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Capítulo 1

Introducción

En las últimas décadas se han formado una gran variedad de técnicas de
comunicaciones electrónicas, lo cual ha requerido que se restrinja su uso a ciertas
frecuencias de operación para hacer posible que estas operen de manera simultánea sin
causar interferencia. Sin embargo, la saturación de estas bandas ha requerido la
reasignación de bandas existentes y eliminación de técnicas obsoletas. A pesar de esto la
variedad de estándares existentes que se encuentran en uso ha llevado a la búsqueda de
nuevos protocolos de comunicación que puedan operar en conjunto con las otras bandas.
Una de las soluciones propuestas fue la comunicación por Ultra Wide Band o banda
ultra-ancha (UWB por sus siglas en inglés) debido al potencial que ofrece de operar en
la misma frecuencia que otros estándares.

La transmisión por pulsos que usa la radio pulsada de UWB ya había sido utilizado
durante la segunda guerra mundial para aplicaciones de radar, sin embargo no fue hasta
el año 2002 que la Comisión Federal de Comunicaciones de Estados Unidos (FCC) liberó
un ancho de banda de 3.6 a 10.1 GHz a nivel de ruido en donde se permitía el uso de
esta técnica. El primer estándar para UWB fue publicado en 2007 por la IEEE bajo la
norma estándar IEEE 802.15.4 como adición al estándar publicado el año anterior
designado para uso en redes inalámbricas de uso personal o Wireless Personal Area
Network (WPAN) [2], [3].

La tecnología de UWB se caracteriza por tratar con señales cuyo ancho de banda
supera los 500 MHz o cuyo ancho de banda fraccional es mayor a 0.25 y típicamente
operan cerca del nivel de ruido, en los -40dB. Debido a esto, es posible que los sistemas
de UWB puedan coexistir en la misma banda que otros sistemas de mayor potencia,
puesto que estos no interferirían con las otras señales [4]. éstos sistemas operan usando
formas de onda en el orden de los nanosegundos, lo cual permite que operen en la
frecuencia original de la señal, llamada banda base, sin requerir el uso de señales

IX



X Introducción

portadoras o procesamiento en frecuencia intermedia (IF) [2].

Figura 1.1: Espectro de UWB y bandas cercanas.

La transmisión por UWB presenta una variedad de ventajas en comparación a otros
protocolos de banda angosta como Bluetooth o Hiperlan, como lo son: una mayor
penetración a través de obstáculos, alta precisión a cortas distancias (alrededor de 20m),
una alta razón de datos, reducción en tamaño y una gran reducción en consumo de
potencia.

La relativa novedad de los sistemas de banda ultra ancha significa una oportunidad
de encontrar mejores técnicas de transmisión y resolución a problemas recientes. En este
trabajo se realiza la exploración y síntesis de una técnica de transmisión que compita
con las prestaciones de sistemas actuales. El prototipo es diseñado mediante las
herramientas CAD Matlab y Cadence, con validación post-layout en un proceso de
manufactura CMOS a 180nm.



Introducción XI

Objetivos

Objetivo general

Sintetizar una arquitectura CMOS para un transmisor en aplicaciones de Radio
Pulsada de Banda Ultra Ancha.

Objetivos específicos

• Realizar un modelo comportamental en Simulink de las arquitecturas de
transmisores de diversos estándares de comunicaciones inalámbricas que sean de
mayor interés.

• Caracterizar los parámetros de desempeño (linealidad, figura de ruido, sensibilidad,
etc.) de las arquitecturas modeladas.

• Diseñar en tecnología CMOS UMC 180nm el transmisor para satisfacer los
requerimientos establecidos anteriormente.

• Realizar el patrón geométrico o layout del sistema preparándolo para una futura
fabricación.



XII Introducción

Justificación

En este trabajo se propone diseñar un transmisor para el estándar de comunicación
de banda ultra-ancha de radio pulsada (UWB-IR). Con el propósito de generar una
arquitectura capaz de competir con topologías ya existentes.

UWB es parte de un grupo de estándares que se usan para conectar aplicaciones a
corto alcance (10-20 m) y usualmente son aplicados a dispositivos electrónicos
domésticos junto con Bluetooth y Zigbee [5]. Estos sistemas usualmente se usan para
realizar procesamiento de audio y video en tiempo real o intercambio de información
entre dispositivos de manera inalámbrica. UWB encuentra ventaja en estas aplicaciones
debido a su alta razón de datos a un costo menor [6].

Otra forma en la que se aplica UWB es en sistemas de radar para la localización,
detección y monitoreo de personas u objetos, lo cual se emplea en diversas áreas desde
medicina [7], [8] hasta sistemas de rescate [9]. UWB presenta una mayor resolución y
mayor penetración de obstáculos y robustez contra condiciones climáticas adversas y un
consumo de potencia reducido [10], [11]. Se ve la posibilidad de que UWB presente
soluciones a problemas existentes en los protocolos de comunicaciones actuales con
respecto a otros WPAN, particularmente en consumo de potencia y encriptado de
información. Para lograr esto es necesario diseñar sistemas de transmisión y recepción
capaces de mandar y recibir la información creada por estos protocolos. Se propone
entonces diseñar un transmisor capaz de procesar y transmitir una señal de UWB
ajustándose a los estándares establecidos por la IEEE.

Estado del Arte

En años recientes se han publicado un gran número de contribuciones relacionadas
con la realización de aplicaciones basadas en UWB. En 2016 se publicó un sondeo
comparando varias topologías de radar para uso en aplicaciones médicas [12], entre éstas
incluyendo algunas de UWB-IR. Dentro de estas, la más reciente es el sensor diseñado
por Bernardi en 2014 [13], por quien construye un transceptor de UWB para monitoreo
de frecuencia respiratoria. Otros trabajos en la línea de UWB para aplicaciones médicas
incluyen el trabajo de Song et al en 2015 en donde se publica un radar de UWB para
detección de cáncer de mama [7]. El sistema propuesto ocupa un circuito de generación
de pulso Gaussiano monocíclico operando con una frecuencia central de 6 GHz y
frecuencia de repetición de 100MHz.



Introducción XIII

En 2015, Soltani et al [14] publica un transmisor en tecnología de 130nm para
sistemas implantables de baja energía en la banda de 3-5GHz. El transmisor tiene una
eficiencia de 21.3% con una razón de datos de 230Mbps con consumo de 21pJ por bit y
consumo promedio de 3.7 mW. En Shen et al [15], se propone un generador de pulso
para IR-UWB con baja disipación de potencia en 180nm. El generador tiene un ancho
de banda de 3-10GHz con consumo pico de 6mW y consumo por pulso de 5 pJ/pulso.
También se propone en Hajir Hedayati [16] un transmisor IR-UWB de 90nm que pueda
generar un pulso variable. El pulso tiene un ancho de banda de 5.5 GHz con una razón
de 400 Mpulsos/s y consumo de 65 pJ por pulso con alimentación de 1.2V. Otro
transmisor IR-UWB en 90nm es propuesto por Kin Keung Lee [17], en una aplicación
orientada a un RFID pasivo, la cual se alimenta de forma inalámbrica con una señal de
ultra alta frecuencia (UHF). El sistema tiene un ancho de banda de 3.4 GHz con
sensibilidad de -17.5 dBm.

Otro transceptor es propuesto en Dang Liu [18] et al, en donde se describe uno de
corto rango (>2m), en la banda de 180nm, el cual usa modulación OOK. Este sistema
tiene un ancho de banda de 3-4 GHz, una razón de datos de 1 Mb/scon y un consumo
de 0.42mW. Por otro parte, Marco Crepaldi [19] propone un transmisor auto calibrable
basado en un oscilador de anillo en 130nm basada en una topología de un PLL de 55
elementos. También en la banda de 130nm, Piljae Park [11] propone un radar para
monitorear movimiento en un rango de 10m. Dicho sistema consiste de un transmisor
con espectro ajustable y un receptor de 4 canales con resolución de 100ps consumiendo
80mA con alimentación de 1.2V. Finalmente para 130nm Ifana Mahbub [8] propone un
transmisor de baja potencia y razón de datos para aplicaciones biomédicas. El sistema
opera en el rango de 3-5GHz usando modulación OOK y consume 496µW con 1.2V de
alimentación.

Organización de la tesis

Se planea usar la metodología de diseño típicamente usado en diseño de circuitos
integrados. Inicialmente se corroborará la funcionalidad del sistema propuesto
realizando un modelo comportamental en Simulink. A partir de éste se definirán los
parámetros deseados para el sistema ajustándose a los requerimientos establecidos por la
FCC.

Luego de esto se procederá a hacer un modelo esquemático con transistores CMOS.
Se realizarán simulaciones AC para corroborar que el sistema cumple con los requisitos,
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haciendo modificaciones al diseño en caso contrario. De ser necesario se cambiará el
modelo en Simulink para poder cumplir con los parámetros establecidos o se cambiarán
los parámetros.

Finalmente se tomará el diseño esquemático y se realizará el patrón geométrico o
layout. Se realizarán simulaciones post-layout para corroborar que el sistema funcionara
si es que fuera fabricado a base del layout.



Capítulo 2

Marco teórico

En este capítulo se explican las bases y el funcionamiento de los sistemas de banda
ultra ancha y las clasificaciones y reglas que rigen su funcionamiento.

2.1 Principios y orígenes de Banda Ultra-Ancha

Los orígenes de la comunicación por banda ultra ancha datan desde 1901, cuando
Guillermo Marconi hizo uso de pulsos de muy corta duración para transmitir secuencias
de código Morse. No fue hasta 1960 que se empezó a usar la tecnología para aplicaciones
militares como radares o comunicaciones encriptadas y no es hasta el año 2002 que la
FCC autoriza su uso para aplicaciones comerciales. En este sentido, UWB no es una
tecnología reciente sino una nueva forma de aplicar una tecnología ya antes establecida
[20].

Figura 2.1: Línea del tiempo de banda ultra-ancha.

La comunicación por Radio Pulsada de Banda Ultra Ancha (IR-UWB por sus siglas
en inglés) consiste en la transmisión por pulsos de duración extremadamente corta,
típicamente en el orden de nanosegundos) por medio de una antena especializada.
Debido a su corta duración, y a pesar de que cada pulso individual conlleva una alta
potencia instantánea, el consumo de potencia general de los sistemas es reducido. El
corto pulso también significa que la respuesta en frecuencia del sistema se extiende en

1
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un amplio rango inversamente proporcional a la duración del pulso que es descrito por:

x(at)↔ 1
|a|
X

(
f

a

)
(2.1)

Donde x(t) es la señal en el dominio del tiempo, X(f) la señal en frecuencia, y a es
la amplitud del pulso.

Figura 2.2: Respuesta en frecuencia al variar duración de la señal en tiempo [1].

La FCC indica que para que una señal sea clasificada como UWB, esta debe poseer
un ancho de banda superior a los 500MHz o un ancho de banda fraccional mayor a 20%.
Esta banda fraccional es descrita por la ecuación:

Bf = BW

fc

100% = (fh − fl)
(fh + fl)/2

100% = 2(fh − fl)
(fh + fl)

100% (2.2)
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Donde fh y fl son las frecuencias de corte superior e inferior respectivamente
(tomada a -10dB del pulso) El pulso de una señal de UWB puede tomar diferentes
formas: Gaussiana, chirp y wavelet entre otras, todas estas señales de muy corta
duración. La más comúnmente usada es la Gaussiana junto con sus derivadas.

2.2 Ventajas

Por regulación de la FCC, las señales de UWB deben operar a -41.3 dBm/MHz o 75
nW/MHz. Esta baja potencia de operación pone a UWB poco más arriba del nivel de
ruido de un receptor típico, y permite que ambos sistemas puedan coexistir en la misma
banda.

