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RESUMO

Osciladores Controlados por Tensao (VCOs - Voltage-Controlled Oscillators) sdo circuitos de
grande importancia em sistemas de comunicagdo por radiofrequéncia atuais. Muitos trabalhos
de pesquisa recentes t€ém focado no desenvolvimento de VCOs para aplicagdes em uma faixa
muito grande de frequéncias (isto €, suportando amplo funning range). O desenvolvimento de
VCOs com uma ampla faixa de sintonia tem motiva¢cdo na abertura de bandas de frequéncia,
que até pouco tempo estavam licenciadas apenas para usos especificos, porém agora estdo
também abertas para a utilizacdo de sistemas de radios cognitivos. A ideia é que o radio
cognitivo tenha recursos para detectar se um canal (ou faixa de frequéncia) estd sendo usado
e, em caso de o canal ndo estar sendo usado, o rddio cognitivo deve se reconfigurar para
operar nesse canal. Desse modo, os rddios cognitivos devem possuir um alto grau de
reconfigurabilidade, de forma que possam operar em uma faixa muito ampla de frequéncias.
Esse requisito exige o uso de de VCOs com um amplo funning range. Este trabalho apresenta
um projeto completo de um LC-VCO com uma larga faixa de frequéncia de operagdo
(widedand). Um amplo tunning range foi obtido a partir do chaveamento (ou programacao)
do valor da capacitancia total do tanque-LC do VCO, gerando assim vdrias sub-bandas de
frequéncia. O ganho do VCO (Kvco) manteve-se com pequenas variagdes para todas as sub-
bandas de frequéncia, com um valor médio de 88.6MHz, sendo 112MHz e 80MHz os valores
maximo e minimo, respectivamente. O ruido de fase variou de -118.4dBc/Hz a -107.4dBc/Hz
para as portadores em 3.7GHz e 8.1GHz, respectivamente, enquanto que a poténcia dissipada
do circuito LC-VCO variou de 1.8mW a 5.6mW para todo o tunning range. Para a figura de
mérito power-frequency-tunning-normalized (FOMprrN), 0s valores obtidos foram na faixa

3.1dB e 11.2dB, comparéveis com a maioria dos trabalhos publicados na érea.

Palavras-chave: LC-VCO, Oscilador Controlado por Tensao, Ganho do VCO, banda larga,
PLL, Sintetizador de Frequéncias, Radio Cognitivo, Circuito CMOS para RF.



Analysis and Design of a Voltage-Controlled Oscillator for Multiple Frequency Bands
Applications

ABSTRACT

Voltage-Controlled Oscillators (VCOs) are very important circuits in current radio frequency
communication systems. Much research has been focused recently on developing wideband
VCOs in CMOS. The motivation on wideband VCOs is based on the opening of frequency
bands, which until recently were licensed for specific uses, for use by cognitive radio systems.
The idea is that cognitive radio must have the ability to detect whether a channel (or
frequency band) is being used and if the channel is not being used, the cognitive radio must
reconfigure itself to operate on that channel. Thus, cognitive radios should possess a high
degree of reconfigurability, so that they can operate in a very wide frequency range. This
requires the use of VCOs with a wide tunning range. This work presents a complete design of
a LC-VCO with a wide operating frequency range (widedand). A wide tunning range has
been obtained from the switching (or programming) the value of the total capacitance of the
LC-tank of the VCO, thereby generating multiple frequency sub-bands. The VCO gain (Kvco)
was maintained with small variations for all frequency sub-bands, with an average value of
88.6MHz, with 80MHz and 112MHz for the minimum and maximum values, respectively.
The phase noise ranged from -118.4dBc/Hz to -107.4dBc/Hz for carriers at 3.7GHz and
8.1GHz, respectively, while the power dissipated in the LC-VCO circuit ranged from 1.8mW
to 5.6mW for all tunning range. For the figure of merit power-frequency-tuning-normalized
(FOMPpFIN), the results were in the 3.1dB to 11.2dB range, comparable to most recently
published works.

Keywords: LC-VCO, Voltage-Controlled Oscillator; VCO gain; wideband, PLL, Frequency
Synthesizer, Cognitive Radio, RF CMOS circuits.
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1 INTRODUCAO

Osciladores Controlados por Tensao, nesta dissertagcdo referidos como VCOs
(Voltage-Controlled Oscillator), sao circuitos de grande importdncia em sistemas de
comunica¢do por radiofrequéncia atuais. O principio basico do VCO € a sua frequéncia de
saida, a qual € controlada por uma tensao de controle. Por apresentar uma frequéncia de saida
que pode ser controlada a partir de uma tensdo de controle, o VCO ¢ frequentemente inserido
dentro um PLL (Phase-Locked Loop) que possui circuitos para medir a frequéncia de saida do
VCO e controld-la a partir da sua tens@o de controle. O PLL € a principal topologia usada na
implementacdo de sintetizadores de frequéncia nos sistemas de comunicagdo por
radiofrequéncia (RAZAVI, 1998) (RAZAVI, 2002).

Nos ultimos anos, diversas pesquisas tém focado no desenvolvimento de VCOs para
aplicacoes de uma faixa muito grande de frequéncias (na literatura conhecidas como
aplicacdes wideband) (BERNY; NIKNEJAD; MEYER, 2005) (SADHU; KIM; HARJANI,
2009) (FONG et al., 2003) (HAUSPIE; PARK; CRANINCKX, 2007). O desenvolvimento de
VCOs com uma ampla faixa de operacdo (amplo tunning range) tem motivacdo na abertura
de bandas de frequéncia, que até pouco tempo estavam licenciadas tdo somente para usos
especificos. A IEEE criou um grupo de trabalho para a elaboracido do padrao 802.22 Wireless
Regional Area Networks (WRAN), que foca no desenvolvimento de normas para o uso de
arquiteturas de radios cognitivos, usando faixas de frequéncias de TV que ndo sdo usadas,
também conhecidas como white spaces. A ideia é que o rddio cognitivo tenha recursos para
detectar se um canal (ou faixa de frequéncia) estd sendo usado e, em caso de o canal nao estar
sendo usado, o radio cognitivo deve se reconfigurar para operar nesse canal. A Figura 1.1
ilustra esse conceito. Nesse contexto, os radios cognitivos devem possuir um alto grau de
reconfigurabilidade, para que possam operar em uma faixa muito ampla de frequéncias. Esse
requisito exige o uso de de VCOs com uma ampla faixa de frequéncias operacdo (amplo
tunning range).

O principal objetivo deste projeto é o desenvolvimento de um VCO que atenda uma
faixa de frequéncias de 4GHz a 8GHz. Assim, a partir de uma ampla pesquisa bibliogréfica,
técnicas estudadas para a concepcao de um VCO que atenda a essa ampla faixa de frequéncias
sdo apresentadas nesta dissertagdo. O principal desafio € manter um amplo tunning range sem

comprometer o ruido de fase (phase noise) do VCO.
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1.1 Escopo do Trabalho

O VCO que € objeto deste trabalho insere-se no projeto de um "front-end" de Radio
Cognitivo Estendido (BAUMGRATZ; FERREIRA; BAMPI, 2013), em desenvolvimento na
UFRGS. Esse projeto é desenvolvido por um grupo de alunos do Programa de P6s-Graduagao
em Microeletronica (PGMicro) da UFRGS. O objetivo principal do projeto Radio Cognitivo
Estendido é estender a cobertura do espectro do protocolo IEEE 802.22, que é de 54MHz a
862MHz, para uma faixa de 54MHz a 4GHz, aumentando assim a probabilidade de encontrar
white spaces, isto €, faixas do espectro que ndo estdo em uso em dado local e em intervalo de
tempo determinado. As especificacOes de largura de banda dos canais foram mantidas as

mesmas do padrao IEEE 802.22.

Figura 1.1 - Tlustracdo do Conceito de Radio Cognitivo
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Fonte: AKYILDIZ et al (2006).

Além do projeto do VCO wideband que seré apresentado nesta dissertacdo, o grupo de
pesquisa em projeto RF CMOS do PGMicro da UFRGS j4 desenvolveu e estd desenvolvendo
especificagdes do receptor, técnicas de spectrum sensing, que € a deteccdo de uma faixa de
frequéncias no espectro nao utilizada, bem como circuitos wideband como sintetizador de
frequéncias, LNA e mixer. O Sintetizador de Frequéncias, sistema no qual o VCO projetado
neste trabalho estd inserido e que é implementado a partir da topologia PLL, serd melhor
analisado ainda nesse Capitulo, pois a partir de sua arquitetura sao geradas as especificacoes e

definidas as restrigdes para o projeto do VCO wideband proposto neste neste trabalho.
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A arquitetura de receptor escolhida para a implementagdo do Radio Cognitivo
Estendido é a de conversdo direta. Na publicacio (BAUMGRATZ; FERREIRA; BAMPI,

2013), sdo apresentadas as andlises e os critérios para essa escolha.

1.2 Arquitetura do Sintetizador de Frequéncias e Especificacoes para o Projeto do VCO

A arquitetura do Sintetizador de Frequéncias, no qual o VCO proposto nesta
Dissertacao estd inserido, é proposta em Lorencetti (2014). A Figura 1.2 apresenta a
arquitetura do sintetizador de frequéncias. O sistema € baseado na topologia de sintetizadores
de frequéncia fraciondria, o que requer a insercao de um divisor fraciondrio no projeto.

Para uma cobertura total do espectro de 54MHz a 4GHz, o VCO deve possuir um
tunning range de 4GHz a 8 GHz, pois os sinais devem ser gerados em quadratura na faixa de
2GHz a 4GHz. A cobertura da faixa de frequéncia de 54MHz a 2GHz € obtida a partir de

divisores que estdo na saida do Sintetizador de Frequéncias proposto.

Figura 1.2 - Arquitetura do Sintetizador de Frequéncias Wideband
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Fonte: LORENCETTI (2014).

1.3 Programacao de frequéncia de VCOs

Conforme serd mais amplamente abordado no texto nesta Dissertacdo, a operacdo de
VCOs em ampla faixa de frequéncias é geralmente realizada a partir do chaveamento (ou
programacao) do valor da capacitancia total do tanque-LC dos VCOs (BERNY; NIKNEJAD;
MEYER, 2005) (SADHU; KIM; HARJANI, 2009) (FONG et al., 2003) (HAUSPIE; PARK;
CRANINCKX, 2007). E usual o controle ocorrer da seguinte forma: uma pequena parcela da
capacitancia total do tanque-LC € controlada por uma tensdo de controle, enquanto que a

maior parcela do valor da capacitancia total do tanque-LC é controlada por uma palavra
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digital de programacdo. Assim, a frequéncia do VCO € também controlada por essa palavra
digital, gerando assim diferentes sub-faixas (ou sub-bandas) de frequéncias para cada valor da
palavra digital de programagao. Por ser um VCO baseado em tanque-LC, ele serd chamado de
LC-VCO ao longo desta dissertacao.

Por consequéncia da necessidade da programacdo da frequéncia do LC-VCO, um
sistema de programacdo de frequéncia deve ser adicionado na arquitetura do sintetizador de
frequéncias, o qual utilizard o VCO realizado neste trabalho. A publicacdo Shin et al (2011),
apresenta um estudo bibliografico no tema de circuitos de calibrag¢do de frequéncia. Conforme
apresentado nessa publicacdo, existem alguns métodos bem conhecidos de calibracdo de
frequéncia, como o monitoramento da tensdo de controle do VCO e a comparacdo da
frequéncia do VCO com uma referéncia. Embora o tema de calibracdo de frequéncia esteja

relacionado com esta dissertacdo, esse tema esta fora do escopo deste trabalho.

1.4 Estrutura da Dissertacao

No Capitulo 2 sdo apresentados conceitos bédsicos da operacdo de sintetizadores de
frequéncia baseados em phase-locked loop (PLL) com um enfoque na topologia PLL Charge-
Pump Tipo 1I, por ser a mais utilizada na implementacdo de tais sintetizadores. Apds, €
realizada uma revisao sobre arquiteturas de sintetizadores: Inteiros-N e Fracionarios-N. Ainda
nesse capitulo, sdo apresentados fundamentos da operacdo de LC-VCOs. Ao final desse
capitulo, € apresentada uma revisdo bibliogridfica quanto as topologias de LC-VCO,
comparando-as em termos de dispositivos parasitdrios, diferentes regimes de operagcdo e
performance em ruido de fase.

No Capitulo 3 sdo discutidos inicialmente consideracdes de projeto de um LC-VCO
para aplicacdes de multiplas bandas de frequéncias, como tunning range, controle do ganho
do VCO, critério para oscilacdo e capacitincia parasita. Em seguida, € apresentado o projeto
do LC-VCO para aplicagdes de multiplas bandas de frequéncias, onde a escolha e projeto de
estruturas do LC-VCO proposto sdao expostos. Ao final desse Capitulo, sdo mostrados o
esquemadtico e o layout do LC-VCO projetado.

No Capitulo 4 € apresentado o chip protétipo do LC-VCO que foi projetado e
fabricado na tecnologia IBM CMOS 130nm (IBM, 2010), introduzindo diversas estruturas de
teste que foram implementadas para validar o LC-VCO como buffers de saida, divisores de
frequéncia e micro-pads. Ainda no Capitulo 4, sdo exibidos os resultados de performance do

LC-VCO, considerando simulac¢des elétricas a partir da extragdo de componentes parasitas do
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seu layout final, comparando-os com resultados de trabalhos similares publicados nos ultimos
anos.

Finalmente, no Capitulo 5 sdo apresentadas as conclusdes e prospec¢des de trabalhos
futuros.
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2 FUNDAMENTOS DE SINTETIZADORES DE FREQUENCIA PLL E LC-VCOS

Esse capitulo introduz fundamentos de sintetizadores de frequéncia baseados em
phase-locked loop (PLL) e osciladores controlados por tensdo (voltage-controlled oscillators
— VCOs) baseados em circuitos tanque-LC em CMOS (LC-VCOs). Existem vérias formas de
implementar sintetizadores de frequéncia. Entretanto, esse trabalho € limitado ao estudo de

sintetizadores de frequéncia baseados em PLL.

2.1 Principio e Operacao de um PLL Classico

A Figura 2.1 ilustra uma topologia cldssica de PLL e seus blocos bdasicos: phase
detector (PD), loop filter (LPF) e voltage-controlled oscillator (VCO). Essa topologia de PLL
¢ amplamente analisada na literatura e conhecida como PLL tipo I (RAZAVI, 1998)
(RAZAVI, 2002). Através da Figura 2.1, é possivel observar que o PLL opera sobre o
principio da realimentacdo negativa. Logo, o bloco PD detecta a diferenga de fases entre o
sinal de entrada Vv e o sinal de saida do VCO e, consequentemente, do PLL, Vour, de forma
que na saida do bloco PD € gerado um sinal de tensdo Vpp que € proporcional a diferenca de
fases entre Vv e Vour. O sinal de saida do bloco PD ¢€ filtrado pelo bloco loop filter LPF e,
assim, € gerado um sinal de tensdo de controle Vconr, que controla a frequéncia de oscilagao
do VCO Vour. Uma vez que o PLL atinge o regime estaciondrio, a frequéncia do sinal de
saida Four serd a mesma do sinal de entrada Fyv. A Figura 2.2 ilustra essa situacdo. Observe
que inicialmente, no tempo 7o, o sinal de saida do PLL Vour ndo estd em fase com o sinal de
entrada Vjy. Desse jeito, o circuito detector de fase PD detecta a diferenca de fases entre os
sinais Vv e Vour, atuando através de seu sinal de saida Vpp, fazendo com que em #; o sinal de
saida Vour esteja em fase com o sinal de entrada V.

A Figura 2.3 apresenta um PLL configurado como sintetizador de frequéncias.
Observe que no caminho de realimentacdo € inserido um mddulo divisor que divide a
frequéncia do sinal de saida do VCO Vour por um fator N. Uma vez que o PLL sintetizador de
frequéncia atinge o regime estaciondrio, a relacdo da frequéncia de entrada Fiy e a frequéncia

de saida Four segue a seguinte equacao:

F N.F

our = IN

2.1)
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onde Fiv e Four s@o as frequéncias dos sinais Viy e Vour, respectivamente.

Consequentemente, através do controle do fator de divisdo N, € possivel sintetizar
varios valores de frequéncias a partir de um dado valor da frequéncia de entrada. Todavia,
devido as condi¢des de estabilidade e de pureza do espectro de frequéncias do sinal de saida
do sintetizador, existe uma limitacdo quanto ao valor N utilizado para a sintese de frequéncias.

Essas limita¢Oes sdo discutidas ainda nesse Capitulo.

Figura 2.1 - Topologia clédssica de PLL

—'“_..vw PD VPD‘—i LPF | Vier -. w:.r::-I VDUZ

Fonte: RAZAVI (2002).

Figura 2.2 — Formas de onda dos sinais do PLL
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Fonte: RAZAVI (2002).

Figura 2.3 — PLL configurado como Sintetizador de Frequéncias
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Fonte: RAZAVI (1998).
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2.1.1 PLLs baseados em Charge-Pump: Tipo II

A implementacdo conceitual do PLL, discutida na sec¢do anterior, também conhecida
como PLL Tipo I, apresenta uma restricio que proibe o seu uso em sintetizadores de
frequéncia de alta performance (RAZAVI, 2002). Essa restri¢dao € devida ao limitado alcance
de aquisi¢do. Para entender tal limitacdo, suponha que quando o PLL € inicializado, o VCO
estd operando a uma frequéncia relativamente distante da referéncia, de modo que o PLL ndo
estd em estado locked (regime estaciondrio). Entdo, a transi¢do do PLL até o estado locked
ocorre de forma ndo-linear, uma vez que o circuito detector de fase PD tem em suas entradas
dois sinais com frequéncias relativamente distantes. O circuito PD ndo € projetado para
detectar essa diferenca de frequéncias desses dois sinais. Nesse sentido, o problema do
alcance de aquisicao se da pelo fato de que o PLL apenas entrard em estado locked se a
diferenca das frequéncias dos sinais de entrada do bloco PD for menor que a largura de banda
do bloco LPF loop filter (RAZAVT, 2002).

Para superar esse problema, o bloco detector de fase PD € substituido pelo bloco
detector de fase e frequéncia PFD, que além de detectar a diferenca de fases dos sinais de
entrada, também detecta a diferenca de frequéncias desses sinais. O bloco PFD atua da
seguinte forma: quando o PLL ¢ inicializado, apenas a deteccdo da diferenca de frequéncias
atua e, ap0s a diferenca de frequéncias entre os sinais de entrada e saida do PLL ser removida,
a deteccdo de fase atua para alinhar a fase desses sinais.

Uma vez que o bloco PFD realiza a fun¢do de deteccdo da diferenca de frequéncias
dos sinais de entrada, é necessaria a colocagdo do circuito charge pump CP no PLL. A funcao
do charge pump € colocar uma determinada quantia de carga no filtro LPF para modificar a
tensdo de controle Vconr do bloco VCO e, por consequéncia, a frequéncia desse bloco.
Quando o bloco PFD detecta a diferenca das frequéncias como nula, esse bloco atua apenas
como detector de fase e a quantidade de carga injetada pelo charge pump serd praticamente
nula. Esses PLLs que combinam o uso de detectores de fase e frequéncia PFD e charge pumps
CP sdo também conhecidos na literatura como PLL tipo II (RAZAVI, 2002). A Figura 2.4
apresenta uma arquitetura bdsica de um PLL baseado em charge pump. Observe que em
relacdo a arquitetura apresentada nas figuras 2.1 e 2.3, o bloco PD € substituido pelos blocos
PFD e CP. Essa topologia de PLL € amplamente usada em sintetizadores de frequéncias e sera
estudada em maiores detalhes nesta dissertacdo. A seguir, sdo apresentados os blocos basicos

que constituem o PLL baseado em charge pumps.
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Figura 2.4 - Topologia de um PLL tipo II
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Fonte: RAZAVI (2002).

