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RESUMEN.

En el presente trabajo, se propone una topologia modificada de la celda de
cargas simétricas para la aplicacion a osciladores de anillo de un namero
reducido de etapas, mediante la insercion de redes locaies de
retroalimentacion que permiten modificar las condiciones de estabilidad de la
celda. Se lleva a cabo la descripcion de topicos para el analisis de sistemas
retroalimentados, estabilidad y ruido; describiendo el funcionamiento del
estandar DVB-H y finaimente se presentan los resultados obtenidos de la
construccion de un oscilador de 2 vy 3 etapas, los cuales son caracterizados
en términos de ruido, curva de transferencia y consume de potencia; en
simulaciones previas y posteriores a la construccion del patrén geométrico; el

cual fue construido en tecnologia AMIS 035y
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PREFACIO.

E! rapido crecimiento en la demanda de sistemas para comunicaciones
inalambricas totalmente integrables ha conducido a las lineas de
investigacion, hacia el incremento de los niveles de integracion de los
blogues que forman dichos sistemas. Asi también, la necesidad de reducir
los costos de fabricacién de los circuitos integrados, ha llevado a integrar
todos los blogues del sistema de comunicacion en procesos CMOS. Uno de
los blogques méas importantes de un sistema de comunicacion, es el oscilador
local, el disefio de este bloque, tiene un fuerte impacto sobre el
funcionamiento de todo el sistema; y, debido a la necesidad de disefiar este
blogue en un proceso totaimente integrable, es necesaric desarrollo de
osciladores de anillo de alto desempefio.

En este sentido, la principal restriccion en el desarrollo de osciladores
totalmente integrables en procesos CMOS, es que el desempefio en ruido de
fase debe ser competitivo; lo cual generalmente es una tarea dificil; una
forma eficiente de incrementar las prestaciones de este tipo de osciladores,
{principalmente en cuanto al desempefio en ruido) es mediante la reduccion
de! nimero de etapas que conforman al mismo, lo cual a llevado al desarrollo
de ingeniosas formas de realizar dicha reduccion.

En el trabajo presentado, se lleva ha cabo la reduccion del nimero de etapas
de un oscilador de anillo mediante la manipulacién de las condiciones de

estabilidad de las celdas que integran a dicho oscilador, a través de redes de

IX



retroalimentacion locales las cuales pueden ser implementadas mediante el
uso de transistores de compuerta quasi fiotante, obteniendo el disefio de un
oscilador de 3 y 2 etapas, los cuales cumplen con las especificaciones

requeridas para su aplicaciéon en el estandar DVB-H.

Daniel Decle Colin.



Capitulo 1

Introduccion

1.1Vision General

A lo largo de las Ultimas décadas, se ha detonado un crecimiento
extraordinario en la industria electrénica. Dentro de este crecimiento, el
desarrolio de equipo electronico para sistemas de comunicacion compacto,
tanto de bajo costo, como de bajo consumo de potencia para aplicaciones
portatiles e integrables, es indispensable para la actividad humana [1]. Por
otra parte, en el disefio de circuitos para radio frecuencia la tecnologia de
circuitos integrados (Cl) es la eleccién mas adecuada; sin embargo, el disefo
de circuitos integrados para sintesis de frecuencia, aunque pareciera una
tarea sencilla; es la parte que demanda mas esfuerzo y consumo de area
dentro del chip. Esto hace que el generar formas de onda pericdicas de
buena calidad que cumplan con los requisitos impuestos por los diferentes
estandares, no sea una tarea trivial. Asi, a diferencia del analisis de circuitcs
analogicos convencionales, los circuitos en radio frecuencia (RF) demandan
el entendimiento de diversas areas que no estan directamente relacionadas
al analisis de circuitos integrados, las cuales han sido estudiadas

extensamente por mas de medio siglo. Esto se muestra en la Figura 1.1. [2]



Teorla de las
Comunicacionss Senales

Microondas | Aleatorias

N/

Propagacian Disefio de circuitos para Arquitectura do
De Sefales Radio Frecusneia. Transreceptores

VRN

Miliples Dizafic de
Accesos Estandares de CAD Crs
Wirslass

Teoria de

Figura 1.1 Areas involucradas en el disefio de circuitos para radio frecuencia.

La tendencia actual en el disefio de circuitos para aplicaciones de radio
frecuencia, es integrar los mddulos tanto analdgicos como digitales de un
sistema en un solo bloque, el cual se denomina “System on Chip” (SoC). La
implementaciéon de un SoC requiere de integrar todos los médulos que se
muestran en la Figura 1.2 en un solo blogue, el cual debe presentar
caracteristicas funcionales como un bajo consumo de potencia, una cantidad
minima de area y que sea portatil. Esto muestra la complejidad que requiere

el disefio de circuitos integrados para RF.
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Figura 1.2 Arquiteciura de conversion directa para un sintonizador DVB-H.

Sin embargo, en el disefio de circuitos para RF el principal reto hoy en dia es

disefiar circuitos que tengan bajas aportaciones de ruido ai sistema. Uno de



los blogues mas afectados por el ruido se es el oscilador, €l cual es clave en
un sistema de comunicacion en cuanto a ruido se refiere. Es por ésto que su
disefic tiene un gran impacto en el buen funcionamiento del sistema
completo. De aqui la importancia de desarrollar nuevas topologias de
osciladores de altas prestaciones, con bajos niveles de ruido, y capaces de
trabajar a altas frecuencias con un bajo consumo de potencia.

Un oscilador es un sistema auténomo que genera formas de onda periddicas
sin necesidad de una sefial a |a entrada [3]. Estos circuitos tienen diferentes
usos, que van desde generadores de tono para receptores hasta relojes para
circuitos digitales, pasando por una gran cantidad de aplicaciones. Ahora
bien, en la actualidad es necesario disefiar estos circuitos en procesos
totalmente integrables; sin embargo, la principal desventaja del disefio de
osciladores totalmente integrables son las elevadas cantidades de ruido que
introducen al sistema. Por ello, es de suma importancia para el disefiador de
circuitos de RF, sobre todo en el caso particular del disefio de osciladores, el
desarrollar circuitos con altas prestaciones capaces de operar con bajos

niveles de ruido en procesos totalmente integrables.

1.2 Motivacion

Los servicios digitales multimedia cada vez cobran mayor importancia en la
telefonia celular y sistemas de comunicacion portatil, debido principalmente a
la aparicién de estandares y tecnologias que permiten al usuario obtener
beneficios como envio y recepcién de imagenes, videos, datos, etc. Sin
embargo; en dispositivos tales como celulares u organizadores personales,
se espera que los servicios de television digital sean la aplicacion clave de
las comunicaciones inalambricas a corto plazo [4]. Como consecuencia de
ésto, existe la necesidad de desarrollar circuitos electronicos capaces de

operar bajo dichos estandares, haciendo necesario un disefic eficiente de los



bloques que conforman los sistemas de transmision y recepcion de datos, a
fin que sean capaces de operar en dispositivos portétiles. £n cuanto a esfo
se refiere, el estandar DVB-H (Digital Video Broadcasting - Handheld) [5], es
uno de los estandares mas utilizados en el mundo, cuya principal aplicacion

esta enfocada en la transmisién de TV a dispositivos moviles.

1.3 Propuesta

En el presente trabajo se propone el desarrollo de una nueva topologia de
oscilador, capaz de cumplir con las especificaciones establecidas por el
estandar DVB-H para servicios de television mévil; haciendo necesario, que
dicho oscilador pueda de operar bajo las condiciones hostiles impuestas por
el medio, tales como variaciones en la temperatura, ruido, etc. Para cumplir
con dichas especificaciones de disefio, se partid de las restricciones
impuestas por DVB-H; y se propuso disefiar un oscilador de anillo controlado
por voltaje (VCO). Esto debido a que es un circuito totalmente integrable, que
al ser controlado por voltaje su programacion es sencilla y entonable. Para
construir este oscilador se hizo uso de una celda de retardo que cumpliera
con las caracteristicas de bajo de ruido, alta linealidad y que pudiera hacer
funcionar al oscilador con un nGmerc reducido de etapas; la celda usada es
la celda con cargas simétricas [6], propuesta por J. G. Maneatis. Esta celda
presenta un rango de entonado bastante amplio y lineal, presenta bajos
niveles de ruido {por la sencillez) de la misma y que trabaje a altas
frecuencias en un proceso CMOS totalmente integrable.

Sin embargo, aunque un oscilador de anillo con celdas de cargas simétricas
presenta un buen desempefio, en términos generales el ruido introducido por
dicho circuito sigue estando por encima de los valores requeridos para su
aplicacion en el estandar DVB-H. Para mejorar principalmente el desempefio
de dicho circuito en cuanto al ruido se refiere entre otras cosas, tales como

linealidad, maxima frecuencia de oscilacién y reduccion del consumo de



area, se propone reducir el nimero de etapas del oscilador haciendo uso de
redes locales de retroalimentacion, que permitan obtener el cambio en fase
suficiente en cada celda para que el circuito cumpla con las condiciones de
oscilacion, permitiendo el uso de un menor namero de etapas.

La funcion principal de estas redes es tener un conirol sobre la posicion de
los polos de tal forma que cambie la estabilidad del sistema y lograr con ello
las condiciones de oscilacidon. Ahora bien, para introducir tales redes al
circuito, se hizo uso de transistores de compuerta cuasi-flotanie (QFGT) de

tal forma que dichos transistores funcionen como un ponderador de sefiales.

1.4 Organizacidon de la tesis
El presente trabajo esta organizado de en b capitulos:

CAPITULO 1: Se presenta una breve introduccion que describe los retos y
tendencias actuales en el disefic de circuitos de RF en donde se muestra la
aplicacién que tienen los osciladores, asi como la motivacion que condujo a

la realizacion de |a tesis y la propuesta de |la misma.

CAPITULO 2: Se describe el estandar bajo en el cual sera aplicado el VCO,
el funcionamiento y especificaciones de dicho estandar y la restricciones que

este impone al oscilador.

CAPITULO 3: Se presenta un sumario de los principales temas relacionados
al analisis de los osciladores, desde los criterios de oscilacion hasta analisis

de ruido, temas requeridos en el disefio de sistemas oscilatorios.

CAPITULO 4: Con las herramientas necesarias para el andlisis y disefio de

osciladores, estos fueron construidos llevando a cabo el disefio desde la



celda basica de retardo y su comportamiento en frecuencia, hasta las
comparaciones y simulaciones posteriores a la construccion del patron

geométrico.

CAPITULO 5: Finalmente se presentan las conclusiones del desarrollo de la
tesis y se plantean perspectivas a futuro en el disefio y anadlisis de

osciladores.



Capitulo 2
Especificaciones del estandar DVB-
H.

2.1 Introduccion.

En el presente capitulo se presenian los fundamentos y condiciones de
operacion del estandar DVB-H, describiendo las especificaciones impuestas
por dicho estandar, el ambiente de trabajo y las condiciones que este impone
al oscilador.

En Europa a principios de noviembre del 2004, e! consorcio DVB lanzo al
mercado el estandar DVB-H (Digital Video Broadcasting-Handheld); este
estandar de transmision proporciona una forma eficiente de brindar servicios
multimedia sobre redes de transmision digitales a dispositivos portatiles. Su
principal aplicacion reside en el procesamiento de la sefial analdgica de TV
para proporcionar dicho servicio en dispositivos madviles [7]. Sin embargo, los
sintonizadores tradicionales no son apropiados para la aplicacion a
dispositivos moéviles ya que consumen demasiada potencia, requieren de
grandes dimensiones y hacen uso de componentes que no pueden ser

integrables. Para poder llevar a cabo la integracién de sintetizadores



aplicables a dispositivos moviles, el consumo de potencia y el tamafio de
éstos deben ser reducidos drasticamente, haciendo que la mejor solucion
sea la integracién del sistema dentro en un SoC.

La tecnologia DVB-H constituye una plataforma de comunicacion IP
orientada a terminales portatiles, que combina ia compresidn de video vy el
sistema de transmision de DVB-T (Digital Video Broadcasting-Terrestrial),
estandar utilizado por la TDT (Televisién Digital Terrestre). Es decir, DVB-H
hace compatible la recepcién de la sefial de TV terrestre en receptores
portatiles alimentados con baterias. Por lo que DVB-H hace frente a
restricciones que no es posible cubrir con DVB-T dentro de las principales se

pueden mencionar:

» Bajo consumo de potencia.
El primer problema a resolver fue la necesidad de reducir el consumo
de potencia a fin de no recargar constantemente la terminal, debido a
que la aplicacion esté enfocada a sistemas portatiles. Esto obligd a
buscar una solucion que el estandar DVB-T no ofrecia. Dicha solucion
recibe el nombre de Time Slicing. A partir de los cortes de tiempo
introducidos por este mecanismo se ahorra en consumo de energia,

hasta un 95%, respecto al funcionamiento proporcionado por DVB-T.

+» Mejora de la recepcion.
El segundo problema al que se hizo frente tiene lugar en recepcion, ya
que los terminales portatiles a los que se dirige este estandar, tienen
antenas de dimensiones reducidas. El nuevo estandar propone la
solucién llamada MPE-FEC (Multi Protocof Encaptulation/Forward
Error Correction), sistema robusto que se engloba dentro de la
categoria FEC (Forward Error Correction) y que proporciona una
sélida proteccién ante errores. A pesar de que MPE-FEC es opcional

en este estandar, su uso proporciona una notable mejora en la



relacién portadora a ruido (C/1) y una minimizacidon del efecto Doppler,

uno de los principales problemas presentes en los receptores moviles.

