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Capitulo 1

Introduccion

La Television Digital Terrestre conocida cominmente como TDT es la aplicacion
de las nuevas tecnologias del medio digital a la transmision de contenidos audiovisuales a
través de una antena convencional. Aplicando la tecnologia digital se consigue un mejor
uso del espectro disponible, lo que puede utilizarse para proveer un mayor numero de
canales, mejor calidad de imagen o imagen en alta definicién y mejor calidad de sonido. La

tecnologia usada en Europa es la DVB-T (Digital Video Broadcasting - Terrestrial) [1].

Las emisiones de television digitales cuentan con numerosas e importantes ventajas
frente a las actuales emisiones en analdgico. La calidad de las iméagenes es comparable a la
de un DVD, y la sefial es mucho més inmune a interferencias que la analogica (factor
especialmente importante en 4reas urbanas). La tecnologia digital permite un mayor
nimero de emisoras en el mismo espacio radioeléctrico, pues se pueden transmitir entre

tres y cinco programas por cada canal UHF. Ademads, gracias al disefio de la red de
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distribucion de senal es posible usar todos los canales de la banda, sin necesidad de dejar
canales de guarda para reducir las interferencias. Finalmente, al tratarse de transmisiones
de informacion digital es posible una gran flexibilidad en los contenidos emitidos, siendo

posible mezclar un nimero arbitrario de canales de video, audio y datos en una sola sefial.

El estindar DVB-T forma parte de toda una familia de estandares de la industria
para la transmision de emisiones de television digital segin diversas tecnologias:
emisiones mediante la red de distribucion terrestre de sefial usada en la television analdgica
tradicional (DVB-T), emisiones desde satélites geoestacionarios (DVB-S), por redes de
cable (DVB-C), e incluso para emisiones destinadas a dispositivos moviles con reducida

capacidad de proceso y alimentados por baterias (DVB-H).

Una de las razones mds importantes por la que es necesario adaptar la TDT y crear
la DVB-H (Digital Video Broadcasting for Handheld Devices) [2] es regular el consumo
de energia en los receptores. No es lo mismo tener la television conectada a la red eléctrica

que ir con un teléfono movil consumiendo energia de la bateria.

1.1. Nociones basicas del Estandar DVB-H

Mientras los hogares espafioles terminan de adaptarse al apagon analdgico en sus
televisores, la television digital se lanza a la conquista de los dispositivos moviles, siendo
el sector de la telefonia moévil donde mayor interés despierta el lanzamiento de forma
comercial de esta tecnologia al ser un valor estratégico de futuro para la creacion de

nuevos modelos de negocio por parte de las operadoras.

El lanzamiento de esta tecnologia de TV mdvil (Figura 1.1) es diferente a los
actuales servicios de television en el movil ofrecidos por algunos operadores, ya que
actualmente esta sefial de television llega a los teléfonos moviles de los usuarios mediante

un streaming de video desde los servidores de los operadores de telefonia.
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Figural.l. Ejemplo de television en el movil.

Los principales problemas de la sintonizacion de la television en dispositivos
portatiles son las baterias del dispositivo, la pérdida en la recepcion de la sefial y la
compatibilidad con el estandar europeo DVB-H, bajo el cual opera la sefial conocida como

TDT.

Con la adaptacion del estandar denominado DVB-H se solucionan los problemas de
compatibilidad mediante diferentes mecanismos. Este estandar, aprobado en Europa es
diferente a los utilizados en Japon y Corea y actualmente otros paises estan estudiando el

incorporarlo a sus normativas en esta materia.

El estandar europeo DVB-H hace compatible la recepcion de la sefial de television
terrestre en dispositivos alimentados con baterias, al introducir el 'time-slicing', un

mecanismo de silencio en la recepcion de la sefial para ahorrar energia.

DVB-H funciona en el mismo rango de frecuencia que la TDT convencional, no
siendo necesario un cambio de infraestructura elevado para las actuales televisiones. Por
otra parte, sera necesaria la instalaciéon de un mayor nimero de emisores de DVB-H para
dotar de mayor cobertura a diferentes zonas. La calidad de la sefial dependera de la

cobertura de la zona donde se esté y de la resolucion que los dispositivos portatiles sean

~3~
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capaces de obtener, aunque los primeros dispositivos que existen en el mercado consiguen
una resolucion 6ptima en condiciones normales. El principal inconveniente es la escasez de
frecuencias disponibles actualmente, que hard que inicialmente tenga una cobertura

limitada.

DVB-H trabaja en las bandas IV y V de UHF y en el margen de frecuencias que va
desde los 470 MHz hasta los 862 MHz. Dado que los receptores DVB-H van a ser usados
en varias partes del mundo, estos deben tener la posibilidad de adaptarse a diferentes

canales y anchos de banda.

En la Figura 1.2 se muestra el esquema de un receptor para DVB-H. Como se
puede observar, el receptor esta compuesto por diferentes bloques de entre los que destaca

el sintetizador de frecuencia. Este proyecto trata del disefio de dicho sintetizador.

MIER Q 4 /
Q } % < ADC >
V(/SA \_
LNA
BASEBAND
w > PROCESSOR
(FPGA,DSP,etc)
MIXER | ‘
> | > % ( ADC 1
/ | I \
N DU I P N VGA
/

L1 \
| 90°
|

Areade |
—~
desarrolloI

| SYNTHESIZER
\ 470 to 862 MHz

—_— e —_- —

Figura 1.2. Esquema de un receptor de DVB-H.

1.2. Objetivos

El objetivo principal de este proyecto es el disefio de un sintetizador de frecuencia
en tecnologia BICMOS para un receptor con el estindar DVB-H. Para ello se hard uso de
la tecnologia SiGe 0,35um suministrada por la empresa AMS (Austria Micro System)
[3]-[4]. Para el disefio se utilizard un VCO (Voltage Controlled Oscilator) desarrollado en

un anterior proyecto fin de carrera [5].

~4 o~
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Para la realizacion de este proyecto se definen una serie de tareas que comienzan
con un estudio tedrico previo del estdndar, de la tecnologia y del dispositivo a disefiar, el
sintetizador, derivando en un andlisis de las posibilidades de disefio. Posteriormente se
pasa al disefio esquematico utilizando la herramienta ADS (Advanced Design System) [6],

asi como su implementacion a nivel de layout en Cadence [7].

1.3. Estructura de la memoria

Esta memoria ha sido dividida en diez capitulos mas el del presupuesto que

comprende el proyecto.

En el presente capitulo se ha intentado dar una vision general sobre qué es DVB-H,
asi como su estado e impacto en la sociedad actual. También se ha definido el objetivo de

este proyecto fin de carrera.

En el capitulo 2 se describe el estindar DVB-H, asi como los pardmetros mas
importantes que lo caracterizan. También se describe la arquitectura de receptor en la que

ird integrado nuestro disefo.

Una vez conocido el estandar para el que se va a desarrollar el sintetizador, en el
capitulo 3 se procede al estudio de la tecnologia a usar, SiGe 0,35um de la fundidora AMS.
Para ello se realiza un pequefio estudio a nivel tanto de construcciéon como de
funcionamiento de cada uno de los componentes que proporciona la tecnologia. Asi mismo
se analizan las diferentes opciones que proporciona el kit de disefio de la tecnologia en la

herramienta de disefio Cadence.

Con el fin de completar la base teorica, en el capitulo 4 se realiza un estudio en
profundidad de los lazos enganchados en fase, estudiando los conceptos basicos y las

caracteristicas de las distintas partes de las que se compone.

Seguidamente, en el capitulo 5, se estudian los sintetizadores de frecuencia y sus

distintas configuraciones. Se presta especial atencion al estudio del ruido de fase.
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En el capitulo 6 se describe el disefo a nivel de esquemadtico de todos los bloques
de los que consta nuestro sintetizador. Para ello nos ayudaremos del software ADS,

empleado a la hora de simular cada disefio.

En el capitulo 7, tras los estudios anteriores, se acometera el disefio del sintetizador
completo. Esto se logra uniendo las partes realizadas en el capitulo anterior y realizando el
estudio de su funcionamiento conjunto. Para ello se realizan tres tipos de simulaciones:

respuesta del lazo, respuesta transitoria y ruido de fase.

Una vez finalizado el trabajo a nivel de esquematico, el capitulo 8 se desarrolla un
divisor programable de baja velocidad usando herramientas de disefio electrénico para esta

finalidad hasta la obtencion del layout de este bloque.

En el capitulo 9 se realiza el disefio a nivel de layout de todas las partes del

sintetizador asi como del sintetizador completo con la herramienta de Cadence.

Finalmente en el capitulo 10 se resumen las principales conclusiones de este

proyecto tras realizar todo el disefio.

Posteriormente se presenta el presupuesto del proyecto, detallando todos los costes

tanto de material como de mano de obra, etc.

1.4. Peticionario

Actian como peticionarios para este proyecto fin de carrera, la division de
Tecnologia Microelectronica (TME) del Instituto Universitario de Microelectronica

Aplicada (IUMA) y la Escuela de Ingenieria de Telecomunicacion y Electronica (EITE).

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Capitulo 2

El estandar DVB-H y la arquitectura del

receptor

Este capitulo tiene como objetivo definir el estdndar DVB-H y asi como la
arquitectura del receptor. Para ello, primero se realizard una introduccion al estandar,
dando a conocer las principales caracteristicas, seguidamente se analiza la arquitectura del
receptor, buscando minimizar el nUmero de componentes para reducir el area total y la

obtencion del maximo nivel de integracion.
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2.1. El estandar DVB-H

Este apartado comienza con una breve introduccion al estandar. Se contintia con la
descripcion de la canalizacion. Posteriormente se realiza una introduccion de los modos de

funcionamiento del estandar, C/N, ruido de fase, etc.

2.1.1. Introduccion

La television en el movil o DVB-H [2] es una tecnologia que esta despegando
actualmente. EI DVB-H es una adaptacion a un entorno movil del DVB-T, lo que en

Esparia se conoce popularmente como TDT.

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 ir con un teléfono mévil consumiendo energia de
la bateria. Para ello, se utilizan técnicas de time-slicing 10 que permite ahorrar hasta un

90% de energia.

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 resolucién 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 elevado

como cuando se pasa de television analdgica a television digital.

La calidad que ofrece DVB-H puede ser, en teoria, toda la que queramos y/o
necesitemos. En realidad, la calidad vendra limitada por lo que sean capaces de hacer los
receptores existentes en el mercado. Cuanto mas calidad necesitemos (mas resolucién, mas

frames por segundo, etc.), mayor sera el consumo de bateria.

Una cosa importante que debemos saber es que, debido al funcionamiento de esta
tecnologia, puede ser un poco lento el cambiar de canal, tardando entre 1 6 2 segundos.

Aungue no es un tiempo muy elevado, si es mas grande al de una television convencional.

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Capitulo 2. El estandar DVB-H y la arquitectura del receptor

También es necesario aumentar el nimero de emisores, que debera ser mayor que el
que se utiliza actualmente para la TDT, sobre todo para poder dar una buena cobertura
dentro de edificios o en vehiculos.

A continuacién se van a enumerar las principales caracteristicas del estandar
DVB-H [2].

e Al estar alimentado el receptor DVB-H por baterias, el emisor debe tener la
posibilidad de mandar alguna sefial al receptor para que se apague total o

parcialmente, de forma que se pueda aumentar la vida de la bateria.

e Un receptor DVB-H, al estar en movimiento, debe ser capaz de cambiar de
emisor automaticamente y de forma transparente al usuario cuando entre en

la celda de cobertura de otro emisor.

e Al poder ser integrado en dispositivos con distintas velocidades de
recepcion, el transmisor debe tener la escalabilidad y la flexibilidad

suficiente para dar cobertura a todos los tipos de receptores.

e El sistema DVB-H debe estar preparado para disminuir los efectos de las

interferencias producidas por el cuerpo humano.

Un receptor DVB-H debe poder ser utilizado en varias partes del mundo por lo que
los equipos han de poder adaptarse para trabajar en diferentes canales y anchos de banda.

En la Figura 2.1 se muestra el diagrama simplificado de un demodulador DVB-H,
el cual incluye un demodulador DVB-T. Ademas de los modos de transmision (nimero de
portadoras OFDM) 2K y 8K, este demodulador ofrece el modo 4K como solucién para

conseguir mas robustez en la recepcion en terminales moviles.
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8K, 2K —  MPE-FEC —— Terminal
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DVB-H Demodulator Ta i
packets

Figura2.1l. Diagrama de un modulador DVB-H.

2.1.2. Banda de frecuencia

DVB-H trabaja en las bandas IV y V de UHF (470 MHz a 862 MHz). La frecuencia

central (f;) de cada canal viene dada por la relacion (2.1).

En el caso de que se utilice el mismo terminal para DVB-H y GSM 900, la banda
de frecuencia se limita de 470 MHz a 702 MHz (N = 21,...,49), en otro caso no existira

dicha limitacién [8].

Los canales estan separados 8 MHz y el ancho de banda de cada uno es de 7,61
MHz.

f. = 470MHz + AMHz + (N - 21)-8MHz, N = 21,...,69 2.1)

2.1.3. Modos de funcionamiento

El receptor DVB-H debe poder demodular correctamente todos los modos
especificados en [9], es decir, cualquier combinacion de:

~10 ~
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Capitulo 2. El estandar DVB-H y la arquitectura del receptor

e Constelacion: QPSK, 16-QAM, 64-QAM, 16-QAM jerarquica, 64-QAM

jerarquica’.
e Coderate: 112,2/3,3/4,5/6, 7/8.
e Intervalo de guarda: 1/4,1/8,1/16 ¢ 1/32.
e Modo de transmision: 2K, 4K o 8K.
o a1,2064%
El receptor debe ser capaz de detectar el modo de transmision automaticamente.

2.1.4. Relaciéon portadora/ruido (C/N)

El esquema de bloques general del receptor DVB-H es el de la Figura 2.2.

I:)in,min
CABECERA DE R | DEMODULADOR
SNRy, RECEPCION RF > ADC >l DIGITAL S;eﬁal digital
SNR,;, en banda base
o}
CIN

Figura 2.2. Esquema de bloques general de un receptor DVB-H.

En el anexo A de [9] se encuentran los valores de C/N para los diferentes modos de
funcionamiento (2K, 4K y 8K), canal de 8 MHz y para tres modelos de canales de
transmision: Gaussian, Ricean 'y Raylegh. Para todos ellos, se da el valor de C/N requerido

para obtener un BER = 2:10™a partir de un decodificador Viterbi.

1 Modulaciones jerarquicas: En estindares como DVB, aparte de poder emplear modulaciones de rafe variable entre QPSK,
16QAM y 64QAM, ofrecen la posibilidad de emplear modulacién con multiresolucién, 64-MRQAM. En dicha modulacién, la
informacion se codifica con 6 bits de modo que la constelacion resultante quede concentrada en “nubes” de puntos. A mayor
SNR el receptor sera capaz de distinguir o sélo la posicion de las nubes (QPSK) o puntos dentro de las mismas.

2 a = Constellation ratio: Determina la posicién de los puntos de la constelacién QAM. Para transmisiones no jerarquicas o =1.

~11 ~
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Afadiendo un margen de 2,5dB, los valores de C/N se pueden ver en la Tabla 2.1.

Tabla 2.1. C/N requerido para un BER = 2+10 de un decodificador Viterbi

Modulacién Code Canal Gaussiano Canal Ricean e g
Rate (recepcion fija) (recepcion movil)

QPSK 1/2 3,1+2,5 =5,6 3,6+2,5 =6,1 5,4+25 =79
QPSK 2/3 49+25 =74 57+2,5 =82 8,4+2,5 =10,9
QPSK 3/4 5.9+2,5 =8 4 6.8+2,5 =93 107+2,5 =132
QPSK 5/6 6,9+2,5 =94 8,0+2,5 =10,5 13,1+2,5 =15,6
QPSK 7/8 7.7+2,5 =10,2 8,7+2,5 =112 16,3+2,5 =18,8
16-QAM 1/2 8,8+2,5=11,3 9,6+2,5 =12,1 112425 =13,7
16-QAM 2/3 11,1+2,5 =13,6 11,6+2,5 =141 14,2+2)5 =16,7
16-QAM 3/4 12,5+2,5 =15,0 13,0+2,5 =15.5 167+2,5 =19,2
16-QAM 5/6 13,5+2,5 =16,0 144425 =169 193+2,5 =21.8
16-QAM 7/8 13,9425 =16,4 15,0+2,5 =175 22.8+2,5 =253
64-QAM 1/2 14,4425 =169 14742,5 =172 160+2,5 =18,5
64-QAM 2/3 16,5+2,5 =19,0 171+2,5 =19.6 193+2,5 =21.8
64-QAM 3/4 18,0+2,5 =20,5 18,6+2,5 =211 21,7+2,5 =242
64-QAM 5/6 193+2,5 =218 20,0+2,5 =22.5 253+2,5 =278
64-QAM 7/8 20,142,5 =226 21,0+2,5 =235 27.9+2,5 =30 4

En el anexo A de [9] también se encuentra la misma tabla para las modulaciones

jerarquicas.
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2.1.5. Figura de ruido, sensibilidad y maxima sefal

En un sistema de RF, incluso cuando no hay sefial a la entrada, a la salida se puede
medir una pequefia tension. A esta pequefia cantidad de potencia de salida se la suele
denominar potencia de ruido. La potencia de ruido total a la salida es la suma de la

potencia de ruido a la entrada amplificada mas la potencia de ruido a la salida producida
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Capitulo 2. El estandar DVB-H y la arquitectura del receptor

por el sistema. La figura de ruido describe cuantitativamente la respuesta frente al ruido de
un sistema. Se define como la relacion entre la potencia total de ruido disponible a la salida
del sistema y la potencia de ruido disponible a la salida debido al ruido térmico, siendo éste
la Gnica sefal a la entrada. La figura de ruido se expresa como muestra la ecuacion (2.2)
[10].

NE = Dvo (2.2)
PNl ’ GA
Donde:

e Pyy: potencia total de ruido disponible a la salida del sistema.

e Py=kT-B: potencia de ruido disponible en un ancho de banda B (ky T son

respectivamente la constante de Boltzmann y la temperatura absoluta).

e G, ganancia de potencia disponible definida como la relacion entre la
potencia de sefial disponible a la salida (Ps,) y la potencia de sefial

disponible a la entrada (Ps)).

Respecto a la sensibilidad, ésta se define como la sefial (potencia disponible)
minima a la entrada del sistema para tener una relacion sefial a ruido (SNR o C/N) a la

salida determinada (SNS,v).

La sensibilidad del receptor DVB-H se puede obtener a partir de la ecuacion (2.3)

[10], en el que C/N es la SNR tomando como sefial la portadora.
P, in(dBm)=-174+10log B + NF + C/ N = Noise floor + CI N (2.3)
Donde:
o Pmin: Sensibilidad.

e -174 dBm: potencia de ruido térmico para un ancho de banda de 1 Hz a
290° K.

~13 ~
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B: ancho de banda de la sefial, en nuestro caso es de 7,61 MHz (para una

separacion entre canales de 8 MHz).

NF: figura de ruido del receptor, segun las publicaciones consultadas varia
de 5 a 7 dB. Para el célculo de la sensibilidad se supondra de 5 dB para

obtener el peor caso.

C/N: relacion sefial a ruido definida en el estandar. Depende de varios
factores como el tipo de modulacién (QPSK, 16 QAM, etc.), tipo de modelo
de canal (Gaussiano, Ricean), BER requerido, etc. Estos factores se
muestran en las paginas 40 - 41 de [6].

El *noise floor’, en nuestro caso, viene dado por la ecuacion (2.4).

Noise floor = —=174dBm +10log(7,61 MHz) +5dB = —100,19dBm (2.4)

En la Tabla 2.2 se muestra la sensibilidad calculada a partir de la ecuacion (2.4) y

los valores de la Tabla 2.1.

Tabla 2.2. Sensibilidad de un receptor DVB-H para una NF del receptor de 5dB

Canal Ricean Canal Raylegh
Canal Gaussiano o » .
Modulacién (I:{(::: (tecepcion fija) (recepcion movil)
C/N Sensibilidad C/N Sensibilidad C/N | Sensibilidad
(dB) (dBm) (dB) (dBm) (dB) (dBm)
QPSK 1/2 5,6 -94,59 6,1 -94,09 7,9 -92,29
QPSK 2/3 7,4 -92,79 8,2 -91,99 10,9 -89,29
QPSK 3/4 8,4 -91,79 9,3 -90,89 13,2 -86,99
QPSK 5/6 9,4 -90,79 10,5 -89,69 15,6 -84,59
QPSK 7/8 10,2 -89,99 11,2 -88,99 18,8 -81,39
16-QAM 1/2 11,3 -88,89 12,1 -88,09 13,7 -86,49
16-QAM 2/3 13,6 -86,59 14,1 -86,09 16,7 -83,49
16-QAM 3/4 15,0 -85,19 15,5 -84,09 19,2 -80,99

~ 14 ~
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16-QAM 5/6 | 16,0 84,19 16,9 83,29 21,8 78,39
16-QAM 7/8 | 164 83,79 17,5 82,69 253 74,89
64-QAM 1/2 | 169 -83,29 17,2 -82,99 18,5 81,69
64-QAM 2/3 | 19,0 81,19 19,6 -80,59 21,8 78,39
64-QAM 3/4 | 205 79,69 21,1 79,09 242 75,99
64-QAM 5/6 | 21,8 78,39 22,5 77,69 278 72,39
64-QAM 7/8 | 22,6 77,59 23,5 76,69 30,4 69,79

El mismo céalculo se puede hacer para las modulaciones jerarquicas.

2.1.6. Inmunidad del receptor ante sefiales de TV analogicas y
digitales

En [8] realizan un estudio de la inmunidad del receptor a sefiales de TV analdgicas

y digitales. Para ello establecen las siguientes sefiales interferentes:
e Canal de television analdgica con sistema PAL B/G/I1.
e Canal de television analdgica con sistema SECAM L.
e Canal de television digital DVB-T.
Tomando como base dichas sefiales, se han creado dos tipos de patrones.
e El primer tipo es utilizado para medir la selectividad, S1y S2:

o Patron S1: Un canal analégico en N1, Nxm o en la frecuencia

imagen (m=9).

o Patron S2: Un canal DVB-T en N+1, N#m o en la frecuencia

imagen (m=9).

e El segundo tipo es para medir la linealidad, L1, L2 y L3:

~15 ~
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0 Patron L1: Un canal DVB-T en N+2 y otro analdgico en N+4.
o0 Patrén L2: Un canal analdgico en N+2 y otro analégico en N+4.
o Patron L3: Un canal anal6gico en N+2 y otro digital en N+4.

Para cada patrén el estandar define la diferencia maxima ‘a’ entre la sefial deseada
y la no deseada, para la obtencién de un BER de 2+10™. En la Figura 2.3 se da muestra de

ello. Segun [8] el valor maximo de sefial admisible a la entrada de la antena es de -28 dBm.

r N-1 | N i N+1 N+2 N+3
: 1 1 i :
: : 'a (dB), 1
; ; ; ! SENAL DVB-T ;
I I I I 6 I
l l Ly PAL/SECAM l
| NO DESEADA |
1 DVB-T 1

frecuencia

Figura 2.3. Esquema de bloques general de un receptor DVB-H.

2.1.7. Estimacion del I1IP3 a partir de la maxima sefal a la
entrada

El punto de compresion a 1 dB (P,,5) se puede estimar a partir de la maxima sefial a
la entrada del receptor tal como se ve en la Figura 2.4, en nuestro caso el valor que

usaremos sera el que se muestra en la ecuacion (2.5).
B, > —28dBm (2.5)

El P, debe ser mayor que la maxima potencia de canal de entrada, que es

-28 dBm [8]. Se puede estimar el 7IP3 de la siguiente manera:

IIP3— P, =9,6dB (2.6)

~16 ~
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1IP3 > —28dBm + 9,6 = —18,4dBm (2.7)
A[)o- dB G: +Pm- .
et p

dB

/ Pr’n min PldB

Sensitivity

Figura 2.4. Estimacion del punto de compresién 1dB.

2.1.8. Ruido de fase

El ruido de fase del oscilador local limita la selectividad del receptor [11]. El ruido
de fase méximo se puede estimar a partir de la sefial interferente méxima en el canal
adyacente permitida para el peor caso, es decir, para una sefial PAL-G no deseada en Nt1
operando en modo 2K/8K, 16QAM, C/R = 2/3 y Gl = All [9]. En la Figura 2.5 se puede
observar una representacion grafica con los correspondientes valores de sensibilidad y

nivel del canal deseado para el patron S2.

N N+1

@

Sensibilidad=-86.59 d

frecuencia

Figura2.5. Representacion grafica del canal deseado y del no deseado (patrén S2)
para el calculo del ruido de fase.
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Se ha elegido un SIR (Signal to Interferer Ratio) de 27 dB (5 dB mayor que el peor
caso de C/N que es 21,8 dB, ver la Tabla 2.2).

El ruido de fase maximo permitido, seglin [11], se obtiene como indica (2.8).

PN(4MHZ) =P, Enterferente — SIR _lOIOQ(B) (28)

serial

Para nuestro caso, el ruido de fase maximo permitido es:

PN (4MHz) = -86,59dBm — (~86,59dBm + 38dB) — 27 —10-log(7,61MHz) = 3 g)
= -133,8dBc

Asumiendo que estamos en la parte 1/f* de la curva del ruido de fase segin
Leesson, tenemos una pendiente de -20 dB/dec, lo cual indica que el ruido de fase maximo

debe ser:

PN(40KHz) = -94dBc | Hz = PN (100KHz) =—103dBc/ Hz ~ (2.10)

PN (400KHz) = -114dBc | Hz = PN (1MHz) = -123dBc/ Hz  (2.11)
PN(4MHz) = -134dBc | Hz = PN(10MHz) = -143dBc | Hz ~ (2.12)

Se ha decidido tomar un margen de seguridad prudente y proponer asi una
especificacion de ruido de fase de -107 dBc/Hz para un offset de 100 KHz.

2.2. Arquitectura para la cadena de recepcion

En este apartado se analiza la arquitectura que se adopta para implementar la
cadena de recepcidén. Se analiza la arquitectura de conversién directa, donde se estudia su

composicion y las ventajas e inconvenientes que presenta.

2.2.1. Receptor de conversion directa o ZERO IF

El esquema de bloques de este conversor se puede observar en la Figura 2.6. La
conversion a banda base se realiza con una etapa de conversion [12], solventando el

problema de la frecuencia imagen.
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Figura 2.6. Arquitectura de conversién directa 0 ZERO IF.

Las ventajas de este esquema son las siguientes:

No hay problemas con la frecuencia imagen ya que la frecuencia intermedia
es cero y la frecuencia del oscilador local es igual que la frecuencia de RF.
Por tanto no es necesario el filtro de la frecuencia imagen.

Debido al reducido numero de componentes se aumenta la eficiencia. Este

tipo de receptor es apto para ser totalmente integrado en un chip.

Por otro lado los inconvenientes de este esquema son:

Aparece un offset en DC a la salida del filtro paso-bajo que disminuye el
rango dinamico de la sefial. Este offset aparece porque parte de sefial
proveniente del oscilador local se cuela al mezclador por la entrada de RF
sumandose a la sefial proveniente del LNA. Esto se debe a que el
aislamiento entre los puertos del mezclador no es infinito. Esta sefial se
vuelve a mezclar con la del oscilador local la cual, al ser filtrada, aparece
como un nivel de continua a la salida. A este efecto se le conoce como
automezclado o self-mixing.

El oscilador local hay que desplazarlo 90° para poder realizar la
demodulacién 1/Q. Este desplazamiento provoca un cambio en la amplitud

~19 ~
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del oscilador local. Esto se traduce en una variacién de amplitud entre el
oscilador local utilizado para la sefial Q y para la sefial 7, apareciendo un
error en la constelacion en la sefial demodulada (7/Q Mismatch).

e El ruido flicker (1/f) a baja frecuencia es muy elevado. Debido a que la sefial
de RF se traslada directamente a frecuencia cero, el ruido flicker de baja
frecuencia de cada uno de los distintos bloques que conforman la cadena de

recepcion en la banda base adquirird importancia.

2.2.2. Decision de la arquitectura

Dado que el receptor se va a implementar utilizando transistores bipolares, el
consumo de potencia juega un papel importante en la eleccién de la arquitectura. Dichos
transistores pertenecen a la tecnologia SiGe de 0,35 pm, y consumen mas que los
transistores CMOS. Por otro lado, los receptores Weaver y superheterodino poseen un
elevado numero de componentes. Esto dificultara la integracion y el obtener bajos
consumos de potencia. Ademas, un receptor superheterodino obliga a implementar filtros
de rechazo de la frecuencia imagen, los cuales no son integrables. Sin embargo, un
receptor de conversion directa emplea pocos componentes, siendo todos ellos de facil
integracion. De la misma forma, los problemas de self-mixing que presenta este receptor
pueden ser solventados mediante diversas técnicas, tales como el empleo de anillos de

guarda.

2.3. Especificaciones para el sintetizador

A partir del estudio realizado, han quedado fijados los parametros fundamentales
para la consecucion de un VCO valido para el estandar DVB-H. El sintetizador debe
cumplir tambien estas especificaciones. En la Tabla 2.3 se enumeran los principales

parametros de disefio a alcanzar.

Tabla 2.3. Especificaciones para el sintetizador

Frecuencias a generar 470 MHz+4MHz+(N-21)-8MHz; N=21,...,69

> >

Ruido de fase -107 dBc/Hz para un offset de 100 KHz
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2.4. Resumen

En este capitulo se ha dado una descripcion detallada del estdndar DVB-H,
prestando especial atencion a las caracteristicas técnicas. Se ha hecho un estudio del
receptor que se va a utilizar. Esta eleccion implica una mayor integracion y un menor
consumo de area y potencia. Podemos concluir que los parametros principales sobre los

que dirigir el disefio son: el ruido de fase y la banda de frecuencias.

En el proximo capitulo haremos referencia a la tecnologia que se va a utilizar en el

proceso del disefio de este proyecto.

~21 ~
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Capitulo 3

Estudio de la tecnologia

En este capitulo se va a realizar un estudio de la tecnologia que se va a utilizar.

Con este pretendemos dar una visioén general de la tecnologia S35D4 de la fundidora AMS.

Este capitulo esta estructurado de la siguiente manera. Una vision superficial de la
capas de la tecnologia. Seguidamente se describen los componentes pasivos
proporcionados por la tecnologia (resistencias, condensadores) o desarrollados por el
IUMA (bobinas), para posteriormente estudiar los dispositivos activos (transistores

MOSFET y HBTs de SiGe).

El estudio realizado en este capitulo es eminentemente tedrico y, por ello, se deja a
la eleccion del lector la posibilidad de leerlo al completo o, por el contrario, utilizarlo

como referencia cuando se esté leyendo capitulos posteriores.
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3.1. Introduccion

La tecnologia §35D4 de AMS [3]-[4] consta de cuatro metales siendo la ultima
capa de metal de espesor y conductividad mayor a efectos de mejorar el factor de calidad
de los inductores integrados. En cuanto a los dispositivos activos, consta de transistores
bipolares de heteroestructura (HBT) y MOSFET, siendo la longitud de puerta minima de

0,35 um. Asi mismo la tecnologia ofrece librerias de componentes pasivos.

En la Figura 3.1 podemos ver las distintas capas de las que se compone la

tecnologia S35D4 de AMS.

TMET
NMOS NPN121 PMOS CPOLY CMIM
_.-'—F""f

PROTZ

Thick Metal L]

IMD3

[ Metais
viaZ

- IMD2
[ ] metatz

IMDA

G b ILDFOX
Ep® o oo Em

Fox Fo

n-well

p-substrat

Figura 3.1. Capas de la tecnologia S35D4 de AMS.
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3.2. Resistencias

En este apartado primero se realiza un breve estudio de las resistencias integradas,

para seguir con la descripcion de las resistencias aportadas por la tecnologia.

3.2.1. Construccion

El valor 6hmico de una resistencia integrada depende principalmente del valor de la
resistividad del material que la constituye y de las dimensiones del material. En la Figura

3.2 se muestra una resistencia integrada y los parametros que influyen en el valor 6hmico.

W L

— Iw

F
L J

Figura 3.2. Parametros de la resistencia.

Partiendo de la Figura 3.2 el valor de la resistencia se obtiene a partir de la ecuacion

3.1).

R P.
t

w
A (3.1)
Donde los pardmetros que intervienen son:

e p:resistividad del material.

e f: espesor del material.

e W:anchura de la pista.

e [:longitud de la pista.

En procesos de semiconductores el espesor de las capas de material resistivo es un
valor constante, por lo que el valor de la resistencia puede determinarse a partir de la
ecuacion (3.2).

(3.2)
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En la ecuacion (3.2), Ryuare, €5 €l cociente entre la resistividad y el espesor de la

resistencia. Representa la resistencia por cuadro.

3.2.2. Resistencias en la tecnologia S35D4 de AMS

La tecnologia $S35D4 de AMS presenta dos tipos de resistencias, RPOLY2 y
RPOLYH, que se utilizan dependiendo del valor resistivo que se pretenda integrar. En la

Tabla 3.1 y Tabla 3.2 se muestra un cuadro resumen de los parametros mas importantes de

las mismas.
Tabla 3.1. Parametros de la tecnologia S35D4 para RPOLY2
RPOLY2
Parametro Minimo Tipico Maiaximo Unidad
Resistencia 40 50 60 Q/1
Coef. temperatura - 0,6 - 10-3/K
Resist. Contacto - 20 40 Q /cm
Den. Corriente - - 0,3 mA/pm
Tabla 3.2. Parametros de la tecnologia S35D4 para RPOLYH
RPOLYH
Parametro Minimo Tipico Maximo Unidad
Resistencia 0,9 1,2 1,5 kQ /1]
Coef. temperatura - -1,2 - 10-3/K
Resist. Contacto - 60 200 Q /cm
Den. Corriente - - 0,3 mA/pm

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012

En la Figura 3.3 se muestra el cuadro de didlogo de Cadence donde se ajustan los

parametros de las resistencias.
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Edit Instance Froparties

Figura 3.3. Parametros en las resistencias.

A continuacion se detalla el funcionamiento de cada uno de los parametros

mostrados en la Figura 3.3:

@

Valor de la resistencia: ajustando el valor 6hmico de la resistencia el

software calcula la longitud de la misma.

@

Ancho de la pista: variando el ancho el sofiware determina la longitud

para mantener el valor de resistencia establecido.

®

@

®

®

Longitud de la pista.
Angulo de giro.
Numero de dedos: empleado para reducir el tamaiio de la resistencia.

Estructuras dummies: estas estructuras minimizan los efectos de

dispersion y en consecuencia la tolerancia en el valor de la resistencia.

~ 27 ~
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® Tipo de anillo de guarda: se puede emplear como anillo de guarda una

conexion al sustrato o bien una difusion.

Resistencia de precision: mediante esta opcion se obtienen resistencias

preparadas para realizar divisores de tension precisos.

En la Figura 3.4 se muestra un ejemplo de resistencia generada a partir del asistente
que presenta el kit de disefio de la tecnologia. Esta resistencia posee 4 dedos asi como las

estructuras dummies.

Figura 3.4. Resistencia con estructura dummies.

3.3. Condensadores

En este apartado al igual que en el caso anterior se realiza un breve estudio de la

estructura de los condensadores para seguir con la descripcion de los que se disponen.

~ 28~
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3.3.1. Construccion

En sistemas integrados la implementacion de condensadores se reduce a la
construccion de un condensador plano empleando dos capas de metal separadas por una
capa de material aislante. En la Figura 3.5 se muestra un esquema donde esto queda

reflejado.

Metal 1

Aislante
d|

*

Metal 2

Figura 3.5. Corte de un condensador.

Partiendo de la Figura 3.5 el valor de la capacidad del condensador viene dado por

la ecuacion (3.3).

C=—¥X= (3.3)

Donde los parametros que intervienen son:
e ¢’ permitividad relativa del material.
e ¢, permitividad del vacio.
e A: area de las placas del condensador.

e d: distancia ente las placas del condensador.

3.3.2. Condensadores en la tecnologia S35D4 de AMS

Esta tecnologia dispone de dos tipos de condensadores. Por un lado esta el CPOLY,
formado por dos capas de polisilicio y disefiado para capacidades de pequefio tamanio. Por
otro lado esta el CMIM, formado por 2 capas de metal y disefiado para la implementacion

de capacidades de gran valor.

~29 ~
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En la Figura 3.6 se muestra el cuadro de dialogo donde se pueden ajustar los

diversos parametros de los condensadores.

EditInstance Properties

—I—I—I '

—

Figura 3.6. Parametros en los condensadores.

A continuacion se detallan los parametros mostrados en la Figura 3.6.

~30~
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Valor de la capacidad.

Ancho del condensador.

Longitud del condensador.

Area total del condensador.

Perimetro del condensador.

Conexion al sustrato o a un pozo tipo N.

Colocacion de anillos de guarda mediante contactos o difusiones.
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Colocacion de los contactos de la capa inferior.
® Colocacién de los contactos de la capa superior.

A modo de ejemplo, en la Figura 3.7 se muestra un condensador creado mediante el
asistente proporcionado por la tecnologia. Puede observarse como este condensador posee
un anillo de guarda externo formado por contactos al sustrato. La conexion de la capa

inferior estd hecha a la izquierda y la conexion de la capa superior esta a la derecha.

W G WS G me W e - B
LS B BB B S W B Lo

Figura 3.7. Layout de un condensador.

3.4. Bobinas

En este apartado se ven tanto la construccion, el funcionamiento, el modelado y las

bobinas de las que se disponen.

3.4.1. Construccion

La manera més habitual de disefiar un inductor integrado es generar una espiral con
pistas de metal sobre un sustrato determinado. Debido a que uno de los extremos de la
espiral queda en el interior de la misma, serd necesario disponer de, al menos, dos niveles
de metal para poder tener acceso a dicho terminal. Al trozo de pista que pasa por debajo de

la espiral principal para acceder al terminal interior se la suele denominar underpass o

~31~
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cross-under. En la Figura 3.8 se muestra el /ayout de una bobina espiral cuadrada simple
en donde se puede apreciar la disposicion del underpass asi como los pardmetros mas
importantes de su geometria (radio ‘7’, anchura ‘w’, separacion de las pistas ‘s’ y nimero

de vueltas ‘n’).

Si0,
Capa epitaxial n

Sustrato p

Figura 3.8. Layout de una bobina cuadrada simple.

3.4.2. Funcionamiento

Un inductor se caracteriza por su factor de calidad, ecuacion (3.4), cuyo valor suele
estar en el intervalo de 5 a 20 para subsistemas de banda ancha, siendo algo mayor para

redes de banda estrecha (filtros).

_ Im(},)

= Ret))

(3.4)

En la practica, el factor de calidad de los inductores integrados sobre silicio no
satisface las especificaciones indicadas debido a las pérdidas asociadas al dispositivo. La
respuesta de los inductores integrados ha sido y sigue siendo objeto de investigacion de
modo que los fenémenos fisicos causantes de la degradacion de la misma han sido ya
identificados. Los mas relevantes se asocian a pérdidas en el sustrato poco resistivo,
pérdidas en los metales por su alta resistividad junto a las causadas por el efecto pelicular
(skin effect) y por las corrientes de torbellino (eddy currents) [13]-[14] inducidas en ambos
medios. Estas dos ultimas fuentes de pérdidas, el efecto pelicular y las pérdidas por
corrientes de torbellino, no son faciles de modelar. Cuando se aplica tension en los

extremos de una espiral aparecen los campos eléctricos y magnéticos de la Figura 3.9.

~32 ~
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g;=======

Figura 3.9. Campos eléctricos y magnéticos en un inductor integrado.

Donde:

B(t): campo magnético. Esta originado por la corriente alterna que circula
por las espiras. Es el responsable del comportamiento inductivo del
dispositivo, asi como de las corrientes inducidas en el sustrato y las pistas
de la espira. Como B(t) atraviesa el sustrato y las pistas de la espira, se

inducen corrientes de torbellino en ambas.

Ej(t): campo eléctrico en las pistas de la espira. Produce la corriente de
conduccion y asociada a ella aparecen pérdidas 6hmicas en las pistas debido

a la resistividad de los conductores.

E>(t): campo eléctrico entre las pistas de la espira y estd causado por la
diferencia de tension entre los conductores. Ocasiona el acoplamiento

capacitivo entre ellos actuando el 6xido como dieléctrico.

Ej3(t): campo eléctrico entre la espiral y el sustrato, el cual estd causado por
la diferencia de tension existente entre ambos. Genera el acoplamiento
capacitivo entre la espira y el sustrato ademds de pérdidas 6hmicas en este

ultimo.

E4(t): campo eléctrico entre la espira y el crossunder. Genera una capacidad

parasita asociada en paralelo a la bobina.

~ 33 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Diserio de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnologia BiCMOS 0,35um

3.4.3. Modelo de la bobina

El modelo clésico se basa en la interpretacion de los fendmenos fisicos estudiados
en el apartado anterior. La estructura de este modelo, considerando al inductor como un
dispositivo de dos puertos, se muestra en la Figura 3.10. En serie con la inductancia
deseada, L,, aparece una resistencia, R;, que modela las pérdidas 6hmicas generadas por
E;(t) (ver Figura 3.9). El condensador C, da cuenta del acoplamiento capacitivo generado
por Ext) v E4t). El resto de los elementos que aparecen en el circuito describen los

efectos del sustrato.

En particular, los condensadores C,,; y C,> modelan las capacidades del 6xido
existente entre la espiral y el sustrato, mientras que Cy,»; Y Cyup2 dan cuenta de la capacidad

del sustrato. Por ultimo Ry,»; y Rsup2 modelan las pérdidas 6hmicas del sustrato.

El circuito equivalente de la Figura 3.10 no es simétrico debido a que el layout de la
propia inductancia integrada es s6lo parcialmente simétrico. De hecho, la presencia del
underpass cerca de uno de los puertos del dispositivo hace que el acoplamiento capacitivo
con el sustrato sea diferente en ambos lados. Por tanto, el proceso de caracterizacion
proporcionara valores de C,ys, Coups v Raups ligeramente diferentes a los de Cpy2, Coupz Y

RsubZ .

Coxl == = CoxZ

Csub J: Rsub1 Csub?2

Rsub2

Figura 3.10. Modelo clasico de dos puertos de inductores espirales integrados.
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La bondad de un circuito equivalente depende de la precision que se obtenga en el
modelado del dispositivo real. Los valores de los elementos que componen el circuito
equivalente se extraen mediante procesos de ajuste que se basan en el analisis de las
medidas experimentales. Cuanto mas precisos sean estos ajustes, mas correcto sera el

circuito equivalente.

Los resultados que se encuentran en la literatura muestran que el modelo presentado
se acomoda bastante bien a las medidas, especialmente a frecuencias bajas. Sin embargo,
cuando se trata de modelar el funcionamiento de la bobina a frecuencias elevadas el

modelo clésico ya no es tan acertado [13].

3.4.4. Bobinas en la tecnologia S35D4 de AMS

La tecnologia de AMS presenta bobinas, pero se optd por usar las bobinas
desarrolladas por el IUMA ya que presentan factores de calidad mayores que las de AMS,

alcanzando valores de hasta 13,5 a una frecuencia central de 5,5 GHz [15].

En la Figura 3.11 se muestra un ejemplo de las bobinas creadas por el [UMA. En

este caso se trata de una bobina de ocho lados de 2 nH con un factor de calidad de 10,3.

Figura 3.11. Layout de una bobina.
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3.5. El Transistor MOSFET

Primero se realizara una breve introduccion a la estructura de los transistores
MOSFET. Se seguira con la descripcion del funcionamiento y de los modelos de baja y
alta frecuencia. Se termina mostrando las caracteristicas de los transistores MOSFET

proporcionados por la tecnologia.

3.5.1. Construccion

En la Figura 3.12 se muestra un corte esquemdtico de dos transistores
MOSFET tipo n y tipo p respectivamente. En el caso del transistor tipo n, la fuente y el
drenador estan formados por difusiones n', sobre el sustrato p. Por otro lado, en el caso del
transistor tipo p la fuente y el drenador estan formadas con difusiones tipo p* sobre un
pozo tipo n. Tanto en el MOSFET tipo p como en el tipo n, el terminal de puerta se

encuentra siempre aislado del sustrato mediante una capa de SiO; [16]-[17].

Surtidor  Puyerty  Drenador Surtidor  Pyerta  Drenador

Sustratop

Figura 3.12. Corte esquematico de transistores MOS.