2.1.1.1 Detectores de Fase e Frequéncia

A Figura 2.5 ilustra a operacdo conceitual de um circuito PFD. Nesse contexto, REF e
DIV sdo os sinais de entrada do PFD, representando o sinal de entrada do PLL (sinal de
referéncia) e o sinal de saida do bloco divisor de frequéncia (Vpyy na Figura 2.4),
respectivamente. Esse circuito possui duas saidas, UP e DN, e opera da seguinte forma: uma
transicdo positiva no sinal de entrada REF produz uma transi¢do positiva no sinal de saida
UP, enquanto uma transi¢ao positiva no sinal de entrada DIV produz uma transi¢do negativa
no sinal de saida UP. Como o bloco PFD € inversamente simétrico, 0 mesmo ocorrera para o
sinal de saida DN, da forma que uma transicdo positiva no sinal de entrada DIV produz uma
transicdo positiva no sinal de saida DN, enquanto uma transi¢do positiva no sinal de entrada
REF produz uma transi¢ao negativa no sinal de saida DN.

Através das formas de onda da Figura 2.5, € possivel observar o bloco PFD em duas
situacOes: quando as frequéncias dos sinais de entrada REF e DIV sdo diferentes, no caso da
Figura 2.5 (a) Frer > Fprv, € quando as frequéncias dos sinais de entrada REF e DIV sao
iguais, porém as fases desses sinais sdo diferentes, conforme a Figura 2.5 (b). Conforme
observado na Figura 2.5 (a), uma vez que Frer > Fprv, 0 bloco PFD produz pulsos no sinal de
saida UP e mantém o sinal DN em estado 16gico “0”. No caso de Fpiv > Frer, 0s pulsos
seriam gerados no sinal de saida DN e o sinal UP permaneceria em estado 16gico “0”. J& na
figura 2.5 (b), na qual as frequéncias dos sinais de entrada sdo iguais (Frer = Fpiv), os pulsos
podem aparecer tanto na saida UP como na saida DN, pois a diferenca de frequéncia entre os
sinais REF e DIV é nula, de modo que o bloco PFD apenas detecta a diferenca de fases entre

os sinais de entrada.
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Figura 2.5 — Formas de onda do bloco PFD: (a) Frer > Fpive (b) Frer = Fpiv

REF— —» UP
PFD
DIV —> —» DN
Frer > Foiv Frer = Foiv ; Orer # dpiv

Fonte: RAZAVT (2002).

Para realizar a ideia apresentada acima, as implementacdes de PFD utilizam uma
mdquina sequencial composta de trés estados: UP = 0, DN = 0 (Estado I); UP =1, DN =0
(Estado II); UP = 0, DN =1 (Estado III). Para remover a dependéncia do ciclo de trabalho
(duty cycle) dos sinais de entrada, a mdquina de estados € configurada por bordas de subida
nos sinais de entrada. A Figura 2.6 mostra um diagrama de estados que ilustra essa operacao.
Se o PFD estd no Estado /, uma transi¢cdo positiva no sinal de entrada REF levard ao Estado
II, da mesma forma que o PFD poderia transicionar do Estado [/ para o Estado III, se a
transi¢ao positiva fosse no sinal de entrada DIV. Uma vez que o PFD esta no Estado 1/, uma
transi¢ao positiva no sinal de entrada DIV levard ao Estado I, enquanto que se o PFD estiver
no Estado /11, uma transi¢ao positiva no sinal de entrada REF levara ao Estado 1.

A Figura 2.7 (a) apresenta uma possivel implementacdo 16gica da maquina de estados,
representada pelo diagrama mostrado na Figura 2.6. Essa implementacdo € proposta em
(RAZAVI, 2002). O circuito € composto por uma porta 1l6gica AND e por dois flip-flops D
com reset, configurados por borda (edge-triggered) e com suas entradas D em “1” 16gico. Os
sinais de entrada do PFD, REF e DIV atuam como clock para os flip-flops D, enquanto que a
porta l6gica AND atua como reset para esses flip-flops, de modo que o reset é forcado quando

UP=DN=1.
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Figura 2.6 — Diagrama de estados do bloco PFD
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Fonte: RAZAVI (2002).

Figura 2.7 — Implementa¢ao do bloco PFD
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Fonte: RAZAVI (2002).

2.1.1.2 Charge-Pumps

Conforme apresentado na Figura 2.4, conectado na saida do bloco detector de fase e
frequéncia PFD, estd o bloco charge-pump CP. A func¢do desse bloco é colocar e remover
pulsos de corrente no loop filter (LPF) com duracido determinada pelo bloco PFD, através de
seus sinais de saida UP e DN. A Figura 2.8 mostra uma ilustracdo de um circuito charge-
pump classico. O circuito possui duas fontes de corrente, Iyp € Ipn, € duas chaves, Sup € Spw,
que sao controladas pelos sinais UP e DN, respectivamente. Na saida do charge-pump existe
o capacitor C;. Tal capacitor compde o loop filter, o qual sera melhor analisado na sequéncia
do presente Capitulo. Um pulso de largura AT no sinal UP fecha a chave Syp por AT segundos
e, por conseguinte, [yp carregara o capacitor C;, gerando um deslocamento de tensdo igual a
AT Iyp/C1 em Vceonr. Similarmente, um pulso de largura AT no sinal DN fecha a chave Spy
por AT segundos, gerando um deslocamento de tensdo igual a -AT.Ipn/C; em Vconr.

Normalmente, em implementacdes de PLL, as correntes de carga e descarga do charge-pump,
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Iup e Ipn, respectivamente, sdo iguais, de maneira que Icp=Iyp=Ipn, onde Icp é chamado de
corrente de charge-pump. Assim sendo, se os sinais UP e DN sdo assertados
simultaneamente, a corrente Iyp flui totalmente através das chaves Sup € Spy € da fonte de
corrente Ipn, ndo gerando qualquer deslocamento de tensdo em Vconr.

O conjunto Detector de Fase e Frequéncia (PFD) e Charge-Pump (CP) idealmente
produz no laco do PLL um ganho Icp/27 para uma faixa de de entrada de -2r a 2w, quando a

diferenga de frequéncia dos dois sinais de entrada REF e DIV é nula (BERNY, 2006).

Figura 2.8 — Circuito Charge-Pump cléassico

lup

UP.—»/ Syp

DN 4’/ SpN

IpN

2.1.1.3 Loop Filter

A principal fun¢do do Loop Filter (LPF) é estabelecer uma dindmica apropriada para o
PLL, de acordo com a aplicacdo a qual esse estd inserido, de maneira que o PLL cumpra os
requisitos da aplicacdo como tempo de acomodagdo, ruido de fase, etc... O LPF tem impacto
nos principais parametros de performance de um PLL, como tempo de acomodacao (locking
time) e ruido de fase (phase noise). Esse bloco também influencia também na estabilidade do
PLL, como seré discutido a seguir.

Conforme apresentado na secdo anterior, através do circuito da Figura 2.8, o filtro é
composto apenas de um capacitor C;, de modo que um polo é gerado na origem, assumindo
que a resisténcia de saida do charge-pump € infinita. Uma vez que o VCO também é um
integrador, isto €, ele possui um polo na origem, fazendo com que o lago do PLL possua dois
polos na origem, o que leva a uma margem de fase igual a zero. Isto posto, uma rede RC é

adicionada em paralelo com o capacitor C;, conforme mostrado na Figura 2.9. A fun¢do dessa
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rede RC (R; e C2) € adicionar um zero no lagco do PLL, fazendo com que o mesmo seja
estdvel. A funcdo de transferéncia desse filtro de segunda ordem € apresentada abaixo, onde

Zi(s) denota uma transimpedancia:

Z, (s)=
1+—
2.2)

onde K; = 1/(CI + C2), @ = 1/(R;Cy), and @ = R;C;C/(C1+C2).

Figura 2.9 — Loop Filter: filtro de segunda ordem

2.1.1.4 Osciladores Controlados por Tensdo

Osciladores Controlados por Tensdo, VCOs (Voltage-Controlled Oscillators), sao
osciladores cuja frequéncia € controlada por uma tensio (Vconr) de controle em sua entrada.
Um VCO ideal € um circuito cuja frequéncia de saida foyr € uma fungao linear da sua tensao
de controle Vcont (RAZAVI, 2002), conforme a equagio 2.3:

four = fo + Kvco.Vcont (2.3)
onde fo representa a interceptagdo correspondente a Vconr= OV e Kvco representa o ganho ou
sensibilidade do VCO (em Hz/V). A Figura 2.10 ilustra esse comportamento.

A faixa de operacdo do VCO, f> — fi1, é chamada de tuning range (TR), sendo esse um
dos parametros mais importantes de performance do VCO. No Capitulo 3, serdo discutidas
consideragdes de projeto para um VCO em termos de funing range, ganho do VCO (Kvco) €
ruido de fase.

Uma vez que a fase € a integral da frequéncia, o excesso de fase na saida do VCO four
com relacdo a tensdo de controle Vconr pode ser expresso como um integrador ideal no

dominio de frequéncia (RAZAVI, 2002):
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our _ “vco

coNT 2.4)

2.1.1.5 Divisores de Frequéncia

O bloco divisor de frequéncia recebe o sinal de saida do VCO e gera um sinal que sera
aplicado ao PFD, cuja frequéncia do VCO ¢ dividida por um fator N. O fator N pode ser um
valor inteiro ou fraciondrio. Existem muitas formas de implementar um divisor de frequéncia.
Uma arquitetura de divisor amplamente utilizada € a chamada Divisor Pulse-Swallow
(RAZAVI, 1998) e € mostrada na Figura 2.11.

Essa arquitetura € formada por quatro elementos: um prescaler M/M+1, um Divisor
Program, um Divisor Swallow e um circuito de controle (modulus control). O prescaler
divide a frequéncia de entrada do divisor por um fator M ou um fator M+1, de acordo com o
nivel 16gico do sinal de saida Modulus Control do circuito de controle. Os divisores Program
e Swallow sempre dividem a saida do prescaler por fatores de divisdo P e S, respectivamente.
O circuito de controle detecta o overflow dos divisores Program e Swallow, de acordo com o
estado 16gico de sua saida Modulus Control, isto €, se o estado 16gico de Modulus Control é
“0”, o circuito de controle detecta o overflow da divisao P, por exemplo. Observe que os
divisores P e S sdo construidos a partir de contadores de pulsos sendo, portanto, utilizado o
conceito de overflow nessa explicacdio. Como resultado, essa topologia de divisor
programavel gera em sua saida um fator de divisdo N = P.M + § com relagdo a frequéncia de
entrada, nesse caso a frequéncia do VCO.

Essa arquitetura pode atingir uma faixa muito ampla de fatores de N inteiros, no caso o
valor minimo Ny € M(M—-1) e o valor maximo Nyax é (2n—1)(M+1), sendo n o nimero de

bits dos contadores P e S.

2.1.2 Dinamica do PLL

Devido a operagdo por borda dos circuitos PFD e charge-pump, o PLL tipo II torna-se
um sistema discreto no tempo e altamente ndo-linear. Contudo, na literatura (RAZAVI, 2002)
(BERNY, 2006) (SHU; SANCHEZ-SINENCIO, 2005) é proposto um modelo linearizado de

pequeno sinais e continuo no tempo para o PLL em estado estacionario (locked). Esse modelo
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€ suficientemente preciso e bastante util para capturar métricas de performance do PLL, como
estabilidade e ruido de fase (BERNY, 2006). A Tabela 2.1 apresenta as funcOes de
transferéncia para cada bloco do PLL. A vista disso, o loop filter é de segunda ordem,

conforme mostrado na figura 2.9. A Figura 2.12 apresenta o modelo linear do PLL.

Figura 2.10 — Comportamento de um VCO ideal

VconT fout

—> VCO —>

fout 4

N

V4 Vo Vcont

Fonte: RAZAVI (2002).

Figura 2.11 — Divisor Pulse-Swallow

Prescaler Pcrgl?;f;r‘
f|N fDI"-.-"
2! M+ ou M) | /P :
Modulus |
Control

IS
Shallow

ﬁ Counter

Entrada Digital

Fonte: RAZAVI (1998).
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Tabela 2.1: Func¢do de Transferéncia para cada bloco do PLL tipo II

Bloco Funcao de Transferéncia
ICP
PFD-CP —
21
K
2 (1 +i)
s o,
LPF e
1+
W
KVCO
VCO S
1
DIV N

Fonte: BERNY (2006).

Figura 2.12 — Modelo Linear do PLL tipo II

PFD-CP Loop-Filter VCO
OREF OeRRO lcp Veont Bout
I CP/ 2” ZI(s) = (kl/s )(1+s/wz)/(1+s/wl) >
Opiv
Divisor
1/N

Fonte: BERNY (2006).

A partir da Figura 2.12, é possivel derivar uma funcio de transferéncia de malha
aberta Hoi(s) da entrada de fase Orer com relacdo a saida de fase Op;v do PLL, Hor(s) =

Oprv(s)/Orer(s). Observe que para essa andlise o lago de é quebrado em Opyv:

K (1+i)
H, (s) QDIV.(S)_ Iep Z,(5)K yeo " @,
oL 0 opr (5) 2wsN s2(1+i)

W,

(2.5)
onde Ko = Icp.Kvco.Ky/ 2r.N. A equagdo acima caracteriza toda a dinamica do PLL. A Figura
2.13 apresenta os graficos de ganho e fase de Hoy(s). A largura de banda do laco wc, também

conhecido na literatura com loop bandwidth, corresponde a frequéncia onde |Hoi(s)l = O,
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como apresentado na Figura 2.13. A escolha da posicdo de wc geralmente envolve um melhor
compromisso entre rejei¢do de ruido e tempo de acomodacao do PLL. A partir dos gréficos de
ganho e fase da Figura 2.13, € possivel observar o beneficio do zero wz inserido no loop filter,
pois € a partir desse zero que a margem de fase @y € gerada. Apds o zero wz, o polo w; atua
de modo que o decaimento de 40dB por década do grafico de ganho seja recuperado. A

margem de fase @y desse sistema € expressa como segue:

) )
@, = tan” ! [—c]~ tan~ ! [—C]
e @1 (2.6)

Através da equacdo acima, € possivel observar que a margem de fase @y depende
apenas das razdes wd/w; € wc/w;. Assim, para um determinado loop bandwidth escolhido,
basta configurar a posicdo de w; e w; para atingir a margem de fase desejada. Essa
aproximagao linear apresenta um erro desprezivel se frer/fc > 10 (GARDNER, 1980), sendo

fc afrequéncia de loop bandwidth em Hertz (Hz).

2.1.2.1 Tempo de Acomodagao

Um outro pardmetro muito importante no projeto de Sintetizadores de Frequéncia
baseados em PLL é o tempo de acomodagdo, também conhecido como locking time na
literatura (BERNY, 2006) (LOPEZ, 2003). Por exemplo, em uma comunicacdo estabelecida
entre uma estacdo base e um dispositivo mével (telefone celular, por exemplo), € necessario
que o dispositivo mével tenha sua frequéncia de operacdo na mesma (ou no mesmo canal) da
estacdo base. Logo, € possivel que o dispositivo mdvel tenha que alterar sua frequéncia para a
da estacdo base dentro de uma certa tolerancia, respeitando também um determinado tempo
de acomodacao especificado por um protocolo de comunicacao.

Em Sintetizadores de Frequéncia, a alteracdo da frequéncia € realizada através da
programacao do fator de divisdo N do divisor. Assumindo que no tempo =0 o fator de divisao
€ N e a frequéncia de saida do PLL € frerN e, nesse mesmo tempo, o fator N € alterado e passa
a ser N+/4N, observa-se que é gerada uma alteracdo na fase do PLL, tendo em vista que esse
tenta ajustar sua fase para que o erro na entrada do bloco PFD seja nulo. Assim, quando o erro
for eliminado na entrada do PFD, o PLL terd uma nova frequéncia em sua saida: frer(N+4N).
O tempo que o PLL leva para atingir esse novo valor de frequéncia de saida é chamado tempo

de acomodacdo. Em geral, o tempo de acomodagdo segue um comportamento exponencial, o
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que implica que o estado estaciondrio € atingido apos um longo tempo. Para ter o tempo de
acomodacdo como uma figura de mérito pritica de um PLL, é necessario estabelecer um
critério de erro ¢ (tolerancia), isto €, o tempo necessdrio para o PLL atingir a sua nova

frequéncia dentro de um erro ¢ determinado (LOPEZ, 2003).

Figura 2.13 — Gréficos de ganho e fase do PLL tipo II

I3

[How(s)l
dB

log4pw

/ Hou(s)

sl AN

Fonte: Berny (2006).

A partir da expressdo do ganho de malha aberta Hor(s) (Equacdo 2.5), é possivel

derivar a expressdao do ganho de malha fechada Hci(s) do PLL tipo-II que é estudado nesta

dissertacdo:

(s)
H (s)zL
cL 1+H ,; (s) 2.7)
2
| a)f(s ¢ +1]
+w w,
He(s)= ——"—=— (2.8)
S5 8 + 20w, + ©;
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onde w, € a frequéncia natural do sistema e ¢ € o fator de amortecimento:

o, =K, (2.9)
(=wn/(2mz) (2.10)
A partir da transformada de Laplace aplicada sobre a Equacdo 2.8 € possivel obter

expressoes para o tempo de acomodacao #jcx para (LOPEZ, 2003):
— Sistema Sub-amortecido: 0 < { <1
— Sistema criticamente amortecido: = 1

— Sistema sobre-amortecido: { > 1

A solugdo para (=1 é resolvida numericamente (LOPEZ, 2003).

ln ANfREF
e1-C72

took = w,l -parat <1 (2.11)
! In (ANfREF /& -1+ C), paral >1
=" e241- ¢

2.1.2.2 Ruido de Fase em PLLs

Uma vez que os sinais de ruido tem uma natureza de pequenos sinais, o modelo linear
introduzido na Figura 2.12 é normalmente utilizado na literatura para a andlise do ruido de
fase em PLLs (BERNY, 2006) (LOPEZ, 2003). A Figura 2.14 introduz um modelo linear de
ruido de fase. Esse modelo apresenta a contribuicdo individual de cada bloco do PLL
apresentados nas secOes anteriores para o ruido de fase na saida do PLL. A Tabela 2.2
apresenta a fun¢do de transferéncia do ruido de cada bloco com relagdo a saida do PLL, onde
Hoi(s) € a funcdo de transferéncia do PLL de malha aberta, j4 introduzida na sec¢do anterior
(Equacao 2.5). Diante disso, € possivel observar que as fungdes de transferéncia dos blocos
PFD/CP e divisor de frequéncias, bem como da referéncia de frequéncia na entrada do PLL,
tém um comportamento de filtro passa-baixas. A funcdo de transferéncia do ruido de fase do
VCO com relacao a saida do PLL possui um comportamento de filtro passa-altas. Ja a funcdo
de transferéncia do loop filter LPF, com relagdo a saida do PLL, possui um comportamento de

filtro passa-banda.
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A partir das fungdes de transferéncias de ruido de fase apresentadas na Tabela 2.2, é
possivel observar que o ruido de fase do PLL é dominado pelo VCO para frequéncias acima
da largura de banda do PLL, wc, enquanto que para frequéncias abaixo de wc, o ruido de fase
do PLL é dominado pelas outras contribui¢cdes: referéncia de frequéncia, PFD/CP, LPF e
divisor de frequéncias. Uma observacdo muito importante também € que, com excecdo das
funcdes de transferéncia do VCO e do LPF, todas as demais funcdes de transferéncia sdo
proporcionais a fator de divisao N. Assim, reduzindo o valor de N, é possivel reduzir o ruido
de fase do PLL, principalmente para frequéncias abaixo de wc. Entretanto, a escolha do fator
N depende, geralmente, de especificacdes de protocolos de comunicac¢des de radiofrequéncia,
como o nimero de canais necessarios. Além disso, reduzir o valor do fator N envolve uma
mudanca na arquitetura do sintetizador de frequéncias PLL, pois a arquitetura do sintetizador
passa de inteira para fraciondria, conforme serd discutido na préxima secao.

