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ΠΕΡΙΛΗΨΗ
Η παρούσα διπλωματικά εργασία έχει ως θέμα την σχεδίαση αναλογικού φίλτρου σχισμής μεταβλητής κεντρικής συχνότητας και λειτουργίας από  225 έως  400 ΜΗz. Στην εν λόγω διάταξη δίνεται  η δυνατότητα στον χρήστη να ρυθμίσει εκείνος την τιμή της κεντρικής συχνότητας με τη βοήθεια ενός εξωτερικού ταλαντωτή και να την υποβιβάσει  μέχρι και 40 dB. Το εύρος ζώνης της σχισμής  είναι 15 KHz. Το Dynamic Notch Filter μπορεί να βρει εφαρμογή σε τηλεπικοινωνιακές διατάξεις και ειδικότερα στην εξάλειψη των παρεμβαλλόμενων συχνοτήτων  στην μπάντα των VHF/UHF ενώ η λειτουργία του βασίζεται στην αρκετά διαδεδομένη μέθοδο της φασικής εξουδετέρωσης. Kατά την εκπόνηση αυτής της διπλωματικής εργασίας σχεδιάστηκαν και προσομοιώθηκαν τα επιμέρους τμήματα που συνθέτουν το Dynamic Notch Filter.

Για την υλοποίηση του Dynamic Notch Filter απαιτούνται έξι RF μίκτες που διαχωρίζουν την λειτουργία του σε τρείς στάθμες συχνότητας ,στα 225 – 400ΜΗz, στα  205MHz  και στα 10.7MHz. Επιπρόσθετα, χρησιμοποιήθηκαν δύο LO αλυσίδες εκ των οποίων η κάθε μία εμπεριέχει ένα κύκλωμα κλειδώματος φάσης ( PLL ) που ελέγχει έναν τοπικό ταλαντωτή. Στην πρώτη αλυσίδα ο ταλαντωτής δίνει έξοδο 430 – 605 ΜΗz και στη δεύτερη 194,3 ΜΗz. Τέλος, χρησιμοποιήθηκαν ένας ενισχυτής ρυθμιζόμενου κέρδους, τέσσερεις ενισχυτές  σταθερού κέρδους, δύο στροφείς φάσης, δύο Splitter, ένας Combiner, ένας Coupler, ένας log detector και εννέα ζωνοπερατά φίλτρα. Από αυτά, τρία είναι της TEMWELL με διέλευση στα 205ΜΗz, ένα είναι κρυσταλλικό φίλτρο με αποκοπή στα 10,7MHz, τρία είναι LC φίλτρα με  διέλευση από 225 έως 400MHz, ένα είναι LC με διέλευση από 430 έως 605ΜΗz και τέλος ένα LC με διέλευση στα 194,3ΜΗz. Ο έλεγχος του PLL γίνεται από υπολογιστή.
Λέξεις κλειδιά : Φίλτρο σχισμής, μεταβλητή κεντρική συχνότητα, εξάλειψη παρεμβολής, φασική εξουδετέρωση, μίκτης, PLL, VCO, Phase Shifter, VGA, log detector.
ΑBSTRACT
The subject of the present dissertation is the design of an analog tunable notch filter, of bandwidth between 225 and 400MHz. The user of this device is given the option to select the value of the central frequency by means of an external oscillator and reduce it up to 40 dB. The bandwidth of the slot is 15 KHz and its central frequency fluctuates between 225 and 400 MHz. Dynamic Notch Filter can be applied to telecommunication devices and especially to the reductance of interfering frequencies on the band of VHF/UHF, while its function is based on the common method of phase cancellation. Furthermore, each part consisting the Dynamic Notch Filter has been designed and simulated separately.

The implementation of the filter requires six RF Mixers, dividing its function into three frequency areas (225 – 400 MHz, 205 MHz, 10.7 MHz). Moreover, two LO chains were used, each consisting of one Phase Lock Loop for the control of the local oscillator, which provides an output of 430 MHz – 605 MHz on the one and 194.3 MHz on the other. Finally, Dynamic Notch Filter requires one variable gain amplifier and four fixed gain amplifiers, two phase shifters, two splitters, one combiner, one directional coupler, one log detector and nine bandpass filters, including three Temwell Helical Filters, one crystal filter and five self designed LC filters. The PLL is controlled by the computer. 
Key words : Dynamic Notch Filter, tunable central frequency, interference reductance, phase cancellation, mixer, PLL, VCO, Phase Shifter, VGA, log detector
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ΕΙΣΑΓΩΓΙΚΟ ΣΗΜΕΙΩΜΑ
H παρούσα διπλωματικά εργασία έχει ως θέμα τη σχεδίαση αναλογικού φίλτρου σχισμής ραδιοσυχνοτήτων (Dynamic Notch Filter) με δυνατότητα προσαρμογής της συχνότητας αποκοπής στο εύρος ζώνης λειτουργίας του δηλαδή από  225 ΜHz έως  400 ΜHz. Την επίβλεψη της παρούσας διπλωματικής εργασίας είχαν οι Κύριοι  Χρήστος Καψάλης, καθηγητής στο Ε.Μ.Π. , και ο Υ.Δ. Γεώργιος Πετρόπουλος.
Η συζήτηση και ανάληψη της εργασίας από εμένα πραγματοποιήθηκε το φθινόπωρο του 2008. Η έναρξη της ενασχόλησής μου έγινε τότε και η εργασία ολοκληρώθηκε το καλοκαίρι του 2010. Κατά τη διάρκεια της εκπόνησης της διπλωματικής μου εργασίας μεσολάβησε η στρατιωτική μου θητεία που καθυστέρησε την περάτωσή της.
Εδώ θα πρέπει να γίνει και μια σύντομη αναφορά στο  Dynamic Notch Filter. Η λειτουργία του βασίζεται σε μία αρκετά διαδομένη τεχνική  που χρησιμοποιείται  στις τηλεπικοινωνίες και στον ήχο και λέγεται φασική εξουδετέρωση (phase cancelation) σύμφωνα με την οποία η εξάλειψη μιας θορυβώδους παρεμβολής πραγματοποιείται συνδυάζοντας στο αρχικό σήμα την παρεμβολή με αντεστραμμένη φάση ώστε να εξουδετερωθεί. Η χρησιμότητά του  έγκειται στην εξάλειψη των παρεμβολών σε τηλεπικοινωνιακά συστήματα στην μπάντα των VHF/UHF.
 Το Dynamic Notch Filter αποτελείται από τρείς βασικούς κλάδους. Οι δύο πρώτοι που αποτελούν και το κύριο μέρος του κυκλώματος λαμβάνουν είσοδο το σήμα όπως εισέρχεται στο Dynamic Notch Filter και καταλήγουν στις δύο εισόδους ενός αθροιστή. Ο πρώτος κλάδος  οδηγεί το σήμα στον αθροιστή διατηρώντας το σχεδόν αμετάβλητο. Ο δεύτερος  απομονώνει από την είσοδο τη συχνότητα που επιλέγουμε να εξαλείψουμε σε ένα εύρος 15ΚΗz και την οδηγεί στον αθροιστή αφού πρώτα την τροποποιήσει κατά πλάτος και φάση ώστε στις δύο εισόδους του αθροιστή να έχουμε σήματα ίσα κατά πλάτος και αντίθετα κατά φάση. Στην έξοδο του αθροιστή λαμβάνουμε το αποτέλεσμα της εξουδετέρωσης των δύο σημάτων το οποίο οδηγούμε μέσω του τρίτου κλάδου σε έναν ανιχνευτή ισχύος που ελέγχει κατά πόσο έχει γίνει αποκοπή. 
 Στην περίπτωσή μας το λαμβανόμενο σήμα κυμαίνεται μέσα στη ζώνη των 225 ΜHz με 400 ΜHz. Η στάθμη ισχύος του φτάνει μέχρι τα  0 dbm. Στην έξοδο του  Dynamic Notch Filter στις συχνότητες διέλευσης το σήμα θα πρέπει να έχει παραμείνει αμετάβλητο  και η συχνότητα αποκοπής να έχει υποβαθμιστεί τουλάχιστον κατά 30 db σε ένα εύρος 15ΚΗz. Έτσι στο πλαίσιο της διπλωματικής  εργασίας σχεδιάστηκαν τα επιμέρους τμήματα που συνθέτουν το Dynamic Notch Filter. Έξι RF μίκτες που διαχωρίζουν την λειτουργία του φίλτρου σε τρείς στάθμες συχνότητας ,στα 225 – 400ΜΗz στα  205MHz  και στα 10.7MHz,δύο LO  αλυσίδες  οι οποίες  αποτελούνται  από κύκλωμα κλειδώματος φάσης ( PLL ) για τον έλεγχο του τοπικού ταλαντωτή ο οποίος δίνει έξοδο 430 – 605 ΜΗz στην πρώτη και 194,3 ΜΗz στη δεύτερη, ένας ενισχυτής ρυθμιζόμενου κέρδους και τέσσερεις ενισχυτές  σταθερού κέρδους, δύο στροφείς φάσης, δύο Splitter, ένας Combiner ένας Coupler, ένας log detector και εννέα φίλτρα εκ των οποίων τρία όμοια TEMWELL με διέλευση στα 205ΜΗz, ένα κρυσταλλικό φίλτρο  αποκοπής στα 10,7MHz, τρία όμοια LC φίλτρα  με ζώνη διέλευσης 225 – 400MHz , ένα με ζώνη 430 – 605ΜΗz και ένα με συχνότητα διέλευσης 194,3ΜΗz. Ο έλεγχος του PLL γίνεται από υπολογιστή.
Η θεωρητική μελέτη και σχεδίαση των παραπάνω κυκλωμάτων

πραγματοποιήθηκε με τη βοήθεια του σχεδιαστικού προγράμματος ADS (Advanced Design System ) της Agilent και χρησιμοποιήθηκε η έκδοση 2006 του προαναφερθέντος προγράμματος.
1. ΕΙΣΑΓΩΓΗ
1.1 Γενικά
Η ευκολία και η ευελιξία  που προσφέρουν ο ασύρματες επικοινωνίες  σε συνδυασμό με την όλο και αυξανόμενη ανάγκη πρόσβασής μας στο διαδίκτυο έχει οδηγήσει στην εξάπλωσή τους σε κτίρια γραφείων, δημόσιους χώρους, ξενοδοχεία, αεροδρόμια και σε σπίτια. Ωστόσο  κατά καιρούς έχουν διατυπωθεί ορισμένοι προβληματισμοί οι οποίοι σχετίζονται με την αφιλόξενη φύση του περιβάλλοντος διάδοσης των ηλεκτρομαγνητικών κυμάτων  και έχουν ως συνέπεια τη διστακτική είσοδο των ασύρματων τεχνολογιών σε σχέση με άλλες εφαρμογές. 
Ένας σημαντικός προβληματισμός σχετικά με την υιοθέτηση ασύρματων επικοινωνιών  σχετίζεται με την αξιοπιστία τους καθώς δεν υπάρχει περιθώριο μη λειτουργίας τους. Είναι γεγονός πως οι ασύρματες επικοινωνίες είναι επιρρεπείς σε ηλεκτρομαγνητικό θόρυβο, ο οποίος συναντάται στο  περιβάλλον, και παρεμβολές και τα σήματά τους μπορούν να αλλοιωθούν. Αν και οι πηγές θορύβου , εσωτερικές ή εξωτερικές σε σχέση με κάποιο σύστημα, είναι πολυάριθμες, ο θόρυβος ταξινομείται σε δύο μεγάλες κατηγορίες, τον τεχνητό θόρυβο και τον φυσικό θόρυβο. Ο τεχνητός θόρυβος δημιουργείται από διάφορες ανθρώπινες δραστηριότητες και προέρχεται από συσκευές ή μηχανήματα , όπως διακόπτες , συστήματα ανάφλεξης κινητήρων, ηλεκτρικές συσκευές κλπ. Ο θόρυβος αυτής της κατηγορίας είναι συνήθως κρουστικής μορφής και σβήνει με το χρόνο σχετικά σύντομα. Η δυσμενής επίδρασή του μπορεί να ελαχιστοποιηθεί με χρήση ειδικών καταστολέων θορύβου στις διάφορες συσκευές. Ο φυσικός θόρυβος οφείλεται στα διάφορα φυσικά φαινόμενα και διακρίνεται σε δύο κατηγορίες, τον ουράνιο θόρυβο και τον κυκλωματικό θόρυβο.
Παρακάτω θα αναπτύξουμε μια τεχνική αντιμετώπισης των παρεμβολών που μπορεί να εισέρχονται σε ένα σύστημα μέσω της κεραίας λήψης. Η μέθοδος της προσαρμοζόμενης κατάργησης παρεμβολής  ( adaptive interference cancellation )  εφαρμόστηκε για πρώτη φορά σε αναλογική μορφή το 1960  πετυχαίνοντας σε υψηλό ποσοστό την εξάλειψη των προβλημάτων που αντιμετώπιζαν την εποχή εκείνη στις ραδιοεπικοινωνίες και στα ραντάρ. Η ιδέα της ψηφιακής adaptive interference cancellation έκανε την εμφάνισή της στα μέσα του 1960 σαν μέθοδος εξάλειψης  των ανεπιθύμητων παρεμβολών στις χαμηλές συχνότητες όπως στα συστήματα ήχου. Παραδείγματα  της εν λόγω εφαρμογής αποτελούν  η εξαγωγή του εμβρυϊκού ηλεκτροκαρδιογραφήματος (ECG) από το σύνθετο μητρικό σήμα  ECG  και η καταστολή του θορύβου της μηχανής στο εσωτερικό του χώρου επιβατών στα μηχανοκίνητα οχήματα. Αυτές οι εφαρμογές των ηχητικών συχνοτήτων  απαιτούν εύρη ζώνης μόνο μερικών δεκάδων KHz. Μόνο πρόσφατα η γρήγορα αναπτυσσόμενη τεχνολογία ψηφιακών φίλτρων έκανε δυνατή την λειτουργία της adaptive interference cancellation σε συχνότητες της τάξης των MHz, ανοίγοντας δρόμο για την εφαρμογή της και στην ραδιοαστρονομία.
1.2 Δομή του  Adaptive Interference Canceler
Κάθε χρόνο εκχωρείται όλο και μεγαλύτερο τμήμα του ηλεκτρομαγνητικού φάσματος για εμπορικές και στρατιωτικές επιχειρήσεις το οποίο προέρχεται κυρίως από τη μπάντα των VHF, των UHF και των μικροκυματικών συχνοτήτων. Αυτό έχει σαν αποτέλεσμα να αυξάνονται οι παρεμβολές  στις παρατηρήσεις της ραδιοαστρονομίας ακόμα και στα πιο απομακρυσμένα σημεία παρατήρησης. Παρόλο που η υπάρχουσα νομοθεσία της ομοσπονδιακής επιτροπής επικοινωνιών των ΗΠΑ (FCC) σε συνδυασμό με κατάλληλες μετρήσεις που γίνονται στα σημεία παρατήρησης μπορεί να περιορίσει της παρεμβολές , συχνά αυτή η προσέγγιση δεν είναι επαρκής και είναι απαραίτητη η  περαιτέρω εξάλειψη των παρεμβολών. Ο adaptive interference canceler  προτείνει αντιμετώπιση των παρεμβολών σε πραγματικό χρόνο , κάτι που δεν εφαρμοζόταν πριν στον χώρο της ραδιοαστρονομίας.  
Περιγράφουμε εδώ την εφαρμογή του adaptive interference canceler
σε ένα σύστημα που αφορά την ραδιοαστρονομία και παραθέτουμε τα στοιχειώδη αποτελέσματα της απόδοσης του δέκτη μας.
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Σχήμα 1.1  Σχηματικό διάγραμμα του  adaptive interference canceler
Στο σχήμα  1.1 εικονίζεται ένα ιδανικό  adaptive interference canceling σύστημα σε ένα ραδιοτηλεσκόπιο. Ο δέκτης του  λαμβάνει το σήμα της κύριας εισόδου  του adaptive filter. Αυτή η είσοδος αποτελείται από το επιθυμητό αστρονομικό σήμα , s(n), εισαγόμενο μέσω της αστρονομικής ακτινοβολίας , όπως επίσης και από την ανεπιθύμητη παρεμβολή, ip (n), εισαγόμενη από τους πλευρικούς λοβούς του τηλεσκοπίου. Ένας δεύτερος δέκτης συνδεόμενος με μία κεραία χαμηλού κέρδους αποδίδει την είσοδο αναφοράς , x(n), στο adaptive filter. Αυτή η είσοδος αποτελείται μόνο από την παρεμβολή , ix (n), η οποία είναι ασυσχέτιστη με το αστρονομικό σήμα αλλά συσχετισμένη κατά τρόπο άγνωστο με την παρεμβολή της κύριας εισόδου. Από την είσοδο αναφοράς , η παρεμβολή οδηγείται σε φίλτρο του οποίου η έξοδος ,y(n) , είναι όμοια με την ip (n). Η έξοδος  αυτού του φίλτρου αφαιρείται από την πρωταρχική είσοδο , s(n) + ip(n), για να προκύψει η έξοδος του συστήματος , 
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(n). Ελαχιστοποιώντας την συνολική ισχύ του σήματος εξόδου 
[image: image3.wmf]e

(n) πετυχαίνουμε την ελαχιστοποίηση της ισχύος της παρεμβολής σε πραγματικό χρόνο.
Στην ιδανική περίπτωση που δεν θα υπήρχε παρεμβολή ραδιοσυχνοτήτων (RFI) , το ραδιοτηλεσκόπιο θα μετρούσε το αστρονομικό φάσμα που προσομοιώνεται  στο παρακάτω σχήμα..
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Σχήμα 1.2  Το φάσμα του αστρονομικού σήματος s (n) χωρίς την παρεμβολή.
Ωστόσο, όταν το ραδιοτηλεσκόπιο εστιάζει προς την πηγή του αστρονομικού σήματος, στο σήμα  εξόδου του κυριαρχεί η παρεμβολή ραδιοσυχνοτήτων ( RFI)  από τους πλευρικούς λοβούς του τηλεσκοπίου. Το φάσμα του σήματος στην έξοδο του ραδιοτηλεσκοπίου εικονίζεται στο παρακάτω σχήμα. 
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Σχήμα 1.3  Το φάσμα της παρεμβολής ip (n) στους πλευρικούς λοβούς του ραδιοτηλεσκοπίου.
Η έξοδος του adaptive filter που εικονίζεται στο ακόλουθο σχήμα αποκαλύπτει το φάσμα του σήματος της αστρονομικής πηγής που κυριολεκτικά είχε αφανιστεί από την RF παρεμβολή.
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Σχήμα 1.3  Το φάσμα του αστρονομικού σήματος s(n) με την παρεμβολή στην έξοδο του adaptive filter.
Ένα δομικό διάγραμμα από το πρωτότυπο Adaptive Interference Canceler εικονίζεται στο σχήμα 1.4. Το κανάλι της κύριας εισόδου κατευθύνεται προς τον αθροιστή. Το κανάλι της εισόδου αναφοράς  οδηγεί σε ένα ψηφιακό φίλτρο το οποίο τροποποιεί το σήμα της παρεμβολής για να το οδηγήσει τελικά στον αθροιστή για την φασική εξουδετέρωση
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Σχήμα 1.4  Δομικό διάγραμμα του  Adaptive Interference Canceler
 Η τεχνική της  adaptive interference cancellation αποτελεί την κεντρική ιδέα  στην οποία βασίζεται η λειτουργία του Dynamic Notch Filter και το δομικό διάγραμμα του σχήματος 1.4 χρησιμοποιήθηκε ως πρότυπο με βάση το οποίο σχεδιάσαμε το δομικό διάγραμμα του Dynamic Notch Filter.
1.3    Το Decibel στις τηλεπικοινωνίες

Το decibel (dB) είναι μονάδα που περιγράφει ένα λόγο (κλάσμα).Είναι

ένας λογάριθμος με βάση το 10 .
Στις τηλεπικοινωνίες γίνεται ευρεία χρήση του decibel (dB) και των μαθηματικών ιδιοτήτων των λογαρίθμων . Ο λόγος είναι ότι οι  πολλαπλασιαστικές εξισώσεις μετατρέπονται σε αθροιστικές και ο χειρισμός  τους είναι πιο εύκολος και πρακτικός . Έτσι λοιπόν έχει καθιερωθεί η χρήση των decibel (dB) σε τέτοιο βαθμό ώστε στη βιβλιογραφία να απαντώνται διάφορες λογαριθμικές μονάδες που περιέχουν το dB στην ονομασία τους  ανεξάρτητα αν αναφέρονται σε ισχύ , τάση , ένταση ηλεκτρικού πεδίου, συχνότητα κ.λ.π.
Συνήθως η πρώτη επαφή με τα decibel γίνεται με την εισαγωγή της

έννοιας του κέρδους ενός δικτύου . Το κέρδος ισχύος ενός δικτύου δίνεται

από το λόγο της ισχύος εξόδου προς την ισχύ εισόδου στο δίκτυο.

Είναι λοιπόν :
 ( Κέρδος ) = Pout / Pin                                                       (1.1)
Αν εκφράσουμε το κέρδος σε dB έχουμε :

(Κέρδος σε dB ) = 10log10(Pout / Pin)                                (1.2)
Χαρακτηριστική και συχνά συναντώμενη είναι η τιμή των 3dB για το

λόγο ισχύος . Αυτό συμβαίνει γιατί κάθε αύξηση (μείωση) στο κέρδος κατά

3dB συνεπάγεται διπλασιασμό (υποδιπλασιασμό) της ισχύος εξόδου σε 
[image: image8.wmf]σχέση με την ισχύ εισόδου .
Βέβαια το dB εκφράζει όπως είδαμε λόγους , αλλά πολλές φορές

χρειαζόμαστε την απόλυτη τιμή του επιπέδου ενός μεγέθους . Έτσι ορίζουμε

νέες λογαριθμικές μονάδες με αναφορά σε συγκεκριμένη τιμή ενός μεγέθους .

Οι βασικότερες λοιπόν λογαριθμικής μορφής μονάδες παρουσιάζονται

παρακάτω .
dBW : Το dBW είναι μια απόλυτη μονάδα ισχύος και ορίζεται ως τα dB αναφορικά με το 1W.
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                             (1.3)
dBm : Το dBm είναι μια απόλυτη μονάδα ισχύος και ορίζεται ως τα dB

αναφορικά με το 1mW.
[image: image10.png]oy bs(dBm) =10log,y [M ]

1mW



                            (1.4)
dBHz : Το dBHz χρησιμοποιείται συνήθως στις δορυφορικές

επικοινωνίες και ορίζεται ως εξής :
Συχνότητα η εύρος συχνοτήτων ( dBHz ) = 10log10(Συχνότητα (Ηz) )

                                                                                                 (1.5)

dBK : Το dBK αναφέρεται συνήθως στο επίπεδο θερμοκρασίας θορύβου ενός συστήματος.
Θερμοκρασία θορύβου ( dBK ) = 10log10(Θερμοκρασία θορύβου

(Kelvin))                                                                                   (1.6)

DBK-1 ή dB/K : Το dB/K απαντάται στις δορυφορικές επικοινωνίες και δίνει το μέτρο του λόγου G/T που χαρακτηρίζει τις δορυφορικές κεραίες ,όπου G είναι το κέρδος της κεραίας ( σε συγκεκριμένη συχνότητα ) και Τ

είναι η θερμοκρασία θορύβου του ουρανού ( σε συγκεκριμένες συνθήκες και  γωνία ανύψωσης) .
dBi : Το dBi χρησιμοποιείται για να εκφράσει το κέρδος μιας κεραίας (

κατευθυντικής ) αναφορικά με μια ισοτροπική κεραία που τροφοδοτείται με

την ίδια ισχύ εισόδου .      

2.  ΘΕΩΡΙΑ ΜΙΚΡΟΚΥΜΑΤΩΝ &

ΤΗΛΕΠΙΚΟΙΝΩΝΙΑΚΗΣ ΗΛΕΚΤΡΟΝΙΚΗΣ
2.1   Θεωρία γραμμών μεταφοράς
2.1.1   Εισαγωγή
Στις τηλεπικοινωνίες  ο όρος γραμμή μεταφοράς αναφέρεται στο υλικό μέσο που χρησιμοποιείται για την σύνδεση δύο σημείων μεταξύ τους με σκοπό τη μεταφορά ηλεκτρομαγνητικής  ισχύος από το μέσο αυτό. H

μεταφορά της ηλεκτρομαγνητικής  ισχύος πρέπει να γίνεται με όσο το δυνατόν μικρότερη απόσβεση και παραμόρφωση της κυματομορφής του σήματος που μεταφέρεται . Είναι δυνατόν να ταξινομήσουμε τις γραμμές μεταφοράς που χρησιμοποιούνται  στις τηλεπικοινωνίες στις παρακάτω κατηγορίες:

(α) Τις γραμμές που διαθέτουν δύο ή περισσότερους απομονωμένους

αγωγούς . Η μεταφορά της ισχύος γίνεται με κύματα που έχουν τα ηλεκτρικά

και μαγνητικά τους πεδία κάθετα στην κατεύθυνση διάδοσης . Τα κύματα

αυτά ονομάζονται εγκάρσια . Εκτός από τα εγκάρσια κύματα μπορούν να

διαδίδονται και άλλοι τύποι κυμάτων στις γραμμές του τύπου αυτού .

