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Capítulo 1 
Introducción 

La Televisión Digital Terrestre conocida comúnmente como TDT es la aplicación 

de las nuevas tecnologías del medio digital a la transmisión de contenidos audiovisuales a 

través de una antena convencional. Aplicando la tecnología digital se consigue un mejor 

uso del espectro disponible, lo que puede utilizarse para proveer un mayor número de 

canales, mejor calidad de imagen o imagen en alta definición y mejor calidad de sonido. La 

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

Las emisiones de televisión digitales cuentan con numerosas e importantes ventajas 

frente a las actuales emisiones en analógico. La calidad de las imágenes es comparable a la 

de un DVD, y la señal es mucho más inmune a interferencias que la analógica (factor 

especialmente importante en áreas urbanas). La tecnología digital permite un mayor 

número de emisoras en el mismo espacio radioeléctrico, pues se pueden transmitir entre 

tres y cinco programas por cada canal UHF. Además, gracias al diseño de la red de 
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distribución de señal 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 información digital es posible una gran flexibilidad en los contenidos emitidos, siendo 

posible mezclar un número arbitrario de canales de vídeo, audio y datos en una sola señal. 

El estándar DVB-T forma parte de toda una familia de estándares de la industria 

para la transmisión de emisiones de televisión digital según diversas tecnologías: 

emisiones mediante la red de distribución terrestre de señal usada en la televisión analógica 

tradicional (DVB-T), emisiones desde satélites geoestacionarios (DVB-S), por redes de 

cable (DVB-C), e incluso para emisiones destinadas a dispositivos móviles con reducida 

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

Una de las razones más 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 energía en los receptores. No es lo mismo tener la televisión conectada a la red eléctrica 

que ir con un teléfono móvil consumiendo energía de la batería. 

1.1. Nociones básicas del Estándar DVB-H 
Mientras los hogares españoles terminan de adaptarse al apagón analógico en sus 

televisores, la televisión digital se lanza a la conquista de los dispositivos móviles, siendo 

el sector de la telefonía móvil donde mayor interés despierta el lanzamiento de forma 

comercial de esta tecnología al ser un valor estratégico de futuro para la creación de 

nuevos modelos de negocio por parte de las operadoras.  

 El lanzamiento de esta tecnología de TV móvil (Figura 1.1) es diferente a los 

actuales servicios de televisión en el móvil ofrecidos por algunos operadores, ya que 

actualmente esta señal de televisión llega a los teléfonos móviles de los usuarios mediante 

un streaming de vídeo desde los servidores de los operadores de telefonía. 
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Figura 1.1. Ejemplo de televisión en el móvil. 

Los principales problemas de la sintonización de la televisión en dispositivos 

portátiles son las baterías del dispositivo, la pérdida en la recepción de la señal y la 

compatibilidad con el estándar europeo DVB-H, bajo el cual opera la señal conocida como 

TDT.  

Con la adaptación del estándar denominado DVB-H se solucionan los problemas de 

compatibilidad mediante diferentes mecanismos. Este estándar, aprobado en Europa es 

diferente a los utilizados en Japón y Corea y actualmente otros países están estudiando el 

incorporarlo a sus normativas en esta materia.  

El estándar europeo DVB-H hace compatible la recepción de la señal de televisión 

terrestre en dispositivos alimentados con baterías, al introducir el 'time-slicing', un 

mecanismo de silencio en la recepción de la señal para ahorrar energía.  

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, será necesaria la instalación de un mayor número de emisores de DVB-H para 

dotar de mayor cobertura a diferentes zonas. La calidad de la señal dependerá de la 

cobertura de la zona donde se esté y de la resolución que los dispositivos portátiles sean 
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capaces de obtener, aunque los primeros dispositivos que existen en el mercado consiguen 

una resolución óptima en condiciones normales. El principal inconveniente es la escasez de 

frecuencias disponibles actualmente, que hará 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 está compuesto por diferentes bloques de entre los que destaca 

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

~
90º

SYNTHESIZER
470 to 862 MHz

MIXER Q

MIXER I

I

Q

LNA

VGA

VGA

ADC

ADC
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PROCESSOR

(FPGA,DSP,etc)

Ext.
LNA

Área de
desarrollo

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

1.2. Objetivos 
El objetivo principal de este proyecto es el diseño de un sintetizador de frecuencia 

en tecnología BiCMOS para un receptor con el estándar DVB-H. Para ello se hará uso de 

la tecnología SiGe 0,35μm suministrada por la empresa AMS (Austria Micro System)               

[3]-[4]. Para el diseño se utilizará un VCO (Voltage Controlled Oscilator) desarrollado en 

un anterior proyecto fin de carrera [5].  
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Para la realización de este proyecto se definen una serie de tareas que comienzan 

con un estudio teórico previo del estándar, de la tecnología y del dispositivo a diseñar, el 

sintetizador, derivando en un análisis de las posibilidades de diseño. Posteriormente se 

pasa al diseño esquemático utilizando la herramienta ADS (Advanced Design System) [6], 

así como su implementación a nivel de layout en Cadence [7]. 

1.3. Estructura de la memoria 
Esta memoria ha sido dividida en diez capítulos más el del presupuesto que 

comprende el proyecto. 

En el presente capítulo se ha intentado dar una visión general sobre qué es DVB-H, 

así como su estado e impacto en la sociedad actual. También se ha definido el objetivo de 

este proyecto fin de carrera. 

En el capítulo 2 se describe el estándar DVB-H, así como los parámetros más 

importantes que lo caracterizan. También se describe la arquitectura de receptor en la que 

irá integrado nuestro diseño. 

Una vez conocido el estándar para el que se va a desarrollar el sintetizador, en el 

capítulo 3 se procede al estudio de la tecnología a usar, SiGe 0,35μm de la fundidora AMS. 

Para ello se realiza un pequeño estudio a nivel tanto de construcción como de 

funcionamiento de cada uno de los componentes que proporciona la tecnología. Así mismo 

se analizan las diferentes opciones que proporciona el kit de diseño de la tecnología en la 

herramienta de diseño Cadence. 

Con el fin de completar la base teórica, en el capítulo 4 se realiza un estudio en 

profundidad de los lazos enganchados en fase, estudiando los conceptos básicos y las 

características de las distintas partes de las que se compone. 

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

distintas configuraciones. Se presta especial atención al estudio del ruido de fase.  
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En el capítulo 6 se describe el diseño a nivel de esquemático de todos los bloques 

de los que consta nuestro sintetizador. Para ello nos ayudaremos del software ADS, 

empleado a la hora de simular cada diseño.  

En el capítulo 7, tras los estudios anteriores, se acometerá el diseño del sintetizador 

completo. Esto se logra uniendo las partes realizadas en el capítulo 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 esquemático, el capítulo 8 se desarrolla un 

divisor programable de baja velocidad usando herramientas de diseño electrónico para esta 

finalidad hasta la obtención del layout de este bloque. 

En el capítulo 9 se realiza el diseño a nivel de layout de todas las partes del 

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

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

proyecto tras realizar todo el diseño.  

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

tanto de material como de mano de obra, etc. 

1.4. Peticionario 
Actúan como peticionarios para este proyecto fin de carrera, la división de 

Tecnología Microelectrónica (TME) del Instituto Universitario de Microelectrónica 

Aplicada (IUMA) y la Escuela de Ingeniería de Telecomunicación y Electrónica (EITE). 
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Capítulo 2 
El estándar DVB-H y la arquitectura del 

receptor 

Este capítulo tiene como objetivo definir el estándar DVB-H y así como la 

arquitectura del receptor. Para ello, primero se realizará una introducción al estándar, 

dando a conocer las principales características, seguidamente se analiza la arquitectura del 

receptor, buscando minimizar el número de componentes para reducir el área total y la 

obtención del máximo nivel de integración. 
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2.1. El estándar DVB-H 
Este apartado comienza con una breve introducción al estándar. Se continúa con la 

descripción de la canalización. Posteriormente se realiza una introducción de los modos de 

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

2.1.1. Introducción 

La televisión en el móvil o DVB-H [2] es una tecnología que está despegando 

actualmente. El DVB-H es una adaptación a un entorno móvil del DVB-T, lo que en 

España se conoce popularmente como TDT. 

Una de las razones más importantes por la que es necesario adaptar la TDT y crear 

la DVB-H es regular el consumo de energía en los receptores. No es lo mismo tener la 

televisión conectada a la red eléctrica que ir con un teléfono móvil consumiendo energía de 

la batería. Para ello, se utilizan técnicas de time-slicing lo que permite ahorrar hasta un 

90% de energía. 

También es necesario adaptar la calidad de la señal recibida a la que se puede 

visualizar en la pantalla de un móvil, que suele tener mucha menos resolución que una 

televisión estándar. 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 será necesario un cambio de infraestructura tan elevado 

como cuando se pasa de televisión analógica a televisión digital. 

La calidad que ofrece DVB-H puede ser, en teoría, toda la que queramos y/o 

necesitemos. En realidad, la calidad vendrá limitada por lo que sean capaces de hacer los 

receptores existentes en el mercado. Cuanto más calidad necesitemos (más resolución, más 

frames por segundo, etc.), mayor será el consumo de batería. 

Una cosa importante que debemos saber es que, debido al funcionamiento de esta 

tecnología, puede ser un poco lento el cambiar de canal, tardando entre 1 ó 2 segundos. 

Aunque no es un tiempo muy elevado, sí es más grande al de una televisión convencional. 
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También es necesario aumentar el número de emisores, que deberá ser mayor que el 

que se utiliza actualmente para la TDT, sobre todo para poder dar una buena cobertura 

dentro de edificios o en vehículos. 

A continuación se van a enumerar las principales características del estándar                     

DVB-H [2]. 

 Al estar alimentado el receptor DVB-H por baterías, el emisor debe tener la 

posibilidad de mandar alguna señal al receptor para que se apague total o 

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

 Un receptor DVB-H, al estar en movimiento, debe ser capaz de cambiar de 

emisor automáticamente y de forma transparente al usuario cuando entre en 

la celda de cobertura de otro emisor. 

 Al poder ser integrado en dispositivos con distintas velocidades de 

recepción, el transmisor debe tener la escalabilidad y la flexibilidad 

suficiente para dar cobertura a todos los tipos de receptores. 

 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. Además de los modos de transmisión (número de 

portadoras OFDM) 2K y 8K, este demodulador ofrece el modo 4K como solución para 

conseguir más robustez en la recepción en terminales móviles. 
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Figura 2.1. 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 (fc) de cada canal viene dada por la relación (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 existirá 

dicha limitación [8]. 

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

MHz. 

(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 combinación de: 

 

 

 

69,...,21,8)21(4470  NMHzNMHzMHzfc
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 Constelación: QPSK, 16-QAM, 64-QAM, 16-QAM jerárquica, 64-QAM 

jerárquica1. 

 Code rate: 1/2,2/3,3/4,5/6, 7/8. 

 Intervalo de guarda: 1/4,1/8,1/16 ó 1/32. 

 Modo de transmisión: 2K, 4K o 8K. 

 α: 1, 2 ó 4 2. 

El receptor debe ser capaz de detectar el modo de transmisión automáticamente. 

2.1.4. Relación portadora/ruido (C/N) 

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

CABECERA DE
RECEPCIÓN RF ADC

DEMODULADOR
DIGITAL

Pin,min

SNRin

SNRmin

ó
C/N

Señal digital
en banda base

 

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 

transmisión: Gaussian, Ricean y Raylegh. Para todos ellos, se da el valor de C/N requerido 

para obtener un BER = 2·10-4 a partir de un decodificador Viterbi. 

 

 

1 Modulaciones jerárquicas: En estándares como DVB, aparte de poder emplear modulaciones de rate variable entre QPSK, 
16QAM y 64QAM, ofrecen la posibilidad de emplear modulación con multiresolución, 64-MRQAM. En dicha modulación, la 
información se codifica con 6 bits de modo que la constelación resultante quede concentrada en “nubes” de puntos. A mayor 
SNR el receptor será capaz de distinguir o sólo la posición de las nubes (QPSK) o puntos dentro de las mismas. 
 
2  = Constellation ratio: Determina la posición de los puntos de la constelación QAM. Para transmisiones no jerárquicas  =1. 
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Añadiendo 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•10-4 de un decodificador Viterbi 

Modulación 
Code 
Rate 

Canal Gaussiano 
Canal Ricean  

(recepción fija) 

Canal Raylegh 

(recepción móvil) 

QPSK 1/2 3,1+2,5 =5,6 3,6+2,5 =6,1 5,4+2,5 =7,9 

QPSK 2/3 4,9+2,5 =7,4 5,7+2,5 =8,2 8,4+2,5 =10,9 

QPSK 3/4 5,9+2,5 =8,4 6,8+2,5 =9,3 10,7+2,5 =13,2 

QPSK 5/6 6,9+2,5 =9,4 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 =11,2 16,3+2,5 =18,8 

16-QAM 1/2 8,8+2,5 =11,3 9,6+2,5 =12,1 11,2+2,5 =13,7 

16-QAM 2/3 11,1+2,5 =13,6 11,6+2,5 =14,1 14,2+2,5 =16,7 

16-QAM 3/4 12,5+2,5 =15,0 13,0+2,5 =15,5 16,7+2,5 =19,2 

16-QAM 5/6 13,5+2,5 =16,0 14,4+2,5 =16,9 19,3+2,5 =21,8 

16-QAM 7/8 13,9+2,5 =16,4 15,0+2,5 =17,5 22,8+2,5 =25,3 

64-QAM 1/2 14,4+2,5 =16,9 14,7+2,5 =17,2 16,0+2,5 =18,5 

64-QAM 2/3 16,5+2,5 =19,0 17,1+2,5 =19,6 19,3+2,5 =21,8 

64-QAM 3/4 18,0+2,5 =20,5 18,6+2,5 =21,1 21,7+2,5 =24,2 

64-QAM 5/6 19,3+2,5 =21,8 20,0+2,5 =22,5 25,3+2,5 =27,8 

64-QAM 7/8 20,1+2,5 =22,6 21,0+2,5 =23,5 27,9+2,5 =30,4 

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

jerárquicas. 

2.1.5. Figura de ruido, sensibilidad y máxima señal 

En un sistema de RF, incluso cuando no hay señal a la entrada, a la salida se puede 

medir una pequeña tensión. A esta pequeña 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 más la potencia de ruido a la salida producida 
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por el sistema. La figura de ruido describe cuantitativamente la respuesta frente al ruido de 

un sistema. Se define como la relación 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 única señal a la entrada. La figura de ruido se expresa como muestra la ecuación (2.2) 

[10]. 

(2.2)  

Donde: 

 PN0: potencia total de ruido disponible a la salida del sistema. 

 PNi=k·T·B: potencia de ruido disponible en un ancho de banda B (k y T son 

respectivamente la constante de Boltzmann y la temperatura absoluta). 

 GA: ganancia de potencia disponible definida como la relación entre la 

potencia de señal disponible a la salida (PSo) y la potencia de señal 

disponible a la entrada (PSi). 

Respecto a la sensibilidad, ésta se define como la señal (potencia disponible) 

mínima a la entrada del sistema para tener una relación señal a ruido (SNR o C/N) a la 

salida determinada (SNSoMIN). 

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

[10], en el que C/N es la SNR tomando como señal la portadora. 

(2.3)  

Donde: 

 Pin,min: sensibilidad. 

 -174 dBm: potencia de ruido térmico para un ancho de banda de 1 Hz a  

290º K. 

AN

N

GP

P
NF




1

0

NCfloorNoiseNCNFBdBmPin //log10174)(min, 
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 B: ancho de banda de la señal, en nuestro caso es de 7,61 MHz (para una 

separación entre canales de 8 MHz). 

 NF: figura de ruido del receptor, según las publicaciones consultadas varía 

de 5 a 7 dB. Para el cálculo de la sensibilidad se supondrá de 5 dB para 

obtener el peor caso. 

 C/N: relación señal a ruido definida en el estándar. Depende de varios 

factores como el tipo de modulación (QPSK, 16 QAM, etc.), tipo de modelo 

de canal (Gaussiano, Ricean), BER requerido, etc. Estos factores se 

muestran en las páginas 40 - 41 de [6]. 

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

(2.4)  

En la Tabla 2.2 se muestra la sensibilidad calculada a partir de la ecuación (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 

Modulación 
Code 
Rate 

Canal Gaussiano 
Canal Ricean 

(recepción fija) 

Canal Raylegh 

(recepción móvil) 

C/N 
(dB) 

Sensibilidad 
(dBm) 

C/N 
(dB) 

Sensibilidad 
(dBm) 

C/N 
(dB) 

Sensibilidad 
(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 -84,69 19,2 -80,99 

dBmdBMHzdBmfloorNoise 19,1005)61,7log(10174 
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16-QAM 5/6 16,0 -84,19 16,9 -83,29 21,8 -78,39 

16-QAM 7/8 16,4 -83,79 17,5 -82,69 25,3 -74,89 

64-QAM 1/2 16,9 -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 20,5 -79,69 21,1 -79,09 24,2 -75,99 

64-QAM 5/6 21,8 -78,39 22,5 -77,69 27,8 -72,39 

64-QAM 7/8 22,6 -77,59 23,5 -76,69 30,4 -69,79 

El mismo cálculo se puede hacer para las modulaciones jerárquicas. 

2.1.6. Inmunidad del receptor ante señales de TV analógicas y 
digitales 

En [8] realizan un estudio de la inmunidad del receptor a señales de TV analógicas 

y digitales. Para ello establecen las siguientes señales interferentes: 

 Canal de televisión analógica con sistema PAL B/G/I1. 

 Canal de televisión analógica con sistema SECAM L. 

 Canal de televisión digital DVB-T. 

Tomando como base dichas señales, se han creado dos tipos de patrones. 

 El primer tipo es utilizado para medir la selectividad, S1 y S2: 

o Patrón S1: Un canal analógico en N±1, N±m o en la frecuencia 

imagen (m=9). 

o Patrón S2: Un canal  DVB-T en N±1,  N±m o en la frecuencia 

imagen (m=9). 

 El segundo tipo es para medir la linealidad, L1, L2 y L3: 
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o Patrón L1: Un canal DVB-T en N+2 y otro analógico en N+4. 

o Patrón L2: Un canal analógico en N+2 y otro analógico en N+4. 

o Patrón L3: Un canal analógico en N+2 y otro digital en N+4. 

Para cada patrón el estándar define la diferencia máxima ‘a’ entre la señal deseada 

y la no deseada, para la obtención de un BER de 2•10-4. En la Figura 2.3 se da muestra de 

ello. Según [8] el valor máximo de señal admisible a la entrada de la antena es de -28 dBm. 

a (dB)

DVB-T

SEÑAL DVB-T
ó

PAL/SECAM
NO DESEADA

N+1N-1 N+2N N+3

frecuencia  

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

2.1.7. Estimación del IIP3 a partir de la máxima señal a la 
entrada 

El punto de compresión a 1 dB (P1dB) se puede estimar a partir de la máxima señal a 

la entrada del receptor tal como se ve en la Figura 2.4, en nuestro caso el valor que 

usaremos será el que se muestra en la ecuación (2.5). 

(2.5)  

El P1dB debe ser mayor que la máxima potencia de canal de entrada, que es                      

-28 dBm [8]. Se puede estimar el IIP3 de la siguiente manera: 

(2.6)  

dBmPdB 281 

dBPIIP dB 6,93 1 
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(2.7)  

 

Figura 2.4. Estimación del punto de compresión 1dB. 

2.1.8. Ruido de fase 

El ruido de fase del oscilador local limita la selectividad del receptor [11]. El ruido 

de fase máximo se puede estimar a partir de la señal interferente máxima en el canal 

adyacente permitida para el peor caso, es decir, para una señal PAL-G no deseada en N±1 

operando en modo 2K/8K, 16QAM, C/R = 2/3 y GI = All [9]. En la Figura 2.5 se puede 

observar una representación gráfica con los correspondientes valores de sensibilidad y 

nivel del canal deseado para el patrón S2. 

N+1N-1 N

frecuencia

a=38 dB

Sensibilidad=-86.59 dBm

DVB-T
DESEADO

PAL-G
NO

DESEADO

SIR=27 dB

8 MHz

4 MHz

 

Figura 2.5. Representación gráfica del canal deseado y del no deseado (patrón S2)                                        
para el cálculo del ruido de fase. 

dBmdBmIIP 4,186,9283 
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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 máximo permitido, según [11],  se obtiene como indica (2.8). 

(2.8)  

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

(2.9)  

Asumiendo que estamos en la parte 1/f2 de la curva del ruido de fase según 

Leesson, tenemos una pendiente de -20 dB/dec, lo cual indica que el ruido de fase máximo 

debe ser: 

(2.10)  

(2.11)  

(2.12)  

Se ha decidido tomar un margen de seguridad prudente y proponer así una 

especificación de ruido de fase de -107 dBc/Hz para un offset de 100 KHz. 

2.2. Arquitectura para la cadena de recepción 
En este apartado se analiza la arquitectura que se adopta para implementar la 

cadena de recepción. Se analiza la arquitectura de conversión directa, donde se estudia su 

composición y las ventajas e inconvenientes que presenta. 

2.2.1. Receptor de conversión directa o ZERO IF 

El esquema de bloques de este conversor se puede observar en la Figura 2.6. La 

conversión a banda base se realiza con una etapa de conversión [12], solventando el 

problema de la frecuencia imagen. 

)·log(10)4( enterferent BSIRPPMHzPN iseñal 

dBc

MHzdBdBmdBmMHzPN

8,133                    

)61,7·log(1027)3859,86(59,86)4(




HzdBcKHzPNHzdBcKHzPN /103)100(/94)40( 

HzdBcMHzPNHzdBcKHzPN /123)1(/114)400( 

HzdBcMHzPNHzdBcMHzPN /143)10(/134)4( 
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LNA ~
90º

