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Sintetizator ucestanosti za integrisane FMCW radarske

senzore u milimetarskom talasnom opsegu

Rezime

Primene prenosivih beskontaktnih radarskih senzora kratkog dometa, koji daju
informacije o prisustvu, polozaju i relativnoj brzini, prakti¢no su neprebrojive. Ovi
radarski sistemi ne samo da imaju potencijal da poboljsaju kvalitet usluga u mnogim
oblastima, ve¢ se ocekuje da budu pokreta¢ mnogih inovativnih resenja ubuduce.

Do sada su predloZene mnoge senzorske tehnologije zasnovane na laserima /optici,
ultrazvuku i radio talasima. Medu njima su radari koji rade u milimetarskom opsegu
privukli znacajnu paznju zahvaljujuéi svojoj robusnosti na lose vremenske uslove i
nepovoljno radno okruzenje. Zato je radarska tehnologija danas nezaobilazna u
automobilskoj industriji. Pored toga, zahvaljuju¢i intenzivnom razvoju tehnoloskih
procesa, koji omogucavaju rad u milimetarskom opsegu i visok stepen integracije
radarskih sistema, integrisani radarski senzori imaju Siroku primenu u potrosackim
i industrijskim elektronskim uredajima. Izuzetno visoke radne ucestanosti radara
omogucavaju relativno male povrsine antena i pasivnih RF struktura u integrisanom
kolu. To za posledicu ima nizu cenu konacnog proizvoda.

Frekvencijski modulisani neprekidno zrace¢i (FMCW) radarski senzori su u sta-
nju da mere istovremeno relativnu brzinu i rastojanje mete, $to je vazna prednost
u odnosu na Doplerove i impulsne radare. Zbog toga se FMCW radarski senzori
sve vise koriste u integrisanim realizacijama. Kljuéne komponente u FMCW rada-
rima su sintetizatori ucestanosti, koji imaju ulogu da generisu linearne frekvencijske
rampe. Ovi podblokovi radara odreduju radnu ucestanost sistema, propusni opseg
rampi i ¢istotu predajnog signala, pa tako uti¢u na osnovne karakteristike radara,
kao Sto su rezolucija rastojanja i odnos signal/Sum na ulazu u prijemnik.

U okviru ove disertacije su detaljno analizirane osnovne karakteristike FMCW
sintetizatora, prikazane su razli¢ite topologije i dato je njihovo poredenje. Detaljno
su razmatrani kompromisi izmedu pojedinih oprecnih zahteva, koje je potrebno na-
praviti prilikom projektovanja FMCW sintetizatora ucestanosti, kao sto su Sirok
propusni opseg rampe i mali fazni Sum, odli¢na linearnost rampe i velika brzina
modulacije, velika izlazna snaga i mala potrosnja, niska radna ucestanost i mala po-
vrsina ¢ipa. Veoma vazni parametri FMCW sintetizatora su linearnost frekvencijske
rampe i fazni Sum, koji direktno odreduju karakteristike celog radarskog sistema.

Stoga je posebna paznja posveéena pronalazenju optimalne topologije kojom se moze



postici izuzetna linearnost rampi i mali fazni Sum. Pokazano je da se pomoc¢u topolo-
gije FMCW sintetizatora na bazi fractional-N PLL-a postizu izuzetne performanse,
pa je samim tim ona nadalje koriS¢ena i detaljno analizirana. Prikazane su razlicite
hardverske arhitekture ove topologije i razmatrane su njihove prednosti i nedostaci.

Imajuéi u vidu da je rezolucija rastojanja obrnuto srazmerna propusnom opsegu
rampi, fokus u ovoj disertaciji je na sirokopojasnim FMCW sintetizatorima koji omo-
gucavaju rezolucije manje od nekoliko centimetara. Takode, FMCW radarski senzori
koji detektuju mete na relativno bliskim rastojanjima uglavnom zahtevaju rampe ve-
likog nagiba, kako bi se rezultujuée beat ucestanosti pomerile na vise i tako smanjio
uticaj fliker Suma. To dodatno otezava projektovanje Sirokopojasnih FMCW sinte-
tizatora koji generisu visoko linearne rampe, pa je neophodan sistematski pristup
problemu. Zato je u okviru ove disertacije predlozena metodologija projektovanja
milimetarskog FMCW sintetizatora ucestanosti na bazi fractional-N PLL-a, kao i
nova mera kvaliteta kojom se mogu kvantifikovati performanse projektovanih kola.

Na osnovu predlozene metodologije su projektovana dva sirokopojasna FMCW
sintetizatora ucestanosti na bazi fractional-N PLL-a sa oscilatorom na fundamental-
noj ucestanosti. Prvi FMCW sintetizator radi u nelicenciranom 60 GHz-nom opsegu
i moze da sintetise rampe nagiba veéeg od 60 GHz/ms, pri ¢emu postize linearnost
rampi bolju od 0,012% i omoguéava rezoluciju rastojanja manju od 1,5cm. Drugi
FMCW sintetizator radi u automobilskom 79 GHz-nom opsegu i moze da sintetise
rampe nagiba veceg od 30 GHz/ms, pri ¢emu postize linearnost rampi bolju od 0,01%
i omogucava rezoluciju rastojanja manju od 3,8 cm. Projektovani sintetizatori pose-
duju integrisani FMCW generator, ¢ija je hardverska arhitektura detaljno opisana
u disertaciji i koji omogucava sintezu slozenih talasnih oblika ucestanosti sa do 16
razli¢itih konfiguracija ¢irpova. Integrisana kola su razvijena u 0,13 um BiCMOS

SiGe:C tehnoloskom procesu firme THP Microelectronics.

Kljucne rec¢i: FMCW sintetizator ucestanosti, fazno sinhronisana petlja, milimetar-
ski talasni opseg, SiGe BiCMOS, sirokopojasni naponom kontrolisani oscilator
Naucna oblast: Elektronika

Uza naucna oblast: Mikrotalasna integrisana kola

UDK broj: 621.3



Frequency synthesizer for integrated FMCW radar sensors in

the millimeter-wave band

Abstract

Applications of portable short-range noncontact radar sensors, which provide
information on presence, position, and relative speed, are virtually countless. These
radar systems not only have the potential to improve the service quality in nume-
rous existing fields, but are also expected to be the driving force for many novel
applications in the near future.

Multiple sensor technologies based on lasers/optics, ultrasound, and radio waves
have been proposed in the past. Among these, millimeter-wave radars attracted con-
siderable attention thanks to their robustness in bad weather conditions and harsh
environments. Thus, radar technology is inevitable in the automotive industry no-
wadays. In addition, thanks to the intensive development of technological processes,
which enable operations in the millimeter-wave band and a high degree of integra-
tion for radar systems, integrated radar sensors have a wide application in consumer
and industrial electronic devices. The extremely high operating frequencies of the
radar allow for relatively small areas of antennas and passive RF structures in the
integrated circuit. This results in a lower price of the final product.

Frequency-modulated continuous-wave (FMCW) radar sensors are able to si-
multaneously measure the relative velocity and distance of the target, which is an
important advantage in comparison to Doppler and pulse radars. This is why there
is an increase in the use of FMCW radar sensors in integrated implementations.
The key components in FMCW radars are frequency synthesizers, which are used
to generate linear frequency ramps. These radar subblocks determine the opera-
ting frequency of the system, the ramp bandwidth and the purity of the transmit
signal, thus affecting basic radar characteristics such as distance resolution and the
signal-to-noise ratio at the input of the receiver.

In this dissertation, the basic features of an FMCW synthesizer are profoundly
analyzed, different topologies are presented and a comparison is given. The trade-
offs between certain contrary requirements that need to be made when designing
an FMCW frequency synthesizer are discussed in detail, such as the wide ramp
bandwidth and low phase noise, excellent ramp linearity and high modulation speed,
high output power and low consumption, low operating frequency and small chip

area. The linearity of the frequency ramp and phase noise, which directly determine



the characteristics of the entire radar system, are very important parameters of the
FMCW synthesizer. Therefore, particular attention has been paid to finding the
optimal topology that can achieve exceptional ramp linearity and a low phase noise.
It has been shown that the FMCW synthesizers’ topology based on fractional-N
PLL achieves an exceptional performance and is therefore further used and analyzed
in detail. Various hardware architectures of this topology are presented and their
advantages and disadvantages are discussed.

Considering that the distance resolution is inversely proportional to the ban-
dwidth of the ramps, the focus in this dissertation is on broadband FMCW synt-
hesizers that enable resolutions better than a few centimeters. Also, FMCW radar
sensors that detect targets at relatively close distances generally require high slope
ramps to move the resulting beat frequencies higher and thus reduce the impact
of flicker noise. This further complicates the design of broadband FMCW synthe-
sizers that generate highly linear ramps, so a systematic approach to the problem
is necessary. Therefore, this dissertation proposes a methodology for designing a
millimeter-wave FMCW frequency synthesizer based on fractional-N PLL, as well
as a new quality measure that can quantify the performance of designed circuits.

Two broadband FMCW frequency synthesizers based on fractional-N PLL with
a fundamental frequency oscillator were designed based on the proposed metho-
dology. The first FMCW synthesizer operates in an unlicensed 60-GHz band and
can synthesize ramps of a slope greater than 60 GHz/ms, achieving ramp linearity
greater than 0.012% and enabling a distance resolution of less than 1.5cm. The
other FMCW synthesizer operates in the automotive 79-GHz band and can synt-
hesize ramps of a slope greater than 30 GHz/ms, achieving ramp linearity greater
than 0.01% and enabling a distance resolution of less than 3.8 cm. The designed
synthesizers feature an integrated FMCW generator, whose hardware architecture
is detailed in the dissertation, and which enables the synthesis of complex frequency
waveforms with up to 16 different chirp configurations. The integrated circuits were
developed in the 0.13-um BiCMOS SiGe:C technological process of the company

THP Microelectronics.

Keywords: FMCW frequency synthesizer, phase-locked loop, millimeter-wave band,
SiGe BiCMOS, wideband voltage-controlled oscillator

Scientific field: Electronics

Scientific discipline: Microwave integrated circuits

UDK number: 621.3
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1 Uvod

Koncept i naziv radara datira jos iz perioda II Svetskog rata kada je koriséen za
otkrivanje protivnic¢kih polozaja i navodenje. Od tada su radarski sistemi znacajno
napredovali i danas imaju Siroku primenu. Tipi¢an radarski sistem emituje elektro-
magnetske talase odredene ucestanosti; oni se prostiru, odbijaju od mete i vra¢aju
ka radarskom sistemu gde se demodulisu, a na osnovu niskofrekventne informacije
odreduje se brzina, ugao, smer i/ili rastojanje mete. Danasnje poluprovodnicke teh-
nologije omogucavaju visok stepen integracije, sto olaksava projektovanje klju¢nih
delova pa i celih radarskih sistema u jednom integrisanom kolu i znacajno utice na
redukciju cene radara. Ovakvi sistemi se najcesce u literaturi nazivaju integrisani
radarski senzori, i danas su zbog pristupacne cene dostupni svima u poredenju sa ga-
baritnim i skupim radarskim sistemima velikog dometa koji se koriste u vojne svrhe,
civilnom vazduhoplovstvu, radio astronomiji ili meteoroloskim stanicama. Naravno,
u poredenju sa velikim radarskim sistemima, njihov domet je ograni¢en snagom
emisije i ne prelazi nekoliko stotina metara.