« Modo de transmision
La transmision hace uso del modo 4k, en el que se proporciona un
total de 4096 subportadoras, presentando un buen compromiso entre
calidad de recepcién en movimiento y tamafio de la red. Por tanto,
DVB-H introduce un modo adicional a los ya prestados por DVB-T.
Ademas, el sistema es capaz de manejar diferentes escenarios de
transmision, como son dentro y fuera de edificios, en lugares muy
concurridos, en movimiento y, consecuentemente, la transmision debe
ofrecer suficiente flexibilidad y escalabilidad para permitir la recepcién
de servicios a diferentes velocidades. También debe ser aplicable este
sistema en diversas partes del mundo, por lo que debe ofrecer
flexibilidad para trabajar en diferentes bandas de transmisién y anchos

de banda de canales individuales [8].

Otros estandares que pueden ser mencionados para la transmision de
television digital a dispositivos portatiles son: Terrestrial Digital Multimedia
Broadcasting (T-DMB) en Corea e Integrated Service Digital Broadcasting-
Terrestrial (ISDB-T) en Japon; en la Tabla 2.1 se resumen las principales

caracteristicas de los estandares aqui mencionados [9].

ISDB-T DVB-H T-DMB
Frecuencia 470-770 470-770 174-225
(MHz). 90-220
Ancho de 300 300 42
Banda (MHz). 55
Ancho de 043 8 1.53
banda (Mhz). 1.29




Base estandar. | ARIB STD-B11 DVB.-T System-A
' Eureka-147

Modulacion. COFDM COFDM 16QAM
(QPSK, 16QAM) (QPSK)

Tabla 2.1 Estandares disponibles para transmision de TV digital en dispositivos moviles.

2.2Fundamentos del estandar DVB-H.

El estandar DVB-H fue construido bajo los principios del estandar DVB-T [9],
y esta basado en codificacién ortogonal de division de frecuencia
multiplexada (COFDM) y en el protocolo de internet utilizado en tecnologia
IP, los cuales permiten al sistema ser combinado con otras redes basadas en
dicho protocolo. El multiplexado mediante el cddigo de frecuencias
ortogonales consiste en dividir un ancho de banda de canal amplio en una
gran cantidad de canales de banda esitrecha llamados subportadores,
haciendo mas robusto al estandar.

Como se menciond anteriormente, los principales elementos adicionales que
presenta DVB-H con respecto a su predecesor DVB-T es la aplicacion de
cortes de tiempo y el codigo de correccion de error FEC. El uso de cortes de
tiempo, reduce el consumo de potencia entre un 90% y 95%, y reduce la
magnitud de la interferencia cuando el usuario abandona una celda e ingresa
a otra. Por otra parte, el multiprotocolo FEC mejora la relacién portadora a
ruido y el efecto Doppler, asi como la tolerancia a la interferencia. Sin

embargo los pardmetros operacionales claves del estandar DVB-H son:
« Tamaiio de la Transformada Rapida de Fourier: Este parametro

indica el nimero de subportadoras usadas para COFDM, el cual va

desde los 2K hasta los 8K dependiendo de la aplicacion. En cuanto a

10



esto se refiere, existe un compromiso entre velocidad y cobertura, ya
que a un menor nimero de subportadoras el espacio entre ellas es
mayor, siendo por tantc mas tolerante al efecto Doppler, lo cual
permite alcanzar velocidades mas altas. Sin embargo, al incrementar
el nimero de subportadoras se minimiza la interferencia, permitiendo

una mayor area de cobertura.

Esquemas de modulacién: DVB-H soporta diversos esquemas de
modulacion, incluyendo QPSK, 168-QAM y 64-QAM. El esquema de
modulacion de mas bajo crden es QPSK, el cual proporciona servicios
con la tasa de bits mas baja, incrementando con ésto la robustez de la
sefial, mientras que, en el esquema de modulacion de mas alto orden,

gue en este caso es 64-QAM; sucede lo contrario.

Tasa de codificacion: La tasa de codificacion tiene un rango de 1/2 a
7/8 para DVB-H, y determina la relacion de los bits de datos Utiles con

relacion a los bits de datos totales, incluyendo los bits de proteccién.

Intervalo de guarda: Esta variable determina cuanta informacion sera
repetida para proporcionar robustez adicional al estandar DVB-H los

rangos de longitud van desde 1/4 hasta 1/32 de la longitud del dato.

Factor Alfa: El estandar DVB-H fue definido para soportar modulacion
jerarquica el factor alfa determina la jerarquia de los datos enviados.
En esta configuracion los estandares 16-QAM o 64QAM son capaces
de seleccionar entre 2 servicios, por lo que los dos bits mas
significativos de cualquiera de los 2 estandares representa el servicio

de mas alta prioridad, y viceversa.
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2.3Requerimientos de implementacion.

En esta seccidon se muestran los requerimientos de funcionamiento del

estandar, dentro de los requisitos mas importantes se pueden mencionar:

Rango de frecuencia: El rango de frecuencia de DVB-H se extiende
en las bandas IVUHF y VUHF con frecuencias que van desde los 470
MHz hasta los 820MHz. Sin embargo, la cercania que existe con la
transmision a sistemas celulares de radio reduce la frecuencia
superior a 700 MHz considerando la banda de guarda entre ia banda
de paso y la banda de rechazo. De esta forma la banda de recepcion
de DVB-H es limitada de 474 MHz (CH 21) a 698 MHz (CH 49) [11].

Sensitividad y figura de ruido: La sensitividad del receptor depende
directamente de la figura de ruido y la relacion sefial a ruido, y esta

dada por la ecuacion:

P

in,min

=—174dBm/Hz +10logBW + NF + C/N (2.1)

Donde el ancho de banda efectivo de 761 MHz ha sido usado para
calcular el nivel del ruido de piso. Considerando una figura de ruido de
6 dB, la potencia minima de la sefial de entrada depende de la

modulacién, la cual es mostrada en la Tabla 2.2 [12].

Modulacion Tasa de Tasa de C/N [dB] | Sensitividad
codificacion. Bits [dBM]
[Mbit/s]
QPSK 1/2 6.03 7.9 -91.3
QPSK 1/3 8.04 10.9 -88.3
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16-QAM 1/2 12.06 13.7 -855
16-QAM 1/3 16.09 16.7 -82.5
64-QAM 112 18.10 18.5 -80.7
64-QAM 1/3 24.13 21.8 774

Tabla 2.2 Sensitividad y C/N para NF=6dB.
¢ Ruido de fase: Las resiricciones de ruido de fase deben ser

consideradas tomandoc en cuenta la influencia de los desacoplos en

fase en los sistemas COFDM, asi como la influencia debido a la

interferencia de canales adyacentes, De esta forma la restriccion

minima del ruido de fase es [14]:

PN = @100kHz = —106.5dBc/Hz

2.4 Especificaciones del VCO a disefar.

2.2)

Dado que el oscilador desarrollado en esta tesis se disefi¢ para formar parte

de la arquitectura de un receptor DVB-H, se debe tener una perspectiva mas

clara de la ubicacién de este oscilador. La Figura 2.1 muestra un diagrama a

bloques de un sintonizador DBV-H.

=

Xz

GEM rafaction iy

LA
thA
¥ E}%

Figura 2.1 Arquitectura de conversién directa para un sintonizador DVB-H
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Las restricciones impuestas por el estandar DVB-H son mostradas en
Tabla 2.5.
PARAMETRO. ESPECIFICACION.

Rango de frecuencia de entrada de RF. 470-698 MHz
Ancho de banda de canal. 8MHz
Relacién de proteccion al canal adyacente (DVB). 29dB
Relacidon de proteccién al canal adyacente (PAL). 38dB
Sensitividad. -91.3dBm
Sefial maxima de entrada. -28dBm
Figura de ruido 6dB
Relacion sefial a ruido (64-QAM; CR=1/2) 21.8dB
Maxirma ganancia en potencia. 70dB
Entrada al punto de intercepcidn de tercer orden. +5.4dBm
Punto de intercepcion de segundo orden. +32.8dBm
Ruido de fase del OL @ 100 kHz. -106.5dBm/Hz

14

Tabla 2.3 Resumen de especificaciones del estandar DVB-H.



Capitulo 3
Toépicos usados en el disefo de
VCO’s.

3.1Introduccion.

En el presente capitulo, se presentan las bases tedricas empleadas en el
analisis y disefio de sistemas retroalimentados, asi como una descripcion
general de los osciladores controlados por voltaje de anillo, describiendo las
principales ventajas y desventajas que estos tienen. Posteriormente, se
presenta un resumen de las principales técnicas que existen para estimar el
ruido de fase de los osciladores, ya que este topico es de singular

importancia en la caracterizacion de las propiedades de los osciladores.
3.2 Analisis de sistemas lineales retroalimentados.

Ya que un oscilador es un sistema retroalimentado, el principal objetivo de
esta seccion es mostrar las metodologias usadas para llevar a cabo el
analisis de dichos sistemas. Aunque esto no dice mucho acerca de cémo

funciona un sistema oscilador (por ejemplo el nivel de salida y la frecuencia

15



de oscilacién son indeterminados), el analisis fineal proporciona un panorama
general sobre las condiciones que permiten que un circuito pueda oscilar,
evitando esfuerzo y tiempo de computo requerido por un analisis de circuitos
no lineales [15].

3.2.1 Analisis lineal clasico.

Como se mostrara a lo largo de este capitulo, un amplificador puede oscilar

retroalimentando alguna de sus salidas. El esquema de un sistema

retroalimentado es mostrado en la Figura 3.1

Flw)

-+ ] Al e
G-
Vi Vo

Figura 3.1 Sistema retroalimentado

La ganancia de este circuito esta dada por:

yVo__A (3.1)
Vi 1-AF

Donde A es la ganancia de voltaje del amplificador en lazo abierto y F es la
ganancia de la red de retroalimentacién, la cual es positiva para el caso de
un oscilador. Una retroalimentacion positiva, es aquella que responde en la
misma direccion que la perturbacion original [16]. El resultado de esto es la

amplificacion de cada pequefia perturbacion, produciendo grandes cambios y
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haciendo gue la respuesta del sistema crezca exponencialmente (con una
retroalimentacion de primer orden) © hiperbdlicamente (con una
retroalimentacion de segundo orden), hasta que un mecanismo de saturacién
limite el crecimiento de esta amplificacion. La retroalimentacion positiva es la
que hace posible la construccion de osciladores; que haciendo uso de las
propiedades de este tipo de retroalimentacion, hacen crecer pequefias
perturbaciones del sistema.

Para llevar a cabo el andlisis lineal de sistemas retroalimentados, es
necesario tener conocimiento de las variables que afectan al comportamiento
de dicha retroalimentacién. Existen 4 tipos basicos de sistemas
retroalimentados debido a las posibles combinaciones de cantidades
muestreadas y cantidades retroalimentadas, como se muestra a continuacion
(171

o Mezcla serie y toma de muestra voltaje (serie-paralelo).

¢ Mezcla paralelo y toma de muestra corriente (paralelo-serie}.

* Mezcla en serie y toma de muestra corriente (serie-serie).

» Topologia de mezcla en paralelo y toma de muestra voltaje (paralelo-

paralelo).

La terminologia usada para nombrar el tipo de retroalimentacion se deriva de
la siguiente forma: El primer {érmino se refiere al tipo de retroalimentacion
conectada a la entrada del sistema, mientras el segundo se refiere a la
naturaleza del muestreo de la conexién a la salida. Las 4 topologias de estos

tipos de retroalimentacion se muestran en la Figura 3.2:
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Figura 3.2 Tipos de relfroalimentacion.

Detras del analisis de sistemas retroalimentados, la idea principal es
determinar el efecto que tiene la retroalimentaciéon sobre el sistema, y
considerar este efecto sobre la respuesta del mismo. De ahi se puede
establecer la siguiente metodologia en el anélisis de sistemas

retroalimentados.

Identificar el tipo de refroalimentacion.
Calcular la ganancia en lazo abierto.
Calcular el factor de retroalimentacion y determinar la forma en que

este afecta al circuito
4. Calcular la ganancia del circuito retroalimentado haciendo usc de la

ecuacion 3.1.
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3.2,2 Analisis lineal usando diagramas de bloques.

Otra forma de llevar a cabo el analisis de un sistema retroalimentado, es
mediante el uso de diagramas de bloques. Este método es bastante Gtil por

la simplicidad del mismo, el cual consta de los siguientes pasos [18]:

Identificar la trayectoria de sefial.

Identificar la trayectoria de retroalimentacién.

Determinar las ecuaciones nodales del modelo de pequeria sefial.
De las ecuaciones nodales, obtener el diagrama de bloques.

A e

Determinar la funcion de transferencia.

3.3Estabilidad en sistemas retroalimentados.

Un oscilador puede ser considerado un sistema refroalimentado inestable. Se
puede decir que un sistema es inestable, si la respuesta crece sin limite
conforme el tiempo tiende a infinito. Viendo esto en el plano complejo, la
ubicacién de los polos de un sistema estable se encuentran el semiplano
izquierdo; mientras gue en un sistema inestable los polos se encuentran en el
semiplano derecho del plano complejo. Por lo tanto, se puede decir que los
sistemas inestables tienen funciones de transferencia en lazo cerrado con al
menos un polo en el semiplano derecho, como se muestra en la Figura 3.3
[16].
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Figura 3.3 Ubjcacion de los polos en el plano complejo de sistemas retroalimentados.