Una de las más grandes ventajas que deriva UWB de su gran ancho de banda es una
gran capacidad de canal o razón de datos. Esto se define como la máxima cantidad de
datos que pueden ser transferidos a través del canal cada segundo. Para UWB, está
razón de datos se describe por medio de la ecuación de Hartley-Shannon.

C = Blog2(1 + SNR) (2.3)

Donde C es la máxima capacidad de canal, B es el ancho de banda y SNR es la
razón señal a ruido; la razón de datos aumenta en forma lineal con el ancho de banda.
Las restricciones de la FCC significan que esto es posible en rangos de hasta 10m, por lo
que los sistemas de UWB son ideales para uso en redes de área personal (WPAN). La
fórmula de Hartley-Shannon también indica una relación logarítmica entre la capacidad
de canal y SNR, permitiendo mantener una amplia capacidad de canal aún en ambientes
en donde se tenga una baja SNR.

Los sistemas UWB tienen posibilidades de llevar a cabo transmisión de datos muy
seguras. La baja potencia de estos sistemas hace difícil que sea detectado o interceptado
a menos que se encuentre a una muy corta distancia de él, esto por su baja potencia de
transmisión. Esto se dificulta aún más debido a que los pulsos de UWB se modulan de
forma única para cada transceptor. Otro problema es la corta duración de los pulsos,
requiriendo que el interceptor conozca en qué punto serán transmitidos los datos.

A diferencia de tecnologías de banda angosta, los sistemas UWB son capaces de
penetrar a través de diversos materiales. Esto debido a que las frecuencias menores en el
ancho de banda de la señal tienen una longitud de onda mayor, permitiéndole traspasar
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paredes y otros objetos que bloqueen el paso de la señal. Esto hace que la tecnología
UWB pueda ser usada a través de obstáculos y en aplicaciones para radar. Esto sin
embargo, sólo es posible si el ancho de banda de la señal ocupa frecuencias pequeñas en
el espectro de radio.

En transmisión de UWB, la forma de onda no se transmite de manera contínua a
diferencia de los sistemas de banda angosta, sino como una serie de pulsos discontinuos
en el tiempo. Debido a esto requiere de menos componentes de RF que transceptores de
otras tecnologías, haciendo que sus arquitecturas sean más simples y, por tanto, menos
costosas.

Figura 2.3: Arquitectura tradicional y arquitectura de banda ultra-ancha.

Debido a que se debe mantener una baja potencia, se elimina la necesidad de emplear
un amplificador de potencia (PA por sus siglas en inglés) y, debido a que no es necesario
emplear una portadora, se puede evitar también el uso de osciladores y mezcladores. Esto
también simplifica la arquitectura del receptor. Esta simplicidad permite la elaboración
de sistemas con transistores MOS, lo cual reduce tamaño y costos.

2.3 Desafíos

Para poder aprovechar las diversas ventajas de UWB, es necesario superar diversas
dificultades que conlleva la tecnología. Uno de estos problemas es la distorsión del pulso
que empleará el transmisor. Esto puede describirse de la siguiente forma.

Pr = PtGtGr

(
c

4πdf

)2

(2.4)
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Donde Pr y Pt son la potencia recibida y transmitida respectivamente, Gr y Gt son
la ganancia del receptor y transmisor, d es la distancia entre ambos, f es la frecuencia y
c es la velocidad de la luz. De esta fórmula se puede ver que la potencia de la señal se
reduce de forma cuadrática al incrementar la frecuencia, lo cual es más notorio en UWB
comparado con señales de banda angosta debido a su amplio espectro, limitando el
rendimiento del sistema.

Otro problema que se enfrenta es la estimación de canal. La mayoría de los sistemas
de UWB realizan una correlación de la señal recibida con una señal pregrabada, por lo
que se requiere conocer los parámetros del canal para predecir la señal. Sin embargo la
distorsión mencionada anteriormente hace complicado estimar la señal correctamente.

Finalmente, la velocidad de los pulsos hace difícil la sincronización del transmisor y
el receptor UWB. Para lograr esto es necesario usar un ADC que pueda trabajar en el
rango de GHz. Otro problema es la limitante en consumo de potencia y la corta duración
de los pulsos, lo cual hace que el sistema sea susceptible a interferencias o jitter. Esto es
un problema en particular con sistemas que emplean modulación por posición de pulso
debido a que deben detectar la posición exacta del pulso recibido.

2.4 Clasificación de sistemas de banda ultra-ancha

Las limitaciones en el uso de UWB por parte de la FCC significan que varios
parámetros deben considerarse al diseñarse sistemas UWB. Una herramienta para esto
es la máscara espectral de la FCC, la cual indica 7.5 GHz de ancho de banda disponible
entre 3.1 y 10.6 GHz. Debido a que existen otros sistemas de comunicación que también
operan en este rango hay una limitante adicional, la cual indica que la densidad
espectral del sistema debe mantenerse alrededor de -41.3 dBm/MHz. Dependiendo de si
el sistema fuera para uso interno o externo el nivel de atenuación de la señal cambia.
Los sistemas UWB pueden clasificarse en tres diferentes categorías de acuerdo a las
regulaciones de la FCC: comunicaciones, imagen y radar vehicular [20].

2.4.1 Dispositivos de comunicaciones

Existen dos máscaras espectrales las cuales dependen si es un dispositivo de uso
interno o externo. La máscara espectral para uso en exteriores es 10dB menor que la de
uso en interiores entre la banda de 1.61 a 3.1 GHz.

De acuerdo a regulaciones por parte de la FCC los dispositivos de uso en interiores
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Figura 2.4: Máscara espectral de dispositivos de comunicaciones UWB para interiores y
exteriores.

UWB deben consistir de equipos portátiles con actividad restringida a redes de punto a
punto dentro de edificios. También indica que no puede hacerse uso de infraestructura
fija para comunicaciones UWB en exteriores por lo cual se limita su uso a dispositivos
portátiles capaces de transmitir datos solo a su receptor.

2.4.2 Dispositivos de imagen

Esto indica las limitantes para dispositivos de imagen a través de paredes. Su uso se
restringe a aplicaciones de seguridad y equipos de rescate.

2.4.3 Sistemas de radar vehicular

A estos sistemas se les permite operar únicamente con una emisión de -41.3 db/MHz
en la banda de 22 a 29 GHz con una frecuencia central de 24.075 GHz. Estos
dispositivos pueden ser montados en vehículos de transporte terrestre pudiendo activarse
tanto cuando se encuentre estacionario como cuando esté en movimiento.

2.4.4 Aplicaciones de banda ultra-ancha

UWB presenta una amplia variedad de aplicaciones, categorizados en sistemas de
radar, imagen y comunicaciones. De estas tres, los sistemas de radar presentan más
posibilidades de aplicación de la tecnología, ofreciendo una muy alta precisión a corta
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Figura 2.5: Máscara espectral para dispositivos de imagen.

distancia la cual puede ser utilizado tanto en aplicaciones civiles como en militares. A
esto se le puede agregar su alto grado de penetración a obstáculos debido al ancho
espectro que ocupa, lo cual puede hacer que un radar de penetración terrestre (GPR)
basado en UWB encuentre aplicación en operaciones de rescate donde tengan que
localizarse sobrevivientes entre los escombros, o en aplicaciones del sector comercial para
localizar componentes en sitios de construcción e incluso en sistemas de imagen médica.

Otros usos pueden encontrarse en la baja potencia de transmisión de los sistemas
UWB, presentando la posibilidad de comunicaciones difíciles de interceptar o detectar y
pudiendo hacer un circuito más compacto y menos costoso debido a la simplicidad de su
diseño.El diseño compacto y poco costoso significa que estos sistemas pueden usarse en
redes de sensores, los cuales se pueden emplear en monitoreo de hábitats, monitoreo de
salud y hogares inteligentes.

Una aplicación basada en la localización precisa de UWB es el control de inventario
por medio de RFID, mientras que otra, basada en su alta razón de datos,sa ha utilizado
antopara aplicaciones multimedia para redes caseras como aplicaciones WPAN, quedando
la posibilidad de transmisión de audio y video inalámbrica a diversos aparatos como
monitores HDTV o PC.

2.5 Tipos de pulsos usados en banda ultra-ancha

La transmisión de datos de radio pulsada consisten en el envío de pulsos de muy
corta duración cuya respuesta en frecuencia cumpla con los requerimientos establecidos
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Figura 2.6: Máscara espectral para sistemas de radar vehicular.

por las máscaras de emisión establecidas. El pulso Gaussiano es la forma de onda más
comúnmente usada debido a la facilidad de generarlo [21]. Se muestran a continuación los
pulsos más comunes que se utilizan para generar la frecuencia en un transmisor de UWB.

2.5.1 Pulso gaussiano

Los pulsos usados en UWB son basados en el pulso gaussiano, sin embargo éste nunca
es usado. Esto es debido a que posee una gran componente en corriente directa, lo cual
significa un incremento en su potencia espectral y causa que no pueda cumplir con los
requerimientos de densidad espectral. El comportamiento del pulso gaussiano se describe
por la ecuación:

p(t) = 1
τ
√

2π
exp

[
−1
2

(
t

τ

)2]
(2.5)

Donde p(t) es el pulso, τ es la duración del pulso y t es la variable temporal.

2.5.2 Monociclo gaussiano

Esta señal se obtiene al pasar un pulso gaussiano por un filtro pasabajas, y
matemáticamente de la primera derivada del pulso gaussiano. Es el más usado en la
literatura debido a la facilidad de implementarlo y a que, debido a que carece de una
componente en corriente continua, es más sencillo que cumpla con los requisitos de
densidad espectral. Su expresión matemática es la siguiente.

p1(t) = K1
−2t2
τ 2 exp

[
−
(
t

τ

)2]
(2.6)
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Figura 2.7: Pulso gaussiano.

Donde K1 es la constante utilizada para el cálculo de la energía del pulso.

Figura 2.8: Monociclo gaussiano.

2.5.3 Doble pulso gaussiano

Se obtiene de la segundad derivada del pulso gaussiano y su expresión matemática es
la siguiente.

p2(t) = K2
−2
τ 2

(
1− 2t2

τ 2

)
exp

[
−
(
t

τ

)2]
(2.7)

2.5.4 Triple pulso gaussiano

Se obtiene de la tercera derivada del pulso gaussiano.
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Figura 2.9: Doble pulso gaussiano.

p3(t) = K3
−4t
τ 4

(
3− 2t2

τ 2

)
exp

[
−
(
t

τ

)2]
(2.8)

Figura 2.10: Triple pulso gaussiano.

2.6 Modulaciones usadas en IR-UWB

Una vez definidos los pulsos es necesario definir los tipos de modulaciones más usadas
en IR-UWB [1].

2.6.1 Modulación por amplitud de pulso

En esta modulación se realiza una variación de la amplitud de los pulsos de la señal
portadora en función de la señal enviada. Múltiples amplitudes pueden usarse para



2.6. Modulaciones usadas en IR-UWB 11

codificar más de un bit por símbolo. Su comportamiento se describe de la siguiente
manera.

S(t) =
∞∑

n=0
An(t)p(t− nTf ) (2.9)

Donde S(t) es la señal modulada, An(t) es la amplitud del pulso p(t) y Tf es el intervalo
de tiempo entre pulsos consecutivos.

Figura 2.11: Modulación por amplitud de pulso.

2.6.2 Modulación por posición de pulso

Se codifica información con dos o más posiciones en el tiempo, también llamado posición
nominal del pulso. Un pulso enviado en la posición nominal representa un ’0’, mientras
que un pulso enviado después de la posición nominal es un ’1’. Pueden agregarse más
posiciones para enviar más bits por símbolo. El tiempo de retraso entre posiciones es
típicamente una fracción de un nanosegundo, mientras que el tiempo entre posiciones
nominales es más largo para evitar interferencia entre los pulsos [1]. Se expresa de la
siguiente forma.