3.5.2. Funcionamiento

Como se muestra en la Figura 3.13, si en un MOSFET tipo n se aplica un nivel de
tension nulo entre la puerta y el surtidor (Vgs) y se aplica una tensidon positiva entre el
drenador y el surtidor (Vps), no circulard corriente entre los terminales de drenador y
surtidor. Esto se produce ya que no es suficiente tener acumulados una gran cantidad de
portadores tanto en el drenador como en el surtidor, sino que debe existir un canal fisico
por el que circulen estos portadores. En esta situacion se dice que el transistor MOSFET se

encuentra en corte.
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—_— Puerta Direnadar

Sustrato-p

Figura 3.13. MOSFET tipo n en corte.

Si se aumenta la tension Vgs, este nivel de tension presionara a los huecos situados
cerca de la capa de SiO; hacia las regiones mas profundas del sustrato tal como muestra la
Figura 3.14. Por el contrario, los electrones se veran atraidos hacia la capa de SiO, que,
debido a su carécter aislante, evita que los electrones sean absorbidos por el terminal de
puerta. A medida que aumenta el valor de la tension de Vs, se produce un aumento de la
concentracion de electrones cerca de la capa de SiO; hasta que la region tipo n inducida
pueda soportar un flujo de corriente entre el drenador y la surtidor. Al nivel de Vs que
hace que se produzca un aumento considerable de la corriente del drenador al surtidor se le
llama tension de umbral (V7). Cuando se consigue circulacion de corriente del drenador al

surtidor se dice que el MOSFET se encuentra en la regién de triodo o zona 6hmica.

In

Figura 3.14. Detalle del MOSFET tipo n en zona 6hmica.

En la region 6hmica, la ecuacion (3.5) determina la corriente de drenador, Ip, del

MOSFET.
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w Vp
I :/un'COX‘f‘|:(VG _VT)‘VD _%i| (3.5)

Donde:

un: movilidad de los electrones.

Cox: capacidad de puerta por unidad de area.

W: ancho del canal del transistor (um).

L: longitud del canal del transistor (um).

Vs: tension entre la puerta y el surtidor.

Vps: tension entre el drenador y el surtidor.

V7: tensidn de umbral.

Como ya se ha comentado cuando el valor de Vs es mayor que la tension umbral,
la densidad de los portadores libres en el canal aumenta, dando como resultado un mayor
nivel de corriente de drenador. Sin embargo, si se mantiene Vgs constante y solo se
aumenta el nivel de Vps, la corriente de drenador alcanza un nivel de saturacion. Esta
saturacion de la corriente de drenador se debe a un estrechamiento del canal inducido tal

como muestra la Figura 3.15.

R

I

F

Figura 3.15. Detalle del MOSFET tipo n en zona de saturacion.

La tension de drenador a puerta (V) viene dado por la ecuacion (3.6).
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Voo =Vbs Vs (3.6)

Si se mantiene Vs fijo y se aumenta el valor de la tensioén Vpgs tal como muestra la
ecuacion (3.6) el valor de la tension Vg se reducira. Esta reduccion de la tension hace que
se disminuya la fuerza de atraccion de los portadores libres en la region del canal inducido
causando una reduccion efectiva del ancho del canal. Esta reduccion establece una
condicién de saturacion, en la que cualquier aumento de Vps no se traduce en un aumento
de la corriente. En esta situacion la corriente de drenador viene dada por la ecuacion (3.7),

diciéndose que el transistor se encuentra en zona de saturacion.

C.. W
I, = “"TOXT(VGS ~v, Y (3.7)

Donde el coeficiente, u,"Cox, se denomina factor de ganancia y se denota con K,,.

A pesar de que el desarrollo anterior se refiere a un transistor MOSFET tipo n, en el
caso del transistor MOSFET tipo p las ecuaciones son las mismas, con la tnica excepcion

de que el sentido de la corriente Ip en el MOSFET tipo p es contrario del MOSFET tipo n.

3.5.3. Modelo de baja frecuencia

En la Figura 3.16 se muestra el modelo en baja frecuencia del transistor MOSFET.

PUERTA DRENADOR
-

SURTIDOR

Figura 3.16. Modelo del MOSFET de baja frecuencia.

Donde:

e r,: parte real de la impedancia de salida del transistor, es decir, la resistencia

del canal.

e g, transconductancia del transistor, y viene dada por la ecuacion (3.8).
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La transconductancia del transistor viene dada por la ecuacion (3.8).

2C ., W |1 Cox-tt,W.I
g, = ox -Hu " 70 _ |Lox -t D (3.8)
\ Ly ' Ly

e (oyx: capacidad de puerta por unidad de area.

Donde:

»: movilidad de los electrones.

W: ancho del canal del transistor.

Ly longitud efectiva del canal (um).

Ip: corriente de drenador.

3.5.4. Modelo de alta frecuencia

En la Figura 3.17 se muestra el modelo de alta frecuencia del transistor MOSFET,
donde puede observarse que, cuando se trabaja a alta frecuencia aparecen capacidades

parésitas.

PUERTA

¢ ) _T_ 7
Cop —— 1

SURTIDOR

DRENADOR

[
:

Figura 3.17. Modelo del MOSFET de alta frecuencia.

Zm.Vgs

L.
T

SUSTRATO

Estas capacidades son de dos tipos:

o Capacidades de la zona de carga espacial: se producen en las uniones PN, debido a la
presencia de carga espacial de distinto signo en cada zona. Las capacidades de la zona de

carga espacial vienen dadas por las ecuaciones (3.9) y (3.10).
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C
Con = "5 (3.9)
V,
C
CSB — SBO —
( Vs j (3.10)
l//()

Donde:

e (ipp: densidad de la capacidad de la unién cuando la polarizacion de esta es

nula.
e Vg tensiOn directa de la union.
e Y, barrera de potencial.
e m: constante dependiente del tipo de union.

o Capacidades en la zona de 6xido: Aparecen capacidades entre dos zonas conductoras
separadas por 6xido sometidas a distintas tensiones. El valor de estas capacidades depende

de las variables de disefio y de las dispersiones en el proceso de fabricacion.
Las principales capacidades de 6xido son:
e (p: capacidad de 6xido entre puerta y sustrato.
e (s capacidad de 6xido entre surtidor y puerta.
e (Cgp: capacidad de 6xido entre puerta y drenador.

Los valores de las capacidades de 6xido dependen de la region de trabajo del
transistor. En la Tabla 3.3 se muestra el valor de las capacidades de 6xido en las distintas

regiones de trabajo del transistor MOSFET.

~ 41 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Diserio de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnologia BiCMOS 0,35um

Tabla 3.3. Capacidades de la zona de 6xido de un transistor MOSFET

CAPACIDAD CORTE OHMICA SATURACION
Cop Cox'La'W Cox'LaW+0,5-Cox L-W Cox'La'W
Ces Cox'LaW Cox'La-W+0,5-Cox'I-W | Cox'La-W+0,66-Cox L-W
Ccs Cox'La-W 0 0

En la Tabla 3.3 los parametros implicados en las expresiones son:

Cox: capacidad de puerta por unidad de area.

L: longitud del canal del transistor (um).

W: ancho del canal del transistor (um).

L4 distancia de difusion lateral que se produce bajo la puerta.

3.5.5. Transistores MOSFET en la tecnologia S35D4 de AMS

En la Tabla 3.4 y Tabla 3.5 aparecen los pardmetros mas importantes de los

transistores MOSFET suministrados por AMS dentro del kit de disefio.

Tabla 3.4. Parametros mas importantes de los MOSFET NMOS

NMOS
Parametro Minimo Tipico Maximo Unidad
Tensiéon Umbral (Vi) 0,36 0,46 0,56 \Y
Factor de Ganancia (K,) 155 175 195 pA/ V2
Den. Corriente Saturacion 450 540 630 uA/um
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Tabla 3.5. Parametros mas importantes de los MOSFET PMOS

PMOS
Parametro Minimo Tipico Miaximo Unidad
Tensién Umbral (Vi) -0,50 -0,60 -0,70 A%
Factor de Ganancia (Ky) 48 58 68 pnA/ V2
Den. Corriente Saturacion -180 -240 -300 pA/um

En la Figura 3.18 se muestra el cuadro de dialogo mediante el cual se ajustan los

parametros del transistor MOSFET.

Figura 3.18. Parametros en los MOSFET.

A continuacion se detalla el funcionamiento de cada uno de los parametros

mostrados en dicha figura.
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®  Ajuste del ancho del transistor.
®  Ajuste de la longitud del canal del transistor.

® Nuamero de puertas del transistor, al realizar un transistor con un mayor

numero de puertas el tamafio del transistor se ve reducido

considerablemente.

@  Seleccion de un transistor normal o un transistor tipo Snake [3]-[4].
®  Seleccion del nimero de dedos para los transistores tipo Snake.

® Colocacion de contactos a ambos lados del transistor.

@  Uniodn de las puertas, drenadores y surtidores.

Creacion de anillos de guarda alrededor del transistor.

® Colocacién de contactos al sustrato para evitar el efecto latch—up [18]

en el transistor.

A modo de ejemplo en la Figura 3.19 se muestra un transistor MOSFET tipo n con
5 puertas generado a partir de las diferentes opciones que presenta el kit de la tecnologia.
En la Figura 3.19 se pueden diferenciar claramente todas las partes del transistor, en rojo se
ven los dedos que forman parte de la puerta del transistor, y en azul a ambos lados del

transistor se encuentran los terminales de drenador y surtidor.
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Figura 3.19. Ejemplo de transistor MOSFET.

3.6. HBTs de SiGe

Este apartado define la construccion, el funcionamiento de las bobinas, el modelo

tanto en baja como en alta frecuencia y los HBTs de la tecnologia.

3.6.1. Construccion

Los transistores bipolares de heteroestructura HBTs de SiGe son transistores npn
bipolares en los que la base esta formada por una capa muy estrecha (<50nm) de Si;, Gey
crecida de forma seudomorfica [19]. La concentracion de Ge puede llegar a ser muy
elevada (50%) variando desde el lado de emisor al de colector, y el espesor de la base se
puede hacer muy pequefio, llegdndose a valores de 5 a 10 nm. En la Figura 3.20 se muestra

la estructura tipica de un HBT de SiGe gradual.
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Base (poly)

Contacto Colector

Figura 3.20. Estructura tipica de un HBT de SiGe gradual.

3.6.2. Funcionamiento

El funcionamiento de los HBTs es exactamente igual al de los transistores bipolares
de homounion (BJTs), con la salvedad de que sus prestaciones son muy superiores a las de
¢éstos ultimos. Para ayudar a entender los beneficios de los HBT, se comparan en la Figura
3.21 los diagramas de bandas de energia de un transistor bipolar de homounién npn con un
transistor bipolar de heterounidon npn operando en zona activa directa. La corriente de
colector, como se puede observar en la Figura 3.22, se compone principalmente de la
corriente de electrones inyectada desde el emisor a la base, /,, menos el término de
recombinacion en la base (pequeno). La corriente de base consiste principalmente en la
corriente de huecos, /,, inyectados en el emisor desde la base, menos la recombinacion en
la base o en las zonas de deplecion de la union emisor-base, que deberian ser pequefias.
Para entender el funcionamiento de los HBTs es necesario ver como esas corrientes estan
relacionadas con los potenciales de contacto y las concentraciones de 4&tomos de impureza

en la base y el emisor.

/Basc (Si)
Base (SiGe)

Ec
Er

Ev

Emisor Base Colector

Figura 3.21. Diagrama de bandas de energia de un transistor bipolar de homounién npn-Si y un
transistor bipolar de heterounion npn-Si/Si.
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Base Colector

IE i IC

Iy

Figura 3.22. Esquema simplificado del flujo de corriente en un transistor de homouniéon npn-Si.

Si se desprecian las corrientes de recombinacion (que es una suposicion
aceptable en esta discusion) se puede aplicar los modelos de primer orden de los BJTs
para comparar la magnitud de esas dos componentes principales de corriente. /, € /,
son corrientes de difusion. Si el ancho de base entre las zonas de carga espacial de
emisor y colector es W, el ancho de emisor V., y se asume que en ambas regiones los
niveles de dopaje no producen degeneracion del semiconductor, la estadistica de
Boltzmann ofrece las concentraciones de portadores minoritarios que se muestran en

las ecuaciones (3.11) y (3.12).

J q:D,-n/’ (?(VT 1} (3.11)
=—— e *" — .
” W,-N,
2 =9V
Jn:q-Dn-ni Joxr _q (3.12)
Wb'Nb

En estas ecuaciones 7; es la concentracion intrinseca para los semiconductores
de base y emisor, para la homounioén BJT. Vg es la tension aplicada a la union B-E.
La concentracion de dopaje en el emisor de Si tipo n es N,, y en la base de Si tipo p es
P,. Los coeficientes de difusion (difusividades) de los electrones y de los huecos son

D, y D,. Tomando la relacion entre las ecuaciones (3.11) y (3.12) resulta la ecuacion

(3.13).

ﬂ:L:_e:_e._n._e (3.13)
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La ecuacion (3.13) representa una cota superior del valor de f. Asi pues, si el
dopaje es el mismo tanto en el emisor como en la base y las anchuras de base y emisor
son 1iguales, entonces f,., vendra dada por la relacion entre la difusividad de
electrones y la de huecos. Esta relacion es aproximadamente 3 para el Si. Estos valores
corresponderian a los valores de £ para las homouniones npn con niveles de dopaje
iguales. Por ello, para obtener una S adecuada en los dispositivos de homounion, el

dopaje de emisor debe exceder el de la base por un margen significativo.

En la Figura 3.21 se muestra también el diagrama de bandas correspondiente a
un HBT. En este tipo de dispositivos, la anchura de la banda prohibida cambia de
forma gradual desde Eg, cerca del emisor hasta Egy-AEs cerca del colector. Esta
variacion de la anchura de la banda prohibida establece un gradiente en la energia de
la banda de conduccion de AEG/W), el cual constituye un campo eléctrico que ayuda al
movimiento de los electrones a través de la base. El resultado de la aparicion de este
campo eléctrico es la reduccion del tiempo de transito a través de la base (zzc) y un
aumento de la ganancia en corriente (f). Asi pues, para los HBTs la ganancia en
corriente tendra un término adicional que refleja este fenomeno como se muestra en la

ecuacion (3.14).

(3.14)

Debido a que es posible obtener decenas de meV para AE; variando la
concentracion de Ge, la ganancia en corriente maxima se puede incrementar hasta una
cantidad muy elevada, aunque en la mayoria de las aplicaciones practicas estas

ganancias elevadas (superiores a 100) no se suelen utilizar.

La reduccion del tiempo de transito a través de la base hace que la frecuencia
de corte pueda alcanzar valores muy elevados y el aumento de la ganancia en corriente
permite que se pueda reducir la resistencia serie de base incrementando la anchura de
esta region manteniendo una S adecuada. Sin embargo, hay que tener en cuenta

que si la anchura de la base aumenta, el tiempo de transito a través de dicha region se
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ve incrementado y por tanto, hay un compromiso entre el tiempo de transito y la

resistencia de la base para la optimizacion del funcionamiento a altas frecuencias.

Por otro lado, para conseguir valores de corriente elevados en los BJTs, el
dopaje de la base debe ser pequeiio de forma que se disminuya la recombinacién de
los portadores minoritarios en dicha region. Sin embargo, como hemos mencionado,
esto entra en conflicto con la exigencia de tener valores de zzc bajos para poder operar
a frecuencias elevadas. El uso de HBTs en vez de BJTs ofrece, al mismo tiempo, una

ganancia de corriente elevada y un nivel de dopaje de la base por encima de 10%° cm™.

Desde el punto de vista circuital, la elevada ganancia que presentan los HBTs
trae consigo una serie de ventajas. En primer lugar, la corriente de colector en los
HBTs de SiGe es mayor que para los BJTs de Si, con lo que se pueden hacer etapas
amplificadoras con resistencia de salida mas elevada y fuentes de corriente mas
estables. Ademas, la resistencia de entrada mejora, con lo que mejoran las propiedades
de las etapas de entrada de LNAs respecto al ruido. Por tltimo, debido a la elevada
ganancia que presentan los HBTs de SiGe a frecuencias por encima de 2 GHz, es
posible el uso de técnicas de linealizacion por realimentacion, lo cual trae aparejado
una buena respuesta respecto a la intermodulacion en amplificadores de potencia y

LNAs.

La principal desventaja de la tecnologia bipolar de silicio, para su uso en
sistemas de comunicaciones, es la baja tension de ruptura que presenta, lo cual hace
que se complique sobre todo el disenio de amplificadores de potencia. Este problema
no es especifico del SiGe, sino de todos los procesos bipolares basados en Si, donde el
tiempo de transito no estd determinado tanto por la anchura de la base sino por la
anchura del colector. La tension de ruptura es también la razon de la limitacion de la
ganancia de corriente ya que un valor muy elevado de la misma puede producir un

empeoramiento de la multiplicacion por avalancha en el colector.
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3.6.3. Modelo de baja frecuencia

En la Figura 3.23 se muestra el modelo en baja frecuencia de un transistor

bipolar npn cuando el transistor estd operando en configuracién de emisor-comun

(EC).

iy L
B «—— * C
+ +

L e E

Figura 3.23. Modelo hibrido en 7 en baja frecuencia.

Del circuito anterior se obtienen las ecuaciones (3.15) y (3.16).
Vie =154, (3.15)

1
| =pi, +—V
fe=friy+—Ve (3.16)

0

3.6.4. Modelo de alta frecuencia

Hay dos factores que definen el comportamiento en alta frecuencia de los
transistores bipolares: la dependencia de la f con la frecuencia y las capacidades

internas. En la Figura 3.24 se observa esta dependencia y se definen dos frecuencias:
Js, frecuencia de corte superior que es la frecuencia a la cual decae en 1/ V2=0.707 , la

S a frecuencias medias especificada por f,, y fr, frecuencia de transicion definida
como la frecuencia a la cual la 5 vale 1. El fabricante proporciona el valor de fr en
funcidon de la corriente de colector, siendo éste un parametro importante que fija el

ancho de banda del transistor.
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Pp

ﬁo
0.707f¢ \

1 N o
fs fr Frec

Figura 3.24. Variacion de la p de un transistor bipolar con la frecuencia.

En la Figura 3.25 se muestra el modelo simplificado a alta frecuencia de un
transistor bipolar. Estd constituido por dos capacidades dominantes: Cy, y Cpe, las
cuales varian con la tensidon inversa (reverse voltage). C, .. se obtiene graficamente
calculando la V¢ del transistor (tension inversa de la unidon colector-base). Cj . tiene

asociada dos capacidades, difusion del emisor y de unién emisor-base.

—

C

bc
"3 C ‘ — l "J
b oy
| &m " be

E

Figura 3.25. Modelo en alta frecuencia de un transistor bipolar.

Al ser la primera mucho mayor que la segunda, ésta capacidad se puede estimar

como se muestra en la ecuacion (3.17).

le ¢ (3.17)

Cpo= 5o
T frVy

Siendo V7 el potencial térmico, que vale 25 mV a 25 °C. La relacion entre fry

foy las capacidades es la que se muestra en la ecuacion (3.18).
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Jr=Jo P (3.18)

Siendo f, y S los mostrados en las ecuaciones (3.19) y (3.20) respectivamente.

1

fo= 27 - (ryy + 1, )Cy, +Cy,) G-19)
ﬂV
ﬂ [
1+ (3.20)
fo

3.6.5. HBTs en la tecnologia S35D4 de AMS

Los HBTs de SiGe utilizados para la realizaciéon de este disefio son los
suministrados en el proceso S35D4 (0,35 um HBT BiCMOS) de la empresa AMS. Su
produccion se basa en un proceso de bajo coste de fabricacion de BJTs. El material de
partida es una oblea de silicio tipo p poco dopada de resistividad 19 Q-cm. El primer
paso en el proceso de fabricacion consiste en la formacion de una capa enterrada y la
implantacion del chanel-stop para el aislamiento lateral. Seguidamente se forman la
capa del colector mediante deposicion quimica (CVD) la cual se separa mediante un
proceso de recesion LOCOS [20]. El siguiente paso es el crecimiento selectivo de la
base de SiGe mediante CVD. La concentracion de germanio ha sido graduada de
forma lineal a través de la base, siendo su fraccion molar maxima del 15%. Como
ultimo paso de la formacion del transistor, se genera los contactos de base y emisor.
Finalmente el proceso termina con las metalizaciones de los contactos de emisor, base

y colector.

En la Figura 3.26 se muestra el cuadro de dialogo de los transistores disponible
en el kit de la tecnologia asi como una pequeia explicacion de cada uno de los

parametros que son ajustables por el usuario.
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Edit Instance Properties

r__V_T__T__f__

Figura 3.26. Parametros ajustables de los transistores.

A continuacion se detalla el funcionamiento de cada uno de los pardmetros

mostrados en dicha figura.
@  Seleccion del area del transistor.
®  Seleccion de los ajustes para simulacion.

En la Figura 3.27 se muestra el /ayout de un transistor HBT. Pueden observarse
claramente las conexiones de emisor base y colector del mismo de izquierda a

derecha.
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Figura 3.27. Layout de un Transistor HBT.

3.7. Resumen

A lo largo de este capitulo se ha conseguido obtener una vision mas profunda
de las posibilidades que ofrece la tecnologia S35D4 de AMS. En el proximo capitulo

se comenzara con el estudio teodrico de los PLLs.
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Conceptos basicos de los lazos
enganchados en fase

Los lazos enganchados en fase, o PLL (Phase Lock Loop), constituyen un
subsistema de uso muy extendido en los sistemas de telecomunicacion. Se trata de un
circuito realimentado de control con el que se intenta conseguir que la fase de un oscilador
variable sea una réplica de la fase de la sefial de entrada. Aunque el primer PLL conocido
como tal data del afo 1932, hubo que esperar hasta la aparicion de los primeros circuitos
integrados que contenian gran parte de los elementos necesarios, alrededor de 1970, para
que se generalizara su uso. Hoy en dia es facil encontrar circuitos integrados que contienen

uno o mas PLL, solos o combinados con otros elementos para formar subsistemas.

Los PLL que se presentan en este capitulo son analogicos, es decir, implementados

sobre senales en forma de tensiones o corrientes eléctricas. También pueden encontrarse
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PLL totalmente digitales en los que las sefiales son series numéricas en un procesador

digital.

Al igual que en el capitulo anterior, el estudio realizado en este capitulo es
eminentemente tedrico y, por ello, se deja a la eleccion del lector la posibilidad de leerlo al
completo o, por el contrario, utilizarlo como referencia cuando se esté leyendo capitulos

posteriores.

4.1. Introduccién

Comenzaremos nombrando aplicaciones y conceptos de los lazos enganchados en

fase para luego realizar un estudio detallado [21]-[22].

4.1.1. Aplicaciones

Las aplicaciones de los lazos enganchados en fase se basan en que la sefial
sinusoidal del oscilador de salida siga en fase al oscilador de entrada, todo ello matizado
por su efecto de filtrado. Una aplicacion inmediata es la recuperacion de portadoras
extrayéndolas de la senal y del ruido que las acompafian. En el caso de sefiales moduladas
en fase o frecuencia se puede hacer que el PLL filtre la sefial y entregue una sefial con la
fase media de la sefial de entrada, que coincidira con la portadora si la sefial de modulacion
tiene valor medio nulo. Estas portadoras recuperadas pueden utilizarse en el proceso de
demodulacion de la sefial, aunque en los casos de senales moduladas en fase o frecuencia
el propio PLL puede entregar la sefial demodulada. En el caso de senales digitales, también
se puede recuperar su sefial de reloj debido a la propiedad de los PLL de mantener la

oscilacion de salida en ausencia de pulsos en la sefal de entrada.

También es posible modificar el PLL de forma que la sefial de salida resulte
modulada en fase o frecuencia mientras se mantiene la estabilidad a largo plazo del

oscilador de entrada.

Otra aplicacion de los PLL son los sintetizadores. En este caso las frecuencias de
entrada y salida son diferentes, manteniéndose entre ellas una relacién exacta, con lo que el

ruido de fase y la estabilidad de la entrada se transfieren a la salida.
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4.1.2. Frecuencia y fase instantaneas

Antes de avanzar en el andlisis de los PLL conviene repasar los conceptos de fase y
frecuencia instantdnea. Las sefiales de banda estrecha en el dominio del tiempo pueden

representarse como:
v(t) = a(t) cos(D(1)) = a(t) cos(w,t + B, (1)) (4.1)

Donde a(?) es la amplitud de la sefial y @(?) su fase absoluta. De esta ultima se
puede extraer una pulsacion constante w., que en principio podria ser cualquiera, para

definir una fase relativa ¢.(z). La sefial queda definida tanto por el par a(?) y @(t) como por

el trio a(?), w.y @-(t).

Desde el punto de vista de un PLL la caracteristica fundamental de una sefial es su

fase absoluta o relativa. Esta fase se puede considerar como una suma de varios términos:

D(t) = w,t + Agcosw, t + @,(1) (4.2)
¢.(t)=Awt+Agcosw, t+¢,(t) (4.3)

Donde el primer término da cuenta de la frecuencia media, el segundo de la

modulacion y el tercero del ruido asociado.

Otro concepto importante en un PLL es el de frecuencia instantanea, definido

como:

1 do
f(t)—g

() _ : _ 1 dg (0
5 SO SO = (4.4)

En estas expresiones se ha introducido el concepto de frecuencia relativa como el
resultado de restar de la frecuencia instantdnea una frecuencia tomada como referencia (f.).
Conviene dejar claro que la eleccion de esta frecuencia f. es arbitraria y, por tanto, no tiene
que estar relacionada con la sefial. Normalmente, en sefiales de banda estrecha, se puede
definir una frecuencia media f,, como el valor medio de la frecuencia instantanea, que

tomada como frecuencia de referencia lleva a una fase relativa, ¢,, que esté acotada:
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(1) = 271, + 4, (1) (4.5)

Si la frecuencia de referencia no coincide con la frecuencia media, la fase de
referencia no estara acotada, pero ello no impide trabajar con ella como una funcién

variable en el tiempo.

4.2. Estudio de un PLL ideal

El esquema de bloques de un PLL es el de la Figura 4.1. La fase de salida (®,) se
sincroniza con la de referencia (@,) comparandolas en el detector de fase. La tension
obtenida (V;), una vez filtrada para eliminar las componentes de alta frecuencia (V,), se
aplica al VCO para corregir la posible diferencia de fases. Obsérvese que la magnitud que
se controla es la fase de sefial de salida, y que cuando el bucle estd enganchado deben
coincidir las fases de las sefiales de referencia y de salida. Dentro de ciertos limites los
distintos bloques del PLL se comportan de forma lineal y se pueden describir como

elementos ideales.

Kg F(s) Kv
D, Detector V4 |Filtro Paso Ve o @ @,
—> > . »> >
de Fase Bajo
VCO
A
@0

Figura4.1. Esquema de bloques de un PLL.

4.2.1. Detector de fase ideal

En un detector de fase ideal la tension a la salida es proporcional a la diferencia de

fases de las sefiales de entrada.

V,(t)=K,[®, ()-®,0)]=K, (1) (4.6)

Donde @,(t) y @,(t) son, respectivamente, las fases de referencia y del VCO, y

@,(1) el error de fase, que se define como diferencia de las dos anteriores. La constante de
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proporcionalidad, K, se expresa en (V/rad) y se denomina constante del detector. El valor
del error de fase est4 limitado por el margen dinamico del detector, a unos pocos radianes a

lo sumo, y la méaxima excursion de la sefial de salida a unos pocos voltios.

4.2.2. Filtro del bucle

El filtro del bucle queda definido por su funcién de transferencia, que en el espacio

de Laplace se puede poner como:

_ V(s 4.7
F(s) 7 (s

Es el unico elemento del PLL para el que hay libertad de eleccion de sus

caracteristicas, ganancia, polos y ceros, y asi controlar el comportamiento del PLL.

4.2.3. VCO ideal

Estd formado por un oscilador en el que su frecuencia de oscilacion varia
linealmente con la tension de entrada donde f. seria la frecuencia a la que oscilaria el VCO

con una tension de control nula.
t
£O=Ff. +Kv.() =, @) =wt+27K, j v, (t)dt (4.8)
0

El valor de la constante, K,, estd condicionada por la excursion de la tension de
control y por la banda de frecuencias que genera. Esta se expresa en (Hz/V). Otro tanto se

puede decir de su frecuencia central.

4.2.4. Funciones de transferencia del lazo

Las funciones de transferencia del lazo describen el comportamiento del lazo frente
a variaciones de la fase de referencia. El primer paso para su obtencion es referir las fases

de referencia del VCO a la frecuencia central de este tltimo (f;):

D, = t+¢,(1);D, ()=t +4.(1) (4.9)
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Sustituyendo en (4.6) se puede obtener la respuesta del detector de fase y su

transformada de Laplace:
vO=K[$.0—4,0] SV, (9)=K,[$(9)~4,(5)] (4.10)

Comparando (4.8) y (4.9) se obtiene la expresion de ¢y y su transformada de

Laplace:

V. (s)

. (1) =27K jv dt < (s)=27K, (4.11)

Sustituyendo la tension de control obtenida después del filtrado, la fase de salida

queda como:

s FOV,(s)
¢0 (S) - 27d<v S

ok K, SOy -g 0] @12
S

Despejando el cociente entre la fase de salida y la de entrada se obtiene la funcion

de transferencia del lazo:

H(s) = 9,(s) _KF(s) (4.13)
$.(s) s+KF(s)

Donde, K=27K ‘K,.

Se puede analizar esta funcion teniendo en cuenta que el filtro del lazo es siempre
paso bajo, es decir, toma un valor distinto de cero en el origen de frecuencias. En estas
condiciones la funcidén H(s) es siempre una funcién paso bajo y toma el valor unidad en
s = 0. Otro aspecto importante a destacar es que la funcion de transferencia no relaciona
tensiones o corrientes de entrada y salida, relaciona fases. Esto significa que una sefial de
fase continua corresponde a una tension de entrada de frecuencia fija e igual a la de

referencia del lazo.

En frecuencias altas la funcion de transferencia tiende a cero, ya que el filtro del
lazo toma valores finitos o nulos y en cualquier caso la respuesta global tiende a anularse.
Para interpretar la respuesta de la funcion de transferencia se debe considerar una sefial de

entrada sinusoidal a dicha frecuencia. Pero, como la sefial que se considera es la fase,
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significa que la tension de entrada es una portadora modulada en fase por un tono puro de
modulacion a la frecuencia f,,. Asi, se puede poner que la relacion entre la fase de salida y

la de entrada, con sefiales moduladas en fase por sinusoides, es de la forma siguiente:

v.(t) =V cos(wyt + Ap. cosrf t +c.))

(4.14)
v, (t) =V, cos(w,t +Ad, cosrf,t+c,))
La funcidn de transferencia estd definida por:
, Ag, .
H(J2fzfm)=ge><p(1(ao -a,)) (4.15)

El caracter paso bajo de la funcion de transferencia implica que las modulaciones
lentas se transfieren a la salida, mientras que las modulaciones rapidas de fase se ven

rechazadas en el proceso de filtrado.

Ademas de la funcion de transferencia, también tienen interés otras funciones como

la funcidn de transferencia de error:

H (s)= $,(s) =¢r(s)_¢o(s) —1-H(s)= s (4.16)

T hG6) 40 s +KF(s)

Si se analiza esta otra funcion con los mismos criterios que la anterior, se puede ver

que es complementaria y, por tanto, tiende a anularse en el origen y a tomar el valor
unidad para frecuencias altas, en las que el filtro del lazo toma valor finito o nulo. La
interpretacion es igual a la anterior: si la frecuencia de modulacién es baja, la modulacion
se transfiere de forma completa a la salida, y por tanto el error entre las fases de salida y
entrada es muy pequefio. En caso contrario, cuando la frecuencia de modulacion es alta, la
fase de modulacion no se transfiere y el error tiende a tomar exactamente el mismo valor

de la fase de entrada.

Una ultima funcion utilizada en el analisis del PLL es la de transferencia en lazo

abierto dada por:

G(s)—w _ KF(s)

¢” (S) lazo abierto S

4.17)

Esta funcion determina el comportamiento del lazo. Es interesante destacar el

caracter integrador de la funcion de transferencia en lazo abierto, con un polo en el origen,
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creado por el VCO, cuya tension de control define la frecuencia de salida y, por tanto, la

derivada de la fase. La fase es entonces proporcional a la integral de la tension de entrada.

La funcidén de transferencia dada por la expresion (4.13) también se puede aplicar

directamente a variaciones de frecuencia alrededor de la frecuencia central del VCO:

9,(s)

Aw,(s) =222

b= HO= 1o

Aw, (s) = @, (s)
S

(4.18)

Todas las conclusiones obtenidas para la respuesta del PLL a una sefial modulada
en fase son también aplicables a la respuesta a una sefial modulada en frecuencia, ya que

ambas modulaciones son equivalentes.

4.3. Especificaciones

A las especificaciones de un oscilador hay que anadir las relativas a la adquisicion y
mantenimiento del enganche y al filtrado que realiza el PLL sobre la sefial de entrada. Se
considera que el lazo esta enganchado cuando la frecuencia del VCO se iguala a la de
referencia y solo resta un cierto desfase entre ambas. La igualdad de frecuencias debe
entenderse en término medio, pues puede haber fluctuaciones entre ambas sefiales debidas

al ruido, modulacion, etc.

4.3.1. Procesos de enganche

Dentro de este podemos encontrar varias definiciones:
e Margen de enganche lineal (lock-in): es el margen de frecuencia de entrada
en el PLL simétrico respecto a la frecuencia de oscilacion libre del VCO, tal

que el bucle acaba enganchandose a la sefial de entrada, sin superar el

margen lineal del detector de fase.

e Margen de enganche no lineal (pull-in): es un margen mas amplio en que el

enganche se produce pese a superar el margen lineal del detector de fase. El
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enganche en este segundo margen es mucho mas lento, y se produce

después de un proceso no lineal.

Margen de mantenimiento estatico (hold-in): es el margen de frecuencia de
entrada en el que, si el bucle estd previamente enganchado, puede moverse
lentamente la frecuencia sin que el bucle se desenganche. Se corresponde
con el limite fisico de frecuencias en las que funcionan los componentes del

PLL. En los PLL mas habituales es el VCO el que impone este limite.

Margen de mantenimiento dindmico (pull-out): estando el PLL enganchado,
es el salto instantineo maximo de la frecuencia de entrada que puede
producirse sin que el PLL se desenganche (sin perjuicio de que vuelva a

engancharse posteriormente).

Tiempo de adquisicion: tiempo que tarda la salida en alcanzar un estado
estable, es decir, enganche en fase y frecuencia. Esta condicion de
estabilidad de la salida se suele materializar como un porcentaje del salto de

frecuencia requerido.

Error de fase: diferencia de fases entre la sefial de entrada y la de salida en
condiciones de enganche. Depende del detector de fase, del tipo de filtro vy,

en algunos casos, de la frecuencia de entrada.

Modulacién por armoénicos de la sefial de referencia (Spurious Reference
Frequency Sideband): Bandas laterales espurias que aparecen por la
presencia de sefiales no deseadas en la linea de control del VCO.
Normalmente se deben a armonicos de la sefal de referencia que aparecen a

la salida del detector de fase.
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A

Margen de mantenimiento estético

Y

Margen de enganche no lineal

A

Margen de mantenimiento dindmico

A

Margen de enganche lineal

Y

J. f

Figura4.2. Relacién de margenes de enganche y mantenimiento.

4.3.2. Respuesta en regimen permanente

Desde el punto de vista del enganche hay dos situaciones interesantes:

e (Cuando la frecuencia de la senal de referencia coincide con la central de
VCO.

e Cuando la frecuencia de la sefial de referencia no coincide con la del VCO.

Ambas situaciones se pueden estudiar de forma similar: suponiendo que
inicialmente el PLL estd enganchado a la frecuencia central del VCO y que se produce un
salto de fase o de frecuencia. En estas condiciones se puede aplicar el teorema de valor
final para obtener el error de fase final. En este modelo ideal basta con conocer si el error
de fase estd acotado. En un PLL real la condiciéon de enganche viene limitada por el

margen lineal del detector de fase.

El teorema del valor final establece que, siendo x(?) una funcion arbitraria y X(s) su

transformada de Laplace, se cumple en el limite que:

lim *® =1im sX(s) (4.19)

t—>w s—0
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Al aplicar este teorema al error de fase ¢,, se deduce que el valor final depende de
la sefial de entrada y de la funcion de transferencia del filtro.
2

lm 4O = 1ims4.) = lims7.) 4. = 11551@ 4(s) (420

4.3.3. Escaldn de fase

Al estudiar el valor final de la respuesta del PLL a un escalon de fase se estd
analizando la influencia de la fase de la sefial de referencia en el enganche y el error final
de fase tiende a cero salvo que el filtro tenga un cero en el origen. Para el

casog (s)=Ag@/s.

: . . A
lim ¢.® =lim Ad=1im —

S
1m M KRG M Kres) @.21)

Para que un PLL pueda mantener el enganche, su filtro debe dejar pasar sefiales

continuas, es decir, no puede tener ceros en el origen del espacio de Laplace.

Puesto que la eleccion del origen de fases es siempre arbitraria, el enganche del
PLL no puede verse afectado por esa eleccion, es decir, el error de fase no dependera de la

fase de la sefal de referencia.

4.3.4. Escalon de frecuencia

Al estudiar el valor final de la respuesta del PLL a un escalon de frecuencia se esta

analizando el enganche a una frecuencia distinta de la central del VCO.

En este caso @, (s) = Aw /s°.

Aw . Aw Aw

lim 2.® =1lim — - —=1im

_ (4.22)
t—> oo s—>0 S+ KF(S) s—>0 KF(S) KF(O)

De este resultado se deduce que, si el filtro tiene un polo en el origen, el error de
fase sera nulo. En caso contrario, el error de fase sera proporcional a la diferencia entre
frecuencias. Este resultado admite una interpretacion simple: para que el PLL consiga

mantener un error de fase nulo a una frecuencia diferente de la frecuencia central del VCO
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es necesario que el filtro pueda ofrecer la tension adecuada al VCO con una entrada nula.
Esta situacion implica que la ganancia en continua debe ser infinita, lo que implica que el

filtro se comporte como un integrador.

4.3.5. Respuestas transitorias

Si se produce un cambio en la fase de referencia, el PLL reaccionara intentando que
la fase de salida siga ese cambio, lo que conseguird o no de acuerdo con lo indicado en el
apartado anterior. El interés de estudiar la respuesta transitoria radica en conocer el tiempo
empleado en alcanzar el estado final y, adelantando acontecimientos, si se supera o no el
margen lineal de los elementos del PLL, lo que puede dar lugar a pérdidas de enganche. De

nuevo, las situaciones de mayor interés son los escalones de fase y de frecuencia.

Estas respuestas transitorias, dependen fundamentalmente del filtro del PLL,

estudiado mas adelante.

4.3.6. Filtrado del ruido de fase

El ruido a la salida de un PLL depende tanto del ruido presente en su entrada como
del ruido que introducen todos los componentes del bucle. La mayor parte de las
situaciones se pueden clasificar en dos categorias, dependiendo de si la contribucién del
ruido de la sefial de referencia es dominante o no. Seguidamente se va a considerar
dominante el ruido de la sefial de referencia, lo que suele corresponder a receptores en los
que se desea extraer una senal de entre el ruido que la acompafa. Moduladores o
sintetizadores de frecuencia son situaciones en que no se puede despreciar el ruido

introducido por los elementos del PLL, lo que se estudiaran posteriormente.

Si la sefial de entrada consta de una portadora y un ruido aditivo paso banda, éste

afecta tanto a la amplitud como a la fase de la sefial recibida:

v (t)=V cos(ar) + n(t) =V cos(at) + n_(t) cos(ax) + n, (t)sen(a)t)( 4.23)
v, O =[V +v,®]cos(@ +¢, 1)

~ 66 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Capitulo 4. Conceptos basicos de los lazos enganchados en fase

Al tratarse de una sefial paso banda las modulaciones parasitas de amplitud y fase
son procesos paso bajo. Esto significa que la funcion que describe la fase en el tiempo,

tiene una distribucion espectral de potencia que se concentra en las frecuencias bajas.

Asumiendo que el PLL es insensible al ruido de amplitud, se puede despreciar este
ultimo frente al ruido de fase. Suponiendo que la densidad de potencia de ruido (N,) es
constante en la banda de entrada (B;), la relacion senial a ruido de entrada puede expresarse

como:

(Ej __b (4.24)
N). N.B,

Para calcular la relacion senal a ruido de salida hay que pasar por la distribucion

espectral de ruido de fase, pues es la que se somete al filtrado de la funcién de
transferencia del PLL. En este caso la distribucion espectral de ruido de fase viene dada
por una densidad de potencia constante en una banda B;/2 desde el origen de frecuencias y
cuyo valor viene dado por la relacion entre la densidad de ruido de la sefial en RF y la

potencia total:

S, (=22 =2 Liparaf ] <2 (4.29)
P _(S/N). B 2

r 1

La distribucion espectral de ruido de fase a la salida seré la de entrada multiplicada

por el cuadrado de la funcién de transferencia:

S, (f) =S, (NHG27) (4.26)

Para simplificar los célculos se utiliza el ancho de banda equivalente de ruido de la
funciéon de transferencia (B;), que se define como el ancho de banda que debe tener un
filtro rectangular de ganancia igual a la nominal del filtro, la unidad en este caso, para que
deje pasar la misma potencia de ruido cuando se conecta a su entrada un generador de

ruido blanco:

B, (f)= ﬁ j: |H(jo) df (4.27)

Asi, la densidad espectral de ruido de fase de salida es igual que la de entrada:
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S, (f)=5,(f)=2 JZ -2 Z para | f|< B, (4.28)

r o

Donde N, es la densidad de potencia de ruido a la salida y P, es la potencia total de

sefal a la salida. En el VCO, la modulacién parasita que provoca el ruido de fase, genera

bandas de ruido de fase simétricas alrededor de la portadora y con un ancho de banda B,

cada una. Si se compara ahora la sefial de entrada con la de salida se ve que el efecto global

es la reduccidn del ruido de fase de la sefnial de referencia a un ancho de banda 2-B; de

forma perfectamente simétrica respecto a la portadora: aun cuando la frecuencia de esta

sefal varie lentamente en el tiempo, el enganche del bucle hara que la frecuencia del VCO

se desplace siguiéndola.

La relacion sefial a ruido de salida puede ponerse en funcion de la relacion sefial a

ruido de entrada como:

P B, B,
S/N),=—=>—=(S/N), —/—;B, <— (4.29)
( N)o 2N0BL ( N)z 2BL L 2

Como conclusion se pueden recalcar los aspectos siguientes:
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Salvando ciertas constantes de conversion, el ruido aditivo de entrada, N,, se
traduce en ruido de fase equivalente, Ny. El PLL realiza un filtrado del
ruido de fase de entrada en un ancho de banda 2B;. La diferencia importante
respecto de un filtro convencional es que este filtrado se realiza en un ancho
de banda simétrico a la portadora f,. Es equivalente a un filtro que

automaticamente se sintoniza con la sefial de entrada.

El ruido de amplitud, si existe, no afecta al PLL, ya que su funciéon de
transferencia no responde a la amplitud. La realidad es que este ruido de
amplitud puede trasladarse a ruido de fase si el detector es sensible a la
amplitud, problema que se resuelve utilizando circuitos limitadores de

amplitud previos a la deteccion de fase.

Ademas, el valor de B, puede reducirse cuanto se quiera sea cual sea la

frecuencia de trabajo ya que esta definido por un filtro paso bajo. En un
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filtro paso banda de RF convencional existe una limitacion en el factor de

calidad que no afecta al PLL como filtro de ruido de fase.

e Las limitaciones a B; provienen de otros factores: su reduccidon supone
ralentizar los transitorios, empeorar el margen de enganche y reducir la
capacidad de compensacion de otros efectos parasitos, en particular el ruido
propio del VCO. En general existe un ancho de banda optimo en que el

ruido de salida es minimo.

e Un valor reducido de la relacion senal a ruido a la salida, (S/N),, lleva a que
se pierda el enganche. Un valor seguro es (S/N), > 10 dB. No obstante, si el
bucle estd ya enganchado, es capaz de mantener el enganche hasta cerca de
(S/N), = 0 dB, pero no es capaz de engancharse de nuevo hasta que se

recupera a niveles del orden de (S/N), > 6 dB.

e Tampoco conviene olvidar que este desarrollo se ha realizado suponiendo
que el detector de fase trabaja en régimen lineal. Los detectores de fase
reales tienen un margen lineal limitado, y ademas los digitales, que toman
como referencia los flancos de las sefiales, son especialmente sensibles al
ruido. Debe garantizarse que el ruido a la entrada del PLL no saque al

detector de fase de su régimen lineal.