Outra conclusdo relevante a partir da anélise das fungdes de transferéncia da Tabela
2.2 € a dependéncia da funcdo de transferéncia de PFD/CP quanto a corrente de charge-pump
Icp. Essa fun¢do de transferéncia € inversamente proporcional a Icp, de modo que aumentando
esse parametro € possivel reduzir a contribui¢do do ruido de fase de PFD/CP sobre o PLL.
Um problema surge ao aumentar a corrente Icp, pois esse parametro influencia diretamente no
ganho de malha aberta do PLL, haja vista que esse aumento de ganho deve ser compensado de
outra forma. Logo, a redugdo do ganho do VCO Kvco geralmente € a melhor escolha (ver
Equacgao 2.5). A reducdo de Kyvco também traz um outro grande beneficio, pois tem um
impacto direto na funcdo de transferéncia do ruido de fase do loop filter LPF. Assim, mesmo
para aplicacOes de ampla faixa de frequéncias (wideband), é altamente desejado possuir um

VCO com um ganho Kvco limitado. Esta dissertacdo abordara esse tema.

Figura 2.14 — Modelo Linear de Ruido de Fase do PLL tipo II

I_i=) Veawrl(s) B el 8]
PFD-CP Loop-Filter
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RES (3, 'wﬂ" z"s!
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Fonte: SHU; SANCHEZSINENCIO (2005).
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Tabela 2.2: Func¢ao de Transferéncia de Ruido de Fase para cada bloco do PLL

Fonte de Ruido Funcao de Transferéncia de Ruido de Fase
Referéncia de Oour (5) N Hp, (s) .
N - — passa-baixas
Frequéncia 0 rer (s) 1+H 5, (s)
Oour (5) 22N Hp ()
PFD-CP el il or passa-baixas
Iep(s) Lep 1+H o (s)
0, (s) K 1
LPF o= o passa-bandas
V conr (5) s 1+H,,(s)
0 our (5) 1
vCO — assa-altas
Ovco(s) 1+H ;; (s) P
Divisor de 0ur (5) H,, (s) .
A . — -N————— Passa-baixas
Frequéncias 0y (s) 1+H 5, (s)

Fonte: SHU; SANCHEZSINENCIO (2005).

2.2 Arquiteturas de Sintetizadores de Frequéncia baseados em PLL

2.2.1 Sintetizador PLL Inteiro-N

A Figura 2.3, que foi previamente apresentada, mostra o diagrama de blocos da
topologia de sintetizador de frequéncias inteiro-N. Essa topologia se caracteriza por um
divisor inteiro, que mantém o fator de divisdo constante durante o regime estaciondrio do
PLL. Uma limitacdo dessa topologia € que o divisor suporta apenas valores inteiros de N, o
que significa que a resolucdo de frequéncias do sintetizador serd a frequéncia de referéncia
JREF, € nesse caso para possuir uma resolucdo alta, € necessario usar um valor de frer pequeno.
Além disso, como discutido anteriormente, o valor de loop bandwidth fc geralmente ndo €
superior a frer/10 e assim essa topologia se torna inapropriada para aplicagcdes que requerem
um tempo de acomodacdo pequeno, uma vez que esse tempo € inversamente proporcional a
fc. Outra limitacdo dessa topologia € o alto valor de N que pode ser necessério. Por exemplo,
uma aplicacdo onde € necessdrio ter uma resolucio de canal de IMHz e a frequéncia de saida
do PLL € de 1 GHz, terd um valor de N igual a 1000. Conforme discutido anteriormente, um

alto valor do fator de divisdo N degrada a performance de ruido de fase.
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Entretanto, a arquitetura inteira-N apresenta uma relativa simplicidade de projeto, e
geralmente € a melhor escolha para aplicagdes onde uma resolucdo de canal muito alta nio é

exigida.

2.2.2 Sintetizador PLL Fracionario-N

Conforme discutido acima, a topologia de sintetizador inteira-N apresenta um
compromisso entre resolucdo e tempo de acomodacdo. Nesse contexto, a topologia de
sintetizadores fraciondria-N remove esse compromisso, pois nesse caso a resolu¢do nio é
mais definida pela frequéncia de referéncia frer. Assim frer € fc podem ser aumentados de
modo que o tempo de acomodacdo seja minimizado. Em outras palavras, a topologia
fraciondria-N atinge o regime estaciondrio (locked) mais rapidamente quando comparada a
topologia inteira-N. Um outro beneficio da topologia de sintetizador fracionaria-N € o valor
de divisdo N menor, pois frer pode ser aumentado. Nesse caso, a contribui¢do do ruido do
PFD/CP, do divisor de frequéncia e da frequéncia de referéncia é diminuida, melhorando a
performance de ruido de fase do PLL.

A Figura 2.15 apresenta o conceito da divisdo fraciondria. A arquitetura consiste em
um modulo divisor duplo N / N+ e um mdédulo de controle. O médulo de controle altera o
valor da divisdo por N ou N+1 por instantes de tempo de modo que o valor equivalente da
divisdo € uma frac@o entre N e N+1. Por exemplo, se o fator de divisao for N por P ciclos da
saida do VCO e N+1 por Q ciclos da saida do VCO, o valor da divisdo pode ser calculado
como N + Q/(P+Q).

Uma vez que o fator de divisdo € obtido a partir da média dos instantes de divisdo N e
N+1 sobre o tempo, o espectro do sinal de saida do divisor pode ser cheio de tons de
espurios, que por sua vez podem poluir o espectro do sinal de saida do PLL. Esse problema
fica mais evidente quando o mddulo de controle fornece um sinal periddico para controlar o
fator de divisdo, em outras palavras se P e Q sdao constantes no tempo. Nesse caso, a
modulagdo XA é amplamente usada para controlar a divisdo. O modulador XA atua como um
randomizador do sinal de controle do divisor e assim os tons de espurios gerados no espectro
do divisor sdo transformados em ruido branco. Entretanto, o divisor com modulacdao XA em

geral resulta em aumento da complexidade, drea de silicio e consumo de poténcia.
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Figura 2.15 — Conceito de Divisdo Fracionaria
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Fonte: RAZAVI (1998).

2.3 Fundamentos de LC-VCOs

2.3.1 Caracteristicas Fundamentais dos Osciladores

Um oscilador, por definicdo, é um circuito que gera, autonomamente, um sinal
periodico em sua saida, por meio de um mecanismo de auto-sustentacdo. Essa caracteristica €
geralmente atingida através de uma realimentac@o positiva ou uma resisténcia negativa, de
modo que uma perda interna seja compensada e a oscilacdo seja sustentada. Assim, o
mecanismo de oscilacdo de um oscilador pode ser explicado pela teoria de realimentacdo.
Considerando um sistema linear realimentado, como o da Figura 2.16, temos a seguinte

funcdo de transferéncia:

Vo)  H(s)

V,(s)_ 1+H (s)

(2.12)
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Figura 2.16 — Sistema Realimentado

Vi(s)— 0 — Vo(s)

Fonte: RAZAVI (2002).

Para uma certa frequéncia s=jwo, se o ganho de malha aberta do amplificador H(s) for
-1, entdo o ganho de malha fechada pode aproximar-se de infinito na frequéncia wo. Nessa
condicdo, o circuito amplifica seu proprio ruido na frequéncia wo e a oscilagdo € iniciada. A
Figura 2.17 apresenta uma ilustracio da situacdo acima apresentada. Observem que o sinal na
entrada do sistema € deslocado 180°, retornando ao subtrator como uma réplica negativa da
entrada. Apds a subtra¢do, um sinal maior resulta na entrada do amplificador. Dessa forma, o
o sinal de frequéncia wo é amplificado ou aumentado, e a oscilagdo é sustentada. Em resumo,
para haver oscilacio o circuito deve satisfazer duas condicdes:
| H(jewo) | > 1 (2.13)
/_H(jwo) = 180° (2.14)
Entretanto, o critério acima, conhecido como critério de Barkhausen, possui
limitacdes (RAZAVI, 2002). Nesse caso, o ganho de laco € geralmente projetado superior a 1
para atingir tolerancia a variacdes de processo de fabricacdo e temperatura. Além disso, o
critério é para um sistema linear e ndo considera a inicializacdo do circuito, que possui uma
natureza nao-linear.

Figura 2.17 — Inicio da Oscilagao
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-
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Fonte: RAZAVI (1998).
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Atualmente, osciladores implementados em tecnologia CMOS sdo geralmente
Osciladores em Anel (Ring Oscillators) e Osciladores LC (LC Oscillators). Os Osciladores
em Anel possuem algumas vantagens quando comparados com os Osciladores LC
(MIYAZAKI, 2004). As vantagens do Oscilador em Anel sdo a simplicidade, o custo em drea
por ndo necessitar de indutores, o tunning range maior € o consumo de energia que
geralmente € menor. Porém, os Osciladores em Anel possuem uma desvantagem: o baixo
desempenho em termos de ruido de fase. Dessa forma, a constru¢dio de Osciladores
Controlados por Tensdo para aplicacdes de comunicacdo por radiofrequéncia geralmente &
baseada em Osciladores LC. Assim, o escopo dessa dissertacdo serd direcionado ao estudo
dessa categoria de Osciladores, onde na sequéncia desse capitulo serdo cobertos aspectos
tedricos de redes RLC, analisando o ruido de fase e topologias de LC-VCOs. No capitulo 3,
serd apresentado o projeto do LC-VCO.

2.3.2 Fundamentos de Redes RLC

O Tanque-LC (LC-tank) é construido a partir da associacdo em série ou paralela de um
indutor e de um capacitor. Na pratica, devido a imperfeicdes na constru¢do dos indutores ou
capacitores integrados, resistores sdo incluidos na andlise, com o propdsito de modelar as
perdas do tanque-LC. Na anélise realizada aqui, o tanque-LC paralelo serd usado. A Figura
2.18 apresenta o esquemadtico de um tanque-LC com um resistor em paralelo, nesse caso uma
rede RLC. A impedancia do tanque-LC paralelo é expressa como:

1

1 1
foe D)
R wlL

Existe uma frequéncia em que os termos reativos, wC e -I/wL, se cancelam. Essa

Z,(jo)= (2.15)

frequéncia é chamada frequéncia de ressonancia wo, que € expressa como:

0, = — (2.16)

JLC

Nessa frequéncia, a impedancia do tanque-LC € puramente resistiva e igual a R. A
Figura 2.19 ilustra esse comportamento. Para frequéncias abaixo da frequéncia ressonancia, a
impedancia do tanque-LC € predominantemente indutiva, enquanto que para frequéncias

acima da ressonancia, predominantemente capacitiva.



39

Figura 2.18 — Rede RLC paralela

O fator de qualidade do tanque-LC (fator Q) incorpora os mecanismos de perda,

oriundos de imperfei¢des dos elementos do tanque-LC, e indica a habilidade deste de reter
energia. O fator Q € um dos parametros mais importantes no projeto de VCOs baseados em
tanque-LC pois tem influéncia direta no ruido de fase. Em outras palavras, o fator Q do

tanque-LC € definido pela razdo da energia armazenada pela energia dissipada por este.
Figura 2.19 — Impedancia da rede RLC
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2.3.3 Resisténcia Negativa

Conforme a anélise realizada na secdo anterior, o tanque-LC na prética terd um fator Q
finito, isto €, haverd um elemento resistivo presente que dissipard energia. Isso quer dizer que
na frequéncia de ressonancia, o resistor R (ver Figura 2.18) impedird que a amplitude do sinal
de oscilacdo permaneca a maxima, de modo que ela decaird com o tempo devido a presenca
desse elemento resistivo. A Figura 2.20 (a) representa essa situacdo. Observe que em um

determinado tempo, um impulso de corrente € injetado no tanque-LC. A energia desse

impulso € inicialmente armazenada no tanque-LC através de seus elementos reativos,
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comecgando a oscilar na frequéncia de ressonancia. Porém com o tempo, devido a dissipacao
da energia através do resistor, o tanque-LC fica descarregado e para de oscilar. De outra
forma, a dissipacdo de energia no resistor impede que a oscilac@o perdure.

A Figura 2.20 (b) apresenta o conceito de resisténcia negativa. A ideia € inserir no
tanque-LC uma resisténcia negativa com o valor do médulo de, pelo menos, o valor da
resisténcia em paralelo existente no tanque-LC. Com isso, o efeito da resisténcia paralelo do
tanque-LC € cancelado, ou seja, a amplitude da oscilacdo do tanque-LC € mantida. A Figura
2.21 ilustra uma forma de geracdo da resisténcia negativa. Nesse caso, a resisténcia negativa é

sintetizada a partir de um circuito ativo.

Figura 2.20 — Resposta a um impulso de uma rede RLC paralela: (a) sem a presenca de -R e (b) com a

presenga de -R

Vour

b) J_

Fonte: RAZAVI (1998).

Figura 2.21 — Geragdo da resisténcia negativa

1 circuito

Fonte: RAZAVI (1998).
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2.3.4 Ruido de Fase em Osciladores LC

Um oscilador ideal produz um sinal periédico “perfeito” em sua saida, sob a forma de
x(t) = A.cos wc(t), conforme mostrado na Figura 2.22 (a), onde o periodo é Tc = 2n/wc.
Porém, o ruido dos dispositivos internos do oscilador perturba os cruzamentos do seu sinal de
saida com relag@o ao sinal de referéncia de uma forma randomica, fazendo com que a saida do
oscilador modelado com ruido de fase seja expressa como x(z) = A.cos [wct +¢(t)], onde ¢(t)
€ uma pequena quantidade randdmica de variacao de fase que desvia os cruzamentos do sinal
de saida do oscilador com relagdo a referéncia de multiplos de T¢. O termo ¢(t) é chamado de

ruido de fase (RAZAVI, 1998). A Figura 2.22 (b) ilustra um sinal com ruido em sua fase.

Figura 2.22 — Formas de onda do sinal de saida do VCO: (a) ideal e (b) com ruido de fase

A.cos w (1)
(@ -

A.cos [od +o(1)]
(b) -

Fonte: RAZAVI (1998).

As formas de onda da Figura 2.22 podem ser analisadas sob uma outra perspectiva,
isto é, pelo dominio de frequéncia. Se por um lado o periodo do sinal de saida do oscilador
permanece constante para x(t) = A.cos wc(t), por outro, esse periodo varia randomicamente se
o sinal de saida do oscilador possui ruido de fase (como indicado na Figura 2.22 (b) por 77,
Tz, ..., Tn). Dessa maneira, o espectro do sinal de saida Sour do oscilador representado por
x(t) = A.cos wc(t) consiste de apenas um unico impulso em wc, enquanto o espectro do sinal
do oscilador representado por x(t) = A.cos [wct +¢(t)] consiste de uma distribui¢do espalhada

ao redor de wc. Esse comportamento € apresentado na Figura 2.23.



42

Figura 2.23 - Espectro de saida do VCO: (a) ideal e (b) com ruido de fase

Sout

—

Fonte: RAZAVI (1998).

Como mostrado na Figura 2.23 (b), a amplitude do sinal de saida do oscilador diminui
para frequéncias distantes de wc. Isso significa que o ruido de fase de osciladores é

frequentemente quantificado em func¢ido do deslocamento de frequéncia (frequency offset)

[©N

com relacdo ao sinal da portadora wc. Como apresentado na Figura 2.24, o ruido de fase

o

quantificado considerando uma largura de banda de 1Hz a um deslocamento Af com relagcdo
fc, calculando a poténcia do sinal para essa largura de banda e, finalmente, normalizando o
resultado com relacdo a poténcia portadora wc, que é o pico do espectro. Assim, o ruido de
fase de um oscilador para um deslocamento de frequéncia com relagdo a fc € expresso em

dBc/Hz, onde ¢ € “carrier”, portadora em inglés.

Figura 2.24 — Quantificac¢do do ruido de fase

Poténcia da
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Fonte: SHU; SANCHEZSINENCIO (2005).
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2.3.5 Dispositivos Passivos Integrados

2.3.5.1 Indutores

Circuitos integrados de comunicacdo por RF modernos utilizam vérios indutores
integrados. Existem basicamente trés vantagens ao utilizar indutores integrados (RAZAVI,
1998):

- 0 uso de componentes externos conectados pelo pinos do encapsulamento do CI pode gerar
acoplamento com outros terminais do CI, resultando em interferéncias nas diferentes partes do
CI;

- componentes externos geralmente introduzem uma grande quantidade de capacitancia
parasita, o que pode limitar a operagdo em frequéncias na faixa de GHz;
- hd dificuldade de implementar uma operacdo diferencial com cargas externas, pois o
controle do comprimento das linhas de conex@o (bond wires) do encapsulamento do CI é
dificil de ser obtido.

Por outro lado, existem problemas na realizacdo de circuitos RF com indutores
integrados. Isso é devido ao baixo fator de qualidade (fator Q) dos indutores integrados,
quando comparados com indutores externos ao CI, o que leva ao aumento do ruido de fase em
osciladores, por exemplo. Assim, o projeto dos indutores integrados é baseado em formas de
aumentar os fator Q dos mesmos.

Os indutores integrados sdo implementados através de espirais de metal, conforme
mostrado na Figura 2.25. Devido ao acoplamento mutuo entre duas voltas, o formato espiral
apresenta uma indutdncia maior quando comparado com um formato de linha reta. Para
minimizar a resisténcia série e a capacitancia parasita, geralmente o indutor é construido
utilizando o metal de topo da tecnologia CMOS, pois essa camada € mais espessa € mais
distante do substrato. A indutancia depende, em primeira ordem, do nimero de voltas do
espiral e também do didmetro de cada uma dessas voltas, mas a largura da linha do espiral e o
espacamento entre as linhas também influenciam. Além de um formato quadrangular que é
apresentado na Figura 2.25, outros formatos também sdo encontrados na literatura, como os
formatos octogonal e circular, dentre outros. Em geral, o objetivo € diminuir a resisténcia
série e a capacitancia parasita do indutor, aumentando assim o fator Q desse.

O fator Q de um indutor é medido através de uma quantidade de energia que nele é

perdida quando nele flui uma corrente senoidal. Uma vez que apenas componentes resistivos
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dissipam energia, os mecanismos de perda do indutor sdo relacionados a resisténcias presentes
em sua constru¢do ou em regides proximas do indutor. Abaixo sdo citados alguns mecanismos
de perda do indutor integrado, que contribuem para a reducdo do fator Q e,
consequentemente, para a degradacdo da performance do ruido de fase do oscilador. O
primeiro mecanismo de perda é a Resisténcia do Metal. Esse parametro € diretamente
influenciado pelo comprimento do indutor. Para reduzir essa resisténcia, em geral, €
aumentada a largura da linha do indutor, porém isso aumenta a capacitancia parasita do
mesmo. O segundo mecanismo de perda analisado é o Acoplamento Capacitivo para o
substrato devido as capacitancias parasitas do espiral do indutor. Uma vez que o substrato é
resistivo, uma quantidade de energia do indutor € dissipada, diminuindo o fator Q. O terceiro
mecanismo de perda é o Acoplamento Magnético do indutor para o substrato, pois 0 campo
magnético nele pode gerar uma corrente no substrato. Considerando os mecanismos de perda

acima citados, a escolha do indutor para aplicacdes de uma ampla faixa de operagdo deve ser

realizado para melhor ajustar a um custo beneficio entre tunning range e ruido de fase.