Najveci pokretac razvoja integrisane radarske tehnologije je svakako automobil-
ska industrija. Namena radarskih sistema u prevoznim sredstvima je da omogudi
bezbednu i udobnu voznju ulicama, kao i da se vozaci oslobode kombinacije mono-
tonih zadataka i potrebe za brzim reakcijama u slozenim saobrac¢ajnim situacijama.
Iako su prvi pokusaji koriS¢enja radarske tehnologije u vozilima, ranih 1970-ih go-
dina [1-3], uzrokovali da veliki broj kompanija i istrazivackih instituta zapocne rad
na novim bezbednosnim izazovima, tadasnja tehnologija nije omogucavala integra-
ciju celog radarskog sistema. To je dominantno uticalo na cenu i veli¢inu, pa se
prvi automobilski radari na trzistu pojavljuju tek krajem 20. veka [1-3]. Prva pri-
mena radara, koja je napravila komercijalni proboj ove tehnologije u automobilskoj
industriji, je adaptivni tempomat (engl. Adaptive Cruise Control - ACC) [4, 5]
baziran na radaru velikog dometa (engl. Long-Range Radar - LRR). Ovi radarski
sistemi prate saobracaj ispred vozila, odrzavaju zadatu brzinu i po potrebi je pri-
lagodavaju tako da se zadrzi bezbedno odstojanje izmedu vozila. Nakon razvoja
adaptivnih tempomata, radarski sistemi su pronasli mnostvo drugih primena kao
sto je prikazano na slici 1. Medu njima se istic¢u sistemi za upozorenje i izbegavanje

sudara (engl. Collision Warning and Avoidance) [5, 7], ¢ija je uloga da aktivno
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Slika 1: Eksterna primena radarskih senzora u automobilskoj industriji [6].

prate situaciju u saobracaju, upozore vozaca o mogué¢em sudaru i upravljaju siste-
mom za kocenje u slucaju nuzde. Na ovaj nacin se izbegavaju potencijalne nesrece
i pruza dodatna sigurnost. Automobilski radari se danas, u zavisnosti od toga da li
imaju direktan uticaj na kretanje vozila ili ne, svrstavaju u dve kategorije, aktivne
i pasivne sisteme [1], respektivno. Tipi¢an primer pasivnog radarskog sistema u
automobilima su senzori za pomo¢ pri parkiranju [8-10], bazirani na radaru kratkog
dometa (engl. Short-Range Radar - SRR). Od velike pomodi vozacu su i sistemi za
otkrivanje “slepe zone” (engl. Blind Spot Detection - BSD) [3], bazirani na radaru
srednjeg dometa (engl. Medium-Range Radar - MRR). Oni obavestavaju vozaca
tokom voznje ukoliko se u neposrednoj blizini (sa leve ili desne strane) nade drugo
vozilo, ¢ime sugeriSu da prestrojavanje ili skretanje nije bezbedno. Nagla ekspanzija
i napredak radarske tehnologije, kao i sve veci stepen integracije, zasluzni su i za
mnoga druga bezbednosna i luksuzna svojstva, koja se nalaze u savremenim auto-
mobilima. Tu spadaju sistemi za upravljanje vazdusnim jastucima [11], detekciju
zauzetosti sediSta [12], detekeciju umora vozaca [13] itd. Potrebno je izdvojiti jednu
vaznu primenu radarskih senzora u upravljanju autonomnim automobilima [14-17]
na kojima uveliko rade mnogi istrazivacki timovi. Autonomni i polu-autonomni au-
tomobili, pored lasera, kamera i sistema za globalno pozicioniranje [6], poseduju vise
radarskih senzora koji omogucavaju kretanje bez vozaca na osnovu unapred zadatih
putanja. Ova moguénost ¢e ubuduée vozacima u mnogome olaksati duga i naporna
putovanja. Koris¢enje radarskih sistema u automobilskoj industriji je strogo kontro-
lisano regulatornim telima zemlje u kojoj se sistem koristi i moguée samo u jasno

definisanom delu frekvencijskog spektra sa odgovaraju¢om snagom emisije.
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Pored automobilske industrije, integrisani radarski senzori imaju ogroman po-
tencijal u medicinskoj i potrosackoj industriji [18], gde se mogu koristiti za razne
primene koje poboljsavaju kvalitet i olaksavaju svakodnevni zivot. Svakako danas
aktuelna primena radara za detekciju pokreta ruke [19-23] je korak napred ka uspo-
stavljanju jednostavne i intuitivne komunikacije izmedu ¢oveka i racunara. Ideja je
da se na osnovu odredenih pokreta ruke, pomocu integrisanog radarskog senzora i
kompleksnog digitalnog procesiranja signala (engl. Digital Signal Processing - DSP),
detektuju unapred definisani pokreti koji predstavljaju odgovarajuée instrukcije za
racunar. Na ovaj nacin se izbegava koris¢enje dosadasnjih interfejsa, kao Sto su mis
i tastatura. Pun potencijal ove aplikacije jos nije istrazen i prisutan na trzistu, ali se
ocekuje da u skoroj buduénosti svaki pametni telefon u sebi ima integrisan radar za
detekciju pokreta. Neke od prakti¢nih primena radara u medicinske svrhe su beskon-
taktne naocare za osobe sa oste¢enim vidom [24], detekcija vitalnih znaka bolesnika
[25-31], detekcija govora [32-34], formiranje 2D i 3D biomedicinskih slika [35-39]
na osnovu kojih se mogu otkriti maligna oboljenja kao $to je rak dojke [40—43].

U industrijskim primenama, radarski senzori se uglavnom koriste za precizna
merenja rastojanja i detekciju vibracija [44-47]. Danas se najcesce sreéu radari za
merenje nivoa dobara u rezervoarima i silosima [48-50], pracenje rada vetrogenera-
tora [51, 52|, merenje pozicije klipa u hidrauli¢cnim cilindrima [53], merenje visine
snega [54] i preciznu lokalizaciju [55]. Postoje i druge vrste industrijskih radara
koje rade na principu formiranja radarskih slika, i koriste se za analizu materijala i
kontrolu kvaliteta.

Posebno je zanimljiva primena lakih radarskih senzora u bespilotnim letelicama
(engl. Unmanned Aerial Vehicle - UAV), poznatim kao dronovi, koje se danas sve
¢eS¢e mogu videti u vazduhu. Radari se u ovim sistemima koriste u svrhu snimanja
terena iz vazduha [56] i izbegavanja sudara [57]. Dronovi imaju veliki potencijal i
ocekuje se da ¢e preuzeti glavnu ulogu u buduéim dostavnim sistemima, potencijalno
sluziti kao mobilni linkovi i imati mnoge druge primene u budué¢im pametnim grado-
vima. Stoga je neophodna detaljna kontrola i nadzor vazdusnog prostora. Obzirom
da male dimenzije i mobilnost omogucavaju dronovima pristup tesko dostupnim pre-
delima, oni se sve vise zloupotrebljavaju i koriste za narusavanje privatnosti ljudi i
objekata. To je donelo pred istrazivace novi izazov, kako jednostavno detektovati
dronove sa malim radarskim presekom (engl. Radar Cross-Section - RCS)? Kao ide-
alno resenje opet se namecu radarski senzori, koji polako nalaze primenu i u oblasti

detekcije i pracenja malih vazdusnih meta [58, 59].
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Kako bi se postigle Sto manje dimenzije integrisanih radarskih senzora i ujedno
smanjili troskovi fabrikacije integrisanih kola, radne ucestanosti radara su pome-
rene u oblast milimetarskih talasa (engl. Millimeter-Wave - mmWave). Ovom delu
frekvencijskog spektra odgovara opseg ucestanosti od 30 do 300 GHz, pri ¢emu se
talasna duzina signala, A, kreée u opsegu od 10 do 1 mm, respektivno. Shodno
tome, opseg je dobio naziv “milimetarski”. Posledica rada na ovako visokim ucesta-
nostima je svakako kompleksnost i osetljivost projektovanja integrisanih kola, koja
sa inzenjerske tacke gledista predstavlja veliki izazov i dodatnu motivaciju. S druge
strane, mmWave opseg pruza nove mogucénosti za poboljSanje performansi radarskih
senzora, a jedna od najvaznijih je propusni opseg. Prilikom projektovanja kola za
rad u mmWave opsegu koriste se kalemovi i ogranci vodova fizicki malih dimenzija,
sto olaksava integraciju transformatora, mreza za prilagodenje i drugih pasivnih
struktura, a samim tim se smanjuje ukupna povrsina radarskog senzora.

Proces integracije se nije zaustavio na radarskim senzorima, veé¢ se uveliko radi
na novim strategijama koje imaju za cilj da spoje senzor sa antenama. Ideja je da
se, kao rezultat integracije, dobije mali i kompaktni modul sa niskofrekventnim izla-
zima, koji se jednostavno moze povezati sa ostatkom sistema na jeftinoj stampanoj
ploc¢i (engl. Printed Circuit Board - PCB). Na ovaj nacin se cena radara dodatno
smanjuje, jer nisu potrebni skupi supstrati sa malim gubicima u mmWave opsegu.
Dve integracione strategije su danas najzastupljenije, a to su smestanje antena na
¢ipu (engl. Antenna-on-Chip - AoC) ili u pakovanju (engl. Antenna-in-Package -
AiP) [60]. Reprezentativni primeri AoC i AiP reSenja sa potpuno integrisanim ra-
darskim primopredajnicima u BiICMOS tehnologijama su prikazani na slici 2. AoC
resenja (a) i (b), sa po jednom prijemnom i predajnom antenom, predstavljaju in-
tegrisane radarske module za rad u 122 i 160 GHz-nim opsezima, respektivno. Za
razliku od njih, (c) i (d) predstavljaju AiP resenja za rad u 60 i 122 GHz-nim op-
sezima, respektivno. Sistem na 60 GHz poseduju vise prijemnih i predajnih antena
koje omogucavaju digitalno usmeravanje radarskog snopa i detekciju ugla dolaska
(engl. Angle of Arrival - AoA) [21]. Obe integracione strategije imaju prednosti
i nedostatke, koje izrazito zavise od radne ucestanosti radarskog sistema. Na gor-
njem delu mmWave opsega, veliku prednost u integraciji i ukupnoj ceni modula
imaju antene na ¢ipu. Medutim, na nizim ucestanostima ovo resenje zahteva znatno
veéu povrsinu antena, koja dominira u odnosu na senzor, pa samim tim troskovi
fabrikacije integrisanog kola postaju neprihvatljivi za masovnu proizvodnju. lako

AoC deluje intuitivnije i jednostavnije od AiP reSenja, tu su mnogi izazovi koje je
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Slika 2: Primeri savremenih antenskih resenja u radarskim modulima: (a) 122 GHz
AoC [61], (b) 160 GHz AoC [62], (c) 60 GHz AiP [21], i (d) 122 GHz AiP [63].

potrebno prevazi¢i prilikom projektovanja, kao sto su efikasnost antena, izolacija,
propusni opseg, dijagram zraCenja i dalja integracija pakovanja [64]. U radarskim
sistemima koji rade na ucestanostima preko 100 GHz, Cesta je praksa da se antene
integriSu na ¢ipu zajedno sa senzorom [61, 62], ¢ime se postizu male povrsine od
nekoliko kvadratnih milimetara.

Velike prednosti integracije radarskih sistema su svakako smanjenje dimenzija
radara i njihova mobilnost, sto je za odredene primene od sustinske vaznosti. Danas
se kompleksni radarski sistemi, koji rade u mmWave opsegu, sve vise integrisu u
jednu celinu, uklju¢ujuéi pored RF radarskog jezgra i analogno-digitalne konvertore
(engl. Analog-to-Digital Converter - ADC), DSP i mikrokontrolerske jedinice (engl.
Microcontroller Unit - MCU). Ovakav radarski sistem, projektovan i spakovan u
jednom integrisanom kolu, se naziva radar na Cipu (engl. Radar-on-Chip - RoC).
Blok dijagram savremenog RoC-a je prikazan na slici 3. Visok stepen integracije,
pored malih dimenzija, omogucava znacajnu redukciju cene sistema, a samim tim

i Siroku dostupnost. Prvi komercijalni RoC pojavio se na trzistu u maju 2017.
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Slika 3: Blok dijagram potpuno integrisanog radarskog sistema (RoC).

godine, kada je firma Texas Instruments objavila seriju CMOS radara za industrijske
primene u opsegu od 76 do 81 GHz. Jedan od tih je i RoC sa oznakom AWR1443 [65]
sertifikovan za automobilsku industriju i prikazan na slici 4, koji pored senzora ima

integrisan mikrokontroler ARM-Cortex R4F i hardverski akcelerator.