4.4. Influencia del filtro

Las caracteristicas del detector de fase y del VCO estan muy condicionadas por la
tension de alimentacion y la banda de frecuencias que se desea cubrir, asi pues, toda la
posibilidad de disefio se concentra en el filtro. Con el fin de sistematizar las descripciones

conviene hacer las siguientes definiciones:

e Orden: es el nimero de polos de la funcion de transferencia H(s). Si ésta se
expresa, como es habitual, como el cociente de dos polinomios, es el grado

del denominador.
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e Tipo: es el numero de polos en s = 0 de la funcion de transferencia en lazo

abierto G(s). Se corresponde con el numero de integradores en el lazo.

De la ecuacion (4.17) se deduce que el tipo es igual al nimero de polos en s =0 de
F(s) mas uno, que se debe al VCO que se comporta como un integrador. La funcién de

transferencia se puede escribir como:

H(s) = KF(s) _ KF(s)/s _ G(s) (4.30)
s+KF(s) 1+KF(s)/s 1+G(s) '

Cada polo en s = 0 de G(s) es un polo de H(s), luego el orden seréd igual o mayor
que el tipo. El orden y el tipo permiten clasificar los PLL. Esta clasificacion no es arbitraria

pues esta relacionada con la estabilidad del lazo y su respuesta a diferentes sefiales.

4.4.1. PLL deorden 1

Este PLL no tiene filtro propiamente dicho, en €l se conecta la salida del detector de
fase a la entrada del VCO incluyendo, si fuera necesario, un atenuador o un amplificador

de ganancia constante con la frecuencia, como se presenta en la Figura 4.3.

Las expresiones mas importantes en la repuesta del lazo son:

F(s)=g 4.31)
Hs)=—22—; H)=—2 (4.32)
s+w, s+o,
BL(S)=%; w =2r-g-K=2r-g-K, K, (4.33)

Las funciones de transferencia se representan de forma esquematica en la Figura
4.3. Es interesante observar que las funciones de transferencia son selectivas en frecuencia,
aunque el filtro no lo sea. El elemento que introduce esta dependencia es el VCO. La

funcion de transferencia es tipo paso bajo, con frecuencia de corte en w,,.
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Ka F(s)=9 Ky
cpr Detector Vd Vc @ @(L
de Fase g
VCO
2,
2
H(@):
1

6 dB/oct

SV

Whn \ o ! a’n

Figura4.3. PLL de orden 1y funcion de transferencia.

Las respuestas transitoria y permanente a escalones de fase y de frecuencia se

pueden observar en la Tabla 4.1.

Tabla 4.1. Respuesta de un PLL de orden 1

Excitacion Etror de fase final Transitorio
Escalon de fase (AD) 0 @, (1) =Ag[1- eXp(fw”[)]
, . Ao _ (o)
Escalon de frecuencia (A@) o Aw, (1) = Ao[l —exp ]

Si son escalones de fase, el error final es cero y el transitorio es exponencial, con
constante de tiempo 7 = //w,. Para un escalon de frecuencia, el error de fase final depende
de la amplitud del escalon, directamente proporcional a la separacion entre la frecuencia de
referencia y la central del VCO. Este error de fase influye directamente en los margenes

enganche y mantenimiento del PLL.
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Desde el punto de vista de disefio el inconveniente de estos PLL proviene de su
sencillez: el tinico pardmetro que se puede ajustar, la ganancia ‘g’, influye en la frecuencia
de corte, el ancho de banda de ruido, el tiempo de asentamiento, el error de fase y los
margenes de enganche y mantenimiento: demasiados condicionantes para un unico

parametro.

Este PLL es muy poco utilizado en la practica ya que para conseguir un buen
mantenimiento se hace necesaria una ganancia elevada, lo que lleva a un ancho de banda
también elevado. Otro inconveniente de este PLL consiste en que en caso de
desvanecimiento temporal de la sefial de entrada, y si se supone que entonces el detector de
fase entrega una tension nula, el VCO pasa a oscilar a su frecuencia central y el reenganche

cuando se restablezca la sefial sera lento.

4.4.2. PLL de orden 2 tipo 1

En la Figura 4.4 se presenta un PLL tipo 1 y orden 2 junto con una representacion

esquematica de sus funciones de transferencia de fase y de error.

F(s)
Kyq R Kv
D, Detector Vi Ral V¢ ., @ @07
de Fase
C
VCO
A
D,
2 2
|H()[, |He () [}
1 1
12 dB/oct
@\ o 7 an w

Figura4.4. PLL detipo 1y orden 2,y funcién de transferencia.
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Las expresiones correspondientes asociadas a este tipo de filtro son:

F(s)=— 15T (4.34)
1+s(r, +7,)
H(s) = S - @/K) + o, (4.35)

s> +28w. s+,

)
H ()= 2 (430)
s +28wm,5+ w,

£ (fz %} (437)

En estas expresiones los pardmetros normalizados del lazo son w, y ¢ resultantes de

a)Vl
2

expresar la funcion de transferencia en la forma normalizada anterior, @, es la pulsacion
natural del lazo y ¢ es coeficiente de amortiguamiento. Las respuestas permanentes a

escalones de fase y de frecuencia se pueden observar en la Tabla 4.2.

Tabla 4.2. Respuesta de un PLL de orden 2 tipo 1

Excitacion Error de fase final
Escalon de fase (AD) 0
_ Aw
Escaldn de frecuencia (A@) ?

Con este PLL se dispone de varios elementos de ajuste, pero al necesitar error de
fase para mantener el enganche a frecuencia diferente a la central del VCO, hace preferible

el uso de PLL de orden 2 tipo 2.

4.4.3. PLL de orden 2 tipo 2

En la Figura 4.5 de muestra un PLL de orden 2 tipo 2 y una representacion
esquematica de sus funciones de transferencia de fase y error. Las expresiones

correspondientes son:

Fls)=15% (4.38)
ST,
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280 + @2
H(s)=— 0, + O, . (4.39)
s*+28m,5 + w,
2
H (s) = il (4.40)

s’ +2fw,5 + o]

o= K 2% (4.41)
7, 2
(0]

B, :_n(énrij (4.42)
2|74

En las expresiones anteriores, w, y ¢ son los parametros normalizados del lazo que

Donde:

resultan de expresar la funcion de transferencia en la forma normalizada anterior, w, es la

pulsacion natural del lazo y £ es el coeficiente de amortiguamiento.

F(s)

@, Detector | Vy R, Ve D,
—> de > >

Fase

VCO
A =
D,
2
|H(o)|

A

ev

@, \No T

Figura4.5. PLL tipo 2 orden 2, y funcion de transferencia.
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Las respuestas permanentes a escalones de fase y de frecuencia se pueden ver en la

Tabla 4.3.

Tabla 4.3. Respuesta de un PLL de orden 2 tipo 2

Excitacion Error de fase final
Escalén de fase (AD) 0
Escaldn de frecuencia (A@) 0

Este bucle es el mas utilizado porque es el mas sencillo que consigue mantener el
enganche a una frecuencia con un error de fase nulo. Esto es debido a que el cardcter
integrador del filtro permite la entrega de una tension no nula al VCO aunque la salida del
detector de fase sea nula. Por esta razon, este PLL hace que el VCO siga oscilando a la
misma frecuencia si se desvanece la sefnal de referencia, por lo que al restablecimiento de
la sefial la recuperacion del enganche es practicamente instantdnea. También presenta la
ventaja de que su comportamiento frente a transitorios no depende de la frecuencia de

partida.

La funcién de transferencia depende del factor de amortiguamiento. Para valores
pequenos de este factor, aparece claramente una respuesta mayor que la unidad para
frecuencias inferiores a @,. A medida que aumenta ¢ la respuesta se hace mas plana a costa
de un aumento del ancho de banda y de la velocidad con que se alcanza la pendiente de 10
dB/octava. En la préctica, el valor ¢ = 1 se considera un buen compromiso entre planicidad

en la banda de paso y transicion rapida a la banda eliminada.

Para un ancho de banda a —3dB se obtiene la expresion:
_ wn 2 2 2
- = 287 +1+4/(2E° +1)7 +1 (4.43)
T

El cambio de forma de la respuesta en frecuencia del filtro también se traduce en el

ancho de banda equivalente de ruido del lazo

La expresion del ancho de banda equivalente de ruido puede llevar a un error

debido a la presencia de w, que puede hacer pensar que el resultado esté expresado en rad/s
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cuando realmente estd en Hz. Puede observarse que B;, presenta un minimo de valor 0,5 @,

para &=0,5.

El comportamiento para valores inferiores de ¢ puede considerarse andmalo,
especialmente si se compara con el ancho de banda a -3dB. La explicacion hay que

buscarla en la sobrerrespuesta que presenta la funcion de transferencia para estos valores

de é.

4.5. Detectores de fase

Si a un detector de fase con caracteristica ideal, Vy(?) = K;- @.(t), se le conecta dos
sefales de frecuencias distintas deberia entregar a su salida una sefal que crece linealmente

de forma indefinida. En la Figura 4.6 se han representado los principales detectores de

fase.
Tipo Sefiales Diagrama Respuesta fase fI'::(S:E:;(S:;:
L. N Ul ,

t . # .

Multiplicador Q O . l\ . /s Indefinida
U2 v | H
Sgi M U2 —2r =7 0 & 2z
analdgico -

2. ul H H t v,

Multiplicador UZ% Z; 9 //\ I /\\ Indefinida
digital o % —é/z' -7 0 T 2I7r

Ul
3. —>
e o
t U2
—>

I

Biestable JK —
0 H:D;' K Q “2r -x 0 & 2r&
t
Ul
cfUL nd UL = ol v, e
4. I R e —> | | | o
Fase/frecuencia | v V— UZ, v b Dy | | |
D » 2r —-m 0 T 2r

Figura 4.6. Diferentes tipos de detectores de fase.
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Los detectores de fase tienen un margen lineal limitado, y su caracteristica es

periodica, con un periodo de valor 27 en la mayoria de los casos.

4.5.1. Multiplicador analdgico

Corresponde al primer tipo de la Figura 4.6. Simplemente multiplica las dos sefiales

de entrada. En el caso de referir las dos sefiales a la misma frecuencia central, se obtiene:

V(0= Kus 0, 0= 2 sen(2e .+ (1) + 40+ sen(4 (0~ (1)

u (1) =U, cos(@,.t +¢,(1)); u,(t) =U,sen(w,t + ¢, (1)) (4.44)

A la salida aparecen dos componentes, una continua y otra de frecuencia doble. La
componente de frecuencia doble se debe eliminar con el filtro del lazo ya que puede dar
lugar a una modulacion parasita de fase de la sefial de salida del lazo. La componente
continua es la que tiene interés: es proporcional al seno de la diferencia de fases y si la
diferencia de fases es inferior en valor absoluto a 60°, se puede considerar proporcional a
ella, V; = Ku(¢-¢1). La constante de proporcionalidad, K; = KU,U,/2, depende de la
amplitud de las sefiales de entrada, por lo que en la mayor parte de las aplicaciones habra
que incluir circuitos que regulen o limiten su amplitud. Si la diferencia de fase supera los

90°, la pendiente de la funcion de transferencia se invierte y el PLL perdera el enganche.

Debe tenerse en cuenta que la salida es nula cuando ¢ = ¢,, siendo una sefnal del
tipo seno y la otra coseno, luego la salida nula se consigue cuando la diferencia real de
fases entre las entradas sea de 90°. La importancia de este hecho dependera de la

aplicacion concreta, pero no afecta al desarrollo tedrico que se ha realizado.

Si las dos frecuencias de entrada son diferentes, la salida es la suma de dos
componentes sinusoidales de igual amplitud y de frecuencias iguales a la suma y a la
diferencia de las frecuencias de entrada. La sefial de salida variara entre los extremos de su
margen dindmico, y en ausencia de realimentacion de fase su valor medio seria nulo. Si la
componente de frecuencia diferencia consigue mantener un nivel apreciable a la salida del
filtro, el PLL tendera a igualar las frecuencias cuando el error de fase sea menor que 90° en

valor absoluto, y a aumentarla en caso contrario. Este efecto, que tiende a enganchar el
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lazo, quedara enmascarado por el ruido cuando la diferencia de frecuencias sea apreciable,

por lo que no se debe confiar el enganche del bucle a este proceso.

La principal ventaja de este detector es que pueden construirse en todas las
frecuencias multiplicadores analdgicos, pues en definitiva cualquier circuito no lineal
funciona como tal. En frecuencias de microondas y Opticas es el Unico detector de fase

existente, construido con diodos.

4.5.2. Detector digital de onda cuadrada

Si las sefiales de entrada tienen forma de onda cuadrada pueden llevarse a un
multiplicador digital a cuya salida se obtendrd una onda rectangular cuyo ciclo de trabajo

sera proporcional al error de fase.

En el caso 2 de la Figura 4.6 el detector es una puerta OR-EXCLUSIVA, cuya
salida es un nivel bajo cuando los niveles de las entradas coinciden, y un nivel alto cuando
son diferentes. Asi, si las entradas estan en fase la salida sera siempre un nivel bajo y si
estan en contrafase serd un nivel alto. La sefial de salida es una onda de frecuencia doble de
la de entrada y cuyo ciclo de trabajo dependera de la diferencia de fases de las sefiales de
entrada. La parte util de esta sefial es su valor medio, que varia de forma lineal, oscilando
entre el valor correspondiente al nivel “0” cuando las sefiales estdn en fase y el
correspondiente al nivel “1” cuando estan en contrafase. El punto central corresponde a
una diferencia de fase de n/2 y el margen lineal se extiende entre 0 y 7. Para diferencias de
fase entre -m y 0 la pendiente de la funcién de transferencia es negativa y el PLL no es
estable. Asi pues, la constante de fase toma el valor siguiente, donde A4V es la diferencia

entre los valores de tension correspondientes a los niveles “0” y “1”.

K,=AV/zx (4.45)

Si el ciclo de trabajo de las sefiales de entrada no es exactamente el 50%, la
caracteristica se distorsiona en los extremos, reduciendo su margen dindmico. Los
armonicos de la sefal de salida del detector pueden perjudicar la pureza espectral del VCO
y deben ser eliminados por el filtro del PLL. El primer armodnico tiene una frecuencia doble

de la frecuencia de referencia y su amplitud depende de la diferencia de fases de entrada;
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su maximo aparece justo para una diferencia de fases de 90° el cual es el centro de su

margen lineal, y toma el valor:
V,, =20V /7 (4.46)

Frente al detector analdgico, este detector presenta la ventaja de un margen lineal
algo mayor. Como inconvenientes, el nivel de armonicos a su salida es algo mayor y esta
limitado en frecuencia por la tecnologia usada en su fabricacion. La respuesta a sefiales de
frecuencias diferentes es similar a la del multiplicador analogico siendo andlogo su proceso

de enganche.

4.5.3. Detector digital biestable

Para eliminar la necesidad de trabajar con sefales cuadradas y aumentar el margen

lineal del detector se puede utilizar un biestable JK como en el caso 3 de la Figura 4.6.

Se trata de un circuito biestable JK activado por los flancos de bajada de las sefiales
de entrada, donde los flancos de bajada de la sefial Ul, conectada a la puerta J, ponen a
nivel alto la salida Q; los flancos de bajada de la sefial U2, conectada a la puerta K, ponen a
nivel alto la salida, /Q, que es la negada de la Q. La salida QO es una onda rectangular con
ciclo de trabajo dependiente linealmente del desfase de los flancos de bajada de las sefales
de entrada, de manera que no es necesario que las sefiales de entrada sean cuadradas. El
ciclo de trabajo varia entre casi cero cuando la U2 esté ligeramente retrasada respecto de la
U1, hasta casi el 100% cuando el retraso de U2 esta proximo a 2n. La frecuencia de Q es la

misma, que la de las sefiales de entrada.

La parte util de esta sefial es su valor medio, que varia entre los niveles
correspondientes al “0” y al “1”. El punto central corresponde a una diferencia de fase de «
y el margen lineal se extiende entre 0 y 2zn. Por ello la constante de fase toma el valor
siguiente donde AV es la diferencia entre los valores de tension correspondientes a los

niveles “0”y “1”.

K,=AV/2x (4.47)

~ 79 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Diserio de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnologia BiCMOS 0,35um

Esta constante se multiplica por dos si se toma como salida la diferencia entre la

salida Q y su negada, /Q.

El primer armodnico 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 m, el centro de su margen lineal, y toma el valor:

V,=2AV/x (4.48)

Si las frecuencias de las sefiales de entrada son claramente diferentes, habra varios
flancos de bajada de forma habitual de la sefial de frecuencia mas alta entre cada dos
flancos de la otra sefal: el resultado es que la salida tendra tendencia a esta, en el nivel
adecuado para que se produzca el enganche. No obstante, si las frecuencias son muy
similares, serd extrafio que se produzca el fendmeno anterior, y la salida, una vez filtrada,
sera una sefal en forma de dientes de sierra, como corresponde a una diferencia de fase

que varia linealmente con el tiempo. En este caso el enganche se realizard de forma lenta.

Frente al multiplicador analogico, este detector presenta la ventaja de un margen
lineal doble 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
armonicos de salida y su mayor limitacion en frecuencia, entre un 50% y un 75% del limite
de un multiplicador con la misma tecnologia. El que responda a los flancos de las sefiales
de entrada también es un inconveniente si alguna de ellas, normalmente la referencia, esta
acompafiada de ruido, en estos casos se pueden producir cambios de nivel espurios, que
aunque sean de corta duracion haran que se dispare el biestable y, dependiendo del instante
en que se produzcan, pueden obligar al lazo a deslizamientos de un ciclo completo para

recuperar la situacion de equilibrio.

4.5.4. Detector digital de fase/frecuencia

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

al tipo 4 de la Figura 4.6.
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Existen muchas estructuras de dispositivos de este tipo, y la que se va a explicar es
la més simple. Se trata de un dispositivo con dos salidas, U y D, capaz de estar en tres
estados diferentes, estando controlados los cambios de estado por los flancos de subida de
las sefiales de entrada. Su diagrama de estado y los niveles asociados de las sefales de

salida se representan en la Figura 4.7.

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

Figura 4.7. Diagrama de estados de un detector de fase/frecuencia.

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 senal U/ 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 2.
Si fuera la sefial U2 la que estuviera adelantada, seria la salida U la que se mantendria a
nivel bajo y la onda rectangular apareceria en la salida D. Asi pues, el margen lineal es de
4 radianes y tomando como salida el valor medio de la diferencia U-D la constante del

detector valdra:
K, =2AV/4x=AV/2x (4.49)

Donde A4V es la diferencia entre los valores de tension correspondientes a los

niveles “0” y “1”.

~81~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Diserio de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnologia BiCMOS 0,35um

El primer armonico 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 +2m, el extremo de su margen lineal, y toma el valor:
v, =24V /7 (4.50)

Si las frecuencias de las sefiales de entrada son diferentes, una de las salidas se
mantendrd a nivel bajo y en la otra aparecerd una onda rectangular de ciclo de trabajo

variable que llevaré el lazo al enganche.

Este detector presenta, frente a los anteriores 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 arménicos de
salida y su mayor limitacion 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 instantdnea, por lo que cuando la
diferencia de fases es inferior a este tiempo de respuesta no se producird ningin 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 comparacion con el periodo de la sefial de referencia y
de la aplicacion concreta. También, las constantes de tiempo asociadas a sus salidas
pueden hacer que, dado un pequeio error de fase, la duracion del pulso que efectivamente
se aplica al VCO sea demasiado larga, con lo que el error cambiaria de signo. Al ser el
circuito simétrico, la correccion del nuevo error también seria 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 offset 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 solo debe usarse con relaciones S/N elevadas.
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4.5.5. Bomba de carga

Un detector de fase/frecuencia puede utilizarse en una configuracion de PLL, 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), que consiste en un par de generadores de corriente
que inyectan o extraen corriente de un filtro RC que controla el VCO. El esquema puede

verse en la Figura 4.8.

Kq F(s) Ky
_>
D, Detector Bomba de |Vd | Filtro Paso 2 @ @07
de Fase carga Bajo
VCO
A
@0

Figura4.8. PLL con detector de fase/frecuencia 'y bomba de carga.

Las expresiones correspondientes y su funcion de transferencia son:

TIZC/gm’ 2'2:R2.C (4.51)
F(s)=(1+s1,)/s7, (4.52)

Su funcion de transferencia permite identificarlo como un PLL de orden 2 y tipo 2,
en el que el efecto memoria se debe a que en ausencia de sefales de entrada ambos
generadores de corriente estdn desactivados y se mantiene la carga del condensador. Este
montaje tiene varias ventajas: la constante del detector de fase puede ser muy alta, al no
estar limitada por la tension de alimentacion; la tension de control del VCO puede ser muy
superior a la de alimentacion del resto de los circuitos, pues los generadores pueden ser
simples conmutadores CMOS, y el ruido afadido por el filtro es minimo al no tener

componentes activos.
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4.6. Resumen

En este capitulo se han visto los conceptos basicos de los PLLs, tratindose de un
circuito realimentado de control con el que se intenta conseguir que la fase de un oscilador
variable sea una réplica de la fase de la sefial de entrada. Los distintos bloques del PLL son

el detector de fase, el filtro del bucle y el VCO.

En cuanto al detector de fase hemos visto los distintos tipos y en cuanto al filtro del
bucle su influencia, puesto que este es el Uinico elemento del PLL para el que hay libertad
de eleccion de sus caracteristicas (ganancia, polos y ceros), y asi controlar el
comportamiento del PLL (orden, tipo). E1 VCO no es mas que un oscilador en el que su

frecuencia de oscilacion varia tedricamente de forma lineal con la tension de entrada.

En el capitulo siguiente veremos una aplicacion de los mismos, los sintetizadores el

cual es el caso de desarrollo de este proyecto.
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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 este capitulo veremos una pequefia introduccion de los sintetizadores para
posteriormente presentar la estructura basica de los sintetizadores asi como las distintas
configuraciones mas usadas. Estudiaremos los factores como son el ruido de fase y filtrado

de sefiales espurias. Posteriormente expondremos la eleccion de la estructura a disefar.
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5.1. Introduccién

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 precision de
los osciladores patrones, el tiempo de conmutacion entre frecuencias, el ruido de fase de la
salida y la presencia de otras sefiales espurias [21]-[22]. Estas dos uUltimas caracteristicas

dependen de la estructura del sintetizador.

El método mas utilizado de sintesis de frecuencia es el que trabaja con un PLL y
divisores de frecuencia, pues es un sistema muy sencillo y permite obtener alta calidad en

las frecuencias originadas.

Existen dos aplicaciones conceptualmente diferentes, aunque utilizan los mismos

esquemas:

e Estabilizacion 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).

e 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.

5.2. Sintetizador basico

El esquema mas basico de sintetizador con PLL es el de la Figura 5.1. 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 y el detector de fase. El enganche se produce, como ya se
sabe, cuando las frecuencias en el detector de fase son iguales, por lo tanto en ese caso la
frecuencia en el VCO debe ser f,=N-f,, y el conjunto actda como un multiplicador de

frecuencia.
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Kq F(s) Ky © N0
o r
e e P e Ol e
Fase
VCO
A
@, N, /N N
=N |

Figura5.1. 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 mucho. 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 M.

Si se calcula la funcion de transferencia del bucle de la Figura 5.1, utilizando los
mismos desarrollos que se emplearon para calcular la funcion de transferencia del PLL

simple, se obtiene:

K
— F(s)
1= &0 L) N

C0,6) L6 Kp
N

(5.1)

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

orden 2 tipo 2, con F(s)= (1 + 13)/1;, Se tendra:

2 2
H(s)=N— 0, + @, . (5.2)
s°+28w,5 + o;

El célculo de w, y & a partir de las constantes de tiempo del filtro se realiza de la
misma manera que se explico en el PLL basico sustituyendo la constante K del bucle por
K/N.

K
o, = |— (5.3)
Nt
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g2 (5.4)

La funcidn de transferencia de error definida como la relacién entre el error de fase

y la fase de entrada se obtiene como:

o
b ()= 0Oy HO) ; (55)
@, () N s+—F(s)
N
Y en el caso de un PLL de tipo 2 orden 2 se obtiene:
S2
H(s) = 50)

s?+ 2lw, s + a)f

La funcidén de transferencia, (ver la ecuacion (5.2)), es la de un PLL multiplicada
por N, las fluctuaciones de fase (como el ruido de fase o modulacion) 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 los PLL,
donde los saltos de frecuencia o fase responden a un transitorio que viene definido por la
funcion de transferencia, al igual que las modulaciones o ruido. La frecuencia y fase
vendran multiplicadas por el factor N de entrada a salida, a tenerse en cuenta en los

procesos de modulacion o evaluacion de transitorios.

La eleccion de los detectores de fase estd condicionada tanto por el ruido que
acomparia a la sefial de referencia como por el ciclo de trabajo de la sefial de salida de los
divisores. En primer lugar se dejan a un lado los multiplicadores analégicos por su peor
integracidn con los divisores digitales. Si solo se atiende al ruido que acompafia a la sefial
de referencia la eleccion seria un multiplicador digital si la sefial es ruidosa, o un

fase/frecuencia si el ruido es bajo.

Los divisores son basicamente contadores digitales, y existen varios tipos: los
contadores programables mas habituales trasladan a su salida uno de cada N pulsos de
entrada, con lo que el ciclo de trabajo de su salida esta muy alejado del 50% recomendable
para los detectores formados por multiplicadores digitales. Los divisores del tipo ripple-
carry permiten mantener y regenerar ciclos de trabajo del 50% a costa de permitir sélo

factores potencia de 2. Luego para sefiales de referencia ruidosas habra que escoger
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divisores de este tipo o incluir circuitos adicionales para mantener ciclos de trabajo

adecuados.

5.3. Configuraciones de sintetizadores

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

PLL y divisores de frecuencia.

5.3.1. Sintetizador con divisor programable

El esquema de este sintetizador se muestra en la Figura 5.2. El valor de N, 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 = f,.

Kd F(s) Ky —
@o—Np' D,
@y, f; Detector Va | Filtro Ve @ fo=Npfr
Fase Paso Bajo "
VCO

A

®,Ny, T/Np Np

;Np -

Lineas de control

Figura 5.2. Sintetizador con divisor programable.

5.3.2. Sintetizador con divisores fijo y programable

Los divisores programables tienen frecuencias relativamente bajas de utilizacion.
Cuando se desea sintetizar frecuencias mas elevadas la alternativa méas simple es colocar
un predivisor (prescaler) de modulo fijo entre el VCO vy el divisor programable, tal como

se muestra en la Figura 5.3.
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Ky F(s) Ky -
@O_N p' Nf' @I’
f. | Detector Vg Filtro V, @ fo= I\Jp'Nf'fr

7 Fde "| Paso Bajo - g
ase veo
A

fO Np fO Nf
Np-Ns N¢
+N p N +Nf <

Figura5.3. Sintetizador con divisores fijo y programable.

En esta estructura el valor de la frecuencia de salida es: f, = Ny -N,:f.. Puesto que N,

puede variar de uno en uno, el paso del sintetizador es Af'= Ny-f,.

El inconveniente de este esquema en comparacién con el anterior es que para un
determinado paso de sintetizador se reduce la frecuencia de referencia en el factor N, Si la
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 funcion 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.

5.3.3. Sintetizador con divisor de doble modulo

Una estructura que resuelve en parte el problema de la anterior es la basada en un
divisor de doble modulo. Estos divisores son un intermedio entre los fijos y los
programables: tienen la posibilidad de dividir por dos factores diferentes (normalmente
diferentes en una unidad) bajo el control de una entrada del médulo de division. Pueden
funcionar en frecuencias mucho mas elevadas que los programables, hasta 2 6 3 GHz,
aunque mas bajas que los fijos. En la Figura 5.4 se muestra la estructura en que suelen

utilizarse, con dos divisores programables.

El funcionamiento del conjunto es el siguiente: se parte de una situacion inicial en
que los tres divisores estan a cero y el divisor de doble mddulo configurado para dividir
por el factor (P+1). Para que el divisor de doble modulo pase a dividir por P tiene que
recibir un pulso del divisor 4, lo que ocurre tras (P+1)-4 pulsos o ciclos del VCO. La
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situacion vuelve a su estado inicial cuando el divisor N, entrega a su salida un pulso y
activa las entradas de RESET de los contadores, para esto tiene que recibir N, pulsos del
divisor de doble mddulo, siempre que N, sea mayor o igual que 4. Los primeros 4 pulsos
corresponderan a un factor de division (P+1), que equivalen a (P+1)-A ciclos del VCO, y

los restantes (N,-4) al factor P, que equivalen a P-(N,-A) pulsos del VCO.

K F(s K
d ( ) V ¢0:N'¢r
fi De'ije;: for Va | Filtro Ve . @ fO:N'fr
Fase Paso Bajo "
VCO
f A
o
N
Np [« SP/P+1s
PP+l RESET]
A 3
+A
RESET
A
N=NpP+A

Figura5.4. Sintetizador con divisor de doble médulo.

Con divisores de doble moédulo se consigue construir divisores con factores de
division que varian de unidad en unidad y que funcionan a frecuencias mas elevadas que
los divisores programables, de esta forma se consigue mantener la frecuencia de referencia
elevada. Los inconvenientes son una mayor complejidad y no poder alcanzar las mismas

frecuencias que los divisores fijos.

5.3.4. Sintetizador con mezclador

En frecuencias muy elevadas es posible que ninguna de estas configuraciones sea
atil, bien porque no existan divisores de frecuencia, o bien porque los factores de
multiplicacidn necesarios para realizar canalizaciones estrechas sean demasiado elevados,
con lo que el ruido en la salida seria demasiado alto. En este caso se recurre a

configuraciones mas complejas con mezcladores de frecuencia.
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En la Figura 5.5 se muestra esta configuracion. La sefial del VCO se lleva al
mezclador donde se traslada con una frecuencia fija, f;, dada por un oscilador exterior. Esta
frecuencia puede ser a su vez sintetizada en otro PLL y canalizada con un paso diferente.
Existen distintas configuraciones implementadas con varios bucles, como por ejemplo la
que se muestra en la Figura 5.6. El calculo de los parametros de estas configuraciones es
complicado, dado que la seleccion de las frecuencias en cada punto debe tener en cuenta
los productos no deseados que se generan en cada mezcla, y evitar que lleguen a la salida

frecuencias cercanas a la deseada. En general, las frecuencias alejadas no son un problema

Kv

S

VCO

Sintetizador con mezclador incluido en el lazo.

pues siempre pueden filtrarse.
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Figura5.6. Sintetizador con dos lazos y un mezclador.

5.4. Ruido de fase en sintetizadores

En primer lugar, hay que destacar que el ruido de fase generado en los osciladores
responde a una distribucién espectral no plana. En este sentido, el ruido a la salida de un
sintetizador estara compuesto en parte por el ruido del oscilador de referencia, el ruido del

VCOy el ruido generado en el detector de fase y divisores de frecuencia.

Un modelo circuital del ruido de fase generado en un lazo PLL sintetizador es el de
la Figura 5.7, donde se muestra de forma explicita un conjunto de generadores de ruido
correspondientes al ruido de fase aditivo de cada uno de los bloques. Tanto el ruido del
oscilador de referencia como el del VCO responderan a un modelo de Leeson [17], el
primero de alto QO y el segundo de bajo Q. El ruido generado por el detector de fase y por
los divisores de frecuencia se puede modelar mediante un ruido blanco més un ruido flicker
1/f, de la forma:

5,00 =232 [1+%j (5.7)

ent
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Figura5.7. Fuentes de ruido en un sintetizador.

Si se calcula la respuesta individual del lazo PLL a cada una de 1as contribuciones
de ruido, se puede obtener una ecuacion global del ruido de fase a 1a salida de la forma:

W(f)

S,(1)=| 8, (N +—E5=+ 8,0 [HG27) +S, (NH.(2A) (5:8)

Donde H(s) es la funcion de transferencia del sintetizador y H.(s) es la funcion de

transferencia de error.

Teniendo en cuenta que la funcion de transferencia tiene una amplitud N para
frecuencias bajas, la potencia de ruido correspondiente al oscilador de referencia y a 10s
circuitos detector y divisor se multiplica por N2 es decir, se incrementa en 20-log N
decibelios. Por esta razdn no suelen utilizarse factores superiores a 10000, pues este factor
ya supone un incremento de 80 dB. Fuera del ancho de banda del bucle apenas existe
transmision de la referencia al VCO vy las fluctuaciones son practicamente las del VVCO.
Estas se ven corregidas dentro del ancho de banda del bucle por la funcion transferencia de

error, que es paso alto.
En resumen, en cuanto al ruido de fase se tiene:

e Para frecuencias menores que el ancho de banda de ruido del bucle, el ruido
es el de la sefial de referencia méas los circuitos detector y divisores,

multiplicado por el factor N2

e Para frecuencias superiores a B, el ruido es el del VCO.
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En general los osciladores de cuarzo que se utilizan como sefial de referencia tienen
una estabilidad muy alta y, por tanto, un ruido de fase en frecuencias cercanas a la
portadora muy bajo, tanto que, pese a la multiplicacion por N, el ruido suele ser menor que
el del VCO en esta zona. Sin embargo, en frecuencias alejadas de la portadora el ruido
dominante es el ruido térmico, y entonces el del VCO es menor que el de la referencia

multiplicado por N-.

El ancho de banda 6ptimo del sintetizador sera aquel punto en que se crucen las
caracteristicas de ruido de la sefial de referencia multiplicado por N2y del VCO, de forma

que el ruido resultante en cada zona sea el menor de los dos.

5.5. Filtrado de la frecuencia de referencia

Ademas del ruido de fase, otro indicador de la calidad de un sintetizador es la
presencia de sefiales espurias en la salida. Se denominan sefiales espurias las componentes
discretas que aparecen en la salida y que no estan relacionadas arménicamente con la sefial
deseada. La ventaja de un sintetizador con PLL es que se comporta de forma casi ideal.
Puesto que lo que se hace es sincronizar un oscilador, en lugar de generar una frecuencia
por combinacion de otras sefiales, no existen practicamente espurias en la salida a

excepcion de las siguientes:

e La frecuencia de referencia y sus armonicos: pueden llegar a la salida por
mal aislamiento en el circuito. Normalmente no constituyen un problema,
pues son frecuencias muy diferentes de las deseadas y pueden eliminarse

con un filtro sencillo.

e Modulacién del VCO por la frecuencia de referencia y sus armonicos: todos
los detectores de fase tienen en su salida componentes relacionadas con la
frecuencia de referencia, como ya se ha visto en el capitulo anterior. Si estas
sefiales llegan a la entrada de control del VCO provocan una modulacion de
frecuencia que se traduce en unas componentes discretas en el espectro. Si
la frecuencia de referencia es baja estas componentes se sitlan muy cerca de

la sefal deseada.
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Es facil calcular, a partir de la amplitud de estas componentes en el detector de fase,
cudl es la desviacion de frecuencia que provocan en el VCO vy, por tanto, cuél es la
amplitud de las componentes discretas en las bandas laterales de modulacion generadas.

Como norma general, es conveniente utilizar frecuencias de referencia lo mas altas
posible para facilitar el filtrado antes de que lleguen al VCO. Frecuentemente se afiaden al
filtro del bucle, otros filtros paso-bajo RC sencillos, para mejorar el filtrado. En general, la
frecuencia de corte de estos filtros debe mantenerse por encima de 5-w,, pues si s mas

baja pone en peligro la estabilidad del bucle.

En la Figura 5.8 se muestran dos posibles filtros para PLL de orden 2 tipo 2. El de
la izquierda esta pensado para un detector de fase convencional con una Unica salida, y el
de la derecha incorpora una bomba de carga y se usa con detectores digitales de fase

frecuencia. En ambos casos la funcion de transferencia es de la forma:

F(s) = (5.9)
st, l+st,
Cs
— - Im
C, R,
- Om Rz J
R, C,
- e I
(@) (b)

Figura5.8. Filtros para PLL de orden 2 con eliminacién de referencia; (a) f. activo, (b) f. pasivo.

5.6. Otros sintetizadores

Los primeros PLL que aparecieron fueron los lineales (LPLL), en estos todos los

bloques se constituyen mediante circuitos analdgicos, en este caso el comparador de fase
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podria ser un multiplicador de cuatro cuadrantes. Posteriormente los PLL fueron

lentamente cambiando hacia los PLL digitales (DPLL).

A los PLL se los puede clasificar de acuerdo a su composicion y a su forma de

funcionamiento, esta clasificacion es la siguiente:

LPLL (PLL lineal).
DPLL (PLL Digital).
ADPLL (PLL Totalmente digital).

SPLL (PLL Software).

Vamos a revisar los demas tipos de sintetizadores que se utilizan actualmente y

cudles son sus aplicaciones:

Sintesis directa: se basa en generar las frecuencias deseadas mediante
combinaciones en mezcladores, multiplicadores de frecuencia, etc., de las
sefiales de varios osciladores patrones. Era el método empleado antes del
desarrollo de los divisores digitales de frecuencia. Actualmente se utiliza en
casos muy particulares en que las frecuencias son muy elevadas y para un

ndmero reducido de ellas.

Sintesis digital directa: no debe confundirse con la anterior. Se la conoce
en la literatura como DDS (Direct Digital Synthesis). Se basa en generar
directamente la forma de onda de la sefial con circuitos digitales y
conversores DAC. Permite canalizaciones muy estrechas (de fracciones de
Hz) y cambios de canal casi instantaneos. Su comportamiento en cuanto al

ruido de fase es muy bueno, pero genera gran cantidad de espurias.

Sintesis por inyeccion: se utiliza en frecuencias elevadas. Se basa en
inyectar una sefial de referencia directamente en el circuito resonante del
oscilador. Mediante un proceso no lineal el oscilador inyectado pasa a

oscilar a la frecuencia de referencia. Puede utilizarse también como
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multiplicador o divisor de frecuencias. Permite enganches mucho mas
rapidos que el PLL, pero su disefio es mucho mas complicado y son de
banda muy estrecha.

e Sintetizadores con divisores de frecuencia con médulo fraccionario: en
los esquemas que se han visto, la divisién de frecuencia se realiza por
numeros enteros. Existe la posibilidad de dividir por nimeros racionales
utilizando una circuiteria digital relativamente compleja. La canalizacion es
entonces de una fraccion de la frecuencia de referencia, por lo que ésta
puede ser méas elevada. Existen circuitos integrados que implementan este

tipo de sintetizadores.

5.7. Diseno del sintetizador

En este apartado se explican las estructuras que probaremos para desarrollar nuestro
sintetizador. El estudio de los elementos que los componen y las prestaciones que se

obtienen con las estructuras propuestas se llevara a cabo en los capitulos posteriores.

5.7.1. Frecuencias a generar para el estandar DVB-H

Las frecuencias a generar por el sintetizador para el estandar DVB-H se muestran
en la Tabla 5.1. Estas frecuencias son las especificas del estandar DVB-H [2].

Tabla 5.1. Frecuencias a generar por el estdndar DVB-H

Banda (MHZz) £. (MHz) Numero de canal (11.5)
474 21
482 22
490 23
498 24
Bandas IV y V de UHF
506 25
(470 - 862) 514 26
522 28
530 28
538 29
546 30
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850
858

68
69

5.7.2. Frecuencias a generar por el sintetizador

Hay que tener en cuenta que el VCO que vamos a utilizar duplica la banda de UHF

situandola de 940 a 1724 MHz, por lo tanto, las frecuencias a generar por nuestro

sintetizador son el doble de las del estindar DVB-H (ver Tabla 5.2).

La arquitectura del receptor a utilizar va a ser la de conversion directa, entonces
tenemos que la frecuencia central de cada canal generado por el sintetizador sera igual a la
frecuencia de salida del sintetizador (f,). La frecuencia central de cada canal a generar para
el estandar (f.) sera la mitad de la frecuencia de salida del sintetizador, para ello tendremos

que dividir la frecuencia de salida del sintetizador por dos para tener la que necesitamos en

nuestro estandar.

Tabla 5.2. Frecuencias a generar por el sintetizador

Frecuencia para el estandar DVB-H
Frecuencia de salida del sintetizador =
£ (MHZz) Frecuencia de salida del divisor rapido
£,/2= £ (MHz)
948 474
964 482
980 490
996 498
1012 506
1028 514
1044 522
1060 530
1076 538
1092 546
1108 554
1124 562
1140 570
1156 578
1172 586
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1188
1204
1220
1236
1252
1268
1284
1300
1316
1332
1348
1364
1380
1396
1412
1428
1444
1460
1476
1492
1508
1424
1540
1556
1572
1588
1604
1620
1634
1652
1668
1684
1700

1716

594
602
610
618
626
634
642
650
658
666
674
682
690
698
706
714
722
730
738
746
754
762
770
778
786
794
802
810
818
826
834
842
850

858
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5.7.3. Estructura del sintetizador

Las frecuencias a generar por nuestro sintetizador son el doble de las del estandar
DVB-H debido al VCO que utilizamos (Tabla 5.2). Por esta razon tendremos que dividir la
frecuencia de salida del sintetizador entre dos, para asi obtener la necesaria en nuestro

estandar.

La frecuencia de salida es elevada para ser dividida por un divisor programable (de
948 MHz a 1716 MHZz), por lo que la estructura utilizada para el sintetizador combina un
divisor fijo rapido y un divisor programable. Este divisor rapido divide por dos, lo cual, es
interesante en nuestro disefio porque la frecuencia de salida del sintetizador hay que
dividirla entre dos para obtener la frecuencia central necesaria en nuestro estandar,

consiguiéndola a la salida de este elemento.

En un sintetizador normalmente se coge una frecuencia de referencia igual al salto
del canal (habitualmente, f,=N+. en una estructura de sintetizador con divisor
programable), pero como vamos a realizar una estructura que combina un divisor fijo
(entre dos) y otro divisor de doble modulo, la frecuencia de referencia (f,), sera de la
forma: f,=N;-N,f., siendo Ny el factor de division del fijo y N, el factor del divisor de doble
modulo. Como norma general es conveniente utilizar frecuencias lo mas altas posibles para

facilitar el filtrado antes de que lleguen al VCO.

La frecuencia de referencia la establecemos realizando nimeros con el bloque del
divisor programable que vemos en la Figura 5.9 junto al divisor por dos y obtener un
namero entero. La frecuencia de referencia (f,) la fijamos en 2 MHz realizando los célculos

oportunos con los valores de los divisores del disefio.

La estructura a utilizar es la de un sintetizador con un detector de fase/frecuencia
digital mas una bomba de carga combinando un divisor fijo rapido y un programable. La

salida para el estandar DVB-H sera después del divisor rapido (f,/2=f.).
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f,=2 MHz R
Detector "| Bomba de f,
L » f > R
.| Fase-Frecuencia | carga Filtro VCO
Np N¢
fr f,/2 Divisor Répido
MNe +2

Figura5.9. Esquema basico del sintetizador utilizando un detector de fase/frecuencia
mas bomba de carga.

5.8. Resumen

Aparte de ocuparnos de la definicion de los sintetizadores y los distintos tipos que
podemos encontrarnos, asi como algunas de sus caracteristicas, en este capitulo hemos
expuesto las frecuencias a generar por nuestro sintetizador para un receptor ZERO IF y la
estructura que vamos a disefiar. En la configuracién elegida combinamos un divisor fijo
répido y un divisor programable para el caso de un detector de fase/frecuencia digital méas
bomba de carga.

En el capitulo siguiente se describe el disefio de cada uno de estos bloques, donde
se mostraran los esquematicos, test de funcionamiento individual y sus simulaciones

respectivas.
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Capitulo 6

Estudio y simulacion de los distintos
bloques del sintetizador en ADS

En este capitulo se realiza el estudio, disefio y simulacion con la herramienta ADS
[6] de cada parte del sintetizador [23]. Comenzamos con el estudio de los comparadores de
fase para seguir con la descripcion del VCO que vamos a utilizar. Se sigue con los

divisores rapidos y los programables. Para finalizar veremos los filtros.

6.1. Comparador de fase

El comparador de fase es el que calcula la diferencia entre las fases de las senales

de entrada y da una senal de salida (V;) proporcional a la ganancia del comparador de fase

(Ka).
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El comparador de fase/frecuencia se suele encontrar integrado en circuitos
sintetizadores de frecuencia como el caso que estamos estudiando. La bomba de carga se
puede incluir o no segun el disefiador. Vamos a disefiar un comparador de fase/frecuencia
(PFD) basado en puertas NAND, luego realizaremos la bomba de carga (CP) y finalmente

uniremos ambos circuitos.