Figura 2.25 — Indutor espiral em formato quadrangular

2.3.5.2 Varactores

O dispositivo varactor é fundamental na construcdo de LC-VCOs, pois é por
intermédio desse que € realizado o controle da frequéncia do VCO. Em outras palavras, o
varactor € um dispositivo cuja capacitancia depende da tensdo em seus terminais, o que faz
com que a frequéncia do LC-VCO seja controlada por uma tensdo. No projeto do varactor,

existem duas consideracdes importantes: primeiro, a faixa de capacitancia, isto é, os valores
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de capacitincia maxima e minima que o varactor pode fornecer e, segundo, o fator Q do
varactor, no intuito de ndo comprometer o ruido de fase do VCO.

Os varactores podem ser implementados através de jungdes p-n reversamente
polarizadas. Na tecnologia CMOS, isso pode ser realizado utilizando regides P+ e N+
combinadas com pocos (wells) N e P, respectivamente. Em virtude da limitada relacdo entre
as capacitancias maxima e minima, os varactores baseados em jungdes p-n foram
gradativamente substituidos por varactores baseados nos transistores MOS, pois esses
apresentam uma variacao de capacitancia maior com relacdo a tensdo (BERNY, 2006), o que
aumenta o tunning range do LC-VCO.

O transistor MOS regular pode ser configurado como capacitor, conforme mostrado na
Figura 2.26. Entretanto, o comportamento nao-monotOnico da capacitancia limita sua
utilizacdo, pois a mesma pode aumentar ou diminuir de acordo com a tensdo aplicada em seus
terminais. Uma simples modificacdo no dispositivo MOS evita a limitagdo acima citada. O
dispositivo chamado A-MOS (accumulation-mode MOS varactor) € obtido na colocagdo do
dispositivo NMOS sobre um poco-n (n-well), conforme a Figura 2.27. Além disso, o
dispositivo varactor A-MOS reduz o ruido de fase proporcionado pela baixa inser¢ao de
capacitancias ou resisténcias parasitas quando comparada com outras construgdes de
varactores como junc¢do-pn e transistor MOS em modo inversio (ANDREANI; MATTISON,
2000). Esse dispositivo tem uma constru¢do muito similar ao transistor PMOS, porém as
regides de dreno e fonte do transistor PMOS, implementadas a partir de regides P+, sdo
substituidas por regides N+ no dispositivo A-MOS. Isso tem um efeito positivo, pois
minimiza a resisténcia parasita do poco-n (n-well). Outra vantagem € a auséncia da geracao
térmica de pares elétrons-lacunas, pois as jun¢des formada pelos terminais dreno/bulk e

fonte/bulk, sao removidas.

Figuras 2.26 — Capacitancia Cgs do transistor MOS
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Fonte: ANDREANI; MATTISON (2000)
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Figura 2.27 — Estrutura do varactor A-MOS (accumulation-mode varactor)
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Fonte: ANDREANI; MATTISON (2000)

2.3.5.3 Capacitores Constantes

Capacitores constantes sdo aqueles que ndo variam com a tensdo. Tais capacitores
contribuem com a capacitancia fixa do tanque-LC, enquanto os varactores contribuem com a
capacitancia varidvel com relagdao a tensdao de controle do VCO. Na tecnologia CMOS, os
capacitores geralmente sdo implementados com duas camadas de poli-silicio ou duas camadas
de metal. O capacitor de metal, conhecido por capacitor MIM (Metal-Insulator-Metal) €
preferido por apresentar um fator Q maior quando comparado com o capacitor de poli-silicio.
Nas tecnologias CMOS recentes, os capacitores MIM atingem uma densidade de capacitancia
por drea de 1 a 2fF/um” e uma capacitincia parasita com relacdo ao substrato tipicamente
menor que 1% do valor nominal do capacitor (BERNY, 2006). Essa densidade, que ¢é
relativamente alta, € tipicamente atingida através de uma camada ultra-fina de nitreto de
silicio, que é colocada entre as demais camadas de metal inferior e superior do capacitor

MIM. Nesse caso, uma etapa adicional no processo de fabricac@o € necesséria.

2.3.6 Topologias de VCOs baseadas em Tanque-LC

Existem inimeras formas de implementar um VCO. Nesse estudo, o foco serd baseado
nas topologias de implementacdo mais conhecidas e usadas na literatura para aplicacdes
wideband. A Figura 2.28 apresenta duas das mais utilizadas topologias de estado da arte de
LC-VCOs (BERNY; NIKNEJAD; MEYER, 2005) (SADHU; KIM; HARJANI, 2009)
(FONG et al., 2003) (HAUSPIE; PARK; CRANINCKX, 2007). As duas topologias sdo
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diferencias. VCOs diferenciais apresentam boa supressdo a interferéncias de modo-comum e
também sdo amplamente requisitados devido a arquitetura diferencial dos transceptores RF. A
topologia da Figura 2.28 (a) é chamada de par cruzado NMOS (NMOS cross-coupled),
enquanto a topologia da Figura 2.28 (b) é chamada de complementar, pois possui ambos 0s
transistores NMOS e PMOS. Observe que o VCO da Figura 2.28 (a) também pode ser
implementado por transistores PMOS, ao invés de transistores NMOS. Os transistores NMOS
do VCO da Figura 2.28 (a) fornecem uma resisténcia de pequeno sinal igual a -2/gmy para o
tanque-LC, onde gmy € a transcondutincia de pequeno sinal dos transistores NMOS. Na
topologia complementar apresentada na Figura 2.28 (b), uma resisténcia de pequeno sinal
igual a -2/(gmny+gmp) € fornecida ao VCO, onde gmy e gmp sdo as transcondutdncias de
pequeno sinal dos transistores NMOS e PMOS, respectivamente.

A amplitude do sinal diferencial de saida dessas topologias de VCO ¢ classificada em
dois regimes: limitacdo por corrente e limitagdo por tensdo (HAJIMIRI; LEE, 1999). No
regime de limitagdo por corrente, a amplitude do sinal diferencial de saida do VCO € limitada
pela corrente Ipas. Assim, a amplitude da saida do VCO nao atingiu a saturagdo imposta pela
topologia e, dessa forma, a amplitude € proporcional a Ipas.Rp para ambas as topologias da
Figura 2.28, onde Rp € a resisténcia paralela do tanque-LC. Ja no regime de limitacdo por
tensdo, a amplitude do sinal de saida do VCO ¢€ limitada pela saturacdo imposta pela topologia
devido a diferenca de tensdo necessdria para garantir com que a fonte de corrente /pas esteja
saturada. A Figura 2.29 ilustra esse comportamento. Observa-se que no regime de limitacao
por corrente, a amplitude do sinal de saida do VCO V) é proporcional ao aumento de Ipias.
Porém, para o regime de limitagdo por tensdo, a amplitude do sinal de saida do VCO
permanece constante com relacdo ao aumento de /pjas.

Considerando o regime de limitagdo por corrente, observa-se que a corrente no tanque-
LC varia idealmente em cada ramo entre 0 e /g;as (com polaridade oposta) para a topologia da
Figura 2.28 (a). Para a topologia de VCO da Figura 2.28 (b), a corrente no tanque-LC varia
idealmente em cada ramo entre -Ipjas € Ipas. Com isso € possivel afirmar que a topologia
complementar produz o dobro de amplitude, para o regime de limitacdo por corrente, quando
comparada com a topologia NMOS cross-coupled. Por outro lado, a topologia NMOS cross-
coupled apresenta maior amplitude para o regime de limitagdo por tensdo, quando a mesma
tensdo de alimentacdo € considerada, pois nesse caso a queda de tensdo sobre os transistores

PMOS para manté-los operando na regido de saturacio € inexistente.
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Figura 2.28 -  Topologias de VCOs LC: (a) NMOS cross-coupled e (b) complementar CMOS
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Figura 2.29 - Regimes de operacdo de LC-VCOs: limitacdo da amplitude por tensdo e por corrente
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Fonte: HAJIMIRI; LEE (1999)

2.4 Sumario

Esse capitulo introduziu fundamentos de sintetizadores de frequéncia baseados em

phase-locked loop (PLL) e osciladores controlados por tensdo (voltage-controlled oscillators

— VCOs) baseados em tanque-LC (LC-VCOs).
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A secdo 2.1 apresentou conceitos basicos da operagdo de sintetizadores de frequéncia
fundamentados em phase-locked loop (PLL). Na sequéncia, a topologia PLL Charge-Pump
Tipo II, por ser a mais utilizada na implementacdo de sintetizadores de frequéncia, foi
revisada e seus blocos bdsicos foram apresentados. Apds, foi proposta uma revisdo sobre a
operacdo dinamica do PLL, onde o modelo linear que possibilita anélise transiente (lock time)
e de estabilidade foi introduzido. Finalmente, uma analise tedrica sobre ruido de fase em
PLLs foi realizada.

A secdo 2.2 realizou uma andlise sobre arquiteturas de sintetizadores: Inteiros-N e
Fracionarios-N.

Na secdo 2.3, fundamentos da operagdo de LC-VCOs foram exibidos. Em seguida, o
critério para que haja oscilacio foi discutido. Na sequéncia, uma andlise sobre o ruido de fase
em LC-VCOs foi apresentada. Apds, foi realizada uma revisdo tecnoldgica quanto aos
dispositivos integrados CMOS que possibilitam a implementacdo de capacitores, varactores €
indutores. Ao final dessa se¢do, foi apresentada uma revisdo bibliogrifica das topologias de
LC-VCO, comparando-as em termos de dispositivos parasitdrios, diferentes regimes de

operacdo e desempenho em ruido de fase.
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3 ANALISE E PROJETO DO VCO PARA APLICACOES DE MULTIPLAS BANDAS
DE FREQUENCIA

Nesse capitulo serdo discutidas inicialmente consideragdes de projeto de um LC-VCO
para aplicacdes de multiplas bandas de frequéncias. Apds, serd apresentado o projeto do LC-
VCO para aplicacdes de multiplas bandas de frequéncias.

O projeto do LC-VCO ¢ realizado na tecnologia IBM CMOS 130nm (IBM, 2010) e
segue as especificacdes da arquitetura de Sintetizador de Frequéncias proposta em Lorencetti
(2014). A partir das especificagdes do Sintetizador de Frequéncias, sdo derivadas
especificagdes para o LC-VCO. As especificagdes consideradas sdo quanto a faixa do sinal de
controle do LC-VCO Vconr, tensdao de alimentacdo Vpp, ganho do VCO (Kvco), tunning

range e ruido de fase. A Tabela 3.1 apresenta as especificacdes do LC-VCO.

Tabela 3.1 Especificagdes do LC-VCO

Especificacao Minimo Nominal Maximo  Unidade
Vcont 0.1 - 1.1 \Y%
Vop 1.08 1.2 1.32 \Y%
Kvco 80 100 120 MHz
Tunning Range (TR) 4 - 8 GHz
Ruido de Fase -100 - - dBc/Hz

3.1 Analise e Consideracoes de Projeto de um LC-VCO para Aplicacoes de Miiltiplas

Frequéncias

3.1.1 Tunning Range versus Controle do Ganho do VCO

Conforme apresentado no Capitulo 2, o VCO ¢€ inserido em um Phase-Locked Loop
(PLL), de modo que a sua frequéncia de saida é controlada por um sinal de tensdo, o qual é
gerado a partir do préprio sinal de frequéncia do VCO quando comparado com o sinal de
entrada do PLL.

A principal caracteristica do LC-VCO que estd sendo proposto nesta dissertagdo € a

sua capacidade de operar em uma ampla faixa de frequéncias, mais especificamente de 4GHz
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a 8GHz. Geralmente, essa caracteristica € implementada a partir do chaveamento (ou
programacdo) do valor da capacitancia total do tanque-LC (BERNY et al, 2005) (SADHU et
al,2009) (FONG et al, 2003) (FAN et al, 2013) (SADHU et al, 2010) (TAKIGAWA et al,
2009) (HAUSPIE et al, 2007). Assim, o valor da capacitancia total do tanque-LC é controlado
por uma palavra digital de programacao, fazendo com que a frequéncia do VCO seja também
controlada por essa palavra digital, gerando assim diferentes sub-faixas (ou sub-bandas) de
frequéncias para cada valor da palavra digital de programacdo, conforme ji mencionado
anteriormente.

Considerando que o VCO deve atingir uma ampla faixa de frequéncias de 4GHz a
8GHz, é importante nesse momento introduzir dois requisitos necessdrios para o
funcionamento adequado do sintetizador de frequéncias, no qual o VCO wideband esta
inserido: ganho do VCO em relacdo a sua tensdo de controle (Kvco, em Hz/V) ndo muito
elevado (abaixo de 100MHz/V) e a sua variagcdo, que deve ser pequena (menor que +-20%)
para todas as faixas de frequéncias. Publicacdes recentes tém focado nessas caracteristicas
acima citada (MOON et al, 2009) (NAKAMURA et al, 2006) (LU et al, 2008) (JIWEI et al,
2012) (Lu et al, 2009) (KIM et al, 2008) (BIN et al, 2012).

A principal motivagdo para manter o ganho Kyco com um valor ndo muito elevado € a
degradacdo do ruido de fase. Na Figura 3.1 (a) € ilustrado o comportamento da frequéncia
gerada com um ganho Kvco com um valor relativamente alto. Diante disso, esse
comportamento representa uma vantagem do ponto de vista de funning range, pois assim &
possivel obter um ampla faixa de frequéncias, cobrindo toda a faixa de 4GHz a 8GHz com
apenas uma configuracdo de capacitancia do tanque-LC. Melhor explicando, ndo hd a
necessidade do uso de uma palavra digital e as respectivas sub-bandas discretas de frequéncia
para cada valor da palavra digital de programacdo, sendo assim uma simplificacdo para o
projeto. Ndo obstante, um elevado valor de Kyco resulta em um aumento do ruido de fase,
tendo em vista que qualquer ruido na tensdo de controle Vconr gera um deslocamento na
frequéncia do VCO proporcional a Kvco.

Além de influenciar no ruido de fase do PLL, o ganho do VCO (Kvco) também
influencia na estabilidade do PLL. O ganho de laco da PLL é proporcional a Icp*Kvco/N,
onde Icp € corrente do charge-pump e N € o fator de divisdo do PLL. Conforme a publicacio
Shin et al (2011), a variagdo do fator N, por esse valor ser digital, é facilmente compensada
através de Icp. Para a variacdo de Kvco ndo ha formas muito simples de medir essa variacao e
compensé-la de um modo preciso durante a operacdo do PLL. Assim, manter um ganho do

VCO constante ou com pequenas variacdes para cada sub-banda do VCO € um dos principais
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desafios para essa categoria de LC-VCOs para aplicagdes de wideband. A Figura 3.1(b)
apresenta esse comportamento. Note que existe um diferente Kvco para cada sub-banda de
frequéncias.

A Figura 3.1 (c) apresenta um cendrio ideal para a realizagdo do LC-VCO para banda
larga de frequéncias, pois, nessa situacdo, a operacdo de multi-banda € atingida, porém sem
uma variacao significativa do valor de Kvco. O LC-VCO desenvolvido nesta dissertacdo tem

como objetivo obter esse comportamento, como na Figura 3.1(c).

3.1.2 Critério para Oscilagdo versus Capacitancia Parasita

Como discutido anteriormente no Capitulo 2, o circuito de oscilacdo do VCO pode ser
entendido como uma resisténcia negativa conectada em paralelo com um tanque-LC, onde
essa resisténcia negativa compensa as perdas no tanque-LC provocadas por uma resisténcia
Rp que estd conectada em paralelo com o tanque-LC (ver figura 2.20). A resisténcia Rp na
frequéncia de ressonancia € expressa como segue:

(L)’
R

R, = 3.1)

L

onde L é o valor da indutincia, @ € a frequéncia de ressondncia e R; € a resisténcia
equivalente série do indutor. Para essa andlise, é assumida a resisténcia do indutor como a
dominante para o valor de Rp. Contudo, qualquer perda de energia do tanque-LC pode ser
representada em Rp.

As topologias diferenciais cross-clouped, apresentadas no Capitulo 2, geram uma
resisténcia negativa para o tanque-LC através da transcondutancia de pequeno sinal (gm) dos
dispositivos ativos (transistores MOS). A vista disso, a resisténcia negativa (-1/gm) para que
haja oscilagdo no tanque-LC deve ser maior ou igual que Rp:

—2R, (3.2)
gm

Esse critério coloca uma consideragdo importante no projeto do VCO, pois para atingir
um gm necessdrio para que haja oscilacdo € preciso ou aumentar a drea ou aumentar a
corrente de polarizagdo dos transistores MOS. Aumentar a drea dos transistores MOS
significa aumentar a capacitancia parasita, o que limita o funning range do VCO. Essa

restricdo de tunning range, considerada em conjunto com a restri¢do de gm minimo para haja



53

oscilacdo, deve ser levada em conta na escolha da topologia do VCO e também o consumo de
corrente desse.

Figura 3.1 — Caracteristicas de VCOs wideband: (a) Unica curva de tunning, (b) Multiplas curvas de

tunning com variacdo de Kvco € (¢) Miltiplas curvas de tunning sem variagao de Kvco

fico (GHZ)




54

3.2 Projeto de um LC-VCO para Aplicacoes de Miiltiplas Frequéncias

3.2.1 Escolha da Topologia de VCO para aplicagdes de multiplas bandas de frequéncia

Levando em conta as consideracdes de projeto apresentadas acima, a topologia
diferencial NMOS cross-clouped é a escolhida por melhor atender ao compromisso entre
tunning range e ter habilidade para fornecer resisténcia negativa suficiente, garantido a
oscilagdao no tanque-LC. Essa topologia de VCO € amplamente usada na implementagcao de
VCOs que atendam a uma ampla faixa de frequéncias (wideband) (BERNY et al, 2005) (BIN
et al, 2012). O esquematico simplificado pode ser visto na figura 2.28 (a). Isso se explica por
dois motivos. Primeiro, o transistor NMOS fornece maior transcondutancia de pequeno sinal
para o tanque-LC quando comparado com o transistor PMOS, de modo que é possivel se
atingir um determinado valor de gm necessario para o VCO oscilar com um menor aumento
de capacitancia parasita, limitando menos o funning range do VCO. E segundo, por essa
topologia apresentar uma amplitude do sinal de saida maior, quando comparada com a
topologia complementar, considerando o regime de limitagdo de tensdo (ver secdo 2.3.6), o
que melhora a performance de ruido de fase (BERNY, 2000).

Além de as capacitancias parasitas terem um impacto negativo quanto ao funning
range, elas também degradam a performance de ruido de fase do VCO. Isso ocorre devido ao
acoplamento capacitivo do terminal dreno do transistor NMOS para o substrato de silicio.
Similarmente, o transistor PMOS apresenta essa capacitancia de juncdo-pn do terminal dreno
com o pogo-n (n-well). Como discutido anteriormente, o transistor NMOS, por possuir uma
transcondutancia maior, apresenta essa capacitiancia de jun¢do-pn menos quando comparado
com o transistor PMOS. Outra vantagem da ndo utilizacdo do transistor PMOS como o
transcondutor € a sensibilidade a tensdo de alimentacdo Vpp, a qual é reduzida, pois dessa
forma, nao existe uma jun¢do-pn entre o tanque-LC e Vpp. Em outras palavras, ndo existe
uma capacitancia de juncdo, que por sua vez € ndo-linear, entre o tanque-LC e Vpp, de tal
forma que deslocamentos de frequéncia com relacdo a variacdo de Vpp s@o minimizados.