S(t) =
∞∑

n=0
p(t− nTf − δdn(t)) (2.10)

Donde dn es el desplazamiento temporal del pulso p(t).

Figura 2.12: Modulación por posición de pulso.

2.6.3 Modulación pulsada bifásica

Es una variación de la modulación PAM en donde se varía la polaridad de la portadora
en función de la señal enviada, siendo positiva si la señal es ’1’ y negativa si la señal es ’0’.
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Sólo se puede usar para transmisiones binarias ya que solamente se tienen dos polaridades.
Su comportamiento es el siguiente.

S(t) =
∞∑

n=0
An(t)p(t− nTf );An(t) = {−1, 1} (2.11)

Figura 2.13: Modulación pulsada bifásica.

2.7 Conclusiones

En este capítulo se han visto los principios básicos de las comunicaciones en banda
ultra ancha. Dentro de estos principios, se revisaron los diferentes pulsos utilizados en
éste tipo de sistemas, siendo el pulso gaussiano monociclo el que ha sido más utilizado
posiblemente por su simplicidad, la cual reduce la complejidad del circuito utilizado
para su generación. De la misma forma, se describieron los diferentes esquemas de
modulación que son utilizados en UWB. Dentro de los esquemas de modulación
descritos, la modulación pulsada bifásica ha sido la que es más frecuentemente
seleccionada en los artículos revisados en este capítulo, esto principalmente debido a su
inmunidad a la interferencia entre pulsos. Una vez que han sido ya revisados los
conceptos fundamentales relacionados con la señal que será utilizada, se procederá en el
siguiente capítulo a analizar los componentes individuales del transmisor con el que se
trabajará.

La transmisión en UWB se realiza mediante la generación de pulsos de corta duración
los cuales alcanzan un ancho de banda de 500 MHz. En este trabajo, se propone realizar
por medio de un modulador Σ ∆ una cadena de pulsos cuyo ancho se asemeja a la
duración de una gaussiana usada en UWB y que pudiera por medio de una secuencia
pseudoaleatoria emular el espectro del pulso y tener una menor densidad de datos lo cual
reduiría la potencia consumida. Para comprobar la viabilidad de esta propuesta, se simula
el sistema en el ambiente de RF de Matlab/Simulink.



Capítulo 3

Síntesis de un transmisor para
UWB-IR con RF Blockset de
Simulink/Matlab

En esta sección se detalla la simulación del transmisor a nivel comportamental
usando la librería RF en el ambiente Simulink. Se incluye una breve explicación de los
componentes de la librería usados en el proceso.

3.1 Simulink

Matlab es una herramienta de software la cual permite realizar una variedad de
algoritmos matemáticos por medio de un lenguaje de programación propiedad de
Mathworks. Originalmente diseñado para modelado matemático, el uso de modelos para
simular el comportamiento de sistemas reales permite su uso para una variedad de áreas
de ingeniería y es ampliamente usado a nivel mundial.

Una de las herramientas que proporciona Matlab es un ambiente gráfico en el que
se pueden realizar algoritmos a alto nivel. El sistema realizado hace uso de la librería
especializada RF Blockset, usando la librería base para generar la señal de entrada por
medio del modelado de un convertidor Σ∆ y un codificador.

3.1.1 Modulador Sigma-Delta

Debido a la alta demanda para la conversión de señales analógicas a una forma
digital, el uso de los ADC es prominente incluso en la actualidad. Sin embargo, la
función crítica del ADC y los requerimientos que tiene debido a esto significan que a
menudo este dispositivo presenta un cuello de botella en el diseño del sistema. Estas
dificultades aumentan conforme se reduce el tamaño de los sistemas y con ello el voltaje
de alimentación disponible, siendo uno de los problemas mayores el rango dinámico del

13
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Simulink/Matlab

circuito.

Una de las propuestas para la implementación de conversión analógica/digital es el
uso de un modulador Sigma-Delta, un codificador de señales analógicas basado en datos
redundantes a través del sobremuestreo de la señal. Uno de los motivos por lo cual se
propone el uso del modulador Sigma-Delta es que, mientras que un ADC convencional
es altamente sensible a imperfecciones en el circuito, el modulador Σ∆ posee muy baja
sensibilidad a las no idealidades de la mayor parte de los bloques usados.

Una de las necesidades de los moduladores Σ∆ es un mayor ancho de banda, lo cual
es difícil de realizar con topologías de tiempo discreto. Para solucionar esto se usan
topologías de tiempo continuo, en donde los filtros pueden ser implementados como
circuitos de tiempo contínuo, lo cual reduce la velocidad requerida de ellos y proveee un
filtro antialiasing implícito. Esto también significa que no se requiere un circuito SH a la
entrada. Debido a esto los moduladores Σ∆ tienen un consumo de potencia más
eficiente y son capaces de alcanzar una razón de muestreo muy alta.

En este trabajo se usa un bloque comportamental el cual simula un modulador Sigma-
Delta de segundo orden, el cual procesa la señal de entrada.

Figura 3.1: Bloque de Simulink de codificador Σ∆. Se remarca en recuadro rojo la sección del
convertidor y en azul la del codificador.

Del sistema encuadrado en la sección roja de la Figura 3.1 resulta una cadena de
bits la cual posee un espectro ensanchado con la característica de un modulador Σ∆, en
donde el ruido es desplazado a una frecuencia superior a la de la señal deseada. Es este
espectro el que se busca recuperar al final del sistema y el cual indicará que la señal ha
sido transmitida correctamente.

Se observa en la Figura 3.2 que la señal no presenta los 500MHz requeridos para
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Figura 3.2: Respuesta en tiempo y frecuencia de bloque de Simulink del codificador Σ∆.

transmitir en banda ultra-ancha. Esto se obtiene por medio del codificador que conforma
la segunda mitad del bloque.

3.1.2 Codificador

Una vez que la señal de entrada ha pasado por el modulador sigma-delta, se realiza
un proceso de codificación para ensanchar la señal, visto en la sección azul de 3.1. El
codificador consiste de una serie de compuertas XOR las cuales realizan la operación
entre la señal y su retardo. Una última operación XOR es realizada entre la señal y una
secuencia pseudo aleatoria la cual provee una fase de encriptado simple a la señal.

Figura 3.3: Bloque de codificación del codificador Σ∆.

Se usan los bloques básicos de compuertas lógicas, bloque de retardo y secuencia de
números aleatorios proporcionados por la librería base de simulink. Se realizan tres
operaciones XOR, dos con el bloque mostrado en la Figura 3.3.

La última operación es realizada con una secuencia pseudo aleatoria, misma que se usa
en el decodificador para recuperar la señal al final de la transmisión. Un bloque idéntico
es usado al final del sistema de transmisión para recuperar la señal una vez que esta pasa
por un receptor ideal. Se usa la misma secuencia de bloques XOR, con este último usando
la misma secuencia pseudoaleatoria para recuperar la señal. Esto resulta en la señal vista
en 3.4, la cual resulta en el ancho de banda de 500 MHz que se busca y cuyos pulsos se
asemejan a los usados en UWB.
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Figura 3.4: Respuesta en tiempo y frecuencia de bloque de Simulink del codificador Σ∆ una
vez pasado por el proceso de codificación.

3.2 Librería especializada de RF

El ambiente de Matlab ha sido usado de manera extensa para realizar simulaciones de
alto nivel con el propósito de comprobar su funcionamiento en una futura implementación.
Para facilitar este proceso, Matlab ha desarrollado una serie de librerías las cuales se
ajustan a un uso especializado en diversas áreas de ingeniería, entre ellas la simulación de
sistemas de comunicación de radio frecuencia.

Conocida como RF Blockset en su versión actual, la librería permite simular
dispositivos RF pudiendo modelar los componentes con diversos parámetros para
simular efectos como ruido de fase. Se usan dos bloques principales para el
funcionamiento del transmisor, pero el uso de la librería conlleva ciertos bloques
secundarios para su correcta simulación, los cuales se explican a continuación.

3.2.1 Bloque de configuración RF

El bloque de configuración especifica las condiciones en las que se simulará el sistema
y debe ser incluido en todo subsistema RF conectándose a un nodo del circuito.

En el bloque de configuración deben definirse las frecuencias fundamentales del
sistema, dados en Hz, junto con el orden armónico de cada tono. La suma de los
armónicos y sus combinaciones mas los tonos fundamentales define el número total de
frecuencias que se simularán.

Para limitar el rango de la simulación se debe definir el paso mínimo del simulador,
dado en segundos. Esto dará como resultado un rango en el cual se simulará con respecto
a los tonos principales. Este valor debe definirse respecto al ancho de banda y no el valor
absoluto de la frecuencia de la señal portadora, por lo que para la señal usada en este
trabajo, con un ancho de banda de 500MHz, un paso mínimo de 2 ns es sufuciente para
observar la excursión relevante de la señal.

Otro aspecto que puede definirse en el bloque de configuración es la simulación de
ruido en el sistema. Seleccionandolo desde el bloque de configuración activa la opción
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Figura 3.5: Ventana de configuración de bloque de configuración RF.

de simulación de ruido en los bloques de la librería que presenten esa opción, pudiendo
activar o desactivar la simulación de ruido desde un solo bloque en lugar de desactivarlo en
cada bloque individual. El efecto individual sobre cada bloque es explicado en su sección
correspondiente.

3.2.2 Mezclador

Este bloque realiza un traslado en frecuencia de la señal junto con una amplificación
no lineal. Para una dada señal de entrada VRF = ARF cos(ωRF t) y una señal proveniente
de un oscilador local (LO) VLO = ALOcos(ωLOt), el mezclador multiplica las señales tal
que:

VRFVLO = ARFALO

2 cos[(ωRF + ωLO)t] + ARFALO

2 cos[(ωRF − ωLO)t] (3.1)

Convirtiendo la frecuencia de la señal RF a ωRF +ωLO y ωRF−ωLO. Se debe especificar
cuál de estas dos señales se desea usar en el bloque de configuración para que el mezclador
funcione correctamente.

Figura 3.6: Bloque de mezclador de la librería RF.

La amplificación de la señal se realiza después de la operación. La ganancia se aplica
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linealmente por un coeficiente de a1 a menos que se seleccione una operación polinómica.
Esta incluye efectos de saturación y produce frecuencias de intermodulado adicionales.
La ganancia lineal en este trabajo es dada en dB.

La figura de ruido en el mezclador se define de acuerdo al estandar de la IEEE SSB, la
cual asume que el ruido de imagen a la entrada del mezclador es completamente rechazada
y que el mezclador genera ruido en tanto el ancho de banda real y de imagen. El ruido a
la salida del mezclador es entonces:

Nout = NinGmix + 2NmixerGmix (3.2)

Donde Nout es el ruido a la salida del mezclador asumiendo un rechazo completo del
ruido en la banda de imagen, Nin es el ruido en la entrada asumiendo que se rechaza el
ruido en la imagen, Nmixer es el ruido generado internamente por el mezclador y Gmix es
la ganancia del mezclador. El factor de ruido dado por la definición de la IEEE SSB es
entonces:

FSSB−IEEE = 1 + 2Nmixer/Nin (3.3)

El modelado de ruido en el mezclador se habilita desde el bloque de configuración.
El bloque del mezclador permite definir una serie de parámetros que dan un

comportamiento mas cercano a la realidad. Los tres más relevantes al trabajo presente
son la ganancia, la figura de ruido y el tercer punto de intercepción (IIP3). Estos valores
son tomados de mezcladores reportados en la literatura y permiten definir los limitantes
en el estado del arte con respecto al diseño esquemático. Se considera una impedancia
de entrada y salida de 50Ω.

Figura 3.7: Ventana de configuración del mezclador.

El segundo componente fundamental del sistema es el oscilador local. Este se genera
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por medio de una fuente ideal de onda continua, la cual genera una señal sinusoidal a la
frecuencia indicada.

