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Outline of the Research

The main objective of this work is the design of a Sigma Delta Synthesizer for
DVB-SH, with a low cost technology (UMC 90 nm). This thesis is composed by nine

chapters, which are briefly outlined in this section.

Chapter 1 introduces the reader to DVB-SH standard and outlines the research
objectives. After getting an insight into the research context, Chapter 2 shows the optimum

synthesizer architecture for the standard.

The design of the VCO (Voltage Controlled Oscillator) is presented in Chapter 3.
In this section, new techniques for the reduction of the phase noise are shown. Also the

chapter presents the measurements of the circuit.

Chapter 4 is devoted to the design of a fast divider by two and a programmable
divider. The fast divider is designed replacing the typical CML latch clocking network by a
single clock transistor pair. The circuit is integrated with the VCO, showing the
measurement results. On the other hand, the programmable divider is designed using high

level design tools, from a RTL description.

In Chapter 5 an implementation of a Sigma Delta Modulator is presented, which is
used in the fractional architecture of the synthesizer. Several design techniques are used,
like the gm/I, methodology. This technique shows low power consumption. Also the

measurements of a Sigma Delta Modulator based on biguad filter are shown in this section.

Chapter 6 shows the design of a phase frequency detector and a charge pump. As
in the previous blocks, optimization techniques are given. The main optimization technique
is the reduction of the Dead Zone of the detector, in order to reduce the phase noise at the

output of the synthesizer.

Chapter 7 illustrates the implementation of the Synthesizer Loop Filter using

optimized methods, like the technique developed by Fujitsu [FUJI02].

Chapter 8 presents several simulations of the whole system with the circuits
designed in the previous chapters. The simulations show the stability, the phase noise and

the transient response of the synthesizer.

Finally, Chapter 9 gives several conclusions and future research lines.
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Capitulo 1

Introduccion

En este capitulo se define el estaindar DVB-SH, asi como las arquitecturas del

receptor y del sintetizador de frecuencias.

Para ello, primero se realizara una introduccion a dicho estandar dando a conocer las
5
principales caracteristicas, tales como los ambitos de aplicacion, asi como las ventajas e

inconvenientes que presenta con respecto a otros sistemas de comunicacion.

Seguidamente se analiza la arquitectura del receptor, buscando minimizar el numero

de componentes para reducir el area total y la obtencién del maximo nivel de integracion.

Finalmente, se fijaran los objetivos que se desean alcanzar en este trabajo de tesis.



Sigma-Delta Frequency Synthesizer for DVB-SH

1.1 El Estandar DVB-SH

Este apartado comienza con una breve introduccion al estandar. Posteriormente, se

elegira la arquitectura de sintetizador que mejor se adapte a los requisitos de DVB-SH.

1.1.1 Introduccion

La television digital (DVB) [EN300744]| esta basada en la transmision de sefales

digitales de audio, video y de informacién auxiliar como sefiales de datos.

Sin embargo, dichas sefiales digitales son transmitidas con sefiales moduladoras de
tiempo continuo que trasladan el espectro digital a rangos de radiofrecuencia para su
difusion, por lo que las sefiales empleadas para la transmisién y recepcidn de la television

digital son analégicas.

Ademas hay que tener en cuenta que dichas sefales digitales poseen una elevada
tasa de datos, del orden de 270 Mbps, lo que implica que deben ser comprimidas para ser

trasmitidas y asi evitar la saturacién tanto de los dispositivos receptores como transmisores.

Para dicha compresion de datos hay diversos estaindares cominmente aplicados,
como es el caso de MPEG-2 (Moving Picture Experts Group) [MPEG2]. Dicho sistema reduce
la tasa binaria de datos a 4-6 Mbps, sin una reduccion significativa de la calidad asociada al

audio y video trasmitido.

Una tasa binaria menor implica una reduccioén del ancho de banda necesario para la
difusién de las sefiales, contribuyendo a una gestion mas eficiente del espectro

radioeléctrico.

La television digital tiene varias ventajas con respecto a la television analdgica. La
mas significativa es la referente al menor ancho de banda necesario para su transmision.
Esto toma mayor relevancia cuando dicho ancho de banda puede ser variable en funcién de
la calidad de imagen y audio o tasa binaria deseada. Por tanto, la television digital permite
un nimero mayor de canales para un ancho de banda dado con respecto a la television

analdgica.

Esta ventaja permite la transmisién de contenido en alta calidad, ademas de

servicios multimedia adicionales que permiten la interactividad con el usuario. Ademas, la
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television digital permite la multiplexacion (varios programas trasmitidos en el mismo
canal), visualizacién de guias de programas e incluso la gestion de contenido en varios

idiomas, incluidos subtitulos.

Las formas mas comunes de trasmitir la television digital son a través de satélite
(DVB-S), cable (DVB-C) y redes de transmision terrestre convencionales a través de

antenas repetidoras (DVB-T), tal y como se observa en la Figura 1.1.

& Senal DVB-S

e

- - Sefial de Distribucién

CONTENIDO
Difusién
DVBE-S
TDMIOFDM
Centro Emisor Vi
\ /
~N

Red de Distribucion

g Recepcion

Figural.l. Redes de Distribuciéon de DVB, con componentes satelital, cableada y de distribucién
convencional terrestre a través de antenas repetidoras.

Aunque DVB-T (ITDT en Espafia) permite la recepciéon en movimiento, se debe
garantizar una intensidad y calidad minimas cuando se esta recibiendo en medios de
transporte que se desplacen a altas velocidades, tales como trenes o fast-ferrys [GUIO3],
[DAWO03]. Ademas, si se integran receptores en dispositivos como moviles, smartphones o
tablets, estos requieren un reducido consumo de potencia, dada las limitaciones de bateria

asociadas a estos dispositivos.

El estandar DVB-H ( Digital 17ideo Broadcasting- Handbeld) [EN302304] fue adoptado
por la ETSI en 2004 para la transmision de television digital especifica para dispositivos
méviles. DVB-H esta basado en el estandar DVB-T, pero afiade nuevas caracteristicas que

garantizan una buena calidad de recepcién en interiores, con reducido consumo de
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potencia y permitiendo la transmisién de contenido multimedia, tal y como muestra la

Figura 1.2.
DVBE-H Transmitters Fire-wall

Content vider

IPE Manager service mp;:nt

=
ASI/IP converter Service

1P/ ASI converter stem <
\ S¥ = Content provider

~ % Multiplexer service mgmt

S E l ELTI products (transmitters,

E-Comm
BTS SMSC co I erce repeaters, gap fillers)

BSC ELTI can provide partners
with (stream encoders, MIP
INTERMNET nserters, [P encapsulators
= Control GPRS and manager, multiplesers, =
Content ASI/IP & IPJAST converters) Content provider
——— Purchase & keys service mgmt

Figura 1.2. Redes de Distribucion de DVB-H.

DVB-H es una tecnologfa que distribuye servicios multimedia adaptados a los
dispositivos moviles de los usuarios [JPE07], [ANTO05]. Una de las razones mas
importantes por la que es necesario adaptar la TDT y crear la DVB-H es regular el
consumo de energia en los receptores. No es lo mismo tener la television conectada a la red
eléctrica que visualizar contenido multimedia con un teléfono mévil consumiendo energfa
de la baterfa. Para ello, se utilizan técnicas de #me-slicing que permiten ahorrar hasta un 90%

de energfa.

También es necesario adaptar la calidad de la sefial recibida a la que se puede
visualizar en la pantalla de un movil, que suele tener mucha menos resoluciéon que una

television estandar.

Una de las grandes ventajas por la cual DVB-H es compatible con DVB-T es que se
puede utilizar la misma banda de frecuencias para emitir las dos, de modo que para las
cadenas no sera necesario un cambio de infraestructura tan costoso como cuando se paséd

de televisién analdgica a television digital.
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A pesar de las ventajas asociadas al estandar DVB-H, surgen una serie de
inconvenientes. El primero esta asociado a la reestructuracion del espectro radioeléctrico en
unos ya de por si saturados sistemas VHF y UHF. Teniendo en cuenta que en breve la
cuarta generaciéon moévil pasara a ocupar los canales asociados al sistema UHF, DVB-T y

DVB-H deberan compartir las regiones asociadas sélo a VHF.

Por otro lado, los sistemas de transmisién para DVB-H deben de ser mas potentes
que los asociados a DVB-T. Aunque parezca paraddjico, esto se debe a que los
dispositivos moviles poseen ganancias mucho menores que los receptores y antenas
convencionales. Esto fuerza a los trasmisores a emitir con un nivel de potencia mas
elevado, o bien a implementar una red con un numero mayor de estaciones repetidoras,

aumentando el coste asociado a la transmisidon tradicional.

DVB- SH (Digital V'ideo Broadcasting- Satellite Handbeld) es un estandar que define los
elementos y mecanismos necesarios para asegurar una calidad de servicio éptima (Quality of

Service- QoS) en redes hibridas de transmision satelitales y terrestres.

Dicho estandar ha sido definido para trabajar en la banda S. El uso de este rango de

frecuencias trae consigo una serie de ventajas con respecto a VHE.

La primera de ellas es la asociada al tamafio de la antena para los terminales
moéviles. Es conocido por todos que la longitud de onda () de una sefial es inversamente

proporcional a su frecuencia (f), segun la relacion:
A= % (1.1)

Siendo ¢ la velocidad de la luz. Por tanto a mayor frecuencia de trabajo, menor es la

longitud de onda, lo que implica un menor tamafo de antena para su recepcion.

Por otro lado, en Europa se ha fijado una porcion de la banda S para ser utilizada
en Servicios Moviles sobre Satélite (Mobile Satellite Service —MSS), en el rango situado entre
2.17 y 2.2 GHz. Por tanto, al contrario que VHF, existe una asignacién especifica para la

transmision de este tipo de sefiales.

Sin embargo, al igual que sucede con otros sistemas de transmisiéon de television

digital, DVB-SH presenta una serie de limitaciones, tales como:

®  Debido a las limitaciones de bateria de los dispositivos moviles, el consumo

de potencia del receptor debe ser lo menor posible.
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®= Dado que el usuario se traslada espacialmente mientras utiliza los servicios
de television digital, este puede cambiar de estacion con la que mantiene la
comunicacién. Dicho cambio debe de ser automatico, sin pérdida de datos y

totalmente trasparente para el usuario.

* Los servicios suministrados por DVB-SH han sido disefiados para trabajar
en medios muy diversos, tales como exteriores e interiores de edificios y
vehiculos en movimiento. Por tanto, la transmision debe ofrecer la
suficiente estabilidad y flexibilidad para permitir la recepciéon de DVB-SH a

diferentes tasas binarias mientras se optimiza la cobertura.

* Dado que la banda especificada para DVB-SH se encuentra muy cercana a
otros estandares de comunicaciones, tales como UMTS o WiFi, tanto los
receptores como los trasmisores deben poseer los medios necesarios para
eliminar la interaccién de dichas sefales, y que no supongan una reduccion

de la calidad de servicio para el receptor.

Como se coment6 anteriormente, DVB-SH posee una arquitectura hibrida, con una
componente satelital (SC) y una componente terrestre (CGC), tal y como muestra la Figura
1.3. El funcionamiento de la red esta basado en que la componente satelital sea empleada
para cubrir extensas areas que no posean repetidores que puedan dar cobertura al usuario.
Del mismo modo, la componente terrestre, a través de dichas bases repetidoras,
suministran el acceso a la red en aquellos puntos que la cobertura satelital no sea posible,

tales como interiores de edificios o zonas rodeadas por grandes edificios.

La principal ventaja que aporta una red basada en satélites es el amplio rango de
operacion que poseen. De este modo, un solo satélite (Global Beans) puede dar cobertura a
toda Europa. Sin embargo, dado que algunos contenidos pueden estar restringidos a
operadores especificos en algunos paises, es recomendado una red de satélites (Multi-Bearn)

que aporten servicios mas regionales y especificos, tal y como muestra la Figura 1.4.
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Figura 1.3.  Sistema de transmision DVB-SH.

Esta ultima implementaciéon implica una segmentacion del espectro para trasmitir
componentes de sefial en diferentes intervalos de tiempo. Al fragmentar temporalmente la
informacioén, es posible realizar una reutilizacién de canales y frecuencias, lo que se traduce

en una optimizacién del espectro.

Hay dos tipos de modulaciones soportadas por el estandar, COFDM (Coded
Orthogonal Frequency Division Multiplexing) y TDM (Time Division Multiplexing). La principal
ventaja de COFDM es que los canales contiguos se solapan pero no se interfieren los unos
a los otros debido a la ortogonalidad de las portadoras, ya que en cada canal hay un nimero

entero de ellas [ARMO?2].

Sin embargo, para obtener una recepcion Optima es necesario suministrar un nivel
de potencia mas elevado que el comunmente suministrado por un satélite. Por tanto esta
modulacién esta disenada para la componente terrestre, siendo la TDM la 6ptima para la
componente satelital. Esto es debido a que la divisién del espectro temporalmente implica
la no interacciéon con canales adyacentes por parte del receptor, por lo que la sefial puede

tener un nivel de potencia tan bajo como la tipicamente entregada por un satélite.
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Global Beam Multibeam

Figura 1.4.  Transmision Unisatelital vs Transmision Multisatelital.

El estandar define dos capas fisicas para cada una de las componentes en funcién

de la modulacién empleada:

= SH-A: En este modo, tanto la componente terrestre como satelital estan

moduladas en COFDM.

= SH-B: Con esta configuracién, la componente satelital estd modulada en

TDM y la terrestre en COFDM.

Dependiendo del tipo de configuraciéon empleada, es posible utilizar una red
multifrecuencia (Multiple Frequency Network- MEFN) o una red de frecuencia unica (Single
Frequency Network —SFN). En el modo SH-A, tanto MFN como SFN son aptas para operat.

Sin embargo, para una red de frecuencia unica, es necesario que tanto la
componente satelital como la terrestre posean ambas el mismo tipo de modulacién, y asi
evitar la pérdida de informacién por parte del receptor. Por tanto, en el modo SH-B no es

posible implementar una red SFN.
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Una red multifrecuencia permite diferentes configuraciones de la capa fisica,
permitiendo incluso modulaciones jerarquicas. Esto posibilita a los receptores locales

optimizar la informacién que le llega desde el trasmisor.

De este modo, una red MFN disminuye los problemas asociados a la cobertura de
sefial y flexibiliza la carga de datos en funcién del nimero de trasmisores presentes en el

area de trabajo.

Por otro lado, una red de frecuencia unica posee una eficiencia espectral mejor que

una red multifrecuencia, al condensar el espectro en un reducido ancho de banda.

Sin embargo, no permite a la componente terrestre post-procesar la informacion
enviada por el satélite, estando sujeta a la configuraciéon de este. Por este motivo, el

estandar DVB-SH no exige el uso de una red de frecuencia unica para el modo SH-A.

1.1.2 Rango de frecuencias de trabajo

El estandar DVB-SH oftrece una gran versatilidad en lo que a frecuencias de trabajo
se refiere, dando la posibilidad de emplear parte del espectro de UHF, la banda L y la banda
S.

El 14 de Febrero de 2007, la Comisién Europea adopté la normativa 2007/98/EC
[ECCO7] en la que se asigna el espectro de frecuencias entre 2170 y 2200 MHz para

Servicios Méviles sobre Satélite (MSS) incluidos la television moévil.
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Figura 1.5.  Rango de frecuencias.

Como se puede observar en la Figura 1.5, el estindar DVB-SH se encuentra muy
cercano a otros estandares de comunicaciones, tales como UMTS, W7fi o Bluetooth. Dado
que la gran mayorfa de terminales méviles poseen receptores para transferir datos y voz de

acuerdo a estos estandares, las interferencias entre ellos pueden ser muy altas.

Por este motivo, DVB-SH exige unos altos requisitos de rechazo de canales
adyacentes (Adjacent Channel Selectivity —ACS) y de linealidad, los cuales se han desglosado en
el Anexo A.

1.1.3 Receptor de conversion directa o ZERO-IF

En esta seccién se analiza la arquitectura que se ha adoptado para implementar la
cadena de recepcion. Se analiza la arquitectura de conversion directa, donde se estudia su

composicion y las ventajas e inconvenientes que presenta.

El esquema de bloques de este conversor se puede observar en la Figura 1.6. La
conversion a banda base se realiza con una etapa de conversiéon [LEE04], solventando el

problema de la frecuencia imagen que ocurre con otras arquitecturas, como la heterodina.

10
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Figura 1.6.  Arquitectura de Conversion Directa (Zero-IF).

Basandose en esta arquitectura se implementara en este trabajo de tesis el

sintetizador de frecuencias que trasladarda el espectro a banda base para su posterior

demodulacién y procesado. Para ello se han de cumplir una serie de requisitos establecidos

por el estandar, tal y como se vera en la siguiente seccion.

1.2 Objetivos y Estructura de la memoria
El principal objetivo de la presente tesis es el estudio y desarrollo de un
sintetizador fraccional basado en un modulador Sigma Delta para el estandar DVB-SH (ver

Figura 1.7). Para tal fin se hara uso de la tecnologia UMC 90 nm de Europractice [UMCI0)].

11
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Figura1.7.  Sintetizador Fraccional Sigma Delta.

Dicho desarrollo incluye la eleccién y estudio de la arquitectura de sintetizador
anteriormente especificada, el disefio de los bloques que la componen, la optimizaciéon de

dichos circuitos y su posterior medida.

Para ello se abordara el disefio del sintetizador desde cero, desde el establecimiento
de las especificaciones iniciales de cada elemento de forma razonada, hasta la
implementacion y medida de los bloques que lo conforman. Se intentara minimizar el area,

el consumo, el nimero de componentes pasivos y de componentes externos.

En el desarrollo del presente trabajo de investigacién se analizaran los siguientes

puntos:

®= Disenio de sistemas de RF utilizando ADS [ADS] a partir de las

especificaciones de un estandar.

* Disefio de sistemas digitales utilizando herramientas de sintesis l6gica, tales

como Verilog [VERL] o VHDL [VHDL].

* Estudio tedrico y disefio de moduladores Sigma Delta, divisores, osciladores

controlados por tension, sintetizadores, comparadores fase frecuencia y

filtros utilizando ADS y CADENCE [CAD].

12
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® Trazado de /ayout de dichos elementos utilizando tanto técnicas de RF como

de implementacion digital de células estandar.

= Medida sobre oblea de circuitos de RF.

Una vez establecidas los objetivos de este trabajo de tesis, la estructura de la
presente memoria sigue el orden l6gico del proceso de disefio de circuitos integrados, y es

la que se indica a continuacién.

En el Capitulo 2 se estudiaran las caracteristicas propias del estaindar DVB-SH, de
la arquitectura de sintetizador y los requisitos que debe cumplir este para ajustarse a dicho

estandar.

En el Capitulo 3 se comienza con el disefio del bloque mas caracteristico dentro de
un sintetizador: el Oscilador Controlado por Tension (VCO). Se comenzarda por este
subsistema debido a que su respuesta de cara al ruido de fase determinara en gran medida
las prestaciones que se puedan conseguir. Se analizard la arquitectura genérica de estos
circuitos basada en tanques LC, y se daran soluciones para su optimizacion de cara a la

mejora de su rendimiento. Una vez disefiado, se procedera con su medida y comprobacion.

En el Capitulo 4 se describiran y desarrollaran los divisores del sintetizador. Se
comenzara con el disefio de un divisor rapido entre 2 totalmente analdgico, con una
novedosa arquitectura. Del mismo modo, se efectuara su medida sobre oblea junto con el
VCO. Dicha estructura se basa en el uso de una unica red de reloj para gestionar los dos
latches del divisor. Seguidamente se implementara un divisor programable mediante

herramientas de sintesis 16gica.

En el Capitulo 5 se procedera con el nicleo de la arquitectura de sintetizador
escogida: el modulador Sigma Delta. Dado el grado de innovacién de este sistema dentro
del grupo de trabajo al que se adscribe esta tesis, se comenzara con una introduccioén a
dicha modulacién. Del mismo modo se expondran arquitecturas circuitales para su
implementacién fisica, estudiando sus ventajas y desventajas. Dichas estructuras seran
desarrolladas haciendo uso de una metodologia emergente de disefio basada en la
polarizacion de los transistores MOS en regiones subumbrales. Del mismo modo, se

procedera con la medida del modulador.

13
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En el Capitulo 6 se estudiara el disefio e implementacion fisica del Comparador de
Fase Frecuencia y la Bomba de Carga. Los objetivos principales que se desean alcanzar en
esta seccion son los disefios de un detector de fase-frecuencia con Zona Muerta Cero (Zero
Dead Zone) y una bomba de carga. Ambas estructuradas seran disefiadas individualmente

para su posterior integracion conjunta.

En el Capitulo 7 se analizara el Filtro de Bucle del sintetizador. De la correcta
caracterizaciéon de este componente depende en gran medida la estabilidad del sistema
completo. Inicialmente se daran una serie de nociones sobre filtros, estudiando las
estructuras mas comunmente empleadas en el disefio de estos. Seguidamente se disefiara el
filtro de bucle para el sintetizador de DVB-SH, utilizando para ello herramientas
especificas, las cuales estan optimizadas para cumplir los requisitos propios de un

sintetizador.

En el Capitulo 8 se procedera a la realizacion de una serie de simulaciones que
permitiran verificar el correcto funcionamiento del sintetizador completo. Para ello se
estudiaran las respuestas del sintetizador en funcién de la estabilidad, el ruido de fase y la
respuesta transitoria a partir de las caracterizaciones de los bloques medidos. Esto permitira
establecer si el rendimiento del sistema se ajusta a los requisitos preestablecidos

inicialmente por el estandar DVB-SH.

En la dultima secciéon correspondiente al Capitulo 9 se darin una serie de

conclusiones, aportaciones y lineas futuras surgidas a rafz de este trabajo de tesis.

Finalmente, cabe destacar que esta tesis esta circunscrita al proyecto de
investigacion RECITAL + [REC+], destinado al desarrollo de circuiteria para el estandar

DVB-SH, financiado por el Ministerio Espafol de Ciencia e Innovacion.

14
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Eleccion de la arquitectura de
sintetizador

En este capitulo se procedera con el estudio y la seleccion de la arquitectura de
sintetizador para DVB-SH. Para ello, primero se especificaran los requisitos que debe
cumplir el sintetizador para adaptarse correctamente al estandar. Seguidamente se
estudiaran las arquitecturas de sintetizadores mas comunmente utilizadas, dando a conocer
sus ventajas e inconvenientes. Finalmente, se elegira la arquitectura que mejor se adapte a

los requisitos establecidos por DVB-SH.

15
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2.1 Requisitos del Estandar DVB-SH

En el presente apartado se estudiaran y definiran los requisitos que exige el estandar
DVB-SH para que un sintetizador de frecuencias sea apto. Del mismo modo, en el Anexo
A de este trabajo de tesis se encuentran desglosados los calculos y requisitos necesarios

para implementar un receptor completo para DVB-SH.

2.1.1 Ruido de fase (Phase Noise)

El ruido de fase es una medida de la de pureza espectral del Oscilador Local (LO)
de un PLL o de un sintetizador. Dicho oscilador es el encargado de trasladar la sefial desde
RF a Banda Base a través del mezclador (mixer) [RAZ98]. Basicamente, el ruido de fase
cuantifica cuanta dispersion espectral existe con respecto a la frecuencia de oscilacion base,

tal y como muestra la Figura 2.1.

Amphituad
L
Sefial ——-'"" Fudo de
deseada fase a ambos
lados de
laseiial
Frecuencia
Figura 2.1 Ruido de fase asociado a un Oscilador.

Dicho ruido de fase, cuando es muy elevado, puede provocar que canales
adyacentes al deseado sean también trasladados en frecuencia por el oscilador local. Este
extremo puede provocar que en banda base haya un ruido muy elevado interfiriendo en la

demodulacion de la sefial.

16
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Para evitar esto, el Oscilador Local debe ser disefiado con un ruido de fase tal que,
en el peor caso, produzca una interferencia mucho menor que el nivel de sefial necesario
pata ser procesada correctamente. Dicho valor deseable estarfa por debajo del C/N

establecido por el estandar.

En la Tabla 2.1 se muestra la mascara de ruido de fase establecida por el estandar

[EN302583].

Tabla 2.1.  Requisitos de Ruido de Fase para DVB-SH.

Ruido de fase (Phase Noise)

10 Hz -29 dBc/Hz

100 Hz -59 dBc/Hz

1 KHz -69 dBc/Hz~

10 KHz -74 dBc/Hz

100 KHz | -83 dBc/Hz

1 MHz~ -95 dBc/Hz~

10 MHz | -101 dBc/Hz

2.2 Conceptos basicos de los sintetizadores de

frecuencia

La sintesis de frecuencias es el proceso que permite generar una sefial de frecuencia
concreta, con un valor que puede escogerse de entre un conjunto de valores discretos con

precision y pureza espectral, partiendo de uno o varios osciladores patrones de alta calidad.

En esta seccién se dara una pequefia introduccion de los sintetizadores para
posteriormente presentar la estructura basica de estos, asi como las distintas

configuraciones mas usadas. Se estudiaran factores tales como el ruido de fase y filtrado de

17
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seflales espurias. Posteriormente se expondra la estructura a disefar, la cual conformara el

Oscilador Local para el receptor de DVB-SH.

La calidad de un sintetizador se mide a través de diversos factores, como son la
precision de la frecuencia sintetizada, que depende fundamentalmente de la precisién de los
osciladores patrones, el tiempo de conmutacién entre frecuencias, el ruido de fase de la
salida y la presencia de otras sefiales espurias [MSPO3|, [PNFO00]. Estas dos ultimas

caracteristicas dependen de la estructura del sintetizador.

El método mas utilizado de sintesis de frecuencia es el que trabaja con un PLL
(Phase Locked Loop) y divisores de frecuencia, pues es un sistema que permite obtener alta

calidad en las frecuencias originadas.

Existen dos aplicaciones conceptualmente diferentes, aunque utilizan los mismos

esquemas:

= Fstabilizacion de osciladores de alta frecuencia: se estabiliza un oscilador de
frecuencia fija enganchandolo mediante un PLL a otro oscilador de alta
calidad (de cuarzo generalmente) de mas baja frecuencia. Se habla de un

PLO (Phase Locked Oscillator).

= Sintesis de frecuencia: se pretende generar un conjunto de frecuencias
diferentes, en lugar de una sola como en el caso anterior. Se trata del

sintetizador propiamente dicho.

2.2.1 Sintetizador basico

El esquema mas basico de sintetizador con PLL es el de la Figura 2.2. La diferencia
con un PLL simple es la presencia de un divisor de frecuencia que se puede ver como un
contador digital entre el VCO vy el detector de fase. El enganche se produce cuando las
frecuencias en el detector de fase son iguales, por lo tanto en ese caso la frecuencia en el

VCO debe ser fo=N fr, y el conjunto actia como un multiplicador de frecuencia.

18
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Figura 2.2 Sintetizador basico basado en PLL.

Dado que es facil realizar divisores de frecuencia con factores muy elevados (sélo
basta con conectar en cascada varios divisores de frecuencia) el valor de N puede ser tan

grande como se quiera. Asi, no son infrecuentes factores del orden de 1000 o superiores.

Pueden utilizarse factores mucho mas altos, pero el funcionamiento del sintetizador
en cuanto al ruido se degrada considerablemente. Si ademas el factor N puede cambiarse
con unas entradas de control, se puede seleccionar la frecuencia de salida de entre un

conjunto de ellas programando el valor de N.

St se calcula la funcién de transferencia del bucle de la Figura 2.2 se obtiene:

K
9= - Ly N e
CDr(s) fr(s) S+E F(S)
N

Esta funcién es equivalente a la de un PLL simple modificando la constante K para
incluir el factor N del divisor, multiplicando la funcién completa por N. Para un bucle de

orden 2 tipo 2, con F(s)= (1 + 12)/11, se tendra:

2éw,s+w,’
s + 28w, s+ W,

H(s)=N (2.2)
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El célculo de wn y € a partir de las constantes de tiempo del filtro se realiza de la

misma manera que se hace con un PLL basico sustituyendo la constante K del bucle por

K/N.

2.3)
F="h"2

TLa funcién de transferencia de error definida como la relacidon entre el error de fase

y la fase de entrada se obtiene como:

® (s
He(S) :—q)e( ) =1- H|£|S) = KS (2.4)
(9 s+ —F(s)
N
Y en el caso de un PLL de tipo 2 orden 2 se obtiene:
2
H(9) = 23)

s? + 28w s+ w,’

La funcién de transferencia, (ver ecuacion (2.2)), es la de un PLL multiplicada por
N. Las fluctuaciones de fase (como el ruido de fase o modulacién) que tenga la sefial de
referencia dentro del ancho de banda del lazo se transmiten al VCO multiplicadas por el
factor N. Por lo demas, el comportamiento de un sintetizador es similar al de un PLL,
donde los saltos de frecuencia o fase responden a un transitorio que viene definido por la

funcién de transferencia.

2.2.2 Configuraciones de sintetizadores

En este apartado se veran varias configuraciones de sintetizadores basadas en un

PLL y divisores de frecuencia.

20
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2.2.2.1 Sintetizador con divisor programable

El esquema de este sintetizador se muestra en la Figura 2.3. El valor de N, se puede
modificar mediante una entrada digital de control de unidad en unidad. Puesto que N, varia
de unidad en unidad, el paso del sintetizador, es decir, la diferencia entre las frecuencias

consecutivas que pueden generarse, es igual a la frecuencia de referencia: Af = fr.

K F(s K
d ( ) Vv @osz' @r
Dy, fr | Detector Vy Filtro Ve @ fo=Np T,
- e e "| Paso Bajo " ~
ase
VCO

A

®/N,, /N Np
=N o[

Lineas de control

Figura 2.3 Sintetizador con divisor programable.

2.2.2.2 Sintetizador con divisores fijo y programable

Los divisores programables tienen frecuencias relativamente bajas de utilizacion.
Cuando se desea sintetizar frecuencias mas elevadas la alternativa mas simple es colocar un

pre-divisor (prescaler) de médulo fijo entre el VCO vy el divisor programable, tal como se

muestra en la Figura 2.4.
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fO Np fO Nf
NpN; N,
Figura 2.4 Sintetizador con divisores fijo y programable.

En esta estructura el valor de la frecuencia de salida es: f, = N; "N -f. Puesto que
N, puede variar de uno en uno, el paso del sintetizador es Af = N; “f. El inconveniente de
este esquema en comparaciéon con el anterior es que para un determinado paso de

sintetizador se reduce la frecuencia de referencia en el factor N,.

Sila frecuencia de referencia es muy baja, el ancho de banda del bucle también debe
serlo para poder filtrarla correctamente. Se pierde entonces la libertad de ajustarlo en
funcién del ruido de los osciladores y ademas se ralentizan los transitorios, con lo que el
tiempo de cambio de frecuencia de salida se alarga. Este parametro es importante en

determinadas aplicaciones.

2.2.2.3 Sintetizador Fraccional

En los sintetizadores de frecuencia con N-entero, es necesario aumentar el valor de
la frecuencia de referencia para poder disminuir la distorsion a la salida y para aumentar el

ancho de banda para poder rechazar el ruido de fase del VCO.

Sin embargo, este aumento de la frecuencia de referencia hace que disminuya
mucho la resolucion del sintetizador debido a que N es entero y por lo tanto la resolucion

sera f, [ZARO5].

Para poder mejorar la resolucion del sintetizador de frecuencia sin disminuir la

frecuencia de referencia se utilizan los sintetizadores de frecuencia fraccionales.
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Los sintetizadores de frecuencia fraccionales son aquellos que a la salida permiten
obtener una seflal con una frecuencia que es un multiplo fraccional de la frecuencia de

referencia f, = N-f, donde N puede ser un nimero decimal.

Debido a esto, la resoluciéon de este tipo de sintetizadores es mas pequefia que la
frecuencia de referencia; por lo tanto, para una misma resolucién, este tipo de
sintetizadores puede ser disefiado con un ancho de banda mayor que uno con divisor

entero. Esto se traduce en un aumento de la velocidad de cambio de una frecuencia a otra.

Actualmente, existen dos tipos se sintetizadores fraccionales: los de divisor de doble
moédulo y los de divisor controlado por un modulador Sigma-Delta. A continuacién se

estudiaran ambas estructuras, evaluando sus ventajas e inconvenientes.

2.2.2.3.1 Sintetizador de Doble Mo6dulo

Esta estructura surgi6 para resolver el problema que tenia el sintetizador con divisor
fijo y programable [MSPO03]. El divisor de doble médulo tiene la posibilidad de dividir por
dos factores diferentes segun una entrada de control. Estos dos factores normalmente
difieren entre si en una unidad, siendo P y P+1. En la Figura 2.5 se muestra un ejemplo de

sintetizador con divisor de doble mdédulo.

Inicialmente se parte de una situacion inicial en la que el divisor de doble médulo
esta configurado para dividir por el factor P+1. Para que el divisor de doble médulo pase a
dividir por el factor P debe recibir un pulso proveniente del divisor A, lo que ocurre tras
A(P+1) ciclos del VCO. Entonces, el resto de ciclos del VCO (N -A)P, el divisor de doble
modulo dividira por P.

Teniendo en cuenta esto, el conjunto se comporta como un unico divisor de factor
N=N_ P+A=P(N +A/P). En media se divide por un entero mas una fraccién, mientras que

la division instantanea es entera.
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f;
—> fo=N-1
Detector 0 r
—— —>
de fase F(s) vCO >
Divisor de doble modulo
=N, +P/P+] |e—
A J
Figura 2.5 Sintetizador de frecuencia con divisor de doble médulo.

Con estos divisores de doble médulo se consigue construir divisores de frecuencia
que funcionan a frecuencias mas elevadas que los divisores programables [MSP03],
consiguiendo mantener asi una frecuencia de referencia elevada. Sin embargo, su
implementacién es mas compleja que en los divisores programables y ademas presentan el
inconveniente de tener un elevado ruido de fase en el espectro de la sefial de salida del

sintetizador [ZARO5].

2.2.2.3.2 Sintetizador con Modulador Sigma Delta (SD 6 XA)

Para mejorar el problema de la distorsion en los sintetizadores con divisor de doble

moédulo se emplean los sintetizadores de frecuencia fraccionales basados en moduladores

sigma delta (SD) [FAHO3].

Debido al efecto del lazo del Sigma Delta, la distorsion se atenta a bajas frecuencias
mejorando asi el comportamiento del sintetizador completo al poder ser filtrado mas

facilmente por el filtro del lazo [SAUO3].

En la Figura 2.6 se muestra un ejemplo de sintetizador de frecuencia con un divisor
controlado por un SD de un bit. En el caso de que el SD sea de n bits, el divisor debera ser

multi-médulo y por tanto las divisiones instantaneas iran desde P hasta P+2n-1. El empleo
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de un mayor numero de bits facilitard un mejor funcionamiento tanto del propio

modulador como del sintetizador completo.

—_— f' = N-f
Detector o o !

! -

de fis = Fis) p——mm-u= V(0 -

Divisor de doble madulo

+ P/P+] |j———r

ni ik
sigma-Delta QM
CONSANTE f——————i - 1
digital
Figura 2.6 Sintetizador de frecuencia con divisor de doble médulo controlado por un
modulador SD.

Para explicar su funcionamiento se parte de un caso sencillo en el que se emplea un
modulador SD de un bit que se usa para modular la divisién instantanea del divisor de
doble médulo. Esta divisién instantanea es la suma de un entero base, P, y la salida del SD,

nQ(t), por lo que el valor medio del factor de divisioén fraccional es:

N =P+ny(t) 2.6)

Donde Ny (t) es el valor medio de la salida del SD, dada por la constante de entrada, y

puede tomar valores entre 0 y 1.