(β) Τους κενούς κυλινδρικούς σωλήνες που έχουν αγώγιμα τοιχώματα

και ονομάζονται κυματοδηγοί .
(γ) Τις διηλεκτρικές γραμμές που κατασκευάζονται από διηλεκτρικούς

κυλίνδρους ή πλάκες .
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                                            Σχήµα 2.1 Τύποι γραµµών µεταφοράς

Στο σχ. 2.1 δείχνουμε τις πιο συνηθισμένες γραμμές μεταφοράς που

χρησιμοποιούνται στην πράξη . Διακρίνουμε τις γραμμές (1), (2), (3) που

ανήκουν στην κατηγορία (α) . Γνωρίζουμε ότι οι γραμμές αυτές μπορούν να

μεταφέρουν ισχύ ακόμα και σε μηδενική συχνότητα (ω=0) δηλαδή συνεχή

ρεύματα . Στη (β) κατηγορία ανήκουν οι οι κυματοδηγοί (4) και (5) που δεν

διαθέτουν δεύτερο απομονωμένο αγωγό και η μεταφορά της ισχύος γίνεται με

αλλεπάλληλες ανακλάσεις των κυμάτων από τα τοιχώματά τους. Η

διηλεκτρική ράβδος (6) που φαίνεται στο σχήμα ανήκει στην (γ) κατηγορία

και μεταφέρει την ηλεκτρομαγνητική ενέργεια με συνεχείς ολικές ανακλάσεις

που συμβαίνουν στη διαχωριστική επιφάνεια του διηλεκτρικού με τον αέρα .
Εμείς ενδιαφερόμαστε για την πρώτη κατηγορία και πιο συγκεκριμένα με

τις μικροταινίες (microstrips) . Πριν φτάσουμε να αναλύσουμε τις

μικροταινίες θα πρέπει να αναλύσουμε γενικότερα την πρώτη κατηγορία των

κυματοδηγών .

2.1.2 Γραμμές μεταφοράς με απώλειες

Στην πράξη όλες οι γραμμές μεταφοράς έχουν πάντα απώλειες . Οι

απώλειες αυτές μπορούν να ληφθούν υπόψη με προσεγγιστικό τρόπο . Έτσι

προκύπτει το παρακάτω σχήμα στο οποίο μοντελοποιείται μια γραμμή

μεταφοράς με απώλειες .
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Σχήμα 2.2 Γραμμή μεταφοράς με απώλειες
Στο μοντέλο αυτό L (H/m) και C (F/m) είναι η αυτεπαγωγή και η

χωρητικότητα ανά μονάδα μήκους αντίστοιχα . Οι απώλειες της γραμμής

μοντελοποιούνται με την αντίσταση R (Ohm/m) κατά μήκος της γραμμής και

την αγωγιμότητα G (S/m) μεταξύ των γραμμών .
Γράφοντας τους νόμους του Kirchhoff για μια στοιχειώδη κυψέλη της

γραμμής μεταφοράς και υπολογίζοντας τα όρια για Δz
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                                      (2.1) , (2.2)
Πρέπει να τονισθεί εδώ ότι η τιμή της αγωγιμότητας G αντιστοιχεί στις

ωμικές απώλειες και όχι η R . H τιμή της R εκφράζει τις ωμικές απώλειες της

γραμμής μεταφοράς μόνο στην περίπτωση που ω=0 .

2.1.3 Ανάλυση κυμάτων που μεταβάλλονται ημιτονικά με το χρόνο
Εδώ εξετάζουμε τη διάδοση σημάτων που μεταβάλλονται ημιτονικά . Για

να γίνει αυτό πρέπει η γραμμή να διεγείρεται από πηγή που έχει συχνότητα

ταλάντωσης f=ω/2π όπως φαίνεται στο παρακάτω σχήμα όπου λαμβάνονται

υπόψη και τα συγκεντρωμένα στοιχεία Zg , ZL τερματικών της γραμμής

μεταφοράς .
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Σχήµα 2.3 ∆ιέγερση γραµµής µεταφοράς
Θεωρούμε ότι η πηγή σημάτων έχει εφαρμοστεί στη γραμμή για πολύ

χρόνο και ότι τα μεταβατικά φαινόμενα έχουν εξαφανιστεί . Εισάγοντας τα

μιγαδικά μεγέθη της τάσης V(z) και του ρεύματος I(z) , που ονομάζονται και

φασιθέτες (phasors) , με τους ορισμούς
[image: image16.png]V(z.t) =Re(e’V(2))

=Re(e™I(2))




                                                 (2.3) , (2.4)                     
οι εξισώσεις (2.3) , (2.4) γράφονται εύκολα με τη μορφή
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                                          (2.5) , (2.6)
Εκτός από τις εξισώσεις της γραμμής μεταφοράς πρέπει να είναι γνωστές

και οι οριακές συνθήκες στην αρχή και το τέλος της γραμμής . Γνωρίζοντας

τις σύνθετες αντιστάσεις ZL τoυ τερματισμού και Zg της πηγής σημάτων

όπως και την τάση Vg της πηγής έχουμε
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                                   (2.7) , (2.8)
όπου l είναι το μήκος της γραμμής . Επιλύνοντας το σύστημα των

εξισώσεων (2.5) , (2.6) με τις παραπάνω αρχικές συνθήκες προκύπτει η τάση

και το ρεύμα κατά μήκος της γραμμής μεταφοράς τα οποία λαμβάνουν τελικά

την παρακάτω μορφή
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                                            (2.9) , (2.10)
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όπου     έχει μονάδες Ω και ονομάζεται κυματική  ή 
χαρακτηριστική αντίσταση της γραμμής .
Οι δείκτες  + και  – στις παραπάνω σχέσεις υποδηλώνουν τη διάδοση του

προσπίπτοντος και του ανακλώμενου κύματος αντίστοιχα . Οι τιμές των όρων

Α+ και Α- προκύπτουν άμα εφαρμόσουμε τις οριακές συνθήκες και είναι
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                                          (2.11) , (2.12)
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όπου 
Αντικαθιστώντας τις τιμές των Α+ και Α- που βρήκαμε στις σχέσεις των

V και Ι και διαιρώντας τες μεταξύ τους παίρνουμε τη φαινόμενη σύνθετη

αντίσταση της γραμμής στο σημείο z και είναι
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                                               (2.13)
η οποία μπορεί να γραφεί σε απλούστερη μορφή ορίζοντας τις νέες

μεταβλητές
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                                         (2.14)
όπως παρακάτω
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ή αν λυθεί ως προς ρ(z) γίνεται  
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Το αδιάστατο μέγεθος   ονομάζεται ανηγμένη σύνθετη

αντίσταση της γραμμής στη θέση z ενώ ο ρ(z) λέγεται συντελεστής

ανάκλασης της γραμμής στο σημείο z .

Σε όλες τις παραπάνω σχέσεις το γ που συναντάμε είναι η σταθερά

διάδοσης της γραμμής και δίνεται από τη σχέση
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                                (2.15)
Όπου ο αριθμός α αντιπροσωπεύει τις απώλειες της γραμμής ανά μονάδα

μήκους σε Neper ενώ ο b τη στροφή φάσης σε ακτίνια ανά μονάδα μήκους

και ονομάζεται σταθερά φάσης η διάδοσης .

2.1.4  O συντελεστής ανάκλασης

Ο συντελεστής ανάκλασης σε ένα σημείο z της γραμμής μεταφοράς

ορίζεται ως ο λόγος του προσπίπτοντος κύματος προς το ανακλώμενο .

Είδαμε παραπάνω ότι ο συντελεστής ανάκλασης δίνεται από τη σχέση
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  (2.16) και αντικαθιστώντας    έχουμε

[image: image246.png]
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  (2.17) όπου   ο συντελεστής ανάκλασης

στο πέρας.
Από τον παραπάνω ορισμό προκύπτει ότι αν η προσαρμογή στο πέρας

είναι τέλεια , δηλαδή αν ΖL = Zo , όπου Z 0  η χαρακτηριστική αντίσταση της

γραμμής ,τότε δεν υπάρχει ανακλώμενο κύμα και ο συντελεστής ανάκλασης

θα είναι 0. Αντίθετα αν  ρ L ≠0 , επειδή στη γραμμή συνυπάρχουν δύο κύματα

που οδεύουν σε αντίθετη κατεύθυνση , εμφανίζονται στάσιμα κύματα . Αυτό

συμβαίνει γιατί δεν απορροφάται όλη η ισχύς από το φορτίο και επομένως

μέρος αυτής επιστρέφει προς την πηγή . Το φαινόμενο αυτό είναι γενικά

ανεπιθύμητο στις εφαρμογές μας και προσπαθούμε να το εξαλείψουμε η να το

περιορίσουμε στο ελάχιστο με τη βοήθεια της προσαρμογής , στην οποία

όμως θα αναφερθούμε αργότερα.
Εξετάζουμε πρώτα την περίπτωση βραχυκυκλώματος(Z L =0) ή

ανοιχτοκυκλώματος (ZL 
[image: image28.wmf]¥
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 ) που δίνουν συντελεστή ανάκλασης +1 ή –1 .

Με τις τιμές αυτές του συντελεστή ανάκλασης η τάση V(z) γίνεται
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    (2.18) , (2.19)
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όπου  
                                                                                                  (2.20)
Η μεταβολή της V(z) σε γραμμή μεταφοράς με απώλειες στις

περιπτώσεις βραχυκυκλώματος και ανοιχτοκυκλώματος φαίνεται στο

παρακάτω σχήμα.
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                               Σχήμα 2.4 Μεταβολή της τάσης |V(z)| σε γραμμή μεταφοράς με απώλειες
Στην περίπτωση που οι απώλειες είναι πολύ μικρές , δηλαδή α<<b τότε

η παραπάνω εξίσωση για τις περιπτώσεις ανοιχτοκυκλώματος και

βραχυκυκλώματος , παίρνει τη μορφή
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                        (2.21) , (2.22)
και η μεταβολή της V(z) σε γραμμή μεταφοράς χωρίς απώλειες φαίνεται

στο παρακάτω σχήμα .
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Σχήμα 2.5 Μεταβολή της τάσης |V(z)| σε γραμμή μεταφοράς χωρίς απώλειες
Στην πράξη για την ποσοτική εκτίμηση της καλής προσαρμογής

χρησιμοποιείται ο όρος εξασθένηση από επιστροφή (Return Loss) που

ορίζεται από τη σχέση
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                                                        (2.23)                                              
και δείχνει τη στάθμη σε dB της ανακλώμενης ισχύος προς την ισχύ που

προσπίπτει . Όσο πιο αρνητική είναι η τιμή της εξασθένησης από επιστροφή

τόσο καλύτερη είναι η προσαρμογή .
Ένα άλλο μέγεθος που χρησιμοποιείται στην πράξη και χαρακτηρίζει την

προσαρμογή , είναι ο λόγος στάσιμων κυμάτων VSWR (Voltage Standing

Wave Ratio) που ορίζεται από τη σχέση
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                                                          (2.24)
Επιθυμητό είναι ο παραπάνω λόγος να πλησιάζει όσο το δυνατό

περισσότερο τη μονάδα .
2.1.5  Χάρτης Smith
Ο χάρτης Smith δημιουργήθηκε αρκετά χρόνια πριν ως ένα βοήθημα για

τους μηχανικούς που ασχολούνταν με τα RF κυκλώματα , από τον Phillip

Smith , από τον οποίο πήρε και την ονομασία του . Βασικά , ο Smith μπορεί

να μην ήταν ο πρώτος που ανακάλυψε αυτό το εργαλείο μιας και ο Kurakawa

, ένας Ιάπωνας μηχανικός , είχε σχεδιάσει ένα παρόμοιο γράφημα ένα χρόνο

προγενέστερα και εργαζόμενος ανεξάρτητα από τον Smith . Ο χάρτης Smith

είναι ένα γράφημα αποτελούμενο από κύκλους , πάνω στους οποίους μπορούν

να αναπαρασταθούν διάφορα μεγέθη που έχουν να κάνουν με τη

μικροκυματική σχεδίαση . Έτσι είναι ένα ανεκτίμητο εργαλείο στα χέρια

κάποιου μηχανικού που θέλει να ασχοληθεί με τη σχεδίαση RF κυκλωμάτων .

Είναι σημαντικό εδώ να δούμε πως προκύπτει το σχηματικό διάγραμμα του

χάρτη Smith .
Έστω ότι έχουμε μια τερματισμένη με σύνθετη αντίσταση ZL γραμμή

μεταφοράς που απεικονίζεται στο πιο κάτω σχήμα .
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                                            Σχήμα 2.6 Τερματισμένη γραμμή μεταφοράς
Ορίζοντας την απόσταση ξ=l-z από το τέλος της γραμμής και με χρήση

της θεωρίας γραμμών μεταφοράς προκύπτει η ανηγμένη τιμή της σύνθετης

αντίστασης να είναι
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                          (2.25)
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                                       (2.26)
Γνωρίζοντας το συντελεστή ανάκλασης ρ(ξ) μπορούμε να υπολογίσουμε

την τιμή της ανηγμένης σύνθετης αντίστασης και στη συνέχεια τη σύνθετη

αντίσταση Ζ(ξ)=ζ(ξ)Ζο . Επειδή οι τιμές του ρ(ξ) είναι μιγαδικές , η σχέση

μεταξύ του ζ(ξ) και των ρ(ξ) αποτελεί ένα σύμμορφο μετασχηματισμό από το

μιγαδικό επίπεδο ρ(ξ) στο ζ(ξ) η αντίστροφα . Ορίζουμε τους πραγματικούς

αριθμούς r , x και u , v με τις εξισώσεις
ζ(ξ)= r + jx                                                                (2.27)
ρ(ξ)= u + jv                                                               (2.28)
και αντικαθιστώντας στη σχέση (2.25) έχουμε τελικά
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                                          (2.29) , (2.30)
οι οποίες αποτελούν εξισώσεις κύκλων . Χαράσσοντας τους κύκλους αυτούς

στο μιγαδικό επίπεδο προκύπτει το σχηματικό διάγραμμα του χάρτη Smith το

οποίο και παραθέτουμε στην επόμενη σελίδα . Σημαντικό είναι να γνωρίζουμε

ότι μια πλήρης περιστροφή στο χάρτη Smith ισοδυναμεί με μισό μήκος

κύματος . Εξάλλου θα πρέπει να αναφέρουμε ότι μία από τις σπουδαιότερες

χρήσεις του χάρτη Smith είναι ότι μπορούμε να διαπιστώσουμε άμεσα από το

χάρτη πόσο καλή είναι μια προσαρμογή μέσω του λόγου στάσιμων κυμάτων

(SWR) ο οποίος εκφράζεται μέσω της σχέσης -για τη δεδομένη απόσταση ξ-
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                                                                            (2.31)
[image: image40.emf]
2.1.6    H μικροταινία ( microstrip )

Είναι σύνηθες φαινόμενο να χρησιμοποιούμε τυπωμένα κυκλώματα (

PCB ) ως το βασικό τρόπο κατασκευής ηλεκτρονικών συστημάτων . Όταν

έχουμε να κάνουμε με RF κυκλώματα , πρέπει να λάβουμε υπ ' όψιν τη

συμπεριφορά των αγώγιμων γραμμών που τοποθετούνται πάνω στο τυπωμένο

κύκλωμα , όπως εικονίζεται στο ακόλουθο σχήμα .
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                                                         Σχήμα 2.8  Η  μικροταινία
Τέτοιου είδους αγώγιμες γραμμές ονομάζονται μικροταινίες . Η

μικροταινία δηλαδή αποτελείται από έναν αγωγό πλάτους w που βρίσκεται

πάνω σε διηλεκτρική πλάκα πάχους h και ονομάζεται υπόστρωμα .Η άλλη

πλευρά του υποστρώματος είναι εξ’ολοκλήρου καλυμμένη με αγωγό και

χρησιμεύει ως γείωση . Οι ηλεκτρομαγνητικές ιδιότητες του διηλεκτρικού

μέσου ορίζονται από τη σχετική διηλεκτρική επιτρεπτότητα εr . Συνήθως το

υπόστρωμα είναι μαγνητικά αδρανές , δηλαδή μ=μο . Στο σχήμα 2.9 βλέπουμε

τις διαρροές όπως εμφανίζονται σε υλικά με διαφορετικά εr . Διαπιστώνουμε

ότι υποστρώματα με μεγαλύτερη σχετική διηλεκτρική επιτρεπτότητα έχουν

και μικρότερες απώλειες και διαρροές . Στην περίπτωση που δεν έχουμε

διηλεκτρικό υπόστρωμα (εr = 1) ο τύπος αυτός της γραμμής μεταφοράς

ονομάζεται ταινιογραμμή (stripline) .
[image: image42.jpg](a) Teflon epoxy (g, = 2:55) (b) Alumina (g, = 10.0)




Σχήμα 2.9
Για την ανάλυση της ταινιογραμμής δεν είναι αρκετή η γνώση της

υπάρχουσας θεωρίας για τις μικροκυματικές γραμμές μεταφοράς . Έτσι ,

αφού χρειάστηκαν αρκετά χρόνια , οι ερευνητές μηχανικοί ανέπτυξαν

προσεγγιστικές μεθόδους για τον υπολογισμό της χαρακτηριστικής

αντίστασης της γραμμής λαμβάνοντας υπ όψιν το πάχος και το πλάτος του

αγωγού . Στη συνέχεια θα κάνουμε μια ανάλυση εκλαμβάνοντας όμως πρώτα

κάποιες προσεγγίσεις .
Σαν πρώτη προσέγγιση θεωρούμε ότι το πάχος t της γραμμής μεταφοράς

είναι αμελητέο σε σχέση με το πάχος του διηλεκτρικού ώστε να μπορεί να

παραληφθεί ( είναι δηλαδή t/h<0.005 ) . Έτσι έχουμε δύο περιπτώσεις
· Όταν w/h < 1 , η χαρακτηριστική αντίσταση της γραμμής είναι
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                                           (2.32)
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                                                                                       (2.33)
· Όταν w/h > 1 , η χαρακτηριστική αντίσταση της γραμμής είναι
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                   (2.34)
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                          (2.35)
Είναι σημαντικό να τονίσουμε εδώ ότι οι σχέσεις που μας παρέχουν τις

χαρακτηριστικές αντιστάσεις των γραμμών για κάθε περίπτωση είναι

προσεγγιστικές και δεν αποτελούν συνεχείς συναρτήσεις σε όλο το εύρος των

τιμών w/h . Έτσι παρατηρούμε ότι για w/h = 1 η χαρακτηριστική αντίσταση

που λαμβάνουμε με χρήση των παραπάνω σχέσεων παρουσιάζει μια μικρή

ασυνέχεια . Επειδή όμως το σφάλμα που λαμβάνουμε στην περίπτωση αυτή

είναι πολύ μικρό ( μικρότερο από 0.5% ) μπορούμε να χρησιμοποιούμε τις

σχέσεις αυτές και να λαμβάνουμε άκρως ικανοποιητικά αποτελέσματα .

Ενδεικτικά παρουσιάζουμε τα αποτελέσματα που έχουν προκύψει με τη

χρήση των σχέσεων αυτών για διάφορες τιμές των Zο ( χαρακτηριστική

αντίσταση της γραμμής ) και εeff ( ενεργός διηλεκτρική σταθερά ) στις

γραφικές που φαίνονται στα σχήματα ( 2.10 και 2.11 )
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Σχήµα 2.10
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Σχήµα 2.11

Στις προηγούμενες σχέσεις η ενεργός διηλεκτρική σταθερά θεωρείται

σαν η διηλεκτρική σταθερά ενός ομογενούς υλικού που καταλαμβάνει όλο το

χώρο γύρο από τον αγωγό , τόσο το διηλεκτρικό όσο και τον αέρα . Με τη

γνώση της ενεργούς διηλεκτρικής σταθεράς μπορούμε να υπολογίσουμε την[image: image248.png]



ταχύτητα διάδοσης της γραμμής που προκύπτει   ,   όπου c η ταχύτητα
του φωτός . Αυτό οδηγεί στην ακόλουθη έκφραση για το μήκος κύματος
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 (2.36) , όπου f είναι η συχνότητα λειτουργίας.
Για λόγους σχεδίασης όμως θα θέλαμε επίσης να έχουμε στα χέρια μας

και μια σχέση η οποία θα μας επιτρέπει να υπολογίζουμε τους λόγους w/h ,

για δεδομένη χαρακτηριστική αντίσταση Zo της γραμμής και διηλεκτρική

σταθερά εr του υποστρώματος . Επομένως προκύπτει
· Για  w/h 
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                                                                                (2.37)    

όπου το Α δίνεται  από  
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                       (2.38)
· Για w/h >2   έχουμε   [image: image54.png]N
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                                                                                            (2.39)
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όπου το Β δίνεται από     .                  (2.40)                                                                                                                                                     
2.2   Παράμετροι σκέδασης
Από τη στιγμή που τα πολύθυρα δίκτυα χρησιμοποιήθηκαν για πρώτη

φορά στην ηλεκτρονική μηχανική ( από τους Guillemin και Feldkeller ) ,

έγιναν αναπόσπαστο εργαλείο στα χέρια των μηχανικών για την κατασκευή

και απλοποίηση πολύπλοκων ηλεκτρονικών κυκλωμάτων . Αυτό έγινε

κυρίως λόγω της δυνατότητας που μας παρέχουν να απλοποιούμε πολύπλοκα

κυκλωματικά στοιχεία , ανεξάρτητα αν είναι ενεργά , παθητικά ή

παρουσιάζουν μη γραμμική συμπεριφορά , σε απλοποιημένες σχέσεις εισόδου

και εξόδου . Ιδιαίτερα χρήσιμα είναι τα πολύθυρα σε μικροκυματικά και RF

κυκλώματα όπου η επίλυση των εξισώσεων Maxwell είναι ιδιαίτερα επίπονη

και πολύπλοκη , απλοποιώντας έτσι την ανάλυση κυκλωματικών στοιχείων

όπως είναι τα φίλτρα και οι ενισχυτές .
Ένα πολύθυρο μπορεί να περιγραφεί μέσω των παραμέτρων και μητρών αντιστάσεων , αγωγιμοτήτων , υβριδικών , ABCD – παραμέτρων , αλλά εμάς θα μας απασχολήσουν εδώ οι παράμετροι και οι μήτρες σκέδασης ( S –παράμετροι ) .
Σχεδόν σε όλα τα φύλλα κατασκευαστών , αλλά και τις τεχνικές

ορολογίες των RF συστημάτων , οι παράμετροι σκέδασης διαδραματίζουν

βασικό ρόλο . Ιδιαίτερη έμφαση δίνεται στα δίθυρα και την περιγραφή αυτών

μέσω των S – παραμέτρων που χρησιμοποιούνται και στην πράξη

περισσότερο .
Οι S-παράμετροι είναι περιγραφείς κυμάτων ισχύος οι οποίοι μας

επιτρέπουν να προσδιορίσουμε τις σχέσεις εισόδου και εξόδου ενός δικτύου

μέσω του προσπίπτοντος και ανακλώμενου κύματος ισχύος . Με τη βοήθεια

του σχήματος 2.12 στο οποίο δίνεται ένα δίθυρο μπορούμε να
προσδιορίσουμε κατανοητά ένα προσπίπτον κανονικοποιημένο κύμα αn  και

ένα ανακλώμενο κανονικοποιημένο κύμα βn οι σχέσεις των οποίων δίνονται

ακόλουθα
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         n = 1,2                                (2.41)
[image: image56.jpg]Ty

[S1

i %




Σχήμα 2.12
H Zo είναι η χαρακτηριστική αντίσταση εισόδου και εξόδου . Στην πιο

γενική περίπτωση βέβαια η χαρακτηριστική αντίσταση εισόδου μπορεί να

είναι διαφορετική από την αντίστοιχη της εξόδου . Για την απλοποίηση της

ανάλυσης μας όμως θα υποθέσουμε σε πρώτη φάση ότι είναι ίσες .
Επιλύοντας την (2.41) λαμβάνουμε τις αντίστοιχες εκφράσεις για τις

τάσεις και τα ρεύματα , οι οποίες είναι
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                                                                                            (2.42)
Η φυσική σημασία της (2.41) γίνεται εμφανής αν θυμηθούμε τη σχέση

που μας δίνει την ισχύ και η οποία είναι
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Απομονώνοντας το προσπίπτον και το ανακλώμενο κύμα από τη σχέση

(2.42) παρατηρούμε ότι
[image: image59.png]


                                                                (2.43)
Έτσι προκύπτει ότι για το δίθυρο του σχήματος (2.12) , ότι S-παράμετροι

του από τη γενικότερη σχέση
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                                                   (2.44)
όπου οι S όροι είναι
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Παρατηρούμε ότι οι συνθήκες α2=0 και α1=0 υποδηλώνουν ότι δεν

επιστρέφει ισχύς στο δίθυρο στη θύρα 2 και στη θύρα 1 αντίστοιχα . Όμως

τέτοιες συνθήκες μπορούν να επιτευχθούν μόνο στην περίπτωση που οι

γραμμές μεταφοράς τερματίζονται με τις χαρακτηριστικές τους αντιστάσεις. 
Επειδή οι S- παράμετροι όπως διαπιστώνουμε είναι άμεσα συνδεδεμένες με την ισχύ , μπορούμε να δώσουμε τη τιμή της μέσης ισχύος στη θύρα 1 η οποία και θα είναι
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             (2.45)
όπου ο συντελεστής ανάκλασης εισόδου ταυτίζεται με τον S11 στην

περίπτωση προσαρμοσμένης εξόδου σύμφωνα με την ακόλουθη παραδοχή
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                                                          (2.46)
Η παραπάνω παραδοχή μας επιτρέπει να ορίσουμε και το VSWR στη

θύρα 1 συναρτήσει του S11 ως εξής
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                                                                      (2.47)
Από τα παραπάνω συμπεραίνουμε ότι αν ο συντελεστής ανάκλασης η

αντίστοιχα ο S11 , πάρει μηδενική τιμή , όλη η παρεχόμενη από την πηγή

ισχύς καταλήγει στη θύρα 1 του διθύρου.

