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1. Introduccion

El presente documento se presenta con la finalidad de obtener el grado de Maestro en
Disefio Electrénico bajo la modalidad de Proyectos de Impacto en un Area de Concentracion por
el Instituto Tecnoldgico y de Estudios Superiores de Occidente (ITESO). En €I, se exponen los
tres proyectos mas representativos del area de concentracion de Disefio de Circuitos Integrados
Analogicos elaborados a lo largo del programa de maestria:

e Disefio de un buffer de entrada/salida (IO) con selector de impedancias.
e Disefio de un buffer de retardo de propagacion nulo (zero delay).
e Disefio de un generador de reloj con modulacion de espectro disperso.

Los proyectos listados permitieron el desarrollo de las competencias y los conocimientos
requeridos para el disefio y caracterizacion de circuitos integrados a nivel profesional, lo cual
facilito al alumno su incursion y crecimiento en el &mbito laboral de la industria electronica local.

El desarrollo de dichos proyectos fue el resultado del trabajo colaborativo con los alumnos
y profesores del programa de posgrado, quienes amablemente pusieron a disposicion del alumno
su experiencia para lograr los objetivos del curso y, al mismo tiempo, incentivaron el desarrollo

de nuevas ideas con aplicacion directa en productos comerciales.






2. Resumen de los proyectos realizados

Hoy en dia los circuitos analodgicos contintan siendo imprescindibles en el disefio de
circuitos integrados (CI). Estos representan la interfaz entre el mundo analdgico y los circuitos
digitales de procesamiento de datos. Desde aplicaciones de control y comunicaciones hasta
aplicaciones médicas y de entretenimiento, los circuitos integrados requieren de circuitos
analogicos capaces de procesar sefiales del orden de Gigahertz (GHz), con un bajo consumo de
energia y con un uso eficiente del area dentro del CI. Esto convierte el disefio analdgico en una
disciplina de compromisos, concesiones y analisis de riesgos.

Los proyectos aqui expuestos permitieron explorar el flujo de disefio de un circuito
analogico, partiendo desde la definicion del concepto y la arquitectura, el disefio de esquematicos
y la caracterizacion “pre-layout”, hasta la extraccion de elementos pardsitos y la correspondiente
simulacion y validacion “post-layout” del circuito.

El primero de los proyectos se enfocé en el disefio de un bloque fundamental dentro de las
interfaces de memoria DDR2 como lo es el IO driver o 1O buffer. En ¢l se propuso un disefio con
un sistema de calibracion para el manejo de una linea de transmision con impedancia caracteristica
variable. Para el segundo y tercer proyecto se desarrollaron bloques tipicos de una red de
distribucion de reloj que permiten minimizar el retardo de propagacion de dichas sefiales y reducir

las emisiones de interferencia electromagnética (EMI) mediante técnicas de modulacion.
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2.1. 1/0O Buffer con Selector de Impedancias

En este proyecto se presenta la arquitectura de un buffer 10 con la capacidad de manejar
diferentes impedancias de carga y modo de bajo consumo de potencia (power down). Debido a la
facil disponibilidad para su fabricacion, alta densidad de integracion y bajo costo de la tecnologia
Complementary Metal Oxide Transistor (CMOS), el disefio se realizd con esta tecnologia en
0.35um propiedad de TSMC y se prob¢ satisfactoriamente con simulaciones a 400MHz, 3V Vdd
y 27C.

2.1.1 Introduccion

Los circuitos de IO permiten la conexion entre los circuitos procesadores de datos y los
bloques periféricos o la conexion entre dos o mas circuitos integrados. A través de ellos se logra
el correcto intercambio de informacidn entre los diferentes circuitos mediante la transmision y
recepcion de tramas de bits.

Visto de forma simple, el 10 buffer es una celda inversora con la capacidad de manejar
corrientes del orden de decenas o centenas de mA (dependiendo de la carga) a frecuencias del
orden de cientos de MHz. El reto de disefio consistié en dimensionar los transistores de forma
adecuada para cumplir con los requerimientos de potencia y velocidad de transmision, asi como

proponer una solucion de layout 6ptima que permitiera reducir los elementos parasitos al minimo.

2.1.2 Antecedentes

El continuo incremento en la velocidad de transmision de datos y la capacidad de manejo
de carga por parte de los circuitos integrados ha llevado a poner especial interés en el disefo y
desarrollo de arquitecturas de 10 complejas pero eficientes. En este proyecto se expuso un driver
I/O basado en cadenas de inversores inteligentemente dimensionados, cuya funcion es sintonizar
de manera adecuada su resistencia de salida. Por requerimientos de especificacion, el driver debio
acoplarse a lineas de transmision de diferentes impedancias seleccionables (Zo = 100€2, 54Q, 50Q
y 46Q2), modeladas con un retardo de 1ns, terminadas en una capacitancia de 8pF y manejar sefiales

de hasta 400MHz.
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Fig 2-1 Diagrama a bloques del buffer 10 con selector de impedancias para tecnologia CMOS

De igual forma, se crey6 conveniente imponer como requerimiento de disefio un modo de
bajo consumo de potencia dentro de la funcionalidad del buffer. Esto permitiria un uso eficiente

de la energia en situaciones donde la transmision de datos fuese esporadica o nula.

2.1.3 Solucion Desarrollada

La arquitectura propuesta para el driver se muestra en la Fig 2-1. Esta consisti6 en una
etapa de salida conectada directamente a la carga y dos etapas de logica combinacional, las cuales
permitieron: seleccionar la configuracion adecuada dependiendo del valor de impedancia en la
linea de transmision e implementar la funcionalidad de bajo consumo. Por otro lado, en el nucleo
del receptor se encuentra un inversor con histéresis tipo Schmitt Trigger, con la finalidad de evitar
falsas transiciones ocasionadas por ligeras variaciones en la sefial de entrada. Los detalles
especificos del dimensionamiento y las etapas de disefio se pueden encontrar en la seccion 11 del
Apéndice A.

El floor-plan y disefio del layout siguio6 la figura tipica de un IO buffer comercial. Los 5
bloques que conforman toda la estructura se alinearon de forma vertical dependiendo de su
proximidad con el pad de salida y la cantidad de interconexiones entre ellos. Los rieles de
alimentacion se dispusieron a ambos costados del area definida para que fueran accesibles a todos
los bloques por igual. La geometria final fue resultado de la restriccion impuesta de un ancho total

no mayor a 50 um y una altura libre.
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A lo largo del disefio se puede observar el uso de celdas unitarias con un layout optimizado,
las cuales fueron replicadas para distribuir de manera uniforme el flujo de corriente y reducir los
efectos no deseados de mismatch. En las etapas de logica combinacional, las técnicas de layout
como interdigitacion, centroide comun y uso de elementos “dummies” fueron empleadas en la
distribucién e interconexion de las compuertas 1ogicas. Més detalles se pueden encontrar en el

Apéndice A.

2.1.4 Analisis de Resultados

La figura de mérito tipica para el medir el desempeiio de un driver de 1O es el diagrama de
0jo; de ¢l se puede extraer informacion valiosa como los tiempos de jitter y los puntos de cruce en
las transiciones de las sefiales. El objetivo del proyecto se enfocé en medir la degradacion de los
valores caracteristicos del buffer al incluir la contribucion de los elementos parasitos ocasionados
por las geometrias del layout. Como se puede observar en el Apéndice A, en las simulaciones post-
layout se registrd un deterioro de hasta 26% en los valores de jitter y de hasta 39% en el voltaje de
cruce al compararlas con las mediciones pre-layout.

El retardo desde la entrada de datos hasta el extremo “near end” del buffer estuvo dentro
del rango de 2.85ns a 3.08ns para el mejor y el peor caso registrados (minima y maxima
impedancia de linea respectivamente). Por otro lado, las mediciones de jitter mdximas medidas en
la simulacion alcanzaron los 4.8ps (para una impedancia de 100Q2) y un consumo de potencia rms
de hasta 59mW (para una impedancia de 46Q). Disefios posteriores de la topologia del buffer
registraron valores superiores de jitter (20ps) y potencia rms (300mW) debido a la inclusion de

moddulos adicionales como “level-shifters” y logica de seleccion para modo de “power-down”.

2.1.5 Conclusiones

La arquitectura propuesta, a pesar de considerarse sencilla, permiti6 tener un tiempo de
disefio corto y satisfacer los requerimientos en su totalidad. Soluciones mas complejas

recomiendan el uso de “level-shifters” para extender las posibilidades del IO buffer y permitir el
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manejo de dos o mas voltajes de trabajo diferentes, caracteristica tipica en los disefios comerciales
de hoy en dia.

El mayor aprendizaje de este proyecto consistid en aprender sobre el uso de herramientas
de la suite de Cadence® como Virtuoso para extraer los elementos parasitos de las geometrias del
layout. El archivo con la descripcion de estos se incorpord a las simulaciones del circuito con

SpectreS para medir su impacto en el desempefio general del bloque.

2.2. Buffer de Retardo de Propagacion Nulo (Zero-Delay)

El proyecto final de la materia de Disefio Analdgico II consistio en la implementacion pre-
layout de un circuito LVCMOS zero-delay buffer, haciendo uso de la misma tecnologia CMOS de
TSMC del proyecto anterior. Una de las principales aplicaciones de este tipo de circuitos se

encuentra en las redes de distribucion de reloj de los procesadores comerciales de alto desempefio.

2.2.1 Introduccion

El principal reto de este proyecto consistio en el disefio y simulacion de un sintetizador de
frecuencia basado en un lazo de seguimiento de fase o PLL (Phase-Locked Loop). Es en este tipo
de circuitos en donde la teoria de control moderno y la microelectrénica se encuentran en una
aplicacion practica, con un alto indice de aceptacion y con numerosos avances desde su aparicion
en los circuitos integrados.

Con el objetivo de familiarizarse con las consideraciones de disefio tipicas en la industria,
parte de los requerimientos del proyecto incluyeron, entre otras cosas: la inclusion del modelo
eléctrico del empaquetado en la simulacion del circuito, la validacion del desempeiio en un rango
amplio de temperatura (-40C a 85C), asi como la compatibilidad con técnicas de modulacion de
espectro disperso. Los detalles, modos de operacion y lista completa de requerimientos se pueden

encontrar en la introduccion del Apéndice B.

2.2.2 Antecedentes
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Idealmente, las transiciones de la sefial de reloj deberian ocurrir en el mismo instante de
tiempo a lo largo de toda la superficie del circuito integrado en donde esta sefial es requerida. Sin
embargo, el tiempo real de dichas transiciones varia como consecuencia del retardo en las lineas
de distribucion del reloj. El problema de sincronizacion que genera esta variacion, mejor conocida
como “clock skew”, se vuelve mas significativo a medida que el tamafo del circuito integrado
aumenta. Los primeros sistemas de distribucion de reloj, llamados de linea tinica o “single-wire”,
se volvieron obsoletos debido a esta limitante.

Aunque es practicamente imposible crear un sistema de distribucion de reloj sin retardo, es
posible hacer uso de la periodicidad de esta sefial para disefiar buffers que aparentan un retardo de
propagacion nulo. Los circuitos PLL son el ntcleo de estos buffers y su principal funcion es
agregar el retardo suficiente a la sefial de reloj para igualarlo en tiempo a la duraciéon de un ciclo
de dicha sefial. La principal ventaja en el uso de un PLL es que, al usarlos junto con divisores de
frecuencia en el lazo de control, pueden generar sefiales de reloj con una frecuencia multiplo de la
referencia externa. Por otro lado, su principal desventaja es el ruido de fase o jitter presente en su
salida, ocasionado por variaciones en las fuentes de alimentacion y/o ruido de substrato acoplado

al lazo de control.

2.2.3 Solucion Desarrollada

La arquitectura completa del sistema incluyd un circuito sintetizador de frecuencia,
multiplexores analdgicos, divisores de frecuencia, l6gica combinacional para la seleccion el modo
de operacidn y una etapa de buffers para manejar la capacitancia de 30pF presente en la salida. El
sintetizador basado en un circuito PLL consistio en un detector de fase (PFD), una bomba de carga
de corriente (CP) y un filtro de lazo. Debido a la ubicacion del polo en el origen inherente en la
funcion de transferencia del VCO, el orden del sistema es siempre de un orden mayor a la magnitud
del filtro del lazo. Para este proyecto se eligi6 un filtro pasivo de primer orden, obteniendo asi un
PLL tipo II (de segundo orden). Las ecuaciones de disefio tomaron en cuenta valores caracteristicos
del sistema como la resistencia y capacitancia del filtro, la magnitud de corriente de carga y
descarga del CP y el rango de frecuencias de operacion. Los detalles especificos se pueden

encontrar en la seccion de Calculos del Apéndice B.
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A pesar de que el disefio de los bloques individuales requirié de una parte significativa del
tiempo del proyecto, fue la interconexion de estos bloques la que origino grandes retos y
ultimadamente una redefinicion de la arquitectura del sistema. La topologia del CP requeria de una
sefial de control complementaria proveniente del PFD. La introduccion de un inversor en el camino
de dicha senal introducia retardos y desfasamientos respecto a la otra sefial de control, lo que
impedia el correcto “amarre” del PLL. Mediante el uso de compuertas de transmisién y una
topologia psuedo-nmos, se cred una interfaz de conexion entre las etapas del PFD y CP que logrd

compensar los retardos en las sefiales de control. Véase la Figura 15 del Apéndice B.

2.2.4 Analisis de Resultados

Las figuras 26 a 36 del Apéndice B muestran los resultados de simulacion para diferentes
frecuencias de reloj, modos y temperaturas de operacion. En todos los casos se observa como
después de cierto tiempo el voltaje de control del VCO llega a un valor estable, indicando el amarre
del sistema. Para una frecuencia de reloj de 100MHz y una capacitancia de carga de 30pF en cada
uno de los 8 buffers de los dos bancos de salida; el voltaje control cambio de 1V a 0.73V en 5.3us,
con un consumo de corriente promedio de 204mA. El error de fase estatico (SPO) medido en el
flanco de bajada de la senal de salida fue de 270ps, mientras que el jitter total fue de 40ps;
cumpliendo asi con la mayoria de las especificaciones de disefio propuestas al inicio del proyecto.

El SPO se reportd 120ps arriba de la especificacion debido a que no se considerd la
capacitancia de carga que representarian los bloques secundarios como buffers de salida,
multiplexores y selectores en las ecuaciones de disefio del PLL. De igual forma, al variar la
temperatura de simulacion (de -35C a 70C), las mediciones de jitter y SPO rebasaban las
especificaciones debido principalmente a las variaciones de conductividad en los transistores.

La introducciéon del modelo eléctrico del empaquetado TSSOP-16 en las simulaciones del
sistema introdujo un factor de error que imposibilitaba el amarre del PLL. Analisis mas detallados
de dicho modelo mostraron que en las frecuencias de interés (80 — 800 MHz), se producia un efecto
de amplificacién en la sefial de retroalimentacion. Aunque este efecto podia ser compensado
internamente en el sistema, se optd por no incluir el modelo del empaquetado en las simulaciones

debido a la falta de tiempo.
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2.2.5 Conclusiones

El disefio y simulacion de un sintetizador de frecuencias basado en un circuito PLL es un
ejercicio que se puede dividir en tres etapas: disefio de la arquitectura, simulacion de los bloques
individuales y simulacién del sistema completo. Para el desarrollo de la primera fase se empleo el
uso de modelos comportamentales descritos con el lenguaje verilogA para representar cada uno de
los bloques del PLL. Estos modelos permitieron reducir el tiempo de desarrollo al poder validar
las ecuaciones de disefio con formas de onda producidas por modelos l6gico-matematicos. Sin
embargo, la omision de los efectos no ideales en dichos modelos como las capacitancias de entrada
y de salida, anchos de banda y retardos de propagacion, entre otros, ocasionaron que las mediciones
de las figuras de mérito estuvieran fuera de especificaciones en la tercera etapa de disefio.

A pesar de lo anterior, el proyecto permitié demostrar la flexibilidad caracteristica de un
sintetizador de frecuencias al poder operar en el rango de frecuencias preestablecido (20 — 80 MHz)

y asi lograr el objetivo de un buffer de zero-delay.

2.3. Generador de Reloj con Modulacion de Espectro Disperso

El presente proyecto se presentd como requisito para la obtencion del diploma de la
Especialidad en Disefio de Circuitos Integrados por parte del ITESO. A pesar de que el proyecto
consistid en el disefio de un generador de reloj basado en un PLL con la funcionalidad de
modulacion de espectro disperso, este reporte aborda solamente el disefio y simulacion del circuito
modulador. A diferencia de los dos proyectos anteriores, este circuito se disefié con una tecnologia
AMIS CMOS de 0.5um propiedad del fabricante MOSIS. Los parametros de esta tecnologia

pueden encontrarse en el Apéndice C.

2.3.1 Introduccion

10
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Fig 2-2 Perfiles de modulacion sinusoidal, triangular y exponencial.

El objetivo detras de la modulacion de espectro disperso es el de reducir la emision de
interferencia electromagnética tipica en los circuitos generadores de sefiales de reloj. La frecuencia
de este tipo de sefiales se modula de acuerdo a perfiles con formas de onda particulares, lo que
permite la dispersion de la energia de los componentes armonicos en un mayor nimero de
componentes de banda lateral. Aunque la cantidad de energia radiada por el sistema es la misma,
esta se reparte en un rango de frecuencias mas amplio, permitiendo asi que la emision radiada en
cualquier frecuencia en especifico sea menor al compararla con un esquema sin modulacion.

El circuito modulador consistié6 de un oscilador de relajacion, un filtro pasa-bandas y
bloques transconductores de suma; los cuales, en conjunto, permitieron generar la forma de onda
propuesta por los asesores de este proyecto. Dado que la frecuencia de modulacion seleccionada
fue relativamente baja (30 — 33 KHz), técnicas especiales de disefio analdégico como reduccion de
transconductancias, multiplicacion de impedancias y modo de corriente se emplearon para evitar

el uso de elementos pasivos con dimensiones excesivas como parte de la solucion propuesta.

2.3.2 Antecedentes

Las primeras propuestas de perfiles de modulaciéon se originaron a partir de funciones

matematicas basicas como la funcién seno, la funcion triangular y la funcion exponencial Fig 2-2.

11
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Sin embargo, la generacion de nuevos perfiles de modulacién es un campo abierto a la
experimentacion e innovacion. La correcta seleccion de pardmetros como frecuencia y amplitud
de dichos perfiles puede producir cambios significativos en la emision de energia del sistema. La
idea fundamental es reducir la cantidad de EMI tanto en la componente fundamental como en los
distintos armodnicos de la sefial a modular.

Es bien sabido que la energia en el espectro de la sefal modulada tiende a concentrarse en
las frecuencias correspondientes a los puntos de la sefial de modulacion donde la razén de cambio
con respecto al tiempo es minima. Ingenieros de Lexmark International encontraron una forma de
onda capaz de producir una dispersion semi-plana a lo largo del rango de frecuencias de los
componentes de banda lateral de la sefial modulada (ver la seccion de Referencias del Apéndice
C). Através de un exhaustivo y riguroso analisis matematico, los asesores de este proyecto
propusieron un perfil de modulacion similar al de Lexmark a partir de la combinacion lineal de n
funciones continuas de primer orden. Todos los detalles de la implementacion se pueden encontrar

en el Capitulo 3 del Apéndice C.

2.3.3 Solucion Desarrollada

Con el proposito de facilitar la integracion del circuito modulador al generador de reloj del
proyecto global, el procesamiento del perfil de modulacion se efectud bajo el esquema de modo
de corriente. De esta forma, seria posible modular la frecuencia de la sefial de reloj al modificar la
corriente de polarizacion en una de las celdas de retardo del VCO dentro del PLL.

La figura 3.4 del Apéndice C muestra el diagrama a bloques del circuito modulador. El
oscilador de relajacion genera una sefial de voltaje periddica con una frecuencia de 33KHz en su
nodo de salida que posteriormente se convierte en una sefial del corriente gracias al bloque
transconductor gmi. El filtro pasa-bandas en modo de corriente extrae la frecuencia fundamental
de la senal proveniente del bloque anterior y genera una sefial de voltaje en su nodo de salida.
Finalmente, el bloque de suma formado por los transconductores gm> y gm3, convierte las sefiales
de voltaje presentes en los nodos de salida del oscilador y del filtro en sefiales de corriente y realiza

la suma de ambas para generar la forma de onda deseada.

12
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La totalidad del circuito modulador requiri6 de 46 transistores CMOS y 2 capacitores
repartidos de la siguiente forma: bloques transconductores 7 transistores, filtro pasa-bandas 19

transistores y un capacitor, oscilador de relajacion 20 transistores y un capacitor.

2.3.4 Analisis de Resultados

Aunque la frecuencia de oscilacion y la frecuencia central del filtro pasa-bandas se
midieron en 32.96KHz y 33.27KHz respectivamente (bastante cercanas a la especificacion de
33.33KHz), el factor de calidad del filtro se alej6 mas del objetivo inicial (6 vs 8). Dicha
disminucion se debid al uso de escaladores de impedancia con factores de multiplicacion del orden
de 36 para la implementacion del capacitor en el filtro pasa-bandas. Esta técnica permite disminuir
el area total del elemento pasivo a expensas de una reduccion en su factor de calidad.

La verificacion del esquema de modulacion llevd a cabo mediante un sistema en lazo
abierto en donde la salida del modulador se conect6 a un modelo comportamental del VCO (escrito
en lenguaje verilogA) con el fin de simplificar el ejercicio de verificacion. Al prescindir del lazo
de control del PLL, se pudo probar el esquema de modulaciéon usando diferentes frecuencias de
reloj de forma rapida y eficiente.

La figura 3.18 del Apéndice C muestra el espectro en frecuencia de una senal de reloj a 50
MHz con y sin modulacién de espectro disperso. En ella se puede observar la reduccion de hasta
22 dB en la amplitud maxima del 7° componente armdnico de la sefial de reloj a expensas de un
incremento en el ancho de banda de 15 MHz. Los resultados obtenidos mediante la simulacion del
circuito eléctrico en SPICE tuvieron una correlacion directa con los célculos obtenidos a través del
analisis matematico utilizando MATLAB. Con la excepcion del primer armoénico, las diferencias

entre las dos herramientas no excedieron el 5%.

2.3.5 Conclusiones

Debido a las limitantes de tiempo, fue imposible simular el circuito de modulaciéon en
conjunto con el generador de reloj para este proyecto. Esto hubiera permitido verificar que la
estabilidad y la funcion de transferencia del PLL no se vieran afectadas por la inclusion de la senal

de modulacion en el lazo de control.

13
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Sin embargo, las simulaciones realizadas permitieron demostrar la efectividad del perfil de
modulacién propuesto, asi como encontrar areas de mejora en el circuito eléctrico. Dichas mejoras
fueron descritas en las conclusiones del Apéndice C y propuestas como trabajo a futuro para la

fabricacion del circuito.
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3. Conclusiones

Los retos y aprendizajes que el alumno experimentd durante el desarrollo de los proyectos
de este reporte le permitieron reforzar las habilidades requeridas para el disefio de circuitos
integrados analdgicos. En esta disciplina se exige, ademas de un entendimiento claro de fisica de
semiconductores, teoria de circuitos analdgicos y simulaciones a nivel transistor; la capacidad de
generar modelos a partir de codigo para la verificacion de los sistemas y arquitecturas.

En la actualidad, casi todo circuito analdgico contiene logica digital y la proporcion de ésta
se incrementa dia a dia dentro de los circuitos integrados. Lo anterior se debe a la digitalizacién
de funciones analogicas o la implementacion de estructuras de control dentro de los circuitos
analogicos, con la finalidad de volverlos mas flexibles y eficientes. Aunque el disefio analdgico
sigue siendo imprescindible, la industria actual demanda conocimientos y habilidades de disefio
de sefal mixta (mixed-signal). Los proyectos aqui expuestos motivaron al alumno a conocer mas
sobre esta disciplina en su desarrollo posterior.

Finalmente, es necesario agradecer la continua guia de los asesores y profesores del
programa de maestria. Gracias a su mentoria y al trabajo colaborativo con los demads integrantes
de los grupos de trabajo, el alumno fue expuesto a situaciones que asemejan el disefio de bloques
de propiedad intelectual (IP) dentro de las compafiias de semiconductores. Esto facilité su
adaptacion a los esquemas de trabajo y a los ciclos de desarrollo de productos comerciales dentro

de dichas compaiias.
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I/0 BUFFER CON SELECTOR DE IMPEDANCIAS PARA 400MHZ CON TECNOLOGIA CMOS DE 0.35

UM

A. 1/0 Buffer con selector de impedancias para 400MHz con tecnologia

CMOS de 0.35 um

I/O Buffer con Selector de Impedancias para
400MHz con tecnologia CMOS de 0.35um

Lomeli Ismael, Oropeza Edgar y Zarate Jorge, ITESO

Resumen—Se presenta la arquitectura de un buffer de
entrada/salida CMOS con la capacidad de manejar
diferentes impedancias de carga y modo de bajo consumo
de potencia (power down). El acoplamiento se logra
mediante un selector digital que habilita etapas de
inversores debidamente dimensionados para proveer la
corriente necesaria segin lo indiquen las sefiales de control.
El receptor se ha implementado con una etapa Schmitt
Trigger inversora capaz de manejar compuertas de logica
interna de dimensiones regulares (S0fF). El disefio se realizo
con una tecnologia de 0.35Sum de TSMC y se probd
satisfactoriamente mediante simulaciones a 400MHz, 3V
Vddy 27°C.

