνολικός συντελεστής ποιότητας κυμαίνεται μεταξύ 24 και 35 στα 4.5 GHz. Παρατηρήθηκε λοιπόν, όπως ήταν αναμενόμενο, μια σημαντική αύξηση του συντελεστή ποιότητας σε σχέση με αυτού των varactors ο οποίος ήταν περίπου ίσος με 2.6. 

Τέλος, στο σχήμα 7.17 παρουσιάζεται η συνολική χωρητικότητα συναρτήσει της τάσης ελέγχου, στα 4.5 GHz.
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Σχήμα 7.17   Συνολική χωρητικότητα των varactors μαζί με τους πυκνωτές και τους διακόπτες συναρτήσει της τάσης ελέγχου στα 4.5 GHz.

7.2.4 DC ανάλυση
Βασικοί στόχοι κατά τη διαδικασία υπολογισμού του dc σημείου λειτουργίας ήταν αφενός η σωστή πόλωση των τρανζίστορ ώστε να βρίσκονται στην περιοχή του κορεσμού και αφετέρου η τάση των κόμβων εξόδου να βρίσκεται κάπου στο μέσον της τροφοδοσίας επιτρέποντας έτσι τη μέγιστη διακύμανση του πλάτους εξόδου. Το ρεύμα πόλωσης επιλέχθηκε περίπου ίσο με 1 mA. Στα σχήματα 7.18 και 7.19 φαίνονται οι dc συνθήκες πόλωσης των τμημάτων Α και Γ του σχήματος 7.1. Πρέπει να σημειωθεί ότι αυτά τα αποτελέσματα προέκυψαν έχοντας θέσει την τάση ανάστροφης πόλωσης των varactors ίση με 1 V και τα bits ελέγχου στην τιμή 1100.
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Σχήμα 7.18   DC πόλωση του τμήματος Α του σχήματος 7.1.
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Σχήμα 7.19   DC πόλωση του τμήματος Γ του σχήματος 7.1.
7.2.5 Transient ανάλυση
Στο σχήμα 7.20 απεικονίζεται η διαφορική έξοδος του ταλαντωτή. Πρέπει να σημειωθεί ότι προκειμένου να ξεκινήσουν οι ταλαντώσεις είναι απαραίτητο να δοθεί κάποια αρχική συνθήκη στο κύκλωμα ή να διεγερθεί αυτό από κάποια εξωτερική πηγή.
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Σχήμα 7.20   Διαφορική έξοδος του ταλαντωτή συναρτήσει του χρόνου.
Από το προηγούμενο σχήμα παρατηρούμε ότι οι ταλαντώσεις σταθεροποιούνται μετά το πέρας 15 ns. Επίσης βλέπουμε ότι η διακύμανση της διαφορικής εξόδου είναι περίπου ίση με 1.5 V. Στο ακόλουθο σχήμα φαίνεται η μονή έξοδος του ταλαντωτή αφότου έχουν σταθεροποιηθεί οι ταλαντώσεις. Είναι σημαντικό να παρατηρήσει κανείς ότι η κυματομορφή εξόδου προσεγγίζει σε πολύ μεγάλο βαθμό το ημίτονο, το οποίο οφείλεται στο χαμηλό θόρυβο φάσης που παρουσιάζει ο ταλαντωτής, όπως θα φανεί και παρακάτω.
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Σχήμα 7.21   Απλή έξοδος του ταλαντωτή συναρτήσει του χρόνου στη μόνιμη κατάσταση.

Στο σχήμα 7.22 φαίνεται η διακύμανση της τάσης της υποδοχής του καθρέφτη ρεύματος. Όπως είναι φανερό, αυτή η διακύμανση είναι πολύ μικρή και αυτό οφείλεται σε μεγάλο βαθμό στην προσθήκη του πυκνωτή παράλληλα στο τρανζίστορ του καθρέφτη.
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Σχήμα 7.22   Διακύμανση της τάσης της υποδοχής του καθρέφτη ρεύματος.
Κλείνοντας την ενότητα της transient ανάλυσης, παρουσιάζουμε στο σχήμα 7.23 τα ρεύματα υποδοχής των NMOS τρανζίστορ.
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Σχήμα 7.23   Ρεύματα υποδοχής των NMOS τρανζίστορ.