‘3
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Slika 4: Prvi komercijalno dostupni CMOS RoC na 79 GHz razvijen od strane
firme Texas Instruments za primene u automobilskoj industriji.

Radarska tehnologija danas ima veliku konkurenciju na trzistu senzora, imajuéi
u vidu da je sve veéi broj resenja za odredivanje rastojanja na osnovu merenja

vremena preleta (engl. Time of Flight - ToF). Najcesée primene ToF tehnologije su
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u optickim sistemima, kao $to su lidari, CCD/CMOS kamere, PMD itd. Prednost
ovih senzora u odnosu na radarske je tacnost merenja rastojanja, koja je znatno veca
usled veoma malih talasnih duzina svetlosti karakteristi¢nih za pomenute senzore.
U poredenju sa navedenim tehnologijama, radarski senzori su robusniji i mogu da
rade u uslovima povec¢anog ili smanjenog intenziteta svetlosti, kao i u nedostatku
opticke vidljivosti usled magle ili prasine. Stoga su radarski senzori nezamenljivi u
industrijskim aplikacijama, gde je pravilno funkcionisanje u otezanim okolnostima od
velikog znacaja. Jos jedna od prednosti radarskih senzora je moguénost integracije
i pristupacna cena, koja je mnogo manja u odnosu na opticke sisteme na bazi lasera
ili kamera. U kompleksnim sistemima, kao Sto su autonomni automobili, koristi se
kombinacija radarske i drugih ToF tehnologija kako bi se iskoristio potencijal svake

od njih i senzori medusobno dopunjavali.

1.1 Opis problema

[ako postoje razlicite vrste, u praksi su najc¢esé¢i Doplerovi i frekvencijski modu-
lisani (engl. Frequency-Modulated Continuous-Wave - FMCW) integrisani radarski
senzori. Za razliku od Doplerovih radara koji u zavisnosti od konfiguracije mogu da
odreduju male pomeraje ili relativnu brzinu, frekvencijski modulisani radari su u sta-
nju da mere istovremeno brzinu i rastojanje mete. Stoga integrisani FMCW radarski
senzori imaju veoma Siroku primenu. Kljuéna komponenta u FMCW radarima je
sintetizator ucestanosti, koji sintetise predajni signal radara i obezbeduje zZeljenu
modulacionu Semu. Osnovni talasni oblik FMCW radara je linearna frekvencijska
rampa, Cirp (engl. Chirp), odredenog propusnog opsega (devijacije ucestanosti) i
trajanja. Cesto su u praksi potrebne veoma kompleksne modulacione Seme koje
se sastoje iz ¢irpova razlic¢itih devijacija ucestanosti i nagiba. One omogucavaju
korisé¢enje razli¢itih tehnika za izbegavanje imaginarnih meta, kao i jednostavnije
procesiranje signala niskih ucestanosti na izlazu radarskih senzora.

Kako bi se postigle zZeljene karakteristike integrisanih FMCW sintetizatora na
nivou sistema, neophodni su kompromisi u pogledu odabira tehnologije i topolo-
gije. Prilikom projektovanja cesto se javljaju oprecni zahtevi koje nije jednostavno
zadovoljiti, kao Sto su Sirok propusni opseg i mali fazni Sum (engl. Phase Noise
- PN), ili velika izlazna snaga i mala potrosnja. Stoga je izbor optimalnog rese-
nja od izuzetne vaznosti. Topologija i hardverska arhitektura FMCW sintetizatora
dominantno uti¢u na linearnost rampe, koja je pored toga ograni¢ena dinamickim

karakteristikama sintetizatora i pojacanjem naponski kontrolisanog oscilatora. Po-
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sebno je tesko posti¢i mali fazni Sum oscilatora na milimetarskim ucestanostima, sto
uzrokuje visi nivo ukupnog suma sintetizatora. Redukcija faznog Suma u mmWave
opsegu neretko zahteva sofisticirane hardverske arhitekture [66-68] i ujedno ote-
zava postupak projektovanja. Zbog toga linearnost rampe i fazni Sum predstavljaju
ogranic¢avajuce faktore FMCW sintetizatora. Ti faktori uticu na tacnost i rezoluciju
integrisanog radarskog senzora i klju¢ni su parametri prilikom projektovanja.

Konkretni zahtevi o linearnosti i faznom Sumu zavise pre svega od primene
radara. Savremeni LRR senzori za rad u mmWave opsegu tipi¢no zahtevaju dobru
linearnost rampe i veoma mali fazni Sum. Ovo omogucava bolji odnos signal /Sum
(engl. Signal-to-Noise Ratio - SNR) na ulazu u prijemnik, $to ujedno poveéava prag
detekcije i tacnost odredivanja rastojanja. Kod ovih senzora SNR je izrazito ose-
tljiv parametar, imajuéi u vidu prostorno slabljenje talasa i veliku udaljenost mete
od radara. S druge strane, detekcija dalekih objekata najces¢e ne zahteva visoku
rezoluciju radara pa dopusta integrisanim LRR senzorima relativno uzak propusni
opseg. Uskopojasnost oscilatora pruza mogucénost za poboljsanje faznog Suma i po-
jednostavljuje projektne zahteve fundamentalnih blokova radara. Osnovna osobina
LRR senzora je potreba za velikom predajnom snagom, koja moze biti problema-
ti¢na na milimetarskim ucestanostima cak i u savremenim tehnoloskim procesima.
Iako na prvi pogled deluje nelogi¢no, izuzev primopredajnog lanca, narocito pojaca-
vaca snage (engl. Power Amplifier - PA) i maloSumnog pojacavaca (engl. Low-Noise
Amplifier - LNA), SRR senzori su izazovniji za projektovanje od LRR senzora. Oni
zahtevaju izuzetnu rezoluciju radara i Sirok propusni opseg, s obzirom na to da vrse
lokalizaciju relativno malih i bliskih meta. Sirok propusni opseg poveéava slozenost
SRR senzora i ¢ini ih posebno zahtevnim za projektovanje. Postizanje kompromisa
izmedu visoko linearnih i sirokopojasnih rampi, kao i zadovoljavajuc¢eg faznog suma
sintetisanog signala, je najveéi izazov kod ovih radara. U okviru disertacije posebna
paznja je posveéena projektovanju sirokopojasnih FMCW sintetizatora ucestanosti
za integrisane SRR senzore.

Dva mmWave opsega, 57—64 GHz i 77—81 GHz, su od posebnog interesa za SRR
senzore. Prvi deo spektra predstavlja nelicencirani opseg od 7 GHz dodeljen za upo-
trebu u industrijske, medicinske i naucne (engl. Industrial, Scientific and Medical -
ISM) svrhe. Isto tako, ovaj opseg se moze koristiti za komercijalne primene radar-
skih senzora sa ograni¢enom snagom emisije. Drugi deo spektra je opseg od 4 GHz
rezervisan za primene u automobilskoj industriji. Ukoliko se iskoristi pun potencijal

ovih opsega i sintetisu linearne rampe maksimalne devijacije uc¢estanosti, postize se
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izvanredna Sirokopojasnost i rezolucija radarskog sistema. Na ovaj nacin se pobolj-
Sava mogucnost radara da detektuje dve bliske mete. Ta osobina se Cesto naziva
prostorna rezolucija radara, a propusni opsezi od 7 i 4 GHz odgovaraju prostornim
rezolucijama od 2,2 i 3,8 cm, respektivno.

Kao dva projektna primera u okviru ove teze, prikazani su Sirokopojasni FMCW
sintetizatori ucestanosti koji rade u pomenutim mmWave opsezima. Integrisana kola
su projektovana u 0,13 um BiCMOS SiGe:C HBT procesu oznake SG13S proizvodaca
IHP Microelectronics [69].

1.2 Organizacija teze

Teza je organizovana po poglavljima na sledeci nacin:

o Poglavlje 2 sadrzi teorijske osnove o FMCW radarskim senzorima i sintezi
ucestanosti. Prezentovani su kompromisi, koje je neophodno praviti prilikom
projektovanja integrisanih FMCW sintetizatora ucestanosti, izmedu faznog
suma i propusnog opsega, brzine modulacije i linearnosti rampe, izlazne snage
i potrosnje, kao i odabira radne ucestanosti i povrsine. Detaljan pregled i
analiza razli¢itih topologija FMCW sintetizatora omogucéavaju izbor optimalne
topologija za rad u mmWave opsegu. Prezentovana su tehnicka i tehnoloska

ogranic¢enja performansi usled izbora topologije.

o Poglavlje 3 sadrzi razmatranja o razli¢itim hardverskim arhitekturama FMCW
sintizatora na bazi fazno sinhronisanih petlji sa racionalnom vrednoséu deli-
oca u povratnoj sprezi. Izvedeni zakljucci, uz smernice projektovanja koje
uzimaju u obzir tehnoloska ogranicenja, su primenjeni na projektovanje dva

sintetizatora ucestanosti u mmWave opsegu.

o Poglavlje 4 sadrzi detaljnu analizu programabilnih FMCW generatora rampi

i predlog nove hardverske arhitekture.

» Poglavlje 5 sadrzi postupak projektovanja i rezultate merenja sirokopojasnog

FMCW sintetizatora koji radi u nelicenciranom opsegu od 57 do 64 GHz.

» Poglavlje 6 sadrzi postupak projektovanja sirokopojasnog FMCW sintetizatora

za automobilske radarske senzore kratkog dometa u opsegu od 77 do 81 GHz.

o Poglavlje 7 sadrzi zakljucak i zavrsne komentare.
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2 Osnove FMCW radara i sinteze ucestanosti

Postoje dva fundamentalno razli¢ita nacina rada radarskih senzora, a to su im-
pulsni i kontinualni (engl. Continuous Wave - CW). Impulsni radari emituju elektro-
magnetske talase u kratkim vremenskim intervalima, koji se periodi¢no ponavljaju.
To zahteva generisanje impulsa velike snage i kratkog trajanja. Zbog Cega su im-
pulsni radari neefikasni za monolitnu integraciju [70] i po prirodi imaju velik odnos
vréne i srednje snage (engl. Peak-to-Average Power Ratio - PAPR). S druge strane,
CW radari neprekidno emituju elektromagnetske talase i imaju PAPR jednak tri
decibela, pa su zbog toga efikasniji i prikladniji za integrisane realizacije. Oni se
cesto u literaturi nazivaju Doplerovi radari.

Nemodulisani CW radari odreduju relativnu brzinu objekta pomoc¢u Doplerovog
frekvencijskog pomeraja, pri ¢emu se moze odrediti i smer kretanja [71]. Doplerova
ucestanost, fq, je odredena kao [72]:

Jo 2v,

deQUT-ﬁ% A’ (1)

gde je v, relativna brzina mete u odnosu na radar, ¢ brzina svetlosti (¢ > v,.), a fo
radna ucestanost. Veza izmedu relativne i prave brzine objekta je v, = v cos0, gde
je 6 ugao koji zaklapaju pravac kretanja objekta i pravac radar-objekat.

Koris¢enjem veze izmedu frekvencije i faze, CW radari sa fiksnom ucestanoséu
nosioca se mogu koristiti za detekciju promene faze prijemnog signala u odnosu na
predajni. Na ovaj nadin se mogu meriti veoma mali prostorni pomeraji (< A/2),
a radari koji rade u ovom modu se nazivaju interferometrijski [18]. Doplerovi i
interferometrijski radari imaju prednost jednostavne hardverske arhitekture i uskog
propusnog opsega, sto ih ¢ini podobnim za integraciju na ¢ipu. Medutim, oni ne
mogu da mere apsolutno rastojanje mete.