6.1.1. Comparador de fase/frecuencia

El comparador de fase/frecuencia consta de puertas NAND2, NAND3, NAND4 y
basculas RS realizadas con NAND2. Con esta estructura disponemos de dos salidas que no
estan activas simultaneamente. Si la entrada es diferente a la de referencia actua una salida
u otra. Cuando alcanzamos el equilibrio y son iguales, las salidas estaran inactivas

permaneciendo en estado alto.

Al poseer basculas RS, la caracteristica de transferencia de este comparador es
independiente de las relaciones ciclicas de las sefiales de entrada, pues los estados de salida
de la bascula cambian con las transiciones de entrada. Esta es una caracteristica que nos

interesa.

La funcién de transferencia de este comparador es lineal, entre -2n y +2m, debido a
que entre —2m y 0 actia la salida D1, y entre 0 y +2x la salida Ul. Tenemos dos salidas U2
y D2 que se pueden utilizar para hacer pruebas pero no se usan en el disefio. En la Figura

6.1 se muestra el esquema del PFD realizado en ADS.
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comparador de fase -frecuencia
;(m nand2 Port
X3
Num=1 nand3 u1
X5 Num=
} Vref||FE2 | up
ret| Mos
TTerTToE =——SiGe o —-DOWN
X7 Vin
— ul—a
flipflopRS2 e
x2 —<>
C Port PFD_mossige2_device
Port nand3 b1 X3
v nand2 X6 Num=
Num=2 X4
inv :D Port
X8 nand2 U2
X9 Num=
:D Port
nand2 D2
X0 Num=
€Y (b)

Figura 6.1. Comparador de Fase/Frecuencia (PFD); (a) esquematico, (b) simbolo.

Se ha variado las relaciones de los anchos de los transistores para optimizar el
detector, intentando que la respuesta sea lo mas lineal y que las sefiales de salida cambien
rapida y correctamente. Nos queda una relacion de constantes tal como se muestra en la

Tabla 6.1.

Tabla 6.1. Dimensiones finales de los transistores MOSFET utilizados en el disefio de las puertas
légicas que conforman el PFD

Ancho del MOSFET tipo N 8 um
Longitud puerta del MOSFET tipo N 0,5 pm
Ancho del MOSFET tipo P 16 pm
Longitud puerta del MOSFET tipo P 0,5 pm

El esquema de las puertas utilizadas en el PFD (“inv”, “nand2”, “nand3”, “nand4” y

“flipflopRS”) se muestran a continuacion.
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OcC | AR
+| SRCZ YART
= Vde=3.3V—] wp=2"wn
- lep=0.5
wn=g.0
— M OSFET_PMOS 1Bn=05
entrad MOSFET2
W odelSmodp
Lengthflep um
Width=wp um
o —
Fort Faort
I ouT
Mum=1 salida Num=2

-

W EEFET_MNMOS
MOSFETI

W odel=madn
Length=len um
Width=wn um

Figura 6.2. Esquematico del inversor (“inv”).
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Figura 6.3. Esquematico de la nand2 (“nand2”).
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Length=len um
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Figura 6.4. Esquematico de la nand3 (“nand3”).
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Figura 6.5. Esquematico de la nand4 (“nand4”).
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Figura 6.6. Esquematico del flip-flop RS (“flipflopRS”).
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En la Figura 6.7 se observa el esquema de simulaciéon en ADS del PFD para

comprobar su funcionamiento variando las entradas periddicas e iguales, donde a una

entrada se le ha hecho un barrido de su fase para poder desplazarla y observar los distintos

desfases entre las entradas.

VAR

VAR1
Tref=100 nsec
Tosc=100 nsec

VAR

VAR2
TransFrac=0.1
DelayFrac=0.0

VtPulse
SRC4
Viow=0 V
Vhigh=3.3 V -
Delay=0.5*Tref
Edge=linear =
Rise=TransFrac*Tosc
Fall=TransFrac*Tosc
Width=(0.5-TransFrac)*Tosc
Period=Tosc

Figura 6.7.

Rise=TransFrac*Tref
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Width=(0.5-TransFrac)*Tref
Period=Tref
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VREF Wbs DOWN—

[SiGe o {fumn

Vin J_
PFD m;ga.devci I
X2 —

VtPulse

— SRC3 I =

Viow=0 V =

Vhigh=3.3 V

Delay=DelayFrac*Tref 02 C 0.3 pF

Edge=linear C=0.3 pF

SOIIHI—

CO3pF C=0.3 pF

Test de PFD como detector de fase.

PARAMETER SWEEP |

ParamSweep

Sweep1
SweepVar="DelayFrac"
Start=0.0

Stop=1.0

Step=0.1

| ﬁ | TRANSIENT I

Tran1

StartTime=Tref
StopTime=5*Tosc
MaxTimeStep=0.01*Tosc

En la Figura 6.8 se observa la simulacion del esquematico de la Figura 6.7 donde a

la entrada tenemos dos sefiales rectangulares de frecuencias idénticas y de relaciones

ciclicas idénticas de valor 1/2 (aunque este tipo de detector no necesita que las sefiales sean

de este tipo para su correcto funcionamiento). Vemos que cuando la entrada proveniente

del VCO (Vin), esta adelantada frente a la sefial de referencia (Vref), tenemos un pulso del

tamano de la diferencia de fase entre las sefiales, en la salida DOWN. Si fuera al contrario

el pulso lo tendriamos en la sefial UP. Si no estuvieran desfasadas no tendriamos pulso en

ninguna de ellas estando las dos en estado alto. El valor de K, es de 0,955 (V/rad).

~111 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Diserio de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnologia BiCMOS 0,35um
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Figura 6.8. Simulacion de la respuesta del PFD y la K; (sin bomba de carga).

6.1.2. 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. Cuando los pulsos se inyectan por UP, la fuente de
corriente introducird carga en el condensador, y la tension de la salida se incrementard. Si

por el contrario los pulsos vienen desde DOWN, la carga del condensador fluira a tierra.

En la Figura 6.9(a) vemos el esquematico de la bomba de carga. Esta consiste en
simples conmutadores realizados con transistores, los cuales inyectardn o extraeran

corriente a su salida.
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Figura 6.9. Bomba de carga; (a) esquematico, (b) simbolo.
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CP_mossige
Chargepump1

(b)

Las dimensiones de los transistores son las de la Tabla 6.2. Con el ancho de los

transistores obtenemos la corriente de salida que queremos obtener, aproximadamente de

200 pA. El transistor tipo N de salida tiene una relacion de (1/3) de este ancho, para

conseguir equilibrar los 200 pA positivos y los 200 pA negativos.

Tabla 6.2. Dimensiones de los MOSFET para la bomba de carga

Ancho del MOSFET tipo N 2 um
Longitud puerta del MOSFET tipo N 0,5 um
Ancho del MOSFET tipo P 2 um
Longitud puerta del MOSFET tipo P 0,5 um

6.1.3. Union del comparador de fase/frecuencia y bomba de

carga

Como ya tenemos realizados los dos esquematicos, s6lo nos queda unirlos, tal y

como se observa en la Figura 6.10 y calcular la constante para este detector.
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Figura 6.10. PFD mas bomba de carga; (a) esquematico, (b) simbolo.

Realizamos un test del funcionamiento de este detector de fase junto a la bomba de

carga, utilizando el esquema de la Figura 6.11, variando las entradas periodicas e iguales,

donde a la sefial de entrada Vin se le ha hecho un barrido frente al desplazamiento de la

entrada Vref.

VAR var | /AR
VAR1 VAR2
Tref=100 nsec TransFrac=0.1 |_Probe
Tosc=100 nsec DelayFrac=0.0 |_ChargePump
VDD=33
|Cl7| X
— R1
Vet y [ R=6 Ohm
VtPulse = o
¥
Reference ViPulse p
Viow=0V Divided VCO  aa
Vhigh=VDD Viow=0V
DeIay=j*Tref Vhigh=VDD
Edge=linear

Rise=TransFrac*Tref =
Fall=TransFrac*Tref
Width=(0.5-TransFrac)*Tref
Period=Tref

Figura 6.11.

= Delay=DelayFrac*Tref
Edge=linear
Rise=TransFrac*Tosc
Fall=TransFrac*Tosc
Width=(0.5-TransFrac)*Tosc
Period=Tosc

v_DC
SRC2
= \/dc=VDD/2

PARAMETER SWEEP I

ParamSweep

Sweep1
SweepVar="DelayFrac"
Start=0.0

Stop=2.0

Step=0.1

@)

Tran1

StartTime=Tref
StopTime=5*Tref
MaxTimeStep=0.01*Tref

Test de PFD mas bomba de carga como detector de fase.

En la Figura 6.12 se observa la respuesta de este detector de fase para un desfase

que se realiza con la barra: seleccion del delay fraction. El desfase se realiza entre —360

grados (0,0), 0 grados (1,0), y 360 grados (2,0). Para estos valores se comprueba que el

detector de fase es bastante lineal.

Se ha calculado la constante K, la cual es igual a la corriente i, que suministra la

bomba entre 2-7t. El valor de la K; es de 32,61 (nA/rad).
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Respuesta del PFD+CP

250.0u
200.0u
150.0u
100.0u
50.00u
0.0000
-50.00u
-100.0u
-150.0u
-200.0u

-250.0u

TT T T T T T T T
00 02 04 06 08 10

Delay Frac

T T TTT
12 14 16 18 20

=Ly icp=(max(mean(l_ChargePump.i))-min(mean(l_ChargePump.i)))/2
icp (amps)
2.049E-4

|=oa] Ka=icp/(2°pi)
Ganancia Kd para bombeo de carga (amps/radian)
3.261E-5

Seleccion del delay fraction.

Figura 6.12. Simulacién de la respuesta del PFD mas bomba de carga y valor de K.

En las Figuras 6.13 a 6.15 se comprueba la respuesta en el tiempo del test del

detector donde tenemos dos sefiales rectangulares de frecuencias idénticas.

Respuesta en el tiempo

[

i SRESIRISRIRIERIn
EESImSISNE

Pup
"

o J A

[0,0]1
0gl
0,41

Figura 6.13. Simulacion de PFD mas bomba de carga, consumo de corriente —ig,.
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Respuesta en el tiempo

Vin
iy

L
i

AL
A LA
fEiEs==siEemEeeT

Pdown
22w
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Figura 6.14. Simulacion de PFD mas bomba de carga, inyeccion de corriente igp.

Respuesta en el tiempo

Vin
b

SRLESIE
EERESESIERINEREn

Pup
N
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Figura 6.15. Simulacién para el caso de no inyeccion de corriente.
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En la Figura 6.13, la entrada proveniente del VCO (Vin) esta adelantada frente a la
sefal de referencia (Vref), por tanto, tenemos un pulso del tamafio de la diferencia de fase
entre las sefiales en la salida DOWN. Como consecuencia, este pulso se le inyecta a la
bomba teniendo un pulso de la misma duracion inyectando una corriente negativa de ic.
En caso contrario, es decir si estuviera retardada como en la Figura 6.14, el pulso lo
tendriamos en la sefial UP, y este pulso se le inyecta a la bomba teniendo un pulso de la
misma duracion que inyecta una corriente positiva de i,. Si no estuvieran desfasadas (ver
Figura 6.15) no tendriamos pulso en ninguna de ellas estando las dos en estado alto y, por

lo tanto, no suministrariamos corriente a la salida de esta.

6.2. Oscilador controlado por tension

En este punto se realizard la descripcion de las caracteristicas y constantes del
oscilador controlado por tension. E1 VCO es la parte mas importante del sintetizador y es el
encargado de generar las frecuencias del oscilador local. S6lo usaremos el modelado de
este para usarlo en la simulacidn del sintetizador completo, ya que si usamos el real, ésta

puede tardar varios meses en terminar.

6.2.1. Caracteristicas del VCO

En este apartado examinamos la simulacién del oscilador controlado por tension
que ya ha sido implementado [5]. Las especificaciones del VCO para DVB-H se enumeran

en la Tabla 6.3.

Tabla 6.3. Especificaciones del VCO
Rango de frecuencias a generar De 470 MHz a 862 MHz
Ruido de fase -107 dBc/Hz para un gffser de 100 KHz

La integracion de los componentes del VCO no es posible si se barre nuestro rango
de frecuencias, ya que precisan de valores inductivos y capacitivos bastante elevados. En
nuestro VCO se optd por duplicar la banda de UHF (470 — 862 MHz) situandola desde los
940 a los 1724 MHz.
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En la Figura 6.16 se presentan las curvas de frecuencias frente a tension de cada

sub-banda mientras que en la Figura 6.17 se engloban las distintas curvas del ruido de fase

para los bordes de cada sub-banda.

1800

1750

Sub-banda 1

Sub-banda 2

1700 \ Sub-banda 3
1650 Sub-banda 4
1600 \\ Sub-bandas
1550 \
1500 \
1450
5 \
g 1350
g
3 1300
E \
1250 <
1200
1150
1100
—
1050 \
1000
950 ——
900
0 0,25 0,5 0,75 1 1,25 1,5 1,75 2 2,25 2,5 2,75 3 3,3

Vtune (V)

Figura 6.16. Graifica con las frecuencias frente a tension de cambio para cada sub-banda del VCO.
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Figura 6.17. Grifica con los niveles de ruido de fase para cada sub-banda del VCO.
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A continuacion, en la Figura 6.18, se puede observar la senal que da el VCO a su
salida si la tomamos en modo diferencial. Se trata de una sefial sinusoidal con un nivel de
amplitud maxima de 170 mVp en la Figura 6.18(a) y minima de 128,8 mVp en la Figura

6.18(b). Como vemos es una sefial cuyo nivel de continua es 0 V, esto es, el offset es cero.

11
E————Ed
]
=

S

Figura 6.18. Grafica con las respuestas en transitorio de la sefial de salida final en modo diferencial;
(a) amplitud maxima, (b) amplitud minima.
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La Tabla 6.4 refleja los resultados finales del layout en lo que a frecuencia y ruido

de fase se refiere.

Tabla 6.4. Valores finales de frecuencia y ruido de fase
Tension de Ruido de fase a
sintonizacion Frecuencias 100 KHz de
Sub-bandas
Vtune (MHz) offset
W) (dBc/Hz)
0 172437 -108,0
Sub-banda 1
33 1376,49 -107,8
0 1426,64 -107,8
Sub-banda 2
33 1219,17 -108,8
0 1240,87 -108,1
Sub-banda 3
3,3 1101,2 -109,0
0 1113,65 -108,5
Sub-banda 4
33 1011,87 -109,0
0 1013,61 -108,5
Sub-banda 5
33 936,957 -108,8

El punto maés critico del disefio se sitlia en la conmutacion entre las dos sub-bandas
de frecuencias mds bajas ya que el solapamiento entre ambas es muy pequefio (solo 1,74
MHz). Sin embargo, se comprob6 que justamente en esa pequeiia frontera entre sub-bandas

no se encuentra ningun canal por lo cual el problema ya no seria tal.

Cabe resenar que con el objetivo de tener siempre la mejor caracteristica del ruido
de fase es preferible realizar la conmutacion para el valor de V. igual a 3,3 V dado que
por lo general es en este punto cuando se alcanza un mejor nivel de este pardmetro con
respecto al mismo valor de frecuencia en la siguiente sub-banda. Teniendo en cuenta que el
disefio se quiere implementar en dispositivos moviles, los cuales disponen de una bateria,
que no siempre tendréd su carga maxima (3,3 V), sino que iran perdiéndola. Por esta razon
escogemos el rango de canal para cada sub-banda, segun la Figura 6.16, para la tension

minima.
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Esta operacion se realiza fijando el valor del sub-canal siguiente al canal minimo
situado lo mas proximo a cero, a consecuencia de esto, el sub-canal anterior se fija al canal
que no entre en la anterior sub-banda. Estos limites se representan en la Tabla 6.5 siendo
los que vamos a utilizar. Se distingue como el voltaje maximo estd en torno a los 3,1 V
respecto a si hubiéramos alargado el canal para la tension maxima hubiera estado
posiblemente a los 3,3 V, sin contemplar la posibilidad de la descarga parcial de la bateria

en la medida de lo posible en el disefo.

Tabla 6.5. Limites de frecuencias de canal entre sub-bandas

Tension de
Sub-band sintonizacion fout fe
ub-bandas Nch
Vtune (MHz) (MHz)

%

0,14 1716 858 69
Sub-banda 1

3,10 1428 714 51

0,60 1412 706 50
Sub-banda 2

3,09 1252 626 40

0,15 1236 618 39
Sub-banda 3

3,07 1124 562 32

0,51 1108 554 31
Sub-banda 4

3,08 1028 514 26

0,37 1012 506 25
Sub-banda 5

298 948 474 21

6.2.2. Modelado lineal del VCO

Segtn las curvas del VCO (Figura 6.16) podemos calcular las constantes lineales
del detector (K,), necesarias para realizar el célculo del filtro y la simulacién de la

respuesta en frecuencia. Vamos a realizar el calculo para las cinco sub-bandas.
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Seguidamente en la Tabla 6.6 se muestra un resumen del modelado lineal del VCO

para todas las sub-bandas, donde Kv= j—];(MHz/ V).

Tabla 6.6. Valor del modelado lineal del VCO
Constante lineal del detector
Sub-bandas
Kv
Sub-banda 1 -105,41
Sub-banda 2 -62,87
kSub-banda 3 -42,32
Sub-banda 4 -30,84
Sub-banda 5 -23,228

6.2.3. Modelado de la curva tension-frecuencia del VCO

En la Figura 6.16 de las frecuencias para cada sub-banda, se contemplan las
frecuencias de salida en funcion de la tension de control del VCO. Se modela cada una
haciendo un barrido de la tension de control. Este modelado es necesario para las

simulaciones del sintetizador completo. Vamos a realizarlo para las cinco sub-bandas.

En la Tabla 6.7 se muestra un resumen del modelado de las curvas del VCO para

todas las sub-bandas, realizados con Origin [35].

Tabla 6.7. Valor de la funcion modelada de cada curva de tension-frecuencia del VCO
Funcioén de la cutrva tension-frecuencia
Sub-bandas
(Hz)

Skt | Y= —46029161 x exp| —— | + 1766346623
1.55315

Sub-banda 2 y = 24808276 x exp| ——— | + 1448896729
1.48952

Solbtberada 3 y=—18254101 x exp| — |+ 1256204361
1.55013
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Sub-banda 4 y =-10694795 x exp[mxglzj +1123041953

Sub-banda 5 y= -22587514 x exp(ﬁj +1038893347

6.2.4. Calculo de la impedancia del VCO

Se realiza para tener en cuenta este factor en las simulaciones, puesto que nosotros
vamos a simular con un VCO ideal, con impedancia de entrada infinita, diferente a la de
nuestro VCO. Por lo tanto hay que incorporarle sus constantes propias de impedancia para

tener un correcto funcionamiento.

Para realizar este céalculo, se tomo6 el disefio del oscilador controlado por tension

realizado en Cadence representado en las Figuras 6.19 y 6.20.

Figura 6.19. Simulacién de los parametros S del VCO.
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Figura 6.20. Esquematico en Cadence del VCO.

A este esquema se le realizo un analisis de los pardmetros S, obtenidos en modulo y
fase. Con ellos, realizando un programa en Matlab [36], se hizo el calculo tanto de la

resistencia como de la capacidad de nuestro VCO. El programa es el siguiente:
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% CALCULO DE PARAMETROS Z DE NUESTRO VCO:
% z = impedancia del VCO
% Tenemos z en un fichero con parametros S (modulo y fase)
clear;
% Cargamos el fichero
z=load('z11vco.txt);
% f es la frecuencia
f=z(:,1);
[M,N]=size(2);
% pasamos a parte real e imaginaria
for i=1: M,
zs(i)=z(i,2)*(cos(z(i,3)*pi/180)+j*sin(z(i,3)*pi/180));
end;
% pasamos de parametros s a z
for i=1:M,
zz(i)=50*(1+zs(i))/(1-zs(i));
end;
% dibujamos la parte real de z
subplot(211);
plot(f/1e9,real(zz));
title('Resistencia’);
xlabel('Frecuencia(GHz)";
ylabel('Ohmios");
grid;
% calculamos la parte de Capacidad de z
for i=1:M,
cap(i)=-1/(imag(zz(i))*2*pi*f(i));
end;
% dibujamos la parte de Capacidad de z
subplot(212);
plot(f/1e9,cap*1elb);
title('Capacidad");
xlabel('Frecuencia(GHz)";
ylabel('fF");
grid;

%fin programa.
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El resultado de la simulacion del programa es el de la Figura 6.21.

Resistencia

Ohmios

Frecuencia(GHz)

x 10° Capacidad

fF

Frecuencia(GHz)

Figura 6.21. Parametros Z del VCO, parte real y de capacidad.

Para un punto intermedio entre las frecuencias de funcionamiento (948-1716 MHz),
los valores de nuestra impedancia son los de la Tabla 6.8. Estos valores se emplearan en

simulaciones posteriores.

Tabla 6.8. Valores de la impedancia del VCO

C_vco 3,7pF

R_vco 45Q

Los esquemas a usar en las simulaciones del sintetizador son los de la Figura 6.22

los cuales son equivalentes.
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— o

=
FILTRO - VOO ideal FILTRO VCOideal
R=R_vco R_vco?

R=R_vto

C
C_vcol

I C;C)’cn

_vco2
=C_veo

[e R el

e

(a) (b)
Figura 6.22. Esquemas de impedancia del VCO; (a) Z, en serie Z, todo en paralelo oo,
(b) Z, seguido Z; en paralelo .
Los esquemas son equivalentes como se demuestra a continuacion, pudiendo usar
indistintamente tanto el esquema de la Figura 6.22(a), como el de la Figura 6.22(b).Vamos

a demostrarlo:

e Impedancia de entrada al VCO con el esquema de la Figura 6.22(a):

Zm:(R+LJ//oo;R+i (6.1)
sC sC

e Impedancia de entrada al VCO con el esquema de la Figura 6.22(b):

Z,., :R+(oo//ij;R+i (6.2)
sC sC

6.3. Divisor rapido

Después del VCO, ésta es la parte mas dificil de disefiar del sintetizador, ya que
aqui la frecuencia de funcionamiento es muy elevada y no lo podemos atacar con simples
divisores digitales. Si usaramos celdas estandar CMOS, el retardo de los flip-flops seria el
cuello de botella del funcionamiento del sistema. No olvidemos que el objetivo es
conseguir un divisor rapido que sea capaz de dividir nuestro rango de frecuencias que van

entre los 1 y 2 GHz aproximadamente.
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Por otra parte, si la division por dos se realiza antes del divisor digital, se reduce el
nimero de bits del mismo, reduciendo con ello el ruido de cuantizacion. La posibilidad que

vamos a estudiar es el divisor rdpido CML.

6.3.1. Generacion de las sefiales en fase y cuadratura

En las modulaciones que van a usar este estandar se necesitan de las sefiales en fase

y cuadratura. Estas sefiales se pueden obtener de diferentes maneras de las que haremos

I
B

Figura 6.23. Generacion de I-Q.

mencion, [24].

00

6.3.1.1. VCOs acoplados

En ocasiones nos puede interesar que el propio VCO genere estas sefiales. Por una

parte nos beneficiariamos generandolas de una vez estando listas para usar.

Que el VCO disponga de estas sefiales quiere decir normalmente el uso de una
estructura de tipo Coupled Oscillators. Esta dispondria de dos VCO enganchados uno al
otro. Esto supone como minimo del doble de area. Otra cosa seria que la salida del VCO ya
seria directamente las frecuencias a generar por el estandar que al ser relativamente bajas,

el tamafio de los componentes seria mas elevado sin la posibilidad de integrarlos.

>

> > Q
VCO VCO
> L, Qbar
: I
» |bar

Figura 6.24. Generacion de I-Q a partir del VCO.
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En nuestro disefio el VCO viene prefijado y no podemos cambiarlo.

6.3.1.2. PPF

El desfase se puede conseguir con un filtro polifasico con una sefal de entrada
diferencial. Se forman por una red del tipo RC-CR donde su desfase ideal es de 90°.
Desafortunadamente este cambio de fase sOlo ocurre para un rango estrecho de
frecuencias. Si la frecuencia varia mas de un 1,7% esto se traslada en una variacion de +1°.
Si la sefial de entrada no es de forma sinusoidal entonces tendrd armonicos. La salida
tendra una distorsion en la forma de onda que se puede arreglar con otros PPF en cascada,
teniendo en cuenta la incorporacion de buffers por las pérdidas de los filtros teniendo

mayor consumo.

0,=V./ 2. atan(WRC)=Q
o

0,=v Zoe=I

—o0

0,=V./ 180°- -2 -atan(WRC)=Qbar

0

R 0,=v Z180°=Ibar

—o0

Figura 6.25. Generacion de I-Q a partir de un filtro polifasico.

Esta estructura no podemos usarla pues en nuestro disefio tenemos que barrer un
rango de frecuencias bastante amplio que usando los PPF nos darian bastante error de fase

como hemos visto en sus caracteristicas.
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6.3.1.3. Divisor entre dos basado en latch tipo D en modo CML

Las sefiales en fase y cuadratura también pueden ser generadas usando un VCO y
un circuito divisor por dos. El1 VCO debe funcionar al doble de la frecuencia de salida. La
implementacion del divisor sera con flip-flop en configuracion master-slave. Las sefiales de

reloj deben estar al duty cicle del 50%.

| >
IN CLK bar |
) 12
in” ,ICLKbar L 5
INbar Q
Qbar |

(fo ut=fi n/2)

Figura 6.26. Esquema de I-Q a partir de un divisor entre dos.

La configuracion a usar se muestra en la Figura 6.27 en la que se observa de donde

se extraen las salidas tanto en fase como en cuadratura utilizando un divisor entre dos.

>

»D1 Q1 »D2 Q2 Q‘
D _latchl D_latch2

»|D1bar Qlbar D2bar Q2bar Qbar

o CLK CLKbar » CLK CLKbar >

T ] I -

A\

Ibar

Figura 6.27. Generacion de I-Q a partir de un divisor entre dos.

En nuestro caso la sefal de reloj la dard la salida del VCO. Esta salida es del doble
de la frecuencia a generar para el estandar y ademas es del duty cicle del 50% por lo que

esta estructura es la que vamos a utilizar en el disefio.
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6.3.2. Estudio del divisor entre dos

Existen varias estructuras para realizar un divisor entre dos. En nuestro caso nos
interesa buscar una estructura con entradas diferenciales y salidas también del tipo

diferencial, como pueden ser las estructuras CML.

En general una estructura basica Current Mode Logic consiste principalmente de
tres partes. Una carga de Pull-Up para las salidas, una zona de trabajo Pull-Down Network
(PDN) y una fuente de corriente constante. Es completamente diferencial y debido a esta

naturaleza es altamente inmune al ruido en modo comun, [25].

Dependiendo de la combinacion de la entrada y de la implementacion logica del
PDN, la corriente fluirda por uno de los caminos, obteniendo las salidas de forma

complementarias, como vemos en la Figura 6.28.

Por la rama donde no circule corriente, la salida alcanza la tension maxima de
alimentacion VDD. En cuanto a la otra rama fluira a través de la resistencia de carga

teniendo una amplitud de voltaje del orden de VDD -1y, R;.

VDD
R Re
OUTbar | ) ouT
| |
N —> {o L aa—— N
P P
— o
? Pull Down ;J
[ X 3
s eoe Network S
bias

Figura 6.28. Estructura general CML.
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6.3.2.1. Latch tipo CML

Un latch convencional tipo CML consiste en una etapa de muestreo y retencion
(Sample and Hold). Primero tenemos una etapa de amplificacion con un amplificador
diferencial (Sample Pair), y posteriormente una etapa latch a cargo del mantenimiento de

la tension en el nodo de salida (Hold Pair).

En la parte de muestreo la corriente cambia junto al par que toma las sefiales
complementarias de reloj. El par de muestreo trabaja como un buffer CML, segln los datos
de entrada da diferencialmente los datos de salida. Cuando la polaridad del reloj cambia el
par de retencion, los datos de salida realimentan al par de retencion regenerandolos. Esta
ultima parte se conoce como retencion porque es independiente de los cambios en las

sefiales de entrada.

VDD

R §RL Qbar

R

Ibias

Figura 6.29. Configuracion D_latch CML.

6.3.2.2. Divisor entre dos basado en latch CML

Un divisor entre dos con una estructura del tipo CML (Current Mode Logic) consta
de dos flip-flops tipo D en configuracion master-slave. Como podemos ver en la Figura
6.30, las salidas del D _latch1 se conectan a las entradas del siguiente /atch. Las salidas del
D latch2 se cruzan y se conectan a las entradas complementarias del primer /atch. En

cuanto a las entradas del reloj son del tipo diferencial. Al D latchl se conecta las entradas
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de reloj paralelamente pero a la siguiente etapa D latch2 se engancha

complementariamente el reloj [25]-[26].

>

L_,|p1 Q1 »|D2 Q2

D_latchl D_latch2

Dilbar Qlbar D2bar Q2bar
CLK CLKbar CLK CLKbar

A A A A

YO

Y

vQo
=3
2

INbar

Figura 6.30. Configuracién divisor CML.

6.3.2.3. Generacion de las sefiales en fase y cuadratura

En las modulaciones que van a usar este estandar se necesitan de las sefiales en fase
y cuadratura. Estas se realizan con un divisor entre dos basado el latch tipo D en modo

CML como se ha visto en el apartado anterior.

6.3.2.4. Fuente de corriente interna

La corriente de polarizacion (bias) que se ha de suministrar para el punto en
continua puede ser critico en el disefio del funcionamiento y operacion de las demas partes.
Una estructura que se puede usar es la de master bias cell [27]. La resistencia se ajusta
para que circule una determinada corriente por esa rama y por medio de un espejo de
corriente se traslada la corriente que deseas trasladar. La resistencia al ser de tipo nwell
posee un alto coeficiente de temperatura, disminuyendo la variaciéon con los cambios de
temperatura. De todas formas se incluye una fuente de referencia que es proporcional a la
temperatura absoluta (PTAT) y otro circuito inversamente proporcional crea una corriente

de referencia que es independiente de la temperatura (ver Figura 6.31).
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<
O
O

m

b

Ibias

JT— |

Rnwell

'||—’W\,—_|=|_—‘>—|_|—'

Figura 6.31. Configuracion master bias cell.

6.3.2.5. Esquema de las salidas del divisor entre dos

La estructura del divisor tendra dos salidas diferenciales, en fase y de cuadratura,

ademas dispondra de otra salida asimétrica para atacar al divisor programable.

IN
Divisor Rapido f /2 =1, Divisor Fyeco
=2 | Programable
INbar
> |
> Ibar
» Q
» Qbar

Figura 6.32. Esquemas de las salidas del divisor entre dos.

6.3.3. Diseno del divisor entre dos

Dentro del divisor rapido entre dos tenemos varias partes como iremos describiendo

a continuacion.

6.3.3.1. Salida del VCO

La salida del VCO va a ser la sefial de entrada de reloj para el divisor entre dos.
Como hemos visto en las especificaciones del oscilador, la sefial tiene un nivel de continua

en forma diferencial dando un offset igual a 0 V. No se especifican las condiciones de
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continua cogiendo una sola salida, por lo que se puede tener un nivel de continua distinto a

este ultimo.

El VCO se ha modelado para realizar las simulaciones. El posible nivel de continua
que puede tener para distintas frecuencias de salida del VCO se elimina con

condensadores, uno por cada rama diferencial.

Ajustamos un nivel de continua con el que podamos atacar a las puertas de los
transistores de la etapa del divisor. La fijamos con una referencia realizada con transistores
en configuracion de cargas activas. El nivel serda de 1V. En la Figura 6.33 se muestra el

esquema realizado.

Nivel de continua
V. 330V
vce
96 4 EI
0A
-96. hos4
MP5
wiot=1um
1=p.35 um
Quitar nivel de continua
pues pede ser distinto 101V
Sefial de salida modelada del para las distintas clk
VCO frecuencias
Ay
J 1
0A
o]
C1
o C=1.0pF 961; %
V_1Tone 0A gm
SRC12 -96.4 uAdms4
V=polar(DiffClockAmp/4,90) V MN44
Freq=ClockFreq wtot=3 um
0A w=3 um
= 3 1=0.35 um
V_1Tone * ng=1
SRC14 @
V=polar(DiffClockAmp/4,90) V 3.30V
Freq=ClockFreq - veT
96.4 El
0A
-96. hos4
13.94 gV Mpe
wiot=1um
1=p.35 um
ot v
clkbar
A
0A
C
c2
C=1.0 pF

I
0A
-96.4 udsDs4
MN45
wtot=3 um
w=3 um

Figura 6.33. Esquema modelado de la salida del VCO mas nivel de continua.
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Los casos extremos donde tenemos que comprobar el funcionamiento correcto del

disefio lo podemos ver en la Tabla 6.9, recogiéndolos de las caracteristicas del VCO.

Tabla 6.9. Margenes de actuacién del VCO

Frecuencia Vpp
(GHz) (mV)
0,8 257,6

0,8 340
1,8 257,6

1,8 340

6.3.3.2. Conexidn directa al divisor del VCO como reloj

En un primer paso se piensa comprobar que utilizando la salida del VCO como
reloj para la estructura del divisor entre dos el funcionamiento sea el esperado para los

casos extremos de la Tabla 6.9.

La estructura del divisor se estudiara mas adelante. No obstante en este apartado
vamos a presentar un problema aparecido en la realizacion de un caso limite. La salida del
VCO va a ser una senal sinusoidal con un nivel de amplitud maxima de 170 mVp vy
minima de 128,8 mVp, condicidon importante para comprobar el buen funcionamiento de

nuestro circuito.

En el caso de tener la maxima frecuencia de 1,8 GHz y la menor tensiéon minima de
pico a pico del VCO de 0,2576 V. La etapa del divisor no divide correctamente la sefial
pese a haber trabajado en el ajuste de las relaciones de los transistores que forman el

circuito. La salida del divisor para este caso no es valida, como vemos en la Figura 6.34.
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=R INPHASE_DIF=(var("INPHASE")-var("INPHASEN"))
[ QUADRATURE_DIF=(var("QUADRATURE")-var("QUADRATUREN"))

0.6

Salidas divisor /2 con entrada directa VCO

QUADRATURE_DIF
o
T

INPHASE_DIF

5
i

U
26 27 28 29 30 31

time, nsec

Figura 6.34. Salida del divisor con entrada directa del VCO para peor caso: f,=1,8 GHz, Vp=0,2576V.

6.3.3.3. Buffer de RF

La solucion al apartado anterior pasa por incorporar una etapa de buffer RF

amplificando la sefal que da el VCO puesto que esta es de baja amplitud para poder atacar

al divisor [26].

El buffer (ver Figura 6.35) consta de una célula diferencial donde se puede ajustar

la excursion de salida y su nivel de continua. Para ajustar la excursion se utilizan las

resistencias R5 y R6. En cuanto al ajuste de nivel de continua a la salida de este buffer se

incorpora la resistencia R7.
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2 A
iR
. . R7
Ajustar Nivel
de continua R=500 Ohm
269V
2.69 V
Ajustar excursion ~ 6125Agly 2 gg \$12UA
de salida R R
R6 R5
R=2000 Ohm R=2000 Ohm
1.46 V 1.46 V
OouT1 OUT1bar
1.01V
clk 612
o154 73.3m
-612 uAmos4
MN23
wtot=27 um
w=27 um
1=0.35 um
ng=1
drainContact=t drainContact=t
sourceContact=t[73.3 mV soufceContact=t
1.01V
clkbar

Espejo de corriente 1.2
1=1.22 mA
0A O
-1.22 mAss4

MN49
wtot=180 um
w=180 um

1=0.7 um

ng=1
drainContact=t
sourceContact=t

Figura 6.35. Esquematico del Buffer RF y fuente de corriente ideal.

Se han simulado los distintos casos de la Tabla 6.9 obteniendo los resultados de la
Figura 6.36, donde se aprecian las subidas de amplitud en cuando a la sefial del VCO de
entrada. Con esta amplificacion de amplitud podremos atacar a la etapa del divisor para un

funcionamiento correcto.
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Salida del VCO frents salida Buffer RF Salida del VCO frente salida Buffer RF
18
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O.“\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\ 0'“\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
285 29.0 295 30.0 305 31.0 315 285 20.0 205 00 s 10 s
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DiffClockAmp=0.340 WARS
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b
(a) (b)

Salida del VCO frente salida Buffer RF Salida del VCO frente salida Buffer RF
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25 ]
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Cc
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Figura 6.36. Simulacion de una salida del VCO frente a una salida del Buffer RF para los margenes
limites de actuacion; (a) frec. mayor, Vpp mayor, (b) frec. mayor, Vpp menor, (c) frec. menor, Vpp
mayor, (d) frec. menor, Vpp menor.

6.3.3.4. Etapa Latch

Las etapas latch las implementaremos como se ha visto en la Figura 6.29. En esta
estructura ajustaremos las relaciones de los transistores y la resistencia de pull-up. Para
esta resistencia tenemos dos posibles alternativas (ver Figura 6.37). Una serd ajustando el

valor de las resistencias y la corriente que pasa por ellas mediante el ajuste de una fuente
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de corriente. Una segunda alternativa es usando cargas activas realizadas con transistores

tipo NMOS.

vee

R veo
R3 R4
R=5800 Ohm R=5800 Ohm
P prhos4
MP3 MP4
wiot=1 um wiot=1 um
1=0.35 um 1=0.35 um
ng=1 ng=1
drainContact=t drainContact=t
QUADRATURE sourceContact=t sourceContactat oo e
CADRATUREN | QUADRATUREN
INPRASE I—l—{ }M I-I.{
»—TE }_-\NPHASEN i E NFHASE }_JNPHASEN }“
nmos4 . ,zn;\‘:; nmos4 most | rmose nmos4
nmos: > oS 4 o
MN17 wigi={ um MN15 e nmosd w14 o
ot MN16 oot MN16 Wiot=1.8 um
Wwiot=1um wiot=1 um w=1um wtot=1 um wot=1.8 um wiol=1.3 W=1.8 um wiot=1.8 um
w=1um w=1 um 1=0.35 um w=1um w=1.8 um ot=1.5 um 120.35 um w=1.8 um
1=0.35 um w: -1 1=0.35 um 1=0.35 um w=1.8 um . 1=0.35 um
et 1=0.35 um ng et - 1=0.35 um ng=1 =
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i = - i = rainContac rainContact=
= Contac}=t = =1
sourceContacf=t ‘"a‘"c‘é"'a:; : . sourcetontac sourceContact=t sourceContagt=t :Z‘:‘;g"o‘j“;‘d‘ﬂ sourceContagi=t sourceContact=t
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fellixd
_O_\U .O_V(’E_ﬁ O% T; .
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w=14m g i wet gm 1=0.35 um
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wr
E
EDsd
rEms4 MN11
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w=8um 1=0.7 um
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ng=1 drainContact=t
drainContact=t sourceContact=t

sourceContact=t

b
@ (b)

Figura 6.37. Esquematico D-Latch; (a) con resistencias, (b) con cargas activas.

6.3.3.5. Divisor entre dos con latch

Se utiliza una estructura CML como la presentada en la Figura 6.30. Para ello
mostraremos los resultados obtenidos utilizando las variantes con resistencias y con cargas

activas.

6.3.3.5.1. Divisor entre dos con latch utilizando resistencias

Se ha trabajado en el ajuste para que la senal de salida en un primer momento
realice la division entre dos. Por otra parte el disefio ha de presentar una sefal de salida del
tipo sinusoidal y sin grandes cambios que podrian producir errores asi como pérdida de

potencia. Esto se tendra en cuenta ya que esta etapa va a ser anterior a unos mezcladores.
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Figura 6.38. Esquematico divisor CML con resistencias.

En la Figura 6.38 se observa el esquematico del divisor CML con resistencias. El

mejor ajuste para que funcione en todo el rango de frecuencias y con la variacion de la

sefal de amplitud de entrada se ha conseguido para el valor de resistencia de la Tabla 6.10.

Tabla 6.10. Valor de resistencia de los latch

Rearga 5800 €2

Como se observa en la Figura 6.39, la respuesta resultante es buena en cuanto a la
realizacion de la division. Respecto a la forma de la onda resultante no es muy sinusoide

dando lugar a posibles errores posteriores en la generacion de sefiales en cuadratura.
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Figura 6.39. Simulacion divisor CML con resistencias.

6.3.3.5.2. Divisor entre dos con latchs utilizando cargas activas

Las cargas activas se realizan a base de transistores PMOS [19]. A estos transistores

se les puentean la puerta con el drenador (ver Figura 6.40).
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Figura 6.40. Esquematico divisor CML con cargas activas.
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Para el ajuste se varian las relaciones de los transistores de estas cargas, dando el

mejor resultado los de la Tabla 6.11.

Tabla 6.11. Valor de cargas activas de los latch

Ancho del MOSFET tipo P

1 pm

Longitud puerta del MOSFET tipo P

0,35 um

En la Figura 6.41 se puede observar que para el caso de la frecuencia mayor a

generar, a la salida se obtiene una sefial mds sinusoidal que con resistencias,

interesandonos este suceso.
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Figura 6.41. Simulacion divisor CML con cargas activas; (a) frec. menor, Vpp menor,
(b) frec. mayor, Vpp menor.

6.3.3.6. Generacion de 1-Q mediante el divisor entre dos

El esquema utilizado para la generacion de las sefiales en fase y en cuadratura es el

de la Figura 6.40. Al divisor entre dos, disefio del apartado anterior, se le afiaden nombres

a las salidas de los /atch, tanto a la sefial de fase como a la de cuadratura. Una vez tenemos

marcadas las salidas se comprueba que el desfase de la salida es el correcto.

El grado de desfase lo calculamos cogiendo un periodo de la sefal en fase. A esta

sefal se le ha de restar el desfase respecto a la sefial en cuadratura. El resultado nos tiene

que dar un valor muy proximo a los 90°. Se calcula mediante marcadores, para
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representarlo directamente se tiene que representar en el eje X la amplitud y en el eje Y el

tiempo.

La sefial en fase es diferencial y se representa con los nombres de INPHASE e
INPHASEN, mientras que la sefial en cuadratura la obtenemos con el nombre de

QUADRATURE y QUADRATUREN.

31

] m12
304 indep(m 12)4 12286 L
1 plot_vs(time,signal_cua_latch)=2.641E-8
m11
2 13| indep(m11)412386
28] plot_vs(time,signal_inp_latch)=2.580E-8§|
] m13
83 274 m12 | [indep(m13)412386860099483560
cc ] 2 plot_vs(time,signal_inp_latch)=0.000000028286220
E2 26
25; fg)salida4=m13-m11
1 IZefalsalida5=m12-m11
24
] ey} rub1=360"salida5/salida4
23|
45 4o 05 oo o5 10 15 [elsignal_inp_latch=(var("INPHASE")-var('INPHASEN")) mgs
signal_cua_latch il signal_cua_latch=(var("QUADRATURE")-var("QUADRATUREN")) DiffC lackAmp=0. 25760
signal_inp_latch . . . . . ClockFreg=0.8 GHz
S|gnalid|h(s|gna|7|np7|atch—s|gna|7cuailatch) “hias=0 V

Figura 6.42. Simulacién del grado de desfase en el divisor.

En la Tabla 6.12 se representan los angulos de desfase para los diferentes extremos
que se pueden encontrar. Se puede considerar que el desfase es bueno no siendo mayor a

un grado en ninglin momento.

Tabla 6.12. Desfase I sobre Q para los margenes de actuacion del VCO

Frecuencia
Frecuencia del VCO Vpp se salida Desfase
(GHz) (mV) del divisor (mites)
(GHz)
2576 0,4 89,820
0,8

340 0,4 89,855

L8 257.6 0,9 90,405

' 340 0,9 90,081
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6.3.3.7. Buffer de salida

La etapa del divisor por dos no es 6ptima para dar por ella misma potencia de salida
por lo que si la cargamos demasiado no realizaria su propdsito de divisor. Es necesaria una

etapa de buffer para cada senal diferencial, en fase y en cuadratura, [26].

330V
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B ONZS 2B -261 uAppn281 uUANRRB3IA Npn232
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arca=10area=1 44 QUADRATUREN rea=10 area=10 area=10
: / .33V
-144 uAmos4 -14dod
MN27 MN28
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33 V w=2um w=2um
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drainContact=t drainContact=t drainContact=t
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-26pn#S 260 -26pnis2 h48 Q45 Q44
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Figura 6.43. Esquematico de los buffers de salida.
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En la Figura 6.43 se observan los buffers de salida utilizados. Estos se realizan con
una etapa diferencial cada uno a los que se le enganchan las sefiales diferenciales de fase
para un buffer y de cuadratura para el otro. Cada salida se engancha a una siguiente etapa
en configuracion de seguidor de emisor para que el enganche se produce en la base de un

bipolar.