Από τη μορφή των ρευμάτων του παραπάνω σχήματος και με βάση τη δημοσίευση [9], επιβεβαιώνεται ότι ο VCO που έχουμε σχεδιάσει λειτουργεί στα όρια μεταξύ της περιοχής λειτουργίας που περιορίζεται από το ρεύμα και της περιοχής που περιορίζεται από την τάση. Όπως έχουμε αναφέρει σε προηγούμενη ενότητα οι βέλτιστες επιδόσεις προκύπτουν σε αυτό ακριβώς το σημείο λειτουργίας.    
7.2.6 Ανάλυση PSS & PNOISE 
Η pss ανάλυση μας επιτρέπει να υπολογίσουμε την ακριβή συχνότητα ταλάντωσης του κυκλώματος, ενώ με την ανάλυση pnoise μπορούμε να υπολογίσουμε το θόρυβο φάσης.

 Αρχικά εκτελώντας την pss ανάλυση για τους περισσότερους δυνατούς συνδυασμούς των bits ελέγχου και μεταβάλλοντας την τάση ανάστροφης πόλωσης των varactors κατασκευάσαμε το ακόλουθο διάγραμμα του σχήματος 7.24 στο οποίο απεικονίζονται οι μπάντες λειτουργίας του VCO. Πρέπει να σημειωθεί ότι τα bits ελέγχου αντιστοιχούν στις τάσεις V1V2V3V4. Για παράδειγμα, ο συνδυασμός 0010 αντιστοιχεί στις εξής τιμές για τις τάσεις: V1=0, V2=0, V3=1.5 και V4=0. Επίσης η τάση V1 ελέγχει το διακόπτη του ζεύγους των πυκνωτών C1, η V2 το διακόπτη του ζεύγους C2 κτλ. Όπως φαίνεται ο ταλαντωτής που σχεδιάσαμε καλύπτει όλο το εύρος συχνοτήτων μεταξύ 3.835 GHz και 5.038 GHz ενώ παρατηρείται και σημαντική επικάλυψη μεταξύ διαδοχικών περιοχών λειτουργίας. Χρησιμοποιώντας την ακόλουθη σχέση μπορούμε να υπολογίσουμε τη ποσοστιαία μεταβολή της συχνότητας λειτουργίας σε σχέση με την κεντρική συχνότητα:
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Με βάση λοιπόν τα αποτελέσματα των προσομοιώσεων υπολογίζουμε ότι ο ταλαντωτής που σχεδιάσαμε έχει εύρος λειτουργίας 27.1%.
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Σχήμα 7.24   Ζώνες λειτουργίας του VCO. 
Παρατηρώντας το παραπάνω σχήμα βλέπουμε ότι κάθε ζώνη λειτουργίας αποτελείται από μια ευθεία γραμμή το οποίο μεταφράζεται σε σταθερό κέρδος για τον VCO. Στην πράξη κάτι τέτοιο δεν ισχύει καθότι το κέρδος μεταβάλλεται συναρτήσει της τάσης ελέγχου και της συχνότητας. Απλά στο προηγούμενο σχήμα λάβαμε μόνο δυο σημεία για τη απεικόνιση της κάθε μπάντας γι’ αυτό και προέκυψαν οι ευθείες γραμμές. Αυτό έγινε γιατί αυτές οι προσομοιώσεις είναι πολύ απαιτητικές σε υπολογιστική ισχύ και ιδιαίτερα χρονοβόρες. Στη συνέχεια λαμβάνοντας περισσότερα σημεία κατασκευάζουμε τις δυο ακραίες μπάντες [σχήμα 7.25] και υπολογίζουμε το κέρδος του VCO για κάθε μια από αυτές τις μπάντες [σχήμα 7.26]. Το κέρδος προκύπτει από την κλίση αυτών των καμπυλών και για την κατασκευή του χρησιμοποιήθηκε η συνάρτηση deriv() του cadence. 
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Σχήμα 7.25   Κατασκευή των δυο ακραίων ζωνών λειτουργίας του VCO χρησιμοποιώντας περισσότερα από δυο σημεία για την κάθε καμπύλη. 
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Σχήμα 7.26   Κέρδος του VCO για κάθε μια ζώνη λειτουργίας του σχήματος 7.25. 
Με βάση την παραπάνω γραφική παράσταση παρατηρούμε ότι το κέρδος λαμβάνει τιμές από 190 μέχρι 258 MHz /V στη ζώνη λειτουργίας που αντιστοιχεί στα bits ελέγχου 1111, ενώ στη ζώνη λειτουργίας που αντιστοιχεί στα bits ελέγχου 0000 λαμβάνει τιμές από 390 μέχρι 511 MHz /V. Αυξανόμενης λοιπόν της συχνότητας, αυξάνεται και το κέρδος. Κάτι τέτοιο είναι αναμενόμενο καθότι στις υψηλότερες συχνότητες μειώνεται ο λόγος των σταθερών χωρητικοτήτων προς τις μεταβλητές αφού περισσότεροι διακόπτες είναι ανοιχτοί. Έτσι η μεταβολή της χωρητικότητας των varactors επηρεάζει σε μεγαλύτερο βαθμό τη μεταβολή της συνολικής χωρητικότητας του ταλαντωτή.
Ακόμα, μέσω της ανάλυσης pss μπορούμε να υπολογίσουμε την ισχύ εξόδου του ταλαντωτή. Στο σχήμα 7.27 απεικονίζεται η ισχύς εξόδου του ταλαντωτή με φορτίο 50 Ω, έχοντας θέσει στα bits ελέγχου την τιμή 1100 και στην ανάστροφη τάσης πόλωσης των varactors την τιμή 1 V. Έπειτα από διαδοχικές προσομοιώσεις, υπολογίστηκε ότι η ισχύς εξόδου κυμαίνεται από -722.3 mdBm μέχρι 4.078 dBm
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Σχήμα 7.27   Ισχύς εξόδου του ταλαντωτή με φορτίο 50 Ω.