La ventaja que presenta el SD es que, debido a sus caracteristicas de

funcionamiento, consigue dar un valor aleatorio de la cantidad de valores 0 y 1 que

proporcionan el valor de Ny (t), manteniendo su valor medio y disminuyendo asi la

cantidad de tonos de espurios fraccionales que aparecen en el espectro de salida del

sintetizador.
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Otra configuraciéon de sintetizador fraccional Sigma Delta es la mostrada en la
Figura 2.7. Si bien en el caso anterior el modulador era utilizado para alternar la division
entre 2 valore dados (P y P+1), en este caso se utiliza para modificar la frecuencia de salida

del Divisor N.

En esta configuracion, la salida del Modulador se le suma a la generada por el

divisor, lo que permite modificar sutilmente la frecuencia de salida de este, lo que tras un

petiodo de establecimiento, el factor de division (Ngyr) resultante es:

Noyr = N +AN @7

Cabe destacar que el valor de AN puede ser modificado a pattir del valor de

control V. del modulador Sigma Delta, representado como constante en la Figura 2.6.

frac

Esta configuracién presenta como ventaja la atenuacion de los saltos frecuenciales
asociados a los cambios de division del divisor de doble mdédulo del caso anterior. Esto se
traduce en una casi inexistencia de espurios fraccionales, lo que permite una reduccién

significativa del ruido de fase asociado al sintetizador completo.

Detector

—> — >
de fase F(s) VCO >

+ N+AN |(¢———-—

I Sigma-Delta AN
constante f————————pp .. ]
digital
Figura 2.7 Sintetizador Fraccional Sigma Delta.
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2.2.3 Eleccioén de la arquitectura del sintetizador

Segun [EN302583], el estandar DVB-SH presenta canalizaciones de 1.7 MHz a 8
MHz. Tal y como se comprobara en el Capitulo 4, resulta inviable sintetizar dicha
canalizacién con factores de divisiéon enteros para una frecuencia de referencia dada. Por
esta razén, se ha tomado la decisiéon de implementar un sintetizador de frecuencia
fraccional N basado en un modulador Sigma-Delta. Este bloque permitira sintetizar valores

de division no enteros.

La arquitectura empleada serda la mostrada en la Figura 2.7, dadas las ventajas
estudiadas anteriormente de cara a la anulacién de espurios fraccionales asociados a la

division.

2.3 Resumen

En este capitulo se ha definido las especificaciones del estandar DVB-SH, asi como

las arquitecturas del sintetizador de frecuencias.

Se ha determinado que una estructura fraccional controlada por un modulador
Sigma Delta es la mas apropiada para generar el rango de frecuencias asociado al estandar
de television digital mévil satelital. Esto es debido a que DVB-SH, en su definicién

preliminar, permite canalizaciones de 1.7, 5, 6,7 y 8 MHz [EN302583].

En el siguiente capitulo se abordara el disefio del nicleo del sintetizador, es decir, el
oscilador controlado por tensiéon (VCO). Para ello se especificara un flujo de disefio que

permita alcanzar los objetivos establecidos.
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Capitulo 3

El Oscilador Controlado por Tension

(VCO)

En este capitulo se analiza el Oscilador Controlado por Tension (I oltaje Controlled
Oscillator, VCO). E1 VCO es la parte mas importante del sintetizador, ya que es el encargado

de generar las frecuencias del oscilador local.

El presente capitulo esta organizado de la siguiente manera. En la introduccion se
describe el flujo de disefio que se debe seguir para realizar correctamente un VCO. Una vez
establecido el método a seguir, se describen las especificaciones propias del estandar DVB-
SH que debe cumplir y la arquitectura que mejor se adapte para ello. En el siguiente
apartado se aborda de forma especifica el disefio y caracterizaciéon del VCO. Le sigue un
apartado dedicado a la medida del mismo, finalizando con la comparacién entre dichas

medidas y las simulaciones. Por dltimo se expone un breve resumen del disefio.
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3.1 Introduccion

Este apartado comienza con la descripcion del flujo de disefio del VCO. A
continuacioén se estableceran las especificaciones del VCO y por ultimo se elegira la

arquitectura mas adecuada para su implementacion.

3.1.1 Flujo de disefio del VCO

El flujo de disefio del VCO es el mostrado en la Figura 3.1 y esta divido en 5 pasos

fundamentales.

Primero se determinan las especificaciones del VCO (paso 1) que en nuestro caso,
estan basadas en las del sintetizador (definidas en el Capitulo 2). En el apartado 3.1.2 se

describen de forma detallada.

El siguiente paso consiste en la eleccion de la arquitectura (paso 2). En alta
frecuencia las arquitecturas mas utilizadas estan basadas en osciladores L.C, razén por la

cual sera la elegida para la implementacion del diseno.

Una vez definidas las especificaciones y la arquitectura del VCO se procedera al
disefio a nivel esquematico (paso 3) y a nivel de /ayout (paso 4) con sus correspondientes
simulaciones. Si las simulaciones no cumplen las especificaciones demandadas habria que
realizar un redisefio. Una vez que las simulaciones post-layout den resultados acordes a las
especificaciones, se puede pasar a la fabricaciéon y medida del circuito, siendo necesario un

rediseflo si no se consiguieran las especificaciones requeridas en la medida.

30



Capitulo 3. El Oscilador Controlado por Tensi®CO)

DETERMINACION DE LAS
ESPECIFICACIONES GENERALES

2
ELECCION DE LA ARQUITECTURA

v

3
DISENO A NIVEL ESQUEMATICO Y <
SIMULACIONES

CUMPLEN LAS
ESPECIFICACIONES
GENERALES?

4
DISENO A NIVEL LAYOUT Y <
SIMULACIONES POST-LAYOUTS

CUMPLEN LAS
ESPECIFICACIONES
GENERALES?

> FABRICACION Y MEDIDA

/ CUMPLEN LAS
ESPECIFICACIONE

GENERALES?

DISENO TERMINADO

Figura 3.1. Flujo de disefio del VCO.
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3.1.2 Especificaciones del VCO

Las especificaciones del VCO se han obtenido a partir de los requisitos del

sintetizador (Tabla 2.1 del Capitulo 1) y se encuentran en la Tabla 3.1 [EN302583].

Tabla 3.1. Especificaciones del VCO.
Rango de frecuencias a generar 217222 GHz
Ruido de Fase
100 KHz -83 dBc/Hz
1 MHz~ -95 dBc/Hz
10 MHz -101 dBc/Hz

3.1.3 Eleccion de la arquitectura

Como se comentd anteriormente, la arquitectura elegida ha sido la basada en un
oscilador LC, la cual es la mas utilizada para aplicaciones de alta frecuencia. Su estructura
permite la obtencion de un oscilador con ruido de fase minimo en comparacién con otras
estructuras que se pueden integrar, como es el caso de los osciladores en anillo, osciladores

de relajacion, multivibradores y otros osciladores gm-C [DABO5].

Los osciladores LC se basan en la resonancia paralela de una bobina y un
condensador [KLEO3], [HAMO1]. Para contrarrestar las pérdidas ocasionadas en la red LC,
debidas a la resistencia asociada a ambos componentes, se utiliza junto con dicha red una
estructura de resistencia negativa. Esta resistencia negativa contrarresta la potencia perdida

por las resistencias parasitas del tanque LC [PIE03], [BHAO5].

En la Figura 3.2(a) se observa el esquema basico de un oscilador LC. Consta de un
tanque LC con sus correspondientes pérdidas (R, es la resistencia paralela asociada al
tanque, R, es la resistencia serie asociada al condensador y R, es la resistencia serie asociada
a la bobina) y de un amplificador que actia como resistencia negativa compensando las

pérdidas del tanque.
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4OV

+ salida

oVsalida

BAGS) —

(b)

Figura 3.2. Oscilador LC sintonizado visto como un circuito realimentado (a), estructura

basica de realimentacion (b).

La oscilacion se produce a la frecuencia para la que la funcién de transferencia
B-A(s) se iguala a uno, cumpliéndose de esta manera el criterio de Barkhausen [TSA05],
[RAEO00]. La frecuencia de oscilacién se obtiene igualando la parte imaginaria de B-A(s) a
cero. Para este valor de frecuencia, la impedancia del tanque LC se hace infinita. La funcion

de transferencia B-A(s) del oscilador L.C de la Figura 3.2 (a) es la siguiente:

TIoop,Rp (S) = GM D LS[ L (31)
1+ SEIR— +s’[L-C

P

Su parte imaginaria es:

I{Tloop Rp ((0)} = GM E ol [(1_ (Dz L [C) (32)

2
(1—032 [L EC)2 + o2 [ERLJ

P
y es cero para:

-1 (3.3)

Obteniéndose de esta manera la frecuencia de oscilacion ), del circuito. La

transconductancia necesaria para que la funcion de transferencia del bucle sea 1 viene dada
por:
Gy 1

G = =
e TIoop,Rp (wo) R P

3.4
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Este valor da una idea de la potencia necesaria para mantener la oscilacién en
presencia de R,. De la misma manera, se puede calcular el efecto de las demis resistencias
parasitas del tanque. La resistencia efectiva (R.y) y la transconductancia se pueden resumir

en las siguientes ecuaciones:

1
Ry =R, +R +—— (3.5)
! © | Rp [ﬂc‘)o [C)Z
Gy =Ry [G(Do [C)Z 3.6)
Vtune
Zin
2 v
BUHFER Vout
TANQUE LC
BUFFER Nout-
a [
] -
(a) (b)

Figura 3.3. Esquema simplificado del VCO (a), y configuracion para el calculo de la resistencia

negativa (b).
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El amplificador de resistencia negativa se disefia utilizando elementos activos
semiconductores, como transistores MOS [BANO4]. Dicha red debe ser capaz de
compensar las pérdidas asociadas a las no idealidades del tanque a la frecuencia de

oscilacién [REZ10).

En la Figura 3.3(a) se observa el esquema simplificado del VCO [HAJ99]. Esta
formado por el amplificador de resistencia negativa, el cual esta compuesto por 2
transistores CMOS en par cruzado, el tanque y un buffer para cada salida. En la Figura
3.3(b) se observa la configuracion utilizada para el calculo de la resistencia negativa del

amplificador.

3.2 Diseno del VCO

Este apartado comienza con el estudio del amplificador de resistencia negativa. Se
continua con el disefio del tanque para posteriormente conjugarlos y configurar el VCO.
Una vez optimizado el disefio a nivel de esquematico se sigue con la realizacion del Jayout y

su simulacién.

3.2.1 Disefio del amplificador de resistencia negativa

Como se coment6 anteriormente, el amplificador de resistencia negativa utilizado es
un par diferencial en configuracién cruzada. La resistencia negativa del amplificador ha sido
calculada utilizando el modelo en pequefia sefial del transistor MOS (ver Figura 3.4), donde

g es la transconductancia del transistor.

gate i
D G ——
* drain
G — gmvgs
| source

IS . . l °

Figura 3.4. Modelo en pequefia sefial para el transistor MOS.
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Suponiendo que los transistores trabajan en la regién de saturacion, el circuito

equivalente en alterna, obtenido a partir de la Figura 3.3(b), se muestra en la Figura 3.5.

Zin

+ gmVgs: gmeVgs:

Figura 3.5. Circuito en pequefia sefial para el calculo de la resistencia negativa del par cruzado.

Teniendo en cuenta que ambos transistores son idénticos, se deduce que el valor de
la Zin obtenido es:
(3.7

Zin = —i
agm

De esta relacion se puede destacar que |Z, | debe ser igual a la resistencia paralela

equivalente del tanque LC para que la oscilacién de este se mantenga de forma consistente.

Durante el ciclo de oscilacién, los transistores trabajan entre saturacion y corte. En
esta ultima zona de trabajo, la resistencia negativa de la red empeora, aumentando el ruido
de fase a la salida del VCO [HEGO1] [SAD10]. Por tanto, para mejorar este ultimo aspecto,
es necesario incrementar el consumo de potencia [LHAOO]. Légicamente, esta soluciéon no
es valida cuando uno de los principales objetivos es disefiar circuiterfa que sea integrable en

un sistema de bajo consumo.

Por tanto, una alternativa a esta técnica es la que se muestra en la Figura 3.6, en la
que se aprecia la adicién de una red de realimentaciéon de corriente al esquema original
[HAMO1]. Esta soluciéon incrementa el efecto de carga en la conmutaciéon de los

transistores, manteniéndolos en la regién de saturacion, donde hay menor degradacion de la
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resistencia negativa. Con esto se obtiene una mejora considerable del ruido de fase del

VCO sin aumentar para ello el consumo de potencia del sistema.

Vcec

L/2 L/2
— v o> SRR
Vour
VTUNE
Cvar/2 Cvar/2

vae _| M

Figura 3.6. VCO con red de realimentaciéon de corriente.

Como se puede apreciar en la Figura 3.0, los transistores M; y M, componen el par
diferencial en configuracion cruzada. Para inyectar las corrientes de realimentacion iy y -ig,

se incluye la red compuesta por M, y M,.

El funcionamiento de dicha red se compone de dos fases; en la primera mitad del
ciclo de oscilaciéon, V, disminuye y V, aumenta. Si las regiones de corte son ignoradas, M, y
M, oscilan entre las regiones de triodo y saturacion. Por esta razén, la resistencia drenador-
fuente no es la misma en ambas regiones, siendo menor en triodo. En esta zona, la
resistencia negativa del par cruzado disminuye, por lo que el efecto de carga sobre el

oscilador LC aumenta, degradando el ruido de fase.

Al disminuir V, y aumentar V,, una corriente de realimentacién iy desde el nodo V,

se inyecta en el nodo V| a través de los transistores M, y M. Esto incrementa i, y fuerza al
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transistor M, a abandonar la zona triodo y a volver a la zona de saturacién. La impedancia
vista desde el tanque LC hacia el nodo V, aumenta debido a la magnificacién virtual de la
resistencia drenador-fuente de M,. Por tanto, la resistencia negativa vista desde el tanque
LC conserva su valor durante el ciclo completo de oscilacion, ya que la misma explicacion

se aplica al transistor M, en la segunda fase en la que V, aumenta y V, decrece.

Como se coment6 anteriormente, un método comuin para mejorar el ruido de fase
de un VCO es incrementar el consumo de potencia, pero es una soluciéon que merma la
capacidad de autonomia de un dispositivo mévil. Con el método propuesto basado en
realimentaciéon de corriente se consigue mejorar el ruido de fase sin afiadir un consumo

extra de potencia.

3.2.2 Disefio del tanque

La configuracién del tanque se puede ver en la Figura 3.7. Esta compuesta por 2
bobinas de valor 1./2, las cuales tienen su frecuencia de resonancia a 2.2 GHz. Se ha
optado por esta red debido a que si s6lo se emplease una bobina, al poseer esta un valor

mayor también tendria un factor de calidad Q menor.

Vcc
L/2 L/2
< VouTt >
VTUNE
Cvar/2 T Gvar/2
ha V4 ha Ve
IASS @ |IASS

Figura 3.7. Configuracion del tanque utilizada.

Por otro lado, dado que el ancho de banda del estindar DVB-SH cubre solamente
30 MHz (2.17-2.2 GHz), con una configuracién diferencial de varactores se puede cubrir
todo el rango de frecuencias, siendo el ajuste mas preciso dado el menor valor de estos con

respecto a una configuraciéon de un solo varactor.
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Para el calculo de los valores del tanque se tom6 como elemento de partida los
calculados a partir de la ecuaciones (3.3) a (3.7). Mediante simulaciones con Cadence y junto
con el amplificador de resistencia negativa, se ajustaron los valores de sus componentes
hasta conseguir una oscilaciéon de 2.15 a 2.3 GHz con una variacion de la tension de control
(Vtune) de 0 a 1.2 V. Con este rango de trabajo se asegura el barrido dentro de la banda

DVB-SH con un amplio margen.

Afortunadamente, la tecnologia ofrece un generador de inductores muy eficiente
que permite ajustar tanto los parametros fisicos como electromagnéticos de estos, tal y

como muestra la Figura 3.8.

En ella se puede apreciar como los valores de inductancia, nimero de vueltas,
ancho de pistas, factor de calidad... son totalmente configurables para caracterizar de la
forma mas precisa posible el inductor apto para los requisitos mostrados anteriormente.
Debido a que una bobina real no posee una respuesta espectral constante a lo largo de un
ancho de banda muy elevado, se ha optado por indicar en dicho gestor que la frecuencia de
resonancia a la cual ofrezca el mejor rendimiento sea de 2.185 GHz. Este valor
corresponde con el centro de la banda DVB-SH, por lo que el inductor mostrara una

respuesta 6ptima en los 30 MHz que corresponden a este estandar.

Del mismo modo en la Figura 3.9 se aprecia la bobina generada por el gestor
anterior, ya que la potencia de este permite incluso caracterizar de forma fisica el /zyout del
inductor, tomando por referencia los valores de diametro exterior, ancho de pistas,

espaciado y nimero de vueltas calculados.

Cabe sefialar que el metal empleado para generar la bobina es el Metal 9, es decir, el
metal mas externo en el proceso tecnolégico UMC 90 nm. Esto es debido a que posee una
anchura mayor que el resto de metales, lo que permite caracterizar inductores con un alto
factor de calidad Q con unas dimensiones minimas de diametro exterior y de separacion
entre pistas. Este ultimo aspecto es una de las mayores ventajas que ofrece dicha
tecnologfa, ya que usualmente en procesos tecnolégicos convencionales el factor de calidad
de los inductores generados oscila entre 7 y 10, siendo el obtenido en este caso particular

superior a 14.
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Figura 3.8. Gestor de bobinas de la tecnologia UMC 90 nm.
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etk
Egeiaintil] s

Figura 3.9. Layout de la bobina generada.

Finalmente, los valores de los componentes del tanque se pueden ver en la Tabla 3.2.

Tabla 3.2. Valotes de los componentes del tanque.
Conm 3.824 nF
Cyari= Cyar /2 1.912 nF
Cyara= Cyar /2 1.912 nF
L 2.28 nH
L=L/2 1.14 nF Q=14.1@ 2.185GHz
L,=1L/2 1.14 nF Q=14.1@ 2.185GHz

3.2.3 Diseino final del VCO

El circuito final, optimizado para una carga de 50 Q en cada salida, es el mostrado

en la Figura 3.10. Mediante simulaciones, se vario el area, la multiplicidad y la polarizacién

de los transistores, para mantener la oscilacién y el maximo nivel posible de tension a la
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salida para todos los valores de tensién de control. En la Figura 3.10 se observan los

terminales de alimentacion (V), las salidas (Voyry v Vour) v 1a tension de control Vo

El par cruzado lo forman los transistores M, y M,. El tanque esta constituido por el
esquema de doble bobina y doble varactor estudiado en las secciones anteriores de este
capitulo. La etapa de salida del VCO esta formada por transistores que actian como buffer.

El empleo de dicho buffer reduce la influencia de la carga en la frecuencia de oscilacion.

Para la salida positiva se emplean los transistores My y M mientras que para la
salida negativa se utiliza la red formada por los transistores My y M,. Las fuentes de
corriente estan formadas por los transistores My, M, y M,,. Los valores de dichos

componentes se puede observar en la Tabla 3.3.

Finalmente, en dicha Figura 3.10 se observa que se ha incluido un condensador C
en el tanque de oscilacion. Este se ha anadido ya que mejora sustancialmente la pureza del
tono generado cuando entra en resonancia con la bobina, permitiendo a los varactores

realizar un ajuste de frecuencias mas preciso.
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Figura 3.10. Esquematico final del VCO.
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Tabla 3.3. Valores de los componentes del VCO.
WwW=1
M, y M, multiplicidad=20 Hm
L.=200 nm
W=8
M,y M, multiplicidad=30 Hm
L.=360 nm
W=530
M, y M, multiplicidad=8 o
L.=100 nm
Transistores
C o W=530 nm
M, y Mg multiplicidad=8
L.=100 nm
s W=600 nm
M, multiplicidad=10
L.=250 nm
s W=500 nm
M,, multiplicidad=14
L=100 nm
Conm 3.824 pF
Cyar/2 1.912 pF
Tanque L 2.3 nH con Q=142 2.2 GHz
L/2 1.15 nH con Q=142 2.2 GHz
C 1.364 pF

3.2.4 Layoutdel VCO

El /ayont del VCO se ha disefiado procurando tener la mayor simetria posible entre
las dos ramas del circuito diferencial. Con el fin de reducir la influencia de los gradientes de
dispersion en las prestaciones del VCO, se situan los elementos emparejados segun la
técnica de centroide comun [JAC98]. El /ayout se ha dibujado intentado reducir el area del

circuito lo maximo posible e introducir la menor degradacion por las pistas de conexion.

Dicho /Jayout del VCO se puede observar en la Figura 3.11. Junto con los pads de
conexion, utilizados para la realizacién de la medida del circuito sobre la oblea, las bobinas
son los elementos que mas area ocupan. La disposicion y conexion de los inductores se ha
realizado para que la inductancia y resistencia adicional que introducen debido al
conexionado con el resto del tanque sea minima. De esta manera se asegura que la
inductancia y calidad finales no difieran del valor considerado inicialmente. Por otra parte,

no se pueden situar las bobinas tan cerca entre sf o junto a otros componentes como se
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desee. En torno a las espiras metalicas integradas se encierran campos electromagnéticos
que pueden interactuar con pistas metalicas y otros elementos del /zyout. Esto degradarfa las

prestaciones del inductor.

)
Lo
S
e

S

Gl

o
B

ks

1
=]

]
DY

& AN |

Figura 3.11. Layout del VCO disefiado.

En la Figura 3.12 se observa un detalle del nuacleo del circuito, en la cual se aprecian
las altas multiplicidades de los transistores utilizados, necesarias para cumplir los requisitos
establecidos por el estandar, de acuerdo con la tecnologia utilizada. Del mismo modo, cabe
destacar el alto nivel de simetrfa utilizado para la implementacién fisica, tal y como se

comento anteriormente.
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T E

Figura 3.12. Detalle del /ayour del VCO.

Entre los pormenores asociados al diseno del /zyout del VCO, es destacable sefialar
las exigencias asociadas al proceso de fabricacion UMC 90 nm. Entre estos requisitos, el

mas restrictivo el concerniente a los problemas de antena.

Estos problemas aparecen cuando se intenta conectar la puerta de un transistor
MOS a través de una pista de metal muy larga, o con una estructura metalica con una gran
densidad. Por tanto, cuando se produce esta situacion, el proceso tecnoldgico interpreta
dicha pista de metal como una antena, la cual puede irradiar componentes de sefial que

interfieren negativamente en el correcto funcionamiento del circuito.

Otro problema asociado a esta situacion es que se pueda dar el caso de que se
puede destruir el propio transistor al que esta conectada la pista, ya que dicho efecto antena
puede amplificar sefales espurias generadas por el chip y someter la puerta del transistor a

picos de tensién para los que no ha sido disefiado.
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Para solucionar este contratiempo, la opcion mas fiable es la mostrada en la Figura
3.13 [FDKU]J. En ella se aprecia que se han conectado dos diodos conectados en inversa a
la puerta de un transistor MOS. Con esta red afiadida, se consigue que los efectos asociados
al largo de la pista a la cual esta conectada la puerta del transistor MOS se mitiguen, ya que
las sefiales espurias seran derivadas a VCC o GND respectivamente en funcién de la

polaridad de estas.

IDl

Figura 3.13. Solucion a los problemas de antena.

Sin embargo, tal y como se vera en la secciéon 3.3 referente a la medida del VCO,
esta red trae consigo una serie de problemas que obligan a la realizacién de las simulaciones

post-layout prescindiendo de ella.

3.2.5 Simulaciones post-layout

Se han realizado simulaciones post-layont con el simulador SpectreS de Cadence.
Mediante la simulacion HB (Harmonic Balance) se han obtenido el ruido de fase y la curva
frecuencia de salida en funcién de la tensién de control. Para poder realizar estas
simulaciones, es necesario indicarle al simulador una condicién inicial para que la oscilacién
dé comienzo. Esta se puede especificar por ejemplo, desde una tension inicial en un nodo

del circuito hasta una carga premilitar en el condensador del tanque.
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Figura 3.14. Simulacion post-layout del ruido de fase del VCO.

La Figura 3.14 muestra el ruido de fase del VCO. Se observa que para un gffser de 1

MHz el ruido de fase es de -111,5 dBc/Hz, mejorando ampliamente los -95 dBc/Hz

especificados por el estandar. En la Tabla 3.4 se muestra un resumen del ruido de fase

simulado.
Tabla 3.4. Ruido de fase del VCO obtenido de las simulaciones post-layout.
Offset de 100 kHz -85 dBc/Hz
Offset de 1 MHz -111,5 dBc/Hz
Offset de 5 MHz -130 dBc/Hz

La Figura 3.15 muestra la curva de frecuencia de salida en funcién de la tension de
control del VCO. Se observa que la frecuencia del VCO varia de 2.05 a 2.24 GHz para una
Vtune de 1.2 V a 0 V respectivamente, barriendo el rango requerido en las especificaciones

(0.74-0.84 V). Dicha curva es bastante lineal en el rango requerido, de 2.17 a 2.2 GHz.
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Figura 3.15. Simulacién post-layout de la curva de frecuencia de salida en funcién de la tensiéon

de control.
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Figura 3.16. Simulacion post-layout de la respuesta transitoria del VCO.

Para comprobar el rango dinamico de la sefial a la salida se han realizado, también
con el simulador SpectreS, simulaciones del transitorio para una carga de salida de 50 . En
la Figura 3.16 se observa la respuesta transitoria del VCO para la salida diferencial,
conservando una tension de 180 mV de pico a pico, con un periodo de 464.2 ps, lo que se

traduce en una frecuencia de oscilaciéon de 2.15 GHz para una Vtune de 0.95V.
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Cabe destacar que el consumo de potencia del ntcleo del VCO se corresponde con

una corriente de 13 mA para una tension de polarizacion de 1.2 V.

Finalmente, el area utilizada para la implementacién fisica del oscilador controlado
por tension, teniendo en cuenta los pads de medida utilizados, es de 750x850 pm®. Como se
pudo observar en la Figura 3.11, los componentes que mayor area ocupan son los

inductores que conforman el tanque resonador.

Una vez realizado el disefio del VCO se procedera, en el siguiente apartado, a la

medida del mismo.

3.3 Medida del VCO

En este apartado se describira primero la metodologia empleada para medir el VCO
para después seguir con la medida del mismo. En la Figura 3.17 se muestra una fotografia
del chip fabricado con el VCO indicado por el recuadro rojo. El tamafo de dicho chip es

de 1875x1875 pm’.
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Figura 3.17. Fotografia del chip fabricado con el VCO resaltado.

3.3.1 Metodologia de medida del VCO

La medida del VCO se realiz6 sobre la oblea. Para realizar la medida del VCO se han

utilizado los siguientes elementos.

= Estacion de puntas Analitical Probe Station SUMMIT 9000 de Cascade
Microtech® [CASC] con un microscopio éptico OLYMPUS SZ-CTV.

® 1 Fuente de alimentacién Hewlett Packard [HEWP], Dual Output Power Supply,
E3420A.

= 1 Analizador de espectros Agilent [AGNT], PSA Series Spectrum Analyzer,
E4440A.

51



Sigma-Delta Frequency Synthesizer for DVB-SH

* 1 Generador de sefial Agilent, ESG Vector Signal Generator, E4438C.

* Puntas de medida SGS de Cascade Microtech ACP40D-W SGS-150.

" DC-blocks BLK-18.

*  Sustrato de calibracién Cascade Microtech Impedance Standard Substrate P/N 101-
190.

" (Cables para sefiales de RF tipo Sucoflex 104A 150cm.

* Cargas de 50 Ohms.

* (Cables DC y adaptadores SMA-BNC.

®»  Codos de conexion.

Se han realizado mediciones de la curva frecuencia de salida en funcién de la
tensién de control, armoénicos y ruido de fase. Todas las medidas se han realizado con el
analizador de espectros. Para alimentar el circuito y variar la tensién de control se utiliza la

fuente de alimentacion. La configuracion utilizada se puede observar en la Figura 3.18.
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Figura 3.18. Esquema de montaje requerido para medir el VCO.

ILa etapa de salida del VCO es diferencial, sin embargo para minimizar la

introduccién de elementos que suponen pérdidas se utiliza Gnicamente una salida. De esta
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forma se evita introducir un acoplador y se conecta la otra salida del VCO a una carga de

50 Q. Asi, la impedancia que ve el VCO a la salida es la misma que la simulada, es decir,

50 Q.

A la hora de medir potencia del VCO se emplean elementos que introducen
pérdidas no consideradas en las simulaciones. Estos elementos son los cables de RF, los
codos de conexion, los DC-blocks, las puntas de medida y el contacto entre las puntas de
medida y el pad para medidas on-wafer. Para conocer con precision las prestaciones del VCO
es necesario calibrar estas pérdidas. Para ello se realiza una calibraciéon empleando el

montaje ilustrado en la Figura 3.19.

ANALIZADOR DE ESPECTROS
o .
® — =

_GENERADOR DE SENAL

©- e =] O - - BEmEEE
©- el e ER L
g b : Eood
. o 2 gleticabinllar
| e il
S —
CABLE RF

CABLE RF

j— —
Ogl = — @
0> =@
j— —
PUNTA GSG PUNTA GSG
SUBSTRATO DE CALIBRACION
"THRU"

Figura 3.19. Esquema de montaje requerido para realizar la calibraciéon de las pérdidas de

potencia en la medida de los VCO.

A partir de un generador se suministra una potencia determinada. Parte de ésta se
pierde en los cables, codos, puntas, DC-blocks y en los contactos entre puntas de medida y
el “THRU” del substrato de calibracién. En el analizador de espectros se mide la potencia
que llega y se calcula la atenuacion sufrida. Para una correcta calibracién, debe de haber los
mismos elementos entre el generador de sefial y el substrato de calibraciéon como entre el

analizador de espectros y el substrato.

Es importante destacar dos aspectos que introducen cierta imprecisiéon en esta

calibracion. Por una parte, el “THRU” esta constituido por una pista de oro de 100 um de
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anchura por 300 um de longitud. Ademas, esta pista se encuentra sobre un sustrato
ceramico aislante. Por ello, esta estructura introduce una atenuacioén, aunque se puede
considerar despreciable. Por otra parte el oro es un material mas maleable que la aleacién
de aluminio, de la que estan constituidos los pads para medidas on-wafer. Asi, el contacto
entre las puntas de medida y la estructura “THRU” introduce menos atenuacion que el
contacto entre las pistas y los pads del VCO. Por tanto, la medida de la potencia del VCO
lleva asociada cierta imprecision. Dicha imprecision esta causada por la imposibilidad de

calibrar correctamente la atenuacion del contacto entre pad y punta de medida.

Como resultado de la calibracién se ha obtenido que el conjunto de los cables de
RF, codos, DC-blocks, contactos entre la punta de medida y la estructura de oro suponen

una atenuacion total de 1.1 dB.

3.3.2 Medida de la curva tension-frecuencia y potencia de

salida.

Las medidas han sido realizadas utilizando el esquema de la Figura 3.18. Se ha
hecho un barrido de la tensiéon de control de 0 a 1.2 V obteniéndose la Tabla 3.5. En ella se
aprecian la potencia y frecuencia de salida del VCO. Teniendo en cuenta que la calibracién
de los cables de medida, DC-Blocks,... fue de 1.1 dB, en Ila tercera columna de dicha tabla

se representa el valor de potencia obtenida tras la correccién.

Tabla 3.5. Medida de la potencia y frecuencia de salida de VCO.

Frecuencia Fundamental
Vtune (V) P(dBm) | C((C)lgfn%ida Frec (MHz)
0 -11,97 -10,87 1833
0,2 -11,92 -10,82 1829
0,4 -12,02 -10,92 1821
0,6 -11,87 -10,77 1803
0,8 -11,85 -10,75 1782
1 -11,94 -10,84 1739
1,2 -11,89 -10,79 1725
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Del mismo modo en la Figura 3.20 se encuentra la representaciéon grafica de la
curva Vtune »5 Frecuencia a partir de los valores obtenidos en dicha tabla. Si bien la curva
obtenida posee un alto grado de similitud con la obtenida en simulaciones (ver Figura 3.15),

cabe destacar que la frecuencia de oscilaciéon se ha traslado a un rango de frecuencias

menot.
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Figura 3.20. Curva medida tension vs frecuencia del VCO.

En la Figura 3.21 se confirma esta desviaciéon de frecuencias con una imagen

obtenida del analizador de espectros.

La explicaciéon a este contratiempo viene dada por las capacidades parasitas
asociadas a la red que fue necesaria introducir en la interconexioén del tanque de oscilacién
con las puertas de los transistores del par de resistencia negativa (ver Figura 3.13) impuesta
por la foundry para solucionar los problemas de antena. Esto es debido a que dicha red, al

conectarla al VCO, no pudo ser caracterizada por simulaciones.
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Mikrl 1.533 GHz
dBm #Htten 160 dB -11.97 dBm

O

S0 MHz Stop 2000 GHz

Figura 3.21. Espectro de salida del VCO (Atenuacion de 10 dB).

La respuesta se encuentra en que los simuladores empleados no eran capaces de
obtener una solucién convergente al introducir los dos diodos en inversa en el camino de
oscilacion, ni siquiera obtener una respuesta transitoria en el dominio del tiempo. Tras
intentar arduamente cambiar los métodos de simulacion e integraciéon matricial dados por el
software, como son los métodos Euler, Trap, Traponly, Gear2, TrapGear2,... no se pudo
evaluar el comportamiento del circuito antes de ser fabricado. Este mismo caso ocurtié con
los demas circuitos disefiados, ya que la propia foundry impuso un maximo de 3 dias para

corregir los errores, o los circuitos no serfan procesados.

Sin embargo, es posible caracterizar la influencia dada por la red de diodos segin en

) a través de

des,

siguiente método. En primer lugar, se establece la desviacion de frecuencia (F

la ecuacion (3.8):

1

Foes = 3.8
“ " 2mJL(C+C.) 8
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Dicha férmula se reconoce por ser la encargada de determinar la frecuencia de
oscilaciéon de un tanque LC. El valor de F, se obtiene sabiendo que el valor de oscilacion
para 0 V es de 1,833 GHz (ver Figura 3.21). El valor de L es de 2.3 nH y el valor de
C=3.276 pF se corresponde con el valor de la capacidad que conforman los varactores y el
condensador del tanque de oscilacién (ver Tabla 3.3). Por tanto C, se corresponde con el
valor de la capacidad parasita asociada a la red de diodos. Realizando los calculos

oportunos, se obtiene que:

Crea = 0120F (3.9)

De este modo queda determinada la influencia en términos de capacidad parasita
asociada a la red para evitar los problemas de antena. Si bien se muestra como un valor
pequeno, asociado a 2 diodos en inversa, su influencia ha impedido que el VCO ajuste su

salida al rango de frecuencias especificado inicialmente.

Para finalizar este apartado, en la Tabla 3.6 se muestra un resumen de las medidas y
las simulaciones del VCO en términos de frecuencia de oscilacién, potencia de salida y
consumo de corriente. En este ultimo apartado es destacable sefalar que el valor de las
simulaciones esta referido al consumo del nicleo del VCO vy los buffers de salida de
adaptacion a 50 €, es decir el consumo total del circuito completo. Del mismo modo, se
observa que si no hubiese sido necesario emplear la red de diodos para solucionar los
problemas de antena, el funcionamiento del VCO medido habria sido muy similar al

obtenido en las simulaciones.