Filtro
RF

~~~

~~~

~~~

SINTETIZADOR
SELECCIÓN DE CANAL

I

Q

5180 MHz20
OL

OL

RF

Banda
 Base

 

Figura 2.6. Arquitectura de conversión directa o 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 número 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 dinámico de la señal. Este offset aparece porque parte de señal 

proveniente del oscilador local se cuela al mezclador por la entrada de RF 

sumándose a la señal proveniente del LNA. Esto se debe a que el 

aislamiento entre los puertos del mezclador no es infinito. Esta señal 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 90º para poder realizar la 

demodulación I/Q. Este desplazamiento provoca un cambio en la amplitud 
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del oscilador local. Esto se traduce en una variación de amplitud entre el 

oscilador local utilizado para la señal Q y para la señal I, apareciendo un 

error en la constelación en la señal demodulada (I/Q Mismatch). 

 El ruido flicker (1/f) a baja frecuencia es muy elevado. Debido a que la señal 

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 

recepción en la banda base adquirirá importancia. 

2.2.2. Decisión de la arquitectura 

Dado que el receptor se va a implementar utilizando transistores bipolares, el 

consumo de potencia juega un papel importante en la elección de la arquitectura. Dichos 

transistores pertenecen a la tecnología SiGe de 0,35 µm, y consumen más que los 

transistores CMOS. Por otro lado, los receptores Weaver y superheterodino poseen un 

elevado número de componentes. Esto dificultará la integración y el obtener bajos 

consumos de potencia. Además, un receptor superheterodino obliga a implementar filtros 

de rechazo de la frecuencia imagen, los cuales no son integrables. Sin embargo, un 

receptor de conversión directa emplea pocos componentes, siendo todos ellos de fácil 

integración. 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 parámetros fundamentales 

para la consecución de un VCO válido para el estándar DVB-H. El sintetizador debe 

cumplir también estas especificaciones. En la Tabla 2.3 se enumeran los principales 

parámetros de diseño 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 capítulo se ha dado una descripción detallada del estándar DVB-H, 

prestando especial atención a las características técnicas. Se ha hecho un estudio del 

receptor que se va a utilizar. Esta elección implica una mayor integración y un menor 

consumo de área y potencia. Podemos concluir que los parámetros principales sobre los 

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

En el próximo capítulo haremos referencia a la tecnología que se va a utilizar en el 

proceso del diseño de este proyecto. 
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Capítulo 3 
Estudio de la tecnología 

En este capítulo se va a realizar un estudio de la tecnología que se va a  utilizar. 

Con este pretendemos dar una visión general de la tecnología S35D4 de la fundidora AMS. 

Este capítulo está estructurado de la siguiente manera. Una visión superficial de la 

capas de la tecnología. Seguidamente se describen los componentes pasivos 

proporcionados por la tecnología (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 capítulo es eminentemente teórico y, por ello, se deja a 

la elección del lector la posibilidad de leerlo al completo o, por el contrario, utilizarlo 

como referencia cuando se esté leyendo capítulos posteriores. 
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3.1. Introducción 
La tecnología S35D4 de AMS [3]-[4] consta de cuatro metales siendo la última 

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 mínima de 

0,35 μm. Así mismo la tecnología ofrece librerías de componentes pasivos. 

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

tecnología S35D4 de AMS. 

 
Figura 3.1. Capas de la tecnología 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 descripción de las resistencias aportadas por la tecnología. 

3.2.1. Construcción 

El valor óhmico 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 parámetros que influyen en el valor óhmico. 

 
Figura 3.2. Parámetros de la resistencia. 

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

(3.1). 

(3.1)  

Donde los parámetros que intervienen son: 

  ρ: resistividad del material. 

 t: espesor del material. 

 W: anchura de la pista. 

 L: 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 

ecuación (3.2). 

(3.2)  

L

W

t
R 



L

W
RR square 
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En la ecuación (3.2), Rsquare, es el cociente entre la resistividad y el espesor de la 

resistencia. Representa la resistencia por cuadro. 

3.2.2. Resistencias en la tecnología S35D4 de AMS 

La tecnología 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 parámetros más importantes de 

las mismas. 

Tabla 3.1. Parámetros de la tecnología S35D4 para RPOLY2 

RPOLY2 

Parámetro Mínimo Típico Máximo Unidad 

Resistencia 40 50 60 Ω/� 

Coef. temperatura - 0,6 - 10-3/K 

Resist. Contacto - 20 40 Ω /cm 

Den. Corriente - - 0,3 mA/μm 

Tabla 3.2. Parámetros de la tecnología S35D4 para RPOLYH 

RPOLYH 

Parámetro Mínimo Típico Máximo Unidad 

Resistencia 0,9 1,2 1,5 kΩ /� 

Coef. temperatura - -1,2 - 10-3/K 

Resist. Contacto - 60 200 Ω /cm 

Den. Corriente - - 0,3 mA/μm 

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

parámetros de las resistencias. 
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Figura 3.3. Parámetros en las resistencias. 

A continuación se detalla el funcionamiento de cada uno de los parámetros 

mostrados en la Figura 3.3: 

Valor de la resistencia: ajustando el valor óhmico de la resistencia el 

software calcula la longitud de la misma. 

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

para mantener el valor de resistencia establecido. 

Longitud de la pista. 

Ángulo de giro. 

Número de dedos: empleado para reducir el tamaño de la resistencia. 

Estructuras dummies: estas estructuras minimizan los efectos de 

dispersión y en consecuencia la tolerancia en el valor de la resistencia. 
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Tipo de anillo de guarda: se puede emplear como anillo de guarda una 

conexión al sustrato o bien una difusión. 

Resistencia de precisión: mediante esta opción se obtienen resistencias 

preparadas para realizar divisores de tensión precisos. 

En la Figura 3.4 se muestra un ejemplo de resistencia generada a partir del asistente 

que presenta el kit de diseño de la tecnología. Esta resistencia posee 4 dedos así 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 descripción de los que se disponen.  
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3.3.1. Construcción 

En sistemas integrados la implementación de condensadores se reduce a la 

construcción 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. 

 
Figura 3.5. Corte de un condensador. 

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

la ecuación (3.3). 

(3.3)  

Donde los parámetros que intervienen son: 

 ε’: permitividad relativa del material. 

 εo: permitividad del vacío. 

 A: área de las placas del condensador. 

 d: distancia ente las placas del condensador. 

3.3.2. Condensadores en la tecnología S35D4 de AMS 

Esta tecnología dispone de dos tipos de condensadores. Por un lado está el CPOLY, 

formado por dos capas de polisilicio y diseñado para capacidades de pequeño tamaño. Por 

otro lado está el CMIM, formado por 2 capas de metal y diseñado para la implementación 

de capacidades de gran valor. 

d
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C o .'.


©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Diseño de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnología BiCMOS 0,35μm 

 

~ 30 ~ 

 

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

diversos parámetros de los condensadores. 

 
Figura 3.6. Parámetros en los condensadores. 

A continuación se detallan los parámetros mostrados en la Figura 3.6. 

Valor de la capacidad. 

Ancho del condensador. 

Longitud del condensador. 

Área total del condensador. 

Perímetro del condensador. 

Conexión al sustrato o a un pozo tipo N. 

Colocación de anillos de guarda mediante contactos o difusiones. 
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Colocación de los contactos de la capa inferior. 

Colocación 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 tecnología. Puede observarse como este condensador posee 

un anillo de guarda externo formado por contactos al sustrato. La conexión de la capa 

inferior está hecha a la izquierda y la conexión de la capa superior está a la derecha. 

 
Figura 3.7. Layout de un condensador. 

3.4. Bobinas 
En este apartado se ven tanto la construcción, el funcionamiento, el modelado y las 

bobinas de las que se disponen.  

3.4.1. Construcción 

La manera más habitual de diseñar 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, será 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 
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cross-under. En la  Figura 3.8 se muestra el layout de una bobina espiral cuadrada simple 

en donde se puede apreciar la disposición del underpass así como los parámetros más 

importantes de su geometría (radio ‘r’, anchura ‘w’, separación de las pistas ‘s’ y número 

de vueltas ‘n’). 

 
Figura 3.8. Layout de una bobina cuadrada simple. 

3.4.2. Funcionamiento 

Un inductor se caracteriza por su factor de calidad, ecuación (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).  

(3.4)  

En la práctica, 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 investigación de 

modo que los fenómenos físicos causantes de la degradación de la misma han sido ya 

identificados. Los más 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 últimas fuentes de pérdidas, el efecto pelicular y las pérdidas por 

corrientes de torbellino, no son fáciles de modelar. Cuando se aplica tensión en los 

extremos de una espiral aparecen los campos eléctricos y magnéticos de la Figura 3.9. 
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Figura 3.9. Campos eléctricos y magnéticos en un inductor integrado. 

Donde: 

 B(t): campo magnético. Está originado por la corriente alterna que circula 

por las espiras. Es el responsable del comportamiento inductivo del 

dispositivo, así 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. 

 E1(t): campo eléctrico en las pistas de la espira. Produce la corriente de 

conducción y asociada a ella aparecen pérdidas óhmicas en las pistas debido 

a la resistividad de los conductores. 

 E2(t): campo eléctrico entre las pistas de la espira y está causado por la 

diferencia de tensión entre los conductores. Ocasiona el acoplamiento 

capacitivo entre ellos actuando  el  óxido  como  dieléctrico. 

 E3(t): campo eléctrico entre la espiral y el sustrato, el cual está causado por 

la diferencia de tensión existente entre ambos. Genera el acoplamiento 

capacitivo entre la espira y el sustrato además de pérdidas óhmicas en este 

último. 

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

parásita asociada en paralelo a la bobina. 
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3.4.3. Modelo de la bobina 

El modelo clásico se basa en la interpretación de los fenómenos físicos 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, Ls, aparece una resistencia, Rs, que modela las pérdidas óhmicas generadas por 

E1(t) (ver Figura 3.9). El condensador Cp da cuenta del acoplamiento capacitivo generado 

por E2(t) y E4(t). El  resto  de  los  elementos que aparecen en el circuito describen los 

efectos del  sustrato. 

En particular, los condensadores Cox1 y Cox2 modelan las capacidades del óxido 

existente entre la espiral y el sustrato, mientras que Csub1 y Csub2 dan cuenta de la capacidad 

del sustrato. Por último Rsub1 y Rsub2 modelan las pérdidas óhmicas del sustrato. 

El circuito equivalente de la Figura 3.10 no es simétrico debido a que el layout de la 

propia inductancia integrada es sólo 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 caracterización 

proporcionará valores de Cox1, Csub1 y Rsub1 ligeramente diferentes a los de Cox2, Csub2 y 

Rsub2. 

 
Figura 3.10. Modelo clásico de dos puertos de inductores espirales integrados. 
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La bondad de un circuito equivalente depende de la precisión 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 análisis de las 

medidas experimentales. Cuanto más precisos sean estos ajustes, más correcto será 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 clásico ya no es tan acertado [13]. 

3.4.4. Bobinas en la tecnología S35D4 de AMS 

La tecnología de AMS presenta bobinas, pero se optó 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 IUMA. 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 realizará una breve introducción a la estructura de los transistores 

MOSFET. Se seguirá con la descripción del funcionamiento y de los modelos de baja y 

alta frecuencia. Se termina mostrando las características de los transistores MOSFET 

proporcionados por la tecnología. 

3.5.1. Construcción 

En  la  Figura 3.12  se muestra  un  corte  esquemático  de dos transistores 

MOSFET tipo n y tipo p respectivamente. En el caso del transistor tipo n, la fuente y el 

drenador están formados por difusiones n+, sobre el sustrato p. Por otro lado, en el caso del 

transistor tipo p la fuente y el drenador están 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 SiO2 [16]-[17]. 

 

Figura 3.12. Corte esquemático 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  

tensión nulo entre la puerta y el surtidor (VGS) y se aplica una tensión positiva entre el 

drenador y el surtidor (VDS), no circulará 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 físico 

por el que circulen estos portadores. En esta situación se dice que el transistor MOSFET se 

encuentra en corte. 
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Figura 3.13. MOSFET tipo n en corte. 

Si se aumenta la tensión VGS, este nivel de tensión presionará a los huecos situados 

cerca de la capa de SiO2 hacia las regiones más profundas del sustrato tal como muestra la 

Figura 3.14. Por el contrario, los electrones se verán atraídos hacía la capa de SiO2 que, 

debido a su carácter aislante, evita que los electrones sean absorbidos por el terminal de 

puerta. A medida que aumenta el valor de la tensión de VGS, se produce un aumento de la 

concentración  de electrones cerca de la capa de SiO2 hasta que la región tipo n inducida 

pueda soportar un flujo de corriente entre el drenador y la surtidor. Al nivel de VGS que 

hace que se produzca un aumento considerable de la corriente del drenador al surtidor se le 

llama tensión de umbral (VT). Cuando se consigue circulación de corriente del drenador al 

surtidor se dice que el MOSFET se encuentra en la región de tríodo o zona óhmica. 

 
Figura 3.14. Detalle del MOSFET tipo n en zona óhmica. 

En la región óhmica, la ecuación (3.5) determina la corriente de drenador, ID,  del 

MOSFET. 
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(3.5)  

Donde: 

 µn: movilidad de los electrones. 

 COX: capacidad de puerta por unidad de área. 

 W: ancho del canal del transistor (μm). 

 L: longitud del canal del transistor (μm). 

 VGS: tensión entre la puerta y el surtidor. 

 VDS: tensión entre el drenador y el surtidor. 

 VT: tensión de umbral. 

Como ya se ha comentado cuando el valor de VGS es mayor que la tensión 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 sólo se 

aumenta el nivel de VDS, la corriente de drenador alcanza un nivel de saturación. Esta 

saturación de la corriente de drenador se debe a un estrechamiento del canal inducido tal 

como muestra la Figura 3.15. 

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

La tensión de drenador a puerta (VDG) viene dado por la ecuación (3.6).  
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(3.6)  

Si se mantiene VGS fijo y se aumenta el valor de la tensión VDS tal como muestra la 

ecuación (3.6) el valor de la tensión VDG se reducirá. Esta reducción de la tensión hace que 

se disminuya la fuerza de atracción de los portadores libres en la región del canal inducido 

causando una reducción efectiva del ancho del canal. Esta reducción establece una 

condición de saturación, en la que cualquier aumento de VDS no se traduce en un aumento 

de la corriente. En esta situación la corriente de drenador viene dada por la ecuación (3.7), 

diciéndose que el transistor se encuentra en zona de saturación.  

(3.7)  

Donde el coeficiente, µn·Cox, se denomina factor de ganancia y se denota con Kn. 

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 única excepción 

de que el sentido de la corriente ID 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.  

 
Figura 3.16. Modelo del MOSFET de baja frecuencia. 

Donde: 

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

del canal. 

 gm: transconductancia del transistor, y viene dada por la ecuación (3.8). 
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La transconductancia del transistor viene dada por la ecuación (3.8). 

(3.8)  

Donde: 

 COX: capacidad de puerta por unidad de área. 

 μn: movilidad de los electrones. 

 W: ancho del canal del transistor. 

 Leff: longitud efectiva del canal (μm). 

 ID: 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 

parásitas. 

 
Figura 3.17. Modelo del MOSFET de alta frecuencia. 

Estas capacidades son de dos tipos: 

¤ 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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(3.9)  

 

(3.10)  

 

Donde: 

 CiB0: densidad de la capacidad de la unión cuando la polarización de esta es 

nula. 

 ViB: tensión directa de la unión. 

 Ψo: barrera de potencial. 

 m: constante dependiente del tipo de unión. 

¤ Capacidades en la zona de óxido: Aparecen capacidades entre dos zonas conductoras 

separadas por óxido sometidas a distintas tensiones. El valor de estas capacidades depende 

de las variables de diseño y de las dispersiones en el proceso de fabricación.  

Las principales capacidades de óxido son: 

 CGB: capacidad de óxido entre puerta y sustrato. 

 CSG: capacidad de óxido entre surtidor y puerta.  

 CGD: capacidad de óxido entre puerta y drenador. 

Los valores de las capacidades de óxido dependen de la región de trabajo del 

transistor. En la Tabla 3.3 se muestra el valor de las capacidades de óxido  en las distintas 

regiones de trabajo del transistor MOSFET. 
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Tabla 3.3. Capacidades de la zona de óxido de un transistor MOSFET 

CAPACIDAD CORTE ÓHMICA SATURACIÓN 

CGD COX·Ld·W COX·Ld·W+0,5·COX·L·W COX·Ld·W 

CGS COX·Ld·W COX·Ld·W+0,5·COX·L·W COX·Ld·W+0,66·COX·L·W

CGB COX·Ld·W 0 0 

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

 COX: capacidad de puerta por unidad de área. 

 Ld: distancia de difusión lateral que se produce bajo la puerta. 

 L: longitud del canal del transistor (μm). 

 W: ancho del canal del transistor (μm). 

3.5.5. Transistores MOSFET en la tecnología S35D4 de AMS 

 En la Tabla 3.4 y Tabla 3.5 aparecen los parámetros más importantes de los 

transistores MOSFET suministrados por AMS dentro del kit de diseño. 

Tabla 3.4. Parámetros más importantes de los MOSFET NMOS 

NMOS 

Parámetro Mínimo Típico Máximo Unidad 

Tensión Umbral (Vth) 0,36 0,46 0,56 V 

Factor de Ganancia (Kn) 155 175 195 µA/V2 

Den. Corriente Saturación 450 540 630 µA/µm 
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Tabla 3.5. Parámetros más importantes de los MOSFET PMOS 

PMOS 

Parámetro Mínimo Típico Máximo Unidad 

Tensión Umbral (Vth) -0,50 -0,60 -0,70 V 

Factor de Ganancia (Kn) 48 58 68 µA/V2 

Den. Corriente Saturación -180 -240 -300 µA/µm 

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

parámetros del transistor MOSFET.  

 
Figura 3.18. Parámetros en los MOSFET. 

A continuación se detalla el funcionamiento de cada uno de los parámetros 

mostrados en dicha figura.  
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Ajuste del ancho del transistor. 

Ajuste de la longitud del canal del transistor. 

Número de puertas del transistor, al realizar un transistor con un mayor 

número de puertas el tamaño del transistor se ve reducido 

considerablemente. 

Selección de un transistor normal o un transistor tipo Snake [3]-[4]. 

Selección del número de dedos para los transistores tipo Snake. 

Colocación de contactos a ambos lados del transistor. 

Unión de las puertas, drenadores y surtidores. 

Creación de anillos de guarda alrededor del transistor. 

Colocación 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 tecnología. 

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 construcción, el funcionamiento de las bobinas, el modelo 

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

3.6.1. Construcción 

Los transistores bipolares de heteroestructura HBTs de SiGe son transistores npn 

bipolares en los que la base está formada por una capa muy estrecha (<50nm) de Si1-x Gex 

crecida de forma seudomórfica [19]. La concentración 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 pequeño, llegándose a valores de 5 a 10 nm. En la Figura 3.20 se muestra 

la estructura típica de un HBT de SiGe gradual.  ©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Diseño de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnología BiCMOS 0,35μm 

 

~ 46 ~ 

 

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

3.6.2. Funcionamiento 

El funcionamiento de los HBTs es exactamente igual al de los transistores bipolares 

de homounión (BJTs), con la salvedad de que sus prestaciones son muy superiores a las de 

éstos últimos. Para ayudar a entender los beneficios de los HBT, se comparan en la Figura 

3.21 los diagramas de bandas de energía de un transistor bipolar de homounión npn con un 

transistor bipolar de heterounión 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, In, menos el término de 

recombinación en la base (pequeño). La corriente de base consiste principalmente en la 

corriente de huecos, Ip, inyectados en el emisor desde la base, menos la recombinación en 

la base o en las zonas de depleción de la unión emisor-base, que deberían ser pequeñas. 

Para entender el funcionamiento de los HBTs es necesario ver cómo esas corrientes están 

relacionadas con los potenciales de contacto y las concentraciones de átomos de impureza 

en la base y el emisor. 

 

EC 
EF 

Base (SiGe)

qVBE

qVBE

Emisor Base Colector

qVp 

qVn 

EV 

Base (Si)

 
Figura 3.21. Diagrama de bandas de energía de un transistor bipolar de homounión npn-Si y un           

transistor bipolar de heterounión npn-Si/Si. 
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In Ip

Emisor Colector Base 

IE IC 

IB 
 

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

Si se desprecian las corrientes de recombinación (que es una suposición 

aceptable en esta discusión) se puede aplicar los modelos de primer orden de los BJTs 

para comparar la magnitud de esas dos componentes principales de corriente. Ip e In 

son corrientes de difusión. Si el ancho de base entre las zonas de carga espacial de 

emisor y colector es Wb, el ancho de emisor We, y se asume que en ambas regiones los 

niveles de dopaje no producen degeneración del semiconductor, la estadística de 

Boltzmann ofrece las concentraciones de portadores minoritarios que se muestran en 

las ecuaciones (3.11) y (3.12). 

(3.11)  

(3.12)  

En estas ecuaciones ni es la concentración intrínseca para los semiconductores 

de base y emisor, para la homounión BJT. VBE es la tensión aplicada a la unión B-E. 

La concentración de dopaje en el emisor de Si tipo n es Ne, y en la base de Si tipo p es 

Pb. Los coeficientes de difusión (difusividades) de los electrones y de los huecos son 

Dn y Dp. Tomando la relación entre las ecuaciones (3.11) y (3.12) resulta la ecuación 

(3.13). 

(3.13)  
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La ecuación (3.13) representa una cota superior del valor de β. Así pues, si el 

dopaje es el mismo tanto en el emisor como en la base y las anchuras de base y emisor 

son iguales, entonces βmax vendrá dada por la relación entre la difusividad de 

electrones y la de huecos. Esta relación es aproximadamente 3 para el Si. Estos valores 

corresponderían a los valores de β para las homouniones npn con niveles de dopaje 

iguales. Por ello, para obtener una β adecuada en los dispositivos de homounión, 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 EG0 cerca del emisor hasta EG0-∆EG cerca del colector. Esta 

variación de la anchura de la banda prohibida establece un gradiente en la energía de 

la banda de conducción de ∆EG/Wb, el cual constituye un campo eléctrico que ayuda al 

movimiento de los electrones a través de la base. El resultado de la aparición de este 

campo eléctrico es la reducción del tiempo de tránsito a través de la base (τBC) y un 

aumento de la ganancia en corriente (β). Así pues, para los HBTs la ganancia en 

corriente tendrá un término adicional que refleja este fenómeno como se muestra en la 

ecuación (3.14). 

(3.14)  

Debido a que es posible obtener decenas de meV para ∆EG variando la 

concentración de Ge, la ganancia en corriente máxima se puede incrementar hasta una 

cantidad muy elevada, aunque en la mayoría de las aplicaciones prácticas estas 

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

La reducción del tiempo de tránsito 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 región manteniendo  una  β  adecuada.  Sin  embargo,  hay  que  tener  en  cuenta 

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

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

Por otro lado, para conseguir valores de corriente elevados en los BJTs, el 

dopaje de la base debe ser pequeño de forma que se disminuya la recombinación de 

los portadores minoritarios en dicha región. Sin embargo, como hemos mencionado, 

esto entra en conflicto con la exigencia de tener valores de τBC 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 1020 cm-3. 

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 más elevada y fuentes de corriente más 

estables. Además, la resistencia de entrada mejora, con lo que mejoran las propiedades 

de las etapas de entrada de LNAs respecto al ruido. Por último, 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 linealización por realimentación, lo cual trae aparejado 

una buena respuesta respecto a la intermodulación en amplificadores de potencia y 

LNAs. 

La principal desventaja de la tecnología bipolar de silicio, para su uso en 

sistemas de comunicaciones, es la baja tensión de ruptura que presenta, lo cual hace 

que se complique sobre todo el diseño de amplificadores de potencia. Este problema 

no es específico del SiGe, sino de todos los procesos bipolares basados en Si, donde el 

tiempo de tránsito no está determinado tanto por la anchura de la base sino por la 

anchura del colector. La tensión de ruptura es también la razón de la limitación de la 

ganancia de corriente ya que un valor muy elevado de la misma puede producir un 

empeoramiento de la multiplicación 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 está operando en configuración de emisor-común 

(EC). 

 
Figura 3.23. Modelo híbrido en π en baja frecuencia. 

 Del circuito anterior se obtienen las ecuaciones (3.15) y (3.16). 

(3.15)  

(3.16)  

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 β con la frecuencia y las capacidades 

internas. En la Figura 3.24 se observa esta dependencia y se definen dos frecuencias: 

fß, frecuencia de corte superior que es la frecuencia a la cual decae en 1 2 0.707  , la 

β a frecuencias medias especificada por ßo, y ƒT, frecuencia de transición definida 

como la frecuencia a la cual la ß vale 1. El fabricante proporciona el valor de ƒT en 

función de la corriente de colector, siendo éste un parámetro importante que fija el 

ancho de banda del transistor.  
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Figura 3.24. Variación de la β de un transistor bipolar con la frecuencia. 

En la Figura 3.25 se muestra el modelo simplificado a alta frecuencia de un 

transistor bipolar. Está constituido por dos capacidades dominantes: Cb’c, y Cb’e, las 

cuales varían con la tensión inversa (reverse voltage). Cb’c se obtiene gráficamente 

calculando la VB’C del transistor (tensión inversa de la unión colector-base). Cb’e tiene 

asociada dos capacidades, difusión del emisor y de unión emisor-base.  

 
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 ecuación (3.17).  

(3.17)  

Siendo VT el potencial térmico, que vale 25 mV a 25 ºC. La relación entre ƒT y 

ƒo y las capacidades es la que se muestra en la ecuación (3.18).  
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(3.18)  

Siendo fO y β los mostrados en las ecuaciones (3.19) y (3.20) respectivamente.  

(3.19)  

 

(3.20)  

3.6.5. HBTs en la tecnología S35D4 de AMS 

Los HBTs de SiGe utilizados para la realización de este diseño son los 

suministrados en el proceso S35D4 (0,35 µm HBT BiCMOS) de la empresa AMS. Su 

producción se basa en un proceso de bajo coste de fabricación de BJTs. El material  de 

partida  es una oblea de silicio tipo p poco dopada de resistividad 19 Ω·cm. El primer 

paso en el proceso de fabricación consiste en la formación de una capa enterrada y la 

implantación del chanel-stop para el aislamiento lateral. Seguidamente se forman la 

capa del colector mediante deposición química (CVD)  la cual se separa mediante un 

proceso de recesión LOCOS [20]. El siguiente paso es el crecimiento selectivo de la 

base de SiGe mediante CVD. La concentración de germanio ha sido graduada de 

forma lineal a través de la base, siendo su fracción molar máxima del 15%. Como 

último paso de la formación 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 diálogo de los transistores disponible 

en el kit de la tecnología así como una pequeña explicación de cada uno de los 

parámetros que son ajustables por el usuario. 
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Figura 3.26. Parámetros ajustables de los transistores. 

A continuación se detalla el funcionamiento de cada uno de los parámetros 

mostrados en dicha figura.  

Selección del área del transistor. 

Selección de los ajustes para simulación. 

En la Figura 3.27 se muestra el layout 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 capítulo se ha conseguido obtener una visión más profunda 

de las posibilidades que ofrece la tecnología S35D4 de AMS. En el próximo capítulo 

se comenzará con el estudio teórico de los PLLs. 
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Capítulo 4 
Conceptos básicos 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 telecomunicación. 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 señal de entrada. Aunque el primer PLL conocido 

como tal data del año 1932, hubo que esperar hasta la aparición de los primeros circuitos 

integrados que contenían gran parte de los elementos necesarios, alrededor de 1970, para 

que se generalizara su uso. Hoy en día es fácil encontrar circuitos integrados que contienen 

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

Los PLL que se presentan en este capítulo son analógicos, es decir, implementados 

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

digital. 

Al igual que en el capítulo anterior, el estudio realizado en este capítulo es 

eminentemente teórico y, por ello, se deja a la elección del lector la posibilidad de leerlo al 

completo o, por el contrario, utilizarlo como referencia cuando se esté leyendo capítulos 

posteriores. 

4.1. Introducción 
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 señal 

sinusoidal del oscilador de salida siga en fase al oscilador de entrada, todo ello matizado 

por su efecto de filtrado. Una aplicación inmediata es la recuperación de portadoras 

extrayéndolas de la señal y del ruido que las acompañan. En el caso de señales moduladas 

en fase o frecuencia se puede hacer que el PLL filtre la señal y entregue una señal con la 

fase media de la señal de entrada, que coincidirá con la portadora si la señal de modulación 

tiene valor medio nulo. Estas portadoras recuperadas pueden utilizarse en el proceso de 

demodulación de la señal, aunque en los casos de señales moduladas en fase o frecuencia 

el propio PLL puede entregar la señal demodulada. En el caso de señales digitales, también 

se puede recuperar su señal de reloj debido a la propiedad de los PLL de mantener la 

oscilación de salida en ausencia de pulsos en la señal de entrada.  

También es posible modificar el PLL de forma que la señal de salida resulte 

modulada en fase o frecuencia mientras se mantiene la estabilidad a largo plazo del 

oscilador de entrada.  

Otra aplicación de los PLL son los sintetizadores. En este caso las frecuencias de 

entrada y salida son diferentes, manteniéndose entre ellas una relación 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 instantáneas 

Antes de avanzar en el análisis de los PLL conviene repasar los conceptos de fase y 

frecuencia instantánea. Las señales de banda estrecha en el dominio del tiempo pueden 

representarse como: 

(4.1)  

Donde a(t) es la amplitud de la señal y Ф(t) su fase absoluta. De esta última se 

puede extraer una pulsación constante ωc, que en principio podría ser cualquiera, para 

definir una fase relativa r(t). La señal queda definida tanto por el par a(t) y Ф(t) como por 

el trío a(t), ωc y r(t). 

Desde el punto de vista de un PLL la característica fundamental de una señal es su 

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

(4.2)  

(4.3)  

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

modulación y el tercero del ruido asociado. 

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

como: 

(4.4)  

En estas expresiones se ha introducido el concepto de frecuencia relativa como el 

resultado de restar de la frecuencia instantánea una frecuencia tomada como referencia (fc). 

Conviene dejar claro que la elección de esta frecuencia fc es arbitraria y, por tanto, no tiene 

que estar relacionada con la señal. Normalmente, en señales de banda estrecha, se puede 

definir una frecuencia media fo, como el valor medio de la frecuencia instantánea, que 

tomada como frecuencia de referencia lleva a una fase relativa, o, que está acotada: 

   (t)tωa(t)Φ(t)a(t)v(t) rc  coscos

dt

td
tftff

dt

td
tf r

rrc

)(
2
1)(    );()(

2
1)( 







(t)tωtωΦ(t) nm   cos0

)(cos)( tttt nmr  
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(4.5)  

Si la frecuencia de referencia no coincide con la frecuencia media, la fase de 

referencia no estará acotada, pero ello no impide trabajar con ella como una función 

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 (Фo) se 

sincroniza con la de referencia (Фr) comparándolas en el detector de fase. La tensión 

obtenida (Vd), una vez filtrada para eliminar las componentes de alta frecuencia (Vc), se 

aplica al VCO para corregir la posible diferencia de fases. Obsérvese que la magnitud que 

se controla es la fase de señal de salida, y que cuando el bucle está enganchado deben 

coincidir las fases de las señales de referencia y de salida. Dentro de ciertos límites los 

distintos bloques del PLL se comportan de forma lineal y se pueden describir como 

elementos ideales.  

Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

r

o

o

Kd F(s) KV

Vd Vc

 
Figura 4.1. Esquema de bloques de un PLL. 

4.2.1. Detector de fase ideal 

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

fases de las señales de entrada. 

(4.6)  

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

Фe(t) el error de fase, que se define como diferencia de las dos anteriores. La constante de 

  )()()()( tKttKtV edordd 

)(2)( ttft oo  
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proporcionalidad, Kd, se expresa en (V/rad) y se denomina constante del detector. El valor 

del error de fase está limitado por el margen dinámico del detector, a unos pocos radianes a 

lo sumo, y la máxima excursión de la señal de salida a unos pocos voltios. 

4.2.2. Filtro del bucle 

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

de Laplace se puede poner como: 

(4.7)  

Es el único elemento del PLL para el que hay libertad de elección de sus 

características,  ganancia, polos y ceros, y así controlar el comportamiento del PLL. 

4.2.3. VCO ideal 

Está formado por un oscilador en el que su frecuencia de oscilación varía 

linealmente con la tensión de entrada donde fc sería la frecuencia a la que oscilaría el VCO 

con una tensión de control nula. 

(4.8)  

El valor de la constante, Kv, está condicionada por la excursión de la tensión de 

control y por la banda de frecuencias que genera. Ésta 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 obtención es referir las fases 

de referencia del VCO a la frecuencia central de este último (fc): 

(4.9)  

)(
)()(

sV

sV
sF

d

c


t

cvcocvco dttvKtttvKftf
0

)(2)()()( 

)()();()( tttttt rcroco  
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Sustituyendo en (4.6) se puede obtener la respuesta del detector de fase y su 

transformada de Laplace: 

(4.10)  

Comparando (4.8) y (4.9) se obtiene la expresión de 0 y su transformada de        

Laplace:  

(4.11)  

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

queda como: 

(4.12)  

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

de transferencia del lazo: 

(4.13)  

Donde, dv KKK ··2 . 

Se puede analizar esta función 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 función H(s) es siempre una función paso bajo y toma el valor unidad en     

s = 0. Otro aspecto importante a destacar es que la función de transferencia no relaciona 

tensiones o corrientes de entrada y salida, relaciona fases. Esto significa que una señal de 

fase continua corresponde a una tensión de entrada de frecuencia fija e igual a la de 

referencia del lazo.  

En frecuencias altas la función 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 función de transferencia se debe considerar una señal de 

entrada sinusoidal a dicha frecuencia. Pero, como la señal que se considera es la fase, 
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significa que la tensión de entrada es una portadora modulada en fase por un tono puro de 

modulación a la frecuencia fm. Así, se puede poner que la relación entre la fase de salida y 

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

(4.14)  

La función de transferencia está definida por: 

(4.15)  

El carácter paso bajo de la función de transferencia implica que las modulaciones 

lentas se transfieren a la salida, mientras que las modulaciones rápidas de fase se ven 

rechazadas en el proceso de filtrado. 