Términos clave—1/O Buffer, 1/0 Driver, Selector de
impedancias, Power down.

1. INTRODUCCION

OS bloques de entrada/salida (I/O por sus siglas en

inglés) han sido parte fundamental en el desarrollo

de la tecnologia de circuitos integrados. Sin este
bloque seria imposible interconectar de forma adecuada
los circuitos procesadores de datos hacia un bloque
periférico o hacer trabajar dos o mas circuitos integrados
en conjunto. De manera simple el I/O buffer es un
inversor con una capacidad de manejo de corriente
considerable, el reto de disefio consiste en encontrar las
dimensiones adecuadas y realizar un buen layout para
reducir los elementos parasitos al minimo.

En el presente trabajo se expone un bloque 1/O basado
en cadenas de  inversores inteligentemente
dimensionados --para proveer capacidad de manejo de
cargas a la salida-- cuya funcién es sintonizar de manera
adecuada la resistencia de salida a una linea de

19

transmision de Ins con cuatro diferentes valores de
impedancia caracteristica (Zo = 1002, 54Q, 50Q2 y 46Q).

Figura 1. Modelo de la linea de transmision hecho en Cadence.
El capacitor de IpF ha sido introducido para modelar el efecto
del receptor.

La terminacion de la linea estd representada por una
capacitancia de 8pF. La figura 1 muestra el esquematico
correspondiente a la carga del bloque I/O.

El resto del documento estd organizado de la
siguiente forma: en la seccion II se explican a detalle los
bloques que conforman la arquitectura y el
dimensionamiento de los transistores en cada uno de
ellos; en la seccion III se muestra el floor-plan del
proyecto, asi como su respectivo layout; en la seccion [V
se presentan los resultados de las simulaciones post-
layout para las condiciones antes descritas y finalmente
en la seccion V se exponen las conclusiones del proyecto.

II. DISENO DE LA ARQUITECTURA

A. Etapa de salida
Como se expuso anteriormente, la etapa de salida
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TABLA 1
NUMERO DE UNIDADES BASICAS EN PARALELO POR IMPEDANCIA

Impedancia Unidades Unidades

de la linea basicas tipo N basicas tipo P
100 Q 6 15
54 Q 5 14
50Q 1 2
46 Q 1 2

Dummies 2 2

Total 35 15

consiste en etapas de inversores conectados en paralelo
dependiendo del valor de impedancia a manejar.
Partiendo de la impedancia mayor (100Q) se conecta un
numero determinado de celdas basicas de forma
acumulativa para alcanzar valores de impedancia
menores (54Q, 50Q y 46Q2). La tabla 1 muestra el nimero
de celdas basicas conectadas en paralelo por impedancia
amanejar. La celda basica tipo N consiste en un transistor
NMOS de Sum de ancho y de longitud minima, mientras
que la ceda basica tipo P es un transistor PMOS de 10um
de ancho y de longitud minima. Con el fin de lograr
uniformidad y simetria en el layout se insertan bloques
dummies para evitar efectos de mismatch por variaciones

Buff_Out / NE

Fig. 2. Esquemadtico del bloque Logica 1, etapa de salida y
linea de transmision.

de proceso en el arreglo de transistores.

B. Bloque de Logica 1

Para habilitar o deshabilitar las celdas basicas en la
etapa de salida, se hace uso de un bloque de logica
combinacional denominado logica 1, el cual consiste en
una compuerta NAND y una NOR para habilitar o
deshabilitar cada uno de los buffers seglin las sefiales de
seleccion de impedancia (EN100, EN54, EN50 y EN46);
el comportamiento de este arreglo de compuertas,
también conocido como pre-driver[1], se describe en la
figura 2: cuando la sefial EN de la impedancia
correspondiente al buffer es habilitada (1 16gico) permite
que la sefial DATA pase hasta el nodo NE del arreglo. En
el caso en que la sefial EN sea deshabilitada (0 16gico) el
pre-driver apaga los dos transistores de la etapa de salida
y el nodo NE se encuentra en estado de alta impedancia,
por lo tanto el buffer queda aislado y no contribuye con

TABLA?2
NUMERO DE CELDAS BASICAS EN PARALELO POR IMPEDANCIA PARA EL
BLOQUE LOGICA 1

Impedancia de la Unidades Unidades Unidades
linea NOR NAND Inversor
100 Q 3 15 3
54 Q 3 14 3
50Q 1 2 1
46 Q 1 2 1
Dummies 0 2 0
Total 8 35 8
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su resistencia de salida al manejo de la linea de
transmision.

Al igual que en la etapa de salida, se determinaron 3
celdas basicas para conformar el bloque de l6gica 1. La
primera es una compuerta NOR de dos entradas con
transistores NMOS de (5u/0.35u) y transistores PMOS de
(10u/0.35u); la segunda es una compuerta NAND de dos
entradas con transistores NMOS de (5u/0.35u) y
transistores PMOS de (5u/0.35u); finalmente se tiene una
celda inversor (para generar la seflal ENXb) con un
transistor NMOS de (5u/0.35u) y un transistor PMOS de
(10v/0.35u). La tabla 2 muestra el nimero de unidades
conectadas en paralelo de forma acumulativa para las

distintas impedancias.

MNP

[y}

NP j
40u
20u

[y}

Para implementar la funcion de bajo consumo se

incluyd en el disefio un segundo nivel de logica
denominado logica 2. Ademas de controlar la funciéon de
power down en el sistema, este bloque hace uso de una
cadena de inversores para disminuir la carga capacitiva
que sera vista a la entrada del I/O Buffer. El bloque l6gica
2 es entonces una réplica del bloque logica 1 al cual se
agregd una cadena de inversores a la salida para
disminuir las dimensiones de las compuertas de los

MODE_SELECT

INHER_DATA

>

20u
10u
20u
10u

Fig. 3. Esquematico del bloque Logica 2.

C. Bloque de Logica 2
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TABLA3
COMPUERTAS Y DIMENSIONES DE LA LOGICA 2
INV 1 INV 2 INV 3 INV 4 NAND NOR

transistores mas cercanos al puerto de entrada del 1/O
Buffer.

La figura 3 muestra el esquematico de un bloque de
logica 2. A diferencia de los bloques anteriores, este nivel
no cuenta con celdas basicas conectadas en paralelo para
manejar los distintos valores de impedancia. En cambio,
el bloque mostrado en la figura se replicé 4 veces; cada
uno es activado de forma acumulativa para manejar cada
una de las impedancias caracteristicas. Con esta técnica,
los transistores en todos los bloques de 16gica 2 tienen las
mismas dimensiones y por lo tanto el mismo retardo
caracteristico. Si bien es cierto que existe un desperdicio
de area al no dimensionar cada bloque de forma
independiente, el evitar la colision de sefiales al activar
diferentes trayectorias lo compensa. La tabla 3 muestra
las compuertas utilizadas y las dimensiones de los

3u

10u =3
i ouT

4u

Fig. 4. Inversor Schmitt Trigger.

transistores para este bloque de logica.

D. Receptor

El receptor consiste de un inversor con histéresis tipo
Schmitt Trigger, cuyo circuito se muestra en la figura 4.
Para evitar falsas transiciones debido a pequefias
variaciones en la sefial de entrada, el circuito fue
disefiado para rango de 0.5V de histéresis. Los voltajes
VM (voltaje medio) del receptor son de 1.76V para
cuando la sefal de entrada va de 1 a 0 y de 1.23V para
cuando la sefial de entrada va de 0 a 1. Ademas del
inversor Schmitt Trigger se coloco a la salida de este un
inversor de dimensiones: 15um para el transistor tipo P y
de 3um para el transistor tipo N. Ademas de fortalecer la
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sefial de entrada para manejar la capacitancia de S0fF, el

]
Resistencias

Li00
Buffers de salida

F150

:—200
}25” Légica 1
:—:mn
}350 Légica 2
o
411 p50  Receptor

Fig. 5. Layout del Receptor.

inversor afadido evita que la sefial de entrada se invierta
en el proceso de recepcion.

III. FLOOR-PLAN Y LAYOUT

La primer parte de cualquier disefio de layout consiste
en realizar un buen floor-plan; esto con la finalidad de
establecer la forma en que los bloques funcionales del
circuito seran colocados en el area disponible; esta
disposicion de bloques esta en funcion de la cantidad de
interconexiones que sean necesarias para intercomunicar
cada uno de los bloques, el floor-plan que se muestra en
la figura 5 se determind teniendo en mente esto y la
restriccion impuesta desde las especificaciones de que el
ancho del layout no deberia ser mayor a 50um y tomando
en cuenta que la especificacion del largo del layout es
mucho mas relajada; esta forma de construir los bloques
nos lleva a la figura tipica del layout de un 10 Buffer.

A. Resistencias
La implementacion de las resistencias en layout esta
pensada para distribuir de manera uniforme la corriente
que circula a través de ellas (a través del buffer de salida)
y del calor disipado en toda la malla. Se realizaron nueve
tiras de 9Q con poly2, cada una con unas dimensiones de
40um por 7um,;
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B. Etapa de Salida

Para el layout de este bloque se dispuso de una matriz
de elementos minimos (transistores tipo P de 10um de
ancho y tipo N de 5um), los cuales se conectan en
paralelo segin los requerimientos de cada buffer de
salida para cada impedancia de acuerdo a la tabla 1.

C. Bloque de Logica 1

Al igual que con el layout de los Buffers de salida,
para la logica 1 se construyeron elementos minimos
(NAND, NOR e Inversor) para luego hacer conexiones
en paralelo, segin se requiriera para el manejo de cada
Buffer de salida.

D. Bloque de Logica 2

Este bloque contiene 11 compuertas por cada
impedancia que se puede manejar a la salida, sin
embargo, las dimensiones de los transistores que las
componen son pequefas, por lo que simplemente se
realizd el layout de un bloque y se replicd cuatro veces,
tomando ventaja de que las capacitancias que cada
bloque de l6gica 2 maneja son de dimensiones similares
para los cuatro casos de impedancia.

E. Receptor

Para realizar el layout del inversor Schmitt-Trigger y
el inversor simple que componen al receptor se utilizo la
técnica de interdigitar todos los transistores P en un solo
bloque y todos los N en otro.

El layout del I/O Buffer completo se muestra en la
figura 5.

IV. SIMULACIONES POST-LAYOUT

Para realizar las simulaciones Post-Layout se utilizd
el archivo generado por la herramienta Virtuoso de la
suite de Cadence al ejecutar el comando de extraccion.
Posteriormente se siguieron los pasos indicados en [2]

TABLA 4
MEDICION DE RETARDOS EN LA ARQUITECTURA

OUTPUT BUFFER (NE)

Impedancia de la linea

Pre-layout  Post-layout
100 Q 1.869ns 2.081ns
54 Q 1.775ns 1.911ns
50Q 1.757ns 1.886ns
46 Q 1.700ns 1.851ns

. INPUT BUFFER
Impedancia de la linea

Pre-layout  Post-layout
100 Q 878ps 677ps
54 Q 638ps 446ps
50Q 614ps 442ps
46 Q 563ps 425ps
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para poder correr simulaciones del archivo extraido sobre
SpectreS.

La tabla 4 muestra el tiempo de retardo desde la
entrada de datos hasta el Near End del Buffer, el retardo
desde la entrada del receptor hasta su salida; para obtener
el retardo hasta el Far End debemos agregar un retardo de
Ins (de la linea de transmision) al valor medido en el NE.
Se presenta una comparacion pre-layout contra post-
layout que muestra el efecto de los elementos parasitos
en la extraccion.

La figura 6 y la tabla 5 muestran los diagramas de ojo
y las mediciones de jitter en las sefiales de entrada/salida
para cada una de las impedancias. Se aplica un tren de

LA OC 7T oW

b)

d)

Fig. 6. Diagramas de ojo para cada una de las impedancias a)

46W b) S50W ¢) 54W y d) 100W.
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TABLAS
TIEMPOS DE JITTER

JITTER MAXIMO

Impedancia de la linea

Pre-layout  Post-layout
100 Q 2.236ps 4.838ps
54 Q 1.709ps 2.164ps
50Q 2.111ps 1.917ps
46 Q 1.785ps 1.847ps

. PUNTO DE CRUCE
Impedancia de la linea

Pre-layout  Post-layout
100 Q 223V 2.925V
54 Q 223V 1.806V
50Q 2.18V 1.623V
46 Q 2.17V 1.557V

pulsos a la entrada del I/O Buffer y se observa la salida
del receptor. Se puede observar que el jitter empeora en
todos los casos después de realizar las simulaciones post-
layout; en tanto que el punto de cruce mejora respecto a
lo obtenido en simulaciones pre-layout, con excepcion de
la impedancia de 100Q.

La prueba realizada para medir el consumo de
potencia fue introducir un tren de pulsos periddico de
400MHz, corriendo un tiempo de simulacion de 20ns; en
la tabla 6 se contrastan los resultados pre-layout contra
post-layout.

V. CONCLUSIONES

Se ha presentado el proceso de disefio y layout de un
10 Buffer con seleccion de impedancias; la arquitectura
propuesta acorta el tiempo de disefo y facilita el alcanzar
los requerimientos; a pesar de que se puede considerar
sencilla se comprob6 que es una arquitectura robusta a la
cual se le puede sacar mucho provecho en aplicaciones
debajo de los 400MHz en circuitos genéricos. Como
trabajo futuro se propone una implementacion del Buffer
de salida como la que se muestra en [3]; ademas de
colocar un circuito de seleccion de impedancias para
reducir el nimero de 10 para realizar esta funciéon y
extender las posibilidades del 10 Buffer al posibilitar el
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TABLA 6
MEDICION DE POTENCIA

POTENCIA RMS

Impedancia de la linea

Pre-layout  Post-layout
100 Q 32.3mW 46.94mW
54 Q 44mW 54.19mW
50Q 46.2mW 56.39mW
46 Q 48.5mW 58.86mW

manejo de dos voltajes de trabajo diferentes (VDD y
OVDD) mediante el uso de level-shifters.
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Introduccioén

En el presente documento se presentan el disefio e implementacién pre-layout de un circuito LVCMOS zero—
delay buffer, utilizando una tecnologia TSMC de 0.35 um. Este circuito, cuenta con dos bancos de 4 salidas y
encuentra su principal aplicacion en redes de distribucion de sefiales de reloj. El diagrama a bloques del sistema
se presenta en la figura 1; en la cual podemos observar que el bloque principal del dispositivo es un PLL. Los
bloques que conforman el PLL son completamente integrados e incluyen: un oscilador controlado por voltaje
(VCO), un detector de fase y frecuencia (PFD), una bomba de carga (Charge Pump: CP) y un filtro de lazo pasa
bajas (LPF), ademas se incluyen tres divisores de frecuencia, los cuales se activaran dependiendo de las

configuraciones en que trabajara el circuito.

PLL — ]
MUX

é FBK

aVi

B33 CLKA1

Exla Divider (-3, —4)
Extra Divider (-5H)

2 Select Input
5103 Decoding

Y

& CLKA2
CLKA3
CLKA4

CLKB1

Extra Divider (-2, -3)

CLKB2
CLKB3

5\

Figura 1: Diagrama a bloques del circuito.

Las especificaciones del circuito son las siguientes:

- Cero retardo de propagacion, de la entrada a la salida, ajustable con la capacitancia de carga de la

entrada FBK
- Configuraciones multiples(ver tabla 1)

- Dos bancos de cuatro salidas, con control de tercer estado mediante dos entradas de seleccion (ver

tabla 2)

- Manejo de un reloj de entrada y salida con un rango de frecuencias entre 80MHz y 800MHz.

- Empaquetado SOIC o TSSOP de 16 pins.
- Operacion a bajo voltaje.

- Rango de temperatura de -40C a 85C

- Compatible con espectro disperso (Spread Spectrum)
- Jitter de ciclo a ciclo: 200 ps max

- itter 1/0O: 200 ps max

- Static phase offset (SPO): 150 ps

- output—output skew: 200 ps max

- Tiempo de amarre del PLL <100us

- Corriente de Power Down < 10uA

- Consumo de Corriente < 300mA

- Ciclo de trabajo a la salida= 50% +/- 5%

- Tiempos de Subida y Bajada: 200ps

- Capacitancia de carga= 30pF

- Vx=VDD/2 +/- 5%
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Configuracion Retroalimentacion Frecuencia del Frecuencia del
Banco A Banco B

1 Banco A o Banco B Referencia Referencia
22 Banco A Referencia Referencia/2
2b Banco B 2x Referencia Referencia
32 Banco A 2xReferencia Referencia
3b Banco B 4xReferencia 2x Referencia
4 Banco A o Banco B 2xReferencia 2xReference
5 Banco A o Banco B Referencia/2 Referencia/2

Tabla 1: Configuraciones.

S2 | S1 | CLKA{-Ad | CLKB1-B4 | Fuente de salida PLL Apagado
0 0 Tercer estado | Tercer estado PLL Si
0 1 Habilitado Tercer estad) PLL No
1 0 Habilitado Habilitado Referencia Si
1 1 Habilitado Habilitado PLL No

Tabla 2: Decodificacion de las salidas.
A continuacion se describe el analisis del sistema y la forma en que se disefidé cada uno de los bloques antes
mencionados:

Calculos.

Los parametros de disefio de un PLL-CP de segundo orden [1] de la figura 2 determinan la ubicacién del cero y
del polo caracteristico de la funcidn de transferencia. Estos valores se especifican en funcion del ancho de banda
y las frecuencias de trabajo del sistema. Las variables de disefio son la ganancia del VCO, la corriente del CP y
la resistencia y el capacitor del filtro de lazo.

g charge loop | fou
PFD pump filter veo »

Figura 2: Modelo de un PLL-CP de segundo orden.
Utilizando la figura 3 como referencia, se obtienen las siguientes especificaciones del PLL:

Fmax: 800MHz

Fmin: 40MHz

Ancho de banda: 2MHz
Factor de divisién: 1-4

XN

(Loop

o« \
s ,

Freqat” gt

f
£ x & (Input Div.) out

Figur-é 3: Distribucién de frecuencias del PLL.

Tomando como base la funcién de transferencia de un PLL de segundo orden (1) se determinaron las variables
de disefio con la ayuda de una herramienta de calculo (Excel). Las ecuaciones empleadas fueron las siguientes:
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Los valores de disefo de la implementacion final del PLL son los siguientes:

C =22pF
R=9k_

I =2uA

fmax = BOOMHZ
fmin = 20MHz
Vmax = 1.607V
Vmin = 0.5716V

Para los cuales se obtiene un ancho de banda de 2.8025MHz y un factor de amortiguamiento de 0.7984. La
respuesta en frecuencia del sistema en lazo cerrado y en lazo abierto se muestra en la figura 4.

@

i N

Figura 4: Funcion de transferencia del PLL.

La inclusion de divisores en el lazo de retroalimentacion del PLL disminuye la ganancia del sistema por el factor
de division N. Para compensar este efecto, la corriente en el CP se multiplica por el mismo factor con el fin de
mantener intacta la funcion de transferencia del PLL y sus valores caracteristicos. Asi, para un factor de division
de 1, la corrientes es de 2uA; para un factor de 2 se tiene una corriente de 4uA y para un factor de 4 una corriente
de 8uA.

Detector de frecuencia y fase PFD.

La diferencia de fase entre la senal de referencia y la salida del oscilador es detectada en un circuito detector
de fase y frecuencia, PFD. Tal diferencia de fase es convertida en corriente o voltaje para controlar el oscilador.

27



DISENO DE UN ZERO-DELAY BUFFER

Existen diversas configuraciones para realizar esta labor; dentro de ellas la mas popular y la utilizada para este
proyecto es la configuracion mostrada en la figura 5.
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Figura 5: Esquematico del detector de fase.

Como podemos observar en la figura, es necesario utilizar 2 Flip-Flops y una compuerta NAND de 2 entradas.
El Flip-Flop NO cuenta con entrada de sefial “D”, ya que esta siempre se encuentra colocada en un valor ldgico
de “1”; el FF solo cuenta con la entrada de Reset, la cual es activada en flancos de bajada, por eso se utiliza
una compuerta NAND en lugar de una compuerta AND como tipicamente se realiza.

El PFD tiene dos salidas, Up y Down, que abren o cierran las dos fuentes de corriente del CP. Hay cuatro
posibles estados de funcionamiento: en el primer estado, una sefial activa en Up origina que la fuente de
corriente superior sea activada, resultando una corriente de salida /c positiva. Esta corriente causa que el voltaje
de control se incremente. En el segundo estado, una sefial activa en Down origina que la fuente de corriente
inferior sea activada, resultando una corriente de salida /c negativa. Esta corriente causa que el voltaje de control
disminuya. El tercer posible estado de la bomba de carga es aquel donde ninguna de las sefales Up o Down
esta activa aqui la corriente de salida es cero y el nodo de salida del CP es un nodo de alta impedancia. El
cuarto estado es aquel donde las dos fuentes de corriente se encuentran activas; este estado idealmente nunca
se presenta debido a un mecanismo de reset, sin embargo debido al retraso que existe en la activacion de dicha
sefnal de reset, este estado se presenta por un breve periodo de tiempo.

El principio de operacion del PFD es ilustrado en la figura 6. Un flanco de subida del pulso de referencia origina
que la sefal Up sea activada y con eso la tension de salida del CP comience a aumentar; de manera similar, un
flanco de subida de la sefial de retroalimentacion origina que la sefial Down se active y con eso la tension de
salida comience a disminuir. Cuando las dos sefiales, Up y Down, se encuentran activas simultaneamente, una
compuerta NAND origina que estas sefiales sean desactivadas (reset del PFD).
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Figura 6: Funcionamiento del PFD.
En este disefio se utilizé una estructura para el PFD que hace uso de un minimo nuimero de transistores, la cual
esta optimizada para trabajar a nuestras frecuencias de interés. Este circuito esta basado en una estructura
TSPC (True Single-Phase Clock) modificada con FF tipo D disparados en flanco (edge triggered).

El FF dinamico implementado se presenta en la figura 7. Esta es una version simplificada del FF TSPC de alta
velocidad, ya que la entrada D se encuentra siempre fija en un valor de 1. Una de la desventajas de este tipo de

flip-flops, son los valores de las corrientes de fuga, las cuales tienen un valor del orden de hasta 20 uA, los
cuales son bastante altos y afectan el consumo de potencia del circuito en genera.

v P

cro-
LN

Figura 7: Diagrama esquematico del Flip-Flop utilizado en el PFD.

¢
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-

En el caso de la compuerta NAND, esta fue implementada, utilizando el simple estilo I6gico CMOS estatico. Para
comprobar el funcionamiento del PFD, se colocaron dos sefiales una con periodo de 1.250ns y otra con un
periodo de 1.255ns, asi mismo a la sefal de 1,25ns se coloco un retraso de 1.200ns, de esta manera podemos
apreciar el efecto de atraso y adelanto de una de las sefales con respecto a la otra. Los resultados de la
simulacion de PFD se muestran en la figura 8.
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Figura 8: Simulacién del PFD.

Oscilador controlado por voltaje VCO.

El oscilador controlado por voltaje es el corazon del PLL ya que este es el bloque que genera las oscilaciones a
la frecuencia necesaria para amarrar las sefiales de entrada y retroalimentacion del PLL. La topologia elegida
[2], debido a su simplicidad y alta controlabilidad fue la de la figura 9, un oscilador de anillo conformado por tres
etapas de inversion —realizadas con compuertas inversoras—; cada etapa de inversion esta polarizada por un
par de fuentes de corriente colocadas en las partes superior e inferior del inversor; si podemos modificar de
manera uniforme esta corriente de polarizacion de cada etapa de inversion (las fuentes de corriente son iguales
para los tres inversores) estaremos modificando la capacidad del inversor de cargar o descargar su nodo de
salida a mayor o menor velocidad si aumentamos o disminuimos la corriente, respectivamente. Gracias a lo
anterior y la ecuacion que rige el comportamiento de este oscilador (8) es que podemos variar la frecuencia de
oscilacion con la corriente de polarizacion mediante la alteracion del retardo de propagacion.

(4 [ $3 g
Mis 7] el B S v M107 | | [ |
M1 - M2 M3 | M17 - M19 M21
E it g e it E
e - #- R T i
‘ M18 M20 M22

i . ! it
: oy o Eg o G i
M16 M11 M12 M13 M1d l

Figura 9: Oscilador controlado por voltaje.

F = T+= (2*n*te) ®)

El bloque que precede al VCO en el PLL es el CP, el cual ofrece un voltaje a su salida proporcional a la diferencia
de fase entre las sefiales de referencia y de retroalimentacion; por lo que la sefial de control del oscilador es
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voltaje y no corriente, por tanto debemos realizar una conversion de voltaje a corriente para controlar el oscilador;
dicha conversion se realizd con el mas simple transconductor: un transistor MOS; el voltaje aplicado en su gate
(Vgs por como se disefio el circuito) guarda una relacion NO lineal (cuadratica) con la corriente de salida, por lo
que hubo que dimensionar de manera adecuada este transconductor y los espejos de corriente para que
aproximadamente cuando su Vgs fuera de 0.55mV la corriente en las etapas de inversion fuera de
aproximadamente 40uA para que se produjeran oscilaciones a 20MHz y que cuando fuera de aproximadamente
1.8V la corriente en los inversores fuera de 1.1mA para que el VCO oscilara a 800MHz. Las curvas de frecuencia
contra voltaje y corriente se pueden observar en las figuras 10 y 11 respectivamente.