Otra forma de evaluar la estabilidad de un circuito, mediante diagramas de

Bode a través del margen de ganancia y el margen de fase [17].
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Margen de ganancia: Medido en decibeles, el margen de ganancia es el
cambio en ganancia en lazo abierfo, necesario para que a 180° de
desfasamiento, el sistema en lazo cerrado se haga inestable. Esto puede ser
expresado como:

1

M = i) ) (32)

Margen de Fase: Se define al margen de fase como el cambio medido en
grados del desfasamiento en lazo abierto necesario a una ganancia unitaria

para llevar el sistema al borde de la inestabilidad.
PM =180°+ £ a(jo, )f (jo,)] (3.3)

Los margenes de fase y de ganancia de un sistema de control son una
referencia de la proximidad a condiciones de estabilidad o inestabilidad. A
pesar que estos pueden usarse como criterios de disefio, debe sefialarse que
el margen de ganancia o el margen de fase por si solos no aportan indicio
suficiente de la estabilidad relativa del sistema [19]. En la Figura 3.4 se ilustra
el margen de fase y margen de ganancia de un sistema estable y de un

sistema inestable.

Margen de ganancia positivo Maigen de ganancia negativo

\ Logw

-

180%

Log w

N e

Margen de fase positivo Margen de fase negative
a) b)
Figura 3.4 Diagramas de bode a) un sistema estable b) un sistema inestable.
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3.4Construccidon de Sistemas Osciladores.

Como se ha visto, las condiciones de estabilidad para un sistema lineal son
simples y bien conocidas; para una funcion de transferencia de la forma [15]:

H(s)=m— (3.4)

Una de estas consideraciones, es no tener polos en el lado derecho del plano
complejo. Cuando tales polos existen, |a respuesta transitoria a pequefias
variaciones crece exponencialmente. La teoria de circuitos lineales no puede
predecir el grado de crecimiento de la inestabilidad; que son limitadas por las
no linealidades del circuito. En el caso de un oscilador, se desea gque una

pequefia excitacién construya un crecimiento en la sefial de forma sinusoidal.

3.4.1 Criterios de Barkhausen.

La Figura 3.5 muestra el modelo de un oscilador que consiste de una etapa
amplificadora y una red de retroalimentacion positiva.

F(w)

T\ ;

Vi Vo

Figura 3.5 Modelc del oscifador
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Si se define a A(s) como la funcion de transferencia del amplificador, y a f(s)
como la funcidn de transferencia de la red de retroalimentacion, la funcion de

transferencia de la red esta dada por:

_Yo(s) _ __Als)
F(s)= Vi(s)  1-A(s)f(s) (3:5)
Sobre el eje imaginario se tiene:

T 1-A(jw)f (jw)

De las ecuaciones anteriores se puede establecer que las oscilaciones
sinusoidales de estado estable ocurrirdn cuando:

1-A(jw)F(jw)=0 (3.7)

A(jo)F(jw)=1 (3.8)

Estas ecuaciones indican que la magnitud del lazo de ganancia debe ser
unitaria cuando la fase sea cero. Intuitivamente se puede ver que esto
sucede cuando se satisface la ecuacion 3.6. Si una entrada incremental que
tiene una componente de frecuencia que satisface a la ecuaciéon 3.6 es
amplificada por el bloque amplificador, la cual es retroalimentada a la entrada
produciendo oscilaciones estables. Bajo estas condiciones, la salida crece
con una caracteristica dependiente del tiempo sobre el ancho de banda del
sistema, hasta que la amplitud se satura lo cual resulta en oscilaciones
estables a la salida. Los requisitos para cumplir con esta oscilacion, es decir

un cambio de fase de 0 a una ganancia unitaria, son llamados criterios de
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Barkhausen [15]. Estos criterios son a menudo establecidos de la siguiente

forma:

|Ajo)F (jo)|> 1 (49

ZA(jw)F(jw)=0 (3.10)

Lo cual corresponde a polos en el lado derecho del plano complejo. Esto
muestra que los criterios de Barkhausen son simplemente consecuencia de
la existencia de polos en la funcion de transferencia de lazo cerrado que
hacen inestable al sistema. Aplicar los criterios de Barkhausen a circuitos no
representa una tarea muy compleja siempre y cuando las trayectorias de

retroalimentacion sean claramente identificadas.

3.4.2 El Factor de calidad.
El factor de calidad (Q) de un oscilador es una medida del comportamiento
real del mismo comparado con un oscilador ideal [20]. De su definicion fisica,

el factor Q esta dado como:

_ 2 Energia Almacenada (3.11)
Energia Disipada

Por otra parte, dado que los circuitos resonantes usualmente exhiben una
funcion de transferencia pasa banda, Q puede ser definida como la
selectividad de la magnitud de su respuesta en frecuencia como se ilustra en

la Figura 3.6.
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Wy

Figura 3.6 Factor Q

Donde Q se encuentira definida como la frecuencia de resonancia entre el

ancho de banda de 3 decibeles; matematicamente expresada como:

=Y (3.12)
BW

Una tercera definicion de Q se presentara mas adelante.

3.4.3 Clasificacion.

Los osciladores controlados por voltaje pueden ser clasificados por el método

de oscilacion, en [21]:

e Osciladores basados en resonador.

s Osciladores basados en la forma de onda.

Un primer ejemplo de cada categoria son los osciladores LC y los osciladores
de anillo, respectivamente. Cada tipo tiene diferentes formas de producir el
entonado en frecuencia: basados en el manejo de corriente para osciladores
de anillo o un capacitor variable o varactor para los osciladores LC. Esta

clasificacion se muestra en la Figura 3.7
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OSCILADORES

Basados en resonador. Basados en forma de onda

l | I |

Osc. LC Osc. decristal  Osc. de relajacion. Csc. de anille,

Figura 3.7 Clasificacién de oscifadores.

3.4.4 Osciladores controlados por voltaje.

En la mayoria de las aplicaciones es necesario que la frecuencia de salida de
los osciladores pueda variarse en cierto rango por medio de una sefial de
control, la cual puede ser un voltaje o una corriente. Un oscilador controlado
por voltaje ideal es un circuito cuya frecuencia de salida es una funcion lineal

de su voltaje de control [22]. Su funcién de transferencia esta dada por:

a’osc = cho ) vcontrof + a)0 (31 3)
Donde wg es la frecuencia del oscilador para un voltaje de control de 0 Volts

y Kvco es la ganancia del VCO. La Figura 3.8 ilustra la curva de transferencia
tipica de los VCOs.
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wmin Kvco

Vmin Vmax Vctrol

Figura 3.8 Curva de transferencia directa de un oscilador

De esta gréfica, la ganancia del VCO puede ser deducida como:

W ~-Ww

K = - max rnin

¥Go V _ V

max min

3.4.5 Osciladores controlados por voltaje de anillo.

(3.14)

Los osciladores de anillo, al igual que todos los demas tipos de osciladores,

deben satisfacer los criterios de Barkhausen para poder llevar a cabo la

oscilacion. Ahora bien, en los osciladores de anillo, el cambio de fase

necesario es faciimente alcanzado cascando etapas de retardo, como se

muestra en Ia Figura 3.9.
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Figura 3.9 Oscilador de anillo simple.

Cuando el circuito se polariza correctamente, las capacitancias en los nodos
de cada celda inversora son cargadas y descargadas; de esta forma, la
frecuencia puede ser controlada mediante la variacién de la corriente que
carga y descarga a dichos capacitores. El oscilador puede operar a
diferentes frecuencias dependiendo del tipo de celda de retardo utilizada. Sin
embargo, la principal desventaja de este tipo de osciladores, es que el uso de
este fipo de celdas tiene un pobre desempefio en ruido de fase comparados
con su contraparte de osciladores LC. Sin embargo, este parametro puede
variar dependiendo del disefio y de la tecnologia, hasta alcanzar niveles de
pureza espectral que pueden ser competitivos con osciladores LC. Para
determinar el nimero de celdas de retardo necesarias para que el circuito

oscile, considérese el circuito mostrado en la Figura 3.10.

a) b)

Figura 3.10 Diagrama de blogues de una etapa de ganancia a) Diagrama de bloques
b) Diagrama esquematico.
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A primera vista se podria pensar que este circuito oscilara en forma natural,
ya que si la salida se carga y descarga continuamente; y de esta forma se
tendria un oscilador perfecto. Sin embargo tfales suposiciones no son
correctas; la oscilacién no se presenta debido a que no se cumplen con los
criterios de Barkhausen, es decir no se tiene el cambio de fase requerido a la
ganancia necesaria. De igual forma, se podria pensar que el circuito de Ia
Figura 3.11a funciona como un oscilador, ya que se tiene el cambio en fase
necesario; de nueva cuenta esto no es posible ya que el circuito se
comportara como un latch.

a) b)

Figura 3.11 Inversores en anillo a} Diagrama de blogues comun b) Diagrama equivalente
como laich.

Ya que un circuito de entrada simple y salida simple se comporta como latch,
no se hace uso de osciladores de entrada simple y salida simple para
osciladores de anillo con un nimero par de celdas de retardo. Sin embargo,
un oscilador de 2 etapas puede ser construido si una de la etapas es no
inversora, por ejemplo utilizando un par diferencial, en estos circuitos,
simplemente se debe cambiar la polaridad de conexion entre 2 etapas y tener
180° de cambio de fase para un nimero par de etapas, donde las celdas del
circuito aportarian los 180° de cambio de fase. Como se muestra en la Figura
3.12, para un oscilador de 2 etapas, suponiendo gue cada etapa es una
etapa simple de primer orden,

29



] 1
I 1
=L Wl
"l""C1 —I'CQ
1 1
¥ ¥

Figura 3.12 Diagrama lineal de un oscilador de anillo de 2 etapas.

Cada etapa necesita un cambio en fase de 90° para producir el cambio de
fase necesario para la oscilacién, y esto sélo sucederd a una frecuencia
infinita; asi, sin algiin mecanismo que proporcione un cambio de fase
adicional sera imposible que dicho par de celdas oscile. Debido a que los
osciladores de 2 etapas pueden operar a frecuencias muy elevadas y
presentan un mejor comportamiento en ruido de fase; muchos esfuerzos se
han llevado a cabo para encontrar técnicas que permitan construir la
oscilacién en tales circuitos; La propuesta de este trabajo es la realizacion de
anillos de oscilacién capaces de oscilar con 2 etapas aplicando redes de

degeneracion estructural en fase.

3.5 Estimacion de ruido.

Cualquier oscilador practico tiene fluctuaciones en amplitud y frecuencia,
siendo estas dltimas las que mas afectan a un oscilador [23]. Estas
inestabilidades son principalmente debidas a ruido y fuentes de interferencia.
Los ruidos térmico, de disparo v flicker son las inestabilidades que afectan en
un primer plano, mientras que el ruido de sustrato y alimentacion, se
considera que estan en un segundo plano. Todas estas fuentes de ruido

resultan en inestabilidades en frecuencia que pueden ser caracterizadas en
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diferentes formas; dentro las mas importantes formas de caracterizar dichas
fluctuaciones esta el ruido de fase vy jitter.

3.5.1 Ruido de fase y jitter.

El jitter y el ruido de fase son representaciones del mismo fenédmeno en el
dominio del tiempo y el dominio de la frecuencia, respectivamente.
Usualmentie, el parametro de ruido de fase es el mas usado en el disefic de
circuitos de radio frecuencia, mientras que jitter es el pardmetro mas usado
en circuitos digitales. Fuera de esas consideraciones no hay oifra diferencia

entre estos parametros [23].

Ruido de fase: Desde el punio de vista del dominio de la frecuencia, las
inestabilidades de un oscilador son caracterizadas en términos de la
densidad espectral de ruido. Estas inestabilidades son convencionalmente
dadas en unidades de decibeles, respecto a la portadora por Heriz (dBc/Hz)

y estan definidas como:

A

total

— 1 0. Iog Psideband (a’o + ACKJ, 1HZ):’ (315)

P

carrier

Donde Psigebana (WotAw, 1HZz) representa la potencia simple respecto a la
portadora a la frecuencia de offset (Aw), de la portadora medida en un ancho
de banda de 1 Hz como se muestra en la Figura 3.13, y Pcarier €8 la potencia
total bajo el espectro de potencia. Nétese en esta definicién (ec. 3.15) incluye

el efecto de las fluctuaciones de amplitud y fase, A () y @ (t).
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Figura 3.13 Ruido de fase por unidad de ancho de banda.

La ventaja de L €n la ecuacion 3.15 es su facil medicion; mientras que su

principal desventaja es que suma las inestabilidades en amplitud y fase. Es
importante conocer las inestabilidades tanto en amplitud como en fase de
forma separada, ya que estos se comportan de forma diferente en cada
circuito. Por ejemplo, el efecto del ruido en la amplitud puede ser reducido
mediante un circuito limitador de amplitud, mientras que el ruido de fase no

puede ser reducido de una forma similar. Ahora bien, en la mayoria de los

osciladores practicos, Lo €8 dominada por la por la aportacion del ruido de
fase. Una grafica de Lo {Aw} para un oscitador como funcién de Aw en una

escala logaritmica muestra regiones con diferente pendiente como se

muestra en la Figura 3.14.
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Figura 3.14 Grafica del ruido de fase tipico para un oscilador libre.
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A altas frecuencias de offset domina el ruido de piso, mientras que a bajas
frecuencias de offset se pueden identificar regiones con pendientes de 1/f?y
1/f 3, donde el punto de inflexion entre 1/f 2 y 1/f % es llamado wism.
Finalmente, el espectro vuelve nuevamenie a ser plano a frecuencias de
offset muy pequefias.