Además de la función de transferencia, también tienen interés otras funciones como 

la función de transferencia de error: 

(4.16)  

Si se analiza esta otra función 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 

interpretación es igual a la anterior: si la frecuencia de modulación es baja, la modulación 

se transfiere de forma completa a la salida, y por tanto el error entre las fases de salida y 

entrada es muy pequeño. En caso contrario, cuando la frecuencia de modulación es alta, la 

fase de modulación no se transfiere y el error tiende a tomar exactamente el mismo valor 

de la fase de entrada. 

Una última función utilizada en el análisis del PLL es la de transferencia en lazo 

abierto dada por: 

(4.17)  

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

carácter integrador de la función de transferencia en lazo abierto, con un polo en el origen, 
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creado por el VCO, cuya tensión 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 tensión de entrada. 

La función de transferencia dada por la expresión (4.13) también se puede aplicar 

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

(4.18)  

 

Todas las conclusiones obtenidas para la respuesta del PLL a una señal modulada 

en fase son también aplicables a la respuesta a una señal modulada en frecuencia, ya que 

ambas modulaciones son equivalentes. 

4.3. Especificaciones 
A las especificaciones de un oscilador hay que añadir las relativas a la adquisición y 

mantenimiento del enganche y al filtrado que realiza el PLL sobre la señal de entrada. Se 

considera que el lazo está enganchado cuando la frecuencia del VCO se iguala a la de 

referencia y sólo resta un cierto desfase entre ambas. La igualdad de frecuencias debe 

entenderse en término medio, pues puede haber fluctuaciones entre ambas señales debidas 

al ruido, modulación, etc. 

4.3.1. Procesos de enganche 

Dentro de este podemos encontrar varias definiciones: 

 Margen de enganche lineal (lock-in): es el margen de frecuencia de entrada 

en el PLL simétrico respecto a la frecuencia de oscilación libre del VCO, tal 

que el bucle acaba enganchándose a la señal de entrada, sin superar el 

margen lineal del detector de fase. 

 Margen de enganche no lineal (pull-in): es un margen más 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 más lento, y se produce 

después de un proceso no lineal. 

 Margen de mantenimiento estático (hold-in): es el margen de frecuencia de 

entrada en el que, si el bucle está previamente enganchado, puede moverse 

lentamente la frecuencia sin que el bucle se desenganche. Se corresponde 

con el límite físico de frecuencias en las que funcionan los componentes del 

PLL. En los PLL más habituales es el VCO el que impone este límite. 

 Margen de mantenimiento dinámico (pull-out): estando el PLL enganchado, 

es el salto instantáneo máximo de la frecuencia de entrada que puede 

producirse sin que el PLL se desenganche (sin perjuicio de que vuelva a 

engancharse posteriormente). 

 Tiempo de adquisición: tiempo que tarda la salida en alcanzar un estado 

estable, es decir, enganche en fase y frecuencia. Esta condición de 

estabilidad de la salida se suele materializar como un porcentaje del salto de 

frecuencia requerido. 

 Error de fase: diferencia de fases entre la señal de entrada y la de salida en 

condiciones de enganche. Depende del detector de fase, del tipo de filtro y, 

en algunos casos, de la frecuencia de entrada. 

 Modulación por armónicos de la señal de referencia (Spurious Reference 

Frequency Sideband): Bandas laterales espurias que aparecen por la 

presencia de señales no deseadas en la línea de control del VCO. 

Normalmente se deben a armónicos de la señal de referencia que aparecen a 

la salida del detector de fase. 
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Margen de enganche lineal

Margen de mantenimiento dinámico

Margen de enganche no lineal

Margen de mantenimiento estático

cf f
 

Figura 4.2. Relación de márgenes de enganche y mantenimiento. 

4.3.2. Respuesta en régimen permanente 

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

 Cuando la frecuencia de la señal de referencia coincide con la central de 

VCO. 

 Cuando la frecuencia de la señal de referencia no coincide con la del VCO. 

Ambas situaciones se pueden estudiar de forma similar: suponiendo que 

inicialmente el PLL está 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 está acotado. En un PLL real la condición de enganche viene limitada por el 

margen lineal del detector de fase. 

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

transformada de Laplace, se cumple en el límite que: 

(4.19)   limlim
0

 sX(s) x(t)
st 
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Al aplicar este teorema al error de fase e, se deduce que el valor final depende de 

la señal de entrada y de la función de transferencia del filtro. 

(4.20)  

4.3.3. Escalón de fase 

Al estudiar el valor final de la respuesta del PLL a un escalón de fase se está 

analizando la influencia de la fase de la señal 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 

caso ssr /)(   . 

(4.21)  

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

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

Puesto que la elección del origen de fases es siempre arbitraria, el enganche del 

PLL no puede verse afectado por esa elección, es decir, el error de fase no dependerá de la 

fase de la señal de referencia. 

4.3.4. Escalón de frecuencia 

Al estudiar el valor final de la respuesta del PLL a un escalón de frecuencia se está 

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

En este caso 2/)( ssr   . 

(4.22)  

De este resultado se deduce que, si el filtro tiene un polo en el origen, el error de 

fase será nulo. En caso contrario, el error de fase será proporcional a la diferencia entre 

frecuencias. Este resultado admite una interpretación 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 tensión adecuada al VCO con una entrada nula. 

Esta situación 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 reaccionará intentando que 

1a fase de salida siga ese cambio, lo que conseguirá 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 más 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 categorías, dependiendo de si la contribución del 

ruido de la señal de referencia es dominante o no. Seguidamente se va a considerar 

dominante el ruido de la señal de referencia, lo que suele corresponder a receptores en los 

que se desea extraer una señal de entre el ruido que la acompaña. Moduladores o 

sintetizadores de frecuencia son situaciones en que no se puede despreciar el ruido 

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

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

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

(4.23)  
  ))(cos()()(                     

)()()cos()()cos()()cos()(
tttvVtv

tsentnttntVtntVtv

nnr
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Al tratarse de una señal paso banda las modulaciones parásitas de amplitud y fase 

son procesos paso bajo. Esto significa que la función que describe la fase en el tiempo, 

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

Asumiendo que el PLL es insensible al ruido de amplitud, se puede despreciar este 

último frente al ruido de fase. Suponiendo que la densidad de potencia de ruido (Nr) es 

constante en la banda de entrada (Bi), la relación señal a ruido de entrada puede expresarse 

como: 

(4.24)  

Para calcular la relación señal a ruido de salida hay que pasar por la distribución 

espectral de ruido de fase, pues es la que se somete al filtrado de la función de 

transferencia del PLL. En este caso la distribución espectral de ruido de fase viene dada 

por una densidad de potencia constante en una banda Bi/2 desde e1 origen de frecuencias y 

cuyo valor viene dado por la relación entre la densidad de ruido de la señal en RF y la 

potencia total: 

(4.25)  

La distribución espectral de ruido de fase a la salida será la de entrada multiplicada 

por el cuadrado de la función de transferencia: 

(4.26)  

Para simplificar los cálculos se utiliza el ancho de banda equivalente de ruido de la 

función de transferencia (BL), 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: 

(4.27)  

Así, la densidad espectral de ruido de fase de salida es igual que la de entrada: 

ir

r

i BN

P

N

S









2)2()()( fjHfSfS ro  

dfjH
H

fBL 



0

2)(
)0(

1)( 

2
 para ;1·

)/(
22)( i

iir

r
r

B
f

BNSP

N
fS 

©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Diseño de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnología BiCMOS 0,35μm 

 

~ 68 ~ 

 

(4.28)  

Donde No es la densidad de potencia de ruido a la salida y Po es la potencia total de 

señal a la salida. En el VCO, la modulación parásita que provoca el ruido de fase, genera 

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

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

es la reducción del ruido de fase de la señal de referencia a un ancho de banda 2·BL de 

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

señal varíe lentamente en el tiempo, el enganche del bucle hará que la frecuencia del VCO 

se desplace siguiéndola. 

La relación señal a ruido de salida puede ponerse en función de la relación señal a 

ruido de entrada como: 

(4.29)  

Como conclusión se pueden recalcar los aspectos siguientes: 

 Salvando ciertas constantes de conversión, el ruido aditivo de entrada, Nr, se 

traduce en ruido de fase equivalente, Nr. El PLL realiza un filtrado del 

ruido de fase de entrada en un ancho de banda 2BL. La diferencia importante 

respecto de un filtro convencional es que este filtrado se realiza en un ancho 

de banda simétrico a la portadora fr. Es equivalente a un filtro que 

automáticamente se sintoniza con la señal de entrada. 

 El ruido de amplitud, si existe, no afecta al PLL, ya que su función 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 detección de fase. 

 Además, el valor de BL puede reducirse cuanto se quiera sea cual sea la 

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

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

 Las limitaciones a BL provienen de otros factores: su reducción supone 

ralentizar los transitorios, empeorar el margen de enganche y reducir la 

capacidad de compensación de otros efectos parásitos, en particular el ruido 

propio del VCO. En general existe un ancho de banda óptimo en que el 

ruido de salida es mínimo. 

 Un valor reducido de la relación señal a ruido a la salida, (S/N)o, lleva a que 

se pierda el enganche. Un valor seguro es (S/N)o > 10 dB. No obstante, si el 

bucle está ya enganchado, es capaz de mantener el enganche hasta cerca de 

(S/N)o ≈ 0 dB, pero no es capaz de engancharse de nuevo hasta que se 

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

 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 además los digitales, que toman 

como referencia los flancos de las señales, 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 características del detector de fase y del VCO están muy condicionadas por la 

tensión de alimentación y la banda de frecuencias que se desea cubrir, así pues, toda la 

posibilidad de diseño se concentra en el filtro. Con el fin de sistematizar las descripciones 

conviene hacer las siguientes definiciones: 

 Orden: es el número de polos de la función 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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 Tipo: es el número de polos en s = 0 de la función de transferencia en lazo 

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

De la ecuación (4.17) se deduce que el tipo es igual al número de polos en s = 0 de 

F(s) más uno, que se debe al VCO que se comporta como un integrador. La función de 

transferencia  se puede escribir como: 

(4.30)  

Cada polo en s = 0 de G(s) es un polo de H(s), luego el orden será igual o mayor 

que el tipo. El orden y el tipo permiten clasificar los PLL. Esta clasificación no es arbitraria 

pues está relacionada con la estabilidad del lazo y su respuesta a diferentes señales. 

4.4.1. PLL de orden 1 

Este PLL no tiene filtro propiamente dicho, en él 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 más importantes en la repuesta del lazo son: 

(4.31)  

(4.32)  

(4.33)  

Las funciones de transferencia se representan de forma esquemática 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 

función de transferencia es tipo paso bajo, con frecuencia de corte en ωn. 
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Detector
de Fase ~

VCO

 r

 o

o

Kd F(s)=g KV

Vd Vc

|H()|2 |He()|2

1 1

6 dB/oct6 dB/oct

nn  
 

Figura 4.3. PLL de orden 1 y función 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 

Excitación Error de fase final Transitorio 

Escalón de fase (ΔΦ ) 0   ]exp1[)( t
o

nt    

Escalón de frecuencia ( Δ ) 
n


  ]exp1[)( t
o

nt    

Si son escalones de fase, el error final es cero y el transitorio es exponencial, con 

constante de tiempo τ = 1/ωn. Para un escalón de frecuencia, el error de fase final depende 

de la amplitud del escalón, directamente proporcional a la separación entre la frecuencia de 

referencia y la central del VCO. Este error de fase influye directamente en los márgenes 

enganche y mantenimiento del PLL. 
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Desde el punto de vista de diseño el inconveniente de estos PLL proviene de su 

sencillez: el único parámetro 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 

márgenes de enganche y mantenimiento: demasiados condicionantes para un único 

parámetro. 

Este PLL es muy poco utilizado en la práctica 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 señal de entrada, y si se supone que entonces el detector de 

fase entrega una tensión nula, el VCO pasa a oscilar a su frecuencia central y el reenganche 

cuando se restablezca la señal será 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 representación 

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

|H()|2 |He()|2

1 1

6 dB/oct

12 dB/oct

nn  

Detector
de Fase ~

VCO

r

o

o

Kd KV

Vd Vc

F(s)

R1

R2

C

 
Figura 4.4. PLL de tipo 1 y orden 2, y función de transferencia. 
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Las expresiones correspondientes asociadas a este tipo de filtro son: 

(4.34)  

(4.35)  

(4.36)  

(4.37)  

En estas expresiones los parámetros normalizados del lazo son ωn y ξ resultantes de 

expresar la función de transferencia en la forma normalizada anterior, ωn es la pulsación 

natural del lazo y ξ 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 

Excitación Error de fase final 

Escalón de fase (ΔΦ ) 0 

Escalón de frecuencia ( Δ ) 
K


 

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 representación 

esquemática de sus funciones de transferencia de fase y error. Las expresiones 

correspondientes son: 

(4.38)  
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(4.39)  

(4.40)  

Donde: 

(4.41)  

(4.42)  

En las expresiones anteriores, ωn y ξ son los parámetros normalizados del lazo que 

resultan de expresar la función de transferencia en la forma normalizada anterior, ωn es la 

pulsación natural del lazo y ξ es el coeficiente de amortiguamiento. 

|H()|2 |He()|2

1 1
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nn  
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Figura 4.5. PLL tipo 2 orden 2, y función 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 

Excitación Error de fase final 

Escalón de fase (ΔΦ ) 0 

Escalón de frecuencia ( Δ ) 0 

Este bucle es el más utilizado porque es el más sencillo que consigue mantener el 

enganche a una frecuencia con un error de fase nulo. Esto es debido a que el carácter 

integrador del filtro permite la entrega de una tensión no nula al VCO aunque la salida del 

detector de fase sea nula. Por esta razón, este PLL hace que el VCO siga oscilando a la 

misma frecuencia si se desvanece la señal de referencia, por lo que al restablecimiento de 

la señal la recuperación del enganche es prácticamente instantánea. También presenta la 

ventaja de que su comportamiento frente a transitorios no depende de la frecuencia de 

partida. 

La función de transferencia depende del factor de amortiguamiento. Para valores 

pequeños de este factor, aparece claramente una respuesta mayor que la unidad para 

frecuencias inferiores a ωn. A medida que aumenta ξ la respuesta se hace más 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 práctica, el valor ξ = 1 se considera un buen compromiso entre planicidad 

en la banda de paso y transición rápida a la banda eliminada. 

Para un ancho de banda a –3dB se obtiene la expresión: 

(4.43)  

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 expresión del ancho de banda equivalente de ruido puede llevar a un error 

debido a la presencia de ωn que puede hacer pensar que el resultado esté expresado en rad/s 

1)12(12
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cuando realmente está en Hz. Puede observarse que BL presenta un mínimo de valor 0,5·ωn 

para ξ=0,5.  

El comportamiento para valores inferiores de ξ puede considerarse anómalo, 

especialmente si se compara con el ancho de banda a -3dB. La explicación hay que 

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

de ξ. 

4.5. Detectores de fase 
Si a un detector de fase con característica ideal, Vd(t) = Kd · Фe(t), se le conecta dos 

señales de frecuencias distintas debería entregar a su salida una señal que crece linealmente 

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

fase. 

Tipo Señales Diagrama Respuesta fase 
Respuesta 
frecuencia 

1. 

Multiplicador 

analógico 

1U

t

2U

t  

1U

2U

Q

 
2  20

dV

 

Indefinida 

2. 

Multiplicador 

digital 

t

t

t

1U

2U

Q

 

1U

2U
Q

 2  20

dV

 

Indefinida 

3.         

Biestable JK 

t

t

t

1U

2U

Q

 

J

K

Q

Q

1U

2U

Q

 

dV

2  20  

dV

Indefinida

21  

 

4. 

Fase/frecuencia 

adelantada

U1

2U

U

D

retrasada

U1

2U

U

D  

UR

V

U

D

1U

2U D

 

dV

2  20  

dV

21  

 

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

periódica, con un período de valor 2π en la mayoría de los casos. 

4.5.1. Multiplicador analógico 

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

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

 

(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 modulación parásita de fase de la señal 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, Vd = Kd(2-1). La constante de proporcionalidad, Kd = KU2U1/2, depende de la 

amplitud de las señales de entrada,  por lo que en la mayor parte de las aplicaciones habrá 

que incluir circuitos que regulen o limiten su amplitud. Si la diferencia de fase supera los 

90º, la pendiente de la función de transferencia se invierte y el PLL perderá el enganche. 

Debe tenerse en cuenta que la salida es nula cuando 2 = 1, siendo una señal 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 dependerá de la 

aplicación concreta, pero no afecta al desarrollo teórico 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 señal de salida variará entre los extremos de su 

margen dinámico, y en ausencia de realimentación de fase su valor medio sería nulo. Si la 

componente de frecuencia diferencia consigue mantener un nivel apreciable a la salida del 

filtro, el PLL tenderá 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, quedará 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 analógicos, pues en definitiva cualquier circuito no lineal 

funciona como tal. En  frecuencias de microondas y ópticas es el único detector de fase 

existente, construido con diodos. 

4.5.2. Detector digital de onda cuadrada 

Si las señales de entrada tienen forma de onda cuadrada pueden llevarse a un 

multiplicador digital a cuya salida se obtendrá una onda rectangular cuyo ciclo de trabajo 

será 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. Así, si las entradas están en fase la salida será siempre un nivel bajo y si 

están en contrafase será un nivel alto. La señal de salida es una onda de frecuencia doble de 

la de entrada y cuyo ciclo de trabajo dependerá de la diferencia de fases de las señales de 

entrada. La parte útil de esta señal es su valor medio, que varía de forma lineal, oscilando 

entre el valor correspondiente al nivel “0” cuando las señales están en fase y el 

correspondiente al nivel “1” cuando están en contrafase. El punto central corresponde a 

una diferencia de fase de π/2 y el margen lineal se extiende entre 0 y π. Para diferencias de 

fase entre -π y 0 la pendiente de la función de transferencia es negativa y el PLL no es 

estable. Así pues, la constante de fase toma el valor siguiente, donde ΔV es la diferencia 

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

(4.45)  

Si el ciclo de trabajo de las señales de entrada no es exactamente el 50%, la 

característica se distorsiona en los extremos, reduciendo su margen dinámico. Los 

armónicos de la señal de salida del detector pueden perjudicar la pureza espectral del VCO 

y deben ser eliminados por el filtro del PLL. El primer armónico tiene una frecuencia doble 

de la frecuencia de referencia y su amplitud depende de la diferencia de fases de entrada; 

/VKd 
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su máximo aparece justo para una diferencia de fases de 90º, el cual es el centro de su 

margen lineal, y toma el valor: 

(4.46)  

Frente al detector analógico, este detector presenta la ventaja de un margen lineal 

algo mayor. Como inconvenientes, el nivel de armónicos a su salida es algo mayor y está 

limitado en frecuencia por la tecnología usada en su fabricación. La respuesta a señales de 

frecuencias diferentes es similar a la del multiplicador analógico siendo análogo su proceso 

de enganche. 

4.5.3. Detector digital biestable 

Para eliminar la necesidad de trabajar con señales 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 señales 

de entrada, donde los flancos de bajada de la señal U1, conectada a la puerta J, ponen a 

nivel alto la salida Q; los flancos de bajada de la señal U2, conectada a la puerta K, ponen a 

nivel alto la salida, /Q, que es la negada de la Q. La salida Q es una onda rectangular con 

ciclo de trabajo dependiente linealmente del desfase de los flancos de bajada de las señales 

de entrada, de manera que no es necesario que las señales de entrada sean cuadradas. El 

ciclo de trabajo varía entre casi cero cuando la U2 está ligeramente retrasada respecto de la 

U1, hasta casi el 100% cuando el retraso de U2 está próximo a 2π. La frecuencia de Q es la 

misma, que la de las señales de entrada. 

La parte útil de esta señal es su valor medio, que varía entre los niveles 

correspondientes al “0” y al “1”. El punto central corresponde a una diferencia de fase de π 

y el margen lineal se extiende entre 0 y 2π. Por ello la constante de fase toma el valor 

siguiente donde ΔV es la diferencia entre los valores de tensión correspondientes a los 

niveles “0” y “1”. 

(4.47)  

/22 VV fr 

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

salida Q y su negada, /Q. 

El primer armónico tiene una frecuencia igual a la frecuencia de referencia y su 

amplitud depende de la diferencia de fases de entrada; su máximo aparece justo para una 

diferencia de fases π, el centro de su margen lineal, y toma el valor: 

(4.48)  

Si las frecuencias de las señales de entrada son claramente diferentes, habrá varios 

flancos de bajada de forma habitual de la señal de frecuencia más alta entre cada dos 

flancos de la otra señal: el resultado es que la salida tendrá tendencia a esta, en el nivel 

adecuado para que se produzca el enganche. No obstante, si las frecuencias son muy 

similares, será extraño que se produzca el fenómeno anterior, y la salida, una vez filtrada, 

será una señal en forma de dientes de sierra, como corresponde a una diferencia de fase 

que varía linealmente con el tiempo. En este caso el enganche se realizará de forma lenta. 

Frente al multiplicador analógico, 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 

armónicos de salida y su mayor limitación en frecuencia, entre un 50% y un 75% del límite 

de un multiplicador con la misma tecnología. El que responda a los flancos de las señales 

de entrada también es un inconveniente si alguna de ellas, normalmente la referencia, está 

acompañada de ruido, en estos casos se pueden producir cambios de nivel espurios, que 

aunque sean de corta duración harán 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 situación 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 dinámico, reducir los armónicos de las señales de 

referencia y mejorar la respuesta a frecuencias diferentes. Sus características corresponden 

al tipo 4 de la Figura 4.6. 

/2 VVfr 
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Existen muchas estructuras de dispositivos de este tipo, y la que se va a explicar es 

la más 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 señales de entrada. Su diagrama de estado y los niveles asociados de las señales de 

salida se representan en la Figura 4.7. 

10 00 01

1U1U2U 2U

1U 2U

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 

señales de entrada hace que la salida correspondiente se ponga a nivel alto. El dispositivo 

sólo sale de este estado, retornando al 00, con un flanco de subida de la otra señal. Cuando 

ambas señales tienen la misma frecuencia y la señal U1 está adelantada respecto de la U2, 

la salida D se mantiene a nivel bajo, mientras que en la salida U aparecerá una onda 

rectangular cuyo ciclo de trabajo variará entre el 0% y el 100% para desfases entre 0 y 2π. 

Si fuera la señal U2 la que estuviera adelantada, sería la salida U la que se mantendría a 

nivel bajo y la onda rectangular aparecería en la salida D. Así pues, el margen lineal es de 

4π radianes y tomando como salida el valor medio de la diferencia U-D la constante del 

detector valdrá: 

(4.49)  

Donde ΔV es la diferencia entre los valores de tensión correspondientes a los 

niveles “0” y “1”. 

 2/4/2 VVKd 
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El primer armónico tiene una frecuencia igual a la frecuencia de referencia y su 

amplitud depende de la diferencia de fases de entrada; su máximo aparece justo para una 

diferencia de fases ±2π, el extremo de su margen lineal, y toma el valor: 

(4.50)  

Si las frecuencias de las señales de entrada son diferentes, una de las salidas se 

mantendrá a nivel bajo y en la otra aparecerá una onda rectangular de ciclo de trabajo 

variable que llevará 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 armónicos de 

salida y su mayor limitación en frecuencia, entre un 50% y un 75% del límite de un 

multiplicador con la misma tecnología. Otro inconveniente de este detector proviene de 

que la respuesta de los elementos que lo componen no es instantánea, por lo que cuando la 

diferencia de fases es inferior a este tiempo de respuesta no se producirá ningún pulso en 

sus salidas; lo que quiere decir que existe una holgura o zona muerta justo en el punto más 

importante de su respuesta. Otra forma de resaltar este fenómeno es que la constante de 

detector, Kd, se anula cuando se alcanza el equilibrio de fases. La importancia de esta 

holgura depende de su amplitud en comparación con el período de la señal de referencia y 

de la aplicación concreta. También, las constantes de tiempo asociadas a sus salidas 

pueden hacer que, dado un pequeño error de fase, la duración del pulso que efectivamente 

se aplica al VCO sea demasiado larga, con lo que el error cambiaría de signo. Al ser el 

circuito simétrico, la corrección del nuevo error también sería excesiva, con lo que se 

generará ruido flicker a la salida del VCO. 

Ambos efectos se pueden minimizar, además de con diseños más sofisticados, 

introduciendo un ligero offset en algún 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 sólo debe usarse con relaciones S/N elevadas. 

/·2 VVfr 
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4.5.5. Bomba de carga 

Un detector de fase/frecuencia puede utilizarse en una configuración de PLL, como 

la estudiada hasta este momento, sin más que utilizar un amplificador diferencial como 

elemento activo del filtro. No obstante, en la práctica 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. 

Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

 r

 o

o

Kd F(s) KV

Vd VcBomba de
carga

 
Figura 4.8. PLL con detector de fase/frecuencia y bomba de carga. 

Las expresiones correspondientes y su función de transferencia son: 

(4.51)  

(4.52)  

Su función 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 señales de entrada ambos 

generadores de corriente están 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 tensión de alimentación; la tensión de control del VCO puede ser muy 

superior a la de alimentación del resto de los circuitos, pues los generadores pueden ser 

simples conmutadores CMOS, y el ruido añadido por el filtro es mínimo al no tener 

componentes activos. 

CRgC m  221         ;/ 

  12 /1)(  sssF 
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4.6. Resumen 
En este capítulo se han visto los conceptos básicos de los PLLs, tratándose 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 señal 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 único elemento del PLL para el que hay libertad 

de elección de sus características (ganancia, polos y ceros), y así controlar el 

comportamiento del PLL (orden, tipo). El VCO no es más que un oscilador en el que su 

frecuencia de oscilación varía teóricamente de forma lineal con la tensión de entrada. 

En el capítulo siguiente veremos una aplicación de los mismos, los sintetizadores el 

cual es el caso de desarrollo de este proyecto. 
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Capítulo 5 
Sintetizadores de frecuencia 

 La síntesis de frecuencias es el proceso que permite generar una señal de frecuencia 

concreta, con un valor que puede escogerse de entre un conjunto de valores discretos con 

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

En este capítulo veremos una pequeña introducción de los sintetizadores para 

posteriormente presentar la estructura básica de los sintetizadores así como las distintas 

configuraciones más usadas. Estudiaremos los factores como son el ruido de fase y filtrado 

de señales espurias. Posteriormente expondremos la elección de la estructura a diseñar.  
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5.1. Introducción 
La calidad de un sintetizador se mide a través de diversos factores, como son la 

precisión de la frecuencia sintetizada, que depende fundamentalmente de la precisión de 

los osciladores patrones, el tiempo de conmutación entre frecuencias, el ruido de fase de la 

salida y la presencia de otras señales espurias [21]-[22]. Estas dos últimas características 

dependen de la estructura del sintetizador. 

 El método más utilizado de síntesis 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: 

 Estabilización de osciladores de alta frecuencia: se estabiliza un oscilador de 

frecuencia fija enganchándolo mediante un PLL a otro oscilador de alta 

calidad (de cuarzo generalmente) de más baja frecuencia. Se habla de un 

PLO (Phase Locked Oscillator). 

 Síntesis 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 básico 
 El esquema más básico 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 fo=N·fr, y el conjunto actúa como un multiplicador de 

frecuencia. 
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Detector
de

Fase

Filtro
 Paso Bajo ~

VCO

r, fr

 o/N, fo/N

o=N·r

fo=N·fr

Kd F(s) KV

Vd Vc

N

N

 

Figura 5.1. Sintetizador básico basado en PLL. 

 Dado que es fácil realizar divisores de frecuencia con factores muy elevados (sólo 

basta con conectar en cascada varios divisores de frecuencia) el valor de N puede ser tan 

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

Pueden utilizarse factores mucho más altos, pero el funcionamiento del sintetizador en 

cuanto al ruido se degrada mucho. Si además el factor N puede cambiarse con unas 

entradas de control se puede seleccionar la frecuencia de salida de entre un conjunto de 

ellas programando el valor de N. 

 Si se calcula la función de transferencia del bucle de la Figura 5.1, utilizando los 

mismos desarrollos que se emplearon para calcular la función de transferencia del PLL 

simple, se obtiene: 

(5.1)  

 Esta función es equivalente a la de un PLL simple modificando la constante K para 

incluir el factor N del divisor y multiplicando la función completa por N. Para un bucle de 

orden 2 tipo 2, con F(s)= (1 + τ2)/τ1, se tendrá: 

(5.2)  

 El cálculo de ωn y ξ a partir de las constantes de tiempo del filtro se realiza de la 

misma manera que se explicó en el PLL básico sustituyendo la constante K del bucle por 

K/N. 

(5.3)  
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(5.4)  

 La función de transferencia de error definida como  la relación entre el error de fase 

y la fase de entrada se obtiene como: 

(5.5)  

 Y en el caso de un PLL de tipo 2 orden 2 se obtiene: 

(5.6)  

 La función de transferencia, (ver la ecuación (5.2)), es la de un PLL multiplicada 

por N, las fluctuaciones de fase (como el ruido de fase o modulación) que tenga la señal de 

referencia dentro del ancho de banda del lazo se transmiten al VCO multiplicadas por el 

factor N. Por lo demás, 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 

función de transferencia, al igual que las modulaciones o ruido. La frecuencia y fase 

vendrán multiplicadas por el factor N de entrada a salida, a tenerse en cuenta en los 

procesos de modulación o evaluación de transitorios. 

 La elección de los detectores de fase está condicionada tanto por el ruido que 

acompaña a la señal de referencia como por el ciclo de trabajo de la señal de salida de los 

divisores. En primer lugar se dejan a un lado los multiplicadores analógicos por su peor 

integración con los divisores digitales. Si sólo se atiende al ruido que acompaña a la señal 

de referencia la elección sería un multiplicador digital si la señal es ruidosa, o un 

fase/frecuencia si el ruido es bajo. 

 Los divisores son básicamente contadores digitales, y existen varios tipos: los 

contadores programables más habituales trasladan a su salida uno de cada N pulsos de 

entrada, con lo que el ciclo de trabajo de su salida está 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 sólo 

factores potencia de 2. Luego para señales de referencia ruidosas habrá 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 verán 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 Np puede 

modificar mediante una entrada digital de control de unidad en unidad. Puesto que Np varía 

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: Δf = fr. 

Detector
de

Fase

Filtro
Paso Bajo ~

VCO

r, fr

o/Np, fo/NP

o=Np·r

fo=Np·fr

Kd F(s) KV

Vd Vc

Np

Líneas de control

NP

 

Figura 5.2. Sintetizador con divisor programable. 

5.3.2. Sintetizador con divisores fijo y programable 

 Los divisores programables tienen frecuencias relativamente bajas de utilización. 

Cuando se desea sintetizar frecuencias más elevadas la alternativa más simple es colocar 

un predivisor (prescaler) de módulo fijo entre el VCO y el divisor programable, tal como 

se muestra en la Figura 5.3. 
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Detector
de

Fase

Filtro
Paso Bajo ~

VCO

fr

o=Np·Nf·r

fo=Np·Nf·fr

Kd F(s) KV

Vd Vc

Np Nf

fo
NP·Nf

fo
Nf

Np Nf

 

Figura 5.3. Sintetizador con divisores fijo y programable. 

 En esta estructura el valor de la frecuencia de salida es: fo = Nf ·Np·fr. Puesto que Np 

puede variar de uno en uno, el paso del sintetizador es Δf = Nf ·fr. 

 El inconveniente de este esquema en comparación con el anterior es que para un 

determinado paso de sintetizador se reduce la frecuencia de referencia en el factor Nf. 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 función del 

ruido de los osciladores y además se ralentizan los transitorios, con lo que el tiempo de 

cambio de frecuencia de salida se alarga. Este parámetro es importante en determinadas 

aplicaciones. 

5.3.3. Sintetizador con divisor de doble módulo 

 Una estructura que resuelve en parte el problema de la anterior es la basada en un 

divisor de doble módulo. 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 módulo de división. Pueden 

funcionar en frecuencias mucho más elevadas que los programables, hasta 2 ó 3 GHz, 

aunque más 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 situación inicial en 

que los tres divisores están a cero y el divisor de doble módulo configurado para dividir 

por el factor (P+1). Para que el divisor de doble módulo pase a dividir por P tiene que 

recibir un pulso del divisor A, lo que ocurre tras (P+1)·A pulsos o ciclos del VCO. La 
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situación vuelve a su estado inicial cuando el divisor Np entrega a su salida un pulso y 

activa las entradas de RESET de los contadores,  para esto tiene que recibir Np pulsos del 

divisor de doble módulo, siempre que Np sea mayor o igual que A. Los primeros A pulsos 

corresponderán a un factor de división (P+1), que equivalen a (P+1)·A ciclos del VCO, y 

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

Detector
de

Fase

Filtro
Paso Bajo ~

VCO

fr

o=N·r

fo=N·fr

Kd F(s) KV

Vd Vc

Np P/P+1

fo
N

N=NP·P+A

A

P/P+1 RESET

RESET

 

Figura 5.4. Sintetizador con divisor de doble módulo. 

 Con divisores de doble módulo se consigue construir divisores con factores de 

división que varían de unidad en unidad y que funcionan a frecuencias más 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 

útil, bien porque no existan divisores de frecuencia, o bien porque los factores de 

multiplicación necesarios para realizar canalizaciones estrechas sean demasiado elevados, 

con lo que el ruido en la salida sería demasiado alto. En este caso se recurre a 

configuraciones más complejas con mezcladores de frecuencia. 
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Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

fr
fo=Np·fr+f1

Kd F(s) KV

Vd Vc

Np
Filtro Paso

Bajo

NP·fr

f1  

Figura 5.5. Sintetizador con mezclador incluido en el lazo.  

 En la Figura 5.5 se muestra esta configuración. La señal del VCO se lleva al 

mezclador donde se traslada con una frecuencia fija, f1, 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 cálculo de los parámetros de estas configuraciones es 

complicado, dado que la selección 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 