La corriente de base podra ser alta siendo en funcion de la corriente que pasa por la
fuente de corriente y la resistencia. La corriente de base se aumentara por la  del transistor
para suministrar corriente a la salida del buffer. Los condensadores son responsables de

desacoplar la continua.

6.3.3.7.1. Adaptacion de impedancia
El siguiente bloque a enganchar al buffers son unos mezcladores que estan

adaptados a 50Q. Por lo tanto la salida del buffer también se ha de adaptar a este valor.

Se ha ajustado la fuente de corriente y las resistencias del par diferencial a la vez

que si incrementamos el nimero de transistores bipolares en paralelo se mejora la potencia

de salida del buffer.

La simulacion se realizara con un analisis de parametros S.

S-PARAMETERS

o

S Param
SP1
Start=400 MHz
Stop=900 MHz
Step=1 MHz

Figura 6.44. Componente de un analisis de parametros S.
Una buena adaptacién se puede conseguir poniendo un condensador de valor 40pF.
Este valor es muy alto para ser integrable ya que el valor mayor que se puede integrar esta

alrededor de 10pF. Con el valor de 10pF no es posible adaptarlo perfectamente aunque

funciona razonablemente.

La adaptacion de impedancia se realiza haciendo una simulacion de pardmetros S

entre las frecuencias de funcionamiento del buffer.
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Figura 6.45. Adaptacién del Buffer de salida.

6.3.3.7.2. Desfase y potencia de salida

La potencia de salida del buffer viene condicionada por la adaptacion de
impedancia que realicemos. Por lo tanto, tenemos que ir realizando los dos tipos de
simulaciones a la vez. Para comprobar la potencia, a las salidas diferenciales se pasan al

dominio de la frecuencia y se mide la potencia en dBm (ver Figura 6.46(b)).
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m15
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Figura 6.46. Simulacion del Buffer de salida; (a) desfase entre las sefiales, (b) potencia.

Para los distintos casos extremos, tanto el desfase como la potencia de salida se

aprecian en la Tabla 6.13.
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Tabla 6.13. Desfase y potencia en el buffer de salida
Frecuencia Potencia
Frecuencia del VCO Vpp se salida Desfase .
del divisor de salida
(GHz) (mV) (grados) (dBm)
(GHz)
2576 0,4 89,820 29,298
0,8
340 0,4 89,855 -8,958
257.6 0,9 90,405 11,182
1,8
340 0,9 90,081 -10,978

6.3.3.8. Buffer adaptador al bloque divisor programable

El posterior bloque del sintetizador es un divisor programable. Esta clase de divisor
necesita de una entrada de reloj de tipo asimétrica y no diferencial como tenemos después
del buffer de salida. Hay que tener en cuenta no cargar los latch del divisor. Se suele

denominar con el nombre de D2SE (differential to single-ended), [28].

La estructura a usar es un conversor de CML a CMOS (Figura 6.47). Consta de una
etapa diferencial donde una rama tiene un transistor en forma de carga activa. A la otra
rama se le incorpora también un transistor con el que se fija el nivel maximo de excursion
a su salida. La salida del diferencial se reconstruye con una etapa de inversor para tener
una sefial limpia en forma de sefal digital. Hay que tener en cuenta que la fuente de
corriente de esta etapa no tiene que suministrar una excesiva corriente pero si una corriente
minima para suministrarle al siguiente inversor y reconstruir la sefial a los niveles dptimos.

VDD

1,

P —

N

Figura 6.47. Configuracion conversor CML a CMOS.
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Las sefiales de control de las etapas diferenciales son por una parte INPHASE y por
la otra INPHASEN. En nuestro caso se ha decidido incorporarle a las sefiales de control

también las sefiales de QUADRATURE y QUADRATUREN debido a la vista de la posible

carga en mayor parte de unas salidas del latch mas que de la otra etapa de salida.

INPHASE .4

QUADRATUREN__I

MP10

wtot=1 um
1=0.35 um

ng=1
drainContact=t
sourceContact=t

L

os4

55
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2um

1=p.35 um

nd=1
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sdurceContact=t

s sz

os4
os4 pmos4 M b12

—f

MP9

_ wiot=2 um
wiot=1 um 1=p.35 um
1=0.35 um nd=1
ng=1 drpinContact=t

drainContact=t

sdurceContact=t
sourceContact=t ¢
ou

IN_DIV_PROG

%PNPHASEN
nmos4 —'—I%

MN54

wtot=2 um B=os4

w=2 um MN57

1=0.35 um wtot=2 um

ng=1 w=2 um

drainContact=t 1=0.35 um

sourceContact=t ng=1
drainContact=t

sourceContact=t

|_‘QUADRATURE

nmos4

MNG6 wref

wtot=2 um ._I

w=2 um

1=0.35 um s4

ng=1 MN53

drainContact=t \tot=8 um

sourceContacts=8 ym
1=0.7 um
ng=1

nmos4

MN65

wtot=2 um

w=2 um

1=0.35 um

ng=1
drainContact=t
sourceContact=t

drainContact=t
sourceContact=t

Figura 6.48. Esquematico del conversor de CML a CMOS.

En la Figura 6.49 se comprueba que la salida da una sefial de forma digital donde
las entradas son INPHASE, INPHASEN, QUADRATURE y QUADRATUREN; la salida de
la célula diferencial es out; y la salida hacia el divisor programable es IN DIV PROG. Con

ella se puede atacar a la entrada del divisor programable.
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Figura 6.49. Simulacion del conversor CML a CMOS.

6.3.3.9. Fuente de corriente

En el disefio ya se ha fijado una fuente de corriente que suministre 0,15 mA. De

este punto se realizard un espejo de corriente a los demas componentes del disefio.
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ldc=0.15mA

witot=5 um

w=3 Lm

I=0.7 um

ng=1
drainContact=t
sourceContact=t

Figura 6.50. Fuente de corriente ideal.

La primera rama se ajusta a unos valores minimos de relaciones de transistores. En
la segunda rama se va ajustando para, por ejemplo, unos valores minimos también de
relaciones de transistores y se ajusta la resistencia, para un ajuste algo mayor se toca la
relacion de transistores y se sube la I del transistor MN60. Con un espejo se tiene la salida

ajustada a 0,15 mA listos para las siguientes etapas.

10.5/uA
oA
=105

MN59
wtot=1 um
w=1um
1=35 um
ng=1

Figura 6.51. Fuente de corriente real en configuracion master bias.
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6.4. Divisor programable

En este apartado comenzamos con el estudio de la estructura del divisor

programable para posteriormente abordar su disefio y simulacion.

6.4.1. Estudio del divisor programable

Normalmente se utiliza un divisor programable de doble mddulo que consta de un
predivisor (prescaler) rapido, que puede dividir por (P+I/) y P, y dos contadores
programables 4 y N, de baja velocidad. N, es mayor que 4 de forma que N, se usa para un

ajuste grueso, mientras que A se usa para el ajuste fino [21].

Inicialmente el prescaler divide por (P+1), y cada vez que entrega un impulso a su
salida, los contadores inicializados a N, y 4 se decrementan en una unidad. Cuando 4 llega
a cero, el prescaler pasa a dividir por P y asi se mantiene hasta que N, llega a su vez a

cero. Seguidamente se reinicializan todas las variables y vuelve a empezar el proceso.

El niimero total de impulsos que entran en el prescaler por cada uno que se entrega

a la salida de N, es:

N=A(P+]1) [paraponer A a cero] +(N, —A)P [parallevarN a cero]

N=N,-P+4 (6.3)
La frecuencia de salida viene representada por la ecuacion (6.4).
F.,=f./N=f/N -P+4) (6.4)

La estructura del divisor de doble mddulo es la de la Figura 6.52.
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N=N,-P+A
fC i }fc/N
PP o Np 17—
i |RESET P/P+1 ;
A A v
A
REPET

Figura 6.52. Diagrama de bloques del divisor de doble médulo.

6.4.2. Calculo del divisor programable

Establecemos una frecuencia de salida F), igual a la £, con valor de 2 MHz. Esta se
fija mediante el calculo manual con la ecuacion (6.3), y fijando los valores de los divisores

N, y A de este divisor programable para que esta frecuencia de un niimero entero.

Los valores de N necesarios para generar las frecuencias del estdndar varian entre
474 y 858. Si usamos un prescaler de 5/4 y un divisor 4 de 5 los valores de N, deberan

variar entre 58 y 106.

En la Tabla 6.14 se muestran los valores que toman N, y A para conseguir las
frecuencias requeridas del sintetizador. También se limitan las frecuencias de cada sub-
banda debidas a los valores que se escogen a consecuencia de la descarga de la bateria

junto a la necesidad de que siga funcionando.

Tabla 6.14. Valores del divisor programable
Frecuencia para el
Frecqenma estandar_ DVB-H Va'lo.r del Valor del Valor del
de salida del = divisor divisor divisor
Sub-bandas | gintetizador Frecuencia de salida programable SO S0
£, (MHz) del divisor rapido N=4 Ny+A A N,
f, /2 =f. (MHz)
948 474 237 5 58
964 482 241 5 59
Sub-banda 5 980 490 245 5 60
996 498 249 5 61
1012 506 253 5 62

~ 154 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Capitulo 6. Estudio y simulacion de los distintos bloques del sintetizador en ADS

1028 514 257 5 63
1044 522 201 5 64
S ] 1060 530 265 5 65
1076 538 269 5 66
1092 546 273 5 67
1108 554 277 5 68
1124 562 281 5 69
1140 570 285 5 70
1156 578 289 5 71
et Tt 5 1172 586 293 5 72
1188 594 297 5 73
1204 602 301 5 74
1220 610 305 5 75
1236 618 309 5 76
1252 626 313 5 77
1268 634 317 5 78
1284 642 321 5 79
1300 650 325 5 80
1316 658 329 5 81
Sub-banda 2 1332 666 333 5 82
1348 674 337 5 83
1364 682 341 5 84
1380 690 345 5 85
1396 698 349 5 86
1412 706 353 5 87
1428 714 357 5 88
1444 722 361 5 89
1460 730 365 5 90
1476 738 369 5 91
1492 746 373 5 92
1508 754 377 5 93
Sub-banda 1
1424 762 381 5 94
1540 770 385 5 95
1556 778 389 5 96
1572 786 393 5 97
1588 794 397 5 98
1604 802 401 5 99
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417
421
425
429

(ST ) N S S S N

100
101
102
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104
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6.4.3. Estudio del prescaler 5/4

El diagrama esquematico del prescaler rapido 5/4 sincrono se muestra en la Figura
6.53. Esta formado por flip-flops y 16gica adicional. Tiene una entrada de reloj (clock), una
entrada de control para el cambio de division (MODE), dividiendo por 4 o por 5 mediante

el estado 16gico en que se encuentre (por 4 st MODE=1 y por 5 si MODE=0). La salida es

la sefial OUTS 4.

clock

MODE

>

OUT5 4

Figura 6.53. Diagrama de bloques del prescaler rapido 5/4.

Si queremos utilizar la estructura tal cual la encontramos en el estudio tedrico
tenemos que poseer en las estructuras de los correspondientes divisores, unas entradas de
Reset. Las estructuras se construiran con flip-flops tipo D (D-FF), los cuales tienen que ser

relativamente rapidos, sobre todo los que integran el prescaler. Estos tienen que dividir la

frecuencia de entrada y deben poseer entradas de Reset que actlien rapidamente.
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6.4.4. Diseno y simulacion del divisor programable

Se realizara el estudio detallado y el disefio del prescaler 5/4 ya que es un divisor
rapido. Los otros divisores de baja velocidad se realizan en esta apartado para todos los
canales, pero en el disefio final a nivel de /ayout tenemos que tomar decisiones ya que no

disponemos de entradas suficientes si se quiere fabricar.

Los divisores que integran el divisor programable se van a realizar con una
estructura sincrona, para que la frecuencia de salida sea lo més exacta posible y sin

retardos.

6.4.4.1. Funcionamiento del divisor programable

Primeramente tenemos el prescaler rapido dividiendo entre 5 la sefial de entrada,
con la sefial MODE=0. A las siguientes etapas de division 4 y N, les llegard un tren de
pulsos proveniente del prescaler. Sabemos que 4 es menor que N,, por lo tanto, cuando le
lleguen tantos pulsos como el valor cargado en A, en este caso igual a 4, la salida del
divisor fijo 4 cambia de estado, produciendo una senal al estado logico ‘0’. Este estado del
divisor 4 se aprovecha como el encargado de cambiar la sefial MODE a nivel alto del
prescaler rapido, por lo tanto en este momento divide entre 4 la frecuencia de reloj. Este
mismo estado serd el encargado de conmutar un multiplexor, que se ha afiadido como
logica, que se encarga de suministrarle las entradas correspondientes al divisor A. Este
ultimo paso es porque a partir de esa cuenta ya no podemos seguir introduciéndole ciclos

de reloj hasta que le demos la sefial de Reset.

A partir de aqui el encargado de finalizar la cuenta serd el divisor N,. Cuando le
entren (IV,-1) ciclos de reloj, seguidamente generamos una sefal de Reset. Hay que tener en
cuenta la peculiaridad de que los D-FF se resetean cuando le llegue el siguiente ciclo de
reloj. Por lo tanto la cuenta final de N, sera la de la precarga (N, -1) mas 1. Asi después del

reseteo comienza a contar otra vez.

Finalmente usamos un prescaler de 5/4. El divisor 4 tendra una precarga fija de 4,

ya que al hacer el Reset se pierde un ciclo. Para obtener N, introduciremos una precarga de
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(N, -1), para tener en cuenta el ciclo de Reset que también se pierde. La estructura final del

divisor de doble modulo viene representada por la Figura 6.54.

.......................................................................................

fo ! 5/4 Np

' F
——»{N out > IN our : Vo

5 MODE :
Y [precarga-> (Np-1)] :
: RESET :
: »|CON Al [y i
5 MUX 5
; our Ble '
: Y

IN

ouT 5  Resr

[precarga-> (5-1)]

Figura 6.54. Diagrama de bloques final del divisor programable.

6.4.4.2. Disefo de blogques por separado

Primeramente se disefia cada bloque individualmente. El disefio de estos bloques se
ha realizado en Cadence a nivel de esquematico pero se ha simulado en AMS con ayuda de

la herramienta de interaccion del Dynamic Link.

6.4.4.2.1. Prescaler 5/4

En la Figura 6.55 se muestra el esquema completo del prescaler 5/4. Se han unido

tres flip-flops tipo D y transistores adicionales que hacen de logica adicional necesaria.
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6.4.4.2.2. Divisor fijo A

El divisor fijo esta compuesto basicamente por un contador sincrono de 3 bits. En
este caso la division es fija por un valor, la sefial de salida de este divisor se comparara en
una NOR3 por el numero que se quiere dividir, cuando lo alcanza se genera la sefial de

final de cuenta, con la sefal endc)5.

Figura 6.56. Esquematico del divisor por A.

6.4.4.2.3. Divisor programable Np

Este divisor programable estd compuesto por un contador sincrono de 7 bits que
puede llegar a dividir hasta 128. Posee 7 multiplexores para controlar el valor que se va a
dividir. La salida negada y no negada de cada bit del contador esta conectada a un
multiplexor cuya entrada de seleccion indica cual de las salidas se va a elegir. Cuando
todas las salidas de los multiplexores estan al estado 16gico ‘0’ significa que ya se ha
llegado a la cuenta indicada por los bits de datos y se activa la sefial de reser. Esta

comparacion se realiza con varias puertas logicas.
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6.4.4.3. Logica adicional

El esquematico utilizado para el disefio de los bloques divisores anteriores se

muestra de las Figuras 6.58 a 6.64.

Los flip-flops utilizados en la estructura son implementados utilizando la técnica
Extended-True Single Clock (E-TSPC) [29]. Estos D-FF son sensibles al flanco de bajada.
Las entradas de Reset, incorporadas a cada uno, en realidad es una puerta nand2 con la
entrada D del flip-flop, por lo que en el siguiente flanco de bajada de reloj que detecta se

realiza el reseteo en la salida del FF.

RESET
gresse sy
E
:
L4
[ L [ - L
P - = »{ . - = e . " =
[ = [ [ =
o . o o
L] [ P .
-
= =
LI [ o ™
» L - = " =
[ | " .
»
L4

Figura 6.58. Esquema a nivel de transistores del flip-flop tipo D, con estrada de reset.
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. . . W
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- i I.I
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* * = ] [ .«.
® 8 :
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Figura 6.59. Esquema a nivel de transistores de la XOR.

| R B |

Figura 6.60. Esquema a nivel de transistores del multiplexor.
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Figura 6.61. Esquema a nivel de transistores del inversor (inv).

o

Figura 6.62. Esquema a nivel de transistores de la nor2.
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Figura 6.63. Esquema a nivel de transistores de la nor3.

L4
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I: -: I:
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.— L] - =@ ]
[ ]
4

Figura 6.64. Esquema a nivel de transistores de la and2.

6.4.4.4. Prueba del divisor de doble médulo

En la Figura 6.65 se expone el esquema completo del divisor programable.
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Figura 6.65. Test del divisor de doble médulo.
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Para realizar el test del divisor programable la sefial de entrada es de 1 GHz. Se ha

precargado en el divisor programable un 64 (1000000b). Por lo tanto:
e N,=65 (64 precarga +1)
e A=5 (4 precarga +1)

Segun la ecuacion (6.3) tenemos que:

N=5-5+(65—5)4=265 (6.5)

En la Figura 6.66 vemos como la sefial de salida estd dividida por 265, es decir, la

salida tiene un periodo de 265 ns.

outd 4,4
[
==

outhdu, &
LY

HHH
|

B o o B e o A B o e LA B B B o e e e B R

3——T T
= 5

L=
2 1

5 '

0]

B L B B L B L B B B B L B B O L B I B B L L L L B I
4 i e
N h §
5]
= 2]
= ]

z 1
g 7

0]

m1
time=262 9nsec
fout=3.325

m2
time=527.9nsec
fout=3.325 v

-1 T | T | T T T T T ‘ T T T | T T T ‘ T T T T T | T | T T T | T T T T T ‘ T

time, nsec
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20 40 B0 &0 100 120 140 160 180 200 220 240 260 280 300 320 340 360 330 400 420 440 460 480 SO0 520 5400 560

Figura 6.66. Simulacion del divisor programable.
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6.5. Filtro de bucle

En este apartado se realiza una introduccion sobre la estabilidad de los filtros.

Seguimos con el estudio del filtro a usar, un filtro pasivo de tipo 2 y orden 3.

6.5.1. Introduccion

El filtro de bucle es elemento principal a considerar cuando se pretende analizar la
estabilidad del lazo. Una vez disefados los principales elementos del PLL, como el
bombeo de carga o el oscilador principalmente, la estabilidad del PLL se puede asegurar

solo con los parametros del filtro.

El filtro que se va a implementar es para un PLL tipo 2 debido a que dichos PLL
poseen un error de fase y de frecuencia igual a cero. Para realizar el disefio se parte de las

especificaciones de los demas elementos del sintetizador que son:

K,: constante del VCO expresada en MHz/V.

K,: constante del detector de fase.

f+ frecuencia de referencia.

N: factor de division.

La Figura 6.67 presenta el modelo de PLL lineal con el cual sacaremos las

ecuaciones del calculo del filtro.

~
<
A 4

Z(s) B

Y
1

A

Z =

Figura 6.67. Modelo PLL lineal.

Para este sistema, las funciones de transferencia son las siguientes:

G(s) = % (6.6)
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A 6.7)
H(s)= L3 _L
6, N
Ganancia en lazo abierto:
- K, -Z(s)-K__
Hs) G(s)= & = Ko 26) Koy (6.8)
0. N-S
Ganancia en lazo cerrado:
7 G
"y (s) 69)

0. 1+ H(s) G(s)

T

El método para el disefio de filtros para PLL mds generalizado es el método de la

ganancia en lazo abierto y el margen de fase [30].

El margen de fase (@,) se define como la diferencia entre 180° y la fase del bucle
en lazo abierto para @ = @,, siendo ), la frecuencia para ganancia 0 dB de la funcion de
transferencia en lazo abierto. Normalmente el margen de fase suele elegirse entre 30°y 70°.
Por esta razon el valor elegido para empezar los calculos ha sido 45°. En la Figura 6.68 se

puede ver la representacion grafica de @,y w,.
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Ganancia en lazo abierto Fase en lazo abierto

\G(f)d'g(S)\ HUG(s)-H(s))

|G(s)-H(s)|

0 dB

00

--90°

HG(s)H(s))

-180°-!
Figura 6.68. Diagrama de bode de la respuesta en lazo abierto del bucle.
A continuacion se va a describir, basdndonos en el método del margen de fase, el

disefio de los filtros para el sintetizador.

6.5.2. Estudio de un filtro pasivo de tipo 2 y orden 3

El esquema del filtro es el de la Figura 6.69 (ver referencia [30]).

Se compone de un filtro de segundo orden (C/, C2, R2) y un polo extra (C3, R3)

para atenuar espurios, que lo convierte en tercer orden.
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icp = AN VCO
R2 R
R3
C
C1 C
1 C2
T~ R — 1 C

Figura 6.69. Filtro pasivo de tipo 2 y orden 3.

icp -
%HE
C ;
1 1 ¢
n cz
=T —
T
¥

Figura 6.70. Filtro pasivo de tipo 2 y orden 2.

La funcidn de transferencia del filtro de 2° orden de la Figura 6.70 es:

Fs)=— s(C2-R2) +1 6.10)
s*(C1-C2-R2)+sCl1+sC2

Anadiendo las constantes K,, K; y N obtenemos la funcion de transferencia del lazo

cerrado G(s)-H(s) (6.11), donde podemos ver que la fase es dependiente del polo y del

CCro.

-K - K \l+jw-T2) T1

G(s)-H(s)|, ;. = d( J )_
@’CIN(1+ jo-T1) T2 (6.11)

Donde:
=gy S1C2 (6.12)
Cl+C2

T2=R2-C2 (6.13)

~171 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Diserio de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnologia BiCMOS 0,35um

El margen de fase se determina con la siguiente ecuacion:

$(w) = tan (0 T2)—tan "' (@ T1)+180° (6.14)

Se hace que la derivada del margen de fase sea igual a cero, obteniéndose @,

dp _ T2 1L _, -
do 1+(0T2) 1+(oT1) (©6.15)
1
P E—— (6.16)
T2-T1

Para asegurar la estabilidad, el margen de fase lo escogemos de 45° cuando la
magnitud del lazo abierto sea igual a uno.

_K,-K,-Tl[l+jor2|

C1 5 -
o, -N-T2|1+ joTl|

(6.17)

Dado que el ancho de banda, w,, y el margen de fase, ¢,, son datos para nuestro

problema, se pueden calcular las constantes de tiempo siguientes:

secg, —tang,

(0]

T1 (6.18)

R (6.19)

Para estas constantes de tiempo y el ancho de banda del lazo, w,, se obtienen los

valores siguientes:

2
Cl:T—l-K"z.KV 1+ (o, -T2)2 (6.20)
T2 @, -N\1+(w, Tl
cz=c1-(T—2—1j (6.21)
T1
r2=12 (6.22)

2
El charge pump genera ruido en forma de corriente debido a la conmutacion que en

¢l se produce a la frecuencia de referencia (f.). Dicho ruido puede generar bandas laterales

moduladas en frecuencia a la salida de RF. Normalmente, en un sistema de RF, f. es
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multiplo del espaciado entre canales. Estas bandas laterales pueden causar ruido en canales
adyacentes. Por ello es necesario un filtrado adicional que filtre los espurios ocasionados
por la f,. Este filtrado se hace mediante R3 y C3. El valor de la atenuacion y la constante de

tiempo del polo adicional es la siguiente:

ATTEN =20LOG[(27f, -R3-C3) +1] (6.23)
T3=R3-C3 (6.24)
ATTEN /20
r3= 0 -1 (6.25)
(27,)

El polo adicional debe de estar por debajo de la frecuencia de referencia, para
atenuar los espurios, y debe ser cinco veces mayor que el ancho de banda del bucle, para
conseguir que el sistema se mantenga estable. Por lo que los valores de 7/ y 72 son de
nuevo calculados utilizando esta nueva definiciéon de w,, a partir de ahora llamada w.,
donde w,<w.. También se suele poner que C3<C1/10 y R3>2-R2, para que 13 no interfiera

en los polos principales.

1
M= 6.26
o, (T1+7T3) (6.20)

tan g - (T'1+73) [\/1+(T1+T3)2+T1~T3 _1}

T (T1+T3) +T1.T3 [tang-(T1+73)]

Ol T K,-K, [ (1+a)c2 -T22) )}1/2 (6.28)

(6.27)

c

T20 N |1+ TV l+0 T3
C2=Cl 2—1) (6.29)
Tl
12 (6.30)
C2

6.5.3. Calculo de un filtro pasivo de tipo 2 y orden 3 externo

Tenemos cinco sub-bandas distintas, por lo que tenemos distintas constantes de
detector de fase. Debido a esto tendriamos que hacer el célculo para cada una de ellas. Al

mismo tiempo, los valores del filtro deberian ser iguales para todas las sub-bandas. Esto
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nos hace pensar en calcular una e intentar que se cumplan para todas las demas.

Comenzamos con el calculo manual de la primera.

Las constantes implicadas para nuestro disefio son:

Cte. del VCO:

Cte. del PFD+PC:

Frec. de referencia:

Frec. peor caso generar:

Cte. del divisor:

K,=-105,41e+6;

K=(32,09);

f=2e+6;

ITmeizo;f:1 3 806+6;

N:Fmenor/ﬁ-

e Frecuencia natural;

e Margen de fase:

we=2-1:(20e+3);

Tita=45;

e Margen de fase en radianes: Titarad=Tita-n/180;

e Atenuacion:

ATTEN=20;

(Hz/V).

(A/rad).

(Hz).

(Hz).

(rad/s).

(grados).

(rad).

(dB).

El calculo se realiza mediante un programa realizado en Matlab. El programa es el

siguiente:

%FILTRO PASIVO TIPO 2, ORDEN 3:
%obtener los valores de C1, C2, C3, R2y R3:

%constantes
Kv=-105.41e+6;
Kd=32.09 e-6
fr=2e+6;
Fmenor=1380e+6;
N=Fmenor/fr
wo=2*pi*(20e+3)
Tita=45;
Titarad=Tita*pi/180
ATTEN=20

%cte. del VCO (Hz/V)

%cte. Kd del PFD+PC (A/rad)
%frec. de referencia (Hz)
%frec. peor caso a generar (Hz)
%cte. del divisor

%frecuencia natural (rad/s)
%margen de fase (grados)
%margen de fase (rad)

%atenuacion (dB)
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% fin de ctes.

%Calculo de los componentes:
T1=(sec(Titarad)-tan(Titarad))/wo
T3=[(LONATTEN/20)-1)/((2*pi*fr)*2)](1/2)
wcl=[tan(Titarad)*(T1+T3))/[(((T1+T3)"2)+T1*T3)];
we2=(1+[((T1+T3) "2+ T1*T3)/[tan(Titarad)*(T1+T3)]*2])N(1/2)-1;
wc=wcl*wc2

T2=1/[wc 2*(T1+T3)]

c11=(TU/T2)*[(Kv*Kd)/(wc 2*N)];

C12=[(1+We 25T 272)/((1+WCA2* T1A2)*(L+we 25 T372))N(1/2):;
Cl=-(c11*c12)

C2=C1*((T2/T1)-1)

R2=T2/C2

%condiciones para C3y R3

%R3 > 2*R2

%C3 < C1/10

C3=C1/10

R3=T3/C3

%fin programa.

El valor de los componentes obtenidos para el filtro pasivo de tipo 2 y orden 3
externo en la sub-bandal son los de la Tabla 6.15. Se han normalizado esos valores para
ajustarnos al montaje en la realidad, puesto que los valores son grandes para ser integrados,

por lo que seran externos.

Tabla 6.15. Valores de los componentes del filtro pasivo de tipo2 orden 3 para sub-banda 1
Componentes Valor calculado
C1 0,8 nF
C2 47 nF
C3 87,9 pF
R2 4,4 KQ
R3 2,7 KQ

6.5.4. Calculo de un filtro pasivo de tipo 2 y orden 3 integrable

En nuestro disefio nos interesa que el filtro sea integrado con todo el circuito, por lo

tanto hay que pensar una solucion a esta dificultad. Los valores de los condensadores para
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que puedan ser integrables con la tecnologia usada tendran un valor no superior de 10 pF,

cosa que no conseguimos facilmente.

Se realizo el calculo del filtro donde los valores podian ser integrables, siendo los
de la Tabla 6.16. El valor de la constante del detector y de la corriente maxima de salida de
la bomba de carga para que el filtro sea integrable son las expresadas en la Tabla 6.17,

conseguidas trabajando con las ecuaciones del filtro.

Tabla 6.16. Valores de los componentes del filtro pasivo de tipo 2 orden 3 integrable
Componentes Valor calculado
C1 1,75 pF
C2 9,39 pF
C3 0,0175 pF
R2 1,4 MQ
R3 1 MQ
Tabla 6.17. Ctes. de la corriente de la bomba de carga y del detector de fase para filtro integrable
e 2,5 pA
Ky 0,4 (WA /rad)

En el capitulo 7 se explicard la razon de no poder utilizar el filtro con valores
integrables, por lo que en el disefio final se emplearan los valores de los componentes para

el filtro externo.

6.6. Resumen

En este capitulo se ha estudiado, disefiado y simulado los elementos que conforman
el sintetizador. Se comenzd con el estudio y simulacion del detector de fase/frecuencia
junto a la bomba de carga (PFD+CP). Este detector no tiene restricciones en las sefiales de
entrada y su funcion de transferencia es lineal, entre -2n y +2n. Seguidamente se realiz6 el
estudio del VCO que vamos a utilizar. Se continué con el estudio de los divisores rapidos y
los requisitos que se han de tener en cuenta para nuestro disefio. Posteriormente se realizo
el estudio de los divisores programables asi como el calculo de los valores necesarios para
nuestro estdndar. Finalmente se estudi6 el filtro pasivo de tipo 2 y orden 3 basados en el

método del margen de fase.
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Una vez realizadas y estudiadas todas las partes de nuestro sintetizador, en el

capitulo 7 pasamos a la simulacion del sintetizador con todos sus bloques.
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Capitulo 7
Simulacion del sintetizador en ADS

Una vez disefiados todos los bloques que conforman el sintetizador, en el presente
capitulo se va a simular el sintetizador con todos los bloques disefiados, comprobandose si

el sintetizador es estable y si se engancha de forma correcta.

Al sintetizador se le van a hacer tres tipos de simulaciones. La primera consiste en
la simulacidén de la respuesta del bucle, en la cual se comprueba el margen de fase para ver
si el sistema es estable. E1 VCO serd modelado por el elemento de libreria de ADS Ilamado

‘LinearVCO plllib’ y el divisor por el elemento ‘LinearDivider’.

El segundo tipo de simulacion realizada es el analisis del ruido de fase. Con este
analisis se observa como afecta el ruido de fase de cada bloque al ruido de fase total del

sintetizador.

El tercer y ultimo tipo de simulacion realizada es la respuesta transitoria. Con este

analisis se verifica si el sintetizador se engancha ante un salto de canal. En la simulacion de
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la respuesta transitoria se ha tenido que modelar la funcion de transferencia del VCO. El

VCO vy los divisores seran modelados mediante el elemento de libreria que se encuentra en

el ADS llamado ‘VCO_DivideByN'.

Primeramente se prueba el disefio con el filtro de componentes integrables. Como
veremos a continuacion no es posible utilizarlo, por lo que el disefio final del sintetizador

lo realizaremos con el filtro de componentes externos.

7.1. Diseno del sintetizador con filtro integrable

Con los valores del filtro integrable calculado en el capitulo 6 se realizaron los
analisis correspondientes. En el analisis en frecuencia se comprobd la estabilidad,

cumpliendo con las condiciones.

Otra prueba fue un analisis en el tiempo para comprobar el enganche asi como un

salto de canal dando una respuesta Optima.
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-80.00 — sy
-100.0 A §
VoA 00 % = 1 . ] m2
> -1200 — K&\v ‘,n“u y
E T Kv\ﬁ’\— ; k“w
> o =>= WLt ‘ .
2 IS _ -140.0 e ] NI}
S <2 Ololf_U LT
lm O o | //éﬁ “V R
Q O 8 N &
o QIELSE -160.0 - \
o 8 |>|0_ 4
Z Jdzz  -180.0 4
0o .
o -200.0
-220.0 m2 |
. freq=4.642MHz W
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4 |
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C o o p o o . o o
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Figura7.1. Simulacion de la respuesta del ruido de fase para valores del filtro integrable.
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En la Figura 7.1 se puede comprobar la simulacion del anélisis del ruido de fase
para el filtro con valores integrables donde vemos el ruido de la referencia, el PFD/CP,

VCO, divisor y el total.

Como resultado de la simulacién tenemos el ruido de fase total expresado en la
Tabla 7.1. Se observa que las resistencias introducen mas ruido que el propio VCO. Para
frecuencias pequefias hasta 1 KHz el bloque que mas afecta al ruido de fase total es el del
divisor. A partir de aqui las resistencias del filtro, al tener valores muy elevados, generan
un nivel de ruido alto afectando al total asi como la referencia que es influenciado por este

mismo. La resistencia marca a frecuencias muy elevadas el ruido ain mas que el VCO.

Tabla 7.1. Ruido de fase total con filtro integrable

Frecuencia PNTotal
(Hz) (dBc/Hz)
1 -70,007
10 -79,949
100 -89,398
1K -92,987
10K -77,434
100 K -75,488
1M -100,421
10 M -123,629

Con este filtro no se llega a las especificaciones del estandar en el cual hay que
alcanzar -135 dbc/Hz a los 4 MHz. Por lo tanto, desechamos disenar el sintetizador con el

filtro de componentes integrables.

7.2. Diseno del sintetizador con filtro externo

En este apartado se redacta todo el trabajo realizado en el disefio del sintetizador
completo usando el filtro externo, con las pautas de trabajo seguidas y las mejoras

encontradas.
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7.2.1. Simulacion de la respuesta del bucle

Con este apartado se comprueba la estabilidad con el pardmetro del margen de fase
para los componentes calculados del filtro. En la Figura 7.2 se muestra el esquema de
simulacion de la respuesta del sintetizador en bucle abierto y en la Figura 7.3 el

correspondiente al bucle cerrado.

charge_pump
Id=Id
[y ] ea] _1_ ||ewamVout_C
l ND
R2
C1 R3
R=RIpf1
C=Clpft P R=RipR2 X5
+ c3 Hz_per Volt=Kv NO=NO
Vac=polar(1,0) V C=Clpf3
Freq=freq c2
- C=Clpf2 -

Figura 7.2. Esquema de simulacion de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de
orden 3 para bucle abierto.

1

LinearPFDwNoise_| R RIpf1 R2 LinearvVCO_plllib LinearDivider
Charge_Pump R=Ripf2 c X1 X2_
+f V.AC 1d=Id Cs  Hz_per_Volt=Kv NO=NO
SRC1 C Clpf1 c C=Clpf3
Vac=polar(1,0) V o2

Freq=f
T e C=Clpf2

- !

Figura 7.3. Esquema de simulacion de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de
orden 3 para bucle cerrado.

Vout

Con los valores calculados del filtro externo se ha obtenido la respuesta de la
magnitud y fase en bucle abierto y cerrado del PLL. Para obtener la condicion de los 45°
del margen de fase, se ha empleado el optimizador de ADS llamado ‘optim’, en el cual se
ha variado el valor de los componentes del filtro hasta conseguir el margen de fase
deseado. Las mejoras con éste no eran apreciables por lo que nos quedamos con los

mismos valores de componentes de la tabla anterior.

En la Figura 7.4(a) se observa que el valor de la frecuencia para ganancia 1 es de 20
KHz. Tal como se muestra en la Figura 7.4(b) el margen de fase, el cual se calcula en bucle

abierto, es de 45°, siendo el sistema estable.
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200.00 200.0
150.00 - 150.0 4| Bucle cerrado 0O N
Bucle abierto o
100.00 -| 100.0 +
50.00 —
50.000 —
0.0000 = = =
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-50.00
-50.000 -100.0
-100.00 | -150.0 |
o O
-153.00 \ I I \ \ I -200.0 T T T T T T
1.000 10.00 100.0 1.000k 10.00k 100.0k 1.000M 10.00M dB 1000 10.00 100.0 1.000k 10.00k 100.0k 1.000M 10.00M
freq, Hz freq, Hz
(a) (b)

Figura 7.4. Simulacion de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3,
representacion de la magnitud en dB (a) y la fase en grados (b). Con cuadrado en bucle cerrado y con
circulo en bucle abierto.

7.2.1.1. Simulacion de la respuesta del bucle para todas las sub-bandas

Escogiendo los valores de los componentes del filtro para la sub-bandal se

comprueba si valen los componentes para todas las sub-bandas.

Decidimos fijar el valor del condensador C2 y seguir cambiando el valor de R2 para
asegurarnos de la condicion del margen de fase entre 30° y 60° siendo la 6ptima de 45°
para todas las sub-bandas. La condicion de estabilidad que buscabamos en el margen de
fase se verificd correctamente. La Tabla 7.2 especifica un resumen de la busqueda del

mejor valor de R2.

Tabla 7.2. VValores del mejor componente R2

Constante K, Margen de fase
Sub-bandas Constante N max
(MHz) (grados)

Sub-banda 5 -23,228 498 35,936
Sub-banda 4 -30,84 546 38,056
Sub-banda 3 -42.32 602 39,951
Sub-banda 2 -62,87 682 42,965
Sub-banda 1 -105,41 858 44,659
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7.2.2. Simulacidén transitoria

Con esta simulacion se comprueba si el sintetizador es capaz de cambiar de una

frecuencia de salida a otra. A continuacidon se muestra una breve descripcion de cada

bloque:

El bloque PFD_CP corresponde al detector de fase mas el bombeo de carga.
Este elemento no es modelado, sino real, es decir su descripcion esta hecha
a nivel de transistores.

El filtro pasivo de orden 3 es el calculado en el apartado de filtro externo.

El bloque ‘VCO_DivideByN’ es un VCO ideal al cual se le ha puesto como
caracteristica la curva de tension de control-frecuencia de salida del VCO,
con su expresion modelada. Incorporamos la impedancia de nuestro VCO
con una resistencia y un condensador. Utilizando dicho bloque, en vez del
VCO real, se ha reducido el tiempo de simulacion del sintetizador de meses
a dias. Esto es debido a que al utilizar frecuencias del orden de GHz (la del
VCO) junto con frecuencias del orden de MHz (frecuencia de referencia), el
numero de muestras necesarias para conseguir una apreciacion digna del
comportamiento del sintetizador es muy elevada, necesitando mucho tiempo
de simulacién si utilizaramos el VCO real.

El bloque ‘SDD2P1’ es un elemento que adecua la sefial de salida del VCO
ideal, la cual es de diente de sierra, a una sefial que se asemeja mas a la del
VCO real dividida entre N, la cual es de forma cuadrada, y asi poder atacar
al detector con mas fiabilidad.

La sefial que actua como frecuencia de referencia es ‘Vref’.

En la Figura 7.5 se observa el esquema de simulacion transitoria que hemos usado

para cada sub-banda. A cada caso se le incorpora su determinada curva de tension-

frecuencia y su factor de division.
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SDD2P
SDD2P1
port(dl=

VtPulse

Reference

Viow=0

Vhigh=vVDD

Delay =Delay Frac*Tref
Edge=linear
Rise=TransFrac*Tref

17 ']

c
c3
C=Clpf3

VCO_Freq=Kvco_curva
F0=0 MHz
N=NO

Fall=TransFrac*Tref _
Width=(0.5-TransFrac)*Tref
Period=Tref

VtStep Rout=50 Ohm
SRC4 Power=dbmtow(0)
Viow=0 V = Delay =50 nsec
Vhigh=N_Step V
Delay=Delay _Time

vref Rise=timestep

Figura7.5. Esquema de simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de
orden 3.

Seguidamente se representan las simulaciones para todas las sub-bandas.

7.2.2.1. Simulacion transitoria para la sub-bandal

En la Figura 7.5 se muestra el esquema de simulacion utilizado en ADS para
realizar dicha prueba. Se ha simulado el peor caso, que es el salto maximo de frecuencia
entre canal para esta sub-banda, siendo de 1428 MHz a 1716 MHz. La salida del VCO
elegida para la realimentacion corresponde a la que se obtiene dividida dependiendo de la
tension VtStep. De esta manera la salida primero es divida por un factor de 714 y a los 530
us pasa a ser dividida por 858. Estos factores de division corresponden a la frecuencia
minima y maxima que debe generar el sintetizador, es decir, 1428 MHz y 1716 MHz

respectivamente.

El resultado de la simulacion se puede ver en la Figura 7.6, observdndose como
varia la frecuencia de salida del VCO. La frecuencia de salida se obtiene de la salida, fiq,
del bloque ‘VCO DivideBy’. La salida da una tension proporcional a la frecuencia de
salida del VCO pero en GHz (como ejemplo 1,2 Voltios en frg significa que el VCO tiene
una salida de 1,2 GHz). Se observa que el sintetizador se engancha a 1380 MHz en 0,3 ms
aproximadamente. En el instante 0,53 ms se le aplica el cambio en el factor de division y el
sintetizador cambia a la frecuencia de 1716 MHz en 0,3 ms. Se comprueba que el error de

fase y frecuencia es cero, correspondiente a un PLL tipo 2.
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Figura 7.6. Simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3,
para la sub-bandal.

En la Figura 7.7(a) se observa como varia la tension de salida del filtro, la cual se
ajusta con la realimentacion del circuito. La tension de salida del filtro aproximadamente
de 3,098 V para que el VCO genere una frecuencia de 1428 MHz mientras que para una
tension de salida de 0,137 V el VCO genera la frecuencia de 1716 MHz. En la Figura
7.7(b) se muestra el detalle en el tiempo de la corriente de salida del bombeo de carga,

observandose los pulsos de corriente correspondientes en cada caso.

S < 400.0u
= 4.000 o
(©] ] 3
g ] i ‘[inme=407.0usec 9 200.0u
% 3.000 vc=3.098 V &
g 20005 B 0.0000
8 ' ] time=1.075msec 8
o ] ve=137.3mV < -200.0u
2 1.0007: " S
20,0000 & -400.0u+—————— T
K 00 02 04 06 08 10 1.2 00 02 04 06 08 10 12
Tiempo (msec) Tiempo (msec)
(@) (b)

Figura7.7. Simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-bandal; (a) tension de
control, (b) bomba de carga.

7.2.2.2. Simulacioén transitoria para la sub-banda2

Se realiza la misma prueba que para el caso anterior pero para la correspondiente
funcién de curva tension-frecuencia y para sus constantes. El salto maximo de frecuencia

para esta sub-banda, es de 1252 MHz a 1412 MHz.

El resultado de la simulacién se puede ver en la Figura 7.8. Se observa que el

sintetizador se engancha a 1252 MHz en un tiempo de 0,3 ms. Aplicando un cambio en el

~ 186 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Capitulo 7. Simulacion del sintetizador en ADS

factor de division para alcanzar el canal més alejado en el instante 0,53 ms, el sintetizador

cambia a la frecuencia de 1412 MHz en 0,4 ms.

1450

- 2 |m1
= time=411.2usec
s 14007 frq*1€3=1252.001
O
g 1350

m2
g 1300 m1 time=1.077msec
I 1250+ frqg*1e3=1412.077
& 1200 L

T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T
00 02 04 06 08 1.0 1.2
Tiempo (msec)

Figura 7.8. Simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3,
para la sub-banda2.

S = |
6 4000 < 400.0u
&) ] 3 {Prﬁe=400 Busec & ‘
> 3,000 1 Vos3.077 V § 200.0u
g S > oo M
£ 20001 _ & 0.0000- A L
g 1 time=1.070msec % ‘ H ‘
©  1.000 4 lvc=586.1mV o -200.0u ‘
S ] kel
% 0.0000+— L LA B S R S ((/g -400.0u | LI IS S I E N N S R
2 00 02 04 06 08 10 12 00 02 04 06 08 10 1.2
Tiempo (msec) Tiemno (msec)
(a) (b)

Figura7.9. Simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-banda2; (a) tensién de
control, (b) bomba de carga.

7.2.2.3. Simulacion transitoria para la sub-banda3

En este caso cogemos la funcion de curva tension-frecuencia y las constantes de
esta sub-banda, donde el salto maximo de frecuencia entre canal es de 1124 MHz a 1236

MHz.