Freq
1000 ¢
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Figura 10: Frecuencia contra corriente de polarizacién del oscilador.

7O 1R

Figura 11: Frecuencia contra voltaje de control del VCO.

Se observa la pérdida de linealidad al comparar las graficas de frecuencia contra corriente y voltaje, esto es
debido a la conversion NO lineal de voltaje a corriente en el transconductor de entrada del VCO y a pérdidas en
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los espejos de corriente; sin embargo el analisis paramétrico, en donde se modificaron los valores del voltaje de
control, muestra que el VCO nunca deja de oscilar para todo el rango del voltajes de control de interés. Al final
se logré que el VCO tuviera una respuesta lineal en el rango de 0.55V hasta 1.74V, de ahi en adelante la
pendiente cambia, disminuyendo la razén a la que la frecuencia puede aumentar para un cambio en el voltaje,
pero aun con la capacidad de ser controlado.

Otro de los retos de disefio que plantea este VCO son las fuentes de corriente de los inversores, pues no es
facil asegurar que trabajen de manera adecuada para todas las corrientes que estaran circulando a través de
ellas sin que estas dejen la region de saturacion. Ademas de lo anterior hay que tener cuidado que las
oscilaciones producidas por el VCO tengan un ciclo de trabajo de mas o menos el 50%; lograr eso, sobre todo
a bajas frecuencias no fue facil; se tuvieron que realizar algunos ajustes, en las fuentes de corriente y las etapas
de salida del oscilador, para alcanzar un ciclo de trabajo del 54% a 20MHz, arriba de esta frecuencia esto ya no
es problema y el ciclo de trabajo si es de aproximadamente el 50%. Como ya se menciond, se verificé mediante
un analisis paramétrico que para varios voltajes de entrada (60 diferentes y espaciados de manera lineal entre
0.5y 2.5V) el VCO no dejara de oscilar, es decir sus fuentes de corriente siguieran trabajando y no se apagaran
y por consiguiente no apagaran las oscilaciones.

Las tres etapas de inversores agregadas a la salida del oscilador fueron para darle una forma mas cuadrada a
las oscilaciones y para proveer capacidad de manejo de cargas capacitivas un poco mas grandes al VCO. El
inversor de salida es de dimensiones Wp/Wn = 45um/20um con Lmin; suficiente para manejar sin problemas al
multiplexor que va en su salida, el cual propone una capacitancia de entrada de un inversor de Wp/Wn =
20um/10um con Lmin. La segunda y la tercera etapa de salida son iguales, ya que su finalidad, como se
menciond es la de recomponer la sefial y que tenga una formas mas cuadrada, y no es necesario realizar un
escalamiento en las dimensiones de dichas etapas.

En la figura 12 se presenta la medicién del ruido de fase del VCO, la simulacién se corrié con el VCO oscilando
a 800MHz, se consideraron los primero 7 armonicos y se barrio en el rango desde 100KHz hasta 1.5GHz; se
utilizé un analisis PSS — Pnoise y utilizando la calculadora de Cadence® se grafico el ruido de fase, si hacemos
la analogia seria similar a lo que es el jitter en el tiempo.

M08 INHL 48 TSIRHY
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107 10% 108 ] Lold
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Figura 12: Ruido de fase del VCO.

Las dimensiones de los transistores que conforman al VCO se muestran en la tabla 3.
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Componente T|p9 _dc W L
transistor

Oscilador (M1-M3) NMOS Sum 350nm
Oscilador (M4-M6) PMOS 16um 350nm
Fuente de corriente (M7-M10) PMOS 6um 350nm
Fuente de corriente (M11-M14) NMOS 4um 350nm
Diodo de la rama de conversién V/I M(15) PMOS 15um 350nm
Transconductor de entrada (M16) NMOS 12um 700nm
lera. Etapa de salida (M17) PMOS 16um 350nm
lera Etapa de salida (M18) NMOS S8um 350nm
2nda. Etapa de salida (M19) PMOS 45um 350nm
2nda. Etapa de salida (M20) NMOS 20um 350nm
3era. Etapa de salida (M21) PMOS 45um 350nm
3era. Etapa de salida (M22) NMOS 20um 350nm

Tabla 3. Dimensiones de los transistores del VCO.

Charge Pump CP.

Se seleccioné una arquitectura single ended para el CP debido a su bajo consumo de potencia y su operacion
de triestado. La corriente de salida del CP es programable con valores de 2uA, 4uA y 8uA dependiendo del
numero de divisores activados en el lazo de retroalimentacion del PLL.

La topologia implementada se muestra en la figura 13. Consiste en un CP con switches en el nodo source del
espejo de corriente MOS [3]. Los ftransistores M1 y M2 se encuentran siempre en saturacion. Las
transconductancias gms. no afectan el tiempo de conmutacién por lo que es posible obtener corrientes de salida
elevadas con valores reducidos de corriente de polarizacion. A diferencia de otras topologias con switches en
el gate o en el drain del espejo de corriente, esta implementacion no presenta problemas considerables de
velocidad y espurios de corriente en el nodo de salida.
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Figura 13: Charge Pump.

La implementacion final y las dimensiones de los transistores se muestran en la figura 14 y la tabla 4.
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Figura 14: CP programable a nivel transistor. a) Diagrama esquematico; b) grafica del voltaje de salida

DIMENSIONAMIENTO
Transistor  (W/L) Transistor ~ (W/L)  Transistor  (W/L)
MI 3u/.35u Ml1 2u/1.4u M21 Su/.35u
M2 2u/1.4u MI2 4u/1.4u M22 2u/1.4u
M3 2u/1.4u MI13 2u/1.4u M23 1u/1.4u
M4 Su/.35u M14 4u/1.4u M24 Su/.35u
M5 2u/l.4u MI15 2u/1.4u M25 4u/1.4u
M6 2u/l.4u MI16 4u/1.4u M26 2u/1.4u
M7 3u/.70u M17 1u/1.4u M27 Su/.35u
M8 3u/.70u MI8 1u/1.4u M28 8u/1.4u
M9 3u/.70u MI19 1u/1.4u M29 Su/1.4u

M10 3u/.70u M20 1u/1.4u
Tabla 4: Dimensiones de los transistores del CP.

Los transistores M1-M14 forman la estructura CP. El switch M1 es activo en alto y genera una corriente de
descarga desde el nodo de salida, mientras que el switch M4 es activo en bajo y genera una corriente de carga.
Existe una diferencia de 300mV en los niveles de encendido de la estructura entre los casos de carga y descarga
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ocasionada por el tipo de transistor empleado. Sin embargo dicha diferencia se compensé con los niveles de
voltaje y las rampas generadas por el PFD.

Los transistores M15-M27 forman una red de polarizacion programable. Las sefiales CHO, CH2 y CH4 son
activas en bajo y generan una corriente en el CP de 2uA, 4uA y 8uA respectivamente, con lo cual se compensa
la ganancia del PLL cuando el factor de division en el lazo de retroalimentacion es 1, 2 y 4.

El voltaje de excursion maximo y minimo en el nodo de salida es de 2.1V y 500mV para los tres modos de
seleccion. La especificacion anterior asegura una correcta saturacion de las fuentes y espejos de corriente para
un funcionamiento apropiado del CP.

CONEXION ENTRE EL PFD Y EL CHARGE PUMP

Una de las partes, que presentd algunos de los mayores problemas en el desarrollo del PLL, fue la interconexion
entre el bloque del PFD vy el bloque del CP; debido a la topologia utilizada para el bloque del Charge pump, es
necesario contar con la sefial de up de manera negada (up_b), por lo cual es necesario colocar un inversor , sin
embargo el colocar este Nuevo elemento, ocasiona un desfase de tiempo entre las sefiales Down y la Senal
Up_b, lo que da como resultado que los interruptores del charge pump se activen incorrectamente y que no se
logre el funcionamiento deseado del sistema, ya que la correccion del voltaje de control no es la adecuada; Para
compensar esto, se debe balancear los retardos de las sefiales down y Up_b, por lo que se colocaron dos
compuertas de transmision, las cuales siempre estan encendidas, en el camino de las sefial Down, con e fin de
corregir el desfase de las sefales; asi mismo el inversor en la sefial up, se implementé utilizando una topologia
psuedo-Nmos. En la figura 15 se presenta el diagrama correspondiente a este bloque, mientras en la tabla 10
se presentan los tamafos de los transistores.
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Figura 15: Diagrama del bloque de interconexién entre el PFD y el CP
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COMPONENTE Transistor (W/L)
Compuerta 1 N-MOS 6u/.35u
P-MOS 6U/.35u
Compuerta 2 N-MOS 4u/.35u
P-MOS 4u/.35u
Inversor N-MOS 2.5u/.35u
P-MOS 4u/.35u

Tabla 10: Dimensiones de los transistores de la interfaz entre CP y PFD

Divisores de Frecuencia.

El sistema cuenta con tres divisores de frecuencia, todos con un factor de divisién de 2; para implementarlos,
se utilizé un FF como el mostrado en la figura 15.
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Figura 15: Diagrama de Divisores.

Este FF es sensible a los flancos de bajada; se eligioé esta topologia para ser consistente con los FF utilizados
en el PFD, los cuales también responden a dicho flanco. De esta manera, podemos realizar la medicién del
static phase offset, en dicho flanco, tanto para la sefal de retroalimentacion (después de pasar por el divisor),
como para la sefal de salida. De la figura 15 puede observarse que se ha colocado un buffer a la salida del
divisor, para obtener los niveles adecuados de voltaje (de 0 a 3V) en la sefial dividida, a fin de que el PFD pueda
realizar la comparacion de fase de una manera adecuada. En la figura 16 se muestra una simulacion del divisor
en operacion.
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Figura 16: Simulacion del Divisor.
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Multiplexores.

Para poder seleccionar las distintas configuraciones con que puede trabajar el circuito, es necesario habilitar o
deshabilitar los divisores del circuito; para ello se utilizaron multiplexores analdgicos que permitian seleccionar
entre la sefial sin dividir y la sefal dividida en frecuencia. Esto presenta como inconveniente, que los divisores
siempre estan trabajando, lo que ocasiona que el consumo de corriente aumente. Asi mismo, es necesario
utilizar un multiplexor para seleccionar la sefal de salida del circuito, ya sea la frecuencia de referencia, o la
frecuencia generada por el PLL.

Para implementar el multiplexor se eligié una topologia con compuertas de transmisién (TGMUX), ya que al
utilizar solo dichas compuertas e inversores, es posible manejar altas frecuencias, con tiempos de retardo
pequefios. El esquematico del multiplexor implementado se presenta en la figura 17. Como puede observarse
en dicha figura, el multiplexor cuenta con tres entradas, dos de datos y una de seleccién; su tabla de verdad se
muestra en la tabla 5.

Tabla 5: Tabla de verdad del Multiplexor.

SEL [ Do | D1 | OUT
0 | X | X | Do
1 X | X | Dt
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Figuré 17: Diagrama del inultipléxor impleméntado.'

El delay introducido en el camino de la sefial por los multiplexores fue de 140ps.

Selector de configuraciones.

El sistema cuenta con 7 configuraciones distintas, las cuales dependeran de que divisores se encuentren
encendidos, y por cual de los bancos de salida se realizara la retroalimentacién hacia el PFD. En la tabla 6 se

presenta la tabla para las distintas configuraciones.

CONFIGURACION | RETROALIMENTACION | FRECUENCIA | FRECUENCIA
BANCO A BANCO A
1 Banco A o Banco B Referencia Referencia
2a Banco A Referencia Referencia/2
2b Banco B 2* Referencia Referencia
3a Banco A 2* Referencia Referencia
3b Banco B 4* Referencia | 2* Referencia
4 Banco A o Banco B 2* Referencia | 2* Referencia
5 Banco A o Banco B Referencia/2 Referencia/2

El diagrama esquematico correspondiente a cada una de las configuraciones de la tabla 6 se presenta en la

figura 18.

Tabla 6: Configuraciones.
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Figura 18: Configuraciones del sistema.

El circuito de seleccién de modo o configuracion se muestra en la figura 19.
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Figura 19: Légica de seleccion de modo o configuracién.

La tabla de verdad se muestra en la tabla 7.

Salidas
Configuracion Entradas Enables de Divisores | Programacién del CP
BIT3 | BIT2 | BIT1 | DIV1 | DIV2 | DIV3 | CHO | CH2 | CH4
i 0 0 0 0 0 0 0 1 1
22 0 0 1 0 0 1 1 0 1
2b 0 1 0 0 0 1 1 0 1
32 0 1 1 0 1 1 1 1 0
3b 1 0 0 0 1 1 1 1 0
4 1 0 1 0 1 0 0 1 1
5 1 1 0 1 0 0 0 1 1
PD 1 1 1 0 0 0 1 1 1

Tabla 7: Tabla de verdad del circuito de seleccién de modo.

Donde:

-- Los divisores son activos en nivel alto. DIV1 corresponde al divisor de la referencia, DIV2 al divisor de la
retroalimentacion y DIV3 al divisor del Banco B.

-- Las entradas al CP son activas en bajo.

-- La combinacion de entrada 111 fue pensada originalmente para implementar el modo Power Down, por falta
de tiempo no se ha implementado por lo que se reserva para futuras aplicaciones.

Buffer de salida.

El buffer de salida se implemento con cadenas de inversores en paralelo para poder utilizer compuertas de
tamarfio manejable y no una sola cadena de inversores que terminara en un inversor de 5mm 6 7mm de ancho
de compuerta del transistor tipo P para manejar el capacitor de 30pF a la salida; en lugar de esto se utilizaron
20 inversores de Wp/Wn = 200um/100um (todas las L del buffer son minimas) como “front end” del buffer para
de ahi ir bajando a un segundo nivel con otros 20 inversores en paralelo de Wp/Wn = 50um/25um; a un tercer
nivel con otros 20 inversores de 12.5um/6.25um y a un ultimo cuarto nivel con otros 20 inversores de tamafio
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3.25um/1.75um; siempre utilizando un factor de escalamiento de 4. Después del cuarto nivel se utilizé6 una
cadena de inversores sencilla (de longitud 3) para ir bajando la capacitancia de carga hasta llegar al circuito de
tercer estado, el cual tan solo presenta una capacitancia de carga al bloque que lo maneja correspondiente a

un inversor con Wp/Wn de 10um/5um.

La capacidad de manejo de cargas grandes (y a 800MHz!!) que este buffer nos ofrece se paga con el tamafio
de sus componentes. En la figura 20 se muestra el circuito del buffer y en la tabla 8 se enlistan los valores de

los componentes.

Componente Wp Wn
Nivel 1 (M1-M40) 200um 100um
Nivel 2 (M41-M80) 50um 25um
Nivel 3 (M81-M120) 12.5um 6.25um
Nivel 4 (M121-M160) 3.25um 1.75um
Nivel 5 (M161-M162) 400um 200um
Nivel 6 (M163-M164) 100um 50um
Nivel 7 (M165-M166) 25um 12.5um
Inversor de salida tri-estado (M167-M168) 15um Tum
Nand (M169-M172) 7um Jum
Nor (M173-M176) 14um Sum
Inversor Enable (M177-M178) 10um Sum
Inversor Data (M179-M180) 10um Sum

Tabla 8: Dimensiones de los transistores del Buffer de salida
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Figura 20: Esquematico de Buffer de salida.

La forma en que funciona el circuito de tri-estado es muy simple, si el pin de Enable esta en bajo, en el gate del
transistor P del inversor aparece un 1 Légico (debido a la NAND) y un 0 Ldgico en el gate del transistor N del
inversor (debido a la NOR) inhibiendo el funcionamiento del inversor al apagar los dos transistores; si Enable
estd en 1, en los gates de ambos transistores aparece Data (debido al inversor de Data para provocar que
nuestro buffer en general fuera NO inversor, pero esta estructura tri-estado es NO inversora pues no contempla
este inversor), permitiendo la operacion normal del inversor.

El delay introducido por el buffer para una capacitancia de 30pF fue de 953ps.

Loégica de seleccién de buffers.

El circuito de seleccion de buffers de salida y de multiplexado de la referencia o salida del VCO se muestra en
la figura 21.
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Figura 21: Circuito de seleccion de buffers y multiplexor.

El cual cumple con la tabla de verdad de la tabla 9.

Entradas Salidas
S S2 | SEL ENA ENB
0 0 0 0 0

0 1 0 1 0

1 0 1 1 1

1 1 0 1 1

Tabla 9: Tabla de verdad del selector de buffers de salida.

Donde:

ENA es el Enable del Banco A de buffers de salida; cuando EN = 0 se van a alta impedancia y cuando EN = 1
permite la operacion normal del buffer

ENB es el Enable del banco B de buffers de salida. Funciona igual que ENA

SEL es el selector del multiplexor de salida del VCO; cuando SEL = 1 la que pasa es la referencia, cuando
SEL = 0 (mayoria de casos) la sefial que pasa es la del VCO.

Estimacion de area requerida para el layout

Para este punto se decidio presentar los transistores en layout (sin alambrarlos) para poder tener una buena
idea de las dimensiones que ocuparia llevar a fabricacion este circuito; en la figura 22 se muestra la
aproximacion obtenida.
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Figura 22: Disposicion de componentes para el layout, drea aproximada: 800um de ancho por
510um de largo.

Parasitas del empaquetado TSSOP-16.

Otro de los requisitos de disefio fue que se corriera una simulacidon considerando las parasitas que el
empaquetado anadiria al circuito en el caso en que se decidiera fabricarlo. El modelo propuesto es el de la
fabrica AMKOR, consistente en modelar la conexién del PAD al PIN con un arreglo RLC en serie cuyos valores
se muestran en la figura 23.

o

ITI r’req=1ﬂv£1k:" | : »'. |
l ﬁ — J' — ‘
4

Figu;; 23: Modelo del wire bond mas el capacitor de carga de 30pF.
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Se realizaron simulaciéon con el modelo propuesto pero los resultados eran totalmente fuera de los normal,
debido a esta razdn se decidid hacer un analisis en AC para observar la respuesta del circuito de la figura 23 en

frecuencia, obteniendo la inesperada respuesta de la figura 24.
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Figura 24: Respuesta en frecuencia del modelo parasito SOIC mas el capacitor de carga (obtenido en

AMKOR.com).

Se observa que en las frecuencias de interés, desde 80 hasta 800MHz, la senal de entrada se ve amplificada
por el arreglo RLC; al estar este circuito dentro del lazo de retroalimentacion (pins de FBK y Bancos de salida)
volvia totalmente inestable la respuesta del PLL, por lo que se decidié omitir su uso en este ejercicio académico;
debido a falta de tiempo no se investigé la forma de cancelar este efecto, pero es perfectamente compensable.

Simulacion del Sistema Completo.

Una vez disefiados cada uno de los bloques del sistema, y comprobado el funcionamiento individual de cada
uno de ellos, se realizaron simulaciones de todo el circuito completo; el diagrama esquematico del circuito se

presenta en la figura 25.
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Logicas de Control

a)

Mux_Div2

Filtro

b)
Figura 25: Diagrama esquematico a) del sistema completo b) Del PLL

Para poder realizar pruebas del sistema completo se utilizd la opcidn de colocar condiciones iniciales en el
voltaje de control, a fin de reducir el tiempo de simulacion. Las pruebas realizadas consistieron en implementar
algunas de las configuraciones del sistema a distintas frecuencias. Los resultados de las simulaciones se
presentan en la figura 26.
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Simulacion a 40 MHz Configuracion 1 Simulacion a 800 MHz Configuracion 1

Simulacion a 770 MHz Configuracion 1 Simulacion a 40 MHz Configuracion 3b

Simulacion a 350 MHz Configuracion 2a Simulacion a 20 MHz Configuracion 2b
Figura 26: Simulaciones varias con condicién inicial en el voltaje de control

A continuacion se presentan resultados de simulacion del zero-delay buffer para una frecuencia de 100MHz con
un factor de division igual a 1 en el lazo de retroalimentacion. Se activaron ambos bancos de buffers de salida y
se colocd una carga de 30pF en cada uno de los 8 buffers. Se fijo una condicién inicial en el voltaje de control
de 1V. El tiempo de amarre fue de 5.3 us y el voltaje de control final fue de 0.733V. La corriente promedio
consumida por el sistema fue 204.36mA. El error de fase estatico medido en el flanco de bajada de la sefial de
entrada y de la sefial de salida fue de 270ps. Las graficas de los voltajes de control, sefiales de referencia y
salida se presentan en la figura 27.
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Figura 27: Simulacién con divisores, voltaje de control y sefiales de salida y referencia.

El jitter total medido maximo medido a la salida del PLL y en los bancos de buffers fue de 40ps. Los resultados
se presentan en la figura 28.
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Figura 28: Mediciones de jitter (salida del PLL y salida del buffer) en la simulacién de la figura 27.

Simulaciones de Spread Spectrum

Para realizar esta prueba se implementd un circuito modulador a la entrada de la senal de referencia del PLL
como el que se muestra en la figura 29. Se genera una sefial cuadrada con un VCO ideal modulada en frecuencia
por una senal senoidal de 33kHz (T=30.303us). Con una amplitud de 300mV se tiene una frecuencia maxima
de 500MHz y una minima de 140MHz a la salida del VCO.

169

Figura 29: Circuito modulador

La figura 30 muestra la sefial de modulacion fmul y el voltaje de control dentro del PLL. El tiempo de amarre
desde un voltaje de 0V fue de 15us. El voltaje de control alcanzo valores maximos y minimos de 1.205V y 797mV
con un periodo de 30.28us.
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Con 8 cargas de 30pF en cada uno de los buffers el consumo de corriente promedio fue de 429.74mA.
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Figura 30: llustracion del voltaje de control oscilando a 33KHz.

Simulaciones a distintas temperaturas

En la figura 31 se presentan los resultados de una simulacién completa realizada a -35°C; el voltaje de control
se inicializé en1.5V (para forzar al PLL a bajarlo) y la Fref fue de 20MHz; la configuracién usada fue la nimero
4, con lo que se logré que la frecuencia del banco A fuera igual a la frecuencia del banco B, o sea 40MHz
(Tmedido = 24.95ns); se obtuvo un SFO de 50ps en el flanco de subida y de 236ps en el flanco de bajada; el
tiempo de amarre fue de 22.19useg y el valor final del voltaje de control fue de 619mV.
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En la figura 32 se presentan los resultados de una simulacion completa realizada a 70°C; el voltaje de control
se colocdé en un valor inicial de 0V, (por o cual el PLL deberia de incrementarlo), la Fref fue de
600MHz(T=1.67ns); la configuracion usada fue la numero 2 con lo que se logré que la frecuencia del banco A
fuera igual a la frecuencia de referencia de 600Mhz(Tmedido= 1.68ns), mientras que la frecuencia del banco B
fue de la mitad de dicho valor, o sea 300MHz (Tmedido = 3.32ns); se obtuvo un SFO de 151ps en el flanco de
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bajada; el tiempo de amarre fue de 10.45useg vy el valor final del voltaje de control fue de 1.41V. Sin embargo
en esta simulacion se produjo un efecto negativo en el ciclo de trabajo de la sefial de salida ya que el para el
caso del banco A resulto del 30%, mientras que para el caso del banco B resulto del 41%.
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Figura 32: Simulacién a 70°C

Simulacién ejercitando todos los divisores.

Para realizar una prueba completa del sistema se corrié una simulacion en la que se hicieron conmutar los tres
divisores en una sola simulacién, se cambié de la configuracion 1 a la configuraciéon 4 y después a la
configuraciéon 5, mediante fuentes de pulsos de diferentes periodos en los bits de seleccidén de configuracion.

La frecuencia de referencia utilizada fue de 100MHz, a los 9.513useg el PLL amarré a 100MHz la frecuencia de
salida de ambos bancos, a los 30useg se cambié a configuracion 4; 1.58useg después el PLL amarro la
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frecuencia del banco A a 400MHz y la del banco B 200MHz; a los 60useg se cambid a configuracion 5; 7.18useg
después el PLL amarr¢ las frecuencias de ambos bancos a 50MHz (Fref/2).

Los STO para la primera parte (configuracion 1) es de 82.3ps en el flanco de subida y de 218 en el flanco de
bajada; en la segunda parte es de 82.3ps en el flanco de subida y de 218ps en el flanco de bajada; en la tercera
parte fue de 589ps en el flanco de subida y de 209.91ps en el flanco de bajada.

Las gréficas de esta simulaciéon se muestran en las figuras 33-36.

Transient Response
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Figura 33: Simulacioén ejercitando los divisores.
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Figura 36: Parte lll, Ambos bancos a 50MHz.

La corriente promedio que el circuito completo consume es de 285mA, con las 8 cargas de salida conectadas.

Conclusiones

Se ha presentado un PLL que puede ser configurado de diversas formas para enganchar la frecuencia de salida
a la frecuencia de referencia o a un multiplo o submultiplo de la misma; ha sido probado en sus rangos extremos
de operacién (20-800MHz) y en las condiciones de temperatura de -35 y 70°C; los resultados de simulacién son
aceptables pues cumplen con un pequefo margen de error las especificaciones de disefio impuestas desde el
principio del proyecto.