Tabla 3.6. Comparacién entre medidas y simulaciones del VCO (Fosc, Psalida y Consumo).
Simulacién Medida
Frecuencia de Oscilacién 2,24-1,95 GHz 1,83-1,72 GHz
Potencia de salida -10,19 dBm -10,87 dBm
Consumo de cortiente 16,4 mA 16,8 mA
Consumo de potencia
(Vbias=1.2 V) 19,68 mW 20,16 mW
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3.3.3 Medida del ruido de fase

El ruido de fase consiste en el calculo de la diferencia de potencia que existe entre la
seflal portadora y un offset de frecuencia respecto a esa sefial. Al fin y al cabo lo que se
intenta cuantificar es el ruido que esta introduciendo el oscilador en la sefial que ¢l mismo
genera a una distancia frecuencial de la portadora. Dicho ruido de fase suele expresarse en

dBc/Hz a un cierto gffset de la portadora, por ejemplo, a 100 KHz.

Carrier Power -11.66 dBm Mkr 1 100.008 kHz
Ref -70.00dEc/Hz -88.68 dBc/Hz
10.68 7
dB/
108 kHz Frequency Offset 16 MHZ
Freq Offset Trace 1 Trace 2
188 kHz -941 .67 dBcAHz -88 .68 dBcA/Hz ===
1 HHz -112.33 dBc/Hz -114.34 dBc/Hz ===
18 HHz ——-- -—-- -
Figura 3.22. Ruido de fase del VCO (Vtune= 0 V).
Carrier Power -11.%22 dBEm Mkr 1 106068 kHz
Ref -70.08dBc/Hz -84.62 dBc/Hz
1066 1
dB/
108 kHz Frequency Offset 16 MHz
Freq Offset Trace 1 Trace 2
188 kHz -72.63 dBc/Hz -84 .62 dBcA/Hz ===
1% :n; -1141 .59 dBEiEE -118.85 dBEiHE ::::

Figura 3.23. Ruido de fase del VCO (Vtune=1V).
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El ruido de fase se ha medido para una tensién de control de 0 Vy 1V, tal y como
muestran las Figura 3.22 y Figura 3.23 respectivamente. Ha sido necesario seleccionar en el
analizador la funcién promedio (AVERAGE = ON) para obtener medidas mas constantes.

Esto se representa en ambas figuras para las sefales indicadas como “Trace 2.

En la Tabla 3.7 se indican los valores obtenidos para los valores de tensiéon de
control y para diferentes valores de desviacion frecuencial. Del mismo modo, también se
incluye una caracterizacion del ruido de fase asociado al VCO a través de un promedio de
ambas medidas. Dicho valor promedio es el empleado para la comparaciéon con las
simulaciones post layout realizadas, tal y como muestra la Tabla 3.8. En ella se aprecia el alto
parecido entre ambos resultados, lo que se traduce en que los modelos de los transistores,
resistencias, condensadores,... dados por la tecnologia UMC 90 nm poseen un elevado

grado de caracterizacion realista.

Tabla 3.7.  Ruido de fase del VCO medido y promediado.

Desviacion Ruido de fase
100 KHz -88,6 dBc/Hz
Vtune =0V
1 MHz -114,34 dBc/Hz
Frec = 1833 MHz
5 MHz -129 dBc/Hz
100 KHz -84,62 dBc/Hz
Vtune =1V
1 MHz -110,05 dBc/Hz
Frec = 1739 MHz
5 MHz -122 dBc/Hz
100 KHz -86,61 dBc/Hz
Ruido de fase promedio
1 MHz -112,19 dBc/Hz
del VCO
5 MHz -125,5 dBc/Hz
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Tabla 3.8. Comparativa del Ruido de fase del VCO medido y simulado.

Desviacion Ruido de fase
100 KHz -86,61 dBc/Hz
Ruido de fase promedio
1 MHz -112,19 dBc/Hz
del VCO
5 MHz -125,5 dBc/Hz
100 KHz -85 dBc/Hz
Ruido de fase simulado
1 MHz -111,5 dBc/Hz
del VCO
5 MHz -130 dBc/Hz

3.4 Resumen

En este capitulo se ha abordado el diseno, implementacioén fisica y medida del VCO

para DVB-SH.

El circuito esta basado en un tanque LC con una red de resistencia negativa. Dicha
red ha sido disefiada mediante un novedoso método de reduccién del ruido de fase a través
de realimentaciones de corriente. Esto permite operar a los transistores del par oscilante en
regiones cercanas a saturacion en todo el ciclo de oscilacién, donde el ruido de fase es

menotr.

Del mismo modo, se ha procedido a la medida del Oscilador, en los términos que
lo definen completamente: ruido de fase, potencia de salida, consumo y variacién de

frecuencia.

Se comprobé que el funcionamiento del circuito es muy similar al obtenido en
simulaciones en los casos del ruido de fase, consumo y potencia de salida. Esto se tradujo
en la corroboracion del alto grado de realismo que ofrecen los modelos de los transistores y

componentes pasivos suministrados por la tecnologfa.

Sin embargo, debido a la imposicién de la foundry de incluir una red de diodos en el
camino de oscilaciéon para evitar problemas de antena, la frecuencia de salida del VCO se
vi6é modificada. Al no ser posible la caracterizaciéon de la influencia de dicha red mediante

simulaciones, no se pudo evaluar su comportamiento antes de ser medido.
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En el siguiente capitulo se emprenderan los disefios del Divisor Rapido entre 2 y el
Divisor Programable respectivamente. Ambas estructuras se definen como piezas claves en

la cadena que conforma un sintetizador de frecuencias.
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Capitulo 4

Divisor Rapido y Divisor programable

Una vez alcanzado este punto del trabajo, en este capitulo se abordara tanto el disefio
como la implementaciéon fisica del Divisor Rapido y el Divisor Programable
respectivamente. Estas etapas permitiran trasladar sefiales de RF hasta la especificada por el
reloj del sistema, para que posteriores bloques, como el comparador de fase frecuencia,

puedan operar correctamente.

Este capitulo sigue un esquema que comenzara con el disenio del Divisor Rapido

entre 2, aportando para ello una serie de mejoras en las prestaciones del circuito.

Seguidamente se pasara a la implementacién fisica y a la unién con el VCO
estudiado en el capitulo anterior, realizando para ello una serie de simulaciones para
comprobar su correcto funcionamiento. Del mismo se procedera con la medida del sistema

total para su posterior comparacion con las simulaciones realizadas.

Una vez disenado el Divisor Rapido, se procedera con el estudio del Divisor

Programable. Para ello se hara uso de herramientas de sintesis l6gica y de simulacién digital.
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Finalmente, se daran una serie de conclusiones asociadas al trabajo realizado en este

capitulo.
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4.1 Divisor Rapido entre 2

A continuacion se dard paso a la explicacion del proceso de disefio empleado para
configurar el Divisor Rapido entre 2 desde su esquema a nivel de circuitos hasta su
implementacion fisica /ayont, incluyendo ademas las medidas del circuito una vez fabricado

mediante el proceso tecnolégico UMC 90 nm.

4.1.1 Latch CML Basico

La estructura tipica de un divisor rapido ente dos esta compuesta por dos latches CML
(Current Mode Logic) en configuracion master-slave, tal y como muestra la Figura 4.1[LEV04],
[YAMO5], [SINO5]. Esta estructura, al muestrear y retener la sefial de entrada del nodo
CLK, hace que la frecuencia de salida sea la mitad que la de entrada [WONO3], [YUDO04],
[BONO5].

Para conseguir un alto rango de linealidad, un mejor slw-rate y una mayor
transconductancia, la corriente empleada debe ser lo suficientemente grande [FARO5],
[HUAO5]. Esto es debido a las elevadas capacidades parasitas asociadas a la etapa de
muestreo [MOHUO5]. Esto entra en conflicto con el circuito de retencion, el cual no requiere
de elevados consumos de corriente para cumplir su funcién [LRAO4]. Por tanto, el disefio
clasico de un /atch CML posee una estructura de polarizaciéon que no se adapta por igual a
ambas etapas, lo que obliga a emplear consumos de corriente elevados en un sistema

handheld basado en baterias limitadas.

En este capitulo se presenta una soluciéon de polarizacién que permita suplir los
requisitos de corriente especificos de cada etapa del /afch, minimizando el consumo y

maximizando las prestaciones [ZGUO3].
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Figura 4.1. Estructura Latch CML Master-Slave.

4.1.2 Single Bias Latch

En la Figura 4.2 se muestra una soluciéon valida para corregir los problemas
asociados a la estructura CML basica [USAO4]. En ella se aprecia que se utiliza una unica
fuente de corriente para polarizar ambas etapas. Del mismo modo, sélo es necesario utilizar

una unica red de entrada CLK.

Esta configuracion permite fluir la corriente entre la red de retenciéon y muestreo,
adaptandose a los requisitos de cada una de ellas en el momento preciso [USA0G]. La
explicaciéon a este funcionamiento es que ambas etapas no se encontraran activas a la vez,
ya que el Jatch de retencidon tendra que esperar a que el /atch de muestreo le comunique la

seflal capturada para ser guardada y entregada a la salida del sistema.
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Figura 4.2. Single Bias Latch.

Dichos requisitos de corriente especificos para cada una de las ramas pueden
conseguirse utilizando tamafio de transistores mas pequefos para ambos /atches. Dado que
el latch de retencién requiere un consumo mucho menor de corriente que la etapa de
muestreo, el tamafio de los transistores de la fuente de corriente no necesitan ser dos veces
mayor para cumplir los requisitos de este ultimo. Con un tamafio de transistores 1.5 veces
mayor que las etapas /arwh para la fuente de corriente es suficiente para operar

correctamente a la misma frecuencia [USA0Q].

Por tanto con este disefio se logra reducir de forma considerable el consumo de
potencia asociado a un divisor, lo que redunda en mejores prestaciones que derivan en una

mayor duracion de la baterfa.
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Por otro lado, la reducciéon de area de cara a una implementacion fisica es muy
significativa. Esto es debido a que la red de polarizaciéon de un /azeh CML basico es la que
mayor contribucién en este aspecto aporta. Con esta técnica se reduce significativamente el
tamafio del circuito final, siendo perfectamente integrable en un tnico chip junto con el
VCO, tal y como se podra apreciar en la siguiente seccion. Dicha reduccion de area esta en

torno a un 20 %.

Otra ventaja asociada al uso de transistores mas pequefos es que estos ofrecen una
menor capacidad parasita a su entrada. Esta ventaja redunda en un menor retardo entre

puertos, lo que permite operar a este circuito a una frecuencia mucho mayor [WRY05].

Dado que usualmente los divisores rapidos conformaban un cuello de botella
cuando se opera en sistemas de muy alta frecuencia, con este dispositivo se asegura el
correcto funcionamiento del sistema completo para cumplir los requisitos del estandar

DVB-SH.

4.1.3 Implementacion Fisica y Unién con el VCO

Tal y como se comento en la seccion 4.1.2, la reduccién de area conseguida con la
técnica estudiada anteriormente permite integrar dicho dispositivo en una implementacion
fisica /ayout junto con el VCO, lo que se traduce en un mejor aprovechamiento del espacio

utilizado en el chip de fabricacién.
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Figura 4.3.

En la Figura 4.3 se observa la integracion de dichos circuitos. En ella se aprecia que

area del divisor es insignificante en comparaciéon con el chip total. Por tanto para poder

el

atisbar la situacioén del divisor dentro del sistema completo es necesario realizar un zoom,

tal y como muestra la Figura 4.4.
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Figura 4.4. Zoom del Layout del Divisor Rapido.

En dicha figura se aprecian las resistencias, asi como la disposiciéon de los
transistores, teniendo en cuenta en todo momento la simetria del sistema, lo que evitara
una mayor capacidad parasita asociada a una rama del divisor, reduciendo por tanto la

discrepancia entre ambas entradas.

Cabe destacar que la entrada del divisor no esta conectada directamente a la salida
del VCO. Esto es debido a la diferencia de impedancias de ambos dispositivos, lo que se

traduce en una pérdida significativa de sefial y de potencia util de sefial a procesar.

Para solucionar este problema se ha optado por interconectar un buffer de
adaptacion de impedancias entre ambas etapas, utilizando para ello una estructura basada
en un transistor NMOS y un transistor PMOS en configuracién inversora, tal y como
muestra la configuracion esquematica de la Figura 4.5. Gracias a esta solucion, se obtiene
un nivel de sefial 6ptimo a la entrada del divisor, al regenerar y adaptar a este la sefial de

salida del VCO.
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[

Figura 4.5. Esquematico del buffer de adaptacion utilizado.

Para poder maximizar las prestaciones del buffer, este se ha disefiado teniendo en
cuenta las discrepancias que suelen presentar entre si los transistores P y N. La razén es que

ambos dispositivos no ofrecen las mismas prestaciones para un tamafo dado de transistor.

De este modo, para igualar las prestaciones de ambos transistores y que de cara a
una sefal de entrada se muestre a la salida la misma amplitud de regeneracion tanto en su
semiciclo positivo como en su semiciclo negativo, se ha seguido el criterio de disefio
basado en utilizar el doble de tamafio para el transistor PMOS con respecto al transistor

NMOS.

A modo de aclaracion, es preciso sefialar que dada la salida diferencial del VCO, es
necesario implementar un buffer de regeneracion para cada una de las ramas que atacan al

divisot.

Finalmente, al igual que en el caso del VCO, hubo que solucionar los problemas de
errores de antena que detecta el proceso tecnolégico UMC 90 nm, tal y como se coment6
en la seccién 3.2.4 del Capitulo 3. Al igual que en este caso, se optd por la solucién basada
en red de diodos en inversa, como se muestra en la Figura 3.13. Como en el caso anterior,
en este disefio basado en la unién del oscilador con el divisor, surgieron problemas de
convergencia en los simuladores empleados para obtener la respuesta post-layout. Al
encontrase unidos dos dispositivos en un mismo chip, los problemas de antena también

surgieron en el interconexionado entre ambos. Este extremo se produjo dada la distancia
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que era necesario salvar para unir tanto la salida del VCO como la entrada del divisor. Del
mismo modo, surgieron complicaciones asociadas a las capacidades parasitas propias de los
diodos en inversa, asi como a la propia configuracion de la red y de la sefal a tratar. Al
entrar en juego dicha red, la capacidad parasita asociada puede sumarse a la que conforma
el tanque, desplazando su frecuencia de oscilaciéon. Por tanto, tal y como se explicé en el
Capitulo 3, fue necesario prescindir de la red de diodos en la interconexion del tanque LC
con la red de resistencia negativa y en la conexiéon con el divisor para poder realizar las

simulaciones post-layont que se muestran en la siguiente seccion.

4.1.4 Simulaciones post-layout

Una vez disefiado el divisor por 2 e interconectado fisicamente junto al VCO en el
layont que se muestra en la Figura 4.3, se ha procedido a la simulacién del sistema completo

para comprobar su correcto funcionamiento.

Al igual que en el caso del VCO independiente, se ha utilizado el software Cadence,
con los simuladores Harmonic Balance y SpectreS. Ambos simuladores, a pesar de poseer una
gran eficiencia, pecan de poseer serios problemas de convergencia a la hora de simular
sistemas que posean altos requisitos de computo, tales como la uniéon de un VCO con un
divisor. Por tanto es necesario restringir sus requisitos y establecer correctamente los
tiempos intermedios entre calculos, asi como el numero de iteraciones maximas para
encontrar una soluciéon convergente, para evitar que las simulaciones lleguen a un punto de
inflexién en el que el simulador deba abortar la operacién. Estos problemas se agravan al
tener en cuenta los efectos que provocan la red de diodos en inversa que se comentaron en

la seccidon antetiot.

Solucionados los problemas concernientes a la convergencia del software de
simulacién, se obtuvieron los resultados que se resumen en las siguientes figuras, que seran

explicadas a continuacion.

La Figura 4.6 muestra la simulacion post-layout del ruido de fase de 1a unién del VCO
con el divisor. Se obsetva que para un gffser de 1 MHz el ruido de fase es de -117 dBc/Hz,
mejorando ampliamente los -95 dBc/Hz especificados por el estandar, e incluso el asociado

al VCO independiente en unos 6 dB.
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Con esta mejora significativa de aproximadamente 6 dB en el ruido de fase, se

puede vislumbrar el correcto funcionamiento de los buffers utilizados para unir la salida del

VCO con la entrada del divisor, amplificando y adaptando la sefial para ser traslada en

frecuencia gracias a la configuracion single bias latch. En la Tabla 4.1 se muestra un resumen

del ruido de fase simulado.
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Figura 4.6. Simulacién post-layout del ruido de fase de la uniéon del VCO con el divisor.
Tabla 4.1.  Ruido de fase de la unién del VCO con el divisor rapido obtenido de las simulaciones post-
layont.
Offset de 100 kHz -86 dBc/Hz
Offset de 1 MHz -117,1 dBc/Hz
Offset de 5 MHz -136,2 dBc/Hz

La Figura 4.7 muestra la curva de frecuencia de salida en funcién de la tensién de

control de la unién del VCO con el divisor rapido. Se observa que la frecuencia de salida

del sistema varfa de 1 a 1.12 GHz para una Vtune de 1.2 V a 0 V respectivamente, siendo

estos valores exactamente la mitad que los obtenidos para el VCO independiente,

barriendo el rango requerido en las especificaciones (0.74-0.84 V).
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Dicha curva muestra el correcto funcionamiento del divisor rapido, mostrando una

respuesta bastante lineal en el rango correspondiente a la mitad de frecuencia asociada al

estandar DVB-SH. (1.085-1.1 GHz).

1.12¢
11 MO(0.748V,1.1GHz)
’E‘ 1(0.838V,1.085GHz)
Q
g 1.075
I
1.05
0.25 0.5 0.75 1
Vtune(V)
Figura 4.7. Simulacion post-layout de la curva de frecuencia de salida en funcién de la tension
de control.

Al igual que en el caso del VCO independiente, para comprobar el rango dinamico
de la sefial a la salida del sistema, se han realizado simulaciones del transitorio. Para ello se

ha utilizado el simulador SpectresS.

En la Figura 4.8 se observa la respuesta transitoria para la salida diferencial,
conservando una tensién de aproximadamente 300 mV de pico a pico, con un periodo de
950.1 ps, lo que se traduce en una frecuencia de oscilaciéon de 1.05 GHz para una Vtune de

aproximadamente 1V.

Es destacable comentar que el consumo de potencia del divisor rapido se
corresponde con una infima corriente de 200 pA para una tensiéon de polarizacion de 1.2 'V,
lo que se traduce en que la unién de ambos sistemas no implica una aumento significativo
de consumo con respecto a la configuraciéon formada exclusivamente por el oscilador

controlado por tension.
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Figura 4.8. Sefial transitoria de salida del sistema.

Finalmente, a modo de aclaracién, no hay que olvidar que el siguiente bloque
conectado al divisor rapido es el divisor programable, por lo que a su entrada poseera un

comparador de niveles para pasar del dominio analégico al digital la sefial de la Figura 4.8.

4.1.5 Medida del Divisor Rapido

En este apartado se procedera a mostrar las medidas obtenidas con el chip, siguiendo
para ello la misma metodologfa utilizada en la seccién 3.3 del Capitulo 3 referente a la
medida del VCO, ya que ambos sistemas comparten el mismo sez#p. Del mismo modo, en
la Figura 4.9 se observa una fotografia del chip fabricado con el circuito formado por el

VCO vy el divisor resaltado en rojo.
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Figura 4.9. Fotografia del chip fabricado con el VCO + Divisor resaltado.
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Figura 4.10. Set-up de medida del VCO con el Divisor.

4.1.5.1 Medida de la curva tension-frecuencia y potencia

Las medidas han sido realizadas utilizando el esquema de la Figura 4.10. Se ha
hecho un barrido de la tensién de control de 0 a 1.2 V obteniéndose la Tabla 4.2. En ella se

aprecian la potencia y frecuencia de salida del tindem formado por el VCO y el divisor.

Del mismo modo, al igual que en la medida del VCO sdlo, sabiendo que la
calibracién de los cables de medida, DC-Blocks,... fue de 1.1 dB, en la tercera columna de

dicha tabla se representa el valor de potencia obtenida tras la correccion.
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Tabla 4.2.  Medida de la potencia y frecuencia de salida de VCO.

Frecuencia Fundamental
Vtune (V) P(dBm) | C((C)lgf;‘;’)ida Frec (MHz)
0 -9,84 -8,74 912
0,2 9,72 -8,62 910
0,4 -9,68 -8,58 902
0,6 -9,71 -8,61 897
0,8 -9,65 -8,55 884
1 -9,54 -8,44 865
1,2 -9.62 -8,52 858
Mkrl 912 MHz
dBm #Htt$n 18 dB -9.54 dBm
1
Marker |
912.000000 MH=
-9.84 dBm
168 MHz Stop 3080 GHz
Figura 4.11. Espectro de salida del divisor.
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Por ende, en la Figura 4.12 se encuentra la representacion grafica de la curva Vtune
s Frecuencia a partir de los valores obtenidos en dicha tabla. Si se multiplica por 2 la
frecuencia representada, se observa que el VCO oscila en un rango de frecuencias entre
1.824 GHz y 1.716 GHz, es decir, el mismo rango que en el caso de la medida del oscilador
s6lo. Al igual que en ese caso previo, la explicacién viene dada por la inclusion de la red de

diodos en inversa para solucionar los problemas de antena.

920

910

900 S~

880 \
870 \

Frecuencia (MHz)

860 N
850
0,0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 1,2
Vtune (V)
Figura 4.12. Curva medida tension vs frecuencia del VCO + Divisor.

Sin embargo, como se observa en la Figura 4.11, el divisor ejecuta con precision su
labor. En dicha figura también se aprecian las réplicas a 1.824 GHz y 2.736 GHz

respectivamente, asociadas al propio proceso de division y traslacioén frecuencial.

En la Tabla 4.3 se muestra un resumen de las medidas y las simulaciones del VCO
junto con el divisor en términos de frecuencia de oscilacién, potencia de salida y consumo
de corriente. Al igual que en el caso del VCO sélo, se observa que si no hubiese sido
necesario emplear la red de diodos para solucionar los problemas de antena, el
funcionamiento del sistema completo medido habrfa sido muy similar al obtenido en las

simulaciones.
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Tabla 4.3. Comparacion entre medidas y simulaciones del VCO + Divisor (Fosc, Psalida y Consumo).

Simulacion Medida
Frecuencia de Oscilacion 1120-975 MHz 912-858 MHz~
Potencia de salida -8,32 dBm -8,74 dBm
Consumo de cortiente 16,9 mA 17,1 mA
Consumo de potencia
(Vbias=1.2 V) 20,28 mW 20,52 mW

4.1.5.2 Medida del ruido de fase

Al estar conectado directamente el divisor con el VCO, se ha hecho una medida
adicional del ruido de fase generado por dicho tandem. Dicho parametro se ha medido para
una tensién de control de 1 V, tal y como muestran la Figura 4.13. Ha sido necesario
seleccionar en el analizador la funcién promedio (AVERAGE = ON) para obtener
medidas mas constantes. Esto se representa en dicha figura con la sefial indicada como

“Trace 2”°.

Carrier Power -9.62 dEm fkr 1 168,800 kHz
Ref =789 dEc/Hz -75.491 dBc/Hz
16.[@
dB/

166 kHz Frequency Offset 16 MHz

Freq Offset Trace 1 Trace 2
1668 kH=z -———- -7E.91 dEczAH= -———
e TIoD ~ibz.on dEBc/Hz B

Figura 4.13. Ruido de fase del VCO + Divisor (Vtune=1V).

En la Tabla 44 se indican los valores obtenidos para diferentes valores de

desviacion frecuencial. Del mismo modo, también se incluye una comparacién con las
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simulaciones post layout realizadas. En dicha tabla se observa que ha habido un pequefio
empeoramiento del ruido de fase con respecto a las simulaciones, pero con un alto grado
de semejanza con los valores obtenidos en el caso del VCO independiente (ver Tabla 3.7),
siendo los resultados en cuanto al ruido de fase totalmente aptos para cumplir las

exigencias dadas por DVB-SH.

Tabla 4.4.  Comparativa del Ruido de fase del VCO medido y simulado.

Desviacion Ruido de fase
100 KHz -75,91 dBc/Hz
Ruido de fase medido
1 MHz -102,04 dBc/Hz
del VCO
5 MHz -121 dBc/Hz
100 KHz -86 dBc/Hz
Ruido de fase simulado
1 MHz -117,1 dBc/Hz
del VCO
5 MHz -136,2 dBc/Hz

4.2 Divisor Programable

Para la realizacién del Divisor Programable, es preciso establecer previamente el
factor de divisién necesario a partir de la frecuencia de salida del tindem formado por el

VCO y el Divisor Rapido. Esta informacion se analiza en la siguiente seccion.

4.2.1 Eleccioén de Factor de Division

A la hora de elegir el Factor de Divisién para poder sintetizar el rango de

frecuencias establecido (2.17-2.2 GHz), se han de estudiar varios factores.

Por un lado, dado que los anchos de banda establecidos por el estandar (ver
Capitulo 1), no poseen todos el mismo factor comun de division, es necesario hacer uso de
un Divisor Fraccional N, el cual permitird implementar la parte decimal proporcional
necesaria para poder sintetizar correctamente los valores de frecuencia establecidos. Para

ello, se utilizara un Modulador Sigma Delta, el cual sera estudiado en el siguiente capitulo.
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Por otro lado, para no forzar el funcionamiento del Modulador Sigma Delta, es
aconsejable no utilizar una resolucién decimal muy elevada, ya que supondria que el orden
de este dispositivo sea muy elevado, lo que implicaria que tanto su consumo como su #ing

o retardo se verfan perjudicados al integrar el sistema completo.

Gracias a estudios preliminares, en conjuncién con el background aportado por la
Universidad de Sevilla a través de una estancia realizada en dicha institucién, se confirmé
que un modulador de orden 2 en tiempo continuo permite una resoluciéon de 6 decimales a

la salida del sintetizadot.

Teniendo en cuenta las restricciones comentadas y las prestaciones que ofrece un
Modulador Sigma Delta en Tiempo Continuo de orden 2, en la Tabla 4.5 se observan los
resultados concernientes a las frecuencias y factores de divisiéon en funcién del valor de

reloj o cristal empleado.

Los calculos han sido realizados teniendo en cuenta todos los valores de ancho de
banda que se han propuesto en la definicion inicial de este por DVB (Digital 1ideo
Broadband).

Tabla 4.5.  Factores de Division en funcién del Ancho de Banda.

{E‘I%,Iﬂ?lf} Canales | Factor _(Ie Canales | Factor _(Ie Canales | Factor _(Ie Canales | Factor _(Ie Canales | Factor _(Ie

MHz 1.7 MHz division 5 MHz division 6 MHz division 7 MHz division 8 MHz division
108585 27 14625 1087 5 271875 1038 72 1088 5 Ak 1059 27245
1087 55 27 18875 1082 5 ErEES 1094 73 1095 5 273875 1067 27 425
108925 2723124 1097 5 27 4375 1100 A 1025 27 5625 1104 27 B25
109095 P 11025 27 5625 1106 27 55 11095 27,7375 1113 27 825
1092 55 27 31625 1107 5 27 F87s 1112 A
10584 35 27 35875 11125 27a12s
1056 05 27 40125
1087 75 27 44375

10 1099 45 27 48625

101,15 27 52875
1102 85 2757125
1104 55 27 B1375
106,25 27 F5E25
1107 95 27 B9875
1109 55 2774125
111,35 2778375
1113058 27 52625
111475 27 BBE75

Con un reloj de 40 MHz, el cual se corresponde con un valor comercial, se
consigue que el factor de divisiéon sea 27 en todos los casos de ancho de banda posibles

establecidos por la definicién inicial del estindar DVB-SH.
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Este ultimo aspecto supondra una gran ventaja a la hora de implementar el Divisor

Programable, ya que sélo sera necesario configurar un unico factor de division.

A modo de aclaracién, cabe mencionar que el factor de divisiéon escogido se refiere
a un rango correspondiente a la mitad de frecuencia de trabajo de DVB-SH. Este factor se
fundamenta en que se debe tener en consideraciéon que la sefial de salida del VCO ha sido
dividida entre 2 gracias al divisor rapido estudiado en las secciones anteriores de este

mismo capitulo.

Por otro lado, la parte decimal asociada a la divisién no entera muestra un valor
mas restrictivo cuando se utiliza un ancho de banda de 1,7 MHz. En este caso extremo, la
resolucion necesaria es de 5 decimales. Tal y como se coment6 anteriormente, gracias al
Modulador Sigma Delta de Tiempo Continuo de orden 2, se puede acometer dicho nivel de
resolucion, ya que este dispositivo ofrece un comportamiento notable hasta una resolucion

maxima de 6 digitos.

Con la informacién obtenida en esta seccidn, es posible acometer el disefio del

Divisor Programable en si, tal y como se explica en el Anexo 2 de este trabajo de tesis.

Cabe mencionar que al contrario del divisor rapido, es inviable implementar un
divisor por 27 utilizando técnicas full custom, ya que el tiempo de elaboraciéon y de
optimizacién serfa demasiado elevado. Para dicho disefio, se hara uso de herramientas
HDL y de sintesis logica, que permitirin obtener la implementacion fisica /Zayout del
dispositivo a partir de una definicion RTL a nivel de comportamiento. Tales objetivos se

cumpliran siguiendo el flujo de disefio explicado en dicho anexo.

4.3 Resumen

En este capitulo se ha abordado el disefio e implementacion fisica del divisor rapido

entre 2 y el divisor entre 27.

En el caso del divisor rapido entre 2, se ha hecho uso de un Single Bias Latch para su
disefio, dadas las ventajas asociadas al consumo de potencia y al #ming o retardo del
dispositivo. Se ha integrado fisicamente con el VCO en el /ayout final, comprobandose el

correcto funcionamiento de ambos sistemas mediante las simulaciones post layout y las
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medidas, con la salvedad de la desviacién de frecuencias acaecida en el dispositivo fisico

debida al uso de la red de diodos en inversa para solucionar los problemas de antena.

Por otro lado, para el diseno del divisor entre 27 se ha hecho uso de herramientas
HDL y de sintesis logica, que permitieron obtener la implementacién fisica /ayout del

dispositivo a partir de una definiciéon RTL a nivel de comportamiento.

Para ello se hizo uso de software suministrado por Mentor Graphics® y Syngpsys®.
Dichas herramientas requirieron de un flujo de disefio especifico para cada una de ellas, y
as{ obtener un sistema que se ajustase a los requisitos especificados inicialmente. En el

Anexo B de este trabajo de tesis se desglosa la metodologia empleada.

En el siguiente capitulo se abordara el disefio del Modulador Sigma Delta, el cual
proporcionara la parte decimal de divisién necesaria para sintetizar todo el ancho de banda
asociado al estandar DVB-SH, ya que no es factible sintetizar dicho rango de frecuencias

dado un reloj de 40 MHz y un factor de divisiéon entero.
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Los moduladores Sigma-Delta se han aplicado en una gran variedad de circuitos
electrénicos debido a que ofrecen la posibilidad de conseguir altas resoluciones con
circuitos sencillos. En los sintetizadores de frecuencia, la modulaciéon Sigma-Delta se suele
aplicar para sintetizar el valor de division fraccional [ZARO5], por lo que una sefial Sigma-

Delta modulada controla el médulo del divisor de la frecuencia instantanea [DUAOQ9].

El presente capitulo estd organizado de la siguiente manera. En primera instancia se
dara una introduccién a la modulaciéon Sigma Delta, estudiando las caracteristicas que la
definen. En segundo lugar se pasara al disefio de moduladores Sigma Delta en tiempo
continuo, utilizando diferentes metodologias. Seguidamente, se realizaran el /ayout y las
medidas del circuito fisico. Finalmente, se daran soluciones a los problemas que puedan

surgir, exponiéndose las conclusiones obtenidas.
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5.1 Introduccion a la modulacidon Sigma Delta

Los moduladores Sigma-Delta se emplean fundamentalmente para realizar
convertidores de tipo Anal6gico/Digital y Digital/Analogico [BRO90], [BAI96], [BREO1],
[PAY09].

Para ilustrar el principio de funcionamiento de un modulador Sigma-Delta se ha
tomado la arquitectura basica de la Figura 5.1. El modulador Sigma-Delta clasico de primer
orden esta compuesto por un integrador, un muestreador, un cuantificador uniforme de un

bit y un convertidor digital analégico (DAC) en el camino de realimentacion.

fs
X(n _
u(n) (D _[ Sl y(n)
DAC
Figura 5.1 Modulador Sigma-Delta Clasico.

El modulador de primer orden es un ejemplo académico que servira para explicar el
funcionamiento de estos moduladores, ya que en la realidad nunca se utiliza debido a las

limitaciones que presenta, las cuales se veran mas adelante.

Observando la Figura 5.1, el modulador reduce la diferencia que hay entre la
entrada y la salida en pasos sucesivos. Si se promedia la salida, se observa que poco a poco
esta se va acercando mas al valor de la sefial de entrada. En teoria, si se promedian infinitas

muestras a la salida del modulador, el error del sistema quedaria reducido a 0.

El sistema asi formado es fuertemente no lineal. Sin embargo, es posible establecer
un modelo lineal suponiendo que el cuantificador es una fuente de ruido blanco,
uniformemente distribuido, y no correlado con la senal de entrada. Esta aproximacion,
ampliamente utilizada en diversos sistemas que incluyen cuantificadores, es valida bajo las
condiciones descritas en [GRA97]. El ruido aportado por el cuantificador es considerado

aditivo a la salida del integrador, tal como muestra la Figura 5.2.
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é[n]

=

H[n] /7\. /\ [n] - Y
O— —|—/ [ -+ Retardo —\—!—/

N

Figura 5.2 Modulador Sigma-Delta lineal.

Empleando la teorfa de sistemas lineales (ecuacion (5.1)), se puede demostrar que la
salida esta compuesta por la suma de la sefial de entrada filtrada y el ruido de cuantificacion
filtrado. Al aplicar la transformada Z sobre el sistema (ecuacion (5.2)) se observa que el
camino de filtrado del ruido de cuantificacién es diferente del camino de filtrado de la sefial

de entrada.

vin] =u[n-1] +(e[n] -€[n-1]) (5.1)

V(2=zU(2+@A-2"E(2 (5.2)

Como se aprecia en dichas ecuaciones, el modulador actia como un elemento de
retardo para la entrada (U) y como un filtro paso alto para el ruido de cuantificacion (E).
Esto demuestra que, tal y como se muestra en la Figura 5.3, el ruido de cuantificaciéon
queda atenuado en una determinada banda de frecuencia préxima a cero. El ruido de
cuantificacién que queda fuera de la banda de interés se podra filtrar digitalmente con

posterioridad. La etapa de filtrado digital incorpora usualmente un filtro de diezmado.
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Figura 5.3 Actuaciéon de un modulador Sigma-Delta

A la relaciéon entre la frecuencia de muestreo empleada en la modulacién y la
frecuencia de Nyquist se le denomina relaciéon de sobremuestreo, OSR (Over Sampling

Rating) (ecuacion (5.3)).

OSR= 12 =T
f, 2f,

(5.3)

donde fg es la frecuencia de muestreo, fy la frecuencia de Nyquist y f; el ancho de

banda del modulador.

Para aumentar la resolucién del modulador se puede incrementar el orden de

filtrado, el numero de bits empleados en la cuantificacién y/o incrementar la OSR.

En general se definen dos funciones de transferencia asociadas a un modulador
Sigma-Delta. Una funcién de transferencia para el ruido de cuantificacion o NTF (Nozse
Transfer Function) y otra funcién de transferencia distinta para la sefial de entrada o STF

(Signal Transfer Function).

La sefial de salida del modulador Sigma-Delta se puede expresar en funcién de
estas dos funciones de transferencia segun la ecuaciéon (5.4). La Figura 5.4 muestra el
diagrama de bloques general de un modulador Sigma-Delta totalmente discreto, en el cual

el proceso de muestreo de la sefal ocurre fuera del bucle de realimentacién.
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e(n)
u(t) um HD) % y(n)

DAC

Figura 5.4 Modulador Sigma-Delta discreto.