pues siempre pueden filtrarse. 
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Detector
de

Fase

Filtro
Paso Bajo ~

VCO

fr1
fo=N1·fr1+N2·fr2

N1
Filtro

Paso Bajo

N1·fr1

Detector
de

Fase

Filtro
Paso Bajo

~
VCO

fr2

N2·fr2

N2

 

Figura 5.6. 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 distribución espectral no plana. En este sentido, el ruido a la salida de un 

sintetizador estará compuesto en parte por el ruido del oscilador de referencia, el ruido del 

VCO y 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 explícita 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 responderán a un modelo de Leeson [17], el 

primero de alto Q 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 más un ruido flicker 

1/f, de la forma: 

(5.7)  









f

f

P

fKT
fS c

ent
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Detector
de

Fase

Filtro
Paso Bajo ~

VCO
r, fr

o/N, fo/N

o=N·r

fo=N·fr

Kd F(s) KV

Vd Vc

N

S r(f) S DF(f) S o(f)

S div(f)

~

 

Figura 5.7. 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 ecuación global del ruido de fase a 1a salida de la forma: 

(5.8)  

Donde H(s) es la función de transferencia del sintetizador y He(s) es la función de 

transferencia de error. 

  Teniendo en cuenta que la función de transferencia tiene una amplitud N para 

frecuencias bajas, la potencia de ruido correspondiente al oscilador de referencia y a 1os 

circuitos detector y divisor se multiplica por N², es decir, se incrementa en 20·log N 

decibelios. Por esta razón 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 

transmisión de la referencia al VCO y las fluctuaciones son prácticamente las del VCO. 

Éstas se ven corregidas dentro del ancho de banda del bucle por la función transferencia de 

error, que es paso alto. 

En resumen, en cuanto al ruido de fase se tiene: 

 Para frecuencias menores que el ancho de banda de ruido del bucle, el ruido 

es el de la señal de referencia más los circuitos detector y divisores, 

multiplicado por el factor N². 

 Para frecuencias superiores a BL el ruido es el del VCO. 
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 En general los osciladores de cuarzo que se utilizan como señal 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 multiplicación por N², 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 N². 

 El ancho de banda óptimo del sintetizador será aquel punto en que se crucen las 

características de ruido de la señal de referencia multiplicado por N² y 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 
 Además del ruido de fase, otro indicador de la calidad de un sintetizador es la 

presencia de señales espurias en la salida. Se denominan señales espurias las componentes 

discretas que aparecen en la salida y que no están relacionadas armónicamente con la señal 

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 combinación de otras señales, no existen prácticamente espurias en la salida a 

excepción de las siguientes: 

 La frecuencia de referencia y sus armónicos: 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. 

 Modulación del VCO por la frecuencia de referencia y sus armónicos: todos 

los detectores de fase tienen en su salida componentes relacionadas con la 

frecuencia de referencia, como ya se ha visto en el capítulo anterior. Si estas 

señales llegan a la entrada de control del VCO provocan una modulación de 

frecuencia que se traduce en unas componentes discretas en el espectro. Si 

la frecuencia de referencia es baja estas componentes se sitúan muy cerca de 

la señal deseada. 
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 Es fácil calcular, a partir de la amplitud de estas componentes en el detector de fase, 

cuál es la desviación de frecuencia que provocan en el VCO y, por tanto, cuál es la 

amplitud de las componentes discretas en las bandas laterales de modulación generadas. 

 Como norma general, es conveniente utilizar frecuencias de referencia lo más altas 

posible para facilitar el filtrado antes de que lleguen al VCO. Frecuentemente se añaden 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·ωn, pues si es más 

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 está pensado para un detector de fase convencional con una única salida, y el 

de la derecha incorpora una bomba de carga y se usa con detectores digitales de fase 

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

(5.9)  

 

R1

R2C2

C3

R2

C2

C3

gm

gm

 

             (a)                                                                         (b) 

Figura 5.8. Filtros para PLL de orden 2 con eliminación 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 analógicos, en este caso el comparador de fase 

31
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podría 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 composición y a su forma de 

funcionamiento, esta clasificación es la siguiente: 

 LPLL (PLL lineal). 

 DPLL (PLL Digital). 

 ADPLL (PLL Totalmente digital). 

 SPLL (PLL Software). 

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

cuáles son sus aplicaciones: 

 Síntesis directa: se basa en generar las frecuencias deseadas mediante 

combinaciones en mezcladores, multiplicadores de frecuencia, etc., de las 

señales 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 

número reducido de ellas. 

 Síntesis 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 señal con circuitos digitales y 

conversores DAC. Permite canalizaciones muy estrechas (de fracciones de 

Hz) y cambios de canal casi instantáneos. Su comportamiento en cuanto al 

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

 Síntesis por inyección: se utiliza en frecuencias elevadas. Se basa en 

inyectar una señal 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 más 

rápidos que el PLL, pero su diseño es mucho más complicado y son de 

banda muy estrecha. 

 Sintetizadores con divisores de frecuencia con módulo fraccionario: en 

los esquemas que se han visto, la división de frecuencia se realiza por 

números enteros. Existe la posibilidad de dividir por números racionales 

utilizando una circuitería digital relativamente compleja. La canalización es 

entonces de una fracción de la frecuencia de referencia, por lo que ésta 

puede ser más elevada. Existen circuitos integrados que implementan este 

tipo de sintetizadores. 

5.7. Diseño 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 llevará a cabo en los capítulos posteriores.  

5.7.1. Frecuencias a generar para el estándar DVB-H  

Las frecuencias a generar por el sintetizador para el estándar DVB-H se muestran 

en la Tabla 5.1. Estas frecuencias son las específicas del estándar DVB-H [2]. 

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

Banda (MHz) fc (MHz) Número de canal (nch) 

Bandas IV y V de UHF 

(470 - 862) 

474 

482 

490 

498 

506 

514 

522 

530 

538 

546 

21 

22 

23 

24 

25 

26 

28 

28 

29 

30 
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554 

562 

570 

578 

586 

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 

31 

32 

33 

34 

35 

36 

37 

38 

39 

40 

41 

42 

43 

44 

45 

46 

47 

48 

49 

50 

51 

52 

53 

54 

55 

56 

57 

58 

59 

60 

61 

62 

63 

64 

65 

66 

67 
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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 

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

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

La arquitectura del receptor a utilizar va a ser la de conversión directa, entonces 

tenemos que la frecuencia central de cada canal generado por el sintetizador será igual a la 

frecuencia de salida del sintetizador (fo). La frecuencia central de cada canal a generar para 

el estándar (fc) será 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 estándar.  

Tabla 5.2. Frecuencias a generar por el sintetizador 

Frecuencia de salida del sintetizador  
fo  (MHz) 

Frecuencia para el estándar DVB-H        
=                                    

Frecuencia de salida del divisor rápido 
fo/2 = fc   (MHz) 

948 

964 

980 

996 

1012 

1028 

1044 

1060 

1076 

1092 

1108 

1124 

1140 

1156 

1172 

474 

482 

490 

498 

506 

514 

522 

530 

538 

546 

554 

562 

570 

578 

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 estándar 

DVB-H debido al VCO que utilizamos (Tabla 5.2). Por esta razón tendremos que dividir la 

frecuencia de salida del sintetizador entre dos, para así obtener la necesaria en nuestro 

estándar. 

La frecuencia de salida es elevada para ser dividida por un divisor programable (de 

948 MHz a 1716 MHz), por lo que la estructura utilizada para el sintetizador combina un 

divisor fijo rápido y un divisor programable. Este divisor rápido divide por dos, lo cual, es 

interesante en nuestro diseño porque la frecuencia de salida del sintetizador hay que 

dividirla entre dos para obtener la frecuencia central necesaria en nuestro estándar, 

consiguiéndola a la salida de este elemento. 

En un sintetizador normalmente se coge una frecuencia de referencia igual al salto 

del canal (habitualmente, fo=N·fr 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 módulo, la frecuencia de referencia (fr), será de la 

forma: fo=Nf ·Np·fr, siendo Nf  el factor de división del fijo y Np el factor del divisor de doble 

modulo. Como norma general es conveniente utilizar frecuencias lo más altas posibles para 

facilitar el filtrado antes de que lleguen al VCO.  

La frecuencia de referencia la establecemos realizando números con el bloque del 

divisor programable que vemos en la Figura 5.9 junto al divisor por dos y obtener un 

número entero. La frecuencia de referencia (fr) la fijamos en 2 MHz realizando los cálculos 

oportunos con los valores de los divisores del diseño. 

La estructura a utilizar es la de un sintetizador con un detector de fase/frecuencia 

digital más una bomba de carga combinando un divisor fijo rápido y un programable. La 

salida para el estándar DVB-H será después del divisor rápido (fo/2=fc). 
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Detec tor
Fase-Frecuenc ia

Bomba de
carga

Filtro VCO

Divisor Rápido

2NP

fr=2 MHz
fo

fo/2fr

NfNp

 

Figura 5.9. Esquema básico del sintetizador utilizando un detector de fase/frecuencia                                     
más bomba de carga. 

5.8. Resumen 
Aparte de ocuparnos de la definición de los sintetizadores y los distintos tipos que 

podemos encontrarnos, así como algunas de sus características, en este capítulo hemos 

expuesto las frecuencias a generar por nuestro sintetizador para un receptor ZERO IF y la 

estructura que vamos a diseñar. En la configuración elegida combinamos un divisor fijo 

rápido y un divisor programable para el caso de un detector de fase/frecuencia digital más 

bomba de carga. 

En el capítulo siguiente se describe el diseño de cada uno de estos bloques, donde 

se mostrarán los esquemáticos, test de funcionamiento individual y sus simulaciones 

respectivas. 
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Capítulo 6 
Estudio y simulación de los distintos 

bloques del sintetizador en ADS  

En este capítulo se realiza el estudio, diseño y simulación con la herramienta ADS 

[6] de cada parte del sintetizador [23]. Comenzamos con el estudio de los comparadores de 

fase para seguir con la descripción del VCO que vamos a utilizar. Se sigue con los 

divisores rápidos 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 señales 

de entrada y da una señal de salida (Vd) proporcional a la ganancia del comparador de fase 

(Kd). 

©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Diseño de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnología BiCMOS 0,35μm 

 

~ 106 ~ 

 

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 según el diseñador. Vamos a diseñar 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 

básculas RS realizadas con NAND2. Con esta estructura disponemos de dos salidas que no 

están activas simultáneamente. Si la entrada es diferente a la de referencia actúa una salida 

u otra. Cuando alcanzamos el equilibrio y son iguales, las salidas estarán inactivas 

permaneciendo en estado alto. 

Al poseer básculas RS, la característica de transferencia de este comparador es 

independiente de las relaciones cíclicas de las señales de entrada, pues los estados de salida 

de la báscula cambian con las transiciones de entrada. Ésta es una característica que nos 

interesa. 

La función de transferencia de este comparador es lineal, entre -2π y +2π, debido a 

que entre –2π y 0 actúa la salida D1, y entre 0 y +2π la salida U1. Tenemos dos salidas U2 

y D2 que se pueden utilizar para hacer pruebas pero no se usan en el diseño. En la Figura 

6.1 se muestra el esquema del PFD realizado en ADS.  
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Figura 6.1. Comparador de Fase/Frecuencia (PFD); (a) esquemático, (b) símbolo. 

Se ha variado las relaciones de los anchos de los transistores para optimizar el 

detector, intentando que la respuesta sea lo más lineal y que las señales de salida cambien 

rápida y correctamente. Nos queda una relación de constantes tal como se muestra en la 

Tabla 6.1.  

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

Ancho del MOSFET tipo N 8 μm 

Longitud puerta del MOSFET tipo N 0,5 μm 

Ancho del MOSFET tipo P 16 μm 

Longitud puerta del MOSFET tipo P 0,5 μm 

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

“flipflopRS”) se muestran a continuación. 
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Figura 6.2. Esquemático del inversor (“inv”). 

 

 
Figura 6.3. Esquemático de la nand2 (“nand2”). 
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Figura 6.4. Esquemático de la nand3 (“nand3”). 
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Figura 6.5. Esquemático de la nand4 (“nand4”). 
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Figura 6.6. Esquemático del flip-flop RS (“flipflopRS”). 
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En la Figura 6.7 se observa el esquema de simulación en ADS del PFD para 

comprobar su funcionamiento variando las entradas periódicas 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. 
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Figura 6.7. Test de PFD como detector de fase. 

En la Figura 6.8 se observa la simulación del esquemático de la Figura 6.7  donde a 

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

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

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

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

tamaño de la diferencia de fase entre las señales, en la salida DOWN. Si fuera al contrario 

el pulso lo tendríamos en la señal UP. Si no estuvieran desfasadas no tendríamos pulso en 

ninguna de ellas estando las dos en estado alto. El valor de Kd es de 0,955 (V/rad). 
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Figura 6.8. Simulación de la respuesta del PFD y la Kd (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. Ésta proporciona una ganancia para una diferencia 

de fase en la entrada del dispositivo. Cuando los pulsos se inyectan por UP, la fuente de 

corriente introducirá carga en el condensador, y la tensión de la salida se incrementará. Si 

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

En la Figura 6.9(a) vemos el esquemático de la bomba de  carga. Ésta consiste en 

simples conmutadores realizados con transistores, los cuales inyectarán o extraerán 

corriente a su salida. 
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Figura 6.9. Bomba de carga; (a) esquemático, (b) símbolo. 

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 μA. El transistor tipo N de salida tiene una relación de (1/3) de este ancho, para 

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

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

Ancho del MOSFET tipo N 2 μm 

Longitud puerta del MOSFET tipo N 0,5 μm 

Ancho del MOSFET tipo P 2 μm 

Longitud puerta del MOSFET tipo P 0,5 μm 

6.1.3. Unión del comparador de fase/frecuencia y bomba de 
carga 

Como ya tenemos realizados los dos esquemáticos, sólo 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 más bomba de carga; (a) esquemático, (b) símbolo. 

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 periódicas e iguales, 

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

entrada Vref. 
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Figura 6.11. Test de PFD más 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: selección 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 Kd, la cual es igual a la corriente icp que suministra la 

bomba entre 2·π. El valor de la Kd es de 32,61 (µA/rad). 
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Figura 6.12. Simulación de la respuesta del PFD más bomba de carga y valor de Kd.  

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

detector donde tenemos dos señales rectangulares de frecuencias idénticas. 
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Figura 6.13. Simulación de PFD más bomba de carga, consumo de corriente –icp. 
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Figura 6.14. Simulación de PFD más bomba de carga, inyección de corriente icp. 
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Figura 6.15. Simulación para el caso de no inyección de corriente.  
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En la Figura 6.13, la entrada proveniente del VCO (Vin) está adelantada frente a la 

señal de referencia (Vref), por tanto, tenemos un pulso del tamaño de la diferencia de fase 

entre las señales en la salida DOWN. Como consecuencia, este pulso se le inyecta a la 

bomba teniendo un pulso de la misma duración inyectando una corriente negativa de icp. 

En caso contrario, es decir si estuviera retardada como en la Figura 6.14, el pulso lo 

tendríamos en la señal UP, y este pulso se le inyecta a la bomba teniendo un pulso de la 

misma duración que inyecta una corriente positiva de icp. Si no estuvieran desfasadas (ver 

Figura 6.15) no tendríamos pulso en ninguna de ellas estando las dos en estado alto y, por 

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

6.2. Oscilador controlado por tensión  
En este punto se realizará la descripción de las características y constantes del 

oscilador controlado por tensión. El VCO es la parte más importante del sintetizador y es el 

encargado de generar las frecuencias del oscilador local. Sólo usaremos el modelado de 

este para usarlo en la simulación del sintetizador completo, ya que si usamos el real, ésta 

puede tardar varios meses en terminar. 

6.2.1. Características del VCO 

En este apartado examinamos la simulación del oscilador controlado por tensión 

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 offset de 100 KHz 

La integración 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 optó por duplicar la banda de UHF (470 – 862 MHz) situándola desde los 

940 a los 1724 MHz. 
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En la Figura 6.16 se presentan las curvas de frecuencias frente a tensión 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.        
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Figura 6.16. Gráfica con las frecuencias frente a tensión de cambio para cada sub-banda del VCO.    

 
 

Figura 6.17. Gráfica con los niveles de ruido de fase para cada sub-banda del VCO. 

©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Capítulo 6. Estudio y simulación de los distintos bloques del sintetizador en ADS 

 

~ 119 ~ 

 

A continuación, en la Figura 6.18, se puede observar la señal que da el VCO a su 

salida si la tomamos en modo diferencial. Se trata de una señal sinusoidal con un nivel de 

amplitud máxima de 170 mVp en la Figura 6.18(a) y mínima de 128,8 mVp en la Figura 

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

 

                                                       (a) 

 

                                                       (b) 

Figura 6.18. Gráfica con las respuestas en transitorio de la señal de salida final en modo diferencial; 
(a) amplitud máxima, (b) amplitud mínima. 
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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 

Sub-bandas 

Tensión de 
sintonización  

Vtune 

(V) 

Frecuencias  

(MHz) 

Ruido de fase a 
100 KHz de 

offset 

(dBc/Hz) 

0 1724,37 -108,0 
Sub-banda 1 

3,3 1376,49 -107,8 

0 1426,64 -107,8 
Sub-banda 2 

3,3 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 

3,3 1011,87 -109,0 

0 1013,61 -108,5 
Sub-banda 5 

3,3 936,957 -108,8 

El punto más crítico del diseño se sitúa en la conmutación entre las dos sub-bandas 

de frecuencias más bajas ya que el solapamiento entre ambas es muy pequeño (sólo 1,74 

MHz). Sin embargo, se comprobó que justamente en esa pequeña frontera entre sub-bandas 

no se encuentra ningún canal por lo cual el problema ya no sería tal. 

Cabe reseñar que con el objetivo de tener siempre la mejor característica del ruido 

de fase es preferible realizar la conmutación para el valor de Vtune igual a 3,3 V dado que 

por lo general es en este punto cuando se alcanza un mejor nivel de este parámetro con 

respecto al mismo valor de frecuencia en la siguiente sub-banda. Teniendo en cuenta que el 

diseño se quiere implementar en dispositivos móviles, los cuales disponen de una batería, 

que no siempre tendrá su carga máxima (3,3 V), sino que irán perdiéndola. Por esta razón 

escogemos el rango de canal para cada sub-banda, según la Figura 6.16,  para la tensión 

mínima. 
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Esta operación se realiza fijando el valor del sub-canal siguiente al canal mínimo 

situado lo más próximo a cero, a consecuencia de esto, el sub-canal anterior se fija al canal 

que no entre en la anterior sub-banda. Estos límites se representan en la Tabla 6.5 siendo 

los que vamos a utilizar. Se distingue como el voltaje máximo está en torno a los 3,1 V 

respecto a si hubiéramos alargado el canal para la tensión máxima hubiera estado 

posiblemente a los 3,3 V, sin contemplar la posibilidad de la descarga parcial de la batería 

en la medida de lo posible en el diseño. 

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

Sub-bandas 

Tensión de 
sintonización 

Vtune 

(V) 

fout  

(MHz) 

fc 

(MHz) 
nch  

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 
 2,98 948 474 21 

6.2.2. Modelado lineal del VCO 

Según las curvas del VCO (Figura 6.16) podemos calcular las constantes lineales 

del detector (Kv), necesarias para realizar el cálculo del filtro y la simulación de la 

respuesta en frecuencia. Vamos a realizar el cálculo 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 ( )MHz/V
ΔV

Δf
Kv = . 

Tabla 6.6. Valor del modelado lineal del VCO 

Sub-bandas 
Constante lineal del detector  

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 tensión-frecuencia del VCO 

En la Figura 6.16 de las frecuencias para cada sub-banda, se contemplan las 

frecuencias de salida en función de la tensión de control del VCO. Se modela cada una 

haciendo un barrido de la tensión 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 función modelada de cada curva de tensión-frecuencia del VCO 

Sub-bandas 
Función de la curva tensión-frecuencia  

(Hz) 

Sub-banda 1 1766346623
55315.1

exp46029161 +⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛×−=

x
y  

Sub-banda 2 1448896729
48952.1

exp24808276 +⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛×−=

x
y  

Sub-banda 3 1256204361
55013.1

exp18254101 +⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛×−=

x
y  
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Sub-banda 4 1123041953
40912.1

exp10694795 +⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛×−=

x
y  

Sub-banda 5 1038893347
14342.2

exp22587514 +⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛×−=

x
y  

6.2.4. Cálculo 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 cálculo, se tomó el diseño del oscilador controlado por tensión 

realizado en Cadence representado en las Figuras 6.19 y 6.20. 

  
Figura 6.19. Simulación de los parámetros S del VCO. ©
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Figura 6.20. Esquemático en Cadence del VCO. 

A este esquema se le realizó un análisis de los parámetros S, obtenidos en módulo y 

fase. Con ellos, realizando un programa en Matlab [36], se hizo el cálculo 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 parámetros S (módulo y fase) 

clear; 

% Cargamos el fichero 

z=load('z11vco.txt'); 

% f es la frecuencia 

f=z(:,1); 

[M,N]=size(z); 

% 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 parámetros 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*1e15); 

title('Capacidad'); 

xlabel('Frecuencia(GHz)'); 

ylabel('fF'); 

grid; 

%fin programa. 
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El resultado de la simulación del programa es el de la Figura 6.21. 
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Figura 6.21. Parámetros 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 emplearán en 

simulaciones posteriores. 

Tabla 6.8. Valores de la impedancia del VCO 

C_vco 3,7 pF 

R_vco 4,5 Ω 

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

los cuales son equivalentes. 
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                       (a)                                                               (b) 

Figura 6.22. Esquemas de impedancia del VCO; (a) Zr en serie Zc, todo en paralelo ∞,                                           
(b) Zr seguido Zc en paralelo ∞. 

Los esquemas son equivalentes como se demuestra a continuación, pudiendo usar 

indistintamente tanto el esquema de la Figura 6.22(a), como el de la Figura 6.22(b).Vamos 

a demostrarlo: 

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

(6.1)  

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

(6.2)  

6.3. Divisor rápido 
Después del VCO, ésta es la parte más difícil de diseñar del sintetizador, ya que 

aquí la frecuencia de funcionamiento es muy elevada y no lo podemos atacar con simples 

divisores digitales. Si usáramos celdas estándar CMOS, el retardo de los flip-flops sería el 

cuello de botella del funcionamiento del sistema. No olvidemos que el objetivo es 

conseguir un divisor rápido que sea capaz de dividir nuestro rango de frecuencias que van 

entre los 1 y 2 GHz aproximadamente. 

sC
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Por otra parte, si la división por dos se realiza antes del divisor digital, se reduce el 

número de bits del mismo, reduciendo con ello el ruido de cuantización. La posibilidad que 

vamos a estudiar es el divisor rápido CML. 

6.3.1. Generación de las señales en fase y cuadratura 

En las modulaciones que van a usar este estándar se necesitan de las señales en fase 

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

mención, [24].  

I

VCO

Q

0º

90º

Figura 6.23. Generación de I-Q. 

6.3.1.1. VCOs acoplados 

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

parte nos beneficiaríamos generándolas de una vez estando listas para usar. 

Que el VCO disponga de estas señales quiere decir normalmente el uso de una 

estructura de tipo Coupled Oscillators. Esta dispondría de dos VCO enganchados uno al 

otro. Esto supone como mínimo del doble de área. Otra cosa sería que la salida del VCO ya 

sería directamente las frecuencias a generar por el estándar que al ser relativamente bajas, 

el tamaño de los componentes sería más elevado sin la posibilidad de integrarlos.  

I

VCO

Q

VCO

Ibar

Qbar

 

Figura 6.24. Generación de I-Q a partir del VCO. 

©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Capítulo 6. Estudio y simulación de los distintos bloques del sintetizador en ADS 

 

~ 129 ~ 

 

En nuestro diseño el VCO viene prefijado y no podemos cambiarlo. 

6.3.1.2. PPF 

El desfase se puede conseguir con un filtro polifásico con una señal de entrada 

diferencial. Se forman por una red del tipo RC-CR donde su desfase ideal es de 90º. 

Desafortunadamente este cambio de fase sólo ocurre para un rango estrecho de 

frecuencias. Si la frecuencia varía más de un 1,7% esto se traslada en una variación de ±1º. 

Si la señal de entrada no es de forma sinusoidal entonces tendrá armónicos. La salida 

tendrá una distorsión en la forma de onda que se puede arreglar con otros PPF en cascada, 

teniendo en cuenta la incorporación de buffers por las pérdidas de los filtros teniendo 

mayor consumo. 

VCO

O1=V     -2· atan(wRC)=QR

R

R

R

C

C

C

C

O2=V     0º=I

O3=V     180º· -2 ·atan(wRC)=Qbar

O4=V      180º=Ibar

V     0º

V      180º

 

Figura 6.25. Generación de I-Q a partir de un filtro polifásico. 

Esta estructura no podemos usarla pues en nuestro diseño tenemos que barrer un 

rango de frecuencias bastante amplio que usando los PPF nos darían bastante error de fase 

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

Las señales en fase y cuadratura también pueden ser generadas usando un VCO y 

un circuito divisor por dos. El VCO debe funcionar al doble de la frecuencia de salida. La 

implementación del divisor será con flip-flop en configuración master-slave. Las señales de 

reloj deben estar al duty cicle del 50%. 

VCO

CLK

CLKbar

I
Ibar

Q
Qbar

(fin)

(fout=fin/2)

/2
IN

INbar

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

La configuración 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. 

D_latch1

D2

D2bar

Q2

Q2bar

D1

D1bar

Q1

Q1bar
CLKbar CLKbarCLK CLK

D_latch2

IN INbar ININbar

 I

Ibar

Q

Qbar

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

En nuestro caso la señal de reloj la dará la salida del VCO. Esta salida es del doble 

de la frecuencia a generar para el estándar y además es del duty cicle del 50% por lo que 

esta estructura es la que vamos a utilizar en el diseño. 
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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 básica 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 común, [25].  

Dependiendo de la combinación de la entrada y de la implementación lógica del 

PDN, la corriente fluirá 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 tensión máxima de 

alimentación VDD. En cuanto a la otra rama fluirá a través de la resistencia de carga 

teniendo una amplitud de voltaje del orden de VDD -Ibias·RL.   

I
N

P

U
T

S

Pull Down
Network

VDD

RL RL

OUTOUTbar

Ibias

I

N
P

U

T
S

 
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 retención 

(Sample and Hold). Primero tenemos una etapa de amplificación con un amplificador 

diferencial (Sample Pair), y posteriormente una etapa latch a cargo del mantenimiento de 

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

En la parte de muestreo la corriente cambia junto al par que toma las señales 

complementarias de reloj. El par de muestreo trabaja como un buffer CML, según los datos 

de entrada da diferencialmente los datos de salida. Cuando la polaridad del reloj cambia el 

par de retención, los datos de salida realimentan al par de retención regenerándolos. Esta 

última parte se conoce como retención porque es independiente de los cambios en las 

señales de entrada. 

VDD

CLKbarCLK

Qbar

Q

D

Dbar

Ibias

RL RL

Sam ple

   Pa i r

Hold

Pair

 
Figura 6.29. Configuración 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 configuración master-slave. Como podemos ver en la Figura 

6.30, las salidas del D_latch1 se conectan a las entradas del siguiente latch. Las salidas del 

D_latch2 se cruzan y se conectan a las entradas complementarias del primer latch. En 

cuanto a las entradas del reloj son del tipo diferencial. Al D_latch1 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]. 

D_latch1

D2

D2bar

Q2

Q2bar

D1

D1bar

Q1

Q1bar
CLKbar CLKbarCLK CLK

D_latch2

IN

INbar

Q

Qbar

 
Figura 6.30. Configuración divisor CML. 

6.3.2.3. Generación de las señales en fase y cuadratura 

En las modulaciones que van a usar este estándar se necesitan de las señales 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 polarización (bias) que se ha de suministrar para el punto en 

continua puede ser crítico en el diseño del funcionamiento y operación de las demás 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 variación 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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VDD

Rnw ell

Ibias

 
Figura 6.31. Configuración master bias cell. 

6.3.2.5. Esquema de las salidas del divisor entre dos 

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

además dispondrá de otra salida asimétrica para atacar al divisor programable. 

INbar

Fvcofo/2 = fc
VCO

Divisor Rápido

÷2
(fo)

IN

Divisor
Programable

I
Ibar
Q
Qbar  

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

6.3.3. Diseño del divisor entre dos  

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

a continuación. 

6.3.3.1. Salida del VCO 

La salida del VCO va a ser la señal de entrada de reloj para el divisor entre dos. 

Como hemos visto en las especificaciones del oscilador, la señal 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 último. 

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 configuración de cargas activas. El nivel será de 1V. En la Figura 6.33 se muestra el 

esquema realizado.  

1.01 V
clkbar

1.01 V
clk

3.30 V
vcc

3.30 V
vcc

3.94 aV

-3.94 aV

Señal de salida modelada del 
VCO

Nivel de continua
 1V

Quitar nivel de continua 
pues pede ser distinto 
para las distintas 
frecuencias

0 A

-96.4 uA

96.4 uA

0 A

nmos4
MN45 

ng=1
l=0.35 um 
w=3 um 
wtot=3 um 

0 A

-96.4 uA

96.4 uA

0 A

pmos4
MP6 

ng=1
l=0.35 um 
wtot=1 um 

0 A

-96.4 uA

96.4 uA

0 A

nmos4
MN44 

ng=1
l=0.35 um 
w=3 um 
wtot=3 um 

0 A

-96.4 uA

96.4 uA

0 A

pmos4
MP5 

l=0.35 um
wtot=1 um 

0 A

V_1Tone
SRC14

Freq=ClockFreq
V=polar(DiffClockAmp/4,90) V

0 A

V_1Tone
SRC12

Freq=ClockFreq
V=polar(DiffClockAmp/4,90) V

0 A
C
C1
C=1.0 pF

0 A
C
C2
C=1.0 pF

 
Figura 6.33. Esquema modelado de la salida del VCO más nivel de continua. 
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Los casos extremos donde tenemos que comprobar el funcionamiento correcto del 

diseño lo podemos ver en la Tabla 6.9, recogiéndolos de las características del VCO. 

Tabla 6.9. Márgenes de actuación del VCO 

Frecuencia  

(GHz) 

Vpp  

(mV) 

0,8 257,6 

0,8 340 

1,8 257,6 

1,8 340 

6.3.3.2. Conexión 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 estudiará más adelante. No obstante en este apartado 

vamos a presentar un problema aparecido en la realización de un caso límite. La salida del 

VCO va a ser una señal sinusoidal con un nivel de amplitud máxima de 170 mVp  y 

mínima de 128,8 mVp, condición importante para comprobar el buen funcionamiento de 

nuestro circuito. 

En el caso de tener la máxima frecuencia de 1,8 GHz y la menor tensión mínima de 

pico a pico del VCO de 0,2576 V. La etapa del divisor no divide correctamente la señal 

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 válida, como vemos en la Figura 6.34. 
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Eqn INPHASE_DIF=(var("INPHASE")-var("INPHASEN"))

Eqn QUADRATURE_DIF=(var("QUADRATURE")-var("QUADRATUREN"))

25 26 27 28 29 30 31 3224 33

-0.4

-0.2

0.0

0.2

0.4

-0.6

0.6

time, nsec

Q
U

A
D

R
A

T
U

R
E

_D
IF

IN
P

H
A

S
E

_
D

IF
Salidas divisor /2 con entrada directa VCO

 
Figura 6.34. Salida del divisor con entrada directa del VCO para peor caso: fo=1,8 GHz, Vp=0,2576V. 

6.3.3.3. Buffer de RF 

La solución al apartado anterior pasa por incorporar una etapa de buffer RF 

amplificando la señal 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 excursión de salida  y su nivel de continua. Para ajustar la excursión 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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73.3 mV

73.3 mV 73.3 mV

1.01 V
clkbar

1.01 V
clk

1.46 V
OUT1

1.46 V
OUT1bar

2.69 V

2.69 V

2.69 V

Espejo de corriente
 I=1.22 mA

Ajustar Nivel 
de continua
 2.69 V

Ajustar excursion
de salida

-1.54 pA

-612 uA

612 uA

0 A

nmos4
MN22 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=27 um 
wtot=27 um 

-1.54 pA

-612 uA

612 uA

0 A

nmos4
MN23 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=27 um 
wtot=27 um 

612 uA

R
R6
R=2000 Ohm

612 uA

R
R5
R=2000 Ohm

0 A

-1.22 mA

1.22 mAvref

0 A

nmos4
MN19 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.7 um 
w=180 um 
wtot=180 um 

vcc1.22 mA

R
R7
R=500 Ohm

 
Figura 6.35. Esquemático 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 señal del VCO de 

entrada. Con esta amplificación de amplitud podremos atacar a la etapa del divisor para un 

funcionamiento correcto.  
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(c) 
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Salida del VCO frente salida Buffer RF

  
(d) 

Figura 6.36. Simulación de una salida del VCO frente a una salida del Buffer RF para los márgenes 
límites de actuación; (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 será 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.  

QUADRATURE

QUADRATUREN

vcc
R
R4
R=5800 Ohm

R
R3
R=5800 Ohm

OUT1

nmos4
MN13 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1 um 
wtot=1 um 

OUT1bar

nmos4
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sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1 um 
wtot=1 um 

nmos4
MN15 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1 um 
wtot=1 um 

nmos4
MN14 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1 um 
wtot=1 um 

INPHASEN

nmos4
MN16 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1 um 
wtot=1 um 

INPHASE

nmos4
MN17 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1 um 
wtot=1 um 

vref

nmos4
MN11 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.7 um 
w=8 um 
wtot=8 um 

(a)  

QUADRATURE

QUADRATUREN

vcc

nmos4
MN15 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1.8 um 
wtot=1.8 um 

nmos4
MN14 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1.8 um 
wtot=1.8 um 

INPHASEN
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MN16 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1.8 um 
wtot=1.8 um 

INPHASE

nmos4
MN17 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1.8 um 
wtot=1.8 um 

OUT1

nmos4
MN13 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1 um 
wtot=1 um 

OUT1bar

nmos4
MN12 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=1 um 
wtot=1 um 

vref

nmos4
MN11 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.7 um 
w=8 um 
wtot=8 um 

pmos4
MP3 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
wtot=1 um 

pmos4
MP4 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
wtot=1 um 

(b) 