Ukoliko se u CW radarima primeni odgovarajuc¢a modulacija nosioca [72], moguce
je, pored relativne brzine i smera, odrediti i apsolutno rastojanja mete. U praksi,
najveéu primenu imaju dva oblika modulacije nosioca, fazna (engl. Phase Modula-
tion - PM) i frekvencijska modulacija (engl. Frequency Modulation - FM). CW radari
modulisani pseudosluc¢ajnim Sumom [73], koji koriste tehnike kompresije impulsa za

vremensku raspodelu energije, su odrziva opcija pogotovo za pretezno digitalne im-
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plementacije razvijene u savremenim CMOS procesima [74, 75]. Ozbiljan nedostatak
PMCW radara je Sirina spektra signala u osnovnom opsegu (engl. Baseband - BB)
ucestanosti, koja iznosi polovinu RF opsega. Ova osobina je naroc¢ito problemati¢na
u senzorima ultra visoke rezolucije, gde je neizbezna ogromna potrosnja usled po-
trebe za izuzetno brzim konvertorima podataka. Kao alternativno resenje namecéu
se FMCW radari, koji u poslednje vreme privlace veliku paznju [62, 66, 76-85],

delimi¢no zahvaljujuéi velikom potencijalu za integraciju.

2.1 Princip rada FMCW radara i osnovne karakteristike

FMCW radari emituju sekvencu linearnih rampi, koje se simultano koriste i
kao signal lokalnog oscilatora (engl. Local Oscillator - LO) za prijemni mesac.
Pod pretpostavkom da nema nelinearne distorzije, demodulisani signal u osnovnom
opsegu ucestanosti ¢e sadrzati informacije o rastojanju (preko ToF efekta) i brzini
(preko Doplerovog efekta) mete. Analogno sa akustikom, rezultujuca frekvencija, f3,
na izlazu mesaca se obi¢no naziva beat uc¢estanost i za metu u pokretu se izra¢unava
kao [86]:

I A @)
gde je f, pomeraj ucestanosti usled rastojanja, Af propusni opseg linearnog Cirpa,
AT trajanje modulacije, a r rastojanje mete. Ako zZelimo istovremeno da odredimo
rastojanje i brzinu na osnovu izraza (2), neophodne su najmanje dve linearne rampe
razlicitog nagiba. Kao rezultat, iz dva merenja se dobijaju razlic¢ite beat ucestanosti
pomocu kojih se formira linearni sistem jednacina sa dve nepoznate. Na ovaj nacin
se mogu jednoznac¢no meriti rastojanje i brzina mete. U praksi se najc¢esé¢e koristi
trougaona modulaciona sema sa rampama komplementarnog nagiba.

Princip detekcije objekta pomoéu FMCW radara je prikazan na slici 5. Meta se
nalazi na rastojanju r i krece relativnom brzinom v, ka radaru. U CW modu rada
(b), f» je kontinualno srazmerna Doplerovoj ucestanosti, pa se pomocu jednacine
(1) mozZe izracunati relativna brzina mete. Za razliku od toga, u FMCW modu
rada (c) se za trougaonu modulacionu Semu dobijaju dve beat ucestanosti, f,_ i fyy.
Ove ucestanosti se na izlazu prijemnog mesaca pojavljuju u ograni¢enim vremenskim

intervalima i njihova vrednost eksplicitno zavisi od nagiba rampe. U opstem slucaju,

za uzlazne rampe imamo da je f,_ = fq — [, a za silazne f, = f;+ f,. Na osnovu
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Slika 5: Detekcija objekta pomoéu FMCW radara: (a) pozicioniranje u prostoru,
merenje (b) relativne brzine u CW modu i (c) rastojanja u FMCW modu rada.

ovih izraza se izracunavaju rastojanje i relativna brzina u FMCW modu rada:

_ AT for + foo

- 2Af 2 (3)
B c Jor = Jo-
Ly A R (4)

Svaki FMCW radar ujedno moze da radi i u CW modu, pa je skladno tome
Doplerov radar hardverski podskup FMCW radara. Na blok nivou, jedina razlika
izmedu ove dve vrste radara je u sintezi ucestanosti, kao sto je prikazano na slici 3.
Zbog toga je sintetizator ucestanosti klju¢na komponenta FMCW radara. Uloga
ovog podsistema je da generise nosilac i obezbedi zZeljenu modulacionu Semu. Pored
toga, FMCW sintetizatori dominantno uti¢u na osnovne karakteristike integrisanih

radarskih senzora, od kojih je posebno vazan SNR.
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2.1.1 SNR i radarska jednacina

SNR na ulazu u radarski prijemnik se moze izraziti kao:
SNR = —, (5)

gde je Pg snaga korisnog signala na ulazu u prijemnik, a Py snaga Suma. Ovaj odnos
odreduje prag detekcije mete, Sto je od izuzetnog znacaja pri merenju udaljenih obje-
kata. Kod radarskih senzora prag detekcije je tipi¢no oko 10dB [1]. Ova vrednost
daje mali procenat laznih uzbuna sa visokom verovatnoc¢om otkrivanja mete.
Snaga korisnog signala na ulazu u prijemnik je odredena dobro poznatom radar-

skom jednac¢inom [72]:
GTG R)\2(5

Py = —LRAO
R (475)37“4 Ltot

Pr, (6)

gde su G i G pojacanja predajne i prijemne antene, ¢ radarski poprecni presek
(RCS), Pr predajna snaga senzora, a Lo, koeficijent ukupnih gubitaka koji se moraju
urac¢unati prilikom koris¢enja radarske jednacine (atmosfersko slabljenje, kombino-
vani gubici u senzoru itd). 1z jednacina (5) i (6) se moze zakljuciti da se poveéanjem
predajne snage poboljsava SNR. Iako na prvi pogled deluje kao jednostavno i logi¢no
resenje, povecanje predajne snage na milimetarskim ucestanostima nije lako postici
usled tehnoloskih ogranicenja. Jos jedan limitirajuéi faktor su regulative koje propi-
suju maksimalnu efektivnu snagu emisije (engl. Effective Isotropic Radiated Power
- EIRP) radarskih senzora na odredenoj ucestanosti.

S druge strane, glavni uzrok pogorsanja SNR-a radarskih senzora, pored prostor-
nog slabljenja signala i kombinovanih gubitaka unutar radarskog sistema, je Sum.
Ukupna snaga Suma u osnovnom opsegu je uzrokovana ve¢im brojem izvora, kao
sto su termicki Sum, propusni opseg, Sum prijemnika, fliker (1/f) Sum, amplitudski
i fazni Sum oscilatora [1]. Stoga je postizanje $to manjeg faktora Suma prijemnika
veoma vazan zadatak prilikom projektovanja integrisanih radarskih senzora.

Zahvaljujuéi slucajnoj prirodi Suma i deterministickoj prirodi prijemnog signala,
poboljsanje SNR-a u radarskim senzorima se moze posti¢i vremenskim usrednjava-

njem za vise uzastopnih rampi.

2.1.2 Maksimalno rastojanje i relativna brzina

Zanimljivo je razmotriti sistemska ogranicenja FMCW radara po pitanju odre-

divanja rastojanja i relativne brzine. Grani¢ni slucajevi jednoznacne detekcije ovih
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veli¢ina su prikazani na slici 6.

/4 I
fot+ Af fot+ Af
RF RF< 3
fo : fo
Af" , fo— fo+ i
IF{ /] IF{
. fo— .
to to + AT to +2AT ¢ to to + AT to +2AT ¢

(a) (b)
Slika 6: FMCW mod rada u grani¢nim slucajevima jednoznacne detekcije:
(a) najudaljenije stacionarne mete i (b) mete koja se kreé¢e najve¢om brzinom.

Slucaj (a) predstavlja odredivanje stacionarne mete koja se nalazi na najveéem
odstojanju. Usled efekta prostiranja, signal na ulazu u prijemnik je znatno zaka-
snjen, tako da su trougaoni talasni oblici frekvencije prijemnog i predajnog signala u
kontrafazi. To ima za posledicu da se nakon demodulacije dobija trougaoni talasni
oblik beat ucestanosti sa vrsnim vrednostima, f,_ i fpy, jednakim propusnom opsegu
rampe. Maksimalno rastojanje, koje FMCW radar moze jednozna¢no detektovati,
jer AT

c
Tmax = —5 (7)

U drugom sluéaju (b), meta se nalazi na poznatom rastojanju (r < 7Tyay) i
kreé¢e najve¢om brzinom. Tada je vrednost ucestanosti f,_ jednaka nuli, pa se na
osnovu izraza (3) i (4) dobija maksimalna relativna brzina koju FMCW radar moze

jednoznacno detektovati:

Y
Ur max = (2f0 T Af)AT T (8)

Ova brzina zavisi od rastojanja na kome se objekat nalazi i postaje znacajan faktor
tek na malim odstojanjima.

Kao sto se moze zakljuciti na osnovu izraza (7) i (8), grani¢ne vrednosti rastoja-
nja i relativne brzine su odredene parametrima rampe, odnosno propusnim opsegom,
trajanjem rampe i radnom ucestanoséu radarskog senzora. Predstavljeni granic¢ni
sluc¢ajevi se u prakticnim primenama retko dostizu usled pojave drugih ogranicenja,

kao $to su Sum i maksimalna ucestanost odabiranja ADC-a.
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2.1.3 Rezolucije radara

Kada u prostoru postoji vise meta, veoma vazne karakteristike radara su separa-
bilnosti rastojanja i brzine, kao i ugaona rezolucija. Ove vrednosti uti¢u na tac¢nost

lokalizacije meta i prikazane su na slici 7.

L 0 T O

S e

>
v, ‘ .
RoC | g vy = VoS0
TX @

Slika 7: Rezolucije rastojanja, brzine i ugla.

Rezolucija rastojanja, AR, kvantifikuje sposobnost radara da razlikuje dve mete
blizu jedne drugoj po radijalnoj osi. Odredena je kona¢nom tac¢noséu prelaska vre-
menski ogranicenog signala beat ucestanosti u frekvencijski domen. Teorijska donja
granica za AR je [87]:

c
AR = ——. 9
AT (9)

Najmanja razlika u relativnoj brzini dve mete, koju radar moze da detektuje, je

rezolucija brzine, Av, i data je kao [87]:

A

Av =2
YT OAT

(10)
Jednacine (9) i (10) vaze samo za odgovarajucu tacnost detekcije radarskog senzora,
odnosno kada SNR i linearnost rampe nisu ogranicavajuci faktori. U suprotnom,
rezolucije rastojanja i brzine FMCW radara su ograni¢ene ovim parametrima.
Antenski deo FMCW radara je od izuzetne vaznosti, jer on, pored konverzije
elektri¢nih signala u elektromagnetske talase, odreduje ugaonu rezoluciju radara, A¢.
Ona predstavlja minimalni ugao izmedu dve mete, koje se nalaze na istoj udaljenosti
od radara, za koji ih radar detektuje odvojeno. Koristeéi Rejlijev kriterijum, ugaona

rezolucija se izracunava kao [88]:

Ao = 1.222, (11)

gde je d veli¢ina otvora antene u pravcu od interesa. Tac¢nost odredivanja ugla zavisi

od SNR-a, koji u realnim slucajevima moze da ogranici rezoluciju ugla senzora.