Στη συνέχεια εκτελώντας την ανάλυση pnoise παρουσιάζουμε στο σχήμα 7.28 τα αποτελέσματα σχετικά με το θόρυβο φάσης. Οι μετρήσεις έγιναν για τους δυο ακραίους συνδυασμούς των bits ελέγχου (1111 και 0000), με την τάση ελέγχου των varactors ίση με 1 V. Από τις προσομοιώσεις παρατηρούμε ότι ο θόρυβος φάσης είναι μικρότερος από -100 dBc/Hz στα 600 KHz από τη φέρουσα, για όλες τις ζώνες λειτουργίας. Μια τέτοια τιμή αποτελεί πολύ καλή επίδοση όσον αφορά στο θόρυβο φάσης.
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Σχήμα 7.28   Θόρυβος φάσης του VCO.   
Επίσης το cadence δίνει τη δυνατότητα καταγραφής της συνεισφοράς του κάθε στοιχείου στο συνολικό θόρυβο φάσης. Στο σχήμα 7.29 καταγράφονται τα 10 πιο θορυβώδη στοιχεία του VCO που σχεδιάσαμε. Τα αποτελέσματα προέκυψαν με την τάση ελέγχου των varactors ίση με 1 V και τα bits ελέγχου ίσα με 1100. Από τον πίνακα αυτό παρατηρούμε ότι τα NMOS και η γεννήτρια ρεύματος πόλωσης παράγουν τον περισσότερο θόρυβο.
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Σχήμα 7.29   Συνεισφορά των επιμέρους στοιχείων στο συνολικό θόρυβο του VCO.