Figura 6.37. Esquemático 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 señal de salida en un primer momento 

realice la división entre dos. Por otra parte el diseño ha de presentar una señal de salida del 

tipo sinusoidal y sin grandes cambios que podrían producir errores así como pérdida de 

potencia. Esto se tendrá en cuenta ya que esta etapa va a ser anterior a unos mezcladores. 
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Figura 6.38. Esquemático divisor CML con resistencias. 

En la Figura 6.38 se observa el esquemático del divisor CML con resistencias. El 

mejor ajuste para que funcione en todo el rango de frecuencias y con la variación de la 

señal 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 

Rcarga 5800 Ω 

Como se observa en la Figura 6.39, la respuesta resultante es buena en cuanto a la 

realización de la división. Respecto a la forma de la onda resultante no es muy sinusoide 

dando lugar a posibles errores posteriores en la  generación de señales en cuadratura. ©
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Figura 6.39. Simulación 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. Esquemático divisor CML con cargas activas. 
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Para el ajuste se varían 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 µm 

Longitud puerta del MOSFET tipo P 0,35 µm 

En la Figura 6.41 se puede observar que para el caso de la frecuencia mayor a 

generar, a la salida se obtiene una señal más sinusoidal que con resistencias, 

interesándonos este suceso. 
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Figura 6.41. Simulación divisor CML con cargas activas; (a) frec. menor, Vpp menor,                                           
(b) frec. mayor, Vpp menor. 

6.3.3.6. Generación de I-Q mediante el divisor entre dos 

El esquema utilizado para la generación de las señales en fase y en cuadratura es el 

de la Figura 6.40. Al divisor entre dos,  diseño del apartado anterior, se le añaden nombres 

a las salidas de los latch, tanto a la señal 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 señal en fase. A esta 

señal se le ha de restar el desfase respecto a la señal en cuadratura. El resultado nos tiene 

que dar un valor muy próximo a los 90º. 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 señal en fase es diferencial y se representa con los nombres de INPHASE e  

INPHASEN, mientras que la señal en cuadratura la obtenemos con el nombre de          

QUADRATURE y QUADRATUREN. 

Eqn signal_inp_latch=(var("INPHASE")-var("INPHASEN"))

Eqn signal_cua_latch=(var("QUADRATURE")-var("QUADRATUREN"))

Eqn signal_dif=(signal_inp_latch-signal_cua_latch)
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Figura 6.42. Simulación del grado de desfase en el divisor. 

En la Tabla 6.12 se representan los ángulos 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 ningún momento. 

Tabla 6.12. Desfase I sobre Q para los márgenes de actuación del VCO 

Frecuencia del VCO 

(GHz) 

Vpp 

(mV) 

Frecuencia 
se salida 

del divisor 

(GHz) 

Desfase 

(grados) 

257,6 0,4 89,820 
0,8 

340 0,4 89,855 

257,6 0,9 90,405 
1,8 

340 0,9 90,081 
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6.3.3.7. Buffer de salida 

La etapa del divisor por dos no es óptima para dar por ella misma potencia de salida 

por lo que si la cargamos demasiado no realizaría su propósito de divisor. Es necesaria una 

etapa de buffer para cada señal diferencial, en fase y en cuadratura, [26]. 
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Figura 6.43. Esquemático 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 señales diferenciales de fase 

para un buffer y de cuadratura para el otro. Cada salida se engancha a una siguiente etapa 

en configuración de seguidor de emisor para que el enganche se produce en la base de un 

bipolar. 

La corriente de base podrá ser alta siendo en función de la corriente que pasa por la 

fuente de corriente y la resistencia. La corriente de base se aumentará por la β del transistor 

para suministrar corriente a la salida del buffer. Los condensadores son responsables de 

desacoplar la continua. 

6.3.3.7.1. Adaptación de impedancia 

El siguiente bloque a enganchar al buffers son unos mezcladores que están 

adaptados a 50Ω. 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 número de transistores bipolares en paralelo se mejora la potencia 

de salida del buffer. 

La simulación se realizará con un análisis de parámetros S. 

 
Figura 6.44. Componente de un análisis de parámetros S. 

Una buena adaptación 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 está 

alrededor de 10pF. Con el valor de 10pF no es posible adaptarlo perfectamente aunque 

funciona razonablemente. 

La adaptación de impedancia se realiza haciendo una simulación de parámetros S 

entre las frecuencias de funcionamiento del buffer. 
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Figura 6.45. Adaptación del Buffer de salida. 

6.3.3.7.2. Desfase y potencia de salida 

La potencia de salida del buffer viene condicionada por la adaptación 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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Eqn signal_inp2=(var("INP")-var("INPN"))

Eqn signal_cua2=(var("QUA")-var("QUAN"))

Eqn signal_dif2=(signal_inp2-signal_cua2)

m14
indep(m14)=
plot_vs(time,signal_cua2)=0.000000027690220

-0.120591896717762

m15
indep(m15)=
plot_vs(time,signal_inp2)=0.000000027048220

-0.121528721419201

m16
indep(m16)=
plot_vs(time,signal_inp2)=0.000000029543220

-0.121511893735613

-0.10 -0.05 0.00 0.05 0.10-0.15 0.15
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23

24

25
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31

signal_cua2

tim
e
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c
m14

signal_inp2

tim
e

, n
se

c

m15

m16

m14
indep(m14)=
plot_vs(time,signal_cua2)=0.000000027690220

-0.120591896717762

m15
indep(m15)=
plot_vs(time,signal_inp2)=0.000000027048220

-0.121528721419201

m16
indep(m16)=
plot_vs(time,signal_inp2)=0.000000029543220

-0.121511893735613

Eqn salida2=m16-m15

Eqn salida3=m14-m15

Eqn rub=360*salida3/salida2

 

 

(a) 

m17
freq=
SpectroI5=-9.298

400.0MHz
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-70
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-40
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-10

-80

0

freq, GHz

S
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ct
ro

I5

m17 m17
freq=
SpectroI5=-9.298

400.0MHz

Eqn SpectroI5=dbm(fs(var("INP")-var("INPN")))

 

(b) 

Figura 6.46. Simulación del Buffer de salida; (a) desfase entre las señales, (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 del VCO 

(GHz) 

Vpp 

(mV) 

Frecuencia 
se salida 

del divisor 

(GHz) 

Desfase 

(grados) 

Potencia 
de salida 

(dBm) 

257,6 0,4 89,820 -9,298 
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 máximo de excursión 

a su salida. La salida del diferencial se reconstruye con una etapa de inversor para tener 

una señal limpia en forma de señal 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 

mínima para suministrarle al siguiente inversor y reconstruir la señal a los niveles óptimos.  

VDD

 OUT

IN INbar

 
Figura 6.47. Configuración conversor CML a CMOS. 
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Las señales 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 señales de control 

también las señales de QUADRATURE y QUADRATUREN debido a la vista de la posible 

carga en mayor parte de unas salidas del latch más que de la otra etapa de salida. 

IN_DIV_PROG
out

vcc
vcc

QUADRATUREN

nmos4
MN66 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=2 um 
wtot=2 um 

QUADRATURE

nmos4
MN65 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=2 um 
wtot=2 um 

vref

nmos4
MN53 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.7 um 
w=8 um 
wtot=8 um 

INPHASE

nmos4
MN55 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=2 um 
wtot=2 um 

INPHASEN

nmos4
MN54 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=2 um 
wtot=2 um 

pmos4
MP12 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
wtot=2 um 

nmos4
MN57 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
w=2 um 
wtot=2 um 

pmos4
MP10 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
wtot=1 um 

pmos4
MP9 

sourceContact=t
drainContact=t 
ng=1 
l=0.35 um 
wtot=1 um 

 
Figura 6.48. Esquemático del conversor de CML a CMOS. 

En la Figura 6.49 se comprueba que la salida da una señal 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. Simulación del conversor CML a CMOS. 

6.3.3.9. Fuente de corriente 

En el diseño ya se ha fijado una fuente de corriente que suministre 0,15 mA. De 

este punto se realizará un espejo de corriente a los demás componentes del diseño. 
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Figura 6.50. Fuente de corriente ideal. 

La primera rama se ajusta a unos valores mínimos de relaciones de transistores. En 

la segunda rama se va ajustando para, por ejemplo, unos valores mínimos también de 

relaciones de transistores y se ajusta la resistencia, para un ajuste algo mayor se toca la 

relación de transistores y se sube la W del transistor MN60. Con un espejo se tiene la salida 

ajustada a 0,15 mA listos para las siguientes etapas. 

1.01 V
vref

1.01 V
419 mV

419 mV

419 mV 419 mV

419 mV 419 mV

3.30 V
vcc

3.22 V

3.22 V

3.22 V

3.22 V

159 mV

0 A

-10.5 uA

10.5 uA

0 A

nmos4
MN59 

ng=1
l=35 um 
w=1 um 
wtot=1 um 

-579 fA

-159 uA

159 uA

0 A

nmos4
MN60 

ng=1
l=0.35 um 
w=1.25 um 
wtot=1.25 um 

0 A

-150 uA

150 uA

0 A

nmos4
MN58 

ng=1
l=0.7 um 
w=8 um 
wtot=8 um 

0 A

-150 uA

150 uA

0 A

pmos4
MP15 

ng=1
l=0.35 um 
wtot=1 um 

0 A

-159 uA

159 uA

0 A

pmos4
MP14 

ng=1
l=0.35 um 
wtot=1 um 

0 A

-10.5 uA

10.5 uA

0 A

pmos4
MP13 

ng=1
l=0.35 um 
wtot=1 um 

159 uA

R
R23
R=1000 Ohm

 
Figura 6.51. Fuente de corriente real en configuración 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 diseño y simulación. 

6.4.1. Estudio del divisor programable 

Normalmente se utiliza un divisor programable de doble módulo que consta de un 

predivisor (prescaler) rápido, que puede dividir por (P+1) y P, y dos contadores 

programables A y Np de baja velocidad. Np es mayor que A de forma que Np 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 Np y A se decrementan en una unidad. Cuando A llega 

a cero, el prescaler pasa a dividir por P y así se mantiene hasta que Np llega a su vez a 

cero. Seguidamente se reinicializan todas las variables y vuelve a empezar el proceso. 

El número total de impulsos que entran en el prescaler por cada uno que se entrega 

a la salida de Np es: 

      

(6.3)  

La frecuencia de salida viene representada por la ecuación (6.4). 

(6.4)  

La estructura del divisor de doble módulo es la de la Figura 6.52.  

APNN p +⋅=

( )APNfNfF pccvco +⋅== //

cero]aNllevar[para)(cero]aAponer[para)1( pPANPAN p −++=
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÷(P+1)/P ÷NP

N=Np·P+A

fc

÷A

P/P+1RESET

RESET

fc/N

 
Figura 6.52. Diagrama de bloques del divisor de doble módulo. 

6.4.2. Cálculo del divisor programable 

Establecemos una frecuencia de salida Fvco igual a la fr con valor de 2 MHz. Esta se 

fija mediante el cálculo manual con la ecuación (6.3), y fijando los valores de los divisores 

Np y A de este divisor programable para que esta frecuencia de un número entero. 

Los valores de N necesarios para generar las frecuencias del estándar varían entre 

474 y 858. Si usamos un prescaler de 5/4 y un divisor A de 5 los valores de Np deberán 

variar entre 58 y 106. 

En la Tabla 6.14 se muestran los valores que toman Np 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 batería 

junto a la necesidad de que siga funcionando. 

Tabla 6.14. Valores del divisor programable 

Sub-bandas 

Frecuencia 
de salida del 
sintetizador  

fo (MHz) 

Frecuencia para el 
estándar DVB-H      

=                   
Frecuencia de salida 

del divisor rápido 

fo /2 = fc  (MHz) 

Valor del 
divisor 

programable 

N=4·Np+A 

Valor del 
divisor 

A 

Valor del 
divisor 

Np 

Sub-banda 5 

948 

964 

980 

996 

1012 

474 

482 

490 

498 

506 

237 

241 

245 

249 

253 

5 

5 

5 

5 

5 

58 

59 

60 

61 

62 
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Sub-banda 4 

1028 

1044 

1060 

1076 

1092 

1108 

514 

522 

530 

538 

546 

554 

257 

261 

265 

269 

273 

277 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

63 

64 

65 

66 

67 

68 

Sub-banda 3 

1124 

1140 

1156 

1172 

1188 

1204 

1220 

1236 

562 

570 

578 

586 

594 

602 

610 

618 

281 

285 

289 

293 

297 

301 

305 

309 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

69 

70 

71 

72 

73 

74 

75 

76 

Sub-banda 2 

1252 

1268 

1284 

1300 

1316 

1332 

1348 

1364 

1380 

1396 

1412 

626 

634 

642 

650 

658 

666 

674 

682 

690 

698 

706 

313 

317 

321 

325 

329 

333 

337 

341 

345 

349 

353 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

77 

78 

79 

80 

81 

82 

83 

84 

85 

86 

87 

Sub-banda 1 

1428 

1444 

1460 

1476 

1492 

1508 

1424 

1540 

1556 

1572 

1588 

1604 

714 

722 

730 

738 

746 

754 

762 

770 

778 

786 

794 

802 

357 

361 

365 

369 

373 

377 

381 

385 

389 

393 

397 

401 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

88 

89 

90 

91 

92 

93 

94 

95 

96 

97 

98 

99 
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1620 

1634 

1652 

1668 

1684 

1700 

1716 

810 

818 

826 

834 

842 

850 

858 

405 

409 

413 

417 

421 

425 

429 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

100 

101 

102 

103 

104 

105 

106 

6.4.3. Estudio del prescaler 5/4 

El diagrama esquemático del prescaler rápido 5/4 síncrono se muestra en la Figura 

6.53. Está formado por flip-flops y lógica adicional. Tiene una entrada de reloj (clock), una 

entrada de control para el cambio de división (MODE), dividiendo por 4 o por 5 mediante 

el estado lógico en que se encuentre (por 4 si MODE=1 y por 5 si MODE=0). La salida es 

la señal OUT5_4. 

D
_
Q

D-FF

CLK

D
_
Q

D-FF

CLK

D
_
Q

D-FF

CLK

MODE

clock

OUT5_4

 
Figura 6.53. Diagrama de bloques del prescaler rápido 5/4. 

Si queremos utilizar la estructura tal cual la encontramos en el estudio teórico 

tenemos que poseer en las estructuras de los correspondientes divisores, unas entradas de 

Reset. Las estructuras se construirán con flip-flops tipo D (D-FF), los cuales tienen que ser 

relativamente rápidos, sobre todo los que integran el prescaler. Estos tienen que dividir la 

frecuencia de entrada y deben poseer entradas de Reset que actúen rápidamente. 
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6.4.4. Diseño y simulación del divisor programable 

Se realizará el estudio detallado y el diseño del prescaler 5/4 ya que es un divisor 

rápido. Los otros divisores de baja velocidad se realizan en esta apartado para todos los 

canales, pero en el diseño final a nivel de layout 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 síncrona, para que la frecuencia de salida sea lo más exacta posible y sin 

retardos.  

6.4.4.1. Funcionamiento del divisor programable 

Primeramente tenemos el prescaler rápido dividiendo entre 5 la señal de entrada, 

con la señal MODE=0. A las siguientes etapas de división A y Np les llegará un tren de 

pulsos proveniente del prescaler. Sabemos que A es menor que Np, 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 A cambia de estado, produciendo una señal al estado lógico ‘0’. Este estado del 

divisor A se aprovecha como el encargado de cambiar la señal MODE a nivel alto del 

prescaler rápido, por lo tanto en este momento divide entre 4 la frecuencia de reloj. Este 

mismo estado será el encargado de conmutar un multiplexor, que se ha añadido como 

lógica,  que se encarga de suministrarle las entradas correspondientes al divisor A. Este 

último paso es porque a partir de esa cuenta ya no podemos seguir introduciéndole ciclos 

de reloj hasta que le demos la señal de Reset. 

A partir de aquí el encargado de finalizar la cuenta será el divisor Np. Cuando le 

entren (Np-1) ciclos de reloj, seguidamente generamos una señal 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 Np será la de la precarga (Np -1) más 1. Así después del 

reseteo comienza a contar otra vez. 

Finalmente usamos un prescaler de 5/4. El divisor A tendrá una precarga fija de 4, 

ya que al hacer el Reset se pierde un ciclo.  Para obtener Np introduciremos una precarga de 
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(Np -1), para tener en cuenta el ciclo de Reset que también se pierde. La estructura final del 

divisor de doble módulo viene representada por la Figura 6.54. 

5/4

5

[precarga-> (5-1)]

Npfc Fvco

RESET

RESET

IN OUT

MODE

IN

IN

OUT

OUT

[precarga-> (Np-1)]

MUX
  A

B

 CON

OUT

 
Figura 6.54. Diagrama de bloques final del divisor programable. 

6.4.4.2. Diseño de bloques por separado 

Primeramente se diseña cada bloque individualmente. El diseño de estos bloques se 

ha realizado en Cadence a nivel de esquemático pero se ha simulado en AMS con ayuda de 

la herramienta de interacción 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 lógica adicional necesaria. 
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NAND

NOR2

 
Figura 6.55. Esquema a nivel de transistores del prescaler rápido 5/4. 
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6.4.4.2.2. Divisor fijo A 

El divisor fijo está compuesto básicamente por un contador síncrono de 3 bits. En 

este caso la división es fija por un valor, la señal de salida de este divisor se comparará en 

una NOR3 por el número que se quiere dividir, cuando lo alcanza se genera la señal de 

final de cuenta, con la señal endc5. 

 
Figura 6.56. Esquemático del divisor por A. 

6.4.4.2.3. Divisor programable Np 

Este divisor programable está compuesto por un contador síncrono 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 está conectada a un 

multiplexor cuya entrada de selección indica cual de las salidas se va a elegir. Cuando 

todas las salidas de los multiplexores están al estado lógico ‘0’ significa que ya se ha 

llegado a la cuenta indicada por los bits de datos y se activa la señal de reset. Esta 

comparación se realiza con varias puertas lógicas. 
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Figura 6.57. Diagrama esquemático del divisor programable Np. 
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6.4.4.3. Lógica adicional 

El esquemático utilizado para el diseño 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

 
Figura 6.58. Esquema a nivel de transistores del flip-flop tipo D, con estrada de reset. 
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Figura 6.59. Esquema a nivel de transistores de la XOR. 

 
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). 

 
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. 

 
Figura 6.64. Esquema a nivel de transistores de la and2. 

6.4.4.4. Prueba del divisor de doble módulo 

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 módulo. 
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Para realizar el test del divisor programable la señal de entrada es de 1 GHz. Se ha 

precargado en el divisor programable un 64 (1000000b). Por lo tanto: 

• Np=65 (64 precarga +1) 

• A=5 (4 precarga +1) 

Según la ecuación (6.3) tenemos que: 

(6.5)  

En la Figura 6.66 vemos como la señal de salida está dividida por 265, es decir, la 

salida tiene un periodo de 265 ns. 

 
Figura 6.66. Simulación del divisor programable. 

2654)565(55 =−+⋅=N
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6.5. Filtro de bucle 
En este apartado se realiza una introducción 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. Introducción  

El filtro de bucle es elemento principal a considerar cuando se pretende analizar la 

estabilidad del lazo. Una vez diseñados los principales elementos del PLL, como el 

bombeo de carga o el oscilador principalmente, la estabilidad del PLL se puede asegurar 

sólo con los parámetros 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 diseño se parte de las 

especificaciones de los demás elementos del sintetizador que son:  

• Kv: constante del VCO expresada en MHz/V. 

• Kd: constante del detector de fase. 

• fr: frecuencia de referencia. 

• N: factor de división. 

La Figura 6.67 presenta el modelo de PLL lineal con el cual sacaremos las 

ecuaciones del cálculo del filtro. 

Kφ Z(s)

θr

Kvco

S

+

θi

-

θo

1
N

θe

 
Figura 6.67. Modelo PLL lineal. 

Para este sistema, las funciones de transferencia son las siguientes: 

(6.6)  
e

)(
θ
θosG =
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(6.7)  

Ganancia en lazo abierto: 

(6.8)  

Ganancia en lazo cerrado: 

(6.9)  

El método para el diseño de filtros para PLL más generalizado es el método de la 

ganancia en lazo abierto y el margen de fase [30]. 

El margen de fase (Φp) se define como la diferencia entre 180º y la fase del bucle 

en lazo abierto para ω = ωp, siendo ωp la frecuencia para ganancia 0 dB de la función de 

transferencia en lazo abierto. Normalmente el margen de fase suele elegirse entre 30º y 70º. 

Por esta razón el valor elegido para empezar los cálculos ha sido 45º. En la Figura 6.68 se 

puede ver la representación gráfica de Φp y ωp. 

N
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)(

)()(
e ⋅

⋅⋅
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Ganancia en lazo abierto
|G(s)·H(s) |

(dB)

0 dB

Fase en lazo abierto
Ψ(G(s)·H(s))

0º

-90º

-180º

ωp

Φp

Ψ(G(s)·H(s))

|G(s)·H(s) |

 
Figura 6.68. Diagrama de bode de la respuesta en lazo abierto del bucle. 

A continuación se va a describir, basándonos en el método del margen de fase, el 

diseño 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 (C1, C2, R2) y un polo extra (C3, R3) 

para atenuar espurios, que lo convierte en tercer orden. 
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vcoicp

C
C3

R
R3

R
R2

C
C1 C

C2

 
Figura 6.69. Filtro pasivo de tipo 2 y orden 3. 

 
Figura 6.70. Filtro pasivo de tipo 2 y orden 2. 

La función de transferencia del filtro de 2º orden de la Figura 6.70 es: 

(6.10)  

Añadiendo las constantes Kv, Kd y N obtenemos la función de transferencia del lazo 

cerrado G(s)·H(s) (6.11), donde podemos ver que la fase es dependiente del polo y del 

cero: 

(6.11)  

Donde: 

(6.12)  

(6.13)  
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El margen de fase se determina con la siguiente ecuación: 

(6.14)  

Se hace que la derivada del margen de fase sea igual a cero, obteniéndose ωp: 

(6.15)  

(6.16)  

Para asegurar la estabilidad, el margen de fase lo escogemos de 45º cuando la 

magnitud del lazo abierto sea igual a uno. 

(6.17)  

Dado que el ancho de banda, ωp, y el margen de fase, φp, son datos para nuestro 

problema, se pueden calcular las constantes de tiempo siguientes: 

(6.18)  

(6.19)  

Para estas constantes de tiempo y el  ancho de banda del lazo, ωp, se obtienen los 

valores siguientes: 

(6.20)  

(6.21)  

(6.22)  

El charge pump genera ruido en forma de corriente debido a la conmutación que en 

él se produce a la frecuencia de referencia (fr). Dicho ruido puede generar bandas laterales 

moduladas en frecuencia a la salida de RF. Normalmente, en un sistema de RF, fr es 
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múltiplo 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 fr. Este filtrado se hace mediante R3 y C3. El valor de la atenuación y la constante de 

tiempo del polo adicional es la siguiente: 

(6.23)  

(6.24)  

(6.25)  

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 T1 y T2 son de 

nuevo calculados utilizando esta nueva definición de ωp, a partir de ahora llamada ωc, 

donde ωp<ωc. También se suele poner que C3<C1/10 y R3>2·R2, para que T3 no interfiera 

en los polos principales. 

(6.26)  

(6.27)  

(6.28)  

(6.29)  

(6.30)  

6.5.3. Cálculo 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 tendríamos que hacer el cálculo para cada una de ellas. Al 

mismo tiempo, los valores del filtro deberían 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 demás. 

Comenzamos con el cálculo manual de la primera. 

Las constantes implicadas para nuestro diseño son: 

• Cte. del VCO:   Kv=-105,41e+6;  (Hz/V). 

• Cte. del PFD+PC:  Kd= (32,09);  (A/rad).  

• Frec. de referencia:  fr=2e+6;  (Hz).  

• Frec. peor caso generar: Fmenor=1380e+6; (Hz). 

• Cte. del divisor:  N=Fmenor/ fr.  

• Frecuencia natural:  wo=2·π·(20e+3); (rad/s). 

• Margen de fase:  Tita=45;  (grados).  

• Margen de fase en radianes: Titarad=Tita·π/180; (rad).  

• Atenuación:   ATTEN=20;  (dB). 

El cálculo 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, R2 y R3: 

%constantes 

Kv=-105.41e+6; %cte. del VCO (Hz/V) 

Kd=32.09 e-6  %cte. Kd del PFD+PC (A/rad)  

fr=2e+6;  %frec. de referencia (Hz)  

Fmenor=1380e+6; %frec. peor caso a generar (Hz) 

N=Fmenor/fr  %cte. del divisor 

wo=2*pi*(20e+3) %frecuencia natural (rad/s)  

Tita=45;  %margen de fase (grados)   

Titarad=Tita*pi/180 %margen de fase (rad)   

ATTEN=20  %atenuacion (dB) 
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% fin de ctes. 

%Cálculo de los componentes: 

T1=(sec(Titarad)-tan(Titarad))/wo 

T3=[(10^(ATTEN/20)-1)/((2*pi*fr)^2)]^(1/2) 

wc1=[tan(Titarad)*(T1+T3)]/[(((T1+T3)^2)+T1*T3)]; 

wc2=(1+[((T1+T3)^2+T1*T3)/[tan(Titarad)*(T1+T3)]^2])^(1/2)-1; 

wc=wc1*wc2  

T2=1/[wc^2*(T1+T3)] 

c11=(T1/T2)*[(Kv*Kd)/(wc^2*N)]; 

c12=[(1+wc^2*T2^2)/((1+wc^2*T1^2)*(1+wc^2*T3^2))]^(1/2); 

C1=-(c11*c12) 

C2=C1*((T2/T1)-1) 

R2=T2/C2 

%condiciones para C3 y 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-banda1 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 serán 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 4,7 nF 

C3 87,9 pF 

R2 4,4 KΩ 

R3 2,7 KΩ 

6.5.4. Cálculo de un filtro pasivo de tipo 2 y orden 3  integrable 

En nuestro diseño nos interesa que el filtro sea integrado con todo el circuito, por lo 

tanto hay que pensar una solución a esta dificultad. Los valores de los condensadores para 
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que puedan ser integrables con la tecnología usada tendrán un valor no superior de 10 pF, 

cosa que no conseguimos fácilmente.  

Se realizó el cálculo del filtro donde los valores podían ser integrables, siendo los 

de la Tabla 6.16. El valor de la constante del detector y de la corriente máxima 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 MΩ 

R3 1 MΩ 

Tabla 6.17. Ctes. de la corriente de la bomba de carga y del detector de fase para filtro integrable  

icp 2,5 µA 

Kd 0,4 (µA/rad) 

En el capítulo 7 se explicará la razón de no poder utilizar el filtro con valores 

integrables, por lo que en el diseño final se emplearán los valores de los componentes para 

el filtro externo. 

6.6. Resumen 
En este capítulo se ha estudiado, diseñado y simulado los elementos que conforman 

el sintetizador. Se comenzó con el estudio y simulación del detector de fase/frecuencia 

junto a la bomba de carga (PFD+CP). Este detector no tiene restricciones en las señales de 

entrada y su función de transferencia es lineal, entre -2π y +2π. Seguidamente se realizó el 

estudio del VCO que vamos a utilizar. Se continuó con el estudio de los divisores rápidos y 

los requisitos que se han de tener en cuenta para nuestro diseño. Posteriormente se realizó 

el estudio de los divisores programables así como el cálculo de los valores necesarios para 

nuestro estándar. Finalmente se estudió 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 

capítulo 7 pasamos a la simulación del sintetizador con todos sus bloques. 
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Capítulo 7 
Simulación del sintetizador en ADS  

Una vez diseñados todos los bloques que conforman el sintetizador, en el presente 

capítulo se va a simular el sintetizador con todos los bloques diseñados, comprobándose 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 simulación de la respuesta del bucle, en la cual se comprueba el margen de fase para ver 

si el sistema es estable. El VCO será modelado por el elemento de librería de ADS llamado 

‘LinearVCO_plllib’ y el divisor por el elemento ‘LinearDivider’. 

El segundo tipo de simulación realizada es el análisis del ruido de fase. Con este 

análisis se observa cómo afecta el ruido de fase de cada bloque al ruido de fase total del 

sintetizador. 

El tercer y último tipo de simulación realizada es la respuesta transitoria. Con este 

análisis se verifica si el sintetizador se engancha ante un salto de canal. En la simulación de 
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la respuesta transitoria se ha tenido que modelar la función de transferencia del VCO. El 

VCO y los divisores serán modelados mediante el elemento de librería que se encuentra en 

el ADS llamado ‘VCO_DivideByN’. 

Primeramente se prueba el diseño con el filtro de componentes integrables. Como 

veremos a continuación no es posible utilizarlo, por lo que el diseño final del sintetizador 

lo realizaremos con el filtro de componentes externos. 

7.1. Diseño del sintetizador con filtro integrable 
Con los valores del filtro integrable calculado en el capítulo 6 se realizaron los 

análisis correspondientes. En el análisis en frecuencia se comprobó la estabilidad, 

cumpliendo con  las condiciones.  

Otra prueba fue un análisis en el tiempo para comprobar el enganche así como un 

salto de canal dando una respuesta óptima.  
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Figura 7.1. Simulación 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 simulación del análisis 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 simulación tenemos el ruido de fase total expresado en la 

Tabla 7.1. Se observa que las resistencias introducen más ruido que el propio VCO. Para 

frecuencias pequeñas hasta 1 KHz el bloque que más afecta al ruido de fase total es el del 

divisor. A partir de aquí las resistencias del filtro, al tener valores muy elevados, generan 

un nivel de ruido alto afectando al total así como la referencia que es influenciado por este 

mismo. La resistencia marca a frecuencias muy elevadas el ruido aún más que el VCO.  

Tabla 7.1. Ruido de fase total con filtro integrable 

Frecuencia  

(Hz) 

PNTotal  

(dBc/Hz) 

1 -70,007 

10  -79,949 

100 -89,398 

1 K -92,987 

10 K  -77,434 

100 K -75,488 

1 M -100,421 

10 M -123,629 

 

Con este filtro no se llega a las especificaciones del estándar en el cual hay que 

alcanzar -135 dbc/Hz a los 4 MHz. Por lo tanto, desechamos diseñar el sintetizador con el 

filtro de componentes integrables. 

7.2. Diseño del sintetizador con filtro externo 
En este apartado se redacta todo el trabajo realizado en el diseño del sintetizador 

completo usando el filtro externo, con las pautas de trabajo seguidas y las mejoras 

encontradas.  
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7.2.1. Simulación de la respuesta del bucle 

Con este apartado se comprueba la estabilidad con el parámetro del margen de fase 

para los componentes calculados del filtro. En la Figura 7.2 se muestra el esquema de 

simulación de la respuesta del sintetizador en bucle abierto y en la Figura 7.3 el 

correspondiente al bucle cerrado.  

 LinearPFD_plllib 
charge_pump
Id=Id 

V_AC 
SRC2 
Freq=freq 
Vac=pol ar(1,0) V 

C 
C1 
C=Clpf1 

R
R2
R=Rlpf1

C
C2
C=Clpf2

LinearVCO_plllib
X4
Hz_per_Volt=Kv

R
R3
R=Rlpf2 C

C3
C=Clpf3

Vout_O

LinearDivider 
X5 
N0=N0 

 
Figura 7.2. Esquema de simulación de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de 

orden 3 para bucle abierto. 

Vout

LinearPFDwNoise_pll l ib
Charge_Pump
Id=Id

LinearVCO_plll ib
X1
Hz_per_Volt=Kv

LinearDivider
X2
N0=N0

R
R1
R=Rlpf1

C
C2
C=Clpf2

R
R2
R=Rlpf2 C

C3
C=Clpf3

C
C1
C=Clpf1

V_AC
SRC1

Freq=freq
Vac=polar(1,0) V

 
Figura 7.3. Esquema de simulación de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de 

orden 3 para bucle cerrado. 

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 condición de los 45º 

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 45º, siendo el sistema estable. 
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Figura 7.4. Simulación de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3, 
representación de la magnitud en dB (a) y la fase en grados (b). Con cuadrado en bucle cerrado y con 

círculo en bucle abierto. 

7.2.1.1. Simulación de la respuesta del bucle para todas las sub-bandas 

Escogiendo los valores de los componentes del filtro para la sub-banda1 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 condición del margen de fase entre 30º y 60º, siendo la óptima de 45º 

para todas las sub-bandas. La condición de estabilidad que buscábamos en el margen de 

fase se verificó correctamente. La Tabla 7.2 especifica un resumen de la búsqueda del 

mejor valor de R2.  

Tabla 7.2. Valores del mejor componente R2 

Sub-bandas 
Constante Kv 

(MHz) 
Constante N máx 

Margen de fase 

(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 

Bucle cerrado            
Bucle abierto 

dB dB 
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7.2.2. Simulación transitoria 

Con esta simulación se comprueba si el sintetizador es capaz de cambiar de una 

frecuencia de salida a otra. A continuación se muestra una breve descripción de cada 

bloque: 

• El bloque PFD_CP corresponde al detector de fase más el bombeo de carga. 

Este elemento no es modelado, sino real, es decir su descripción está 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 

característica la curva de tensión de control-frecuencia de salida del VCO, 

con su expresión 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 simulación del sintetizador de meses 

a días. 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 

número de muestras necesarias para conseguir una apreciación digna del 

comportamiento del sintetizador es muy elevada, necesitando mucho tiempo 

de simulación si utilizáramos el VCO real. 

• El bloque ‘SDD2P1’ es un elemento que adecua la señal de salida del VCO 

ideal, la cual es de diente de sierra, a una señal que se asemeja más a la del 

VCO real dividida entre N, la cual es de forma cuadrada, y así poder atacar 

al detector con más fiabilidad. 

• La señal que actúa como frecuencia de referencia es ‘Vref’. 

 

En la Figura 7.5 se observa el esquema de simulación transitoria que hemos usado 

para cada sub-banda. A cada caso se le incorpora su determinada curva de tensión-

frecuencia y su factor de división. 
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Figura 7.5. Esquema de simulación 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. Simulación transitoria para la sub-banda1 

En la Figura 7.5  se muestra el esquema de simulación utilizado en ADS para 

realizar dicha prueba. Se ha simulado el peor caso, que es el salto máximo de frecuencia 

entre canal para esta sub-banda, siendo de 1428 MHz a 1716 MHz. La salida del VCO 

elegida para la realimentación corresponde a la que se obtiene dividida dependiendo de la 

tensión VtStep. De esta manera la salida primero es divida por un factor de 714 y a los 530 

μs pasa a ser dividida por 858. Estos factores de división corresponden a la frecuencia 

mínima y máxima que debe generar el sintetizador, es decir, 1428 MHz y 1716 MHz 

respectivamente. 

El resultado de la simulación se puede ver en la Figura 7.6, observándose como 

varía la frecuencia de salida del VCO. La frecuencia de salida se obtiene de la salida,  frq, 

del bloque ‘VCO_DivideBy’. La salida da una tensión proporcional a la frecuencia de 

salida del VCO pero en GHz (como ejemplo 1,2 Voltios en frq 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 división 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. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3, 
para la sub-banda1. 

En la Figura 7.7(a) se observa como varía la tensión de salida del filtro, la cual se 

ajusta con la realimentación del circuito. La tensión de salida del filtro aproximadamente 

de 3,098 V para que el VCO genere una frecuencia de 1428 MHz mientras que para una 

tensión 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, 

observándose los pulsos de corriente correspondientes en cada caso.  
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Figura 7.7. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-banda1; (a) tensión de 
control, (b) bomba de carga. 

7.2.2.2. Simulación transitoria para la sub-banda2 

Se realiza la misma prueba que para el caso anterior pero para la correspondiente 

función de curva tensión-frecuencia y para sus constantes. El salto máximo de frecuencia 

para esta sub-banda, es de 1252 MHz a 1412 MHz. 

El resultado de la simulación 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 
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factor de división para alcanzar el canal más alejado en el instante 0,53 ms, el sintetizador 

cambia a la frecuencia de 1412 MHz en 0,4 ms.  
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Figura 7.8. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3, 
para la sub-banda2. 
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Figura 7.9. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-banda2; (a) tensión de 
control, (b) bomba de carga. 

7.2.2.3. Simulación transitoria para la sub-banda3 

En este caso cogemos la función de curva tensión-frecuencia y las constantes de 

esta sub-banda, donde el salto máximo de frecuencia entre canal es de 1124 MHz a 1236 

MHz. 

El resultado de la simulación 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 división y el sintetizador cambia a la frecuencia de 1236 MHz en 

0,25 ms.  
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Figura 7.10. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3, 
para la sub-banda3. 
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Figura 7.11. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-banda3; (a) tensión de 
control, (b) bomba de carga. 

7.2.2.4. Simulación transitoria para la sub-banda4 

Según las constantes y la función de curva tensión-frecuencia de esta sub-banda se 

realiza el esquema correspondiente. El salto máximo de frecuencia entre canal es de 1028 

MHz a 1108 MHz. 

La simulación 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 división máximo especificado anteriormente y el sintetizador cambia a la 

frecuencia de 1108 MHz en 0,45 ms.  ©
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Figura 7.12. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3, 
para la sub-banda4. 
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Figura 7.13. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-banda4; (a) tensión de 
control, (b) bomba de carga. 