15



Princip rada FMCW radara i osnovne karakteristike

2.1.4 Formiranje radarskog snopa

Ukoliko je potrebno detektovati dve bliske staticke mete na istom rastojanju od
radara, neophodno je adekvatno uobli¢avanje prijemnog i/ili predajnog radarskog
snopa. Ovo zahteva kompleksniji antenski sistem od prikazanog na slici 3. Kako
bi se obezbedila potrebna separabilnost, pozeljno je da radarski snop bude uzak i
upravljiv. Uzak snop se postize pomoc¢u antenskih nizova (engl. Antenna Array) ili
dodatnih kvazi-optickih elemenata, kao sto su dielektri¢na sociva. Tako se oblikuju
dijagrami zracenja antena i postize fiksna usmerenost. Ovaj pristup formiranja
radarskog snopa je posebno vazan za LRR senzore u automobilskoj industriji [1, 89],
ali i za sve druge primene [39, 62, 63] u kojima je potrebno izbeéi detekciju velikog
broja nezeljenih objekata iz okruzenja i usresrediti se na mete od interesa. Pored
toga, pozeljno je omoguciti usmeravanje radarskog snopa. Na taj nacin se radaru
daje moguénost da vrsi skeniranje prostora i odvojeno detektuje objekte na istom
odstojanju. Pretrazivanje vidnog polja radara se moze realizovati na vise nacina,
kao $to su mehanicko usmeravanje, digitalno (engl. Digital Beamforming - DBF) ili
analogno (engl. Analog Beamforming - ABF) formiranje radarskog snopa.

Pomoc¢u mehanickog usmeravanja se moze posti¢i odlicna rezolucija ugla, poti-
skivanje interferencije i veliko vidno polje. Medutim, ovakvi sistemi su glomazni,
komplikovani za proizvodnju i ono Sto je presudno, veoma su skupi. Zato se u integri-
sanim realizacijama najcesée koriste DBF i ABF. Koris¢enje ovih tehnika znacajno
povecava ukupnu povrsinu ¢ipa, jer zahteva integraciju vise prijemnika i predajnika.
Kod prvih se formiranje radarskog snopa vrsi u digitalnom domenu, pa je zato ovaj
koncept prilicno fleksibilan. Glavni nedostaci koncepta su osetljivost na interferen-
ciju i potreba za velikim brojem kanala da bi se postigli dobra ugaona rezolucija i
uski radarski snop. Reprezentativni primeri integrisanih sistema koji koriste DBF
su prikazani u [21, 90]. ABF podrazumeva upravljanje snopom u okviru RF dela
sistema, pa je samim tim mnogo brzi od digitalnog i izvrsava se skoro trenutno.
Najceséa implementacija ABF-a je tehnika faznih nizova (engl. Phased Array) sa
pomerac¢ima faze (engl. Phase Shifter). Programabilni pomeraci faze kontrolisu fazu
mmWave signala i na taj nacin usmeravaju radarski snop. Velika prednost ABF-a
u odnosu na DBF je otpornost na interferenciju, a nedostaci su potreba za doda-
tnim RF blokovima i zahtevnost projektovanja ovakvih sistema. Reprezentativne
implementacije integrisanih faznih nizova su prikazane u [82, 84, 91, 92]. Detaljnije
poredenje ovih tehnika je predstavljeno u [1]. Neretko se koriste hibridni sistemi

koji kombinuju pomenute pristupe da bi iskoristili njihove najbolje osobine.
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2.1.5 Ekstrakcija rastojanja i relativne brzine viSe meta

Klasican pristup ekstrakcije rastojanja i relativne brzine, prikazan na slici 5(c) i
odreden izrazima (3) i (4), ima problem sa jednozna¢nim odredivanjem vise meta.
Naime, detekcija N objekata rezultuje sa po N vrsnih vrednosti beat ucestanosti za
svaku uzlaznu i silaznu rampu. To daje N? kombinacija, od kojih samo N odgovara
pravim metama. Ostale kombinacije predstavljaju lazne mete i Cesto se nazivaju
mete duhovi (engl. Ghost Targets). One su posebno opasne, jer poveéavaju procenat
laznih uzbuna radara i mogu dovesti do nesrece.

Dijagram zavisnosti relativne brzine od rastojanja je prikazan na slici 8 za dve
pokretne mete, pri ¢emu se koriste modulacione Seme sa: (a) dve i (b) ¢etiri linearne
rampe razlicitog nagiba. Ako se koriste samo dve rampe, prave i lazne mete se ne
mogu razlikovati u brzina-rastojanje ravni. Za cetiri rampe se dobija 16 kombinacija,
od kojih su samo dve dvostruke i odgovaraju pravim metama. Svaka rampa rezultuje
sa po dve prave u brzina-rastojanje ravni, ¢iji je nagib odreden brzinom modulacije.
Kada se nagib rampe promeni, preseci prava koje prolaze kroz lazne mete se isto tako
pomeraju. Nasuprot tome, tacke preseka pravih meta se ne pomeraju sa promenom

nagiba, Sto omogucava jednoznac¢nu detekciju.

Ur A S1 =-S5, Urpn S = -9, S3 = —S54
1 1
fbl* 54\ /I S3/I
. ‘fb2 \ \ // ‘/
- NN
52 . SQ \Q \ /l',r""/l
L . o 8\ Py _
P r SR r
Sl f b1+ ’ Sl ’Il /I \\\Q\\
g fb2+ "'/ /l \\\ \\
0 Prava meta o0 Prava meta
\/ ® LaZna meta \ ® Lazna meta

(a) (b)
Slika 8: Zavisnost relativne brzine od rastojanja za dve mete u pokretu i
modulacione Seme sa: (a) dve i (b) Cetiri linearne rampe razli¢itog nagiba.

U opstem slucaju, potrebno je 2V razli¢itih nagiba rampi da bi se jednoznaéno
detektovalo N meta. Stoga klasican pristup ekstrakcije zahteva veoma kompleksne

modulacione Seme, kada je potrebno detektovati veliki broj meta.
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2.1.6 2D-FFT pristup ekstrakcije rastojanja i relativne brzine

Drugi pristup ekstrakcije rastojanja i relativne brzine se zasniva na odredivanju
vrsnih vrednosti frekvencijskog spektra IF signala i promene faze beat ucestanosti
za vise uzastopnih rampi. Ovaj pristup ne zahteva kompleksne modulacione Seme.
Potrebna je samo sekvenca brzih rampi istog nagiba, koja se naziva frejm (engl.
Frame). Duzina sekvence, M, odreduje trajanje frejma, T, i broj meta koje mozemo
jednoznacno da detektujemo.

Princip ekstrakcije rastojanja i relativne brzine na osnovu brzih linearnih rampi,
za dve mete razlicitih brzina koje se nalaze na istoj udaljenosti od radara, prikazan
je na slici 9. Rastojanje meta od radara se odreduje pomocu diskretne brze Furijeove
transformacije (engl. Fast Fourier Transformation - FFT) IF signala, koja se jos
naziva FFT rastojanja. Za svaku rampu se pronalaze pozicije vrsnih vrednosti u
frekvencijskom spektru, na osnovu kojih se izracunava rastojanje. Posto su rampe
veoma brze, beat ucestanosti su dominantno odredene ToF efektom, pa ih je usled
ograniCene rezolucije FFT-a (1/AT) nemoguée razdvojiti. Isto tako je relativni
pomeraj objekta u odnosu na radar, za trajanje jedne rampe, zanemarljivo mali
i ne moze se detektovati u amplitudskom delu spektra. Kao rezultat, za dve mete
dobijamo samo jednu vrsnu vrednost u FF'T-u rastojanja, na osnovu koje nije moguce
razlikovati mete. Iako amplitudski deo spektra u ovom sluc¢aju ne daje reSenje,
razdvajanje meta se moze posti¢i analizom faze beat ucestanosti. Mali pomeraj
mete tokom intervala AT znacajno utice na fazu sinusoidnih komponenti IF signala.
Tako se posmatrajuc¢i promenu faze susednih rampi moze odrediti relativna brzina.

Nakon odredivanja rastojanja, nad sekvencom faza koje odgovaraju vrsnim vre-
dnostima amplitudskog dela spektra rampi, izracunava se FFT brzine. Rezultat
FFT-a je spektar fazne razlike uzastopnih rampi u kom se jasno razdvajaju dve
vrsne vrednosti. Fazne razlike koje odgovaraju ovim maksimumima su srazmerne
relativnim brzinama meta. Ovaj pristup ekstrakcije se naziva dvodimenzionalni
FFT (2D-FFT) i prikazan je na slici 9(c). Relacija izmedu fazne razlike uzastopnih

rampi, o, i relativne brzine mete je:

(o A AT
= U
A

(12)

Ako se relativne brzine meta na istom rastojanju razlikuju, radar ¢e biti u mogu-
¢nosti da ih odvojeno detektuje. U sluc¢aju kada postoji samo jedna meta, dovoljna

je sekvenca od dve rampe da bi se ekstrahovali rastojanje i relativna brzina.
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Meta 1
U1 . @
TXE R ) ;
Vp1 = V1 COS 01 ?2 -0
Vpg = Vg COS 02 Méta 5
(a)
/A Ty = MAT
fo+ Af
/A /
fO_’ 1 2 3 M
to to+AT to + MAT  t

= ZzaT 01

Ur2 = gzar " 02

Mx FFT rastojanja FFT brzine

(c)

Slika 9: Detekcija dva objekta razli¢itih brzina na istom rastojanju od radara:
(a) pozicioniranje u prostoru, (b) sekvenca M linearnih rampi i (c) 2D-FFT metod.

Maksimalna relativna brzina mete, koja se moze ekstrahovati ovom metodom,
je odredena trajanjem jedne rampe. Kako bi se izbegla dvosmislena estimacija
relativne brzine, fazna razlika uzastopnih rampi mora da bude ogranicena tako da
vazi | ® |< w, odnosno:

An AT
2 < = < (13)

A ANT"

Glavni nedostatak ovog pristupa je potreba za izuzetno brzim rampama, koje omo-
gucavaju jednoznac¢nu detekciju velikih relativnih brzina.

Broj linearnih rampi u frejmu neposredno uti¢e na separabilnost fazne razlike u
FFT-u brzine. Stoga se rezolucija relativne brzine za 2D-FFT pristup ekstrakcije

moze izvesti kao:

:4TEAT-AU>% = Av> A A

A M OMAT ~ 2T} (14)

Ao
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Trajanje frejma direktno ogranicava rezoluciju brzine. Na osnovu izraza (13) i (14)
se moze zakljuciti da je za detekciju brzih meta pozeljno da AT bude malo, dok je
za dobru rezoluciju brzine potrebno da AT bude veliko. Prema tome, neophodno
je prona¢i kompromis izmedu ova dva oprecna zahteva, koji ¢e zavisiti od namene
radarskog sistema. Odredivanje relativne brzine pomocéu 2D-FFT pristupa ima za-
nimljivu primenu u merenju vibracija, na osnovu kojih se analiziraju fizicka svojstva
kao Sto su vitalni znaci bolesnika.

Pod pretpostavkom da se koristi sekvenca rampi adekvatne duzine, 2D-FFT
pristup nema problem sa jednoznac¢nim odredivanjem beat ucestanosti u prisustvu
vise meta, za razliku od klasi¢nog pristupa ekstrakcije. Zato se ovaj pristup koristi za
detekciju objekata u gusto popunjenim okruzenjima, gde su automatska odredivanja

jednoznacnih rastojanja i relativnih brzina od krucijalnog znacaja.