Επαναλαμβάνοντας την παραπάνω διαδικασία και ανάλυση για τη θύρα

2 θα έχουμε τελικά τα ίδια αντίστοιχα αποτελέσματα (αρκεί να

αντικαταστήσουμε τους δείκτες n=1 με n=2 ) .
2.3 Ενισχυτές
2.3.1  Γενικά χαρακτηριστικά των ενισχυτών
Ένα από τα πιο σημαντικά και πιο πολύπλοκα προβλήματα είναι η

ενίσχυση ενός σήματος μέσω μονοβάθμιων η πολυβάθμιων ενισχυτικών

βαθμίδων. Μια τέτοια ενισχυτική βαθμίδα εικονίζεται στο παρακάτω σχήμα.
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Σχήμα 2.13 ενισχυτική βαθμίδα
Οι προσαρμοστικές διατάξεις εισόδου και εξόδου χρειάζονται

προκειμένου να μειώσουμε ανεπιθύμητες ανακλάσεις και επομένως να

αυξήσουμε τις επιδόσεις του ενισχυτή μας . Οι ενισχυτές συνήθως

χαρακτηρίζονται από ένα πίνακα με τις S-παραμέτρους τους για δεδομένο

σημείο λειτουργίας . Εκτός από τις S-παραμέτρους τα κύρια χαρακτηριστικά

που μας ενδιαφέρουν σε έναν ενισχυτή και παρέχονται από τους

κατασκευαστές είναι
· Το κέρδος ( σε dB )
·   Η περιοχή των συχνοτήτων λειτουργίας ( σε Hz )
·  Η ισχύς εξόδου ( σε dBm )
· Οι απαιτήσεις όσον αφορά την τροφοδοσία ( σε V και σε A )
· Ο λόγος στάσιμων κυμάτων εισόδου-εξόδου (VSWR)
· Ο συντελεστής θορύβου ( σε dB )
Προκειμένου επομένως να κατανοήσουμε καλύτερα τη σχεδίαση ενός

ενισχυτή καλό θα ήταν πρώτα να δούμε ορισμένες παραμέτρους αυτού .
2.3.2  Το κέρδος μετατροπής
Ως κέρδος μετατροπής ορίζεται ο λόγος της ισχύος που απορροφάται από

το φορτίο ZL προς την ισχύ που παρέχεται από την πηγή σε συνθήκες

προσαρμογής εισόδου . Αποδεικνύεται ότι το κέρδος μετατροπής δίνεται από

τη σχέση
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η οποία μπορεί να γραφεί και με τις παρακάτω δύο μορφές
[image: image251.png]-~

cos(¢,)

~tan(4,)



[image: image252.png]Ko Kyeo L+ jOT,)T)

G(jo)H(jo)=—
VOGO === C N+ oL )T,



                                             

                                                                                                 (2.49)
Όπου
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και οι συντελεστές   Γs   και  ΓL  είναι αυτοί που εικονίζονται στο σχήμα (2.13) .

Στην περίπτωση τώρα που θεωρήσουμε ότι ο ενισχυτής είναι μονοδρομικός

(δηλ. S12=0) η σχέση του κέρδους μετατροπής μπορεί να απλοποιηθεί στην

παρακάτω
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Για τη μεγιστοποίηση του κέρδους μετατροπής σε αυτήν την περίπτωση ,

για να έχουμε δηλαδή μέγιστη μεταβίβαση ισχύος , αρκεί να θέσουμε [image: image253.png]- KPDAFCO 1+]w T

No, |l+jo,T
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οπότε το κέρδος μετατροπής γίνεται
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                                               (2.52)  
2.3.3   Σχέση κέρδους και ελάχιστου συντελεστή θορύβου

Σε πάρα πολλούς RF ενισχυτές βασικό ζητούμενο είναι η

ελαχιστοποίηση του θορύβου . Δυστυχώς όμως αυτό έρχεται σε αντιπαράθεση

με άλλους βασικούς συντελεστές όπως είναι το κέρδος και ο συντελεστής

ευστάθειας ( ο οποίος και θα εξεταστεί παρακάτω ) . Έτσι για παράδειγμα δεν

μπορούμε να πετύχουμε ελάχιστο συντελεστή θορύβου ενώ παράλληλα να

έχουμε και μέγιστο κέρδος . Στα φύλλα προδιαγραφών για τα διάφορα

τρανζίστορ που παραθέτουν οι κατασκευαστές δίνονται συνήθως οι

ακόλουθες παράμετροι για τον θόρυβο

· Ο ελάχιστος ( ή βέλτιστος ) συντελεστής θορύβου Fmin , η

συμπεριφορά του οποίου εξαρτάται από την τροφοδοσία του

τρανζίστορ και τη συχνότητα .
· Η αντίσταση θορύβου Rn .

· Ο βέλτιστος συντελεστής ανάκλασης Γopt .

Με βάση τις παραπάνω προδιαγραφές αποδεικνύεται ότι ο συντελεστής

θορύβου ενός τρανζίστορ μπορεί να γραφεί στη μορφή
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2.3.4  Ευστάθεια στους ενισχυτές

Η ευστάθεια είναι ένας πολύ σημαντικός παράγοντας στους ενισχυτές

και πρέπει να δοθεί ιδιαίτερη έμφαση και προσοχή στην επίτευξή της όταν

σχεδιάζουμε κάποια ενισχυτική βαθμίδα . Ο ενισχυτής δεν θα πρέπει να είναι

ευσταθής μόνο στην περιοχή ενδιαφέροντος αλλά και σε όλο το φάσμα στο

οποίο μπορεί να λειτουργήσει . Έχουμε δύο είδη ευστάθειας

1. Ευστάθεια με όρους . Τέτοιας μορφής ευστάθεια έχουμε όταν οι

συντελεστές ανάκλασης εισόδου και εξόδου , Γ in  και  Γout
αντίστοιχα έχουν μέτρο μικρότερο της μονάδας για ορισμένες

μόνο τιμές των Γ S και Γ L , σε μια ορισμένη συχνότητα

λειτουργίας .
2. Ευστάθεια χωρίς όρους . Τέτοιας μορφής ευστάθεια έχουμε
όταν οι συντελεστές ανάκλασης εισόδου και εξόδου , Γ in  και Γout αντίστοιχα έχουν μέτρο μικρότερο της μονάδας για όλες τις τιμές των Γ S και Γ L   , σε μια ορισμένη συχνότητα λειτουργίας .
Ένα βασικό κριτήριο για την εξέταση της ευστάθειας και το οποίο χρησιμοποιείται στην πράξη από πολλά σχεδιαστικά προγράμματα για τον έλεγχο αυτής , είναι ο συντελεστής ευστάθειας Rollet που ορίζεται από τη

σχέση
[image: image71.png]PPt el L L NN




              (2.54)
Σύμφωνα με το παραπάνω κριτήριο ικανές και αναγκαίες συνθήκες

προκειμένου ένα δίθυρο να είναι ευσταθές χωρίς όρους είναι
Κ>1 και |Δ|<1

Στην πρακτική σχεδίαση για να μετατρέψουμε ένα σύστημα που είναι

ασταθές σε ευσταθές χωρίς όρους μπορούμε να χρησιμοποιήσουμε κάποια

κατάλληλη τιμή αντίστασης είτε παράλληλα είτε σε σειρά στην είσοδο ή την

έξοδο του διθύρου , ανάλογα που έχουμε συντελεστή ανάκλασης >1 , όπως

βλέπουμε και στα σχήματα που ακολουθούν .
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Σχήμα 2.14 Χρησιμοποίηση αντιστάσεων στην είσοδο
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Σχήµα 2.15  Χρησιµοποίηση αντιστάσεων στην έξοδο

    2.3.5  Σημείο συμπίεσης κατά 1 dB

Μέχρι τώρα θεωρήσαμε ότι σε δεδομένη συχνότητα το κέρδος ενός

ενισχυτή ή γενικότερα ενός διθύρου παραμένει σταθερό ανεξάρτητα από την

ισχύ του σήματος στην είσοδό του . Στην πράξη όμως , καθώς η ισχύς του

εισερχόμενου σήματος αυξάνει , αυξάνουν και τα πλάτη των όρων ανώτερης

τάξης και έτσι μέρος της ισχύος καταναλώνεται σε υψίσυχνα ανεπιθύμητα

παράγωγα . Ως εκ τούτου το κέρδος του ενισχυτή στη συχνότητα

ενδιαφέροντος μειώνεται . Τα παραπάνω γίνονται περισσότερο κατανοητά αν

η έξοδος ενός ενισχυτή με ασθενή μη γραμμικότητα εκφρασθεί ως εξής :
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αγνοώντας τους όρους τέταρτης τάξης και άνω έχουμε
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                                                                                                 (2.56)
[image: image76.jpg]loydg sE68ou-Pout

Pout=GPin

loxg eo6BowFin

(0)

Pout1dB

lax0g e£650u-Pout

Pin1dB
tayog exeBou-Fin

[(:)]




                     Σχήμα 2.16  (α) Ιδανικός ενισχυτής (β) Πραγματικός ενισχυτής
Στην πράξη , ένα μέγεθος που χρησιμοποιείται για τον ποσοτικό

προσδιορισμό του παραπάνω φαινομένου είναι το σημείο συμπίεσης κατά 1

dB ( 1 dB Compression Point ) . Το 1 dB Compression Point της εισόδου είναι

εκείνη η στάθμη ισχύος στην είσοδο του ενισχυτή , στην οποία το γραμμικό

κέρδος G μειώνεται κατά 1 dB . Αντίστοιχα το 1 dB Compression Point της

εξόδου είναι η ισχύς εξόδου όταν έχουμε ανάλογη είσοδο . Σε έναν ενισχυτή

το 1 dB Compression Point δείχνει και τη μέγιστη χρήσιμη ισχύ που αυτός

μπορεί να αποδώσει .
2.4 Φίλτρα

2.4.1 Τα είδη των φίλτρων
Τα φίλτρα είναι παθητικά δίθυρα που επιτρέπουν την μεταφορά ισχύος

σε ένα προσαρμοσμένο φορτίο από μια πηγή σύμφωνα με μια

προκαθορισμένη συνάρτηση της εξασθένησης με την συχνότητα . Η

συνάρτηση αυτή είναι της μορφής
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όπου S21 είναι η παράμετρος σκέδασης που αντιστοιχεί στο κέρδος του

στοιχείου . Το μέγεθος L(ω) περιγράφει την εξασθένηση που προσθέτει

μεταξύ πηγής και φορτίου , το φίλτρο για μια καθορισμένη συχνότητα ω .

Ανάλογα με την μορφή της L(ω) διακρίνουμε διαφόρους τύπους φίλτρων που

μπορούν να χωριστούν σε κάτω διαβατά , άνω διαβατά , ζωνοπερατά και

φίλτρα ζώνης αποκοπής . Οι χαρακτηριστικές αυτών δίνονται στο σχήμα 2.17
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Σχήμα 2.17 Ταξινόμηση των φίλτρων (α) κάτω διαβατό, (β) άνω διαβατό,

(γ) ζωνοδιαβατό, (δ) φίλτρο αποκοπής ζώνης

Για να έχουμε μικρή εξασθένηση στη ζώνη διέλευσης πρέπει L(ω) → 1

δηλαδή |S21| → 1 ενώ στην ζώνη συχνοτήτων αποκοπής πρέπει L(ω) → ∞ που

συνεπάγεται |S21| → 0 . Στην τελευταία περίπτωση η ισχύς που επιστρέφει

προς την πηγή είναι |S11|2 = 1 - |S21|2 = 1 δηλαδή όλη η ισχύς επιστρέφει στην

πηγή .
 Τα μικροκυματικά φίλτρα υλοποιούνται συνήθως με τη σύνδεση σε

σειρά αριθμού συντονισμένων στοιχείων . Η θεωρία σχεδίασης τόσο των

μικροκυματικών όσο και των κλασσικών φίλτρων ( χαμηλών συχνοτήτων )

μπορεί να αναπτυχθεί εξετάζοντας αρχικά μόνο την περίπτωση των

κατωδιαβατών φίλτρων και στην  συνέχεια με κατάλληλους μετασχηματισμούς στο πεδίο συχνοτήτων , να προκύψουν όλες οι υπόλοιπες

μορφές. 
Οι προδιαγραφές για την κατασκευή ενός φίλτρου δίνονται είτε

χρησιμοποιώντας την συνάρτηση L(ω) είτε δίνοντας το σχηματικό διάγραμμα ,όπως του σχήματος 2.26 . Και στις δύο περιπτώσεις οι προδιαγραφές που  είναι επιθυμητό να ικανοποιούνται είναι οι ακόλουθες :
· L ‹ L1                                                  για ω ‹ ω1
· L1 ‹ L ‹ L2                                        για ω1 ‹ ω ‹ ω2
· L › L2                                για   L › L2                           (2.58)                                                     
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Σχήμα 2.18 Απόκριση συχνότητας κατωδιαβατού φίλτρου
Η σχεδίαση του φίλτρου πρέπει κάθε φορά να πραγματοποιείται με τον

λιγότερο δυνατό αριθμό στοιχείων . Η προσέγγιση της συνάρτησης

μεταφοράς του φίλτρου γίνεται με την βοήθεια ήδη υπάρχουσων μορφών

συναρτήσεων , συνηθέστερες των οπoίων είναι οι Butterworth και

Chebyshev.
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Σχήµα 2.19  Γραφική παράσταση πολυωνύµων Butterworth

Οι συναρτήσεις Butterworth ορίζονται από την εξίσωση
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όπου Ω ( = ω/ω1 ) είναι η ανηγμένη συχνότητα , το n είναι ο βαθμός της  συνάρτησης Butterworth και γ μια σταθερά . Στο σχήμα 2.19 δείχνουμε τη συνάρτηση  . Η συνάρτηση    για Ω › 1
αυξάνεται  σταθερά όταν Ω → +∞ . Για Ω = 1 η προστιθέμενη εξασθένηση                               είναι  [image: image82.png]L]
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 η οποία είναι ανεξάρτητη από την τάξη n του πολυωνύμου .  Όσο μεγαλώνει η τάξη του πολυωνύμου τόσο πιο απότομα κάθετη γίνεται η  γραφική της συνάρτησης  [image: image83.png]I3
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 για Ω › 1 .
Οι συναρτήσεις Chebyshev ορίζονται από την σχέση
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                       (2.60)
όπου Τn(x) είναι τα πολυώνυμα Chebyshev που υπολογίζονται με την βοήθεια των σχέσεων

Τ0(x) = 1 , T1(x) = x , Tn(x) = 2 x Tn-1(x) - Tn-2(x)                   (2.61)
ή ισοδύναμα
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                        (2.62)
Στο σχήμα 2.20 δείχνουμε τη συμπεριφορά των πολυωνύμων Chebyshev  για n = 1,2,3 . Παρατηρούμε ότι για |x| ‹ 1 τα πολυώνυμα Tn(x) παρουσιάζουν ταλαντώσεις και η τιμή τους κυμαίνεται από -1 έως +1 . Όταν |x| › 1 έχουμε απότομη αύξηση της τιμής τους όσο μεγαλώνει η τιμή του ορίσματος x . Η πιο ενδιαφέρουσα ιδιότητα των πολυωνύμων αυτών είναι ότι για δοθείσα τάξη n τα πολυώνυμα Chebyshev είναι αυτά που παρουσιάζουν τη μικρότερη απόκλιση από το μηδέν .
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Σχήµα 2.20 Πολυώνυµα Chebyshev
Για το λόγω αυτό μπορούμε να θεωρήσουμε τα πολυώνυμα Chebyshev

σαν τη βέλτιστη προσέγγιση στην ιδανική συνάρτηση εξασθένησης του

σχήματος 2.27 . Γνωρίζοντας τις τιμές των L1 , L2 και των ω1 , ω2 μπορούμε

να καθορίσουμε την τάξη n που απαιτείται όταν χρησιμοποιούμε συναρτήσεις

εξασθένησης Butterworth και Chebyshev αντίστοιχα . Έτσι για την περίπτωση

των Butterworth έχουμε:
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                                                                          (2.62)
ενώ για την περίπτωση των Chebyshev έχουμε:
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                                                                      (2.62)
Η υλοποίηση των συναρτήσεων εξασθένησης για τις χαμηλές

συχνότητες μπορεί να γίνει με κλιμακωτές διατάξεις συντονισμένων

κυκλωμάτων LC .
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Σχήμα 2.21
Οι τιμές των στοιχείων μπορούν να υπολογιστούν με την βοήθεια

πινάκων , στους οποίους τα εμφανιζόμενα μεγέθη είναι κανονικοποιημένα.
2.4.2   Ο μετασχηματισμός του βαθυπερατού φίλτρου σε ζωνοπερατό
Όπως αναφέρθηκε , από το βαθυπερατό πρότυπο μπορούν με

κατάλληλους μετασχηματισμούς να προκύψουν φίλτρα όλων των τύπων .

Έτσι , για την σχεδίαση ζωνοπερατών φίλτρων χρησιμοποιούμε το

μετασχηματισμό
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Αν L(Ω) μια συνάρτηση εξασθένησης βαθυπερατού φίλτρου , με τον

[image: image256.png]


παραπάνω μετασχηματισμό προκύπτει ζωνοπερατό φίλτρο εύρους
 BW = ωΒ-ωΑ   κεντρικής συχνότητας  . 
2.5 Μίκτες
2.5.1  Ο ιδανικός µίκτης

Είναι γεγονός ότι οι µίκτες απαντώνται πολύ συχνά σε τηλεπικοινωνιακά

συστήµατα . Οι µίκτες είναι µη γραµµικά στοιχεία που έχουν σκοπό να

παράγουν σήµατα µε συχνότητα f1+f2 ή f1-f2 για δύο σήµατα εισόδου µε

αντίστοιχες συχνότητες f1και f2 . Αυτό επιτυγχάνεται πολλαπλασιάζοντας το

εισερχόµενο σήµα µε το σήµα τοπικού ταλαντωτή γνωστής συχνότητας ,

όπως βλέπουµε στο παρακάτω σχήµα .
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Σχήμα 2.23  Ο μίκτης
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Έστω τα ημιτονοειδή σήματα και   
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  της RF εισόδου και του τοπικού ταλαντωτή αντίστοιχα . Η έξοδος του μίκτη τότε γίνεται :  
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                                                                                                 (2.63)

Η παραπάνω σχέση προέκυψε από το γενικότερο τύπο που μας δίνει την  έξοδο του μίκτη και είναι
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[image: image258.png]I3
2 (Q)



στον οποίο έχει τεθεί    ,έχουν αμεληθεί οι όροι τρίτης τάξης  και άνω και έχουν απορριφθεί οι υπόλοιπες αρμονικές με τη βοήθεια φίλτρων στην έξοδο του μίκτη .
Στους κάτω μεταλλάκτες επιθυμούμε να έχουμε στην έξοδο του μίκτη τη διαφορά των συχνοτήτων οπότε με την προσθήκη ενός βαθυπερατού ή

ζωνοπερατού φίλτρου στην έξοδο του μίκτη θα έχουμε τελικά
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                                             (2.65)

Εξαιτίας της δομής , κατασκευής και λειτουργίας ενός μίκτη μπορούν να

εμφανιστούν στην έξοδο διάφορα ανεπιθύμητα σήματα με κυριότερο

φαινόμενο στους κάτω μεταλλάκτες να αποτελεί η λήψη στη συχνότητα

ειδώλου . Στην περίπτωση αυτή έχουμε μετατροπή σε μεσαία συχνότητα των σημάτων ταυτόχρονα όταν
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                                                   (2.66)

δηλαδή όταν στην είσοδο του μίκτη έχουμε σήματα με τη μορφή που

βλέπουμε στο παρακάτω σχήμα
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Σχήμα 2.24

Αυτό το φαινόµενο θα έχει ως αποτέλεσµα τη σηµαντική παραµόρφωση

και αλλοίωση του σήµατος πληροφορίας . Έτσι προκειµένου να έχουµε

απόρριψη της συχνότητας ειδώλου μπορούμε να χρησιμοποιήσουμε ένα

κατάλληλο φίλτρο στην είσοδο του μίκτη .
2.5.2 Ορισµός µεγεθών µικτών

• Κέρδος μετατροπής . Ένα βασικό μέγεθος που χαρακτηρίζει τους

μίκτες είναι το κέρδος ή απώλεια μετατροπής ( Conversion Gain –

Conversion Loss ) , που ορίζεται ως ο λόγος της ισχύος του επιθυμητού όρου

που απορροφάται από το φορτίο στην έξοδο IF του μίκτη προς την ισχύ του

εισερχόμενου σήματος στην RF θύρα .
• Απομόνωση θυρών . Η απομόνωση των θυρών ( Port-to-Port Isolation

) ενός μίκτη είναι μια πολύ σημαντική παράμετρος . Επειδή σε ένα μίκτη

εισρέουν διαφορετικά σήματα είναι σημαντικό να μην αλληλεπιδρούν μεταξύ

τους διότι διαφορετικά μπορεί να υπάρξουν φαινόμενα όπως αλλοίωση του

σήματος πληροφορίας ( αλληλεπίδραση της RF με την LO θύρα ) και

παραγωγή ανεπιθύμητων DC όρων στην έξοδο ( επίδραση της LO θύρας στην

IF ) . Προκειμένου λοιπόν να ελαχιστοποιηθούν τέτοιου είδους

αλληλεπιδράσεις μεταξύ των θυρών είναι επιθυμητή η μέγιστη απομόνωσή

τους .
• Δυναμική περιοχή . Είναι η περιοχή στάθμης RF στην οποία ο μίκτης

λειτουργεί γραμμικά .
• 1 dB Compression Point . Όταν η στάθμη του εισερχόμενου RF

σήματος είναι αρκετά χαμηλή το κέρδος μετατροπής παραμένει σταθερό και

ανεξάρτητο της εισερχόμενης ισχύος . Καθώς όμως η ισχύς αυξάνει , το

κέρδος μετατροπής μειώνεται . Το σημείο στο οποίο το κέρδος έχει μειωθεί

κατά 1 dB ονομάζεται σημείο συμπίεσης κατά 1 dB ( ή 1 dB Compression

Point ). Σε ένα δέκτη το 1 dB Compression Point είναι πολύ σημαντικό να το

γνωρίζουμε μιας και μπορεί να καθορίσει τη δυναμική περιοχή αυτού .
2.5.3 Τα είδη των μικτών
Οι μίκτες μπορούν να ταξινομηθούν σε δυο μεγάλες κατηγορίες : τους

ενεργούς και τους παθητικούς μίκτες . Οι ενεργοί μίκτες περιλαμβάνουν

ενεργά στοιχεία (τρανζίστoρ) , καταναλώνουν ρεύμα και γενικώς βασίζονται

στην τοπολογία Gilbert Cell .Κύρια πλεονεκτήματα τους είναι η μικρή ισχύς

που απαιτείται να έχει ο τοπικός ταλαντωτής και το ότι εμφανίζουν κέρδος με

τίμημα όμως τον αυξημένο συντελεστή θορύβου και τη μειωμένη

«γραμμικότητα» που εμφανίζουν . Αντίθετα οι παθητικοί μίκτες , που δεν

καταναλώνουν ρεύμα με κύριο εκπρόσωπό τους την τοπολογία των FET-ring

ή Diode-ring μικτών εμφανίζουν απώλεια αντί για κέρδος μετατροπής , έχουν

καλύτερη εικόνα θορύβου και εμφανίζουν σημαντικά καλύτερη

«γραμμικότητα» σε σχέση με τους ενεργούς . Κύριο μειονέκτημα τους είναι

το ότι για την οδήγησή τους απαιτείται σημαντικής ισχύος τοπικός

ταλαντωτής (5-10 dBm) .
Οι τεθείσες προδιαγραφές για τον συνολικό συντελεστή θορύβου , την

κατανομή του κέρδους στην αλυσίδα της επιλεγείσας αρχιτεκτονικής , τις

απαιτήσεις γραμμικότητας όπως αυτές εκφράζονται από τα σημείο συμπίεσης

1dB και το σημείο σύμπτυξης 3ης τάξης , καθώς επίσης και οι περιορισμοί

στην συνολική κατανάλωση ρεύματος θα καθορίσουν και την επιλογή μεταξύ

ενεργού ή παθητικού μίκτη .
2.6 Εξασθενητές
Χρησιμοποιούνται για τη μείωση της ισχύoς των μικροκυματικών

σημάτων σε μια γραμμή μεταφοράς . Η αρχή λειτουργίας τους βασίζεται στην

παρεμβολή ενός απορροφητικού υλικού στο δρόμο διάδοσης του κύματος που

επιθυμείται η εξασθένηση . Είναι απαραίτητο επίσης να μη δημιουργούνται

ισχυρά στάσιμα κύματα στη γραμμή μεταφοράς που προσπίπτει το κύμα .