3.2.3 Onda continua

El bloque de onda continua (CW) modela un portador constante implementado en ωk

de modo que:

v(t) = v0e
jωkt (3.4)

Se pueden seleccionar diferentes tipos de fuentes para implementar la señal deseada.
Se mencionan únicamente las implementaciones de voltaje.

Figura 3.8: Bloque de generador de onda continua de la librería RF.

Un voltaje ideal permite al usuario generar una envolvente constante en la frecuencia
especificada pudiendo definir su valor constante en fase y en cuadratura. En cambio, si
se utiliza una potencia se genera la siguiente envolvente:

v(t) = 2
√
P0Re(Zs)ej π

180 ϕ (3.5)

Donde P0 es la potencia de la señal, Zs la impedancia de la señal y ϕ el ángulo de la
señal.

La impedancia es dada en ohms y debe ser un valor real o complejo positivo. Si fuera
complejo, las parte real e imaginaria deben tener un valor mayor o igual a 1e−18Ω. La
potencia puede ser dada en Watts, miliwatts, dBW or dBm, y debe ser un valor o vector
de números reales. El ángulo y las frecuencias portadoras se deben especificar de la
misma manera. Las frecuencias portadoras son una combinación de los tonos
fundamentales y armónicas correspondientes declaradas en el bloque de configuración y
sus valores son indicados por el valor correspondiente en el vector de potencia y ángulo.

Otra característica del bloque agregada en versions recientes es la posibilidad de
agregar ruido de fase directamente desde el bloque CW. El ruido de fase puede
habilitarse con la opción correspondiente en el bloque. El usuario debe entonces
especificar el offset de frecuencia (dado en Hz), y el nivel del ruido de fase (dado en
dBc/Hz). Ambos valores pueden declararse como un valor constante, un vector o una
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matriz. Los valores de offset deben están dentro del rango del ancho de banda
envolvente de la simulación.

Se propone diseñar un oscilador cuya salida toma una forma de onda cuadrada, la cual
no puede ser descrita con un solo tono. Sin embargo, es posible declarar varios tonos en
el CW y generar una onda cuadrada. Para realizar esto se considera la onda cuadrada
como una sumatoria de las ondas sinusoidales que puede generar el CW, como es visto en
su serie de Fourier.

x(t) = 4
π

∞∑
k=1

sen(2π(2k − 1)ft)
2k − 1 (3.6)

Si se consideran los primeros tres términos de esta serie, la ecuación expandida es
ahora:

x(t) = 4
π

(
sen(2πft) + 1

3sen(3 ∗ 2πft) + 1
5sen(5 ∗ 2πft)

)
(3.7)

Si se considera el primer término como 1V , los dos términos subsecuentes pueden
describirse como 0.33V y 0.2V . Dado que la potencia de la señal debe ser dada en dBm,
se define la impedancia del oscilador como 50Ω, tomando la siguiente ecuación:

dBm(50Ω) = 20 log
(
Vrms

0.2236

)
(3.8)

Por lo que los términos resultan como 10dBm, 1dBm y −4dBm aproximadamente.
Se toma un desfase de −90ř para generar una señal sinusoide y, considrerando la
frecuencia central declarada de 4GHz, la frecuencia de los tres términos del oscilador
son 4GHz, 12GHz y 20GHz, respectivamente. Con esto puede configurarse el bloque
del CW, quedando de la siguiente manera.

Donde el ruido de fase es tomado de la literatura y se considera una caida de
−20dBc/Hz a 10MHz de la frecuencia central.

COn la configuración realizada en el bloque visto en Fig.3.9, la señal resultante que
será usada en el modelo final resulta de la siguiente forma.

Se observa que la señal presenta una forma de onda concordante con una simulación de
la serie de Fourier al incluir solo tres términos. La respuesta en frecuencia muestra los tres
tonos con ruido de fase simulado. Se muestra con marcadores que el tono fundamental se
localiza en 4GHz y el siguiente armónico en 12GHz.
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Figura 3.9: Ventana de configuración del generadon de onda continua.

3.2.4 Analizador de espectro

El analizador de espectro se usa para visualizar el comportamiento del sistema en
frecuencia. El analizador visualiza el espectro de frecuencia de la señal en una de tres
formas: potencia, densidad espectral y RMS. La razón de muestreo de la señal es dada
es Hz y puede ser heredada de la señal entrante o puede ser definida por el usuario. La
resolución del ancho de banda (RBW) se da en Hz y es la mínima frecuencia positiva que
puede resolver el analizador. Si el sistema lo define de manera automática, el analizador
determina un valor que asegura 1024 intervalos RBW a lo largo del rango de frecuencia.

Debido a que este bloque es originario de la librería base de Simulink, es necesario un
bloque de salida para conectar el analizador con el subsistema RF.

3.3 Simulación comportamental

Finalente, el sistema configurado y sus componentes se juntan en un solo diagrama
visto en Fig.3.12. De este punto en adelante se trabaja únicamente con el sistema RF.

El enfoque principal de esta sección es el modelado comportamental del transmisor
de banda ultra-ancha, centrandose en su realización y haciendo uso de la configuración
que permite la librería para simular el transmisor con datos concurrentes con el estado
del arte. Se realizan simulaciones para diferentes casos, cada uno considerando
diferentes imperfecciones del sistema.

Los cuatro casos considerados son: El mezclador y el oscilador son ideales; el
mezclador es ideal mientras que el oscilador local presenta ruido de fase y distorsión
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Figura 3.10: Respuesta en tiempo y frecuencia de oscilador local.

Figura 3.11: Analizador de espectro.

armónica; el oscilador es ideal mientras que el mezclador presenta pérdidas, figura de
ruido y IIP3 no infinito; finalmente se simula el sistema con ambos componentes
presentando imperfecciones.

Se presenta primero el caso en el cual tanto el oscilador como el mezclador son ideales.
Se observa en la Figura 3.13 dos lóbulos laterales de la señal, los cuales se cuida no
sobrepasen una cierta magnitud y afecten el lóbulo principal, es decir, se cuida que el
nivel de la interferencia fuera de la banda (OOBI) no supere los −12dBc. Debido a los
limitantes del modelo del mezclador ocurren dos efectos: se transmite la señal deseada
junto con su imagen, resultando en una banda principal de 1GHz en lugar de los 500MHz

deseados, y la señal portadora del oscilador genera un pico en la señal el cual viola la
máscara espectral. Se espera que estos efectos sean solucionados una vez que el sistema
sea diseñado a nivel esquemático.

El sistema real inevitablemente presentará imperfecciones de diseño, por lo que es
necesario conocer para que parámetros el sistema seguirá funcionando. Se muestra en la
Figura 3.14 un caso en el que el espectro de la señal es aún reconocible pero que ha sido
considerablemente afectado por los parámetros variados. La señal es sensible a cambios en
el ruido de fase, dejando de funcionar cuando este supera −80dBc, pero es poco afectado
por pérdidas en el mezclador o distorsión en el mezclador y oscilador.

El último caso muestra una señal cuyo espectro ya no es recuperable debido a los
parámetros propuestos.
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Figura 3.12: Modelo de Simulink del transmisor propuesto y un receptor ideal.

Figura 3.13: Espectro del transmisor propuesto, caso ideal.

Algo de notar en los primeros casos es el pico causado por el "feedthrough" de la
portadora LO, el cual supera la potencia de la señal y pudiera sobrepasar el límite. Esto
es solucionado usando topologías de mezclador que supriman este pico de señal.

3.4 Ambiente de trabajo Cadence

Habiendo realizado el sistema en alto nivel usando la librería RF del ambiente Simulink,
es ahora necesario comenzar el diseño a nivel transistor. Se ocupa la herramienta de diseño
Cadence, una plataforma de diseño analógico la cual permite el diseño y la simulación de
sistemas electrónicos y es también capaz de realizar el diseño a nivel layout del sistema.

Antes de comenzar con el diseño esquemático, es necesario realizar el modulador Σ∆
en el nuevo ambiente de Cadence. Esto se hace describiendo al sistema usando el lenguaje
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Figura 3.14: Espectro del transmisor propuesto cuyo desempeño apenas cumple con los
requerimientos de transmisión.

de programación Verilog-A, con el cual es compatible Cadence.

3.4.1 Modulador Σ∆ en Verilog-A

Para poder realizar el modulador en Cadence, se describen sus componentes en bloques
ideales los cuales simulan en comportamiento de los modelos de Simulink en Verilog-A.

Primero deben identificarse los bloques que conforman el modulador. El bloque
principal es el modulador Σ∆, el cual es realizado con un modelo esquemático ideal
visto en Fig.3.16. El modulador no es idéntico al modelo usado en simulink pero cumple
con la misma función que este, tomando una señal analógica y transformándola en una
cadena de bits.

Seguido de esto se realiza la cadena de codificadores que esparcen el espectro de la
señal. Observando el modelo en Simulink de cada bloque del codificador en Fig.3.3 se
identifica un bloque XOR y un retardo. La operación final requiere también un
generador de números aleatorios el cual se realiza generando ruido blanco y pasándolo
por un comparador. El sistema completo se muestra en Fig.3.17.

Con esto se genera la señal de entrada al transmisor. Se puede ahora diseñar el
transmisor UWB, el cual consiste de dos bloques: un oscilador local y un mezclador.
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Figura 3.15: Espectro de transmisor propuesto en donde el espectro es irrecuperable.

Figura 3.16: Modelo en cadence del codificador Σ∆.
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Figura 3.17: Modulador Σ∆ en Cadence.



Capítulo 4

Diseño del Oscilador controlado por
voltaje

En esta sección se realiza una explicación de los conceptos básicos del funcionamiento
de un oscilador, uno de los dos componentes principales del transmisor.

4.1 Conceptos básicos

El oscilador es un circuito electrónico el cual produce una señal periódica oscilante
la cual puede tener cualquier forma o número de armónicos. Idealmente el oscilador
únicamente genera una señal periódica la cual solo tiene características deseadas.

Figura 4.1: Oscilador armónico (a), VCO (b), oscilador de onda cuadrada (c), oscilador I/Q
(d).

Para un oscilador ideal como es visto en Fig.4.1(a), con una frecuencia angular ωosc y
una amplitud pico Vpico, la señal de salida es:

vout(t) = Vpicocos(ωosct+ φ0) (4.1)

27
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Donde φ0 es la fase cuando t = 0. Esto se traslada al dominio de la frecuencia como
una sola línea espectral con una amplitud de Vpico en ωosc, por lo que toda la potencia de
un oscilador ideal se localiza en un ancho de banda infinitésimamente pequeño alrededor
de ωosc.

Si por otra parte se toma un oscilador cuya frecuencia es controlado por un nivel de
voltaje o corriente, como en Fig.4.1(b), la señal de salida se representa con:

vout(t) = Vpicocos(2π(KvcoVtono + fcentral)t+ φ0) (4.2)

Donde el oscilador puede abarcar un rango de frecuencias de ω1 a ω2. Este es controlado
por vtono, mientras que la constante Kvco define la pendiente del entonado. La frecuencia
del oscilador cuando Vvco = 0 es dado por fcentral.