7.2.7 Ανάλυση Monte Carlo

Η ανάλυση Monte Carlo είναι μια τεχνική, η οποία αξιοποιεί μια οικογένεια υπολογιστικών αλγορίθμων που βασίζονται στην επαναλαμβανόμενη τυχαία δειγματοληψία προκειμένου να δώσει συμπεράσματα. Μέσω αυτής της ανάλυσης προκύπτει μια εκτίμηση σχετικά με την ευαισθησία του κυκλώματος σε κατασκευαστικές ατέλειες. Η ανάλυση Monte Carlo μεταβάλλει τυχαία τις τιμές των στοιχείων του κυκλώματος, ώστε να δώσει στατιστικά αποτελέσματα της συμπεριφοράς του. Στο σχήμα 7.30 παρατηρούμε τα αποτελέσματα της Monte Carlo προσομοίωσης για μικρό αριθμό επαναλήψεων, έχοντας λάβει υπόψη την πιθανή αστοχία τόσο στο ταίριασμα των στοιχείων του κυκλώματος (mismatches), όσο και στη διαδικασία παραγωγής του ολοκληρωμένου (process variations). Είναι εμφανής η αυξημένη ευαισθησία της συγκεκριμένης ζώνης σε μεταβολές των στοιχείων του κυκλώματος. Σημειώνεται ότι τα αποτελέσματα αφορούν τον συνδυασμό 1100 των bits ελέγχου.    
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Σχήμα 7.30   Αποτελέσματα της προσομοίωσης Monte Carlo.

Τελειώνοντας, μελετάμε και τη συμπεριφορά του κυκλώματος σε μεταβολές της θερμοκρασίας και της τάσης τροφοδοσίας. Πιο συγκεκριμένα στο παρακάτω γράφημα παρουσιάζουμε μια τυπική μπάντα η οποία αντιστοιχεί στα bits ελέγχου 1100 με τη θερμοκρασία ίση με 27  ºC και την τάση τροφοδοσίας ίση με 1.5 V. Στο ίδιο γράφημα φαίνεται η μετατόπιση αυτής της μπάντας, θέτοντας τη θερμοκρασία στους -10 ºC και στους 100 ºC, ενώ στη συνέχεια μεταβάλλουμε και την τάση τροφοδοσίας κατά ±10%.
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Σχήμα 7.31   Μετατόπιση της τυπικής ζώνης λειτουργίας λόγω μεταβολών της θερμοκρασίας και της τάσης τροφοδοσίας.
Παρατηρήσεις: Πρέπει να σημειωθεί ότι αν ο ταλαντωτής που σχεδιάσαμε επρόκειτο να τυπωθεί σε ολοκληρωμένο κύκλωμα και να κυκλοφορήσει στο εμπόριο, τότε θα έπρεπε οι Monte Carlo προσομοιώσεις και οι προσομοιώσεις που αφορούν στις διακυμάνσεις της θερμοκρασίας και της τάσης, να επαναληφθούν για όλες τις ζώνες λειτουργίας. Πιο συγκεκριμένα θα έπρεπε να ελεγχθεί ότι υπάρχει επικάλυψη των διαδοχικών ζωνών λειτουργίας για όλες τις πιθανές περιπτώσεις. Κάτι τέτοιο βέβαια είναι ιδιαίτερα χρονοβόρο και ξέφευγε από τα πλαίσια αυτής της διπλωματικής εργασίας.    
7.3 Διαστάσεις των στοιχείων
Στον ακόλουθο πίνακα καταγράφονται οι διαστάσεις όλων των στοιχείων που απαρτίζουν το κύκλωμα του ταλαντωτή που σχεδιάσαμε.
	Στοιχείο
	Χαρακτηριστικό
	Τιμή