2.1.7 Detekcija ugla dolaska (AoA)

Kako bi mogli da lokalizujemo objekte u prostoru, potrebna je pored rastojanja
i informacija o uglu dolaska (AoA). Za razliku od estimacije rastojanja i relativne
brzine, gde je potrebna samo jedna prijemna antena, odredivanje AoA mete zahteva
bar dve prijemne antene. Na slici 10 je prikazana detekcija AoA objekta pomodéu
RoC sistema sa dve prijemne i jednom predajnom antenom. Razlika rastojanja
izmedu mete i dve prijemne antene, Ar, je srazmerna promeni faze beat uCestanosti,

o, kao:
A

S druge strane, ova razlika se moze aproksimirati kao Ar = dsin ¢, gde je d rastoja-

Ar o. (15)

nje izmedu prijemnih antena, a ¢ ugao koji zaklapaju centralni pravac vidnog polja

radara i pravac radar-objekat. Odatle sledi da se AoA moze estimirati izrazom:

0 = sin~* (;’;) (16)

Relacija izmedu ugla i fazne razlike je nelinearna, sto ima za posledicu da tac¢nost
estimacije AoA zavisi od pozicije mete u prostoru. Tacnost estimacije je veca kada
je ¢ blizu nule, jer je tada najveca osetljivost sinusne funkcije (sin¢ = ¢). Kako se ¢
priblizava 90°, tacnost estimacije AoA se smanjuje.

Vidno polje AoA je odredeno jednoznacnom detekcijom ugla, odnosno uslovom
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RX2
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Slika 10: Detekcija AoA objekta pomocu dve prijemne antene.

| ® |[< © odakle se izracunava maksimalni AoA koji radar moze da estimira:

27;\d-sin¢<n = ¢ <sin ' <2>;l> (17)
Za rastojanje dve prijemne antene d = \/2 se dobija najvece vidno polje od £90°.

U slucaju detekcije AoA vise meta, neophodan je veéi broj prijemnih antena. Za
svaku prijemnu antenu se izracunava FF'T rastojanja i odreduju faze vrsnih vrednosti
amplitudskog dela spektra IF signala. Potom se na osnovu dobijenih faza izra¢unava
FFT ugla, sto rezultuje spektrom fazne razlike susednih antena. U ovom spektru
se razdvajaju vrsne vrednosti koje odgovaraju razli¢itim metama, pa se na osnovu
jednacine (16) estimiraju uglovi dolaska. Princip je slican kao i u slu¢aju odredivanja
relativnih brzina vise meta na osnovu 2D-FFT-a frejma. Jedina razlika je u tome sto
se za separaciju brzina koristi sekvenca rampi pomerenih u vremenu, a za odredivanje
AoA niz antena pomerenih u prostoru. Bolja rezolucija separacije ugla zahteva veéi
broj faza na ulazu u 2D-FFT, odnosno vise prijemnih antena.

Rezolucija AoA, A¢, je minimalni ugao za koji ¢e se dve mete pojaviti kao
odvojene vrsne vrednosti u FFT-u ugla. Ona se aproksimativno izracunava:

__ 2ndcos¢ _

2
Ao~ —— A<[>>j = Ad¢> —-

3 iz (18)

gde je P broj prijemnih antena. Zavisnost rezolucije AoA od ¢ je posledica neline-
arnosti izraza (16). Najbolja rezolucija AoA se dobija kada je ¢ = 0,1 za d = \/2
iznosi 2/ P.
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2.2 Kompromisi pri projektovanju FMCW sintetizatora

Sistemski parametri FMCW radarskih senzora zavise od primene i definisu se na
samom pocetku projektovanja. U ovu grupu parametara spadaju rezolucije i tacnosti
odredivanja rastojanja, brzine i ugla, vidno polje, maksimalna i minimalna rasto-
janja i brzine koje je moguce detektovati, i drugi. Oni opisuju opste karakteristike
radarskog sistema i diktiraju zahteve projektnih parametara, koji su veé¢im delom
preslikani na parametre klju¢nog bloka FMCW radara, sintetizator ucestanosti.

Veéina projektnih parametara integrisanih FMCW sintetizatora se izvodi na
osnovu jednacina pomenutih u prethodnom potpoglavlju. Potrebno je posti¢i kom-
promise izmedu osnovnih projektnih parametara, kao sto su propusni opseg, brzina
modulacije, linearnost, fazni Sum, izlazna snaga, potrosnja, radna ucestanost i po-
vrsina sintetizatora. Ovi parametri predstavljaju podrobne specifikacije na osnovu
kojih se projektuje sistem. Tipi¢ni prioriteti projektnih parametara FMCW sinteti-

zatora ucestanosti su prikazani u Tabeli 1 za razlicite primene radarskih senzora.

Tabela 1: Prioriteti projektnih parametara integrisanih FMCW sintetizatora
ucestanosti u zavisnosti od primene radarskih senzora.

Tip senzora SRR MRR LRR
Fazni sum srednji visok veoma visok
Propusni opseg veoma visok | srednji nizak
Brzina modulacije | veoma visok | srednji nizak
Linearnost visok visok visok
[zlazna snaga mali srednji visok
Potrosnja visok visok visok
Radna ucestanost | visok visok visok
Povrsina visok visok visok

Projektni parametri FMCW sintetizatora ucestanosti su medusobno zavisni i te-
sko ih je analizirati nezavisno. Pored toga, oni su ¢esto oprec¢ni pa je neophodno
pronac¢i odgovarajuc¢i kompromis. ITako postoji jaka korelacija izmedu svih pomenu-
tih parametara, izdvajaju se vazni parovi Cije zavisnosti ograni¢avaju i dominantno
odreduju performanse radarskog sistema. Stoga ¢e u ovom potpoglavlju biti razma-
trani najvazniji kompromisi izmedu pojedinih parametara sintetizatora, kao i njihove

osnovne karakteristike.
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2.2.1 Fazni Sum i propusni opseg

Sum komponenata u oscilatoru uzrokuje brzopromenljive, kratkotrajne i slu¢ajne
varijacije faze u frekvencijskom domenu koje se karakterisu faznim sumom, £. Ovaj
projektni parametar je definisan kao jedna polovina jednostrane spektralne gustine
fluktuacije faze [93]. Sum kontrolisanih oscilatora dominantno utice na ukupan fazni
sum radarskih senzora i ujedno ogranicava glavne performanse sistema. Zato je za
uspesno projektovanja oscilatora vazno ustanoviti odakle fazni Sum potice i razumeti
mehanizme njegovog formiranja.

Pretpostavimo da idealni oscilator generise prostoperiodi¢ni signal:
v(t) = Agcos (2nfot + ¢o), (19)

izlazne amplitude Ay, ucestanosti nosioca fq i pocetne faze ¢g, koje su nepromenljive
u vremenu. Ovakvom oscilatoru odgovara jedna spektralna komponenta u napon-
skom spektru izlaznog signala, Sy, kao $to je prikazano na slici 11(a). Kako bi
odredili relaciju izmedu faznog i naponskog spektra signala, pretpostavimo sada da
je ovaj signal frekvencijski modulisan, odnosno da vazi f(t) = fo + Afocos (2nf,.t),
gde je Afy amplituda modulacije, a f,, uc¢estanost modulacije. Uzimajuéi u obzir

da je faza integral frekvencije, dobijamo:

A
v(t) = Agcos | 2nfot + 0o + ffo sin (2nfnt)|. (20)
Ovo ima za posledicu faznu modulaciju, amplitude A¢ = Afy/ fi. Ako je amplituda

modulacije mala (A¢ < 1rad), Sto je slucaj sa faznim Sumom, dobija se [94]:

v(t) =~ Agcos(2nfot + ¢g) — Agsin (2nfot + o) - % sin (2 f,,t)

= Agcos (2nfot + 0o) + % . % cos {Qn(fo + fo)t + ¢g} (21)

—4 - 3l cos [27t(f0 — fm)t + q’o}'

U naponskom spektru signala se usled fazne modulacije, pored nosioca, pojavljuju

dve spektralne komponente na ucestanostima fo+ f,, i fo — fmn, jednakih amplituda

2
% . (% . %) . Analogno se u jednostranom spektru faze dobija komponenta na

2
relativnoj ucestanosti f,,, od nosioca, amplitude % . (%) . Odatle sledi da je odnos
odgovarajucih spektralnih komponenti naponskog i faznog spektra jednak snazi no-

sioca A2/2. Prema tome, fazni Sum se u ovom slu¢aju moZe izracunati kao odnos
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snage Suma u 1 Hz opsegu na relativnoj ucestanosti f,, od nosioca i snage nosi-
oca. Ovaj pristup je praktican i znacajno pojednostavljuje merenje faznog suma,
ali se mora oprezno koristiti jer se generalno u naponskom spektru izlaznog signala
nalazi i doprinos amplitudskog Suma. Zato se on moze primeniti samo na signale
¢iji je ukupan Sum dominantno odreden faznim Sumom. To je slucaj u oscilato-
rima, gde postoji jaka automatska regulacija amplitude i potiskivanje amplitudskog
suma. Spektar realnog oscilatora je prikazan na slici 11(b), kao i pomenuti pristup

odredivanja faznog Suma.

SyA Sy A
Bliski sum
N .
Fazni Sum
Nivo suma
\ 1Hz
fo f ) fo fotfm T

(a) (b)

Slika 11: Naponski spektar izlaznog signala (a) idealnog i (b) realnog oscilatora.

Jos jedan vazan zakljucak se moze izvesti iz izraza (21), a to je da spektralna
gustina opada sa kvadratom ucestanosti f,,. To za posledicu ima da doprinosi ter-
mickog Suma i Suma sa¢me konvertovanih oko nosioca u ukupnom faznom Sumu
oscilatora opadaju sa 1/f2 (nagib —20 dBc/dec), dok fliker Sum opada sa 1/f3 (na-
gib —30dBc/dec). Tipican izgled faznog suma oscilatora je prikazan na slici 12.
Iz osnovnog opsega se na ucestanosti blizu nosioca, pored fliker Suma, konvertuju
i drugi “obojeni” Sumovi, kao sto su difuzioni ili generaciono-rekombinacioni Sum.
Oni u osnovnom opsegu zavise kao 1/f" (n > 1), pa se u faznom spektru pojavljuju
kao 1/ f*2 regioni [95]. Vazna karakteristika oscilatora je grani¢na ucestanost fliker
suma, f.r, na kojoj su doprinosi konvertovanih fliker i termickih Sumova isti. Ona
zavisi od grani¢nih ucestanosti fliker Suma pojedinacnih komponenata oscilatora,
kao Sto su tranzistori, varaktori i otpornici. Pazljivim projektovanjem, f.; se moze
znacajno potisnuti na nize ucestanosti [96]. Uticaj termickog Suma slabi, kako se
odaljavamo od nosioca, sve dok u jednom trenutku ne postane jednak ravnom nivou
suma. Ovo ogranicenje je posledica izvora belog sSuma u oscilatoru i izlaznim ba-
ferima. Grani¢na ucestanost izmedu uticaja termickog Suma i ravnog nivoa Suma,
few, je odredena ukupnim Sumom sistema i znacajno utiée na SNR. Pozeljno je da

few bude sto dalje od nosioca da bi se povecao SNR na ulazu u prijemnik.
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Fliker sum

Beli nivo Suma
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Slika 12: Fazni Sum realnog oscilatora.

Fazni sum oscilatora u blizini nosioca ogranicen je konvertovanjem navise (engl.
Up-Conversion) suma iz osnovnog opsega, dok je na daljim ucestanostima pretezno
odreden konverzijom nanize (engl. Down-Conversion) termickog Suma koji se nalazi
oko visih harmonika nosioca [96]. Sa aspekta projektovanja integrisanih kola, veoma
je vazno nac¢i odgovor na pitanje, Sta to konkretno utice na konverziju Suma u
naponski kontrolisanom oscilatoru (engl. Voltage-Controlled Oscillator - VCO)?
Odgovor na ovo pitanje nije jednostavan uzimajuéi u obzir da konverzija Suma na

ucestanosti bliske nosiocu zavisi od vise mehanizama, kao sto su [97]:

« konverzija amplitudski modulisanog (engl. Amplitude Modulation - AM) Suma
u fazno modulisani Sum usled nelinearne kapacitivno-naponske (C'—V') zavi-

snosti varaktora [98, 99],

» modulacija struje koja protice kroz kapacitivnost paralelnu izvoru u strujno

polarisanim oscilatorima [100],
« modulacija parazitnih kapacitivnosti transkonduktansnog stepena [100],

« modulacija harmonijskog sadrzaja talasnog oblika izlaznog napona [101].