La ecuación 4.2 asume que el oscilador tiene un comportamiento estable. En caso
contrario deben considererse las propiedades de la fase, la cual es la integral de la
freecuencia con respecto al tiempo. Para describir el comportamiento de un oscilador
cuyo comportamiento es discontínuo, se debe usar la siguiente ecuación:

vout(t) = Vpicocos(2π(Kvco

∫ t

0
Vtono(t)dt+ fcentral)t+ φ0) (4.3)

Por lo que la fase de salida es siempre continua, aun si se modula al oscilador con un
Vtono no continuo. Si se iguala Vtono a Vpcos(ωmt), 4.3 toma la forma de la ecuación de la
respuesta en tiempo de una señal FM.

vout(t) = Vpicocos(2πfcentralt+ ∆ω
ωm

sin(ωmt) + φ0) (4.4)

Donde ∆ω = 2πKvcoVp.
En un oscilador ideal toda la energía de la señal se localiza en la frecuencia

fundamental. Para un oscilador cuadrado, como en Fig. 4.1(c) la potencia de la señal se
encuentra distribuida a través de varios puntos, descrito por la serie de Fourier vista en
3.7. Pasada a valores de voltaje, esta es ahora:

vout(t) = 4Vpico

π

(
sin(ωosct) + 1

3sin(3ωosct) + 1
5sin(5ωosct)

)
(4.5)

Con una condición inicial de φ0 = 0.
Finalmente, un oscilador puede generar múltiples señales de salida con diferentes fases.

Un caso en particular es un oscilador el cual genera una señal senoidal y una cosenoidal,
como visto en Fig.4.1(d). A esto se le conoce como una señal "en fase y cuadratura" o
I/Q y es usado en la mayoría de las arquitecturas de transmisores modernos.

Aunque esto es suficiente para describir un oscilador ideal, para un oscilador práctico
existirán una serie de efectos que causen que el oscilador tenga un comportamiento
diferente al esperado. Uno de estos es una ampliación en el espectro de frecuencia,
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también llamada falda, causada por el ruido de fase, visto en Fig.4.2.

Figura 4.2: Espectro de una señal cuadrada con falda por ruido de fase y su efecto de jitter
en el dominio del tiempo.

El ruido de fase puede ser causado tanto por la circuitería del oscilador como por
ruido generado externamente. Estos corrompen el espectro del oscilador, causando que
su potencia se distribuya en un ancho de banda finito alrededor de ωosc y sus armónicos.

La falda de ruido de fase disminuye conforme incrementa el offset de frecuencia desde
la frecuencia central, eventualmente llegando a dominar el ruido blanco presente en todas
frecuencias del espectro. Este puede ser generado desde el oscilador pero frecuentemente
es causado por circuitos conectados en cascada. En el dominio del tiempo este efecto se
conoce como jitter, lo cual causa que el momento exacto del cruce por cero de la señal
sea estocástico. Si se toma el oscilador ideal descrito en 4.1 y se le agrega la variable
estocástica θpn(t), se obtiene:

vout(t) = Vpicocos(ωosct+ θpn(t)) (4.6)

Esto también puede aplicarse al resto de las ecuaciones, de forma que la señal del
oscilador tendrá un ruido de amplitud y Vpico tendrá un componente estocástico.

Para un oscilador de múltiples etapas la relación de fase y amplitud entre cada etapa
será no ideal, como entre la señal senoidal y cosenoidal de un oscilador I/Q.

Aunque una señal cuadrada solo tiene armónicos impares, se espera que la señal de
salida de un oscilador también tenga armónicos pares, usualmente de menor magnitud
que los impares. Estos podrían o no ser efectos deseados dependiendo de la aplicación del
oscilador.
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4.2 Clasificación

La clasificación de los osciladores permite que el diseñador identifique rápidamente las
propiedades de cada uno. Estos pueden ser clasificados dependiendo de las propiedades
básicas del oscilador, como frecuencia, rango de entonado o factor de ruido, o por su
funcionalidad, como una salida monofásica o multifásica. Otro criterio es su principio
de implementación, lo cual permite identificar propiedades importantes del oscilador y es
fácil colocar nuevos diseños en la clasificación dado sus componentes.

Figura 4.3: Clasificación de osciladores basado en su principio de implementación.

En Fig.4.3 se muestra un diagrama con diversos tipos de osciladores clasificados por
su principio de funcionamiento. Los osciladores de tiempo continuo pueden dividirse
nuevamente en osciladores resonantes y no resonantes. Los osciladores resonantes tienen
polos complejos los cuales pueden ser distribuidos o agrupados. Los resonadores
agrupados consisten de dos elementos reactivos, inductores y capacitores, lo cual
también es cierto para el circuito equivalente de un resonador distribuido. Los
osciladores no resonantes usan solamente un elemento reactivo, ya sea inductor o
capacitor. Se requiere una resistencia y retroalimentación para que funcione un oscilador
no resonante, convirtiendo los polos reales en complejos sin la necesidad de usar
elementos reactivos.

La pureza espectral de un oscilador es indicada por un factor de calidad Q, el cual
es usualmente mayor a 1 para osciladores resonantes. Los osciladores no resonantes no
almacenan enegía en cada periodo de oscilación, por lo que su factor de calidad es a
menudo menor a los resonantes.

El tipo de oscilador que se usa es dependiente de qué métricas son más importantes
para el sistema. Para el trabajo de tesis no solo se requiere un cierto ruido de fase para que
funcione el sistema, sino un alto rango de entonado para que el sistema pueda aprovechar
la banda en la que opera. Es por esto que se hace uso de un oscilador de anillo cuya
frecuencia es controlada por voltaje.
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4.3 Oscilador de anillo controlado por voltaje

El oscilador de anillo se caracteriza por su arreglo de celdas idénticas las cuales son
conectadas en cascada de forma que la salida de la última celda es retroalimentada a la
entrada de la primera.

Figura 4.4: Oscilador de anillo de n etapas.

Pese a que se requiere un mayor consumo de potencia para lograr un mejor desempeño
en su ruido de fase su alto rango de entonado hace que cumpla con las métricas de mayor
importancia.

En este tipo de oscilador, se asume que cada celda genera un tiempo de retardo Tpd,
el cual se propaga a través del sistema por cada bloque n que tenga el oscilador[22]. El
periodo de oscilación es el doble de este retardo de propagación. La frecuencia es entonces
dada por 4.7.

fosc = 1
2n · Tpd

(4.7)

La forma más simple de controlar la frecuencia es controlando el tiempo de retardo
de las celdas, ya sea variando la carga por medio de voltaje o cambiando la corriente de
cola de las celdas. Dado que las características del oscilador son dependientes de la celda
usada, es necesario seleccionar una celda cuyas métricas correspondan a las métricas que
se desean en el oscilador. En el caso del VCO usado en este trabajo, las métricas relevantes
son las siguientes: el ruido de fase, el rango de entonado y el factor de ganancia.

4.3.1 Celda de cargas simétricas

La métrica más importante para el funcionamiento del transmisor es un bajo ruido
de fase, inferior a −80dBm. Es por esto que se elige una celda diseñada para tener bajo
jitter, es decir, variaciones transitorias a corto plazo en la señal con respecto a su posición
ideal en el tiempo. Este efecto en el dominio de la frecuencia se muestra como ruido de
fase. Se usa la celda de cargas simétricas propuesta por Maneatis[23].

Esta es una celda diferencial, lo cual le da alta inmunidad al ruido de alimentación y
por tanto al ruido de fase. La celda está compuesta por un par acoplado de transistores
NMOS los cuales comparten una fuente de corriente y la misma carga. La fuente de
corriente aisla la celda de la fuente negativa, por lo que el retardo de la celda es constante
a la fuente de alimentación. La carga es compuesta por un transistor PMOS conectado en
configuración de diodo en paralelo a otro transistor PMOS de igual tamaño. Este último
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es polarizado por un voltaje de control VCtrl, el cual se usa para generar el voltaje de
polarización para los transistores NMOS y controla el retardo de la celda. El esquemático
de la celda se muestra en Fig.4.5.

Figura 4.5: Esquemático de celda de retardo con carga simétrica.

El rechazo de ruido de la celda se debe a su relación corriente-voltaje simétrica.
Usualmente las cargas no lineales convierten el ruido en modo común a ruido diferencial,
la relación I-V de la carga simétrica inhibe esto. Esta simetría es debido a que la
corriente en un nodo de salida dado es igual para la salida de voltaje complementaria
dentro de la excursión o swing de voltaje. Esto significa que para cualquier punto en el
tiempo, la resistencia en ambos nodos de salida es igual y cualquier variación en la
fuente causará cambios de voltaje idénticos en ambos nodos. Este comportamiento
puede verse en Fig.4.6. Puede cambiarse la relación de la curva I-V cambiando la
polarización de la celda, pero se mantiene la relación lineal entre corriente y voltaje.

Figura 4.6: Curva I-V de la carga de la celda de retardo.
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Se usa VCtrl para variar la resistencia de la carga y por tanto el retardo de la celda.
Se provee también inmunidad al ruido de fase debido a que se cancelan los términos de
ruido de primer orden y dejando sólo los de orden más alto.

4.4 Diseño del oscilador

Se usa el diseño de oscilador de anillo propuesto en la tesis de Decle[24], el cual
usa la celda de Maneatis para formar un oscilador de anillo de cuatro etapas. Debido
a que el mezclador requiere únicamente una entrada de oscilador local y para evitar un
desbalanceo de cargas en la salida, se agrega una celda adicional modificada para que
la salida no se retroalimente al anillo y tome como entrada las salidas diferenciales del
oscilador, mostrado en Fig.4.7. El nodo donde antes se inyectaba Vctrl se conecta a una
de los nodos de salida diferencial, quedando únicamente Vout como salida. El amplificador
comparte la misma polarización que el resto de las celdas.

Figura 4.7: Celda de retardo modificada a configuración single-ended.

La estructura final resulta de la forma vista en Fig.4.8.

Figura 4.8: Oscilador de anillo usando celda de retardo con carga simétrica.
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4.5 Resultados de Simulación

El circuito fue simulado en Cadence IC6.1.6.101 Spectre con tecnología CMOS UMC
0.18 µm con un voltaje de alimentación de 1.8 V y una corriente de polarización de 12
mA. En Fig.4.9 muestra la excursión transitoria del sistema a la frecuencia central de 5
GHz obtenido con un VCtrl de 400mV y una excursión de 350 mV a 1.75 V resultando
en una excursión de 1.4 Vpp. El sistema tiene un consumo de 64.8 mW. El barrido de
frecuencias se muestra en Fig.4.10.

Figura 4.9: Respuesta transitoria del oscilador de anillo a 5 GHz .

Figura 4.10: Barrido espectral de la respuesta en frecuencia del oscilador.

Fig.4.11 muestra el ruido de fase en el oscilador a 1 MHz de la frecuencia central. Se
presenta un ruido de fase de -92.89 dBc/Hz 5 GHz, cumpliendo con el requisito de que
el ruido de fase sea inferior a -80 dBc/Hz, con valores de 91.71 dBc/Hz - 89.76 dBc/Hz
a 6.18 GHz y 3.98 GHz respectivamente. En Fig.4.12 se muestra el KV CO del oscilador.
Se presenta una variación de frecuencia de 3.98 GHz - 6.18 GHz variando VCtrl de 0 mV
a 850 mV, cumpliendo con el rango deseado y obteniendo un KV CO de 2.57 GHz/V.
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Figura 4.11: Ruido de fase a 5 GHz del oscilador de anillo.

Figura 4.12: KV CO del oscilador de anillo.
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A partir de estos datos es posible obtener las figuras de mérito para el oscilador. La
principal afectación es su alto consumo de potencia debido a la corriente requerida por el
circuito, así como el alto rango de entonado.

4.6 Layout

El oscilador consiste de cuatro bloques idénticos de la celda de retardo y un bloque del
amplificador usado a la salida del oscilador. Se muestra en Fig.4.13 a la izquierda la celda
de retardo y a la derecha la celda de amplificación. Las entradas y salidas de la celda
de retardo se colocan de manera que se facilite su conexión con las celdas adyacentes.
El resto de las terminales se colocan para facilitar el acceso de las cuatro celdas a los
nodos comunes. Se hace lo mismo para las terminales del amplificador. Alrededor de
cada transistor se colocan dos anillos de guarda, uno conectado a tierra y el otro a VDD,
para evitar que la señal en el transistor afecte a los transistores cercanos.