El resultado de la simulacion se puede ver en la Figura 7.10. Se observa que el
sintetizador se engancha a 1124 MHz en 0,3 ms. En el instante 0,53 ms se le aplica el
cambio en el factor de division y el sintetizador cambia a la frecuencia de 1236 MHz en

0,25 ms.
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Figura 7.10. Simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3,
para la sub-banda3.

S < 600.0u
~  4.000
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Figura 7.11. Simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-banda3; (a) tension de
control, (b) bomba de carga.

7.2.2.4. Simulacién transitoria para la sub-banda4

Seglin las constantes y la funcion de curva tension-frecuencia de esta sub-banda se
realiza el esquema correspondiente. El salto maximo de frecuencia entre canal es de 1028

MHz a 1108 MHz.

La simulacion viene representada en la Figura 7.12. El enganche del sintetizador se
realiza a 1028 MHz en un tiempo de 0,3 ms. En el instante 0,53 ms se le aplica el cambio
en el factor de division méaximo especificado anteriormente y el sintetizador cambia a la

frecuencia de 1108 MHz en 0,45 ms.
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Figura 7.12. Simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3,
para la sub-banda4.
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Figura 7.13. Simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-banda4; (a) tension de

control, (b) bomba de carga.

7.2.2.5. Simulacioén transitoria para la sub-bandab

El salto méximo de frecuencia para esta sub-banda, es de 948 MHz a 1012 MHz y

se puede ver en la Figura 7.14. El sintetizador se engancha a los 948 MHz en 0,3 ms. En el

instante 0,53 ms se le aplica el cambio en el factor de division y el sintetizador cambia a la

frecuencia de 1108 MHz en 0,45 ms.
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Figura 7.14. Simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3,
para la sub-banda5.
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Figura 7.15. Simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-banda5; (a) tension de
control, (b) bomba de carga.

7.2.2.6. Simulacidn transitoria para salto de canal entre dos sub-bandas
distintas

Con esta simulacion se comprueba si el sintetizador es capaz de cambiar de una
frecuencia de salida a otra, pero en vez de entre una misma sub-banda, se observa si es

capaz de cambiar cuando tiene que pasar a otro canal en otra sub-banda.

7.2.2.6.1. Simulacion transitoria para cambio de canal entre la sub-banda2 y la sub-
bandal con PFD+CP ideal

En esta prueba pretendemos demostrar un cambio de canal. Este cambio de canal se
realizara entre dos sub-bandas distintas, cosa que no se ha probado hasta este momento.
Para esta prueba serd necesario disponer de switches, donde conmutar primero una sub-

banda, entonces en un instante dado cambiar de canal y saltar a otra sub-banda.

Los bloques empleados se muestran a continuacion:
e El bloque ‘PhaseFreqDetCP’ corresponde al detector de fase mas la bomba
de carga ideal, para poder acelerar las primeras pruebas.
e El filtro pasivo de orden 3 es el calculado en el filtro externo.
e La impedancia del VCO es la calculada en el apartado referido a este ele-
mento.

e Las curvas propias de los VCO, son las correspondientes a la sub-banda2 y

la sub-bandal.
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Capitulo 7. Simulacion del sintetizador en ADS

El esquema realizado consiste en incorporarle unos switches donde primero actie
una sub-banda para luego variar la posicion de los switches y que actlie la otra sub-banda
(ver Figura 7.16). La prueba se realiza primero en la sub-banda2 para enganchar el ultimo
canal, al que le pertenece una frecuencia de salida de 1412 MHz. Una vez enganchado,
como en pruebas anteriores se quiere enganchar a otro canal, en este caso el siguiente,
donde coincide que tiene que cambiar también de sub-banda a la sub-bandal. Para ello se
abren los switches de la sub-banda2 deshabilitandola, y se cierran los de la sub-bandal.
Con esto conseguimos que a la salida no se mezclen las dos sefiales de las sub-bandas

distintas, sino que se recojan los canales por separado, como se realizaria en la realidad.
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Figura 7.16. Esquema de simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de

orden 3, con PFD+CP ideal, para cambio entre dos canales de la sub-banda2 a la sub-bandal.
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El resultado de la simulacién se puede ver en la Figura 7.17, observandose como
varia la frecuencia de salida del VCO. El salto de frecuencia al ultimo canal de la sub-
banda2, de 1412 MHz se realiza correctamente. La salida del VCO elegida para la
realimentacion corresponde a la que se obtiene dividida dependiendo de la tension ViStep
de 706 para el primer canal y de esta cantidad mas 8 (714) para el siguiente canal. En el
momento de 400 ps los swifches cambian de posicion y ViStep pasa a ser dividida por

(706+8) para saltar a la siguiente frecuencia de 1428 MHz.

T 1700
T ] m8
= 1 time=331.6usec
5’ 1600? frec_out*1€3=1411.941
Q 1500 —
g :\/——mé ?]9 952.2
3 ime=952.2usec
3 1400 ] frec_out*1e3=1427.985
= ]
o 1300 T

L FELE IO I B
00 02 04 06 08 10 1.2
Tiempo (msec)

Figura 7.17. Simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3
integrable, con PFD+CP ideal, para cambio de la sub-banda2 a la sub-bandal.

7.2.2.6.2. Simulacion transitoria para cambio de canal entre la sub-banda2 y la sub-
bandal con PFD+CP real

Una vez visto que con el componente del detector de fase/frecuencia y la bomba de
carga ideal da resultados muy satisfactorios, se comprueba que estos se trasladan cuando

utilizamos la real.

Los bloques empleados son:
e El bloque real del PFD+CP: CP2.
e FEl filtro pasivo de orden 3 es el calculado en el filtro externo.

e La impedancia del VCO es la calculada en el apartado referido a este ele-

mento.

e Las curvas propias de los VCO, son las correspondientes a la sub-banda2 y
la sub-bandal.
El esquema es igual al de la Figura 7.16 pero incorporandole nuestro componente

real. Este esquema es el de la Figura 7.18.
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Figura 7.18. Esquema de simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de

orden 3 con PFD+CP real, para cambio entre dos canales de distintas sub-bandas.

En la Figura 7.19(a) se representa el enganche para la frecuencia mas baja y a los

éndose este VCO a su nivel mayor de salida debido a la apertura

550 ms se desactiva poni

del switch. En la Figura 7.19 (b) se observa lo contrario, primero estd a su nivel mas alto

para esta sub-banda, pero después de un tiempo dado pasa a funcionar este modelo de sub-

banda de VCO para engancharse al siguiente canal.
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Figura 7.19. Simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3; (a)
para la sub-banda2, (b) para la sub-bandal.

Una vez tenemos las respuestas por separado las sumamos, sabiendo que primero

acttia una y luego otra. Como resultado final, en la Figura 7.20 demostramos el cambio de

canal.

1700

1600
1500

1400

RN NN EEENE N

1300

m8

m8
time=331.6usec
frec_out*1e3=1411.923

m9 mo

time=952.2usec
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Salida del VCO (MHz)

LI L R L
00 02 04 06 038
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T T T

1.0 1.2

Figura 7.20. Simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3,
con PFD+CP real, para cambio de la sub-banda2 a la sub-bandal.
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Figura 7.21. Simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3,
para la sub-banda5; (a) tensidn de control, (b) salida bomba de carga.
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Se puede deducir que el disefio propuesto para el sintetizador de frecuencias con un

cambio de canal entre sub-bandas es correcto.

7.2.3. Simulacion del ruido de fase
Con esta simulacion se comprueba el ruido de fase del sintetizador uniendo la

contribucion 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 union y extraer el ruido de

fase total.

7.2.3.1. Componentes del ruido de fase del sintetizador

En este apartado se estudia el ruido de cada componente.

7.2.3.1.1. Parametros del ruido en el Filtro

Este se determina con los componentes del filtro pasivo de tipo 2 y orden 3. Los
componentes que introducen ruido en este bloque seran las resistencias, por lo que segin

sean sus valores mas elevados, repercutirdn en mayor medida al sistema.

7.2.3.1.2. Parametros del ruido en el PFD+CP

Para  este componente se empleara el  bloque denominado
‘LinearPFDwNoise plllib’. A dicho bloque hay que incorporarle las constantes Id y
PFD inoise.

LinearPFDwNoise_plllib
Charge_Pump

ld=

PFD_inoise=

Figura 7.22. Simbolo Linear PFDwNoise_plllib.

La constante /d es la maxima corriente de salida que puede suministrar la bomba de
carga después del detector de fase. Este pardmetro viene determinado dentro la sensibilidad

del detector, la cual es K;=Id/(2-).
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PFD_inoise es la medida del umbral de ruido (noise floor) a la salida de la bomba

de carga expresada en amperios por hertzios.

Para obtener la constante PFD _inoise se proceden a realizar dos simulaciones
transitorias del detector de fase/frecuencia y la bomba de carga incluyendo un analisis sin 'y
con ruido (ver Figura 7.23). Se define una constante llamada IncludeNoise de forma que
cuando ésta es cero el analisis con ruido esta desactivado y cuando es igual a uno se
incluird el ruido. Las frecuencias de entrada del detector de fase/frecuencia las ponemos
iguales a la frecuencia de referencia y a la salida de la bomba de carga se obtienen estos
dos analisis. El valor del ruido en RMS es igual a realizar 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 debemos dividirlo entre la frecuencia de
reloj. Este resultado es el umbral de ruido que se esta pidiendo en este bloque.
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Figura 7.23. Esquematico para calcular el PFD_inoise de la bomba de carga.

En la Figura 7.24 se observa la simulacién del parametro PFD_inoise.
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Figura 7.24. Simulacién del PFD_inoise de la bomba de carga.

Los parametros del ruido de la bomba de carga se expresan en la Tabla 7.3.

Tabla 7.3. Parametros del ruido del PFD/CP

PFD_inoise 5,942 fA/Hz

iep 201,6 pA

7.2.3.1.3. Parametros del ruido en el VCO

Este componente se modela con el bloque ‘LinVCOwNoiseSlps’.

VCO with Noise

Control i : vco

LinVCOwNoiseSlps
VCO
Hz_per_Volt=Kv
LO=

F1=

L1=

F2=

L2=

Figura 7.25. Simbolo LinVCOwNoiseSlps.

Hay que incorporar el valor de la constante del VCO denominada K,. Ademas se ha
de incorporar las pendientes que poseen las componentes del ruido (ver Figura 7.26)

referenciadas a un nivel de ruido de fase respecto a su frecuencia. Estas vienen
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determinadas segun si caen -10, -20 o -30 dB/dec. También hay que incorporar la medida
en noise floor a partir del cual determinamos que serd un valor constante de ruido.

Specifying Component
Noise Parameters

F3 is a frequency at which
slope is -30 dB/dec.

Single- F2 is a frequency at which
Sideband L3 slope is -20 dB/dec.
Phase Noise, F1 is a frequency at which
dBc/Hz slope is -10 dB/dec.
LO is the SSB phase noise
floor.
L2
L1
LO

log(freq)

Figura 7.26. Curva de especificaciones de los componentes, tales como el VCO, divisores y referencia.

En la Figura 7.27 se observa el ruido de fase medido del VCO en free run [37].

Carrier Power -15.47 dBm Atten ©
F 16

H=z Frequency Offset
Freq PffsEj:

Figura 7.27. Medida del ruido de fase del VCO.

De aqui podemos extraer los parametros a incorporar en el bloque del VCO.

Tabla 7.4. Componentes del ruido VCO

Ruido (dB) (MHz)
0 dB/dec
_ -138 -
(Noise floor)
-10 dB/dec
(Noise flicker) ‘ ‘
-20 dB/dec -134 4
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7.2.3.1.4. Parametros del ruido en el Divisor entre dos

Se incluye dentro del ruido del divisor programable.

7.2.3.1.5. Parametros del ruido en el Divisor programable

Este componente se modela con el bloque ‘LinDiv_wNoiseSIps’ (ver Figura 7.28).

Linear Divider
with Noise

Input 1 Output
— —

NO

LinDiv_wNoiseSIps
LoopDiv

NO=

LO=

F1=

L1=

F2=

L2=

Figura 7.28. Simbolo LinDiv_wNoiseSIps.

Hay que incorporar el valor de la constante, N0, relativo a la division a realizar.
Ademas hay que incorporar las pendientes de las componentes del ruido (ver Figura 7.26).
Estas pendientes se pondran por defecto las pertenecientes al template de ADS siendo los

siguientes:

Tabla 7.5. Componentes del ruido divisor programable

Ruido (dB) Hz)
0 dB/dec
. -165 -
(Noise floor)
-10 dB/dec -160 1K
-20 dB/dec -1000 100

7.2.3.1.6. Parametros del ruido de la referencia

Para obtener una respuesta parecida a la realidad, ésta se modela con dos bloques

como son el ‘RefOscSIps’y el ‘LinDiv_wNoiseSIlps’ (ver Figura 7.29).
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Reference Linear Divider
Oscillator with Noise
[ e
———— =
RefOscSlps LinDiv_wNoiseSIps
Ref1 RefDiv1
LO= NO=
F1= LO=
L1= F1=
F2= L1=
L2= F2=
F3= L2=

L3=
F4=
L4=

Figura 7.29. Simbolos para modelar la referencia.

Incorporamos los componentes del ruido de estos elementos. Para ello dejamos los

que tienen por defecto el template de ADS (ver Tablas 7.6 y 7.7).

Tabla 7.6. Componentes del bloque LinDiv_wNoiseSlIps de la referencia

Ruido (dB) Hz)
0 dB/dec
. -165 B,
(Noise floor)
-10 dB/dec -160 1K
-20 dB/dec -1000 100

Tabla 7.7. Componentes del bloque RefOscSlps de la referencia

Ruido (dB) (Hz)
0 dB/dec
. -165 -

(Noise floor)
-10 dB/dec -160 100K
-20 dB/dec -150 1K
-30 dB/dec -140 10
-40 dB/dec -1000 1

7.2.3.2. Simulacion del ruido de fase del sintetizador

Con esta simulacion se comprueba el ruido de fase del sintetizador uniendo la

contribucion de todas las partes y determinando el ruido de fase total del sistema.

Se ha utilizado el esquema representado en la Figura 7.30.
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LinDiv _wiloiseSips
Ref Div
MNO=T06
LO=-165
F1=1.0 kHz
L1=-160
F2=100 Hz
L3=-1000

Line ar O iwid er
with N oise

RefOscSins
Ref
L0=-165
F1=1 kHz
L1=-160
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Figura 7.30. Esquema del ruido de fase del sintetizador con filtro externo.

En la Figura 7.31 se observa la contribucion del VCO en fiee run asi como el ruido

que produce éste en el sistema. Los dos se pueden observar frente al ruido total del sistema.
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Figura 7.31. Simulacion de la respuesta del ruido de fase del VCO, con filtro externo.
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Capitulo 7. Simulacion del sintetizador en ADS

En la Figura 7.32 se observa el ruido que produce cada elemento como son la
frecuencia de referencia, las resistencias pertenecientes al filtro, el divisor, el detector de

fase/frecuencia y el VCO. También se puede observar el ruido total del sistema.
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Figura 7.32. Simulacién de la respuesta del ruido de fase de la referencia, PFD/CP, VCO, divisor y

total.

Para frecuencias pequefias hasta 1 KHz el bloque que mas afecta al ruido de fase

total es el del divisor. A partir de aqui es el VCO el responsable del ruido de fase y no las

resistencias. El ruido de fase total es el expresado en la Tabla 7.8.

Tabla 7.8. Ruido de fase total, con filtro externo

Frecuencia PNTotal
(Hz) (dBc/Hz)
1 -70,012
10 -80.000
100 -89,875
1K -97,091
10K -83,197
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100 K 99,814
1M 121,339
10 M -136,340

Vemos que con el filtro externo las especificaciones se cumplen mucho mejor que
con el filtro integrable. Sobre todo elimina el ruido de las resistencias donde solo afecta el

ruido del VCO a frecuencias elevadas.

7.3. Resumen

En este capitulo se ha simulado el sintetizador para el receptor de ZERO IF segun

el estandar DVB-H.

Se realizaron tres tipos de simulaciones para el detector de fase/frecuencia mas
bomba de carga para un filtro pasivo de tipo 2 y orden 3. La primera fue la respuesta del
bucle, la segunda el analisis del ruido de fase y la tercera la respuesta transitoria. Con estos
analisis se verifico el margen de fase y, por tanto, la estabilidad del sistema, el ruido de
fase de salida y, por ultimo, si el sintetizador se enganchaba ante un salto de canal. Para el
VCO y los divisores se han utilizado modelos de comportamiento con objeto de reducir el

tiempo de simulacion del sintetizador.

Una vez simulado nuestro sintetizador con la herramienta ADS pasamos al capitulo
8 con la realizacion del divisor programable con varias herramientas de software digital

para obtener el /ayout del bloque final del divisor.
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Capitulo 8

Divisor programable de baja velocidad

Este capitulo aborda tanto las decisiones tomadas para el divisor programable como
la realizacion hasta nivel de layout del divisor programable de baja velocidad dentro del
divisor programable.

8.1. Estructura del divisor programable

En el capitulo anterior se ha disefiado un divisor programable de doble médulo que
consta de un prescaler rapido, que puede dividir por (P+1) y P, y dos contadores
programables 4 y N, de baja velocidad. En este capitulo abordaremos el disefio de estos

divisores programables de baja velocidad.

Se ha tenido que tomar una decisién importante en el disefio ya que se quiere
fabricar el bloque completo del sintetizador y medirlo con la estacion de puntas disponible

en el laboratorio. Se han contado las sefiales necesarias y sélo se dispone de dos patillas
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libres para el control del divisor programable, por lo que se ha decidido generar sélo cuatro
frecuencias con las sefiales de control que tenemos, una por sub-banda y quedandose una

de ellas sin cubrir. En la Figura 8.1 se muestra el esquema de conexionado del sintetizador.

INfiltro GND Vtune

I___IDF
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L
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GNDD L% J [ |:| GND
vee[ ] L ELX fe 12 J ] qQbar
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CONTROL e
t
OO 04

divsel_0 GND divsel_1
Figura8.1. Esquema de conexionado del sintetizador.

En nuestro caso se va a realizar una configuracién compuesta de una primera etapa
de prescaler rapido, que puede dividir por (P+1)/P seguido de un divisor N, que se realiza

con herramientas para disefio digital (ver ecuacion (8.1)).

F.=fIN=fI(P+1)+N,) (8.1)

El esquema del sintetizador junto a la estructura del divisor programable lo
podemos ver en la Figura 8.2.

f
r Detect "| Bomba de f
etector _ .
.| Fase-Frecuencia .| carga > Filro » VCO
N=(PP+1)+Np

Fu f,/2 | Divisor Rapido
| +Np PP+1 [+ )
| PP+l RESET :

MODE Reset

Figura8.2. Esquema del sintetizador utilizando un detector de fase/frecuencia mas bomba de carga,
el divisor rapido y el programable.
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Capitulo 8. Divisor programable de baja velocidad

Las frecuencias medidas del VCO difieren algo de las simuladas, por lo que en esta

situacion trabajamos con las medidas de la Tabla 8.1.

Tabla 8.1. Medidas de las frecuencias del VCO

freq freq freq freq freq
Viuwne | para sub-bandal | para sub-banda2 | para sub-banda3 | para sub-banda4 | para sub-banda5

(GHz) (GHz) (GHz) (GHz) (GHz)

0 1,7914 1,4997 1,3211 1,1894 1,0903
0,2 1,7827 1,4957 1,3181 1,1871 1,0887
0,4 1,7734 1,4914 1,3144 1,1847 1,0871
0,6 1,7624 1,4804 1,3107 1,1821 1,0855
0,8 1,7534 1,4811 1,3071 1,1794 1,0839
1 1,7414 1,4754 1,3031 1,1761 1,0819
1,2 1,7287 1,4697 1,2981 1,1731 1,0795
1,4 1,7154 1,4637 1,2944 1,1694 1,0764
1,6 1,6997 1,4567 1,2901 1,1654 1,0730
1,8 1,6841 1,4494 1,2857 1,1607 1,0692
2 1,6674 1,4404 1,2804 1,1554 1,0649
2,2 1,6487 1,4321 1,2744 1,1511 1,0605
2,4 1,6197 1,4224 1,2671 1,1434 1,0553
2,6 1,5914 1,4107 1,2584 1,1361 1,0497
2,8 1,5684 1,3977 1,2501 1,1287 1,0437
3 1,5364 1,3831 1,2401 1,1184 1,0367
3,2 1,4991 1,3671 1,2291 1,1057 1,0271
3,3 1,4784 1,3564 1,2217 1,0977 1,0201
34 1.4514 1,3451 1,2137 1,0891 1,0124
3,6 1,3944 1,3187 1,1957 1,0656 0,9936
3,8 1,3204 1,2804 1,1734 1,0320 0,9612

Al generar el divisor programable no se tuvo en cuenta el divisor rapido entre dos
por lo que se ha reducido la frecuencia de referencia a la mitad, es decir a 1 MHz. La
frecuencia de salida, f, debe ser multiplo entero de la frecuencia de referencia, f.. Los

valores enteros de division generados por el divisor se pueden ver en la Tabla 8.2.
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Tabla 8.2. Valores del divisor programable

Frecuencia para el
estandar DVB-H
Frecuencia de salida _
del sintetizador - Valor de Valor de
Sub-bandas Frecuencia de salida
del divisor rapido = Np
f, (MHz)
f,/2 = f. (MHz)
948 474 5 -
964 482 5 -
980 490 5 98
996 498 5 -
1012 506 5 -
Sub-banda 5
1028 514 5 -
1044 522 5 -
1060 530 5 106
1076 538 5 -
1092 546 5 -
1108 554 5 -
1124 562 5 -
1140 570 5 114
Sub-banda 4
1156 578 5 -
1172 586 5 -
1188 594 5 -
1204 602 5 -
1220 610 5 122
1236 618 5 -
1252 682 5 -
Sub-banda 3
1268 690 5 -
1284 698 5 -
1300 706 5 130
1316 626 5 -
1332 634 5 -
1348 642 5 -
1364 650 5 -
1380 658 5 138
1396 666 5 -
Sub-banda 2 1412 674 5 -
1428 714 5 -
1444 722 5 -
1460 730 5 146
1476 738 5 -
1492 746 5 -
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1508 754 5 -
1424 762 5 -
1540 770 5 154
1556 778 5 -
1572 786 5 -
1588 794 5 :

Sub-banda 1 1604 802 > )
1620 810 5 162
1634 818 5 -
1652 826 5 -
1668 834 5 -
1684 842 5 -
1700 850 5 170
1716 858 5 -

La estructura propuesta necesita un bloque de control para el cambio del valor de
division y el cambio de banda del VCO. La propuesta de las frecuencias a generar se puede
ver en la Tabla 8.3 y el valor de los switches para cambiar de sub-banda el VCO se puede
ver en la Tabla 8.4.

Tabla 8.3. Valores del divisor programable de baja velocidad

Sub-banda Np
Sub-banda4 114
Sub-banda3 130
Sub-banda2 138
Sub-bandal 170

Tabla 8.4. VValores de los switches para cambiar de sub-banda el VCO

Sub-banda S1 S2 S3 S4
Sub-banda5 1 1 1 1
Sub-banda4 1 1 1 0
Sub-banda3 1 1 0 0
Sub-banda2 1 0 0 0
Sub-bandal 0 0 0 0
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8.2. Diseno y simulacion del divisor programable
de baja velocidad

Seguidamente se explica el procedimiento a seguir para realizar el disefio de un
ASIC, en este caso un divisor programable de baja velocidad (V,). Los pasos son la sintesis
l6gica, el Floor planing, la planificacion de la alimentacion, el Placement y el Routing
[31].

8.2.1. Procedimiento

Para realizar circuitos digitales de baja velocidad se pueden utilizar técnicas y
herramientas digitales. Estas técnicas van desde realizar un disefio desde VHDL (VHSIC
(Very High Speed Integrated Circuit) Hardware Description Language) hasta llegar al
Placement y Routing teniendo el layout listo sin llegar a utilizar técnicas de full custom. El

flujo de disefio se muestra en la Figura 8.3.

MODELSIM (simulacion del c6digo)

y

LEDA (calidad del c6digo)

\/

DESIGN COMPILER (sintesis l6gica)
ENCOUNTER (Placement and Routing)
Figura 8.3. Herramientas para realizar disefio ASIC con técnicas digitales.

A continuacion veremos los pasos a seguir en cada una de las herramientas que se

van a utilizar.
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Capitulo 8. Divisor programable de baja velocidad

8.2.1.1. Cddigo en VHDL

En este apartado escribimos el cédigo en lenguaje VHDL de nuestro disefio y su
respectivo testbench para la comprobacién de que el codigo escrito realiza correctamente el

funcionamiento deseado.

8.2.1.1.1. Escribir el disefio en codigo VHDL

El disefio tiene una sefial de entrada de reloj, clk, y una sefial de reseteo, rst n.
También tiene dos sefiales de control, divsel 0y divsel I, que controlan tanto el valor de
division como la sub-banda que va a seleccionarse, y la salida denominada clkout. La
Tabla 8.5 muestra tanto el valor de division como los switches de seleccion para
seleccionar la sub-banda correspondiente.

Tabla 8.5. Valores de la sefial de control, los switches para cambiar de sub-banda el VCO y el valor de
division del divisor programable de baja velocidad

Sub-banda divsel 0 divsel_1 S1 S2 S3 S4 Np
Sub-banda4 0 0 1 1 1 0 114
Sub-banda3 0 1 1 1 0 0 130
Sub-banda2 1 0 1 0 0 0 138
Sub-bandal 1 1 0 0 0 0 170

El codigo VHDL de nuestro divisor programable de baja velocidad se muestra a

continuacion.

-— Modulo: div256

--— Fichero: div256.vhd

-- Autor: Dailos Ramos Valido

-- Descripcion:

- Su funciodn es realizar un divisor programable de la
- frecuencia del reloj principal del sistema.

-— Tenemos unos valores de division.

- Tambien se hace un control para cambiar el VCO con la division.
- Valores division: 114, 130, 138, 170.

-— Para 114 -> sub4: sl1=1; s2=1; s3=1; s4=0.

- Para 130 -> sub3: sl=1; s2=1; s3=0; s4=0.

- Para 138 -> sub2: sl=1; s2=0; s3=0; s4=0.

-— Para 170 -> sub4: s1=0; s2=0; s3=0; s4=0.
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-- Componente:

- Fom +

- | +--->clkout
-- chlk----—- >+ +--->ctl_si
- divsel-->+ +--->ctl_s2
- rst_n-->o0+ +--->ctl_s3
- | +--->ctl_s4
- Fom +

library I1EEE;

use IEEE.std_logic_1164.all;

use IEEE.std logic_arith.all; --necesario para contador
use IEEE.std logic_unsigned.all; --necesario para contador

-- Entidad: entradas y salidas del circuito
entity div256 is

port (clk : in std_logic; --reloj principal del sistema
rst_ n : in std _logic; --reset
divsel : in std_logic_vector (1 downto 0); --selec. division
clkout : out std_logic; --salida
ctl_s1 : out std_logic; --salida
ctl_s2 : out std _logic; --salida
ctl _s3 : out std logic; --salida
ctl_s4 - out std_logic --salida

)E

end div256;

-- Arquitectura: comportamiento de la entidad
architecture comport of div256 is

-- Declaracion de sefales internas

signal contador : std _logic_vector (6 downto 0);
signal en_salida : std_logic;

signal en_sl1 : std_logic;

signal en_s2 : std_logic;

signal en_s3 : std_logic;

signal en_s4 : std _logic;

begin
process (rst_n, clk) -- Lista sensible: entro si cambia clk o reset
begin

-- Si reset=0, entonces la salida sera cero
if rst n = "0" then

contador <= "0000000";

en_salida <= "0";

en_sl <= "07;

en_s2 <= "07;

en_s3 <= "0°;

en_s4 <= "0°;

-- Si reset=1, entonces contamos los flancos de subida de clk
elsif clk"event and clk="1" then
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contador <= contador+1;
-- Segun el valor de seleccion de divisidn, cogeremos
-- una salida del contador u otra:

case divsel is
-— sub5: --no se usa en este caso
-- sub4:

when 00" =>

-- sub3:
when "01" =>

-- sub2:
when "10" =>

-— subl:
when 11" =>

when others

-- /114

if contador = ""0111000" then

--mitad de un ciclo menos uno: 114/2=>57-1
contador <= ""0000000";
en_salida <= not en_salida;

end if;

en_sl <= "1*;

en_s2 <= "1°;

en_s3 <= "1°;

en_s4 <= "0°;

-- /130

if contador = "1000000" then

--mitad de un ciclo menos uno: 130/2=>64-1
contador <= "0000000";
en_salida <= not en_salida;

end if;

en_sl <= "17;

en_s2 <= "1°;

en_s3 <= "0°;

en_s4 <= "0";

-- /138

if contador ="1000100" then

--mitad de un ciclo menos uno: 138/2=>69-1
contador <= ""0000000";
en_salida <= not en_salida;

end if;

en_sl <= "1°7;

en_s2 <= "0°;

en_s3 <= "0";

en_s4 <= "0°;

-- /170

if contador ="1010100" then

--mitad de un ciclo menos uno: 170/2=>85-1
contador <= ""0000000";
en_salida <= not en_salida;

end if;

en_sl <= "07;

en_s2 <= "07;

en_s3 <= "0°;

en_s4 <= "0°;

= -- /170
if contador ="1010100" then
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--mitad de un ciclo menos uno: 170/2=>85-1
contador <= ""0000000";
en_salida <= not en_salida;

end if;

en_sl <= "0°;

en_s2 <= "0°;

en_s3 <= "0°;

en_s4 <= "07;

end case;

end if;
end process;
clkout <= en_salida;--asigno la sefial de division al puerto de salida
ctl_s1 <= en_sl; --asigno la sefial de control a puertos de salida
ctl_s2 <= en_s2;
ctl_s3 <= en_s3;
ctl_s4 <= en_s4;

end comport;

8.2.1.1.2. Testbench para el disefio

Para realizar el testbench ponemos unos tiempos tanto de reseteo como de cambio
en la entrada de control tal que luego se pueda simular y comprobar el correcto
funcionamiento del bloque. El codigo del testbench de nuestro divisor programable de baja

velocidad se muestra a continuacion.

-- Modullo: div256_tb

-- Fichero: div256_ tb.vhd

-- Autor: Dailos Ramos Valido
-- Descripcion:

- Testbench del médulo div256

library I1EEE;

use IEEE.std_logic_1164._all;

use IEEE.std logic _arith.all; --necesario para contador
use IEEE.std_logic_unsigned.all; --necesario para contador

-- Definimos la entidad del testbench no especifica puertos
entity div256 tb is --no especifica puertos E/S
end div256_ tb;

-- Arquitectura: comportamiento de la entidad tb_clkscale
architecture estimulos_div256 of div256 tb is
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-- Sefales internas, que son las sefiales de E/S del circuito
signal s _clk : std _logic := "1"; -- Inicializamos a uno
signal s rst n : std logic;

signal s _divsel : std_logic_vector (1 downto 0);

signal s clkout : std logic;

signal s ctl_sl1 : std logic;

signal s ctl_s2 : std logic;

signal s ctl_s3 : std _logic;

signal s ctl_s4 : std _logic;

-- Declaracion de clkprog_tb componente (circuito a simular)
component div256

port (clk : in std_logic; --reloj principal del sistema
rst_n - in std_logic; --reset
divsel : in std_logic_vector (1 downto 0); --selec. division
clkout : out std logic; --salida
ctl_sl1 : out std logic; --salida
ctl_s2 : out std_logic; --salida
ctl_s3 : out std_logic; --salida
ctl_s4 : out std_logic --salida
)
end component;
begin
-- Instanciacion:

sl : div256 port map (s_clk, s rst n, s divsel, s _clkout, s ctl _s1,
s ctl_s2, s ctl_s3, s ctl_s4);

-- Generacion de la sefial de reloj de 50MHz
process
begin
wait for 10 ns;
s_clk <= not s_clk;
end process;

-- Comprobar reset,
-— "1" --> "0 --> "1°
s rst n <= "1", "0" after 10 ns, "1° after 20 ns;

-- Comprobar divsel, cambiamos el valor de divsel cada 3us,

-- un tiempo algo mayor que el de la sefal mas lenta

s _divsel <= 00", "01" after 30 us, "10" after 60 us,
11" after 120 us, "00" after 150 us, "01" after 180 us,
10" after 210 us, "11" after 240 us, 00" after 270 us;

end estimulos div256;

8.2.1.2. Modelsim

Con esta herramienta se compila el codigo y luego se simula el funcionamiento.

8.2.1.2.1. Simulacién del disefio en VHDL
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Hay que crear un proyecto donde incorporar los ficheros en VHDL, compilarlos y

luego simular el testbench. El entorno de la herramienta Modelsim es el que se muestra en

la Figura 8.4.
i¥.] ModelSim SE 6.3f
Eile Edit ¥iew Compile Simulate Add Project Tools Layout Window Help
: By @ v O 5, ‘ Help % H SHE N “ Cantalns P ‘
‘ Layout |Simulate ﬂ
¥|Mame |Status |Type  |On
H] clkprog_th.vhd +  vHDL 1
[H] clkprog.vhd + WHOL 0
[—
-I [#¥ Project | Il Library | KiEl
Transcript
[ModelSim:
[ Transcript | |3

Figura 8.4. Herramienta ModelSim.

En las Figuras 8.5 a 8.13 se comprueba la simulacion del testbench realizado del
divisor. Se puede ver la simulacién completa del bloque donde se comprueba que la
entrada cambia y con ella los switches del cambio de sub-banda y la sefial de salida.
También se ven los resultados de las sub-bandas haciendo un zoom a cada una de ellas.
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Figura8.5. Simulacion de todo el tiempo del testbench con la herramienta ModelSim.
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Figura8.6. Simulacion de un periodo de clkout de la sub-banda4 con ModelSim.
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# Loading work divZ256(comport)

add wave sim:/divZ5e_th/s1/”

WEIM 48 run
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4 Transcript R}

Figura 8.7. Simulacion de todo el tiempo en la sub-banda4 con ModelSim.

En las Figuras 8.6 y 8.7 se observa simulaciones para la sub-banda4. Un periodo

del divisor para un control de divsel 1="0"y divsel 0="0", que divide entre 114, es de:

5700ns — 3420ns = 2280ns (8.2)

El reloj de simulacién tiene un periodo de 20ns, por lo tanto el valor de division es:

2280ns

=114 8.3
20ns (8.3)

Este es el valor programado, por lo que el disefio es correcto. Ademas se ven las
sefiales de control para seleccionar la sub-banda del VCO deseada.
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Figura 8.8. Simulacién de un periodo de clkout de la sub-banda3 con ModelSim.
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Figura8.9. Simulacion de todo el tiempo en la sub-banda3 con ModelSim.
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Las Figuras 8.8 y 8.9 corresponden a simulaciones en la sub-banda3. Un periodo

del divisor para un control de divsel 1="0"y divsel 0="1", que divide entre 130, es de:

34840ns — 32240ns = 2600ns (8.4)

Por lo tanto, el valor de division es:

2600ns
20ns

Eile Edit ¥iew Compile Simulate Add ‘ave Tgols Layoul Window Help
[DeEa smBo2 MED | LLTesr||Nam ke | Qaaal e nl|eman
W EE S| PP R |

I Y4 ¥ Layout [Simulats

=130 (8.5)
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@ line_|
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|# Loading work mv’ZEEJh(esl\mu\usfdlvzsﬁ)
# Loading work.divzZ36{compart) ‘

|add wave sim/divz36_th/s1/
WEIM 48 run

|¥SIM 49 =

w 3 Transcript l 42

Figura 8.10. Simulacion de un periodo de clkout de la sub-banda2 con ModelSim.
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— =
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# Loading wark divZ56(compor)
add wave sim/divZss_th/s1/~

WV3IM 48> run
WEIM 49 7
w 4 Transcript <3

Figura 8.11. Simulacién de todo el tiempo en la sub-banda2 con ModelSim.

Para un control de divsel 1="1"y divsel 0="0", que divide entre 138 (ver Figuras
8.10y 8.11), el periodo del divisor es:

66440ns — 63680ns = 2760ns (8.6)

El valor de division es:

2760ns

=138 8.7
20ns (8.7)
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Figura 8.12. Simulacion de un periodo de clkout de la sub-bandal con ModelSim.
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Figura 8.13. Simulacién de todo el tiempo en la sub-bandal con ModelSim.
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Para el Gltimo caso (ver Figuras 8.12 y 8.13), un periodo del divisor para un control

de divsel 1="1"y divsel 0="1", que divide entre 170, es de:
123980ns —120580ns = 3400ns (8.8)

El valor de division es:

3400ns
20ns

=170 (8.9)

Con esta herramienta se ha comprobado el correcto funcionamiento del disefio

realizado para todos los diferentes casos posibles.

8.2.1.3. Leda

Con esta herramienta se comprueba la calidad del cédigo VHDL realizado y si es
sintetizable.
8.2.1.3.1. Compilacion del codigo

En este paso se compila el codigo para comprobar que el cddigo escrito es
sintetizable y se puede llevar a un ASIC. Se ha agregado el codigo del disefio en la
herramienta y no se han encontrado errores por lo que el codigo el sintetizable y esta listo
para el siguiente paso. El entorno de la herramienta Leda se muestra en la Figura 8.14.
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Figura 8.14. Herramienta Leda.

8.2.1.4. Design Compiler

Esta herramienta realiza la sintesis 16gica del disefio donde se le pueden poner una
serie de restricciones en cuanto a area, etc. También se comprueba que cumpla las

especificaciones de tiempo con la tecnologia que se esta utilizando y el reloj establecido.

8.2.1.4.1. Flujo de disefio en la sintesis logica en un ASIC

El flujo de disefio de la herramienta Desing Compiler se ve en la Figura 8.15. Hay

que ponerle las restricciones para luego analizarlo, mapearlo y optimizarlo para finalmente

obtener una netlist.
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VHDLVerilog LEDA (calidad del cédigo)

Restricciones

DESIGN COMPILER (sintesis l6gica)

L4
- Andlisis
- Mapeado
- Optimizacién

Libreria
tecnoldgica L

Netlist

Figura 8.15. Flujo de disefio de la herramienta Design Compiler.
8.2.1.4.2. Analisis, mapeado y optimizacién

El entorno de la herramienta Design Compiler se ve en la Figura 8.16. En un primer

paso hay que configurar la herramienta para que reconozca la tecnologia que se va a

utilizar.
= Dexipm Vision - Taplewel.1 - [Consste. 1]
Elle: _EIEIII‘ tmct Highigm L1 Hararcry Dosign Adnbres Sgh.-|-l! II'HH_E Tas1 Window Helg
el ||| e N e || e || M i | e 5 =
; Logical Higra || Calls (Hierachcal)] =
= CelNane  |Aelbane  |GelPan | Do

deaige_Flailon-£3 gui_slast
design_wisinn-mg-kr

o [ ] i
desgn_vision=sg-t= | I
Reaily  Selucied » |

Figura 8.16. Herramienta Design Compiler.
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Se pone el reloj correspondiente asi como los parametros que se necesitan (ver
Figuras 8.17 a 8.20).

Clock name: Iclk

FPort name: Iclk

I~ Bemnove clock

— Clock creation

Feriod: |5

Edge Walue

N Femaove edge pair |
Falling 2500
Invert wave form |

0.00 250 5.00
¥ Don't touch network I~ Fix hold

0K I Cancel | Apply |

Figura 8.17. Reloj para disefio en Design Compiler.

Operating Conditions <@time=

Current design: Idiv255
— Analysis condition

i Zingle ™ Minmax case
— Mazimum operating condition————— — Minimum operating condition
Library; | c35_CORELIE = Library: | 535_CORELIE

Condition:

Ll L

Condition: I nom_peet
ak I Cancel | Aaply |

4

Figura 8.18. Tecnologia y valor nominal de los componentes en el disefio en Design Compiler.
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Current design: Idiv256

‘Wire load rmodel: I]Dk { c35_CORELIE )

<MOME>

{ c35_CORELIB )

30K { ¢35_CORELIE }
100k { c35_CORELIE )
pac_wire_load { c35_CORELIB )

Current design; Idiv256

— Optimization constraint

Constraint value: Unit:

Mz area IEI.DDEIDDEI

Max dyrnamic power: | |

Mz [eakage power: | |

Max tatal power: I I

— Design rule:

Maz fanout: I

Mz transition: I

Ok I Caricel |

2pply |

Figura 8.20. Restriccion de maxima area en el disefio en Design Compiler.

La herramienta genera automaticamente un simbolo con las entradas y salidas del

disefio. En la Figura 8.21 tenemos el simbolo creado por la herramienta.

clkout

ctl_sl

cil_s2

ctl_s3

Figura 8.21. Simbolo creado por Design Compiler.
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En la Figura 8.22 se ve la ldgica generada a partir de la descripcion en lenguaje
VHDL.
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Figura 8.22. Logica creado por Design Compiler.

El limite de esta tecnologia es alrededor de los 200MHz. En la Figura 8.23 se puede
ver el informe de tiempo generado donde se puede usar el disefio porque cumplen las
restricciones de slack. En la Figura 8.24 se puede ver un informe de &rea que consume el

circuito.
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B Feport 2 - Timing

X|=| 8

TO_EL Ul _I LT (ADDZZ) T TEU L ;I
add_81/1r1_1 5/co {ADD22) 0.31 2.81 £

add_81/U140 (XoR20) 0.46 2.96 ¢
add_21/50[6] ¢divZEE_Dwil _ine 03 0.o00 2,96 ¢

U410 IRV} o.a7 3.03 £

w40 0 fHORZ1) 0.1¢ 2.19 ¢
contador_reg[6]/D (DFC3) a.0a 3.1 ¢

data arcival time 3.13

clock clk (rise edge) & &
clock network delap {ideal) 0. 5.
contador_reg[E]Sc (DFC3) 0.00 E.00 ¢
library setup time 1} &
data required time g

data required time c.oo
data arcival time -%.18
slack (MET} 1.81

wwwws End 0f Report ###F%%

Figura 8.23. Informe de tiempo creado por Design Compiler.

- Repart.1 - Area

X|=| gl

[ |

Libramp{s) Used:

c35_CORELIE (File: fhomefsoftfencadsans w3, 70_20087:
Humber of ports: £l
Humber of nets: 48
Humber of cells: =15
Humber of references: 14
combinational area: 2274 .9939758
Honcombinational area: 3E8E5. 3994902
Het Interconnect area: 963, 000000
Total cell area: E8E0. 333302
Total area: EB223. 399302
e End Df Report o :
4| | v

Figura 8.24. Informe de area creado por Design Compiler.

8.2.1.5. Encounter
Es una herramienta para realizar el Floorplaning, la Planificacion de la

Alimentacion, el Placement Yy el Routing.

8.2.1.5.1. Flujo de disefio del Floor planing, Planificacion de Alimentacion,
Placement, CTS, Routing, Analisis y Verificacion.

El flujo de disefio de la herramienta Encounter es el que se muestra en la Figura

8.25. Se comienza con una netlist y se llega a obtener un archivo en formato gds.
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Netlist

lef
tif

Restricciones ¢

Floor Planing

l

Planificacién
de
Alimentacion

'

Placement
l
CTS
l
Routing
l
Analisis

y
Verifi(_:ac i6n

'

G.D.S

Figura 8.25. Flujo de disefio de la herramienta Encounter.

8.2.1.5.2. Floor planing, Planificacion de Alimentacién, Placement, CTS, Routing,
Analisis y Verificacién, formato GDS.

El entorno de la herramienta es el de la Figura 8.26.
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[Module
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Figura 8.26. Herramienta Encounter.

Tenemos que ir dando una serie de pasos establecidos para llegar hasta el disefio

final. En primer lugar hay que abrir el archivo en verilog seleccionando en Top Cell el

nombre del disefio (ver Figura 8.27).
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Design Import

Basic

~ Werilog Metlist

Files: [DB/div 256 v =]

Top Cell . Auto Assign > By User:

— Timing Libraries:
Max Timing Libraries: | J
Min Timing Libraries: | _I

Common Timing Libraries: I..f LA fsoffeucad/AM S/ 3. F0_2008/huildgates/c35_3.3Vrcat J

LEF Files: |.f..-’..f..f fsoffeucad/AMSE/v3 T0_2008/arist'HK_C35/LEF/c35hisc _I

Timing Constraint F\Ie-| J
10 Assignment File: | =}
oK | Save... | Load... | Cancel | Help |

Figura 8.27. Importar disefio con la herramienta Encounter.