Se han desarrollado diferentes métodos de medir ruido de fase v,
dependiendo del método particular usado para medirlo, parte del espectro en

la Figura 3.14 pueden o no puede ser incluido.

Jitter: Las inestabilidades en los instantes de transicidn de una forma de onda
en el dominio del tiempo, son conocidos como jitter. Para osciladores estas
inestabilidades se incrementan a medida que el tiempo se incrementa.
(Figura 3.15)

Figura 3.15 /ncremenio del Jitter con el iempo.

E! crecimiento en la variancia de tiempo o acumulacion de jitter ocurre porque
cualguier inestabilidad en una transicion femprana afecta a todas las
transiciones siguientes, y este efecto persiste indefinidamente. Por lo tanto,
cuando r segundos han transcurrido, las incertidumbres de tiempo incluyen el
efecto acumulativo de las incertidumbres asociadas con las transiciones. Una

grafica logaritmica de jitter o; contra la medida del retardo para un oscilador
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libre exhibird tipicamente regiones con pendientes de 1/2 y 1 como se

muestra en [a Figura 3.16.

Log {ot)

Pendiente 1

Pendiente 1/2
L}

Log (1)

Figura 3.16 Jitter RMS vs. medicién del iempo en una grafica logaritmica.

En la regién de pendiente 1/2 la desviacion estandar de jitter después de 1

segundos es:

oT=kVT (3.16)

donde Kk es una constante de proporcionalidad determinada por los
parametros del circuito. De forma similar, la desviacidén estandar del jitter en

la regién con pendiente de 1 se puede expresar como.

or=cr (3.17)

donde { es otfra constante de proporcionalidad de igual forma determinada
por los parametros del circuito. En la mayoria de las aplicaciones digitales, es
deseable que o; decrezca a medida que la frecuencia se incrementa para
mantener constante la relacion del valor rms del jitter al periodo. Por lo tanto

una expresion analitica del jitter es:

oT
O g =2Tr«:l_—=w00T (3.18)
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Que es una de las expresiones mas usadas para la definicion de jitter.
A continuacion se lleva a cabo un estudic de los principales modelos que

existen para la estimacion analitica del ruido de fase.

3.5.2 Modelo de Razavi.

Este modelo establece un estudio del ruido de fase siguiendo un analisis de
primer orden de un sistema oscilatorio, en el que se emplea un modelo
linearizado de un oscilador de anillo, mediante el cual se obtiene un estimado
del comportamiento en ruido [24]. Este estudio, de acuerdo a las
comparaciones realizadas con mediciones reales, presenta un margen de
error de aproximadamente 4 a 6 dB. El modelo de estimacién de ruido de

fase aqui presentado parte de una nueva definicién del factor de calidad Q.

Por definicion, el factor de calidad de lazo abierfo es una medida de qué
tanfo el sistema en lazo cerrado se opone a variaciones en la frecuencia de

oscilacion.

Ahora bien, a pesar que un oscilador es un circuito fundamentalmente no
lineal, la amplitud de las oscilaciones pueden ser definidas por un modelo
lineal bajo ciertas restricciones. Cuando un circuito empieza a oscilar, la
amplitud continlia creciendo hasta que es limitada por algin otro mecanismo.
El método aqui presentado establece un modelo lineal, en el que se
presupone que, la amplitud de oscilacién no es demasiado grande, y es
limitada por un mecanismo inherente al sistema. Sin embargo, a medida que
la amplitud del oscilador analizado crece, el modelo pierde validez. Asi, la
eleccion de este modelo depende del error que este establece en predecir la
respuesta del oscilador a varias fuentes de ruido. De esta forma, para

analizar el ruido de fase el oscilador es ftratado como un sistema
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retroalimentado y se considera cada fuente de ruido como una entrada como

se muestra en la Figura 3.17.

Figura 3.17 Modelo equivalente de pequefia sefial,

Asi, el ruido de fase observado a la salida es funcién de: 1) las fuentes de
ruido del circuito y 2) cuanta retroalimentacion el sistema rechaza o amplifica.

El sistema oscila a w=wo en la funcion de transferencia:

X, . H{jo (3.19)
yle)= 1+ISJ( ,-30)

Para frecuencias cercanas a la portadora w=wotAw, la funcidn de

transferencia de lazo abierto puede ser aproximada a:
H(,nr'co)zH(jaJ)ﬂi\.coﬁ (3.20)
dw
Y de aqui, la funcion de transferencia de ruido puede ser establecida como:

. dH
H(ja, )+ Ao—
é[f(mo +A0)]= )02, (3.21)

. dH
1+H(ja)u)+AaJa—5
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Si H{jwg) = -1 y para la mayoria de los casos practicos |Aw dH/dw|«1, la

ecuacion (3.21) se reduce a:

X, -
il +a0)]=— (3.22)

Esta ecuacién indica que una componente de ruide a w= (WetAw) es
multiplicada por -(AwdH/dw)™ cuando esta aparece a la salida del oscilador.

En otras palabras, la densidad espectral de potencia puede ser descrita por:

1 (3.23)

Sl

Ahora bien si definimos a dH/dw como

dH (dA . d®
ok LENEN b/ F 7 Bl 0 (3.24)
dw [dw+" a)]e)(p(j )

y debido a que w=wg y A=1, la ecuacion 3.24 se puede reescribir como:

(3.25)

}é[j(‘"o + A‘”):l

De acuerdo a la tercera definicién del factor de calidad Q, este puede ser

reescrito comao:

_@ [(dAY (dOY (3.26)
-] ()
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De esta forma, combinando (3.25) con (3.26) tenemos

lé[ i(ay+0)) =22 [A%;) (3.27)

Para estimar el ruido de fase, se modela la trayectoria de sefial con un

circuito linealizado como el de la Figura 3.18.

In1 n2 ()InS

Figura 3.18 Modslo equivalente de pequeria sefial.

En donde R, C y gn representan la resistencia de salida, la capacitancia de
carga y la ganancia de cada etapa. El ruido de cada etapa en los dispositivos
de carga es modelado como fuentes de corriente inyectadas en los nodos. Si
el circuito de la Figura 3.18 oscila a wg, entonces cada etapa debe tener una
ganancia de voltaje unitaria y 60° de cambio de fase. Se puede escribir la
funcion de transferencia de lazo abierto tomando en cuenta que we=V3/(RC)
Yy gm R=2, de modo que la funcién de transferencia de lazo abierto esta dada

por:

H(jo)= ———— (3.28)
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Entonces, |dA/dw|=9/4w, vy |dd/dw|=3vV3/(4wy), por lo que la funcion de
transferencia de una de las fuentes de corriente de |a figura 3.18 a la salida

de voltaje a la frecuencia w, + Aw esta dada por:

¢ R [ @, ]2 (3.29)

VGUf —] —
@t do) =7

n

Haciendo uso de las expresiones estandar de canal largo para la corriente de
ruido P/AF=8kT(gmr+gms)~8kT/R, se obtiene la densidad de potencia de

salida como:

2 2
-%;f—‘(mo +Ao)= %gﬁ[%;) (3.30)
Debido a que de acuerdo al modelo lineal de la figura 3.18, hay 3 fuentes de
ruido en el circuito {in1, in2, in3), y considereando que estas no estén
correlacionadas entre si, la densidad total de potencia a la salida sera 3
veces la ecuacion 3.30. Ahora, dividiendo la potencia de ruido entre la
potencia de la portadora, stw-.ng/2 se obtiene una expresion para el ruido de

fase:

16 kTR (@, Y 8 KT (@, Y
i{Am}:‘EO.Iog|: N (A;) :|=1{)-|Ogl:—::3—'cTf d [—z:;f’;)-] } (3.31)

swing

Esta aproximacion resulta en una expresiéon simple, que esta limitada a
osciladores de aniflo diferenciales de pocas etapas debido a que la ecuacidn
3.31 asume linealidad entre la entrada de corriente y la salida de voltaje. Se
considera también que el sistema es invariante en el tiempo, donde los

transistores no sufren cambios drasticos en su transconductancia.
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3.5.3 Modelo de Hajimiri.

El método propuesto por Hajimiri en [25-27] introduce un modelo de ruido de
fase variante en el tiempo, mediante la definicién de la funcién de respuesta
al impulso. Debido a que las fuentes de ruido afectan tanto la amplitud y la
fase, se pueden definir un par de sistemas equivalentes; cada sistema puede
ser visto como un sistema de entrada simple salida simple, como se muestra
en ia Figura 3.19, en donde se observa que el cambio en amplitud y

frecuencia debidos a una fuente de ruido son dependientes del tiempo [25].

it oft)
ift (
if) he(t,0) o(f) e
O T t 0 T t
i(t) Alt)
i) Alt)
] e — [\
0 T t 0 T t

Figura 3.18 Sistemas equivalentes para amplitud y fase.

La entrada de cada sistema en la Figura 3.19 es una perturbacién de
corriente (o voltaje), y las salidas son los excesos de fase y amplitud
respectivamente de un sistema variante en el tiempo. En esta Figura, se
puede observar que el efecto en fa fase es permanente, mientras que el
efecto en la amplitud es temporal. Ahora bien, cuando la fuente de ruido es
aplicada, la amplitud y la fase son afectadas en forma diferente, como se

observa en la Figura 3.20.
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Figura 3.20 Respuesta al impuiso de un oscilador ideal.

De esta forma, si el impulso de ruido es aplicado en el puntc de maxima
excursion de voltaje, no se producira una variacion significante en la fase.
Por otro lado, si este impulso es aplicado en el momento que la sefial cruza
por cero, tendra un maximo efecto sobre la fase y un minimo efecto en la
amplitud.

Para describir el efecto que produce la insercion de un pulso variante en el
tiempo sobre el sistema, en este modelo se introduce un factor de
proporcionalidad llamado funcién de sensibilidad al impulfso (ISF). Este factor,
el cual determina la sensibilidad del oscilador a un impulso de entrada, es
adimensional, independiente de la amplitud y frecuencia de la sefial. Es decir,
describe qué tanto cambia la fase al aplicar un impulso unitario en cualquier
punto sobre el tiempo. Asi, la salida de voltaje esta relacionada con la fase
mediante un proceso de modulacién [26]. El proceso completo, mediante el
cual una entrada de ruido se convierte en una perturbacion en fase y voltaje,

puede ser resumido en el diagrama de bloques de la Figura 3.21.
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Figura 3.21 Diagrama de bloques del proceso de ruido.

Debido a que la ISF es periddica, puede ser expandida en series de Fourier.

I'(@yr)=c, +icn cos(nm,z +6,) (3.32)
n=1

donde los coeficientes ¢, son reales, y 6, es el cambio de fase de la n-ésima
armonica. Gracias a la linealidad que existe del exceso de fase a la salida
con respecto a pequefios pulsos de ruido a la entrada, se puede calcular este

exceso de fase haciendo uso de la integral de superposicion.

#(t)= joné (t,2)i(r)dr = li(mﬂ:j_)f(r)dr (3.33)

Usando la expansion en la ecuacion 3.33 para I (wgt) en la integral de
superposicién y cambiando el orden de la suma e integracion, se tiene la

ecuacion 3.34

é(t)= 1 [Cu;[i(f)dr+icnli(r)cos(nwor)dr] (3.34)

n=1

La ecuacion 3.34 define las contribuciones individuales del cambio total en
fase para una entrada de ruido arbitraria; para tener un mejor entendimiento
de esta expresion se muestra el diagrama equivalente de bloques de la
Figura 3.22.
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Figura 3.22 Diagrama de bloques del proceso de ruido.

Ahora considerando una fuente de ruido cuya densidad espectral de potencia
tiene incluidas tanto la regién plana como la regién de 1/f como se muestra
en la Figura 3.23, de la ecuacién 3.34 se tiene que las componentes de ruido
localizadas cerca de los multiplos enteros de la frecuencia de oscilacién son
ponderados por los coeficientes de Fourier de Ia ISF e integrados a ruido de
bandas laterales de baja frecuencia. Estas bandas, a su vez, son moduladas
en fase como es ilustrado en la Figura 3.23.

20

0 3wy

Figura 3.23 Conversidn del ruido de fase.
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De dicha Figura, se puede ver que la densidad de potencia total esta dada
por la suma de las contribuciones de ruido de fase en la vecindad de
miiltiplos enteros de la frecuencia de la portadora. De esta forma se puede
escribir.

12

La¥ e, (3.35)
AF £ :
.i{Aa)} =10log 2ma:A@2
De acuerdo con la relacion de Parseval.
PR e (3.36)
2 _ 1 fIp dx = 22 3.36
> ¢, - H (x)] X rms

n=0 0

Resultando en una expresion para el ruido de fase.