Figura 4.13: Layout de la celda de retardo y amplificador.

En Fig.4.14 se muestra el oscilador de anillo completo. Los nodos comunes son
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conectados a través de las conexiones en los rieles a la mitad del diseño, los cuales
comparte con el amplificador.

Figura 4.14: Layout del oscilador de anillo con etapa de amplificación.
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Tabla 4.1: Comparación de diversos oscilaodres de anillo

· Este trabajo [25] [26] [27] [28]
Tecnología 0.18 µm 0.18 µm 0.18 µm 0.18 µm 0.18 µm

Alimentación [V] 1.8 1.8 ±0.9 1.5 1.8
Consumo de potencia [mW] 41.36 104.35 44.2 6.37 13.6

Frecuencia RF [GHz] 5.08 2.445 4.15 0.443 2.13
Ancho de Banda [GHz] 2.2 0.57 3 0.25 1.19

KV CO [GHz/V] 2.57 0.712 4.28 0.011 0.66
Rango de entonado [%] 21.6 23.3 36.14 38.46 29.57
Ruido de fase [dBc/Hz] -91.71 -115 - -107.9 -91.1
Excursión de voltaje [V] 1.4 2.4 0.7 0.5 -

FOMP N [dB] 150.8 160.6 - - 149.7
FOMP N+F T R [dB] 157.5 167.9 - - 164.5

4.7 Conclusiones

En este capítulo se ha realizado un oscilador de anillo con un rango de 3.98 GHz a 6.18
GHz, ruido de fase de -92.89 dBc/Hz y consumo de potencia de 41.36 mW. El circuito
cumple con las especificaciones requeridas para el transmisor.

Se muestra en la Tabla 4.1 una comparación entre el oscilador relizado y otros trabajos
previos. Pese a que el factor de calidad se ve afectado por el consumo de potencia y el
ruido de fase, el sistema resalta por mantener un alto rango de entonado aún a una
frecuencia de operación mayor y con un consumo de potencia menor a otros trabajos con
frecuencias de operación comparables.



Capítulo 5

Diseño del Power Upconverter

Esta sección explica las bases del funcionamiento de un mezclador, adentrándose en
el power upconverter que se usa para la transmisión de la señal en este trabajo.

5.1 Conceptos básicos de no linealidad

En toda transmisión inalámbrica la traslación en frecuencia de la señal es una operación
fundamental, por lo que el mezclador encargado de realizar esta operación es un bloque
de suma importancia. Para lidiar con las señales no deseadas y no linealidades del sistema
como armónicos y productos de intermodulación.

Un problema que conlleva el uso de filtros es las limitantes que surgen si se usara un
filtro de banda angosta, ya que diferentes estándares a menudo funcionan a diferentes
frecuencias y por lo tanto generan armónicos a diferentes frecuencias. éste problema es
aun mayor en transmisión UWB, ya que el filtro debe ocupar el ancho de banda de la
señal principal mas aún abarcar el rango de frecuencias en las que opera en estándar.
Las exigencias del filtro significan que a menudo no es posible integrar un filtro de buena
calidad en chip o éstos consumen una gran cantidad de potencia, lo cual es un problema
aun mayor para un sistema que requiere un bajo consumo.

Estos problemas han motivado la búsqueda de nuevas formas de cancelar no
linealidades sin el uso de filtros. Una técnica que elimina uno de los productos de la no
linealidad, los armónicos pares, es el uso de múltiples trayectorias de la señal. Estas
hacen uso de la señal y su complemento, las señales están en desfase y sus salidas se
restan y eliminan componentes indeseados. La solución encontrada por Mensink [29] es
combinar un amplificador de potencia con un mezclador, dando como resultado un lo
que se ha llamado un "power upconverter" que cancela ciertos armónicos del sistema.

39
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5.2 Cancelación de no linealidades

Un sistema es definido como lineal si, para dos entradas x1(t) y x2(t) con sus respectivas
salidas y1(t) y y2(t), la suma de entradas ax1(t) + bx2(t) tiene una salida ay1(t) + by2(t)
para todo valor de las constantes a y b.

Si no se cumple esta condición se considera que el sistema es no lineal. En este caso
el comportamiento del sistema puede expresarse por medio de un polinomio.

y(t) = a0 + a1x(t) + a2x
2(t) + a3x

3(t) + ... (5.1)

En el caso del transmisor, la salida depende no solo de x(t) sino de productos de x.
A éstos se les llama productos de distorsión. Dos métodos para eliminar componentes no
deseados son los sistemas diferenciales o el rechazo de imagen. éstos pueden eliminar la
mayoría de los productos.

5.2.1 Productos de distorsión

5.2.1.1 Armónicos

Si una señal sinusoidal x(t) = Acos(ωt) es aplicada al sistema no lineal, el sistema
puede ser descrito usando la Ecuación 5.1, generando la Ecuación 5.2.

y(t) = a0 + a1Acos(ωt) + a2A
2cos2(ωt) + a3A

3cos3(ωt) + ...

= a0 + a1Acos(ωt) + a2A
2

2 (1 + cos(2ωt)) + a3A
3

4 (3cos(ωt) + cos(3ωt)) + ...

= a0 + a2A
2

2 + (a1A+ 3a3A
3

4 )cos(ωt) + a2A
2

2 cos(2ωt) + a3A3

4 cos(3ωt) + ...

(5.2)

La frecuencia ω de la señal de entrada es llamada la frecuencia fundamental. Un
término con esta misma frecuencia se encuentra el la señal de salida, junto con otros
términos con frecuencias múltiples de esta, llamados armónicos, como se muestra en la
Fig.5.1.

Figura 5.1: Producción de armónicos en un sistema no lineal.
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Observando los terminos de la ecuación correspondiente al sistema, es posible
determinar que armónicos se generan y su magnitud. El n-ésimo armónico es producido
por el correspondiente término anx

n(t) en la Ecuación 5.1 y terminos a mayores
potencias de x(t), por lo que para una señal con amplitud de entrada A, el n-ésimo
armónico será proporcional a An.

5.2.1.2 Intermodulación

Si la señal de entrada consiste de dos frecuencias x(t) = A1cos(ω1t) + A2cos(ω2t),
aparecen aún más frecuencias en la señal de salida.

y(t) = a0 + a1(A1cos(ω1t) + A2cos(ω2t)) + a2(A1cos(ω1t) + A2cos(ω2t))2

+a3(A1cos(ω1t) + A2cos(ω2t))3 + ...
(5.3)

Por lo que se puede observar, ahora aparecen también estas combinaciones de las
frecuencias ω1 y ω2. éstas se conocen como productos de intermodulación, como se puede
ver en la Fig.5.2.

Figura 5.2: Productos de intermodulación producidos en la señal principal y sus armónicos.

La amplitud de cada producto anx
n(t) es proporcional a la amplitud An que

corresponde al término.

Es preferible que tanto los armónicos como los productos de intermodulación se
mantengan a la menor magnitud posible. La cancelación por trayectorias múltiples es un
método con el que es posible de reducir el impacto que éstos tienen sobre el sistema.
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5.2.2 Técnicas de dos trayectorias

5.2.2.1 Diferencial

La técnica de cancelación diferencial consiste en tomar la señal de entrada vin y
dividirla en dos señales vi,p y vin, donde vin = vin,p − vin,n y vin,n = −vin,p. De esta
manera la salida total vout es ahora la resta de las dos salidas diferenciales, de modo que
vout = vout,p− vout,n. Si los sistemas son no lineales pero iguales la salida puede calcularse
mediante la Ecuación 5.1 de la siguiente forma.

vout,p = a0 + a1vin,p + a2v
2
in,p + a3v

3
in,p + ... (5.4)

vout,n = a0 + a1vin,n + a2v
2
in,n + a3v

3
in,n + ... (5.5)

vout = vout,p − vout,m = 2a1vin,p + 2a3v
3
in,p + ... = a1vin + a3v

3
in + ... (5.6)

Las potencias pares se han cancelado en la Ecuación 5.6 debido a que las potencias
pares permanecen positivas aún cuando este sea negativo, por lo que se restan en la
operación final. Esto resulta en que no haya armónicos pares en la señal de salida.

En el caso del sistema, este cambio de signo se lleva a cabo dividiendo la señal y
realizando de un desfase de la señal de entrada por 180◦ a una de las senales diferenciales.
De esta forma las armónicas son generadas con un desfase mientras que la otra mitad
permanece en 0◦ de desfase. Algunas de las señales tendrán un desfase de 180◦ y otras de
0◦, si se realiza un desfase a estos armónicos y se suma con la trayectoria no desfasada se
pueden cancelar los armónicos pares.

5.2.2.2 Rechazo de imagen

Otro método que se usa para cancelar armónicos es el rechazo de imagen, el cual
consiste en eliminar la imagen que se transfiere junto con la señal original. Si esto se
ignora, la imagen de uno de los armónicos podría traslapar con la señal deseada como se
muestra en la Fig.5.3, por lo que pudiera ser mejor evitar su transmisión.

Figura 5.3: La imagen de la señal se ha transmitido a la misma frecuencia que la señal deseada.
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Al transmitir una señal, el mezclador transfiere tanto ésta como su imagen a una
frecuencia menor por ωLO y también a una mayor por ωLO debido a que se multiplica por
un coseno. Para una señal RF transferida a banda base la imagen de la señal aparecerá
en la misma frecuencia donde se localiza la señal deseada, como se muestra en la Fig.5.3.
Esto se debe a que ωLO es mayor a ωIM y la señal imagen se encuentra en una frecuencia
negativa a la entrada por lo que será positiva a la salida.

Para eliminar la señal imagen se puede usar el método mostrado en la Fig.5.4.

Figura 5.4: Estructura de transmisor que rechaza la imagen.

La señal de entrada esta compuesta por la señal en RF deseada cos(ωRF t) y la señal
imagen no deseada cos(ωIM t). Estas se multiplican por dos señales, la primera por
cos(ωLOt) y la segunda por sen(ωLOt). De estas multiplicaciones resulta:

(cos(ωRF t) + cos(ωIM t)) · cos(ωLOt) = 1
2cos((ωRF + ωLO)t) + 1

2cos((ωRF − ωLO)t)

+1
2cos((ωIM + ωLO)t) + 1

2cos((ωLO − ωIM)t)

(5.7)

(cos(ωRF t) + cos(ωIM t)) · sen(ωLOt) = 1
2sen((ωRF + ωLO)t)− 1

2sen((ωRF − ωLO)t)

+1
2sen((ωIM + ωLO)t) + 1

2sen((ωLO − ωIM)t)

(5.8)

Para las Ecuaciones 5.7 y 5.8 el orden de ωIM y ωLO cambia en el último término debido
a que éstos se producen sumando ωLO a la frecuencia negativa −ωIM . Debido a esto el
signo en el último término de la Ecuación 5.8 también cambia de negativo a positivo. La
diferencia de fase entre los términos deseados y no deseados puede ser explotada para
eliminar ciertos términos una vez que se realice la suma de términos al final del sistema.
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5.2.3 Principio de cancelación

Tanto el método diferencial como el de rechazo de imagen hacen uso de dos trayectorias
de la señal para eliminar componentes indeseados. Para ambos casos se puede explicar el
método como se muestra en la Figura 5.5.

Figura 5.5: Amplificador de potencia de múltiples trayectorias.

Se necesita de una trayectoria no modificada que sirva como referencia, en donde la fase
de todas las señales sea cero. ésto produce los elementos no deseados sin hacer cambios
de fase entre éstos y la señal.

Para realizar la cancelación se deben cumplir dos requisitos en la segunda trayectoria.
Se debe realizar la misma función que es utilizada en la primera, pero ahora debe haber
una diferencia de fase a la salida entre la señal y los componentes indeseados. Esto es
realizado en el método diferencial por medio de los cambios de fase, y en el modo de
rechazo de imagen por medio del mezclador.