7.2.2.5. Simulación transitoria para la sub-banda5 

El salto máximo 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 división y el sintetizador cambia a la 

frecuencia de 1108 MHz en 0,45 ms.  
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Figura 7.14. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3, 
para la sub-banda5. 
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Figura 7.15. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para la sub-banda5; (a) tensión de 
control, (b) bomba de carga. 

7.2.2.6. Simulación transitoria para salto de canal entre dos sub-bandas 
distintas 

Con esta simulación 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. Simulación transitoria para cambio de canal entre la sub-banda2 y la sub-
banda1 con PFD+CP ideal 

En esta prueba pretendemos demostrar un cambio de canal. Este cambio de canal se 

realizará entre dos sub-bandas distintas, cosa que no se ha probado hasta este momento. 

Para esta prueba será 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 continuación: 

• El bloque ‘PhaseFreqDetCP’ corresponde al detector de fase más la bomba 

de carga ideal, para poder acelerar las primeras pruebas.  

• El filtro pasivo de orden 3 es el calculado en el filtro externo. 

• La impedancia del VCO es la calculada en el apartado referido a este ele-

mento. 

• Las curvas propias de los VCO, son las correspondientes a la sub-banda2 y 

la sub-banda1. 
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El esquema realizado consiste en incorporarle unos switches donde primero actúe 

una sub-banda para luego variar la posición de los switches y que actúe la otra sub-banda  

(ver Figura 7.16). La prueba se realiza primero en la sub-banda2 para enganchar el último 

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-banda1. Para ello se 

abren los switches de la sub-banda2 deshabilitándola, y se cierran los de la sub-banda1. 

Con esto conseguimos que a la salida no se mezclen las dos señales de las sub-bandas 

distintas, sino que se recojan los canales por separado, como se realizaría en la realidad. 
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Figura 7.16. Esquema de simulación 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-banda1. 
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El resultado de la simulación se puede ver en la Figura 7.17, observándose como 

varía la frecuencia de salida del VCO. El salto de frecuencia al último canal de la sub-

banda2, de 1412 MHz se realiza correctamente. La salida del VCO elegida para la 

realimentación corresponde a la que se obtiene dividida dependiendo de la tensión VtStep 

de 706 para el primer canal y de esta cantidad más 8 (714) para el siguiente canal. En el 

momento de 400 μs los switches cambian de posición y VtStep pasa a ser dividida por 

(706+8) para saltar a la siguiente frecuencia de 1428 MHz. 
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Figura 7.17. Simulación 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-banda1. 

7.2.2.6.2. Simulación transitoria para cambio de canal entre la sub-banda2 y la sub-
banda1 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: 

• El bloque real del PFD+CP: CP2. 

• El filtro pasivo de orden 3 es el calculado en el filtro externo. 

• La impedancia del VCO es la calculada en el apartado referido a este ele-

mento. 

• Las curvas propias de los VCO, son las correspondientes a la sub-banda2 y 

la sub-banda1. 

El esquema es igual al de la Figura 7.16 pero incorporándole nuestro componente 

real. Este esquema es el de la Figura 7.18. 
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Figura 7.18. Esquema de simulación 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 más baja y a los 

550 ms se desactiva poniéndose este VCO a su nivel mayor de salida debido a la apertura 

del switch. En la Figura 7.19 (b) se observa lo contrario, primero está a su nivel más 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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(a) (b) 

Figura 7.19. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3; (a) 
para la sub-banda2, (b) para la sub-banda1. 

Una vez tenemos las respuestas por separado las sumamos, sabiendo que primero 

actúa una y luego otra. Como resultado final, en la Figura 7.20 demostramos el cambio de 

canal. 
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Figura 7.20. Simulación 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-banda1. 
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Figura 7.21. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3, 
para la sub-banda5; (a) tensión de control, (b) salida bomba de carga. 
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Se puede deducir que el diseño propuesto para el sintetizador de frecuencias con un 

cambio de canal entre sub-bandas es correcto. 

7.2.3. Simulación del ruido de fase 

Con esta simulación se comprueba el ruido de fase del sintetizador uniendo la 

contribución 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 unión 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. Parámetros 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 serán las resistencias, por lo que según 

sean sus valores más elevados, repercutirán en mayor medida al sistema. 

7.2.3.1.2. Parámetros del ruido en el PFD+CP  

Para este componente se empleará el bloque denominado                             

‘LinearPFDwNoise_plllib’. A dicho bloque hay que incorporarle las constantes Id y 

PFD_inoise.  

LinearPFDwNoise_plllib
Charge_Pump

PFD_inoise=
Id=

Figura 7.22.   Símbolo Linear PFDwNoise_plllib. 

La constante Id es la máxima corriente de salida que puede suministrar la bomba de 

carga después del detector de fase. Este parámetro viene determinado dentro la sensibilidad 

del detector, la cual es Kd=Id/(2·π).  
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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 análisis sin y 

con ruido (ver Figura 7.23). Se define una constante llamada IncludeNoise de forma que 

cuando ésta es cero el análisis con ruido está desactivado y cuando es igual a uno se 

incluirá 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 análisis. El valor del ruido en RMS es igual a realizar la desviación estándar de la  

resta de la salida de la bomba de carga del análisis con ruido menos la del análisis 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 está pidiendo en este bloque. 

Figura 7.23. Esquemático para calcular el PFD_inoise de la bomba de carga. 

En la Figura 7.24 se observa la simulación del parámetro PFD_inoise. 
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Figura 7.24. Simulación del PFD_inoise de la bomba de carga. 

Los parámetros del ruido de la bomba de carga se expresan en la Tabla 7.3. 

Tabla 7.3. Parámetros del ruido del PFD/CP 

PFD_inoise 5,942 fA/Hz 

icp 201,6 µA 

7.2.3.1.3. Parámetros del ruido en el VCO 

Este componente se modela con el bloque ‘LinVCOwNoiseSlps’.  

LinVCOwNoiseSlps
VCO

L2=
F2=
L1=
F1=
L0=
Hz_per_Volt=Kv

VCO with Noise

Control VCO

 

Figura 7.25. Símbolo LinVCOwNoiseSlps. 

Hay que incorporar el valor de la constante del VCO denominada Kv. Además 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 según si caen -10, -20 o -30 dB/dec. También hay que incorporar la medida 

en noise floor a partir del cual determinamos que será un valor constante de ruido. 

F3 is a frequency at which
  slope is -30 dB/dec.
F2 is a frequency at which
  slope is -20 dB/dec.
F1 is a frequency at which
  slope is -10 dB/dec.
L0 is the SSB phase noise
  floor.

Single-
Sideband
Phase Noise,
dBc/Hz

log(freq)

L0
L1

L2

L3

F3 F2 F1

Specifying Component 
  Noise Parameters

 

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]. 

 
Figura 7.27. Medida del ruido de fase del VCO. 

De aquí podemos extraer los parámetros a incorporar en el bloque  del VCO.  

Tabla 7.4. Componentes del ruido VCO 

Ruido (dB) (MHz) 

0 dB/dec        
 (Noise floor) 

-138 - 

-10 dB/dec  
(Noise flicker) 

- - 

-20 dB/dec -134 4 
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7.2.3.1.4. Parámetros del ruido en el Divisor entre dos 

Se incluye dentro del ruido del divisor programable. 

7.2.3.1.5. Parámetros del ruido en el Divisor programable 

Este componente se modela con el bloque ‘LinDiv_wNoiseSlps’ (ver Figura 7.28).  

LinDiv_wNoiseSlps
LoopDiv

L2=
F2=
L1=
F1=
L0=
N0=

Linear Divider
  with Noise

Input Output

 

Figura 7.28. Símbolo LinDiv_wNoiseSlps. 

Hay que incorporar el valor de la constante, N0, relativo a la división a realizar. 

Además hay que incorporar las pendientes de las componentes del ruido (ver Figura 7.26). 

Estas pendientes se pondrán 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        
 (Noise floor) 

-165 - 

-10 dB/dec  -160 1K 

-20 dB/dec -1000 100 

7.2.3.1.6. Parámetros del ruido de la referencia 

Para obtener una respuesta parecida a la realidad, ésta se modela con dos bloques 

como son el ‘RefOscSlps’ y el ‘LinDiv_wNoiseSlps’ (ver Figura 7.29). ©
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LinDiv_wNoiseSlps
RefDiv1

L2=
F2=
L1=
F1=
L0=
N0=

Linear Divider
  with Noise

Input Output

RefOscSlps
Ref1

L4=
F4=
L3=
F3=
L2=
F2=
L1=
F1=
L0=

Reference
Oscillator

Figura 7.29. Símbolos 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_wNoiseSlps de la referencia 

Ruido (dB) (Hz) 

0 dB/dec        
 (Noise floor) 

-165 - 

-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        
 (Noise floor) 

-165 - 

-10 dB/dec  -160 100K 

-20 dB/dec -150 1K 

-30 dB/dec -140 10 

-40 dB/dec -1000 1 

7.2.3.2. Simulación del ruido de fase del sintetizador 

Con esta simulación se comprueba el ruido de fase del sintetizador uniendo la 

contribución 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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Figura 7.30. Esquema del ruido de fase del sintetizador con filtro externo. 

En la Figura 7.31 se observa la contribución del VCO en free run así como el ruido 

que produce éste en el sistema. Los dos se pueden observar frente al ruido total del sistema.   
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100.0M
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Figura 7.31. Simulación de la respuesta del ruido de fase del VCO, con filtro externo. 
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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.   
 

10.00 

100.0 

1.000k

10.00k

100.0k
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10.00M

1.000 

100.0M

-320.0 
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4.642MHz

Figura 7.32. Simulación de la respuesta del ruido de fase de la referencia, PFD/CP, VCO, divisor y 
total. 

Para frecuencias pequeñas hasta 1 KHz el bloque que más afecta al ruido de fase 

total es el del divisor. A partir de aquí 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  

(Hz) 

PNTotal  

(dBc/Hz) 

1 -70,012 

10  -80.000 

100 -89,875 

1 K -97,091 

10 K  -83,197 
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100 K -99,814 

1 M -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 sólo afecta el 

ruido del VCO a frecuencias elevadas. 

7.3. Resumen 
En este capítulo se ha simulado el sintetizador para el receptor de ZERO IF según 

el estándar DVB-H. 

Se realizaron tres tipos de simulaciones para el detector de fase/frecuencia más 

bomba de carga para un filtro pasivo de tipo 2 y orden 3. La primera fue la respuesta del 

bucle, la segunda el análisis del ruido de fase y la tercera la respuesta transitoria. Con estos 

análisis se verificó el margen de fase y, por tanto, la estabilidad del sistema, el ruido de 

fase de salida y, por último, 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 simulación del sintetizador. 

Una vez simulado nuestro sintetizador con la herramienta ADS pasamos al capítulo 

8 con la realización del divisor programable con varias herramientas de software digital 

para obtener el layout del bloque final del divisor. 
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Capítulo 8 
Divisor programable de baja velocidad 

Este capítulo aborda tanto las decisiones tomadas para el divisor programable como 

la realización hasta nivel de layout del divisor programable de baja velocidad dentro del 

divisor programable. 

8.1. Estructura del divisor programable 
En el capítulo anterior se ha diseñado un divisor programable de doble módulo que 

consta de un prescaler rápido, que puede dividir por (P+1) y P, y dos contadores 

programables A y Np de baja velocidad.  En este capítulo abordaremos el diseño de estos 

divisores programables de baja velocidad. 

Se ha tenido que tomar una decisión importante en el diseño ya que se quiere 

fabricar el bloque completo del sintetizador y medirlo con la estación de puntas disponible 

en el laboratorio. Se han contado las señales necesarias y sólo se dispone de dos patillas 
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libres para el control del divisor programable, por lo que se ha decidido generar sólo cuatro 

frecuencias con las señales de control que tenemos, una por sub-banda y quedándose una 

de ellas sin cubrir. En la Figura 8.1 se muestra el esquema de conexionado del sintetizador. 

PFD CP VCO

/2Div
Prog

F
vc

o

fc

Y x

Qbar

IbarI

Q

GND

INfiltro VtuneGND

GND

Fref

VCC

GND

CO C1

S1S2S3S4

CONTROL

divsel_0 divsel_1  

Figura 8.1. Esquema de conexionado del sintetizador. 

En nuestro caso se va a realizar una configuración compuesta de una primera etapa 

de prescaler rápido, que puede dividir por (P+1)/P seguido de un divisor Np que se realiza 

con herramientas para diseño digital (ver ecuación (8.1)).  

(8.1)  

El esquema del sintetizador junto a la estructura del divisor programable lo 

podemos ver en la Figura 8.2. 

Detec tor
Fase-Frecuenc ia

Bomba de
carga

Filtro VCO

Divisor Rápido

2P/P+1NP
RESETP/P+1

N=(P;P+1)+Np

fr
fo

fo/2Fvco

ResetMODE  

Figura 8.2. Esquema del sintetizador utilizando un detector de fase/frecuencia más bomba de carga, 
el divisor rápido y el programable. 

  pccvco NPfNfF  1//
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Las frecuencias medidas del VCO difieren algo de las simuladas, por lo que en esta 

situación trabajamos con las medidas de la Tabla 8.1.  

Tabla 8.1. Medidas de las frecuencias del VCO 

Vtune 

freq 

para sub-banda1 

(GHz) 

freq 

para sub-banda2 

(GHz) 

freq 

para sub-banda3 

(GHz) 

freq  

para sub-banda4 

(GHz) 

freq 

para sub-banda5 

(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 1,4864 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 

3,4 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 1,2864 1,1734 1,0320 0,9612 

Al generar el divisor programable no se tuvo en cuenta el divisor rápido entre dos 

por lo que se ha reducido la frecuencia de referencia a la mitad, es decir a 1 MHz. La 

frecuencia de salida, fo, debe ser múltiplo entero de la frecuencia de referencia, fr. Los 

valores enteros de división generados por el divisor se pueden ver en la Tabla 8.2.  
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Tabla 8.2. Valores del divisor programable 

Sub-bandas 

Frecuencia de salida 
del sintetizador  

 

fo (MHz) 

Frecuencia para el 
estándar DVB-H   

=  

Frecuencia de salida 
del divisor rápido 

 

fo/2 = fc  (MHz) 

Valor de 

P 

Valor de 

Np 

Sub-banda 5 

948 

964 

980 

996 

1012 

1028 

1044 

1060 

1076 

1092 

474 

482 

490 

498 

506 

514 

522 

530 

538 

546 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

- 

- 

98 

- 

- 

- 

- 

106 

- 

- 

Sub-banda 4 

1108 

1124 

1140 

1156 

1172 

1188 

554 

562 

570 

578 

586 

594 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

- 

- 

114 

- 

- 

- 

Sub-banda 3 

1204 

1220 

1236 

1252 

1268 

1284 

1300 

1316 

602 

610 

618 

682 

690 

698 

706 

626 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

- 

122 

- 

- 

- 

- 

130 

- 

Sub-banda 2 

1332 

1348 

1364 

1380 

1396 

1412 

1428 

1444 

1460 

1476 

1492 

634 

642 

650 

658 

666 

674 

714 

722 

730 

738 

746 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

- 

- 

- 

138 

- 

- 

- 

- 

146 

- 

- 
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Sub-banda 1 

1508 

1424 

1540 

1556 

1572 

1588 

1604 

1620 

1634 

1652 

1668 

1684 

1700 

1716 

754 

762 

770 

778 

786 

794 

802 

810 

818 

826 

834 

842 

850 

858 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

5 

- 

- 

154 

- 

- 

- 

- 

162 

- 

- 

- 

- 

170 

- 

La estructura propuesta necesita un bloque de control para el cambio del valor de 

división 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-banda1 170 

Tabla 8.4. Valores 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-banda1 0 0 0 0 ©
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8.2. Diseño y simulación del divisor programable 
de baja velocidad 

Seguidamente  se explica el procedimiento a seguir para realizar el diseño de un 

ASIC, en este caso un divisor programable de baja velocidad (Np). Los pasos son la síntesis 

lógica, el Floor planing, la planificación de la alimentación, 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 diseño 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 diseño se muestra en la Figura 8.3. 

LEDA (calidad del código)

DESIGN COMPILER (síntesis lógica)

MODELSIM (simulación del código)

ENCOUNTER (Placement and Routing)  

Figura 8.3. Herramientas para realizar diseño ASIC con técnicas digitales. 

A continuación veremos los pasos a seguir en cada una de las herramientas que se 

van a utilizar. 
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8.2.1.1. Código en VHDL 

En este apartado escribimos el código en lenguaje VHDL de nuestro diseño y su 

respectivo testbench para la comprobación de que el código escrito realiza correctamente el 

funcionamiento deseado. 

8.2.1.1.1. Escribir el diseño en código VHDL 

El diseño tiene una señal de entrada de reloj, clk, y una señal de reseteo, rst_n. 

También tiene dos señales de control, divsel_0 y divsel_1, que controlan tanto el valor de 

división como la sub-banda que va a seleccionarse, y la salida denominada clkout. La 

Tabla 8.5 muestra tanto el valor de división como los switches de selección para 

seleccionar la sub-banda correspondiente. 

Tabla 8.5. Valores de la señal de control, los switches para cambiar de sub-banda el VCO y el valor de 
división 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-banda1 1 1 0 0 0 0 170 

El código VHDL de nuestro divisor programable de baja velocidad se muestra a 

continuación. 

--------------------------------------------------------------------- 
--                                                              
--       DIVISOR PROGRAMABLE      
--                                                               
--------------------------------------------------------------------- 
--                                  
-- Modulo:  div256                                                
-- Fichero: div256.vhd                                            
-- Autor:   Dailos Ramos Valido                                     
-- Descripción:                                                    
--    Su función 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: s1=1; s2=1; s3=1; s4=0. 
--    Para 130 -> sub3: s1=1; s2=1; s3=0; s4=0. 
--    Para 138 -> sub2: s1=1; s2=0; s3=0; s4=0. 
--    Para 170 -> sub4: s1=0; s2=0; s3=0; s4=0. 
--                                              
--                                  
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--------------------------------------------------------------------- 
-- 
-- Componente: 
--                +----------+ 
--                |          +--->clkout  
--       clk----->+          +--->ctl_s1 
--       divsel-->+          +--->ctl_s2        
--       rst_n-->o+          +--->ctl_s3 
--                |          +--->ctl_s4 
--                +----------+ 
-- 
--------------------------------------------------------------------- 
 
library IEEE; 
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     
   );      
end div256; 
 
-- Arquitectura: comportamiento de la entidad 
architecture comport of div256 is 
     
    -- Declaracion de señales internas 
    signal contador : std_logic_vector (6 downto 0); 
    signal en_salida : std_logic; 
    signal en_s1 : 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 será cero 
        if rst_n = '0' then 
           contador <= "0000000"; 
           en_salida <= '0'; 
           en_s1 <= '0'; 
           en_s2 <= '0'; 
           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; 
           -- Según el valor de seleccion de división, cogeremos  
           -- una salida del contador u otra:    
           case divsel is 
            -- sub5: --no se usa en este caso 
             
            -- sub4: 
            when "00" =>   -- /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_s1 <= '1'; 
                        en_s2 <= '1'; 
                        en_s3 <= '1'; 
                        en_s4 <= '0';   
                                 
            -- sub3: 
            when "01" =>   -- /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_s1 <= '1'; 
                        en_s2 <= '1'; 
                        en_s3 <= '0'; 
                        en_s4 <= '0';  
                             
            -- sub2: 
            when "10" =>   -- /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_s1 <= '1'; 
                        en_s2 <= '0'; 
                        en_s3 <= '0'; 
                        en_s4 <= '0';  
                         
            -- sub1: 
            when "11" =>   -- /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_s1 <= '0'; 
                        en_s2 <= '0'; 
                        en_s3 <= '0'; 
                        en_s4 <= '0';  
                         
            when others => -- /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_s1 <= '0'; 
                        en_s2 <= '0'; 
                        en_s3 <= '0'; 
                        en_s4 <= '0'; 
                           
           end case;    
            
        end if; 
   end process; 
   clkout <= en_salida;--asigno la señal de division al puerto de salida 
 ctl_s1 <= en_s1; --asigno la señal 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 diseño 

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 código del testbench de nuestro divisor programable de baja 

velocidad se muestra a continuación. 

--------------------------------------------------------------------- 
--                                                                  
--       DIVISOR PROGRAMABLE 
--                                                                 
--------------------------------------------------------------------- 
--                                  
-- Modulo:  div256_tb                                                
-- Fichero: div256_tb.vhd                                            
-- Autor:   Dailos Ramos Valido                                     
-- Descripción:   
--    Testbench del módulo div256 
--     
--------------------------------------------------------------------- 
 
library IEEE; 
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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   -- Señales internas, que son las señales 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_s1 : 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_s1 : 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 
   -- Instanciación: 
   s1 : div256 port map (s_clk, s_rst_n, s_divsel, s_clkout, s_ctl_s1, 
s_ctl_s2, s_ctl_s3, s_ctl_s4);  
    
   -- Generación de la señal 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 señal más 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 código y luego se simula el funcionamiento. 

8.2.1.2.1. Simulación del diseño 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. 

 

Figura 8.4. Herramienta ModelSim. 

En las Figuras 8.5 a 8.13 se comprueba la simulación del testbench realizado del 

divisor. Se puede ver la simulación completa del bloque donde se comprueba que la 

entrada cambia y con ella los switches del cambio de sub-banda y la señal de salida. 

También se ven los resultados de las sub-bandas haciendo un zoom a cada una de ellas.  
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Figura 8.5. Simulación de todo el tiempo del testbench con la herramienta ModelSim. 

 

Figura 8.6. Simulación de un periodo de clkout de la sub-banda4 con ModelSim. 
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Figura 8.7. Simulación 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: 

(8.2)  

El reloj de simulación tiene un periodo de 20ns, por lo tanto el valor de división es:  

(8.3)  

Este es el valor programado, por lo que el diseño es correcto. Además se ven las 

señales de control para seleccionar la sub-banda del VCO deseada. 
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Figura 8.8. Simulación de un periodo de clkout de la sub-banda3 con ModelSim. 

 

Figura 8.9. Simulación 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: 

(8.4)  

Por lo tanto, el valor de división es:  

(8.5)  

 

Figura 8.10. Simulación de un periodo de clkout de la sub-banda2 con ModelSim. 
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Figura 8.11. Simulación 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 

8.10 y 8.11), el periodo del divisor es: 

(8.6)  

El valor de división es:  

(8.7)  
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Figura 8.12. Simulación de un periodo de clkout de la sub-banda1 con ModelSim. 

 

Figura 8.13. Simulación de todo el tiempo en la sub-banda1 con ModelSim. 

©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Capítulo 8. Divisor programable de baja velocidad 

 

~ 223 ~ 

 

Para el último 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: 

(8.8)  

El valor de división es:  

(8.9)  

Con esta herramienta se ha comprobado el correcto funcionamiento del diseño 

realizado para todos los diferentes casos posibles. 

8.2.1.3. Leda 

Con esta herramienta se comprueba la calidad del código VHDL realizado y si es 

sintetizable.  

8.2.1.3.1. Compilación del código 

En este paso se compila el código para comprobar que el código escrito es 

sintetizable y se puede llevar a un ASIC. Se ha agregado el código del diseño en la 

herramienta y no se han encontrado errores por lo que el código el sintetizable y está 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 síntesis lógica del diseño donde se le pueden poner una 

serie de restricciones en cuanto a área, etc. También se comprueba que cumpla las 

especificaciones de tiempo con la tecnología que se está utilizando y el reloj establecido. 

8.2.1.4.1. Flujo de diseño en la síntesis lógica en un ASIC 

El flujo de diseño 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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VHDL/Verilog

Restricciones

- Análisis
- Mapeado
- Optimización

Netlist

Librería
tecnológica

LEDA (calidad del código)

DESIGN COMPILER (síntesis lógica)

 

Figura 8.15. Flujo de diseño de la herramienta Design Compiler. 

8.2.1.4.2. Análisis, mapeado y optimización 

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 tecnología que se va a 

utilizar. 

 

Figura 8.16. Herramienta Design Compiler. 
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Se pone el reloj correspondiente así como los parámetros que se necesitan (ver 

Figuras 8.17 a 8.20). 

 

Figura 8.17. Reloj para diseño en Design Compiler. 

 

Figura 8.18. Tecnología y valor nominal de los componentes en el diseño en Design Compiler. 
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Figura 8.19. Carga en los cables en el diseño en Design Compiler. 

 

Figura 8.20. Restricción de máxima área en el diseño en Design Compiler. 

La herramienta genera automáticamente un símbolo con las entradas y salidas del 

diseño. En la Figura 8.21 tenemos el símbolo creado por la herramienta. 

 

Figura 8.21. Símbolo creado por Design Compiler. 
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En la Figura 8.22 se ve la lógica generada a partir de la descripción en lenguaje 

VHDL. 

 

Figura 8.22. Lógica creado por Design Compiler. 

El límite de esta tecnología es alrededor de los 200MHz. En la Figura 8.23 se puede 

ver el informe de tiempo generado donde se puede usar el diseño porque cumplen las 

restricciones de slack. En la Figura 8.24 se puede ver un informe de área que consume el 

circuito. 
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Figura 8.23. Informe de tiempo creado por Design Compiler. 

 

Figura 8.24. Informe de área creado por Design Compiler. 

8.2.1.5. Encounter 

Es una herramienta para realizar el Floorplaning, la Planificación de la 

Alimentación, el Placement  y el Routing. 

8.2.1.5.1. Flujo de diseño del Floor planing, Planificación de Alimentación,                        
Placement, CTS, Routing, Análisis y Verificación. 

El flujo de diseño 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
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Floor Planing

Planificación
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Alimentación

lef
tlf

Placement

CTS
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y

Verificación

G.D.S

 

Figura 8.25. Flujo de diseño de la herramienta Encounter. 

8.2.1.5.2. Floor planing, Planificación de Alimentación, Placement, CTS, Routing, 
Análisis y Verificación, formato GDS. 

El entorno de la herramienta es el de la Figura 8.26.  
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Figura 8.26. Herramienta Encounter. 

Tenemos que ir dando una serie de pasos establecidos para llegar hasta el diseño 

final. En primer lugar hay que abrir el archivo en verilog seleccionando en Top Cell el 

nombre del diseño (ver Figura 8.27). 
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Figura 8.27. Importar diseño con la herramienta Encounter. 

Un paso importante es poner la alimentación (VDD) y masa (VSS). Lo carga y 

estima el área a utilizar (ver Figuras 8.28 y 8.29). 

 

Figura 8.28. Conexión de Nets globales con la herramienta Encounter. 

©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Capítulo 8. Divisor programable de baja velocidad 

 

~ 233 ~ 

 

 

Figura 8.29. Estimación del área a usar en la Herramienta Encounter. 

Hay que configurar la dimensión del núcleo o core. Por ejemplo, se puede poner lo 

más cuadrado posible si nos interesa y la herramienta intenta buscar la mejor solución 

disponible (ver Figura 8.30). 
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Figura 8.30. Especificaciones del Floorplan con la herramienta Encounter. 

Se pone un anillo de alimentación con la VDD y GND donde hay que poner la 

anchura y centrarlo en el canal (Figura 8.31). El anillo de alimentación queda como se 

representa en la Figura 8.32. 
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Figura 8.31. Configuración del anillo de alimentación en la herramienta Encounter. 
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Figura 8.32. Vista final del anillo de alimentación en la herramienta Encounter. 

En este momento hay que rellenar con las células estándar, las cuales son la lógica 

de nuestro diseño. Este paso se puede ver en la Figura 8.33. 

 

Figura 8.33. Configuración de las células estándar en la herramienta Encounter. 
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También hay que poner células de relleno para no dejar huecos entre las células 

estándar. En la Figura 8.34 se ven los nombres de las células de relleno de las que se 

disponen. 

 

Figura 8.34. Configuración 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 hará utilidad para este fin. Una 

vez realizado este paso se puede ver la vista física del layout, como se puede ver en la 

Figura 8.35. 
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Figura 8.35. Layout automático con la herramienta Encounter. 

Una vez realizados todos los pasos anteriores sólo queda guardar el diseño en 

formato gds para poder exportarlo y usarlo en el diseño final del sintetizador. 

8.3. Resumen 
Al comenzar el capítulo se definió 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 diseño de un ASIC utilizando lenguaje VHDL y herramientas de simulación, 

compilación, sintetización, síntesis lógica, el floor planing, la planificación de la 

alimentación, placement  y el routing. 
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Una vez realizado el layout del divisor programable de baja velocidad en el 

siguiente capítulo se procede a realizar el layout full-custom de los demás bloques que 

forman el sintetizador con la herramienta Cadence. 
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Capítulo 9 
Layout de los distintos bloques y del 

sintetizador completo 

Una vez realizado el diseño de las distintas partes del sintetizador a nivel de 

esquemático en ADS y comprobar que las simulaciones de los circuitos cumplen con las 

especificaciones, procedemos al diseño del circuito a nivel de layout.  

9.1. Introducción 
Para la realización del layout utilizamos la herramienta Virtuoso integrada dentro 

del software Cadence, que a su vez integra la herramienta de verificación física Assura [7]. 

Esto nos va a permitir, no sólo realizar el layout full-custom del circuito sino, además, 

hacer las simulaciones post-layout. 

Para generar el layout correctamente deben de cumplirse una serie de reglas que 

dependen de la tecnología empleada, como pueden ser: la distancia entre los distintos 
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elementos, ángulos, densidad de corriente que pueden pasar por las pistas, densidad de 

corriente que puede atravesar las vías de unión entre las diferentes capas de la tecnología, 

tamaños, anchos de las pistas, etc. 

Así mismo, existen una serie de aspectos a tener en cuenta que nos permiten 

obtener el comportamiento óptimo del diseño. Estos se centran en minimizar la influencia 

de las posibles dispersiones de los parámetros de los componentes del circuito. Los 

aspectos más importantes se muestran a continuación: 

 El sustrato se debe conectar al potencial más negativo. 

 Se ha de lograr la máxima simetría entre los componentes aplicando la 

técnica del centroide común. 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 fabricación. 

 Se debe evitar que los ángulos de las pistas sean menores a 45º. 

 Las pistas de poli-silicio deben ser lo más cortas posibles, ya que crean 

resistencias perjudiciales para el comportamiento del circuito. 

 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 tecnología usada y son 

mostradas en la Tabla 9.1. 

Generalmente, las pistas se han sobredimensionado para evitar posibles roturas. Las 

pistas de alimentación las sobredimensionamos al máximo aprovechando los espacios 

vacíos, ya que se nos crea una capacidad parásita muy grande que nos sirve para filtrar 

cualquier ruido que viniera con dichas tensiones de alimentación. En cambio para las 

señales tanto de alta frecuencia como de reloj nos interesa que esta capacidad sea muy 

pequeña para que nos influya lo menos posible. 
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Tabla 9.1. Dimensiones mínimas de los materiales con respecto al flujo de corriente 

Materiales 
Unidades 

 (mA/µm) 

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 actúan de manera lineal y 

en una dirección determinada. Se pueden distinguir varios tipos de dispersiones, entre las 

que destacan: 

 Variación en el espesor de la capa de óxido: afecta, principalmente, a las 

capacidades parásitas de los transistores. 

 Variación en el número de impurezas: afecta a la movilidad de los 

electrones, lo que modifica el valor de la transconductancia. 

 Variación del tamaño de los transistores: afecta al valor de la 

transconductancia, capacidades parásitas y resistencias de los transistores. 

Si queremos pasar de un metal a otro y colocamos una única vía de unión 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 diseña 

para evitar riesgos innecesarios y en lugar de colocar una sola vía entre las diferentes capas 

de metales optamos por poner dos si el diseño lo permite. 

9.2. Diseño a nivel de Layout 
La metodología utilizada para el diseño 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 simulación de la vista extraída con el resto de los 
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bloques ya diseñados. Así podemos comprobar que el diseño en layout se ajustaba al 

esquemático y así conseguir una rápida detección 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 esquemático 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).  

 
Figura 9.1. Esquemático en Cadence del VCO. 
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Para simularlo se quitan las bobinas del layout y se incorporan con unos 

esquemáticos como elementos externos del circuito ya que al ser bobinas nos darían 

errores de cortocircuito al pasar las reglas de diseño (DRC). Hay que tener muy en cuenta 

que estas bobinas hay que incorporarlas en el diseño final del layout cuando se envíe a 

fabricar. 

 
Figura 9.2. Layout del VCO sin pads. 
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Se ha realizado la pertinente simulación 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 condición inicial para que 

arranque.  

9.2.2. Divisor entre dos 

Asociado al divisor entre dos podemos relacionar la adaptación para que este 

bloque sea funcional con nuestro diseño. 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 según la frecuencia de salida y poner un 

nivel de continua conocido. 

 
Figura 9.3. Esquemático en Cadence de adaptación de nivel de continua. 
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Figura 9.4. Layout de adaptación de nivel de continua. 

La primera simulación se realiza con los bloques separados del VCO y el de la 

adaptación del nivel de continua, con el test de la Figura 9.5. 

 
Figura 9.5. Test en Cadence del VCO y de la adaptación de nivel en continua por separados. 

Seguidamente, como se ve en la Figura 9.6, se unen los bloques en un mismo layout 

y se comprueba el correcto funcionamiento tal como se hizo en la simulación de los 

circuitos por separado. 
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Figura 9.6. Test en Cadence del VCO  y de la adaptación 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 adaptación del nivel de continua. Estos pasos son los 

seguidos para todas las demás partes del diseño. 
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Figura 9.7. Layout del VCO y de la adaptación 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 R0 para obtener la corriente deseada ya 