2, 1% /Af
L{Aw} = 10Iog(q2”"8 : ; ."A/. wzJ (3.37)

max

Esta expresion estima el ruido de fase para un oscilador arbitrario. Ahora
bien, para calcular el ruido de fase haciendo uso de la ecuacién 3.37, se
necesita conocer los valores rms y DC de ISF. Para realizar esto, primero se
debe establecer si el oscilador tiene iguales tiempos de subida y caida, o si
estos son asimeétricos. Una vez determinados los valores rms y DC, se
determinan las expresiones finales para el ruido de fase. Para el caso en el
que se tienen iguales tiempos de caida y subida, la expresién para el valor

rms de la ISF, esta determinada como:

44



o 2r 1 (3.38)
ms "~ "3-;7"5" . N1_5

Para el caso en que los tiempos de subida y caida son diferentes, el valor

rms de la |SF esta dada por:

L B INEY.
™ "3 N (14 A

(3.39)
Con las expresiones del valor rms de la funcion sensibilidad al impulso, se

puede determinar una expresion analitica para la estimacion del ruido de fase
[27].

i{AGJ} 557* 5) . sz

8 .N.E,(VDD + Voo ] &’ (3.40)
Litail

Estas ecuaciones son validas tanto para dispositivos de canal corto como
para dispositivos de canal largo. También se puede notar que hay una
dependencia al nimero de etapas; degradandose a medida que el nimero

de etapas se incrementa.
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Capitulo 4

DISENO Y ANALISIS DE VCO’S DE
ANILLO APLICANDO REDES DE
DEGENERACION ESTRUCTURAL.

4.1Introduccion.

Tomando como punto de partida las bases tetricas establecidas en capitulos
anteriores, en el presente capituio se lleva a cabo el disefic de osciladores
controlados por voltaje de anilio con nimero reducido de etapas, usando
como etapa de retardo la celda de cargas simétricas; esto, mediante la
implementacion de redes de retroalimentacién a dicha celda, cuya funcion, es
permitir que el sistema alcance las condiciones de oscilacion haciendo uso
de un numero menor de etapas de retardo (2 y 3 etapas). Debido a que
dichas redes cambian el margen de fase del sistermna haciendo a este mas
inestable; a lo largo de este capitulo dichas redes de retroalimentacion, seran
llamadas redes de degeneracién de fase y debido al cambio en fase que
tienen las celdas de carga simétrica una vez que se les aplican las redes de

degeneracion de fase, a lo largo de este capitulo, estas celdas de retardo se
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denominaran celdas de cargas simétricas degeneradas en fase.
El disefio de estos osciladores fue llevado a cabo en un proceso CMOS
AMIS de 0.35y, y parte desde el anélisis de la celda de cargas simétricas
simple, en donde se presentan andlisis cualitativos y cuantitativos a la celda,
continuando con el anélisis a un oscilador de anillo de 4 etapas construido
con dicha celda. Posteriormente, se describe (cualitativa y analiticamente) el
impacto que dichas redes tienen sobre el sistema. Seguido de Ia
construccion de las celdas de carga simétricas degeneradas en fase, donde
mediante simulaciones se muestra el comportamiento que dichas celdas
tienen; lo que a su vez, permitira flevar a cabo una comparacién del
comportamiento de estas celdas con la celda de cargas simétricas simple.
Una vez obtenidas las condiciones necesarias de oscilacion mediante la
aplicacion de las redes de degeneracién, se lleva a cabo el disefio de un
oscilador de 3 etapas y de un oscilador de 2 etapas, estos son caracterizados
en términos del andlisis fransitorio, (para observar la respuesta de los
mismos en el tiempo), curva de transferencia, {la cual muestra el rango de
entonado y la linealidad del oscilador), desempefio a variaciones de
temperatura (que muestra las caracteristicas de linealidad y rango de
entonado del oscilador a diferentes temperaturas tipicas de trabajo),
consumo de potencia y andlisis de Montecarlo, (este dltimo muestra el
funcionamiento del circuito a variaciones del proceso). Finaimente, se lleva a
cabo la construccion del patrén geométrico de los osciladores propuestos, y
se lleva a cabo la simulacién de la extraccién de los patrones geometricos de
los osciladores propuestos, caracterizando los resultados en términos del

analisis transitorio, curva de transferencia, y consumo de potencia.
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4.2 Celda de cargas simeétricas.

La construccion de un oscilador de anillo, debe comenzar por el disefio de las
celdas de retardo que integran al mismo. De acuerdo con las
especificaciones del disefio, se puede elegir entre celdas simples o
diferenciales. El nimero de etapas del oscilador también depende de dichas
especificaciones. La celda utilizada en el presente trabajo es la celda de
cargas simetricas. La celda de cargas simétricas es una celda
completamente diferencial, lo cual permite tener alta inmunidad al ruido de
alimentacion, que a su vez, incrementa la inmunidad de esta al ruido de fase,
y es capaz de operar a bajos voltajes de alimentacion. El diagrama de dicha

celda se muestra en la Figura 4.1.

Figura 4.1 Celda basica con cargas simétricas.

La carga de esta celda esta compuesta de un par de transistores PMOS en
conexion de diodo en paralelo con fransistores de iguales dimensiones los
cuales funcionan como fuentes de corriente; en estos ultimos, el voltaje Ve
proporciona un control sobre el retardo de la celda, cambiando a su vez la
transconductancia de los transistores en dicdo M3 y M6.

Esta celda es llamada de cargas simétricas porque la relacién corriente a
voltaje de control es simetrica con respecto al centro de la excursién de

voltaje. La Figura 4.2 muestra el comportamiento de la carga de esta celda a
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voltajes de polarizacion medianos y bajos; donde las lineas punteadas

muestran la resistencia efectiva de la carga.

Ires.

Polarizacion
-y Mediana.

. PSS Polarizacion
________ Baja.

Vetrol,

Figura 4.2 Curva I-Vc de /a carga de Maneatis.

El retardo de esta celda varia con el voltaje de control debido a que la
resistencia efectiva de la carga también cambia con el voltaje de control. La
simetria de las cargas proporciona cierto grado de inmunidad al ruido de
fase, debido a que estas cancelan los términos del ruido de primer orden,
permitiendo tener solo los términos de ruido de orden alto. Adicionalmente se
reduce el ruido de fase causado por el ruido en modo comin. Otras
caracteristicas importantes de esta celda son la facilidad de autopolarizacién

y su alta velocidad de operacion.

4.21 Analisis en DC.
El analisis en DC permite encontrar las relaciones correspondientes para el

dimensionamiento de la celda [28]. El punto de partida para este andlisis esta

centrado en la carga, que es mostrada en la Figura 4.3.
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Figura 4.3 Carga de la celda de Maneatis.

De esta figura se observa que presenta un retardo definido como:
t=Roy Coy (4.1)
Siendo Res el inverso a la transconductancia, la cual es obtenida tomando la

derivada parcial del modelo de la ecuacion cuadratica con respecto al voltaje

de control:

Kp 2 ol KpwW
l=1—2£ ||V, -V . m=——=——(Ve-Vth )
D ( 2 J( cirol t) (42) g aVC L ( ) (4 3)

De esta forma el retardo esta definido por:

Ceff (4.4)

™ g

donde se pueden encontrar las dimensiones usando:

W Cu (4.5)
L K, (Vo-Vih)t
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Las dimensiones del par diferencial se obtienen de la relacion:
Ao=g_ R, (4.6)

Conociendo el voltaje Vg de la carga de Maneatis, se puede establecer la
relacion R=Vg/low. De esta forma, tomando la expresion para la

transconductancia g, se tiene:

w [ g2
T_(2K Pl J @7

f

Con las expresiones anteriores, se pueden determinar los compromisos de
construcciéon de la celda con fines de ser usada como celda de retardo de un

oscilador.

4.2.2 Analisis en AC.

La ganancia de [a celda esta determinada por:

Av = 70 (4.8)
gm, +gds, + gds, +gds,

Haciendo la consideracién que la etapa siguiente sera una celda con las
mismas caracteristicas, el ancho de banda del circuito se encuenira dado
por:

@, = gms + gds, + gds, +gds, (4.9)
®  Cgs,+Cgs, + Cdb, +Cdb, +Cdb,
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Haciendo el producto ganancia ancho de banda de la celda se obtiene la

frecuencia de ganancia unitaria dada por:

v, = gm (4.10)
Cgs, +Cgs, + Cdb, + Cdb, +Cdb,

La grafica de Bode de la ecuacion 4.8 se muestra en la Figura 4.4.

- Diagrama de Bode de [a celda de cargas simetricas simple,

g S
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Figura 4.4 Diagrama de Bode de la funci6n de transferencia de la celda de cargas
simétricas.

Como se vera mas adelante, esta grafica, tiene un anche de banda mayor al
que muestran las simulaciones de HSPICE, este es un resultado esperado ya
que no se toman en cuenta en la funcion de transferencia algunas de las

capacitancias parasitas del sistema.
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4.3 Construccién y simulacién del oscilador de cargas simétricas.

Con el andlisis cualitativo de la celda, finalmente se procedio a Ia
construccion del oscilador de cargas simétricas simples, llevando a cabo
como primer paso, la construccion de Ia ceda de retardo; el disefio de dicha
celda se muestra a en la Figura 4.5.

C) m3 ma }—1—1 "6 m6

Ve
Yo-, Vot

Vi
W‘—l mi m2 I._

5 &

Figura 4.5 Disefio de /a celda de Cargas siméiricas,

Las caracteristicas de disefio este circuito se muestran en la Tabla 1.

Voltaje de alimentacion 3.3V
Corriente de Polarizacion 0.5mA
Voitaje de control 1.35V
M1,M2 W=22u L=0.4 y
M3,M4,M5,M6 W=551 =0.4 p
M7,M8 W=58u L=0.9

Tabla 4.1 Pardmetros de disefio de la celda de cargas simétricas.

En la Figura 4.6 se muestra la simulacién en HSPICE de |a celda de cargas

simétricas, donde se puede ver una ganancia maxima en banda plana de
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14.3 dB y un polo dominante una frecuencia de 1.2 Ghz. También se puede
observar que se tiene un cambio en fase de 96.42° a la frecuencia de
Respuesta enganancia de la ceida de cangas Smefricas

ganancia unitaria.
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Figura 4.6 Margenes de fase y de ganancia de la celda de cargas simétricas.



Cabe hacer mencién que el margen de fase es medido con respecto a la
frecuencia de ganancia unitaria, por lo que hay que considerar que a pesar
de que los criterios de Barkhausen estan definidos para dicha frecuencia, en
la practica, el cumplimiento estricto de estos criterios lleva a un problema
conocido como deficiencia de ganancia [22].

La posicion de los polos del sistema se muestra en la Figura 4.7. Esta grafica
fue obtenida de la funcién de transferencia de la celda de cargas simétricas y
procesada en Matlab. Esta grafica muestra un polo en el lado izquierdo del
plano complejo y un cero en el plano derecho. La posicidon del polo del lado
izquierdo es muy cercano al origen, lo cual, indica que el circuito, aunque
presenta estabilidad, tiende a ser inestable. Resultado que es esperado, ya
gue una vez construido un oscilador de 4 etapas, el polo pasa al lado

derecho del sistema produciendo oscilaciones crecientes.

Analisis Dal Lugar De Las Raices
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Figura 4.7 Analisis del lugar de las raices de la celda de cargas siméiricas.
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Figura 4.8 Diagrama a nivel transistor de la construccion del oscifador de cargas simétricas.

La construccion del anillo del oscilador de la Figura 4.8, invierte la conexion
de la Ultima etapa con la primera etapa para evitar que dicho oscilador se

comporte como un latch.

4.3.1 Resultados.

Curva de transferencia:

La curva de transferencia es graficada para un rango de frecuencias que van
de los 120MHz a los 900Mhz, utilizando un voltaje de alimentacion de 3.3V.
La Figura 4.9 muestra la grafica de la funcion de transferencia del oscilador
(voltaje de control vs. frecuencia de oscilacion).

2000 - Funcion de transferencia

Frecuencia (vt
8 8

a6 08 1 12 14
Voitaje de cortrol (V)

Figura 4.9 Funcién de fransferencia del oscilador de 4 etapas.
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Consumo de potencia:
La Figura 4.10 muestra el consumo de potencia, el cual tiene un incremento

exponencial a medida que la frecuencia de oscilacion incrementa.

Consuno de Potercia

Potencia {mh
-

T . T s + !
16023 17254 iHM.65 33783 6491  BBGG5
Frecuencia (vHe)

Figura 4.10 Potencia promedio def oscilador de 4 etapas con celdas de cargas simétricas.

Estimacion del ruido de fase.
La estimacion analitica del ruido de fase del oscilador de cargas simétricas
simple de 4 etapas se llevd a cabo usando los modelos presentados en la

seccion 3.5.

Segun, el modelo de Razavi, la funcién que describe el ruido es para un

oscilador de anillo de 4 etapas esta dada por:

8kT

12 Aw

R(1+J§)[ @, T

Considerando 4 fuentes de ruido no correlacionadas se tiene segun el

modelo presentado en la Figura 3.17:

16kT—-_--_—R(1+‘/§)(—“-’L]

3 Aw
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Dividiendo sobre la potencia de la portadora:

Aw

£{8w} =10 .109{32” R“*‘/—z-)( @y ﬂ

Sustituyendo los valores indicados se tiene una estimacién de ruido de fase
de 97.54dBc/Hz.

Aplicando el modelo de Hajimiri:

2-Aw?

max

2 2
i{Aa)} :10|Og(1—‘2”ﬂs g ”/Af]

Considerando que el oscilador tiene iguales tiempos de subida y bajada se

tiene que el valor RMS de la funcion sensibilidad al impulso esta dada por:

’ 2z 1
l_‘rms d 3?73 'N1.5
Donde:

i2./Af, es una fuente de ruido de valor aleatorio.