A pesar de que las topologias de los bloques principales del disefio (PDF, CP, Divisores y VCO) son sencillas,
el desempefio que en general muestra el bloque es bueno y provee la flexibilidad necesaria para realizar las
funciones propias de un zero-delay buffer. Los bloques “secundarios” como los multiplexores, selectores y
buffers de salida juegan un importante papel pues en general su disefio es simple, pero al introducir el factor
frecuencia y capacitancia de carga el disefio se vuelve un poco mas retador, esto nos llevé a buscar y probar
topologias diferentes, las cuales no por ser rebuscadas resultaron ser las mejores; al final del dia estos circuitos
fueron implementados de las formas tipicas, logica CMOS estatica, de compuertas de transmision y CMOS
dinamica.

Los autores dejan como trabajo futuro la correcta implementacion del modo de power down y un circuito de
cancelacion del efecto que los componentes parasitos del empaquetado TSSOP meten al circuito; la aceleracion
del tiempo de lock realizando mejoras en la linealidad del VCO, utilizando fuentes de corriente con un rango de
trabajo mayor [4]; mejorar el tiempo de respuesta del CP mediante el uso de estructuras “current steering” [5]-
[6] en lugar de arquitecturas de conmutacion y acelerar el tiempo Tcq de los FF del PFD sin necesitad de utilizar
l6gica dinamica para evitar sobretiros a la salida.
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Anexo 1

Cadigos Verilog-A para el macromodelado.

Compuerta NAND
module and21va(ina, inb ,out);

input ina, inb;

output out;

electrical ina, inb, out;

parameter real vdd=3.0;

parameter real tdelay=>5e-12, trise=50e-12, tfall=50e-
12;

integer datoa, datob, andfl;

analog begin
@(initial_step) begin
if (V(ina)>(vdd/2))

datoa=1;
else

datoa=0;
if (V(inb)>(vdd/2))

datob=1;
else

datob=0;
end
@(cross((V(ina)-vdd/2),+1))
datoa=1;
@(cross((V(ina)-vdd/2),-1))
datoa=0;
@(cross((V(inb)-vdd/2),+1))
datob=1;
@(cross((V(inb)-vdd/2),-1))
datob=0;
andfl=(datoa&&datob);
V(out) <+ transition(andfi*vdd,tdelay,trise, tfall);
end

endmodule

Flip Flop
module ffdpr(d, clk, r, q, gb);

input d, clk, r;

output q, gb;

electrical d, clk, r, q, qb;

parameter real vdd=3.0;

parameter real tdelay=5e-12, trise=50e-12, tfall=50e-
12;

integer reset, data, clockdata;

analog begin
@(initial_step) begin

if (V(r)>(vdd/2))
begin
reset=0;
clockdata=data*reset;
end
else
reset=1;
if (V(d)>(vdd/2))
data=1;
else
data=0;
if (V(clk)>(vdd/2))

clockdata=data*reset;
end

@(cross((V(r)-(vdd/2)),+1))
begin
reset=0;
clockdata=data*reset;
end
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@(cross((V(r)-(vdd/2)),-1))

reset=1;
@(cross((V(d)-(vdd/2)),+1))

data=1;
@(cross((V(d)-(vdd/2)),-1))

data=0;
@(cross((V(clk)-(vdd/2)),+1))

clockdata=data*reset;
V(q)<+transition((clockdata*vdd),tdelay, tfall, trise);
V(qb)<+transition((!clockdata*vdd),tdelay, tfall, trise);
end

Charge-pump
module charge_pump( UP, DOWN, OUT, up_cur, dn_cur);

input UP, DOWN, up_cur, dn_cur;

output OUT;

electrical UP, DOWN, up_cur, dn_cur, OUT;
integer up_flag, dn_flag;

real up_current, dn_current, vth;

analog begin
@(initial_step) begin
up_current = V(up_cur)*1e-6;
dn_current = V(dn_cur)*1e-6;
vth =0.9;
if (V(UP)>vth)
up_flag =1;
else
up_flag = 0;
if (V(DOWN)>vth)
dn_flag = 1;
else
dn_flag = 0;
end
@(cross(V(UP)-vth, +1)) begin
up_flag =1;
end
@(cross(V(DOWN)-vth, +1)) begin
dn_flag = 1;
end
@(cross(V(UP)-vth, -1)) begin
up_flag = 0;
end
@(cross(V(DOWN)-vth, -1)) begin
dn_flag = 0;
end
I(OUT) <+ (up_flag * up_current) - (dn_flag *

dn_current);

end

module vco2(Vctrl, Vout) ;

input Vctrl;

output Vout;

electrical Vctrl,Vout;
parameter real Vmin=0.5165;
parameter real Vmax=1.7873;
parameter real Fmin=20e6;
parameter real Fmax=800e6;
parameter real viow=0;
parameter real vhigh=3.0;
parameter real tt=100p;

real freq, phase, n;

integer state;

analog begin



DISENO DE UN ZERO-DELAY BUFFER

freq=(V(Vctrl)-Vmin)*(Fmax-Fmin)/(Vmax-

Vmin)+Fmin;

end
endmodule

if (freq>Fmax) freq=Fmax;

if (freq<Fmin) freq=Fmin;

phase=idtmod(freq, 0, 1.0,-0.5);

@(cross(phase-0.25,+1))
n=vhigh;

@(cross(phase+0.25,+1))
n=viow;

V(Vout) <+ transition(n,0,tt);
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INTRODUCCION

Los sistemas de generacion de sefales de reloj representan una parte fundamental en la
arquitectura de circuitos integrados (CI) digitales o mixtos. De su funcionamiento depende la sincronia
en el transporte y procesamiento de datos por parte de otros bloques dentro del CI. Su disefio requiere,
en la mayoria de las ocasiones, de un lazo de control denominado comunmente lazo de amarre por
fase (“Phase Locked Loop, PLL” por sus siglas en inglés). Para la realizacion de estos sistemas existen
diversas arquitecturas, eligiéndose siempre la mas adecuada para cada aplicacion. En este trabajo, se
han seleccionado diferentes topologias para cada uno de los sub-bloques que componen el PLL, los

cuales en conjunto, permiten optimizar el desempeio global y las caracteristicas del sistema.

El circuito detector de frecuencia y fase (PFD) en conjunto con la bomba de carga tienen como
funcion principal proporcionar el voltaje de control necesario (Vcrrr) para que el Oscilador
Controlado por Voltaje (VCO) pueda trabajar a una determinada frecuencia; este voltaje cambiara
dependiendo de la diferencia de fase y frecuencia de la sefal de referencia (Frer) y la que proporciona
el PLL (Four), por tal razén se requiere de una precision adecuada en la inyeccion de carga para que
de esta manera se mantenga la salida a una frecuencia estable, minimizando asi la figura de ruido de
fase (“Phase Noise™). La descripcion del disefio a nivel transistor de los bloques PFD y bomba de

carga se presenta en el Capitulo 1.

Debido a que en disefios tipicos de una bomba de carga (Charge Pump) se utilizan fuentes de
corriente que tienen pérdidas estaticas en el valor nominal de corriente (las cuales aumentan la
potencia estatica que un CI necesita disipar), se ha pensado en utilizar una topologia que permita
reutilizar la corriente proporcionada por las fuentes; con lo cual se aumenta la respuesta de la bomba
de carga, y a su vez se reduce la potencia consumida. Es bien conocido que la corriente inyectada por
el espejo de corriente depende en gran medida del voltaje que se tiene en el mismo (Vps), lo cual hace
que la corriente reflejada por este sea diferente o varie en lugar de mantenerse constante; estas
variaciones se pueden mantener al minimo mediante un buen apareamiento (matching) mediante
técnicas complejas de layout. El reto en el disefio de la fuente de corriente es hacer que la corriente se

mantenga constante en el rango de operacion del PLL.
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El circuito del detector de fase y frecuencia de cuatro estados (PDF) permite minimizar el
fendmeno conocido como zona muerta, el cual introduce en el PLL la generacion indeseada de ruido
de fase, componentes espurias y una desviacion en fase estatica. El disefio adecuado de este circuito,

en conjunto con la bomba de carga, permite obtener un desempefio adecuado en el PLL.

El oscilador controlado por voltaje es el encargado de generar una sefial de frecuencia unica para
un determinado voltaje de control de entrada. La respuesta en frecuencia del VCO disefiado en este
trabajo es lineal en al menos una década y tiene un esquema de auto-polarizacion para tener cierta

inmunidad a variaciones en el voltaje de alimentacion.

En el disefo y realizaciéon de osciladores controlados son ampliamente utilizadas las celdas
diferenciales como bloques de retardo. Estas son amplificadores de transconductancia que, si se
disefian y polarizan adecuadamente, pueden llegar a tener el adecuado margen lineal de respuesta al
rango de frecuencias deseado y que ayudan a tener un parametro lineal dentro de la estabilidad del
PLL. El hecho de tener celdas diferenciales permite minimizar el ruido de fase, por ser de modo
comun, ademas se tienen salidas a 180° por el hecho de tener un nimero par de celdas (4 celdas de
retardo) y por tanto se tiene la posibilidad de utilizar las salidas para un esquema de modulacion
QPSK. La descripcion del disefio a nivel transistor del oscilador controlado por voltaje se presenta en

el Capitulo 2.

El modulador es el encargado de generar una sefial periddica con una forma de onda especifica
para propoésitos de disminuir la emision electromagnética del sistema. Utilizando un oscilador, un
filtro y bloques de suma se obtiene una forma de onda con caracteristicas especiales que al introducirse
al sistema como sefial de modulacién disminuye problemas de interferencia tipicos en sefiales de reloj.
La senal generada se introduce al oscilador controlado por voltaje para modificar sus pardmetros de

polarizacion y variar asi la frecuencia de salida en proporcidn a la sefial de modulacion.

La técnica de modulacion de espectro disperso dentro de un PLL no es nueva, sin embargo la
generacion de perfiles de modulacion con caracteristicas especificas es un campo con un alto potencial
de experimentacion y aplicacion. Mediante la seleccion de parametros como frecuencia, amplitudes y

forma de onda de la sefial de modulacidn, es posible variar las caracteristicas del espectro de una sefial
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de reloj consiguiendo reducciones en la emision de radiacion electromagnética en distintas frecuencias
(fundamental y armonicos). La generacion de la sefial moduladora conlleva al disefio de filtros y
osciladores de baja frecuencia, lo cual impone retos en la generacidon de circuitos que puedan ser
integrados en sistemas con tecnologias sub-micrométricas. Técnicas como “reduccion de
transconductancias”, “multiplicacion de impedancias” y “modo de corriente” se utilizaran para el

disefio de los mismos. La descripcion del disefio a nivel transistor del bloque modulador se presenta

en el Capitulo 3.

El diagrama a bloques del generador de sefal de reloj se presenta en la figura A. Se observa el
lazo cerrado de control del generador de reloj, el cual consta, como ya se ha mencionado, de 3 bloques

principales mas un elemento modulador (SSM).

SSM —
ESQUEMA DE
MODULACION
PLL
Fref o—o L 1 cp Oscilad
PED : scilador O Fout
Filtro controlado
Vctrl

Figura A: Diagrama a bloques del generador de seinal de reloj.

En el presente trabajo se emplea la tecnologia AMIS CMOS de 0.5um como herramienta de
disefio. El apéndice A contiene los parametros de dicha tecnologia extraidos de la pagina web del

fabricante MOSIS.
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CAPITULO 1. BOMBA DE CARGA (CHARGE PUMP)

1.1 INTRODUCCION

1.1.1 Concepto de Bomba de Carga

La bomba de carga es un circuito el cual entrega una corriente proporcional a la diferencia de
fases entre la entrada y la salida del PLL. Esta formado por dos interruptores y dos fuentes de corriente;
dependiendo del tiempo que los interruptores estén activados es la cantidad de corriente que se inyecta,
o la cantidad de corriente que se extrae del nodo de salida. El diagrama conceptual de la bomba de

carga se muestra en la figura 1.1.

Vbp
la
oA
Sa
Vout
oB sb

Figura 1.1. Diagrama conceptual de la bomba de carga (Charge-Pump).

De acuerdo con el diagrama conceptual de la bomba de carga de la figura 1.1, el circuito
inyecta una corriente simétrica tanto en la carga como en la descarga del nodo Vout. Aun cuando este
circuito resulta ser simple conceptualmente, al pasar de su modelo ideal a su realizacion a nivel

transistor, se tienen muchos efectos de segundo orden no deseados, tales como:

e Corrientes de fuga.

e Voltaje de salida limitado.
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e Diferencia en el manejo de corriente de Sa y Sb

La corriente de fuga es la corriente que fluye de un circuito inactivo a tierra. La diferencia en el
manejo de corriente de Sa y Sb es debida a que los interruptores tipo “P” y “N” poseen diferentes
movilidades, lo cual puede corregirse igualando sus caracteristicas mediante el adecuado
dimensionamiento de los transistores. De igual forma, el voltaje de salida estd limitado por la
polarizacion de las fuentes de corriente y de los interruptores. Por otro lado, la respuesta de los
interruptores a cambios en la entrada introduce diferentes retardos, los cuales deben compensarse para

lograr la conmutacion simétrica durante la carga y descarga del nodo de salida.

1.1.2. Bomba de Carga de Chang

La arquitectura propuesta por Chang [1], la cual se muestra en la figura 1.2, posee un par

diferencial, las sefiales Up, Down y sus complementos. El par diferencial funciona como un interruptor
de corriente, de forma que cuando la sefial Up es mayor que la sefial de U_p, la totalidad de la fuente
de corriente Ig circula por M; y es reflejada por medio del espejo de corriente formado por M3 y My
hacia la salida. Por otro lado, cuando la sefial Up es menor que U_p, la corriente que conducia M»

ahora es conducida por M.

Debido a la capacitancia parasita introducida por M2 (Cpg) en el nodo (A o B) y a la conexion
en diodo de M3, una pequefia corriente es generada en M3 y reflejada por M4 a la salida, introduciendo
variaciones no deseadas en el voltaje de control del VCO. Para resolver este problema, se agrega el
espejo de corriente formado por Ms y Mg, el cual al inyectar una corriente adicional, carga rapidamente
el nodo A hacia Vpp. Sin embargo, esta modificacion reduce la corriente total a la salida, ya que la
corriente total reflejada, es igual a la diferencia entre Ig e Is, haciendo necesario el incrementar Ig para
compensarlo, y lo que a su vez se traslada en un incremento del consumo de potencia estatico del

circuito.
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VDD VDD

VDD VDD

Figura 1.2. Bomba de carga propuesto por Chang [1].

Una solucion es que la corriente que circula por M sea suministrada a Ms, de esta manera la
corriente de Ip servira para cargar el nodo A, provocando de esta manera que el nodo A sea cargado
mas rapido que en la anterior arquitectura, evitando el uso del espejo de corriente del el circuito

propuesto por Chang. Esta arquitectura es la bomba de carga con re-uso de corriente que se muestra

en la figura 1.3 [2].
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VDD VoD

M4

lout

Figura 1.3. Bomba de carga con corriente de re-uso.

1.1.3. Bomba de Carga con Retroalimentacion Positiva y Re-uso de Corriente

Para mejorar el desempefio de la arquitectura se agregd una retroalimentacion positiva a M
proveniente del nodo A, con lo cual se obtiene el circuito de la bomba de carga con retroalimentacion
positiva y re-uso de corriente mostrada en la figura 1.4 [1]. Con esta arquitectura se mejora la respuesta
y velocidad de la bomba de carga debido a que la corriente inyectada por el transistor de
retroalimentacion reduce el efecto del nodo de alta impedancia de la arquitectura anterior. Dicha
corriente dependera de las relaciones entre M3 y M4. Esta arquitectura es la que se va a utilizar en este

trabajo.

71



GENERADOR DE RELOJ CON MODULACION DE ESPECTRO DISPERSO
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Figura 1.4. Bomba de carga con corriente de re-uso y retroalimentacion positiva.

1.2. DISENO DE LA BOMBA DE CARGA

En la figura 1.4 se puede apreciar el diagrama general de la arquitectura a disefiar [1]. Debido
a que la bomba de carga requiere cargar y descargar el nodo de control, se necesita que tanto la carga
(lado izquierdo) y la descarga (lado derecho) sean lo mas simétricas posibles. Idealmente estas
corrientes son iguales pero normalmente esto no sucede, debido a disparidades entre los dispositivos,

voltajes de polarizacion y variaciones de proceso.

El dimensionamiento de los transistores se realiza de la salida hacia la entrada, esto es para
que el circuito opere como se desea. En este disefio se desea que el transistor de salida M7 opere en
saturacion hasta un voltaje de 4V, es decir, un 80% de Vpp (voltaje de alimentacion positivo) y una
corriente de 100pA. Los transistores M3, Mg, M7, M0, M13, M14 son iguales debido a que se necesita

tener el mismo comportamiento tanto en la carga como en la descarga y sus dimensiones estan dadas

por:
21 107?
(Kj _ b __ 200ud 10 10V2 1578 (L)
L M3 KP*VDSAT 719'5;”4 (().5[/)2 (-0.8V)
4

Para el dimensionamiento de los transistores del par diferencial, se consideré un voltaje de
modo comun de entrada de 2.5V (o Vpp/2), y un voltaje en la fuente de corriente (Vrtam) de 1.25V.

El calculo de las dimensiones M1, M2, Mis, M6 se encuentran en la ecuacion 1.2.
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(Kj 20, . 200ud 336177
L Ky Vs 3954 gpyo (0.57)°
4

(1.2)

La fuente de corriente se realiz6 con el transistor Mo (en saturacion), el cual proporcionara una
corriente de 100pA, mientras que el voltaje de compuerta Mo necesario para que el espejo de corriente
funcione como se espera, es determinado por el transistor Mo. El calculo de Mo, My, M7 es mostrado

en la ecuacidn 1.3.

21 . 2
(Kj _ b __ 200u4 3 3611/2 1444 (1.3)
Lo Ky*Vpgy 759'521’{‘4(0.5[/)2 (0.57)
14

La polarizacion del espejo de corriente se lleva a cabo por el transistor Mg, el cual nos
proporcionara el voltaje de compuerta del transistor Mo, por medio de la diferencia de voltaje

generadas por Mg y Mo. El calculo de Mg se encuentra en la ecuacion 1.4.

(Kj 21, 200ud 10000 (1.4)
L)ys Kp* VDSAT2 719'5;”4 (().5[/)2 (_2-797V)2
Vv

1.2.1. Modelo de Pequeia seial

La figura 1.5 muestra el modelo de pequena sefal del circuito principal de la bomba de carga
(“core™). A partir de este modelo se puede obtener la ganancia en pequefia sefial del circuito.

Yo

1igmd

vagm?<T> %gds? % C\D gds?

Wingmz2

2L

Figura 1.5. Modelo de pequeiia seinal de la bomba de carga.
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Aplicando la ley de corrientes de Kirchoff al nodo Vo obtenemos:
V]N*gmz_Vo*gm7+Va(gdsz+gm4+gds7):0 (15)

Reordenando términos, se obtiene la ecuacion 1.6.

Vout — gm2 (1 6)
Vup gdsz +gds7 +gm4 _gm7

Como gm4 y gm7 Son mas grandes, el efecto de gas2 y gas7 se puede despreciar, y considerando

que gm4 €S 0L veces gm7 tenemos que la ganancia del circuito esta dada por la ecuacion 1.7.

V()ut ng — ng
Vup gm4_gm7 gm4(1_a)

(1.7)

En donde a es la cantidad de retroalimentacion positiva. Sustituyendo las gm por su ecuacion,

obtenemos la ganancia en funcion del parametro o como se muestra en la ecuacion 1.8

Ve A *Cox *WIL),* 1, 1

Vip 1, *Con *W /L), %1, (1-a)

(1.8)

Eliminando Cox € Ip de la ecuacion anterior, ésta se simplifica y da como resultado la ecuacion
1.9, en la cual la relacion de la ganancia depende tanto de las movilidades, como de las dimensiones

de los transistores y del valor a.

Vou _A#,*WIL), 1 (1.9)
Vo Ju,*W/L), (-a) '
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Analiticamente, el valor a debe ser menor a 1, ya que si este valor es superado, ocasiona que
el circuito presente histéresis, lo cual ocasionaria que el circuito no cambie de estado y por lo tanto un
comportamiento no deseable. En [3] se propone un valor de 0.75 (3/4) para a, con el cual se obtiene
una ganancia de 4 [4]. En este trabajo se desea tener una ganancia mayor y se propone un valor de
0.81 (13/16), con lo que a la salida se obtendrd una mayor ganancia y por lo tanto una mejor respuesta

a los cambios de la entrada. Como se mencion6 previamente, la ganancia del circuito esta dada por la

ecuacion 1.10.

N WD), [47927%13 44

WL
Vow A, WIL)y [260.49%15.75 657

% (1-a) (1-.81)

up

Las dimensiones del transistor M4 y Ms estan dadas por la ecuacion 1.11.

M,=a*M,=081*%15.78 =12.76

El voltaje necesario para que el par diferencial pueda desviar la corriente de una rama a otra

se obtiene por medio de la ecuacion 1.12.

szing = \/5 * VDSATI = \/5 *0.5V =0.7071V

Las dimensiones obtenidas para la bomba de carga se muestran en la tabla 1.1.

Bomba de Carga
Transistor Io(MA) | Vosat(V) | Caes(fF) | gm(uS) | Ros(KQ) | W(um)
Mo,M1,M2 100 0.5 34.37 400 400 13.44
Mi5,M16,M17 100 0.5 39.12 250 277.78 | 13.44
Ms,Ms,M7 100 -0.8 3.22 | 71.68 | 277.78 | 15.75
M1o0,M13,M14 100 -0.8 3.22 71.68 | 277.78 | 15.75
M4,Ms,M11,M12 81 -0.8 31.69 | 2025 | 342.94 | 12.76

Tabla 1.1. Dimensiones y valores de la bomba de carga.
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La tabla 1.2 contiene los espejos de corrientes para la polarizacion de la fuente de corriente de

la bomba de carga.

Espejo de Corriente de la Bomba de Carga
Transistor Io(pA) | Vosat(V) | Ces(fF) | gm(uS) | Ros(KQ) | W(um)
M9 100 0.5 34.37 400 400 13.44
M8 100 -2.8 3.2 715 | 277.78 | 1.29

Tabla 1.2. Dimensiones y parametros del espejo de corriente de la bomba de carga.

1.3. ESPEJOS DE CORRIENTE

1.3.1. Introduccion

Un espejo de corriente es un circuito que refleja la corriente que pasa una rama de entrada a
una rama de salida, para ser utilizada en otra parte del sistema. El funcionamiento de esta parte del
sistema puede variar dependiendo del espejo de corriente que se use, asi como de la relacion entre las

dimensiones del dispositivo.

1.3.2. Espejo Simple

El espejo de corriente simple (Figura 1.6), consiste en reflejar la corriente de la rama de
entrada, formada por el transistor M»i, hacia la rama de salida compuesta por el transistor M. El
transistor M2 se conecta en forma de diodo para generar un voltaje Vgs proporcional a la corriente de
entrada y este voltaje a su vez, genera la polarizacion del transistor Mo, produciendo asi la corriente
de salida. La corriente al ser reflejada puede variar debido al Vps de My, debido al efecto de
modulacién de la longitud del canal, con lo cual la corriente reflejada no es la misma que la corriente

referencia.
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Figura 1.6. Espejo de corriente simple.

Considerando un voltaje de compuerta de 1V, las dimensiones de M2o y M21 quedan dadas por:

21
(Kj = b -3733 (1.13)
L M?20 KN *VDSAT

La corriente de salida del espejo de corriente se obtiene de la ecuacion 1.14.

7\
&

J (1= AVps)
_ N * Iref
J (1=AVss)

M21

| 37.33u4*(1-0.036*1V)
37.33p4*(1-0.036*17)

%100 14 ~ 100 24 (1.14)

A/
~[F

Las dimensiones obtenidas se muestran en la tabla 1.3:

Espejo de Corriente Simple
Transistor Io(pA) | Vosat(V) | Caes(fF) | gm(uS) | Ros(KQ) | W(um)
M20,M21 100 0.3 95.48 | 666.67 400 37.33

Tabla 1.3. Dimensiones y valores del espejo simple.

La bomba de carga se probo con el espejo de corriente simple, en esta arquitectura se observa
que la corriente reflejada se reduce dependiendo de la polarizacion del espejo, debido a que la corriente
es dependiente del voltaje Vps, por lo tanto el circuito no operara en las mismas condiciones al variar

el voltaje de la carga, como se muestra en la figura 1.7.
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25, 1
] 250 500 7E0

Figura 1.7. Respuesta de la bomba de carga utilizando el espejo de corriente simple.

1.3.3. Espejo Cascode Simple

El espejo cascode se muestra en la figura 1.8. Debido a que el espejo simple posee una relativa
baja impedancia de salida producida por el efecto de la modulaciéon de la longitud del canal, se
necesita un disefio el cual disminuya los efectos anteriores. El espejo de corriente cascode tiene la
ventaja de que el Vps de M»; esta al mismo nivel que el de M2, ademés de que tiene una resistencia
mas grande a la salida sin retroalimentacion. Para que este circuito funcione adecuadamente, se
requiere un voltaje minimo de polarizacion entre el drenador de M9 y tierra, el cual es necesario para
que ambos transistores estén en saturacion y puedan conducir la corriente deseada. Dicho voltaje esta
dado por: Vmm = Vasi9 + Vas21 + Vbsatio + Vpsatz1 + 2Vr. La precision de este circuito es mayor

que la del espejo simple, pero necesita un voltaje mas elevado para poder operar adecuadamente.

Figura 1.8. Espejo de corriente cascode.
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El célculo de los transistores del espejo cascode simple Mg, M9, Mo y M21 se muestran en la

ecuacion 1.15, donde Mg = M9 y M2o=Ma1.