A tensdo de alimentacdo do LC-VCO ¢ definido como 0.6V. Esse valor € escolhido
porque a tensdo de operacdo nominal dos dispositivos de 6xido fino da tecnologia IBM
130nm (IBM, 2010) é 1.2V. Dessa forma, alimentar o LC-VCO através dos indutores

significa manter o sinal diferencial de saida do LC-VCO centrado em 0.6V. Assim, uma vez



55

que o terminal ground limita a tensdo minima do sinal de oscilagdo, este sinal ndo superara

1.2V, de modo que os dispositivos do LC-VCO ndo sofrem sobre-tensao.

3.2.2 Projeto do Tanque-LC

O projeto do tanque-LC consiste em basicamente em trés sub-blocos: o indutor, o
banco de capacitores constantes e o banco de varactores. Por ser ao mesmo tempo
tecnologicamente dependente e ter uma grande influéncia em parametros de performance do
LC-VCO, como ruido de fase e tunning range, a indutancia do tanque-LC € o primeiro
parametro a ser definido. A tecnologia IBM 130nm CMOS CMRFSSF-DM (IBM, 2010)
disponibiliza uma biblioteca de indutores, com valores de indutancia diferentes. Para garantir
um amplo tunning range para o VCO, o valor da indutancia ndo pode ser muito elevado.
Porém, conforme discutido anteriormente, o valor da indutincia influencia diretamente o
ruido de fase do VCO, de modo que aumentar a indutancia, significa minimizar o ruido do
oscilador. Nesse sentido, € usado um indutor com um valor que atenda a um bom
compromisso entre tunning range e ruido de fase. Para que o tunning range especificado seja
atendido, o valor do indutor € definido através de uma estimativa da capacitancia parasita
introduzida pelos dispositivos e pelo roteamento do LC-VCO. O valor estimado de
capacitancia parasita para o projeto deste LC-VCO foi por volta de SOOfF. Esse € um valor de
estimativa arbitrdrio e que precisa ser confirmado a partir das simulagdes pds-layout do LC-
VCO. A Figura XX apresenta uma andlise realizada para a frequéncia maxima especificada de
8GHz. Nessa andlise, foram encontrados diferentes valores de indutincia em funcdo da
capacitancia parasita para obter oscilacdo a 8GHz. Para uma capacitancia parasita de 500fF, o
valor de indutancia para que o LC-VCO oscile a 8GHz foi de aproximadamente 700pH.
Entretanto, € importante salientar que estes sdo valores estimados e em caso de a frequéncia
de oscilacdo médxima ndo seja atingida apds a sintese fisica do LC-VCO, um reprojeto seria
necessdrio no tanque-LC a fim de garantir o funning range especificado de 4GHz a 8GHz.

O segundo parametro a ser definido do tanque-LC € o da capacitancia parasita imposta
pelo transcondutor NMOS. Conforme discutido, o transcondutor NMOS deve fornecer uma
transcondutancia gm para o tanque-LC suficiente para que este inicie e sustente a sua
oscilagdo. Existem duas formas bdsicas de se obter o valor de gm necessario: aumentar a
geometria do transistor ou aumentar a corrente de polarizacdo Ip;as. Aumentar a geometria do

transistor significa aumentar a capacitincia parasita no tanque-LC, enquanto que aumentar a
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corrente de polarizacdo /s significa aumentar o consumo de energia do LC-VCO. Assim
sendo, a capacitancia parasita no tanque-LC imposta pelo transcondutor NMOS € restringida a
no méaximo 200fF em cada n6 do tanque-LC. Em outras palavras, a geometria dos transistores
NMOS do tanque-LC pode crescer até que sua capacitancia parasita atinja 200fF, isto €, a
partir dessa restricdo, o aumento de gm desses transistores NMOS poderd apenas ser efetuado
pelo aumento da corrente de polarizagdao Ipias. Contudo, novamente € importante salientar
que estes sao valores estimados e em caso de a frequéncia de oscilagio maxima ndo seja
atingida apds a sintese fisica do LC-VCO, um reprojeto seria necessario para reduzir a

capacitancia parasita.

Figura 3.2 — Valor de indutincia em fun¢do da capacitancia parasita do tanque-LC para que o LC-

VCO oscile a 8GHz

2
1,8
1,6

14 f=8GHz

1,2

’

1

0,8

Indutancia (nH)

0,6

0,4

0,2

0
0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1 1,1 1,2 1,3 1,4 1,5

Capacitancia Parasita (pF)

O terceiro parametro a ser definido no projeto do tanque-LC € a capacitincia parasita
imposta pelo roteamento do LC-VCO. Assim, é estimado uma capacitncia parasita de
roteamento de 100fF para cada n6 do tanque-LC.

Por ultimo, uma vez que s3o conhecidos e especificados os valores da indutancia e
capacitancia parasitas do tanque-LC, € possivel definir os valores de capacitancia do banco de
capacitores constantes € do banco de varactores, isto €, os valores mdximo e minimo de

capacitancia para o LC-VCO operar de 4GHz a 8GHz. Esses valores consideram o valor total
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de capacitincia dos bancos de capacitores constantes € de varactores. Na sequéncia desse
trabalho, serd tratado o projeto desses bancos de capacitores e varactores, com énfase no
chaveamento simultaneo desses dois bancos, a fim de controlar a variagdo de Kvco para todas
as bandas de frequéncias. Considerando os parametros definidos nessa se¢do, como valor do
indutor e valor das capacitancias parasitas, através da equacdo da frequéncia do tanque-LC, é
possivel obter os valores maximo e minimo de capacitancia total do tanque-LC Crorar e, a
partir desse valor, € obtido os valores mdximo e minimo de capacitincia total do bancos de

capacitores (contantes e varactores) Cprorar para as frequéncias de 4GHz e 8GHz,

respectivamente:
C = ! = ! =~ (0.56pF
TN (g, L (2nn8GH)?700pH
1 1
Cromr-max = = =~ 2.2pF

(22f, 'L (27m4GH)’ 700pH

A partir do célculo de Crorar-miv € Crorar-max, 0s valores méximo e minimo de
capacitancia total dos bancos de capacitores (contantes e varactores) Cp.roraz podem ser
calculados descontando os valores de capacitancia parasita de 200fF para o transcondutor
NMOS e 100fF para o roteamento. Os valores miximo e minimo de capacitancia total do
bancos de capacitores (constantes e varactores) sdo Cp-rorar-min=0.26fF € Cp-rorar-max=1.9pF.
Na prética, para tolerar variagdes do processo de fabricacdo dos dispositivos sem
comprometer o funning range, o valor de Cp.rorar-minv=0.26fF deve ser o mais proximo

possivel de zero, enquanto que o valor de Cp.roraL-max deve ser maior que 1.9pF.

3.2.3 Escolha do Indutor

Conforme discutido anteriormente, para garantir um amplo funning range para o LC-
VCO, o valor da indutancia ndo pode ser muito elevado. Nesse sentido, é usado um indutor no
valor de aproximadamente 700pH. A tecnologia IBM 130nm CMOS CMRF8SF-DM (IBM,
2010) disponibiliza dois tipos de plano de ground:

- M1: metalizacdo com metal 1 abaixo do indutor, a fim de criar um caminho de baixa

impedancia através do metal 1, minimizando assim perdas pelo substrato;

- BF: insercdo da camada BFmoat para aumentar a resisténcia do substrato p- abaixo

do indutor.
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A opc¢ao M1 de plano de ground é aplicada para otimizar o fator Q do indutor,
enquanto a segunda opg¢do € utilizada para reduzir a indutancia muitua com o substrato p-.
Considerando que o LC-VCO wideband possui uma grande faixa de frequéncias de operacao
e que existe uma carga muito grande de dispositivos parasitas, devido principalmente as
chaves analdgicas que programam o banco de capacitores, o que degrada o fator Q
equivalente do tanque-LC, a op¢do M1 € a escolhida pois otimiza o fator Q do indutor, tendo
assim um impacto positivo no fator Q equivalente do tanque-LC. A Figura 3.2 apresenta uma
comparacao do fator Q do indutor para as duas opc¢des de plano de ground: M1 e BF.

Uma outra escolha de projeto importante € a definicdo da frequéncia de valor maximo
do fator Q do indutor (Qpeak). Considerando uma operagdo do LC-VCO de 4GHz a 8GHz, a
escolha da frequéncia de Qrrak € a frequéncia maxima de operacdo de 8GHz. Isso se deve
porque as perdas devido a capacitancias parasitas do tanque-LC tendem a piorar para
frequéncias maiores e, dessa maneira, busca-se um equilibrio do ruido de fase para todas as
sub-bandas de frequéncias.

Considerando o critério para que haja oscilacdo, é de grande importancia a estimativa
da resisténcia paralela Rp equivalente do indutor. A partir dessa informacgao, o transcondutor
NMOS € projetado. A Figura 3.3 apresenta o valor de I/Rp, ou seja, o valor de
transcondutancia necessdrio para diferentes valores de frequéncia. Essa curva € obtida a partir
do modelo do indutor com plano de ground metal 1. Observe que, como previsto
anteriormente nessa dissertacdo, o pior caso € para a menor frequéncia especificada de 4GHz,
onde a condutancia € igual I/Rp a 4mS. Na pratica, o valor de transcondutancia é projetado
com um valor acima do minimo exigido pelo critério da equacdo 3.2, a fim de tolerar
variacOes de processo de fabricagdo dos circuitos integrados.

A Figura 3.4 apresenta o layout do indutor escolhido. O indutor possui uma dimensao
de 160um x 160pum. O seu formato € octogonal, com duas voltas, a largura do fio da espira é
10um e o espacamento entre os fios € 10um. No centro desse indutor € conectada a
alimentacdo Vpp. Esse tipo de indutor € conhecido na literatura como center-tapped. A

parametrizacdo acima mostrada, foi realizada a partir do design kit da tecnologia (IBM, 2010).
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Figura 3.3 — Fator Q do indutor para as duas op¢des de plano de ground: BFmoat e Metal 1
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Figura 3.4 — Curva I/RP vs. Frequéncia do modelo do indutor com plano de ground metal 1
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3.2.3 Projeto do Banco de Capacitores Constantes e do Banco de Varactores

O projeto do banco de capacitores € realizado de acordo com as consideracOes de
projeto discutidas anteriormente nesse capitulo, onde o resultado deve ser um LC-VCO com o
ganho Kvco ndo muito elevado e relativamente constante para cada sub-banda de frequéncia.

A capacitancia constante Ccro, isto é, a capacitancia que nao varia com a entrada de tensdo de
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controle (Vconr) do LC-VCO € implementada a partir de dispositivos capacitores metal-
insulator-metal (MiMCap), enquanto a capacitancia varidvel Cvar, ou seja, a capacitancia que
varia com Vconr € implementada a partir de dispositivos varactores NMOS em modo
acumulacgdo (A-MOS). Ambos dispositivos sdo disponibilizados pela tecnologia CMOS IBM
130nm.

A escolha pelo dispositivo varactor A-MOS € justificada pela redugdo do ruido de fase,
pois uma baixa inser¢ao de capacitancias ou resisténcias parasitas ocorre quando comparada
com outras constru¢des de varactores como jun¢do-pn e transistor MOS em modo inversao
(ANDREANI; MATTISON, 2000). A Figura 2.27, do Capitulo 2, apresentou a
implementacdo fisica do varactor MOS em modo acumulagdo (A-MOS).

O ganho do LC-VCO (Kvco) para a aplicacdo de radio cognitivo focada nesta
Dissertacao foi definido como aproximadamente 100MHz/V, ou seja, cada sub-banda do LC-
VCO deve ter essa caracteristica de variar aproximadamente 100MHz/V, a fim de garantir
uma baixa variacdo de Kyco para todas sub-bandas de frequéncias. Esse valor de ganho esta
de acordo com a arquitetura do Sintetizador de Frequéncias proposto em Lorencetti (2014).
Nesse ponto, uma consideracdo importante € o fato de que o projeto deve ser realizado de
modo que haja uma sobreposi¢do entre cada sub-banda com as suas respectivas anterior e
posterior, assegurando assim uma cobertura total de todas as frequéncias de 4GHz a 8GHz.
Para garantir essa cobertura, o fator de sobreposi¢ao foi definido como 50%, ou seja, para
uma mesma tensdo de controle Vconr, a diferenca entre frequéncias entre sub-bandas
adjacentes do LC-VCO deve ser S0MHz.

A partir da informacao do fator de sobreposi¢do, € possivel definir o niimero de bits de
programacdo do banco de capacitores. Assumindo um funning range de 4GHz e um
espacamento entre sub-bandas de 5S0MHz, seria possivel cobrir o espectro de 4GHz a 8GHz
com um valor de 80 sub-bandas, resultando em 7 bits de programacao do LC-VCO. Porém,
esse nimero de bits foi aumentado para 8 por dois motivos: primeiro para tolerar as variacdes
de processo de fabricagdo e, segundo, para tolerar a natureza discreta do valor da capacitancia
dos dispositivos MiMCap e varactores A-MOS, onde nem sempre um valor exato € atingido
para gerar uma determinada frequéncia, mas sim um valor aproximado. Outro efeito
importante a ser considerado € a importancia do bit menos significativo, que influencia muito
mais a variagdo de frequéncia do LC-VCO quando este estd operando nas frequéncias mais
altas do tunning range especificado. Em outras palavras, como a capacitancia total do tanque-
LC ¢é maior para frequéncias menores, uma variacdo de capacitincia provocada pelo

chaveamento do bit menos significativo da palavra digital de controle do LC-VCO gera um
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pequeno deslocamento de frequéncia, podendo assim, esse bit ser ignorado para baixas

frequéncias do tunning range especificado. A Figura 3.1(c) apresenta esse comportamento.

Figura 3.5 — Layout do indutor utilizado no projeto do LC-VCO

Fonte: IBM (2010).

Nesse contexto, o0 LC-VCO ¢€ projetado para cobrir uma faixa de frequéncias de 4GHz
a 8GHz, sendo utilizados 8 bits de programagdo do LC-VCO, ou seja, 256 sub-bandas de
frequéncias. Para garantir um ganho Kvco relativamente constante para todas as sub-bandas,
tanto o banco de MiMCaps como o banco A-MOS sdo programados simultaneamente. A
tensdo de controle do LC-VCO Vconr possui uma excursio de 1V (de 0.1V a 1.1V). Ambas as
especificagdes de excurssdao do sinal de controle Vconr € Kvco estdo alinhadas com o
Sintetizador de Frequéncia desenvolvido em (LORENCETTI, 2014).

Assumindo a excursdo do sinal de entrada de controle Vconr igual a 1V, sdo definidos
os valores unitdrios de ambos os bancos de capacitores MiMCaps e varactores A-MOS. Essa
defini¢do € realizada com base na limitagdo que a tecnologia IBM 130nm impde quanto as
dimensdes minimas para os dispositivos MiMCap e A-MOS. No caso do dispositivo MiMCap,
o valor de capacitancia minimo é 60fF. No caso do varactor A-MOS, o valor de capacitancia

méxima € 2.7fF para a tensdo de 0.1V aplicada entre os terminais desse dispositivo. Uma vez
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que é possivel obter valores de capacitancia menores que 60fF para o dispositivo MiMCap, a
partir da associacdo série desses dispositivos, o valor unitario minimo foi definido como 80fF,
de modo que € possivel obter valores de capacitancia no tanque-LC maiores ou menores, de
acordo com as associacdes paralelo e série, respectivamente. No caso do dispositivo A-MOS,
o valor unitdrio foi definido como 2.7fF (para 1V). Desse jeito, para a obtencdo de valores
maiores de capacitincia, associagdes paralelo sdo realizadas a partir desse dispositivo minimo.

O varactor A-MOS possui uma relacdo entre a capacitancia maxima e minima de
aproximadamente 2.2 para uma diferenca de tensdo igual a 1V. A Figura 3.5 apresenta esse
comportamento. A partir dessa informacao, os valores de capacitincias sdo calculados para
atingir Kvco=I00MHz/V em todas as 256 sub-bandas que cobrem a faixa de 4GHz a 8GHz

sob o seguinte roteiro:

— Inicialmente, para uma determinada sub-banda N de frequéncia de saida do LC-VCO
fw, para Vconr = 0.6V, € calculada a capacitancia minima para Vconr = 1.1V, e mdxima
para Vconr = 0.1V, dessa sub-banda para atingir Kvco~I100MHZ/V

1
2n(f, —50MHz))’ L

CN(0.1V) = (

1
2n(f, +50MHz))’ L

CN(L]V) = (

— Ap6s, a partir dos valores limites de capacitancia, Cn.1v) € Cn(1.1v), da sub-banda com

frequéncia fy, é calculada o valor da capacitancia variavel Cyag:
Cor = CN(O.IV) _CN(I.IV)

— Como Crorar € definido a partir de fy e L, para cada sub-banda, € possivel calcular o

valor de CCTO para a sub-banda N:
Cero = Cromr = Cuar

— Finalmente, a partir dos de Cvar € Ccro, s@o calculados os valores de dispositivos
unitarios MiMCap e A-MOS, para cada sub-banda.

Esse roteiro é repetido para cada sub-banda de frequéncia fy, de modo que todo o
tunning range de 4GHz a 8 GHz seja coberto. Na pratica, os valores das capacitincias Cvar €
Ccro sdo obtidos com auxilio de uma planilha eletronica e, apds, sdo inseridos na ferramenta
de edi¢do de esquemadtico para realizacdo do projeto. A Figura 3.6 apresenta o valor calculado
de capacitincia total no tanque-LC para todas as sub-bandas. Como existe uma capacitancia

parasita do tanque-LC, provocada pelo roteamento e também pelos transcondutores NMOS da
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topologia do LC-VCO, no banco de varactores A-MOS existe um valor de varactor que nao
varia de com as combinacdes de palavras de programacao, ou seja, ele estd sempre conectado
a Vconr e é dimensionando de acordo com a capacitancia parasita para manter o ganho Kvco

constante e proximo de 100MHz/V.

Figura 3.6 — Valor de capacitancia simulada para o varactor A-MOS com relagdo a tensdo de

controle Vconr
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Como ambos os bancos de capacitores MiMCap e varactores A-MOS sao chaveados
digitalmente através de 8 bits de programacdo, o projeto da chave tem grande importancia na
performance do LC-VCO, em termos de tunning range e ruido de fase. A principal
preocupacdo € atingir o melhor compromisso entre minimizar a capacitancia inserida pela
capacitancia parasita de dreno e fonte do transistor que opera como chave, a fim de ndo
degradar o tunning range, € minimizar a resisténcia de canal Roy do transistor que opera
como chave, a fim de ndo degradar o ruido de fase. Tal compromisso € mais relevante para o
banco de capacitores MiMCap, pois esse predomina o valor de capacitancia total do tanque-
LC. A Figura 3.7 apresenta um esquematico simplificado do banco de capacitores MiMCap,
onde chaves ideais representam chaves reais. As chaves sdo realizadas a partir de transistores
NMOS. O valor da largura do canal de cada chave é projetado para minimizar 0 maximo
possivel o ruido de fase, sem comprometer o funning range especificado de 4GHz a 8GHz. A
Figura 3.8 mostra uma simulagdo que representa esse compromisso entre funning range €
ruido de fase. Nessa simulagdo, € realizada uma varredura no valor da largura do canal da

chave NMOS, a fim de obter valores diferentes da capacitincia parasita Cpar sw introduzida
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por essa chave, que limita o funning range, e da resisténcia da chave NMOS Row, que degrada
a performance em ruido de fase. A partir da andlise dos resultados obtidos durante a fase de
projeto, os valores da largura do canal das chaves NMOS sdo definidos, a fim de manter a
resisténcia Roy de no maximo 2€ para cada um dos oito ramos do banco de capacitores

MiMCap.