	Ζεύγος NMOS
	Πλάτος (W)
	4 μm

	
	Μήκος (L)
	120 nm

	Ζεύγος PMOS
	Πλάτος (W)
	11 μm

	
	Μήκος (L)
	120nm

	Πηνία (indp)
	Outer Dimension
	150 μm

	
	Metal Width
	5 μm

	
	n turns
	2

	
	space
	5 μm

	Varactors (havar)
	χωρητικότητα
	520.19 fF

	
	Anode Width
	60 μm

	Πυκνωτές C1 (ελέγχονται 
από την τάση V1)
	Χωρητικότητα
	153.5 fF

	Πυκνωτές C2 (ελέγχονται 
από την τάση V2)
	Χωρητικότητα
	1.75*C1

	Πυκνωτές C3 (ελέγχονται 
από την τάση V3)
	Χωρητικότητα
	2.4*C1

	Πυκνωτές C4 (ελέγχονται 
από την τάση V4)
	Χωρητικότητα
	2.9*C1

	NMOS αντιστροφέα
	Πλάτος (W)
	1 μm

	
	Μήκος (L)
	120 nm

	PMOS αντιστροφέα
	Πλάτος (W)
	3 μm

	
	Μήκος (L)
	120 nm

	NMOS διακόπτη
	Πλάτος (W)
	70 μm

	
	Μήκος (L)
	120 nm

	PMOS διακόπτη
	Πλάτος (W)
	210 μm

	
	Μήκος (L)
	120 nm

	Αντιστάσεις διακόπτη
	Αντίσταση
	200 kΩ

	NMOS (γεννήτριας ρεύματος αναφοράς)
	Πλάτος (W)
	65 μm

	
	Μήκος (L)
	120 nm

	Αντίσταση για τη δημιουργία 
του ρεύματος αναφοράς
	Αντίσταση
	1 kΩ

	NMOS (καθρέφτης του 
ρεύματος αναφοράς)
	Πλάτος (W)
	130 μm

	
	Μήκος (L)
	120 nm

	Πυκνωτής παράλληλος στον καθρέφτη ρεύματος
	Χωρητικότητα
	900 fF


Πίνακας 1   Διαστάσεις των στοιχείων του VCO.
7.4 Επιδόσεις του VCO

Στον ακόλουθο πίνακα καταγράφονται τα σημαντικότερα χαρακτηριστικά του ταλαντωτή.

	Τεχνολογία
	130 nm CMOS

	Κεντρική Συχνότητα
	4.44 GHz

	Τροφοδοσία
	1.5 V

	Εύρος Λειτουργίας
	3.835 έως 5.038  GHz

	Εύρος Λειτουργίας %
	27.1%

	Θόρυβος Φάσης
	< -100 dBc/Hz @ 600 kHz

	Κέρδος
	190 έως 511 MHz/V

	Κατανάλωση Ισχύος
	3.13 mW

	Ισχύς Εξόδου (50 Ω φορτίο)
	-722.3 mdBm έως 4.078 dBm


Πίνακας 2   Επιδόσεις του VCO.
7.5 Σύγκριση των επιδόσεων 

Ολοκληρώνουμε τη διπλωματική εργασία συγκρίνοντας τις επιδόσεις του VCO που σχεδιάσαμε με αντίστοιχες υλοποιήσεις. Προκειμένου η σύγκριση να είναι πιο άμεση, χρησιμοποιείται το μέγεθος PFTN (power-frequency-tuning-normalized) [8] το οποίο ορίζεται από τη σχέση:
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όπου k η σταθερά του Boltzmann, Τ η απόλυτη θερμοκρασία, Pcore η συνολική dc ισχύ που καταναλώνει ο πυρήνας του ταλαντωτή και Δf η απόκλιση από την κεντρική συχνότητα.  
Το PFTN είναι ένα αδιάστατο μέγεθος το οποίο μετριέται σε dB, ενώ μεγαλύτερη τιμή του αντιστοιχεί σε καλύτερη σχεδίαση. Στον πίνακα 3 παρουσιάζονται τα αποτελέσματα της σύγκρισης.
	Αναφορά
	Κεντρική συχνότητα

(GHz)
	Κατανάλωση ισχύος στο πυρήνα του VCO (mW)
	Εύρος
 λειτουργίας
	PFTN

(dB)

	[8]
	2.6
	10
	26 %
	-3.1

	[11]
	1.25
	7.2
	28 %
	-0.2

	[17]
	1.8
	32.4
	28 %
	-3.8

	[18]
	2.1
	12.2
	35 %
	5.8

	[19]
	1.3
	12
	28 %
	-10.3

	[20]
	5.8
	5
	14%
	-10.6

	[21]
	2.33
	6
	14 %
	-13.2

	Αυτή η εργασία
	4.44
	1.5
	27.1 %
	-9.5


Πίνακας 3   Συγκριτικός πίνακας επιδόσεων.
Παράρτημα Α Ο βρόχος κλειδωμένης φάσης