(Wj 2, _ 3361 _ ..
M20,21

L Ky *Vygy' (030) (115

21 .
(j = o 3301 555
L M18,19 KN * VDSAT (03V)

La bomba de carga se probo con este espejo de corriente cascode, dando como resultado una
mejora en la sefial de salida, pero aun asi la corriente reflejada por el espejo presenta variaciones ya
que al llegar al valor Vmm, el circuito deja de estar en saturacion y con esto se produce una

disminucién en la corriente reflejada, tal como se aprecia en la figura 1.9.

250 St 750 1.00

Figura 1.9. Respuesta de la bomba de carga utilizando el espejo de corriente cascode simple.

Las dimensiones obtenidas se muestran en la tabla 1.4.

Espejo de Corriente Cascode Simple
Transistor Io(UA) | Vosat(V) | Ces(fF) | gm(uS) | Ros(KQ) | W(um)
Mis,M1g 100 0.3 95.48 | 666.67 400 37.33
Mzo,M21 100 0.3 95.48 | 666.67 400 37.33

Tabla 1.4. Dimensiones y valores de la fuente cascode simple.

1.3.4. Espejo de Corriente de Amplitud Maximizada
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La figura 1.10 muestra la configuracion del espejo cascode de amplitud maximizada (Wide
Swing Current Mirror “WSCM?” por sus siglas en ingles). Al igual que el cascode simple, este circuito
posee una impedancia de salida mayor que la del espejo de corriente simple; pero a diferencia de este,
el WSCM permite reflejar la corriente en un rango mayor de operacion, lo cual se obtiene al mover la
polarizacion de los transistores M21 y Mo, logrando que ambos transistores operen en saturacion para
un mayor rango de voltaje. Esto Gltimo permite que el voltaje minimo necesario para que el circuito

opere adecuadamente (Vwmn), sea menor que en el caso de el espejo cascode simple.

Figura 1.10. Espejo de corriente de amplitud maximizada (WSCM).

Para el disefio del WSCM primero se calculan las dimensiones de los transistores M2 y M.
Se desea que el voltaje Vpbmmv para el circuito sea de 1V, por lo tanto para obtener simetria, el Vps de

cada uno debe ser de 0.5V y se escoge un Vpsat de 0.25V, los célculos se encuentran en la ecuacion
1.16.

(Kj 20, 200ud 33611 (116)
L)y Ky*Vosr 59.52uA (0.57): (0.25V)*
4

Obtenidas las dimensiones de M2z y Mz, el célculo de Mig y Mo se realiza a través de la

ecuacion 1.17.

80



GENERADOR DE RELOJ CON MODULACION DE ESPECTRO DISPERSO

([j 20, 200ud 33617 117
L )isse Ky Vs 59.52uA (0.57): (0.251)*
4

La red de polarizaciéon se obtiene por medio del voltaje de compuerta requerido por la
estructura anterior para que la arquitectura pueda proporcionar la corriente deseada. Los calculos de

esta red de los transistores M2> y M23 se muestran en la ecuacion 1.18.

w I, 3.36

L _ - - =5.97

L)yn KyxWVy-V,) (1.5397V-0.7897V) (1.18)
10.10 '

- =1.55
(-3.4603V +0.913V)’

). 5w
L M23 KN*(VGS_VT)2

Las dimensiones obtenidas se muestran en la tabla 1.5.

Espejo de Corriente de Amplitud Maximizada (WSCM)
Transistor Ip (WA) | Vosat(V) | Cos(fF) | gm(uS) | Ros(KQ) | W(um)
Mis,M1g 100 0.3 95.48 | 666.67 400 53.77
Mzo,M21 100 0.3 95.48 | 666.67 400 53.77
M2z 100 0.8 13.43 250 400 5.97
Mzs 100 -2.5 4.01 80.09 | 277.78 | 1.55

Tabla 1.5. Dimensiones y valores del espejo de corriente de amplitud maximizada (WSCM).

La bomba de carga se probo ahora con este espejo de corriente, dando como resultado un mejor
comportamiento, esto debido a que el circuito opera en saturacion para un rango de voltaje mayor que

el cascode simple, manteniendo constante la corriente a su salida como se muestra en la figura 1.11.

I0n:, L0k

A H H . oy
i f [ i

7.0 ‘ H H H—11 .‘ b

2% 0 I ] i H [ | ’r 1 k

SO0

5.
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Figura 1.11. Respuesta de la bomba de carga utilizando el espejo de corriente WSCM.

Comparando el funcionamiento de las 3 arquitecturas de espejos de corriente, se concluye

(figura 1.12) que la corriente mas simétrica es la que es proporcionada por el WSCM (linea continua),

debido a que ésta no varia para un rango amplio de voltaje, lo cual es muy deseable ya que la

estabilidad del PLL depende de la corrientes de carga y descarga de la bomba de carga. Por otro lado,

el espejo simple (linea punteada con marcadores), proporciond una corriente de salida mayor, debido

a que la corriente reflejada presenta el efecto de modulacion de canal. Finalmente, el espejo de

corriente cascode simple (linea punteada), tuvo un comportamiento intermedio pero una respuesta

mas lenta que los dos anteriores, lo cual no es deseable.

125

100
320ns, 110uA
|
© 75 {
1

| jwh?_mum
My | s e |
22ns, 97.1uA
4

501

25

340

360 380 400

Figura 1.12. Corriente de salida de la bomba de carga para los 3 espejos de corriente utilizados.

Con todo lo anterior se llego6 a la conclusion de que el espejo mas adecuado para satisfacer las

necesidades de la bomba de carga es el WSCM, debido a su mejor rango de operacion y a su corriente

constante, lo cual es indispensable para este diseno.

1.4. DESARROLLO DE LA BOMBA DE CARGA CON WSCM
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La figura 1.13, muestra el circuito completo de la bomba de carga, donde se sustituy6 el bloque

del espejo 1:1 por el espejo de corriente de rango amplio (WSCM).

VoD

r—{ o13

Ay oy ©

[1}]

n
o—{ 016 015 }—o

¥alb

| w7

T

Figura 1.13. Bomba de carga con espejo de corriente WSCM.

La salida para el voltaje nominal de operacion (5V) utilizando el caso tipico (Typical Case),

para una temperatura de 67°C se muestra en la figura 1.14. A partir de esta, se observa que la corriente

de descarga del nodo es de 97.2uA (senal superior de la imagen), y la corriente de carga es de 92.8puA

(sefial de la parte inferior).
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Figura 1.14. Salida de la bomba de carga con espejo de corriente WSCM.

Para conocer el comportamiento del disefio con respecto a variaciones de proceso y
temperatura, se simul¢ el circuito en diferentes esquinas. A partir de los resultados de simulacion, se
obtuvo que el punto de cruce de las senales permanecié en alrededor de 2.46V para todas las
temperaturas, lo que indica que las variaciones de temperatura afectaron de igual manera tanto a la
carga como a la descarga de la bomba de carga. Como se puede apreciar en la figura 1.15, la corriente
varia dependiendo de la temperatura y el proceso, y se observa que el peor caso se presenta cuando se
tiene un voltaje de 4.5V y una temperatura de 125°, haciendo que la corriente del circuito disminuye

hasta 67.3pnA, (67.3% de la corriente que se desea).
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A 5.5V

A 4.5y
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Figura 1.15. Variaciones de corriente de la bomba de carga con respecto a proceso, voltaje y

temperatura (PVT).

Como se menciono anteriormente, el peor caso de operacion del circuito se presenta para un
voltaje de alimentacion de 4.5V, para esta condicion los transistores estan operando en saturacion,
para que el circuito opere como es deseado, en este caso las salidas de la bomba de carga se muestra

en la figura 1.16.
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5 251
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Figura 1.16. Variaciones de corriente de la bomba de carga con respecto a PVT.
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A partir de los resultados obtenidos al variar proceso, voltaje y temperatura, se observa que la
corriente varia desde 67.3nA hasta 1611A, con lo que se tiene una diferencia de casi 100pA (93.7pA),
esto debido a que cuando se incrementa el voltaje de polarizacion del circuito, las redes de
polarizacion, asi como los dispositivos cambian de punto de operacion, modificando la corriente que
circula por ellos. Por otro lado, la variacion en temperatura afecta la movilidad de los dispositivos “N”
y “P”, haciendo que entre mayor sea la temperatura, menor sera la movilidad, afectando también la

corriente.

1.5. DETECTOR DE FRECUENCIA Y FASE

El detector de fase y frecuencia es un circuito digital el cual esta compuesto por dos flip flop
tipo D (“PFD”, por sus siglas en inglés) con reset y una compuerta “AND”. El circuito funciona de
tal forma que detecta la diferencia en fase y frecuencia de dos sefiales; la salida en estado alto depende
de la diferencia de fase de las dos sefiales. El circuito tiene dos salidas, una que denominamos de
carga, la cual le indica a la bomba de carga cuando debe inyectar corriente al nodo de salida y la otra
de descarga, la cual le indica cuando debe descargar el nodo, algunos PFD’S poseen cuatro salidas,

las cuales son las salida y su complemento, como se puede apreciar en la figura 1.17.

FFD
D Q
CLK
QN
R
D R g4
« | CLK
QN
FFD

Figura 1.17. Diagrama a bloques de PFD.
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Los flip flop D de la figura 1.18 se pueden sustituir por la siguiente arquitectura la cual tiene
dos flip flop tipo SR (por sus siglas en inglés), interconectados y responden a la sefal de reloj CK

(por sus siglas en ingles) y al Reset RST.

Figura 1.18. Circuito utilizado para el flip-flop tipo D.

Las compuertas logicas se disefiaron para que pudieran manejar una carga de 100fF, y al
mismo tiempo cargar la salida en un tiempo de 550ps. A partir de estos dos datos se obtuvo la corriente
necesaria para que el circuito pueda cumplir con las especificaciones anteriores, los célculos se

muestran en la ecuacion 1.19.

S*C, %V, 5% *
_SHC Wy SHIOFESY o (1.19)

I
P T, 550 ps

La resistencia equivalente del circuito se encuentra dada por:

R 3 Vop _ 3%V
451, 4*455.4

= 8.25k0 (1.20)
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Posteriormente se procede a obtener las dimensiones necesarias para que la logica pueda
operar a la frecuencia deseada, el calculo de las dimensiones de las compuertas con dos transistores

en serie se muestra en la ecuacion 1.21.

w 3%V, 15V
L), 4Kp/N was\RV,. > 19.5u4/V° =496
po TRPIUN _COMPUETIASIRY psar - 4% 2228000 %8 25k01*(0.9110V )’
2 (1.21)
*
(%j ) s 2T 59,54/ = =244
v 4Kn/(N _compuertas)RV g~ 45 39- A #825k0*(0.78747 )’

Para los circuitos de un transistor como el inversor el nimero de compuertas se sustituird por

1. El disefo se muestra en la ecuacion 1.22.

(Kj B 3*Vdd B 15V 5748
L), 4Kp/(N _compuertas)RVV g’ 4% 19.5u4/V? £8 215K0)* 0,83
1.22
(Kj B 3*Vdd B 15V 1204 (1:22)
L)y 4Kn/(N _compuertas)RV g, 4% 59.5ud/V? £8 25k * 0,621 '
2

Las dimensiones de las compuertas que se usaron para el disefio del PFD se muestran en las
tablas 1.6 a 1.8.

Compuerta NOR de 2 entradas (NOR2)

Tp(ps) I(UA) CL(fF) R(KQ) W/L(um) Tipo
550 227.27 100 16.5 12.24 N
550 227.27 100 16.5 12.24 N
550 454 .55 100 8.25 54.96 P
550 227.27 100 16.5 27.48 P

Tabla 1.6. Dimensiones de la compuerta NOR2.

Inversor
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Tp(ps) [(A) CI(fF) R(KQ) W/L(um) Tipo
550 454.55 100 8.25 54.96 P
550 454.55 100 8.25 24 .49 N

Tabla 1.7. Dimensiones del Inversor Digital.
Compuerta AND de 2 entradas (AND2)

Tp(ps) [(UA) CI(fF) R(KQ) W/L(um) Tipo
550 454.55 100 8.25 24.49 N
550 454.55 100 8.25 24 .49 N
550 227.27 100 16.5 27.48 P
550 227.27 100 16.5 27.48 P

Tabla 1.8. Dimensiones de la compuerta AND2.

La salida para el mismo esquema de pruebas de la figura 1.14, se puede apreciar en la figura
1.19, en la cual se tienen las sefiales del PFD utilizado. La sefial “4” es la de descarga, la sefial “5” en
la parte inferior es la sefial de carga que va a la bomba de carga, la sefial “1” en la parte superior es la
sefial de referencia y la sefial “2” es la sefal que se pone para simular el comportamiento del PLL. El

tiempo de carga de la sefal es de 476ps y de descarga es de 570ps.
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Figura 1.19. Salida del PFD a 70MHz.

1.6. ESQUEMA DE PRUEBA

Para evaluar unicamente el comportamiento de la bomba de carga, el resto de los bloques del
PLL se macro-modelaron utilizando Verilog-A, como se muestra en la figura 1.20. La configuracion
mostrada, posee 2 entradas hacia el exterior al igual que una salida, lo cual fue pensado para permitir
flexibilidad en la prueba y uso de los bloques diseniados en posibles futuras aplicaciones, asi como

también el permitir el uso de divisores de frecuencia externos.
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n—REF

CP OSCILADOR
PFDC FILTRO CONTROLADD

——FpBCK Vertl

Figura 1.20. Esquema de prueba para los bloques disefados.

1.6.1. Diseno del Filtro

Para obtener el filtro de la bomba de carga se requiere conocer la frecuencia de operacion
maxima y minima del oscilador controlado por voltaje, mismas que se obtienen en la seccion 2.8.1, y
el factor de amortiguamiento requerido para que el sistema sea rapido y estable a la vez; primero es
necesario determinar la ganancia del VCO como se muestra en la figura 1.21, la cual puede calcular

mediante la ecuacion 1.23.

Hz ‘
T40Mhz |- =
|
\
|
2Mhz [N
| '

15 39 Vv

Figura 1.21. Grafica de ganancia del VCO.

Koo gt (Fn‘lax—Fr.nin) P (740MHz — 21MHz) 218823375981{7
(Vm—len) (3.9—1.5) 4

Kv ,, =2010g(299583333) =185.494B

(1.23)

Una vez obtenida la ganancia del VCO, es necesario calcular la frecuencia natural del sistema,

la cual se obtiene a partir de la ecuacion 1.24, considerando para este caso, un capacitor de 8pF.
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Kv*I *100e —
w”:\/ v, _\/1882337598 1006=6 _ (1104702.93 (1.24)

272(C, *N) 27 (8e —12*1)

Obtenida la frecuencia natural del sistema, se calcula el valor de la resistencia del integrador

del filtro, la cual se calcula en la ecuacion 1.25.

R, *C,*
§:P—Pa)":()_7071
(1.25)
R, = 20 = 2888.76Q2
(p*o,

Con los valores calculados se determind la funcion de transferencia a lazo abierto, la cual se

encuentra en la ecuacion 1.26 y su grafica se muestra en la figura 1.22.

6.92e—4*S +3e4
F(S)= 1.26
(%) 8e—12*S? (1.26)
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Bode Diagram
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Figura 1.22. Respuesta a lazo abierto.

La funcién de transferencia de lazo cerrado se encuentra en la ecuacion 1.27 y su grafica se

muestra en la figura 1.23.

86.5¢6* S + 3.74el 5
2 +86.5¢6*S +3.74¢l5

F(S)= 5 (1.27)

Bode Diagram

Magnitude (48]

Phaze (deg)

Fregquency (radisec)

Figura 1.23. Respuesta a lazo cerrado.
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Estos valores se incluyeron en el macro modelo para de esta manera determinar la respuesta
del sistema y observar el funcionamiento de la bomba de carga bajo condiciones de operacion de

maxima y minima frecuencia.

1.6.2. Resultados Obtenidos.

En la figura 1.24 se muestra la respuesta del macro modelo y la bomba de carga disefiada a la
minima frecuencia de operacion, en la cual se aprecia el voltaje en el nodo de control asi como la sefial

de referencia y la sefial a la salida del comparador de voltaje.
En la figura 1.25 se muestra la simulacion del circuito cuando se tiene la frecuencia méxima,

la cual amarra con mayor rapidez que la de baja frecuencia debido a como se disefi6 el VCO, el cual

tiene la mayor frecuencia al Vmiv= 1.5V y minima frecuencia al Vmax=3.5V.
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Figura 1.24. Salida de la bomba de carga y VCO a minima frecuencia.
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Figura 1.25. Salida de la bomba de carga y VCO maxima frecuencia.
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Después de verificar que el sistema si trabaja correctamente a las frecuencias maxima y
minima, se realizé un analisis paramétrico entre la menor y mayor frecuencia, tomando de estas 10

muestras, como se muestra en la figura 1.26.

2.5 5 Tiempo(us) i.5 10

Figura 1.26. Respuesta de la bomba de carga y del VCO para el analisis paramétrico.

Luego de comprobar el funcionamiento de la bomba de carga en el macro modelo, el PFD fue
reemplazado por su circuito a nivel transistor para de esta manera verificar el comportamiento de los
dos bloques que se han disenado, la salida se muestra en la figura 1.27. En la parte izquierda se puede
ver la salida del VCO vy la senal de referencia, las cuales estan en fase asi como también la sefial de la
bomba de carga, la cual se ve que se estabiliza después de un tiempo de 2.1ps, para una frecuencia de
740MHz. En la parte derecha se puede ver un acercamiento a las sefiales de la parte izquierda, donde
se observa que las sefiales estdn amarradas en frecuencia y fase. La sefial del voltaje de control “1”, la
sefal “2” es la sefial down, la sefal “3” es la sefial up, la sefial “4” es la sefal de salida del comparador

y la senal “5” es la sefial de referencia.
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Figura 1.27. Salidas de la bomba de cargay VCO.
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CAPITULO 2. OSCILADOR CONTROLADO POR VOLTAJE

2.1 DESCRIPCION GENERAL

Se presenta el disefio de una celda de retardo basada en un amplificador diferencial de
transconductancia empleando cargas de Maneatis [5]. El circuito que se muestra en la figura 2.1 es un
sistema a lazo cerrado para un “punto de control”, que es la entrada (+) del amplificador diferencial.
Este punto de control es practicamente esclavo del “Voltaje de control” (Vcrrr) del VCO. Es decir, la
diferencia de potencial entre estos dos puntos es siempre cero o tiende a serlo. Esto tiene como objeto,
mantener al transistor Mn1 (que es la fuente de corriente de la rama: “Medio Bufer”) saturado en todo
momento, ya que, si el sistema a lazo cerrado opera adecuadamente, el voltaje de compuerta-fuente
de dicho transistor nunca sera mayor a la diferencia de potencial que exista entre drenador-fuente del

mismo.

VeraL

=T

Fn = N

Malla de Amplficador Medio Bufer de
Polarizaridn [iferancial Bufer control

Figura 2.1. Circuito de polarizacién por réplica para las celdas de retardo.

Todo esto se logra ya que la salida del sistema a lazo cerrado se conecta directamente a la
compuerta del transistor Mn1 colocando o moviendo de forma automatica la corriente de drenador del

mismo hasta lograr el equilibrio.
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2.2 DISENO DEL “MEDIO BUFER”

Como ya se ha mencionado, en esta seccion del circuito de réplica es donde se realiza el auto-
ajuste del voltaje de polarizacion por medio de una igualacion de corrientes. Mpl es controlado en su
compuerta por el voltaje “VcrrL” y a su vez Mp2 esta conectado como diodo; ambos estan conectados
directamente a cada una de las entradas del amplificador diferencial, mismo que fija directamente la
corriente que entrega el transistor Mn1 al controlar la compuerta de este mismo transistor.

El voltaje en la entrada (+) del amplificador es auto ajustado por la diferencia de corrientes
existentes en la rama. Para alcanzar la estabilidad, los voltajes de ambas entradas en el amplificador
deben estar a potenciales muy cercanos entre si, esto se logra por medio de una ganancia alta en dicho

amplificador.

Figura 2.2. Circuito de auto-ajuste de corriente.

Bajo estas condiciones, los transistores Mpl y Mp2 estaran ambos en saturacion. Para
comenzar el andlisis, se propone que 250 pA fluyan por la rama Ic, 125 pA circularan por cada uno
de estos, con un voltaje de control igual a 1.5V que son 3.5V de compuerta-fuente. Para estas

condiciones las dimensiones de dichos transistores deben ser:

w Iss

T).."
L MP1,2 K%*(VGS_VTHP)Z

(2.1a)
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(Kj _ 12544
L)uma 19-5p41 V%*(3.5V—0.94V)2

Se puede considerar tener una longitud de canal minima, para obtener maxima respuesta en

=1.95 (2.1b)

frecuencia o bien un 20% mads, para disminuir el impacto que tiene el proceso en el circuito al usar
dimensiones minimas, con esto se tendria una longitud de 0.6um, esto es permitido por la tecnologia,
ya que el escalamiento es de 0.05um en adelante. Sin embargo se elige una longitud de canal de 800

nm para reducir ain mas el impacto del proceso. Con esto, el ancho de canal requerido es de:
Wierr = (1.95)*(0.8am) = 1.56 uam (2.1c)

El “transistor fuente” (Mnl) de esta rama, debe proporcionar una corriente de S00pA, con un

voltaje de compuerta fuente no mayor a:

Vg <15V +V,, =224V (2.2)

Para asegurar la saturacion de este, se propone un voltaje menor, asi que se toma 2 V.

(Kj - Iss (2.32)

L MN1 K% * (VG - VTHP )2

(Kj = 2250‘”4 =5.29 (2.3b)
L) 59.5;04/1/4*(2[/_0.74[/)2

En este caso se requiere de una alta impedancia de entrada, asi que se elige un valor de longitud

de canal mayor. Seleccionando L = 2um, el ancho del transistor se encuentra dado por:

W = (5.29)*(240m) =10.58 uim (2.3c)
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El transistor Mn3 debe ser capaz de permitir el paso a la corriente de rama (250pnA), para que
tanto las cargas como el transistor fuente se mantengan en saturacion. En este caso se deben calcular
las dimensiones minimas necesarias para lograr esto.

El voltaje de fuente sera mayor a 1.26V (2V — 0.74V) ya que Mn1 debe estar saturado. El
voltaje del drenador serd 1.5V que es este el punto que se busca sea igual al voltaje de control. La
diferencia de potencial fuente-drenador es entonces 0.24V.

Por otro lado, la compuerta de este transistor estd conectada a 5V con lo que el potencial de

compuerta-fuente es de:
Vie =5V =126V =3.74V (2.4)

Asi que este transistor esta en su region de triodo, para lo cual su corriente es:

« W * VDS2
s = Kpn Z (VGS —Viuy )VDS - o) (2.5)
MN3

Y las dimensiones minimas requeridas son:

I
(Wj = RS (2.6a)
L MN3

y 2
Kpn* |:(VGS —Viun )VDS - s 4 }

(VH = 25044 - =6532 (2.6b)
M3 59 5.4/ * {(3.741/ —0.945 Y0241 — (0:247) 4 }

Igual que en el caso anterior, se elige una longitud de canal de 0.8um, con esto se requiere un

ancho de 5.22um.

2.3 ANALISIS DE CARGAS
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En las celdas diferenciales cominmente son utilizadas cargas resistivas, estas tienen una

relacion lineal corriente-voltaje como se observa en la figura 2.3:

>\
Figura 2.3. Carga resistiva y su caracteristica V-I.

Esta es sin lugar a duda la mejor forma de construir cargas lineales en una celda diferencial,
no obstante, la precision con que estas pueden ser fabricadas, es muy baja, sin mencionar que el
tamafio es excesivo para resistencias construidas en poli-silicio en comparacion al de cargas integradas
a través de transistores, es por esto que en algunos casos se decide implementar cargas a través de

transistores trabajando en su region lineal o triodo, figura 2.4.

A

L,

Ip

Figura 2.4. Transistor tipo “P”.

Aunque en este caso, el problema es que el rango lineal estd limitado para una variacion del

voltaje de salida igual o menor a Vps < V¢ — V.

Considerando un transistor con un voltaje de control de 2.5V y un voltaje de umbral de 0.74V,

se obtiene la respuesta mostrada en la figura 2.5:
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1.75-TIUTs

15074 N P = e

1.25

750

LS00

de i}

Figura 2.5 Corriente para un transistor operando en su zona lineal.

El rango lineal es incluso menor al previamente estimado. Por esto se considera el uso de las

cargas de Maneatis [5], mismas que agregan un transistor en su configuracion de diodo en paralelo.

A
A 4

- -

I
Figura 2.6. Carga de Maneatis

El transistor que se agrega tiene una respuesta opuesta a la del triodo como se observa en la

figura 2.7.
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DE Response

1.75- TS

de o)

DE Respanse

1.75TIUTS THITY

de i)

Figura 2.7. Corriente para un transistor operando en su zona de saturacion.

Si se observa la respuesta final al mismo tiempo que las independientes de cada uno de los

transistores, se observa que el rango lineal aumenta considerablemente.
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OC Response

3.

wn

I LG LU R PR

3.0

i Maneatis

R e e
—”%_/- Triodo

Diodo
50

0.0 =1 1.0 1.5 2.0 2.5
de (U}

Figura 2.8. Corriente de un transistor como diodo, como triodo y la suma de ambas.