En la ecuacion (4.4) se aprecia que los polos de H(z) seran los ceros de la NTF(z), y

que para frecuencias donde H(z) >>1, Y(2) =U (2).

Y(2) = STF(2) [U (2) + NTF (2) (E(2) = %U (2) + ﬁ (54)

Si se incrementa el orden de filtrado del modulador, esto supone un incremento de

la NTF. Cuanto mas agresiva es la NTF, mas resolucion puede tener el modulador.

Sin embargo, como se ha estudiado en la literatura [SCHO5], cuanto mayor sea el

orden del modulador, mayores seran los problemas de estabilidad.

Por otro lado, normalmente un modulador Sigma-Delta esta especificado a través

de su funcién de transferencia para el ruido de cuantificacion (INTE).

La resoluciéon de un modulador Sigma-Delta se define en base a la relacion maxima
de sefial a ruido (SNR) que puede obtenerse en su sefial de salida. En un cuantificador

uniforme, se estima de forma aproximada la SNR maxima con la ecuacion (5.5) [JOH97].

SNR ome = 602N + 176dB (5.5)

donde N es el numero de bits del cuantificador.

Teniendo en cuenta la ecuaciéon (5.5), se define la resoluciéon de un modulador

Sigma-Delta con la ecuacién (5.0).
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SNR,;, (0B) — 1.76
6.02

ENOB = -6)

bits

donde ENOB se refiere al numero de bits efectivos del convertidor A/D obtenido.

Tal y como se ha comentado al principio de este apartado, los moduladores Sigma-
Delta de primer orden tienen solamente una funcién académica. El motivo es debido a que
el propio modulador introduce ruido en la banda de la sefial cuando la entrada es una sefial
continua o de muy baja frecuencia. Esto es, cuando el modulador recibe una sefial en
continua intenta llegar a un error de valor nulo, cuando lo alcanza vuelve a empezar la
misma busqueda. Si no hay ruido en la entrada, este proceso sera ciclico, con una
periodicidad que dependera del valor de la sefal de entrada. Y, en caso de que este periodo
sea lo suficientemente largo, su frecuencia podria entrar dentro de la banda base, y por lo
tanto, no serfa eliminada. Esto introduce sefiales periddicas en la sefial de salida (idle fones)

[CANSI].

Existen diversos métodos para solucionar este problema, como anadir ruido a la
sefial de entrada. Del mismo modo, también existen otras posibilidades como aumentar el
orden del modulador. Con esta tltima solucion, ademas de evitar los zdle tones [CANS85], se

aumentara la SNR.

Se ha comprobado que el modelo lineal es util para estimar la resolucién vy
caracteristicas de los moduladores de una forma rapida. Sin embargo, deja de funcionar
cuando alguna de las condiciones descritas en [GRA97] deja de cumplirse razonadamente
bien. Dos casos en los que el modelo lineal no funciona son los siguientes: la generacién de
tonos no deseados (idles tones) en el espectro de salida explicado anteriormente, y la
inestabilidad del modulador. Ambos problemas han sido tratados ampliamente en la
literatura [NOR97], [CHE98], [CHEOOQ]. Este dltimo contratiempo sera estudiado en la

siguiente seccion.
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5.2 Estabilidad de los moduladores Sigma-Delta

Con el modelo de la Figura 5.2, el cual supone el cuantificador lineal, la estabilidad
del sistema vendra determinada solamente por el filtro de lazo H(z). Sin embargo, a la hora
de analizar la estabilidad se ha de tener en cuenta que el cuantificador no es ideal y, por lo

tanto influird en ésta [SCHO5].

Para entender esto, si se tiene una seflal demasiado grande, la entrada del primer
integrador sera positiva en todo el intervalo y, la salida del mismo crecera sin limite

haciendo el lazo inestable.

El rango de magnitudes de entrada sobre las que el modulador funciona
correctamente es llamado rango de entrada estable. L.a operaciéon del modulador sera
correcta si el filtro de lazo permanece lineal (las sefiales de entrada no saturan los elementos
activos) y si el cuantificador no es sobrecargado. Por lo tanto, el rango de entrada estable
debe ser menor o igual que el fondo de escala (FS) del DAC de realimentacion,
especialmente si se emplea una cuantificacion de un bit este rango deberfa ser un poco
menor al FS. Esta pérdida en el rango se debe mas a los efectos no lineales de la sobrecarga

del cuantificador, que al hecho de que haya un rango lineal insuficiente en el filtro de lazo.

Sila NTF es “Conditio sine gua non” para describir las propiedades de estabilidad de un
modulador de un bit, una cuestiéon importante sera “sQué caracteristicas de la NTF seran
necesarias para que el modulador sea establer”. Desafortunadamente, no existe una
respuesta simple y exacta [SCHO5]. Los resultados probados son generalmente demasiado
restrictivos o aplicables solamente para moduladores especificos con entradas constantes.

El criterio de estabilidad mas usado es el criterio de Lee [NOR97] el cual establece:

Un modulador Sigma-Delta binario con una NTF(z) es probable que sea

estable si max |NTF (e "Wl <15

Donde max|NTF (eij es la ganancia maxima de la NTF en todas las frecuencias,

también conocida como la norma infinito de la NTF (cuya notacién matematica es

|| NTF || ). Este criterio no es ni necesario ni suficiente para garantizar que un sistema sea

estable. No obstante, debido a su simplicidad, es ampliamente usado.
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5.3 Moduladores Sigma-Delta en Tiempo

Continuo

La mayoria de los moduladores Sigma-Delta que se han desarrollado en los dltimos
afios emplea las técnicas de condensadores conmutados [BAI96], ya que es relativamente

sencillo aplicar las matematicas del modulador en su implementacién.

Sin embargo, la frecuencia de muestreo de los moduladores en tiempo discreto esta
limitada por los tiempos de establecimiento de las etapas del filtrado del modulador
[JUI05], [LUHOQ]. Idealmente, la resolucion del modulador esta determinada por el orden
del filtro, la relacién de sobremuestreo y el nimero de niveles del cuantificador. Por tanto,
si es posible incrementar la frecuencia de muestro, manteniendo los demas requisitos, el

ancho de banda del modulador se vera incrementado sin perder resolucion.

Una forma de conseguir velocidades mayores en el reloj de muestreo consiste en
implementar el filtro del modulador con circuitos en tiempo continuo (Figura 5.5), tales
como circuitos LC, integradores Gm-C o integradores basados en amplificadores

operacionales [JEN95].

La limitacién de la frecuencia de muestreo de los moduladores Sigma-Delta en
Tiempo Discreto (SDTD) es lo que ha determinado la realizaciéon de un modulador en
Tiempo Continuo (SDTC), puesto que la frecuencia de referencia empleada en el

sintetizador es de 40 MHz.

fs

u(n)

N
U

H(s)

DAC

Figura 5.5 Modulador Sigma Delta de tiempo continuo.
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Los moduladores SDTC son capaces de trabajar a mayores velocidades de reloj de
muestreo que los moduladores SDTD. Esto se debe a la limitacién en frecuencia que

presenta la conmutacion de capacidades en un modulador SDTD.

Por otra parte, en los moduladores SDTC no aparecen glitches en los nodos de masa
virtual de los amplificadores operacionales usados, lo que si ocurre cuando se emplean

circuitos con condensadores conmutados.

Otro problema importante que presentan los moduladores SDTD es el fenémeno
de aliasing, debido a que dos sefales separadas por un multiplo de la frecuencia de muestreo
son indistinguibles. Por tanto, los moduladores SDTD necesitaran un filtro antialiasing a su

entrada.

Sin embargo, esto puede evitarse en los moduladores SDTC debido a las

caracteristicas propias de filtrado que poseen [CHEOO].

Aparte de las ventajas que los moduladores SDTC presentan frente a los
moduladores SDTD, para su disefio se ha de tomar en consideracién una serie de

problemas asociados a éstos [CHEOO].

Los moduladores SDTC siguen teniendo los problemas asociados a la incertidumbre
del instante de muestreo, o lo que es lo mismo, al jitter de la sefial de reloj [CHEOO] y a la
metaestabilidad del comparador, pero con mas influencia sobre la resoluciéon final que en
los moduladores SDTD. El mecanismo de producciéon del jitter del reloj es de origen
aleatorio y esta incorrelado con la entrada. Sin embargo, el mecanismo por el cual se acopla

a la sefial de salida requiere de una caracterizacion matematica complicada [PATO4].

Ademas, en los moduladores SDTC existe un retraso entre el instante de muestreo y
el instante en que se actualiza la salida del DAC como consecuencia de dicho muestreo.
Aunque idealmente la corriente de salida del DAC responde inmediatamente al flanco del
reloj de muestreo, en la practica los transistores de los registros del cuantificador y el DAC
no pueden conmutar instantaneamente. Este retardo que se origina en el camino de

realimentacion se denomina retardo de bucle en exceso o ELD (Excess Loop Delay).

En los moduladores SDTD no existe un problema analogo por lo que este retardo es

caractetistico de los moduladores SDTC.

El ELD ha sido ampliamente estudiado por varios investigadores. Una de las

contribuciones mas detalladas y extensas se puede encontrar en [CHEOQO].
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Todos los estudios y trabajos sobre el efecto del ELD en los moduladores SDTC
concluyen en que causa un aumento de la inestabilidad del sistema, y como consecuencia,
un decremento de la resolucién alcanzable. Por este motivo, los diferentes investigadores

han buscado algin método de compensacion.

Basicamente existen dos técnicas de compensacién publicadas en la literatura. La

primera, y mas extendida, consiste en hacer una compensacion polo-cero en el dominio

discreto [CHEOO].

La implementaciéon mas extendida de este método consiste en afiadir un camino de
realimentacion alrededor del cuantificador [BEN97], [LUHO0], [ZHI02]. La ventaja de esta
implementacion es que las no idealidades del DAC que hay que incluir estan conformadas
por la NTF del modulador. El inconveniente es que esta compensacion puede resultar
poco robusta si no se tienen en cuenta las no idealidades del sistema cuando se lleva a cabo

la conversién del modulador SDTD en un modulador SDTC.

La segunda técnica de compensacion consiste también en anadir un cero a H(s). En
este caso, en lugar de buscar la cancelaciéon polo-cero en el dominio discreto, el cero se
coloca a la frecuencia fija fs/2 [LUHO00]. Esto mejora el comportamiento del sistema sin

perder demasiada resolucién, aunque si el ELD es muy grande puede resultar insuficiente.

5.3.1 Disefio de moduladores Sigma-Delta en Tiempo

Continuo

Actualmente, existen diferentes herramientas CAD para disefiar la NTF de
moduladores SDTD. Sin embargo, no existe una metodologia general para el disefio de
moduladores SDTC. Principalmente, se pueden emplear dos métodos para el disefio de

estos ultimos, los cuales se explicaran en este apartado.

Una de las metodologfas consiste en disefiar el modulador completamente en el
dominio analégico [BREO1]. Este método puede resultar relativamente sencillo si se
emplean herramientas CAD para el disefio de filtros analégicos, ya que es suficiente con
especificar las caracterfsticas mas comunes del mismo, tales como el ancho de banda, tipo

de filtro, etc.
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Sin embargo, la metodologfa mas extendida consiste en diseflar primero un
modulador en tiempo discreto para posteriormente encontrar su equivalente en tiempo
continuo empleando la respuesta invariante al impulso [CHEOO]. En este caso se empleara

el toolbox delsig de Matlab [MATH], [SCHO3] para realizar un modulador SDTD 1,

posteriormente, encontrar su equivalente en tiempo continuo usando dicha metodologfa.

En los siguientes dos apartados se explicaran dichas metodologias, comenzando por

el disefio en el dominio analégico.

5.3.1.1 Disefio de moduladores SDTC en el Dominio
Analégico

En la Figura 5.6 se observa un modulador SDTC donde el cuantificador se ha
modelado con una ganancia lineal y una fase 6. El método consiste en disefiar un filtro
analégico de forma que cumpla con las especificaciones que se han fijado (SNR, DR, etc.)
y que el sistema sea estable. Se ha de poner especial atencién a la estabilidad del sistema
para senales de amplitud cercanas al fondo de escala del convertidor, tal y como se ha

explicado en secciones anteriores.

X(S) f? H(s) Y(S)
l _ eTSS
Figura 5.6 Modulador SDTC totalmente analégico.

Esta metodologia tiene dos inconvenientes como consecuencia del modelo usado

(Figura 5.6).

En primer lugar, el modelo sélo es aplicable a los moduladores SDTC que empleen

cuantificadores de un solo bit [BEIO3]. Y, en segundo lugar, esta metodologfa no menciona
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como resolver de forma sistematica los clasicos problemas de los moduladores SDTC: el

retardo de bucle en exceso y la sensibilidad a la incertidumbre del instante de muestreo.

5.3.1.2 Disefio de moduladores SDTC basado en la Respuesta

Invariante al Impulso

Esta metodologia consiste en especificar la NTF de un modulador SDTD para
después, a través de una transformacion matematica, encontrar una forma de implementar

la NTF disefiada con un modulador SDTC.

El primer investigador que emple6 esta técnica fue James C. Candy [CAN74],
[CANS81]. El trabajo que public6 en [CANS5] ha sido ampliamente referenciado por
muchos investigadores posteriores. El modulador que se describe en esta publicacion se
conoce como el modulador clasico o estindar de segundo orden. A partir de este
modulador, disefiado en tiempo discreto con dos caminos de realimentacion, encontrd un
modulador equivalente en tiempo continuo. El resultado que obtuvo es el mismo que

resulta de aplicar el principio de la respuesta invariante al impulso.

Posteriormente han sido publicados algunos trabajos que usan una transformacion
bilineal [BRO90] o la transformada Z modificada [HOR90], bien para el disefio de los
moduladores o bien para su modelado y simulaciéon. Pero en este trabajo se ha optado por

usar la respuesta invariante al impulso al considerar el método mas ajustado a la realidad.

Para explicar esta equivalencia, primero se ha de especificar la condiciéon que debe
cumplirse para que dos moduladores sean equivalentes. Supdngase el caso en el que a dos
moduladores se les aplica la misma forma de onda. Si se realiza una simulacién en cada uno
y ambos producen la misma secuencia de bits a su salida, ambos moduladores seran
equivalentes. Se puede garantizar que produciran la misma secuencia de bits si se
comprueba que las entradas a los cuantificadores son exactamente las mismas en los

instantes de muestteo.

Para ilustrar esta equivalencia, se han tomado los dos moduladores de la Figura 5.7.
En el modulador de la Figura 5.7(a) se muestrea la sefial justamente antes del cuantificador,
en lugar de que este muestreo esté implicito en el mismo, lo cual no cambiara el
comportamiento del modulador. En el diagrama de abajo de la Figura 5.7(a) se observa el

diagrama en lazo abierto del modulador al cual se le ha anulado la sefal de entrada.
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Haciendo lo mismo con el modulador de la Figura 5.7(b) se obtienen dos diagramas en

lazo abierto (uno continuo y otro discreto) que pueden compararse.

fs
u(t) >(H H(s) —>| jt y(n)
N X(t) x(n) u(n) Jﬁ@ﬁ H(@) X0 jf y(n)
DAC
0 Cone]
l y(t)
ve) fs= 1/Ts
y(n)% DAC Hs) O X(n) y(n)% PN HE) X(r)
1 1
t t t+T§
(a) (b)
Figura 5.7 Moduladotres en lazo abierto.

La entrada al diagrama en lazo abierto de la Figura 5.7(a) sera la salida del
modulador y(n). Esto es, una entrada en tiempo discreto, la cual solo cambia en los
instantes de muestreo. Esta sera la entrada al DAC, el cual puede verse como un
convertidor de tiempo discreto a continuo que toma y(n) y produce un pulso continuo y(t).
Este pulso sera filtrado por H(s), para ser muestreado posteriormente convirtiéndolo en
una sefial de tiempo discreto x(n). Si se observa el diagrama en lazo abierto discreto, las

seflales nunca dejan el dominio en tiempo discreto.

Notar que tanto para el diagrama en tiempo continuo como para el discreto, la
entrada y la salida son sefiales discretas. Como se ha comentado, dos moduladores seran
equivalentes si sus entradas al cuantificador son iguales en los instantes de muestreo

(ecuacion (5.7)).
X(n) = X(1)] . (5.7)

Esto deberfa cumplirse si la respuesta al impulso de los diagramas en lazo abierto de
las Figura 5.7 (a) y (b) fueran iguales en los instantes de muestreo. Esto conduce a la

condicion de la ecuacion (5.8) [CHEOO].
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Z{H@}=L*{R, OHOY . 5.8)

donde R, (§)es la respuesta al impulso del DAC.

Por lo tanto, si se quiere explotar esta equivalencia para disefiar un modulador

SDTC, se han de seguir los siguientes pasos:

1.

Disenar una NTF (z) que cumpla las especificaciones de disefio que se han
fijado. Esto puede realizarse de varias maneras, pero se ha empleado el

método descrito en [Sch03].
Una vez se ha obtenido la NTF(z), se calcula H(z) segun el modelo lineal:

1

NTF(Z): :N?(Z)_l

1
TRl (5.9)

Se escoge el tipo de pulso de los DAC de la realimentacién y se calcula H(s)

[CHEO00].

El siguiente paso sera seleccionar la arquitectura y calcular los coeficientes

que la implementan.

Por dltimo, realizar una simulacién temporal en un simulador que incluya

los efectos no ideales.

Como se ha comentado, el cuarto paso consisten en la eleccion de la arquitectura

que se va a emplear en el diseno. Existen diferentes arquitecturas a la hora de implementar

un modulador Sigma-Delta las cuales se explicaran a continuacion.

5.3.1.2.1 Arquitecturas de implementacion

Generalmente, existen dos tipos de arquitecturas para la implementacién de los

moduladores Sigma-Delta. El primer tipo consiste en filtros de uno o multiples lazos que

contienen integradores y/o resonadores. El segundo tipo son arquitecturas que emplean

filtros conformadores de ruido multietapa (MASH del inglés Multi stAge noise SHaping)

[SCHO5]. Por comodidad, en la implementacién de moduladores SDTC se suele emplear el

primer tipo. Esto es debido a la correspondencia del hardware con las ecuaciones de estado

que describen el sistema [PATO04]. Por lo tanto, este trabajo se centrara en este tipo.
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Una funciéon de transferencia dada podra ser implementada con multiples
topologias. La eleccién de esta arquitectura es muy importante en el rendimiento del
circuito, existiendo diversas figuras de mérito (FOM) para evaluar dicho rendimiento. En

este caso se ha decantado por la FOM explicada en [SCHO5] (ecuacién (5.10)):

FOM = DR[10lo %V (5.10)

Donde DR es el rango dinamico, BW el ancho de banda de la senal y P es el

consumo de potencia.

De acuerdo con las topologias de implementacién basadas en usar una cascada de
integradores o resonadores, se obtiene una familia de arquitecturas como la mostrada en la

Figura 5.8.

Es importante destacar que los ceros de la NTF podran estar optimizados o no. Si
se desea que los ceros estén optimizados, se han de emplear resonadores. Estas estructuras
se corresponden con dos integradores conectados en cascada y realimentados mediante una
ganancia ¢ como en la Figura 5.8. Si no se desea optimizar dichos ceros, se han de eliminar

estas realimentaciones.
Considerando la Figura 5.8 existen varias familias para realizar la NTF:
* (Cascada de integradores con multiples realimentaciones (CIFB).
* (Cascada de integradores con multiples prealimentaciones (CIFF).
» (Cascada de resonadores con multiples realimentaciones (CREFB).

* (Cascada de resonadores con multiples prealimentaciones (CRFF).

Al elegir la topologia de implementacion, se optara por una arquitectura que tenga,
o bien multiples realimentaciones, o bien multiples prealimentaciones, pero no ambas ya

que la conjuncién de estas aumentara el consumo de potencia [PATO04].
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Figura 5.8 Arquitectura genérica de un modulador SDTC.

5.4 Diseno de un modulador SDTC en la
tecnologia 90 nm de UMC

En este apartado se procedera al disefio de un modulador Sigma-Delta de orden 2, tal
y como muestra la Figura 5.9. En el Capitulo 8, correspondiente a la simulacion del sistema

total, se verificara si dicho modulador es apto para ser integrado en un sintetizador para

DVB-SH.

Para realizar este modulador se han realizado dos disefios diferentes que,
posteriormente, seran comparados. El primero se basa en la estructura tipica de un
modulador SDTC de orden 2 [CHEOO], el cual esta compuesto por dos integradores, un
comparador y sus respectivas realimentaciones. Dicho disefio se ha desarrollado haciendo
uso de la respuesta invariante al impulso anteriormente estudiada. Los coeficientes

obtenidos segun dicho método son los mostrados en la Tabla 5.1.
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Fd

Sine Wave ;I —|I_ W yout
Signal To
Workspace
Figura 5.9 Modulador Sigma Delta de tiempo continuo y orden 2.
Tabla 5.1. Valores de los coeficientes calculados.
al a2 cl c2
1 1.5 1 1

El siguiente disefio se ha realizado empleando un filtro bigunad de orden 2 [WENOG].
De este modo se puede emplear una unica realimentacién, lo que permite reducir el
consumo. Este tltimo circuito ha sido implementado siguiendo el método del disefio en el
dominio totalmente analégico. En el siguiente apartado se explicaran con mas detalle las

estructuras implementadas.

5.4.1 Estructuras para el modulador Sigma-Delta

Como se ha comentado anteriormente, se han realizado dos moduladotes de orden 2
empleando dos estructuras diferentes. Estas estructuras se muestran en las Figura 5.10 y
Figura 5.11, correspondiendo a un disefio basado en la respuesta invariante al impulso y a

un circuito basado en filtros anal6gicos respectivamente.
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l =
fs
—AAL :“": M :“\ \l/ D
Vi ’
— My . e _ _-Ij DB
L— ’_/-
DB D = pB b -
kil kol
Figura 5.10 Modulador Sigma-Delta de orden dos empleando integradores.

Los elementos mas importantes que componen estos moduladores son, en el caso
del modulador de la Figura 5.10, los integradores, el comparador y las realimentaciones, y
en el caso del modulador de la Figura 5.11, el filtro biguad, el comparador y la

realimentacién. A continuacion, se explicaran cada uno de estos elementos desarrollados.

fs
Vix _[)

I

= —

kil

Figura 5.11 Modulador Sigma-Delta empleando un filtro biquad de segundo orden.
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Para la implementacién de los integradores se ha decidido emplear una estructura
Gm-C, la cual esta formada por un transconductor (OTA), que basicamente es una fuente
de corriente controlada por tensiéon, y un condensador. La Figura 5.12 muestra una posible

implementacion siguiendo un esquema diferencial.

~——_ C
+ o——{+ - o+
VI (t) Gum AR (3]
- O—- + o -
/// ”

b s

Figura 5.12 Integrador Gm-C diferencial.

En el caso de un filtro biquad, un esquema basico totalmente diferencial se muestra en
la Figura 5.13 [PRO9Y0], el cual se ha empleado en el modulador analégico. Como se puede

apreciar esta compuesto basicamente por transconductores y condensadores.

Ademas, esta configuracién biguad es muy util ya que con ella se pueden producir

tanto respuestas paso-bajo como paso-banda [KUM11].

VOUT+
V1N+ +\ T \
+ . oy
VOUT-

Figura 5.13 Filtro biquad.
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Por otro lado, el comparador es un bloque muy importante en el diseno del
modulador Sigma-Delta. Este basicamente compara una sefial analégica con otra sefial
analégica [CHEOO] y da como resultado una sefial binaria basada en esta comparacion.

Como ya se ha estudiado anteriormente, un comparador es un circuito no lineal.

Preamplifier Latch
enbar
Figura 5.14 Latch-Comparator + Preamplificador.

Existen varios tipos de arquitecturas de comparadores, y en este trabajo se ha
decidido emplear un /atch-comparator con preamplificador (Figura 5.14) por las ventajas que
este presenta, ya que el uso de un preamplificador permite reducir la sensibilidad del

comparador.

Por ultimo, la implementacién de las realimentaciones se muestra en la Figura 5.15.
Este circuito basicamente consiste en una fuente de corriente y dos interruptores que
conducen la corriente bien hacia el ramal positivo o bien hacia el ramal negativo
dependiendo del valor digital de la entrada (D y DB). Es decir, estas realimentaciones se

comportan basicamente como un conversor analégico digital (DAC) de un bit.

104



Capitulo 5. Mbador Sigma Delta

kal

Figura 5.15 DAC de realimentacion.

Una vez se han explicado los diferentes elementos que componen los moduladores y
que son comunes a ambos, el siguiente paso sera el disefio de los mismos a nivel de
transistores. Para ello se hard uso de la metodologia gm/Ip [JES10] que se explica de

manera pormenorizada en el Anexo C.

5.4.2 Disefio del Amplificador Operacional de

Transconductancia

En este apartado se aborda el diseno del Amplificador Operacional de
Transconductancia (OTA) en la tecnologia 90 nm de UMC. Dicho circuito sera disefiado
empleando la metodologia g /1, (ver Anexo C). Del mismo modo, este bloque conformara
el nucleo de los integradores, el filtro biguad y los comparadores que integran los dos

moduladores Sigma Delta diseniados.

El principal cuello de botella en muchos circuitos analégicos son los amplificadores
operacionales. Existen diferentes estructuras de OTAs y sera el disefiador quién deba elegir

qué estructura tendra mejores caracteristicas para las especificaciones requeridas [RAZ01].

105



Sigma-Delta Frequency Synthesizer for DVB-SH

Un OTA se define como una fuente de corriente controlada por tensiéon. Su
transconductancia vendra dada por la ecuaciéon (5.11) y normalmente esta fijada por la
transconductancia de la etapa diferencial [DAMOS].

G,=—>— 5.11
K VIN+_VIN— ( )

En este trabajo se ha optado por un OTA “cascodo doblado” debido a la ganancia y
el amplio ancho de banda que presenta [BAK9S]. La estructura de este OTA se observa en

la Figura 5.16.

Dicho OTA esta compuesto por una etapa diferencial NMOS (M, y M,,). Los
transistores M,, y M,, proporcionaran la tensiéon de polarizacion a M;, M,, M, y M. Las
ecuaciones (5.12) y (5.13) dan la ganancia en lazo abierto y el producto de ganancia por

ancho de banda, respectivamente.

A/ - ,gmg |@mﬁ |]gm4 N 512
IDz(gm4/1N2 +gm6AP2) ( ‘ )
GBW:g—m9 (5.13)

C .

L

Donde g, . son las transconductancias de los transistores, I, es la corriente de
drenador de M, M y My, C, es la capacidad del nodo de salida y A y A, son los parametros
que modelan la modulaciéon de la longitud del canal para los transistores N y P

respectivamente.
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Figura 5.16 Cascodo doblado.

Teniendo en cuenta que los transistores M, y M, son complementarios, es decir,

2.4=Cme ¢ puede reescribir la ecuacion (5.12) en la ecuacion (5.14).

g,m9[gm6 N
IDZ(/‘N2+/1P2)

A = (5.14)

Para disefiar este OTA segun la metodologia g, /I, se ha de seguir el flujo de disefio
visto anteriormente. Por lo tanto, el primer paso consistira en fijar las especificaciones
(Tabla 5.2). Estas especificaciones se han fijado en base al disefio de otros de
amplificadores operacionales vistos en la literatura y empleados en moduladores Sigma-

Delta.
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Tabla 5.2. Especificaciones para el OTA.
Ganancia >20 dB
Ganancia por ancho de banda >100 MHz
Capacidad de salida 0.1 pF
Tension de alimentacion 12V
Potencia disipada <500 uW

A partir de estas especificaciones, se ha decidido fijar la relacion g /I, para los
transistores del par diferencial en la regiéon de inversion moderada, puesto que es en esta
region donde existe mejor equilibrio entre consumo y caracteristicas. Con las
especificaciones anteriores y las ecuaciones de caracterizaciéon se fijan los diferentes
parametros del circuito. La ecuacién (5.15) derivada de la ecuacién (5.13) especifica la
corriente de polarizaciéon, la cual ha sido optimizada mediante simulaciones soffware

iterativas, obteniéndose un valor de 20pA.

GBW:g_

|
e (5.15)
D L

Como se ha comentado, es deseable que los transistores del par diferencial de entrada
(M, y M) trabajen en la region de inversiéon moderada (g,,/1p),,,=20. Los transistores del
espejo de corriente M,,, M;;, M;, M,, M, y M, deberan estar en inversiéon fuerte, para

garantizar un buen apareamiento y unas buenas propiedades de ruido [PAIO3].

Los tamanos calculados de todos los transistores se muestran en la Tabla 5.3.
Ademas, las tensiones V; y V, se han fijado a -667mV y 667mV, respectivamente. Estos

valores se han calculado haciendo un barrido de diferentes valores en simulaciones.
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Tabla 5.3. Relacién de tamafios de los transistores del OTA.

W/L W (m) L (m)
M, 4 480n 120n
M, 4 480n 120n
M, 2 240n 120n
M, 2 240n 120n
M 1.25 150n 120n
M, 1.25 150n 120n
M, 1.25 150n 120n
M, 1.25 150n 120n
M, 20 2.4u 120n
M,, 20 2.4u 120n
M, 2.5 300n 120n
M,, 4 480n 120n

Con estos valores se han cumplido las especificaciones dadas inicialmente y en Tabla
5.4 se muestran los resultados obtenidos. Del mismo modo, en la Figura 5.17 se representa
la grafica de la respuesta en frecuencia, siendo el sistema estable con un amplio margen de

fase de 84°.

Tabla 5.4. Caracteristicas del OTA disefiado.
Ganancia 24 dB
Ancho de banda a 3dB 20 MHz
Ganancia por ancho de banda 289 MHz
Margen de Fase 84,78°
Slew Rate 550 V/us
Tension de salida maxima 1,01V
Tension de salida minima 0,004 V
Potencia disipada 73,8 uW
Transconductancia 6 uS
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Figura 5.17 Analisis AC del OTA.

5.4.3 Disefio del Comparador

Tal y como se comenté anteriormente, se procedera a la integraciéon de un /latch-

comparator con preamplificador (Figura 5.14).

Tipicamente, un preamplificador consiste en una o dos etapas de un comparador en
lazo abierto con una ganancia elevada [JUN10]. El uso de este preamplificador permite
reducir la sensibilidad del comparador, debido a que si en un principio se tiene una
sensibilidad de 5mV y se acopla un preamplificador de ganancia 10, la sensibilidad del
sistema sera de 500uV. Ademas, el uso de una etapa de preamplificaciéon reducira
considerablemente el ruido &ickback [SAN11], el cual serd explicado con detenimiento mas

adelante.
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El preamplificador empleado se muestra en la Figura 5.18. Este circuito debera
poseer un gran ancho de banda para conseguir altas velocidades. Los tamanos de los

transistores de este preamplificador se muestran en la Tabla 5.5.

Dichos valores se han calculado siguiendo la metodologia explicada anteriormente, y
haciendo que los transistores del par diferencial se encuentren en inversion moderada.

Ademas, la corriente de polarizacion se ha fijado a 1pA.

Tabla 5.5. Tamaiio de los transistores del preamplificador.

L (m) W (m)

M, 120n 255n
M, 120n 255n
M, 1.2u 240n
M, 1.2u 240n
M, 1.2u 240n
M, 1.2u 240n

Se ha simulado el comportamiento del preamplificador, y en su salida se han
empleado puertas de transmisién como carga. Estos bloques permiten disminuir el ruido
kickback considerablemente. El resultado de la simulacién se muestra en la Figura 5.19,
donde se aprecia que el disefio tiene un producto de ganancia por ancho de banda (GBW)

mayor a 1 GHz, siendo ademas estable.
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Simulacién AC del preamplificador.

Igualmente, el /latch-comparator [PAI03] mostrado en la Figura 5.20, posee un par

diferencial de entrada NMOS (M, y M,), dos inversores (M,-M, y M;-M,) conectados en

configuraciéon de realimentacién positiva, dos transistores de precarga (Mg y M,) y una
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fuente controlada por tensiéon (M;). Esta estructura posee la ventaja de tener un bajo

consumo en stand-by, debido a que en la fase de resez el consumo de corriente es cero.

Cuando la senal de reloj esta a “nivel bajo” (fase de resed), los transistores M., M;, M,
y M fuerzan los nodos de salida y los drenadores de los transistores del par diferencial (M,
y M,) a Vpp. El transistor M; estara apagado y no existird corriente de alimentacion.
Cuando la sefial de reloj esta a “nivel alto”, los transistores de precarga son abiertos; la
corriente comienza a fluir por M; y, por lo tanto, por el par diferencial. Dependiendo de la
tensién de entrada, uno de los inversores recibita mas corriente, lo cual determinari el

estado final de salida.

Después de que se complete la regeneracion, uno de los nodos de salida estara a Vi,
mientras que la otra salida y los drenadores del par diferencial tendran una tensioén de OV.

En esta situacion, no hay consumo de corriente, lo cual maximiza la eficiencia energética.

La velocidad de este tipo de comparadores es fuertemente dependiente de la

corriente de polarizacion.

De los diferentes comparadores existentes [FIP06], éste es uno de los que mas
velocidad y eficiencia energética presenta, pero también es uno de los que mas ruido

kickback posee.
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VDD

M5

Figura 5.20 Latch- Comparator.

En el diseno de este comparador se ha seguido la misma metodologia que en los

circuitos anteriores, siendo los tamafios de los transistores los mostrados en la Tabla 5.6.

Los latch-comparators trabajan sincronamente con la sefal de reloj. Este compara las
seflales que tiene a su entrada y da una sefial digital en funcién del valor de las mismas. Para
ello, usa un mecanismo de realimentacién positiva que regenera la sefial de entrada

analdgica en una sefial digital [JWUSS].
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Tabla 5.6. Tamafio de los transistores del Latch-Comparator.
M, 18u 120n
M, 18u 120n
M, 6u lu
M, 6u lu
M; 4u 120n
M, 400n 120n
M, 400n 120n

Las grandes variaciones de tensién sobre los nodos de regeneracion son acopladas, a
través de las capacidades parasitas de los transistores, a la entrada del comparador. Como el
circuito que precede al comparador no tiene una impedancia de salida nula, estas
variaciones podrian degradar la precision del comparador afectando a la tension de entrada

del mismo [RAZ95]. Estas variaciones de tensiéon acopladas a la entrada se conocen como

ruido &ickback.

Como se ha comentado, afiadiendo un preamplificador antes del comparador se
atenuara el problema del ruido kickback, con la desventaja de que este preamplificador

introducira una disipacién de energia estatica [FIP0G6].

Para reducir el efecto de este ruido, existe la posibilidad de insertar puertas de

transmision en las entradas del comparador que actian como interruptores.

Dichos interruptores se abriran en la fase de regeneracion [KIMO1]. Esto eliminara el
ruido kickback durante dicha fase. Sin embargo, aparecera ruido Aickback al comienzo de la

fase de reset cuando los interruptores son cerrados de nuevo.

A pesar de este ultimo escollo, se ha decidido emplear esta técnica por su sencillez,

ya que se ha logrado disminuir significativamente dicho ruido.

Una vez disefiado el /atch-comparator con el preamplificador, en la Figura 5.21 se
muestra el esquema completo, incluyendo las puertas de transmisién. Finalmente, el
rendimiento del sistema completo se resume en la Tabla 5.7. Las simulaciones se han

realizado con una carga de salida de 0,1pF.
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Tabla 5.7. Resultados del Comparador disefiado.
Retardo — ty,; (ns) I 2,2 ns
Retardo — ty;; (ns) i 49 ns
Frecuencia 40 MHz
Sensibilidad — AV, 50 uwV
Corriente polarizacion 170 pA

Como se puede apreciar, se ha conseguido una sensibilidad muy alta, debido al uso

del preamplificador a la entrada del comparador.
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Figura 5.21 Preamplificador + Latch-Comparator incluyendo las puertas de transmision.