Un paso importante es poner la alimentacion (VDD) y masa (VSS). Lo carga y
estima el &rea a utilizar (ver Figuras 8.28 y 8.29).

Global Net Connections = = x
= Connection List ————— — Power Ground Connection
VOD-PIN-* ¥DD:-Moduls() [~ _ Connect
= “~ Pin
~~ Tie High
~ Tie Low
Instance Basename: |*
Pin Mame(s): |V33
- Net Basename:
~ Scope
= -~ Single Instance:
| “~ Under Module:
~~ Under Power Domain:
s Under Region: i<[00 ivfoa wwfon wwfon g
~ Apply All
To Glohal Net V5§ |
I~ Querride prior connection
_1 ¥erbose Output
| Add 1o List | Update | Delete |
f
Apply | Check | Reset | Close | Help |

Figura 8.28. Conexion de Nets globales con la herramienta Encounter.
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Figura 8.29. Estimacién del area a usar en la Herramienta Encounter.

Hay que configurar la dimension del nucleo o core. Por ejemplo, se puede poner lo

mas cuadrado posible si nos interesa y la herramienta intenta buscar la mejor solucion

disponible (ver Figura 8.30).
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Figura 8.30. Especificaciones del Floorplan con la herramienta Encounter.

Se pone un anillo de alimentacion con la VDD y GND donde hay que poner la
anchura y centrarlo en el canal (Figura 8.31). El anillo de alimentacion queda como se

representa en la Figura 8.32.
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Figura 8.31. Configuracion del anillo de alimentacién en la herramienta Encounter.
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Figura 8.32. Vista final del anillo de alimentacion en la herramienta Encounter.

En este momento hay que rellenar con las células estandar, las cuales son la logica

de nuestro disefio. Este paso se puede ver en la Figura 8.33.
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Figura 8.33. Configuracién de las células estandar en la herramienta Encounter.
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También hay que poner células de relleno para no dejar huecos entre las células
estandar. En la Figura 8.34 se ven los nombres de las células de relleno de las que se
disponen.

Select Filler Cells

Selectable Cells List - Cells List
[HDFILL1S - [HOFILL16E =
;HDFILLS HOFILL1E
|HDFILL4 HOFILLEE
|HDFILLE HOFILLE
[HDFILL1 e HOFILLAE
potete | ||HOFILLA
| HOFILLE

HOFILLY
| 7] I t
S —— - |
Close

Figura 8.34. Configuracion de las células de relleno en la herramienta Encounter.

Ahora hay que establecer el conexionado de las células del circuito, para ello se
dispone en la herramienta de un Special Route del cual se hara utilidad para este fin. Una
vez realizado este paso se puede ver la vista fisica del layout, como se puede ver en la
Figura 8.35.
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Figura 8.35. Layout automatico con la herramienta Encounter.

Una vez realizados todos los pasos anteriores solo queda guardar el disefio en

formato gds para poder exportarlo y usarlo en el disefio final del sintetizador.

8.3. Resumen

Al comenzar el capitulo se definio la estructura del divisor programable que se va a
realizar. En cuanto al divisor programable de baja frecuencia se han explicado los pasos a
seguir en el disefio de un ASIC utilizando lenguaje VHDL y herramientas de simulacién,
compilacion, sintetizacion, sintesis logica, el floor planing, la planificacion de la

alimentacion, placement 'y el routing.
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Una vez realizado el layout del divisor programable de baja velocidad en el
siguiente capitulo se procede a realizar el layout full-custom de los demas bloques que

forman el sintetizador con la herramienta Cadence.
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Capitulo 9

Layout de los distintos bloques y del
sintetizador completo

Una vez realizado el disefio de las distintas partes del sintetizador a nivel de
esquematico en ADS y comprobar que las simulaciones de los circuitos cumplen con las

especificaciones, procedemos al disefio del circuito a nivel de layout.

9.1. Introduccidén

Para la realizacion del layout utilizamos la herramienta Virtuoso integrada dentro
del software Cadence, que a su vez integra la herramienta de verificacion fisica Assura [7].
Esto nos va a permitir, no so6lo realizar el layout full-custom del circuito sino, ademas,

hacer las simulaciones post-layout.

Para generar el layout correctamente deben de cumplirse una serie de reglas que

dependen de la tecnologia empleada, como pueden ser: la distancia entre los distintos
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elementos, angulos, densidad de corriente que pueden pasar por las pistas, densidad de
corriente que puede atravesar las vias de union entre las diferentes capas de la tecnologia,

tamafios, anchos de las pistas, etc.

Asi mismo, existen una serie de aspectos a tener en cuenta que nos permiten
obtener el comportamiento optimo del disefio. Estos se centran en minimizar la influencia
de las posibles dispersiones de los parametros de los componentes del circuito. Los

aspectos mas importantes se muestran a continuacion:

El sustrato se debe conectar al potencial mas negativo.

e Se ha de lograr la méxima simetria entre los componentes aplicando la
técnica del centroide comun. Esta técnica se emplea para que a dos
elementos iguales le afecten del mismo modo las dispersiones que se

puedan producir durante el proceso de fabricacion.
e Se debe evitar que los angulos de las pistas sean menores a 45°.

e Las pistas de poli-silicio deben ser lo mas cortas posibles, ya que crean

resistencias perjudiciales para el comportamiento del circuito.

e Las pistas de poli-silicio, metal 1, metal 2 y metal 3 han de tener un
determinado ancho dependiendo del flujo de corriente que circule a través
de ellas. Estas dimensiones son recomendadas por la tecnologia usada y son

mostradas en la Tabla 9.1.

Generalmente, las pistas se han sobredimensionado para evitar posibles roturas. Las
pistas de alimentacion las sobredimensionamos al méaximo aprovechando los espacios
vacios, ya que se nos crea una capacidad parasita muy grande que nos sirve para filtrar
cualquier ruido que viniera con dichas tensiones de alimentacién. En cambio para las
sefiales tanto de alta frecuencia como de reloj nos interesa que esta capacidad sea muy

pequefia para que nos influya lo menos posible.
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Tabla 9.1. Dimensiones minimas de los materiales con respecto al flujo de corriente

. Unidades
Materiales
(mA/pm)
Poly 1 0,5
Metal 1 1
Metal 2 1
Metal 3 1

A la hora de fabricar el circuito, a los distintos componentes pueden afectarle una
serie de dispersiones del proceso. Estas dependen, sobre todo, de donde esté ubicado el
circuito integrado dentro de la oblea. Las dispersiones siempre actian de manera lineal y
en una direccion determinada. Se pueden distinguir varios tipos de dispersiones, entre las

que destacan:

e Variacidn en el espesor de la capa de 6xido: afecta, principalmente, a las

capacidades pardasitas de los transistores.

e Variacion en el nimero de impurezas: afecta a la movilidad de los

electrones, lo que modifica el valor de la transconductancia.

e Variacidon del tamafio de los transistores: afecta al valor de la

transconductancia, capacidades parasitas y resistencias de los transistores.

Si queremos pasar de un metal a otro y colocamos una unica via de unién entre las
capas de los diferentes metales, esto nos hace correr el riesgo de que si esta falla nos pueda
repercutir en el mal funcionamiento del circuito. Por este motivo todo el circuito se disefia
para evitar riesgos innecesarios y en lugar de colocar una sola via entre las diferentes capas

de metales optamos por poner dos si el disefo lo permite.

9.2. Disefio a nivel de Layout

La metodologia utilizada para el diseno del layout del sintetizador es dividir el
circuito en diferentes bloques para ir construyendo el layout. De este modo, cuando se

finaliza cada bloque hacemos una simulacion de la vista extraida con el resto de los
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bloques ya disefiados. Asi podemos comprobar que el disefio en layout se ajustaba al

esquematico y asi conseguir una rapida deteccion de errores si los hubiera.

9.2.1. VCO

El layout del VCO se ha recuperado de un proyecto fin de carrera ya presentado,
por lo que se incorpora a nuestro directorio de trabajo [5]. El esquematico de VCO se
puede ver en la Figura 9.1. Como este tiene pads para poder ser fabricado y medido, se ha
modificado el layout eliminando estos componentes y poder insertar nuestros bloques (ver

Figura 9.2).

11— viune 4y 2 44—
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a
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“
=18 P
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Figura9.1. Esquematico en Cadence del VCO.
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Para simularlo se quitan las bobinas del /ayout y se incorporan con unos
esquematicos como elementos externos del circuito ya que al ser bobinas nos darian
errores de cortocircuito al pasar las reglas de disefio (DRC). Hay que tener muy en cuenta
que estas bobinas hay que incorporarlas en el disefo final del layout cuando se envie a

fabricar.

Hobrina

Figura9.2. Layout del VCO sin pads.
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Se ha realizado la pertinente simulacion y se ha comprobado el correcto
funcionamiento del bloque para las distintas sub-bandas. Un factor importante a tener en
cuenta es que como se trata de un oscilador hay que ponerle una condicién inicial para que

arranque.

9.2.2. Divisor entre dos

Asociado al divisor entre dos podemos relacionar la adaptacion para que este
bloque sea funcional con nuestro disefio. Por lo tanto en este apartado se ven los bloques

relacionados con éste.

9.2.2.1. Nivel de continua

El primer bloque (ver Figuras 9.3 y 9.4) se usa para quitarle a la salida del VCO un
posible nivel de continua que puede ser distinto segin la frecuencia de salida y poner un

nivel de continua conocido.

.1:»
-
L ®

Figura9.3. Esquematico en Cadence de adaptacion de nivel de continua.
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Figura 9.6. Test en Cadence del VCO Yy de la adaptacion del nivel en continua unidos.

En la Figura 9.7 se muestra el layout con los circuitos del VCO y de la primera
parte que vamos a integrar, el de adaptacion del nivel de continua. Estos pasos son los

seguidos para todas las demas partes del disefo.
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Figura 9.7.

hobina

Layout del VCO y de la adaptacién de nivel de continua.
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9.2.2.2. Fuente de corriente 0,15mA

Esta parte es necesaria para el siguiente bloque, el buffer de RF (ver Figuras 9.8 y
9.9). Se han reajustado los componentes MN2 y RO para obtener la corriente deseada ya

que difiere el modelo de los componentes en Cadence de los componentes de ADS.

<o
='. . :'..
:

Figura9.8. Esquematico en Cadence de la fuente de corriente de 0,15mA.

Figura9.9. Layout de la fuente de corriente de 0,15mA.
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Figura 9.10. Test de la fuente de corriente de 0,15mA.

En la Figura 9.10 vemos el test realizado a la fuente de corriente. La corriente de

salida proporcionada es la calculada de 0,15mA.

9.2.2.3. Buffer de RF

Se ha variado el esquema respecto al disefiado en ADS. Se debe a que en las
simulaciones en Cadence con las resistencias no conseguiamos ajustar los niveles.
Cambiando las resistencias por transistores que actiian como cargas activas conseguimos el
funcionamiento deseado ahorrando mucho éarea. Las dimensiones de los transistores las

podemos ver en la Tabla 9.2.

Tabla 9.2. Dimensiones de las cargas activas en Buffer de RF

w
Componente
(wm)
MP3 7
MP4 7

En las Figuras 9.11 y 9.12 se muestran el esquematico y el layout del buffer RF.
Debido a las dimensiones de los transistores que ocupan demasiada longitud, se opta por
incrementar el niumero de dedos a cada uno de los transistores, disminuyendo asi
considerablemente su longitud y evitando que se produjesen resistencias parasitas en el

polisilicio.
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Figura 9.11. Esquematico en Cadence del Buffer RF.
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Figura 9.12. Layout del Buffer RF.

9.2.2.4. Fuente de corriente 0,75 mA

Este elemento se ha introducido ya que en esquematico funciona a la perfeccion el
divisor entre dos utilizando una fuente de corriente de 0,15mA, pero cuando sacamos el
extraido con sus resistencias y capacidades asociadas, nos hace falta suministrar una mayor
corriente al divisor entre dos. Haciendo pruebas tenemos que triplicar la corriente anterior.

Para ajusta la corriente necesaria se modifica la anchura del transistor MP1. En la Tabla
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9.3 se expresa la dimension de la anchura de MP1. En la Figura 9.13 se ve el esquematico

de la fuente y en la Figura 9.14 el layout.

Tabla 9.3. Dimension de MP1 en fuente de corriente 0,75 mA

W
Componente
(wm)
MP1 4,4

. V

Figura 9.13. Esquematico en Cadence de la fuente de corriente de 0,75mA.
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Figura 9.14. Layout de la fuente de corriente de 0,75 mA.

9.2.2.5. Divisor entre dos con latchs utilizando cargas activas

El esquematico en Cadence del divisor entre dos se puede ver en la Figura 9.15. El
layout de este componente se observa en la Figura 9.16. Como se puede apreciar el layout
se ha realizado lo mas compacto posible y con el menor cruce posible de pistas. También
se ha introducido un plano de masa para intentar reducir parasitos en este bloque ya que es

una parte delicada.

Tabla 9.4. Dimensiones de las cargas activas en el divisor entre dos

Componente v ng
(nm)
MP1 2 2
MP2 2 2
MP3 2 2
MP4 2 2

Se tuvo que redimensionar las cargas activas porque, aunque con los modelos en
esquematico la simulacion va muy bien, a la hora de extraer el bloque no funciona para las
frecuencias mas altas (ver Tabla 9.4). Este ha sido un problema en el cual nos hemos
pasado mucho tiempo en buscar el error. Finalmente después de realizar muchas pruebas
con extraccion de capacidades o de impedancias por separado, se cambid la anchura de las

cargas activas y se comprobo el correcto funcionamiento.
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Figura 9.15. Esquematico en Cadence del divisor entre dos CML con cargas activas.
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Figura 9.16. Layout del divisor entre dos CML con cargas activas.

9.2.2.6. Buffer de salida

El esquematico y el /ayout del buffer de salida se ven en las Figuras 9.17 y 9.18

respectivamente.
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Figura 9.17. Esquemético en Cadence de los buffers de salida.

Figura 9.18. Layout de los buffers de salida.
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9.2.3. Divisor programable

A este bloque podemos asociarle cuatro partes diferentes, el de adaptacion de nivel

logico, el del divisor 5/4, el buffer de sefial de reloj y el del divisor de baja frecuencia.

9.2.3.1. Buffer adaptador al bloque divisor programable

Como ya se ha visto en la parte de los elementos del sintetizador, hace falta una

adaptacion de los niveles 16gicos en cuanto a los que suministran el divisor entre dos y los

que necesita el divisor 5/4. El esquematico se ve en la Figura 9.19 y el layout en la Figura

9.20.

MER L]
N = ¥Yialnl

e A5
mcldgreidog

B g

Figura 9.19. Esquematico en Cadence del conversor de CML a CMOS.

~ 259 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Diserio de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnologia BiCMOS 0,35um

Figura 9.20. Layout del conversor CML a CMOS.

9.2.3.2. Prescaler 5/4

El prescaler 5/4 es el mismo que se ha visto en el capitulo 6 de los distintos bloques
del sintetizador pero esta vez se ha decidido incorporar un arbol de reloj para suministrar
una sefal suficientemente fuerte a cada flip-flop del bloque como se ve en la Figura 9.21.
El arbol de reloj consta de un primer inversor el cual se conecta su entrada a la salida del
conversor CML a CMOS, y su salida ataca a la entrada de tres inversores. La salida de
estos tres inversores actiia como sefial de reloj de cada uno de los flip-flops. En la Figura

9.22 se ve lo compacto que se ha realizado el layout del bloque.
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Figura 9.21. Esquemético en Cadence del Prescaler 5/4.
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Figura 9.22. Layout del Prescaler 5/4.

El test realizado para el divisor 5/4 con arbol de reloj para el componente extraido
se ve en la Figura 9.23. Las simulaciones se han realizado en ADS pero con los modelos
del circuito extraido en Cadence gracias a una herramienta de interaccion entre las dos, el

Dynamic Link.
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Cambio modelos MOS

2

METLIST INCLUDE

et bstinchude

Mt Estinchode1 7

IrcludePath= ihameéscftieucad i MEi3 T WADSsamis35
IrcludefFil=s]1[=crmosBim.|ik

IrelutaFilealTmbin vbictm lib

IrcludeFilesl3
IncluckeFiles(d
IrcluckeFiles3]=restm.|ib

[,na' | mepsz-mecrloe
Mt Estinchude
Matbstinchude 16
IreludePathn ihamefsofveucad 8 a2 TIVADSsrnis35
I |idarilaal |m e asBuig lib

I sl 2] b _vbactm lib

- MesEstinciude
Mettineiudet 5
I |ucePath
IreluceFilasl!

oy cad M8 MENE. TIVAD Ssr i35

IrclucleFile: g_vbactmli
IrclucaFile: aptm lin
IrcludeFile: ndem ik

IFelucieFiles[S]mrest lib

-

U./I FARANETER SWEER | [t‘l TRAMSIENT

FaramEvgep Tran
Evmap Traml VOO
Eweapharsmmp’ EteaTrme=80 0 naes Y D
Siminstancatiama1]="Tran1" NasTemaStapnd 1 nsec ZL ?E‘: -
Wike=3.2
Eiminstancatlamal5] L
Siminstancaiarme|[G]= -
Stactm-20
A0
=
=
g OUTs B

Edgenlinear

Rigenl paas

Fai=1 peac Fal=1 psec
W th=30 neec WiEh=1 ngec
Pariod=300 reac Feripd=32 nees

Figura 9.23. Disefio de simulacién del divisor 4/5 con arbol de reloj.

Seguidamente, de las Figuras 9.24 a 9.26, se pueden observar las simulaciones para

los distintos modelos de componentes posibles, siendo los tipicos, de peor potencia, y peor

velocidad. También se analizaron los casos para distintas temperaturas.
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Figura 9.24. Simulacién del divisor 4/5 con arbol de reloj, para modelo Typical Mean.

~ 263 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Diseiio de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnologia BiCMOS 0,35um

"Extractad, Cano CHOSGw"

¥

o
=
g 2

a
? -1 I Y | | ] ] 1 I
2.l (AR ot LI l
E T Il T I ] ] ] 1 Egn OUT4_5_nd0c=0UT4_S{m1.]
2ol L L [ [ [ ! [ I -
& . ([0 sweep_sizelemp)-1] bemp)=0.000
§ Eqn QUT4_5_27C=0UT4_S[m2.:]
Sl I | Y I R [ ] ] ] 2 - ‘
g | | [ [ 1 J l | } ‘ J ([0 sveeep_size{temp)-1] tempy=1.000
= Eqn QUT4_5_B0C=0UT4_S[m3.:]

+ m3
- T R AR AT e T
: TIT Y

-10 ‘s 10 AR ‘B a as a0 PR na s -40-20 0 20 40 60 &0

fime, nses temp
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Figura 9.26. Simulacion del divisor 4/5 con arbol de reloj, para modelo Worst Speed.
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9.2.3.3. Buffer de reloj para el divisor de baja velocidad

Esta parte se introduce en el disefio porque se comprueba que si ponemos
directamente la sefial de salida del bloque del divisor 5/4 a la entrada del divisor
programable de baja velocidad, esta primera se deteriora. Por lo tanto, ponemos dos
inversores en serie donde se dimensiona considerablemente cada uno para poder atacar a la
sefal de reloj de todas las puertas del divisor programable de baja velocidad, puesto que
¢éste tiene bastante ldgica asociada. En las Figuras 9.27 y 9.28 se ve el esquematico y el

layout del buffer 1,y en las Figuras 9.29 y 9.30 el esquematico y el layout del buffer 2.

Figura 9.27. Esquemético en Cadence de inversor buffer 1.

Figura 9.28. Layout de inversor buffer 1.
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Figura 9.29. Esquematico en Cadence de inversor buffer 2.

Figura 9.30. Layout de inversor buffer 2.
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9.2.3.4. Divisor programable de baja velocidad

En el capitulo 8 ya se ha generado el fichero en formato gds de este bloque. Lo que
resta es importarlo a Cadence y verificar si realmente funciona como lo hemos disefiado.

Al cargarlo obtenemos el esquematico en la Figura 9.31 y el layout en la Figura 9.32.

Para hacer el layout versus esquematico se tuvo que incorporar al esquematico los

pines de vdd! y gnd!, ya que no lo tenia cuando importamos el gds generado.
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Figura 9.31. Esquematico en Cadence del divisor programable de baja velocidad.
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Figura 9.32. Layout del divisor programable de baja velocidad.

El test de simulacion se ve en la Figura 9.33. La simulacion del divisor programable
de baja velocidad se realiza cambiando las sefales de control, divsel 0y divsel 1,y
observando que las sefales que actian en los switches (SI, S2, S3 y S4) para cambiar de
sub-banda lo hagan segin lo disefiado. También se ve la sefial de salida del bloque,
OUT4 5, y comprobamos que la relacion entre la sefial de referencia y la de salida del
bloque tienen el factor de division programado. Las simulaciones para las distintas sub-

bandas se muestran en las Figuras 9.34 a 9.37.
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Figura 9.33. Test en Cadence del divisor programable de baja velocidad.
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Figura 9.34. Simulacién en Cadence del divisor programable de baja velocidad, para la sub-bandal.
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Figura 9.35. Simulacién en Cadence del divisor programable de baja velocidad, para la sub-banda2.
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Figura 9.36. Simulacién en Cadence del divisor programable de baja velocidad, para la sub-banda3s.
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Figura 9.37. Simulacién en Cadence del divisor programable de baja velocidad, para la sub-banda4.

9.2.4. Comparador de fase/frecuencia 'y bomba de carga

Como ya se ha visto, implementaremos cada parte por separado para luego unirlas y
tener la respuesta conjunta.
9.2.4.1. Comparador de fase/frecuencia

Los componentes son los mismos con las mismas dimensiones que los vistos en el
PFD con la herramienta de ADS, por ello no colocamos los esquematicos de la logica

utilizada. El esquematico se ve en la Figura 9.38 y el layout en la Figura 9.39.
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Figura 9.39. Layout del PFD.

9.2.4.2. Bomba de carga

La bomba de carga se realiza como se ve en las Figuras 9.40 y 9.41.
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| |
Nk

Figura 9.40. Esquematico en Cadence de la bomba de carga.

Figura 9.41. Layout de la bomba de carga.
9.2.4.3. Comparador de fase/frecuencia més la Bomba de carga

Una vez realizados los layouts de las partes por separado se unen en un bloque y se

simulan. El esquematico se ve en la Figura 9.42 y el layout en la Figura 9.43.
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Figura 9.42. Esquematico en Cadence del PFD unido a la bomba de carga.

Figura 9.43. Layout del PFD unido a la bomba de carga.

El test para la simulacion se ve en la Figura 9.44 y las simulaciones comprobando

el correcto funcionamiento se ven en las Figuras 9.45 y 9.46.

Figura 9.44. Test en Cadence del PFD unido a la bomba de carga.
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Figura 9.45. Simulacion en Cadence del PFD unido a la bomba de carga, para la sefial R atrasada.

Figura 9.46. Simulacién en Cadence del PFD unido a la bomba de carga, para sefial R adelantada.

9.2.5. Filtro

Este bloque se incorpora como elementos externos en el esquematico que vamos a
simular, puesto que se trata de componentes externos por los altos valores de las

capacidades. Los componentes del filtro lo vemos en la Figura 9.47.
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Figura 9.47. Esquematico en Cadence del filtro.
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9.2.6. Sintetizador

El bloque del sintetizador completo se realiza con todas las partes anteriormente
expuestas. El bloque de esquemadtico comprende todos los esquematicos por separado

unidos de forma adecuada (ver Figura 9.48).

El bloque del divisor programable de baja velocidad contiene las redes (nets) de
alimentacion y masa con nombres globales de vdd! y gnd!. En los disefios de los bloques
anteriores habiamos puesto estas alimentaciones como VDD y VSS pero nos encontramos
con un error insalvable cuando los unimos e intentamos guardar el disefio. La solucién es
facil, hay que renombrar las nets donde teniamos los antiguos nombres de las

alimentaciones y ponerles los de las globales, vdd! y gnd!.

En el disefio se ponen como entradas y salidas todas las sefiales posibles para
verificarlas en la simulacion pero en realidad todas estas no van a ser entradas y salidas de

nuestro circuito real. El layout del bloque se ve en la Figura 9.49.
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Figura 9.48. Esquemético en Cadence del sintetizador.
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bokinag

Figura 9.49. Layout del sintetizador.

9.3. Distribucion de pads en el layout final

En la Figura 9.50 se muestra la distribucion de las puntas de prueba tomadas para
nuestro disefio. Como se puede observar, las puntas que se deben usar en la medida son del
tipo SGS (Signal Ground Signal) debido al gran nimero de sefiales de entrada y salida que

tenemos.

A la hora de realizar la distribucion, se tom6 como premisa fundamental el sacar los
pines de la sefial de RF (en modo diferencial) lo més directas y simétricamente posible. En

cuanto a los pines de alimentacion y de IF se traté de enmarafiar lo menos posible el disefio
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y evitar el solapamiento entre capas de metal adyacentes con el objetivo de evitar

capacidades parasitas inesperadas.

Layout

200
Y.

Figura 9.50. Distribucién de los pads de medida.

Para ubicar los pads correctamente seguimos las recomendaciones del manual del
fabricante de las puntas de medida (CASCADE MICROTECH) [52]. Los pads deben estar
distanciados 150 um de centro a centro de los pads mas proximos y 200 um los pads que
utilizan distintas puntas de medida. Para ello, en algunos casos, aplicamos el teorema de

Pitagoras, como se muestra en la Figura 9.51.

a’*=b*+¢’

Figura 9.51. Distribucion entre los centro de los pads de medida.

Otra consideracion a tener en cuenta es que se debe colocar contactos al sustrato en
las zonas del chip que quedan vacias. Esto se hace para evitar que aparezcan corrientes de
fuga que interfieran en el funcionamiento del circuito. A la hora de colocar los contactos al
sustrato, se debe hacer en bloques con una dimensiéon maxima de 31,9 um en al menos uno

de sus lados.

~ 278 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Capitulo 9. Layout de los distintos bloques y del sintetizador completo

En la Figura 9.52 se muestra como queda finalmente nuestro disefio con todos los
bloques interconectados y los pads. Como no disponemos de dos pads para las sefiales INP
e INPN, para compensarlas con las sefiales QUA y QUAN que vamos a medir, ponemos
unas cargas de 50Q en el /ayout. La Figura 9.53 muestra el simbolo del bloque que

usaremos en el test.

bobkina bhalina

Figura 9.52. Layout del sintetizador con los pads de medida.
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Figura 9.53. Simbolo en Cadence del sintetizador.

En la Figura 9.54 tenemos el test realizado para el sintetizador. La Figura 9.55
muestra como el sintetizador tiende a engancharse, aunque todavia en la simulacién no se
llega a ver el enganche final. La simulacion completa del enganche no se ha realizado
puesto que tarda mucho tiempo debido a la escala del reloj principal y los factores de
divisiéon del diseno, pudiendo llegar cada simulacién a meses. La Figura 9.56 muestra la

sefial diferencial en cuadratura.

Figura 9.54. Test en Cadence del sintetizador con filtro.
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Figura 9.55. Simulacién en Cadence del sintetizador enganchandose.
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Figura 9.56. Simulacién en Cadence del sintetizador, para la sefial diferencial de (QUA-QUAN).
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Finalmente el circuito que se enviara a fabricar serd con las bobinas puestas, paso
del cual no podemos olvidarnos. En la Figura 9.57 se ve el layout final con las bobinas

correspondientes.

1000

boklina

Figura 9.57. Layout final del sintetizador con pads de medida y bobinas.

9.4. Resumen

En este capitulo se va visto la realizacion de los layouts de los distintos bloques asi
como del sintetizador completo verificando el funcionamiento con las respectivas

simulaciones post-layout.

~ 282 ~

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2012



Capitulo 9. Layout de los distintos bloques y del sintetizador completo

En el proximo capitulo se establece un balance del desarrollo del proyecto, lo que
nos conduce a una serie de conclusiones, validas para el desarrollo de futuros trabajos y

disenios.
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Capitulo 10

Conclusiones

Una vez realizado todo el disefio del sintetizador tanto a nivel de esquematico como

de layout, vamos a ver las principales conclusiones del disefo.

10.1. Resumen

El objetivo del proyecto ha sido disefiar un sintetizador basado en tecnologia
BiCMOS de 0,35 um suministrada por AMS para un receptor de radiofrecuencia segun el
estandar DVB-H. Dicho sintetizador actia como oscilador local de un receptor de

conversion directa. Las especificaciones del sintetizador se expresan en la Tabla 10.1.

Tabla 10.1. Especificaciones

Frecuencias a generar 470 MHz+4MHz+(N-21) 8MHz; N=21,...,69

Ruido de fase -107 dBc/Hz para un gffser de 100 KHz
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Una vez realizado el estudio de la tecnologia, el estudio tedrico de los PLL y de los
sintetizadores de frecuencia, se pasd a la eleccion de la configuracion a utilizar. La

configuracién elegida fue la de un divisor fijo entre dos con un divisor programable.

10.1.1. Disefio a nivel de esquematico

En una primera fase se disefiaron y simularon todos los componentes que forman el

sintetizador con la herramienta ADS.

Comenzamos con los comparadores de fase donde el detector mas apropiado para
nuestro sintetizador es el detector de fase/frecuencia mas la bomba de carga ya que se
pueden usar sefiales de entrada en el detector de relaciones ciclicas distintas de 1/2. Para el
detector de fase utilizamos una Unica estructura basada en puertas NOR donde analizamos
su correcto funcionamiento junto a la bomba de carga. En la Tabla 10.2 se muestran las

principales caracteristicas de este bloque.

Tabla 10.2.  Caracteristicas del detector de fase/frecuencia mas la bomba de carga

Comparador de

Margen lineal Ka Sefales de entrada
fase

Sin restricciones para

PFD+CP Desde -2n a +2n 32,61(nA/rad) cefiales no ciclicas

El VCO utilizado en el diseno ya estaba implementado [5], lo que se hizo fue

extraer los datos que nos interesaban para la simulacion del sintetizador en ADS.

Para el divisor rapido implementamos un divisor entre dos basado en latch tipo D
en modo CML. Esta opcion era la mas acertada puesto que obteniamos las sefiales en fase
y cuadratura directamente desde este bloque. Debido a las caracteristicas de las tensiones
de salida del VCO tuvimos que anteceder al divisor un bloque de adaptacion entre el VCO
y el divisor rapido, que fue un buffer de RF. Para el divisor entre dos también era necesaria
una fuente de corriente. Otro bloque introducido tras el divisor rapido fue un buffer de
salida para suministrar suficiente potencia hacia el bloque que en el futuro ird conectado,

un mezclador.

Se realizo un estudio del divisor programable. Este consta de un prescaler réapido

que puede dividir por (P+1) y P, y dos contadores programables 4 y N, de baja velocidad.
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Los filtros fueron analizados segun el método del margen de fase, y elegimos el

filtro pasivo de tipo 2 y orden 3.

Una vez visto cada elemento por separado, se realizaron simulaciones conjuntas de
todos los componentes del sintetizador. En la simulacion del sintetizador completo en
AMS so6lo usamos el modelado del VCO, pues la simulacion tardaria varios meses si
usamos el real. La primera consistio en la simulacion de la respuesta del bucle, el segundo
tipo de simulacioén realizada fue el andlisis del ruido de fase y la tercera la respuesta
transitoria. Se realizaron simulaciones con valores del filtro que podian ser integrados pero
se tuvo que desechar esta posibilidad debido al ruido de fase introducido por las
resistencias. Finalmente se utilizé un filtro pasivo de tipo 2 y orden 3 externo. Los
resultados de las simulaciones con el filtro externo se pueden encontrar resumidos en la

Tabla 10.3 y Tabla 10.4.

Tabla 10.3.  Resultados de la respuesta del bucle y transitoria en ADS del sintetizador

Respuesta del bucle Respuesta transitoria

o | Morgenderwe | Temprdecngunche [ Tiempo de cnguche

(grados) () (i)
Sub-banda 5 35,936 0,3 0,45
Sub-banda 4 38,056 0,3 0,45
Sub-banda 3 39,951 0,3 0,25
Sub-banda 2 42,965 0,3 0,4
Sub-banda 1 44,659 0,3 0,3

Tabla 10.4. Resultados del ruido de fase total en ADS del sintetizador

Frecuencia PNTotal
(Hz) (dBc/Hz)
1 -70,012
10 -80.000
100 -89,875
1K -97,091
10 K -83,197
100 K -99,814
1M -121,339
10 M -136,340
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10.1.2. Disefio a nivel de layout

En una segunda fase se disefiaron y simularon todos los componentes que forman el

sintetizador con la herramienta Cadence.

El diseno en Cadence del layout finalmente se queria enviar a fabricar. Como no
disponiamos de todos los pines necesarios para generar el control de todos los canales, se
tomo la decision de generar cuatro frecuencias de salida, una por sub-banda y dejando una

sub-banda fuera.

El layout del divisor programable de baja velocidad se realizd con herramientas de
técnicas digitales para baja frecuencia. En la Tabla 10.5 se puede ver la relacion en las
sefales de control elegidas para cada sub-banda asi como el factor de division en el divisor

programable de baja velocidad.

Tabla 10.5.  Valores de la sefial de control, los switches para cambiar de sub-banda el VCO y el
valor de division del divisor programable de baja velocidad

Sub-banda divsel 0 divsel 1 S1 S2 S3 S4 Np
Sub-banda4 0 0 1 1 1 0 114
Sub-banda3 0 1 1 1 0 0 130
Sub-banda2 1 0 1 0 0 0 138
Sub-bandal 1 1 0 0 0 0 170

Se realizaron todos los bloques de los que consta el sintetizador a nivel de /ayout.
En la simulacion del sintetizador completo en Cadence usamos el VCO real. Algunos
bloques tuvieron que ser redisefiados ya que el modelo de los componentes en ADS diferia
a los utilizados en Cadence. Finalmente se comprobd que el sintetizador tiende a
engancharse. La simulacion completa del enganche no se ha realizado puesto que su
duracion es elevada. Esto se debe a la escala del reloj principal y los factores de division

del disefio, pudiendo dilatarse a meses.

10.2.  Conclusién final

Se ha comprobado que con la tecnologia SiGe 0,35 um se pueden realizar disefios

de sintetizadores para DVB-H. De esta manera podemos integrar en un mismo chip la parte
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analdgica y digital del terminal receptor a excepcion, en este caso, del filtro que no

pudimos obtener un disefio valido con valores integrables.

Como se ha podido observar a lo largo de este proyecto, se ha cerrado el flujo de
disefio de un circuito integrado mixto de radiofrecuencia, ya que en todos los circuitos se
ha partido de un esquemadtico genérico, que poco a poco se ha ido optimizando, para luego
pasar al desarrollo del layout. A lo largo del proyecto se ha obtenido una vision general del
proceso de disefio que se transforma en experiencia a la hora de afrontar cualquier disefio,
porque en todo momento se tiene una idea aproximada de lo que puede pasar en las

diferentes fases del flujo de disefo.

Un logro a destacar es que parte de este trabajo ha sido publicado en un articulo de
congreso internacional y en un articulo de revista donde al final de la memoria se

encuentran anexas dichas publicaciones:

e S.L. Khemchandani, J.del Pino, D. Ramos, J. Pérez, N. Barrera, U.
Alvarado, A. Hernandez, “A BiCMOS Chipset for a DVB-H front-end
receiver”’, XXIII Design of Circuits and Integrated Systems Conference,

Grenoble, November 12-14, 2008.

e S.L. Khemchandani, J. del Pino, E. Lopez-Morillo, U. Alvarado, D. Ramos-
Valido, B. Palomo, F. Mufoz-Chavero, “RF and Mixed Signal Circuits for a
DVB-H Receiver”, Analog Integrated Circuits and Signal Processing, 2010.

Para concluir se puede decir que los objetivos planteados inicialmente se han
alcanzado. En cualquier caso la linea de trabajo que subyace a este proyecto fin de carrera
es parte de una linea de investigacion de mayor envergadura en la que se desarrollan varios
proyectos de investigacion. De este modo, la tematica de este trabajo tiene continuidad en

aspectos como la integracion del sistema en la cadena de recepcion, etc.
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Presupuesto

Una vez completado el disefio del circuito y comprobado su correcto
funcionamiento, para concluir con el proyecto, en este capitulo se realizara un estudio

economico con los costes tanto parciales como totales del proyecto.

P.1. Costes de Recursos Humanos

Este coste es el producido por el personal empleado para el mantenimiento de las
herramientas y las estructuras necesarias, ver Tabla P.1. Este personal esta formado por dos

técnicos a tiempo completo para un total de cien usuarios.
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Tabla P.1. Costes de recursos humanos
Tiempo de Gastos Gastos
Descripciéon LD Total Usuario ©
(meses) (€/afio) (€/afio-usuario)
2 Técnicos a tiempo completo 9 36060,73 360,61 270,46
TOTAL 270,46

P.2. Costes de Ingenieria

Se ha invertido un total de 9 meses a tiempo completo en el desarrollo de este
proyecto. Durante este tiempo se han desarrollado las tareas de formacion, estudio y
analisis, especificacion, desarrollo, andlisis de resultados y documentacién; como muchas
de estas tareas se solapan en el tiempo se han incluido los periodos de tiempo en funcion
de la tarea predominante. En este presupuesto se ha incluido los costes de formacion al ser
especificos para el desarrollo de este proyecto. Tomando la tarifa por costes de ingenieria
aplicada a un ingeniero junior en Espana, asciende a un total de 2.232,16€/mes englobando

en la misma el salario, la Seguridad Social, y el IRPF (Impuesto sobre la Renta de las

personas fisicas). La Tabla P.2 muestra los costes de ingenieria desglosados.

Tabla P.2. Costes de ingenieria
Descripcion Tiempo Gastos Gastos
(meses) (€/mes) (3)

Formacion y estudios previos 2 223216 446432
Estudio de las herramientas de trabajo 1 223216 223216
Desarrollo del circuito 5 223216 11160,80
Realizacién de la memoria 1 223216 223216

TOTAL 20089,44

P.3. Costes de amortizacion

En este apartado se exponen los costes derivados del uso de paquetes software, y
material hardware. Estos equipos hardware y paquetes software presentan un coste de

amortizacion, en funcion del periodo de tiempo usado y el nimero de usuarios que accedan

a estos, los cuales se han estimado en 10.
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En la Tabla P.3 se detalla el calculo de los gastos totales para los recursos hardware

utilizados.
Tabla P.3. Costes de recursos hardware
; Gastos
L. By Gastos
Descripciéon de uso Total Usuario ©
(meses) (€/afo) (€/afio-usuario)
Esta}mon de trabajo SUN Sparc Modelo Sparc 9 3300 330 247,50
Station 10
Servidor para simulacién SUN Sparc Station 10 9 3926 392,6 294,45
Impresora Hewlett Packard Laserjet 41 9 4000 400 300,00
Ordenador Personal Pentium IV 2.5 GHz 9 1200 120 90,00
Sistema operativo SunOs Release 4.1.3, Open
Windows y aplicaciones X11 ? 00 9 67,50
TOTAL 999,45

El calculo de los gastos totales de los recursos software bajo licencia utilizados,
tienen un coste estimado de amortizacion y mantenimiento segun el periodo de uso
(referenciados a un periodo de un afo). Estos costes de licencias pertenecen a licencias

universitarias, no comerciales se detallan en la Tabla P.4.

Tabla P.4. Costes de recursos software
Gastos
Tiempo
Descripcion de uso Total LD G?Z;OS

(meses) = (€/afo-

(/e usuario)
Microsoft Office 2007 9 450 45 33,75
Advance Design System (ADS) 9 3200 320 240,00
Cadence con Kit de disefio 9 1500 150 112,50
Modelsim 9 1000 100 75,00
Leda, Design Compiler 9 2810 281 210,75
Encounter 9 4030 403 302,25
Matlab 9 900 90 67,50
Origin 9 Version prueba - 0
TOTAL 1041,75

La Tabla P.5 muestra el total de los gastos por costes de amortizacion.
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Tabla P.5. Costes de amortizacion
L. Gastos
Descripcion
®
Costes por recursos hardware 999,45
Costes por recursos software 1041,75
TOTAL 2041,20

P.4. Costes de fabricacion

En este apartado se incluyen los costes derivados de la fabricacion. El circuito
mide: 1,145%1,040.

Tabla P.6. Costes de fabricacion
L. Precio del mm? Gastos
Descripcion mm?
® ®
Sintetizador 1,2 1000 1200,00
TOTAL 1200,00

P.5. Otros costes

En este apartado se incluyen los costes debidos al material fungible y a la

elaboracion del documento final del proyecto.

Tabla P.7. Otros costes

L. . Coste unidad Gastos
Descripcion Unidades
©® ©®

Paquetes papel DIN_A4 80 gr/m? 3 4,5 13,50
Fotocopias 1000 0,04 40,00
CDs 3 3 9,00
Otros 100,00

TOTAL 162,50

P.6. Presupuesto total

Para finalizar en la siguiente tabla se recoge el coste total del proyecto en funcion

de los costes parciales comentados en las secciones anteriores.
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Tabla P.8. Presupuesto total

Descripcién Gastos
®©

Costes de recursos humanos 270,46
Costes de ingenieria 20089,44
Costes de amortizacién 2041,20
Costes de fabricacion 1200,00
Otros costes 162,50
PRESUPUESTO FINAL 23763,60

TOTAL (IGIC 5%) 24951,78

D. Dailos Ramos Valido declara que el proyecto “Disefio de un sintetizador de

frecuencia integrado para DVB-H en tecnologia BICMOS 0,35um” asciende a un total de

24951,78 euros.

Fdo.: Dailos Ramos Valido

DNI: 54075476-S

Las Palmas de Gran Canaria, a 2 de diciembre de 2010
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Abstract—This paper describes the three most challenging
components of a digital video broadcasting—handheld tuner:
the wideband low noise amplifier, the mixer and the
synthesizer. A direct conversion receiver is chosen over
classical digital video broadcasting-terrestrial architectures.
These blocks are implemented in a standard 035 pm
BiCMOS process and their measured specifications are the
following: the LNA minimum gain is 13 dB at 950 MHz with
a maximum NF of 3 dB; the mixer has a conversion gain of
10.7 dB and a maximum NF of 22.5 dB; the VCO oscillates
from 1085 MHz to 1766 MHz, covering nearly the entire band
using only one VCO core, the phase noise is -112 dBe/Hz at
100 kHz offset, and the tuning range is 47.6 %.

Index Terms—Ilow noise amplifier; LNA; mixer; digital
video broadcasting—handheld; DVB-H; BiCMOS; VCO;
synthesizer.

1. INTRODUCTION

Digital video broadcasting—handheld (DVB-I) merges the
two best-selling consumer products in history, TVs and
cellular phones. DVB-H technology adapts the digital video
broadcasting—terrestrial (DVB-T) system for digital terrestrial
television, to the specific requirements of handheld, battery-
powered receivers. DVB-I can offer a downstream channel at
high data rates which can be used standalone or as an
enhancement of mobile telecoms networks which many
typical handheld terminals are able to access anyway [1] [2].

Manufacturers of cellular telephones, portable computers,
and other mobile devices are looking for ways to incorporate
DVB-H receivers into their products. For many of these hand-
held devices, one of the primary concerns is battery life. Thus,
there is strong motivation to provide good performance at
very low power [1}[3].

This paper deals with the design of the RF part of a DVB-H
receiver, particularly with the design of the receiver front—end,
in low cost 035 um BiCMOS technology. The designed
circuits include a low noise amplifier (LNA), dual quadrature
mixers and a synthesizer implementing a direct conversion
architecture.

In section II front-end specifications and system
architecture are shown. Section IIT and IV give details of the

LNA and mixer design, respectively, addressing the topics of
conversion gain, linearity and noise. Section V is devoted to
the synthesizer design. Measured results are presented in each
section. Finally, some conclusions are drawn in Section VI.

1. DVB-H RECEIVER

DVB-H standard works in the TV and V UHF bands, from
470 MHz to 862 MHz. The relationship between the channel
center frequency and the channel number (N) is the following:

£, =(470+4+(N-21)-8) MHz, N=21,.60 (1)

The channel separation is 8 MHz and the channel
bandwidth is 7.61 MHz. In case that mobile communications
under the standard GSM 900 is used in the same terminal as
DVB-H, the usable frequency range is limited to channel 49
(698 MIz).