Figura 3.7 — Valor da capacitancia total do tanque-LC obtida por simulagcdo pds-extragdo, para cada

sub-banda
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A Figura 3.9 apresenta o esquematico simplificado do banco de varactores A-MOS. O
esquema de chaveamento € implementado como mostrado na Figura 3.9, ou seja, quando um
ramo de varactor A-MOS é programado para controlar a capacitancia total do tanque-LC, bem
como o ganho Kyco, o varactor do ramo € conectado a tensdo de controle Vconr. Caso
contrério, o varactor é conectado a tensdo de 1.2V. Essa tensdo de 1.2V € escolhida por ser a
tensdo nominal de alimenta¢do dos dispositivos de 6xido fino da tecnologia IBM 130nm.
Entretanto, conectar os varactores A-MOS a tensdo de alimentacdo resultaria em um aumento
da sensibilidade do LC-VCO a essa tensao de alimentacdo, o que degradaria a performance de
ruido de fase. Por outro lado, uma vez que esse sinal de 1.2V € apenas usado como
polarizacdo, isto é, ndo € exigido capacidade de fornecimento de corrente, seria possivel a

realizacdo da geragdo de sinal de um modo relativamente simples e pouco custoso.
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3.2.4 Projeto do Transcondutor NMOS

Conforme defini¢cdes anteriores e andlise do fator de qualidade do indutor, o
transcondutor NMOS € projetado para atingir a condutancia minima de 4mS, sem superar a
capacitancia parasita maxima especificada de 200fF. Como um alto valor de condutancia é
exigido, o comprimento minimo de canal € usado (Lymos = 120nm). Dessa forma, a largura do
canal dos transistores do transcondutor é dimensionado, a fim de nao superar a maxima
capacitancia parasita definida como 200fF. A Figura 3.10 apresenta a capacitancia parasita em
fung@o do valor da largura de canal dos transistores do transcondutor NMOS (Wymos). Nesse
caso, o valor Wyyos € definido como 80um para manter a capacitancia parasita menor que

200fF.

Figura 3.8 — Esquematico simplificado do Banco de Capacitores MiMCap
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Conforme discutido anteriormente no presente capitulo, a corrente de polarizacdo Ipjas,
influencia na transcondutancia gm. A Figura 3.11 mostra esse comportamento para um
transistor NMOS com dimensdes W/L igual a 80um/120nm. O valor de gm = 4mS pode ser
atingido com Ipas = 100uA. Entretanto, essa andlise apenas considerou nao-idealidades no
indutor. Na pratica, projetos de LC-VCO consideram um gm de duas a trés vezes maior, com
a finalidade de tolerar nao-idealidades em outros dispositivos do LC-VCO como transistores e
capacitores, bem como suas varia¢des de processo e temperatura (BERNY, 2006).

As Figuras 3.12 (a) e 3.12 (b) mostram a partida do LC-VCO para as suas frequéncias
de oscilacdo minima e maxima, respectivamente, para /zas = ImA. Conforme analisado neste
trabalho, a partida para a frequéncia minima € a mais critica, ou seja, mais ciclos do oscilador

s30 necessdrios para atingir o regime estaciondrio. Para a maior frequéncia do LC-VCO,
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menos ciclos s@o necessdrios e a amplitude converge rapidamente para o valor de regime

estaciondario.

Figura 3.9 — Capacitancia Parasita (Cpar_sw) introduzida pela chave NMOS e Resisténcia (Roy) da

chave NMOS em funcao da largura do canal (Wsw)
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Figura 3.10 — Esquematico simplificado do Banco de Varactores A-MOS

VCO Core

A corrente de polarizacdo Ipias, além de influenciar na geracdo de gm necessario para
que o LC-VCO oscile, também influéncia na amplitude do tanque-LC. No intuito de melhorar
a performance de ruido de fase, é possivel que o valor de Ipas seja maior do que o exigido
para gerar gm minimo para o tanque-LC. Dessa forma, o parAmetro /s € varidvel, isto €, o
projetista do Sintetizador de Frequéncias wideband, que integrard ao seu projeto este LC-
VCO, terd a liberdade de escolher o valor de Ipas , com a inten¢do de atingir um melhor

compromisso entre consumo de energia e ruido de fase. No préximo capitulo, serdo
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apresentados e analisados diferentes resultados de ruido de fase para diferentes valores de
Ipias. Entretanto, a partir de resultados de simulagdes, serd sugerido um valor minimo para que

haja oscilagao do LC-VCO.

Figura 3.11 — Capacitancia Parasita (Cpar) em fungéo do valor da largura de canal dos transistores do

transcondutor NMOS (Wauos). Para Lyyos=120nm
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Figura 3.12 — Curva gm vs. Ipis para o transistor NMOS de W/L=80um/120nm
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Figura 3.13 — Simulag@o do transiente de partida do LC-VCO para as suas frequéncias de oscilacido
minima (a) e mdxima (b), respectivamente, para Ipus = lmA. Ambos resultados sdo gerados para

Vop=0.6V e Temperatura=27°C
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3.3 Esquematico e Layout Finais

As Figura 3.13 apresenta o esquematico final simplificado do LC-VCO projetado. A
Figura 3.14 apresenta o layout final do LC-VCO projetado, onde os dispositivos e sub-blocos
sdo indicados. A érea do layout do LC-VCO foi 560um x 290pum.

Para a realizagdo do layout, alguns cuidados sdo tomados para que tanto o funning
range quanto o ruido de fase ndo sejam degradados. O primeiro cuidado € quanto a
capacitincia parasita, onde o roteamento deve ser realizado utilizando principalmente metais
de topo, a fim de minimizar a capacitincia parasita para o substrato. A segunda precaugdo é

quanto uma blindagem que deve ser realizada dos nodos de alta frequéncia do LC-VCO com
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relac@o ao substrato. Para isso, abaixo dos sinais de alta frequéncia, foram colocadas camadas
de metal 1 para evitar o acoplamento com o substrato, sendo as referidas camadas conectadas
ao ground. O terceiro cuidado € quanto a simetria, tanto para o roteamento como também para
os dispositivos capacitores e transcondutores, no sentido de garantir um bom alinhamento
entre as formas de onda do sinal diferencial do LC-VCO, o que minimiza distor¢do harmonica
no sinal saida (HAJIMIRI, 1999). Entdo, o roteamento € mantido simétrico para ambos os

sinais de saida do LC-VCO e o layout dos dispositivos € realizado de forma interdigitada.

Figura 3.14 — Esquemdtico final do LC-VCO para Aplicacdes de Multiplas Bandas de Frequéncia
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4 CHIP PROTOTIPO DO LC-VCO PARA APLICACOES DE MULTIPLAS BANDA
DE FREQUENCIA

No presente capitulo é apresentado o chip protétipo do LC-VCO projetado e fabricado
na tecnologia IBM CMOS 130nm. Além do projeto do LC-VCO, foram projetadas diversas
estruturas de teste para validar o LC-VCO, como buffers de saida, divisores de frequéncia e
micro-pads.

Finalmente, sdo apresentados os resultados de desempenho do LC-VCO obtidos com

simulacdes elétricas do circuito extraido contendo componentes parasitas do layout final do

LC-VCO.

4.1 Arquitetura do Chip Protétipo do LC-VCO

A Figura 4.1 apresenta o esquemdtico de topo do chip protétipo para medidas e
caracterizacdo do LC-VCO. Através desse chip, € possivel a realizacdo de varias medidas. O

chip é composto de 8 sub-blocos, os quais sdo numerados na Figura 4.1.

1. LC-vCO: o primeiro circuito € o LC-VCO projetado para atender uma ampla faixa de

frequéncias;

2. Buffers de Saida Diferenciais: Sdo utilizados dois buffers de saida diferenciais com

capacidade de operar em altas frequéncias e alimentar uma carga de 50Q. O buffer
numerado 2.1 estd conectado na saida do LC-VCO, nesse caso a faixa de frequéncia
do seu sinal de saida é de 4GHz a 8GHz. O buffer numerado 2.2 estd conectado na
saida de um divisor por 4, que estd conectado na saida do buffer 2.1 e, nesse caso, a

faixa de frequéncia do seu sinal de saida é de IGHz a 4GHz;

3. Pads RF: sio utilizados dois pares de Pads RF (3.1 e 3.2) conectados nas saidas dos
buffers de alta frequéncia 2.1 e 2.2, no intuito de realizar medidas de alta frequéncia

(RF). A distancia entre os terminais diferenciais desses pads ¢ 500um;

4. Divisor por 4: o Divisor por 4 divide a frequéncia de saida do LC-VCO por um fator
igual a 4. O objetivo das duas faixas de frequéncias € flexibilizar as medidas, pois um
nimero menor de equipamentos de caracterizacdo de RF, como osciloscopios e

analisadores de espectro, possuem capacidade de operar a 8GHz;
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5. Micro-Pads Banda base: esses micro-pads ndo sao conectados ao encapsulamento do

chip de teste. Assim eles sdo acessados através de micro-ponteiras. Cada conjunto
desses micro-pads possui quatro terminais, a fim de fornecer sinais de alimentagado e
acessar pontos especificos do chip. No chip protétipo sao utilizados dois micro-pads.
O primeiro micro-pad (5.1) acessa o circuito de bias interno do chip. Dessa maneira,
uma amostra da corrente de polarizacdo (Ipias) pode ser medida ou um valor externo
de corrente pode ser for¢ado através desse terminal, com a finalidade de controlar
externamente a corrente do LC-VCO, buffers e divisores. O segundo micro-pad (5.2)
acessa a saida do divisor por 16, isto &, o sinal de saida do LC-VCO dividido por um

fator igual a 16;

6. Células de Pull-Up e Pull-Down: Os circuitos de pull-up e pull-down sdo utilizados

para definir os estados l6gicos dos bits de calibracdo do LC-VCO. Essa definicdo ¢
importante apenas quando o chip sem encapsulamento é testado através das micro-
ponteiras. O circuito dessas células é baseado em fontes de corrente no valor nominal
de 10pA que sdo espelhadas a partir do circuito de bias interno. O valor padrdo
utilizado para a palavra digital de controle do LC-VCO foi “10000000”, o que

configura o LC-VCO a operar a uma frequéncia de aproximadamente de 6GHz;

7. Bias Interno: O circuito de bias interno é utilizado para fornecer corrente de referéncia
para o LC-VCO, os buffers e os divisores de frequéncia no valor nominal de 4mA. O
circuito € baseado em PMOS conectado como diodo que, por sua vez, € conectado a
um resistor. Além disso, um valor externo de corrente pode ser forcado através do
micro-pad que estd conectado ao circuito de Bias a fim de controlar externamente a

corrente do LC-VCO, buffers e divisores;

8. Divisor por 16: O divisor por 16 € adicionado ao chip para realizar medidas do sinal

de saida do LC-VCO em nivel de PCB (printed circuit boad), de modo que o circuito
divisor por 16 gera um sinal quadrado em sua saida que varia nominalmente entre
250MHz a 500MHz. Um buffer digital é colocado na saida do divisor por 16 para que

este circuito funcione com uma capacitancia de saida externa ao chip de até 10pF.

A Tabela 4.1 apresenta os pinos de interface que sdo encapsulados do chip protétipo,
no intuito de integrar esse chip a uma PCB. Sdo utilizados 14 pinos, sendo trés de

alimentacao, dez de entrada e um de saida.
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Figura 4.1 — Esquematico de topo do chip protétipo para medidas e caracterizagdo do LC-VCO
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Tabela 4.1 — Interface de pinos encapsulados do chip protétipo

Nome do Pino Tipo Descricao

AVDD Alimentagao Alimentacao VDD para todos os circuitos
do chip, com excecdao do LC-VCO

AVDD_VCO Alimentagao Alimentacgao exclusiva para o LC-VCO
AGND Alimentagao Ground
VCTRL Entrada Tensdo de Controle do LC-VCO
VCO_CODE<T7:0> Entrada 8 bits de calibragdo e defini¢do da

frequéncia de saida do LC-VCO

IBIAS_VCO Entrada Pino para controle da corrente de bias dos
circuitos do chip

VCO_OUT Saida Saida do LC-VCO dividida por 16

O layout de topo do chip protétipo de medidas e caracterizacdo do LC-VCO ¢é
mostrado na Figura 4.2, onde os sub-blocos sdo indicados. A Figura 4.3 mostra a fotografia
do chip protétipo fabricado. Nesse chip, além do projeto dos circuitos para medicao do LC-
VCO, também contém projetos de circuitos realizados por mais seis alunos do PGMicro-

UFRGS. O circuitos sdo: wideband LNA, vérias referéncias bandgap, um wideband mixer,
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um sistema de condicionamento de sinal para aplicacbes médicas, um conversor
analégico/digital, um detector de fase/frequéncia (PFD) e um charge-pump (CP). O tape-out
do chip foi realizado em fevereiro de 2013.

Considerando todos os sub-blocos do chip protétipo para medicao e caracterizagao do
LC-VCO, € possivel observar que uma ampla testabilidade € permitida. Essa ampla
testabilidade possibilita testes em nivel de PCB, onde o chip encapsulado € exigido, e também
em nivel de testes por meio de uma Estacdo Micro-Probadora (Probe Station), onde os micro-
pads do chip sao acessados através de micro-ponteiras. Além disso, o teste utilizando micro-
ponteiras pode ser realizado por equipamentos de medida RF (alta frequéncia) ou através de
osciloscopios com largura de banda de medicao inferior a faixa de GHz. Na sequéncia desse
capitulo, alguns circuitos do chip protétipo serdo apresentados. No Anexo A, é apresentado o

projeto da PCB para testar o chip protétipo do LC-VCO.

4.1.1 Buffers de Saida Diferencias

Os buffers de saida sdo incluidos no chip, a fim de facilitarem as medidas. Sua
principal fungdo € entregar poténcia suficiente a uma carga 50€2 de entrada dos equipamentos
de medida RF. Devido a operacao wideband do LC-VCO, o buffer de saida também deve ter
uma capacidade de operar em uma ampla faixa de frequéncia. Dessa forma, o projeto do
buffer € realizado a fim de nado limitar a operacdo wideband do LC-VCO. Como esse buffer
também € usado para as medidas do sinal do LC-VCO dividido por 4, a faixa de operagdo
desse buffer € de 1GHz a 8GHz. A Figura 4.4 mostra o esquematico simplificado do circuito
dos buffers de saida utilizados nesse projeto. O circuito é baseado em amplificadores
seguidores de fonte, pois estes possuem baixa impedancia de saida. Na entrada do buffer, o
sinal de saida diferencial € aplicado e seu nivel DC € alterado a fim de favorecer a uma
polarizacdo adequada para o amplificador. A saida dos amplificadores € conectada a
capacitores internos do chip com valor nominal de 10.3pF. Os outros terminais dos
capacitores de saida sdo conectados aos pads RF do chip. A Figura 4.5 apresenta a poténcia
de saida desse buffer para a faixa de frequéncias especificada de 1GHz a 8GHz para uma
carga de 50Q2. A partir da andlise PSS do simulador SpectreRF, foi medida a impedéncia série
de entrada do buffer, onde o resultado foi de aproximadamente (40 -298j)C), para uma

frequéncia de 8GHz. Isso significa que o buffer diferencial adiciona uma capacitancia ao
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redor de 66fF em cada saida diferencial do LC-VCO, o que representa uma reducdo de

aproximadamente 250MHz na frequéncia maximo do LC-VCO.

Figura 4.2 — Layout de topo do chip protétipo para medidas do LC-VCO
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Figura 4.3 — Fotografia do chip protétipo
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Figura 4.4 — Esquematico do Buffer de Saida Diferencial
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Figura 4.5 — Resultado da simulacdo da poténcia de saida do Buffer entregue a carga de 502
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4.1.2 Divisores de Frequéncia

Dois divisores de frequéncia sdo inseridos no chip protétipo a fim de obter o sinal de
saida do LC-VCO com frequéncia dividida por 4 e 16. Outro beneficio a partir do estudo e
projeto dos divisores se da pelo fato de que esses divisores também foram reusados no projeto
do divisor de frequéncias programdvel que é necessdrio no projeto do Sintetizador de
Frequéncias para aplicacdes wideband. No Anexo B, € apresentada uma proposta de divisor
frequéncias programével.

Uma vez que o divisor de frequéncias recebe um sinal de saida do LC-VCO, a
capacidade de operar em 8GHz € o requisito principal desse circuito. Esse requisito influencia
diretamente a escolha da topologia de circuito dos primeiros estidgios de divisdo, onde um
compromisso entre velocidade e consumo de energia deve ser considerado. Nesse caso, o
estilo de l6gica current mode (CML) € usado. Tal estilo de légica apresenta algumas
vantagens em relagdo a I6gica CMOS padrdo. A primeira e mais importante € a velocidade e a
capacidade de operar a altas frequéncias. Essa propriedade € muito importante, pois aumenta a
robustez da operacgdo légica de divisdo. A segunda € a operagdo diferencial, o que minimiza o
erro de fase na divisdo (BERNY, 2006). A Figura 4.6 apresenta uma ilustracdo do latch
baseado em légica CML. Essa implementagdo é proposta em (RAZAVI, 1998). A estrutura é

baseada em um par diferencial e um par regenerativo. Um dimensionamento apropriado dos
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transistores pode conduzir a um bom compromisso entre velocidade e consumo de energia.
Dessa forma, os transistores devem possuir dimensdes minimas em termos do comprimento
de canal L, de modo que a capacitancia parasita dos transistores seja minimizada e os mesmos
possuam um ganho (transcondutancia) elevado. O valor das resisténcias é 2kQ). A Figura 4.7
apresenta dois latch arranjados a fim de formar um flip-flop D divisor por 2, pois as saidas
invertidas do segundo latch sdo realimentadas nas entradas do primeiro. A obtencdo dos
circuitos divisor por 4 e divisor por 16 € realizada com dois e quatro desses flip-flop D em
cascata, respectivamente.

O lacth CML foi testado em uma configuragdo de divisor por 2, apresentando os
seguintes resultados. Para um sinal com amplitude de pico de 200mV na entrada, o latch teve
habilidade para efetuar a operacdo de divisao por 2 até 21GHz. Para realizar a mesma
operacdo de divisdo por 2 em uma frequéncia de 8GHz, o latch teve uma sensibilidade em
poténcia de -29.2dBm, o que representou, para esse caso, uma sensibilidade em tensdo de pico
de aproximadamente 60mV. Para 8GHz, o consumo do divisor por 2 foi 1.3mA, operando
com Vpp = 1.5V. A Figura 4.8 mostra as formas de onda do sinal de entrada clk_in_p e do

sinal de saida clk_out_p do divisor por 2 operando a 8GHz.