que difiere el modelo de los componentes en Cadence de los componentes de ADS. 

 
Figura 9.8.  Esquemático en Cadence de la fuente de corriente de 0,15mA. 

 
Figura 9.9. 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 diseñado en ADS. Se debe a que en las 

simulaciones en Cadence con las resistencias no conseguíamos ajustar los niveles. 

Cambiando las resistencias por transistores que actúan como cargas activas conseguimos el 

funcionamiento deseado ahorrando mucho área. 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 

Componente 
w 

(µm) 

MP3 7 

MP4 7 

En las Figuras 9.11 y 9.12 se muestran el esquemático y el layout del buffer RF. 

Debido a las dimensiones de los transistores que ocupan demasiada longitud, se opta por 

incrementar el número de dedos a cada uno de los transistores, disminuyendo así 

considerablemente su longitud y evitando que se produjesen resistencias parásitas en el 

polisilicio. 
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Figura 9.11. Esquemático 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 esquemático funciona a la perfección el 

divisor entre dos utilizando una fuente de corriente de 0,15mA, pero cuando sacamos el 

extraído 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 dimensión de la anchura de MP1. En la Figura 9.13 se ve el esquemático 

de la fuente y en la Figura 9.14 el layout. 

Tabla 9.3. Dimensión de MP1 en fuente de corriente 0,75 mA 

Componente 
w 

(µm) 

MP1 4,4 

 

 
Figura 9.13.  Esquemático 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 esquemático 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 más compacto posible y con el menor cruce posible de pistas. También 

se ha introducido un plano de masa para intentar reducir parásitos en este bloque ya que es 

una parte delicada. 

Tabla 9.4. Dimensiones de las cargas activas en el divisor entre dos 

Componente 
w 

(µm) 
ng 

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 

esquemático la simulación va muy bien, a la hora de extraer el bloque no funciona para las 

frecuencias más 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 extracción de capacidades o de impedancias por separado, se cambió la anchura de las 

cargas activas y se comprobó el correcto funcionamiento. 
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Figura 9.15. Esquemático 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 esquemático y el layout del buffer de salida se ven en las Figuras 9.17 y 9.18 

respectivamente. 
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Figura 9.17. Esquemático 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 adaptación de nivel 

lógico, el del divisor 5/4,  el  buffer de señal 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 

adaptación de los niveles lógicos en cuanto a los que suministran el divisor entre dos y los 

que necesita el divisor 5/4. El esquemático se ve en la Figura 9.19 y el layout en la Figura 

9.20. 

 
Figura 9.19. Esquemático en Cadence del conversor de CML a CMOS. 
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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 capítulo 6 de los distintos bloques 

del sintetizador pero esta vez se ha decidido incorporar un árbol de reloj para suministrar 

una señal suficientemente fuerte a cada flip-flop del bloque como se ve en la Figura 9.21. 

El árbol 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 actúa como señal 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. Esquemático 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 árbol de reloj para el componente extraído 

se ve en la Figura 9.23. Las simulaciones se han realizado en ADS pero con los modelos 

del circuito extraído en Cadence gracias a una herramienta de interacción entre las dos, el 

Dynamic Link. 
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Figura 9.23. Diseño de simulación del divisor 4/5 con árbol 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 típicos, de peor potencia, y peor 

velocidad. También se analizaron los casos para distintas temperaturas. 

 
Figura 9.24. Simulación del divisor 4/5 con árbol de reloj, para modelo Typical Mean. 
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Figura 9.25. Simulación del divisor 4/5 con árbol de reloj, para modelo Worst Power. 

 
Figura 9.26. Simulación del divisor 4/5 con árbol 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 diseño porque se comprueba que si ponemos 

directamente la señal 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 

señal de reloj de todas las puertas del divisor programable de baja velocidad, puesto que 

éste tiene bastante lógica asociada. En las Figuras 9.27 y 9.28 se ve el esquemático y el 

layout del buffer 1, y en las Figuras 9.29 y 9.30 el esquemático y el layout del buffer 2. 

 
Figura 9.27. Esquemático en Cadence de inversor buffer 1. 

 
Figura 9.28. Layout de inversor buffer 1. 
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Figura 9.29. Esquemático 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 capítulo 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 diseñado. 

Al cargarlo obtenemos el esquemático en la Figura 9.31 y el layout en la Figura 9.32. 

Para hacer el layout versus esquemático se tuvo que incorporar al esquemático los 

pines de vdd! y gnd!, ya que no lo tenía cuando importamos el gds generado. 

 
Figura 9.31. Esquemático 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 simulación se ve en la Figura 9.33. La simulación del divisor programable 

de baja velocidad se realiza cambiando las señales de control, divsel_0 y divsel_1, y 

observando que las señales que actúan en los switches (S1, S2, S3 y S4) para cambiar de 

sub-banda lo hagan según lo diseñado. También se ve la señal de salida del bloque, 

OUT4_5, y comprobamos que la relación entre la señal de referencia y la de salida del 

bloque tienen el factor de división 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. 

 
Figura 9.34. Simulación en Cadence del divisor programable de baja velocidad, para la sub-banda1. 
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Figura 9.35. Simulación en Cadence del divisor programable de baja velocidad, para la sub-banda2. 

 
Figura 9.36. Simulación en Cadence del divisor programable de baja velocidad, para la sub-banda3. 
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Figura 9.37. Simulación 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 esquemáticos de la lógica 

utilizada. El esquemático se ve en la Figura 9.38 y el layout en la Figura 9.39. 
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Figura 9.38. Esquemático en Cadence del PFD. 

 
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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Figura 9.40. Esquemático en Cadence de la bomba de carga. 

 
Figura 9.41. Layout de la bomba de carga. 

9.2.4.3. Comparador de fase/frecuencia más la Bomba de carga 

Una vez realizados los layouts de las partes por separado se unen en un bloque y se 

simulan. El esquemático se ve en la Figura 9.42 y el layout en la Figura 9.43.  
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Figura 9.42. Esquemático 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 simulación 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. Simulación en Cadence del  PFD unido a la bomba de carga, para la señal R atrasada. 

 
Figura 9.46. Simulación en Cadence del  PFD unido a la bomba de carga, para señal R adelantada. 

9.2.5. Filtro 

Este bloque se incorpora como elementos externos en el esquemático 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. 

 
Figura 9.47. Esquemático 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 esquemático comprende todos los esquemáticos por separado 

unidos de forma adecuada (ver Figura 9.48).  

El bloque del divisor programable de baja velocidad contiene las redes (nets) de 

alimentación y masa con nombres globales de vdd! y gnd!. En los diseños de los bloques 

anteriores habíamos puesto estas alimentaciones como VDD y VSS pero nos encontramos 

con un error insalvable cuando los unimos e intentamos guardar el diseño. La solución es 

fácil, hay que renombrar las nets donde teníamos los antiguos nombres de las 

alimentaciones y ponerles los de las globales, vdd! y gnd!. 

En el diseño se ponen como entradas y salidas todas las señales posibles para 

verificarlas en la simulación 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. 

 
Figura 9.48. Esquemático en Cadence del sintetizador. 
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Figura 9.49. Layout del sintetizador. 

9.3. Distribución de pads en el layout final 
En la Figura 9.50 se muestra la distribución de las puntas de prueba tomadas para 

nuestro diseño. Como se puede observar, las puntas que se deben usar en la medida son del 

tipo SGS (Signal Ground Signal) debido al gran número de señales de entrada y salida que 

tenemos. 

A la hora de realizar la distribución, se tomó como premisa fundamental el sacar los 

pines de la señal de RF (en modo diferencial) lo más directas y simétricamente posible. En 

cuanto a los pines de alimentación y de IF se trató de enmarañar lo menos posible el diseño 
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y evitar el solapamiento entre capas de metal adyacentes con el objetivo de evitar 

capacidades parásitas inesperadas. 

 
Figura 9.50. Distribución 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 µm de centro a centro de los pads más próximos y 200 µm los pads que 

utilizan distintas puntas de medida. Para ello, en algunos casos, aplicamos el teorema de 

Pitágoras, como se muestra en la Figura 9.51.  

 

222 cba   

Figura 9.51. Distribución entre los centro de los pads de medida. 

Otra consideración a tener en cuenta es que se debe colocar contactos al sustrato en 

las zonas del chip que quedan vacías. 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 dimensión máxima de 31,9 µm en al menos uno 

de sus lados. 
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En la Figura 9.52 se muestra como queda finalmente nuestro diseño con todos los 

bloques interconectados y los pads. Como no disponemos de dos pads para las señales INP 

e INPN, para compensarlas con las señales QUA y QUAN que vamos a medir, ponemos 

unas cargas de 50Ω en el layout. La Figura 9.53 muestra el símbolo del bloque que 

usaremos en el test. 

 
Figura 9.52. Layout del sintetizador con los pads de medida. 
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Figura 9.53. Símbolo 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 todavía en la simulación no se 

llega a ver el enganche final. La simulación completa del enganche no se ha realizado 

puesto que tarda mucho tiempo debido a la escala del reloj principal y los factores de 

división del diseño, pudiendo llegar cada simulación a meses. La Figura 9.56 muestra la 

señal diferencial en cuadratura. 

 
Figura 9.54. Test en Cadence del sintetizador con filtro. 
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Figura 9.55. Simulación en Cadence del sintetizador enganchándose. 

 
Figura 9.56. Simulación en Cadence del sintetizador, para la señal diferencial de (QUA-QUAN). 
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Finalmente el circuito que se enviará a fabricar será con las bobinas puestas, paso 

del cual no podemos olvidarnos. En la Figura 9.57 se ve el layout final con las bobinas 

correspondientes. 

 
Figura 9.57. Layout final del sintetizador con pads de medida y bobinas. 

9.4. Resumen 
En este capítulo se va visto la realización de los layouts de los distintos bloques así 

como del sintetizador completo verificando el funcionamiento con las respectivas 

simulaciones post-layout. 
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En el próximo capítulo se establece un balance del desarrollo del proyecto, lo que 

nos conduce a una serie de conclusiones, válidas para el desarrollo de futuros trabajos y 

diseños. 
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Capítulo 10 
Conclusiones 

Una vez realizado todo el diseño del sintetizador tanto a nivel de esquemático como 

de layout, vamos a ver las principales conclusiones del diseño. 

10.1. Resumen 
El objetivo del proyecto ha sido diseñar un sintetizador basado en tecnología 

BiCMOS de 0,35 μm suministrada por AMS para un receptor de radiofrecuencia según el 

estándar DVB-H. Dicho sintetizador actúa como oscilador local de un receptor de 

conversión 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 offset de 100 KHz 
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Una vez realizado el estudio de la tecnología, el estudio teórico de los PLL y de los 

sintetizadores de frecuencia, se pasó a la elección de la configuración a utilizar. La 

configuración elegida fue la de un divisor fijo entre dos con un divisor programable. 

10.1.1. Diseño a nivel de esquemático 

En una primera fase se diseñaron y simularon todos los componentes que forman el 

sintetizador con la herramienta ADS.  

Comenzamos con los comparadores de fase donde el detector más apropiado para 

nuestro sintetizador es el detector de fase/frecuencia más la bomba de carga ya que se 

pueden usar señales de entrada en el detector de relaciones cíclicas distintas de 1/2. Para el 

detector de fase utilizamos una única 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 características de este bloque. 

Tabla 10.2. Características del detector de fase/frecuencia más la bomba de carga 

Comparador de 
fase 

Margen lineal Kd Señales de entrada 

PFD+CP Desde -2π a +2π 32,61(µA/rad) Sin restricciones para 
señales no cíclicas 

El VCO utilizado en el diseño ya estaba implementado [5], lo que se hizo fue 

extraer los datos que nos interesaban para la simulación del sintetizador en ADS. 

Para el divisor rápido implementamos un divisor entre dos basado en latch tipo D 

en modo CML. Esta opción era la más acertada puesto que obteníamos las señales en fase 

y cuadratura directamente desde este bloque. Debido a las características de las tensiones 

de salida del VCO tuvimos que anteceder al divisor un bloque de adaptación entre el VCO 

y el divisor rápido, que fue un buffer de RF. Para el divisor entre dos también era necesaria 

una fuente de corriente. Otro bloque introducido tras el divisor rápido fue un buffer de 

salida para suministrar suficiente potencia hacia el bloque que en el futuro irá conectado, 

un mezclador. 

Se realizó un estudio del divisor programable. Éste consta de un prescaler rápido 

que puede dividir por (P+1) y P, y dos contadores programables A y Np de baja velocidad.  
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Los filtros fueron analizados según 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 simulación del sintetizador completo en 

AMS sólo usamos el modelado del VCO, pues la simulación tardaría varios meses si 

usamos el real. La primera consistió en la simulación de la respuesta del bucle, el segundo 

tipo de simulación realizada fue el análisis del ruido de fase y la tercera la respuesta 

transitoria. Se realizaron simulaciones con valores del filtro que podían ser integrados pero 

se tuvo que desechar esta posibilidad debido al ruido de fase introducido por las 

resistencias. Finalmente se utilizó 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 

Sub-bandas 
Margen de fase 

(grados) 

Tiempo de enganche 
inicial  

(ms) 

Tiempo de enganche          
entre fmin y fmax 

(ms) 

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  

(Hz) 

PNTotal  

(dBc/Hz) 

1 -70,012 

10  -80.000 

100 -89,875 

1 K -97,091 

10 K  -83,197 

100 K -99,814 

1 M -121,339 

10 M -136,340 
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10.1.2. Diseño a nivel de layout 

En una segunda fase se diseñaron y simularon todos los componentes que forman el 

sintetizador con la herramienta Cadence. 

El diseño en Cadence del layout finalmente se quería enviar a fabricar. Como no 

disponíamos de todos los pines necesarios para generar el control de todos los canales, se 

tomó la decisión 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 realizó con herramientas de 

técnicas digitales para baja frecuencia. En la Tabla 10.5 se puede ver la relación en las 

señales de control elegidas para cada sub-banda así como el factor de división en el divisor 

programable de baja velocidad. 

Tabla 10.5. Valores de la señal de control, los switches para cambiar de sub-banda el VCO y el 
valor de división 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-banda1 1 1 0 0 0 0 170 

Se realizaron todos los bloques de los que consta el sintetizador a nivel de layout. 

En la simulación del sintetizador completo en Cadence usamos el VCO real. Algunos 

bloques tuvieron que ser rediseñados ya que el modelo de los componentes en ADS difería 

a los utilizados en Cadence. Finalmente se comprobó que el sintetizador tiende a 

engancharse. La simulación completa del enganche no se ha realizado puesto que su 

duración es elevada. Esto se debe a la escala del reloj principal y los factores de división 

del diseño, pudiendo dilatarse a meses. 

10.2. Conclusión final 
Se ha comprobado que con la tecnología SiGe 0,35 μm se pueden realizar diseños 

de sintetizadores para DVB-H. De esta manera podemos integrar en un mismo chip la parte 
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analógica y digital del terminal receptor a excepción, en este caso, del filtro que no 

pudimos obtener un diseño válido con valores integrables. 

Como se ha podido observar a lo largo de este proyecto, se ha cerrado el flujo de 

diseño de un circuito integrado mixto de radiofrecuencia, ya que en todos los circuitos se 

ha partido de un esquemático 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 visión general del 

proceso de diseño que se transforma en experiencia a la hora de afrontar cualquier diseño, 

porque en todo momento se tiene una idea aproximada de lo que puede pasar en las 

diferentes fases del flujo de diseño. 

Un logro a destacar es que parte de este trabajo ha sido publicado en un artículo de 

congreso internacional y en un artículo de revista donde al final de la memoria se 

encuentran anexas dichas publicaciones:  

• S.L. Khemchandani, J.del Pino, D. Ramos, J. Pérez,  N. Barrera,  U. 

Alvarado,  A. Hernández, “A BiCMOS Chipset for a DVB-H front-end 

receiver”, XXIII Design of Circuits and Integrated Systems Conference, 

Grenoble, November 12-14, 2008. 

• S.L. Khemchandani, J. del Pino, E. López-Morillo, U. Alvarado, D. Ramos-

Valido, B. Palomo, F. Muñoz-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 línea de trabajo que subyace a este proyecto fin de carrera 

es parte de una línea de investigación de mayor envergadura en la que se desarrollan varios 

proyectos de investigación. De este modo, la temática de este trabajo tiene continuidad en 

aspectos como la integración del sistema en la cadena de recepción, etc. 
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Presupuesto 

Una vez completado el diseño del circuito y comprobado su correcto 

funcionamiento, para concluir con el proyecto, en este capítulo se realizará un estudio 

económico 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 está formado por dos 

técnicos a tiempo completo para un total de cien usuarios. 

 

 

 

©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Diseño de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnología BiCMOS 0,35μm 

 

~ 292 ~ 

 

Tabla P.1. Costes de recursos humanos 

Descripción 
Tiempo de 

uso 

(meses) 

Gastos 
Gastos 

(€) Total 

(€/año) 

Usuario 

(€/año-usuario) 

2 Técnicos a tiempo completo 9 36060,73 360,61 270,46

TOTAL 270,46

P.2. Costes de Ingeniería 
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 formación, estudio y 

análisis, especificación, desarrollo, análisis de resultados y documentación; como muchas 

de estas tareas se solapan en el tiempo se han incluido los períodos de tiempo en función 

de la tarea predominante. En este presupuesto se ha incluido los costes de formación al ser 

específicos para el desarrollo de este proyecto. Tomando la tarifa por costes de ingeniería 

aplicada a un ingeniero junior en España, 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 físicas). La Tabla P.2 muestra los costes de ingeniería desglosados. 

Tabla P.2. Costes de ingeniería 

Descripción 
Tiempo 

(meses) 

Gastos 

(€/mes) 

Gastos 

(€) 

Formación y estudios previos 2 2232,16 4464,32 

Estudio de las herramientas de trabajo 1 2232,16 2232,16 

Desarrollo del circuito 5 2232,16 11160,80 

Realización de la memoria 1 2232,16 2232,16 

TOTAL  20089,44 

P.3. Costes de amortización 
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 

amortización, en función del periodo de tiempo usado y el número de usuarios que accedan 

a estos, los cuales se han estimado en 10. 

©
 D

el
 d

oc
um

en
to

, d
e 

lo
s a

ut
or

es
. D

ig
ita

liz
ac

ió
n 

re
al

iz
ad

a 
po

r U
LP

G
C

. B
ib

lio
te

ca
 u

ni
ve

rs
ita

ria
, 2

01
2



Presupuesto 

 

~ 293 ~ 

 

En la Tabla P.3 se detalla el cálculo de los gastos totales para los recursos hardware 

utilizados. 

Tabla P.3. Costes de recursos hardware 

Descripción 
Tiempo 
de uso 

(meses) 

Gastos 
Gastos 

(€) Total 

(€/año) 

Usuario 

(€/año-usuario) 

Estación de trabajo SUN Sparc Modelo Sparc 
Station 10 9 3300 330 247,50

Servidor para simulación SUN Sparc Station 10 9 3926 392,6 294,45

Impresora Hewlett Packard Laserjet 4L 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 

9 900 90 67,50

TOTAL 999,45

El cálculo de los gastos totales de los recursos software bajo licencia utilizados, 

tienen un coste estimado de amortización y mantenimiento según el período de uso 

(referenciados a un período de un año). Estos costes de licencias pertenecen a licencias 

universitarias, no comerciales se detallan en la Tabla P.4. 

Tabla P.4. Costes de recursos software 

Descripción 
Tiempo 
de uso 

(meses) 

Gastos 

Gastos 

(€) Total 

(€/año) 

Usuario 

(€/año-
usuario) 

Microsoft Office 2007 9 450 45 33,75

Advance Design System (ADS) 9 3200 320 240,00

Cadence con Kit de diseño 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 Versión prueba - 0

TOTAL 1041,75

La Tabla P.5 muestra el total de los gastos por costes de amortización. 
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Tabla P.5. Costes de amortización 

Descripción 
Gastos 

(€) 

Costes por recursos hardware 999,45

Costes por recursos software 1041,75

TOTAL 2041,20

P.4. Costes de fabricación 
En este apartado se incluyen los costes derivados de la fabricación. El circuito 

mide: 1,145×1,040. 

Tabla P.6. Costes de fabricación 

Descripción mm2 
Precio del mm2 

(€) 

Gastos 

(€) 

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 

elaboración del documento final del proyecto. 

Tabla P.7. Otros costes 

Descripción Unidades 
Coste unidad 

(€) 

Gastos 

(€) 

Paquetes papel  DIN_A4 80 gr/m² 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 función 

de los costes parciales comentados en las secciones anteriores. 
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Tabla P.8. Presupuesto total 

Descripción 
Gastos 

(€) 

Costes de recursos humanos 270,46 

Costes de ingeniería 20089,44  

Costes de amortización 2041,20 

Costes de fabricación 1200,00 

Otros costes  162,50 

PRESUPUESTO FINAL  23763,60 

TOTAL (IGIC 5%)  24951,78 

D. Dailos Ramos Valido declara que el proyecto “Diseño de un sintetizador de 

frecuencia integrado para DVB-H en tecnología BiCMOS 0,35μm” 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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 “A BiCMOS Chipset for a DVB-H front-end 

receiver”, XXIII Design of Circuits and 
Integrated Systems Conference, Grenoble, 

November, 2008. 
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A BiCMOS Chipset for a DVB-H front-end 
receIVer 

s. L Khernchandani' , J. del Pino ' , D. Ramos ' , J. Pérez ', N. Barrera ' , U. Alvarado2 and A. Hemández' 

' De p_ Ingeni"';a Electrónica y Automálíca / Instituto Univorsitario de Microelectrónica Aplicada ( lUMA), Unive,gdad de Las 
Palma, de Gran Canaria, Spain . 

'cernro de Esrudios e [n"".ligaciones TÓ:;nica.de Gui(IÚzcOO « Ell). Spain. 
,unil@iuma.ulpgc.es 

Abstract-Th i. ""pe' describes Ihe th= mas! challenging 
componm¡g of a digital vid.., broodcasting--handheld tuner: 
!he wideband low noí.., """,[i fier, Ihe mixer and !he 
synthesiz ... . A dircct con"".si"" rc""iv ... j. cho¡;en 0"'"' 
da,síesl digital video broodcasting~~,trial architecturr:s . 
lbe.., bloch """ implemented in a standard 0.35 ~m 
BiCMOS pro","" and Ihe;, measu",d speci fication, 3rc !he 
following: Ihe LNA mínimum gaín j. 13 d B al 950 M[[2 with 
a maximum NF o f 3 dB; Ihe mixer has a oonv=ion gain o f 
10.7 d B and a maximum NF o f 22.S dB; !he veo oscillmes 
from 1085 M[[2 10 1766 M[[2, eov"';ng near[y Ihe emire band 
using on[y one VCO core, Ihe phase ooi"" i. _112 dBcI1 [z at 
[00 kl [z o ffset, and Ihe tuning range is47_6 %_ 

Index Terms--[ow noi.., amp[i fi er; LNA; mixer; digital 
video broadca,ting-handheld; DVB.II; BiC MOS; VCO; 
synthesizer _ 

L lNl1!ooucm:JN 

Digita[ video broadcasting-handheld (DVB.II) merges !he 
two be.t-sd[ing consumer pro<lllClli in hi.lOry, TV. and 
ce[[u[ar phone._ DVB·II techoo[ogy adapto the digital video 
broodca'ting---terrestria[ (DVB-l) 'Y"tem for digital terrestria[ 
televi.ion, 10 !he 'peci fie re<¡lliremenlll of handheld, battery
po"",red receivers_ DVB_[ [ can o ffer a downstream chaMeI at 
high data rates which can be use<! 'tandalone or as an 
enhancernent of mobile teleeoms networks which many 
typica[ handhe[d terminalsare abre 10 aceess anyway [1] [2] _ 

Manufacturers o f ee[[u[ar telephones, ponab[e eompoters, 
and o!her mobi[e devices are [ooking for way. to incorporate 
DVB·[[ receivers imo Iheir pro<lllClli _ For many of lhese hand
he[d devices, one o f !he primary eoncems is bottery [i fe _ Too .. 
!here i. strong motivalion 10 provide good performance at 
very [ow power [1 ]-[3]_ 

This paper dea[s wilh Ihe design o f !he RF pan of a DVB·[ [ 
receiver, partieu[ar[y wilh!he design o f !he receiver from~d, 

in [ow cost 035 ~ BiC MOS techoo[ogy. The designed 
circuits indude a [ow noi.., amp[i fier (LNA), <IIlal q""drature 
mixers and a .ymhesi""r imp[ememing a d irect eonversion 
orchite<:ture _ 

In section II front.end 'peei fications and sY"tem 
archite<:ture are shown_ Section III and IV give defai[, o f !he 

LNA and mixer design, re'peetive[y, add",ssing !he topies o f 
eon""rsion gsín, [inearity and noí.., _ Sedion V is devoted 10 
Ihe syn!hesi""r design_ MeaSllred re,u[1ll are presented in each 
..,elion_ Final [y, ""me conc[usions are drawn in Section VI _ 

11 _ DVB_II REX;ElVER 

DVB·II standard works in !he IV and V UIIF bands, from 
470 Mllz 10 862 Mllz. The re[ationship betw""n Ihe ehanne[ 
eenter frequency and Ihe ehaMeI number(N) is!he fo[[owing: 

f. - (470+4+(N-21H) MHz, N _ 21, ... ,69 (1) 

l1Ie channe[ separation i. 8 Mllz and !he ehanne[ 
bandwidlh i, 7_61 Mllz _ In ease!hat mobile communication, 
under !he ,tandard GSM 900 is use<! in !he same terminal a, 
DVB. II,!he usab[e fre<¡llency range i. [imited 10 ehaMeI 49 
(698 Mllz). 

For !he receiver, direct eon""rsion architecture has been 
..,[ected, thus on[y one phase [ocked loop (P LL), working at 
Ihe chaMeI center frequency, shou[d be designed_ In addition, 
it a[so avoids !he need for an o ff.chip image rejea fi [ter_ In 
doob[e conversion architectures, two di fferent PLLs are 
n""ded, one fixed al !he higller po,sib[e fre<¡llency, and !he 
o!her, al a [ower frequency, which is in eharge o f ehanne[ 
..,[ection_ Both PLLs are ea,ier 10 design Ihan Ihe one 
proposed here, ho"",ver !he eomp[ete receiver wou[d have 
mor.. power eon,wnption and Iarger area. On Ihe o!her hand, 
Ihe direel eonversion archite<:ture ,uffers from drawback, 
,uch as [ocal oscillator [eakage (",,[ f. mixing e ffect) and 
fre<¡llency pu[[ing !hat appears because !he symhesizer 
operates at!he RF ,ignal frequency _ (lenera[[y, Ihe propose<! 
direct conversion so[ution is eheaper !han !he doob[e 
eon""rsion architecture _ 
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l1Ie LNA and mixer 'peci ficmions depend on lhe receiver 
ba""band, A DC and aIltommic pin comrol. Reference [2[ i, 
use<! a. initial approach for 'peci ficalions to de.ign Ihe LNA 
and míxercircuilli. 

'" 

.. o3 dB 
PAl·G 

1<,,"'''''" 
WNmo C",,"'El 

Fig. l. Graphic repre""mation o f lhe interferer and!he ",,,nted 
ChaMeI for phase noise calculmion. 

For veo 'peci ficmion" some calculations have been done. 
Wilh !he chosen architecture, lhe veo frequency rang<' is 
from 474 Mllz to 8S8 Mllz . veo phase ooise limílli !he 
receiver seleclivity and it. 'peci fication can be calculared from 
maximum imerferer signal in !he N+ I ChaMeI . Th i. happens 
for an analog PAL-G imerferer ChaMeI a, .hown in Fig. I [1 [. 

A 27 dB ,ignal to inlerferer ratio (SIR) ha, been selected, 8 
dB grearer Ihan Ihe carrier to ooise ratio (CIN) for Ihe worst 
case described in Ihe ,tandard, which i, 19.2 dB. 

l1Ie maximum phase ooise al 4 Mllz o ff""t iso 

l(4MHz) - p .... - Pl$ -SIR -lO ·log(B) _ -13R dEle/Hz (2) 

where Pws and Po; are the wamed and imerferer .ignal, power. 
As,uming tilat Ihi. value i. in Ihe l / f' par! o f !he phase noi"" 
curve according to u e""n [12[, lhe ,Iope is -20 dB/dec. Thi. 
gives a phase noise requiremem of -103 dBcl1lz m 100 kllz 
offset . 

F,g. 2. Block seheme o f !he DVB_II f rom-.end. 

Fig. 2 .110 ..... Ihe proposed receiver block seheme. 11 
consi.1li on Ihe from_end and .yn!he.izer, which are !he 
circuito p"'""nted in Ihi. paper, !he baseband ampli fication 
Jmel fi lt""';ne, thto A n<'. Jmel thto elieit~1 m""hJmel rmc~""ine 

An external LNA i. included in order to m""t NF 
requiremenlli [2[ . 

nI. LNA 

l1Ie primary goal o f a LNA is to k""p!he overall NF of !he 
receiver low enoogh by se=ni ng Ihe relatively larg<' noí "" o f 
Ihe following míxer by Ihe LNA gain . l1Ie essential 
requiremenlli of a LNA are low ooise, high pin, high 
lineanty, low powerconsumption, and in DVB_II, wideband. 

A. [NA D-.aiplioh 

~cently, a new topology of a wideband ampli fier for UWB 
.ystem, which adopto a band_pass filter at !he input of !he 
cascode LNA for wideband input matching, ha, been reponed 
[S[[6[ . l1Ie band_pass filter_base<! topology incorporare. !he 
inplll impedance o f lhe cascode ampli fier as a par! o f lhe filter, 
and shQ',V1; a good performance while dissipating ,mall 
amoUhlliof de power. 

In Ihi, paper il i, proposed to combine a re,i,live loaded 
LNA, wilh Ihe conventional resi,live .hum.feedback, in order 
to achieve a low power, low ooise and wideband ampli fier for 
Ihe DVB _II bando Fig. 3 .hQ',V1; Ihe propo""d topology. A. il 
can be seen, Ihi. circuil uses only one inductor reducing!he 
required chip arca . 

r---'1;;r----+--------.RFa~ 

e, 

Fig. 3. LNA circllÍI diagram. 

l1Ie LNA consi'lli on two ,tag<'s: Ihe inplll ,tag<', compose<! 
by two transi,un (00"'1' and OoASl) in cascode configuration 
and one inductor (L,,), and!he oo1pllt ,tag<', which i. the load 
resi'lance, Re. The input 'tage is cascoded to a1low 
,uppressing local oscillmor (LO) f""d_through from!he mixer 
back to!he LNA '. RF input. 

lltrough re.i.tive .hum-feedback il i. pos.ible to match !he 
inpllt and the oo1pllt having an excellent trade-.{)ff between 
conjupte matching and mínimum ooise. The fi ~1 ,tep to do 
Ihi. i. to select Ihe val"". of R,. and R¡, in order to match !he 
real par! o f Ihe inpllt and outpllt impedances. l1Ie imaginary 
par! of Ihe inplll impedance is !hen matched using Ihe inductor .. 

Following Ihe procedure ootlined above, transi,tor 
dimensions of QCA$ ' and OoASl were selected to be 96 11m'. 
Also, a value of 300 n ha. been selected for Re and RF in 
order to guaram"" wideband operation. Finally , Ihe inpllt 
match,ng 's ach,eved w,lh a LB 0 1' J.' ni L In IhIS 

, 
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implemontalion, m. de biasing nodes Va and Vcc a"" bias«! 
.. parately Ihmugh ""!<mal voltag<' ",urces. n.. feed·back 
capaciror Cf value is I pF. 

Fig. 4. LNA microphorography. 

Fig. 4 shows Ihe LNA microphotography. The rotal chip 
¡;Íze, excluding probe pads, i. 452x600 I'm'. The ampli fier 
dra",~ 3 mA fmm a 33 V sllpply . , - " - '" -o 

• , 
• , 

• 
o 

, . , , ¡,.. • 

, 
, 

-.-
• 

o-- ____________ _ 0--....... 

:~ 
, A • 

""" "'" "lO'''' "'" ""' """ "'" ""'..,., Il00"''' """ ' ''' ''lOO 
Fr<querq I ~z l 

Fig. 5. MeaSllred LNA S-palllmetersand NF. 

Fig . 5 shows Ihe mea,ured S parametets of Ihe wideband 
ampli fier for VE1"'2 V. In Ihe bond, (mm 470 ro 862 MIIz, m. 
pin varíe. (mm 13 ro 16 dR The mea,ured in püt rerum los. 
(Sil ) and Olllplll retum lo,," (S22) a"" higher Ihan 10 dB over 
m. bondwidth . The reve.,;e isolation (S12) i. greater Ihan 22 
dB in Ihe whole band dile ro m. cascode .tage. l1Ie NF 
measurement ""IS done in a noise free environmem wilh an 
E4440 Agilont 26.S GIIz .pectrum analY'er and a 346C noi .. 
""urce. l1Ie NF varíes fmm 3 to 33 d R Thi. re,ult show. 
good agreernont betweon mea,ured and simulated data . l1Ie 
inplll IP3 wa, meaSllred wilh a two tone te,t ,irumed at 666 
Mllz and 666.2 Mllz. Fig. 6 .how. Ihe measured !IP3 
resulting a value of S d Bm. 

, 
, 
" 

" , , 
• , 
¡ , 

, 
• 
" • 
• , " • " 

F,_ monlo ''''''" 
T" do". ,,,,,, , 

·ro ., 

" ~ "'"mi 
Fig. 6. Mea,ured LNA llP3. 

IV. MIXER 

, ,., 

Mixers are w;ed rOl" freqtloncy convenion and "'" critical 
compononts in modem RF sy.ternli. In order ro avoid sel f_ 
mixing e ITect, a high LO and RF iwlation i. reqtlired, SO a 
di!leremial ,trucrure "'''' used. 

A. MixaD-.ai¡;ri ot¡ 

l1Ie most common mixer ropology i$ m. dooble balanced 
configuration lrnown a. Ihe Gilb..-t Cell (= Fig. 7) [8]. Th i, 
design i. oflen ello..., over Ihe simpler .ingle balanced 
configW1ltion dile to its LO f..,d_through i.solmion prop..-ties. 
Double balance<! mi xer¡ use ,yrnmetry ro cancd m. un",,,nte<! 
LO components while onhancing desi""d mixing compononts 
at m. oolpllt. 

In Ihe designed mixer, m. driver stage has b..,n biased wilh 
Ihe cu"ont ""urce composed by Qam ROE!', R", Ra , and R", . 
The switching stage i, biased directly through V.....,. LO. For 
mea,uremem pürpo .... , an emitter follower buITer i. ¡nsene<! 
in order ro dríve an ""!<mal SO n load . 

" 

Fig. 7. Gilben MixerCelL 

l1Ie mixer linearíty can be increased by SOIlrce degeneration 
[8] . Thi. technique consi,ts on introdllcing a resi,lance (or 
indllctance) in m. emitters of m. driver .tage in order ro 
maximize Ihe linear in püt voltage range. 1I0wever, Ihi. 
implies a deteríoration of m. gsin and noíse figure and, a, a 
consequence, "'". nO! lised in o", de';J!'l. In.tead of Ihi., a 
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Fig. 8. Mix ... microphotography. 

Fig. 8 show. m. mixer míerophotography. l1Ie total chip 
size, exdlXling probe pads. i. llOx46 11m'. The ""'pli fi .... 
indlXling m. ootputbuffe., dra ..... 2 mA fmm a J .J V .upply. 

Fig. 9 shows Ihe meaSllred mixer CQnv ..... ion pin ror a LO 
po" "" of O dBm. l1Ie IF frequency has been flJled 10 4 Mil, 
and m. RF and LO f~ueroeies have been varied from 470 10 
S62 MII2. The meaSllred pin i. approximately 13 dB. The NF 
measuremern was done in a noise free environmern wilh m. 
previous configuration. llle NF measured value i. fmm lOS 
10 22.S dB in Ihe band of in!ere't. As m. LNA, Ihi. result 
sh~ good agreemern between measured and simulated data . 

"_"'11~",1 

Fig. 9. Mix ... measured conve";on gaín and N F. 

V. SV,,"l1IESllER 

l1Ie block diagram of m. proposed synm.si"" i. ,ho"n in 
Fig. lO. llle phase frequeroey detector (PFD) compares m. 
oolJlllt fre<¡llency (f..J, divided by Ihe divide ... ( f .. ,), and m. 
reference f~uency f, .... llle charg<' pump conve", m. PFD 
CQmp8rison in cwrern pul,.,s, which are fi ltered by Ihe loop 
filter 10 generate Ihe control voltag<' . Th is voltage drives m. 
veo 10 iroerease o. decrease Ihe ootput f~ueroey so as 10 
drive Ihe PFD', average oolJlllt towards ",ro. 

.". '-' _" ,,>T,.O," .,. .... n . 

Fig. JO. Synlhesi'er fo. DVB· IL 

A. Phau Fr.qumcy D,¡,clor<lw Chart' Puml' 

l1Ie phase and frequeroey erron; are detected by PFD and illi 
",hematíe i.shown in Fig. 11.11 isa ,tate machine wilh RS 
n ip.nops as memory demenlli [9]. 

e . '---cQ::" ~~=' 
Fig. 11. Pha,., frequeroey detecto. ",hematíe . 

The charg<' pump strucrure con,islli on a paí. o f current 
sources wilh ,witche, (,.,e Fig. 12). l1Ie PFD pin (K,,) i, 
32.09 I'Álrad and 1,. has a value o f ±lO 1 I'Á . 

0 00 

Fig. 12. Charg<' pump ",hematic. 

B. F<I,r dj"jJamd I'hau ,hifra. 

l1Ie fast divide. block diagram is shown in Fig. 13. 11 i. 
composed by a CML (currern mode lagic) fasl divide" which 
divides de VCO outplll by two as "",11 as g<'nerates de O· and 
90" ,ignal, . The buff ..... are 10 drive Ihe mix ..... and m.y are 
matched 10 50 n. A CMI. 10 CMOS levd CQnven ... is liSed 10 
drive m. dIlal modlllu, prograrnmable divide •. 
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Fig _ lJ_ Iligll sp..,d divid ... and 90" phase shilter_ 

l1Ie CM L fast divider al"" aelli a. O-<;q' phase .hilter and 
illi ",hematie i •• hown in Fig _ 14 [10]_ 11 i. compased by two 
CML latches wilh active loam _ As shown in Fig. 14, a divider 
by two using CML latches i. formed by a ma'ter-slave 
configuration _ Thi. eonfiguration i. used to obtain Ihe 0° and 
<;(10 LOto drive Ihe 110 mix,,"_ 

Fig _ 14_ CML fa,t divider and ,hift ... _ 

e FilIa 

l1Ie mi li""d loop fi lter is a passive threo.pole fi lter (,.,e Fig. 
15). lbi. compri .... a s«ond ord ... fi lter ..,crion and a RC 
,.,elion, providing an extra pole to assi,1 Ihe anen .... tion o f !he 
sidebonds m mulliples o f Ihe eomponson frequency Ihm may 

"1'1"''''-

"pndordi, f'f c, __ •• "~.>"~.~, 
2.7~ 

I'ig. 15_ Pa.sive threo.pok loop fi lte'-

toVCO 

D. veo 
l1Ie vco is impl=ented a, an Le oscillator topology [11], 

integrating all !he eomponcnlli o f !he mnk on-<hip_ A 
simpli fied ",hematíe o f Ihe vco i. sho ... n in Fig _ 16_ l1Ie 
eorc u .... a erosS-COllpled transi,tor psir to build.up !he 
ncgative resistance _ A buff ... ampli fier was also added to 
provide addiliona! isolmion from load vanation. and to boo.t 
Ihe omput power_ A volmge appliod lo Ihe VT\JNl! pin, whíeh is 
eonnected to!he varacto .... control. the vro frequency_ Al"", 
an array of .witchod eapacitors ... , .. =plo}'<'d to .w..,p !he 
whole frequency range. 

l1Ie clase_in phase noi.., behaviOllr at an offse\ M from!he 

e",ri ... frequency f. of a di fferemial Le runcd VCO i. given 
by u.son'. model [12]: 

(3) 

wh= K is Boll2mann'. consmm, T is Ihe absohne 