Διακρίνουμε δύο βασικούς τύπους εξασθενητών : (α) τους σταθερούς και (β)

τους μεταβλητούς εξασθενητές . Οι σταθεροί εξασθενητές κατασκευάζονται

με την εισαγωγή ενός μόνιμου απορροφητικού υλικού σε μια ομοαξονική

γραμμή ή σε ένα κυματοδηγό , όπως δείχνουμε στο σχ. 2.25 α. Για την

κατασκευή μεταβλητών εξασθενητών χρησιμοποιούνται διατάξεις στις οποίες

το απορροφητικό υλικό εισέρχεται βαθμιαία ή περιστρέφεται , όπως

δείχνουμε στο σχ. 2.25 β.
Στην περίπτωση του περιστροφικού εξασθενητή η προστιθέμενη

εξασθένηση είναι ανάλογη της γωνίας μεταξύ των ηλεκτρικών γραμμών του

ρυθμού ΤΕ11 του κυκλικού κυματοδηγού και του επίπεδου της απορροφητικής

κάρτας . Η σύζευξη του ρυθμού ΤΕ11 με τον ΤΕ10 των ορθογώνιων

κυματοδηγών γίνεται με τη βαθμιαία μεταβολή της ορθογώνιας διατομής σε

κυκλική .
[image: image99.jpg]TR,
e




Σχήμα 2.25
2.7 Θεωρία ΡLL
2.7.1  Η Ανάγκη για Τοπικούς Ταλαντωτές Υψηλής Αξιοπιστίας
2.7.1.1  Σταθερότητα της Συχνότητας Ταλάντωσης
Στα RF συστήματα , το υψίσυχνο σήμα που λαμβάνεται αφού ενισχυθεί  διέρχεται από ένα μίκτη και υποβιβάζεται σε χαμηλές συχνότητες. Για να  γίνει ο υποβιβασμός αυτός στη συχνότητα , το επιθυμητό σήμα πολλαπλασιάζεται με το σήμα ενός τοπικού ταλαντωτή. Η έξοδος του ιδανικού μίκτη περιέχει τη χρήσιμη πληροφορία γύρω από δύο συχνότητες, ωIF1 =ωRF-ωLO και ωIF2 =ωRF+ωLO. Κρατώντας σε έναν κάτω-μεταλλάκτη τη διαφορά ωIF1 , είναι φανερό ότι η συχνότητα ωIF1=ωRF-ωLO εξαρτάται άμεσα από τη σταθερότητα της συχνότητας του τοπικού ταλαντωτή ωLO.
2.7.1.2  Τα Μη Επιθυμητά Παράγωγα (spurs)
Πέραν της ευστάθειας και της δυνατότητας κάλυψης εύρους

συχνοτήτων με συγκεκριμένο βήμα, πρέπει ή έξοδος του τοπικού

ταλαντωτή να είναι όσο το δυνατό πιο καθαρή από πλευρικά της κεντρικής
συχνότητας μη επιθυμητά παράγωγα ( Spurs ) . Αν υποθέσουμε ότι στην

έξοδο του τοπικού ταλαντωτή εκτός από την επιθυμητή συχνότητα

παρουσιάζεται και η ωsp , Σχ. 2.26 .
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Σχήµα 2.26 (α) ιδανικός ταλαντωτής , (β) ύπαρξη πλευρικού παραγώγου
Θεωρούµε επίσης , ότι κοντά στην επιθυµητή συχνότητα υπάρχει και

ισχυρή παρεµβολή , κάτι πoυ συµβαίνει συχνά στην πράξη , και για απλότητα

παρουσιάζεται να εµφανίζεται σε µια µόνο συχνότητα . Το αποτέλεσµα της

µίξης παρουσιάζεται στο σχήµα 2.27 όπου διαπιστώνουµε την παρενόχληση

του ασθενούς επιθυµητού σήµατος .

[image: image101.jpg][{:)]




Σχήµα 2.27 (α) ύπαρξη ισχυρής παρεµβολής στην είσοδο

              (β) παρενόχληση του επιθυµητού σήµατος στην IF
2.7.1.3   Phase Noise
Πέραν όµως της ύπαρξης πλευρικών παραγώγων , στους ταλαντωτές

στην πράξη εµφανίζεται ενέργεια συγκεντρωµένη γύρω από την κεντρική

συχνότητα ταλάντωσης . 'Ετσι , ενώ ιδανικά η έξοδος ενός ταλαντωτή θα

ήταν όπως µία και µοναδική συχνότητα στην πράξη όµως κάτι τέτοιο δεν

συµβαίνει. Η εικόνα που παίρνουµε στον αναλυτή φάσµατος είναι αυτή του

σχήµατος 2.28 . 
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Σχήµα 2.28 Η εικόνα στον αναλυτή φάσµατος
Βλέπουµε δηλαδή ότι υπάρχει συγκεντρωµένη ενέργεια γύρω από την

επιθυµητή κεντρική συχνότητα . Όσο πιο µικρή είναι η ισχύς γύρω από την

κεντρική συχνότητα τόσο πιο ποιοτικός είvαι ο εν λόγω ταλαντωτής . Για να

χαρακτηρίσουµε το φαινόµενο αυτό χρησιµοποιούµε τον όρο Phase Noise .

Η έξοδος ενός ταλαντωτή µπορεί να γραφτεί ως εξής :

x(t) = Α cos( ωt + φ(t))                                                  (2.67)
όπου η συνάρτηση φ(t) παριστάνει τη χρονική µεταβολή της φάσης του

σήµατος και καλείται φασικός θόρυβος . Στην πράξη , όµως δεν

χρησιµοποιείται ο ορισµός αυτός και ο φασικός θόρυβος εκφράζεται σε

dBc/Hz . Για παράδειγµα , αν η ισχύς του φέροντος κεντρικής συχνότητας ω

είναι -6 dBm και σε απόσταση π.χ. 10 ΚΗΖ από το φέρον η ισχύς του

θορύβου είναι -70 dBm µε bandwidth ολοκλήρωσης στον αναλυτή φάσµατος
30 ΚΗΖ , τότε ο θόρυβος φάσης σε απόσταση 10 ΚΗz από την κεντρική

συχνότητα θα είναι

Phase Noise  = -70 + 6 -10log(30000) = -108 dBc/Hz
όπου η έκφραση dBc εκφράζει τη διαφορά σε dB ως προς την κεντρική

συχνότητα .
2.7.2  Μελέτη του ΡLL ακεραίου Ν
Οι απαιτήσεις των σύγχρονων τηλεπικοινωνιακών συστημάτων για

τοπικούς ταλαντωτές σταθερούς στη συχνότητα και με άριστα

χαρακτηριστικά φασικού θορύβου και πλευρικών παραγώγων οδηγούν στη

χρήση ενός ειδικού κυκλώματος αυτομάτου ελέγχου , του βρόχου

κλειδώματος φάσης ( ΡLL , Phased Locked Ιοορ ) . Υπάρχουν δυο

κατηγορίες ΡLL , τα integer-Ν ΡLL και τα fractionaI-Ν ΡLL . Στη

διπλωματική εργασία αυτή χρησιμοποιήθηκε integer-N ΡLL οπότε θα

εστιάσουμε την προσοχή μας σε αυτό .
2.7.2.1 ΡLL και θεωρία Αυτομάτου Ελέγχου
Πρόκειται για ένα σύστημα αυτομάτου ελέγχου με ανάδραση του

οποίου το γενικό δομικό διάγραμμα φαίνεται στο παρακάτω σχήμα (2.39)
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Σχήµα 2.29 ∆ιάγραµµα συναρτήσεων µεταφοράς συστήµατος PLL
Με την παραδοχή του γραμμικού και χρονικά αναλλοίωτου

συστήματος μπορούμε στην ανάλυση να χρησιμοποιήσουμε το

μετασχηματισμό Laplace . Θεωρώντας θi το σήμα εισόδου του συστήματος,

θvco το σήμα εξόδου του συστήματος , θe το σήμα σφάλματος , G(s) τη

συνάρτηση μεταφοράς ανοιχτού βρόχου και H(s) η συνάρτηση μεταφοράς

τou κλάδου ανατροφοδότησης έχουμε
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                                                    ( 2.68)  
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                                              (2.69)
Επιθυµούµε να εξετάσουµε τη συµπεριφορά ενός τέτοιου συστήµατος

στη µόνιµη κατάσταση . Από τις ιδιότητες του µετασχηµατισµού Laplace

είναι γνωστό ότι :
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                                                   (2.70)
'Εστω ότι τη χρονική στιγµή t = 0 θέτουµε το σύστηµα σε λειτουργία .

Αν η σταθερή συχνότητα αναφοράς είναι ωi(t) τότε η φάση τη χρονική στιγµή

t θα είναι

[image: image107.png]6,(t) = jw,(r)dr



                                                                 (2.71)
Ας υποθέσουμε για το σύστημα του σχήματος ισχύει
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                                                       (2.72)
που περιγράφει σύστημα 2ης τάξης , και ας διερευνήσουμε τη

συμπεριφορά του συστήματος στην μόνιμη κατάσταση σε διάφορες

μεταβολές της φάσης του σήματος αναφοράς .
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                                    (2.73) 
δηλαδή αν μετατοπιστεί για κάποιο λόγο η φάση του σήματος αναφοράς  κατά Cp έχουμε
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Το σήμα σφάλματος προκύπτει

[image: image111.png]o) Cp] 0
N N

0,(t = =) = lim(s6, (s)) = % [—+—
= 1+

s(s+a)



    (2.74)
που σημαίνει ότι το σήμα εξόδου ακολουθεί πιστά το σήμα εισόδου .
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                                    (2.75)
που δηλώνει μεταβολή της συχνότητας του σήματος αναφοράς κατά Cv

rad/sec ο μετασχηματισμός Laplace δίνει
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                                                                          (2.76)
Και το σφάλμα προκύπτει
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  (2.77)
που σημαίνει ότι μεταξύ σήματος εξόδου και εισόδου υπάρχει σταθερό

σφάλμα στη φάση αλλά μηδενικό στη συχνότητα .
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                          (2.78)
που δηλώνει συνεχή  μεταβολή της συχνότητας εισόδου τότε
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                                                                      (2.79)
και το σήμα σφάλματος προκύπτει
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             (2.80)
που προφανώς δηλώνει αδυναμία παρακολούθησης του σήματος

εισόδου.
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Από τον τρόπο που εξήχθησαν τα παραπάνω είναι φανερό ότι η έκφραση και  κατ’ επέκταση η τάξη της 
χαρακτηριστικής εξίσωσης  του συστήματος , δηλαδή της έκφρασης
1+G(s)H(s) = 0                                                                 (2.81)
είναι εκείνη που καθόρισε τη συμπεριφορά του συστήματος στη μόνιμη

κατάσταση .
2.7.2.2   Το δομικό διάγραμμα ενός ΡLL ακεραίου Ν και τα στοιχεία  που το απαρτίζουν
Στο σχήμα που ακολουθεί (2.30) βλέπουμε το δομικό διάγραμμα ενός

βρόχου κλειδώματος φάσης ακεραίου Ν με μεγαλύτερη λεπτομέρεια .
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Σχήμα 2.30 Δομικό διάγραμμα PLL ακέραιου Ν

Απαρτίζεται οπό τον ανιχνευτή φάσης (PD,Phase Detector), το

βαθυπερατό φίλτρο ( LPF ,Lοw Pass Filter ) , τον ελεγχόμενο οπό τάση

ταλαντωτή ( VCO , Voltage Controlled Oscillator ) και τον

προγραμματιζόμενο διαιρέτη συχνότητας ( Prescaler ) στον κλάδο

ανατροφοδότησης . Είσοδος του συστήματος αυτού είναι η φάση του σήματος  αναφοράς και έξοδος η φάση του σήματος του VCO.

Η κεντρική ιδέα του συστήματος αυτού μπορεί να συνοψισθεί στο ότι η

φάση ενός σήματος αναφοράς συγκρίνεται διαρκώς με τη φάση του σήματος

που προκύπτει από τη διαίρεση της συχνότητας ταλάντωσης του VCO . Η

τάση σφάλματος που προκύπτει από τη σύγκριση αυτή , αφού περάσει από

 βαθυπερατό φίλτρο χρησιμοποιείται για συνεχείς μικρορυθμίσεις της

συχνότητας του VCO .
'Oταν το ΡLL έχει κλειδώσει κατά συχνότητα τότε θα ισχύει
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                                                    (2.82)
Άρα λοιπόν , αν θέλουμε έναν ταλαντωτή με βήμα fi από f1 έως f2 θα
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πρέπει ο λόγος διαίρεσης του προγραμματιζόμενου Prescaler να μπορεί να παίρνει τιμές μεταξύ    και    

Παρακάτω παρουσιάζονται με μεγαλύτερη λεπτομέρεια τα επιμέρους

στοιχεία του ΡLL .
VCO ( Voltage Controlled Oscillator ) . 'Ενα από τα δοµικά στοιχεία

είναι ο ελεγχόµενος από τάση ταλαντωτής . Η συχνότητα της ταλάντωσης

κάθε στιγµή εξαρτάται από την εφαρµοζόµενη στην κατάλληλη έξοδο τάση

ελέγχου Vc . Αν η συχνότητα ελεύθερης ταλάντωσης είναι ωελ µπορούµε να

γράψουµε για το σήµα εξόδου :
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                                          (2.83)
Ετσι η στιγμιαία συχνότητα ταλάντωσης ωc θα είναι
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                                                          (2.84)
Από τις παραπάνω σχέσεις, µπορούµε να εξάγουµε δύο χρήσιµα

αποτελέσµατα . Πρώτον ότι η συχνότητα ταλάντωσης του VCO εξαρτάται

από την τάση ελέγχου Vc και δεύτερον ότι η αλλαγή της φάσης εξόδου του

VCO προκύπτει από την ολοκλήρωση της τάσης ελέγχου , δηλαδή εξαρτάται

από την ιστορία της τάσης αυτής.

Συνήθως , θεωρούµε το VCO ως ένα γραµµικό χρονικά αναλλοίωτο

σύστηµα του οποίου η είσοδος είναι η τάση ελέγχου Vc(t) και η έξοδος είναι η

φάση θvco(t) . Από τη σχέση (2.83) και από τις ιδιοτιµές του

µετασχηµατισµού Laplace προκύπτει
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                                                        (2.85)
και έτσι , η συνάρτηση μεταφοράς του συστήματος αυτού είναι
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                                                                 (2.86)
Παρακάτω , παρουσιάζονται δύο τεχνικές για την ανίχνευση της φάσης ,

η χρήση Phase Detector (PD) ή εναλλακτικά η χρήση Phase-Frequency

Detector σε συνδυασµό µε Charge Pump (CP) .

(α) Phase Detector : Βασικό μειονέκτημά του είναι ότι μπορεί να

χρησιμοποιηθεί μόνο για την ανίχνευση διαφοράς φάσης σε σήματα ίδιας

συχνότητας . Σε έναν ιδανικό ανιχνευτή φάσης ( Phase Detector ) , ο DC όρος της τάσης εξόδου είναι ανάλογος της διαφοράς φάσης Δθ(t) μεταξύ των

περιοδικών σημάτων στην είσοδό του
[image: image124.png]' DC.PD (1) =KppA0(t)



                                                        (2.87)
όπου το KPD έχει μονάδες V/rad .

H σχέση (2.87) ισχύει για μικρές διαφορές φάσης και ο

μετασχηματισμός Laplace δίνει
[image: image125.png]Voe pp(8) = KppAB(s)



                                                        (2.88)
Τη λειτουργία του ανιχνευτή φάσης μπορεί να αναλάβει ένας μίκτης . Η  έξοδος Vout ενός ιδανικού μίκτη του οποίου οι είσοδοι είναι
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                   (2.89)
μπορεί να γραφεί :
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(2.90)
Έτσι αν  ω1 = ω2 , ο DC όρος που προκύπτει είναι
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                                            (2.91)
Κατά συνέπεια στην προκειμένη περίπτωση η σταθερά K PD  θα είναι

   [image: image129.png]


                                                                  (2.92)
(β) Charge Pump . Τα τελευταία χρόνια η χρήση Charge Pump στα PLL  του εμπορίου έχει πλέον καθιερωθεί . Χρησιμοποιείται ένας Phase-Frequency Detector , ο οποίος μπορεί και ανιχνεύει τόσο τη διαφορά στη φάση όσο και  στη συχνότητα.
[image: image130.jpg]



                   Σχήµα 2.31 Phase Frequency Detector

[image: image131.jpg]



Σχήµα 2.32 Εσωτερικό δοµικό διάγραµµα ενός PFD ( Gilbert-cell-based phase detector

Η λειτουργία του κυκλώματος μπορεί να περιγραφεί ως εξής : Τα δύο

σήματα προς σύγκριση εισάγονται στις εισόδους Α και Β . Αν η συχνότητα

της εισόδου Α είναι μεγαλύτερη από της εισόδου Β , παράγονται θετικοί

παλμοί στην έξοδο A Q , ενώ η έξοδος B Q είναι 0 . Ομοίως , αν A ω ω Β > , 0 θα είναι η έξοδος A Q και θετικοί παλμοί θα παράγονται στην έξοδο B Q . Αν τα δύο σήματα στις εισόδους έχουν ίδια συχνότητα , αλλά για παράδειγμα το Β κατά φάση προηγείται του Α , τότε θετικοί παλμοί θα παράγονται στην έξοδο B Q με διάρκεια που αντιστοιχεί στην προπόρευση αυτής . Τα παραπάνω απεικονίζονται στο σχήμα 2.43 που ακολουθεί .
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Σχήμα 2.33 (α) ωΒ>ωΑ , (b) ωΒ=ωΑ , αλλά το Β προηγείται του Α ( κυματομορφή Gilbert-cell-based phase

detector )

Μετά τον Phase-Frequency Detector ( PFD ) , ακολουθεί η Charge Pump

που αποτελείται από δύο , ιδανικά πανομοιότυπες πηγές ρεύματος , οι οποίες

ελέγχονται από τις εξόδους A Q και B Q , όπως φαίνεται στο σχήμα .

[image: image133.jpg]



Σχήμα 2.34 PFD με Charge Pump
       Αν  ωA>ωB  η συχνότητα του σήματος αναφοράς και ωB  η συχνότητα που  προέρχεται από τη διαίρεση της συχνότητας του VCO , που πρέπει να

ελέγξουμε , τότε αν ωA>ωB     ή ω A =ω B , αλλά το σήμα  Α προπορεύεται του Β ,τότε κλείνει ο διακόπτης S1 και φορτίζεται ο πυκνωτής CP . Έτσι αυξάνεται η τάση Vout που ελέγχει το VCO και αυξάνεται και η συχνότητά του προς την κατεύθυνση ελαχιστοποίησης του σφάλματος . Αν αντίθετα  ωA>ωB  κλείνει ο διακόπτης S2 και εκφορτίζεται ο πυκνωτής CP μειώνοντας την τάση στα άκρα του , Vout , με αποτέλεσμα να μειωθεί και η συχνότητα του VCO .  
Συνήθως σε ένα σύστημα PLL το σήμα αναφοράς προκύπτει από έναν

ταλαντωτή χαμηλής συχνότητας και με πρότυπη ευστάθεια την οποία και

επιδιώκουμε . Το σήμα αναφοράς διαιρείται περαιτέρω εσωτερικά , με λόγο

που προκύπτει από την τιμή ενός καταχωρητή μέσα στο PLL και που

εισάγεται στη μία είσοδο του PD ή PFD . Στην άλλη είσοδο εισάγεται το

σήμα που προέρχεται από την έξοδο του prescaler .
Prescaler : Μπορούμε να θεωρήσουμε τον prescaler ως ένα σύστημα

που διαιρεί έστω κατά Ν τη συχνότητα του σήματος εισόδου , ω VCO . Η

συχνότητα του σήματος εξόδου θα είναι :
[image: image134.png]


                                                                        (2.93)
Αναφερόμενοι στις φάσεις των σημάτων , έχουμε :
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    ,  που δίνει
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                                      (2.94)
Άρα περνώντας στο χώρο Laplace , η συνάρτηση μεταφοράς θα είναι :
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                                                           (2.95)
Το βαθυπερατό φίλτρο
Φίλτρο : Ο ρόλος του βαθυπερατού φίλτρου είναι πολύ σημαντικός σε

ένα σύστημα PLL . Από αυτό καθορίζεται ο χρόνος κλειδώματος , δηλαδή ο

χρόνος μετάβασης από μία συχνότητα σε άλλη , αλλά και φασματικά πόσο

καθαρό είναι το σήμα στην έξοδο του VCO . Ο ρόλος του φίλτρου εκτός από την παραγωγή της τάσης ελέγχου Vc του VCO είναι να καταπνίξει τα μη επιθυμητά παράγωγα ( spurs ) που εμφανίζονται σε συχνότητες που είναι

ακέραια πολλαπλάσια της συχνότητας αναφοράς , ικανοποιώντας παράλληλα τις προδιαγραφές για το μέγιστο χρόνο κλειδώματος .

Οι δύο αυτές απαιτήσεις , ικανοποιητικό φιλτράρισμα και μέγιστος

χρόνος κλειδώματος είναι αλληλοσυγκρουόμενες και επομένως θα πρέπει σε

κάθε εφαρμογή να βρίσκεται η βέλτιστη λύση . Μπορεί τα spurs να

καταπιεστούν αρκετά με τίμημα όμως την αύξηση του χρόνου κλειδώματος.
Από την άλλη μικροί χρόνοι κλειδώματος θα έχουν ως συνέπεια την αύξηση

της στάθμης των spurs . Για παράδειγμα , σε συστήματα που χρησιμοποιούν

αναπήδηση συχνότητας ή σε αρχιτεκτονικές που το ίδιο σύστημα PLL

χρησιμοποιείται διαδοχικά στην εκπομπή και στη λήψη με πολύ μικρούς
χρόνους μεταγωγής , θα πρέπει προφανώς να δοθεί ιδιαίτερη προσοχή στο αν το υπό ανάπτυξη σύστημα PLL ικανοποιεί τις προδιαγραφές του χρόνου

κλειδώματος . Αντίθετα σε μια εφαρμογή όπου ο τοπικός ταλαντωτής θα

δουλεύει σε συγκεκριμένη συχνότητα κάθε φορά δεν τίθεται θέμα

κλειδώματος και έτσι το βάρος πέφτει εξ’ ολοκλήρου στο όσο το δυνατό

μεγαλύτερη καταπίεση των spurs και επίτευξη όσο το δυνατό καλύτερης , από πλευράς phase noise συμπεριφοράς .
Στoν παρακάτω πίνακα ( Σχήμα 2.35 ) δίδονται μερικοί τύποι φίλτρων

που εμφανίζονται σε συστήματα PLL
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Σχήµα 2.35 ∆ιάφοροι τύποι φίλτρων και οι συναρτήσεις µεταφοράς και τα διαγράµµατα Bode αυτών

Με βάση τα παραπάνω και θεωρώντας τη χρήση phase detector ,

μπορούμε να καθορίσουμε τη συνάρτηση μεταφοράς ανοιχτού βρόχου G(s) .

Έτσι ,
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                                                                                  (2.96)
και η συνάρτηση μεταφοράς του κλάδου ανατροφοδότησης θα είναι :

[image: image139.png]HES) =+



                                                                                                                   (2.97)
η συνάρτηση μεταφοράς όλου του συστήματος γίνεται :
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               (2.98)
Ας θεωρήσουμε το βαθυπερατό φίλτρο του σχήματος με συνάρτηση

μεταφοράς :
[image: image141.jpg]



Σχήμα 2.36 1ης τάξης φίλτρο
[image: image263.png]


          
                                  όπου τ=R1C1 η σταθερά χρόνου του κυκλώματος
Τότε η (2.98) γίνεται :
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                   (2.99)
που είναι συνάρτηση μεταφοράς 2ης τάξης .