5.5 Simulacion de los moduladores Sigma-Delta

propuestos

Una vez vistas las estructuras de los moduladores Sigma-Delta a implementar y

disefiado los bloques que los componen, se procede con la simulacién de los mismos en
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Cadence. Como ya es conocido, la salida de estos moduladores sera una cadena de bits, a la
que se realizara un analisis de su densidad espectral de potencia, la cual sera procesada en
Matlab. Para realizar dichas simulaciones se tomara una frecuencia de entrada de la sefial de
20 KHz, ya que con esta frecuencia se obtiene un sobremuestreo elevado y puede

observarse facilmente el efecto de la modulacién a la salida.

En primer lugar se realizé un analisis del modulador disefiado siguiendo el método de
la respuesta invariante al impulso (Figura 5.10). La simulacion resultante es la mostrada en
la Figura 5.22, donde el analisis del espectro de la salida derivé una SNR de 18dB, con un

consumo de 1.84 mW.

Por otro lado, se simulé el modulador basado en filtros biguad (Figura 5.11). El
espectro de salida del mismo se muestra en la Figura 5.23, donde la SNR obtenida es de 21

dB con un consumo de potencia de sélo 636 pW.

Como se ha comentado, el primer modulador posee un consumo de 1.84 mW,
mientras que en el segundo sélo consume 1/3 de esta potencia. Esto se debe a que el

primer modulador emplea dos realimentaciones.

Al igual que ocuttié con otros disefios, dado que esta tesis estd enmarcada dentro
de un proyecto de investigacion de mayor envergadura, con otros investigadores
desarrollando circuiterfa para un receptor de DVB-SH, surgieron problemas de asignacion
de area para fabricar un chip con los disefios desarrollados, dadas las limitaciones fisicas de
este. Por tanto se ha implementado el /zyout del modulador que mejor rendimiento ha
mostrado hasta ahora: el basado en filtros bigunad. Dicha implementacion sera explicada en

la siguiente seccion.
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Espectro del modulador con integradores.

Figura 5.22
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Espectro de salida del modulador con filtro biquad.

Figura 5.23
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En este apartado se ha realizado el /zyout del modulador mostrado en la Figura 5.24.
En la Figura 5.25 se observa un zoom del ntcleo del modulador, donde se aprecia

El area total es de 392x794um’ Se puede apreciar que la mayor parte del 4rea estd ocupada
que la mayor parte de esta area esta ocupada por los condensadores. Por lo tanto, a la hora

5.6 Layout del modulador Sigma-Delta

por los pads.
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Layout del modulador Sigma-Delta.

Figura 5.24
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Figura 5.25 Zoom del layout del modulador Sigma-Delta.

Una vez disefiado el /ayout, se ha realizado una simulacion post-layout del modulador
completo. El espectro de salida de dicha simulaciéon se muestra en la Figura 5.26, donde se
ha obtenido una SNR de 18dB, la cual es inferior a la obtenida en la simulacién a nivel de
esquematico. Comparando ambas simulaciones, es destacable sefalar que ambas salidas son
practicamente iguales, apareciendo en la simulacidon post-layont un segundo armonico

debido a las no idealidades.
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Frecuencia

Resultado de la simulacion postIlayout del modulador.

Figura 5.26

5.7 Medida del Modulador Sigma Delta

En este apartado se procedera a mostrar las medidas obtenidas con el modulador

osciloscopio. Del mismo modo, en la Figura 5.28 se observa una fotografia del chip

la seguida con el VCO en la seccion 3.3 del Capitulo 3, pero con la salvedad de poseer un
setup diferente, tal y como muestra la Figura 5.27, en la que la sefial de salida se mide con un

Sigma Delta basado en el filtro biguad. La metodologia de medida y calibracion es similar a

fabricado con el modulador resaltado en rojo.
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Figura 5.27 Setup de medida del modulador.

Figura 5.28 Fotografia del chip fabricado con el Modulador resaltado.
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En la Figura 5.29, Figura 5.30 y Figura 5.31 se muestran ademas fotografias del se~-
up real, observandose la complejidad de este. También se aprecia el microscopio utilizado

para poder trabajar con el chip y la estacién de puntas de medida.

..

"f(mff«“
w“’"§@£
({777
‘ (f(fm%_.

Figura 5.29 Fotografia del Set-up de Medida.

Figura 5.30 Fotografia de la estacion de puntas.
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Figura 5.31 Fotografia de las puntas de medida.

Como se comenté anteriormente, la salida del modulador fue medida en
osciloscopio. El modelo utilizado, Agilent DSO91204A, posee una potencia de procesado
propia de un PC, pudiéndose gestionar la sefial medida directamente con diverso soffware

como MATLAB, el cual se encuentra instalado en el propio osciloscopio.

Del mismo modo, permite guardar los datos en formato .csv para su posterior
gestion. Tras realizar a la sefial de salida el mismo procesado que se realizé a la sefial

simulada en Cadence, en la Figura 5.32 se muestra el resultado de la medida.

En la Tabla 5.8 se observa un desglose comparativo entre las simulaciones y las

medidas del modulador basado en filtro biguad.

El funcionamiento del circuito, si bien modula la sefial de entrada, no posee una
conformacion del ruido 6ptima como un modulador Sigma Delta clasico. Del mismo
modo, los tonos que aparecieron en las simulaciones por los parasitos asociados a las pistas,
se vieron amplificados en la medida del circuito. Esto se traduce en que el sistema posee

serios problemas de estabilidad.
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Por tanto, el modulador basado en filtro bigunad no se ajusta de modo preciso a los
requisitos necesarios para ser utilizado dentro de la cadena que conforma un sintetizador

[ P P P I R i)
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m kA A — - - =

- —F -

e T e R P

fraccional. De mismo modo, es obligaciéon y anhelo investigador el encontrar soluciones a
40
20 foe -

estos problemas, estudiando técnicas de disefio que permitan obtener un modulador

optimo. Dichas técnicas seran mostradas en la siguiente seccion.

(Gpipnuufiegy

BOF----

o —

Frecuencia

Resultado de 1a medida del modulador.

Figura 5.32

Comparativa entre medidas y simulaciones del Modulador.

Tabla 5.8.

Medida

14 dB

728 uW

Simulacion

18 dB

636 W

SNR

Consumo de

potencia
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5.8 Escalado de los coeficientes

Sigma-Delta Frequency Synthesizer for DVB-SH

La metodologia de disefio seguida para realizar un modulador Sigma-Delta en tiempo

ya que tanto la excursiéon de salida de los integradores como el rango de sefial que se le

continuo asume que los integradores empleados son ideales. Es decir, que tanto su rango
de tension de salida como de entrada es ilimitado. Sin embargo, esto en la practica no es asi,

puede aplicar a su entrada estaran limitados por los circuitos empleados.

Para mostrar este problema, se ha disenado un modulador a nivel de bloques

limitando la salida de los integradores, con lo que ya no son ideales. El espectro de la salida
obtenido es el mostrado en la Figura 5.33. Se aprecia que limitando la salida de los

(gp)pnuubepn

integradores se obtiene bastante distorsion y una SNR no ideal.

10

Frecuencia

Espectro de salida con la salida de los integradores limitada.

Figura 5.33

Comparando este resultado con los obtenidos con los moduladores disefiados, se

aprecian resultados analogos, por lo que el problema que aparece en nuestros circuitos es la

saturacion de los diferentes bloques que componen los mismos.
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La solucién a este problema consiste en escalar los coeficientes obtenidos para el
modulador con integradores ideales. Para ello se aplicara esta técnica al modulador
disefiado siguiendo la técnica de la respuesta invariante al impulso. La eleccion de realizar el
escalado en este modulador y no en el basado en filtro bignad se debe a que la metodologia

empleada se adapta mejor a esta estructura.

Existen diversos métodos para determinar los coeficientes de un modulador Sigma-
Delta, tanto en tiempo continuo como en tiempo discreto. El problema es que estos
métodos solo tienen en cuenta el disefio a nivel de sistema y la estabilidad de la NTF.
Cuando llega la hora de implementar el modulador a nivel de circuitos, estos coeficientes
deben ser escalados para limitar la excursion de salida de los integradores [BOS88] [KIR90]
[ZHI102].

Como se comentd anteriormente, el método que se ha seguido para calcular el valor
de los coeficientes [SCHO3] fija todas las ganancias de los integradores a uno y no toma en
cuenta el nivel de la sefial de salida de cada integrador. Por lo tanto, los integradores
pueden ser saturados si la tension llega a ser demasiado grande. Esto generara distorsion a

la salida del modulador.

El método empleado para escalar estos coeficientes es el descrito en [BEIO3], el cual
se basa en la idea de modificar estos coeficientes de forma que no se sature la salida de los

integradores, preservando ademas la N'TF (ecuacién (5.10)).

1
NTF=— =
1+ HpcHy -10)

En dicha ecuacién, Hq es el filtro de lazo y Hpac es la funcién del DAC de
realimentacion. De esta ecuacion se deduce que solo Hy determina la NTF, ya que Hpac no

se considera en el proceso de escalado.

Por lo tanto, para conservar la NTF todos los factores de escalado (f) introducidos
en la ganancia de los integradores para limitar su excursion de salida, tienen que
desaparecer en la expresion final de Ha Para respetar esta condicion se sigue el método

siguiente:
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1. Dividir la ganancia de cada integrador por su factor de escalado

correspondiente, f.

2. Distribuir f; de forma que no aparezca en la expresion final de Ha.

La distribucién de estos factores de escalado dependera de la arquitectura elegida,

que en este caso es la ‘CRFF.

Como ya se ha estudiado previamente, los moduladores Sigma-Delta son sistemas no
lineales. Por lo tanto, en la practica, para determinar el valor de f; se han de realizar

simulaciones de su comportamiento [BEIO3]. Comenzando por el primer integrador, se

siguen los siguientes pasos:
1. Poner el valor inicial para todos los factores de escalado a 1, f;=f,=....f =1.
2. Simular el modulador Sigma-Delta con los factores de escalado fijados a 1.

3. El factor de escalado, f, correspondiente a la simulacién i se calcula siguiendo

la siguiente expresion:

max(salida_i" _integrador)

P = 5.17
deseada_i"_excursién_de_salida_del_integrador G-17

4. Repetir los pasos 2y 3 hasta que 1 sea igual al orden del modulador.

Empleando esta metodologia, se han escalado los coeficientes del modulador de la
Figura 5.34. Ahora la ganancia de los integradores, ck, ya no sera uno. Los valores ya

escalados se muestran en la Tabla 5.9.
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Sine Wave

Integratort

¥

i

Figura 5.34

Valores de los coeficientes escalados.

Modulador Sigma Delta con coeficientes escalados.

al
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cl

c2

0.563

0.375

0.62

P
! z

To Wakepace

Una vez calculado estos coeficientes, se vuelven a simular de nuevo en Simulink

[MATH] con la salida de los integradores limitada. El resultado se muestra en la Figura

5.35.
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(gp)pnuubepy

Frecuencia

Resultado del modulador de orden dos con los coeficientes escalados.

Figura 5.35

Se ha obtenido una SNR superior a 40 dB y se ha eliminado considerablemente los

ba cuando no se habian limitado las ganancias de los integradores.

2

armonicos que presenta

Por lo tanto, se ha conseguido solucionar el problema que se arrastraba desde el

comienzo del disefio a nivel de circuitos del modulador.
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5.9 Resumen

En este capitulo se ha dado una visién de cémo trabajan los moduladores Sigma-
Delta y qué problemas estan asociados a los mismos. Ademads, se han disefiado los
principales bloques que componen estos moduladores empleando la metodologia g /1;,, la
cual permite realizar dichos disefios intentando minimizar el consumo, aprovechando todas

las regiones de inversion del transistor MOS.

Una vez disefiados estos bloques se han integrado en un modulador Sigma-Delta de
tiempo continuo. Con este disefio han surgido problemas derivados de la inestabilidad. Se
han realizado dos moduladores de orden 2 (uno de ellos con dos integradores vy, el otro,
con un filtro biguad). Después de diversas pruebas se ha decidido realizar el /zyout del
modulador con filtro biguad puesto que presentaba mejor SNR y un menor consumo. El
circuito fue fabricado y medido, y si bien modulaba la sefial de entrada, no presentaba una

respuesta 6ptima para el ruido.

Después de un elevado numero de simulaciones y de estudios en la literatura
especializada, se llegd a la conclusiéon de que los problemas de estabilidad estaban asociados
a la saturacion de la salida de los integradores. Para solucionar este aspecto se ha seguido
una metodologia especifica y se ha conseguido implementar en el modulador de orden 2

realizado con integradores.

En el siguiente capitulo se pasara al disefio del siguiente bloque dentro de la cadena
que conforma el sintetizador para DVB-SH: el tindem formado por el comparador de fase-

frecuencia y la bomba de carga.
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Capitulo 6

Comparador Fase Frecuencia y Bomba
de Carga

En este capitulo, se estudiara el disefio e implementacion fisica del Comparador de

Fase Frecuencia y la Bomba de Carga.

Los objetivos principales que se desean alcanzar en esta seccién son los disefios de
un detector de fase-frecuencia con Zona Muerta Cero (Zero Dead Zone) y una bomba de
carga. Ambas estructuras seran disefiadas individualmente para su posterior integracion

conjunta. Dicha unién de bloques permitira atacar al Filtro de Bucle conectado a la entrada

del VCO.

Este capitulo comenzara con la explicacion de los conceptos y estructuras basicas
de los detectores de fase frecuencia. Una vez elegida la configuracion que mejor se adapte a
los requisitos establecidos, se procedera a su disefo e implementaciéon a nivel de

esquematico. Del mismo modo, se estudiara y disefiara la bomba de carga. Con estos dos
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sistemas implementados, se pasara a la unién de ambos para comprobar su correcto

funcionamiento.

Posteriormente, se implementaran fisicamente tanto el Comparador de Fase
Frecuencia como la Bomba de Carga en un /ayout conjunto para la evaluaciéon de la

influencia de los componentes parasitos en el rendimiento del sistema.
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6.1 Detector de fase

Si a un detector de fase con caracteristica ideal, V4 (t) = K4 [P (1), se le conectan

a sus entradas dos sefales de frecuencias distintas, deberfa entregar a su salida una sefial que
creciera linealmente de forma indefinida [THOOO], [SPEO3]. En la practica esto no es
posible, los detectores de fase tienen un margen lineal limitado, y su caracteristica es
periddica, con un periodo de valor 2n en la mayoria de los casos [JPINO5]. En la Figura 6.1

se han representado los principales detectores de fase.

Respuesta en

Tipo Serniales Diagrama Respuesta en fase e
1. L I U1 -
t — , d ,
Multplicador | (5% \JJ/’T\MW- Indefinida
analagico ) A@Q‘\*‘ 12 I

2 S " 7,
Multiplicador | Y2 H—H1* : -_"“>_9, , £ AN , ek
digital o H:H]EH:L—-; “2r-® 0 w® In

s ||
3
: U2

{;
I

Biestable JK 5 H:H:' K { ~x -¥ ¢ * v
i
o o N U & |
% a1l =l UL Py il i ace
Faze- JLI — V D —D"' ,I/:! '||
: T -Ir —= gL
frecuencia ' ! |

Figura 6.1 Diferentes tipos de detectores de fase.

En la siguiente seccion se pasara a explicar el detector de fase empleado en este

trabajo de tesis, siendo sus prestaciones las que justifiquen su uso dentro del sintetizador

para DVB-SH.
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6.1.1 Detector digital de fase frecuencia

El detector de fase-frecuencia (PFD) es un dispositivo que mejora las prestaciones
del detector JK al aumentar su margen dinamico, reducir los armoénicos de las sefiales de
referencia y mejorar la respuesta a frecuencias diferentes. Sus caracteristicas corresponden

al tipo 4 de la Figura 6.1.

Existen muchas estructuras de dispositivos de este tipo, y la que se va a explicar es
la mas simple. Se trata de un dispositivo con dos salidas, U y D, capaz de estar en tres
estados diferentes, siendo controlados los cambios de estado por los flancos de subida de

las sefiales de entrada. Su diagrama de estados se representa en la Figura 6.2.

U2~ u2™ u1™ u1™
QOmmCmac
U1 T

Figura 6.2 Diagrama de estados de un detector de fase-frecuencia.

Los niveles asociados de las sefales de salida se representan en la Tabla 6.1. Su
funcionamiento se puede describir con relativa sencillez si se asocia la primera cifra del

nombre del estado a la salida D y la segunda a la salida U.

Suponiendo el detector en el estado 00 con sus salidas a nivel bajo, el primer flanco
de subida de una de las sefales de entrada hace que la salida correspondiente se ponga a
nivel alto. El dispositivo solo sale de este estado, retornando al 00, con un flanco de subida
de la otra sefial. Cuando ambas sefiales tienen la misma frecuencia y la sefal Ul esta
adelantada respecto de la U2, la salida D se mantiene a nivel bajo, mientras que en la salida
U aparecera una onda rectangular cuyo ciclo de trabajo variara entre el 0% y el 100% para
desfases entre 0 y 2m. Si fuera la sefial U2 la que estuviera adelantada, serfa la salida U la que

se mantendria a nivel bajo y la onda rectangular apareceria en la salida D.
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Tabla 6.1. Niveles asociados a las sefiales de salida del PFD.

Estado D U
00 0 0
01 0 1
10 1 0

El margen lineal es de 47 radianes y tomando como salida el valor medio de la

diferencia U-D la constante del detector valdra:
Kd =2AV /4mr=AV /21T (6.1)

Donde AV es la diferencia entre los valores de tensiéon correspondientes a los

niveles “0” y “1”.

El primer armoénico tiene una frecuencia igual a la frecuencia de referencia y su
amplitud depende de la diferencia de fases de entrada; su maximo aparece justo para una

diferencia de fases +2mx, el extremo de su margen lineal, y toma el valor:
V, =2AV/n 6.2)

Si las frecuencias de las sefales de entrada son diferentes, una de las salidas se
mantendra a nivel bajo y en la otra aparecera una onda rectangular de ciclo de trabajo

variable que llevara el lazo al enganche.

Este detector presenta la ventaja de un mayor margen lineal y una mayor facilidad
para el enganche debido a su respuesta a frecuencias diferentes. Como inconvenientes
presenta una menor frecuencia para el primero de los armoénicos de salida y su mayor
limitacién en frecuencia, entre un 50% y un 75% del limite de un multiplicador con la

misma tecnologia.

Otro inconveniente de este detector proviene de que la respuesta de los elementos
que lo componen no es instantanea, por lo que cuando la diferencia de fases es inferior a
este tiempo de respuesta no se producira ningun pulso en sus salidas; lo que quiere decir

que existe una holgura o zona muerta justo en el punto mas importante de su respuesta.

Otra forma de resaltar este fendmeno es que la constante de detector, K, se anula
cuando se alcanza el equilibrio de fases. La importancia de esta holgura depende de su

amplitud en comparaciéon con el periodo de la sefial de referencia y de la aplicacion
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concreta. También, las constantes de tiempo asociadas a sus salidas pueden hacer que, dado
un pequefio error de fase, la duracién del pulso que efectivamente se aplica al VCO sea
demasiado larga, con lo que el error cambiarfa de signo. Al ser el circuito simétrico, la

correcciéon del nuevo error también serfa excesiva, con lo que se generara ruido flicker a la

salida del VCO.

Ambos efectos se pueden minimizar, ademas de con disefios mas sofisticados,
introduciendo un ligero gffse en algun punto del lazo, de forma que el punto de equilibrio
correspondiera a un cierto error de fase. Esto se puede conseguir con una simple
resistencia. Su sensibilidad con respecto al ruido es similar a la del detector basado en

biestables, por lo que sélo debe usarse con relaciones S/N elevadas.

Por tanto, el rendimiento de este detector es 6ptimo para ser integrado dentro de la
cadena del sintetizador para DVB-SH, ya que en las siguientes secciones se podra
comprobar que se mejora su funcionamiento solucionando problemas tales como la zona

muerta.
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6.2 Bomba de carga

Un detector de fase-frecuencia puede utilizarse en una configuraciéon de
sintetizador, como la estudiada hasta este momento, sin mas que utilizar un amplificador
diferencial como elemento activo del filtro. No obstante, en la practica se asocia con un
dispositivo conocido como bomba de carga (Charge Pump, CP), que se encarga de traducir
las sefiales de salida del PFD (UP y DOWN) para controlar la tensién de control del VCO
[ZAHO7]. El esquema puede verse en la Figura 6.3.

fout

Filtro de VCO >
Bucle

fr

Bomba de
carga

Detector de
fase

Divisor

Figura 6.3 Esquema basico de un sintetizador asociado a una bomba de carga.

En la Figura 6.4 se muestra la bomba de carga. Esta consiste en un circuito
formado por un par de generadores de corriente (I;) que inyectan o extraen corriente de un

filtro (C,).
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Figura 6.4 Esquema de una bomba de carga.

Los estados de control de la bomba de carga se muestran en la Tabla 6.2. En un
primer estado, cuando la sefial UP esta a nivel l6gico “17, se inyecta una corriente I en la
carga C; aumentando la tension en la salida V. En un segundo estado, cuando la sefial
DOWN esta a nivel 16gico “0” se extrae una corriente I en la carga C reduciendo la
tension V.. En el estado en que las dos sefiales UP y DOWN sean “07, las fuentes de

corriente no suministraran corriente por lo que V, no variara.

Tabla 6.2. Triestados de una bomba de carga.

UP DOWN Descripcion
1 0 I inyecta corriente en C, aumentando V,
0 1 I extrae corriente C, reduciendo V,
0 0 Ambos interruptores estan apagados y V, no varia

Una vez estudiada en este apartado la estructura basica de una bomba de carga, asi
como las estructuras de PFD mis comunmente utilizadas en secciones anteriores, 2
continuacién se pasara al disefio de dichas estructuras, junto con el analisis de la respuesta

dada cuando trabajan conjuntamente.
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6.3 Disefio de PFD, Bomba de cargay
solucion de la zona muerta

En esta seccién se introducira el concepto de zona muerta, asi como su efecto
negativo a la hora de comparar la fase de dos sefiales. Acto seguido se expondran
detalladamente el disefio del PFD. Se ha optado por esta solucién dada la versatilidad que

presenta cuando se utilizan frecuencias del orden de 40 MHz, como es este caso.

Posteriormente se implementara una bomba de carga, para finalmente unirla al
PFD vy analizar los resultados. El estudio y simulacién de los bloques se realizara con la
herramienta ADS. El disefio de los bloques se realizara con la herramienta Cadence

utilizando la tecnologia CMOS de 90 nm de UMC.

6.3.1 La zona muerta en un sintetizador

La zona muerta o distorsion de cruce del sintetizador es la region donde las
corrientes de carga no pueden fluir en proporcién al error de fase. Esto sucede cuando el
error de fase es pequefio [HILL92], [HANO2|. La razén principal del problema de zona
muerta es el tiempo de retardo de los componentes internos del biestable, as{ como el

tiempo que necesitan las puertas logicas para resetear ambos dispositivos.

A continuacioén, en la Figura 6.5 se muestra el problema de la zona muerta. Cuando
las sefiales de reloj se encuentran muy cerca una de la otra (error de fase pequeno) debido al
tiempo de retardo de la sefial de RESET de los biestables, las sefiales UP y DOWN no
seran capaces de cargar, y por lo tanto se perdera esta pequefia diferencia en la sefal de

salida, falseando la sefial.
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Figura 6.5 Zona muerta.

En la Figura 6.6 se muestra la tension de salida con respecto al error de fase medido
en el PFD. En la Figura 6.6(a) se ilustra la presencia de una zona muerta, alrededor de 0°,

mientras que en la Figura 6.6(b) se ilustra el funcionamiento de un PFD sin zona muerta.

Esta zona aparece debido a la incapacidad del PFD para detectar el error de fase en
esta region. La técnica convencional para solucionar el problema de la zona muerta es hacer
que el retardo en el parh de RESET del PFD sea mas largo que el tiempo de conmutacién

de las corrientes de la bomba de carga.

Este tiempo de conmutacién de las corrientes de la bomba de carga depende de las
corrientes de la misma, la capacidad de carga de los conmutadores MOS de la CP, y la

capacidad de conduccion del buffer.
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Figura 6.6  Respuesta del error de fase frente a la tensién de salida en un PFD; a) con zona

muerta, y b) sin zona muerta.

6.3.2 Diseno del PFD

Para disefiar el PFD se ha fijado una frecuencia de trabajo de 40 MHz y se ha
empleado la tecnologifa CMOS de 90 nm de UMC. Posteriormente se ha realizado una

bomba de carga y finalmente se ha unido al PFD para analizar los resultados.

El comparador de fase-frecuencia a estudiar consta de dos biestables tipo D,
realizados con puertas légicas NOR de dos entradas, y una puerta AND de dos entradas tal
y como se muestra en la Figura 6.7. Con esta estructura, se dispone de dos salidas que no
estan activas simultaneamente. Cuando una de las entradas de reloj cambia a nivel alto, el

biestable se carga y cambia la salida a nivel alto [BAKO09].

La puerta AND previene que ambos biestables estén a la vez a nivel alto. Como se
puede apreciar, las entradas de la AND son las senales de salida del PFD (UP y DOWN)
provenientes de ambos biestables. Tan pronto como las dos salidas (UP y DOWN) estén a
nivel alto, la puerta AND generara una sefial a nivel alto que se aplicara al RESET de los

biestables y restablecera ambos para evitar, como ya se ha comentado anteriormente, que

ambos estén a nivel alto.
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Figura 6.7 Diagrama de bloques del PFD.

En la Figura 6.8, se puede observar la transiciéon de las sefiales del PFD. Una vez
que la sefial de referencia (CLKREF) cambie a nivel alto, se cargara el Biestable 1
provocando el cambio en la sefial UP a nivel alto. Cuando la sefial proveniente del VCO
tras ser dividida por el Divisor (CLKVCO) cambie a nivel alto, dard como resultado el
cambio en la sefial DOWN de nivel bajo a nivel alto, esto producira que ambas salidas se
encuentren a nivel alto, lo que provocara que la puerta AND restaure la sefial y active la

entrada RESET de ambos biestables poniéndolos a nivel bajo.

De igual manera pasaria si primero cambia la sefial CLKVCO de nivel bajo a nivel
alto y luego la senal CLKREF de nivel bajo a nivel alto. De igual forma cuando ambas
salidas, UP y DOWN, se encuentran a nivel alto, esto provocara que la puerta AND active

la entrada RESET de ambos biestables, forzando ambos a nivel bajo.
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Figura 6.8  Transicion de las sefiales del PFD.

El esquema del biestable tipo D se muestra en la Figura 6.9. Las puertas utilizadas
para la implementaciéon del PFD, es decir, NOR2 y AND2, se muestran en la Figura 6.10 y
la Figura 6.11 respectivamente. En el disefio se ha optimizado el detector para una
respuesta lo mas lineal posible y que las sefales de salida cambien rapida y correctamente.

Las relaciones de aspecto finales de los transistores se muestran en la Tabla 6.3.

Tabla 6.3. Dimensiones finales de los transistores MOSFET utilizados en el disefio de las puertas

légicas que conforman el PFD.

Dimensiones de los transistores (m)
w, 20 u
L, 90 n
o, 40 n
L, 90 n
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Figura 6.9 Diagrama de bloques del biestable tipo D.
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Figura 6.10 Esquematico de la NOR2.
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Figura 6.11 Esquematico de la AND2.

Para poder evaluar el funcionamiento del PFD, se han introducido en las entradas
CLKREF (R) y CLKVCO (V) (ver Figura 6.7) dos sefiales periédicas y de la misma
frecuencia. Luego a una de dichas entradas se le ha realizado un barrido de fase para poder

desplazarla respecto a la otra sefial y observar los distintos desfases entre ambas.

De la Figura 6.12 a la Figura 6.15 se presentan las simulaciones del PFD. En la
Figura 6.12 se observa que cuando la entrada proveniente del Divisor (V) esta retrasada
frente a la sefial de referencia (R), se obtiene un pulso del ancho de la diferencia de fase
entre ambas sefiales en la salida U1 (UP). En el caso contrario, el pulso se obtendria en la
seflal D1 (DOWN), tal y como se muestra en la Figura 6.13. Si las sefiales no se
encontraran desfasadas, no se darfa ningtin pulso en ninguna de ellas encontrandose ambas

a nivel bajo, (ver Figura 6.14).
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Figura 6.12 Simulacion de la respuesta del PFD, sefial V retrasada respecto a R.
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Figura 6.13 Simulacion de la respuesta del PFD, sefial V adelantada respecto a R.
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Respuesta en el tiempo
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Figura 6.14 Simulacién de la respuesta del PFD, sefial V en fase con R.

En la Figura 6.15 se representa tanto la respuesta del PFD como el valor de la
ganancia del detector de fase (K,), siendo éste de 0,837 V/rad. Presenta una respuesta cuasi
lineal, permitiendo discernir el desfase entre ambas sefiales de entrada, dando un valor

proporcional a este a la salida del PFD.
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Figura 6.15 Simulacién de la respuesta en fase y la ganancia del PFD.

6.3.3 Disefio de la Bomba de Carga

La bomba de carga consiste en una pareja de fuentes de corriente con interruptores
manejando la carga de un condensador. Esta proporciona una ganancia para una diferencia
de fase en la entrada del dispositivo. En la Figura 6.16 se representa el esquematico de

dicha bomba de carga.

Cuando los pulsos se inyectan por la entrada UP, la fuente de corriente introducira
corriente en la carga de salida y la tension de la salida de la CP se incrementara. Si por el
contrario los pulsos vienen desde la entrada DOWN, la carga del condensador fluira a

tierra.

A la hora de disenar la bomba de carga, se dimensionan los transistores para
obtener un valor especifico de corriente de salida. En este caso, se han realizado los
calculos del filtro de bucle (ver Capitulo 7) con una corriente suministrada por la bomba de

carga de 800 pA, por lo que este serd el valor de salida deseado.
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Figura 6.16 Esquematico de la bomba de carga.

Con las dimensiones de los transistores de la Tabla 6.4 se obtiene la corriente de
salida especificada, aproximadamente de 800 pA. El transistor tipo P de salida (PM3) tiene
un ancho de 1,9 um, dimensionado para suministrar +800 pA. El transistor tipo N de
salida (NM5) tiene una relacion aproximada de (1/3) sobre el ancho del transistor tipo P de
salida (PM3) para obtener -800 pA y conseguir finalmente equilibrar los 800 uA positivos y
los 800 pA negativos.

Tabla 6.4. Dimensiones de los transistores MOSFET utilizados en el disefio de la bomba de carga.
Dimensiones de los transistores (m)

o, NM4, o PM4 2u

L, NM4, L, PM4 90 n
o, PM3 19
L, PM3 90 n
w, NM5 670 n
I, NM5 90 n
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6.4 Union del PFD y la Bomba de Carga

Una vez disefiados ambos bloques, se ha de realizar un test de funcionamiento de
los detectores de fase-frecuencia y la bomba de carga de forma conjunta. Para ello, se ha
realizado un barrido de desplazamiento de la senal de entrada V frente a la senal de

referencia R.

Desde la Figura 6.17 a laFigura 6.2Q se muestran los resultados obtenidos en las
simulaciones del PFD y la bomba de carga. Asi, la Figura 6.20 (a) representa la respuesta en
fase del circuito y en la Figura 6.20 (b) se muestra un 007 en torno a 0° donde se puede
observar claramente la zona muerta de la estructura del PFD. Este es el momento en que
las sefales de entrada estan proximas a estar en fase y existe una pequefia region en la que

las corrientes de carga no pueden influir en proporcién al error de fase, provocando la zona

muerta.
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Figura 6.17 Simulacién de la respuesta del PFD y la CP, sefial V retrasada respecto a R.
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Figura 6.20 Simulacién de la respuesta del PFD y la CP; a) entre -2nn y +27, y b) préximo a 0°.

6.4.1 Solucion a la zona muerta

Como se ha mencionado con anterioridad, la zona muerta es una pequefia
diferencia de fase entre las sefiales de entrada, y el retardo en el path de RESET es el
parametro clave para solucionar dicho problema [HANOZ2]. Por lo tanto, para eliminar el
problema de la zona muerta se debe forzar a que el tiempo de retardo en el path de RESET
sea mayor al tiempo de conmutacién de las corrientes de la CP, y asi conseguir que el
sistema tenga el tiempo suficiente para la recarga. El retardo minimo en el path de RESET

viene determinado por:

(6.3)

Donde Atgrmin €s el retardo minimo del pazh de RESET y T, es el tiempo de la
conmutacion de las corrientes de la bomba de carga, el cual se calcula como la media entre

el tiempo de subida (T)) y el tiempo de bajada (T)) de las sefales a la salida de esta.
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El retardo maximo en el path de RESET del PFD viene determinado por la maxima

frecuencia de operacion del comparador de fase, segun la siguiente expresion [HANO2]:

-1
TRmaz 2 Df

PFDmax

A (6.4)

Por lo tanto, una vez conocidas las relaciones necesarias para el disefio del retardo,

los pasos a seguir para el disefio de un esquema util son los siguientes:

* En primer lugar, para una aplicaciéon particular, se debe calcular T, y

determinatr ATrmin.
* En segundo lugar, a partir de la f,qp,,,. se determina el Arrmax para la aplicacion.

* Por dltimo, se fija Arr a un valor intermedio entre ArRmin ¥ ATRmax-

ATR min <ATR <ATR max (6'5)

El esquema que se propone para resolver el problema de la zona muerta es el de la
Figura 6.21, en donde se fija el valor de Arr mediante la colocacién de un nimero par de

inversores en cascada.
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Figura 6.21 Diagrama de bloques del circuito propuesto para eliminar la zona muerta.

Para el calculo del tiempo de conmutacién de las corrientes de la bomba de carga
(T,), se ha de calcular el T, y el T; de la sefial de salida. Estos valores se consiguen
obteniendo la diferencia existente entre el 10 % y el 90 % de la sefial de subida y bajada

respectivamente. LLos valores que se obtuvieron se corresponden con T, = 5.7 ps y T, = 4.3
ps.
Una vez obtenidos estos valores, y haciendo referencia a la ecuacion 6.6, se obtiene

que:

_T +Ty _ (57+43)007% _
2 2

Atrmin = T 5ps (6.6)

Detinido el valor minimo necesario, se calcula el Arrmax para especificar el intervalo
en el que debe estar comprendido el retardo seleccionado. Para su calculo se hace
referencia a la ecuacién 6.4 y, sabiendo que la frecuencia de trabajo es de 40 MHz, el valor

obtenido es:

_ 1 _ 1
T 2 M promax  24001CP)

A =125ns (6.7)
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Haciendo referencia a la ecuacién 6.5, el valor tedrico para Arr debe estar

comprendido entre:

Sps(A.r(125ns (6.8)

Una vez obtenido el intervalo de trabajo y teniendo en consideracion lo explicado
en este apartado junto con la realizacién de varias pruebas y simulaciones, en lo que a la

zona muerta respecta, se ha decidido que el valor sea Arr =216 ps.

A continuaciéon se ha de calcular el retardo de un inversor para conocer el nimero
de inversores necesarios. Estos valores se calculan de la misma manera que el tiempo de
conmutacion de la bomba de carga, es decir, obteniendo la diferencia existente entre el 10
% y el 90 % de la sefial de subida y bajada respectivamente. Los valores obtenidos son

T,=0.0108 ns y T, =0.0132 ns.