La magnitud del rango lineal es aproximadamente igual al voltaje de control (1.28V).
Ademéas se observa un punto intermedio en la grafica (figura 2.8) para el cual la variacion es

simétrica hacia ambos lados, y es justamente ahi donde se encuentra.

2.4 DISENO DE LAS CELDAS DE RETARDO

2.4.1 Diseno de la fuente de corriente

El voltaje méximo de polarizacion de compuerta es igual a 2V. Para lo cual se tiene un voltaje

saturacion apenas un poco mayor a 1'V.

Vosar =2V =V =126V, donde: V,,,, =0.74V (2.7)

La corriente de trabajo puede ser la misma que para el caso anterior (250uA), pero se hace un
escalamiento a 2.5 mA, para obtener los rangos de frecuencia deseados. Asi que para estas

condiciones, las dimensiones necesarias son:
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(Kj _ I, B 250014
L ) rugnre (KP%)*(VG Vi )2 29.75M/V2(2V_0.74V)2

=52.93 (2.8a)

Para la fuente de corriente se debe tener la mas alta impedancia de salida posible, lo cual se
logra a través de una modulacion de canal (lambda) pequeiia mismo que requiere de una longitud de
canal de grandes proporciones. Por otro lado, si la longitud del canal es muy grande, mas lo sera el
ancho de canal requerido, asi que para no exceder las dimensiones del transistor fuente, se propone

una longitud de canal igual a 2 um, con lo que el ancho de este resulta ser:

W owenme = 2um(52.93) =105.86 um (2.8b)

500 pA

2V4‘

Figura 2.9. Fuente de corriente

Si se desea una corriente de trabajo minima de 50 pA, el voltaje de polarizacion de compuerta

asi como el Vpsar requeridos son:

Vig =V + Lo =0.74V + 50“‘1 =0.9181V (2.9a)
KPV . (W) (29.7504/7)52.93)
2 L/ruente
Vpsar =0.9182V —0.74V = 0.1782V (2.9b)

Asi que se requiere un rango de voltaje de polarizacion de 0.9181V a 2V, para corrientes de

501A a 2500pA.
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2.4.2 Diseio del par diferencial

Se propone un voltaje de saturacion Vpsar = 1.2V para asi obtener un rango lineal aproximado

de 1.1V en el par diferencial a la maxima corriente; bajo estas condiciones la transconductancia es:

_2%[,  2%(1250p4)
Vpsur 1.21

g, =2.083mS (2.10)

Y para este valor, las dimensiones requeridas para el par diferencial son:

2

(Kj Y A (2.083mS)’
L) parprprevei 2% 1p * Kpy 2*(1250#/4)*(59.5;04/1/2)

(2.11a)

(Kj =29.17 (2.11b)
L PAR DIFERENCIAL

Con una longitud de canal de 0.8um, el ancho resulta de: W = 23.34um. Para la corriente de

trabajo minima (50uA) se tiene que la transconductancia es:

= * 7 % /4
En _\/2 Ly ™ Kpn (A)PARDIFERENCIAL (2.12a)

g, = \/50;04 *59.5uA/V > *29.17 = 294.58 uS (2.12b)
Y en consecuencia, €l Vpsar es:

2% ]
Vi = —2 = 100pd ) 3394y (2.13)
294.58 1S

m
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Para obtener una oscilacion sinusoidal, la ganancia de la celda debe ser apenas mayor a 1, para
esto se debe considerar la transconductancia (par diferencial de la celda) y la resistencia de salida

(Cargas de Maneatis).

2.4.3 Diseio de Cargas

Se deben elegir las dimensiones adecuadas para trabajar a la carga de Maneatis (figura 2.10) en su
zona de mas alta impedancia [5], que es ademds la zona de mayor linealidad (figura 2.11) y que

permite disminuir considerablemente la ganancia requerida en el par diferencial.

Vobp

A
v

veni ] —

I l Izl

l

250 A
Figura 2.10. Carga de Maneatis.

El voltaje donde se tienen estas condiciones es precisamente a la mitad del rango del voltaje
de control de la carga. Alrededor de este punto, existe la mayor resistencia y linealidad, de aqui que
la carga debe operar en este punto. El voltaje de compuerta-fuente es generado por el bufer de control.
Ademas, se sabe que el Vpsar para el transistor fuente de la rama es de 1.26V, y para el par diferencial
de 1.2V.

Bajo estas condiciones y para que el transistor fuente como el par diferencial operen en su

region de saturacion, el voltaje de control debera ser como minimo:

Vetrl 2 5V —1.26V —1.2V =2.54V (2.14)
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Uil

LET

Figura 2.11. Respuesta de la celda de Maneatis.

Como se tiene un transistor operando en triodo en paralelo con uno operando en saturacion, la
resistencia del primero es mucho menor a la del segundo, asi que la resistencia de salida es cercana a
la del triodo, esta debe ser igual al valor de la ganancia en dc entre la transconductancia para generar

la ganancia unitaria a la frecuencia del polo:

[anancia

348 Pl:lllﬂ

I fv=1.4 "\: ot

Figura 2.12. Ganancia necesaria en la celda.

Dicha resistencia de carga viene determinada por:

e _l4l_ 141
T g 2.083mS

m

=676.9Q (2.15)

La corriente 11 estd limitada por la resistencia del transistor que opera en triodo, esta viene

determinada por la formula:

RON =

K 1 " 297504/ : (2.162)
w .
5 d /L)mmo osir (V%)mom *(2.54% — 0.94V )
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Asi mismo, la ley de Ohm establece que la resistencia es:

y
14 CT% 127V
Ry =—= = (2.16b)
1 11 12504 — 12
Igualando ambas ecuaciones se tiene:
1.27 B 1 (2.160)
1250pd—12 « (W '
w 23.8ud ( A)TRIODO
w
30.226;&4(—] =1250u4 - 12 (2.16d)
TRIODO

Por otro lado, la corriente 12 es determinada por el transistor que se encuentra conectado como
diodo:

K
n=-X *(Kj *WVos =V ) (2.17a)
2 L DIODO
2
2= AV, (Wj *(1.27V - 0.94V ) (2.17b)
2 L DIODO
12 =1.06244 *(Kj (2.17¢)
L DIODO

Y al sustituir la ecuacion 2.17c en 2.16d, se tiene:

W TRIODO W DIODO
30.226;%(?) +1 .O62/1A(Tj =1250uA (2.18)
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La relacion de dimensiones si ambos transistores son idénticos €s:

(Kj _ 12504 _ 34 o5 (2.19)
L), 3128824

Por otro lado, la resistencia de cada uno de los transistores es:

Ririopo = 1.27V TR]ODO (2.20)
30. 226,uA

R piovo W DIODO (2.21)
A*1.062

,uA L
Donde:
~ 10’
r X+ Que es aplicable para Vps > Vpsart, [ 16, Pag.31]. (2.22a)

Para la tecnologia, la concentracion de dopado “Na” es igual a 1.7e17, asi que:

10’
A2 —=—=0.03031/V (2.22b)
~1.7e17*0.8

Para cuando ambos transistores son idénticos, la resistencia total es:

Ropry = 1 =33900 (2.23a)

DIODO
w

W TRIODO
30.226 — +32.18n4| —
- (LJ " (L

(Kj - 1 _48.80 (2.23b)
L )oes  30.25824%676.9Q
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Y para una longitud de canal propuesta de 0.8pm, el ancho debe ser 39 um.

2.5 DISENO DEL “BUFER DE CONTROL”

Este es el encargado de generar el voltaje apropiado de polarizacion para las cargas de la celda
de retardo figura 2.13. De esta rama, ya se conocen las dimensiones del transistor Fuente que

previamente se han calculado para la rama “Medio Bufer”: W=1145um y L=2pum.

Vee
Mpi Mp Wav
e[ Mnd

Mut

T

Ven

Figura 2.13. Bufer de control.

Los transistores Mp3 y Mp4 deben proporcionar una corriente de 250 pA entre los dos y con

un voltaje de compuerta-fuente igual a 2.54V que es el requerido por la celda, con esto se tiene:

(Wj _ Iss
L MP3.4 K% * (VGS - VTHP )2

(Kj =153 125ud ~5.008 (2.24b)
L) ypsa : 'uAé*(Z.54V—0.94V)2

(2.24a)

Para 0.8 um de longitud de canal, se tiene; W =4 um

El transistor Mn4 se disefia de manera similar al transistor Mn3 por esto, se tiene:
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Ve =5V —1.26V =3.74V (2.25)

En este caso, el voltaje de drenador-fuente es:

Vs =Vop =Vosuws = Vosups = SV —1.26V —2.541 =12V (2.26)

Por estar este en la region de triodo, las dimensiones minimas requeridas son:

Wj L pas

wy o ) . (2.27a)

( L )wns Kpn* |_(VGS ~Viny )VDS - VDS2 J

(Wj _ - 230ud L =2.188 (2.27b)
L )yvs  59.5ud/V7 *|(3.747 —0.94V 1.2V (1.2 |

Y con esto las dimensiones son: L =0.8um y W=1.75pum

2.6 DISENO DEL AMPLIFICADOR

En la figura 2.14 se muestra un esquema del amplificador encargado de generar el voltaje de

polarizacion adecuado para los transistores fuente de las celdas de retardo.
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Vernl

g

it b= [ Mi]P—
M :D_H{EJ M‘i% M1

Mala de Bmpliicador
Polarizaridn Oiferencial

Figura 2.14. Amplificador y autopolarizacion.

2.6.1 Amplificador diferencial

Para comenzar el analisis se propone una corriente de trabajo de 200 pA, y Vpsar de 500 mV
para el transistor fuente (M5) y 1Vpara el par diferencial (M3 y M4), estos dos ultimos para obtener

dimensiones no muy excesivas en los transistores.

Para el transistor fuente se tiene:

w I, 20044

(VDMS - (Kp%j*(VDSAT : " 9.754/V*(0.57)

=82.05 (2.28)

Entonces; L=08um y W=65.64um
En el par diferencial, se establece una transconductancia igual a:

2%1,  2*%100u4
VDSAT lV

g, = = 2008 (2.29)

Y las dimensiones requeridas son:
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(Kj S - —T R (2.30)
L)y K, *Vpor 195ud/V>*1V

pp

Para los transistores M3y M4; L=08um y W =8.2um

Se desea tener una ganancia al menos de 100 para asi tener una diferencia entre las tensiones
de las terminales de entrada del amplificador menor a 50 mV. Para esto se requiere de una resistencia

de salida con un valor igual a:

_Av _ 100
Mg 200mS

= 500kQ (2.31)

Por otro lado, si el transistor de salida esta en saturacion, se debe calcular el valor de A para

tener esta resistencia de salida:

1
DS — A*1, (2.32a)
1 1
A= = =0.02/V (2.32b)
Ry *1, 500KQ*100u4
Y despejando la longitud de canal de la ecuacion 2.22a, se obtiene:
7 7
L= 10 = 10 =1.2126um (2.32¢)

AN FA S A1.7%107 %0.02

Para asegurar que esté saturado y no exceder en las dimensiones, se propone un voltaje de
saturacion para este transistor igual a 500 mV, lo cual cumple perfectamente con los requerimientos
de la celda de retardo, pues el voltaje de polarizacion para el transistor fuente debe oscilar entre 1V y

2V. Con esto, el voltaje de compuerta-fuente para las cargas del amplificador debe ser:
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Vs =Vosr Vi =05V +0.74V =1.24V (2.33)
Y con esto las dimensiones requeridas son:

(Wj = L = IZOO”A —=13.44 (2.34)
L)y ( P%j*(VG Ly, Y 2975uA/ V(1247 ~0.747 )

Para los transistores M1 yM2; L=14um y W =18.82um

El transistor M6 puede ser escalado para ahorrar un poco de area, se propone un escalamiento

a 3, con esto las dimensiones son; L=0.8um y W =21.88um

Y a su vez el voltaje de polarizacion requerido en compuerta fuente para este transistor es:

I 2004/3

Vo—y D =0.94V =1.
Gs m Tt (KP%j*(V%)AM +\/(9,75,L1A/V2X14.108)

81V (2.35)

2.6.2 Malla de Polarizacion

Solo falta disefiar la malla de auto polarizacidon, para esta debe considerarse que la salida del
amplificador se mantendra entre 1V y 2V, asi que se puede predefinir un valor medio de trabajo en

1.5V para el cual los transistores: M8 y M9 en conjunto deben proporcionar una corriente de 66.7 pA.

A través de cada uno de estos transistores al igual que por M 10 debe circular una corriente de
33.3 pA con un voltaje de polarizacion de compuerta- fuente igual a 1.5V, de aqui la relacion de

dimensiones resultan ser:

I .
(Kj - D - 33’ 34 =194 (2.36a)
w10 ( P% )*(VGS Ly} 2975l VE(LSV -0.747)
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Puesto que la relacion es muy pequefia, se propone una longitud de canal igual a 2 um, con lo
que se obtiene un ancho igual a 3.88 um, para que el funcionamiento de este transistor no se vea

afectado en gran medida por las variaciones de proceso debido a dimensiones pequefias

El transistor M11 debe proporcionar la misma corriente pero para una polarizacion de

compuerta fuente igual a 3.5V.

(_j ~ I, ~ 33.3ud
L), (K - 2 - 2
i ( ”%J*(VG _y, P 9TsuAlV (3.5V —0.94V)

=0.5216 (2.36b)

Con una longitud de canal igual a 4 um se obtiene un ancho de 2.086 pm.
Para asegurar que se tiene una correcta polarizacion se deben evaluar las esquinas; es decir, se

debe evaluar el desempefio para las tres esquinas de proceso, voltaje y temperatura.

Cuando la salida del amplificador es 1V, M8 proporciona una corriente igual a:
2 2 2
—j ¥ (Vg =V )| =29.75u4/V* *1.94%(1V —0.74V )’ =3.9u4 (2.37)
M3

Y asuvez, M11;

Ipuis :%*(%) ¥ Vg =V ¥ =9.750A1 V> *0.5216%(4V —0.94V )’ =47.6u4  (2.38)
M1l

En conjunto, ambas proporcionan una corriente igual a 51.5 pA, lo cual es un poco menor a lo

requerido. Caso contrario, cuando se tienen 2V a la salida del amplificador, se tiene para M8;

Ipus =29.75uA/V? ¥1.94% (2 —0.74V ) = 91.65u4 (2.39)
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Y para M11 se tiene:

I oy =9.75uA1V?*0.5216* (37 = 0.94V ) = 21.57 A (2.40)

Y en conjunto, ambas generan una corriente igual a 113 pA, superior a la necesaria. Se pueden
aumentar un poco las dimensiones de M11 y disminuir las de M8, para compensar las esquinas y tener

menos variacion en la corriente de polarizacion.

2.7 FRECUENCIA DE OSCILACION

La figura 2.15 muestra la celda de Maneatis con todas las capacitancias parasitas asociadas a

cada uno de los transistores que la componen.

E E
Cazp = L rgsp

E E
Wi =< M2
Codp = EFJE"E'-!’[_H

Lgdn = L il

TI@ T

shnI
E !

Figura 2.15. Celda de Maneatis.

Para calcular la frecuencia de oscilacion, primeramente se debe calcular la capacitancia del

nodo de salida, lo cual queda dado por:

Crono = 2CDBp + CGSp + CGDp +Cpp, + Cop, + Cs, + Cop, + Chp, (2.41a)
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Donde: Cgs=Cgp y Csg=Cps, Asi que la ecuacion se simplifica:

Cono = 2CDBp + 2CGSp +2Cpp, +3C;, (2.41b)

Y para calcular cada una de dichas capacitancias se tiene:

w , w .
CDBIF*E*C]+2*(W+EJ*C]SW (2.41c)
Coy =(%)/V*L*Cox (2.41d)
Donde:

“W” es el ancho de canal

“E” es la longitud de la difusion

“N” es el nimero de compuertas de un transistor.
Cj es la capacitancia de union (“area”

Cjsw es la capacitancia de union de las paredes laterales.

Y para la tecnologia AMIS CMOS de 0.5um se tiene:

C. :2.5117%’%2

Para el transistor tipo “N”’:

C = 0.42583]77 .
- pum

C,, = 0.3076fF/
Lm

Para el transistor tipo “P”’:
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C = 0.7244f7 )
- pum

C,, = 0.23987f17

La capacitancia de compuerta de todo transistor se calcula de la siguiente forma:
CGS = (%)* Wdin * Ldin * Cax (2423)

Donde “Wdin” y “Ldin” son el ancho y largo dindmicos de canal, para llegar a estos, se toma
en cuenta las dimensiones de disefio ademas de otros parametros. Para simplificar el calculo, se toma
a las dimensiones dindmicas como si fuesen directamente las dimensiones de disefio, por esto se ha

citado a la ecuacion (2.41d).

Cos = (24)* (23.341m) * (800mm) * (2517 fF 1 ym?) (2420)
Ces = 31.33 fF (2.420)
Casy = (24)* (30.m)* (800mm) * (2.517 fF |y’ (2.420)
Cysy = 52.35 fF (2.42¢)
Cosar = (24 ) (120 m)* (2um)* (2517 /F 1 yam*) (2420
Cooy = 402,72 fF (2.429)
C, o =32HM sy g im0.7244/F 2% 32K 1 8y |%0.23987F 2.43
DBP—T Bum*0. ,um2+ f+.,um } m (2.43a)
Cppy = 50.853 fF +19.5734 fF = 70.4264 fF (2.43b)

Co =2345m*1.8um*0.4258ﬁ7 2 22y Sy *0.3076f17 (2.43¢)
1 pm 1 pm
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Cpp, =17.973 fF +15.534 fF = 33.507 fF (2.43d)

De tal manera que para la capacitancia de nodo se tiene:

Covo = 2CDBp + 2CGSp +2C 5, +3C;, (2.44a)
Crono = 2(70.4264 fF )+ 2(52.35 fF )+ 2(33.507 fF )+ 3(31.33 fF) (2.44b)
Cropo = 252.8848 fF +32.382 fF +15.078 fF = 406.5568 fF (2.44c¢)

Por otro lado, el retardo intrinseco de una sola celda [5] se calcula con la siguiente ecuacion:

{ = CNODO

Kp* (j * (VCTRL —Viup )
CARGAS

(2.45a)

Como se trata de un VCDL de cuatro estados, el retardo intrinseco del arreglo de celdas es:

4 * CNODO

(2.45b)

ZLTut =

w

Kp* (Lj * (VCTRL ~Viwp )
CARGAS

Asi que la frecuencia de oscilacion es el inverso de este valor, y sustituyendo la

transconductancia por su equivalente en corriente, se tiene:

oy
CARGAS

Fasc = % (2 463)
4 CNODO

JQ25mA)*48.82%(19.5u4/ V) 0.00154274/V
4% (406.5568 fF) 1626.23 fF

(2.46b)

osc
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F . =948.64MHz (2.46¢c)

osc

2.8 RESULTADOS PRE-LAYOUT

2.8.1 Celda de réplica

La corriente medida cuando el voltaje de control es 1.5V, habia sido calculada en 500 pA, y
se obtuvieron 524 pA, con un voltaje compuerta-fuente en el transistor fuente igual a 1.88V. (figura

2.16).

Para optimizar se planean dimensiones finales de la mitad, para ahorrar area y disminuir

igualmente el consumo de potencia. Asi que la corriente final maxima es de 250 pA aproximadamente.

Cabe mencionar que esta parte no es muy conveniente de optimizar demasiado en area, ya que
para las frecuencias bajas de trabajo, las corrientes podrian ser demasiado pequefias con lo cual la
inmunidad al ruido se veria seriamente afectada. En este caso, la corriente minima de operacion es de

3 pA para una frecuencia de aproximadamente 50 MHz.

Las tablas 2.1, 2.2 y 2.3 muestran los valores de las dimensiones de los transistores.
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— [0 140

— Ibp

— fWbn — [Point

— fwet

£.0

1000.0:

5.0

&00.0

4.0

E00.0

O{L.5Y, 524 5uf

=
LN RN

M3(1.5w, 2.415)

M201.5%, 18520y

0.0

-200.0:

103.9%, 7.659u8
M4(3.9, sns.s.n\n)
Tetrl
0.o 1.0 2.0 3.0 4.0 5.0
de i}
Figura 2.16. Analisis en DC para el circuito de réplica.

Transistor | M1y M2 | M3y M4 | M5 M6 M7 M8, M9y M10 | M11
Canal Canal Canal Canal Canal Canal

Tipo: llNll IIPII IIPII IIPII IIPII Canal IINII IIPII
Ancho: |56 um [|42um |33.8um |[11.3 um |10 um |2 um 1.1um

Longitud: {800 nm |800 nm [800 nm [800nm [800nm |2 1m 4 pm

Tabla 2.1. Dimensiones de Amplificador y auto polarizacion (figura 2.14).

Transistor| MP1y MP2 MN3 MN1
Tipo: Canal "P" Canal "N" | Canal "N"
Ancho: 1.6 um 5.8 um 11.1 um

Longitud: 800 nm 800 nm 2 um

Tabla 2.2. Dimensiones del “Medio Bufer” (figura 2.2).
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Transistor| MP1y MP2 MN3 MN1 “Tail”

Tipo: Canal "P" Canal "N" | Canal "N"
Ancho: 8 um 6 um 30 um
Longitud: 800 nm 800 nm 2 um

Tabla 2.3. Dimensiones del “Bufer de control” (figura 2.2).

Se realiz6 un escalamiento en las dimensiones de la celda para alcanzar la mas alta frecuencia
sin tener un gran compromiso en area y potencia de consumo. La frecuencia maxima alcanzada fue

de 800 MHz, esto se observa mejor en la figura 2.17.

— rm={freq WT 1B “rizsing” 7xHNam e “"time”?mode Tauto™ Tthreshold i)
1000.0

E 0l . 206, F.989x10%
o ‘/ﬂ

\

SO00.

EQ0.0

=
= 4oo0.0
=
=
Zoo.0
M1t 002, 1. ==1x1 Q5
H“'“El-(
o
-zoo.o
1.0 1.5 =0 z.5 =.0 =.5 4.0 4.5

Figura 2.17. Ganancia final del VCO.

Al final se tiene una ganancia en el VCO igual a:

(798.9MHz —13.31MHz)

=-290.74MHz |V (2.47)
(1.306V —4.008V")

Kvco =
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La sefial sinusoidal a la salida del oscilador para las diferentes frecuencias se observa en la

figura 2.18.

Transien T Response
4.
4.
a2
2o
B
2.
a:
o
o
SIo | Y . ¥ i \ Y .
)
7
2.7
4. 75 ] Tawe=L.ode+ 00y L
q.
.
= 4.
=08 Y 5
2
3
o
4. 75 { Tawe=L bde+00} L
4
4
P \
2 iy i N ', ' "
E 1T
3%
.
5.0 _Tamwe=T Fouy
& " i ' "
55
250.0 #3825 R £35.0 #A7.5 S00.0
Figura 2.18. Senales de diferente frecuencia a la salida del VCO (Altas frecuencias).
800.04 2.25
2
GO0, 0+
T
El
o
i
400,04
200,04
ol

Figura 2.19. Respuesta de las cargas de Maneatis para diversos voltajes de control.
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En la figura 2.19 se muestra la respuesta de las cargas de Maneatis de dimensiones usadas en

el diseno final.

Estando todos los transistores saturados, la corriente maxima de operacion de la celda es de

aproximadamente 3.2 mA (figura 2.20).

Vo kg Ik e 1.493 k. 5l 1. 686 Ik it
ids 3.158m 2. 99m 2. 822m 2. 656m Z2.496m 2. 338m
1ad 3.158m 2. 99m Z2.822n 2. 65Em 2.496m 2. 338m
1xE0 0 0 0 1} 0 0
Vs 1. 945 1 1.863 Al fEREE) TS 1.744
vils 1. 154 1 i 1.42 1 i
vhs 0 0 0 1} 0 0
vgh 1.945 1.903 1.863 1.823 ] B 1.744
vdh 1.154 1. 265 ik ghsal 1.42 il iy 1.E85
wgd 791, Em 638, 8m E12. 3m 403. 3m 266, 1m 158, ém
wth 677, T 677, Tn 677. Tn 677 6m 677. 6m 677, Sm
19 ETT. Tn 677, Tm E77. Tn B77. Bm E77. &I B677. Em
Jwdsat 0939, O9m 910, em 882. Zm 854, 1m 826. 1m T798. Zm
Figura 2.20. Vbsar, Vbs, Ibs, etc. para el transistor fuente de la celda.
El voltaje de pico a pico de las sefiales tiene ciertas variaciones, estas se observan en la figura

6.0

5.0 ]

.0

=30 ]
= 4
L - .—~—'—‘——~—._._____‘___\_
1o N+ =
1 ‘ctrl
0.0
0.0 1.0 2.0 2.0 4.0 5.0

de ()

Figura 2.21. Magnitud del voltaje pico-pico de la oscilaciéon.

La variacioén, como se observa, estd entre 1.1V y 1.9V.
Las dimensiones finales de los transistores que forman a la celda diferencial, se muestran en

la figura 2.22.
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it
Wi [T
"iH |>—|—1 I:ll"
Iy —— by "o+
. T T .
i+ _":lu.au u.sul:"_ -
e

Figura 2.22. Dimensiones de los componentes en la celda diferencial.

El ruido de fase es medido para una frecuencia alta y para una baja se muestra en la figura
2.23.