Οι σταθερές ω0 και ζ ονομάζονται κυκλική ιδιοσυχνότητα και σταθερά

απόσβεσης του συστήματος αντίστοιχα . Από τη σχέση (2.99) προκύπτει
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           και                         (2.100)
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                                                 (2.101)
Η απόκριση του συστήματος y(t) , δηλαδή ο αντίστροφος

[image: image264.png]


μετασχηματισμός Laplace της (2.99) με είσοδο τη βηματική συνάρτηση

, για διάφορες τιμές του ζ δίνεται στο παρακάτω σχήμα 2.37
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Σχήµα 2.37 Κανονικοποιηµένη απόκριση συστήµατος

Παρατηρούμε , ότι για 0<ζ<1 η απόκριση είναι φθίνουσα ταλάντωση που τείνει να λάβει την τιμή 1 καθώς t →∞ . Για ζ >=1 και καθώς το ζ μεγαλώνει η ταλάντωση σταματάει και η έξοδος τείνει ασυμπτωτικά στη μονάδα καθώς t →∞ . Σημειώνεται , ότι η ίδια ομάδα καμπυλών παριστάνει και την απόκριση όταν η είσοδος είναι της μορφής θi(t)=Cvt .
Οι παραπάνω καμπύλες δείχνουν ότι υπάρχει μια περιοχή τιμών για τη

σταθερά απόσβεσης στην οποία ο χρόνος κλειδώματος , καθώς και η μέγιστη υπερύψωση , λαμβάνουν ικανοποιητικές τιμές . Συνήθως η σταθερά

απόσβεσης επιλέγεται μεταξύ 0.5 και 1 με πιο πιθανή επιλογή την τιμή 0.707 .
Στις πρακτικές εφαρμογές σχεδίασης ενός κυκλώματος PLL για

[image: image265.png]


δεδομένη σταθερά απόσβεσης και απαιτώντας για παράδειγμα μετά από 1ms η μέγιστη τιμή της καμπύλης y(t) να είναι μέχρι το πολύ 10% μεγαλύτερη της τελικής τιμής υπολογίζεται η κυκλική ιδιοσυχνότητα  ω0 και από εκεί η συχνότητα  του βαθυπερατού φίλτρου
Μια δεύτερη προσέγγιση στον τρόπο σχεδιασμού του βαθυπερατού

φίλτρου παρουσιάζεται παρακάτω για το φίλτρο 2ης τάξης του σχήματος 2.48 , που μπορεί να χρησιμοποιηθεί σε ένα CP PLL .
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Σχήμα 2.38 Φίλτρο 2ης τάξης

Η συνάρτηση μεταφοράς του φίλτρου αυτού προφανώς είναι
[image: image147.png]


                                                            (2.102)
και η σύνθετη αντίσταση μετά από μερικές πράξεις προκύπτει
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                                           (2.103)
Οι σταθερές χρόνου του φίλτρου μπορούν να γραφούν

[image: image266.png]


                                                                                     

                                                                                                             και                                                            (2.104)
      [image: image149.png]


                                                                          (2.105)
Όπως αναφέρθηκε η χαρακτηριστική εξίσωση του PLL είναι

[image: image150.png]1+G(s)H(s)=0 )= ; z
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όπου το PD Κ έχει μονάδες Α/rad λόγω της χρήσης charge pump PLL και γι’αυτό πολλαπλασιάζεται με τη σύνθετη αντίσταση του φίλτρου . Με s=jω  έχουμε :   
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                            (2.106)
Από την παραπάνω σχέση προκύπτει ότι η φάση του συστήματος είναι

[image: image152.png]p(w) = tan”' (wT,) — tan" (wT; ) +180°



                               (2.107)
Προκειμένου να εξασφαλιστεί η μέγιστη ευστάθεια του συστήματος

επιθυμούμε στη συχνότητα για την οποία |G(jω)H(jω)| = 1 το phase margin να είναι μέγιστο . Το μέγιστο παρουσιάζεται όταν : 
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(2.108) που είναι η κυκλική συχνότητα μεγίστου phase  noise.                
Aν η συχνότητα ωp  και το  επιθυµητό phase margin  φ(ωp )έχουν

καθοριστεί από τις προδιαγραφές , οι σχέσεις :
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                            δίνουν   
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           (2.109) ,  (2.110)
Με τον τρόπο αυτό μπορούν , με γνωστά T1  , T2  , ω p , να υπολογιστούν οι

τιμές    C1,C2 ,R2 . Έχουμε λοιπόν :
[image: image154.png]|6(jo, H(jo,)| =1



                                                         (2.111)


Έτσι από τη σχέση   


προκύπτει :  
                                                                        .          (2.112) 

Οι τιμές των στοιχείων του φίλτρου του σχήματος 2.38 θα είναι


                                                                                                (2.113)

Με παρόμοιο αλλά γενικά επίπονο τρόπο μπορούν να βρεθούν και οι

τιμές των στοιχείων για φίλτρα ανώτερης τάξης . Στην πράξη , για τη

σχεδίαση φίλτρων χρησιμοποιούνται προγράμματα που εκτελούν τις

παραπάνω πράξεις και απλοποιούν σημαντικά την όλη προσπάθεια.
3.  BUDGET ANALYSIS

Το πρώτο βήµα στη σχεδίαση και κατασκευή κάποιου συστήµατος θα πρέπει να είναι ο καθορισµός των γενικότερων προδιαγραφών του εν’λόγω συστήµατος µέσω ενός δοµικού διαγράµµατος . Το δοµικό διάγραµµα για το δυναμικό φίλτρο σχισμής  που σχεδιάσαµε φαίνεται στο παρακάτω σχήµα. 
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                                Σχήµα 3.1 Το δοµικό διάγραµµα του Dynamic Notch Filter
 Ώς είσοδο θεωρούμε ότι  λαμβάνουμε σήμα  στάθµης  0 dBm και συχνότητας που κυμαίνεται  από 225-400 MHz. Το σήμα διακλαδίζεται από έναν Directional Coupler και οδηγείται από τον πρώτο κλάδο μέσω ενός ενισχυτή σταθερού κέρδους στον τελικό Combiner. Ο Coupler είναι ο ADC-10-1R ,  ενισχυτής  ο  ERA-1 με κέρδος 12,3 dB και  Combiner ο  LRPS-2-1j. Και οι τρεις είναι της  Mini-Circuits.

Στον  δεύτερο κλάδο το σήμα οδηγείται  μέσω ενός LC ζωνοπερατού φίλτρου με ζώνη διέλευσης  225 – 400 MHz  στην RF είσοδο του πρώτου µίκτη. Ο µίκτης είναι ο ADE2-ASK της Mini-Circuits. Η πρώτη LO αλυσίδα αποτελείται από έναν τοπικό ταλαντωτή του οποίου η συχνότητα κυµαίνεται µεταξύ 430 – 605 MHz . Το εξερχόµενο από τον ταλαντωτή σήµα ενισχύεται από τον ERA-1 και αφού φιλτραριστεί από ένα LC ζωνοπερατό φίλτρο ζώνης 430 – 605 MHz καταλήγει  στην LO είσοδο του µείκτη. Μεταξύ του LC φίλτρου και της LO εισόδου μεσολαβεί ένα Splitter SCA-3-11 της Mini-Circuits.  Στην έξοδο του µίκτη εφαρµόζουµε ζωνοπερατό φίλτρο TT6759D-205Μ της TEMWELL και ενισχυτή  ERA-1 της Mini-Circuits ενώ ακολουθεί δεύτερος μίκτης όμοιος με τον πρώτο. Η δεύτερη LO αλυσίδα αποτελείται από έναν τοπικό ταλαντωτή του οποίου η συχνότητα είναι 194,3 MHz. Το εξερχόμενο από τον ταλαντωτή σήμα ενισχύεται από τον ERA-2 και αφού φιλτραριστεί από ένα LC ζωνοπερατό φίλτρο κεντρικής συχνότητας 194,3MHz καταλήγει μέσω ενός δεύτερου Splitter SCA-3-11  στην LO είσοδο του  µίκτη. Στην έξοδο του μίκτη λαμβάνουμε τελικά το επιθυμητό σήμα των 10,7MHz και αφού φιλτραριστεί από το κρυσταλλικό φίλτρο  στρέφεται  στον Phase Shifter   JSPHS -12 της Mini-Circuits και κατόπιν ενισχύεται από τον ενισχυτή μεταβλητού κέρδους AD603 της Analog Devices. Από την έξοδο του ενισχυτή το σήμα οδηγείται στην  RF είσοδο του τρίτου µείκτη  με την LO είσοδο να τροφοδοτείται με  ημιτονικό σήμα συχνότητας 194,3MHz προερχόμενο από την δεύτερη  LO αλυσίδα.   Στην έξοδο του µείκτη εφαρµόζουµε ζωνοπερατό φίλτρο  TEMWELL όμοιο με το πρώτο ενώ ακολουθεί τέταρτος  μίκτης όμοιος με όλους τους προηγούμενους. Η LO είσοδος του μίκτη τροφοδοτείται με ημιτονικό σήμα από την πρώτη LO αλυσίδα και η έξοδός του φιλτράρεται με LC ζωνοπερατό φίλτρο με ζώνη διέλευσης  225 – 400 MHz  όμοιο με το πρώτο. Κατόπιν το σήμα ενισχύεται με τον ERA-3 της Mini-Circuits κατά 22,1 dB και καταλήγει στον Combiner. 
Τέλος, στον τρίτο κλάδο ελέγχου, λαμβάνουμε σήμα από την έξοδο του Combiner και το οδηγούμε σε ένα τρίτο LC ζωνοπερατό φίλτρο με ζώνη διέλευσης 225 – 400 MHz όμοιο με τα προηγούμενα. Στην συνέχεια ακολουθεί ένας πέμπτος μίκτης , ένα ζωνοπερατό φίλτρο  TEMWELL και ένας έκτος μίκτης για να λάβουμε τελικά για δεύτερη φορά σήμα συχνότητας 10,7ΜΗz. Οι τρείς τελευταίες διατάξεις που αναφέρθηκαν είναι όμοιες με αυτές που χρησιμοποιήθηκαν κατά την πρώτη υποβάθμιση του σήματος στον δεύτερο κλάδο και η διαδικασία που ακολουθήθηκε  είναι επίσης ίδια. Το σήμα από τον έκτο μίκτη καταλήγει μέσω ενός δεύτερου κρυσταλλικού φίλτρου στον  ανιχνευτή ισχύος (log detector)  8319 της ANALOG DEVICE για να μετρηθεί σε ισχύ.

  Στην επιλογή των στοιχείων καταλήξαµε βάση των προδιαγραφών που µας δόθηκαν , την ευκολία στην απόκτησή τους καθώς και το κόστος αυτών .Οι αρχικές βασικές προδιαγραφές είναι οι εξής :
· Τάση τροφοδοσίας 

· Ισχύς εισόδου  έως 0 dBm
· Συχνότητα εισόδου 225 με 400 MHz
· Κεντρική συχνότητα αποκοπής από 225 μέχρι 400 MHz
· Έυρος ζώνης αποκοπής 15ΚHz
· Stop band attenuation τουλάχιστον 30dB
· Pass Band attenuation     0 dB
Λαµβάνοντας υπ’ όψιν τις παραπάνω δεδοµένες προδιαγραφές,

καταλήξαµε στο εν’ λόγο δοµικό διάγραµµα και στις προδιαγραφές των

υπολοίπων στοιχείων 

 Ο µίκτης επιλέχτηκε βάση της περιοχής συχνοτήτων λειτουργίας του φίλτρου  και ευελιξίας να τοποθετηθεί πάνω στο κύκλωµά µας. Επιλέξαμε τον ADE-2ASK της Mini-Circuits ο οποίος έχει τα παρακάτω χαρακτηριστικά:

· LO/RF  1 – 1000  MHz
· IF      DC – 1000  MHz
· Typical conversion loss: 5.4 dB
· Typical LO to RF isolation 45 dB 
· Input 1dB compression :  +1 dBm typ (Όταν η LO είσοδος είναι

     από 4 – 10 dBm)
Μοναδικοί περιορισμοί για τα  LO τμήματα ήταν  η ισχύς και  συχνότητα εισόδου στον μίκτη. Επίσης έχει γίνει πρόβλεψη για την  διαρροή του LO σήματος μέσω της RF εισόδου του μίκτη  προς την είσοδο του συνολικού κυκλώματος.

Σε ό,τι αφορά τα VCO  επιλέξαμε  στον  πρώτο ταλαντωτή  το V560MC10 ενώ στο δεύτερο  το V175ME10  με κατασκευάστρια εταιρεία την Z-Communications. Για το πρώτο VCO έχουμε 

· Συχνότητα   400 – 720 MHz
· Tuning Voltage 0 – 8 Vdc
· Supply Voltage 10V
· Power Output  7
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 6 dBm
Ενώ για το δεύτερο 

· Συχνότητα  150 – 200 ΜHz
· Tuning Voltage 0,5 – 4,5 Vdc
· Supply Voltage   5Vdc
· Power Output   2,5
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3,5
   Το πρώτο  και το δεύτερο VCO ελέγχονται από τα PLL : LMX-2316 και  LMX-2326 της National  αντίστοιχα. Η απαιτούμενη συχνότητα στην LO είσοδο του πρώτου μείκτη θέλουμε να κυμαίνεται μεταξύ 430 και 605 MHz ενώ η ισχύς της μεταξύ 4 – 10 dBm. Δεδομένης της υψηλότερης στάθμης ισχύος  LO εισόδου που θα λαμβάναμε σε σχέση με την επιθυμητή, χρειάστηκε να εξασθενήσει περαιτέρω το σήμα μας, συνεπώς παρεμβάλαμε έναν εξασθενητή ο οποίος μας έδινε θεωρητική αναμενόμενη εξασθένηση 6 dB.Ο εξασθενητής είναι ο PAT-6 της Mini-Circuits και έχει τοποθετηθεί μεταξύ του LC φίλτρου και του Splitter.
Στον δεύτερο κλάδο μεταξύ του δεύτερου μίκτη και του ERA-1 παρεμβάλαμε έναν εξασθενητή PAT-1 με θεωρητική αναμενόμενη εξασθένηση 1dB δεδομένης της υψηλότερης στάθμης ισχύος που θα λαμβάναμε στην είσοδο RF   σε σχέση με την επιθυμητή που είναι το πολύ 1dBm.   
      Μετά την επιλογή των στοιχείων που θα χρησιμοποιηθούν με τη βοήθεια του σχεδιαστικού πακέτου ADS-2006  δημιουργήσαμε ένα πιο συγκεκριμένο  δομικό διάγραμμα με components ενημερωμένα ως προς τα χαρακτηριστικά της διάταξης που προσομοιώνουν ώστε να  είναι αξιόπιστα τα αποτελέσματα της  προσομοίωσης. Με την ολοκλήρωση της θεωρητικής μελέτης προκύπτει το δομικό διάγραμμα του επομένου σχήματος 
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                                                  Σχήµα 3.2  Το δομικό διάγραμμα  κατά την schematic προσομοίωση
Το schematic διάγραμμα του σχήματος 3.2 προσομοιώνει το κύριο μέρος του Dynamic Notch Filter που υλοποιεί την αποκοπή και ο κλάδος ελέγχου παραλείπεται. Για να κατανοήσει καλύτερα ο αναγνώστης το είδος της schematic προσομοίωσης και τα αποτελέσματα που προκύπτουν από αυτήν   παραθέτουμε  στο σχήμα 3.3  τις παραμέτρους που την προδιαγράφουν όπως ρυθμίζονται  στο πρόγραμμα.
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                                   Σχήµα 3.3  Οι μεταβλητές κατά την schematic προσομοίωση.
Η γεννήτρια δεξιά στο σχήμα εισάγει στο κύκλωμα Ν διακριτές συχνότητες όπου περιγράφονται σε πλάτος και φάση με πολικές συντεταγμένες  P[N]. Στο παράδειγμα εισάγουμε δύο συχνότητες f2 και  f1 μηδενικής αρχικής φάσης και στάθμης  ισχύος 0dbm : P[1] = P[2] =  (polar(dbmtow(0),0)).
Η συχνότητα f2 προορίζεται για αποκοπή ενώ η f1 εξέρχεται από το κύκλωμα αναλλοίωτη. Αριστερά στο σχήμα  υπάρχει μία λίστα με τις μεταβλητές κατά την προσομοίωση. Οι τέσσερεις εξ αυτών είναι τιμές συχνοτήτων όπως φαίνεται και στο HARMONIC BALANCE. Η f2 εδώ έχει την τιμή 225 MHz ενώ f1 = 280 MHz. Οι τιμές αυτές επιλέχθηκαν τυχαία.
Οι σταθερές fif και f_ceramic έχουν τις τιμές 205MHz και 10,7MHz αντίστοιχα. Η μεταβλητή flo συμβολίζει την συχνότητα στον πρώτο LO ταλαντωτή και επιλέγεται να είναι 205ΜΗz πάνω από την συχνότητα αποκοπής (flo =  f2 + fif) για λόγους που θα γίνουν σαφείς στην συνέχεια. Η fplo συμβολίζει την συχνότητα στον δεύτερο LO ταλαντωτή και έχει σταθερά την τιμή 194,3MHz. Οι μεταβλητές phase_control και gain_control συμβολίζουν την στροφή φάσης και το κέρδος  του phase shifter και του ADE603 αντίστοιχα. Οι τιμές τους προσδιορίστηκαν  μετά από αρκετές επαναλήψεις όταν τα αποτελέσματα που προέκυψαν κρίθηκαν ικανοποιητικά.
 Τα αποτελέσματα της schematic προσομοίωσης είναι στο διάγραμμα που ακολουθεί όπου βλέπουμε την απόκριση του Dynamic Notch Filter στην έξοδο out.
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Σχήµα 3.4   Αποτελέσματα της schematic προσομοίωσης.
Η f2 έχει υποβαθμιστεί κατά 40 db σε σχέση με την f1. Τα αποτελέσματα ξεπερνούν κατά πολύ τις προσδοκίες μας για μείωση της προς εξάλειψη συχνότητας κατά 30 db.
Στις επόμενες ενότητες παρουσιάζονται αναλυτικότερα τόσο τα θεωρητικά όσο και τα πρακτικά βήματα που ακολουθήθηκαν για την ολοκλήρωση τόσο των επιμέρους τμημάτων όσο και ολόκληρου του Dynamic Notch Filter.
4. ΣΧΕΔΙΑΣΗ ΤΟΥ DYNAMIC NOTCH- FILTER
4.1 Σχετικά με το ADS

       Η σχεδίαση ουσιαστικά όλων των επιμέρους τμημάτων που απαρτίζουν το Dynamic Notch-Filter πραγματοποιήθηκε με τη βοήθεια του σχεδιαστικού προγράμματος ADS (Advanced Design System) της Agilent. . Το πρόγραµµα αυτό έχει απεριόριστες δυνατότητες όσον αφορά τη σχεδίαση και προσομοίωση λειτουργίας RF κυκλωµάτων και συστηµάτων γενικότερα. Ένα σηµαντικό στοιχείο αυτού είναι ότι περιέχει βιβλιοθήκες αποτελούµενες από πολλά µοντέλα που παρέχουν οι κατασκευαστές για ενεργά και παθητικά στοιχεία (τρανζίστορ, πηνία, πυκνωτές κ.α.) . Η προσομοίωση των κυκλωµάτων µπορεί να πραγµατοποιηθεί τόσο σε επίπεδο schematic , όπου τα κυκλώµατα δεν έχουν κάποια φυσική οντότητα αλλά η προσοµοίωση βασίζεται στα δεδοµένα που παρέχονται από τον χρήστη και από τις βιβλιοθήκες, όσο και σε επίπεδο momentum όπου γίνεται ηλεκτροµαγνητική προσοµοίωση πάνω στις φυσικές διαστάσεις του κυκλώµατος, πλησιάζοντας έτσι τις πραγµατικές συνθήκες λειτουργίας αυτού.  Η δυνατότητα της ηλεκτρομαγνητικής προσομοίωσης αφορά την σχεδίαση κυκλωμάτων που λειτουργούν στις μικροκυματικές συχνότητες  που οι φυσικές διαστάσεις των αγωγών  έχουν ιδιαίτερα σημαντικό ρόλο.

Το  Dynamic Notch-Filter  λειτουργεί στο VHF/UHF  φάσμα συχνοτήτων  και η συμπεριφορά των αγώγιμων γραμμών που τοποθετούνται πάνω στο τυπωμένο κύκλωμα δεν εξαρτάται σε σημαντικό βαθμό από τις διαστάσεις τους. Οι γραμμές μεταφοράς είναι τύπου µικροταινίας (microstrip).  Αυτές µοντελοποιούνται στο ADS µε τα στοιχεία της βιβλιοθήκης Tlines-Microstrip . Για την υλοποίηση κυκλωµάτων µε χρήση µικροταινιών ένας πολύ σηµαντικός παράγοντας είναι και η επιλογή κατάλληλου υποστρώµατος (πάνω στο οποίο εφαρµόζονται οι µικροταινίες) . Τα βασικά χαρακτηριστικά του είναι η σχετική διηλεκτρική σταθερά, ο συντελεστής απωλειών, η αγωγιµότητα, το πάχος διηλεκτρικού κ.τ.λ. τα οποία πρέπει να δηλωθούν .

       Στην περίπτωσή µας το υπόστρωµα που χρησιμοποιήσαμε  είχε τις

ακόλουθες ιδιότητες
	Πάχος διηλεκτρικού (Η)
	0.51 mm

	Σχετική διηλεκτρική σταθερά (Er)
	3.38

	Σχετική επιτρεπτότητα (Mur)
	1

	Αγωγιμότητα (Cond)
	5.8 x 107

	Πάχος μικροταινίας (Τ)
	40 um

	Συντελεστής απωλειών (TanD)
	0.0035

	Rough
	0 mm


Τo μοντέλo των Tlines-Microstrip που χρησιμοποιήσαμε για την

σχεδίαση των γραμμών μεταφοράς φαίνεται  παρακάτω
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4.2 Σχεδίαση γραμμών μεταφοράς

      Όπως αναφέραµε οι γραμμές μεταφοράς είναι τύπου µικροταινίας (microstrip) και για την σχεδίασή τους χρησιμοποιούμε ως μοντέλο τον τύπο MLIN της  βιβλιοθήκης  Tlines-Microstrip που προσφέρει το ADS.
Για τη σχεδίαση των γραμμών μεταφοράς ανατρέξαμε στο υπολογιστικό εργαλείο Line Calculator  που παρέχει το σχεδιαστικό πακέτο του ADS το οποίο υπολογίζει το πλάτος w του αγωγού με βάση τις ιδιότητες του υποστρώματος, την χαρακτηριστική αντίσταση της γραμμής και την συχνότητα λειτουργίας του. Για την χαμηλότερη  συχνότητα λειτουργίας 10,7 MΗz και με χαρακτηριστική αντίσταση γραμμής  Z0 = 50 Ohm 
υπολογίστηκε πλάτος αγωγού ίσο με  1.136230 mm ενώ για την υψηλότερη συχνότητα του κυκλώματος που είναι 605 MHz με την ίδια χαρακτηριστική αντίσταση το πλάτος αγωγού υπολογίστηκε ίσο με  1.13621. Μια προσέγγιση του ενός χιλιοστού του χιλιοστόμετρου (mm) θεωρείται ικανοποιητική επομένως οι γραμμές μεταφοράς σε όλα τα μέρη του κυκλώματος σχεδιάστηκαν να έχουν πλάτος ίσο με 1.136  mm.  Ακολουθούν εικόνες από τις αντίστοιχες επιλογές του προγράμματος 
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           Σχήμα 4.1  Tο κεντρικό παράθυρο ρύθμισης παραμέτρων του Line Calculator για 605 MHz
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                          Σχήμα 4.2  Tο κεντρικό παράθυρο ρύθμισης παραμέτρων του Line Calculator για 10,7 MHz
4.3  Σχεδίαση πρώτου κλάδου: από την είσοδο στον Combiner 

  4.3.1 Ρόλος του πρώτου κλάδου στο κύκλωμα
 Όπως αναφέραµε  στην είσοδο λαμβάνουμε σήμα  συχνότητας  από 225 έως 400 MHz. Η ισχύς του σήματος εισόδου θεωρούμε ότι δεν μπορεί  να υπερβαίνει τα 0 dbm. Για λόγους πρακτικής σημασίας θεωρούμε  στην είσοδο σήμα στάθμης 0 dbm το οποίο  είναι ένα σημείο αναφοράς για τις πράξεις που ακολουθούν και όχι μια πραγματική τιμή για το εκάστοτε λαμβανόμενο σήμα. Τα 0 dbm  οδηγούνται στον COUPLER ο οποίος  διακλαδίζει  το σήμα σε δύο εξόδους , την coupled έξοδο όπου λαμβάνουμε σήμα -10,7 dbm και την έξοδο out όπου δίνει σήμα -1 dbm. Στην συνέχεια από την coupled έξοδο το σήμα οδηγείται  στον τελικό combiner (αθροιστή) μέσω ενός ενισχυτή σταθερού κέρδους  περίπου 12,3 db τον οποίο τοποθετήσαμε  για να διορθώσει της απώλειες του coupler αλλά και του combiner του οποίου στην καλύτερη περίπτωση είναι 0,5 db. Έτσι το σήμα μας καταλήγει  στον τελικό combiner και εδώ τελειώνουμε με την πρώτη από τις δύο εισόδους του αθροιστή.  Επιλέξαμε τον Coupler  ADC-10-1R ,  ενισχυτή σταθερού κέρδους τον ERA-1 και  αθροιστή τον LRPS-2-1J.

Ακολουθεί αναλυτική περιγραφή για την σχεδίαση των παραπάνω διατάξεων.
4.3.2 Σχεδίαση του Coupler
Επιλέξαμε τον  ADC-10-1R  της Mini-Circuits ο οποίος έχει τα   παρακάτω χαρακτηριστικά:

· Συχνότητα λειτουργίας    5-900 MHz

· Insertion Loss                  0.8 dB (typ)

· Coupling                         10.65dB
Το  layout όπως προτείνεται στα  datasheet του ADC-10-1R 
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                                            Σχήμα 4.3  Το layout του ADC-10-1R
4.3.3 Σχεδίαση του ενισχυτή ERA-1

Επιλέξαμε τον ERA-1 με τα παρακάτω χαρακτηριστικά :

· Κέρδος    12,3 dB
· Περιοχή λειτουργίας  dc – 8GHz
· Up to 18.4 dBm(typ)  output power
Για τον ERA προβλέπεται τροφοδοσία που παρατίθεται στο σχήμα που ακολουθεί.
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                           Σχήμα 4.4  Απλοποιηµένο κύκλωµα τροφοδοσίας για τον  ERA-1
Επιλέγουμε ώστε η τάση πόλωσης  Vcc να έχει τιμή τα 10 Volt και για αυτή την τιμή ο κατασκευαστής προτείνει R BIAS = 162 Ω για το ζητούμενο ρεύμα πόλωσης I bias του ενισχυτή. Στο κύκλωμα πόλωσης ο C bypass  και το πηνίο χρησιμοποιούνται για αποκοπή  χαμηλών και υψηλών σε συχνότητα ac  ρευμάτων αντίστοιχα και για αυτό επιλέγουμε μεγάλη τιμή και στα δύο στοιχεία. Οι πυκνωτές C block εμποδίζουν τα συνεχή ρεύματα της πόλωσης να διαρρεύσουν στο υπόλοιπο κύκλωμα και χρήση τους είναι απαραίτητη αρκεί να μην παραμορφώνουν το σήμα. Με την βοήθεια του ADS κάναμε προσομοίωση σε κύκλωμα αποτελούμενο από δύο πυκνωτές σε σειρά και είδαμε ότι στις συχνότητες λειτουργίας  η αλλοίωση που υπεισέρχεται στο σήμα είναι αμελητέα όταν η τιμή των πυκνωτών είναι 100 nF έκαστος. Παρακάτω παραθέτουμε τα αποτελέσματα της προσομοίωσης στις συχνότητες από 200 έως 500 Μ.
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             Σχήμα 4.5 Αποτελέσματα προσομοίωσης για C block του ERA-1

Το  layout του  ERA χωρίς την τροφοδοσία
[image: image167.emf]
                                                    Σχήμα 4.6 Το layout του ERA
4.3.4   Σχεδίαση του   LRPS-2-1J  Combiner
Τα χαρακτηριστικά του LRPS-2-1J  είναι τα παρακάτω
· Περιοχή λειτουργίας  5 – 500 MHz
· Insertion Loss 0.3dB(typ)
· Isolation 33dB(typ)
Και το layout όπως προτείνεται στα datasheet 
[image: image168.emf]
                                                    Σχήμα 4.9 Το layout του LRPS
4.4 Σχεδίαση δεύτερου κλάδου : απομόνωση κεντρικής συχνότητας εύρους  15 KHz και οδήγησή της στον combiner προς εξουδετέρωση.