Δεδομένου ότι οι ταλαντωτές ελεγχόμενοι από τάση χρησιμοποιούνται κατά κύριο λόγο σε ένα σύστημα κλειδωμένης φάσης (phase-locked loop, PLL), κρίνεται απαραίτητο να γίνει μια σύντομη αναφορά σε αυτό το σύστημα.
A.1 Βασικές αρχές λειτουργίας του βρόχου κλειδωμένης φάσης
Το βασικό μπλοκ διάγραμμα ενός συστήματος PLL φαίνεται στο σχήμα Α.1. Πρόκειται για ένα σύστημα αρνητικής ανάδρασης, το οποίο αποτελείται από έναν ανιχνευτή φάσης (phase detector, PD), ένα φίλτρο βρόχου και έναν VCO. Ο βρόχος θεωρείται κλειδωμένος όταν η διαφορά φάσης, Δφ, μεταξύ των σημάτων x(t) και y(t) είναι σταθερή με το χρόνο, το οποίο συνεπάγεται ότι οι συχνότητες εισόδου και εξόδου είναι ίσες. 

[image: image217]
Σχήμα Α.1   Βασικό σύστημα βρόχου κλειδωμένης φάσης.

Όταν ο βρόχος κλειδώσει, όλα τα σήματα μέσα στο βρόχο έχουν φτάσει στη μόνιμη κατάσταση και το σύστημα PLL λειτουργεί ως εξής: Ο ανιχνευτής φάσης παράγει μια τάση η οποία σχετίζεται με τη διαφορά φάσης Δφ. Το βαθυπερατό φίλτρο (low-pass filter) καταπιέζει τις υψίσυχνες συνιστώσες οι οποίες εμφανίζονται στην έξοδο του ανιχνευτή φάσης, επιτρέποντας στη dc συνιστώσα να ελέγξει τη συχνότητα του VCO. Έτσι, ο VCO θα ταλαντώνει σε μια συχνότητα ίση με τη συχνότητα εισόδου και με μια διαφορά φάσης ίση με Δφ. Συνεπώς το βαθυπερατό φίλτρο παράγει τη σωστή τάση ελέγχου για τον VCO.

Στο σχήμα Α.2 απεικονίζονται τα σήματα σε διάφορα σημεία ενός PLL που βρίσκεται στην κλειδωμένη κατάσταση. Η είσοδος x(t) και η έξοδος y(t) έχουν ίσες συχνότητες αλλά μια πεπερασμένη διαφορά φάσης και ο ανιχνευτής φάσης παράγει παλμούς των οποίων το εύρος ισούται με τη διαφορά μεταξύ διαδοχικών μηδενισμών των σημάτων εισόδου και εξόδου. Αυτοί οι παλμοί φιλτράρονται από το βαθυπερατό φίλτρο, παράγοντας τη dc τάση η οποία ελέγχει τη συχνότητα ταλάντωσης του VCO, διατηρώντας την στη σωστή τιμή. Πρέπει να σημειωθεί πάντως ότι αυτή η τάση από μόνη της δεν καθορίζει την φάση εξόδου, καθότι η φάση εξόδου εξαρτάται και από τις προηγούμενες τιμές της τάσης ελέγχου. Γι’ αυτό το λόγο η φάση του VCO μπορεί να θεωρηθεί ως μια αρχική συνθήκη του συστήματος, ανεξάρτητα από τις αρχικές συνθήκες του βαθυπερατού φίλτρου.


[image: image218]
Σχήμα Α.2   Κυματομορφές σε ένα σύστημα PLL.