El retardo de un inversor es el siguiente:

_—_— (0.0132+0.0108)[10°°

5 = 0012ns (6.9)

Una vez obtenidos todos los valores necesarios para el calculo del retardo en el pazh
de RESET, se dispone a realizar el calculo del nimero de inversores necesarios para

eliminar la zona muetta.

_ A _ 02160107 _ 18

_ = 6.10
™1, 00120107 (©.10)

Por lo tanto el path de RESET se implementara con 18 inversores en serie,
realizandose a continuacién un test para comprobar su rendimiento. De la Figura 6.22 a la
Figura 6.24, se muestra que el circuito responde correctamente y sin zona muerta. La
Figura 6.25 muestra la respuesta en fase haciendo un zooz préximo a 0°, que es la zona de

interés donde se encuentra dicha zona critica, constatindose que ha desaparecido.
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Figura 6.22  Respuesta del PFD con bomba de carga sin zona muerta, sefial V retrasada con

respecto a R.
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Figura 6.23 Respuesta del PFD con bomba de carga sin zona muerta, sefial V adelantada

respecto a R.
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Simulacién de la respuesta en fase, analisis centrado en 0°.
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6.4.2 Diseno final a nivel de /ayout

Una vez realizado el esquema completo del circuito a disefar, se pasa al disefio a

nivel de /ayout.

Al igual que se hizo con los /layouts de los demas bloques que componen el
sintetizador, como el VCO, el modulador Sigma Delta o el Divisor Rapido, al layout del
comparador de fase y la bomba de carga se le han de afadir los pads de medida. En la
Figura 6.26 se muestra el disefio con todos los bloques interconectados y los pads. En ella se
aprecian los contactos al sustrato en las zonas del chip que quedan vacias. Este proceso es

necesario para evitar que aparezcan corrientes de fuga que interfieran en el funcionamiento

del circuito.

Del mismo modo, la  Figura 6.27 muestra un gooz del ndcleo del chip,
observandose las estructuras correspondientes al PFD, la bomba de carga y los 18

inversores en serie en el path de RESET para solucionar la zona muerta.
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Figura 6.26 Layout del PFD y la CP con los pads de medida.
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T e e T T T T T T a

Figura 6.27 Zoom del Layout del PFD y la CP mas 18 inversores en el path de RESET.

Finalmente se ha simulado el circuito final con los pads de medida, (ver Figura 6.28).
Como se puede observar existe una regiéon muy pequefia donde alin existe zona muerta.
Esto se debe a las capacidades y resistencias parasitas introducidas por el Jzyout, a lo que hay
que sumarle las capacidades de los pads de medida. Sin embargo, esta zona se ha reducido
de forma considerable, por lo que la contribuciéon de ruido asociado al comparador de fase
y la bomba de carga es ostensiblemente menor que la aportacién de un sistema

convencional con zona muerta.
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Respuesta en fase
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Figura 6.28 Simulacion final del circuito.

Del mismo modo, se realizé una simulacién en DC para comprobar el consumo de

corriente del sistema completo, siendo este de 1.85 mA.

6.5 Resumen

En este capitulo se ha disefiado e implementado fisicamente el tandem formado por

el comparador de fase frecuencia y la bomba de carga.

Ambas estructuras se han combinado y unido en un /zyout conjunto, y se han
eliminado problemas tales como la zona muerta del detector, reduciendo con ello la
aportacion de ruido dentro de la cadena que conforma el sintetizador de frecuencias para

DVB-SH.

En el siguiente capitulo se procedera al disefio del siguiente bloque del sintetizador

para DVB-SH, el filtro de bucle.
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Capitulo 7

Filtro de Bucle

En este capitulo se analizara el Filtro de Bucle del sintetizador. De la correcta
caracterizacion de este componente depende en gran medida la estabilidad del sistema

completo.

El presente capitulo esta organizado de la siguiente manera. Inicialmente se daran
una serie de nociones sobre filtros, estudiando las estructuras mas comunmente empleadas

en el disefio de estos.

Seguidamente se disefiara el filtro de bucle para el sintetizador de DVB-SH,
utilizando para ello herramientas especificas, las cuales estan optimizadas para cumplir los

requisitos propios de un sintetizador.
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7.1 Introduccion

El filtro de bucle es elemento principal a considerar cuando se pretende analizar la
estabilidad del lazo. Una vez disefiados los principales elementos del sintetizador, como la
bomba de carga o el oscilador principalmente, la estabilidad del sistema se puede asegurar

con los parametros del filtro.

De acuerdo a la funcién que realizan los filtros se clasifican como: paso bajo (LPF),
paso alto (HPF), paso banda (BPF) y rechazo banda (SBF). En la Figura 7.1.Figura 7.1 se

puede observar un ejemplo de ellos.

Paso bajo Paso alto
1 1 -
paso ' rechazo rechazo | paso
0 0 /
0 O ® 0 O, )
(a) (b)
Paso banda Banda eliminada
1 -
\ 1 —
paso
rechazo
0 .
0 \ )
0 o Wy O -
0 o Wy O
(c) (d)

Figura 7.1 Respuesta en frecuencia de tipos basicos de filtros. Respuesta ideal vs respuesta real.

Puesto que es imposible realizar filtros con caracteristicas ideales, es decir, con
cambios bruscos entre la banda de paso y la banda de rechazo, los filtros generalmente se
hacen dentro de ciertas tolerancias en términos de la atenuacién (o) en las bandas de paso

(pérdidas de insercion) y de rechazo (véase la Figura 7.2).
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Existen diferentes aproximaciones que permiten disefar filtros con caracteristicas
parecidas a los filtros ideales, normalmente a expensas de otros parametros [SINOO],

[SCHO1], [ANDO1]. Las aproximaciones mas importantes son:
1) Butterworth.
2)  Chebyshev.
3)  Bessel-Thomson.
4) Eliptico (igual rizado).

5) Eliptico (maximamente plano).

Los filtros Butterworth (Figura 7.3 (a)) estan disefiados para producir la respuesta mas
plana posible en la banda de paso. Esto significa que el valor de las pérdidas de insercién de
este tipo de filtros es igual a las pérdidas de insercién maximas en el centro de la banda de
paso y aumenta hasta un valor determinado en el borde de la banda de transicion. A partir
de este punto las pérdidas de insercién aumentan mucho mas rapidamente que en la banda

de paso.

Debido a que la respuesta es plana en la banda de paso, este tipo de filtros tiende a
manifestar una baja distorsion de amplitud y fase. Como contrapartida, los filtros
Butterworth presentan un rechazo fuera de la banda de paso no tan bueno como el de otros

tipos de filtro.
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Paso bajo Paso alto
o,dB o.,dB .
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Olax Qmax k Omax
0 — (U N
[O) =~ ®
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(c) (d)
Figura 7.2 Especificaciones practicas de la atenuacion del filtro.

La respuesta de los filtros Chebysher (mostrado en la Figura 7.3 (c)) presenta un rizado
en la banda de paso, es decir, las pérdidas de insercién varfan entre un minimo y un

maximo a lo largo de toda la banda de paso.

Esto implica que la distorsion de amplitud y fase de estos filtros sea mayor pero,
como compensacion, las caracteristicas de rechazo de los filtros de Chebysher son superiores
a las de los filtros de Butterworth. De esta forma, con pocos componentes y, a pesar de tener
una distorsion en amplitud y fase mas alta, se puede conseguir que las pérdidas de insercion

sean las especificadas en la banda de rechazo.

Los filtros de Besse/-Thomson (Figura 7.3 (b)) son una aproximacion lineal en fase, es
decir, tienen una fase aproximadamente lineal. Fuera de la banda de paso, las pérdidas de
inserciéon aumentan gradualmente. En la banda de rechazo no tienen una respuesta tan
buena como en los filtros de Butterworth o de Chebyshev, (la pendiente de bajada tiene un
valor de 67 dB/octava, donde 7 es el orden del polinomio de Besse/ en la aproximacion

paso bajo).
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Las respuestas elipticas maximamente plana y de igual rizado son idénticas en la

banda de paso a las de los filtros de Butterworth y de Chebyshen, respectivamente (ver la Figura

7.3 (d)). Sin embargo, hay una diferencia muy importante en la banda de rechazo, y es que

las pérdidas de insercion alcanzan un valor infinito en una o mas frecuencias de la misma

banda. La ventaja de este tipo de filtros es que la transicién es mucho mas rapida, aunque

su estructura sea un poco mas compleja.
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Funciones de transferencia tipicas para filtros de cuatro polos.
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7.2 Disefo del filtro para el sintetizador DVB-SH

En la secciéon anterior se estudiaron los modelos de filtros mas comunmente
utilizados. Cabe decir que estos pueden ser activos o pasivos, en funciéon de los

componentes que lo integran [EMI03], [CHUO5].

La técnica de disefio de estos filtros atiende a términos tales como ganancia en la
banda de paso, pendiente de caida, atenuacion, etc. Sin embargo, cuando dichos filtros son
utilizados para conformar el filtro de bucle de un sintetizador, deben tenerse en cuenta otro

tipo de criterios.

Un filtro de bucle debe presentar una respuesta paso bajo. Existen diversas técnicas
de disefio para su implementacion [FISH], [SAGE], pero en este trabajo se ha optado por
el método dado por [FUJIO2]. El motivo es que permite un alto grado de personalizacién
del filtro, asi como una implementacion sencilla, dada su configuracién con componentes

pasivos.

C1

)|
71
N |
/1
Q

Figura 7.4 Componentes del filtro de bucle.

El esquema del filtro dado por [FUJI02] es el mostrado en la Figura 7.4. Es un filtro
de orden 3, ya que esta formado por 3 condensadores que introducen 3 polos. Sin
embargo, el VCO al que va conectado introduce un polo extra, por lo que la configuracién

final es la de un filtro de cuarto orden.
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Esto lo convierte en un filtro con una marcada banda de paso y de rechazo, lo que
sumado al condensador C;, permite un alto grado de eliminacién de espurios fuera de la

banda.

Los criterios de disefio a tener en cuenta segun [FUJI02] y que han sido especificados
por el estandar DVB-SH o calculados en capitulos previos son los mostrados en la Tabla

7.1.

Tabla 7.1.  Dimensiones de los transistores MOSFET utilizados en el disefio de la bomba de carga.

Rango de frecuencias 2,17 22,2 GHz
Espaciado de canales 1.7,5,6,7,8 MHz
Salto maximo de frecuencias (f,) 30 MHz
Tiempo de establecimiento (t,) 500 Hseg
Precision desp}le§ del tiempo de 1000 Hz
establecimiento (f,)
Sensibilidad del VCO (K, _,) 333 MHz/V
Corriente del bombeo de carga () 800 pA

El tiempo de establecimiento no ha sido especificado por DVB-SH aun, por lo que

se ha optado por emplear el valor dado por DVB-T [EN300744].

La sensibilidad del VCO se ha calculado en funciéon de la respuesta ofrecida por este
(ver Capitulo 3). Asi, el VCO disefiado, ofrece una variacién de frecuencias en el rango de

DVB-SH con solamente 0.09 V. Por tanto:

(2200~ 2170) _ 30MHz
|<VCO - -
0.09 0.0V

= 333MHz/V (7.1)

La corriente I es la suministrada por la bomba de carga (ver Capitulo 6). Con esta
informacion, a continuaciéon se calcularan los valores de cada uno de los componentes del

filtro de acuerdo con el método dado por [FUJI02].
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Segin dicho método, en primer lugar se ha de calcular cuanto es el valor maximo de
divisiéon (N). Para ello se hara uso de la frecuencia mas elevada a sintetizar (2.2 GHz) y el

minimo valor de ancho de banda de canal (1.7 MHz). Por tanto:

\ = Fnawco _ 22GHz
BW,, 17MHz

min

=129412 (7.2)

Por otro lado, se ha de calcular la frecuencia natural (f,):

-1 f,
f = *In (7.3)
2T, LE fstep

Donde t; es el tiempo de establecimiento, { es el factor de amortiguamiento (con un
valor de 0.7), f, es la precision frecuencial de la portadora después de un salto en frecuencia
(el valor usualmente asignado es de 1 KHz de precision) y f,, es el maximo salto en

frecuencia, siendo en el caso de DVB-SH de 30 MHz. Sustituyendo en (7.3):

f = °
" 2nB0Qs D7

-1 n 1KHz
30MHz

) =468778Hz= 4688z (7.4)

Con los calculos anteriores ya es posible calcular el valor del condensador C,, segin

la ecuacion (6.5):

_ leplKveo _ 80QUA[333VIHz/V
N [{270fn)°  1294(2/7[4688Hz)°

2

= 237nF (7.5)

Igualmente el calculo de C, se obtiene a partir de (7.6):
C,=—F2=———=237nF (7.6)

Para el calculo de R, se hace uso de la ecuacion (7.7):

R =20 N . 2007 1294 =200Q (7.7
Icp (Kvco[C2 800uAB33MHz /V [237nF
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La resistencia R, se puede calcular a partir de (7.8):

R, =3[R =600Q (7.8)

Finalmente, el condensador C; se calcula a través de (7.9):

R,[C, 200Q237nF
20(R,  200600Q

C,= = 39,F (7.9)

Una vez calculados todos los componentes del filtro, el esquema final de este se

muestra en la Figura 7.5.

600Q
o —\AN o
200Q
A~ 23.7nF A~ 3.95nF
A~ 237nF
Figura 7.5 Valores de los componentes del filtro de bucle.

Por dltimo, a pesar de que los valores de dicho filtro ya han sido calculados, cabe
destacar que estos pueden no ser exactamente los 6ptimos para cumplir con los requisitos
de estabilidad del sintetizador. Esto sélo se comprueba con una simulacién de la estabilidad

del sistema completo, la cual se estudiara en el siguiente capitulo.
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7.3 Resumen

En este capitulo se ha estudiado y disefiado el filtro de bucle del sintetizador para
DVB-SH. Se han estudiado los tipos de filtros mas comunmente utilizados, asi como la

respuesta frecuencial de estos.

Seguidamente, se ha disefiado el filtro de bucle en si, haciendo uso de métodos
optimizados por empresas y grupos de investigacion con una alta experiencia en el disefio y

fabricacion de sintetizadores y componentes de RF [FUJI02].

Una vez implementados todos los bloques del sistema, en el siguiente capitulo se
uniran en una configuracion de sintetizador para comprobar que su funcionamiento se

ajuste a los requisitos establecidos por el estandar DVB-SH.
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Capitulo 8

Simulacion del Sistema

En este capitulo se procedera a la realizaciéon de una serie de simulaciones que
permitiran verificar el correcto funcionamiento del sintetizador completo. Asi, se estudiara
la estabilidad, el ruido de fase y la respuesta transitoria del sistema con objeto de evaluar si

el rendimiento del sistema se ajusta a los requisitos preestablecidos inicialmente por el

estandar DVB-SH.
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8.1 Introduccion

Una vez disefiados todos los bloques que conforman el sintetizador, en las siguientes
secciones del presente capitulo se van a realizar una serie de simulaciones con todos los
bloques disefiados para comprobar, entre otros parametros, conceptos como la estabilidad

del sistema o el enganche de frecuencia en el tiempo de establecimiento especificado.

Al sintetizador se le van a hacer tres tipos de simulaciones. La primera consiste en la
simulacién de la respuesta del bucle, en la cual se comprueba el margen de fase para ver si

el sistema es estable.

El segundo tipo de simulacién realizada es el analisis del ruido de fase. Con este

analisis se observa la contribuciéon de cada uno de los bloques a la distorsién de fase total.

El tercer y dltimo tipo de simulacién realizada es la respuesta transitoria. Con este
analisis se verifica si el sistema sintetiza el valor de frecuencia especificada por el usuario
tras un tiempo transitorio que deberfa ser menor que el establecido por DVB-SH. Cabe
destacar, tal y como se ha comentado en capitulos anteriores, que el estindar DVB-SH no
ha definido atn un tiempo de establecimiento, por lo que se ha tomado el valor dado por

DVB-H [EN302304], el cual se corresponde con 500 us.
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8.2 Simulacidén de la respuesta de bucle

Como se ha comentado anteriormente, en este apartado se comprueba la estabilidad

con el parametro del margen de fase para los componentes calculados del filtro.

Tal y como se adelant6 en el Capitulo 7, correspondiente al disefio del filtro de bucle,

este componente es el que determina la estabilidad del sistema total. Esto implica que si no

cumple con estos criterios, el sintetizador podria dar un valor de oscilacién a la salida que

no serfa controlable ni modificable por el sistema de control o por el usuario.

Para comprobar esto, se han realizado una serie de simulaciones basadas en el sezup

de la Figura 8.1a.Figura 8.1. Dicho setup esta desarrollado mediante el software ADS. La

potencia y versatilidad de este software permite caracterizar cada uno de los componentes

del sintetizador, desde caracterizaciones puramente analdgicas basadas en wetlists hasta

descripciones basadas en comportamiento.

)
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Charge_Pump C R=Rlpf2 o 1 %3
d=ld o1 cg  HE_per Volt=ky NO=NO
C=CIpf1 o I C=CIpf3
— 2 1
- C=Clpf2 =
Vout

Figura 8.1 Setup para el estudio de la estabilidad del sintetizador.

Observando la Figura 8.1 se aprecia que el detector de fase y la bomba de carga (PFD

+CP) han sido modelados mediante el componente ILinearPFDwNoise_plliib. Dicho

componente permite caracterizar la corriente suministrada por el conjunto formado por el

Phase Detector y la Charge Pump mediante la corriente 1; de 800 pA, parametrizada por el

valor obtenido en el Capitulo 6. La aportacion de ruido del comparador de fase y la bomba

de carga no es necesario especificarla en este apartado, ya que el analisis a estudiar solo

evalda la estabilidad del sistema.

Sin embargo, en las simulaciones de la siguiente seccion se calculara la aportacion de

ruido del PFD y la CP. Se incluirda dicha aportacion dentro del componente
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LinearPFDwNoise_plllib, para poder estudiar la aportaciéon de ambos bloques en el ruido de

fase total del sistema.

Por otro lado, los componentes del filtro calculados en el capitulo 6 se corresponden
con los valores de la Tabla 8.1. Dicho filtro fue desarrollado siguiendo la metodologfa dada
por [FUJI02]. Tal y como se comenté en dicho capitulo, es un filtro de orden 3, ya que esta
formado por 3 condensadores que introducen 3 polos. Sin embargo, el VCO al que va
conectado introduce un polo extra, por lo que la configuracién final es la de un filtro de

cuarto orden.

Tabla 8.1. Valores del Filtro de Bucle.

Valores del Filtro de Bucle
Clpfl 23.7 nF
Rlpfl 200 Q
Clpf2 237 nF
Ripf2 600 Q
Clpf3 3.95 nF

La caracterizacion del oscilador controlado por tensién se ha implementado mediante
el componente Linearl”CO_plllib. Dicho componente permite caracterizar la K, del VCO,
es decir, la variacién de frecuencia de oscilacibn mediante una tensién de entrada
controlada. Dado el alto grado de similitud entre las medidas y las simulaciones del VCO,
con excepcion de la traslacion frecuencial asociada a la red de diodos en inversa, se han

tomado los valores obtenidos en las simulaciones para caracterizatlo.

Dicha caracterizacion es lineal en el rango de interés, es decir, en el ancho de banda
perteneciente a DVB-SH. Esto se comprueba en la Figura 8.2, la cual muestra la respuesta
del VCO obtenida en el Capitulo 3. De este modo la K, del VCO se corresponde con un
valor de 333MHz/V.

En dltimo lugar, la descripcion del divisor esta implementada mediante el
componente LinearDivider. Cabe destacar que dicho componente caracteriza tanto el divisor
rapido entre 2 como el divisor fijo entre 27 desarrollados en el Capitulo 6. Por tanto el

valor de division (N;) implementado es de 54.
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Figura 8.2 Respuesta de la curva de frecuencia de salida del VCO en funcion de la tension de

control.

Este ultimo componente posee la versatilidad necesaria como para caracterizar
valores de divisién no enteros, lo que permite ajustar un comportamiento mas ajustado al
mostrado por el sintetizador disefiado, ya que emula el factor de divisiéon resultante de la

uniéon del divisor rapido entre 2, el divisor fijo entre 27 y el modulador Sigma Delta.

Para obtener una respuesta de la estabilidad del bucle, se realizan 3 simulaciones
simultaneas. Dichas simulaciones generan la respuesta del sintetizador en bucle cerrado, en
bucle abierto y la respuesta en frecuencia propia del filtro. Esta tltima simulacion, tal y
como se comento anteriormente, permite especificar la estabilidad del filtro independiente
antes de ser insertado en el sintetizador, ya que este el bloque que mayor influencia tiene en

este aspecto.
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Figura 8.3  Setup para el estudio de la estabilidad del sintetizador en bucle cerrado.

El setup de simulacion para el bucle cerrado es el explicado en la Figura 8.1. Para
estudiar la respuesta en bucle abierto se hace uso del esquematico mostrado en la Figura
8.3. Como se puede apreciar, posee una estructura muy similar a la mostrada en el caso del
bucle cerrado. Sin embargo, sélo se caracteriza la corriente de la bomba de carga mediante
el componente LinearPFD_plllib. Esto es debido a que en bucle abierto el comportamiento

asociado del detector de fase no influye en la respuesta del sintetizador.

En dltimo lugar, se estudia la estabilidad del propio filtro mediante el esquematico de
simulacion mostrado en la Figura 8.4. En ella se observa que al filtro disefiado se le
introduce una corriente de entrada para estudiar el comportamiento de este a lo largo de un

rango de frecuencias.

R “— NNV .
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C R5 R _

|AC 9 R=RIpf1 RG
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lac=polar(1,0) mA ] ~T~ G141
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— — C10 j—
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"~

Figura 8.4  Setup para el estudio de la estabilidad del filtro de bucle.
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Una vez implementados los 3 sezzps de simulacion, haciendo uso del software ADS se
realiza una simulacion AC. Dicha simulacién, tal y como se comentd anteriormente,
permite estudiar la respuesta del sistema a lo largo de un rango de frecuencias, estudiando

criterios como la ganancia del sintetizador o la variacion de la fase.

Para comprobar la estabilidad del sintetizador, se ha de comprobar que la ganancia de
este llegue a 0 dB (ganancia unitaria en magnitud) antes de que la fase del sistema alcance
los 180°. Sin embargo, dado que un sistema real esta sujeto a fuentes de ruido de muy

diversa naturaleza, es recomendable dar un margen de fase para asegurar el criterio de

estabilidad.

De forma generalizada, el margen de fase minimo que se suele dar a cualquier sistema
electronico para asegurar su estabilidad es de aproximadamente 45°, aunque es deseable

alcanzar un margen de fase de 60°.

De acuerdo con estos criterios de margenes de fase minimo y maximo, es deseable
optimizar los valores del filtro para cumplir con los requisitos establecidos. Para ello se
hace uso de una de las multiples herramientas implementadas dentro del paquete software
ADS denominada Op#im, la cual permite modificar el valor de un componente dentro de un
rango especificado por el usuario, para cumplir una serie de requisitos o goals

preestablecidos inicialmente.

Tras una serie iterativa y automatica de simulaciones, se obtienen los resultados
observados en la Figura 8.5. En ella se observa que a una frecuencia de aproximadamente
200 KHz se obtiene una ganancia unitaria. Para comprobar la estabilidad del sintetizador,
se debe comprobar el valor de la fase en bucle abierto cuando se alcanzan los 0 dB de
ganancia. Observando dicha figura se aprecia que el valor de la fase del sistema es

aproximadamente -120° en dicho punto.

Esto se traduce en que el sintetizador es estable con aproximadamente 60° de margen

de fase.

Finalmente en la Tabla 8.2 se muestran los valores del filtro de bucle tras la
optimizacion realizada con ADS. Cabe destacar que dichos valores optimos de los
componentes del filtro de bucle para alcanzar las prestaciones observadas en la Figura 8.5
seran empleados en las siguientes simulaciones, correspondientes al estudio del ruido de

fase del sintetizador y la respuesta transitoria respectivamente.
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Figura 8.5 Valores obtenidos de la estabilidad del sintetizador.
Tabla 8.2.  Valores del Filtro de Bucle tras la Optimizacion realizada en ADS.
Valores del Filtro de Bucle Optimizados
Clpfl 15.4 nF
Rlpfl 285 Q
Clpf2 212 nF
RIpf2 720 Q
Clpf3 2.9 nF
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8.3 Simulacion del ruido de fase

Con esta simulaciéon se comprueba el ruido de fase del sintetizador uniendo la
contribucién de todas las partes y determinando el ruido de fase total del sistema. En un
primer apartado se estudia el ruido producido por cada bloque del sintetizador para una vez

establecidos todos ellos, proceder a su unién y extraer el ruido de fase total.

8.3.1 Contribucidn al ruido del Filtro de Bucle

La contribucién de este bloque viene determinada por los componentes resistivos
disefiados segun el método [FUJIO2] que conforman un filtro de orden 3. De este modo,
cuanto mayor sean los valores de las resistencias, mayor contribucién de ruido aportaran al

sistema total.

8.3.2 Contribucion al ruido del Comparador de Fase y la

Bomba de Carga

Para poder parametrizar la contribucion al ruido que aporta el tindem formado por
estos dos bloques, se hara uso del componente LinearPFEDwNoise_plllib, el cual se muestra
en la Figura 8.6 y ya ha sido utilizado anteriormente para la simulacién de la respuesta de

estabilidad del sistema.

Charge_Pump
Id=
PFD_inoise=

Figura 8.6 Componente para implementar la contribucién de ruido del PFD+CP.
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Tal y como se observa en dicha figura, se han de especificar la corriente de salida de

la bomba de carga y la contribucion de ruido PED_inoise.

El primer parametro ya es conocido y se corresponde con un valor de 800 pA de

corriente de salida del Charge Pump.

El segundo término, PFD_inoise, es la medida del umbral de ruido (noise floor) a la

salida de la bomba de carga expresada en Ampetios por Hertzio (A/Hz).

Para calcular este dltimo parametro, se han de realizar 2 simulaciones conjuntas. La
primera simulacion se realizara para estudiar la respuesta transitoria del comparador de fase
y la bomba de carga sin ninguna fuente de ruido. La segunda simulacién sera un analisis

transitorio que incluya un estudio del ruido aportado por ambos bloques.

Asignando la frecuencia de entrada del detector de fase con el valor de la frecuencia
de referencia, a la salida de la bomba de carga se obtendran dos respuestas diferentes tras

las dos simulaciones consecutivas.

El valor del ruido en RMS aportado por ambos bloques es igual a la desviacion
estandar de la resta de la salida de la bomba de carga del analisis con ruido menos la del

analisis sin ruido.

Para obtener el valor del ruido en A/Hz se divide el valor obtenido entre la

frecuencia de reloj. Este resultado es el umbral de ruido correspondiente al PFD_inoise.
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Figura 8.7 Componente para implementar la contribucién de ruido del PFD + CP.

En la Figura 8.7 se muestra el sezup empleado para tal fin. En él se observan el

comparador de fase, la bomba de carga y el filtro de bucle disefhado. Las entradas del
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comparador de fase estan conectadas a 2 senales cuadradas con una frecuencia de 40 MHz

y con un desfase entre ellas ajustable.

En la Figura 8.8 se muestran los valores obtenidos de las simulaciones realizadas.
En ella se observan las respuestas obtenidas a la salida del tindem formado por el
comparador de fase y la bomba de carga. Una hace referencia al resultado obtenido sin
ninguna fuente de ruido, mientras que la otra muestra la salida con un analisis de ruido

preestablecido.

Ambas simulaciones han sido representadas en el mismo visor de resultados para

contrastar la diferencia entre ambas.

Mediante las ecuaciones de la derecha de la Figura 8.8 se ha obtenido el valor de la
diferencia entre ambas sefiales, asi como el valor del PFD_Inoise requerido para caracterizar

la contribucién de ruido del comparador de fase y la bomba de carga.

En la Tabla 8.3 se resumen los valores obtenidos para caracterizar ambos bloques

en la simulacion de ruido total.

Tabla 8.3.  Valores del Filtro de Bucle tras la Optimizacion realizada en ADS.

PFD_INoise 1.775 fA/Hz

Id 800 pA
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Figura 8.8 Valores obtenidos de la contribucién de ruido del PFD +CP.

8.3.3 Contribucion al ruido del VCO

Para determinar la contribucion al ruido del VCO serfa necesario hacer uso de una
caracterizacion matematica para modelar el ruido de fase que alargaria el tiempo de

computo de la simulacion total de forma exponencial.

Sin embargo, ADS posee un componente que permite modelar de forma realista la
respuesta del Oscilador Controlado por Tensiéon. Dicho componente se denomina

Linl”"COwNoiseSlps, el cual se muestra en la Figura 8.9.

En dicha figura se aprecia que dicho componente parametriza la K, del VCO, la
cual es de 333 MHz/V, como se estudié anteriormente. Del mismo modo, posee otros

parametros adicionales de caracterizacion.
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Figura 8.9

VCO with Noise

conkol

wizo

LinWVCOwNoiseSIps
X3
Hz_per_Volt=Kv
LO=-130 dBm

F1=1 MHz

L1=-111 dBc/Hz
F2=10 kHz

L2=-57 dBc/Hz
F3=1 kHz

L3=-25 dBc/Hz

Caracterizacion del VCO mediante el componente LinVCOwNoiseSIps.

Estos parametros responden a la Figura 8.10 y caracterizan la mascara del ruido de

fase asociada al VCO. En Ia

mostrado en dicha figura.

Specifying Component

Single-
Sideband L3
Phase Noise,
dBc/Hz
L2
L1
LO
Figura 8.10

Noise Parameters

F3 is a frequency at which
slope is -30 dB/dec.

F2 is a frequency at which
slope is -20 dB/dec.

F1 is a frequency at which
slope is -10 dB/dec.

L0 is the SSB phase noise
floor.

Tabla 8.4 se explica a que corresponde cada parametro

F3

F2 F1

log(freq)

Caracterizacion de la mascara del ruido de fase del VCO.

Para obtener el valor de cada uno de los parametros indicados, se hara uso de la

respuesta del ruido de fase del VCO obtenida en el Capitulo 3. Dicha respuesta se muestra

en la Figura 8.11, la cual posee valores realistas, tal y como se comprobé con las medidas

realizadas en dicho capitulo.
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Tabla 8.4. Miscara de ruido de fase del VCO.

Iy Noise Floor

I Ruido de fase con pendiente de caida -10 dB/dec
F, Frecuencia con pendiente de caida -10 dB/dec
I Ruido de fase con pendiente de caida -20 dB/dec
IE, Frecuencia con pendiente de caida -20 dB/dec
L, Ruido de fase con pendiente de caida -30 dB/dec
IF Frecuencia con pendiente de caida -40 dB/dec

A partir de dicha figura se ha obtenido una aproximacién de los parametros en

cuestion, los cuales estan reflejados en la propia Figura 8.9.
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Figura 8.11 Ruido de fase del VCO.
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8.3.4 Contribucion de ruido del Divisor

La contribucién al ruido generado por el divisor rapido entre dos, el divisor entre
27 y el modulador Sigma Delta se parametrizan con el componente LinDiv_wNoiseSlps. En

la Figura 8.12 se muestra la configuracion de dicho componente.

Linear Divider

with Noise
raul 1 oupul
— o —

LinDiv_wNoiseSlps
X4
N0=54.5

Figura 8.12 Parametros del componente LinDiv_wNoiseSlps.

A dicho componente se le incorpora el valor de la constante, NO, relativo a la
division a realizar. Dado que caracteriza al Fast Divider, al divisor entre 27 y al Modulador

Sigma Delta, para las simulaciones se le ha asignado un valor de divisién de 54.5.

Por otro lado se le incorporan las pendientes de las componentes del ruido, segin
la mascara vista en la Figura 8.10. Dichas pendientes tendran los valores dados por defecto

en la plantilla de ADS, las cuales se resumen en la Tabla 8.5.

Tabla 8.5.  Valores asignados al ruido aportado por los Divisores.
Ruido Potencia (dBm) Frecuencia
Noise Floor -165 -
-10 db/dec -160 1 KHz
-20 dB/dec -1000 100 Hz
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8.3.5 Parametros de ruido de la Senal de Referencia

Para obtener una respuesta lo mas realista posible, la sefial de referencia no se
caracteriza como una sefal ideal, sino como una sefal con componentes de ruido

asociados.

Para ello se hace uso de dos bloques aportados por ADS. Uno de ellos es el

RefOscSlps y el otro es LinDiv_wNoiseSlps (ver Figura 8.13).

Rererence Linear Divider
Oscillator il Noios
rpul 1 aulpul
— -— 0 —a:
RefOscSlps LinDiv_wNoiseSlps
X5 X4
NO=54.5

Figura 8.13 Parametros de los componentes RefOscSlpsy LinDiv_wINoiseSIps.

En la Tabla 8.6 y Tabla 8.7 se muestran los valores asignados por el software ADS a

cada uno de estos componentes para caracterizar una sefal de referencia realista.

Tabla 8.6.  Valores asignados al ruido del componente RefOscS/ps.

Ruido Potencia (dBm) Frecuencia
Noise Floor -165 -
-10 db/dec -160 1 KHz
-20 dB/dec -1000 100 Hz
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Tabla 8.7.  Valores asignados al ruido del componente LinDiv_wNoiseSips.

Ruido Potencia (dBm) Frecuencia
Noise Floor -165 -
-10 db/dec -160 100 KHz
-20 dB/dec -150 1 KHz
-30 db/dec -140 10 Hz
-40 dB/dec -1000 1

8.3.6 Ruido de fase del Sintetizador

Una vez caracterizados cada uno de los componentes del sintetizador, se procede a

la realizacion de la simulacion del ruido de fase del sistema completo. Para ello se ha hecho

uso del esquematico mostrado en la Figura 8.14.

Linear Diwider

VL0 with Moise with Noise
= ARA Gotiel s WCOout "--I:Iw--
RefChain [ = R | M |
3
cd RRipf1 e inDiv o
F LinearPFCovetdoize_plllit C=Clgf =Rl F=FRlpiz LinCOneMoizeSlns LinDiv_whoizeZlps
2o & LoapDi
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RefDiv E ”Ig C o6
25 == cs =
£3 = C=Clpf3 ™=
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RefOzcslps 2§
Fet 2z
a
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Figura 8.14 Esquematico de simulacién del Ruido de Fase del Sintetizador.

En la Figura 8.15 se aprecia la contribucion del VCO en abierto (fiee run), asi como

el ruido que introduce éste en el sistema. Ambas simulaciones se pueden observar frente al

ruido total del sistema.
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Del mismo modo, en la Figura 8.16 se observa el ruido que produce cada elemento
como son la frecuencia de referencia, el divisor, el detector de fase/frecuencia y el VCO.

También se puede observar el ruido total del sistema ya estudiado.

Loop Reduction of VCO Phase Noise
-20.00

-30.00 \

-50.00
c -70.00
%%‘ PNTotal —
v
,_,':8'% -90.00 PN VCO orly  mmmmmes
Qs E PM_WCO FreeRun  e-e-e-oe
SE'& -110.0
=
o
-130.0
-150.0
-170.0 T T T T T |
g & 8 8 & 8 8 &
S (=] o =] ] =] =] =]
= = = = =
freq, Hz
Figura 8.15 Ruido de fase total y contribucién del VCO.

En ambas figuras se puede apreciar que a partir de frecuencias mayores de 200
KHz, la contribuciéon de ruido del sistema es igual a la aportada por el VCO. Esto es
debido al efecto de filtrado que produce el sintetizador, reduciendo considerablemente la
contribucién de ruido del oscilador controlado por tensién a frecuencias cercanas a la de

oscilacion.