Luego de esto se debe hacer que la fase de la señal deseada en la segunda trayectoria
sea igual a la de la primera sin cambiar la diferencia de fase entre ésta y los componentes
indeseados. Ambos métodos realizan esto haciendo un cambio de fase antes de la suma
de las trayectorias.

Una vez sumadas ambas trayectorias, las señales deseadas tienen la misma fase por
lo que no se cancelan. Las señales no deseadas por el contrario, tienen una diferencia de
fase de 180◦, por lo que se cancelan.

5.2.4 Influencia de disparidades

La cancelación de armónicos es dependiente de que la diferencia de fase entre la primera
trayectoria tenga una diferencia de fase de exactamente 180◦ con respecto a la segunda.
Sin embargo, imperfecciones en el sistema pudieran hacer que este desfase no fuera exacto.

Se considera en la Fig.5.6 un sistema en el cual la segunda trayectoria tiene errores
en sus cambios de fase de ∆1 y ∆2 respectivamente. Si se considera una señal de entrada
ARF cos(ωRF t), sin esquemas de cancelación el segundo armónico de su salida tendría una
potencia de P2ωRF ,ref . Si se considera la cancelación del segundo armónico esta potencia
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Figura 5.6: Sistema diferencial con diferencias entre sus dos trayectorias.

disminuirá pero no será cero debido al error de cambio de fase, esta es la potencia real
P2ωRF ,real del segundo armónico.

La razón a la cual es suprimido el segundo armónico se puede obtener dividiendo la
potencia en la trayectoria de refernecia entre la real. De esta forma se puede divisar un
método de lidiar con los cambios en el sistema debido al error de fase.

5.3 Principios del Power Upconverter

5.3.1 Transmisión en RF

Debido a los requerimientos que deben considerarse en el diseño de filtros para
eliminación de armónicos, se buscan alternativas para relajar sus especificaciones o
evitar su uso, aunque esta cancelación no sea perfecta debido a imperfecciones en el
sistema.

Figura 5.7: Estructura de un transmisor simple.

Para un transmisor como el de la Figura5.7, la señal pasa por un convertidor para
generar el espectro en banda base. Después el mezclador hace la traslación de frecuencia
y el amplificador de potencia amplifica la señal para enviarla a la antena. Las limitantes
de la excursión de la señal son impuestos por el tipo de transmisión. En el caso de UWB,
éstos fueron discutidos en el Capítulo 1.

En caso del mezclador, se espera que este genere una imagen junto con la señal
transmitida, resultando en que una frecuencia inicial ωBB sea transmitida por el
mezclador como dos señales con frecuencias ωLO − ωBB y ωLO + ωBB. Esto se puede ver
en la Fig.5.8
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Figura 5.8: El problema de imagen visto en un transmisor.

5.3.2 Amplificador de potencia

Un amplificador de potencia, como el que se muestra en la Fig.5.9, suele ser el último
componente de un transmisor antes de que la señal pase a la antena, siendo un filtro o
red de acoplamiento la excepción.

El inductor permite que se tenga un mayor rango de voltaje al que se tendría si se
usara un resistor, permitiendo que el voltaje en el drenaje del transistor sea mayor a VDD.

Figura 5.9: Esquemático simple de un amplificador de potencia.

Un parámetro importante para un amplificador de potencia es su eficiencia. Esta
puede definirse como la eficiencia de drenaje(η), la potencia llevada a la carga dividido
entre el voltaje de alimentación, o como la eficiencia de potencia agregada (PAE), la resta
de las potencias de entrada y salida dividido entre el voltaje de alimentación. Se asume
que η ≈ PAE para una ganancia grande.

Otro parámetro importante es la no linealidad del amplificador. Para cancelar los
armónicos que resultan del amplificador se usa la técnica de múltiples trayectorias que
fué mostrada en la Fig.5.5. El amplificador se divide en una o dos trayectorias usando
dos transistores en paralelo con la mitad del ancho que tendría uno solo. Ahora se debe
realizar el cambio de fase para cada trayectoria del amplificador.
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5.3.3 Cambio de fase

Una forma de realizar el cambio de fase es por medio de las líneas de retardo. Se
consideran los dos cambios de fase en la segunda trayectoria, en donde el primero da un
cambio de fase de nϕ al n-ésimo armónico como se muestra en la Fig.5.10.

Figura 5.10: Uso de un cambio de fase para dar una fase de n veces φ al n-ésimo armónico.

El segundo retardo despues de la operación no lineal resta ϕ para revertir el desfase
y evitar que se cancele con la trayectoria original. Sin embargo esto no resta ϕ de cada
armónico, sino nϕ de cada n-ésimo armónico, por lo que éstos vuelven a una fase de cero
y no son cancelados. Este método por tanto no puede ser usado.

Otro método es por medio del mezclador. Si se multiplica una señal de entrada
cos(ωBBt) se multiplica por cos(ωLOt− ϕi) se obtiene:

cos(ωBBt) · cos(ωLOt+ ϕi) = 1
2cos((ωBB + ωLO)t+ ϕi) + 1

2cos((ωBB − ωLO)t+ ϕi) (5.9)

La señal trasladada a +ωLO ha cambiado de fase con respecto a la fase de la señal por
la que fue multiplicada. Esto comprueba que es posible usar un mezclador para cambiar
la fase de la señal.

5.3.4 Cambio de fase por medio de un mezclador

Debido a que usar un mezclador adicional después del amplificador de potencia
generaría más armónicos en el sistema, se propone realizar la amplificación y la
traslación de frecuencia al mismo tiempo. Esto se logra haciendo que el amplificador
conmute a una cierta frecuencia ωLO.

En la Figura 5.11, el transistor superior es el mismo visto en la Figura 5.9, mientras
que el inferior es un switch. Se puede usar el mezclador ya presente en un transmisor
y combinarlo con el amplificador de potencia para realizar el cambio de fase al mismo
tiempo que se realiza la amplificación de la señal y la traslación en frecuencia. A esta
combinación de elementos se le llama "power upconverter".
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Figura 5.11: Power upconverter: Un amplificador de potencia cuya salida es controlada por
ωLO.

5.4 Power Upconverter

5.4.1 Efectos de combinar el amplificador y el mezclador

Con la combinación de elementos, el diagrama del transmisor se asemeja al que se
muestra en la Fig.5.12.

Figura 5.12: Un cambio de fase y un mezclador después del componente no lineal.

Para una señal de entrada cos(ωBBt), la salida del primer cambio de fase es cos(ωBBt+
ϕ) y la salida del elemento no lineal es:

outnl =
∞∑

n=0
anA

ncos(nωBBt+ nϕ) (5.10)

Donde n es el número del armónico. La salida del mezclador se calcula de la siguiente
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forma:

outmix = outnl · cos(ωLOt− φ)

=
∞∑

n=0
anA

ncos((ωLO + nωBB)t+ (n− 1)φ) + anA
ncos((ωLO − nωBB)t+ (n+ 1)φ)

(5.11)

La señal deseada es el primer término para n = 1: a1Acos((ωLO + ωBB)t).

Figura 5.13: Layout del power upconverter.

En la Figura 5.13 se muestra la señal deseada junto con los armónicos que resultan.
Estas al ser multiplicadas con el mezclador generan términos con desfases en frecuencia
de ωLO + nωBB y ωLO − nωBB. Las fases de los armónicos se presentan en la Figura 5.14.
La señal deseada tiene una fase de cero.

Figura 5.14: Layout del power upconverter.

La señal deseada en ωLO + nωBB tiene una fase de cero, por lo que no será cancelada
con ninguna trayectoria. Su equivalente en ωLO−nωBB se cancela con cinco trayectorias.

Mientras más armónicos se quieran cancelar, mayor será el número de trayectorias que
se requieran. Es por esto que se debe limitar el número de trayectorias conforme a los
armónicos que se necesite cancelar conforme a la amplitud de cada armónico, eliminando
los de mayor valor que aporten mayor interferencia a la señal deseada.
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5.5 Diseño del circuito

5.5.1 Power Upconverter diferencial

En este trabajo se utilizará el diseño de power upconverter propuesto por Mensink
[29]. El power upconverter se puede convertir en diferencial si al par de transistores en
la Figura 5.11 se reemplazan por el arreglo mostrado en Fig.5.15. Esta configuración
también cancelará armónicos pares en el sistema.

Figura 5.15: Estructura diferencial de un power upconverter.

5.5.2 Dimensionamiento de los transistores

Se dimensionan los transistores de forma que se maximice la amplificación de la señal
lo más posible con un ancho de canal mínimo. La suma del ancho de ambos transistores
W1 y W2 se selecciona para ser del menor valor posible para minimizar el área total que
ocupa el power upconverter.

Para calcular el ancho de los transistores se hace uso del esquemático que se muestra
en la Figura 5.16. Se asume que la carga es ideal por lo que se usa una fuente de voltaje.

La transconductancia Gm del circuito resulta:

Gm = δIout

δVG1
(5.12)

Donde VG1 es el voltaje de compuerta del transistor superior M1 y Iout se expresa con
la ecuación:

Iout ≈
1
2µCox

W1

L
(VGS1 − VT H)2 (5.13)

Donde VGS1 es el voltaje de compuerta a fuente del transistor superior y W1 es su
ancho. Ambos transistores tienen la misma longitud de canal L. El voltaje VGS1 a su vez
puede expresarse como:

VGS1 = VG1 −RswIout (5.14)
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Figura 5.16: Esquemático usado para calcular las dimensiones de los transistores.

Donde Rsw es la resistencia del switch que representa el transistor inferior. Se espera
que cuando el switch esté apagado, Rsw sea muy grande y Gm ≈ 0. Por el contrario,
cuando el switch esté encendido se espera el siguiente comportamiento:

Rsw ≈
1

µCox
W2
L

(VGS2 − VT H)
(5.15)

Si se combinan las ecuaciones 5.13, 5.14 y 5.15 se obtiene:

Iout ≈
1
2µCox

W1

L
(VG1 −

Iout

µCox
W2
L

(VGS2 − VT H)
− VT H)2 (5.16)

Si se resuelve para Iout y se diferencía con respecto a VG1, se resuelve la Ecuación 5.12
obteniendo:

Gm = µCoxW2(VGS2 − VT H)
W1L

·

(W1 −
W1W2(VGS2 − VT H)√

W 2
2 (V 2

T H + V 2
GS2 − 2VGS2VT H) + 2W1W2(V 2

T H + VG1VGS2 − VT H(VGS2 + VG1))
)

(5.17)

Si se consideran los parámetros VG1 = 1V , VGS2 = 1.5V , VT H = 0.5V , µCox =
4.11 ∗ 105F/V s y una L mínima de 0.18µm, la ecuación puede simplificarse a la siguiente
forma.

Gm = 685 ·W2

12 ·W1
· (W1 −

W1 ·W2√
W1 ·W2 +W 2

2

) (5.18)

Dado que la transconductancia aumenta al aumentar cualquier W , se encuentra que
gm es óptima cuando W1 = W2. Al usar una configuración diferencial este tamaño se
divide entre los dos transistores superiores, por lo que los transistores mantienen una
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relación W1a,1b = 1
2W2.

De esto se obtienen las dimensiones finales del mezclador usado en el diseño. En el
trabajo publicado por Díaz et al [30] se usa el criterio de Mensink para crear un power
upconverter el cual puede ser fabricado en tecnología UMC 0.18 µm.

Figura 5.17: Esquemático del mezclador propuesto.