Aw?, es la frecuencia de offset a la cual se medira el ruido de fase.
n, es un factor de ajuste adimensional, que para tecnologia CMOS es de 0.9.

N es el nimero de etapas del oscilador.

Sustituyendo los valores indicados, la cantidad de ruido de fase estimada es
de 96.99dBc/Hz.

Lo cual resulta insuficiente para las especificaciones dadas por el estandar

DVB-H, por lo cual, este oscilador no puede ser aplicado para dicho
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estandar, haciendo necesario optimizar esta caracteristica que resulta ser la
mas critica. Es decir, aungue el oscilador de cargas simétricas presenta un
comportamiento aceptable en cuanto a linealidad, consumo de potencia y
rango de entonado; el desempefio en ruido de fase hace a que la aplicacion

de dicho oscilador no sea conveniente para el estandar DVB-H.

4.4 Construccion de celdas de cargas simétricas degeneradas en fase.

En esta seccion se presenta la construccion de [a celda de cargas simétricas
degenerada en fase. El disefio de esta etapa, representa las bases de
funcionamiento del oscilador, por lo que, a lo largo de esta seccidn, se
analizara la respuesta en fase de la celda propuesta, con la finalidad, de ver
la utilidad que dichas celdas tienen en la construccién de osciladores de
pocas etapas. También, se describira cualitativamente el funcionamiento gque
cada elemento de las redes de degeneracién tiene sobre el sistema, asi
como también se lleva a cabo el analisis de pequefia sefial de la celda
degenerada en fase, que permite obtener una descripcion de la misma en
forma cuantitativa. Ademas, se justifica el uso de transistores de compuerta
cuasi flotante describiendo las consideraciones tomadas en el disefic de las

mismas, y el funcionamiento de estas.

4.41 Disefio de los transistores de compuerta cuasi flotante.
El uso de transistores de compuerta cuasi flotante QFGT [30] surge con ia
necesidad de disefar circuitos de bajo voltaje; sin embargo, en el desarrollo

de esta tesis, el uso de este tipo de transistores no fue enfocado al disefio en

bajo voltaje; en lugar de esto, se aprovechd la capacidad de estos
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transistores de trabajar con miltipies entradas, que a su vez, son ponderadas
de acuerdo a las relaciones entre los capacitores.

El principio basico de operacion de un transistor de compuerta cuasi flotante
de multiples entradas, es gue la n-ésima entrada de confrol a la compuerta
es capacitivamente acoplada. De esta forma, el voltaje a la compuerta es el
promedio ponderado de los voltajes de entrada de AC determinada por las
relaciones de las capacitancias.

Estos transistores son muy parecidos a los transistores de compuerta
flotante, ahora bien, la eleccidén de transistores de compuerta cuasi flotante
fue debida a que los transistores de compuerta flotante, presentan problemas
como: baja ganancia, debido a su estructura se pueden encerrar cargas en el
momento de su fabricacion, un disefio mas complicado, entre otfros. Dentro
de las principales diferencias se pueden mencionar que, mientras el punto de
polarizacién de DC no es fijado para transistores de compuerta flotante, en el
QFGT un resistor de un valor muy elevado es conectado a la compuerta del
transistor, fijando el punto de operacion. Aunque una desventaja se podria
presentar al construir este resistor, se puede hacer uso de la corriente de
fuga de la union P-N de un transistor MOS en corte. Es decir, se puede hacer
uso de un MOSFET en conexién en diodo polarizado en inversa en [ugar del
dicho resistor, como se muestra en la Figura 4.12 [31].

Ve
vint Ci CﬁS
I 11 CGB
vz o VG u"_“—|
H “_ VB
Vintd . CN CJGID
“ t_ K
1_’ Aleak Teoo
vD
L vss

Figura 4.11 Esquematico de un transistor de compuerta cuasi fiotante.

De acuerdo al circuito equivalente de la Figura 4.12, el voitaje en la

compuerta esta dada por:
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Vo =Vo gt (4.13)
leak T
donde:
N
C, =(;CI+CGD +Cyy +Cy +CGD) (4.14)

De aqui, Cy es la capacitancia total y Ci es la capacitancia de acoplamiento

de la i-esima entrada. Haciendo la sustitucion correspondiente se tiene:

N
Viv = 'J"[ZCI'VW +CopVp +CgpVp + CGSVS) (4.15)

T \J=1

El resultado anterior muestra que el QFGT se comporta como un ponderador
de sefales, el cual estd determinado por la relacion de capacitancias
parasitas y de acoplamienio. En cuanto al disefio del transistor, este obedece
a la ecuacion de primer orden de la corriente de los MOS convencionales y el
disefio es idéntico al de un transistor MOS convencional, siendo la Unica
restriccion de disefio el que los capacitores de entrada de dicho transistor
deben ser al menos 5 veces mayores que las capacitancias parasitas del

transistor.

4.4.2 Disefno del seguidor de voltaje.

El seguidor de voltaje usado para la construccion de la celda propuesta de
retardo se muestra en la Figura 4.10 [29], donde los transistores M1 y M2 son
implementados como un par diferencial con la funcién de seguidor de voltaje
teniendo las mismas relaciones de aspecto. Los transistores M3 y M5 son
fuentes de corriente, mientras M4 es el transistor de ganancia del lazo. El

capacitor Cc es utilizado como elemento de compensacion. Para reducir el
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offset de corriente, se introdujo el transistor M7b, que junto con M7a son
acoplados a M1 y M3 respectivamente, la funcién de M3 y M7a es
incrementar la impedancia de de salida del transistor M1, lo que a su vez
incrementa la ganancia de dicho transistor, y debido a que la impedancia de
salida del circuito en lazo abierto en el dren de M2 se encuentra definida
como el cociente de la resistencia de salida de M2 en lazo abierto sobre la
ganancia en lazo abierto, el incremento en la ganancia reduce la impedancia

de salida del circuito.

mbk%m o
(D I_Eb qq L ﬂ

T

Figura 4,12 Seguidor de voltafe.

Las caracteristicas de! seguidor de voltaje se muestran en la Tabla 2.

Voltaje de alimentacion 3.3V
Corriente de Polarizacion 60pA
M1,M2 W=10.5u L=0.35 p
M3,M4, M7a W=10.5p L=0.6 p
M5 W=3.6p L=0.35 p
M6, M8 W=1u L=0.35
M7b W=3u L=0.35
Cc 5fF

Tabla 4.2 Caracteristicas de disefic del seguidor de voltaje.
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La funcién de transferencia del circuito esta dada por:

Ao
Cc . CcC, <
G2 19 ma

A(S) =

1+

Mientras que la resistencia de salida esta dada por:

_ 912 t 2043
gnm2gm4

fo

(4.11)

(4.12)

La respuesta de este circuito se muestra en la Figura 4.11. Este circuito

presenta un ancho de banda de 1.1GHz y presenta una ganancia de 3.1 dB,

lo cual es conveniente para el rango de frecuencias al que va a operar el

oscilador.
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Figura 4.13 Respuesta en frecuencia del seguidor de voltaje.
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4.4.3 Implementacion de las redes de degeneracion.

Las redes de degeneracidon son trayectorias de retroalimentacion, que
modifican la fase del sistema, y actlian en el circuito de la siguiente forma: En
el circuito se trazan 2 trayectorias de retroalimentacion a la carga las cuales
son posibles mediante el uso de transistores de compuerta cuasi flotante,
una de estas retroalimentaciones es positiva, y la otra negativa, debido a las
caracteristicas del fransistor de compuerta cuasi flotante, las cantidades
retroalimentadas se pueden ponderar, dando mayor peso a una u otra
retroalimentacion dependiendo de las necesidades de inestabilidad del
sistema. De acuerdo con la ponderacion de las sefiales, la posicion de los
polos en la funcién de transferencia puede cambiar de tal modo que la fase
del sistema cambia, cambiande la estabilidad de la celda, esto debido al
capacitor de acoplamiento que hay en cada trayectoria de retroalimentacion;
este movimiento en los polos de la celda es similar al comportamiento de que
tienen los polos cuando se lieva a cabo compensacidn Miller, con la
diferencia que en el caso de compensacion Miller, el polo dominante se
acerca al origen, separando la posicién de los polos en el sistema para tener
un sistema mas estable, sin embargo con las retroalimentaciones
presentadas, lo que se busca obtener, es el acercamiento de los polos de tal
forma gue el sistema sea inestable, por lo que se podria decir que se induce
una descompensacion en el sistema. La celda de cargas simétricas

degenerada en fase, se muestra en la Figura 4.12
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Figura 4.14 Celda de cargas simétricas degenerada en fase.

De la Figura 4.12, Cx1, Cx2, Cy1 y Cy2, son los capacitores de acoplamiento
del QFGT, los cuales, como se vera mas adelante, tienen la funcion de
ponderar las cantidades de retroalimentacion, permitiendo modificar las
condiciones de estabilidad de la celda. Las resistencias R1 y R2; deben ser
de valor muy elevado (de aqui el nombre de transistores de compuerta cuasi
flotante), ya que aunque la compuerta no se fija a ningdn riel de alimentacion,
existe una conexidn a un voltaje de DC mediante resistores externos de muy
elevada resistencia, dichos resistores fijan el punto de operacién de los
transistores de compuerta cuasi flotante.

Como se puede ver, esta celda es una modificacion de la celda de cargas
simétricas, a la cual se le agrega en lugar del transistor conectado en diodo,
un transistor de compuerta quasi flotante el cual, retroalimenta las ramas de
salida de la celda. El funcionamiento de los transistores de compuerta quasi
se explica con mayor profundidad en la seccién 4.4.2. El dimensionamiento
de la celda propuesta obedece a las reglas de dimensionamiento
presentadas en la seccion 4.2.1.1 para el caso de la celda de cargas

simétricas simpie.
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Analisis en AC.
La funcién de transferencia de la celda propuesta fue obtenida mediante los
analisis presentados en el capitulo anterior, y los resultados de ésta se

muestran a continuacion:

{gm, —SCqgd,) (4.16)
S%(Cygd,Cgd,k, - Cgd,Cadsk, )+

+S(-Cgd, - gmCgd,k, + gm,Cgd.k, — Cgd.gmyk, + Cgd,gmk, ) +
+(-g0, - go, + gmgmyk, - gm,gmk, )

Donde los polos estan dados por:

L (4.17)
~Cgd,gm, —Cgd,gm,)(k,—k,)—Cgd, |

wp, =""|:(

Wp, = [(—ng1gm3 —Cgdygm, ) (k, _kz)"CQd4]_ (4.18)
i [(ng,nga)(k1 _kz )]

En estas ecuaciones, Ks y K, representan las constantes dadas por la
relacion de las capacitancias de acoplamiento de los transistores de
compuerta cuasi flotante de la ecuacion {4.15). Como se puede ver, estas
constantes se tienen efecto sobre la posicién de los polos de tal forma que
estos pueden moverse de su posicion original dependiendo del valor de
dichos capacitores.

El diagrama de Bode de la ecuacion 4.16 fue procesado en Matlab y se
muestra en la Figura 4.13, se puede observar que existe un cambioc en la
posicién de los polos del sistema con respecto al mostrado en la Figura 4.4,
lo cual muestra que la fase de dicha celda puede ser modificada mediante la

aplicacion de las redes de degeneracion, Es decir, aunque los osciladores
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presentados en este y trabajo no fueron disefiados bajo las condiciones
mostradas en la Figura 4.13, esta figura muestra que, bajo la aplicaciéon de

las redes propuestas, se pueden manipular las condiciones de estabilidad del

sistema.
Diagrama de Bode
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Figura 4.15 Diagrama de Bode de la funcién de fransferencia de la celda de cargas
simétricas degenerada en fase.

Los resultados mostrados en la Figura 4.13, mostraron analiticamente en una
primera instancia la viabilidad de la aplicacion de las redes propuestas, para
modificar las condiciones de estabilidad del sistema.

En la Figura 4.14 se presenta la simulacion en HSPICE de la celda

propuesta, la cual muestra un comportamiento muy parecido al revelado en

los analisis.
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Diagrma de megriifud de [a celda propuesta

Voltaje (¢83)
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e e = = = —

Figura 4.16 Simulacidn de la respuesta en frecuencia en HSPICE de fa celda de cargas
simétricas degenerada en fase.

La localizacién de los polos en el plano complejo de la celda propuesta, se
muestra en la Figura 4.15, el cual muestra que la existencia de polos en el
lado derecho de plano complejo asi como también un polo y cero en el origen

lo cual indica que el sistema es inestable.
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Analisis Dl Lugar De Las Ralces
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Figura 4.17 Analisis del lugar de las raices de la celda de cargas simétricas degenerada en
fase.

Finalmente en la Figura 4.16, se muestra una familia de curvas de las

graficas de magnitud y fase, las cuales muestran el efecto que las redes de

compensacion tienen a variaciones de los capacitores de acoplamiento del

transistor de compuerta cuasi flotante.
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Figura 4.18 Familia de curvas de fa celda de cargas simétricas degenerada en fase a
variaciones de los capacitores de acoplamiento de los QFGT’s.
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En la Tabla 4.3 se muestra el margen de fase y ganancia para diferentes

valores de los capacitores de acoplamiento.