4.4.1 Ρόλος του δεύτερου κλάδου στο κύκλωμα.
 Στο δεύτερο κλάδο απομονώνεται  η κεντρική συχνότητα f0  εύρους 15ΚHz ,προσαρμόζεται σε πλάτος και φάση και οδηγείται στη δεύτερη είσοδο του αθροιστή για εξουδετέρωση. Η προσαρμογή  γίνεται με τον ενισχυτή ρυθμιζόμενου κέρδους και τον στροφέα φάσης ενώ η απομόνωση των 15ΚHz  με το κρυσταλλικό φίλτρο. Συχνότητα διέλευσης του φίλτρου είναι 10,7 MHz και για αυτό απαιτείται υποβάθμιση της f0  σε αυτή τη συχνότητα η οποία υλοποιείται σε δύο στάδια με δύο όμοιους μίκτες. Κατόπιν , μετά την προσαρμογή , αναβαθμίζεται στην f0 σε δύο στάδια με την βοήθεια δύο μεικτών ομοίων με τους αρχικούς.
 Οι τέσσερεις μίκτες σε συνδυασμό με τους δύο τοπικούς ταλαντωτές προσδίδουν στο φίλτρο τον δυναμικό του χαρακτήρα. Ο πρώτος  μετατοπίζει την f0  στα 205MHz. Στην LO είσοδο του   καταλήγει η πρώτη LO αλυσίδα  που παράγει συχνότητες από 430 έως 605 ΜΗz, δηλαδή σε ένα εύρος ίσο με αυτό του φάσματος επιλογής της f0 (225MHz 
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 400MHz). Η συχνότητα  LO επιλέγεται από τον χρήστη μέσω Η/Υ και θα καθορίσει και την τιμή της  συχνότητας αποκοπής. Αν δηλαδή θέλουμε να αποκόψουμε την συχνότητα f0 ρυθμίζουμε την συχνότητα LO στα 205+ f0 ΜΗz. Ο δεύτερος μίκτης θα υποβιβάσει την χρήσιμη πληροφορία από τα 205MHz στα 10,7MHz με την LO είσοδο  συνδεδεμένη στην δεύτερη LO αλυσίδα η οποία δίνει σταθερά ημιτονικό σήμα συχνότητας 194,3 MHz. Ο τρίτος επαναφέρει το τροποποιημένο σήμα στα 205MHz και τέλος ο τέταρτος αναβαθμίζει στην f0. Ο τρίτος και ο τέταρτος λαμβάνουν LO είσοδο από την δεύτερη και πρώτη  LO αλυσίδα αντίστοιχα.
Θα μπορούσε να αναρωτηθεί κανείς γιατί να υποβάλλουμε το σήμα σε δύο υποβαθμίσεις συχνότητας πριν το περάσουμε από το κρυσταλλικό φίλτρο. Ας πάρουμε την περίπτωση που με έναν μείκτη  και έναν τοπικό ταλαντωτή υποβαθμίζουμε  την f0 κατευθείαν στα 10,7 Μ του κρυσταλλικού φίλτρου. Η συχνότητα του τοπικού ταλαντωτή θα έχει υποχρεωτικά την τιμή f0 + 10,7ΜΗz που σημαίνει ότι  κλειδώνει σε ένα εύρος συχνοτήτων από 235,7ΜΗz έως 410,7ΜΗz και οι διαρροές  του  προς τον πρώτο κλάδο του κυκλώματος περνάνε μέσα στο φάσμα συχνοτήτων  του σήματος. Για αυτό το λόγο υποβαθμίζουμε το σήμα δύο φορές κρατώντας τυχόν παρεμβολές έξω από το κρίσιμο φάσμα των 225-400 ΜΗz. 
Στον δεύτερο κλάδο εκτός από τα παραπάνω λαμβάνουν χώρα δύο ζωνοπερατά φίλτρα TEMWELL-205Μ  και δύο ζωνοπερατά LC φίλτρα δικής μας σχεδίασης  με ζώνη διέλευσης από 225 έως 400ΜHz. Για τη σχεδίαση αυτών  των φίλτρων  χρησιµοποιήθηκε  το εργαλείο που παρέχεται από το ADS , το Filter Design Guide. . Περισσότερα για τα LC φίλτρα θα πούμε στη συνέχεια σε ξεχωριστό κεφάλαιο της διπλωματικής εργασίας όπου θα περιγραφεί ο τρόπος σχεδίασής τους με το Filter Design Guide και θα παραθέσουμε τις χαρακτηριστικές τους σε διαγράμματα. Η  χρησιμότητά τους έγκειται στο να αποκλείσουν συχνότητες από τα LO κυκλώματα ή παράγωγα από τους μείκτες  προς τον πρώτο κλάδο που οδηγεί το σήμα εισόδου στον αθροιστή. Για τα παράγωγα δευτέρας και τρίτης τάξης του μίκτη θα γίνει λόγος στη συνέχεια.
Τέλος  τοποθετήσαμε  δύο ενισχυτές σταθερού κέρδους ERA-1 και   ERA-3 για διόρθωση των απωλειών που εισάγουν οι υπόλοιπες διατάξεις. Ο ERA-3 ενισχύει περίπου κατά 22dB και σχεδιαστικά δεν διαφέρει από τον ERA-1 με την μόνη διαφορά ότι στο κύκλωμα πόλωσης η αντίσταση  RBIAS έχει τιμή 191 Ohm.    

 4.4.2  Φασματική ανάλυση σημάτων στο δεύτερο κλάδο.
Το σήμα υφίσταται διάφορες μεταβολές κατά την διέλευσή του στον δεύτερο κλάδο που γίνονται εύκολα κατανοητές  εάν τις αναπαραστήσουμε  γραφικά στο πεδίο της συχνότητας. Τα διαγράμματα που ακολουθούν είναι ενδεικτικά των μεταβολών που υφίσταται το σήμα 
Το μεγαλύτερο ενδιαφέρον από φασματικής απόψεως παρουσιάζουν οι μίκτες. Οι RF μίκτες  πολλαπλασιάζουν ένα σήμα RF με ένα σήμα τοπικού ταλαντωτή  συχνότητας LO  ώστε να παράγουν στην έξοδο σήματα συχνότητας ίσης με το άθροισμα  ή τη διαφορά των LO και RF συχνοτήτων. Η έξοδος του ιδανικού  μίκτη περιέχει τη χρήσιμη πληροφορία γύρω από τις συχνότητες   ωIF1 =ωRF-ωLO  και ωIF2 =ωRF+ωLO  . Στην πραγματικότητα όμως  ένας μίκτης παράγει περισσότερες συχνότητες από το άθροισμα και τη διαφορά. Τα παράγωγα της μετατροπής δίνονται από τη σχέση  ωIF = N*ωRF ± M*ωLO με Ν και Μ να παίρνουν ακέραιες θετικές τιμές ενώ η στάθμη ισχύος αυτών είναι αρκετά χαμηλότερη από αυτή των παραγώγων πρώτης τάξης   ωRF ±ωLO που είναι και τα επιθυμητά. Με τη χρήση ζωνοπερατών φίλτρων απομονώνουμε το άθροισμα ή τη διαφορά από τα υπόλοιπα παράγωγα τοποθετώντας τα τόσο στην έξοδο όσο και στην είσοδο των μικτών για  απόρριψη της συχνότητας ειδώλου. Στο εξής θα ασχοληθούμε μόνο με τα παράγωγα πρώτου βαθμού.

Υποθέτουμε ότι σήμα x1(t) εισέρχεται στην είσοδο  RF του πρώτου  μείκτη. Εάν  f0  (225 
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 400)  η κεντρική συχνότητα του στενού φάσματος  των 15ΚΗz  που είναι προς αποκοπή , ρυθμίζουμε μέσω υπολογιστή το PLL να κλειδώσει τον πρώτο ταλαντωτή στην συχνότητα 
 fLO = (f0    +  205) ΜHz. Ο μετασχηματισμός fourier του γινομένου των δύο σημάτων εύκολα προκύπτει C(f) = 1/2X1(f – fLO) + 1/2X1(f + fLO) . Η φασματική απεικόνιση των  Χ1(f),  X1(f – fLO)  και  X1(f + fLO) φαίνεται στο σχήμα.
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Σχήμα 4.10  Φασματική απεικόνιση  του  X1(f) στην RF είσοδο του πρώτου  μίκτη.
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      Σχήμα 4.11  Φασματική απεικόνιση  του  X1(f-fLO) στην IF έξοδο του πρώτου μίκτη.
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                                           Σχήμα 4.12  Φασματική απεικονιση του  X1(f+fLO) στην IF έξοδο του  πρώτου μίκτη.
Είναι γνωστό ότι  στην έξοδο IF του μείκτη θα εμφανιστεί το γινόμενο των δύο σημάτων που εφαρμόστηκαν στην είσοδο RF και LO. Η χρήσιμη πληροφορία βρίσκεται και στις δύο πλευρικές ζώνες ωστόσο στην κάτω πλευρική ζώνη του X(f – fLO)  η  -f0 έχει μετατοπιστεί στα
[image: image176.wmf] 205 MHz   και στην άνω πλευρική του X(f +fLO)  η f0  έχει μετατοπιστεί στα - 205ΜΗz. Εφαρμόζουμε στην έξοδο αυτού του μίκτη το Temwell-205M για να απομονώσουμε μια περιοχή γύρω από την  συχνότητα  205Μ.  Η απόκριση συχνότητας του Temwell όπως προέκυψε από μετρήσεις στο παρακάτω σχήμα.
[image: image177.png]H®I ©

T T
00 o —205}’:”” 1o o freq,MAz 100 505 300 a0




Σχήμα 4.13   Απόκριση συχνότητας  του ζωνοπερατού φίλτρου Temwell-205M
Στην RF  είσοδο του δεύτερου μίκτη εισέρχεται  το φιλτραρισμένο σήμα Χ2(f) από το Temwell και στην LO είσοδο το ημιτονικό σήμα 194,3 MHz. Τα παρακάτω σχήματα  απεικονίζουν τα φάσματα Χ2(f), X2(f + 194,3) και  
X2(f - 194,3)   στην είσοδο και έξοδο του δεύτερου μίκτη.
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Σχήμα 4.14  Φασματική απεικόνιση  του X2(f) στην RF είσοδο  του δεύτερου μίκτη.
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Σχήμα 4.15  Φασματική απεικόνιση  του X2(f+194,3) στην IF έξοδο του δεύτερου μίκτη
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Σχήμα 4.16  Φασματική απεικόνιση του  X2(f-194,3)  στην  IF έξοδο του δεύτερου μίκτη.

Στην άνω πλευρική ζώνη του X2(f+194,3)  η συχνότητα των 205MHz έχει μετατοπιστεί στα 10,7 MHz και στην κάτω πλευρική του X2(f-194,3) η συχνότητα  -205 MHz έχει μετατοπιστεί στα -10,7MHz.  Η κεντρική συχνότητα των  10,7 MHz  με εύρος 15ΚΗz απομονώνεται με το κρυσταλλικό φίλτρο. Η συνάρτηση μεταφοράς του κρυσταλλικού φίλτρου ενδεικτικά απεικονίζεται στο παρακάτω σχήμα.
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Σχήμα 4.17   Απόκριση συχνότητας του κρυσταλλικού φίλτρου.
Το σήμα που εξέρχεται από το κρυσταλλικό φίλτρο μεταβάλλεται κατά πλάτος και φάση από τον ADE603 και τους  Phase Shifter αντίστοιχα. Παρόλο που οι  διατάξεις αυτές δεν είναι ιδανικές  μπορούμε να θεωρήσουμε ότι  στο εύρος των 15KHz του σήματος  λειτουργούν γραμμικά και επομένως δεν παραμορφώνουν. Κατόπιν  το σήμα  εισέρχεται στην RF είσοδο του τρίτου μίκτη του οποίου η  LO είσοδος τροφοδοτείται από  το ημιτονικό σήμα  συχνότητας 194,3 MHz. Τα  σχήματα  4.18 , 4.19 , 4.20   απεικονίζουν αντίστοιχα τα φάσματα Χ3(f), X3 (f - 194,3)  και X3(f + 194,3)  στην είσοδο και έξοδο του τρίτου μίκτη.
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Σχήμα 4.18 Φασματική απεικόνιση του X3(f) στην RF είσοδο του τρίτου μίκτη.
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Σχήμα 4.19 Φασματική απεικόνιση  του  X3(f-194,3) στην IF έξοδο του τρίτου μίκτη.
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Σχήμα 4.20 Φασματική απεικόνιση του  X3(f+194,3)  στην IF έξοδο του τρίτου μίκτη.
Στο σχήμα 4.19  στην άνω πλευρική ζώνη του X3(f - 194,3)  η συχνότητα των 10,7MHz έχει μετατοπιστεί στα 205 MHz και στο σχήμα 4.20 στην κάτω πλευρική του X3(f+194,3) η συχνότητα  -10,7 MHz έχει μετατοπιστεί  στα 

- 205MHz. Κατόπιν το σήμα  φιλτράρεται από το  Temwell  και εισέρχεται στην RF είσοδο του τέταρτου μίκτη.   Στο σχήμα 4.21 απεικονίζεται το φιλτραρισμένο σήμα Χ4(f) όπως εισέρχεται στον τέταρτο μίκτη ενώ στα σχήματα  4.22  και  4.23   απεικονίζονται τα φάσματα X4 (f - fLO) και    

 X4(f + fLO)  στην έξοδο του. Υπενθυμίζουμε ότι  fLO = 205 + f0.
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Σχήμα 4.21 Φασματική απεικόνιση του  X4 (f)  στην RF είσοδο του τέταρτου  μίκτη.
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Σχήμα 4.22 Φασματική απεικόνιση του  X4(f- fLO)  στην IF έξοδο του τέταρτου μίκτη.
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Σχήμα 4.23 Φασματική απεικόνιση του X4(f+ fLO) στην IF έξοδο του τέταρτου μίκτη.
Στη συνέχεια  το σήμα διέρχεται από ζωνοπερατό  φίλτρο με ζώνη διέλευσης  225 – 400 MHz το οποίο  απομονώνει την f0   και την οδηγεί στην είσοδο port1 του combiner. Τα φάσματα  των σημάτων στις εισόδους  και  την έξοδο του combiner απεικονίζονται στα  επόμενα τρία σχήματα. Στο σχήμα 4.24 απεικονίζεται το σήμα που εισέρχεται στην είσοδο Port1 από τον δεύτερο κλάδο και στο σχήμα 4.25 απεικονίζεται το σήμα που εισέρχεται στην είσοδο Port2 από τον πρώτο κλάδο. Το σήμα στην Port2 είναι το σήμα εισόδου στο Dynamic Notch Filter όπως οδηγείται αναλλοίωτο από τον πρώτο κλάδο στον  combiner. Τα δύο  σήματα στον τελευταίο εξουδετερώνονται και στην έξοδο Sum port προκύπτει σήμα όμοιο με αυτό της δεύτερης εισόδου με την μπάντα των 15KHz να έχει εξαλειφθεί γύρω από την συχνότητα f0. Η έξοδος του combiner συμπίπτει με την έξοδο του Dynamic Notch Filter και απεικονίζεται στο τελευταίο διάγραμμα του σχήματος με την χαρακτηριστική σχισμή που έχουν τα φίλτρα αυτής της  μορφής. 
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Σχήμα 4.24 Φασματική απεικόνιση του σήματος στην Port1 είσοδο του combiner.
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Σχήμα 4.25 Φασματική απεικόνιση του σήματος στην Port2  είσοδο του combiner.
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Σχήμα 4.26 Φασματική απεικόνισηι του σήματος στην έξοδο  Sum Port  του combiner.
4.4.3 Σχεδίαση μίκτη

Όπως είπαμε σε προηγούμενο κεφάλαιο τα χαρακτηριστικά του μίκτη είναι τα εξής.

· LO/RF  1 – 1000  MHz
· IF      DC – 1000  MHz
· Typical conversion loss: 5.4 dB
· Typical LO to RF isolation 45 dB 
· Input 1dB compression :  +1 dBm typ (Όταν η LO είσοδος είναι από 4 – 10 dBm)
Και το layout όπως προτείνεται στα Datasheet του κατασκευαστή προέκυψε:

[image: image191.emf]
Σχήμα 4.27  το layout του ADE-2ASK
4.4.4 Το ζωνοπερατό φίλτρο TEMWELL-205MHz
Το ζωνοπερατό φίλτρο των  205Μ που χρησιμοποιήσαμε είναι το Helical Filter ΤΤ6759D-205M της Temwell με τις παρακάτω προδιαγραφές.
· Κεντρική συχνότητα                : 205 ΜΗz
· Intertion Loss                           : 3,5 dB typ    ( 2,43dB  performance)
· -3 dB Bandwidth                      : 6 MHz typ   (8  MHz  performance)
· Attenuation   F0 + - 50 MHz    : 50 dBc typ (57-63 dBc performance)
        Με τη βοήθεια αναλυτή φάσματος μετρήσαμε το εν λόγω φίλτρο στο εργαστήριο και προέκυψαν τιμές για τις S παραμέτρους του. Αυτές οι τιμές αποθηκεύτηκαν σε αρχείο και με την βοήθεια του εργαλείου προσομοίωσης   S – Parameter Simulation  του ADS τις αξιοποιήσαμε σε μορφή διαγράμματος .Η χαρακτηριστική του φίλτρου όπως προέκυψε από την προσομοίωση.[image: image192.emf]100 200 300 400 500 0 600
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                                                            Σχήμα 4.28 Πειραματικά αποτελέσματα για την ζώνη διέλευσης του Temwell
Πράγματι το Insertion Loss ξεκινάει από τα -2,44 dB ενώ η συχνότητα γονάτου  είναι περίπου 9  MHz  : 
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                      Σχήμα 4.29   Πειραματικά αποτελέσματα για την ζώνη διέλευσης 
Η σχεδίαση Layout  του φίλτρου TEMWELL σύμφωνα με τις διαστάσεις που δίνει ο κατασκευαστής προέκυψε όπως  φαίνεται στο σχήμα.

[image: image194.emf]
Σχήμα 4.30   Το  Layout  του Temwell-205Μ
4.4.5 Το κρυσταλλικό φίλτρο

          Όπως είδαμε η χαρακτηριστική διέλευσης του ζωνοπερατού κρυσταλλικού φίλτρου είναι αυτή που θα δώσει τη μορφή στην χαρακτηριστική αποκοπής του dynamic notch filter .Το κρυσταλλικό φίλτρο έχει στόχο να απομονώσει 15ΚΗz γύρω από την προς εξάλειψη συχνότητα .
          Μετρήσαμε την επίδοση ενός κρυσταλλικού φίλτρου  στο εργαστήριο με την βοήθεια αναλυτή φάσματος. Το φίλτρο ήθελε προσαρμογή στα 50 Ohm in/out (impedance matching) και χρησιμοποιήθηκε το  matching network του σχήματος  με τιμές  :
L= 1500+1500+470=3470nH=3.47μH  

   C=47pF
Διαστάσεις  L(1.5μH)=  4mm x 2mm
Διαστάσεις  L(470nH)= 0805 package
Διαστάσεις  C(47pF)= 0805  package
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Σχήμα 4.31   Matching Network του κρυσταλλικού φίλτρου

     Με τη βοήθεια αναλυτή φάσματος  μετρήσαμε  τις S παραμέτρους  του φίλτρου  στο εργαστήριο αφού πρώτα  το προσαρμόσαμε στο παραπάνω δίκτυο. Με τη βοήθεια του ADS κάναμε προσομοίωση με βάση αυτές τις τιμές και προκύπτει η χαρακτηριστική του φίλτρου :
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                               Σχήμα 4.32    Χαρακτηριστική διέλευσης του κρυσταλλικού φίλτρου

Το layout  του crystal filter μαζί με το Matching Network :
[image: image197.emf]
                     Σχήμα 4.33    Το layout  του crystal filter με το Matching Network.
4.4.6 O Phase Shifter 

  Ο στροφέας φάσης Phase Shifter που επιλέξαμε είναι ο JSPHS -12  της Mini-Circuits με τα εξής χαρακτηριστικά :

· Συχνότητα λειτουργίας   :  8 – 12 MHz
· Phase Range                   :  1800  (Min)
· Insertion Loss                 :  0,9 dB
· Control Voltage              : 0 – 15 V
· Control Bandwidth         : dc – 50 KHz
 Στο κύκλωμα συνδέουμε δύο  JSPHS -12   στη σειρά ώστε να καλύψουμε στροφή φάσης μέχρι 3600 . Το Layout είναι στο σχήμα που ακολουθεί.

[image: image198.emf]
                                   Σχήμα 4.34    Το layout  του Phase Shifter
4.4.7 Ο ενισχυτής  ρυθμιζόμενου  κέρδους
     Για ενισχυτή ελεγχόμενου κέρδους από τάση επιλέξαμε το AD603 της ANALOG DEVICES με τάση ελέγχου και κέρδος (dB) σε γραμμική αναλογία (“ linear in dB” Gain Control) και   προγραμματιζόμενη κλίμακα κέρδους από τον χρήστη. Παραθέτουμε ορισμένα από τα χαρακτηριστικά του :
· Κέρδος για  εύρος  30 MHz          :   -1 dB έως  + 41 dB
· Typical Gain Accuracy                 : 
[image: image199.wmf]±

 0,5 dB
· Power Supply                                : 
[image: image200.wmf]±

 5 Volt
· Gain sensitivity                             : 25mV/dB
· Range of Control Voltage             : -1,2V έως  2V
· Nominal Maximum Signal Input   :  1V rms
    Με τη συνδεσμολογία του σχήματος  πετυχαίνουμε κλίμακα κέρδους από 0 έως +40 dB σε ένα εύρος ζώνης λειτουργίας 30MHz.
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Σχήμα 4.35    Συνδεσμολογία του AD603 με εξωτερικά στοιχεία για σήμα εισόδου μέχρι 30 MHz
Διαστάσεις  C(5,6pF)= 0805  package
Διαστάσεις  R(2,15K)= 0805  package
Το layout του AD603 με τις εξωτερικές συνδέσεις και την τροφοδοσία :

[image: image202.emf]
Σχήμα 4.36  Το layout του AD603 με τις εξωτερικές συνδέσεις και την τροφοδοσία. 
4.5 Σχεδίαση τρίτου κλάδου ελέγχου

4.5.1  Ο ρόλος του τρίτου κλάδου στο κύκλωμα και η περιγραφή 
λειτουργίας του.
    Ο χρήστης  που ρυθμίζει το κέρδος και τη στροφή φάσης του AD603 και  Phase Shifter αντίστοιχα χρειάζεται μια ένδειξη του αποτελέσματος στην έξοδο του συνολικού κυκλώματος ώστε να ξέρει προς ποια κατεύθυνση πρέπει να ενισχύσει  και να ξέρει πότε  πρέπει να σταματήσει όταν πετύχει το επιθυμητό αποτέλεσμα. Μια λύση είναι η χρήση ενός αναλυτή φάσματος  στην έξοδο  που θα δίνει ακριβή περιγραφή στις μεταβολές του σήματος αλλά κάτι τέτοιο θα μπορούσε να υλοποιηθεί μόνο σε ένα εργαστήριο με την κατάλληλη υποδομή. Το φίλτρο για να ολοκληρωθεί ως αυτόνομο κύκλωμα χρειάζεται να δίνει την ένδειξη του αποτελέσματος σε πραγματικό χρόνο στον χρήστη  χωρίς εξωτερικές συσκευές και αυτό σκοπεύουμε να πετύχουμε με τον κλάδο ελέγχου του κυκλώματος. 