Se muestra en Fig.5.17 el esquemático del mezclador propuesto. Este consiste de dos
transistores en modo diferencial, M1 y M2, por los cuales entra la señal en banda base.
La señal del modulador Σ ∆ visto en el capítulo 2 será inyectado en modo diferencial
a las entradas. El voltaje de alimentación VDD es llevado al drenaje de los transistores
por medio de las bobinas de choque L1 y L2. Estas no son inductores planares diseñados
en tecnología CMOS, sino los alambres de conexiòn del empaquetado, también llamado
’bond-wire’. Las bobinas de choque tienen como propósito bloquear el paso de la señal
RF hacia la fuente, dejando pasar solo DC. Los inductores restantes L3 y L4 conectan la
salida a la antena del transmisor.

El circuito equivalente del bond-wire se muestra en la Fig.5.18. El capacitor CB es la
capacitancia parásita, con un valor de 242 fF para la tecnología empleada. La inductancia
del cable se representa con un inductor de valor de 5.8 nH. Se usan dos capacitancias Cp,
colocados en el drenaje de M1,2 para representar las capacitancias de los pads de salida,
con valor de 50 fF cada una.

El transistorM3 pasa de región lineal a apagado dependiendo del voltaje del oscilador.
Cuando M3 está apagado no hay trayectoria de VDD a tierra, por lo que no hay señal a
la salida. Al encenderse, el transistor se comporta como un resistor de bajo valor por lo
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Figura 5.18: Esquemático que representa los bond wires del sistema.

que el par diferencial se comporta como un amplificador de ganancia gmRL donde gm es
la transconductancia de M1,2 y RL es el valor de la resistencia de la antena. La excursión
de salida de la señal es comprobada en [31] y se muestra en Fig.5.19.

Figura 5.19: Distribución de los armónicos más relevantes en el sistema. La señal
correspondiente al LO se denota con línea punteada.

Se observa que sólo los armónicos pares son transmitidos por el mezclador. éstos no
llegan a ser inexistentes sino que tienen un valor mucho menor a los armónicos restantes.
La señal del oscilador, el "carrier feedthrough" visto en el modelo Simulink, está ausente
debido a la topología del mezclador.

5.6 Resultados de Simulación

En Fig.5.20 se muestra el espectro a la salida del mezclador. Se asume una antena con
un valor de 100 Ω en el rango de operación. La FCC requiere una excursión de -40 dbm,
sin embargo se busca una excursión 40% mayor para compensar pérdidas en el proceso
de fabricación. Se puede observar que el sistema tiene una excursión de -30 dBm en el
punto de interés, las armónicas más cercanas son reducidas, y el problema de "feedthrough"
del oscilador visto en el modelo de Simulink se ha removido debido a la arquitectura del
power upconverter. Fig.5.21 muestra el IIPs del mezclador a 5 GHz, donde se observa
una linealidad de 15.6 dBc/Hz.
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Figura 5.20: Excursión de potencia en el power upconverter.

Figura 5.21: IIP3 del power upconverter.
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5.7 Layout

El layout del sistema consiste sólo de tres transistores NMOS. Se usan dos anillos de
guarda, uno conectado a VDD y otro a tierra, para evitar que haya interferencia entre los
transistores. El sistema es compacto ya que los inductores en el diseño son bond wires
externos los cuales no se fabrican en el layout.

Figura 5.22: Layout del power upconverter.

5.8 Conclusiones

En este capítulo se ha realizado un power upconverter capaz de realizar la transferencia
de una señal en banda base hasta 4-6 GHz. El sistema tiene una potencia de salida de
-38.03 dBm por lo que cumple con las regulaciones de UWB-IR establecidas por la FCC.
Se tiene un IIP3 de 15.6 dBc/Hz y un consumo de potencia de 64.8 mW.
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Tabla 5.1: Comparación de transmisores de UWB-IR

· Este trabajo [32] [33] [34] [35]
Tecnología 0.18 µm 0.13 µm 0.18 µm 0.18 µm 0.18 µm

Frecuencia RF [GHz] 4.5-6 3.1-10.6 3-5 3-5 3.1-10.6
Frecuencia LO [GHz] 4-6 7.5 2.9-4.9 6.5 0.772
Frecuencia BB [MHz] 500 - - - 10
Alimentación [V] 1.8 1.2 1.2 1.2 1.8

Consumo de potencia [mW] 64.8 0.62 7.1 7.2 11.85
Factor de conversión [dB] -5.6 14.9 2.3 12.38-15.69 -6.63

IIP3 [dBm] 15.6 9.2 9.8-13.5 -5-1.64 16.26

Se muestra en la Tabla 5.1 una comparación entre el mezclador relizado y otros trabajos
previos. Pese a que la combinación del power amplifier con el mezclador resulta en un
consumo de potencia mayor, la linealidad del sistema se mantiene superior o comparable
con otros trabajos.
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Conclusiones y trabajo futuro

6.1 Resumen y conclusiones

En este trabajo de tesis se ha realizado el diseño y síntesis de un transmisor para
UWB-IR en alto nivel por medio de Simulink RF Blockset, así como la realización a
nivel esquemático y layout de sus dos componentes principales: el power upconverter y
el oscilador. El oscilador presenta un rango de 3.98 GHz a 6.18 GHz, ruido de fase de
-92.89 dBc/Hz y consumo de potencia de 41.36 mW. El mezclador tiene una potencia de
salida de -38.03 dBm por lo que cumple con las regulaciones de UWB-IR establecidas por
la FCC. Se tiene un IIP3 de 15.6 dBc/Hz y un consumo de potencia de 64.8 mW. Ambos
componentes cumplen con las especificaciones requeridas en acorde con lo establecido en
la simulación en alto nivel.

En el transcurso del trabajo no solo se han reforzado las habilidades obtenidas
previamente en diseño de circuitos integrados, sino que se han obtenido nuevos
conocimientos en diseño RF, el cual a pesar de sus similitudes es muy diferente al diseño
en bajas frecuencias.

Al inicio del trabajo se uso el ambiente de Matlab/Simulink para realizar la simulación
en alto nivel del sistema, probando su viabilidad y basando el diseño a nivel esquemático
en los parámetros de sistema que se encontraron.

Seguido de ésto se utilizó un nuevo ambiente de trabajo Virtuoso para simular el
mezclador y oscilador a nivel esquemático. Existen diferentes formas en las que se debe
configurar el simulador para obtener los datos correctos, y este fué diferente para ambos
bloques. En este simulador,los transistores y otros componentes aparecen como bloques
ya armados y se tiene una interfaz directa con el esquemático lo cual facilita identificar
las conexiones entre componentes.

Respecto a los transistores, hay consideraciones que se deben tomar al trabajar en
RF. Debido a la potencia que consumen los sistemas RF, los transistores radían energía
la cual podría generar interferencias en otros transistores cercanos. Para evitar tener que
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separar los transistores y consumir una mayor área, se rodea cada transistor individual
con dos anillos de guarda, uno conectado a VSS y otro a VDD. ésto y la necesidad de
evitar la interdigitación entre transistores significa que cada transistor funciona como
un bloque independiente que debe ser conectado al resto del circuito, y los anillos de
guarda rodeándolo hacen que se deban usar metales superiores para conectar los bloques
de transistores entre sí.

El diseño del sistema es simplificado por el uso de bond wires en lugar de inductores
en el chip, lo cual evita la necesidad de caracterizar un inductor para el mezclador y al
mismo tiempo resultando en un inductor de alto factor de calidad, lo cual es altamente
deseable en una bobina de choque. El uso de un oscilador de anillo también ayuda ya que
carece de componentes LC y se puede realizar un sólo diseño para su celda de retardo y
luego repetir este diseño por cada etapa del oscilador.

6.2 Recomendaciones

Se listan posibles usos o modificaciones para el oscilador de anillo.

• Es posible disminuir el ruido de fase del oscilador eliminando el amplificador y
usando el circuito como un oscilador de anillo diferencial. Esto vendría a costa de
reducir la excursión del oscilador.

• Se puede cambiar el rango de frecuencia modificando la corriente de cola del
oscilador.

• El amplificador tiene una excursión sinusoidal. Es posible reemplazar el amplificador
por uno que tenga una excursión cuadrada si fuera necesario.

6.3 Trabajo futuro

El trabajo

• Actualmente se trabaja en la escritura de un artículo basado en los resultados
obtenidos enla elaboración del oscilador de anillo.

• Simulación post-layout del sistema completo en chip.

• Caracterizar variaciones de proceso para evaluar su efecto sobre el sistema y realizar
compensaciones al diseño de ser necesario.

• Fabricación de ambos circuitos y posterior caracterización.

• Realización de un receptor UWB-IR correspondiente al sistema.
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Apéndices

A Código de Verilog-A

A.1 XOR

// VerilogA for sigmadelta, sd_XOR, veriloga
‘include "constants.vams"
‘include "disciplines.vams"
module sd_XOR(x,y,z);
input x,y;
output z;
electrical x,y,z;
parameter real vth=0.9;
parameter real dv0=0.0;
parameter real dv1=1.8;
parameter real trise=40p;
parameter real tfall=40p;
parameter real delay=20p;
real ou1;
analog begin
I(x) <+ 0;
I(y) <+ 0;
I(z) <+ 0;
if ( (V(x) < vth) && (V(y) < vth) )
begin
ou1 = dv0;
end
else if ( (V(x) < vth) && (V(y) > vth) )
begin
ou1 = dv1;
end
else if ( (V(x) > vth) && (V(y) < vth) )
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begin
ou1 = dv1;
end
else if ( (V(x) > vth) && (V(y) > vth) )
begin
ou1 = dv0;
end
V(z) <+ transition(ou1,delay,trise,tfall);
end
endmodule

A.2 Flip-Flop D

// VerilogA for mainsigmadelta ,s_FFD, veriloga
‘include "constants.vams"
‘include "disciplines.vams"
module s_FFD(D,clk,Qp);
input D, clk;
output Qp;
electrical D, clk, Qp;
parameter real dv1=+1;
parameter real dv0=-1;
parameter real vth=0;
parameter real retardo=20p;
parameter real trise=40p;
parameter real tfall=40p;
real ou1;
analog begin
@(initial_step)
V(Qp) <+ dv0;
@(cross( (V(clk)-vth),+1)) begin
if (V(D) > vth )
ou1=dv1;
else
ou1=dv0;
end
V(Qp) <+ transition(ou1,retardo,trise,tfall);
end
endmodule
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A.3 Ruido blanco

// VerilogA for mainsigmadelta, n_white, veriloga
‘include "constants.vams"
‘include "disciplines.vams"
module n_white(out);
output out;
electrical out;
parameter real power=0 from (0:inf);
parameter real Fsample=500e6 from (0:inf);
integer seed;
real randnum, vrms;
analog begin
@ (initial_step) begin
seed=23;
end
vrms= sqrt(power*Fsample);
randnum= $rdist_normal(seed,0,1);
// V(out) <+ (randnum-0.5)*power;
V(out) <+ randnum*vrms;
end
endmodule

A.4 Comparador

// VerilogA for ctsigmadelta, comparatoreID, veriloga
‘include "constants.vams"
‘include "disciplines.vams"
module comparatoreID (vinp,vinn,voutp,voutn,vrefp,vrefn,phase);
input vinp, vinn, vrefp, vrefn, phase;
output voutp, voutn;
electrical vinp, vinn, voutp, voutn, vrefp, vrefn, phase;
parameter real vth = 0.6;
parameter real ritardo = 0.0p;
parameter real trise = 50p;
parameter real tfall = 50p;
parameter real vdda = 1.2;
parameter real vssa = 0.0;
real outp, outn;
analog begin



66 Bibliografía

@ ( cross (V(phase) - vth, 1 ) )
begin
if (V(vinp) > V(vrefp))
begin
outp = vdda;
end
else outp = vssa;
if (V(vinn) > V(vrefn))
begin
outn = vdda;
end
else outn = vssa;
end
V(voutp) <+ transition (outp, ritardo, trise, tfall);
V(voutn) <+ transition (outn, ritardo, trise, tfall);
end
endmodule
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