Valor de los Margen de fase Ganancia
capacitores de
acoplamiento
Cx=200fF Cy=50fF 90° 12.81dB
Cx=200fF Cy=30fF 90° 5.03dB
Cx=150fF Cy=10fF 90° 3.22dB
Cx=120fF Cy=35fF 90° 12.55dB
Cx=200fF Cy=15fF 9g° 19.14dB

Tabla 4.3 Cambio de fase del sistema a variaciones de capacitores de acoplamiento..

4.5Construccién y simulacion del VCO de 3 etapas.

Una vez demostrado que la aplicacion de las redes de degeneracion
efectivamente inducen el cambio en fase suficiente para construir un
oscilador de un nimero de etapas menor a 4, se llevo a cabo la construccion
del oscilador de 3 etapas, el diagrama a bloques de este se muestra en la
Figura 4.17.

Figura 4.19 Diagrama esquemdético del oscilador de 3 etapas usando la celda de cargas
siméiricas degenerada en fase.
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El diagrama esquematico a nivel transistor de! oscilador propuesto de 3
etapas se muestra en la Figura 4.21.

j:"

Figura 4.20 Diagrama a nive! fransistor del oscilador de 3 efapas propuesto.

Las caracteristicas de disefio de la celda de retardo del oscilador de 3 etapas

se muesiran en la Tabla 4.3.

Vdd 3.3V

Id 500pA

Ve 1.5V-3.5V

Cx 120fF

Cy 10fF
M3, M6 W=10 p L=0.35
M1, M2 W=45 | L.=0.4 |
M4, M5 W=4 1 .=0.5 p
M8, M7 W=41 p L=0.9

Tabla 4.4 Caracteristicas de disefio de la celda de retardo de/ oscifador de 3 etapas.

4.5.1 Consideraciones de disefio del VCO.

La frecuencia de oscilacién del oscilador de 3 etapas puede ser derivada del

la frecuencia del polo dominante de Ia siguiente forma [32]:
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o, = tan[%)-wm (4.19)

La condicién de ganancia minima, que implica que esta debe ser mayora 1 a

la frecuencia de oscilacién, la cual esta dada por:

2
Ao=gmR, = 1+tan[ﬁ—) (4.20)

De esta forma, se puede determinar la frecuencia al la cual, de acuerdo al
disefio, el circuito oscilara. La respuesta en frecuencia de la celda de cargas
simétricas degenerada en fase usada en el disefio del transistor de 3 etapas

se muestra en la Figura 4.22.

Condiciones de AC de fa celda def oscifador de 3 elapas
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Figura 4.21 Margen de ganancia y fase de la celda de cargas del oscilador de 3 etapas.
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En donde el cambio en fase de 60° necesario a una ganancia suficiente se
obtiene a una frecuencia de 930 Mhz, es decir, a esta frecuencia se cumple
con los criterios de Barkhausen siendo dicha frecuencia, la frecuencia de

oscilacion.

4.5.2 Resultados.

El desempefio del oscilador de 3 etapas propuesto en el presente trabajo, fue
cuantificado en términos del andlisis fransitorio, curva de transferencia, la
densidad espectral de potencia y el analisis de Montecarlo. Esto con la
finalidad de conocer el desempefio en cuanto a frecuencia maxima de

oscilacion, linealidad, ruido de fase y variacién de parametros de proceso.

Andlisis transitorio. La Figura 4.23 muestra la grafica del analisis transitoric
en HSPICE del oscilador. i.a frecuencia de oscilacion del circuito es de 645
MHz. A esta frecuencia el circuito presenta una excursion de salida de 300
mV.
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Resplesta transitoria del oscilador de 3 etapas
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Figura 4.22 Anélisis transitorio del oscilador de 3 etapas propuesto.

La Figura 4.24. Muestra la grafica de la funcion de transferencia del oscilador

de 3 etapas. El rango de entondado va de ios 450 MHz a 750MHz,
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Figura 4.23 Grafica de la funcidn de transferencia del oscilador de 3 efapas propuesto.

Comportamiento Térmico: La grafica de la Figura 4.25 muestra el
comportamiento térmico de la funcion de transferencia a temperaturas tipicas

de trabajo de 0° 25° y 50°.

~o— O Grados
-z 25 Grados
-z S0CGrados

35

Voltaje de Contrd (V)

Figura 4.24 Comportamiento de la funcién de fransferencia a variacion de temperatura del
oscilador de 3 etapas propuesto.

Consumo de potencia: El consumo de potencia promedio se muestra en la

grafica de la Figura 4.26.
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Figura 4.25 Consumo de potencia promedio del oscilador de 3 elapas propuesto.

Este analisis fue llevado en con el uso de las herramientas de HSPICE para
todo el rango de entonado. Donde se puede ver que el consumo de potencia

de este oscilador es menor debido al usc de un menor niumero de etapas.

El oscilador esta trabajando a una frecuencia de 651 Mhz, con la finalidad de
que la descripcidén de la densidad espectral de potencia sea representativa
del oscilador, para este anélisis se tomaron 500000 muestras con un tiempo
de paso de 0.01nS.

Finalmente se llevo a cabo la estimacion analitica del ruido de fase del

oscilador de 3 etapas.

Aplicando, el modelo de Razavi, se tiene que la funcién que describe el ruido

es para un oscilador de anillo de 3 etapas esta dada por:

2
akT 2 &]
9\ Aw

Considerando 3 fuentes de ruido no correlacionadas se fiene:
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2
oakT— B[ @
V2 Aw

swing

Dividiendo sobre la potencia de la portadora:

2
i{Aw}=10.log[16kT 3vf [f—;] }

swing

Sustituyendo los valores indicados se tiene una estimacién de ruido de fase
de 104.3dBc/Hz.

Aplicando el modelo de Hajimiri:

2. Aw?

max

2 Ire
£{Aw)} = ‘IOIog(Fz’ms A "/Af]

Considerando que el oscilador tiene iguales tiempos de subida y bajada se

tiene que el valor RMS de la funcion sensibilidad al impulso esta dada por:

2

Do ® s —

1
ms 3773 ) N5

Sustituyendo los valores indicados, la cantidad de ruido de fase estimada es
de 107.3dBc/Hz.
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El desempefio de ruido de este oscilador cumple con los requisitos del
estandar DVB-H en la estimacion de Hajimiri.

Andlisis de Monfecarlo. El anslisis de Montecarlo se realizo en HSPICE. Los
resultados de dicho analisis se llevaron a cabo en términos de ia media, la
desviacion estandar y la variancia; asi como un histograma que indica la
incidencia de las sefiales en cierto rango. Dichos analisis, fueron procesados
tanto para variaciones de frecuencia como de amplitud, y se muestran en la
Tabla 4.4 y la Figura 4.28

Para realizar el analisis de Montecarlo, se usé del modelo de Pelgrom [33],
donde las variaciones que fueron en el voltaje de umbral y en las
dimensiones efectivas del transistor. Los datos obtenidos se muestran en la
Tabla 4.1 [28].

Parametro Resultado
Frecuencia central 581.39Mhz
Media (m) 580.046MHz
Desviacion estandar (¢) 0.94769Mhz
Varianza (o) 0.000973.4947Mhz
Amplitud Superior 0.2008 Vv
Media (m) 0.2035 Vv
Desviacion estandar (o) 0.0025 Vv
Varianza (0*) 0.0501 V
Amplitud Inferior 0.2002 Vv
Media (m) 0.2029 v
Desviacién estandar (o) 0.0024 Vv
Varianza (o%) 0.0487 V

Tabla 4.5 Pardmetros def anélisis de Montecario para ef oscilador de 3 efapas.
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La media es una medida de concentracion, mientras que la varianza y la
desviacion estandar son mediadas de dispersion, de tal manera que cuanto
menores son estos parametros mas agrupados se encuentran los valores en
torno del valor central. El histograma de incidencia de variaciones se muestra

en la Figura 4.28
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Figura 4.26 Histograma de incidencias para el oscilador de 3 etapas propuesto. a) Incidencia
de frecuencias b) Incidencia de amplitud positiva ¢) Incidencia de amplitud negativa.
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El resuliado de la simulacién en HSPICE se muestra en la Figura 4.29, en
donde se puede observar que existen variaciones en la frecuencia, mieniras

que las variaciones en la amplitud fueron minimas.

Tempo(5) O

Figura 4.27 Grafica del anéiisis de Montecario para el oscilador de 3 efapas propuesto,

4.6 Construccion y simulacién del VCO de 2 etapas propuesto.

Con la finalidad de encontrar un VCO que presente un mejor comportamiento
en ruido de fase, se construy6 un oscilador de 2 etapas cuyo desempefio fue
caracterizado en los mismos términos del oscilador de 3 etapas, el diagrama

de blogues de este oscilador se muestra en la Figura 4.30.
— \r
+ - + -

- + - +
/ /

Figura 4.28 Diagrama de bloques del oscilador de 2 etapas propuesto.
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El diagrama esquematico a nivel transistor del oscilador de 2 etapas, se
muestra en la Figura 4.31.
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Figura 4.28 Diagrama de a nivel transistor del oscilador de 2 etapas propuesto.

Las caracteristicas de disefio del oscilador de 2 etapas se muestran en la
Tabla 4.5

Vdd 3.3V

Id 500pA

Ve 1.6V-2.9V

Cx 120fF

Cy 5fF
M3, M6 W=4 p L=0.7u
M1, M2 W=55 1 L=0.8 p
M4, M5 W=4 u L=0.6 n
M8, M7 W=18 p L=0.4 p

Tabla 4.6 Caracleristicas de diserio del oscilador de 2 etapas.

La implementacién de este oscilador fue posible gracias el uso de celdas
diferenciales, donde las salidas de este, fueron invertidas para evitar el efecto

de latch del oscilador.
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4.6.1 Disefio del VCO

La aplicacion del modelo lineal usado en el disefio del oscilador de 3 etapas,
para encontrar la frecuencia de oscilacion del circuito, no puede ser aplicado
a un oscilador de 2 etapas, un analisis no fineal es mas apropiado para
determinar la frecuencia de oscilacién. En el presente trabajo no se llevé a
cabo este analisis, por lo que, en el disefio del oscilador de 2 etapas solo se
asegurd cumplir con los criterios de Barkhausen y de esta forma, se
construy6 el oscilador. EI margen de ganancia y fase del oscilador se
muestra en la Figura 4.32, de esta figura se puede observar que para un

cambio de fase de 94.2° se tiene una ganancia de 14.8dB.

Condiciones de AC de la celdia del oscilador de 2 efapas.

BB

-
Q

Magritud (df3)
o

(=2s.

3
[4}]

Fracuencia (Hz)

Figura 4.30 Diagrama de magnitud y fase del oscilador de 2 etapas propuesto.
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4.6.2 Resultados.

De igual forma que en el caso del oscilador de 3 etapas, se llevd a cabo el
analisis del desempefio del oscilador de 2 etapas en los mismos términos:
analisis transitorio, curva de transferencia, la densidad espectral de potencia
y el andlisis de Montecarlo, de igual forma, con la finalidad de conocer el
desemperio en cuanto a frecuencia maxima de oscilacion, linealidad, ruido de

fase y variaciéon de parametros de proceso.

Analisis fransitorio. La Figura 4.33 muestra la gréafica del andlisis transitorio
en HSPICE del oscilador de 2 etapas, a una frecuencia de 649 MHz y una
excursion de voltaje de 360mV pico pico.

Respuesta transitoria del osdlador de 2 etapas
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Respuesta fransitona del oscilador de 2 etapas
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Figura 4.31 Andlisis transiforio del oscilador de 2 etapas.

Funcion de transferencia. La gréfica de la funcién de transferencia del
oscilador se muestra en la Figura 4.34 el rango de enfonado de interés va
desde 1.8 V hasta 2.8 V

1.5 2 25 3
fcitnjs da Corird (V)

Figura 4.32 Gréfica de [a funcion de transferencia del oscilador de 2 efapas.
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Comportamiento Térmico: En la grafica de la Figura 4.35 se muestra el
comportamiento térmico de la curva de ftransferencia, se compard el
funcionamiento de este oscilador a 0° 25° y 50° el rango de frecuencias
disminuye a media que [a temperatura aumenta. Sin embargo esta reduccion
en el rango de frecuencias no es tan drastico como en el caso del oscilador

de 3 etapas.

CLRVA DE TRANSFERENCIA OSCILADOR DE 2 ETAPAS

m.
750 4
1
5 550 ] —— (0 Grados
s 25 (rados
40 ~a— 50 Grados
L
290 4
150 T T !
1.5 2 25 3

Viensjo ds Qortrdl (V)

Figura 4.33 Comporfamiento de la curva de transferencia a variacion de femperatura.

Consumo de potfencia: El consumo de potencia promedio se muestra en la
grafica de la Figura 4.36, este analisis es llevado a cabo con las herramientas
de HSPICE a lo largo de todo el rango de entontado. El consumo de potencia
de este oscilador es ligeramente menor que el consumo que presenta el
oscilador de 3 etapas, sin embargo la principal caracteristica de este
oscilador, es que el consumo promedio del mismo es mas uniforme que en el
caso del oscilador de 3 etapas y mucho mas adn que en el caso del oscilador

de cargas simétricas simples.
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POTENCIA PROVEDIODEL OSCILADCRDE 2 ETARPAS
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Figura 4.34 Consumo de potencia promedio def oscitador de 2 etapas.

Finalmente se presenta la estimacion analitica del ruido de fase del oscilador

de 2 etapas.