Στη συνέχεια θα εξετάσουμε ποιοτικά τη συμπεριφορά ενός PLL το οποίο είναι στην κλειδωμένη κατάσταση για t < t0 και υφίσταται μια μικρή αύξηση της συχνότητας εισόδου για t = t0 [σχήμα Α.3]. Δεδομένου ότι η συχνότητα ωin είναι στιγμιαία μεγαλύτερη από τη συχνότητα εξόδου ωout, το σήμα x(t) συσσωρεύει φάση γρηγορότερα από το y(t) και ο ανιχνευτής φάσης παράγει παλμούς αυξανόμενου εύρους. Κάθε ένας από αυτούς τους παλμούς δημιουργεί μια όλο και αυξανόμενη dc τάση στην έξοδο του φίλτρου, αυξάνοντας συνεπώς τη συχνότητα του VCO. Καθώς η διαφορά μεταξύ των συχνοτήτων ωin και ωout εξαλείφεται, το εύρος των παλμών στην έξοδο του ανιχνευτή φάσης μειώνεται και τελικά σταθεροποιείται σε μια τιμή ελαφρώς μεγαλύτερη σε σχέση με εκείνη που είχε για t < t0.
[image: image219.emf]
Σχήμα Α.3   Απόκριση ενός PLL σε μια μικρή αύξηση της συχνότητας εισόδου.


Πρέπει να δοθεί ιδιαίτερη έμφαση στο γεγονός ότι ο βρόχος κλειδώνει μόνο όταν ικανοποιούνται οι εξής δυο συνθήκες: 1) Οι συχνότητες εισόδου και εξόδου είναι ίσες και 2) η διαφορά φάσης μεταξύ φin και φout έχει λάβει τη σωστή τιμή. Αν δηλαδή σε κάποια χρονική στιγμή οι συχνότητες εισόδου και εξόδου γίνουν ίσες αλλά η Δφ δεν προκαλεί την εμφάνιση της σωστής τάσης ελέγχου του VCO, τότε η μεταβατική κατάσταση του συστήματος θα συνεχιστεί, κάνοντας προσωρινά και πάλι άνισες τις συχνότητες.


Αν η είσοδος στο σύστημα του PLL παρουσιάζει σταθερή ‘πλεονάζουσα’ φάση (excess phase) αλλά η διαφορά φάσης Δφ (συνήθως αποκαλείται και σφάλμα φάσης μεταξύ εισόδου και εξόδου) μεταβάλλεται χρονικά, τότε ο βρόχος θεωρείται ότι δεν έχει κλειδώσει. Για παράδειγμα αν η συχνότητα εισόδου απέχει αρκετά από τη συχνότητα ελεύθερης λειτουργίας του VCO τότε ο βρόχος μπορεί να μην κλειδώσει ποτέ.


Σε αυτό το σημείο πρέπει να γίνουν κάποιες σημαντικές παρατηρήσεις όσον αφορά στη λειτουργία των συστημάτων PLL. Πρώτον, επειδή αυτά τα συστήματα έχουν μνήμη, η έξοδός απαιτεί κάποιο πεπερασμένο χρόνο προκειμένου να ανταποκριθεί σε μια μεταβολή στην είσοδο του συστήματος. Δεύτερον, σε ένα σύστημα PLL η μεταβλητή που μας ενδιαφέρει αλλάζει διαστάσεις μέσα στο βρόχο: μετατρέπεται από φάση σε τάση μέσω του ανιχνευτή φάσης, και μετά μετατρέπεται πάλι σε φάση μέσω του VCO. Τρίτον, όταν ο βρόχος είναι κλειδωμένος, οι συχνότητες εισόδου και εξόδου είναι ακριβώς ίσες. Τέταρτον, η περιοχή σύλληψης και ο χρόνος σύλληψης του βρόχου εξαρτώνται από το κέρδος του βρόχου και το εύρος ζώνης του φίλτρου βρόχου. Ως περιοχή σύλληψης ορίζεται η περιοχή συχνοτήτων σήματος εισόδου γύρω από τη κεντρική συχνότητα για την οποία ο βρόχος ξεκινώντας από μια κατάσταση ελεύθερης λειτουργίας θα κλειδώσει. Ως χρόνος σύλληψης αναφέρεται ο χρόνος που απαιτείται για τη σύλληψη του σήματος από το βρόχο.