En los primeros sistemas de comunicaciones, sélo se empleaba el VCO para
trasladar el espectro de sefial desde RF a banda base. Era una solucién valida, ya que habian
pocos canales y con bastante separacion entre ellos. Sin embargo, a medida que aumentaba
la densidad de canales en los sistemas de telecomunicaciones, se hizo necesario obtener una
frecuencia de portadora mas selectiva, y asi evitar la distorsiéon generada en banda base
asociada a los canales adyacentes. De este modo surgieron los sintetizadores de frecuencia,

cuyo rendimiento justifica su uso, tal y como muestran la Figura 8.15 y Figura 8.16
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Figura 8.16 Contribucion de ruido de cada uno de los componentes al ruido de fase total.

Finalmente, en la Tabla 8.8 se resumen los valores obtenidos del ruido de fase del
sistema en funciéon de la separaciéon del tono de oscilacion principal. También se incluye
una comparativa con las especificaciones dadas por DVB-SH. En ella se observa que el

rendimiento del sistema se ajusta holgadamente a las especificaciones dadas por el estandar.

Tabla 8.8.  Valores del ruido de fase total y comparativa con las especificaciones de DVB-SH.

Frecuencia Ruido de fase total Especificaciones DVB-SH
1 KHz -108 dBc/Hz -69 dBc/Hz
10 KHz -102 dBc/Hz -74 dBc/Hz
100 KHz -90 dBc/Hz -83 dBc/Hz
1 MHz -112 dBc/Hz -95 dBc/Hz
10 MHz -120 dBc/Hz -101 dBc¢/Hz
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8.4 Simulacidn de la respuesta transitoria

En este apartado se estudiara el comportamiento del sintetizador para comprobar
que su frecuencia de oscilaciéon de salida se ajusta a los parametros establecidos y se

mantiene constante tras un tiempo de establecimiento.

Al igual que en los casos anterior, han sido modelados cada uno de los bloques del
sintetizador gracias a los componentes que se incluyen en el simulador de ADS. Esto
permite obtener una respuesta bastante realista del comportamiento del sistema, con unos

tiempos de simulacién aceptables y abordables.

El esquema del sintetizador simulado es el mostrado en la Figura 8.17. El valor de
la constante se corresponde con un valor de tensién continua que atacara al modulador
Sigma Delta. Es destacable indicar que, al igual que otros bloques, el modulador Sigma
Delta ha sido caracterizado a través de una descripcion de comportamiento. Como se ha
comentado anteriormente, este punto contribuirda a que los tiempos de simulacién y los

problemas de convergencia del software ADS disminuyan.

Detector
de fase

- »| F(s) ——»{ VCO >

+ N+AN |(f@———

Sigma-Delta

EEE— -
constante digital

Figura 8.17 Esquema de los bloques del sintetizador para la simulacién transitoria.

Para ello se ha hecho uso del esquema mostrado en la Figura 8.18, en el que se
observa el diagrama de bloques de un modulador Sigma Delta de tiempo continuo de

orden 2, cuyos coeficientes han sido calculados y escalados en el Capitulo 5. La sefial de
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reloj que necesita dicho modulador se la aporta la salida del Divisor Programable, tal y

como muestra la Figura 8.17.

> _||_ » =
Sine Wave1 Integratart To Wotspace
1 0.563
—x I
Figura 8.18 Modulador Sigma Delta de Tiempo Continuo de orden 2 con coeficientes escalados

y optimizados.

En la Figura 8.19 se muestra la salida transitoria del sintetizador. En ella se puede
apreciar que, tras un tiempo de establecimiento, se obtiene una salida estable, cuya
frecuencia tiene un valor decimal no entero. Esto es gracias al modulador Sigma Delta, el
cual permite al sistema sintetizar todos los canales permitidos por el estindar, sean o no

factores enteros de la frecuencia de referencia.

Salida del Sintetizador

2190
2185 m1
2180

2175 m?1
time=75.99usec

2170+ VCO_freq_MHz=2181.517
2165—
2160~
ST T T 1 T 1

0 20 40 60 80 100 120 140

g_MHz

VCO _fre

time, usec

Figura 8.19 Salida del Sintetizadot.

Del mismo modo, en la Figura 8.20 se muestra la variacién de la corriente de salida

de la bomba de carga, la cual no necesita dar su valor maximo de corriente para sintetizar el
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valor de frecuencia mostrado en la Figura 8.19. Se puede apreciar como varia a lo largo del
tiempo, lo que se traduce en un correcto funcionamiento del detector de fase para dar a la

salida del sintetizador una sefial de salida sin distorsion.

Charge Pump Current versus Time
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time, usec
Figura 8.20 Corriente de salida de la Bomba de Carga a lo largo del tiempo.

En la Figura 8.21 se muestra un zoo7z de la salida del modulador Sigma Delta, con
los valores de los pulsos normalizados previamente a 1 y -1. En ella se aprecia que la
variaciéon del ancho de estos pulsos permite modular el valor de continua prefijado a su
entrada (ver el valor constante en la Figura 8.17), que sumados a la salida del divisor, hace

que el sistema sintetice valores de frecuencia no enteros.
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Figura 8.21 Salida del modulador Sigma Delta normalizada.
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Finalmente, en la Figura 8.22 se realiza una simulaciéon para comprobar el enganche
de la sefial de salida en el menor tiempo de establecimiento posible. Para ello se toma el
peor caso, es decir en el caso en el que el salto de canal sea el maximo. En dicha figura se
muestra dicho salto maximo, es decir 30 MHz o el valor correspondiente al ancho de banda

a DVB-SH, entre 2.17 y 2.2 GHz.

Para ello se ha hecho un cambio en el valor de la constante del modulador Sigma
Delta en el instante t=100 ps, cuando a la salida ya hay una sefial totalmente estable.
Después de un tiempo transitorio y un tiempo de establecimiento se obtiene un valor de
seflal constante a la salida pero con diferente frecuencia. El valor de dicho tiempo de
establecimiento se ha estimado al alza, es decir, mayor al que realmente es, pero se ha
tomado como criterio la obtencién de una sefal sin rizado. Este rizado es debido a los
ajustes que realiza el PFD intentando ajustar las fases entre la sefial de referencia y la que le

llega desde el divisor.

Teniendo en cuenta que el tiempo de establecimiento ha sido establecido segin
DVB-T con un valor de 500 us, y que el obtenido es de aproximadamente 36 us, se

comprueba que el sintetizador cumple con los requisitos exigidos inicialmente.

Salida del Sintetizador
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Figura 8.22 Tiempo de establecimiento del Sintetizador ante un cambio de canal.

Cabe destacar, tal y como se ha comentado en capitulos anteriores, que el tiempo de
establecimiento no ha sido establecido por DVB-SH, por lo que se toma el especificado

por DVB-T. Dado que los saltos de canales maximos en este estandar son muchos mayores
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que los especificados para DVB-SH en términos de frecuencia, es légico indicar que el

estandar asigne un tiempo de establecimiento mayor al obtenido en este trabajo.

8.5 Resumen

En este capitulo se han obtenido las respuestas del sintetizador en funcién de la

estabilidad, el ruido de fase y la respuesta transitoria.

Se ha comprobado que el rendimiento del sistema se ajusta holgadamente a los
requisitos preestablecidos inicialmente por el estandar DVB-SH en todos los casos de

estudio.

En el siguiente capitulo se procedera a establecer las conclusiones surgidas a partir

de este trabajo, asi como las lineas futuras que subyacen a partir de esta tesis.
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Capitulo 9

Conclusiones

En esta tesis se ha realizado un estudio pormenorizado de un Sintetizador
Fraccional basado en un modulador Sigma Delta para redes inalambricas segin el estandar
DVB-SH. Dicho sintetizador trabaja en la banda de 2.17 a 2.2 GHz y todos los circuitos se

han disefiado utilizando una tecnologia CMOS suministrada por UMC.

Para su implementacion y disefio, primero se realiz6 un estudio del estandar
prestando especial atencién a la capa fisica del mismo. Se prosiguié con una evaluaciéon de
las distintas arquitecturas de sintetizadores, eligiendo una estructura fraccional con
modulador Sigma Delta, dada la versatilidad que ofrece para poder sintetizar todos los

canales permitidos por DVB-SH con un tnico valor entero de frecuencia de reloj.

Una vez establecidos los requisitos necesarios, se procedié con el disefio de los
bloques que conforman el sintetizador, comenzando con el nicleo de este: el oscilador
controlado por tension. Dicho elemento fue disefiado haciendo uso de una configuracién
fundamentada en un tanque LC con una red de resistencia negativa. Dicha red posee una

novedosa técnica de reduccion del ruido de fase haciendo uso de realimentaciones de
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corriente en el par oscilante. La gran ventaja que esta solucién presenta es que se consigue
reducir dicho ruido de fase sin incurrir en un aumento del consumo de potencia del

osciladot.

La fabricacién y medida de este dispositivo mostré una gran concordancia con las
simulaciones realizadas, sobre todo en lo referente al ruido de fase. Sin embargo, debido a
la imposicion de la foundry de afiadir una red de diodos en inversa para evitar los problemas
de antena en el circuito final, la frecuencia de oscilaciéon del VCO sufrié un desplazamiento
con respecto a la predicha en los estudios previos. Al no poder ser caracterizada la
influencia de dicha red en el funcionamiento del chip, no se pudo dilucidar su influencia en

el oscilador antes de la medida de este.

Seguidamente se procedié con el desarrollo de los divisores que conforman la
cadena del sintetizador. Se disenié un divisor rapido entre 2 para poder gestionar de manera
mas eficiente el rango de frecuencias tan elevado que entrega a su salida el VCO. La
configuraciéon de dicho divisor fue mejorada para emplear una unica red de reloj, la cual
permite entregar la corriente Optima tanto para el par de muestreo como para el par de
retencion del /azch. Las medidas mostraron un correcto funcionamiento del divisor, siendo

minima la influencia de este en el ruido de fase a la salida del tindem que formaba con el

VCO.

El segundo divisor disefiado fue el divisor programable. Para ello se hizo uso de
herramientas de sintesis logica, a partir de una descripciéon de comportamiento en lenguaje
de alto nivel. Tras establecer un reloj de referencia de 40 MHz, el factor de divisiéon fue
fijado a 27. Los motivos fueron justificados tras estudiar que este valor entero permitia
sintetizar todos los valores de canalizaciéon posibles establecidos por DVB-SH si se les

afiadia una parte decimal, suministrada por el modulador Sigma Delta.

Dicho modulador Sigma Delta fue disefiado intentando reducir el consumo de
potencia, empleando para ello la metodologia g, /I,. Esta técnica fue aplicada a dos
arquitecturas diferentes de moduladores de orden dos, estando una basada en integradores
y la otra en filtro biguad. Después de diversas pruebas se optd por la implementacion layout
del modulador con filtro biguad, dado que presentaba una mejor SNR y un menor
consumo. Las medidas del circuito, si bien se ajustaban bastante a las simulaciones previas,
mostraron un aumento de los armoénicos a la salida del modulador, lo que podria provocar

problemas de inestabilidad a la salida de este.
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Capitulo 9. Conclusiones

Tras un elevado nimero de simulaciones y de estudios en la literatura especializada,
se llegd a la conclusion de que los problemas de estabilidad estan asociados a la saturacion
de la salida de los integradores. Para solucionar este aspecto se siguié una técnica especifica
basada en el escalado de coeficientes, consiguiéndose implementar en el modulador de

orden 2 realizado con integradores.

Una vez implementado el modulador, se prosigui6 con el disefio del comparador de
fase frecuencia con zona muerta cero y la bomba de carga. Ambas estructuradas fueron
disefiadas individualmente para su posterior integracién conjunta. Para solucionar los
problemas de zona muerta, se decidi6 incluir células de retardo en el path de Reset del PFD.

La unién del PFD y la CP permiti6 atacar al filtro de bucle conectado a la entrada del VCO.

Dicho filtro de bucle fue disefiado teniendo en cuenta que la estabilidad de este
bloque determina en gran medida la estabilidad del sintetizador completo. Tras un estudio
de las diferentes estructuras de filtros existentes, se procedi6 a la implementaciéon de este

haciendo uso de métodos optimizados para ser integrado en un sintetizador.

Tras disenar e implementar todos los bloques del sintetizador, se procedié a la
realizacion de una serie de simulaciones que permitieron corroborar el correcto
funcionamiento del sistema completo. Para ello se estudiaron las respuestas del sintetizador
en funcién de la estabilidad, el ruido de fase y la respuesta transitoria. Esto permitid
establecer que el rendimiento del sistema se ajusta holgadamente a los requisitos

preestablecidos inicialmente por el estandar DVB-SH.

Por tanto, en la presente tesis se ha alcanzado el principal objetivo propuesto
inicialmente, que es el estudio y disenio de los distintos componentes que conforman un
sintetizador de frecuencias Sigma Delta para DVB-SH, todo ello sobre una tecnologia de

bajo coste.

Por ultimo, cabe destacar que actualmente no existen en el mercado sintetizadores
para DVB-SH, solo prototipos que aun no han sido lanzados comercialmente. Esto se
traduce en que el sistema disefiado posee un alto grado de innovacion, al igual que las

técnicas de disefio utilizadas para implementar los diversos bloques.

Del mismo modo, este trabajo de tesis no culmina con este documento, ya que a raiz de
los resultados obtenidos se estan realizando mas publicaciones de revista y contribuciones a
congresos internacionales, asi como diversas lineas futuras, que se desglosan en la siguiente

seccion.
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9.1 Lineas Futuras

Las lineas abiertas por el presente trabajo son numerosas y variadas. Entre las mas
importantes, se encuentra el encapsulado del sistema completo, uniendo todos los bloques
disefiados. Para ello, tras el estudio de la influencia de la red de diodos en inversa para
solucionar los problemas de antena, se han de implementar los bloques teniendo en cuenta
las no idealidades de esta red. Para poder medir el circuito encapsulado, se debe realizar una

placa de medida a la que se le pueda acoplar el filtro de bucle externo.

Otra linea futura interesante se basa en la integracion del sintetizador en un cabezal de
recepcion completo para DVB-SH, y unirlo con el sistema de procesado digital en banda
base. Para ello es conveniente realizar un estudio de los efectos de ruido a través del
sustrato entre la parte digital y la de RF. Una vez implementado el receptor de DVB-SH, es
deseable proceder al disefio de la parte de transmisiéon del médulo de radiofrecuencia,
prestando especial atenciéon a la implementacién del amplificador de potencia y su

influencia en el resto de la parte de RF.
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Anexo A

Requisitos del Receptor para DVB-SH

Este anexo tiene como objetivo dilucidar y calcular las prestaciones que debe cumplir

un cabezal de recepcion para ajustarse a los requisitos establecidos por el estandar.

Una vez definida la arquitectura de conversion directa (ver Capitulo 1), se ajustara su
funcionamiento cumpliendo con dichas restricciones. Para ello se calcularan los parametros

necesarios de acuerdo a la informacién suministrada por DVB-SH [EN302583].
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A.I Requisitos C/N (Carrier to Noise)

DVB-SH permite que la constelacion seleccionada para la modulacién sea de 2 bits
(QPSK), 4 bits (16QAM) o 6 bits (64QAM). En funcién de dicha modulacién, unos
requisitos de portadora a ruido (C/N) deben de ser cumplidos para asegurar una correcta

demodulacién.

Tabla A.I Requisitos de C/N para Canales AWGN del estindar DVB-SH.

Canal TDM-AWGN Canal COFDM-AWGN
QPSK(dB) 8PSK (dB) 16APSK QPSK 16QAM
-3.9 -1.3 0.4 -3.6 0.7
-3.4 -0.7 1 -3.1 1.3
-2.8 -0.1 1.6 -2.5 1.9
2.1 0.7 2.5 -1.8 2.8
-1.2 1.6 3.4 -0.9 3.7
-0.2 2.7 4.7 0.1 5
1.1 4.4 6.5 1.4 6.8
3.2 6.9 9.4 3.5 9.7

Dado que DVB-SH presenta una arquitectura hibrida con componentes terrestres y
satelitales, prestando especial interés a la comunicaciéon moévil, permite varios modelos de

modulacién y de seleccién de canales.
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Tabla A.Il Requisitos de C/N para Canales Rice y Rayleigh del estindar DVB-SH.

Canal TDM-AWGN Canal COFDM-AWGN
TDM-Rice Channel (K=3 dB) TDM-Rayleigh Channel (K=3 dB)
QPSK (dB) QPSK (dB)
-3.4 -3.2
2.2 -2.1
-0.4 -0.2
2.2 29

De la Tabla A.l a la Tabla A.lll se presentan los requisitos exigidos por el estindar
DVB-SH en funcién de la modulacién empleada y de la conformaciéon del canal (AWGN,
Rice, Raylezgh y TUG). También se muestran los valores necesarios para asegurar una

correcta recepcion a las velocidades tipicas de un vehiculo en movimiento, con el modelo

de canal TUG.
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Tabla A.III Requisitos de C/N para Canales TUG del estaindar DVB-SH en funcién de la velocidad de

222

desplazamiento del usuario.

Canal COFDM-TUG
QPSK(dB) 16QAM
3 Km/h (dB) 50 Km/h (dB) | 3 Km/h (dB) | 50 Km/h (dB)
6.5 1 8.5 6.5
5.5 1.6 7 6
35 2.5 6.5 435
2.5 3.4 5 4
55 3
4 3
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A.Il Maiaximos niveles de sefnal a la entrada

En esta seccion se definiran los niveles maximos de sefial a la entrada de un
receptor de DVB-SH. Estos niveles incluyen la maxima potencia de la sefial deseada, la
interferente y la potencia media total maxima de componentes espectrales a la entrada de

dicho receptor.

De acuerdo con [EN302583], el maximo nivel de sefial interferente que se puede
presentar en la antena del receptor es de unos 15 dBm, asumiendo un acople entre las

antenas de UMTS y DVB-SH de 15 a 18 dB.

Sioel filtro de RF tiene una atenuaciéon minima de unos 40 dB para el canal de
subida (#plink) de UMTS, tal y como se explica en [EN302583], la potencia media maxima

en el punto de referencia de entrada del receptor es -28 dBm.

Dado que el estandar DVB-SH es bastante reciente, [EN302583] no ha
especificado los valores de niveles maximos para sefiales dentro de la banda. Por tanto, se
tomaran de referencia los valores dados por EICTA MRAI [EICTA] para DVB-H. Esta

consideracion es valida dado que:

= DVB-SH es un estandar de television moévil muy similar a DVB-H. Por
tanto es razonable asumir que los niveles maximos de interferencia entre

canales dentro de la banda sean similares.

* DVB-SH esta parcialmente basado en DVB-H, con la salvedad de que
incluye algoritmos mejorados de correccion de errores. Por tanto, si se
asumen las mismas especificaciones para ambos, como minimo se cumplira

la misma calidad de servicio (QoS).

A.III Sensibilidad y Figura de Ruido

De acuerdo con [EN302583], un receptor de DVB-SH de Categoria 3 (terminal
mo6vil con médem de telecomunicaciones integrado) debe tener una figura de ruido de 4.5

dB incluyendo el filtro de RF que se muestra en la Figura A.l.
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Punto de Referencie

Demulador

e

Figura A.I. Punto de Referencia para el Receptor de DVB-SH.

Cuando un sistema esta precedido por un filtro pasivo cuyo ruido térmico de
entrada es T;=290°K y siendo la temperatura ambiente la misma, la figura de ruido del
filtro atenuador es igual a su atenuaciéon. Por tanto, aplicando la ya conocida férmula de
Friis, el factor de ruido del front-end de RF puede ser calculado con la siguiente ecuacion:

F 1

ront-end (Al)
gal r‘|filter

F=F,  +

filter

Las especificaciones del filtro de RF vienen dadas por [EN302583]. La atenuacion
maxima dentro de la banda es de 1.5 dB y la minima atenuacién fuera de la banda es de 40

dB.

Reemplazando los valores dados por [EN302583] en dB por sus equivalentes en

magnitud, se obtiene que:
* Factor de ruido del filtro (Fy,.,) =1.41.
* Ganancia del filtro (Gaing,,,) =0.71.

= Factor de ruido del sistema (F) =2.82.

Sustituyendo estos valores en la ecuacion A.1, se obtiene que:

I:front—end B 1 = F ~
71 front-end

282=141+ 2 (A.2)

Si se expresa este factor de ruido en dB, se obtiene una figura de ruido (NF) del

receptor o front-end de unos 3 dB.
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La sensibilidad de un receptor hace referencia al nivel minimo de sefial a su entrada
para su correcta recepcion y procesamiento, es decir, que cumple con los criterios minimos
para asegurar una relacién portadora a ruido suficiente. La férmula para calcularla viene

dada por:

I:)in min

=-1740Bm/Hz +10llogBW) + NF+C/ N, (A.3)

Donde -174 dBm/Hz es el ruido térmico (T0=290° K) a la entrada cuando el
receptor esta adaptado en impedancia con la antena, BW es el ancho de banda de la sefial,

NF es la figura de ruido del receptor y C/N es la relacion portadora a ruido requerida.

La sensibilidad minima se produce cuando el ancho de banda, la figura de ruido y la
relacion portadora a ruido estan en su minimo valor (ver Tabla A.I). Aplicando la ecuacion

A.3, la sensibilidad minima del receptor es:

P.min =—11218+3-39+ 05=-11255dBm (A4)

inmin

Donde se ha puesto un margen de unos 0.5 dB especificado por [EN302583].

A.IV Rango Dinamico

El rango dinamico (Dynamic Range) se define como la relacion entre el nivel minimo
necesario para una cotrrecta recepcion de la senal y el nivel maximo para no saturar la

entrada del receptor.

El nivel minimo de sefal ha sido calculado en la secciéon anterior, mientras que el
nivel maximo es dado por [EN302583] y [EICTA], y su valor es de unos -28 dBm para

sefiales tanto deseadas como interferentes a la entrada del filtro receptor.

Teniendo en cuenta la atenuacion del filtro receptor de 1.5 dB, se tiene que el rango

dinamico viene dado por:

Dynamic range=P, ..~ P.., (A.5)
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Sustituyendo los valores calculados y los dados por [EN302583], se obtiene un valor
de:

Dynamic range= —-295-(-11255) = 8305dBm (A.6)

A.V Control Automatico de Ganancia

Dado el alto rango dinamico que el receptor debe soportar, es necesario
implementar un mecanismo de control automatico de ganancia (Automatic Control Gain —
ACG) para evitar la saturacion del front-end cuando la potencia de entrada es maxima
(ganancia minima) y la pérdida de sefial cuando la potencia de entrada es minima (ganancia

maxima).

El conversor analégico digital (ADC) empleado en este receptor, desarrollado por
la Universidad de Sevilla, posee un rango de 1 Vpp, lo que implica que el nivel de potencia
maximo permitido a la entrada de este dispositivo viene dado por:

2
_ Vppj _ _
P, =10log == | =-9dBV =4dBm AT

La ganancia maxima requerida para el receptor se puede obtener fijando el nivel de
ruido (noise floor) justo por encima del ruido Nyguist del ADC, asociado a la conversion
analdgico-digital. En este caso, el ADC implementado posee una SNR de 70 dB, por lo que

su ruido de Nyguist asociado es de:

Ng = Ppa — SNR= 4-70=-66dBm (A.8)

Por lo que la ganancia maxima se puede calcular como:

Grax = Ng —P

inmin

= -66-(-107.18) = 4118dB (A.9)

Una vez calculada la ganancia maxima, para obtener la ganancia minima requerida

por el sistema, se ha de tomar como premisa fijar la no saturaciéon del ADC. Esto significa
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que los niveles maximos de potencia a la salida del front-end de RF deben ser menores que la

potencia maxima a la entrada del ADC, por lo que:

G in — anaxADC - P

min i inmax front-end

=4-(-295)-6=275dB (A.10)

Se ha tomado un margen de 6 dB como margen de seguridad para prevenir la

saturacion del ADC.

Por ultimo, la ganancia dinamica del sistema viene dada por la diferencia entre las

ganancias minima y maxima calculadas:

Dynamic gain=G,_, - G,,, = 4118-275=1368Bm (A.11)

A.VI Requisitos de Linealidad

La linealidad de un sistema da una medida de la distorsion provocada por el

receptor a la senal de entrada debido a la propia naturaleza intrinseca no lineal de este.

A la hora de disenar un sistema de RF este criterio toma especial relevancia, ya que
si dicha distorsién o no linealidad es muy elevada, puede implicar que una sefial de entrada

sea incorrectamente modulada y procesada.

Una medida comun de dicha linealidad es el Punto de Intercepcién de tercer Orden
(Third Order Intercept Point — 1P3). Cuando dos sefiales con diferentes frecuencias (v, y w,)
son aplicadas a un sistema no lineal, la salida exhibe, en general, términos armonicos de w,
y w,. También muestra términos de frecuencias que siguen la ley mw,£n w,, los cuales se
producen por la mezcla entre los anteriores. A estos se les denomina productos de

intermodulacién (IM).

Se define el orden de cada producto como la suma de m+n. Los productos de
intermodulacién se pueden dar referidos a la salida (OIM) o a la entrada (IIM) y se suelen

expresar en dBm. Ambos valores estan relacionados a través de la ganancia del circuito

(OIM = IIM+G dB).

Los productos de intermodulacién mas importantes son los de tercer orden (2w;- w,

y 2w,- 0,), desechando el término de continua que normalmente no condiciona la

227



Sigma-Delta Frequency Synthesizer for DVB-SH

informacién y los términos superiores por considerarlos de magnitud muy pequefia o estar
alejados de la frecuencia de la portadora. En la Figura A.ll se muestra como los productos

de intermodulacion pueden caer dentro del canal deseado produciendo fuertes

interferencias.

senal deseada senal deseada

L L

20-w, Wy W 200

Figura A.II. Efecto de la intermodulacion.

La corrupcion de las sefiales debido a la intermodulacién de tercer orden de dos
interferencias cercanas es algo comun y perjudicial. Para determinar cuinto es esta
degradacién se define una figura de mérito, ya mencionada, llamada punto de intercepcion
de tercer orden IP3 (#hird intercept poini), el cual se puede dar referido a la entrada (IIP3) o a

la salida (OIP3). Por medio de la ecuacion (A.12) se puede calcular el IIP3.

AP, .
P35, = —2 + Pingg,,
2 (A.12)

Donde:
* Pin es la potencia de la sefial interferente (tono).

» AP, es la diferencia de potencia entre la sefial interferente y el IIM3.

En la Figura A.lll se muestra la interpretacion grafica de ambas cantidades asi
como del IP3. Para determinar graficamente el IP3 se representa la salida deseada y la
salida del producto de intermodulacion de tercer orden en funcién del nivel de RF a la
entrada. El IP3 es la intercepcion extrapolada de esas dos curvas. En general cuanto mayor

sea el IP3 mas lineal sera el circuito disefiado.
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Psaia(dBM)
A
OIP3
P, Potencia de la sal

________________ principal 4
iAP

A
Ly
T T IIM3
: >
oW W « AP —_ Potencia de Il
201 -0 20 -0t (1M3)
v
<+“——>
L AP
2
2
J > Pentrag(dBM)
? 1P3
2010g(A,)
Figura A.III. Medida del IP3 referido a la entrada.

Asi, el IIP3 se puede determinar a partir de la ecuaciéon (A.12) como se muestra en

la ecuacion (A.13).

Ping,-1IM3  _.
P35, = —2" ——— + Ping,,
2 (A.13)
El IIM3 viene dado por la ecuacion (A.14).
IIM 345, = Pingg,, = 2(1IP 35, — Pingg,)
[IM 345, = 3Pingg, — 21IP 3, (A.14)

Es digno de mencién que el representar la linealidad de un componente mediante el
uso del IM3 presenta el inconveniente que debe ser especificada la potencia de entrada.
Con el IP3 se salva este problema. E1 IIM3 y el OIM3 son medidas absolutas de la potencia
de los productos de intermodulacién referidos a la entrada y a la salida, mientras que el
IIP3 y el OIP3 son medidas relativas a los valores de los tonos de test utilizados. De esta

forma, haciendo uso del IIP3 o el OIP3 se puede comparar distintos sistemas cuyas
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medidas se hayan hecho con diferentes tonos. Por este motivo son la forma mas habitual

de caracterizar los efectos de la intermodulacion.

En este momento, los patrones de linealidad sélo han sido definidos para los
estandares DVB-T y DVB-H a través de [EICTA], pero no para DVB-SH. Por tanto, se
tomaran dichos patrones de DVB-H para especificar los requisitos de DVB-SH. Al igual
que en casos anteriores, esta suposicion es factible dado los similares ambitos de operacion

de ambos estandares.

De acuerdo a [EICTA], el test de linealidad ha sido realizado aplicando 2 tonos
interferentes en los canales N+2 y N+4, con una potencia de 40 dB superior al canal
principal N para interferencias DVB-T/H, y 45 dB mayor en el caso de una interferencia

PAL, tal y como muestra la Tabla A.IV.

La potencia de dichas sefiales interferentes esta fijada a su valor maximo (-35 dBm),
segun [EICTA]. Por tanto, el receptor debe mantener la C/N requerida a su salida mientras

realiza dicho test de dos tonos.

Tabla A.IV Patrones de Linealidad.

) Interferencia Canal | Interferencia Canal | Potencia superior al
Paton N+2 N+4 Canal N (dB)
L1 DVB-T/H PAL 45
L2 PAL PAL 45
L3 DVB-T/H DVB-T/H 40

La Figura A.IV presenta dos sefiales interferentes en los canales N+2 y N+4, asi

como la sefial deseada en el canal N. La amplitud maxima de las sefiales interferentes es de

-35 dBm a la entrada de la antena, y la ratio de potencia entre dichas interferencias y el

canal deseado es de 40 dB, de acuerdo con [EICTA].

Dado que hoy en dia no se esta trasmitiendo ningin contenido en Europa en

formato PAL, dnicamente segun los criterios del estandar DVB-T, sélo se aplicara el

patron L3.
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P+40 dB

N+2

N+4

Frequency

Figura A.IV. Canal deseado y dos sefiales interferentes.

Como la potencia de ambas interferencias tienen una potencia de -35 dBm y la

potencia del canal es 40 dB menor, la potencia de sefial de dicho canal es -75 dBm.

Teniendo en cuenta la atenuacién del filtro de entrada de 1.5 dB, el cilculo de la

potencia de los productos de intermodulacion de entrada (IIM3) se calcula de acuerdo a la

térmula (A.15):

IM3=P

interferer

Sustituyendo los valores:

[IM3=-365-40- 279 =-1044dBm

Finalmente, utilizando la ecuacion (A.13), el IIP3 requerido es de:

P34, =

_ (365) - (-1044))

2

—attenuatio—C/N_,,

+ (-365) = - 2550Bm

(A.15)

(A.16)

(A.17)
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A.VII Requisitos de Rechazo de Canal

Los requisitos de rechazo de canal hacen referencia a la selectividad necesaria para

que los canales adyacentes no interfieran en la modulacién y procesado de la sefial deseada.

Los dos patrones siguientes son los usados para el test de rechazo de canal

especificado por [EICTA]:

* Patrén S1: una sefial analégica adyacente (PAL) en N*1 o Ntm o en la

frecuencia imagen.

* Patrén S2: una sefial digital adyacente (DVB-T/H) en NX1 o NIm o en la

frecuencia imagen.

Como ocurrié con el caso de la linealidad, sélo el patrén S2 sera tenido en

consideraciéon para dicho test, dado que ya no existen trasmisiones analégicas PAL en

Europa.

El marco de operacién con el patrén S2 determina que el receptor debe
proporcionar el BER (Bit Error Rate) de referencia a la salida cuando la sefial indeseada

posee el nivel maximo de potencia permitido y la sefial deseada es A dB menor. En la Tabla

A.V se muestran los valores de A en funcidn de la interferencia.

Tabla A.V Inmunidad a los patrones S2.

Interferencia Canal

N=*1

Interferencia Canal

N=+m

Interferencia Canal

N+9

A=29 dB

A=40 dB

A=39 dB

Segun [EN302583], los requisitos de rechazo de canal para un receptor DVB-SH
deben ser al menos 50 dB para un canal adyacente de 5 MHz, y 60 dB para un canal

adyacente de 10 MHz. Este ultimo requisito hace referencia a la distancia entre un canal

libre de 5 MHz de DVB-SH y un canal de 5SMHz ocupado por UMTS.
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A VIII  Sumario de Especificaciones del receptor de DVB-
SH

Tras los calculos realizados en las secciones anteriores, en la Tabla A.VI se muestra

un desglose de los requisitos para el cabezal de recepcion de DVB-SH.

Tabla A.VI Resumen de Especificaciones DVB-SH.

DVB-SH
Parametros Receptor Especificaciones
Sensibilidad -112.55 dBm
Figura de Ruido 4.5 dB
Rango Dinamico 83.05 dBm
Maxima Potencia de Entrada -29.55 dBm
11P3 -2.55 dBm
ACS 60 dB
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Anexo B

Disefio del Divisor Programable

En este anexo se acometera el disefio de un Divisor Programable para DVB-SH. Tal
y como se estudio en el Capitulo 4, el factor de division a implementar es 27. Para ello se
hara uso de herramientas de disenio HDL y de un flujo de disefio especifico, tal y como se

explica en las siguientes secciones.
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B.I Flujo de Disefio

En el diagrama de la Figura B.l se especifica el proceso de disefio empleado y las
herramientas necesarias para implementar el divisor entre 27. Dicho circuito es un ASIC
(Application Specific Lintegrated Circuif), ya que esta optimizado para una unica funcién. Esto
redunda en un f#ming y rendimiento mucho mejores que si se hubiese empleado un

microprocesador genérico.

MODELSIM (simulacion del codigo)

I

| l |

| I

LEDA (calidad del codigo) I

| i |
I

I

I

| DESIGN COMPILER (sintesis logica) |

| I

| I

| ENCOUNTER (Placement and Routingﬂ
J

Figura B.I Herramientas para realizar disefio ASIC con técnicas digitales.

En las secciones siguientes de este capitulo se explicaran pormenorizadamente cada
uno de los pasos seguidos. Sin embargo, a modo de introduccién se resumiran dichas

etapas a continuacion.

Primero se realiza el codigo del diseio en VHDL a nivel de comportamiento del
divisor, asi como el TestBench de este. Ambas descripciones se simularan haciendo uso de la

herramienta ModelSim® [MSIM] para comprobar su correcto funcionamiento.

En segundo lugar, una vez que el cédigo simulado se ajusta a las especificaciones
establecidas, se somete a la herramienta de comprobaciéon Leda® [LEDA]. Este software
permite comprobar la calidad del cédigo, si es sintetizable fisicamente o si hay algun error

en ¢él. Si se diera este caso, se vuelve al primer punto del flujo de disefio.

La sintesis 16gica o implementacion a nivel de puertas 16gicas del codigo generado

se realiza con el software Design Compiler® [DCOM]. Dicha herramienta dara indicaciones
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del area necesaria para la implementacion fisica, asi como los paths o caminos de sefial que
suponen un retardo critico. Esto supondria una restructuraciéon del coédigo, volviendo al
inicio del flujo de disefio. Si el comportamiento del sistema cumple las especificaciones, se

guarda el cédigo generado en formato [erilog.

Finalmente, se llevara a cabo la implementacion fisica /Jayout y ruteado (Placement y
Routing) del cédigo VVerilog generado en el paso anterior con la herramienta Encounter®
[ENCT]. Para dicho proceso es necesario especificar a la herramienta el nimero maximo
de metales a emplear para el ruteado. Con esto se evita en la medida de lo posible cruces de
metal muy proximos, lo que se traducirfa en capacidades parasitas que podrian influir

negativamente en el #zming del sistema completo.