Aplicando, el modelo de Razavi, se tiene que la funcion que describe el ruide

es para un oscilador de anillo de 4 etapas esta dada por:

2
gkrﬁ[ﬂ)
4\ Aw

Considerando 2 fuentes de ruido no correlacionadas se liene:

4
16kTE[—wi)
4\ Aw

Dividiendo sobre la potencia de la portadora:

#{do) =10"09[8kT R(”ﬁ)( @, ﬂ

& Aw

swing
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Sustituyendo los valores indicados se tiene una estimacion de ruido de fase
de 107.47dBc/Hz.

Aplicando el modelo de Hajimiri:

q* 2. Ao?

max

2 Il
i{Aa)}x‘lOIog[r ms .1 H/AfJ

Considerando que el oscilador tiene iguales tiempos de subida y bajada se

tiene que el valor RMS de la funcion sensibilidad al impulso esta dada por:

’271' 1
Lpns = '@3— ’ N5

Sustituyendo los valores indicados, la cantidad de ruido de fase estimada es
de 7117.71dBc/Hz.
La estimacién analitica del ruido de fase muestra que este oscilador ya

cumple con las especificaciones dadas por el estandar DVB-H mostrando
que la reduccién del nimerc de etapas del oscilador, efectivamente produce

una disminucion en la aportacién de ruido del oscilador.

Analisis de Montecarfo. El analisis de Montecarlo se simuld en HSPICE la
caracterizacion de dicho analisis se llevo a cabo en términos de la media, la
desviacion estandar y la variancia tanto para amplitud como para
frecuencias. Los datos obtenidos se muestran en la Tabla 4.6; y el
histograma de incidencias de frecuencia y amplitud se muestra en la Figura
4.38.
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Parametro Resultado
Media (m) 683.526Mhz
Desviacion estandar (0} 0.83536Mhz
Varianza (o) 0.009139783Mhz
Amplitud Superior 0.1260 V
Media (m) 0.1276 V
Desviacion estandar (o) 0.0029 V
Varianza (%) 0.0534 V
Amplitud Inferior 0.1320V
Media (rm) 0.1325 V
Desviacion estandar (o) 0.0024 V
Varianza (o°) 0.0491V

Tabla 4.7 Pardmetros del anélisis de Montecario para el oscifador de 2 efapas.

89




Incidenci

ﬁaaas@aa'ﬁa"a poepEonen

: -

908808 F88E  SEIEiiigg

nifdsdddsgd 55555535 3

57T by P Teoshe
b) ¢

Figura 4.35 Histograma de incidencia para el oscilador de 2 etapas. a) Incidencia de
frecuencias b) Incidencia de amplitud positiva c) Incidencia de amplitud negativa.

El resultado de la simulacion, del analisis transitoric de Montecarlo en
HSPICE se muestra en la Figura 4.38.
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Figura 4.36 Graficas def anélisis de Montecarlo para el oscilador de 2 etapas.
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4.7 Construccion del patron geométrico.

Finalmente se llevé a cabo la construccién del patron geométrico para el
oscilador de 2 y 3 etapas, llevado a cabo en tecnologia AMIS de 0.35p
{proceso de doble pozo) haciendo uso del editor L-Edit. Esta tecnologia, es
un proceso de doble nivel de polisilicic, 5 niveles de metal, con capacidad
para un voltaje de alimentacién méaximo de 3.3 V [34].

Las 2 principales caracteristicas de este proceso, es que tiene capacitores de
doble polisilicio de alta precision asi como resistores de polisilicio de un valor

ohmico elevado de 1 KOQ/sq.

4.7.1 Consideraciones tomadas en la construccion de los

patrones geométricos.

Dentro de las consideraciones generales tomadas en cuenta en la

construccion del layout, se pueden mencionar:

1. El acoplamiento de los transistores.
2. Consideraciones para evitar el efecto de portadores calientes.
3. Proteccién de las etapas a induccidon de parasitas y reduccién del

efecto de cuerpo.

Acoplamiento de los transistores: Para poder tener un mejor acoplamiento de
los transistores, y evitar la aparicién de efectos no deseados en el circuito; se

tomaron las siguientes consideraciones:

« Disefio idéntico
» QOrientacion idéntica

¢ Direccion de corriente de fuente a dren idéntica
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* Distancia entre transistores acoplados menor a 100 u
+ idénticos alrededores.

+ Evitar cruzar metales sobre transistores

Consideraciones para evitar el efecto de portadores calientes. Para evitar el
efecto de portadores calientes, y con esto la degradacion del sistema; en
circuitos analégicos, se debe llevar a cabo el disefio considerando una
longitud minima del canal mayor a la minima permitida por la tecnologia, de
esta forma el valor de la longitud minima a disefiar, estad dada por ia Tabla
4.7.

VGBS (V) |O.7A[ 11 |12 ] 1.3 J|14A|16A[18A[23A |25A|27A (35 | 3.63
vDS (v) | 1 15 |17 |19 |15 [15 |15

25a 0.351035]03510351035 0351035035035 ]035]035}0.35
2.8

29 045 | 045]0351035}30.35 0351035 (035]|03510.350.35}0.35

3.0 05 J05 J0b5 |06 JO4 J035]035]035]0.3510.35]10.35]0.35

3.1 05 ]05 |05 |05 |05 J0OS5 (035]035]0.351035]1035]0.35

3.2 07 |05 j05 |05 05505 |04 |0.35]0.35{035}035]0.35

3.3 09 |09 j09 |07 |07 |05 |05 |035]035]0.35|0.35]0.35

3.4 105109 |09 |07 |07 |05 |05 |05 j035]0.35|0.35]0.35

3.5 115111 |11 |1.05]082 |07 JO5 |05 |05 [J0O4 |(0.351035

3.63 13 |14 |14 |13 [105}1G8 107 |07 |05 J05 |05 |045

Tabla 4.8 Dimensiones minimas de disefio para reducir efectos de portadores calientes.
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La aplicacion de las dimensiones dependientes de Vgs vy Vds, mostrados en
la Tabla 4.7, garantiza un tiempo de vida del dispositivo mayor a 10 afios

segln la guia de disefio de la tecnologia [33].

Proteccion de las etapas a induccion de parasitas y reduccion del efecto de
cuerpo: La proteccién de etapas se llevo a cabo mediante la construccion de
anillos de guarda que protegieran por separado las etapas de ganancia, asi
como las etapas de polarizacion y carga. Para reducir el efectc de cuerpo,
cada transistor se construyd en su propio sustrato. La construccion del patrén
geométrico de cada oscilador, se llevd a cabo tomando en cuenta las

consideraciones anteriores.
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4.7.2 Patrones geometricos del oscilador de 2 y 3 etapas.
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Figura 4.37 Layoutf de fa celda de refardo propuesta def oscilador de 3 etapas.
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La construccion del patrén geométrico del oscilador de 3 etapas se muestra

en la Figura 4.41.

108.11

T I ey
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Figura 4.38 Layout del oscilador de 3 etapas.
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EL patrén geométrico de la celda basica del oscilador de 2 etapas se muestra

en la Figura 4.42.

Figura 4.39 Layout de la celda de retardo del oscifador de 2 etapas.
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La construccién del patron geométrico del oscilador de 2 etapas se muesira

en la Figura 4.43.

gl

113.8y

Figura 4.40 Layout del oscilador de 2 etapas.

4.8 Resimuiacion.

Finalmente, en esta seccion se muestran los resultados del desempefio de
los osciladores post-layout, en el que fueron consideradas las capacitancias
parasitas implicitas en la construccion del mismo. El anélisis transitorio fue
llevado a cabo para una frecuencia de 650 Mhz para los 2 osciladores

propuestos, y se lleva acabo la comparacion de las graficas de la curva de
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transferencia, la respuesta a variacion de la temperatura y el consumo de
potencia para las simulaciones previas y posteriores a la construccién del

patrén geométrico.

4.8.1 Oscilador de 3 etapas.
Andélisis fransitorio: Una vez construido el patron geométrico, se llevo a cabo
la simulacién de la extraccién de dicho patron, para ver el efecto que las

capacitancias parasitas tienen sobre el sistema, la simulacion de la

extraccion del circuito se muestra en la Figura 4.44,

Respuesta trersitoria de la exiraccion del oscilador de 3 etapas
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Figura 4.41 Respuesta transitoria del oscilador de 3 etapas.

Curva de fransferencia: En la Figura 4.45 se muestra la grafica de
transferencia del oscilador de 3 etapas de los resultados que se obtienen de

las simulaciones en HSpice y las simulaciones posteriores a la construccion
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del patrén geométrico. Donde se puede ver que el rango de frecuencias
alcanzado se reduce, eso debido al efecto que las capacitancias parasitas
que la construccion del mismo patron geométrico tienen sobre el sistema. Sin
embargo las frecuencias alcanzadas siguen estando dentro de los margenes

esperados.
CLRVA DE TRANSFERENCIA OSCILADOR 3 ETAFPAS.

—— Pre-Layout —a— Postlayout

35

Votaje de Cortrdl

Figura 4.42 Curva de transferencia de la simulacion posi-layout

Consumo de potencia: En la Figura 4.46 se muestra la comparacion del
consumo de potencia promedio del oscitador de 3 etapas en simulaciones
previas y posteriores a la construccion del patron geométrico. Se puede ver
que el consumo de potencia mantiene un comportamiento similar en ambos
casos, sin embargo en las simulaciones de la exiraccion del patron
geométrico, el consumo de potencia es ligeramente menor. Este efecto se
esperaba, debido a la reduccion del rango de frecuencias provocado por las

capacitancias parasitas de! sistema.
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Figura 4.43 Potencia promedio de la simulacion post-fayout.

4.8.2 Oscilador de 2 etapas.

Analisis transitorio Se realizd la simulacién transitoria del oscilador de 2
etapas posteriores a la construccion del patrén geométrico, con al finalidad
de observar el efecto que las capacitancias parasitas tienen sobre el sistema.

Esta simulacion se muestra en la Figura 4.47.

Respuesta trarsitoria de la extraccion del oscilador de 2 etapes
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Figura 4.44 Respuesta transitoria de la extraccién del oscilador de 2 elapas.
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Funcién de transferencia: La comparacion de las curvas de transferencia del
oscilador de 2 etapas, en simulaciones previas y postericres a Ia
construccion del patron geométrico, se muestra en la Figura 4.48. En esta
figura se puede ver que el efecto de las capacitancias parasitas es menor
que para el caso del oscilador de 3 etapas, esto debido al menor nimero de

transistores en el oscilador.
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—— Predayout —=-- Posayolt

Frecuencia de Oscla
Y
B

150

15 1.7 19 21 23 25 27 29
Vetisle da Contral

Figura 4.45 Curva de transferencia de la simulacion post-layout

Consumo de potencia: La comparaciéon del consumo de potencia en
simulaciones previas y posteriores a la construccién de patron geométrico, se

muestra en la Figura 4.49.
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Figura 4.46 Potencia promedio de fa simulacion post-layout.
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Capitulo 5

Conclusiones y perspectivas.

5.1 Conclusiones.

Los osciladores de anillo tienen prestaciones que los hacen sumamente
atractivos, el disefiar mecanismos tales como la técnica de degeneracion de
fase propuesta en el presente trabajo, que permitan que dichos osciladores
mejoren su desempefio es de gran importancia debido a la tendencia del
mercado hacia |a totalidad de integracion de los circuitos en un SoC. El uso
de mecanismos que permitan construir osciladores de anillo de pocas etapas,
mediante el uso de retroalimentaciones locales, presenta una opcién con un
gran potencial para el disefio de osciladores de bajo ruido.

En cuanto al desarrollo de redes de retroalimentacion que permitan modificar
las condiciones de estabilidad para construir osciladores de pocas etapas, se
debe procurar que dichas redes sean sencillas ya que se puede presentar un
compromiso de area e impacto de la red de retroalimentacion al circuito. El
uso de transistores de compuerta cuasi flotante presenta una opcion bastante
viable en la aplicacion de retroalimentaciones locales, y presenta
caracteristicas superiores a los transistores de compuerta flotante debido a

su facil aplicacion y caracteristicas de funcionamiento, y presenta una opcion
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de gran potencial en la degeneracion de fase de un sistema, sin embargo, la
degeneracién de fase mediante la aplicaciéon de redes locales, puede ser
llevada a cabo de diversas formas, haciendo que el desarrolio de nuevas
formas de retroalimentaciones que induzcan el cambio en fase de un sistema
sea un nicho de investigacion de gran futuro, que tengan aplicaciones no solo
en degeneracion de fase para la construccion de osciladores, sino tambien
en el desarrollo de redes de compensacion y sistemas robustos a variaciones
de procesos.

En términos generales, se desarrolld una nueva técnica de degeneracion de
fase para la construccion de osciladores locales de un namero reducido de
etapas para su aplicacion en sistemas de comunicacion movil bajo el
estandar DVB-H

5.2Perspectivas a futuro.

Como perspectivas a futuro podemos mencionar las siguientes:

» Simplificacién de las redes de degeneracion, con la finalidad de
construir osciladores de bajo voltaje y bajos niveles de ruido que
permitan alcanzar frecuencias de operaciébn mayores asi como un
incremento en la linealidad del circuito.

» Desarrollo e implementacion de nuevas redes de degeneracion a
diferentes celdas y caracterizacion de resultados.

 Implementacion del circuito en un esquema de sintesis de frecuencia
tales como un PLL, CRC, receptor wireless, etc. Y caracterizacion de
funcionamiento.

e Aplicacién de nuevas metodologias para la simulacion del ruido de

fase del sistema oscilatorio.
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