Σκοπός του κλάδου  είναι να απομονώσει από την έξοδο του κυκλώματος την συχνότητα f0 σε ένα εύρος 15ΚΗz  και να την οδηγήσει σε έναν ανιχνευτή ισχύος . Οδηγούμε την έξοδο του αθροιστή μέσω LC ζωνοπερατού φίλτρου διέλευσης 225 – 400ΜΗz (όμοιου με τα δύο προηγούμενα ) σε έναν πέμπτο μείκτη ADE-2-ASK του οποίου την LO είσοδο τροφοδοτούμε με ημιτονικό σήμα  f0    +  205 ΜΗz από την πρώτη  LO αλυσίδα μέσω της τρίτης εξόδου του Splitter SCA-3-11. Ως γνωστόν στην έξοδο του μείκτη εμφανίζεται το σήμα εισόδου με την f0      μετατοπισμένη στα 205 ΜΗz. Στη συνέχεια εφαρμόζουμε  ένα TEMWELL 205Μ και οδηγούμε την έξοδο του φίλτρου σε έκτο μείκτη ADE-2-ASK του οποίου την LO είσοδο τροφοδοτούμε με ημιτονικό σήμα 194,3 ΜΗz προερχόμενο από την δεύτερη LO αλυσίδα μέσω της τρίτης εξόδου του Splitter SCA-3-11. Στην έξοδο του μίκτη εμφανίζεται το σήμα εισόδου με την f0    μετατοπισμένη από τα 205ΜΗz  στα 10,7 ΜΗz  και εφαρμόζουμε  κρυσταλλικό φίλτρο για την απομόνωση  15ΚΗz γύρω από την συχνότητα των  10,7 ΜΗz. Το σήμα από την έξοδο του φίλτρου οδηγείται  στον  ανιχνευτή ισχύος (log detector). Στην έξοδο του τελευταίου εμφανίζεται τάση ενδεικτική της ισχύος του εισερχομένου σήματος.

 Ο χρήσης με ένα απλό βολτόμετρο τοποθετημένο στην έξοδο του ανιχνευτή ισχύος ανάλογα με την τάση που μετράει μπορεί να συμπεράνει τα επίπεδα ισχύος του RF σήματος στην είσοδο και να χρησιμοποιήσει αυτή την ένδειξη σαν οδηγό για να πετύχει το βέλτιστο αποτέλεσμα. 

4.5.2 Ανιχνευτές ισχύος – περιγραφή λειτουργίας τους – τεχνικές  προδιαγραφές. 

 Ο όρος λογαριθμικός ενισχυτής, όπως έχει καθιερωθεί ,αναφέρεται σε μία διάταξη η οποία υπολογίζει τον λογάριθμο της περιβάλλουσας ενός σήματος εισόδου. Στο παρακάτω σχήμα παρουσιάζεται η απόκριση ενός λογαριθμικού  ενισχυτή όταν σε αυτόν εισέρχεται  ένα 10-MHz ημιτονικό σήμα διαμορφωμένο από ένα τριγωνικό σήμα συχνότητας  100-kHz. Καθώς η περιβάλλουσα του σήματος αυξάνεται γραμμικά μπορούμε να διακρίνουμε την χαρακτηριστική του τύπου  log(x) στην απόκριση της εξόδου. 
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               Σχήμα 4.37  Απόκριση του λογαριθμικού ενισχυτή σε περιβάλλουσα γραμμικής κλίσης

Έτσι ο λογαριθμικός ενισχυτής δίνει μια ένδειξη του  πλάτους του σήματος στην λογαριθμική κλίμακα. Γενικά οι λογαριθμικοί ενισχυτές από χρησιμοποιούνται για να μετρήσουν την ισχύ ενός σήματος και όχι να ανιχνεύσουν το περιεχόμενο του. Ο όρος  ΄΄αποδιαμόρφωση΄΄ ο οποίος χρησιμοποιείται για να περιγράψει αυτόν τον τύπο του λογαριθμικού ενισχυτή είναι κάπως ανακριβής αλλά επειδή ένας λογαριθμικός ενισχυτής αποκαλύπτει τον λογάριθμο της περιβάλλουσας ενός σήματος , δηλαδή κάτι παρεμφερές με την διαδικασία αποδιαμόρφωσης ΑΜ, ο όρος αποδιαμόρφωση έχει καθιερωθεί για να περιγράψει αυτόν τον τύπο της διάταξης. 

        Ο πυρήνας του απλοποιημένου δομικού διαγράμματος ενός λογαριθμικού ενισχυτή ( βλέπε σχήμα 4.27 ) είναι μία αλυσίδα από διατεταγμένους ενισχυτές σε σειρά. Αυτοί οι ενισχυτές έχουν γραμμικό κέρδος ,συνήθως μεταξύ 10 και 20 dB. Για απλοποίηση στο σχήμα επιλέξαμε μια αλυσίδα από 5 ενισχυτές καθένας με κέρδος 20 dB. Αν  ένα μικρό ημιτονικό κύμα  εισέλθει  στον πρώτο ενισχυτή της αλυσίδας , αυτός θα ενισχύσει το σήμα κατά δέκα φορές πριν  εφαρμοστεί στον δεύτερο ενισχυτή. Έτσι καθώς το σήμα διέρχεται από κάθε επακόλουθο στάδιο, ενισχύεται κατά 20dB.
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                            Σχήμα 4.38   Δομικό διάγραμμα του λογαριθμικού ενισχυτή

Τώρα, καθώς το σήμα προωθείται κατά μήκος της αλυσίδας  ενισχυόμενο, σε κάποιο στάδιο το πλάτος του θα έχει ξεπεράσει μία οριακή τιμή ώστε να υφίσταται ψαλιδισμό όπως φαίνεται στο παράδειγμά μας για τιμή πάνω από 1 Vpk. Καθώς το σήμα ψαλιδίζεται σε ένα από τα στάδια της αλυσίδας ( στο παράδειγμά μας αυτό συμβαίνει στην έξοδο του τρίτου σταδίου) συνεχίζει την πορεία του κατά μήκος της αλυσίδας κέρδους διατηρώντας το πλάτος του σταθερά ψαλιδισμένο στο 1 Vpk.

Το σήμα στην έξοδο κάθε ενισχυτή τροφοδοτείται και σε έναν ανορθωτή (με ένδειξη Det στο σήμα). Οι έξοδοι αυτών των ανορθωτών συναθροίζονται όπως φαίνεται στο σχήμα και στην έξοδο του αθροίσματος εφαρμόζεται ένα βαθυπερατό φίλτρο προκειμένου να εξαλείψει την κυμάτωση του ανορθωμένου σήματος. Αυτή η διαδικασία αποδίδει την λογαριθμική έξοδο ( συχνά αναφέρεται ως έξοδος ‘‘video’’) η οποία για ένα ac σήμα εισόδου σταθερού πλάτους θα είναι ένα σταθερό dc σήμα.

Για να κατανοήσουμε πώς αυτός ο μετασχηματισμός σήματος αποδίδει τον λογάριθμο της περιβάλλουσας του σήματος εισόδου, ας λάβουμε υπό όψιν τι συμβαίνει εάν η είσοδος του σήματος ελαττωθεί κατά 20dB. Όπως προκύπτει στο σχήμα , η αφιλτράριστη έξοδος του αθροίσματος είναι στα 4 Vpk ( από τα 3 στάδια που ψαλιδίζουν και το τέταρτο που οριακά δεν ψαλιδίζει.) Εάν λοιπόν ελαττώσουμε το πλάτος του σήματος κατά έναν συντελεστή  10 , τότε τα στάδια που ψαλιδίζουν το σήμα μειώνονται κατά ένα. Η συνολική συνεισφορά σε Volt των σταδίων που ψαλιδίζουν μειώνεται στα 3Volt περίπου. Εάν ελαττώσουμε ξανά το σήμα εισόδου κατά  20 dB τότε η έξοδος του αθροίσματος θα πέσει περίπου στα 2 Volt. Έτσι η έξοδος μεταβάλλεται κατά 1Volt για κάθε μεταβολή των 20 dB στην είσοδο. Περιγράφοντας λοιπόν τον λογαριθμικό ενισχυτή μπορούμε να πούμε ότι έχει κλίση 50mV/dB. Η κλίση (slope) της καμπύλης συνάρτησης μεταφοράς του λογαριθμικού ενισχυτή καθώς και το σημείο τομής της με τον οριζόντιο άξονα (intercept) είναι οι δύο βασικές παράμετροι που την προσδιορίζουν. 

4.5.3 AD8319  Log Detector

  Βασικός σκοπός του log-amp είναι να μετατρέψει ένα RF  σήμα εισόδου σε τάση εξόδου ανάλογη με τον λογάριθμο της RF ισχύος. Για το λόγο αυτό εναλλακτικά μπορούμε να χρησιμοποιούμε τον όρο log detector. Ο ανιχνευτής ισχύος (log detector)  που χρησιμοποιήσαμε είναι ο 8319 της ANALOG DEVICE. Ορισμένα από τα χαρακτηριστικά του AD8319 είναι τα εξής

· Έυρος ζώνης λειτουργίας           :   1 MHz έως  10 GHz
· Dynamic range up to 8GHz        : 45dB
· Logarithmic Slope                       : -22mV/dB

· Intercept                                       : 15dBm

· Supply Operation                         : 3 V έως 5,5V
Στο παρακάτω σχήμα παρουσιάζεται το ολοκληρωμένο AD8319 όπως δίνεται στα Datasheet της Analog Device με τις βασικές εξωτερικές συνδέσεις.
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                                     Σχήμα 4.39  Βασικές εξωτερικές συνδέσεις του AD8319
 Τα παθητικά στοιχεία R3 και C3 υπολογίστηκαν με βάση την περιοχή λειτουργίας του. Η R3 χρησιμοποιείται για θερμοκρασιακή αντιστάθμιση της τάσης εξόδου και η συνιστώμενη τιμή της είναι 18Κ Ohm για περιοχές λειτουργίας κάτω των 50 MHz ενώ ο  C3 υπολογίζεται με βάση τον παρακάτω τύπο και χρησιμεύει ως βαθυπερατό φίλτρο στην έξοδο.
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Η παράμετρος  video bandwidth ρυθμίζεται σε τιμή ίση με το ένα δέκατο περίπου της ελάχιστης συχνότητας εισόδου. Μόνο έτσι εξασφαλίζουμε ότι η καθιερωμένη στην αποδιαμορφωμένη έξοδο κυμάτωση ,συχνότητας  ίσης με το διπλάσιο της συχνότητας εισόδου, φιλτράρεται επαρκώς.
   Στο παρακάτω διάγραμμα βλέπουμε την καμπύλη της συνάρτησης μεταφοράς του AD8319. Η κλίση είναι αρνητική καθώς για μεγαλύτερη ισχύ στην είσοδο έχουμε μικρότερη τάση εξόδου.
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                        Σχήμα 4.40  Καμπύλη συνάρτησης μεταφοράς  του AD8319
4.5.4 Η  χρήση του Dynamic Notch Filter.        

 Μία καλή μέθοδος  χρήσης του  Dynamic Notch Filter αξιοποιώντας την ένδειξη του ανιχνευτή ισχύος  προτείνεται παρακάτω. Ο χρήστης  μεταβάλει την στροφή φάσης που εισάγει ο Phase Shifter για αρχή αφήνοντας τον AD603 σε σταθερή χαμηλή τιμή  παρακολουθώντας την ένδειξη του ανιχνευτή. Όταν κατά τη διάρκεια των αυξομειώσεων πετύχει ελάχιστα επίπεδα ισχύος στην είσοδό του ανιχνευτή,  σταθεροποιεί εκεί τον στροφέα  έχοντας εξασφαλίσει αντίθετες φάσεις στα σήματα του combiner. Κατόπιν,  κάνει την ίδια δουλειά με τον AD603  αυξομειώνοντας το κέρδος του. Όταν πετύχει εκ νέου ελάχιστα επίπεδα ισχύος στην είσοδο του ανιχνευτή-τα οποία είναι και τα χαμηλότερα που μπορούν να επιτευχθούν-σταθεροποιεί τον ενισχυτή σε αυτό το κέρδος έχοντας εξασφαλίσει ίσα  πλάτη στα δύο σήματα του combiner.  Έτσι έχει καταφέρει  την καλύτερη δυνατή αποκοπή. Φροντίζουμε ώστε η  σταθεροποίηση των τιμών του στροφέα φάσης και του ενισχυτή να γίνει με την σειρά που αναφέραμε και όχι αντίστροφα δηλαδή ξεκινώντας πρώτα από τον ενισχυτή και έπειτα με τον στροφέα για το λόγο ότι  το κέρδος του ενισχυτή που ελαχιστοποιεί την ισχύ στην είσοδο του ανιχνευτή δεν είναι απαραίτητα αυτό που εγγυάται ίσα πλάτη στα δύο προς εξουδετέρωση σήματα.
4.6  Οι LO αλυσίδες
4.6.1   Γενικά
Σκοπός των LO κυκλωμάτων  είναι η παραγωγή ημιτονοειδών σημάτων συγκεκριμένης  συχνότητας και ισχύος προκειμένου να οδηγηθούν στους µίκτες. Tο Dynamic Notch Filter χρησιμοποιεί δύο τέτοια κυκλώματα γεννήτριας συχνοτήτων , το πρώτο που παράγει συχνότητες από 430 – 605 ΜHz και το δεύτερο που είναι σταθερά κλειδωμένο στα 194,3ΜΗz. Κατόπιν το σήμα ενισχύεται, φιλτράρεται με ένα ζωνοπερατό φίλτρο και μέσω του Splitter καταλήγει στους µίκτες. Στην πρώτη LO αλυσίδα το σήμα ενισχύεται από τον ERA-1 κατά 12,3dB και μετά εφαρμόζεται LC ζωνοπερατό φίλτρο με ζώνη διέλευσης 430 – 605MHz ενώ στην δεύτερη το σήμα ενισχύεται από τον ERA-2 κατά 16,2dB και στην έξοδό του εφαρμόζεται LC ζωνοπερατό φίλτρο με κεντρική συχνότητα διέλευσης 194,3MHz . 

Το LO κύκλωμα αποτελείται  από τον ταλαντωτή αναφοράς, το PLL ολοκληρωμένο, το  VCO, το φίλτρο κλειστού βρόγχου και τα στοιχεία  απομόνωσης τμημάτων του κυκλώματος από συνεχή ρεύματα (dc coupling). Με τα σύγχρονα PLL ολοκληρωμένα η σχεδίαση υψηλής ποιότητας, ευέλικτης γεννήτριας συχνοτήτων έχει γίνει ευκολότερη από ποτέ. Αυτές οι διατάξεις εμπεριέχουν αρκετές εσωτερικές δομές επεξεργασίας όπως σειριακές  διεπιφάνειες , ανιχνευτές φάσεις και απλούς  καταχωρητές. O ταλαντωτής αναφοράς είναι ένας κρυσταλλικός ταλαντωτής που δίνει ακριβές ημιτονοειδές σήμα καλής ποιότητας.  Χρησιμοποιούμε δύο κρυστάλλους των 10ΜΗz , έναν για κάθε LO κύκλωμα. Το φίλτρο κλειστού βρόγχου είναι ένα απλό RC φίλτρο του οποίου τις προδιαγραφές θα αναλύσουμε σε  ξεχωριστό κεφάλαιο.
Το LO κύκλωμα  δίνει την δυνατότητα να παράγουμε πλήθος συχνοτήτων ως πολλαπλάσια μίας συγκεκριμένης συχνότητας αναφοράς  και λειτουργεί σε έναν βρόγχο κλειδώματος φάσης όπου ένας ανιχνευτής συχνότητας/φάσης PFD συγκρίνει την ανατροφοδοτούμενη συχνότητα του βρόγχου με ένα υποπολλαπλάσιο της συχνότητας αναφοράς. Οι παλμοί στην έξοδο του PFD φιλτράρονται ,κατόπιν οδηγούνται στον εξωτερικό ταλαντωτή ελεγχόμενο από τάση (VCO) και του μεταβάλλουν  την συχνότητα (που είναι και η ανατροφοδοτούμενη) μέχρι  να μηδενιστεί η μέση έξοδος του PFD  που σημαίνει ότι το σύστημα έχει  ΄΄κλειδώσει΄΄ στην επιθυμητή συχνότητα.

  Το δομικό διάγραμμα του LO κυκλώματος φαίνεται στο παρακάτω σχήμα:
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                                   Σχήμα 4.41  Το δομικό διάγραμμα του LO κυκλώματος
4.6.2  VCO
Τα βασικά κριτήρια επιλογής των VCO είναι τα ακόλουθα
 Περιοχή συχνοτήτων κάλυψης

 Ισχύς εξόδου

 Επιδόσεις Phase Noise

 Ισχύς αρµονικών

 Απαιτούµενη τάση ελέγχου της συχνότητας

 Τάση λειτουργίας

Σύµφωνα µε τα παραπάνω κριτήρια  καταλήξαµε στην επιλογή του V560MC10 και του V175ME10  για το πρώτο και δεύτερο  LO κύκλωμα αντίστοιχα. Και τα δύο προιόντα είναι της Z-Communications.  Τα χαρακτηριστικά του πρώτου µοντέλου   για τις συχνότητες λειτουργίας του κυκλώματος είναι στον πίνακα που ακολουθεί. Οι τιμές  προέκυψαν  κατόπιν μετρήσεων που έγιναν στο εργαστήριο.

· Supply Voltage                    : 10 Volt
· Supply Current                     : 18 mA
	Tuning Voltage (Volt)
	Συχνότητα (MHz)
	Output Power (dBm)

	1,16
	430
	8,5

	2
	473
	7,17

	3
	521
	6,5

	4
	571
	5,3

	4,7
	605
	5,5


Τα χαρακτηριστικά  του V175ME10  σύμφωνα  με  τα datasheet  της 
Z-Communications  είναι τα παρακάτω.

· Περιοχή συχνοτήτων κάλυψης    : 150 – 200  MHz

· Ισχύς εξόδου                                : -1 – 6 dBm

· Επιδόσεις Phase Noise                 : -104 dBc/Hz @ 10kHz offset

· Ισχύς αρµονικών                          : -10 dBc ( 2nd )

· Απαιτούµενη τάση ελέγχου της συχνότητας : 0.5 – 4.5 Vdc

· Τάση λειτουργίας                         :  5 Vdc
· Ισχύς εξόδου στα 194,3 MHz      : 1,2 dBm
Βασιζόμενοι σε αυτά τα δύο μοντέλα VCO έγινε ο σχεδιασμός των δύο LO αλυσίδων. Κάνοντας  έναν  υπολογισμό σε dbm στην πρώτη αλυσίδα προκύπτει ότι τα επίπεδα ισχύος του LO σήματος θα ξεπέρναγαν  το ανώτατο όριο των 10 dbm  στην είσοδο του μίκτη οπότε τοποθετούμε έναν attenuator πριν τον  Splitter. Στην τελική επιλογή  τιμής των -6dB του attenuator καταλήξαμε με την  βοήθεια προσομοιώσεων μέσω του σχεδιαστικού πακέτου ADS εξασφαλίζοντας με ακρίβεια ότι η τιμή του LO σήματος θα κυμαίνεται από 4 έως 10 dBm όπως απαιτούν οι προδιαγραφές του μίκτη.

4.6.3  Το PLL

Το PLL είναι ένα από τα βασικότερα τμήματα του LO κυκλώματος .

Σκοπός του είναι το κλείδωμα της συχνότητας που παρέχει το VCO σε

επιθυμητή , ανάλογα με την εφαρμογή τιμή . Αυτό γίνεται

δειγματολειπτώντας την παραγόμενη  συχνότητα από το VCO και

χρησιμοποιώντας κάποια συχνότητα αναφοράς της τάξης μερικών μονάδων ή δεκάδων MHz. Τα παραπάνω γίνονται ευκολότερα κατανοητά εάν δούμε το δομικό διάγραμμα (σχήμα 4.25) του LO κυκλώματος που έχουμε παραθέσει .

Τα βασικότερα κριτήρια για την επιλογή του κατάλληλου PLL είναι η

συχνότητα λειτουργίας του , η μέγιστη τάση στην έξοδο του CP ( Charge

Pump ) , η τάση λειτουργίας του , η ελάχιστη και μέγιστη συχνότητα του

ταλαντωτή αναφοράς και η απαιτούμενη ισχύς του σήματος αναφοράς. Με

βάση αυτά  καταλήξαμε στην επιλογή των μοντέλων  LMX-2316 και 
 LMX-2326  της National για το πρώτο και το δεύτερο LO κύκλωμα αντίστοιχα. Τα βασικά χαρακτηριστικά των  LMX-2316/2326  είναι :
· Εύρος συχνοτήτων   RF in : 100 – 1200 MHz (LMX-2316)
· Εύρος συχνοτήτων   RF in : 100 – 2800 MHz (LMX-2326)
· Εύρος συχνοτήτων Osc in : 5 - 40 MHz

· Eυαισθησία RF in : -10 – 0 dBm

· Ευαισθησία Osc in : - 5 (minimum) dBm

· Τάση λειτουργίας : 5 V

· Tάση εξόδου Charge Pump : 0.5 – 5 V

Εδώ θεωρούμε σκόπιμο να παραθέσουμε το δομικό διάγραμμα του LMX-2316/2326 όπως δίνεται στα datasheet του κατασκευαστή ούτως ώστε ο

αναγνώστης να κατανοήσει καλύτερα την ανάλυση που θα ακολουθήσει .

[image: image209.emf]
                                   Σχήμα 4.42  Το δομικό διάγραμμα του LMX-2316/2326
Για δουλέψει κατά το δοκούν το PLL θα πρέπει όπως βλέπουμε και από το παραπάνω δομικό διάγραμμα να δοθεί μια συχνότητα μέσω του ταλαντωτή αναφοράς η οποία θα χρησιμεύσει ως βοήθημα για να συγκριθεί η δειγματοληπτούμενη από το VCO συχνότητα με αυτή . Στη συνέχεια θα
χρειαστεί να δοθούν τρεις ακολουθίες των 21 bits η καθεμία προκειμένου να

πάρουν κατάλληλες τιμές οι καταχωρητές R,N και F.

Ο καταχωρητής R αποθηκεύει τον διαιρέτη της συχνότητας αναφοράς. Για το σκοπό αυτό χρησιμοποιεί τα 14 από τα 21 bits του καταχωρητή . Τα υπόλοιπα 7 bits είναι 2 ελέγχου και ανάλογα την τιμή τους φορτώνονται τα δεδομένα στον καταχωρητή , 4 που χρησιμοποιούνται για κάποια τεστ και δεν θα μας απασχολήσουν εδώ και ένα για την επιλογή της κατάστασης κλειδώματος. Η κατανομή των bits του R καταχωρητή φαίνεται στο σχήμα που ακολουθεί και αξίζει να τονιστεί ότι φορτώνονται στο PLL αντίστροφα ( δηλαδή από δεξιά προς τα αριστερά ) .
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                                                Σχήμα 4.43   Ο καταχωρητής R
Ο καταχωρητής Ν καθορίζει το διαιρέτη της συχνότητας του VCO . Για το σκοπό αυτό χρησιμοποιεί τα 18 από τα 21 bits του καταχωρητή . Τα 18 αυτά bits χωρίζονται με τη σειρά τους σε μία ακολουθία των 5 bits (καθορίζουν την επιθυμητή συχνότητα αναφοράς ) και μία των 13 bits (καθορίζουν την επιθυμητή τελική τιμή συχνότητας στην οποία θα κλειδώσει

το σύστημά μας). Τα υπόλοιπα 2 bits του καταχωρητή είναι bits ελέγχου και

μένει και 1 για την επιλογή κατάστασης κλειδώματος . Η κατανομή των bits

του Ν καταχωρητή φαίνεται στο σχήμα που ακολουθεί και αξίζει να τονιστεί  ότι φορτώνονται στο PLL με  τρόπο ανάλογο με αυτόν του καταχωρητή  R .
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                                            Σχήμα 4.44    Ο καταχωρητής Ν
Ο καταχωρητής F καθορίζει τα λειτουργικά χαρακτηριστικά του PLL

όπως είναι η κατάσταση Power Down , η απομόνωση της εξόδου Charge Pump κ.α. . Η κατανομή των bits του F καταχωρητή φαίνεται παρακάτω .
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                                  Σχήμα 4.45   Ο καταχωρητής F

O προγραμματισμός του PLL μπορεί να γίνει με δύο βασικούς τρόπους .Ο πρώτος είναι να χρησιμοποιήσουμε κάποιον μικροεπεξεργαστή και ο δεύτερος είναι να το προγραμματίσουμε μέσω Ηλεκτρονικού Υπολογιστή με το  εύχρηστο πρόγραμμα Codeloader το οποίο παρέχεται από τη Νational.
4.6.4   Ταλαντωτής Αναφοράς
Όπως αναφέραμε  το σήμα του  ταλαντωτή αναφοράς αποτελεί ένα πρότυπο σταθερότητας για το ημίτονο στην έξοδο του  VCO. Με βάση το ημίτονο του ταλαντωτή αναφοράς παράγονται ημιτονοειδή σήματα διαφόρων συχνοτήτων στο LO κύκλωμα. Άρα λοιπόν το βάρος της ακρίβειας και της ποιότητας του σήματος πέφτει εξ ολοκλήρου σε αυτόν. 
Το κύκλωμα του ταλαντωτή αναφοράς είναι ένα κύκλωμα κλειστού βρόγχου. Όπως κάθε δίκτυο έτσι και αυτό μεταβάλλει τη φάση του σήματος στο βρόγχο ,γεγονός που επηρεάζει την συχνότητά του στην έξοδο. Καθώς το βασικό πλεονέκτημα του ταλαντωτή είναι να παρέχει μια συχνότητα απαραιτήτως ανεξάρτητη από μεταβλητές, είναι σημαντικό να ελαχιστοποιηθεί αυτή η μεταβολή. Ίσως ο καλύτερος και σίγουρα ο πιο συνήθης τρόπος ελαχιστοποίησής της είναι η χρήση ενός κρυστάλλου στον κλάδο ανάδρασης.