B.II Generacion del cédigo (Herramienta ModelSim®)

Tal y como se comento6 en la introduccion de la seccién anterior, en este primer

paso del flujo de disefio se genera el codigo en lenguaje VHDL del divisor.

clkin

clkout

reset

Figura B.II Esquema del Divisor entre 27.

Del mismo modo, también se genera su respectivo TestBench que permitira
comprobar que el cédigo disefiado cumple con el funcionamiento y con los requisitos
especificados. Ambos cédigos se generan con el editor de la herramienta ModelSim® en

formato *.vhd.

En la Figura B.III se observa el codigo generado para el Divisor entre 27. Dicha
descripcion sigue la estructura que se observa en la Figura B.IL. La caracterizaciéon consta
de una sefial de entrada (clkin), una sefial de reset (reset) y una salida con una frecuencia 27

veces menor que la entrada (clkout).
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-- divider_by_27.vhd --

l'ibrary ieee ; --Definicién de librerias
use ieee .std logic 1164 . ALL;

use ieee . std logic ARITH . ALL;

use ieee . std logic UNSIGNED . ALL;

entity divider_by 27 is --Puertos de entrada y salida

Port ( clkin : in std_logic ;

clkout . out std_logic ;
reset . in std_logic
)i

end divider_by 27 ;
archi t ect ur e Behavioral of divider_by 27 is
signal count : integer range O to 26; --Sefiales internas
si gnal clkout_aux : std_logic ;
begi n
clkout <=clkout_ aux ; --Asignacion de sefial interna a la salida

process (reset , clkin )

begi n
ifreset ='1" then clkout aux <='0"; --Reset general
count <= 0;
elsif (clkin ="1" and clkin' event) then --Deteccion flanco subido CLK_IN
if (count = 14 or count = 26) then clkout_aux <= not clkout_aux ;
--Inversion de la salida cada 14 cuentas
-- aprox. (50% nivel alto y 50% nivel bajo)-- > 50% PWM
end if;
if count = 26 then count <= 0; --Si se llega al final, se resetea el contador —
--para una nueva cuenta de 14
el se count <=count +1; -- Si no, se vuelve a incrementar
end if;
end if;

end process;

end Behavioral ;

Figura B.III Codigo HDL del Divisor entre 27.
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-- test_divider_by 27.vhd -- > testbench del diviso r

library IEEE;

use IEEE. std logic 1164 .all;

use IEEE. std_logic_arith Lallg --Definicion de librerias

use IEEE. std_logic_unsigned Lally; --necesarias para el contador

-- Definicion de la entidad del testbench

ENTI TY ttsstt IS
END ttsstt ;
-- Arquitectura: comportamiento de la entidad
ar chi t ect ur e estimulos_ttsstt of ttsstt is
-- Component Declaration for the Unit Under Test (U uT)
COVPONENT divider_by_27
PORT(
clkin : IN std_logic ; --Instanciacién del divisor
clkout : QUT std_logic
reset : IN std_logic
);
END COVPONENT;
--Inputs
si gnal clkin . std_logic =" 0 --Estimulos
signal reset : std_logic =" 0
--Outputs
si gnal clkout : std_logic --Salida

-- Clock period definitions

const ant clk_period : time := 0.4576659 ns; --Periodo de 2,185GHz/2 (salida
--del divisor por 2) = 9,16e-10 s.
--Se divide este valor entre 2
--para un 50% de ancho de pulso.

BEG N

-- Instantiate the Unit Under Test (UUT)
uut : divider_by 27 PORT MAP (clkin , clkout |, reset );

process
begin

wait for clk period ; --Generacion de la sefial de entrada
clkin <= not clkin ; --a la frecuencia especificada

end process;
-- Comprobar reset,
-"1"-->'0"-->"1"
reset <=" 1", "' 0" after 10ns;

end estimulos_ ttsstt ;

Figura B.IV Codigo HDL del TestBench del Divisor entre 27.
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Del mismo modo, en la Figura B.IV se muestra la definicion del TeszBench generado
para comprobar el correcto funcionamiento del divisor. Este cédigo permite generar una
sefial de entrada con una frecuencia igual a la salida del divisor entre 2 estudiado al inicio
del capitulo. A pesar de que la salida de este dispositivo no sea una sefal cuadrada, la
entrada de este sistema digital posee un comparador de niveles, el cual permite trasladar la

sefial desde el ambito analdgico al digital.

ﬁ Wave

Figura B.V Simulacion del Divisor entre 27.

Figura B.VI Comprobacion de la sefial RESET.

En la Figura B.V se muestra la simulacién del Divisor entre 27 con los estimulos
generados por el TestBench. En ella se aprecia que la sefial de salida posee una frecuencia 27

veces menor que la entrada, confirmando el correcto funcionamiento del divisor.

Del mismo modo, en la Figura B.VI se confirma el funcionamiento de la sefal de

RESET, la cual mantiene una salida nula cuando dicha sefial esta activa.

Una vez comprobado el correcto funcionamiento del divisor, se puede pasar a la

segunda herramienta del flujo de disefio: el soffware Ieda®.
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B.III Comprobacion del codigo (Herramienta Leda®)

En este segundo paso del flujo de disefio se pretende verificar que el codigo

generado sea sintetizable.

Dicha comprobacién se debe al hecho de que ciertas rutinas, bucles y procesos
permitidos por el lenguaje HDL pueden redundar en un coste hardware muy elevado a la

hora de su implementacion fisica mediante la sintesis l6gica a nivel de puertas.

Leda 2010.03 Design & Constraint Checker

Fle Project Check FReport Mew ‘Window Help

J_l_D = n“J ! J_| L= .“_l'& e Q“_l 4 | |J_I" Fs J_l [ | |J_|Current Configuration: LEDA,_PATH
=

Errar viewer IDesign report | Infio report |

Using Projgct: leda.pro

Sarted! by : Fule Label |

Source Files % I

A

Source Files

= (i LEDA_WORK
- [2Y divider_by_27 vhied

Files I tocules/Units I

Instances I
+# DMIDER_BY_27 : BEHAVIORAL/DIVIDER_BY_27

[~ Show concurrent statements

Higrarchy |I:Iock IHeset I

Tesign hierarchy dump completed.

Executing chip-lewel checks on design FEHAWIORALSDIWIDER_BY_27 ...
chip-lewel checks on design EEHAVIORAL/DIVIDER_EY_27 completed.

Executing block-lewel checks on librarp LEDA_WORK . ..

Executing block-lewel checks on librarp LEDA_WOREK . ..

Executing block-lewvel checks on wnit LEDA WORY. DIVIDEER_EY_27 ...

Executing block-lewel checks on unit LEDA_WOERK. BEHAYIORAL/DIWIDER_EY_27 ...
Hote: Execute the command "report" to displap wiolations

ledar cepoct

Figura B.VII  Captura de pantalla del software Leda®.

Del mismo modo, en funciéon de la tecnologia utilizada, dichos bucles y procesos
pueden no tener su version hardware correspondiente, por lo que es necesario redisefar el

c6digo para ajustarse a las restricciones tecnolégicas.
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Para comprobar este ultimo extremo, se hace uso de la herramienta Leda®, tal y

como muestra la Figura B.VII, en la que se observa una captura de pantalla del interfaz

grafico. En ella se aprecia que una vez abierto el proyecto que contiene el codigo generado

para el divisor, el soffware verifica que este se ajuste a las restricciones hardware dadas por la

tecnologia empleada.

Una vez hechas las comprobaciones pertinentes, el soffware genera el report o informe

que se adjunta en la Figura B.VIIL. Dicho documento informa que el software fragmenta el

cédigo mediante bloques y niveles, lo que le permite analizar cada subsistema de forma

individual para verificar que todos se ajusten a los requisitos establecidos.

Loading project leda.pro done
leda> checker_set_options -block -chip -netlist -sd

leda> checker_set_design_constraints -top { LEDA_WO
-clockdump -case_analysis_file {}

leda> run

Executing elaboration of top unit BEHAVIORAL/DIVIDE
Elaboration of top unit BEHAVIORAL/DIVIDER_BY_27 co
Dumping the design hierarchy...

Design hierarchy dump completed.

Executing chip-level checks on design BEHAVIORAL/DI
Chip-level checks on design BEHAVIORAL/DIVIDER_BY_2
Executing block-level checks on library LEDA_WORK .
Executing block-level checks on library LEDA_WORK .
Executing block-level checks on unit LEDA_WORK.DIVI
Executing block-level checks on unit LEDA_WORK.BEHA
Note: Execute the command "report" to display viola
leda> report

leda>

¢ -format verilog -format vhdl

RK BEHAVIORAL/DIVIDER_BY_27 }

R_BY 27 ...

mpleted.

VIDER_BY_27 ...

7 completed.

DER_BY_27 ...
VIORAL/DIVIDER_BY_27 ...

tions

Figura B.VIII  Report Generado por el software Leda®.

Si el software detectase que el sistema no cumple con las restricciones, habria que

redefinir el comportamiento del divisor, y serfa necesario utilizar rutinas diferentes para

lograr que el codigo generado sea fisicamente sintetizable.
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En este caso particular, dicho report informa que el cédigo generado para describir el
comportamiento del divisor entre 27 se ajusta a las restricciones hardware definidas, siendo

este perfectamente implementable fisicamente.

Este aspecto da via libre a la reestructuraciéon del cédigo que se explicard en la

siguiente seccion.

B.IV Sintesis Logica (Herramienta Design Compiler®)

En este punto del flujo de disefio, es factible la reinterpretacion fisica del codigo
generado con la herramienta ModelSim®, gracias a que el software Leda® dio el visto

bueno.

La herramienta Design Compiler® es la encargada de realizar la sintesis légica del
disefio, teniendo en cuenta restricciones tales como el area, retardo (#ming) o reduccion de

rutas de sefial criticas con excesivos fan-in o _fan-out.

ASIC

VHDL/Verilog LEDA (calidad del codigo)

Restricciones

DESIGN COMPILER (sintesis logica)

Y

- Analisis
- Mapeado
- Optimizacion

Libreria
tecnologica

Netlist

Figura B.IX Flujo de disefio de la herramienta Design Compiler®.
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Por otro lado Design Compiler® también comprueba que se cumplan las
especificaciones de tiempo con la tecnologia que se esta utilizando y el reloj establecido,

detectando posibles problemas asociados a la metaestabilidad.

En la Figura B.IX se resumen los pasos seguidos por el software para generar la
implementacién fisica. En ella se vislumbra que la forma de trabajo de la herramienta se
fundamenta en un proceso recursivo basado en la optimizacion del disefio para generar una

netlist que se ajuste a las restricciones requeridas inicialmente.

Dicho método de trabajo es el mostrado en la Figura B.X y en funcién del grado
de optimizacion exigido, los hitos o requisitos seran cumplidos pormenorizadamente de

forma recursiva.

DESIGN COMPILER (sintesis logica)

Analizar

i

—> Elaborar

;

Condiciones

;

Aceptable?

'

Guardar base dato

;

Simular

Figura B.X Pasos a seguir con Design Compiler®.
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Siguiendo este método de trabajo, en la Figura B.XI se observa la restructuracion
del cédigo inicial. Se puede comprobar que las funciones y bucles de alto nivel
implementados han sido sustituidos por sus equivalentes 16gicos, tales como puertas AND,

OR, registros o latchs.

De este modo, ya es factible generar un esquematico que muestre de forma grafica
la distribucion e interconexion de dichas puertas logicas, tal y como muestra la Figura

B.XIL
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nodul e divider_by 27 (

clkin ,
clkout ,
reset );
i nput clkin
but clkout
i nput reset

/I Internal wires

wre N11; wreN12; W re N13; wre N14; w re N15;
wreno ; W ren26 ; W ren29 ; wi ren30 ; W ren3l ;
W ren32; W ren33; wiren3s ; W ren35 ; W ren36 ;
W ren37 ; W ren3s8 ; W ren39 ; W ren40 ; W ren42 ;
W ren43 ;
wire [4:0] count
QDFERBX1 clkout_aux_reg (.RB(N35), . Q clkout ),.EB(n26),
. D(n34),
. CK(clkin ));
QDFFRBX1 \count_reg [4] (.RBN35),.Qcount [4]),.D(N15),
. CK(clkin ));
QDFFRBX1 \count_reg [11 (.RBEN35),.Qcount [1]),.D(N12),
. CK(clkin ));
QDFFRBX1 \count_reg [3] (.RB(n35),.Qcount [3]),.D(N14),
. CK(clkin ));
QDFFRBX1 \count_reg [21 (.RBN35),.Qcount [2]),.D(N13),
. CK(clkin ));

DFFRBX1 \count_reg [ 0]

(.RB(N35),.Qn9),.D(N11), . CKclkin ));
AOI13X1 U37 (.Q(n39),.B3(n9),.B2(count [1]),.Bl(count [ 2]),

.A1(n40));
INVX1 U38 (.Q(n30),.1(N11));
AN4B2X1U39 (.Q(n40), .12 (n31), .11 (count [3]),.B2(n43),
.B1(n9));

ND2X1U40 (.Q(n43),.12 (count [4]), .11 (count [1]));
OAI23X1 U41 (. Q(N15),.B3(n32),.B2(count [4]),.B1(n37),

. A2(n33),.AL1(n38));
NR2X1U42 (.Q(n38),.12(n39),.11(n32));
INVX1 U43 (.Qn32),.1(count [3]));
MOAI1LX1 U44 (. Q(N14),.B2(count [3]),.B1(n39),.A2(n37),.Al(count [ 3]));
MOAI1X1 U45 (. Q(N12),.B2(n9),.B1(n29),.A2(n30),.AL(n29));
INVX1 U46 (.Q(n29), .1 (count [1]));
ND3X1U47 (.Q(n37),.13(n9),.12 (count [2]), .11 (count [1]));
NR2X1U48 (.Q(N11),.12(n9), .11 (n40));
XNR2X1U49 (.Q(N13),.12(n42),.11 (count [2]));
ND2X1U50 (.Q(n42),.12 (count [1]),.11(n9));
OR4B2XLP U51 (.Q(n26),.12(n29),.11(n9),.B2(n36),.B1(count [3]));

XNR2X1U52 (.Q(n36), .12 (count [2]),.11(n33));
INVX1 U53 Q(n31),.1(count [2]));
INVX1 U54 Q(n33),.1(count [4]));

)

(.
(.

INVX1 US55  (.Q(n34),.1(clkout )
(.

INVX1 U56 Q(n35), .1 (reset ));

endnodul e

Figura B.XI Netlist generada por Design Compiler®.
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T

Lt? |
j? 1]

Figura B.XII Diagrama légico del Divisor entre 27.
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Report : timing
-path full
-delay max
-max_paths 1
-sort_by group
Design : divider_by 27
Version: D-2010.03-SP1
Date : Fri Sep 14 14:27:35 2012

*kkkkkkhkkk *kkkkkkkkkkkkkhkkkkkkk

fsdOa_a_generic_core_ss1p08v125c
Wire Load Model Mode: top

Startpoint: count_reg[1]
Endpoint: count_reg[4]

Path Group: clkin
Path Type: max

Des/Clust/Port  Wire Load Model

divider_by 27  G5K
fsdOa_a_generic_core_ss1p08v125c

Point Incr

count_reg[1]/CK (QDFFRBX1)
count_reg[1])/Q (QDFFRBX1)

count_reg[4]/D (QDFFRBX1)
data arrival time

count_reg[4]/CK (QDFFRBX1)

data required time

library setup time -0.11

data required time
data arrival time

slack (MET)

Operating Conditions: WCCOM Library:

(rising edge-triggered flip-flop cloc

(rising edge-triggered flip-flop clocke

Library

clock clkin (rise edge) 0.00
clock network delay (ideal) 0.00

0.00
0.22

U40/0 (ND2X1) 0.04
U39/0 (AN4B2X1) 0.12
U37/0 (AOI13X1) 0.06
U42/0 (NR2X1) 0.06
U41/0 (OAI23X1) 0.06

0.00

clock clkin (rise edge) 0.91
clock network delay (ideal) 0.00

0.00

ked by clkin)

d by clkin)

Figura B.XIII

248

Informe de Timing del Divisor.




Anexo B. Disefio del Divisor Programable

kkkkkkkkkkkkhhhhkkkkkhhhhkkkkhkkhhhkkxk

Report : area

Design : divider_by 27

Version: D-2010.03-SP1

Date : Fri Sep 14 14:31:02 2012

*kkk *kkkkkhkk *kkkkkhkk

Library(s) Used:

fsdOa_a_generic_core_ss1p08v125c (File:

/home/soft/eucad/umc/2010/umc90/faraday/L90_SP/Core /V2011/fsdOa_a/2011
Q2v2.2/GENERIC_CORE_1D2V/FrontEnd/synopsys/synthesi s/fsd0a_a_generic_c
ore_ss1p08v125c.db)

Number of ports: 3

Number of nets: 28

Number of cells: 26

Number of references: 13

Combinational area: 86.240000

Noncombinational area:  90.944002

Net Interconnect area:  undefined (Wire load h as zero net area)
Total cell area: 177.184002

Total area: undefined

Figura BXIV  Informe de Area del Divisor.

En la Figura B.XIII y Figura B.XIV se observan los informes generados por la
herramienta relativos al #wing del circuito y al area utilizada respectivamente. En el caso del
area, esta ha sido minimizada mediante los métodos recursivos explicados anteriormente.
Con respecto al #ming, es destacable mencionar que el skck o retardo de grupo del circuito
es menor que la frecuencia maxima de trabajo, lo que asegura un correcto comportamiento
del divisor sin pérdidas de datos, y sin que suponga un “cuello de botella” a la hora de

integrarlo conjuntamente con el resto de componentes del sintetizador.

Con la netlist generada por Design Compiler®, guardada en formato *.v, es posible
pasar a siguiente fase del flujo de disefio: la implementacion fisica. Dicha fase es la dltima y

se explica en el siguiente apartado.
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B.V Placement and Routing (Herramienta Encounter®)
En este dltimo paso del flujo de disefio, se pasara al ruteado fisico e interconexion

del divisor, lo que cominmente se conoce como Placement and Routing. Para tal fin se hara

uso de la herramienta Encounter®.

|ENCOUNTEq

Netlist
lef
tif
Restricciones ¢
Floor Planing
Planificacion
de

Aimentacion

l

Placement

Routing

Figura BXV  Flujo de disefio de la herramienta Encounter®.
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El proceso de disefio empleado por la herramienta Encounter® se encuentra descrito

en la Figura B.XV. Los pasos son los siguientes:

0) Se le indica al software la netlist generada por Design Compiler® junto con
las restricciones tecnolégicas propias de UMC 90 nm a través de la
definicién de sus libreras en formato *.lef y *.tlf. Estas ultimas son las
indicativas de la respuesta en términos de retardo asociada a cada una de las

puertas 16gicas que componen el divisor.

7) Se realiza el floorplaning o instanciaciéon de los bloques que conformaran el

circuito, dando una estimacion del area a utilizar.

8) Se disefian los planos de alimentacién y masa relativos a VCC y GND
respectivamente. La estructura fisica tendra forma de anillo, dentro del cual
se albergara el divisor. Si fuese necesario, es factible el uso de s#7pes o lineas
de alimentacién suplementarias que polaricen a los componentes internos

del circuito.

9) Se realiza el placement o colocacion de los componentes mediante células
estandar, emplazandolos de tal modo que el interconexionado entre ellos y

el nodo de alimentacion sea minimo.

10) Se interconectan dichos componentes mediante el proceso denominado
routing. Del mismo modo, también se interconectan a los planos de

alimentacién y masa.

Una vez seguidos todos estos pasos, el resultado es el Jzyout mostrado en la Figura
B.XVI. En ¢l se observan los anillos concernientes a los planos de alimentacién y masa, asi

como las stripes utilizadas para polarizar a componentes internos.

Cabe destacar que se han afiadido células de relleno o filler cells. E1 cometido de estas
células es otorgar a la estructura fisica del divisor la mayor simetria posible, para que las
variaciones o dispersiones del proceso de fabricacion se minimicen. Este método es
comunmente utilizado en el proceso de disefio digital mediante células estandar, asi como

lo es el método de centroide comin empleado en el disefio analégico full custom.
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Dado que el proceso tecnolégico UMC 90 nm no proporciona un modelo
analdgico asociado a las capacidades, inductancias y resistencias parasitas de las células
estandar, no ha sido posible una simulacién analégica del layout exportando este a Cadence

en formato *.gds.

Sin embargo, al contar con una definicién muy exhaustiva de los retardos asociados
a las puertas, se ha hecho una simulacién final para comprobar el correcto funcionamiento

del circuito teniendo en cuenta estos parametros.

Dicha simulacién se ha realizado con Mu/tiSin® utilizando el cédigo generado por
el software Design Compiler®, el cual daba la definicién a nivel de puertas logicas del divisor.
En dicha definicién vienen incluidos los retardos asociados a dichas puertas, obteniéndose

los resultados que se observan en la Figura B.XVII.
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Figura B.XVI  Layout del Divisor.
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En la Figura B.XVII (a) se comprueba que el funcionamiento de las sefales internas y
de salida del divisor cumplen con los criterios de funcionamiento obteniéndose una sefial

de salida con una frecuencia 27 veces menor que la entrada.

Finalmente, en la Figura B.XVII (b) se aprecia que el funcionamiento de la sefial de

Reset es correcto, dando una salida nula cuando este se encuentra activo.
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Figura B.XVII Simulacién del Divisor Final, (a) Comprobacién del correcto funcionamiento; (b)

Comprobacion de la sefial de Reset.
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Anexo C

Metodologia g /1,

Este anexo tiene como objetivo explicar la metodologia g, /I, la cual explota el
rendimiento de los transistores MOS en las regiones de inversion. Las ventajas que esta
técnica ofrece han sido aplicadas en el disefio de los bloques que conforman el modulador

Sigma Delta, tal y como se pudo estudiar en el Capitulo 5.
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C.I Metodologia g, /I

Debido a los avances en los procesos de fabricacion de circuitos integrados, las
dimensiones de los transistores se han visto reducidas drasticamente. Esta tendencia a la
miniaturizacion ha supuesto una ventaja en los circuitos digitales, ya que ha permitido una
mayor densidad de integracion. Sin embargo, para el caso del disefio analégico ha supuesto
un problema debido al decremento de las tensiones de alimentacién y, consecuentemente, a

la disminucién del rango dinamico, de las ganancias, etc.

El bloque mas delicados en el disefio de los moduladores Sigma-Delta es, en este
caso, el amplificador de trasconductancia (OTA), que sera utilizado para implementar los
integradores, el filtro analégico biguad y el comparador. Para el disefio de estos bloques se
empleard una metodologia denominada gm/Ip [DAMOS], [JES10] que tiene en cuenta el
funcionamiento de los transistores en todas sus regiones de inversién y, por lo tanto, se

podra reducir bastante su consumo y mejorar sus prestaciones.

Para poder explicar esta metodologia previamente se ha de explicar el

funcionamiento de los transistores MOS en regiones subumbrales.

C.II Niveles de Inversion del Transistor

Generalmente, los modelos estandares de funcionamiento del transistor MOS
consideran que al acercarse la tensién de puerta a la tensién umbral, o incluso teniendo un
valor por debajo de la misma, la corriente de drenador es cero. Sin embargo, si se analiza la
curva caracteristica logaritmica I, »s Vg (Figura C.I), se observa que por debajo de la
tension umbral la corriente no es nula y que tiene una dependencia exponencial con la

tensioén de puerta.

Seguin la tension de puerta, existen tres niveles diferentes de inversiéon que vendran
determinados por el numero de electrones o huecos que conformen el canal: débil, fuerte o

moderada (Figura C.I) [TSI95], [CMOS].

En inversion débil el canal es muy pequefio y la corriente que aparece es la de
difusién (por lo que la corriente sera exponencial con respecto a la tensiéon de puerta). En
inversion fuerte, la corriente dominante es la de arrastre (la corriente de saturacién sigue

una ley cuadratica respecto a la tensiéon de puerta). Finalmente, en la regiéon de inversion
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moderada, la corriente de difusion y la de arrastre estan en equilibrio y, por lo tanto, no es

una region facil para modelar con una ecuacion.

Sin embargo, es una regiéon que presenta muchas ventajas puesto que en esta region

se puede conseguir un buen compromiso entre velocidad y consumo.

10% ; —_— . ;
10 | :
. F=1. Fuerte
f ! I. M= |. Moderada
0% L I. D=I. Debil .
gma I Cotriente |
(] Subumbral : :
107" N |
Cormente
102k de Fugas 5 ; |
o . 1D UM LF ‘
0.5 0 0s 1 15 2 25
V(Y

Figura C.I Curva caracteristica ID vs. VGS.

La metodologia g, /I, que se va a emplear en el disefio de los circuitos permite
trabajar en cualquiera de las regiones de operacion de los transistores. Esta metodologia
explota la relacion existente entre la transconductancia y la cortiente de drenador (g, /I).
Esta relacion es una potente herramienta a la hora de llevar a cabo el modelado del tamafio
de los transistores [JES10]. Un buen compromiso entre area, consumo y velocidad se

puede conseguir cuando los transistores trabajan en la regién de inversion moderada

[Y ANOO].

Este método [JES10] explota el hecho de que tanto la transconductancia como la
corriente de drenador vatfan con el ancho de puerta y, por lo tanto, la relacion g, /I no
dependera del mismo. Gracias a esto, las corrientes de drenador para conseguir algin
producto de ganancia por ancho de banda dado podran ser obtenidas a partir de la

ecuacion (C.1).
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En dicha ecuacién, el numerador es la transconductancia del mismo y el
denominador es la relacién g, /I, del transistor detivada de un transistor similar cuyo
ancho de puerta W* y longitud L* son conocidos.

- 9m

lp =—"= (C.1)
O

ID

Conociendo las corrientes de drenador, los anchos de puerta siguen la ecuacion

(C.2).

.
W= (W) ( D)* (C.2)
Estas dos ecuaciones permiten determinar la corriente de drenador y el ancho de

puerta para un producto de ganancia por ancho de banda fijado por g,. La clave de esta

metodologfa esta en el denominador de la ecuacién (C.1).

lID

W

Figura C.II Etapa de ganancia intrinseca.

Para explicarlo mejor, considérese como ejemplo la llamada “etapa de ganancia
intrinseca” (Figura C.II) que consiste en un transistor en configuraciéon fuente comun.
Llamando V, a la tensién de Early, la cual controla la conductancia de salida del transistor
(ep=Ip/V,) se tiene que la frecuencia de ganancia unidad y la ganancia en DC vendran

dadas respectivamente por las ecuaciones (C.3) y (C.4).
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@ =2 (C.3)

A (C.4)

Se puede ver la relacién de g, /I, con el modo de operacion del transistor en la
ecuacion (C.5), donde se aprecia que g, /I, es igual a la derivada del logaritmo de I, con

respecto a V; [SILIG6][PAIO3].

d<In \IAE; (C.5)
gy 10(nly) _ (Lj
b 1o Ve av,

Esta derivada sera maxima cuando el transistor se encuentre en la region de

inversion débil, donde la dependencia de I, frente a V; es exponencial.

Otra caracteristica interesante de esta metodologia es que tanto la relacion g, /I,
como la corriente normalizada (I/(W/L)) son independientes del tamafio de los
transistores. Por lo tanto, la relacién entre g, /I, y la corriente normalizada es una
caracteristica inica para todos los transistores del mismo tipo (NMOS o PMOS) de una
tecnologia determinada. Sin embargo, esta afirmacion debera ser revisada cuando se

estudian transistores de canal corto.

Por tanto, la curva de g, /I, frente a la cotriente normalizada (I,/(W/L)) serd
empleada durante la realizacion de los disefios. A partir de unas especificaciones dadas para
un determinado disefio (por ejemplo, ganancia por ancho de banda), y una vez que una
serie de valores de g, e I, son obtenidos, se determinara la relacién de aspecto (W/L) de
los transistores. En la Figura C.III se muestra el flujo de cémo llevar a cabo esta

metodologia.
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Especificaciones

del disefio (G*BW) > gn/Ib

In/(W/L)

Io W/L

\V/4 L

Figura C.III Flujo para realizar la metodologia gm/ID.

C.III Lacurvag, /I, vs.I,/(W/L)

La cutva de g,/I, frente (I,/(W/L)) puede usarse en la fase de disefio para
determinar la relacién de aspecto de los transistores (W/L). Es posible obtener dicha cutva
de dos maneras diferentes: experimental o analiticamente. La primera forma se lleva a cabo
realizando medidas sobre un transistor cuyo ancho y longitud son conocidos. Esto

permitira derivar la relacion g, /I, de las caractetisticas I (V) de dicho transistor.

El siguiente método emplea expresiones analiticas para la relacién g, /I;,. Estas
expresiones se obtienen de modelos matematicos como pueden ser el modelo EKV
[JES10]. Con estos modelos matematicos se pueden emplear programas de calculo para su

analisis, como Matlab [MATH].

En este trabajo se usara el primer método, pero para obtener la curva experimental
serfan necesarias varias medidas de transistores tipicos de la tecnologia a emplear (90 nm de
UMC [UMC]). Como no se dispone de dichos dispositivos fisicos, se ha optado por realizar

varias simulaciones de dichos transistores en Cadence.

A continuacién se explicard como obtener estas curvas. En este caso particular se

hara para un transistor NMOS, siendo este proceso extensible a los transistores PMOS.

En Cadence, se realiza una simulacion DC del circuito de la Figura C.IV, haciendo un

barrido de la tension de puerta (V). Por comodidad, se ha optado la relacién de aspecto
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del transistor igual a 1. Guardando el punto de operacién durante la simulacién se podran
extraer los siguientes parametros: transconductancia (g,), capacidad de puerta (Cgg), €

impedancia de salida (r,).

—— Vo

DB ®= 2 pm
L= 2um S
Ves —

Figura C.IV Circuito para simular la grafica gm/Ip.

Una vez se obtienen estos valores en una tabla de datos, se procesan para obtener la
grafica g /1, vs. I,/(W/L). En la Figura C.V y Figura C.VI se representan estas graficas
obtenidas para los transistores NMOS y PMOS de la tecnologia 90 nm de UMC

respectivamente.

Una vez obtenidas estas curvas se puede proceder a disefiar los diferentes circuitos

empleando esta metodologia.
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Id/(W/L)

Figura C.V Curva gm/ID vs. ID (W/L) del transistor NMOS.

Id/(WIL)

Figura C.VI Curva gm/ID vs. ID (W/L) del transistor PMOS.
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Contribuciones a Congresos y Revistas

En este anexo se incluyen los articulos y papers que he realizado y colaborado a lo
largo de mi trayectoria investigadora, asi como aquellos que han surgido a raiz de este
trabajo. Dicha recopilaciéon constituye, a grandes trazos, el background sobre el que me he
asentado y que me ha permitido alcanzar los objetivos desarrollados en esta tesis. En esta
seccion se incluyen las contribuciones a congresos internacionales, asi como las

publicaciones en revistas de investigacion.

Del mismo modo, puede apreciarse que mis intereses investigadores y mi curiosidad
sobrepasan el propio ambito electrénico, ya que en mi humilde opinién, en cualquier
actividad es saludable, de vez en cuando, poner un signo de interrogaciéon sobre aquello que

por mucho tiempo se ha dado por supuesto.
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Articulos de Revistas Internacionales

* H. Garcia-Vazquez, S. L. Khemchandani, R. Pulido, A. Goni-Iturri and J. del Pino, “A
Wideband Active Feedback 1.INA with a Modified 3D Inductor” Microwave and Optical Technology

Letters, vol. 52, pp. 1561-1567, 2010.

* Resolucién del problema matematico B-1055 propuesto por G. C. Greubel (Newport

News, VA) en la revista “The Fibonacci Qunaterly”, seccion “Diaphontine Equation But

Fibonacci Solutions”, Agosto 2010.

* §S. L. Khemchandani, D. Ramos, H. Garcia, R. Pulido, and J. Pino, “A Low 1Vo/tage Folded
Cascode LNA for Ultra-Wideband Applications” Microwave and Optical Technology Letters, Vol.

52, No. 11, Noviembtre 2010.
J. del Pino, Sunil L. Khemchandani, Roberto Diaz-Ortega, Rubén Pulido-Medina and

Hugo Garcia-Vazquez, "On-Chip Inductors Optimization For Ultra Wide Band Low Noise
Amplifiers", Journal of Circuits, Systems and Computers (World Scientific Publishing Company), vol.

20, no. 7, pp. 1231-1242, 2011,

* R. Pulido Medina, E. Ortega Garcia , S. L. Khemchandani, J. del Pino, “A» L.C-17CO
with Current Feedback and a Fast Divider for DV'B-SH Applications”, enviado a la revista

Microwave and Optical Technology Letters pendiente de aceptacion.
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Articulos de Congresos Internacionales

R. Diaz, R. Pulido, A. Goni Iturri, S. L. Khemchandani, B. Gonzalez and J. del Pino, “A
Fully Integrated Mixer in CMOS 0.35 um Technology for 802.11a WIEI Applications”, XIX Design

Circuits and Integrated Systems Conference, Burdeos, Francia 2004.

S. L. Khemchandani, R. Pulido, A. G.Iturri, R. Diaz, A. Hernandez, J. del Pino, “A fully
integrated low-noise amplifier in SiGe 0.35 pm technology for 802.11a WIFI applications”, SPIE - The
International Society for Optical Engineering’s - Microtechnologies for the New Millennium Design,
Sevilla 2005.

H. Garcia, R. Pulido, J. del Pino, S. L. Khemchandani, A. Gofii and A. Hernandez, “A 3-
10 GHz, 8iGe LINA for Ultrawideband Applications”, XXI Design of Circuits and Integrated Systems
Conference, Barcelona 2006.

J. d. P. Suarez, S. L. Khemchandani, H. G. Vazquez, R. P. Medina, A. G. Iturri, A. H.
Ballester, “3-10 GHz ultrawide band SiGe 1.INA with wideband 1.C matching network”, SPIE -
The International Society for Optical Engineering’s - Microtechnologies for the New Millennium
Design, Gran Canaria 2007.

Rubén Pulido, Hugo Garcia, Javier del Pino, Sunil L. Khemchandani, Antonio
Hernandez, “A Feedback Wideband I.INA for UWB Applications”, XXII Design of Circuits
and Integrated Systems Conference, Sevilla 2007.

Jonas Pérez, Nestor Barrera, Roberto Diaz, Rubén Pulido, Javier del Pino, Sunil L.
Khemchandani, Antonio Hernandez, “A SiGe Front-End for a Portable DV'B-H Receiver”,
XXII Design of Ciircuits and Integrated Systemss Conference, Sevilla 2007.

H. Garcfa, R. Pulido, R. Diaz, S. Khemchandani, A. Gofi, J. del Pino, “A Feedback
Wideband 1.INA with a modified 3D inductor for UWB Applications’, XXIII Design of Circuits and
Integrated Systems Conference, Grenoble, Francia 2008.
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* J. Arias, R. Pulido, H. Garcia, S.L.. Khemchandani, J. del Pino, A. Hernandez, “A4 DI'B-H
RE-VVGA Based On Current Conveyors”, XXIV" Design of Circuits and Integrated Systems Conference,
Zaragoza 2009.

* G. Perez, S.I. Khemchandani, R. Diaz, R. Pulido, D. Ramos, J. del Pino, “4 Multiband
LINA with Switched 1oads and Wideband Input Impedance Matching’, XXIV" Design of Circuits and
Integrated Systems Conference, Zaragoza 2009.

* R. Pulido. E. Ortega, D. Ramos, S. L. Khemchandani, J. del Pino, “A Low Power 1.C-
V'CO and a Fast Divider for D1"B-SH Applications”, XX1VII Conference on Design of Circuits

and Integrated Systems, Avignon, Francia 2012.

* S. Rosino-Rincén, D. Ramos-Valido, H. Garcia-Vazquez, R. Pulido-Medina, Sunil L.
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