Figura 4.6 — llustracdo do Latch CML implementado no chip protétipo

Fonte: RAZAVI (1998).
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Figura 4.7 — Circuito divisor por 2 implementado no chip protétipo
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Figura 4.8 — Formas de onda do circuito divisor por 2
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4.2 Resultados de Simulac¢oes

A presente secdo exibe os resultados do LC-VCO projetado para cobrir um funning
range de 4GHz a 8GHz. Os resultados sdo baseados em simulagdes elétricas a partir do
esquemdtico do LC-VCO. Para modelar o efeito das capacitincias parasitas do layout do LC-

VCO sobre os resultados de performance deste, capacitores ideais foram colocados nos
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testbenches conectados nas saidas diferenciais do LC-VCO. Esse valor de capacitancia
parasita foi 100fF.

As simulagdes foram realizadas utilizando o ambiente Cadence Virtuoso e os
simuladores elétricos Spectre e SpectreRF. As anélises realizadas foram: andlise transiente
para medi¢des de frequéncia, tunning range, partida do LC-VCO e medidas de consumo, e
andlises PSS (periodic steady state) combinadas com andlises PNOISE (periodic noise) para
simular o ruido de fase do LC-VCO.

A tensdo de alimentacdo nominal do circuito LC-VCO (AVDD_VCO) ¢é 0.6V, de
forma que a maior parte dos resultados de simulacdes apresentados nessa secao foram gerados
a partir da tensdo de alimentacio AVDD_VCO = 0.6V. Para fins de analise e comparacio,
alguns resultados também sdo gerados para AVDD_VCO = 0.75V. As simulacdes elétricas
foram realizadas para a temperatura ambiente de 27°C.

Os resultados sdo divididos em dois grupos. Os primeiros resultados sdo gerados a fim
de analisar o funning range do LC-VCO, considerando o ganho do VCO (Kvco) para todas as
combinacdes de bits de calibracdo (codigos). O segundo grupo de resultados analisa o ruido
de fase em funcdo de vérias métricas como amplitude do sinal de oscilagdo, corrente de

polarizacdo /pjas e frequéncia de oscilacdo.

4.2.1 Tunning Range e Kvco

Simulagdes elétricas foram realizadas para todas as combinacOes de bits de
programacdo (256 sub-bandas) do LC-VCO a fim de avaliar parametro do LC-VCO como
tunning tange e variacao do ganho do LC-VCO (Kvco) para as 256 sub-bandas de frequéncia.
A Figura 4.9 apresenta o tunning range do LC-VCO para as 256 sub-bandas, considerando a
tensdo de controle do LC-VCO Vconr = 0,6V. Observe que para o cddigo 0, o LC-VCO atinge
a maior frequéncia, de aproximadamente 8. 9GHz e para o codigo 255, a frequéncia € a menor
de todo tunning range, nesse caso de aproximadamente 3.7GHz. Dessa forma, os valores de
tunning range de 3.7GHz a 8.9GHz do LC-VCO atendem a especificacdo com folga. Uma
consideragdo importante quanto a margem de projeto € que essas margens para as frequéncias
maxima e minima especificadas s3o aproximadamente de 900MHz e 300MHz,
respectivamente. Isso foi realizado de modo intencional, pois para tolerar variagdes dos
capacitores do tanque-LC (dos dispositivos implementados e dos parasitas de roteamento),

optou-se por obter maior margem para a frequéncia méxima do que para a frequéncia minima,
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pois a tolerancia para variacoes dos valores de capacitancia € menor quando o LC-VCO esta
operando a altas frequéncias quando comparado com o mesmo LC-VCO operando a baixas
frequéncias.

A variagcdo de Kvco para as 256 sub-bandas de frequéncia também foi analisada. A
Figura 4.10 apresenta os valores de Kvco para cada sub-banda (cddigo) do LC-VCO
projetado. Os valores de méximo e minimo do parametro Kvco foram 112MHz/V e
80MHz/V, respectivamente, enquanto que o valor médio de Kvco para todo o tunning range
foi 88.6MHz/V. Dessa forma, uma pequena variacao do valor de Kvco € atingida para todas as
sub-bandas de frequéncia com relacdo ao valor especificado de 100MHz/V. Nessas
simulacdes, o valor da tensdo de controle do LC-VCO (Vconr) variou de acordo com o seu
valor de excursdo especificado de 0.1V a 1.1V. Observa-se que para os menores c6digos, isto
€, para as maiores frequéncias de operacdo, a variacdao de Kyco para as sub-bandas adjacentes
€ maior quando comparada com a variagdo de Kvco para as menores frequéncias de operagdo
do LC-VCO. Isso se explica pela natureza discreta do valor da capacitancia dos dispositivos
MiMCap e varactores A-MOS, onde nem sempre um valor exato € atingido para gerar uma
determinada frequéncia, mas sim um valor aproximado, de modo que os bits menos
significativo de calibracdo influenciam muito mais a variacdo de frequéncia do LC-VCO
quando este estd operando nas frequéncias mais altas do tunning range especificado. Em
outras palavras, como a capacitancia total do tanque-LC € maior para frequéncias menores,
uma variagdo de capacitincia provocada pelo chaveamento do bit menos significativo da
palavra digital de controle do LC-VCO gera um pequeno deslocamento de frequéncia,
podendo assim, esse bit ser ignorado para baixas frequéncias do tunning range especificado.

A Figura 4.11 apresenta uma anélise quanto a sobreposicdo entre cada sub-banda do
LC-VCO com as suas respetivas sub-bandas anteriores. Essa andlise possibilita garantir uma
cobertura total da faixa especificada de 4GHz a 8GHz, de modo que ndo haja pontos entre
essa faixa em que o LC-VCO nao opere. Na Figura 4.11 sdo exibidos os valores da operacao
Jfn-1-fv para cada sub-banda N. O valor mdximo da operagdo € aproximadamente fy.;-fy
94MHz, nesse caso acima no valor definido no capitulo 3 de 5S0MHz. Entretanto, os maiores
valores dessa operagdo sao obtidos para as mais altas frequéncias. De acordo com os valores
de Kvco para todas as sub-bandas (ver Figura 4.10), observa-se um ganho maior para as mais
altas frequéncias. Porém, o valor da operacao fy.;-fy permanece menor que Kyco para todas as
sub-bandas, fazendo com que exista uma cobertura total para o tunning range de 3.7GHz a

8.8GHz.
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Retomando a anélise realizada no Capitulo 3, onde foi discutido que o passo minimo
de variacdo de capacitancia do tanque-LC seria definido com o propdsito de atingir um
tunning range para as altas frequéncias, tendo em vista que o passo minimo de capacitancia
possui, para um mesmo valor de indutancia, um deslocamento maior de frequéncia na faixa de
8GHz do que na faixa de 4GHz. A partir da andlise das Figuras 4.9, 4.10 e 4.11, € possivel
observar que uma simplificagdo pode ser feita no projeto em termos da redu¢do do nimero de
bits de calibragdo para algumas sub-bandas. Em outras palavras, € possivel atingir uma
cobertura de operacdo total para o tunning range de 3.7GHz a 8.8GHz utilizando 8 bits de
calibracdo somente para as sub-bandas 0 a 64. Para as sub-bandas 65 a 129, a sobreposi¢ao é
garantida com 7 bits, ou seja, o oitavo bit (menos significativo) pode ser removido. Para as
sub-bandas 130 a 194, dois bits podem ser removidos, e para as sub-bandas 195 a 255, trés
bits podem ser removidos sem comprometer a cobertura do LC-VCO. O resultado dessa
andlise pode ser observado na Figura 4.12, onde o nimero de bits que poderiam ser ignorados

€ apresentado para cada sub-banda.

Figura 4.9 — Tunning range do LC-VCO
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Figura 4.10 — Valores de Kvco para cada sub-banda
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Figura 4.11 — Sobreposicao entre cada sub-banda do LC-VCO com as suas respetivas sub-bandas

anteriores

100

fN<1 — fN (MHZ)

0 50 100 150 200 250



83

Figura 4.12 — Possibilidade de remogdo de bits de calibragdo para cada sub-banda
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4.2.2 Ruido de Fase

O ruido de fase (phase noise) do LC-VCO ¢ analisado a partir de simulagdes elétricas
PSS/PNOISE considerando vérias influéncias sobre ele como a amplitude do sinal de
oscilagdo, corrente de polarizacio /Ipias € frequéncia de oscilacdo. Inicialmente os resultados
apresentados sd@o em termos da influéncia da corrente de polarizacdo e da frequéncia de
operacdo sobre a amplitude do sinal. Conforme estudado em vdrias referéncias (BERNY et al,
2005) (BERNY, 2006) (HAJIMIRI; LEE, 1999) (HAUSPIE et al, 2007) (BIN et al, 2012), a
amplitude do sinal de oscila¢do influencia diretamente a performance em ruido de fase.

No Capitulo 2 desta Dissertacdo foi apresentada uma andlise da influéncia da corrente
de polarizacdo Ipas sobre a amplitude do sinal de saida da topologia de VCO estudada e
utilizada nesse trabalho. Nessa andlise, o regime de operacdo do LC-VCO quanto a Ipas €
classificado em dois: limitacdo por corrente e de limitagdo por tensdo. A Figura 4.13
apresenta a amplitude pico-a-pico (Vpp) do LC-VCO em fung¢do de Ipas para trés sub-bandas,
0, 65 e 255, com frequéncias 8.8GHz, 6.1GHz e 3.7GHz, respectivamente. Para essa anélise,
Ipis variou de 0.5mA a 10mA. E observado que a transigdo entre os regimes de limitagio por
corrente para o de limitagdo por tensao € atingida por volta Vpp = 700mV para os trés casos.
Porém, para frequéncias mais altas, o LC-VCO atinge o regime de limitagdo por tensdo para
uma corrente de polarizacdo Ipias menos quando comparado com o mesmo LC-VCO

operando a frequéncias mais baixas. Nos resultados apresentados na Figura 4.13, observa-se
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que o LC-VCO atinge o regime de limitagdo por tensdo para /zas ~ 0.8mA quando este opera
a 8.9GHz, porém atinge o regime de limitacdo por tensdo para Ipas ~ 6mA quando operando a
3.7GHz. Esse fendmeno ocorre devido a impedancia do tanque-LC na ressonancia que é
proporcional a frequéncia de ressondncia ao quadrado (ver Equacdo 3.1). A Figura 4.14
apresenta a variagdo da amplitude do sinal de oscilacdo Vep em funcdo da frequéncia, para
Ipias igual a 1mA, 3mA e 10mA. Conforme discussdo acima, na medida em que a frequéncia
aumenta, o LC-VCO muda do regime de limitagdo por corrente para o regime de limitacao

por tensao.

Figura 4.13 - Amplitude pico-a-pico (Vpp) do LC-VCO em funcido de Izus para f= 8.8GHz,
f=6.1GHz e f=3.7GHz.
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Da mesma forma que ocorre a saturacdo da amplitude do sinal de oscilacido, também
ocorre a saturacdao do consumo de corrente do LC-VCO. A Figura 4.15 apresenta o consumo
de corrente do LC-VCO para trés sub-bandas, 0, 65 e 255, com frequéncias 8.8GHz, 6.1GHz
e 3.7GHz, respectivamente. Para essa andlise, Ipias variou de 0.5mA a 10mA. Essa saturacao
ocorre uma vez que a amplitude do sinal de oscilacdo satura, de forma que a fonte de corrente
do LC-VCO transiciona da regido de saturacdo para a regido de triodo, limitando assim a
corrente no tanque-LC.

A Figura 4.16 apresenta resultados de performance de ruido de fase do LC-VCO
considerando um deslocamento de 1MHz da portadora, em funcio da frequéncia de operacao

do LC-VCO. Essa andlise € realizada para trés diferentes valores da corrente de polarizacdo
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Ipias, nesse caso Igus igual a 1mA, 3mA e 10mA. E observado que o ruido de fase é
degradado com o aumento da frequéncia de operagdo. Esse efeito € bastante conhecido na
literatura, onde modelos de ruido de fase apresentam a influéncia da frequéncia de operacao
(LEESON, 1966). Outro efeito que € observado, € a influéncia da corrente Ipjas sobre o ruido
de fase. Para baixas frequéncias do tunning range explorado, o ruido de fase é otimizado para
valores maiores da corrente de polarizacdo Ipias. Porém, para as frequéncias mais altas, o
ruido de fase € degradado para valores maiores da corrente de polarizacdo Ipas. Esse
fenomeno estd alinhado com a discussdo acima quanto ao comportamento da amplitude do
sinal de oscilagdo em funcdo da frequéncia de operacdo, isto é, a medida que o LC-VCO
muda do regime de limitacdo por corrente para o regime de limitacdo por tensdo, o ruido de
fase tende a piorar. Essa degradacdo ocorre porque os transcondutores do LC-VCO saem da
regido de saturagdo e operam na regao triodo de forma que o fator de qualidade do tanque-LC
€ degradado. A Figura 4.17 (a) apresenta novos resultados de ruido de fase, onde o valor de
Ipias € ajustado através de simulacOes para que a performance em ruido de fase seja otimizada
para cada frequéncia de operacdo. Essa otimizacdo € atingida ao diminuir a corrente Ips a
medida que a frequéncia de operacdo aumenta. A Figura 4.17 (b) apresenta os valores de Ipjas

otimos em termos de ruido de fase para cada frequéncia.

Figura 4.14 - Variag¢do da amplitude do sinal de oscilagdo Vpp em fungéo da frequéncia, para Ipus igual

a ImA, 3mA e 10mA.
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Virios trabalhos mencionam a otimizagao do valor de Ipjas a fim de obterem melhores

resultados de ruido de fase (BERNY et al, 2005) (BERNY, 2006) (HAJIMIRI; LEE, 1999)
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(HAUSPIE et al, 2007) (BIN et al, 2012). Essa otimizac¢do pode ser obtida através de sistema
em malha fechada, onde a amplitude do sinal de saida do oscilador € monitorada e comparada
com um valor de referéncia, de forma que o valor da comparagao € utilizado para ajustar o
valor de corrente de polarizacdo do oscilador (BERNY et al, 2005) (BERNY, 2006). Embora
essa técnica seja eficiente e apresente boa performance, uma certa complexidade € exigida ao
projeto, pois circuitos sdo adicionados e, por ser um sistema de malha fechada, a estabilidade
deve ser garantida. Além disso, um detector de tensdo de pico é conectado as saidas

diferencias do oscilador, adicionando assim mais capacitancia parasita.

Figura 4.15 - Consumo de corrente do LC-VCO para f= 8.8GHz, f=6.1GHz e f= 3.7GHz, em

funcdo de Isus
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Uma vez que a corrente Ipias € um parametro de entrada nesse projeto, isto €, o
integrador do LC-VCO tem a liberdade de escolher o valor de Ipas ao integrd-lo no
sintetizador de frequéncias, uma técnica simples e em malha aberta poderia ser utilizada a fim
de controlar a corrente Ipas, obtendo assim melhores resultados de ruido de fase e, a0 mesmo
tempo, evitando desperdicio de energia. Uma técnica similar € proposta em (BIN et al, 2012),
onde a corrente de polarizacdo do LC-VCO ¢ alterada simultaneamente com relacio ao valor
de capacitancia. Considerando que a impedancia do tanque-LC na ressonancia é proporcional
a frequéncia de ressondncia ao quadrado (ver Equacdo 3.1), uma pequena variagdo na

amplitude do sinal de saida do oscilador poderia ser atingida para todo tunning range se Ipias
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for inversamente proporcional ao quadrado da frequéncia de ressondncia. Nesse caso, os bits
de calibracdo do banco de capacitores poderiam ser utilizados a fim de programar o valor de
corrente de polarizacdo Ipas. Sendo o valor de capacitancia do tanque-LC proporcional ao
valor dos bits de calibracdo, o valor dos bits de calibragdo do banco de capacitores é
inversamente proporcional ao quadrado da frequéncia de operagdo, de forma que a corrente
Iias pode ser proporcional ao valor dos bits de calibracdo. Sendo Ipas proporcional ao valor
dos bits de calibracdo, Ipas pode ser modelado com uma equacdo da reta em fungdo dos
referidos, onde os coeficientes angular e linear, A e B, respectivamente, sao ajustados a fim de
obter um bom compromisso entre poténcia dissipada e ruido de fase. Por exemplo, as Figuras
4.18 e 4.19 apresentam resultados de performance de ruido de fase do LC-VCO, considerando
um deslocamento de 1MHz da portadora, em fungdo de /s, para o LC-VCO operando nos
limites minimo (f = 3.7GHz, c6digo = 255) e méaximo (f = 8.8GHz, cédigo = 0) do tunning
range. Na Figura 4.19, observa-se que /pias aproximadamente igual a 300pA € o ponto 6timo
em termos de ruido de fase. Dessa forma, para esse exemplo, o coeficiente linear B € igual a
300pA. Na Figura 4.18, observa-se que a partir de Ipus = 4mA, aumentos em Ipas
representam melhoras ndo significativas do ruido de fase. Assim, o coeficiente angular A €
igual a 3.7mA. Os valores de Ipas sao calculados de acordo com a expressdo abaixo:

CODE
= A. +B 4.1
BIAS 255 ( )

onde CODE representa o valor dos bits de calibragdo (co6digo) em base decimal. A Figura

4.20 ilustra o esquematico do LC-VCO, onde a programagdo da corrente Ipas € realizada

considerando os coeficientes propostos acima.

Figura 4.16 - Ruido de fase do LC-VCO considerando um deslocamento de 1MHz da portadora, em

funcdo da frequéncia de operacgao
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A Figura 4.21 apresenta uma comparagdo dos resultados de ruido de fase obtidos a
partir de valores de Ipas otimizados, através de simulacdes e a partir dos valores de Ipias
calculados com base na andlise acima. As Figuras 4.22 e 4.23 apresentam os valores da tensao
de pico-a-pico Vpp do sinal de saida do LC-VCO e a poténcia dissipada, respectivamente, para
os valores Ipas calculados. Uma pequena degradacdo no ruido de fase ocorre quando os
valores de Ipias calculados sdo usados ao invés dos valores ajustados por simulacdes elétricas.
Porém, essa degradag¢do poderia ser minimizada ainda mais a partir do uso de outros valores
dos coeficientes A e B.

Resultados também foram gerados para a tensdo de alimentacdo do LC-VCO igual a
0.75V. A partir de simulagdes elétricas, esse valor de tensdo se mostrou como o limite
maximo para AVDD_VCO para que o LC-VCO mantenha-se operando dentro dos limites da
tecnologia recomendados pela fabrica (IBM, 2010). Para essa andlise, os valores dos
coeficientes A e B foram mantidos iguais a 3.7mA e 300pA, respectivamente. A Figura 4.24
mostra a amplitude pico a pico Vpp do sinal de saida do LC-VCO alimentado pela tensao
0.75V. Observe que o maior valor de amplitude é aproximadamente 900mV, o que significa
que para o sinal de oscilagdo centrado em 0.75V, a tensdo de pico desse sinal serd
aproximadamente 1.2V. Uma comparagdo entre os resultados de performance em ruido de
fase, para AVDD_VCO igual a 0.6V e 0.75V, € exibida na Figura 4.25. Essa comparagdo
apresenta resultados parecidos para as tensdes de alimentacdo 0.6V e 0.75V, com uma leve
vantagem para a tensdo 0.75V, quando o LC-VCO opera em frequéncias mais baixas.
Contudo, o LC-VCO operando a 0.75V apresenta um consumo de energia maior quando
comparado com 0.6V.