M1{305. 9MHz, -126 5dE«

MO453.2MHz, -91.32dBe/Hz)

-25.04 M2(21.53MHz, 45,57 dBc/Hz)

M3(43.05MHz, -62.11dEcfHz)
M4 (E4.57MHz, -76.76dEc/Hz) -
-50.04 ME(BE.09MHz, *82.25dEC!H2)%)<_//'

Me[107.6MHz, -42.42dE<fHz)
-75.0- M7(129.2MHz, —70.6dBc,’Hz)r§__——_

W

oh

i

B o

= MB(150.7MHz, ~118,0dBefHz).__

TIJ M9{172.3MHz, —~118.6dBc/Hz)

Z-100.04 M10(193.7MHz, ~134 0dBe/Hz)_ [y

ES

= g
-125.04
-150.04 2t
~175.0 ! ; ; : : :

10% 104 10% 105 107 108 102

relative frequenay (Hz)

Figura 2.23. Ruido de fase para 21 MHz y para 453 MHz.

Para el VCO a diferentes condiciones de operacion, se obtiene la respuesta en frecuencia y en

amplitud pico a pico de la oscilacion, a través de una simulacion de 500 ns.

El peor caso en potencia es simulado para una variacion del +/- 10 % en la alimentacion y
para temperaturas de -50 °C , 27 °C y 127 °C, que han sido impresas sobre su respectiva curva de
respuesta. La curva sin impresion de temperatura es obtenida para un caso tipico a 67 °C y 5V en la

alimentacion.
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V0 (E3)

— rmsiifreq WTELbY "rHsing”
— rmsiffreq WTETLED “rising”

Expressions 1

TxMame “time" ¥mode "aute” Tthreshold 43(3)

TwHame “time” Tmade "auta” threshald 4301}

Expressions 2

— fymax T L ah) - yminQiT e 1 a0iE)
Gymax T L) - ymindeT O 12N

— fymax QT al) - ymin@i T Laily
— fymaxiT I 1a - yminTEF LM i3)

Figura 2.25. Ganancia del VCO y Vpp de la oscilacién para “Peor caso en potencia” y 5.0 V.

129

i amsiifreq WTI/1B' “rising” ¥xMame “time” ¥mode "auto” ¥threshold 452} i w
: PR S Swamcp
Frecusncia 5.5wep
SO0 2.
12 TIK -3C
7
7 27
P
27C L.
=
7 2
\ -
123C
¥
2
7
/i—\/
1.0 15 20 25 30 35 4.0 4.5 1.0 1.5 2.0 25 30 . 4.0 4.5
Wed Wed
. . . .z “ .y
Figura 2.24. Ganancia del VCO y Vpp de la oscilacién para “Peor caso en potencia” y 5.5V.
Expressions 1 Expressions 2
i P — — bymax (TN - ymindTE L) fymax@TEL 2 - ymindiT e 2001
— rmstffreq WTETLEY “rising” TxName "time” ?m ade "auto” *threshald 43 — lymax®T LN - ymin T AN — fmax®TOILEN - ymindiT e L amiz)
rmiifreq WTE 1Y "rizing” TxMame "time” Tmode "auto” Ythreshold 43)il) S
T;ms(tfreq WTE{1ET "rising” TxName "time” ¥m ode "auto” ¥threshold 42 ’ M |
; pe Swcp
Frecuencia Swmcp
z
1.25 AOC |
1.75
1.0
27C
15
")"-'C
2l T =
s £
Z
i 1.25
129C LIl
a0
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=i
250 .
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1.0 1.5 2.0 2.5 2.0 35 4.0 1.0 1.5 2.0 2.5 2.0 EX 4.0
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Expressions 1 Expressions 2

i A e — MA@ TCLEN - yminGTOAENNE — bmax@T e - ymindT e L
— Fmstifreq WTE1B" “rising” xHam & "time" ?mods "aute” hreshald 4133} e T i S e
— Fmsiifreq YTEVLE rising” TxMam e "time” Tmode “aute” Tthreshald 411} i
s WTEALBY "rising” TxName "time” 2mode "auto” Tthreshold 453(2) EA] S T
! I R 4. Swawep
Frecuencia R g
55 A
50C
1.25
2170
- c 1.7 7Q
1.
2R 1
& -
4 = L
g, = 27C
e 7C

- 1/?(‘

75

1.0 1.5 zn 2.5 30 35 4.0 1.0 1.5 zn 2.5 30 35
We e g

Figura 2.26. Ganancia del VCO y Vpp de la oscilacién para “Peor caso en potencia” y 4.5V.

Para el peor caso en velocidad se realizan las mismas simulaciones: 4.5V, 5.0V y 5.5V combinados

con las temperaturas: -50 °C , 27 °C y 127 °C.
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Exprassions 1

— rmsiifreq WTS1ED “rising” YeMame “time" *mode "auto” Tthreshold 4)0(3)

— rmafreg WTE1E

“Fizing” TxMame “time" Tmade “auta” threshald 401

IDDW (freq WTCS1ED “rizing” ?xMame "time" Tmade “auto” threshald $))02)
Frecuencia 5 Smes
son. Bw:‘
&00.0
i
L
=
=
400.0.
zon.
.
1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0

0 (EEY

Ve

4.3

Exprassions 2

— bymaxTELa - yminddTEALANNE — frmax T O - ymin T 120001

GymaxUTEFLa) - ymindrTOFLaMIE) — bemax (T O 1) - ymin T o5 al)

Figura 2.27. Ganancia del VCO y Vpp de la oscilacién para “Peor caso en velocidad” y 5.5V.

— rmsilfreq UTE1BY “rising” YxHame “time" *mode "auto” threshold 4))

rmsiifreq VT 1D

sing” TxHame “time" Ymode “auto” fthreshold 40 (1}

2.5
Ve

{onfmgired WTFL1b "rising” *xMName "time" ¥m ode "auto” *threshold 42}
Frecuencia S s
ann SO(_
E00. :"’l::
400.0
200.0
1.0 1.5 z.n 20 2.5

4.0

z
W
13 /\ 5. Swcs
2.25
70
2
1.75
-
b
2 /
. 1C
1.25
1
75
1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5
ve g
Expressions 2
— demax T2 - ymindlT OS2 demax T LY - ymind T a0
— dymax@ T - yminddTOMAMIE) — demax T2 - wymindT ML 2 003)
2
I
I
Vpp TEne Swues
2.25
270
2
7 20
P
-
=
=
1.25
1.0
H
z
1.0 1.5 z.0 2.5 3.0 35 4.0 4.5
We

Figura 2.28. Ganancia del VCO y Vpp de la oscilacién para “Peor caso en velocidad” y 5.0V.
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Exprezsions 2

Ry St Ry F: i — bymax Tl - ymindiT O N2 — demax T2 - wminliTE 120010
— rms(ifreq WT{f10 "rising” TxHame “time” Tmode "aute” Tthreshold 41)(3) BmaxtTEO LN - ymindTEA 2NN — bmaxGTEA R - ymindiT O/ 123

— rms(ifreq WT{f10Y "rising” TxHame “time” Tmode "aute” Tthreshold 41310 ss

g0l siffreg YT/ B "rizing” YxName "time" Tmode "auto” ¥threshold 402

4 Swmcs
F 4.5 Wpp 5
recuEnCia Sw s

2000 w:

A TE
20 T

700.10 7<

E0O.0

S00.0
i =
. 29C g
= 27C =
=
400.0
\\ 1.0
127C
200.0
200.0
5
100,
o o
1.0 1.5 2.0 2.5 30 3.5 4.0 1.0 15 2.0 2.5 30 35 4.0
We Ve

Figura 2.29. Ganancia del VCO y Vpp de la oscilacién para “Peor caso en velocidad” y 4.5V.

Y por altimo el caso tipico, combinado con los mismos casos en temperatura y voltaje.

132



GENERADOR DE RELOJ CON MODULACION DE ESPECTRO DISPERSO

Expressions 1 Expressions 1
i s N — bymaxn@TE T - yminW T — ymand T - ymind TS
— rmsilfreq YTV LD "rising” xName "tim " Tmode "auta” Hthreshold 43 fymax QT {1l - ymindTEALMR) — bymax@WTE 120 - ymindT 1293
— rmsiffreq WTCF1BY "Fising” TxName "time” *mode “auto” *threshold 41101} 5
{.gm siifreq WTEY1D'Y "rising” YwMame "tim¢" *mode "auto” *threshold 43)i2)
Wpp 5.5v.typ
Frecuenci 5.5wtvp
2.25
-5
1.25
=y
g 27C
-50C
1

WO (e}
-y
)
n
)

7C -

'_.’(1 1.25
.
o
250
3
1.0 1y 2.0 2.5 EN k) 4.0 4.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5
e g Wed
. . S « L,
Figura 2.30. Ganancia del VCO y Vpp de la oscilacion para “Caso tipico” y 5.5V.
Expressions 1 Expressions 1
R N . o . s — bymax{UTE a0 - ymindiT L2 — fymax{UTE L2 - yminddTOF 120 (1)
— rmsiffreq WTCY1EY xMame "time” ¥m ade "aute” ithreshold 43  ymanuTCILaY) - yminGiT OS2
— rmsiifreq YT 1bY TxMame “time" ¥mode "aute” Ithreshold 43 {1} 5
Ed4m slifreq WTOSLB" "rizing” *xMame "time" Ymode "aute” threshold 43 i2) &
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5 (_“
1
r
500 9 i s
ii5s /4
7 \
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Figura 2.31. Ganancia del VCO y Vpp de la oscilaciéon para “Caso tipico” y 5V.
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Expressions L Expressions 1

. o " " — fymaxTIF1aT) - yminT L) — fymax®TE1E) - ymindT (1M1

— rmsilfreq YT/ B "rising” TxMame "time" Ym ode "auto” tthreshold 43} fymax T O L2 - ymin I TE L a2 — femax(iT 01T - ymindT e La s
— rmsiffreq WT{1BT “rising” TxName "time” Ymode “aute” Hthreshold 431}

2.
AL 1" "7 “time" “aute” T
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Vpp 4.5ty
Frecuencia 4 Sv.typ
5 LN
sac Tk
.
200 270
fél‘ﬁ( "
pira O 1
i 27¢
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127¢
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Figura 2.32. Ganancia del VCO y Vpp de la oscilacién para “Caso tipico” y 4.5V.

Para verificar el funcionamiento del VCO en el PLL, se realizaron simulaciones en lazo
cerrado, donde se macro modelaron todos los bloques restantes en lenguaje Verilog A. Se
consideraron dos frecuencias de entrada para simular, una a 740 MHz y otra a 20 MHz. Se
simularon para un caso tipico en proceso y una temperatura de 67 ° C .Los resultados se muestran en

las figuras 2.33, 2.34, 2.35 y 2.36:
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Figura 2.33. Voltaje de control y frecuencia de salida para una sefal de entrada de 740 MHz.
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Figura 2.34. Error en estado estatico de fase para una seial de entrada de 740 MHz.
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Figura 2.35. Voltaje de control y frecuencia de salida para una sefal de entrada de 20 MHz.
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Figura 2.36. Error en estado estatico de fase para una seinal de entrada de 20 MHz.

El error en estado estatico aumenta considerablemente para frecuencias bajas, sin embargo el

tiempo de amarre, resulta ser bastante pequefio, inferior a 5 ps.

CAPITULO 3. MODULADOR DE ESPECTRO DISPERSO

3.1. INTRODUCCION

En sistemas digitales, la sefial de reloj es una de las fuentes principales de interferencia
electromagnética (EMI). Las técnicas de generacion de sefiales de reloj con espectro disperso (SSCG)
permiten eliminar o reducir este problema empleando conceptos de modulacion en la senial de reloj.
Los sistemas SSCG modulan la frecuencia de la seial de reloj de acuerdo a perfiles de modulacion
con formas de onda particulares (sinusoidal y/o triangular), lo cual permite la dispersion de la energia
de cada uno de los componentes armonicos en un nimero determinado de componentes de banda

lateral con menor amplitud pero en conjunto con la misma cantidad de energia [6]. Lo anterior se
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traduce en una dispersion de la energia total en un rango de frecuencias mayor; sin embargo, en

cualquier frecuencia en especifico la emision radiada es menor.

Trabajos previos [7] [8] demuestran que la forma de onda de la sefial de modulacion afecta
directamente la cantidad de emision EMI por componente armonico en un sistema SSCG. La energia
en el espectro de la sefial modulada tiende a concentrarse en las frecuencias correspondientes a los
puntos de la sefial de modulacién donde la razon de cambio con respecto al tiempo es minima. En un
periodo de una sefial sinusoidal, figura 3.1(a), existen puntos donde la derivada es cero (maximos de
la sefal) y puntos donde la derivada es méxima (cruces por cero de la sefial); por lo tanto el espectro
de un armonico de la sefial de reloj modulada con este tipo de perfil presenta picos de amplitud en las
frecuencias correspondientes a los valores méximos de la sefial y una mayor atenuacion en las
frecuencias correspondientes a los cruces por cero, tal como se muestra en la figura 3.1(b). Utilizando
un perfil triangular, figura 3.1(c), para modular la sefal de reloj es posible reducir los picos de
amplitud presentes en los extremos del espectro generado por la sefial sinusoidal; sin embargo, dado
que la derivada de la forma de onda triangular es menor en sus cruces por cero que la sefial sinusoidal,
la atenuacién en las frecuencias correspondientes a estos puntos es menor, tal como se muestra en la

figura 3.1 (d).
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Figura 3.1. Sefal de modulacién sinusoidal (a), espectro resultante (b),

sefial de modulacién triangular (c), espectro resultante (d), senal de
modulaciéon Lexmark (e), espectro resultante (f) [11]

Lexmark International muestra en [8] los resultados obtenidos al aplicar un perfil de
modulacion determinado empiricamente a una sefial de reloj. A pesar de que el andlisis matematico y
la forma de generar dicho perfil es incierta, estd demostrado que provee una atenuacion 6ptima de los
armonicos de la sefial modulada en comparacion con los perfiles sinusoidal y triangular. La forma de
onda Lexmark, figura 3.1(e), genera una atenuacioén uniforme en su espectro correspondiente, figura

3.1(f), incrementando la derivada en los maximos de la sefal y disminuyéndola en sus cruces por cero.

El presente capitulo propone una nueva arquitectura para la generacion de la forma de onda

Lexmark en tiempo continuo utilizando bloques tales como osciladores y procesamiento analogico en
modo de corriente.
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3.2. FUNDAMENTACION TEORICA

Mediante el uso de herramientas de analisis numérico como Maple y Matlab se simulo la
modulacion de una sefal de reloj con una frecuencia fe. utilizando perfiles de modulacién sinusoidal,
figura 3.2(a) y triangular, figura 3.2(c), ambos con una frecuencia fn y amplitud V. Al aplicar la
transformada discreta de Fourier (DFT) a las sefales de reloj moduladas, se obtuvo el espectro
caracteristico producido por el perfil utilizado. El espectro al 5° y 7° armoénico de las sefiales de reloj

moduladas se presentan en las figuras 3.2 (b) y 3.2 (d).

x10?
15 T

x 10°

c) d)

Figura 3.2. Perfil de modulacién sinusoidal (a), espectro resultante (b), perfil de modulacién
triangular (c), espectro resultante (d)

Con base en los resultados obtenidos es posible pensar que la forma de onda Lexmark A(t)

puede ser generada a partir de la combinacion lineal de n funciones continuas de primer orden
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(ecuacion. 3.1). De esta forma, se podria contar con una sefial de modulacion periddica I'(t) capaz de
modular la sefial de reloj con un perfil caracteristico que proveera al sistema SSCG con una atenuacion

optima de emisiones EMI.

F(t)zao+a1f1(t)+azfz(t)+...+anfn(t) (3.D
Para comprobar la hipotesis anterior, se modulo la sefal de reloj de frecuencia f. con un perfil
de modulacion obtenido con la combinacion de funciones de primer orden, figura 3.3(a) y con el perfil
descrito con la ecuacidn presente en [9], figura 3.3(c). Los valores i y Vi para ambos casos fueron
iguales a los utilizados en los ejemplos de las sefiales sinusoidal y triangular. Los resultados se
presentan en las figuras 3.3 (b) y 3.3 (d). De las graficas se concluye que el espectro obtenido
utilizando la sefal de modulacion presentada por Lexmark es muy similar al espectro generado
utilizando la funcion expuesta en este trabajo, con la diferencia que nuestra sefial de modulacion I'(t)
ha sido obtenida a través de un exhaustivo y riguroso andlisis matematico, el cual no se presenta en

este trabajo debido a acuerdos de confidencialidad con la compafiia Freescale Semiconductor México.
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x 10°

¢) d)

Figura 3.3. Perfil de modulaciéon de este trabajo I'(t) (a), espectro resultante (b), perfil de
modulaciéon Lexmark A(t) (c), espectro resultante (d)
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3.3. DISENO DEL MODULADOR

El disefo del modulador de espectro disperso implica la generacion de senales periddicas con
la amplitud y fase adecuadas. Con el propdsito de unir de forma sencilla el bloque modulador con el
VCO disefiado en el Capitulo 2, la combinacion de las sefiales se realizara bajo el esquema de modo
de corriente. De esta forma sera posible modular la frecuencia de la sefial de reloj modificando la

corriente de polarizacion en una de las ramas internas del VCO.

El diagrama a bloques del generador de la sefial de modulacion se presenta en la figura 3.4. El
objetivo principal es generar la forma de onda caracteristica I'(t) empleando cuatro celdas de
procesamiento analdgico (oscilador, filtro y dos bloques transconductores). El oscilador de relajacion
genera una sefal periddica con una frecuencia de 33KHz en su nodo de salida; posteriormente el
bloque transconductor convierte dicha sefial de voltaje en una sefial de corriente mediante un factor
gmi. El filtro en modo de corriente extrae la frecuencia fundamental de la sefial de corriente
proveniente del bloque anterior y genera una sefal de voltaje en su nodo de salida. Finalmente el
bloque de suma formado por los transconductores gm> y gm3 convierte las sefiales de voltaje presentes
en los nodos de salida del oscilador y del filtro en senales de corriente y realiza la suma de ambas para
generar la forma de onda deseada. El disefio e interconexion de los bloques se explica a detalle en las

secciones subsecuentes.

0S8C &t / n@
s

Figura 3.4. Diagrama a bloques del modulador de espectro disperso

3.3.1. Oscilador de Relajacion

El principio de operacion de este oscilador se basa en el diagrama de la figura 3.5, el cual

consiste en un integrador y un comparador biestable [ 10]. Durante el intervalo 0 <t < T se integra el
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nivel N+ proveniente del comparador. Definiendo K como la constante de integracion, el valor del

voltaje en el nodo Vr en el instante t = T esta dado por:

. E
M
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;-':_r 'y -ul:l_ I
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-
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-
-

Figura 3.5. Oscilador de relajaciéon y formas de onda resultantes

T
Vo(h)=S +K[N.dt=S +KNT =S5, (3.2)
0

De la ecuacioén 3.2 el tiempo T esta determinado por la siguiente ecuacion:

T =22 (3.3)

Con el mismo principio, se resuelve para V1(T2) y se obtiene el valor de T»:
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T
V. (T,)=V.(T)+K j Ndt=S,+KN.T,=S_ (3.4)

T

T, =22 (3.5)

La suma de T y T2 es igual al periodo de las sefales en la figura 3.5 y esta dado por:

I K |N N

Si N=-N. =N y S, =-S =S

=25 3.7)
KN

El esquematico del oscilador se muestra en la figura 3.6 [10] [11].

Int d
=1 niegrador Comparador

|4-J 1 biestable

| |

I s | L ME

Wb
| |
@ | [
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] AILT

Il:ul:

wb2

Figura 3.6. Esquematico del oscilador de relajaciéon
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Los transistores M1 — M14 junto con el capacitor C forman el integrador de la figura 3.5,
mientras que los transistores M15 — M20 forman el comparador biestable. Dicho comparador tiene
dos estados de salida estables y presenta un comportamiento de histéresis cuando se presenta una
transicion entre los dos estados. La topologia del comparador tiene una excursion en el nodo de salida
Vy de 0 — 5V (0 — Vpp). Con el propdsito de maximizar la ganancia del integrador y disminuir asi la
capacitancia requerida, se determina un rango de histéresis y por lo tanto la excursion de la sefial en
el nodo Vx desde 1.5V hasta 3.5V. Con las especificaciones anteriores y tomando en cuenta que las
sefales Vy y Vx tienen un voltaje de modo comun de 2.5V, se obtienen los valores de N =2.5V y S =
1V. De la ecuacién 3.7, la ganancia requerida en el integrador para una frecuencia de 33.33KHz esta
dada por:

= ;}i = (30;(;;/2)51/) =53,333s"" (3.8)
Por otro lado, el integrador se basa en una topologia de bomba de carga controlada por una

sola sefial como la mostrada en la figura 3.7.

—PSll

Figura 3.7. Integrador bomba de carga

Los transistores M11 — M 14 forman los interruptores S1 y Sa. Los transistores M1 — M6 forman
la fuente de corriente en la parte inferior del interruptor S» y los transistores M7 — M10 forman la
fuente de corriente en la parte superior del interruptor Si. Si ambas fuentes de corriente tienen el

mismo valor, la ganancia del integrador esta dada por:
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o L (3.9)

Siendo N el voltaje de activacion de los interruptores. En el esquematico de la figura 3.6, se
puede ver que el voltaje de activacion del transistor M13 (N13) es igual al voltaje de activacion del
transistor M14 (N14) siempre y cuando la excursion de la sefial Vy sea de riel ariel y Vrp = Vn. Dado

que la condicion anterior se cumple por la topologia seleccionada para el comparador se tiene:
N,=-N,;=N=25V (3.10)

Con las ecuaciones 3.8, 3.9 y 3.10, para una corriente de 1uA, el valor de capacitor necesario

para cumplir con el valor de ganancia K del integrador esta dado por:

c-1 _ LA =7.5pF (3.11)

KN (5333357")2.5V)

Los transistores M11 y M12 agregan una etapa de inversion extra en el camino de la sefial de
forma que el integrador sea una etapa no inversora como lo indica el diagrama de la figura 3.5. El
dimensionamiento de los transistores M13 y M14 se realizé de tal forma que la resistencia de
encendido de los interruptores no ideales fuera menor a 500Q2 con el fin de disminuir pérdidas de
voltaje en la excursion del nodo Vx. Considerando fuentes de corriente ideales se puede asumir que el

voltaje en la fuente del transistor M14 es 0V mientras que en la fuente del transistor M13 es 5V, por

lo tanto:
(Wj _ ! _ ! — 417 (3.12)
L)pus #,CoVas =V )R, (1 13.2!‘% 2j(SV ~0.76V (500Q)
(Wj _ ! _ ! ~13.0 (3.13)
Ly #,C Vg + ViR, (37.8!‘%2)(51/ ~0.937 Y5000

Las fuentes de corriente empleadas en el oscilador son fuentes cascode de amplia excursion.

Su caracteristica principal es que el voltaje en el nodo de salida puede disminuir hasta la suma de los
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voltajes Vpsat de los dos transistores en la rama de salida. Las dimensiones de los transistores M1,
M3 y M5 se seleccionaron para un Vpsar de 350mV con una corriente de polarizacion de 1uA;
mientras que las dimensiones de los transistores M2, M4 y M6 se calcularon despreciando el efecto
de cuerpo y considerando un Vpsar de 180mV. De esta forma, el voltaje minimo en el drenador del
transistor M5 para mantener la fuente en saturacion es 0.530V, lo cual es satisface la excursion de

voltaje en el nodo Vx.

(W] - L _ lud —0.144 (3.14)

L 13:3 EﬂnCax(VDsat)z [566%2)(0350V)2

(Wj - Ip - lud —0.545 (3.15)
Fhse CuC 0 (56.6!‘%2)(0.1801/)2

El dimensionamiento de las fuentes de corriente con transistores PMOS se realiz6 de forma
similar. Para los transistores M7 y M9 se determin6 un Vpsat de 300mV, mientras para los transistores
M8 y M10 fue de 650mV. De esta forma, el voltaje méximo en el drenador del transistor M10 para
mantener la fuente en saturacion es SV — 0.950mV = 4.05V, cumpliendo de nuevo con la excursion

de voltaje en el nodo Vx.