Ove mehanizme je neophodno imati u vidu prilikom projektovanja oscilatora za
radarske senzore. Konverzija Suma iz osnovnog opsega se moze redukovati pazljivom
optimizacijom, tako da se filtrira Sum polarizacione struje, ocuva stroga simetrija i
smanje izobli¢enja izlaznog napona. Ipak, potrebno je izdvojiti uticaj prvog mehani-
zma konverzije, ¢ije uspesno potiskivanje utice na ostale karakteristike sintetizatora.
Naime, smanjenje AM—PM konverzije se moze postiéi izborom odgovarajuceg vara-

ktora, koji ima priblizno linearnu C'—V zavisnost i malu vrednost kapacitivnosti sto
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omogucava malu osetljivost VCO-a, Kyco. Kao rezultat, dobija se zadovoljavajuéi
fazni Sum, ali i mali opseg podesavanja (engl. Tuning Range - TR) VCO-a. Stoga
se namece opsti zakljucak da je za postizanje malog faznog Suma u blizini nosioca
potreban uzak propusni opseg.

S druge strane, jako vazan projektni parametar FMCW sintetizatora je upravo
propusni opseg, Af. Sirok propusni opseg ne samo da omogucéava veéu taénost [47],
veé postavlja i teorijsku minimalnu granicu za rezoluciju rastojanja, kao Sto se moze
videti iz jednacine (9). On je presudan u slucajevima kada je potrebno detektovati
vise meta. Na slici 13 je prikazan uticaj propusnog opsega rampe na detekciju dve
bliske staticke mete. Kao sto se moze videti, najveci propusni opseg omogucava raz-
dvajanje vrsnih vrednosti u odgovarajuce filtriranom naponskom spektru IF signala,
Sip. Prema jednadini (2), pozicije vrsnih vrednosti, fp; i fie, su linearno srazmerne
rastojanju meta od radara, r i r + p, respektivno. Propusni opseg je od posebnog

interesa za SRR senzore, gde dominantan izvor poteskoca proizilazi iz ogranicenog

vremenskog intervala koji je dostupan za mete u neposrednoj blizini radara.

) Y Meta 1 Meta 2
: > (@] (e}
v ))) e o1 ~Jo2

Samo TX

\
~

fo1 [z for fe2
(c)
Slika 13: Detekcija dva bliska staticka objekta: (a) pozicioniranje u prostoru, (b)

ucestanost predajnog signala u vremenskom domenu za razli¢ite propusne opsege i
(c) odgovarajuce filtriran naponski spektar IF signala.

2 —
fbl fb2
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Na osnovu prethodne analize moze se zakljuciti da su sirok propusni opseg i mali
fazni Sum FMCW sintetizatora ucestanosti oprecni zahtevi, koje je tesko istovremeno
zadovoljiti. U komunikacionim sistemima problem male vrednosti Kyco se jedno-
stavno resava paralelnom vezom programabilne kondenzatorske banke i varaktora za
finu kontrolu trenutne ucestanosti VCO-a. Pomoc¢u programabilne kondenzatorske
banke se vrsi gruba kalibracija i postavlja priblizna ucestanost VCO-a, koja se nakon
toga fino podesava kontrolnim naponom varaktora. Na ovaj nacin se postize zZeljeni
opseg podesavanja i zadovoljavajuéi fazni Sum. Nazalost, u radarskim sistemima
ovo reSenje je neprihvatljivo, prevashodno jer FMCW radarski senzori koriste ceo
propusni opseg kontinualno kako bi postigli sto bolju rezoluciju rastojanja. Zato se
pomocu kondenzatorskih banaka tesko moze posti¢i kontinualna i visoko linearna
rampa. Kao logi¢no resenje namece se kompromis izmedu faznog sSuma i propusnog
opsega, koji zavisi pre svega od primene radarskog senzora.

Pronalazenje kompromisa je posebno kriticno kod SRR senzora, jer oni imaju
veoma visok prioritet za propusnim opsegom koji omogucava odli¢nu rezoluciju ra-
stojanja. Pored toga, srednji prioritet za faznim Sumom SRR senzora znaci da on
mora da bude dovoljno mali da ne ogranici rezoluciju na rastojanjima bliskim radaru.
Samim tim je projektovanje FMCW sintetizatora za SRR senzore jako izazovno. S
druge strane, ovaj problem ne postoji kod LRR senzora, koji imaju znatno uzi pro-
pusni opseg. Mete koje oni detektuju su udaljene i do par stotina metara, pa im fina
prostorna rezolucija nije neophodna. Iz tog razloga se LRR senzori optimizuju za
relativno uzak propusni opseg i izuzetno mali fazni Sum. Fazni Sum LRR senzora je

vazan da bi se poboljsala tacnost detekcije, koja je kod ovih radara kljucan faktor.

2.2.2 Brzina modulacije i linearnost rampe

Posmatrajmo tri radijalno ekvidistantne mete na medusobnom rastojanju r, pri
¢emu se najbliza meta nalazi na udaljenosti » od radara, kao Sto je prikazano na
slici 14(a). Reflektovani signali na ulazu u prijemnik, koji odgovaraju susednim
metama, Ce biti zakasnjeni za isti vremenski interval 2r/c srazmeran vremenu pre-
leta. To se moze zakljuciti na osnovu talasnog oblika ucestanosti predajnog i prije-
mnog signala FMCW radarskog senzora u vremenskom domenu, predstavljenim na
slici 14(b). Za fiksan nagib rampe, nize beat ucestanosti ¢e odgovarati objektima na
manjem rastojanju, kao $to je ilustrovano na slici 14(c). Ovo za posledicu ima da
metama u neposrednoj blizini radara odgovaraju veoma male beat ucestanosti.

Usled efekata curenja RF signala unutar integrisanog kola i sprege kroz vazduh
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Slika 14: Detekcija vise statickih objekata: (a) pozicioniranje u prostoru, (b)
ucestanosti RF i IF signala u vremenskom domenu i (c¢) odgovarajude filtriran
naponski spektar IF signala.

izmedu prijemnih i predajnih antena, u FFT-u rastojanja se na niskim ucestanostima
pojavljuje vrsna vrednost velikog intenziteta, koja predstavlja deterministicku laznu
metu. Intenzitet, spektralna Sirina i pozicija ove mete zavise od mnogo faktora
koji se ticu fizicke implementacije senzora, ali je njeno postojanje neizbezno i cesto
toliko dominantno da su mete bliske radaru uronjene u ovu vrsnu vrednost pa ih nije
moguce razdvojiti. Prema tome, korisno je smanjiti vreme modulacije, AT, da bi se
beat ucestanosti bliskih meta pomerile dalje od ove nezeljene vrsne vrednosti. Efekat
promene beat ucestanosti sa nagibom rampe je prikazan na slici 15 za tri razlicite
brzine modulacije, S. Na ovaj nacin se izbegavaju veoma niske ucestanosti na kojima
je znacajan doprinos fliker Suma u BB lancu. Ovo zauzvrat pove¢ava SNR, a ujedno
i prag detekcije malih objekata. Stoga povec¢avanje brzine modulacije omogucava
otkrivanje meta u neposrednoj blizini senzora.

Siri IF opseg olakSava projektovanje analognih BB filtara na izlazu prijemnog
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Slika 15: Uticaj brzine modulacije, S, na beat ucestanost staticke mete: (a)
ucestanost predajnog signala u vremenskom domenu za tri razli¢ita nagiba i (b)
odgovarajuce filtriran naponski spektar IF signala.

lanca, tako sto zahteva manje vrednosti pasivnih komponenata kapacitivnosti i ot-
pornosti. Ovo omogucava laksu integraciju BB filtara. Ipak, brze rampe zahtevaju
visu ucestanost odabiranja ADC-a da bi se postiglo odgovaraju¢e maksimalno ra-
stojanje koje radar moze da detektuje.

Jos jedna prednost strmijih nagiba rampi je da mete koje se nalaze na fiksnom
medusobnom rastojanju radijalno u odnosu na radar uzrokuju razdvojenije beat uce-
stanosti. Analiticki, za dve staticke mete prikazane na slici 13(a), ovo se moze izraziti
kao: A A A

sz—fblziATJi'(T*'P)—iA;:'T:iAifj‘p:i'S'p, (22)

gde je p radijalno rastojanje meta u odnosu na radar.

Brzina modulacije je posebno vazna kod 2D-FFT pristupa ekstrakcije brzine i
rastojanja, gde su za merenje relativno brzih meta potrebne rampe velikog nagiba.
U opstem slucaju, trenutna frekvencija linearne rampe, f(¢), se na vremenskom
intervalu 0 < t < AT moze predstaviti:
Af

£t = fot St + el0), (23)

gde je e(t) trenutno odstupanje frekvencije od idealno linearne rampe. Ovo odstu-
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panje je uzrokovano raznim izvorima perturbacija i dato sa [102]:
e(t) = ey(t) + en(t), (24)

gde je e,(t) greska koja se periodi¢no ponavlja, a e, (t) greska uzrokovana slucajnim
Sumom. Prema tome, iz jednacine (24) se moze zakljuciti da devijacije frekvencijske
rampe mogu biti slucéajne i periodi¢ne. Primeri uticaja ovih devijacija na linearnu
rampu su prikazani na slici 16. Slucajne devijacije frekvencije su uzrokovane faznim
sumom, dok su periodi¢ne najcesce rezultat diskretne prirode generisanja rampe ili
konacnog vremenskog odziva petlje FMCW sintetizatora. Periodi¢ne devijacije se
manifestuju u vidu nezeljenih spektralnih komponenti, takozvanih spurova (engl.
Spurious Tones), i predstavljaju deterministicka odstupanja frekvencije od idealno
linearne rampe. Iako uti¢e na trenutnu frekvenciju FMCW sintetizatora, Sum u
integrisanom kolu se ne smatra pravim izvorom nelinearnosti rampe, upravo zbog
svoje slucajne prirode. Zato se u praksi karakterizacija nelinearnosti rampe vrsi tako
Sto se usrednje rezultati merenja veéeg broja rampi u cilju potiskivanja slucajnog
suma. Na ovaj nacin ostaje samo doprinos ponovljivih perturbacija, koji je od

interesa pri proceni linearnosti rampe.

A

— Idealno linearna rampa

— Uticaj slucajnog Suma
— Uticaj periodi¢ne nelinearnosti

>

Tt

Slika 16: Uticaj Suma i periodi¢ne nelinearnosti na linearnu frekvencijsku rampu.

Tacnost odredivanja rastojanja zavisi od vrste nelinearnosti prisutne u frekven-
cijskoj rampi [102]. Izvori dominantnih nelinearnosti rampe su odredeni topologijom
sintetizatora pa je njen izbor od izuzetne vaznosti. Nelinearnost rampe redukuje tac-
nost radara i moze uzrokovati detekciju laznih meta. Tac¢nost merenja rastojanja je
karakterisana korenom srednje kvadratne (engl. Root Mean Square - RMS) greske

rastojanja, 6,. Ona je pretezno odredena SNR-om i RMS vrednoséu frekvencijske
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greske rampe, o, i iznosi [1, 103]:

o — J (@%) ' (mg}) (25)

gde je rnax maksimalno rastojanje koje radarski senzor moze da detektuje, uzimajuci

u obzir SNR, ucestanost odabiranja ADC-a i sistemsko ogranic¢enje dato izrazom (7).