A.2 Μελέτη του βρόχου κλειδωμένης φάσης στην κλειδωμένη κατάσταση       


Η μεταβατική απόκριση ενός βρόχου κλειδωμένης φάσης είναι γενικά μια μη γραμμική διαδικασία η οποία δεν είναι εύκολο να μοντελοποιηθεί. Παρόλα αυτά, στην κλειδωμένη κατάσταση υπάρχει μια γραμμική σχέση μεταξύ αφενός της διαφοράς φάσης ανάμεσα στο σήμα του VCO και το σήμα εισόδου και αφετέρου, της τάσης στην έξοδο του ανιχνευτή φάσης. Το γεγονός αυτό μας επιτρέπει τη χρήση των συνηθισμένων εννοιών της θεωρίας των γραμμικών συστημάτων ανάδρασης για την ανάλυση του βρόχου κλειδωμένης φάσης στη κλειδωμένη κατάσταση. Στο σχήμα Α.4 φαίνεται το γραμμικό μοντέλο για το σύστημα PLL στην κλειδωμένη κατάσταση. Στο εσωτερικό του κάθε μπλοκ παρουσιάζεται και η συνάρτηση μεταφοράς του. Το κέρδος του ανιχνευτή φάσης είναι KPD V/rad, GLPF(s) είναι η συνάρτηση μεταφοράς του φίλτρου του βρόχου και το κέρδος του κυκλώματος VCO είναι KVCO rad/s/V.

[image: image220]
Σχήμα Α.4   Γραμμικό μοντέλο ενός PLL.
Η συνάρτηση μεταφοράς του ανοιχτού συστήματος δίνεται από τη σχέση:
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το οποίο σημαίνει ότι η συνάρτηση μεταφοράς του κλειστού συστήματος θα είναι:
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Ως μια ειδική περίπτωση μπορούμε να θεωρήσουμε ένα βαθυπερατό φίλτρο το οποίο αποτελείται από μια αντίσταση και έναν πυκνωτή όπως φαίνεται στο σχήμα Α.6 με συνάρτηση μεταφοράς:
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Σχήμα Α.5   Απλό βαθυπερατό φίλτρο.

Σε αυτήν την περίπτωση, η συνάρτηση μεταφοράς κλειστού βρόχου του συστήματος PLL θα δίνεται από την ακόλουθη σχέση:
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από την οποία φαίνεται ξεκάθαρα ότι πρόκειται για ένα σύστημα δεύτερης τάξης, με τον έναν πόλο να οφείλεται στον VCO και τον άλλο στο βαθυπερατό φίλτρο. Η ποσότητα K=KPDKVCO συχνά καλείται και κέρδος βρόχου και εκφράζεται σε rad/s. Τέλος, η παραπάνω εξίσωση μπορεί να γραφτεί με μια διαφορετική μορφή η οποία είναι πολύ γνωστή από τη θεωρία συστημάτων ελέγχου:
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Η παράμετρος ζ είναι ο γνωστός συντελεστής απόσβεσης, ενώ η παράμετρος ωn αποτελεί τη φυσική συχνότητα του συστήματος. Πρέπει να σημειωθεί ότι η παράμετρος ωn είναι ο γεωμετρικός μέσος του -3 dB εύρους ζώνης του φίλτρου και του κέρδους του βρόχου. Αποτελεί δε, μια ένδειξη του γινομένου κέρδους και εύρους ζώνης του βρόχου. Επίσης, είναι σημαντικό να παρατηρήσουμε ότι ο συντελεστής απόσβεσης είναι αντιστρόφως ανάλογος με το κέρδος βρόχου το οποίο είναι συνήθως ένα ανεπιθύμητο trade-off. 
A.3 Εφαρμογές του βρόχου κλειδωμένης φάσης

Επιγραμματικά αναφέρουμε τις σημαντικότερες εφαρμογές στις οποίες χρησιμοποιείται ένα σύστημα κλειδωμένης φάσης:

( Σύνθεση συχνότητας

( Μείωση του θορύβου και του jitter στις επικοινωνίες

( Κυκλώματα ανάκτησης ρολογιού στις επικοινωνίες

( Μείωση της χρονικής ολίσθησης του ρολογιού σε ψηφιακά κυκλώματα
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