temp ... arure, R i. the mnk parallel re.i,tance, V. i. !he 
amplirude of oscillmion, Q i. Ihe resonator loadod quality 
factor, f, i. the flicker ,..,i.., comer frequency wh= flicker 
noi.., and Iherma! noí,., are eq .... 1 in imponance and F i.!he 
exeess noí.., factor_ From equmion (J) and for a given f .. !he 
VCO phase noi.., can be minimised by redllcing !he exees. 
noí.., factor F, improving Ihe tank (i_e. increasing Ihe mnk 
q .... lity factor Q), increasing Ihe amplirude o f o",illmion V •. 

" 
'. 

Fig. 16_ VCO simpli fiod ",hematíe_ 

In order lo facilitate !he integration o f indocto" and 
eapacitors, Ihe VCO .hould run at twice !he required UIIF 
frequency (from 948 Mllz to 1716 Mllz)_ l1Ie required 
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indoctors ,'¡e", ¡;deciM using a comm=ially available planar 
eleClro~mag""tic (EM) simularo, (Momenru mO)[U] _ Tuning 
is achie""d by a combinmion of eontinoollS analog voltaS" 
control and digitally .witching capacirors (~e Fig. 16). The 
array o f .witched capacilOrs i. arranged 10 give five digitally 
..,Iectable . ub.band .. 

Capacitive emine, d.ge""ration w.:.s employed ]14] 10 

inc"",se Ihe amplirude of oscillation V .. The capaciror C. i. 
..,Iected ." !ha!, at Ihe osci IImion f""lllency , it cancel. out !he 
impedance introduced by 4 -A.!he selected indoctance was 

4.1 nll. Ibe "'quired capacitance was C ... J5 pF. Thi, indud"" 
!he outplll capacitance oflhe bias circuit beClIII.., it introduc"" 
extra degenmllion_ 

Anothe, technique u"'¡ he", ro inc"",~ Ihe Olllplll voltage 

is a capacitive divid., JUl. 11 llS<:'ó a capacitive voltaS" 
divi.ion ""two,k ro d.c"",~ Ihe .wing m Ibe base. of !he 
cross-cOllpled transi.ron, wilh "'speCl 10 !he tam: voltaS" 
swing (e , and c,). Thi. I""vents !he tran.i,ron ro .murate 
heavily at high ~wing at Ihe Outplll_ oc bia,ing of Ihe ba.., 
!<mIi ... l. i,done wilh 2 kn ",si.<rors (R_)_ 

Fig. 17. veOmicrophotography. 

The chip microphorograpy i •• hown in Fig. 17 and its si"" 
i. 826~1020 ¡un'. Fig. 18 sh~!he veo runing ""'S" and 
!he ov ... lapping "'gions beN¡..,n Ihe (¡ve .ub--bands. The veo 
oscillate. from 1085 M11z ro 1766 M11z. cov";ng """,Iy!he 
entire band using only one veo co"'_ The veo measu",d 
runing range i. 47 _6 %_ 

For pha.., noí~ m="",ment. f= ruMing veo was 
biased wilh banerie. ro minimi"" Ihe ooi~ from Ibe pow ... 
supply. The obtained veo ipectrum was quite clear, as 
shown in Fig. 19_ DIle ro Ibe vel)' low lI f device come, 
f""lllency in Si(le BieMOS technology Ihe pha~ noí.., i,_20 
dBldec umil !he noí~ noor of !he mellSllrnrlent ~rup i. 
"",ched_ 11 has been achieved a ~112 dBell12 m 100 kll2 

offset. The.., ipecifiemions are suitable fo, !he proposed 
recciv ... requirements_ The veo output pow ... i. _14 dBm 3nd 
U'" ~un,,"1 u"""wlljJli",, fu, H J.J V 'U¡'I'ly i. 6 ",A 

,= 
ji 
~ 1500 

, ,= , 
g- 1= 
" 

'=~~CCCO,,~~~-CC7OC~ 0.0 0 .3 0 .6 0 .9 1.2 1 .!l 1.8 2 .1 2 .4 2.7 3.0 3.3 

" ...... 1'11 
Fig_ 18. VeOruning ""'S"-

Fig. 19_ Measured phase noise for 1740 MII2 oscillation 
f""lllency. 

E. Sy"z¡"si;a loop ,-.pon" 

The 'yn!hesiz ... simulations have been carried out wilh a 
modelled veo using Advan""d D<sign Sy,tem tool ]13]. Fig. 
20 ,h~ a synthesize, hop from 1252 M11z 10 1412 MII2_ 
Initially, Ihe .yn!he.i"", i, in fr.., running mod.. The 
.ynlb""iz ... f""lllency i •• tabili""d on 1252 M11z an ... 0_25 
ms. A chanS" in Ihe divid., i. applied m 0.55 ms to aehie"" 
Ihe 1412 Mllz f",quency. 

,= - ¿;¡: 1: N 1300 , , 
\ ! ~ ,= + , 

~ '= [ < ,= -,,, 

1m. (.oc) 

Fig_ 20. Synthesi"", transient "'.po",,"_ 
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Fig. 21 ¡;how~ !he VTIDII! volta¡¡~ for Ih~ ¡;am~ hop and Fig. 
22 sh""'5 Ih~ c~m pulse, from Ihe charg<' pump OIItplll. 

, 
/~ I ;>: I 

} 
, 

\ 
r 

I 
(1-, , ~ 

" " '" '" h ", (-=1 

Fig.21. Synthesiz ... transi~m ""ponse, Vnm• voltag<'. 

ti me I"",,el 

Fig. 22 _ Synthesiz~rtransi~m ""PO""', charg<' Pump output 
rurrmt_ 

VI. CONCLl.i'S I~S 

A functional LNAlmixer combination wilh a synthesizer for 
a DVB·II ",,,,,iver has been prrsented_ l1Ie from..,nd u""s 
only one inductor, located in !he LNA inplll matching 
network, and!he load is not LC rrsonam in ord ... 10 obmin!he 
large RF bandwidth "'qui",d by DVB·II (470 Mllz 10 862 
Mllz). l1Ie down.wnv.,-,;ion i. p ... formed wilh a quadrarure 
mix ... _ BoIh, LNA and mix ... , present a ,uitable trade o ff 
between linearity and noise figu,,", at a very low pow ... cost_ 
l1Ie measurm conv.,-,;ion pin o f !he LNAlM ixe, combination 
is28.5 d B and!he total J','F is 8_4 dB. 

Al"", a ,ingle COTe fully integrated vro wilh on chip tank 
has b..,n de,igned_ In ord ... 10 te,t Ihe VCO, a 'yn!he,i"", 
according 10 D\'8·11 standard has been designed, including 
!he O_'X)° phase shi fkr, fa,t divide .... PFD, charg<' pump and 
loop fi lte'_ Simwations have b..,n done 10 te,t Ihe 'yn!he,i"", 
behavior_ 
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Abstract 
This paper presen t s a t ut orial on RF and mixed signal circui t s design for a digi ta l video broadcas t ing-handheld tuner, A detailed 
description of the w ideband low noise amplifier, the mixer, the synthesizer and t he ADC, which are t he most challenging 
components of a receiver, are carried ou t , Requirements rela t ive t o frequency range, sensi t ivity, noise figure, lineari t y, phase 
noise gain and dynamic range are discussed, The LNA uses a cascode configuration, combining a resistive loaded LNA w ith a 
conventional resistive shunt-feedback, in order t o achieve a low po w er, low noise and w ide band w idth, The mixer uses a classical 
Gilbert cell configura t ion, The VCO employs techniques like emitter degeneration, capaci t or divider, and optimum bias for minimum 
noise to improve phase noise requirements and oscilla t ion ampli t ude, There are t w o ADC st ructures, one of which is a delta sigma 
ADC, The block, are implemen t ed in a AMS 0,35 ~m BiCMOS process, 
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00110.1007/.10470-010·9432· 1 

RF and mixed signal circuits for a DVB-H receiver 

Sunil L. Khernchandani • Ja" ier d<~ I~no ' 

Enrique Lóp,,~ .i\loril~) · Unai Ah'arado ' l)ai~lS Ramos·Valido · 

Ikrnaroo l'a~H1'o ' Fernando i\lUñOl Cha.-cro 

R"". i",d: 17 Jwy 2009 / Revi",d: 31 l:Je<ember 2009 / Accep"'d: 4 J:m""I)' 2010 
Cl S[ringer Scieocu B",i""" Medi •. LLC 2010 

Abstracl Th i, paJl"r presents a lut<rial on RF and mixed 
,ignal circuits design f<w a digital video broadcasting
handheld luner. A detailed description of!he \\ideband low 
n<Jise amplifier. !he mi ~el" !he syn!hesirer and !he AOC. 
which are lhe mml challenging componem, of a receiver. 
are carried out. Requiremem, relative lo frequency range. 

sensitivity. ooise figW'e. linearity. phase noise gain and 
dynamic range are di""u,sed T he L'IA use, a cascooe 

configuration. combining a resistive looded LNA wi!h a 
conventional re,i'tive ,hum-feedback. in order to achieve a 
low power. low noise and wide bandwid!h. T he mixer use, 

a das,ical Gilben cell configW'ation. The veo employs 
techniques 1 ike emilter degeneration. capacitor divider. and 
optimum bi,., for minimum noise lo improve phase ooise 

requirements and oscillation amplilllde. There are Iwo 
AOC S1rurlure,. one of which i, a delta ,igma AOC. The 

bloch are implemented in a AMS 0.33 ¡un BiCMOS 
process. 

S. L Khemcllo,.bni ([gI) . J. del Pi,., . D. R,.,..".·V.lido 
ImtitLle re., Apr!",d Microl«tmnics (lUMA). Uni",,,ity 01' L ... 
Paln"" de Gr:m C.mria. C.mpus Uni",,,itario de T'¡¡ra sin 
Edirocio de EJ«tmnica y Te l,"",nlLII ic""io"",. 
nOl7 t.... Palmas de C.,:m C.noria. Sraio 
e- ..... il: .unil@i LJm:l .ulpgc .e< 

E. LópeL.-Moollo . B. Palomo · F. M. o..",m 
School or Engioeering. Dep.n",e'" or EJ«tmnic En¡¡inet'ring. 
Unive"ity 01' Seville. eami,., de los De>eubrimient'" sin. 
41092 Sevi Ua. Sr.io 
e- ..... il: rmLIl""@gte .osi.u ... , 

u. A.I-=-do 
CErf.oo T.coon. Uni" ... ity 01' N.lr.UIa. Pa"" M.ooel de 
Lardi • .ih".) 13.20013 San Seho.<ti.in. Sr .in 
e- n",il: ualv .. odo@ce it .es 

PLlhli,h,d ""Ii"" I ~ foil,,"")· 20 IlJ 

Key words RFIC · Digilal video broadcasting-handheld · 
DVB-H . Low n<Jise amplifier · L'IA . 

Mi~er. syn!hesizer. VCO · Sigma delta AOC 

1 Introdudion 

Digital video broadc,.,ting-handheld (DVB-H) merges !he 

two besl-selling con,umer produrts in hi'lory. TV. and 
cellular phone •. DVB-H technology adapts !he digital 
video broadc,.,ting-Ierremial (DVB-T) 'y'tem for digital 
terremial televi,ion. lo !he specific requiremems of hand
held. battery-powered recei,,,I"l. DVB- H can offer a 

oown>1ream channel at high data rates \\hich can be used 
'tandalone <w as an enhaocemem of mobile telecorm nel
w<wk, which many typical handheld terminal, are able lo 

acce .. anyway 11. 21. 
Th is paper deals wi!h !he design of lhe RF and mi~ed 

,ignal part of a DVB-H receiver for!he UHF band. T he use 
of !he VHF-Band III i, discarded because !he ,ignal 

wavelengths in lhis band (> 1 m) imply a large size 
receiving antenna which woold be difficult lo integrate in a 
,mall handheld terminal. The designed circuits indude a 

low n<Jise amplifier (LNA). a mi~er. a 'yn!he,izer. channel 
filter and Iwo AI: AOC ,trurlure •. 

In section JI front-end specification, and 'y>1em 
archileclW'e are ,hown. Section III and IV give detail, of 
!he L'IA and mixer de,ign. re'pectively. addressing !he 
10pics of convel"lion gain. linearity and ooise. Section V 
and VI are devoted lo !he single core veo and 'yn
!hesirer de,ign. The AOC and channel filter are ,Ilown 
in SecL V I. Me,.,ured re,ul" are presemed in each 
section. Finally. sorne cooclusion, are drawn in 

SeCI. VII . 

i:! Spring<r 
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2 I)VH· H ,""ccin..-

In !his section !he requirernents f<w !he luner Jl"rfor· 
manee relalive lo frequeney range. sensilivily. ooise 
figure. linearily. phao;e n<Jise gain and dynamic range are 
extracted. 

(1) Frequenc)' rangt!: The OVB·H frequeney band 
euend, over bo!h IV and V UHF TV band,. going from 
470 lo 862 MHz. Ho"",ver. inleroperabilil)' wilh cellular 

radio 'y'lems reduees !he upper limil of !he frequeney 
bando T he blocking effecl of!he GSM 900 radio uplink at 
880 MHz leaks inlo!he OVB·H receiver due lo its high 
power (up lo + 33 d Bm). A GSM rejeclion filler m ..... 1 be 
implememed m !he receiver inpUl in order lo at\enuale!he 
blocking signa! lo a value of m leasl - 28 d Bm 131 (!he 
maximum allowed inpUl signal f<w OVB·H). T he praclica! 
implemenl"'ion of sueh fillers reduces !he frequenc)' range 
lo 750 MHz. Hence. lhe OVB·H receplion band is limiled 
from 470 up lo 750 MHz 14 1. 

(2) SenJitll'lt)' alla lIaíse figure: The sensilivily of !he 
recei , .. " deJl"nd, di rectiy on !he noise figure and !he signa! 
lo n<Jise ralio: 

1' .. ,_ = - 174 d BmIH!+ 1010g BW + NF + crs (» 

where 7.61 MHz of effective bandwid!h (BW) has been 

u..,d lo calculate!he noise Aoor leve!. U.ing a GSM reject 
filler. !he n<Ji.., figure of 6 d B 14 1 i. achievable. and !he 
minimum po",er of !he inpUl signal is - 96.8 d Bm f<w a 
QPSK modulalion (CR = 1m. 

(3) Linearit)': T he linearil)' le>! i s Jl"rf<rmed b)' appl)'ing 
Iwo inlerferers al cllannel. N + 2 and N + 4 wi!h !he 
maximum allowed po"",r ( - 35 dBm). T he desired cllannel 

N has eilher a signal power 40 d B lower (in case of OVB 
inlerferer) or 45 d B lower ( if!here is a PAL inlerferer) 13 1. 
The receiver musl mainlain lhe signa! lo ooise rmio under 
!he.., condilions. The required I1P3 is ca!rulmed using!he 

following expressions 15 1: 

1M3 = 1' .. - (1'"" - e/N - NF) (2 ) 

I1P3 = 1' .. + C~3) (3) 

where P io< and 1'_ are lhe JIO"'er ( in d Bm) of!he inler· 
ferers and desired signa!. resJl"ctively. T he result depends 
on !he modulmion (as long as crs does). being !he w<w>! 
ca.", equallo - 3.4 dBm (64 QAM. CR = 213). 

(4) PhaS/! lIaIJ": The phase noise requiremenls musl be 
sUled laking imo accoum !he inAuence of lhe phase 
impairmems in OFO~1 s)"'lerns (al !he vicinily of each 
carrier) and !he inAuenee due lo adjacenl cllannel imer· 
ferenee. Being !he f<rmer lhe mml restrictive of bo!h of 
!hem.!he required phao;e n<Jise is ca!culated con,idering!he 
sensilivily of!he OFO~1 ",heme lo phao;e impairments. 

i:! Spring<1 

Analog lro.egr 0'" si¡¡ Proc"", 

The phase noise in lhe OFD~1 ,"yslem introduces imer 
carrier imerference (10 ) and leads lo adegradalion in SNR 
given as 15 1 

" E. 
D = 6 lnlO1lrfiTNo (4) 

where fi is !he single· sided - 3 dB line-"idth of phase 

ooise power """cltal den,ilY (assumed lo hm'e a Lorenrt.ian 
specltum). Irr is!he suocarrier spacing. E, i.!he ,"ymbol 
energy and No is!he single sided ooise PSO. 

Assuming !ha116 1 

E, e 
- = - - IOlog (m) 
No N 

(' ) 

being m !he number of bits per symbol and con,idering a 
0.1 dB degrajmion in SNR wilh a 64-QAM modulalion 

(ClN = 21.8 d B).!he - 3 dB line· width shoold be al mosl 
1.41 Hz which tran,lales inlo a phase ooise requiremenl of 
m leasl 171 

PNif) = 10Iog(!.~) . 
"f' + /f 

(O) 

Al 100kHz off..,1 we obuin - 106.5 d BclHz. 

(5) Gaín and a)'lIamíc mllgt!: The fronl·end gain comrol 
m ..... 1 provide a d)'namic range sueh IIIaI il does nO! overo 

loaj!he AOC inpul. Ir!he fillering isdone afler!he AOC. il 
musl have !he abilily of passing !he maximum level of!he 
undesired channe!. 

The following formula relales!he AOC d)'namic range 
(ORAOC ). !he maximum blocker level (f'bll. !he carrier lo 
ooise ralio (ClN) and lhe blocker aIlenualion (A). 

ORAI)C = ~ - (1' .. .... -* -Margin) . (7) 

'-
Table I ,hows!he filler anenu",ion for!he Iwo proposed 

Al)(); assuming IIIaI ClN + Margin = 20 d B. 
Ir !he ADC sampling frequency (j.) increao;es. !he 

quanl iZalion noise decreao;es. !his leaj, lo a lower fronl end 

gain (G FE.l . Sorne calculmions coneeming lo !his iSiSue are 
shown in Table 2 in arder lo obuin lhe CAG v,. upsam· 
pling faclor (P). GFEmio is!he minimum G F'E. which is!he 

Tabl. I p.,rfmm.nre 'p"cir",," ioo f ", eh ..... 1 r. her u s wning 
BW = 7 ,«> MItt 

Pan r'eq ... Sklp rn-q Sklp '"' "" (MH.) riw )e ( MItt ) (dB) .. 
'" ~~, 4,17 ~" • 
W ~~ 4,17 ~" " 
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Analog Inlegr 0'" Si¡¡ Ptoc"", 

Tabl. Z Up .. mrling r""Ilr. 
CAG. m,ujnlLJlIl'oo mininlLJlIl 
¡¡:tin 

.· ig. 1 DVB· H rrOOl-end 
.",hiu.'Ct ure block di.gr'lIl 

p 0, . ..... (dB) 

~ bit> ADC 

1 68 .2 

2 65 .19 

4 61 . I ~ 

59 .17 

11 bit< ADC 

30.14 

2 47.13 

4 4U2 

S 41.11 

Al)(: maximum inpUl power (P,,,,, •. AOC) min .... antenna 
maximum inpUl power (Si"",.). 

A direcI conv ... sion lo uro-IF front·end architeclure has 
bren selected f<w lhi. ""rk. The simplicily of Ihis archi · 
teclure, due lo Ihe le,.;er amount of components, cause, 

Iwo imponant consequences: lhe reduclion of lhe size and 
Ihe cml of Ihe receiver, because Ihe number of external 
components i •• maller; low ... po· .... er consumption (expec· 

ted lo be low ... Ihan 100 mW for lhe whole fronHnd 13 1), 

males lhi, receiver suilable f<w hand· held baltery· powered 
ponaIJle device. (Fig. 1). 

TalJle 3 ,ummarizes all Ihe front·end requirements >la· 
ted aboYe. 

Tabl. J DVB.H rrmt -eoo 
"".raU .p<"cirlC.tioo. >um"",T)' 

Se",it"'''y 

Noise figure 

M'''lIlulIl g",n 

Dy .. mic r.mge 

M.,illlulIl input le",1 

M., . ""Iuirl'd SNR 

IIPJ 

LO P"'''' n,,;se@ 100 lH z 
N ± 1 dI.me! r<j<'Ctioo 

N ± m ch."".1 ... ject ioo 

0, .... (P_ .... oc S ..... ) (dB) CAG (0,; ,_ 0,; , .... ) (dB) 

~ J8.2 

~ 35. 19 

~ J2. 1 ~ 

~ 29. 17 

~ 20. 14 

~ 17. 11 

~ 14. 12 

~ 11.11 

IIO m x,,,,, 

3 LNA 

The p1"imary goal of a L-'¡A i, lo keep!he overall NF oflhe 

receiver lO\\' enough by screening lhe relalivel y large n<Ji se 
of lhe follO\\'ing mi x ... by Ihe L-'¡A gain. 

Recently. a new lopology of a wideband amplifier f<w 
UWB 'y'tem, which adopts a band.pass filier al Ihe 
inpuI of lhe cascode LNA f<w wideband inpUl matching, 
has been reponed 18. 91. The band· pas, filier· based 
lopology incorporates lhe inpuI impedance of Ihe cas· 
code amplifier as a pan of Ihe filter, and ,how. a good 
performance while dissipaling small amounts of dc 
po" .. er. 

Value 

96. ~ dBm .. , 
70dB 

30dB 

-2S dBIIl 

2UdB 

-J.4 dBIIl 

-106 .3 dBcllh 

A.,tlog block.r J ~ dB 

A ... log block.r 36 dB 

Digiul block.r 29 dB 

Digiul block.r40dB 

i:! Spring<r 
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. 00 666.2 MHz Figu '" 3 oho",. the mea ,"",d IIP3 
",, "h in¡¡ a . .... of 3 dBm 

4 Mi"", 

TIle .. lecled mixe, topology i. the dOOD Ie oo.l""cOO m .. 
fig Llllltio n kIlo\\"n '" the Gilhert Cell (..., Fig. 6) [10[. The 
dri.",. " age ha. Dee n hiased \\"ith the CL>rTe '" "'.,,0< COOl _ 
f'O'"'d Dy Q., • • R.uo'. R". R", ""d R" ,. TIle ,,,itchi n¡¡ 
. tage i. hia .,d ilirect ly th ""'gh V""", 1.0 For me .. "",_ 
me'" f'J r¡m ... . n e miner fullower DLJffer i. inserled in 
order 10.kl",.n exlema l 30 1l 1....! 

TIle ~iver >lage ha. D<en bia .,d ",ith the CUf"' ''' >ru "o< 

cOOl f'O'"'d Dy QklO' R,"o' R" . Ro, . 00 R., . TIle ,witcl\. 
in¡¡ , tage .. DOa«d direcl ly th roogh V",,,, 1.0 For 

me".I",,,,,,,,t f'll"PO«' . ,.. e mitler foI l,,,',er Duffer i. 
i""' NOO in o rJer to,ii", a n exte ma l 50 1l 1....! 

The", . re "",er" fanor. " hich affect mixe r f"'rfor
""'oc' . surn a< gairl. Utlea rity. r><"',,, ,.,d rO", . Adj.m . 
in¡¡ c ~ruitry fur the f'll"f'O'"' of "I'tim izin¡¡ a partiru lar 
perform.aoce par"""'t",. ' n.>.y .. "'" » ""inle"' io na Uy 
deg!llole !he perform.anre of the other F"", mele'" h i. 
importan! to IDOni» r all of the perfurm.anre par"""'t"'" 
tlroughoot the ole<ign ~ ... TIle foI lowin¡¡ d iocu .. ion 
",iU rut line oow the ap¡roxi mIol iort< fur each crcuit 
ele me '" in the mixe r .,." " achie",d TIle ole.ig n "'a< 

foru>al on p"",iding high ¡¡a in . 00 I"". rity "ith a low 
F"""" con<llll1p1 ion 

An ' P!' rox imat ion of the mixe r . oItage ¡¡ain i. a< 

fuU"", .. : 

(' ) 

" here !he 21~ fllCtor i. the . nem •• t io n iotroolocOO Dy the 
,,,,ilChi n¡¡ >lage . g""" .. tll< trlIns<:""oLrt. nre of the ,ii",r 

"age.oo NL i. the I....! imf"'olaoce . Thi" P!'""imat io n i. 
. .. id if the ow ;,rning , tage t",,,,im,, . re c"", iderOO to ""t 
a< f"'rfecl ,,,,;'che. 

Sin", the ¡¡ai n .. a >lro n¡¡ fuocti"" of NI.. O"" ""'y 
c"", ide, iocreuin¡¡ th .. f"llI meler. Ho\\"e",r. thi. """Id 
ha.e a deg!lU!in¡¡ effect "" the mixer linearity o.ca ... the 
IMd ",,;stnn could C'U<I' glin compre«ion if 111. voItll¡l' 
... in¡¡ al the mUe"or." l.arge e tnlgh » ca ... the rut f'J t 
to d i¡> unoler large .ignal d rive cmolit io ",. On the other 
h""d. """ ""'y .. '" m ",i.le, iocreu ing the t"''''''''''oLr_ 
t""ce of the ~iv",. .IIage tr""siston. g m,",. iocreuin¡¡ the 
t",,,,i.llor rurre '" 1,",. Thi .. in :.lolition to a I""-er m .. 
, wn ption in",e",i n¡¡. """Id came a deleoo",ti"" of the 
linearity rue » the thin! ooler intermool.lal i"" iocrea« 
proolocOO in the ow ;,rn in¡¡ .,..w th roogh the e mitter_oo.« 
juoct io n ca f'ICit . nre 

So. there in m mhi natirol of the I....! resist""", . 00 hi", 

curr""t in ooler to achie"" a gooJ traJe off ""'"""" gain 
. 00 I"". rity with c"". """' ''' ¡>O\\-er co ",wnp< i"" 

The mixer linearity can De iocrea«d Dy ", ,,,,,e olege .. 
elllti"" [ lO ]. Thi. tecm ..... m ",i" , of introdJcn¡¡ a 
",.i.ll. nre (or irrlJ"aoc<) i n the e mitle'" of the dri ",r "age 
in onler » """imize lhe ~ t."" inp ut vo kage rnng< 
Ho "-e",r. th .. iq>~'" a olelerioral io n of the ¡¡a in aoo nohe 
fig ure and. '" a c"""'" ,,,, .. "' . II'U not used in our olesig n 
Imleaol of thi • . a deg""elllti"" ""Mor!: COOl pll>al Dy C,,,, 
. 00 Roe ha> De"" introolocal al the ruff<r inptJt » im pro.e 
the linearity 

A fur th",. imp ro.eme'" of m"",. f"' rfo"""oce c.n De 
a.chieveJ "I'um iz ing the " " ",i.llor .. ea. •• oo nu kiplicit i .. 
In ge n",.". the gain ""d NF olef"'nd o n the tlllns<:""oLrtor 
t",,,,i.llor •• ea.oo the rrp3 olef"' "'¡' more "" the ,"-itchi n¡¡ 
t",,,,i.llor .. ea . rea.chi n¡¡ a """ imWl1 al a gi", n .a"'" 
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f"." 470 In 862 M Ik n.. """,,,,,al ¡¡.>in .. IJ1!Iro>.im.>tely 
IJdB. Th. NF ,,,,",,,,,,",,,,, " .. a, doto. in. "' ... me 
• n.iru ",n< l ~ ",to t i .. I"""""' u, <mfigurntioo_ lñe "-'F 
"", .. ,,,,,d . .... .. fMn 20.5 'o Z2.5 dB in ti" hond o( 

¡"'«DI. '" "" l.NA. [lo .. ",,"h .<mI<" ¡p>d 'p'<ment 
"'''''ro "",.,., ,,,d Otol "0,, ,:11<01 d:u • 
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1hr "eo ¡. ¡"'p/<m< ..... l. an Le _l ..... ,op:ok>1)' 
( 1 11 • .... IV.;'" ,ti "'" "''''prom'' oí !he .. ni; .. ..,hip. 

A " mplllied .m.m.til: 0(,1>< veo ¡. ,/" ..... in Ha. 9 . 
n.. e,,", u .... <",....,wpl<d .. ,., ....... Pi" tu hui .,."" "'" 
<><gar;'-< =<"""",,, A buff ....... p~&. ... 11.., Idd<d '0 
pf<Wid< "¡ditimal iool .. ion (mm k,"'¡ """.i..,. "'d 'u 
boot.t tn. outpul fKI""'. An ...... y <Í ' '' 'clll:d o.~.,'" 
n •• mf>loy<>l ., "''''p tlll: " hol. rr.~rnoy .. ,,, .. 

Th. 010..,. .. pila .. ooio< b<h.,.¡,~. lO) ,,1'1'.« ' ,ym"n 
tll< <",rier rr.~..,<y f. <Í . d"'f<"''''''1 Le ,,,,,<>1 veo i • 
giw n hy Le>.o n' • ....,.¡¡,1 [12[: 
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" here K i. BoItz m:uVl', c""""", r i. , Ile .MoI Llte lem· 
[>ffiI' ure, H .. , Ile t. n< I"flIUel ,es¡,U""'. V. i. , Ile .mf>li. 

tooe of "",ill .. io n. Q .. tt.e """","or Iollolal q .. ~ty r"'tor. 
f. i. , Ile flOd : .. ooi .. comer fre<p.l""cy " here n" .." noi .. 
.00 ,1le"",,1 n<lis< .re "'l",,1 in importaoc" anJ f" i. !he 
<xce .. 00 ... f"">:Ir 

Foom Eq. 9.00 f<lr. gi"' ~f~ , Ile veo f"Ia. .. 00 ... can 
.. mirlimi",J tIy: 

R<dJcing , Ile <xc ... ooi", fanor f" 
ImF"""ing , Ile lan<. ¡ .• .. incre ... in¡¡ , Ile ,"' • .,., .. ity 

fanor Q. "mm imf>l'" a raloction of !he ,"' . F"!lI.11e1 

""""mee X. 
locreuing , Ile . mf>lituJe of o«illat io n V. 

In !he fuUowing .. " , ,""' . .Jiff.re '" leclvU<p.l"" fu r mi .. 
¡m"in¡¡ , Ile veo f"Ia. .. ,,<li s< ... ing 00 .. , Ile p""'''''' 
[>Oint> "ill De J"",,,,,,J 

, 

'1 ., 
I 

" 

, 

5.1 VCQ "I"imum hin 

In mI« to mirlimize , Ile ",,,,,.-cru f>lal diff.re "tO.1 t fllll

si»>, F"'~ <xc<s. noi.'" fae»r, , Ile tl."'''tOl" '¡"'ign ""I:e 
firs' in",lv .. fi nding!he oplinul mi .. curre n! .Jensity. A, 
, Ile minirnWl1 noi .. figure and !he opllrn um noi .. 0="'" 

de",ityare rnortically in.JeF"'ooen' ofe mit"" I""glh [13] 
, Ile '",m';1"" .ren are ,Ilen adj "'tal so tha! , Ile "'gat ive 
'«'.Itaoc" e<p.l'" !he t"" ["",Uel """t.",:< }{ al !he 
mirli mWl1 nois< c",,,,'" '¡"",ity 

3 .2 Tan< '¡",ign 

A major chaUen¡¡e for !he ",c";"" .¡".i¡¡n i. f""l ""ocy 
generalio n for !he OO""ll con"," er mi""",. whidl ",ed> to 
<over neady '" o,",''' <Ji nHling ra"ge (fmm 474 to 
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~5S Mllz ). "mle at tlle.,me t ime "',,. ... g .tr"ge'" pi"". 
noir r"luire"""," 

In ome r D farilÍl"'e tlle "legr"'ioo of iMocD" and 
ca[OOtln. l hi> \"CO <hruld run al l"il>' l hi> re .... ired UHF 
fr"l""ocy (frOO1l 9-t8 to 1.716 Mllz). If tlle veo "<fe 
de>igned for g< ,,,,mting th< '''lui",d fr"l",, '1<;" '¡;rectly. 
tlle iOOJcDu'M car=Ílor. ,,,,<oled woold "' .... ~ in "'!re. 
"",Iy b'ge value>. For example. if a 3 nll .. Juelor "..".e 
coo,"",.' m .. imWl1 caf'l<Ílanc< of 2., pi' """Id De n""oled 
fu,474 MIl<. .. hOrh ocrupi .. , brg< "". 

n.o, r"lui",d .. Juno .. ",ere .. lecled u.sing • C0ll1l""'_ 

d.11y ... ilable pbna, <lect ro-ona;¡nelic (EM) .hw l",or 
(Mome ntW11" ) [141. T1U. aU"" .. ", to gain i",i¡¡lo: in the 
different traoleo/f. DeI,.-<en coo ""Ih ••. coo<b:tor ",iJth. 
.00 numo"" of t",,,,. in omer to adti .. e t he iOOuc'" ..-Ílh 
t he De" .,.. .. ity faCIor at tlle ce"'« of the hondo Tuning io 
"due.ed Dy • como"",ioo of ro"' .. """, .nalog I'OIt"lle 
control.M digÍl'Uy .",irmng c'f'I<Ílor< (, .. Fig. 9). n.e 
'''''Y of .witdted c' fI"<Ílor> o. 'IT3nged to gi'" fi", dig~ 
t"ly .. lectable ,uo ·hond> 

~",ioo 9 lead> D th< coodusioo that for t he..,me noi .. 
fae .. ,:w.d tan< qua~ty. th< ¡>'tas< rO .. of . veo c:w. .. 
mimm"ed oy ioc"' .... g t he .mplitud. of o.dll",ioo V. 

Ilo,,' ... r. V. decrea,« ..-ith fr"l""""Y DeC'''''' of the 
",Juced t"""iSD' ga". Tho.o. ""ide", if tlle ""mformed 
neg'" ive im["'m'l<" of tlle cro,,, coopled tra",i.." pa~ i. 
con,Ole red (Z"l- Z", can De " pre ..,d a<: 

z." ",, -2 - +>- . -2 - + ' -4 ( ' C" ) (' ) s. &. s. ( 10)) 

\lh..-. C n o. t he ho",..,mÍlter COfl"<ÍI'IlC •• nd 4 den"'« 
t he .",iv"e'" in<b:tallC" On!roduced Dy the ero .. coopled 
pairo A. fr"l""""y ioc",ases. '-4 dom""''' tlle ''''gat iv. 
im["'daoc,,_ '¡;minish"g tlle ' ""","or ga". TIte con."'_ 
quellC' i, a reJu",d amplitud. of oocilbt ;"n and. e", "'u· 
aUy. a Ion of the rondit ;"n to ,u,tain o",iUatioo 

In orole, to ""erro"", tm. f"obIem. c'r=Íliv" .m"le' 
de¡:<1l."."'ion c:tn De em ployed. T1U. "",t oo.! ro",,," 00 
i"'rodocing .n H tlll c~,",ilOr. Cl; D ca""el o ut !he ./fect 
of th e neg.ti .. "Jun:tnc" i",mdttred Dy ~ .nd Cn 
Etr-t"'ion 3 "'fR"''''' tlle tllln>formed '-"gati .. impal.""e 
of tl .. C!OM coopled """,i>lor F"ir ,,·ith cafl"<iti •• 
de¡:<1l."."'ion. 

(11 ) 

n." cafl"<iDr C~ o. ""cled '" tha, '" the oociU",ioo 
fr"l""""Y. it corcel> oot tlle impal"'''' introJu",d Dy Lo 
A, the .. lecled iMoctaJ>r< ""'"' 4.1 ,lIi. tlle re<p.lired 
c.fl"Citan", "'"' CI[ " 33 pF. Thi> indude> the oot¡>.lt 

c.¡OOt:w.", of tlle O¡'" c r ",. DeCO"'" it intrOOuc<s extra 
degener"'ioo 

3 .4 C.¡OOtiv. di.id" 

M",Ile, lechm<p.le "",d h"", .. iocrea« tlle OUlf>ol1 voIt"ll< 
i, a c~,",iti", diviole, [131. It """ a cap:w;:iti", voIt"ll< 
di.i,ioo """',,"' .. olecre"", tlle .,.-in¡¡ '" tlle ho",. of th< 
croM.roupl"d tr:w.,i>t<"". ",ith ""["'eI D tlle tan, I'OIt"lle 
,win¡¡ (eL .. d e,l- T1U, p"' '''''' tlle tr:w.'''tor; D .• I1=te 
h"".ily '" hig h ,w"g '" th< oolput . De O¡""in¡¡ of tlle ho ", 
term .... ' i. do"" with 2 ~ r .. i, .. ", (It .... ) 

n.e chip micr"l">"'ogr~hy o. .«>o,.-n in F'g. 10 and i,. 
,i", i.826 x 1.020 ~m' F'gure 11 ,n"",. th" veo rumn¡¡ 
rnn¡¡e aM t he ov"rlaWing "'gioo< hetw""n the fi", sut.. 
o:.lik. The veo oocilbtes frorn 1.0113 D 1.766 Mllz. 
c .... ..-in¡¡ "".rly the "",ir< oMld usin¡¡ mI)' """ veo coreo 
In ,imul",;"",. the veo c"",,,,d the fuU DVB· 1l hondo but 
"loen it lO'''' fabr.:ated and "",,,,u,,,d it didn'L n.o. i. 
Docau", a mOoo' diff".en", "",,,',,en th. in<b:tor model 
u,.,d in " ",ubtiom aM the mea.w-ed omdeL A ",lutioo for 

tm. >hoold De D ,ed"sigo digltly the veo ta .... I.aving • 
oig¡¡et gu.m interntl in t he DVB· 1l o.albtion fr"l""""Y 
Thoe veo """",,,,d rumng mn¡,'" i.47 .6%. 

For f"las< noi .. """"'""""""'. m. nmmng veo "'" 
0",«01 wÍlh bon""", D mimm'" tlle nois< from t he 1 .. ..-.' 
,upply. Du< 10 th" very Iow 1// devi« come r fre.,...,ncy in 
SiC ... BiCMQS t<dtoology th" ¡>'la« 00"", i, _ 20 dBlolec 

until t he 00"", Hoor ofthe """''''''"'''''' s<rup i, ",,,,,hed. It 
h ... Oeen acmev"¡ a _ 112 dEle/Hz '" 100 ,Hz offset . TIte .. 
'p"dlication. are <UÍta hle for t he pro¡>OO<d rec";"", 
",,,,~eme"' • . TIte veo rutF"t F",,'er i, _ 14 dBm ,..,d the 
curTent coo.Wl1f11ioo fu, a 3.3 V ,uF'!'1y o. 6 mA (Fig. 12) 
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-.1,.:-.";-:",:.:-:,:,,.,,,.;-:,,.-:,:,:-,,_:-,,,;-:,,.-:1,, 

V ..... IVI 

," ...... ", .. , 

'-""", ... , 
-1),,1')& /' . 

, '., 12 M ..... "" p¡"", .0'" 1" '.1.0} MHL",d " "". f~y 

TIle hlock diagrnm of t o" propoo;<d .yntlle.iz." .. show n in 
Fig. n 

n.e pila>< and fre",,,,,"l' er ,,, .. "'" de' oc,al 01 I'FD 
"hOch i ••• tate m.do .. " ,ith RS Hi¡>-H0F'" lU memo!}' 
.!eme"'. [16 ]. Th. charge f'lll'P . trua",< co","" ro • F"~ 

'-

of rumo'" J.,"',,,,. with ",;lene • . The PFD g";n (K.) i. 
'12.09 ,...vrnJ . nJ / •• ha. a val"" of ±20 I """ 

Th. fu" di.ider blodo J Oa.grlllll .. >hoWTI in Fil. 14 . It i. 
com r><><ed hy ~ CML (currenl oroJ. logic) bit di.-ide r. 
"hich di.ioles de VCQ ootF"'t hy "o." u "ell a> g<",,"'''' 
de IJ' anJ 90' .¡gnal •. n.e buffer. "'" '" oi-iv. !he ",,,,en 
anJ tlley ". malclled '" 30 11. A CML lo CMOS 1.",1 
<"""' Ner i. LlS<J lo oi-ive , Ile .tl .. mOOuh» rrogrn monable 
Ji,iile, 

The CML fa " JiviJer abo ano "" 1}-90' ¡>'I_ Mlifle ! 
. 00 it. ",ne""" ;c i. sho"-~ in F'g. 15 [ 13 ]. It i. ro m[lOO<d 
01 two CML 1 .. , ... "il h ani .. loods. A. srow n in 
F'g. 15. a divide , Dy ! wo u.ing C ML laic O., i< furmed by • 
ma'I<,·>I.", runligurnt io~, TIú. cordigurntion i< u.",d to 
obtain tOe 0· . 00 90" LO to dn •• the UQ mixen 

The Llt ili",d loop fill< ' i<a [10.' ''''' th "",. ¡><>Ie fill< ' Thi. 
eomp n. .. a «eond oruer fi lt ... "",ti"" . oo a RC ..,,,,ion. 
provOlio¡¡ . n extra [Klle t o a .... t t Oe . tteOOllt io n of the 
,ide hond> . t mukip l« of tOe coml"ri"", fr«j""ocy tllat 
may ' PF"''''" . n.e loop o",d..-idth i. 125 ,Hz 

6 .1 S y",o.,izer loo p response 

Figure 16 .<001'" tOe VCO pila .. 001>< eootr iDLltion to the 
'}llthesizer. n.e VCQ del<""i .. , t Oe 'y",o..izer pM'" 
noi>< , ..... 100 kHz. out " 'ith • dig h! redtletim of 
'F'F'""inu\ely 5 dB. Tho. diff ... """, i. decrea.in¡¡ until, 
1 MHz off><! i. """,o.d. in th i< poi'" the differ< oc< .. zen> 

Figure 17 !how •• 'ynth""i", r hop from 1.232 to 
1316 MHz. In" ",IIy, the .ynthesizer i. in fr« rur",in¡¡ 
mooe. n.e 'y",l>o"zer fr«j""ocy i. <tabili",d "" 
1232 MHz ,fle r 0.25 .... A "Mn¡¡e in the d .. ide r i, 
'F'F'~al" 0.33 m. to ,",",e .. tl>o 1316 Mllz fr«j""ocy 

FigLlr< 18 ID""" the V'u~" ..,kage fo r tl>o -"' me hop 
and Fig. 19 ID""" t Oe current F"I> .. fro m tl>o cllarge pump 
o utpLlt. n.e .. ,im ub t io". M'" 1>0"" caJ'1ied 00 " 'ith , 
modeUed VCO u"o¡¡ A¡ha ocal De.ign S}~I<m tool [14[ . 
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Diseño de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnología BiCMOS 0,35μm 
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""" 

Two aF'!' mo.clle , have ""en irn r>lemenled fOl" tlle AOC 
F,rst ly. a low' f'l'\-er ril"' U"" AOC ro nve ,Ie,. Secoodly, a 

,,"' -, ,- \ 

" , ". \ 
1. 

f ,- \ • ! ". , 
~ ."", .. 

". • " " .. .. ,. 
timo ('''''1 

, '., 11 S,..""",,, 0-_ """, .... 

/ \ 

novel .wrmch ha. """" P"'I"""'d. ho ",d oo. fi fth orde, 
SD co.,. ... Ie, and feal Dad.: :uclúleclu",_ allowtng !he 
",wctioo of!he fiker orde, 

A, ÍI .. sMwn in F'<I . I !he main huilding OIock. of me 
.nal,,!: to...,hond ",,,,ive,.re me cllame! fille,_ tlle VGA 
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, ';" lO 0,'" ," ~",,..,,,,,,,,,,,. 01 Oh, r..,"" .... ",,,,(1.1]1)",,, x 
~~, 

. nd !he AOC Thi. ""ti ... wiU fua .. 00 !he d .. ign 01 !he 
AOC. ",hieh i. !he ""'" ¡>DW'" oongry DOCk< (Fig. 20) 

Amoog , .... ny AOC .rchi"'cttlres. pip<-line coo.,,,"',,, 
have proven D De ..... y efficie ", .. eh"ect",e for """,.in¡¡ 
,he lo\\" ¡>O'I\'" coo'W11p1ioo ""d high i"l"" DandwOlth 
re .... ~eme "'. 01 DVB·H .,,.,dan! [ 17. I ~ I . MOI'<over. !h. 
el'Oluti ... of o.tOS ' ech ool0.llY ha. made !h. eoo~e of a 
cooti"""",·, ime Sigma .Delta CE!.) archi"'c' LIr< ""')' 
anmcti .. DeraIJ_'" i~ [lIlwer rifidenC1_ In lhi. f'lper toh 
'F'!'""",he, "'" "r>loca! ",in¡¡ • 0.33 ~m C MOS 
' ech oology_ 

7.1 A ""')' lo", ¡>O'I\-er 8 hit 16 M .. mr>l""" pip<-lined 
ron"" Ner 

A d.",icaI 13 hit p<r .tag< pip<!i""d=hi"'cttl'" ha. b""n 
u_",d ' o imr>leonen' !h i< ",r>-ion 01 !he AOC_ The main 
eootri rution 01 thi. e~ruit de~ign i< !he de"" eoon Dination 
ofditre", ,,, ¡>O'I\-er ... ing "'clvú .... "" to ""hie",. ""'Y low 
¡>ower >olution. u.:h .. "I'""m p oh,..ing [ 191. low.power 
.mr>lili<a "i!h gllÍn """",in, ' 1Od an ..,gn,.>i"" eaf"CÍlor 
",alin¡¡ 

A Dlock di..,,,m of ,he eho,"", pip<li"" .ehit«, "", i. 
.00"" in F'g. 21 , It ro",i ... <In a ea=de of ..,"' " SI..,,,,, 
Each SI..,e re"""" 'wo hit. " -i!h a out..ADC. OUDl ""'t> !h. 
e"".., Na! ""lue f mm it> iropu" .. d ,mr>lifi .. ,he re!llkin¡¡ 
",.i ..... Dy a ¡¡a.in 01 1" iO . TIte result ing 14 hit> are eom· 
Dina! "ith digital correctioo 'o yield eigto: hi" .. ,he oo' pIl' 
of ,he AOC_ 

A 23 V. l!- hit. I6-M~. pi pelina! AOC OO ple"","'a! in 
• 0.33 ~m .tandan! digi,aI 0 10S ,ed • .,logy (A MSC33) 
""'< de<ij¡ ,,,,d a. <101\" in Fij¡ . 22 . ,,-uh J [lIl,,-er ro[lo 
own ptioo 01 4 mil' . uperin-.e .. tal res"h .row a DNL 01 
0 .4 LSB . nd INL 01 1.06 LSB. The ""ti", ,.-ea 01 !h. 
layoo, i. 4_78 mm' Finally th •• OO"la",d pe" SNDR i. 

~- ~. 
i:::j-"-' ._.t:j-. 

T",_""" 
v .... , ... "' ,y 
fa " ".., ";f~"""", ..... ' "",. 

eo" , ..... ".-.,.w. 
"'''' S~t»t (2 MH • ..., .. "",. , 

rl'UI 

Dya,"" ""1' 

Ce ... ..,.;.", .. " 
DH 

'~l 

-

AMS03J "", CMOS 

B v 

"" v'" 
L" onA 
d __ I' dS 

1.7" .... 
721 ... 

'''MSr.; 
0 ."-:' l.'S 

LCOI LSS 

48.31 dB _ yielding .. ENOB 017.76 up<rime"'al result> 
are ¡;Wllmarizal in T. Dle 4 

7 .2 An 11 ·Bi" cootioooo ... i"", >igma..Jelta modola,or 

A DVB· H " ,..,smi,,¡on eh",,,,,1 rern"'''''' a .<ry h"'t ile 
e"v""""",'" we ., ''''a! out4· ho OO in",rfer,,,,_ TIoerefoce_ 
• high .. Iect ivity ChaMeI fihe r i< ' '''l"i",d "hich demaoo. 
high .... der. [)espite 01 it> high sele<1ivity. ,he chaMeI fil"" 

CJ 'IOO1 (coonp lelt'1y) JI"' """. lile high ¡>O'I\-er in.,rf."" 
placa! "fre.,..,..,i"" in !h~ ..Jjoce '" cha...,1 i,.,,",,,.in¡¡ !he 
DR "' .... ireme'" 01 !he AOC. Contin""" ... ime :EA Modu· 
I .. or, ha •• .oo"-n D De ~ .e')' eflicie '" "",hi,« , "", foc 
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Diseño de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnología BiCMOS 0,35μm 
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h ig h 1'<,.,lution eon"" Neu. M"",O'V"," . Ihe ",e";.." perfor_ 

IIlOnc~ i. irnF'"ovOO by """" w<ll_l:mwn fea tu"'. of Ihe 
eonti" ... ""'·t i"", U. eonv",."'",: 

The anti .. I ... in¡¡ lleho vioor [2U[. 
The n«e""'}' digital decimation fiI"" fl" rfo"", a low 
rn" fi hering that e.n "'"""'''' interfe",,, in the digital 
domoin "itM Llt F"wer fl"nal ty. rel .. ing Ihe mllOlnel 

filter ",~u~el1>"'" [lO[ 

U. MoWI • .,,, ha ve 1Ie"" . traditional.Woorn fu, low 
fr",!u<ocy .~btio", oec ...... t lle lim •• tion on the ¡;am_ 
plin¡¡ f",,,,e ocy. Hoo.""". oow.do)" thi. prob le m hao; 
""n minimizOO wilh the new t..:lvloIogi .. ~h"h ca n 
ope ra'" a< higher fr",!"",", ,,,, the",fure. many e>llm ple. in 
t lle ""'8" of II o • • of ,uolution can D< fuund in the lit_ 
emtu ", [20. 21 [ 

In lhi • • ,or' . • feOOfu""..ru eomp"",a<ed eonti,""", ","" 
t ..... U. modtla." ~·ith . 6fth oruer loo p fi~<r ho. boen 

implemented. The oOjee';.., "., digital"" • 4 M Hz .ignal 
.,. ",soILlt io n of lI oit. wilh !he mirUmwn F"~'er ron-

• wnp tion . A ", mp ~n¡¡ "'''' of 256 M Hz ha. lIe"n m""" n 
The h10ck d"gr,.-" of t he mod ula<or i. sImI'n in Fig. 23 

An <ffeni"" "'"""1 ., ",rure the .,...ntizat io n ooi>< i. to 
'flIIly local fee.t.", k F"1h. (eoeffici..,,, " ""d ,., in 
Fig. 23) ., {'[eate t"" "",che. di.llri t.J",d O"" the .ignal 
o,.,iMidth 

n.o, F'"«< nteJ U. moJul'R ha< be"" proc«.oo in a 
035 I'm CMOS 1<moology of AMS. T, h1e 5 .... mmari ' .. 
t he flD't-layoot .im ulatOO p<rfur"""",. Sim ula<ion "" ul" 
'¡"W 11 Oí,. O'V"" hond"idlh of 4 Mll z ~' ilh • fIO'I'''' 
eon.~mpl io n of 8 .4 mW ot 2.5 V of . uflII ly .... tag< 
Figu'" 24 sIow. Ihe .imul,,,,d ""' flIl t ' fI"nrum ",in¡¡ 
a n i"'flllt .i¡¡nal of 1.5 VflII (Full-Scale) ot 1.3 MHz of 
fr",!"",",y. A SNDR of7111 dB ho. llee n o btainOO. 

W" e,n eondude Iha< Ihe ro n"" Ne, adI""". more than 
1 1 o~s of ",soILltioo Iha< "eoough for !"oce",in¡¡ the high 
DR DVB _1l .ignal. ,,,,"din¡¡ Ihe ro n"" Ner .. tu ration ,,·ith 

only 8.4 mW of F""'''' e"",umpl io n. The 1"", fIO'I'''' 
eon.~mpl io n r<flO'1eJ ,¡.,,,., that :Et. Modula<or. can D<' 
good "lOico f<lr eOO1lmurUcat io n 'flII~cat io", "h."." <trin
g ... t h10áing 'l""'ifiat ion. "'" r",! uiral. i"'te:.! of Ihe 
ela",ical I'ÍfI" llne ,,,,hit« t "", aflll """,h 

, 

El 
, ... ZJ l<Iod. .u,.-,,, <l lb: RIIb..,_ ,moj..., .... 'i"" !:b. --

1· . ... 5 .. ......,. <l lb: 11';" AOC", fe ....... 

Tec_"'IY 

Vo' .' "'I1' Ly 
"0 11 ",o~ .,;11= .... ' .... ' .. po.' 
5 ;, .. , """'.;., .. 

T"",' ..... , ..... , 'o ........ "'. 
Peal S~"" ( L.IJ MH, "'''' ~, ... " 
rr.:oo 
l>yoo"'" _ , 

'-""" tHoer 
Qa..u>,,= 

• 
.... • . ... fS 

» '. ' .. '" ...... "'''''' '''' <11 
• 

" .. • ¡ ---

8 ConchL<ilo ... 

AMS UJJ "," CMUi 

2 .J V 

U ",," 

'MHL 

1 .311 ..... 

71.~1I"I 

LI .9 .... 

72.711"1 ,.-
L _" 

. ,., 

A,." of LNA. mi"" r .• yntlle,izor. m",,,,el filter ard AOC 
fue o DVB_1l receiv", ha. ""n p",,,,,,"'d. The fro nt .., OO 
u,.,. ooIy ooe indtJe .... Ioc,,,,d in Ihe LNA inflllt malehin¡¡ 

n .. ,,-ork. ""d Ihe load" '101 Le re<Omnt in OIde, ., o btain 
the lar8" RF hond widlh ",,,,~oo oy DVB_Il. LNA . nd 
mi,.." I"<s< nt • ",,,, 01. trade oIf llet..-een linearily . nd 

noi>< figore". ve'Y Iow po..-er e,,", 
A . ingle rore fully integ","'J veo " ' ilh on chi p t. n' 

has"" n des.ignOO . In oruer., "''' the VCO.' <)lI!he"'",r 
acmrdin¡¡ ., DVB_1l ólandord ha. lleen des.ignOO. includin¡¡ 

the 0-90" ¡>'la'" >hifier. fa~ dividen. PFD. eharge pwnp 
, nd loop fil"" . Simwa<io", ha.., ""n do"" 10 "" t Ihe 
<)lIlhesizer llehavior 

F .. ally. ror the AOC. two .~oo.clle . ho ", o"" n 
im plemented. F'!5t of .U . • low-fIO'I"er p<pdi", AOC 

« . ,,,,rter . !krondly .• 00..,1 "!'fJfOlI<h ha. bee n P"'l"""'J. 
o"""d 00 • 6fth order SD eooverle r . 00 feOO hoá "",h i_ 
tect "", . • llowing the ",doctioo of!he filter oruer . Allhoogh. 

.. me DVB_1l tu L'" f w-.;t ionality i. al",:.!y implem"nted 
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1' . .... ...ro""""" ...... ..". of "" Ilf_" 
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"","", "'''1' 
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"' ... , a ;" 
~p 

I~ .. tl'l 
1_ ....... io," 

"", . ..., """'-"'. 
"' .... '0 ... ..,' ... 
.. 1",. 
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Sy"''''''' 
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I'h .. ,._ 

.. " P" 
VU) f'".· .. C:O-""OCn 
""";,,, timo 

13_1 " di! «_1 MH,! 
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:>10 dII 

:>11 dII 
, ",""" .9 .. 10' 

13 d 8 
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1 ........ " mIO' 

'>11-1.71" "H,J<7~~ MHL 

_lllId 8dOJOO'HL 

11 M "",,",,!lo" _ ± 1IH "" 
""""19.~ mIO' 

"" -
on O"" ';"llle comme ,dal CMOS IC •. tllÍ. P"I"" ha< pre
", ,,,al """" de,ign i""". tha , ",""Uy.'" "01 sro-.-" Dy Ihe 
le mafRIfanLlf.". T~1e 6 

A' ..... _ . lb;' w," ~ "",,,,,y...,_..,. "" 50""" 
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......... P .. _. p .. _" H .. 0. ... "'" M .. c..-.y. 1> .. 
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, .... E"",_ l.Jostry A....-... ,. .. MCTA. MBRuiJ1 _/6. 
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Diseño de un sintetizador de frecuencia integrado para DVB-H en tecnología BiCMOS 0,35μm 
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