Para avaliar a performance de wideband VCOs, foi proposto em (HAM; HAJIMIRI,
2001) uma figura de mérito especifica para essa categoria de VCOs, que considera parametros
também avaliados em outras figuras de mérito para VCOs, como a poténcia dissipada e o
ruido de fase, porém também considera o tunning range atingido pelo VCO. Essa figura de
mérito é conhecida como power-frequency-tunning-normalized (PFTN). A expressdo dessa

figura de mérito € apresentada abaixo:

FOM ,,,, = 10.1og[k?T(f"wA—}fW] ]— L(41) (4.2)

onde k € a constante de Boltzman, T € a temperatura em Kelvin, a expressao fuax -fuv € o
tunning range e L(Af) € o ruido de fase para um deslocamento Af da portadora. A Figura 4.26

apresenta uma comparagdo para os resultados obtidos a partir de FOMprrn para AVDD_VCO
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igual a 0.6V e 0.75V. Para a figura de mérito FOMprrn, 0s resultados para AVDD_VCO =
0.6V sdo melhores quando comparados aos resultados de AVDD_VCO = 0.75V. Nesse
sentido, os resultados para a tensdo de alimentagdo igual a 0.6V sdo utilizados nas

comparacdes com as publicacdes que serdo apresentadas na proxima secao.

Figura 4.17 - (a) Ruido de fase para valores de /s ajustados através de simulagdes para que a
performance em ruido de fase seja otimizada para cada frequéncia de operacdo (OPT). (b) valores de

Ipias 6timos em termos de ruido de fase para cada frequéncia.
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Figura 4.18 — Valor 6timo da corrente /zus em termos de ruido de fase para f = 3.7GHz
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Figura 4.19 — Valor 6timo da corrente Ip;as em termos de ruido de fase para f = 8.8GHz
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Figura 4.20 - Esquemaético do LC-VCO com programacio da corrente /p;4s em fungdo dos bits de

programacao
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Figura 4.21 - Resultados de ruido de fase obtidos a partir de valores de Ipias otimizados através de
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Figura 4.22 - Tensdo de pico-a-pico Vpp do sinal de saida do LC-VCO proposto
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Figura 4.23 - Poténcia dissipada do LC-VCO proposto (AVDD_VCO = 0.6V)
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Figura 4.24 - Amplitude pico-a-pico Vpp do sinal de saida do LC-VCO para AVDD_VCO =0.75V
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Figura 4.25 - Resultados de performance em ruido de fase, para AVDD_VCO igual a 0.6V e 0.75V
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Figura 4.26 - FOMprn para AVDD_VCO igual 4 0.6V e 0.75V
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4.3 Comparaciao com Wideband L.LC-VCOs da Literatura

Tabela 4.2 Comparacdo com outras Publicacdes da drea

94

Tunning |Tunning Ruido de Fase
Publicacao Tecnologia (um) | VDD (V) Range Range |Poténcia (mW)|(dBc/Hz) para| Kvco(MHz/V) | FOM (dB)
(GHz2) (%) Af=1MHz
Berny (2005) 0,18 CMOS 1,5 12a24 73 26a10 -126,5 - 5a85
Sadhu (2009) 0,13 CMOS 1,6 33a84 87,2 6,5a154 -122a-117,2 - 6,6a10,2
Fong (2003) 0,13SOICMOS | 08a14 3ab,6 58,7 2a3 -120,8a114,6 - 59a103
Fan (2013) 0,18 CMOS 1,8 1,98 a 5,58 95 10,1a13 |-122,8a-108,6 - -4,1a89
Sadhu (2010) 0,13 CMOS 1,5 0,85a7,1 157 KERE) -119,1a 1011 - -1,1a15
Takigawa (2009) 0,13 CMOS 1,5 1,2a3,1 92,6 30 -124a-120 - -2,95a1,05
Hauspie (2007) 0,13 CMOS 1,2 3,1a52 49 7.7a2,1 -119a-114,6 - 2a3
Moon (2009) 0,18 CMOS 1,8 4,39 a5,56 18 6.3 -113,6 56 + 9,6% -7,01
Nakamura (2006)| 0,25 BiCMOS 2,8 3,1a44 34 11,2 -121 375+12% 1,04
Lu (2008) 0,18 CMOS 1,5 1,17a2,03 53 9 -126 81+14,8% 1,31
Jiwei (2012) 0,13 CMOS 1,2 32a46 36 21,6 -124 68 +14% -0,25
Lu (2009) 0,18 CMOS 1,8 1,175a2 52 18 -124 80+£12,5% -4,05
Kim (2008) 0,18 CMOS 1,8 0,92a1,85 66 10,8 -127 62 +£27,5% 2,11
Bin (2012) 0,18 CMOS 1,8 1,9a3,1 48 72a238 -117 55+ 9% -3,8
Este Trabalho 0,13 CMOS 0,6 3,7a88 82 1,8a5,6 -118,4a107,4| 88,6 +26% 3,1at112

A Tabela 4.2 sumariza os resultados de publicacOes recentes na area de wideband
VCOs e compara-os com os resultados desse trabalho. E possivel classificar as publicacdes
em duas categorias. A primeira envolve as publicagdes Berny (2005), Sadhu (2009), Fong
(2003), Fan (2013), Sadhu (2010), Takigawa (2009) e Hauspie (2007). A segunda, por sua
vez, envolve as publicacdes Moon (2009), Nakamura (2006), Lu (2008), Jiwei (2012), Lu
(2009), Kim (2008) e Bin (2012). Para a primeira categoria, os resultados expressivos sao
obtidos quanto ao tunning range e a figura de mérito power-frequency-tunning-normalized
(FOMprrv) (HAM; HAJIMIRI, 2001). Entretanto, esses resultados expressivos em termos de
tunning range ¢ FOMprrn sdo atingidos, com excecdo de Hauspie (2007), a partir de altos
valores de Kvco combinados com uma grande variacdo do préprio Kvco entre as sub-bandas.

Para a segunda categoria de publicagdes, embora os resultados em termos de tunning range e
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FOMprrn sejam modestos, um projeto mais criterioso do banco de capacitores € realizado de

modo que um controle maior sobre Kyco € obtido.

A partir da comparagdo dos resultados do projeto desta dissertacio com outras
publicacdes na drea, € possivel concluir que este trabalho obteve um bom compromisso entre
tunning range e controle de Kvco, pois um amplo tunning range é atingido (de 3.7GHz a
8.8GHz) sem elevar muito o ganho do Kvco, quando comparado com a segunda categoria de

publica¢des mencionada acima.
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5 CONCLUSAO

Este trabalho apresentou andlise e projeto de um oscilador controlado por tensio
(VCO) para aplicacdes de ampla faixa de frequéncia. O tunning range atingido através de
simulagdes elétricas foi de 3.7GHz a 8.8GHz. Esse amplo tunning range foi obtido a partir do
chaveamento (ou programacgdo) do valor da capacitancia total do tanque-LC do VCO. Este
VCO serda futuramente integrado em um sintetizador de frequéncias para aplicacdes
wideband, especialmente para o padrdao IEEE 802.22, e inclusive para a extensdo do mesmo
até possivelmente bandas proximas de 4GHz.

Este trabalho de Dissertagdo abordou conceitos basicos da operagdo de sintetizadores
de frequéncia baseados em phase-locked loop (PLL) e fundamentos da operacdo de LC-
VCOs. Ap6s, foram discutidas consideracdes de projeto de um LC-VCO para aplicagdes de
multiplas bandas de frequéncias, como funning range, controle do ganho do VCO, critério
para oscilagdo e capacitincia parasita. Em seguida, o projeto do LC-VCO desenvolvido neste
trabalho foi apresentado, discutindo as escolhas de projeto como topologia do circuito e
dispositivos do tanque-LC. Ao final, foi apresentado o chip protétipo para validar e
caracterizar o LC-VCO proposto, bem como os resultados de simulacdes de performance do
LC-VCO.

Embora sejam resultados de simulagdes, esses foram muito promissores e comparaveis
a VCOs similares publicados nos dltimos anos. O tunning range obtido equivale a 82%. O
ganho do VCO se manteve médio no valor de 88.6MHz/V para todas as sub-bandas de
frequéncia, com valor maximo e minimo de 112MHz e 80MHz, respectivamente. O ruido de
fase variou de -118.4dBc/Hz a -107.4dBc/Hz, para as portadoras em 3.7GHz e 8.1GHz,
respectivamente, enquanto a poténcia dissipada do circuito LC-VCO variou de 1.8mW a
5.6mW para toda a faixa de oscilacdo deste VCO. Esses valores sdo atingidos com a
calibracio simultanea entre os bancos de capacitores (constantes e varactores) € a corrente de
polarizacdo /pjas, conforme proposto em Bin (2012).

Resultados apresentaram um bom compromisso entre a variagdo ampla da frequéncia
de oscilagdo (funning range) e o controle de Kvco, pois um amplo funning range é atingido,
sem elevar muito o ganho do Kvco. Para a figura de mérito power-frequency-tunning-
normalized (FOMprrn) (HAM; HAJIMIRI, 2001), os valores obtidos ficaram entre 3.1dB e
11.2dB, deixando, dessa forma, o LC-VCO projetado com resultados compardveis com

resultados de VCOs com a mesma operacao wideband.
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Os trabalhos futuros deverdo focar na geracdo de medidas do chip protétipo fabricado,
com o proposito de validar e caracterizar o projeto do LC-VCO proposto. Os circuitos
protétipos foram fabricados na empresa IBM Microelectronics, através do servico da MOSIS
Inc, dos EUA. Outra perspectiva de trabalho futuro € o estudo e projeto de um sistema de
programacdo da frequéncia do LC-VCO, no intuito integrar o LC-VCO na arquitetura de

sintetizador de frequéncias proposta em Lorencetti (2014).
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A

APENDICE A: PROJETO da PCB

A.1: Esquematico

Figura A.1: Esquemdtico da PCB
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A.2: Layout

Figura A.2: Layout da PCB
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APENDICE B: ESTUDO E PROJETO DE UM DIVISOR DE FREQUENCIAS
PROGRAMAVEL

B.1 Analise e Projeto do Divisor de Frequéncia Programavel

Conforme apresentado na Introducdo desse relatério, o divisor de frequéncias
programdvel é um bloco elementar em um sintetizador de frequéncias. Esse circuito, gera em
sua saida um sinal de frequéncia que é comparado com o sinal de frequéncia de referéncia na
entrada no sintetizador de frequéncias.

Uma vez que o divisor de frequéncias recebe em sua entrada um sinal de saida do
VCO, a capacidade de operar a altas frequéncias se torna um requisito importante para ele. No
caso desse projeto, o VCO opera até 8GHz, sendo esse entdo o principal requisito para o
circuito divisor de frequéncias. Esse requisito, influencia diretamente a escolha da topologia
de circuito dos primeiros estdgios de divisdo, onde um compromisso entre velocidade e
consumo de energia deve ser considerado.

Uma outra consideracdo importante é o fator de divisio M. Para o projeto do
sintetizador de frequéncias para aplicacdes de multiplas banda, foi assumido um valor da
frequéncia de referéncia no valor de 20MHz. Considerando a faixa de frequéncias na saida do

VCO entre 4GHz e 8GHz, o valor do fator de divisdo M varia entre 200 e 400.

B.2 Arquitetura do Divisor de Frequéncias Programavel

A arquitetura escolhida para a implementacdo do divisor de frequéncias programavel,
€ a “pulse-swallow”. Essa arquitetura ¢ amplamente usada (RAZAVI, 1998). A Figura B.1
apresenta essa arquiterura, que é formada de quatro elementos: um prescaler N/N+1, um

Program Divider, um Swallow Divider e um circuito de contole (modulus control).
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Figura B.1- Arquitetura do Divisor de Frequéncias

Dual-Modulus Program
Prescaler Counter
A
fin S(N+1)IN E fout
Modulus
Control o < Reset
B ° Swallow
Counter

Digital Control
Fonte: Razavi (1998).

O prescaler divide a frequéncia de entrada do divisor por um fator N ou um fator N+1
de acordo com o nivel 16gico do sinal de saida Modulus Control do circuito de controle. Os
divisores Program e Swallow sempre dividem a saida do prescaler por fatores de divisdao P e
S, respectivamente. O circuito de controle detecta o overflow dos divisores Program e
Swallow, de acordo com o estado légico de sua saida Modulus Control, isto é, se o estado
16gico de Modulus Control € “0”, o circuito de controle detecta o overflow da divisdo P, por
exemplo. Observe que ambos divisores P e S sdo construidos a partir de contadores de pulsos,
de modo que por isso o conceito de overflow é utilizado. Como resultado, essa topologia de
divisor programavel gera em sua saida um fator de divisdo M=P*N+S*(N+1) com relacdo a

frequéncia de entrada, nesse caso a frequéncia do VCO.

B.2.1 Latch CML

Conforme mencionado nas consideracdes de projeto do divisor de frequéncias
programdvel, a frequéncia maxima na entrada desse pode chegar até 8 GHz. Nesse caso, o
estilo de logica current-mode (CML) € usado. Esse estilo de logica apresenta algumas
vantagens em relacdo a l6gica CMOS padrdo. A primeira e mais importante € a velocidade e a
capacidade de operar a altas frequéncias. Essa propriedade € muito importante, pois aumenta a
robustez da operagdo légica de divisdo. A segunda € a operagdo diferencial, o que minimiza o

erro de fase na divisdo (BERNY, 2006).
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A Figura B.2 apresenta a implementacdo do lafch baseado em légica CML. Essa
implementacdo € proposta em (RAZAVI, 1998). A estrutura é baseada em um par diferencial
e um par regenerativo. Um dimensionamento apropriado dos transistores pode conduzir a um
bom compromisso entre velocidade e consumo de energia. Nesse caso, os transistores devem
possuir dimensdes minimas em termos do comprimento de canal L, de modo que a
capacitancia parasita dos transistores seja minimizada e os mesmos possuam uma ganho

(transcondutancia) elevado.

Figura B.2 Lacth CML

Fonte: Razavi (1998).

B.2.2 Prescaler 15/16

O prescaler, por operar 2 uma frequéncia mais alta em relacio aos divisores Program
e Swallow, € construido a partir do estilo 16gico CML, enquanto que os divisores Program e

Swallow sao construidos a partir do estilo 16gico CMOS padrao. Assim, os fatores de divisao
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N/N+1 do prescaler sdo escolhidos a fim de garantir uma frequéncia maxima para os
divisores Program e Swallow, de modo que a operacdo desses ndo seja comprometida.
Considerando a frequéncia maxima na entrada do prescaler de 8 GHz, os fatores de divisao
15/16 sao escolhidos de maneira que a frequéncia maxima na entrada dos divisores Program
e Swallow seja 533.33MHz.

A Figura B.3 apresenta um esquemadtico simplificado da topologia da prescaler
15/16 utilizada. Essa topologia € proposta em (RAZAVI, 1998). Os flip-flops FF1 e FF2, e as
portas légicas G1 e G2 formam um circuito sincrono divisor 3/4, dividindo a frequéncia do
sinal de entrada Ckin por quatro se o sinal de controle MC € “1” 16gico ou por trés se ambos

os sinais MC e MF sao “0” 16gico. Os flip-flops FF3 e FF4, e a porta 16gica G3 formam um

circuito divisor por quatro.

Figura B.3 Topologia da Prescaler 15/16 utilizada
+15/16
MF

[Razavi] .“M Aa,
&, - Output
|— D Q : I ) D \—D ED

T Gy F:: 3l 'j':';aa | fﬂl el
CK,, » l ]
/ e \
Synchronous +3/4 Asynchronous +4

« For /15, first prescaler circuit divides by 3 once and 4 three times
during the 15 cycles
Fonte: Razavi (1998).

B.3 Implementacio do Divisor de Frequéncias Programavel

A Figura B.4 apresenta o esquemadtico do divisor de frequéncias programével
desenvolvido. A arquitetura é baseada na apresentada na Figura B.1. Como o valor do fator
de divisdo M varia entre 200 e 400, sao usados ao todo 8 bits de programacgdo desse fator,

sendo 4 bits para o divisor Program e 4 bits para o divisor Swallow.
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A Figura B.5 apresenta o esquematico do prescaler 15/16. A arquitetura é
baseada na apresentada na figura B.3. Conforme j4 descrito anteriormente, o circuito pode ser
dividido em uma parte sincrona, podendo essa efetuar uma divisdo por 3 ou 4, e uma parte
assincrona que divide sempre por 4. Como pode ser visto na Figura B.5, a parte sincrona do
prescaler 15/16 € alimentada com uma corrente de polarizacdo Ibias maior, nesse caso 3mA,
em relacdo a corrente Ibias que alimenta a parte assincrona, nesse caso 750uA. Essa escolha
de projeto € realizada para melhor atender ao compromisso entre velocidade / robustez na
operacdo e consumo de energia, considerando duas caracteristicas dessa arquitetura: primeiro,
o circuito sincrono opera a uma frequéncia mais alta comparado com o circuito assincrono, e
segundo, para garantir a divisdo por 15, € necessario que o caminho formado pelas portas
l6gicas OR3, OR1, OR2 e AND1 tenha um atraso menor que o periodo do sinal de entrada do
prescaler.

A Figura B.6 mostra o esquematico elétrico da célula CML. Essa célula é
usada para formar todas células légicas do circuito prescaler, onde algumas entradas sdao
aterradas (gnd) ou conectadas a alimentagdo (vdd). Observe na Figura B.6 que a célula CML ¢é
composta de trés entradas diferencias: [a_p, a_m], [b_p, b_m] e [c_p, c_m], e também d uma
saida diferencia: [out_p, out_m]. A célula CML possui um transistor NMOS Mbias
configurado como fonte de corrente, um par diferencial formado pelos transistores NMOS
Map e Mam, um par diferencial formado pelos transistores NMOS Mbp e Mbm, € um par
diferencial formado pelos transistores NMOS Mcp e Mcm. O dimensionamento € feito de
forma que haja um bom compromisso entre velocidade e consumo de energia. A Tabela B.1
apresenta as configuragdes usadas da célula CML a fim de gerar portas logicas ou o latch

CML.
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Figura B.4. Esquemadtico do Divisor de Frequéncias Programavel
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B.4 Resultados de Simulacoes do Divisor de Frequéncias Programavel

A Figura B.7 apresenta uma forma de onda do divisor de frequéncias. Nesse caso, a

frequéncia do sinal diferencial de entrada ¢ 8GHz. Observe na forma de onda da “frequéncia

de saida do prescaler”, que essa frequéncia varia entre 533.3MHz e S00MHz, o que significa

que o prescaler esta dividindo por 15 e 16, respectivamente.
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Para um sinal de entrada do divisor com frequéncia igual a 8GHz e a tensdo de pico

(amplitude) desse sinal igual a 600mV, o divisor de frequéncias programavel tem um

consumo de corrente de 6.81mA para uma tensdo de alimentacdo de 1.5V.

O lacth CML foi testado em uma configuracdo de divisor por dois, nesse caso com

dois latches realimentados. Para um sinal com amplitude de pico de 200mV, o latch teve

habilidade de para efetuar a operagdo de divisdo por dois até 21GHz.

Para realizar a mesma operacdo de divisao por dois a uma frequéncia de 8GHz, o latch

teve uma sensibilidade em poténcia de -29.2dBm, o que representou, para esse caso, uma

sensibilidade em tensdo de pico de aproximadamente 60mV.

Tabela B.1 Configuracdes da célula CML

Entrada Operacao
OR AND Latch D

a_p Entrada A negativa Entrada A positiva Entrada Clock positiva
a_m Entrada A positiva Entrada A negativa Entrada Clock negativa
b_p Entrada B negativa Entrada B positiva Entrada D positiva

b m Entrada B positiva Entrada B negativa Entrada D negativa
c_p gnd gnd out_m

c.m vdd vdd out_p




Figura B.6 - Esquematico da célula CML
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