For the receiver, direct conversion architecture has been
selected, thus only one phase locked loop (PLL), working at
the channel center frequency, should be designed. In addition,
it also avoids the need for an off-chip image reject filter. In
double conversion architectures, two different PLLs are
needed, one fixed at the higher possible frequency, and the
other, at a lower frequency, which is in charge of channel
selection. Both PLLs are easier to design than the one
proposed here, however the complete receiver would have
more power consumption and larger area. On the other hand,
the direct conversion architecture suffers from drawbacks
such as local oscillator leakage (self-mixing effect) and
frequency pulling that appears because the synthesizer
operates at the RF signal frequency. Generally, the proposed
direct conversion solution is cheaper than the double
conversion architecture.

~AI-3 ~
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The LNA and mixer specifications depend on the receiver
baseband, ADC and automatic gain control. Reference [2] is
used as initial approach for specifications to design the LNA
and mixer circuits.

1 1] H+1

PALG |
| INTERFERER|
GHANNEL |

4MHz Irquerey
BMHz

Fig. 1. Graphic representation of the interferer and the wanted
channel for phase noise calculation.

For VCO specifications, some calculations have been done.
With the chosen architecture, the VCO frequency range is
from 474 MHz to 858 MHz. VCO phase noise limits the
receiver selectivity and its specification can be calculated from
maximum interferer signal in the N+1 channel. This happens
for an analog PAL-G interferer channel as shown in Fig. 1 [1].

A 27 dB signal to interferer ratio (SIR) has been selected, 8
dB greater than the carrier to noise ratio (C/N) for the worst
case described in the standard, which is 19.2 dB.

The maximum phase noise at 4 MHz offset is:
L(4MHz) =P,  — P, —SIR —10 - log(B) =—138 dBe/Hz (2)

where Pyg and Pyg are the wanted and interferer signals power.
Assuming that this value is in the 1/f* part of the phase noise
curve according to Leeson [12], the slope is -20 dB/dec. This
gives a phase noise requirement of -103 dBc/Hz at 100 kiz
offset.

FROIRHD RSV

]

BASEBND

An external ILNA is included in order to meet NF
requirements [2].

I LNA

The primary goal of a LNA is to keep the overall NF of the
receiver low enough by screening the relatively large noise of
the following mixer by the LNA gain. The essential
requirements of a LNA are low noise, high gain, high
linearity, low power consumption, and in DVB-H, wideband.

A. LNA Description

Recently, a new topology of a wideband amplifier for UWB
system, which adopts a band-pass filter at the input of the
cascode LNA for wideband input matching, has been reported
[5][6]. The band-pass filter-based topology incorporates the
input impedance of the cascode amplifier as a part of the filter,
and shows a good performance while dissipating small
amounts of dc power.

In this paper it is proposed to combine a resistive loaded
LNA, with the conventional resistive shunt-feedback, in order
to achieve a low power, low noise and wideband amplifier for
the DVB-H band. Fig. 3 shows the proposed topology. As it
can be seen, this circuit uses only one inductor reducing the
required chip area.

CIH'FOUT

Fig. 3. LNA circuit diagram.

The LNA consists on two stages: the input stage, composed
by two transistors (Qpas) and Qcas:) in cascode configuration
and one inductor (Lg), and the output stage, which is the load
resistance, R;. The input stage is cascoded to allow

=Y
‘T’_@ e
R = 1

| ﬂ
L
Eam
~
Fomee i

Fig. 2. Block scheme of the DVB-H front-end.

Fig. 2 shows the proposed receiver block scheme. It
consists on the front-end and synthesizer, which are the
circuits presented in this paper, the baseband amplification
and filtering, the ADC and the digital hasehand processing

~ Al-4 ~

suppressing local oscillator (LO) feed-through from the mixer
back to the LNA’s RF input.

Through resistive shunt-feedback it is possible to match the
input and the output having an excellent trade-off between
conjugate matching and minimum noise. The first step to do
this is to select the values of Ry and Ry in order to match the
real part of the input and output impedances. The imaginary
part of the input impedance is then matched using the inductor
Lg.

Following the procedure outlined above, transistor
dimensions of Qcas; and Qeas: were selected to be 96 pm’.
Also, a value of 300 Q has been selected for Ry and Ry in
order to guarantee wideband operation. Finally, the input
matching 15 achieved with a Lg of 35 nH. In this
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implementation, the dc biasing nodes Vg and V¢ are biased
separately through external voliage sources. The feed-back
capacitor Cp value is 1 pF.

Fig. 4. LNA microphotography.

E. LNA measurement

Fig. 4 shows the LNA microphotography. The total chip
size, excluding probe pads, is 452x600 pm®. The amplifier
draws 3 mA froma 33 V supply.
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Fig. 5. Measured LNA S-pammeters and NF.

Fig. 5 shows the measured S parameters of the wideband
amplifier for Vg=2 V. In the band, from 470 to 862 MHz, the
gain varies from 13 to 16 dB. The measured input return loss
(S11) and output return loss (S22) are higher than 10 dB over
the bandwidth. The reverse isolation (S12) is greater than 22
dB in the whole band due to the cascode stage. The NF
measurement was done in a noise free environment with an
E4440 Agilent 26.5 GIHz spectrum analyzer and a 346C noise
source. The NF waries from 3 to 3.3 dB. This result shows
good agreement between measured and simulated data. The
input IP3 was measured with a two tone test situated at 666
MHz and 666.2 MHz Fig. 6 shows the measured TIP3
resulting a value of 5 dBm.

Pout idBm)

®— Fundamental tans
o~ Third ardar spur

Pin (dBm)
Fig. 6. Measured LNA TIP3,

IV. MIXER

Mixers are used for frequency conversion and are critical
components in modern RF systems. In order to avoid self-
mixing effect, a high LO and RF isolation is required, so a
differential structure was used.

A. Mixer Description

The most common mixer topology is the double balanced
configuration known as the Gilbert Cell (see Fig. 7) [8]. This
design is often chosen over the simpler single balanced
configuration due to its LO feed-through isolation properties.
Double balanced mixers use symmetry to cancel the unwanted
LO components while enhancing desired mixing components
at the output.

In the designed mixer, the driver stage has been biased with
the cumrent source composed by Quer, Rrer, Rp, Rey and Rga.
The switching stage is biased directly through Vgws ro. For
measurement purposes, an emitter follower buffer is inserted
in order to drive an external 50 Q load.

— A

e ; = !
A |
fa W K e | o

S va
Fig. 7. Gilbert Mixer Cell.

The mixer linearity can be increased by source degeneration
[8]. This technique consists on introducing a resistance (or
inductance) in the emitters of the driver stage in order to
maximize the linear input voltage range. However, this
implies a deterioration of the gain and noise figure and, as a
consequence, was not used in our design. Instead of this, a

~ AI-5 ~
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degeneration network composed by Cpg and Rpg has been
introduced at the buffer input to improve the linearity.

Fig. 8. Mixer microphotography.

B. Mixer measurement

Fig. 8 shows the mixer microphotography. The total chip
size, excluding probe pads, is 120x46 um’. The amplifier,
including the output buffer, draws 2 mA from a 3.3 V supply.

Fig. 9 shows the measured mixer conversion gain for a LO
power of 0 dBm. The IF frequency has been fixed to 4 Mz
and the RF and LO frequencies have been varied from 470 to
862 MIlz The measured gain is approximately 13 dB. The NF
measurement was done in a noise free environment with the
previous configuration. The NF measured value is from 20.5
to 22,5 dB in the band of interest. As the LNA, this result
shows good agreement between measured and simulated data.

2z

21—13.\&9 9660/@\0'0' o \9_9/ 7

ELR

— NF
174 e (Gain

Gain, HF [dE)

S W - A\\&/JA—|

1z T T T T T T T 1
=0 sW om0 eW 0 T 7m0 &0

Fraquency (MHz)

Fig. 9. Mixer measured conversion gain and NF.

V. SYNTHESIZER

The block diagram of the proposed synthesizer is shown in
Fig. 10. The phase frequency detector (PFD)} compares the
output frequency (f,,,), divided by the dividers (fy;,), and the
reference frequency f.... The charge pump converts the PFD
comparison in current pulses, which are filtered by the loop
filter to generate the control voltage. This voltage drives the
VCO to increase or decrease the output frequency so as to
drive the PFD’s average output towards zero.

~ AI-6 ~
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Fig. 10. Synthesizer for DVB-IL

A. Phase Frequency Derector and Charge Pump

The phase and frequency errors are detected by PFD and its
schematic is shown in Fig. 11. It is a state machine with RS
flip-flops as memory elements [9].

Fet El } P
1

e ! DONN
Iy

Fig. 11. Phase frequency detector schematic.

The charge pump structure consists on a pair of current
sources with switches (see Fig. 12). The PFD gain (K ) is
32.09 pAjrad and I, has a value of £201 pA.

VDD

oL

p

Fig. 12. Charge pump schematic.

E. Fust divider and phase shifter.

The fast divider block diagram is shown in Fig. 13, Tt is
composed by a CML (current mode logic) fast divider, which
divides de VCO output by two as well as generates de 0 and
90" signals. The buffers are to drive the mixers and they are
matched to 50 . A CML to CMOS level converter is used to
drive the dual modulus programmable divider.
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Fig. 13. High speed divider and 90° phase shifter.

The CML fast divider also acts as 0-90° phase shifter and
its schematic is shown in Fig. 14 [10]. It is composed by two
CML latches with active loads. As shown in Fig. 14, a divider
by two using CML latches is formed by a master-slave
configuration. This configuration is used to obtain the 0° and
90° LO to drive the 1/Q) mixers.

>
o
C "

2 aaLatcH 92
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Fig. 14. CML fast divider and shifter.

C. Filrer

The utilized loop filter is a passive three-pole filter (see Fig.
15). This comprises a second order filter section and a RC
section, providing an extra pole to assist the attenuation of the
sidebands at multiples of the comparison frequency that may

second order fiter exra lg
Fahdlal el b

2.7k
3
flom Chargs Pum AMAA “ 1o vCo

4.4 k1

0.8nF— a7.9pF
47 nF,|: "I:

Fig. 15. Passive three-pole loop filter.

D. vco

The VCO is implemented as an LC oscillator topology [11],
integrating all the components of the tank on-chip. A
simplified schematic of the VCO is shown in Fig. 16. The
core uses a cross-coupled transistor pair to build-up the
negative resistance. A buffer amplifier was also added to
provide additional isolation from load variations and to boost
the output power. A voltage applied to the Vg pin, which is
connected to the varactors, controls the VCO frequency. Also,
an array of switched capacitors was employed to sweep the
whole frequency range.

The close-in phase noise behaviour at an offset Af from the

carrier frequency f, of a differential LC tuned VCO is given
by Leeson's model [12]:

f,

£ Ve &
Z-Q-AfJ (I+A ] 3

L(A}:Z-K-T-R-F(

V2

where K is Boltzmann's constant, T is the absolute
temperature, R is the tank parallel resistance, V, is the
amplitude of oscillation, Q) is the resonator loaded quality
factor, f, is the flicker noise corner frequency where flicker
noise and thermal noise are equal in importance and F is the
excess noise factor. From equation (3} and for a given f,, the
VCO phase noise can be minimised by reducing the excess
noise factor F, improving the tank (i.e. increasing the tank
quality factor Q), increasing the amplitude of oscillation V.

Ve

L

I
H e

Vrum

T e —
i
i,
B g T Y e

o _ ry o= | i

e M B M

Fig. 16. VCO simplified schematic.

In order to facilitate the integration of inductors and
capacitors, the VCO should run at twice the required UHF
frequency (from 948 MHz to 1716 MHz). The required

~AI-7 ~
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inductors were selected using a commercially available planar
electro-magnetic (EM) simulator (Momentum@)[13]. Tuning
is achieved by a combination of continuous analog voltage
control and digitally switching capacitors (see Fig. 16). The
array of switched capacitors is arranged to give five digitally
selectable sub-bands.

Capacitive emitter degeneration was employed [14] to
increase the amplitude of oscillation V,. The capacitor Cg is
selected so that, at the oscillation frequency, it cancels out the
impedance introduced by L,. As the selected inductance was
4.1 nH, the required capacitance was Cg=3.5 pF. This includes
the output capacitance of the bias circuit because it introduces
extra degeneration.

Another technique used here to increase the output voltage
is a capacitive divider [13]. It uses a capacitive voltage
division network to decrease the swing at the bases of the
cross-coupled transistors, with respect to the tank voltage
swing (C; and C,). This prevents the transistors to saturate
heavily at high swing at the output. DC biasing of the base
terminals is done with 2 k€2 resistors (Ryis).

Fig. 17. VCO microphotography.

The chip microphotograpy is shown in Fig. 17 and its size
is 8261020 pm’. Fig. 18 shows the VCO tuning range and
the overlapping regions between the five sub-bands. The VCO
oscillates from 1085 MHz to 1766 MHz, covering nearly the
entire band using only one VCO core. The VCO measured
tuning range is 47.6 %,

For phase noise measurement, free running VCO was
biased with batteries to minimize the noise from the power
supply. The obtained VCO spectrum was quite clear, as
shown in Fig. 19. Due to the very low I/f device corner
frequency in SiGe BiCMOS technology the phase noise is -20
dB/dec until the noise floor of the measurement setup is
reached. It has been achieved a -112 dBc¢/Hz at 100 kHz
offset. These specifications are suitable for the proposed
receiver requirements. The VCO output power is -14 dBm and
the current consumption fora 3.3 V supply is 6 mA,

~ AI-8 ~
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Fig. 18. VCO tuning range.
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Fig, 19. Measured phase noise for 1740 MHz oscillation
frequency.

E. Synthesizer loop response

The synthesizer simulations have been carried out with a
modelled VCO using Advanced Design System tool [13]. Fig.
20 shows a synthesizer hop from 1252 MHz to 1412 Mz,
Initially, the synthesizer is in free running mode. The
synthesizer frequency is stabilized on 1252 MHz after 0.25
ms. A change in the divider is applied at 0.55 ms to achieve
the 1412 Mz frequency.

1280

1200 | = T
0 02 0.4 0.6 (o] 1.0

time (sec)

Fig. 20, Synthesizer transient response.
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Fig. 21 shows the Vyyne voltage for the same hop and Fig.
22 shows the current pulses from the charge pump output.

Vrune (V)
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Fig. 21. Synthesizer transient response, Ve voltage.
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Fig. 22. Synthesizer transient response, charge pump output
current.

VI. CONCLUSIONS

A functional LNA/mixer combination with a synthesizer for
a DVB-H receiver has been presented. The front-end uses
only one inductor, located in the LNA input matching
network, and the load is not LC resonant in order to obtain the
large RF bandwidth required by DVB-H (470 MHz to 862
MHz). The down-conversion is performed with a quadrature
mixer. Both, LNA and mixer, present a suitable trade off
between linearity and noise figure, at a very low power cost.
The measured conversion gain of the LNA/Mixer combination
is 28.5 dB and the total NF is 8.4 dB.

Also, a single core fully integrated VCO with on chip tank
has been designed. In order to test the VCO, a synthesizer
according to DVB-H standard has been designed, including
the 0-90° phase shifter, fast dividers, PFD, charge pump and
loop filter. Simulations have been done to test the synthesizer
behavior.
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1 Introduction

Digital video broadcasting-handheld (DVB-H) merges the
two best-selling consumer products in history, TVs and
cellular phones. DVB-H technology adapts the digital
video broadcasting-terrestrial (DVB-T) system for digital
terrestrial television, to the specific requirements of hand-
held, battery-powered receivers. DVB-H can offer a
downstream channel at high data rates which can be used
standalone or as an enhancement of mobile telecoms net-
works which many typical handheld terminals are able to
access anyway [1, 2].

This paper deals with the design of the RF and mixed
signal part of a DVB-H receiver for the UHF band. The use
of the VHF-Band Il is discarded because the signal
wavelengths in this band (=1 m) imply a large size
receiving antenna which would be difficult to integrate in a
small handheld terminal. The designed circuits include a
low noise amplifier (LNA), a mixer, a synthesizer, channel
filter and two AZ ADC structures.

In section II front-end specifications and system
architecture are shown. Section III and IV give details of
the LNA and mixer design, respectively, addressing the
topics of conversion gain, linearity and noise. Section V
and VI are devoted to the single core VCO and syn-
thesizer design. The ADC and channel filter are shown
in Sect. VI. Measured results are presenied in each
section. Finally, some conclusions are drawn in
Sect. VIL
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2 DVB-H receiver

In this section the requirements for the tuner perfor-
mance relative to frequency range, sensitivity, noise
figure, linearity, phase noise gain and dynamic range are
extracted.

(1) Frequency range: The DVB-H frequency band
extends over both IV and V UHF TV bands, going from
470 to 862 MHz. However, interoperability with cellular
radio systems reduces the upper limit of the frequency
band. The blocking effect of the GSM 900 radio uplink at
880 MHz leaks into the DVB-H receiver due to its high
power (up to +33 dBm). A GSM rejection filter must be
implemented at the receiver input in order to attenuate the
blocking signal to a value of at least —28 dBm [3] (the
maximum allowed input signal for DVB-H). The practical
implementation of such filters reduces the frequency range
to 750 MHz. Hence, the DVB-H reception band is limited
from 470 up to 750 MHz [4].

(2) Sensitivity and noise figure: The sensitivity of the
receiver depends directly on the noise figure and the signal
to noise ratio:

Py min = — 174 dBm/Hz 4 10log BW + NF 4 C/N (1)

where 7.61 MHz of effective bandwidth (BW) has been
used to calculate the noise floor level. Using a GSM reject
filter, the noise figure of 6 dB [4] is achievable, and the
minimum power of the input signal is —96.8 dBm for a
QPSK modulation (CR = 1/2).

(3) Linearity: The linearity test is performed by applying
two interferers at channels N+ 2 and N + 4 with the
maximum allowed power (—35 dBm). The desired channel
N has either a signal power 40 dB lower (in case of DVB
interferer) or 45 dB lower (if there is a PAL interferer) [3].
The receiver must maintain the signal to noise ratio under
these conditions. The required IP3 is calculated using the
following expressions [5]:

IM3 = Py — (Paee — C/N — NF) (2)
1P3 = Py, + (g) (3)

where Piy and Pge, are the power (in dBm) of the inter-
ferers and desired signal, respectively. The result depends
on the modulation (as long as C/N does), being the worst
case equal to —3.4 dBm (64 QAM, CR = 2/3).

(4) Phase noise: The phase noise requirements must be
stated taking into account the influence of the phase
impairments in OFDM systems (at the vicinity of each
carrier) and the influence due to adjacent channel inter-
ference. Being the tormer the most restrictive of both of
them, the required phase noise is calculated considering the
sensitivity of the OFDM scheme to phase impairments.

@ Springer
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The phase noise in the OFDM system introduces inter
carrier interference (ICI) and leads to a degradation in SNR
given as [5]

11 E,

D=—dnfiT— 4

gimio Ty, @)
where [ is the single-sided —3 dB line-width of phase
noise power spectral density (assumed to have a Lorentzian
spectrum), I/T is the subcarrier spacing, E, is the symbol
energy and Ny is the single sided noise PSD.

Assuming that [6]

E. C :
—==—101 5
N =~ 10log(m) ®)
being m the number of bits per symbol and considering a
0.1 dB degradation in SNR with a 64-QAM modulation
(C/N = 21.8 dB), the —3 dB line-width should be at most
1.41 Hz which translates into a phase noise requirement of
at least [7]

. 1 f
PN(f} I(llog(ﬂjz +.|’32)‘ (6}

At 100 kHz offset we obtain —106.5 dBc/Hz.

(5) Gain and dynamic range: The front-end gain control
must provide a dynamic range such that it does not over-
load the ADC input. If the filtering is done after the ADC, it
must have the ability of passing the maximum level of the
undesired channel.

The following formula relates the ADC dynamic range
(DR spc), the maximum blocker level (Py,), the carrier to
noise ratio (C/N) and the blocker attenuation (A).

@ .
DRape = (Py —A) — (Pin min___mrgm)‘ (7)
o N

naise

Table | shows the filter attenuation for the two proposed
ADCs assuming that C/NV 4+ Margin = 20 dB.

If the ADC sampling frequency (fs) increases, the
quantization noise decreases, this leads to a lower front end
gain (Grg). Some calculations concerning to this issue are
shown in Table 2 in order to obtain the CAG vs. upsam-
pling factor (p). Gegmin is the minimum Ggg, which is the

Table 1 Performance specification for channel filter assuming a
BW = 7.66 MHz

Pass freq Pass Stop freq Stop atl ADC
(MHz) ripple (MHz) (dB) hils
je Lowest 4.17 g8 g
3.83 Lowest 417 208 11
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Table 2 Upsampling factor,

CAG, maximum and minimum P Gtimax (AB)

Grmin (P ane — Slya) (dB)

CAG (Grpama — Grgania) [dB)

gain & bits ADC

1 682
2 65.19
4 62.18
8 50.17
11 bits ADC

1 50.14
2 4713
4 4412
8 4111

382

35.19
3218
29.17

2014
17.13
14.12
111

Fig. 1 DVB-H fron-end
architecture block diagram

ADC maximum input power (Puacapc) minus antenna
maximum input power (Simna).

A direct conversion to zero-IF front-end architecture has
been selected for this work. The simplicity of this archi-
tecture, due to the lesser amount of components, causes
two important consequences: the reduction of the size and
the cost of the receiver, because the number of external
components is smaller; lower power consumption (expec-
ted to be lower than 100 mW for the whole front-end [3]).
makes this receiver suitable for hand-held battery-powered
portable devices (Fig. 1).

Table 3 summarizes all the front-end requirements sta-
ted above.

channel fiters

ADC

VGAZ

DspP

3 LNA

The primary goal of a LNA is to keep the overall NF of the
receiver low enough by screening the relatively large noise
of the following mixer by the LNA gain.

Recently, a new topology of a wideband amplifier for
UWB system, which adopts a band-pass filter at the
input of the cascode LNA for wideband input matching,
has been reported [8, 9]. The band-pass filter-based
topology incorporates the input impedance of the cas-
code amplifier as a part of the filter, and shows a good
performance while dissipating small amounts of dec
power.

Table 3 DVB-H front-end

overall specifications ¥ Frtei pameer Nlue
Sensitivity —96.8 dBm
Noise figure 6 dB
Maximum gain 70 dB
Dynamic range 50 dB
Maximum inpul level —28 dBm
Max. required SNR 21.8dB
1P —34 dBm
LO phase noise @ 100 kHz —106.5 dBc/Hz

N =+ | channel rejection

N = m channel rejection

Analog blocker 38 dB
Analog blocker 56 dB

Digital blocker 29 dB
Digital blocker 40 dB
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Fig. 2 INA circut dagram

However, the adoption of the LC filter o the input
mandates a number of reactive elements, which could lead
to larger chip area and NF degradation in the case of on-
chip implementation. In addition, it is worth nothing that as
the frequency band for DVB-H extends over the 4 md 5
UHF TV bands, going from 470 to 862 MHz, the inductors
would require high inductunce values (~ 10 nH), oot
available in typical silicon technologles with reasonable
guality factors.

In this paper it is proposed to combine a resistive loaded
LNA, with the conventional resistive shunt-feedback, in
order to achieve a low power, low noise and widebhand
amplifier for the DVB-H hand. Figure 2 shows the pro-
posed topology. As it can be seen, this circuit uses only one
inducor reducing the required chip area.

The LNA consists of two stages: the input stage, com-
posed by two transistors (Qeas: and Qeasa) and one
inductor (Ly), and the output stage, which is the load
resistance, &) .

The fnput stage is cascoded for a number of reasons. The
first one is to reduce the influence of the base-to-collectar
capacitmee on the LNA's input impedunce, Specifically,
the Miller effect tends o substantially decrease the input
impedance, making difficult to match the input. Inaddition
to mitigating the Miller effect, the wse of a cascode
improves the LNA's reverse solation, which is important
in the present application in order W allow suppressing
local oscillator (LO) feed-through from the mixer back to
the LNA's RF mput Finally, the inclusion of the cascode
device Qraso allows the gain variation through the Vg bias
voltage.

Having established the LNA’s topology, we now discuss
the selection of current values and transisior sizes. The
notse figure of the LNA depends direcily on the emitter
aren amd on the bias current of Qg and it will reach a
minimum for o particular combination of those parameters.
We have simulated various combinations of bias currents,
transistors areas and ransistors multiplicity, The cireuit has
been simulated using the software Advanced Design

€) springer
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System (ADS) from Agilent Technologies md power
constraints have been mken into sccount inorder to achieve
a low power design,

The next step i minimizing the noise is matching the
LNA mput impedance, Through resistive shunt-feedback it
is possible 10 march the input and the output having an
excellent trade-off berween conjugate matching and mini-
mum noise. The first step 1o do this is to select the valves of
R, and R, in order 1o maich the real part of the input and
output impedances. The imaginary pari of the input
impedance is then maiched using the inductor Lg.

Following the procedure outlined above, transistor
dimensions of Qeag; and Qpagy were selecied 1o be
96 pm®, Also, a value of 300 £ has heen selected for K.
amd Ry in order 1o gusraniee widehand operation. Finally,
the input matching is schieved with an Ly of 3.5 nH. In this
implementation, the de hiasing nodes Vi and Ve are
biased sepurately through external voltage sources. The
feed-back capacitor Cp value is | pF.

Figure 3 shows the LNA microphotography. The totl
chip size, excluding probe pads, is 452 % 600 pm®. The
amplifier draws 3 mA from a 3.3 V supply.

Figure 4 shows ihe memsured § parameters of the
widehand amplifier for ¥ = 2 V. In the band, from 470 to
862 MHz, the power gain varies from 13 w 16 dB. The
gain can be adjusted from 5 1o 16 dB through Vy (from | 1o
2 V). The measured inpul return Joss (S11) and output
return loss ($22) are higher than 10 dB over the bandwidth.
The reverse isolation {512) is greater than 22 dB in the
whole band due 1w the cascode stnge, The NF measurement
was dope in o noise free environment with an E4440
Agilent 26,5 GHz spectrum analyzer and a 346C noise
source, The NF varies from 3 10 3.3 dB. This result shows
good agreement between mensurad and simulated data. The
input IP3 was mensured with o two tone test situated at 666

Fig 3 LNA micmphowogophy
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Fig. 5 Messured LNA [IF3

and 6662 MHz. Figure 5 shows the measured 1IP3
resulting a value of 5 dBm.

4 Mixer

The selected mixer topology is the double balanced con-
figuration known s the Gilbert Cell (see Fig. 6) [10]. The
driver stage has been biased with the current source com-
posed by Qpupe Rppp. Ry, By, and Ry, The switching
stage is biased directly through Vpas | o. For measure-
ment purposes, an emitter follower buffer is inserted in
order 1o drive an external 50 € load.

The driver stage hus been hiased with the current source
composed by Qi Rpge Rp. Ry and Ry, The switche
ing stage is biased divectly through WVpgas 1. For

measurement purposes, an emitter follower buffer is
inserted in order to drive an external 50 £ load.

There are several factors which affect mixer perfor-
mance, such as gain. linearity, power and noise. Adjust
img circuitry for the purpose of optimizing a particular
performance parameter may serve o unintentionally
degrade the performance of the other parameters. It is
important to monitor all of the performance parameters
throughout the design process. The following discussion
will outling how the approximations for each circuit
element in the mixer were achieved. The design was
focused on providing high gain and linearity with a low
POWEr consumption.

An approximation of the mixer voltage gain is as
follows:

2
Ay = (E) - Bl R (8)

where the 2/r factor is the atenuation introduced by the
switching stage. gmy, . is the tansconductance of the driver
stage and R is the load impedance. This approximation is
valid if the switching stage transistors are considered 1o act
as perfect switches.

Since the gain is a strong function of K. one may
consider increasing this parameter. However, this would
have a degrading effect om the mixer linearity because the
load resistors could cause gain compression if the voltage
swing at the collectors is large enough to cause the output
to clip under large signal drive conditions. On the other
hand, one may also consider increasing the transconduc-
tance of the driver stage transistors, gmp,., increasing the
transistor current fp. This, in addition to o power ocon-
sumption increasing, would cause a deterioration of the
linearity due o the third order intermodulation increase
produced in the switching quad through the emitter-hase
junction capacitance.

So, there is a combination of the load resistance and bias
current in order to achieve a good trade off between gain
amd linearity with convenient power consumption.

The mixer linearity can be increased by source degen-
eration [10]. This technigque consists of introducing a
resistance (or inductance) in the emitters of the driver stage
in order W maximize the linear input voltage range.
However, this implies a deterioration of the gain and noise
figure and, us a consequence, was not used in our design.
Instead of this, a degeneration network composed by Cpg
amd Ry has been introduced at the buffer input to improve
the linearity.

A further improvement of mixer performance can be
achieved optimizing the transistor areas and multiplicities.
In general, the gain and NF depend on the transconductor
transistors area and the IP3 depemnds more on the switching
fransistor area, reaching & maximum at a given value.
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Fig. 6 Gilber mixer cell
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Fig. 7 Mixer micmphiotog mphy

Taking this inw account, a trmsconducior and a switching
quud tansiqor areas of | and 11 pm® was chosen,
respectively,

Figure 7 shows the mixer microphoiography. The total
chip size, excluding probe pads, is 120 x 46 pm™. The
amplifier, including the ouiput buffer. draws 2 mA from a
33V supply.

Figure 8§ shows the measured mixer conversion gain for
u LO power of O dBm, The IF frequency has been fixed to
4 MHz und the RF and LO frequencies have been varied
from 47010 862 MHz, The measurad gain Is approximately
13 dB. The NF measurement was done in a noise free
environment with the previous configuration. The NF
measured value is from 20.5 to 225 dB in the band of
interest, As the LNA, this result shows good agreement
between measured and simuoloted datn.
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5 vCo

The VCO is implemented as an LC oscillair topology
[11], megrating all the components of the tank on-chip.

A simplified schematic of the VOO i shown in Fig. 9.
The core uses a eross-coupled transistor pair to build-up the
negative resistance. A buffer wmplifier wis also added 10
provide additional isolution from load variaions md 1o
boost the output power. An array of switched capacitors
was employed o sweep the whole frequency rnge,

The close-in phase noise behavior at wn offset Af fiom
the carrier frequency £, of a differentianl LC tuned VOO is
given by Lesson’s model [12]:

2.RToRFL 0 N f.
LIA) = [+4E 9
A vz (z-e-ar)( v ®
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Fig. 9 VOO simplified schematic

where K is Boltzmann's constant, T is the absolute tem-
perature, K is the tank parallel resistance, V,, is the ampli-
tude of oscillation, € is the resonator loaded quality factor,
[ is the flicker noise comer frequency where flicker noise
and thermal noise are equal in importance and F is the
excess noise factor.

From Eq. 9 and for a given f,, the VCO phase noise can
e minimized by:

» Reducing the excess noise factor F

o Improving the tank, ie. increasing the tank quality
factor (). which implies a reduction of the tank parallel
resistance M.

o Increasing the amplitude of oscillation V,,

In the following sections, different techniques for min-
imizing the VCO phase noise acting over the previous
points will be discussed.

1 4

5.1 VCO optimum hias

In order to minimize the cross-coupled differential tran-
sistor pair excess noise factor. the transistor design stage
first involves finding the optimal noise current density. As
the minimum noise figure md the optimum noeise current
density are practically independent of emitter length [13]
the transistor areas are then adjusted so that the negative
resistance equals the tank parallel resistance R at the
minimum noise current density.

5.2 Tank design
A major challenge for the receiver design is frequency

generation for the down converter mixers, which needs to
cover nearly an octave of wning range (from 474 1o
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#58 MHz). while at the same thme meeting stringent phase
noise Tequirements.

In order to facilitate the mtegration of inductors and
capacitors, the VOO should run at twice the required UHF
frequency (from 948 to 1.716 MHz). If the VCO were
designed for generating the required frequencies directly,
the inductors and capacitors needed would result in exme-
mely large values. For example, if a 5 nH mductor were
chosen, a maximum capacitance of 23 pF would be needed
for 474 MHz. which occupies a large area.

The required mductors were selected using a commer-
cially available planar electro-magnetic (EM) sinmulator
{Momentum"al [14]. This allows us to gain insight in the
different tradeoffs between coil radius, conductor width,
and mumber of turns, in order to achieve the inductor with
the best quality factor at the center of the band. Tuning is
achieved by a combination of continuous analog voltage
control and digitally switching capacitors {see Fig. 9). The
array of switched capacitors is arranged to give five digi-
tally selectable sub-bands.

5.3 Emitter degeneration

Equation 9 leads to the conclusion that for the same noise
factor and tank guality, the phase noise of a VOO can be
minimized by increasing the amplitude of oscillation V.
However, V, decreases with frequency because of the
reduced transistor gain. This is evident if the ransformed
negative impedance of the cross coupled transistor pair is
considered (Zy). Zjn can be expressed as:

1 e I
zmx—z(g—m-:scgm”“) ﬁ—l(g—m—:s-l'_,_.) {10)

where Cpy is the base-emitter eapacitance and L. denotes
the equivalent inductance introduced by the cross coupled
pair. As frequency increases. s-L. dominates the negative
impedince, diminishing the ftransistor gain. The conse-
guence is a reduced amplitude of oscillation and, eventu-
ally, a loss of the condition to sustain oscillation.

In order to overcome this problem, capacitive emitter
degeneration can be emploved. This method consists on
introducing an extra capacitor, Cz o cancel out the effect
of the negatfive inductance introduced by r, and Cpy.
Equation 5 represents the transformed negative impedance
of the cross coupled transistor pair with capacitive
degeneration.

1 1 )
zm:_gg._ﬂ..h_rtr)_ (1)

The capacitor € is selected so that, at the oscillation
frequency. it cancels out the impedance introduced by L.
As the selected inductance was 4.1 nH, the required
capacitanece was € = 3.5 pF. This includes the output
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capacitance of the bias circuit because it introduces extra
degeneration,

5.4 Capacitive divider

Another technique used here 1o increase the outpin voltage
is a capacitive divider [15]. It uses a capacitive voltage
division network to decrease the swing at the hases of the
cross-coupled transistors, with respect to the tank voltage
swing (Cy and Ca) This prevents the transistors to saturate
heavily at high swing at the output. DC biasing of the base
terminals is done with 2 k€ resistors (Ky;.. ).

The chip microphotography s shown in Fig. 10 and its
size is 826 = 1020 p.m:. Figure 1| shows the VOO tuning
range and the overlupping regions between the five sub-
hands. The VOO oscillates from 1085 o 1.766 MHz,
covering nearly the entire band using only one VCO core.
In simulations, the VOO covered the full DVB-H band, but
wheen it was fabricated and measured it didn’t. This is
because a minor difference between the inductor model
wsed in simulations and the measured model. A solution for
this should be to redesign slightly the VCO tank, leaving a
bigger guard interval in the DVB-H oscillation frequency.
The WCO measured tuning range is 47.6%.

For phase noise measurement, free ruming VOO was
biased with batteries to minimize the noise from the power
supply. Due to the very low 1/f device comer frequency in
SiGe BICMOS technology the phase noise is —20 dB/dec
until the noise Aoor of the measurement setup is reached. It
has been achieved a — 112 dBc/Hz at 100 kHz offset. These
specifications are suitable for the proposed receiver
requirements. The VCO output power is —14 dBm and the
current consumption for a 3.3 V supply is 6 mA (Fig. 12

Fig. 10 VOO micmphotogmphy
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6 Synthesizer

The block diagram of the proposed synthesizer is shown in
Fig. 13.

The phase and frequency errors are detected by PFD
which is a state machine with RS fip-flops as memory
elements [16]. The charge pump structure consists on i pair

of current sources with switches. The PFD gain (Ky) is
3209 pAsrad and 1, has a value of =201 pA.

The fast divider block diagram is shown in Fig. 4. Itis
composed by a CML (current mode logic) fast divider.
which divides de VOO ourput by two as well as generates
de 07 amd %) signals. The buffers are w drive the mixers
amnd they are matched 1w 50 Q. A CML o CMOS level
converter is used to drive the dual modulus programmable
divider.

The CML fast divider also acts as 0-90° phase shifier
amd its schematic is showm in Fig. |15 [15]. It is composed
by two CML laiches with active loads. As shown in
Fig. 15, a divider by two using CML latches is formed by a
master-stave configuration. This configuration is used to
obtain the 0° and 90° LO to drive the 1/Q) mixers.

The utilized loop filter is a passive three-pole filter. This
comprises a second order filter section and a RC section,
providing an extra pole to assist the attenuation of the
sidebamds at multiples of the comparison frequency that
may appear. The loop bandwidth is 125 kHz.

6.1 Synthesizer loop response

Figure 16 shows the VCO phase noise contribution to the
synthesizer, The VOO determines the synthesizer phase
noise above 100 kHz, but with a slight reduction of
approximately 5 dB. This difference is decreasing until a
I MHz offset is reached, in this point the difference is zero.
Figure 17 shows a synthesizer hop from 1,252 to
1316 MHz. Initially, the synthesizer is in free running
mode. The synthesizer frequency is stabilized on
1,252 MHz after 0.25 ms. A change in the divider is
applied at (155 ms to achieve the 1,316 MHz frequency.
Figure 18 shows the Voung voltage for the same hop
amd Fig. 19 shows the current pulses from the charge pump
output. These simulations have been carried on with a
modelled VOO using Advanced Design System tool [14].

fig. 13 Synthesizer for DVEB-H 12 Tz
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novel approach has been proposed, based on a fifth order

7 ADC SD converler and feedback architecture. allowing the
reduction of the filter order.
Two approaches have been implemented for the ADC. As it is shown in Fig. | the main building blocks of the

Firstly. a low-power pipeline ADC converter. Secondly,
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a  analog baseband receiver are the channel filter, the YGA
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TRANSCONDUCTORS

CAPFACITORS

Fig. 20 Chip microphatogmph af the fahrncated filter {1130 pm =
90 )

and the ADC. This section will focus on the design of the
ADC, which is the most power hungry blocks (Fig. 20).

Among wany ADC architectures, pipeline converters
have proven to be a very efficient architecture for meeting
the low power consumption and high input bandwidth
requirements of DVB-H standard [17, 18], Moreover, the
evolution of CMOS technology has made the choice of a
continuous-time  Sigma-Delta (ZA)  architecture  very
attractive because its power efficiency. In this paper both
approaches  are  explored using a 035 pm CMOS
techmology.

T A very low power B bit 16 M samples/s pipelined
converter

A classical 1.5 bit per stage pipelined architecture has been
used to implement this version of the ADC. The main
contribution of this circuit design is the clever combination
of different power saving technigues to achieve a very low
power solution. such as op-amp sharing [19], low-power
amplifiers with gain boosting and an aggressive capacitor
scaling.

A block diagram of the chosen pipeline architecture is
shown in Fig. 21, It consists on a cascade of seven stages.
Each stage resolves two bits with a sub-ADC, subtracts the
converted value from its inputs and amplifies the resulting
residue by a gaimn of two, The resulting 14 bits are com-
bmed with digital correction to vield eight bits at the output
of the ADC.

A 25 V. Rbil, 16-MS/s pipelined ADC implemented in
a 0.35 pm standard digital CMOS technology (AMSC35)
was designed as shown in Fig. 22, with a power con-
sumption of 4 mW. Experimental results show a DNL of
0.4 LSB and INL of 1.06 LSB. The active area of the
layout is 4.78 mm”. Finally the simulated peak SNDR is

O o i
"“FT}“"' Shsni::----sugn -

/ Dout (1} \\‘_

iiad:
Veda (i)
Vin 1) | Youl (i)

Fig. 22 Microphotograph af the cight bils ADC {4.78 )

Table 4 Summary of the ¥ bits ADC experimental measurements

Technology AMS 0235 un CMOS
Valtuge supply 25V

Full scale differential input signal =1 Vpp

Core curment consumption |6 mA

Peak SNDR {2 MHz input signal) 4851 dB

ENCEB 7.7 hits

Dynamic mnge 717dB

Convemsion mie 16 WSS

DNL .40 LSB

ML 106 LSB

48.51 dB. vielding :an ENOB of 7.70. Experimental results
are summarized in Table 4.

7.2 An 11-Bits continuous-time sigma-delta modulator

A DVB-H transmission channel represents a very hostile
environment due to near out-of-band interferers. Therefore.
a high selectivity channel filter 18 required which demands
high-order. Despite of i1s high selectivity, the channel filier
cannot (completely) attenuate the high power imerferer
placed at frequencies in the adjacent channel increasing the
DR requirement of the ADC. Continuous-time £A Modu-
lators have shown o be a very efficient architecture for

£) Springer
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high resolution converters. Moreover, the receiver perfor-
mance is improved by some well-known featires of the
continuous-time TA converters:

»  The anti-aliasing behaviour [2(].

* The necessary digital decimation filter performs a low
pass filtering that can removes interferers in the digital
domain without power penalty, relaxing the channel
filter requirements [20].

ZA Modulators have been a traditional approach for low
frequency applications because the limitation on the sam-
pling frequency. However. nowadavs this problem has
been minimized with the new technologies which can
operate at higher frequencies, therefore, many examples in
the range of 11 bits of resolution can be found in the lit
erature [20, 21].

In this work. a feedforward compensated confinuous-
time EA modulator with a fifth order loop filter has been
implemented. The objective is o digitalize a 4 MHz signal
at a resolution of 1lbits with the minimum power con-
sumption. A sampling rate of 256 MHz has been chosen,

The block diagram of the modulator is shown in Fig. 23,
An effective way to reduce the guantization noise is to
apply local feedback paths (coefficients v and 72 in
Fig. 33} to create two notches distributed over the signal
Pandwidth.

The presented EA modulator has been processed i a
(.35 pm CMOS technology of AMS. Table 5 summarizes
the post-layout simulated performance. Simulation results
show 11 hits over a bandwidth of 4 MHz with a power
consumption of 8.4 mW at 2.5V of supply voltage.
Figure 24 shows the simulated output spectrum using
an input signal of 1.5 Vpp (Full-Scale) at 1.5 MHz of
frequency. A SNDR of 71.8 dB has been obtained.

We can conclude that the converter achieves more than
11 hits of resolution that is enough for processing the high
DR DVB-H signals avoiding the converter saturation with
only 8.4 mW of power consumption. The low power
consumption reported shows that TA Modulators can be a
good choice for communication applications where strin-
gent blocking specifications are requived, instead of the
classical pipeline architecture approach,

Fig. 23 Block disgram of the fAlth-onder continsos-time LA
miodu lator
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Table 5 Summary of the 11 hits AD's features

Techmlogy AMS 0035 pm CMOS
Valtage supply 25Y
Full scale differential input signal 1.5 Vpp
Signnl handwidih 4 MHz
Tonal hias curment corsumption 136 mA
Peak SKNDR {1.15 MHz inpist signal) TLEdB
ENOB 1149 hits
Dymamic mnge 7217 dB
Loap liller Sih erder
{uantizer 1 hit
a0 T |
A= 0dBFE
fu=116MHz | ||
201| sNDR=71.8d8
4]
@ -20
=
% Al
e’ '1
-8 |k | B 4
S | |'.||
S L
. f T ||
-80 TS| A,
y: i
=100 i |
w* 1w g " 1 10’

Frequency (Hz)

Fig, 24 Simuloted output specirum

8 Conclusions

A set of LNA, mixer, synthesizer, chnnel filter and ADC
for 4 DVB-H receiver has been presented. The front-emd
uses only one inductor, located in the LNA input matching
network. and the load is not LC resonant in order o obtain
the large RF bandwidth required by DVB-H. LNA amd
mixer present a suitable trade off between linearity amd
noise figure at a very low power cost.

A single core fully integrated VOO with on chip tank
has been designed. In order to test the VCO, a synthesizer
aceording w DVB-H standard has been designed. including
the 0-90° phase shifter, fast dividers, PFD, charge pump
and loop filter. Simulations have been done to test the
synithesizer hehavior.

Finally, for the ADC, two approaches have been
implemented. First of all. a low-power pipeline ADC
converter. Secondly, a novel approach has been proposed,
based on a fifth order SD converter amd feedback archi-
tecture, ullowing the reduction of the filter order. Although,
same DVB-H wner functionality is already implemented
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Table & Performance summary of the RF hlocks

Techmology .35 ym BICMOS S35D4
Supply voltage iy

LNA

Power gain 1316 dB (4T0-862 MHz)
NE 1-33dB

loput [P3 5dBm

Infoum retem loss =14 dB

Reverse isolation =11 dB

Power consumption 3 mAM D mW

Mixer

Pawer gain 12 dB

NF X 5-215dB

Input [P3 5 dBm

Power consumption 2 mAMH mW

Symihesizer

Frequency mnge WE-1T16 MHz/474-858 MHe

Phase naise — 106 dBod HI kHz

PED gain 3209 pamdflep = 200 pA
VOO power Consumption 6 mASTOE mW

Setiling time 3500 ps

on one single commercial CMOS 1Cs, this paper has pre-
semted some design issues that usually are not shown by the
IC manufacturer Table 6.
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