Η εμπέδηση ενός κρυστάλλου μεταβάλλεται κατακόρυφα σε σχέση με την εφαρμοζόμενη συχνότητα σε βαθμό τέτοιο που όλες οι υπόλοιπες διατάξεις του κυκλώματος να μπορούν να θεωρηθούν ότι έχουν σταθερή σύνθετη αντίσταση. Για αυτό το λόγο όταν ένας κρύσταλλος χρησιμοποιείται στον βρόγχο ανάδρασης ενός ταλαντωτή , η συχνότητά του θα προσαρμοστεί από μόνη της  ώστε η σύνθετη αντίστασή που θα παρουσιάσει να ικανοποιεί τις απαιτήσεις  του  βρόγχου ως προς τη φάση.

Παρακάτω απεικονίζεται η σύνθετη αντίσταση που παρουσιάζει ο κρύσταλλος σε σχέση με την συχνότητα.
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           Σχήμα 4.46   Σύνθετη αντίσταση του κρυστάλλου σε συνάρτηση με την συχνότητα

Όπως φαίνεται στο σχήμα ο κρύσταλλος έχει δύο συχνότητες μηδενικής φάσης. Η πρώτη ονομάζεται συχνότητα συντονισμού σε σειρά και συμβολίζεται  με Fs. Η δεύτερη και υψηλότερη ονομάζεται συχνότητα συντονισμού εν παραλλήλω και συμβολίζεται με Fa.  Και οι δύο συχνότητες εμφανίζουν ωμική αντίσταση στο κύκλωμα συντονισμού. Στην συχνότητα Fs η αντίσταση είναι ελάχιστη και το ρεύμα μεγιστοποιείται. Στην Fa η ωμική αντίσταση μεγιστοποιείται και το ρεύμα ελαχιστοποιείται. 

Ένας κρύσταλλος μπορεί να ταλαντώνεται σε οποιοδήποτε σημείο κατά μήκος της καμπύλης μεταξύ της Fs και  Fa σε συνδυασμό με κάποιους πυκνωτές στο βρόγχο ανάδρασης του  κυκλώματος. Σε αυτή την περίπτωση η συχνότητα της ταλάντωσης θα είναι υψηλότερη από την Fs και χαμηλότερη από την Fa . Όταν λοιπόν η συχνότητα συντονισμού κυμαίνεται μεταξύ αυτών των δύο σημείων έχει καθιερωθεί να την ονομάζουμε  συχνότητα παράλληλου συντονισμού παρόλο που είναι χαμηλότερη από την πραγματική Fa συχνότητα.

Καθώς υπάρχουν δύο συχνότητες μηδενικής φάσης που σχετίζονται με τον κρύσταλλο , προκύπτουν και δύο θεμελιώδη κυκλώματα ταλάντωσης, το κύκλωμα σε σειρά και το κύκλωμα σε παραλληλία. Το κύκλωμα σε σειρά χρησιμοποιεί έναν κρύσταλλο που έχει σχεδιαστεί ώστε να λειτουργεί στην φυσική του Fs και δεν θα μας απασχολήσει εδώ. Το κύκλωμα ταλαντωτή παράλληλου συντονισμού χρησιμοποιεί έναν κρύσταλλο ο οποίος είναι σχεδιασμένος να  λειτουργεί σε συνδυασμό με πυκνωτές συγκεκριμένης χωρητικότητας. Αυτό θα έχει σαν αποτέλεσμα την λειτουργία του κρυστάλλου σε μία συχνότητα υψηλότερη από την Fs αλλά χαμηλότερη από την Fa. Το συγκεκριμένο κύκλωμα χρησιμοποιήθηκε  εδώ και απεικονίζεται στο σχήμα  4.30.  
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Σχήμα 4.47   Κύκλωμα ταλαντωτή αναφοράς σε συνδεσμολογία παράλληλου συντονισμού
Αυτό το κύκλωμα περιλαμβάνει έναν αντιστροφέα με δύο πυκνωτές CL1 και CL2 στον βρόγχο ανάδρασης. Αυτοί οι πυκνωτές αποτελούν το χωρητικό φορτίο και ορίζουν την συχνότητα στην οποία ο κρύσταλλος και κατά συνέπεια ο ταλαντωτής θα λειτουργήσουν. Ο κρύσταλλος Υ1 είναι ένας κρύσταλλος παράλληλου συντονισμού με προδιαγραφές λειτουργίας που  αντιστοιχούν σε  συγκεκριμένες τιμές  χωρητικού φορτίου, στην επιθυμητή συχνότητα. Η αντίσταση R1 χρησιμοποιείται για την πόλωση του αντιστροφέα ώστε να λειτουργήσει στην γραμμική περιοχή. Επίσης του παρέχει αρνητική ανάδραση. Η αντίσταση R2 χρησιμοποιείται για την πόλωση του κρυστάλλου. Επίσης επηρεάζει σε μεγάλο βαθμό το ρεύμα που διέρχεται από τον κρύσταλλο και δεν πρέπει να έχει πολύ χαμηλή τιμή.

Ο παρακάτω πίνακας μας δίνει τις τιμές των στοιχείων στο κύκλωμα του κρυσταλλικού ταλαντωτή ανάλογα με την συχνότητα λειτουργίας του κρυστάλλου.
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    Σχήμα 4.48 Πίνακας τιμών των στοιχείων του κυκλώματος κρυσταλλικού ταλαντωτή   
Δεδομένου ότι ο ταλαντωτής  λειτουργεί στην συχνότητα των 10MHz επιλέξαμε CL1 = CL2 = 18 pF  και R2 = 1.8K. 

 Για το ρόλο του αντιστροφέα χρησιμοποιήθηκε το ολοκληρωμένο NC7S00 της Fairchild Semiconductor.
4.6.5  Το φίλτρο του PLL
Το φίλτρο του PLL είναι ένα βαθυπερατό φίλτρο που εφαρμόζεται στην έξοδο του PLL φιλτράροντας  το σήμα από τον PFD προς το  VCO. Η σχεδίαση ενός τέτοιου φίλτρου είναι ιδιάζουσας σημασίας  και είναι προσαρμοσμένη ειδικά για κάθε ξεχωριστό LO κύκλωμα ανάλογα με τις προδιαγραφές λειτουργίας του.

Τα φίλτρα PLL διακρίνονται σε ενεργά και παθητικά. Τα ενεργά δίνουν υψηλότερη τάση στην είσοδο του ταλαντωτή εισάγοντας  φασικό θόρυβο στο σύστημα γεγονός που τα καθιστά ως λύση ανάγκης για VCO  που δουλεύουν με τάση υψηλότερη από αυτή που μπορεί να δώσει το PLL. Επειδή εδώ δεν συντρέχει τέτοιος λόγος ,επιλέγουμε την σχεδίαση παθητικών RC φίλτρων και στα δύο LO κυκλώματα.
Υπάρχουν πολλές τεχνικές για την εύρεση της βέλτιστης θεωρητικής λύσης σχεδιασμού ενός φίλτρου. Προκειμένου να γλιτώσουμε χρόνο στους υπολογισμούς αλλά και να πάρουμε μια πρώτη εικόνα της επίδοσης του φίλτρου μας χρησιμοποιήσαμε το ΄΄ on – line ΄΄ εργαλείο που προσφέρει η εταιρεία National στο επίσημο site της , το Web-bench . Bάση αυτού μπορεί κάποιος να υπολογίσει τάχιστα φίλτρα για PLL μέχρι τέταρτης τάξης , δίνοντας τις βασικές προδιαγραφές που ζητούνται από το πρόγραμμα . Κατόπιν υπάρχει η επιλογή να δει κανείς τα θεωρητικά αναμενόμενα αποτελέσματα μέσω της δυνατότητας προσομοιώσεων που παρέχει το σχεδιαστικό αυτό εργαλείο. Ωστόσο πριν καταφύγουμε στο Web-bench θα κάνουμε μία αναφορά σε κάποιες  πληροφορίες  που θα βοηθήσουν να λάβουμε τα καλύτερα αποτελέσματα για το φίλτρο μας σε θεωρητικό επίπεδο  ελαχιστοποιώντας έτσι την συνεισφορά του προγράμματος. Εξάλλου χωρίς την παραμικρή θεωρητική μελέτη για τον σχεδιασμό του φίλτρου μπορούμε να είμαστε βέβαιοι ότι και στην πράξη ούτε το Web-bench μπορεί να μας εγγυηθεί τα καλύτερα δυνατά αποτελέσματα.

Οι περισσότερες πληροφορίες σχετικά με την σχεδίαση του φίλτρου PLL και τον υπολογισμό των επιμέρους στοιχείων που τον απαρτίζουν  αφορούν τον χρόνο που χρειάζεται ο ταλαντωτής να μεταβεί από συχνότητα σε συχνότητα. Γενικά ισχύει ένας βασικός κανόνας. Για μικρότερο  εύρος ζώνης  φίλτρου έχουμε λιγότερα ανεπιθύμητα παράγωγα στην έξοδο του VCO ενώ για μεγαλύτερο εύρος ζώνης πετυχαίνουμε μικρότερο χρόνο μετάβασης. Είναι προφανές ότι  πρέπει να συμβιβάσουμε αυτές τις τρεις παραμέτρους για να πετύχουμε τις απαιτήσεις του αρχικού μας σχεδίου. Εκτός από το εύρος ζώνης που έχει κυρίαρχο ρόλο στην λειτουργία του φίλτρου υπάρχουν και άλλοι παράγοντες που το επηρεάζουν όπως η φάση του  (phase margin) και το κλάσμα των πόλων  Τ3/Τ1 (Τ3/Τ1 ratio). Και οι δύο παράμετροι αφορούν την συνάρτηση μεταφοράς του φίλτρου. Το phase margin σχετίζεται με την ευστάθεια του συστήματος και όσο μεγαλώνει τόσο περισσότερη σταθερότητα πετυχαίνουμε. Σε πολύ υψηλές τιμές μπορεί να καταστήσει το σύστημά μας αργό. Κανονικά μία καλή τιμή για το phase margin είναι 40 – 55 μονάδες. Το Τ3/Τ1 ratio δίνει μία περιγραφή του πόσο κοντά βρίσκονται οι πόλοι της συνάρτησης μεταφοράς. Για μεγαλύτερες τιμές στο Τ3/Τ1 ratio πετυχαίνουμε λιγότερα ανεπιθύμητα παράγωγα (spurs). Πολύ υψηλές τιμές του Τ3/Τ1 ratio δεν είναι υλοποιήσιμες γιατί εκεί προκύπτουν άλλου είδους  πρακτικές δυσκολίες.

Για το φίλτρο PLL  του πρώτου LO κυκλώματος θα περιγράψουμε την διαδικασία υπολογισμού παραμέτρων του βήμα προς βήμα.

Στο site της  National  τρέχουμε το  Web-bench και βλέπουμε ότι είναι by default ρυθμισμένο να σχεδιάζει φίλτρο τρίτου βαθμού.  Η πρώτη παράμετρος είναι το  phase margin το οποίο είναι στις 48 μοίρες που είναι μια καλή αρχή. Ωστόσο  θα την τοποθετήσουμε στο auto ώστε το πρόγραμμα να λάβει υπό όψη του όλες τις πιθανές τιμές μεταξύ του 30 και 70 μοίρες και να επιλέξει εκείνο την τιμή που αρμόζει καλύτερα. Επίσης το πρόγραμμα  προτείνει εύρος ζώνης φίλτρου με βάση τον  χρόνο μετάβασης (lock time) και με βάση μέγιστο δυνατό άλμα συχνότητας που μπορεί να κάνει ο ταλαντωτής στο φάσμα λειτουργίας του. Μέγιστο άλμα:  605 – 430 = 175ΜHz. Χρόνος μετάβασης  : 600μs. Με βάση αυτές τις δύο τιμές συνίσταται εύρος 5.69ΚΗz όπως φαίνεται στο σχήμα που ακολουθεί.
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        Σχήμα 4.49  Παράθυρο υπολογισμού του εύρους ζώνης φίλτρου από το Web-bench της National
Τοποθετούμε αυτή την τιμή στον πίνακα των σταθερών βελτιστοποίησης δίνοντας στο πρόγραμμα δυνατότητα αυξομείωσης της τιμής αυτής κατά 20%. Τοποθετούμε επίσης στο auto την παράμετρο T3/T1 Ratio  
 Ολοκληρώνοντας με αυτά, το πρόγραμμα Easy PLL θα λάβει υπο όψη του την απαίτηση του lock time υπο τις παραπάνω σταθερές βελτιστοποίησης με μέγιστο spur gain – δείκτης που περιγράφει σε ποιο βαθμό τα ανεπιθύμητα παράγωγα συχνοτήτων υπεισέρχονται στο σήμα της γεννήτριας –  να έχει οριστεί στο -5.  Επίσης  θα επιλέξει τιμές για τις σταθερές βελτιστοποίησης και με βάση όλα τα παραπάνω θα υπολογίσει τιμές στοιχείων. Κάνουμε optimize for lock time δηλαδή βελτιστοποιούμε με προτεραιότητα να πληρούνται οι απαιτήσεις ως προς τον χρόνο κλειδώματος.
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Σχήμα 4.50 Κεντρικό παράθυρο υπολογισμού των παραμέτρων του φίλτρου από το Web-bench της National
Με κόκκινα γράμματα η τιμή 689.9μ είναι σαφώς εκτός προδιαγραφών. Το ίδιο δεν ισχύει για το spur gain που είναι στην τιμή  -5.2 εντός του επιτρεπτού ορίου και για αυτό είναι με πράσινα γράμματα.

Γνωρίζουμε από την θεωρία ότι για μεγαλύτερο εύρος ζώνης έχουμε περισσότερα παράγωγα, θόρυβο δηλαδή, αλλά πετυχαίνουμε μικρότερο lock time. Αυξάνουμε λοιπόν το εύρος ζώνης  και βελτιστοποιούμε ξανά μέχρι να ικανοποιηθούν και οι δύο απαιτήσεις μας. Μετά από μία σειρά δοκιμών και βελτιστοποιήσεων καταλήγουμε στις τιμές που φαίνονται παρακάτω. Είναι προφανές ότι το πρόγραμμα δίνει lock time και επίπεδα ισχύος ανεπιθύμητων παραγώγων εντός των αρχικών προσδοκιών μας στην τιμή 6.6 ΚΗz εύρους ζώνης φίλτρου.
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Σχήμα 4.51  Κεντρικό παράθυρο υπολογισμού των παραμέτρων του φίλτρου από το Web-bench της National
Για το φίλτρο PLL  του δεύτερου  LO κυκλώματος τα πράγματα είναι πιο απλά μιας και έχουμε να κάνουμε με τοπικό ταλαντωτή  μίας μεμονωμένης συχνότητας 194.3 ΜHz . Γενικά σε μια εφαρμογή όπου ο τοπικός ταλαντωτής θα δουλεύει σε συγκεκριμένη συχνότητα κάθε φορά δεν τίθεται θέμα χρόνου μετάβασης και έτσι το βάρος πέφτει εξ ολοκλήρου στην  όσο το δυνατό μεγαλύτερη καταπίεση των  spurs και επίτευξη καλύτερης από πλευράς  phase noise  συμπεριφοράς.
Προτεινόμενο εύρος ζώνης από το πρόγραμμα είναι 5.15 ΚHz  και σε αυτή την τιμή πετυχαίνουμε ελάχιστο εύρος ζώνης άρα ελαχιστοποιούμε και τα ανεπιθύμητα παράγωγα.
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      Σχήμα 4.52 Παράθυρο υπολογισμού του εύρους ζώνης φίλτρου από το Web-bench της National
Για την δεδομένη τιμή του εύρους ζώνης του φίλτρου οι τιμές των στοιχείων όπως υπολογίστηκαν καθώς και η αναμενόμενη τιμή του spur gain στο παρακάτω σχήμα.
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Σχήμα 4.53  Κεντρικό παράθυρο υπολογισμού των παραμέτρων του φίλτρου από το Web-bench της National
Ανακεφαλαιώνοντας, για κάθε LO κύκλωμα σχεδιάσαμε RC φίλτρο τρίτου βαθμού.  Η τοπολογία του φίλτρου  φαίνεται στο ακόλουθο σχήμα.
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Σχήμα 4.54 Η τοπολογία του φίλτρου PLL
Οι τιμές των στοιχείων που απαρτίζουν το φίλτρο PLL για κάθε LO κύκλωμα ξεχωριστά  είναι στον παρακάτω πίνακα.
	
	430 – 605 MHz
	194,3 MHz

	C1
	6,8 nF
	0805
	2,2 nF
	0805

	C2
	68 nF
	0805
	15 nF
	0805

	C3
	1,2 nF
(1nF||220pF)
	2 x 0805 


	560 pF
	0805

	R2
	1 Kohm
	0805
	4.7 Kohm
	0805

	R3
	4.7 Kohm
	0805
	8.2 Kohm
	0805


4.6.6   Σχεδίαση
Αφού κατασταλάξαμε στη δομή και την συνδεσμολογία των ανωτέρω

στοιχείων που περιγράφηκαν, προχωρήσαμε στη σχεδίαση του layout . Η

σχεδίαση βασίστηκε επιπλέον και στο συγκεκριμένο διάγραμμα το οποίο

παρέχεται στα datasheet του LMX2326 .
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                            Σχήμα 4.55  Διάγραμμα το οποίο παρέχεται στα datasheet του LMX2326 για τις εξωτερικές συνδέσεις του PLL
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                                     Σχήμα 4.56  Το layout του πρώτου ταλαντωτή
[image: image224.emf]
                 Σχήμα 4.57 Το layout του δεύτερου  ταλαντωτή
4.7   Τα  LC φίλτρα
Στο  Dynamic Notch Filter  χρησιμοποιήθηκαν πέντε LC ζωνοπερατά φίλτρα, τρία όμοια με ζώνη διέλευσης 225 – 400 ΜΗz στον δεύτερο και τρίτο κλάδο, ένα με ζώνη διέλευσης 430 – 605 ΜΗz στο πρώτο LO κύκλωμα  και ένα στο δεύτερο LO κύκλωμα με συχνότητα διέλευσης 194,3 ΜΗz. Για την σχεδίαση των φίλτρων αυτών χρησιμοποιήθηκε ένα έξυπνο εργαλείο που παρέχεται από το ADS , το Filter Design Guide . Στο εργαλείο αυτό δηλώνουμε τις προδιαγραφές του φίλτρου καθώς και το μοντέλο που θέλουμε χρησιμοποιηθεί ( chebyshev στην περίπτωσή μας ) . Στη συνέχεια αυτό αναλαμβάνει να υπολογίσει την τάξη του φίλτρου, τις ιδανικές τιμές των στοιχείων που πρέπει να χρησιμοποιηθούν και τέλος την τοπολογία αυτού. Oι τιμές που υπολογίζονται  από το πρόγραμμα, για τα πηνία και τους πυκνωτές, δεν αποτελούν πραγματικές τιμές στοιχείων που μπορούν να βρεθούν στην αγορά ή σε κάποιο εργαστήριο. Για το λόγο αυτό επιλέχτηκαν οι πιο κοντινές τους που βρέθηκαν στην βιβλιοθήκη των παθητικών στοιχείων του ADS που θεωρητικά θα έδιναν παρόμοια απόκριση στο φίλτρο. 

Επειδή συνήθως τα αποτελέσματα των προσομοιώσεων με βάση τις πραγματικές τιμές δεν ήταν πάντα ικανοποιητικά ως προς τις αποκρίσεις σε σχέση με αυτά των ιδανικών, εφαρμόσαμε την δυνατότητα βελτιστοποίησης  τους με τη βοήθεια του σχεδιαστικού εργαλείου nominal optimization που παρέχεται από το ADS. Αρχικά  ο χρήστης επιλέγει έναν αλγόριθμο βελτιστοποίησης από μία λίστα που παρέχει το πρόγραμμα. Στην συνέχεια βάζει τα κριτήρια βελτιστοποίησης στο optimization goal τοποθετώντας έναν συντελεστή βαρύτητας σε κάθε ένα από αυτά. Το πρόγραμμα  θα υπολογίσει τον βέλτιστο συνδυασμό τιμών των στοιχείων ώστε να ικανοποιούνται τα κριτήρια με σειρά προτεραιότητας που ορίζουν οι συντελεστές.

Εφαρμόσαμε όλα τα παραπάνω για την σχεδίαση των τριών ζωνοπερατών φίλτρων και παραθέτουμε εδώ τις τοπολογίες τους, τις αποκρίσεις των προσομοιώσεων  και τα layout.
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Σχήμα 4.58  Οι τοπολογία του φίλτρου με ζώνη διέλευσης  225 – 400 ΜΗz
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Σχήμα 4.59   Οι τοπολογία του φίλτρου με ζώνη διέλευσης  430 – 605  ΜΗz
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Σχήμα 4.60  Οι τοπολογία του φίλτρου με  συχνότητα διέλευσης τα 194,3 MHz
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                     Σχήμα 4.61   Χαρακτηριστική διέλευσης του φίλτρου  225 – 400 ΜΗz
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                    Σχήμα 4.62  Χαρακτηριστική διέλευσης του φίλτρου  430 – 605  ΜΗz
[image: image230.emf]m1

freq=

dB(S(2,1))=-5.111

194.3MHz

120 140 160 180 200 220 240 260 280 100 300

-40

-30

-20

-10

-50

0

freq, MHz

dB(S(2,1))

Readout

m1

m1

freq=

dB(S(2,1))=-5.111

194.3MHz


                         Σχήμα 4.63   Χαρακτηριστική διέλευσης του φίλτρου  194,3 MHz
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Σχήμα 4.64   Το Layout του φίλτρου 225 – 400 ΜΗz
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Σχήμα 4.65    Το Layout του φίλτρου 430 – 605 ΜΗz
[image: image233.emf]
Σχήμα 4.66   Το Layout του φίλτρου 194,3 MHz
4.8    Το κύκλωμα τροφοδοσίας 

Τα LO κυκλώματα, οι ενισχυτές ΕRA καθώς και οι λογαριθμικοί ενισχυτές της Analog Device τροφοδοτούνται από τάση για να λειτουργήσουν. Εκτός από την τάση πόλωσης του στροφέα φάσης και του AD603 η οποία θα εφαρμοστεί ξεχωριστά για κάθε διάταξη από τον χρήστη, τo Dynamic Notch Filter απορροφά σταθερό ρεύμα σε συγκεκριμένες τιμές τάσης  για όσο  βρίσκεται σε λειτουργία. Υπολογίζουμε ότι το συνολικό κύκλωμα θέλει το πολύ  220 mA ρεύματος στα 10 Volt, περίπου 65 mA στα 5 Volt και 17 mA στα -5 Volt.

Για τα 5 και 10 V θα χρησιμοποιήσουμε δύο ολοκληρωμένα της Fairchild Semiconductor , το MC7805 και το MC7810 ενώ για τα -5 Volt τον αντιστροφέα τάσης  MAX828  της  MAXIM. Τα δύο πρώτα δίνουν ρεύμα στην έξοδο μέχρι 1 A και  τάση εξόδου 5 και 10 Volt αντίστοιχα ενώ 

η τάση στις εισόδους τους δεν πρέπει να υπερβαίνει τα 35 Volt. Ο τρόπος που συνδέουμε  τα MC7805/7810  με τις εξωτερικές τους συνδέσεις  φαίνεται στο παρακάτω σχήμα. Τα μόνα εξωτερικά στοιχεία που χρησιμοποιούμε είναι οι δύο πυκνωτές 0,1μ F και  0,33μF.
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Σχήμα 4.67  Κυκλωματικό διάγραμμα των  MC7805/7810
Ο αντιστροφέας τάσης έχει την ιδιότητα να αντιστρέφει την πολικότητα της τάσης που δέχεται στην είσοδο και να αποδίδει μέχρι 25mA ρεύματος στην έξοδο οπότε  θα τον συνδέσουμε με το  MC7805 ώστε να δώσει -5 Volt τάσης. Χρησιμοποιεί τρείς πυκνωτές μεγάλης χωρητικότητας και η συνδεσμολογία του είναι στο παρακάτω σχήμα.
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Σχήμα 4.68  Κυκλωματικό διάγραμμα του αντιστροφέα τάσης MAX828/829
Το τελικό Layout του κυκλώματος τροφοδοσίας που αποτελείται από ένα MC7805 και ένα MC7810 συνδεδεμένα με κοινή είσοδο και από ένα MAX828 συνδεδεμένο στην έξοδο του MC7805 φαίνεται στο παρακάτω σχήμα.
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Σχήμα 4.69 To Layout του κυκλώματος τροφοδοσίας
4.9   Το  κυκλωματικό διάγραμμα του Dynamic Notch Filter και το τελικό Layout.

Στα  δύο σχήματα που ακολουθούν παρουσιάζονται το αναλυτικό κυκλωματικό διάγραμμα του Dynamic Notch Filter με όλες τις τοπολογίες των επιμέρους κυκλωμάτων και τις τιμές όλων των στοιχείων που θα χρησιμοποιηθούν κατά την κατασκευή του και το τελικό σχέδιο Layout. Το πρώτο (Σχήμα 4.70) έχει σχεδιαστεί κατά αναλογία του δευτέρου (Σχήμα 4.71) ώστε ο αναγνώστης να μπορεί να κατανοήσει το Layout.
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Σχήμα 4.70  To αναλυτικό κυκλωματικό διάγραμμα του Dynamic Notch Filter
[image: image238.emf]
Σχήμα 4.71   Το τελικό σχέδιο Layout  του Dynamic Notch Filter.
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