(WJ = - b LA —0.588 (3.16)

RN W, (18.9"%2j(0.300V)2

[WJ = Iy _ lpd —0.125 (3.17)
L Js 10 EprUx(VDM)Z (18.9"%2)(0.650V)2

El comparador biestable [11] se disefia para un rango simétrico de histéresis de 2V alrededor
de Vpp/2. Despreciando el efecto de cuerpo, la relacion entre el transistor de retroalimentacion M20

y el transistor M 19 esta dada por:

"), _(VDD—S”]Z :[ SV -3.5V jz — 0.30 (3.18)

3.5V -0.76V
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De igual forma, la relacion entre el transistor M17 y el transistor M 16 estd dada por:

=0.34 (3.19)

(V%)m - ( S Jz _ ( 1.5V jz

(V%)” VAR 5V —0.93V - 1.5V

La tabla 3.1 muestra las relaciones de aspecto de los transistores en el oscilador, los voltajes
de polarizacion Vi y Vo, el valor del capacitor C y la corriente de polarizacion Ipias utilizados en el

diseqo final del circuito:

Componente Valor Componente Valor Componente Valor
M1 1um /6 um M9 4 um /6 um M17 7um/ 1 um
M2 4 um /6 um M10 1um /6 um M18 3um/1 um
M3 1um /6 um M11 9um /0.5 um M19 4pum /1 um
M4 4 um /6 um M12 3um /0.5 um M20 8um/1 um
M5 1um/6 pm M13 9um /0.5 um Vb1 2.7V
M6 4 pum /6 pm M14 3um /0.5 pm Vb2 2v
M7 4 um /6 um M15 3um/ 1 um C 7.2pF
M8 1um /6 um M16 5um/1 um Ibias (Oscilador) 1uA

Tabla 3.1. Componentes del oscilador de relajacion

La figura 3.8 muestra las formas de onda de los nodos Vy y Vx. La frecuencia medida fue de
32.96KHz. La excursion de voltaje de la sefial Vy fue de riel a riel, mientras que la excursion de la

sefial Vx fue de 3.52V a 1.45V.
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Figura 3.8. Formas de onda generadas con el oscilador de relajacion

3.3.2. Filtro pasa banda

La topologia seleccionada para el filtro pasa banda fue la de un filtro analégico de segundo
orden en modo de corriente [12] [13]. Los requisitos de disefio son una frecuencia central de 33KHz

y un factor de calidad Q = 8. Su esquemadtico se muestra en la figura 3.9.
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Figura 3.9. Esquematico filtro pasa banda en modo de corriente
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La funcién de transferencia H(s) esta dada por la relacion entre el voltaje en el nodo Vour y la

corriente de entrada Iin. Al realizar el analisis de sefial pequefia del circuito se obtiene:

oy Vo). R G

s)= = - (3.20)

Ii”(s) S3+ gm21+gm24 S2+ 8218 maa o+ gmzzgmz3g2m25
c, C, C,C C,.C,

par par par .

Donde se observa que la presencia del capacitor parasito Cpar degrada la respuesta del filtro de

Enm
segundo orden. Despreciando el efecto del polo C = asociado a dicho nodo, la respuesta del filtro se
par

simplifica de la siguiente forma:

1 js
(/C ! (3.21)

Iin(s) S2+ g,,,21 S+ gmzzgn123g2m25
Cf gmz4Cf

Si gm22 = gm23 = gm24 = gm25 = gm, la funcidn de transferencia se simplifica:

1 js
(/Cf (3.22)

2
Lo { o ]{g]
C, C,

De esta forma al comparar la ecuacion 3.22 con la funcion de transferencia bicuadratica de un
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filtro pasa banda el analisis del filtro se simplifica y se obtienen las siguientes ecuaciones de diseno:
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@, _ Enn

(3.23)
0 C
w, =5m (3.24)
C,
w.
0= Em _ "moas (3.25)
gmzl W21

Para un voltaje de Vpp/2 en el drenador y la compuerta de todos los transistores NMOS y

una transconductancia gm de 10nA/V tenemos:

2o WVes Vi) (10”%)(2.5V—0.76V)

Iy, . = ; S : —8.7ud (3.26)

Con lo cual, las relaciones de aspecto de M22, M23, M24 y M25 estan dadas por:

=0.05 (3.27)

) e (0447)

L 2p,Co 1, 2(113.2 ﬂ%z)&mA

Para un factor de calidad Q = 8, se requiere una gm21 = 1.25nA/V. Por lo tanto la relacion de

aspecto del transistor M21 esta definida como:

[Wj :1[Wj =6.25E -3 (3.28)
L 21 8 L 22-25

Las fuentes de corriente PMOS (M26 — M29) se disefian para un Vpsat de 400mV. En el caso
de M28 su relacion de aspecto se determina con la corriente de polarizacion calculada en la ecuacion

3.26:

[Wj > S 8.7ud _ 287 (3.29)
L 23 ;/upcox(VDsat)z (189/%ZJ(O4OOV)2
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Para el resto de los transistores PMOS, sus relaciones de aspecto se escalan respecto a la de

M28 de acuerdo a la corriente de polarizacion que circula por cada uno de ellos:

w

L 27 — 1D27 — ID21 +1D25 — 957/’{14 — 11 (330)
WY Iy I, 8.7 ud

L 28

w

L )y 211329 :]D23+1D24 :17-4,UA ) (3.31)
WY Iy I, 8.7 ud

L 28

w

L )y _ Lo _ 8.7uA -1 (3.32)
W\ I, 87ud

L

28

Finalmente el valor del capacitor se calcula a partir de la ecuacion 3.24:

g 10%2
C,=Sm =LV __4823pF 3.33
"o, 27(33kHz) P (-23)

La ubicacion del polo asociado a la capacitancia parasita Cpar esta en funcion de las relaciones

de aspecto de M24 y M25 principalmente, su valor se calcula como sigue:

3(10 //2)
frg =—Smas o Smu 4ng4 - —622MHz  (3.34)
27C,,,  27(2C4sy) 2;;(3W24Lz4Coxj 87[(5;071)(60;”;1)(2.56% 2)

Lo cual reafirma la suposicion de despreciar su efecto en la funcion de transferencia del filtro

al ubicarse 2 6rdenes de magnitud por arriba de la frecuencia de interés.
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Para la tecnologia AMIS CMOS de 0.5um, el capacitor Crde polyl a poly2 ocuparia un area
de 0.05mm?. Para reducir su tamafio se emplea la técnica de escalamiento de impedancias expuesta
en [14] [15]. Para un capacitor la multiplicacion de su admitancia es directamente proporcional a su
corriente de entrada, por lo tanto el uso de un amplificador de corriente dentro de una estructura puede

multiplicar el valor de la capacitancia efectiva. Un ejemplo de esto se muestra en la figura 3.10.

eI

Figura 3.10. Escalador de impedancias
basado en un amplificador de corriente

Despreciando las resistencias de salida de los transistores, la relacion entre las senales de sefial

pequefia iin y Vin esta dada por:

i[ — Vl- gml + ng (335)
lJngm1 lJngm1

Vi _ Z8m+] (3.36)

L 8t 8&m

Tomando en cuenta que gm> = Ngmi:

: Zg  +1
Vl _ gml (337)

i g, (N+1)

Para una transconductancia gmi lo suficientemente grande, se puede considerar que Zgmi >> 1

y por lo tanto:
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i (3.38)

Con el fin de minimizar las corrientes de fuga en el nodo X, la realizacion del escalador de
impedancias requiere fuentes cascode con longitudes de canal grandes. La figura 3.11 muestra el

esquematico de la estructura.

b1
" LA

M35

Figura 3.11. Esquematico escalador de impedancias

La admitancia de sefial pequefia equivalente vista en el nodo de entrada esta dada por:

par

l+s—F—

; + N +1

Vi :lli :(gm39gd35gd34 gmssgd39gd38J+S (N+1)Cm (C +)§msﬁ (3.39)
v gm35gm39 m par

in
gm36

1+s

Despreciando el capacitor parasito la ecuacion se reduce a:
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Vo=t =g as[(N+1)C,] (3.40)
V.

mn
La conductancia g, en el nodo vi, es tipicamente reducida para espejos de corriente cascode
por lo que, de forma ideal, la estructura presenta un comportamiento multiplicativo de la capacitancia

Cm por un factor (N+1).

Para el disefio del escalador de impedancias a utilizar en el filtro, se eligi6 un factor de
multiplicacion N = 36. El disefio de las fuentes de corriente siguié un método similar a las fuentes del
integrador (ecuaciones 3.16 — 3.19). El pardmetro Vpsat para los transistores M30, M32 y M34 se
especifico como 470mV; para los transistores M31, M33, M35, M36 y M38 como 350mV y para los
transistores M37 y M39 como 250mV. La corriente de polarizacion Ipias se fij0 en 3pA. Las relaciones

de aspecto de los transistores en el escalador estan dadas por:

I
K) - D _ 34 ~0.718 (3.41)
L)y 5'“1’ C,, (VDW )2 (18.9 %2 )(0.4701/')2
I
KJ - D _ 34 ~1.296 (3.42)
L J315 2 H:Cox (Vo )’ (18.9 f‘%z )(0.3501/)2
I
KJ -1 _ 3ud ~0.433 (3.43)
L 36 Eluncnx (VDsa[ )2 [56'6%2)(0350V)2
bi
K) _ D _ 3ud —0.848 (3.44)
L)y

wC (V. (56.6”%2j(0.2501/)2

), (), (%)
s _NLss \LJw 4 (3.45)

L), .
RORGH

Finalmente el valor del capacitor Ci es calculado con el factor de multiplicacion N y la

ecuacion 3.40:
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C
=t IBPE 500 (3.46)
N +1 37

Tomando en consideracion la capacitancia parasita de la figura 3.10, el rango de frecuencias

para el cual la ecuacion 3.40 es valida esta definido como 1 < ® < m2, donde:

g
W =—"20 3.47
' (N+1)C, (347
gm36
? c,+C,) (3.48)

par

Para una longitud de canal de 4um, los pardmetros An y Ap tienen valores de 0.0165V! y

0.0191V! respectivamente. El calculo de las frecuencias 1 y o> implica determinar el valor de g,

gm36 Yy Cpar:

+
g, :(gm39gd35gd34 gn135gd39gd38J:10.54E_9mhos (349)
gm35gm39
21, LA
= =17.14 3.50
gm36 VDmt V2 ( )

2 2
Cror ® Cassg +Coszs = ECOXL(Wm +Wyg) = 5(2-56%2 )(4/””)(74#”7) =505.17/F  (3.51)

Con las ecuaciones 3.47 — 3.51 se obtiene:

. g, _ 10.54E —9mS 1350 (3.52)
22(N+1)C,,  2x(37)1.34pF)
. 17.14/‘%2
1 m3 - = 1.478MHz (3.53)

" 27(C, +C,,) 27(134pF +0.505pF)

Las ecuaciones 3.52 y 3.53 demuestran que la frecuencia de interés se encuentra dentro del

rango de operacion del circuito de la figura 3.11.
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Empleando un escalador de impedancias por cada capacitor Cr del esquematico de la figura
3.9, se obtiene la realizacion completa del filtro pasa banda. La tabla 3.2 muestra las relaciones de
aspecto de los transistores empleados en la topologia, los voltajes de polarizacion V1 y Vi, €l valor

de los capacitores C y las corrientes de polarizacion Ipias:

Componente Valor Componente Valor Componente Valor
M21 1 um /60 um M29 39.5um /6 ym M37 4pum /4 ym
M22 5um /60 um M30 3um/4 um M38 72 uym /4 ym
M23 5um /60 um M31 6 um /4 um M39 144 ym /4 ym
M24 5um /60 um M32 3um/4 pm Vb1 2.7V
M25 5um /60 um M33 6 um /4 um Vb2 2V
M26 20 ym /6 ym M34 108 um /4 pym Cm 1.25pF
M27 24 ym /6 ym M35 216 ym /4 ym Ibias (filtro) 9.6uA
M28 20 um /6 um M36 2um/ 4 um Inias (€scalador) 3uA

Tabla 3.2. Componentes del filtro pasabajas

La figura 3.12 muestra la respuesta en frecuencia del filtro disefiado, la frecuencia central fue
de 33.296KHz con una ganancia de 115.7dB. El factor de calidad medido fue de Q = 6. La disminucion
en el factor de calidad se debe al uso de los escaladores de impedancia con factor de multiplicacion
de 36. Al reducir este factor y aumentar la transconductancia gm3s se obtienen mejores factores de

calidad a expensas de un incremento en los capacitores Cn.
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Figura 3.12. Respuesta en frecuencia del filtro pasa bandas

3.3.3. Bloque Transconductor gm1

El esquematico de este bloque se muestra en la figura 3.13. Se emplean dos etapas fuente
comun como atenuadores y un transistor M52 como transconductor. Con el fin de reducir la distorsion
introducida en la conversion de voltaje a corriente y no requerir valores muy reducidos de
transconductancia, la etapa de atenuacion se disefia para obtener una amplitud pico a pico en el nodo
Vz de 500mV. De esta forma, con un valor de transconductancia de 1uA/V en el transistor M52 se

obtiene como salida una sefial de corriente con una amplitud pico a pico de S00nA.
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Figura 3.13. Esquematico bloque transconductor gm1

Con una sefial de entrada (nodo Vx) con amplitud pico a pico de 2V la ganancia total requerida
es de 0.25. Disefiando ambas etapas fuente comun idénticas, la ganancia en cada una de ellas esta dada

por:

AV — Emas — Emso =05 (354)
Emao  Emsi

La terminal de salida se conecta directamente al nodo V.. de la figura 3.9. Debido a esto, la
corriente de polarizacion del transistor M52 proviene directamente de la fuente de corriente M27, por
lo que la relacion de aspecto de éste ultimo se incrementa lo necesario para no descompensar la
polarizacion del filtro. La figura 3.14 muestra el voltaje en la compuerta y la corriente en el drenador
del transistor M52, se observa una amplitud pico a pico en la sefial de voltaje de 520mV y en la sefial

de corriente de 550nA.
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Figura 3.14. Sefiales de voltaje y corriente en el bloque transconductor gm1

3.3.4. Bloques Transconductores gm2 y gm3

uno_| P
llnm

W, Yout

Figura 3.15. Circuito de los transconductores gm2 y gms

La suma de corrientes se realiza con dos transistores M53 y M54 como se muestra en el
esquematico de la figura 3.15. Para efectos practicos, su corriente de polarizacion la provee el
transistor P como carga activa con un valor equivalente de 1MQ. Con los valores de
transconductancias adecuadas, la conversion de las sefiales de voltaje de los nodos Vz de la figura 3.13
y Vour de la figura 3.9 producen las corrientes necesarias para generar la forma de onda I'(t). La figura

3.16 muestra la corriente a través de la carga P.
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Figura 3.16. Forma de onda I'(t) en la corriente a través de la carga activa P.

La tabla 3.3 muestra las relaciones de aspecto de los transistores empleados en los bloques

transconductores:

Componente Valor Componente Valor
M48 2pum/6 pm M52 1um /80 pm
M49 16 um /6 pm M53 1um /45 pm
M50 2pum/6 pm M54 1 um /60 pm
M51 16 um /6 pm

Tabla 3.3. Componentes de los bloques transconductores

La forma de onda presenta resultados satisfactorios. Aunque los transistores M53 y M54
introducen distorsion en la conversion de voltaje a corriente, la suma de dichas sefales con las

amplitudes y fases adecuadas genera la forma de onda I'(t) en tiempo continuo.

3.4. ESQUEMA DE PRUEBA

La figura 3.17 muestra el esquema de prueba utilizado en la verificacion del sistema de
modulacion de espectro disperso. Con excepcion del modulador, el VCO vy el punto de suma fueron
sustituidos por su macromodelo escrito en cddigo VerilogA. La primera prueba consistio en aplicar

un voltaje de control constante al VCO para obtener a su salida una sefial de reloj de SOMHz sin
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modulacion. Posteriormente se agregd el perfil I'(t) a la sefial de control empleando el circuito
modulador antes disefiado asi como un transresistor y un interruptor ideales con el fin de observar el

efecto ocasionado por la modulacion de espectro disperso.

Vet
Vo ) ™ | Oscilador L O Fout

controlado
e
ssMm —>—

Figura 3.17. Esquema de prueba

El espectro en frecuencia de las sefales de reloj obtenidas en ambos casos se muestra en la
figura 3.18. Se observa como la técnica de modulacion de espectro disperso atenuia la amplitud
maxima en cada uno de los arménicos a expensas de un incremento en el ancho de banda ocasionado

por la generacion de componentes de banda lateral.

[AEZIETe T 7oy TOUITST 58 U.UIIT ST 932 37968 Rectanguar I afCaherentCamm Fectangurar T

[AEZIET W T 7oz T T UTUT 5158 U TS993 37960 "Rectangular T afL ohererilam Rectangular 177 L

n 100.0 2000 3000 400.0
30 (EB)

Figura 3.18. Espectro en frecuencia de sefiales de reloj sin y con modulacién

La tabla 3.4 muestra una comparacion entre los resultados obtenidos de la simulacion anterior

y el analisis matematico realizado en la Seccioén 3.2 utilizando Matlab. El ancho de banda de los
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componentes de banda lateral es una funcion lineal del nimero de armoénico, mientras que la

atenuacion en la amplitud medida con respecto a una sefial de reloj sin modulaciéon presenta un

comportamiento logaritmico conforme se incrementa la frecuencia [6].

Matlab SPICE
Componente
.. Ancho de banda | Atenuacion | Ancho de banda | Atenuacién
armonico
(MHz) (dB) (MHz) (dB)
1 (50MHz) 2 13.1 2.01 11.20
3 (150MHz) 6 17.8 6.23 18.42
5 (250MHz) 10 19.8 10.27 20.49
7 (350MHz) 14 21.0 14.60 21.49

Tabla 3.4. Medidas caracteristicas del sistema SSCG

Los resultados confirman la efectividad del bloque modulador presentado en este capitulo para
reducir las emisiones EMI en sefiales de reloj. Con la inclusion de la forma de onda I'(t) en el punto

de control de un PLL se puede contar con un sistema SSCG con niveles Optimos de interferencia

electromagnética.
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CONCLUSIONES

En el disefio del circuito detector de frecuencia y fase (PFD) y la bomba de carga se eligi6 una
arquitectura robusta por las ventajas que ofrece respecto a una arquitectura basica; algunas de ellas
son una mejor respuesta, menor corriente de fuga, reduccion de la corriente estatica, uso de
retroalimentacidn positiva y re-uso de corriente. Para aprovechar los beneficios de dicha arquitectura
de bomba de carga, es necesario que la corriente de salida sea lo mas simétrica posible, lo cual implica
una correcta seleccion del espejo de corriente a utilizar. En el presente trabajo se analizaron 3 espejos
diferentes, los cuales proporcionan respuestas de corriente distintas y por lo tanto salidas diferentes.
El espejo basico provee una corriente que varia con el voltaje de drenador a fuente del transistor; el
espejo cascode tiene una respuesta mas uniforme pero necesita mas voltaje de drenador a fuente y por
lo tanto limita el rango de operacion de la bomba de carga; finalmente la configuracion del espejo
cascode de amplitud maximizada (Wide Swing Current Mirror “WSCM” por sus siglas en ingles)
produce una salida de corriente mas uniforme debido a que el voltaje de drenador a fuente necesario
para su funcionamiento es mas pequefio que en los casos anteriores. Debido a esto, el espejo WSCM

fue la opcidn elegida para el disefio del PFD.

En el disefio de un oscilador, es posible ampliar bastante la respuesta lineal del sistema para
un rango mayor a una década. Esto se logra basicamente si se tiene un esquema de polarizacion
adecuado que presente una linealidad en la transconductancia en al menos dos décadas de operacion.
Si se desea mantener una amplitud constante, se debe mantener constante la ganancia de la celda,
misma que depende directamente de la linealidad de la trasconductacia del par diferencial respecto a
la corriente y de la linealidad que presenta la carga de Maneatis para los diferentes voltajes de control.
Para obtener una sefial sinusoidal a la salida de la celda, como es de suponerse, es disminuida la
ganancia hasta el punto en el cual apenas ocurre la oscilacién. Esto ocurre cuando el producto “GH”
del sistema a lazo cerrado equivalente al circuito de 4 celdas de retardo tiene un valor igual al vector:

“-1” 0 margen de ganancia y fase igual a 0 dB y 0° respectivamente.

El efecto de las capacitancias parasitas resulta decisivo si se desea obtener una frecuencia de

oscilacion elevada, ya que para lograr esto es necesario aumentar las dimensiones de la celda de
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retardo. El resultado es un aumento no lineal de la frecuencia maxima de oscilacion respecto a las

dimensiones de los componentes, la respuesta es exponencial con un valor de frecuencia maximizada.

Respecto a bajas frecuencias de trabajo, por tener un esquema de polarizacion a través de un
sistema a lazo cerrado que basa su principio de operacion en una igualacion de corrientes, se logra la
igualacion de éstas en el orden de los nA, lo cual permite trabajar al oscilador para frecuencias incluso
en el orden de los KHz. No obstante, se debe mencionar que la ganancia en este rango de frecuencias
es muy diferente a la que se tiene para el rango normal de trabajo, es decir, aqui ya no existe linealidad
en frecuencia. Ademas, el ruido pudiese afectar enormemente, ya que se estaria trabajando para

corrientes en el orden de las corrientes parasitas de los transistores.

Se tienen excelentes resultados para las simulaciones en 27 esquinas, para todos los casos se
mantiene una linealidad mas o menos constante, aunque en alguno de los casos la frecuencia maxima

de trabajo se ve reducida casi a la mitad.

El uso de técnicas de modulacion de espectro disperso en generadores de sefiales de reloj
disminuye los niveles de emisiones EMI en circuitos integrados. Aunque dicha técnica no es nueva,
existe una variedad de propuestas de sefiales de modulacién que consiguen disminuir las emisiones
en distintas proporciones. La forma de onda Lexmark consigue dispersar la energia en el espectro de
frecuencias de forma dptima para aplicaciones de sefiales de reloj. Se demostrd que es posible generar
dicha forma de onda a partir de la suma algebraica de funciones elementales. De esta forma es posible
obtener una sefial de modulacion en tiempo continuo para su introduccion en un sistema PLL con el

fin de modular la frecuencia de la sefal de reloj.

El disefio de filtros y osciladores de baja frecuencia implica el manejo de valores reducidos de

transconductancias y valores elevados de capacitancias. Las frecuencias caracteristicas de las
topologias empleadas en este trabajo tienen la forma g % lo que las hace susceptibles a perder la

sintonizacién con minimas variaciones en el sistema. Para compensar este problema se seleccionaron
topologias versatiles en las cuales es posible variar la frecuencia de operacion modificando la corriente

de polarizacion de la estructura (filtro en modo de corriente).
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Con el fin de minimizar el espacio en area requerido para el circuito modulador, se
implementaron técnicas de escalamiento de impedancias que emulan el comportamiento en sefial
pequefia de una capacitancia elevada utilizando componentes con valores reducidos. La desventaja de
este tipo de estructuras al utilizarlas en el disefio de filtros activos es una pérdida en el factor de calidad

de los mismos proporcional al factor de multiplicacion en el escalamiento de la capacitancia.

En el charge pump se observo que aunque las corrientes de descarga fueron mejoradas, la
corriente de carga permanecid igual durante el disefio. No se realizaron modificaciones a la salida Q7
del circuito, lo cual ocasiona ciertos inconvenientes como la falta de simetria entre la carga y descarga
del nodo. Para igualar las corrientes lo que sigue es modificar la salida de Q7, por una arquitectura
como la del Wscm, lo cual mejora el rango de voltaje a la salida y por lo tanto las corrientes de carga

y descarga seran mas simétricas.

En el PFD se vio que el disefio es una arquitectura que es realizada para los sintetizadores de
frecuencia de reloj, la cual nos facilita a reducir compuertas l6gicas que no son necesarias, para
mejorar el funcionamiento y respuesta de este bloque, se podria usar flip flops (FF), hechos de
inversores y compuertas de transmision los cuales tienen una mejor respuesta, con lo que el PFD

obtendrd una mayor velocidad en la respuesta y se reducira la zona muerta.

Bajo el esquema de funcionamiento del VCO propuesto, se pretende llevar hasta fabricacion
en silicio, teniendo la necesidad de disefiar un bufer restaurador de nivel capaz de manejar una carga
de 30 pF, dicho circuito debe amplificar cada una de las ocho sefiales para ser enviadas al exterior del
chip, para asi cerrar el lazo con la bomba de carga y formar asi un enganchador de fase. Se pretende
hacer pruebas individuales a este dispositivo para posteriores comparaciones de resultados finales con

analisis tedricos.

Con el fin de reducir la distorsion en las sefiales generadas por el modulador, es necesario
reemplazar los bloques transconductores por estructuras mas complejas con retroalimentacion
negativa. Asi mismo, es indispensable sustituir las corrientes y voltajes de polarizacion por circuitos
de referencia que puedan ser integrados dentro del esquematico del modulador con el fin de evitar el

uso de terminales externas para este proposito.
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Finalmente se requiere introducir la sefial de modulacion obtenida dentro del lazo cerrado del
PLL sin afectar la estabilidad y funcion de transferencia del mismo de forma considerable. Como una
primera aproximacion se realizaron simulaciones enfocadas en afiadir al voltaje de control del VCO
un voltaje proporcional a la seial Lexmark; sin embargo, los resultados no se reportan en el presente
trabajo debido a que la sefial de salida del charge pump produjo un voltaje que anul6 el efecto del
bloque modulador y evitd la modulacion en frecuencia de la sefal de reloj. Como trabajo a futuro se
requiere encontrar el punto dptimo dentro del lazo de control para generar la modulacion de espectro
disperso. Para tomar ventaja del modo de corriente del modulador se pretende modificar la corriente

de polarizacion en alguna rama del sistema.
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GENERADOR DE RELOJ CON MODULACION DE ESPECTRO DISPERSO

APENDICE A

Parametros de disefio para la tecnologia AMIS CMOS de 0.5um

PARAMETROS DEL TRANSISTOR | W/L [ NMOSL | PMOS | UNIDADES
MINIMUM 3.0/0.6
Vth 0.76 -0.93 volts
SHORT 20.0/0.6
Idss 466 -253 uA/um
Vth 0.65 -0.91 volts
Vpt 10.0 | -10.0 volts
WIDE 20.0/0.6
IdsO <25 <25 pA/um
LARGE 50/50
Vth 067 | -0.97 volts
Vjbkd 111 | -11.6 volts
ljlk <50.0 | <50.0 pA
Gamma 0.49 0.58 Jv
K' (Uo*Cox/2) 56.6 | -18.9 HA/V2
Low-field Mobility 468.79 | 19654 | cmapyes
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