Linearnost FMCW sintetizatora ucestanosti se moze kvantifikovati izrazom [83]:

_ 3oy

gde je k parametar skaliranja rampe. Linearnost se izrazava u procentima i ra¢una
za srednji deo rampe zbog znacajne nelinearnosti na pocetnim i krajnjim delovima.
Ovaj problem je prisutan kod svih FMCW sintetizatora na bazi zatvorene sprege,
kao rezultat smirivanja petlje (engl. Settling Time). Takode, oko ivica rampe nije
moguce procesirati [F signal pa je to joS jedan od razloga da se ovi delovi rampe ne
koriste. Ovaj efekat je modelovan parametrom k u jednacini (26). Deo rampe od
10 do 90% je najcesée od interesa u prakti¢nim primenama, $to rezultuje faktorom
skaliranja od 0,8. U ovom opsegu se izrac¢unava i RMS vrednost frekvencijske greske
u odnosu na idealno linearnu rampu.

Kompromis izmedu brzine modulacije i linearnosti je kritican kod SRR senzora,
jer oni imaju veoma visok prioritet za brzim rampama velikog propusnog opsega.
Povecanje brzine modulacije ima za posledicu degradaciju linearnosti pa su zahtevi
ova dva projektna parametra u direktnoj suprotnosti. Brze rampe prihvatljive linea-
rnosti se postizu izborom odgovarajuce hardverske arhitekture FMCW sintetizatora
i pazljivom optimizacijom petlje. Isto tako, postizanje velikih nagiba rampi zahteva
sirok propusni opseg petlje sintetizatora, Sto ima negativne posledice po fazni Sum.
Za razliku od SRR senzora, Zeljena linearnost LRR senzora se relativno jednostavno

postize, imajuci u vidu nizak prioritet za propusnim opsegom i brzinom modulacije.

2.2.3 Izlazna snaga i potrosnja

[zlazna snaga i potrosnja FMCW sintetizatora ucestanosti su usko povezani pro-
jektni parametri. Velika izlazna snaga i mala potrosnja su gotovo uvek u vrhu
prioriteta prilikom projektovanja RF integrisanih kola, posebno u milimetarskom
opsegu. Kako bi pronasli optimalno resenje i kompromis izmedu ova dva oprecna

parametra, potrebno je projektovati sintetizator tako da bude sto efikasniji. To se
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moze posti¢i izborom odgovarajuce arhitekture. Na taj nacin se dobija najveca izla-
zna snaga RF signala za najmanju potrosnju. Ovaj izbor nije jednostavan jer zavisi i
od drugih ciljeva, kao sto su rad na zeljenoj ucestanosti, maksimalni propusni opseg,
zadovoljavajuca linearnost i prihvatljiv fazni sum.

LRR senzori imaju izuzetno visok prioritet za izlaznom snagom RF signala, koja
je neophodna da bi se detektovale mete na velikim rastojanjima. Ona se u opstem
slucaju postize velikim pojacanjem u predajnom lancu, ali je poZeljno i da snaga
signala na izlazu FMCW sintetizatora bude Sto ve¢a. To naravno zahteva vecéu
potrosnju pa je potrebno pronac¢i kompromisno resenje, shodno primeni senzora.
S druge strane, SRR senzori ne zahtevaju velike izlazne snage pa je mnogo lakse

optimizovati FMCW sintetizator da ima malu potrosnju.

2.2.4 Radna ucestanost i povrsina

Radna ucestanost FMCW sintetizatora i povrsina koju ovaj blok zauzima u inte-
grisanom kolu su medusobno korelisane veli¢ine. U zavisnosti od radne ucestanosti
skaliraju se dimenzije pasivnih struktura, kao sto su kola za prilagodenje, ogranci
vodova, transformatori, kalemovi i kondenzatori. Veca radna ucestanost omogu-
¢ava laksu integraciju i manju povrsinu cipa, ali otezava postupak projektovanja
i unosi dodatnu nesigurnost usled tehnoloskih ogranic¢enja silicijumskih procesa i
nezeljenih efekata koji se pojavljuju na visokim ucestanostima. Kada je povrsina
radarskog senzora dominantno odredena pasivnim strukturama, sto je uglavnom
slucaj u mmWave opsegu, tada se ukupna povrsina integrisanog kola smanjuje sa
kvadratom radne ucestanosti. Ovo je veoma vazno za postizanje visokog stepena
integracije radarskog sistema i nize cene konac¢nog proizvoda, Sto je od sve veceg
znacaja u primenama savremenih SRR senzora.

Ukoliko je cilj komercijalizacija finalnog proizvoda, izbor radne ucestanosti je
ogranic¢en na neki od milimetarskih ISM opsega ili 79 GHz automobilski opseg. Ovaj

izbor je primarno odreden namenom radarskog senzora.
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2.3 Topologije FMCW sintetizatora ucestanosti

Osnovni zadatak FMCW sintetizatora je da generise sto linearnije frekvencijske
rampe odredenog propusnog opsega i nagiba. Kako bi se ovo postiglo, neophodna
komponenta svakog sintetizatora je neka vrsta kontrolisanog oscilatora. U prakti-
¢nim implementacijama FMCW sintetizatora, najcesé¢e koris¢ene komponente za
sintezu ucestanosti su naponski kontrolisani oscilatori. Integrisani mmWave VCO-
ovi u savremenim CMOS i BiCMOS tehnoloskim procesima su generalno nelinearne
komponente [70]. Uzrok degradirane linearnosti je nelinearna C'—V zavisnost vara-
ktora, koji se koriste u rezonantnim kolima za podesavanje ucestanosti oscilovanja.
Prema tome, najveéi izazov pri projektovanju FMCW sintetizatora je kompenzacija
nelinearnosti frekvencijske krive VCO-a. Razne metode sinteze FMCW signala su
predlozene do sada, svaka sa svojim prednostima i nedostacima. Zato su u ovom
potpoglavlju detaljno analizirane i poredene razlicite topologije FMCW sintetizatora

ucestanosti za rad u mmWave opsegu.

2.3.1 VCO u otvorenoj sprezi

Najjednostavnija metoda sinteze linearne frekvencijske rampe je zasnovana na

koris¢éenju VCO-a u otvorenoj sprezi, kao sto je prikazano na slici 17.
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Slika 17: Blok sema FMCW sintetizatora na bazi VCO-a u otvorenoj sprezi.

Kompenzacija nelinearnosti krive podesavanja VCO-a se u ovom slucaju vrsi po-
mocu “lukap” tabele (engl. Lookup Table - LUT) i digitalno-analognog konvertora
(engl. Digital-to-Analog Converter - DAC). U LUT-u se smestaju informacije o digi-
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talnoj predstavi vremenski promenljivog kontrolnog napona VCO-a za koji se postize
linearna frekvencijska rampa. Digitalna predstava kontrolnog napona, Diypne, s€ po-
moc¢u DAC-a konvertuje u analogni signal, Viu,e, koji kontrolise trenutnu ucestanost
VCO-a, fout- Linearnost rampe je direktno ogranicena realnim karakteristikama
DAC-a, kao sto su rezolucija, brzina i tacnost konverzije.

Nedostatak ovog pristupa je Setanje frekvencije VCO-a usled malih varijacija
temperature ili napona napajanja, Sto zahteva da se LUT periodi¢no azurira [70].
Pored pomenutih varijacija, veliki uticaj na ucestanost VCO-a imaju nezeljene va-
rijacije izlaznog optere¢enja i smetnje koje uzrokuju brze promene izlazne ucestano-
sti. One se ne mogu kompenzovati periodi¢nim azuriranjem LUT-a i predstavljaju
glavni nedostatak ove topologije. Zbog toga je nelinearnost VCO-a ¢esto kontinualno
kompenzovana unutar povratne sprege, kao sto je to slucaj u fazno sinhronisanim
petljama (engl. Phase-Locked Loop - PLL).

Prednosti ove topologije su mala potrosnja i jednostavnost projektovanja FMCW
sintetizatora. Medutim, ona zahteva veoma kompleksne karakterizacije i kalibracije
da bi bila primenljiva u prakticnim slucajevima. Takode, znacajni nedostaci ove
topologije su veliki fazni Sum na ucestanostima bliskim nosiocu i nezeljene spektralne
komponente na izlazu DAC-a. Ove komponente se modulisu usled nelinearnosti
VCO-a i pojavljuju oko nosioca u spektru izlaznog signala, pa tako mogu ograniciti
performanse celog radarskog sistema. Iz ovih razloga danas gotovo svi sintetizatori

visokih performansi koriste neku vrstu povratne sprege.

2.3.2 Integer-N PLL

Najjednostavniji primer sintetizatora sa povratnom spregom je integer-N PLL.
Dobio je naziv integer-N jer je njegova izlazna ucestanost, fou, u zakljucanom stanju
jednaka celobrojnom umnosku referentne ucestanosti, f..f. Povratna sprega se vraca
sa izlaza VCO-a, preko delitelja ucestanosti (engl. Frequency Divider - FD), na ulaz
fazno-frekvencijskog detektora (engl. Phase-Frequency Detector - PFD) koji poredi
ucestanost i fazu referentnog signala sa podeljenim izlazom VCO-a. Razlika ova dva
signala kontroliSe strujnu pumpu (engl. Charge Pump - CP) koja puni ili prazni filtar
petlje (engl. Loop Filter - LF) u zavisnosti od znaka razlike. Na ovaj nacin se vrsi
strujno-naponska konverzija signala i kontrolom VCO-a zatvara petlja. Vrednosti
delioca FD-a, Ng;,, ucestanosti reference, f.f, struje CP-a, Icp, grani¢ne ucestanosti
LF-a, fc, i osetljivosti VCO-a, Kyco, odreduju dinamiku petlje i oblikuju ukupan

fazni Sum na izlazu PLL-a.
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U FMCW sintetizatorima na bazi integer-N PLL-a, ucestanost nosioca moze da
bude modulisana uticanjem na kontrolni napon VCO-a [104, 105] ili modulacijom

referentne ucestanosti [70, 81].

Direktna modulacija VCO-a: Na slici 18 je prikazana blok sema FMCW
sintetizatora na bazi integer-N PLL-a sa direktnom modulacijom (engl. Directly
Modulated - DM) VCO-a. Osnovna ideja ove topologije je da se u zakljucanoj petlji
na kontrolni napon VCO-a superponira izlazni signal FMCW modulatora takav da
VCO na izlazu generise linearne frekvencijske rampe. FMCW modulator sadrzi

dodatnu strujnu pumpu i pasivnu mrezu za strujno-naponsku konverziju signala.
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Slika 18: Blok sema FMCW sintetizatora na bazi integer-N PLL-a sa direktnom
modulacijom VCO-a.

Ova topologija ima prednost jednostavne strukture kola i odsustva dodatnih
izvora Suma uzrokovanih blokovima kao $to su ADC, DAC ili sigma-delta (XA)
modulator.

Glavni nedostatak ove topologije je to Sto zahteva propusni opseg PLL-a bar 10
puta manji od ucestanosti modulacije (1/AT) [105]. Samo u tom slucaju ¢e sistem
dozvoliti odgovaraju¢u varijaciju ucestanosti VCO-a. U suprotnom ¢e brza petlja
detektovati razliku ucestanosti na ulazu u PFD i pokusati da se suprostavi modulaciji
kontrolnog napona VCO-a. To za posledicu ima degradaciju linearnosti rampe.
Ako je prosecno vreme modulacije, koje se koristi u savremenim FMCW radarskim

senzorima, u opsegu od 100 us do 1 ms, tada se dobija da bi grani¢na ucestanost LF-a
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trebalo da bude manja od 100 Hz za postizanje dobre linearnosti rampe. Ovako niske
grani¢ne ucestanosti LF-a zahtevaju ogromne vrednosti kondenzatora i nepraktic¢ne
su za integrisane realizacije. Primenom tehnike multiplikacije kapacitivnosti [106]
moguce je relaksirati zahteve za velikim vrednostima kondenzatora. Takode, njihovo
smanjivanje se moze postic¢i koris¢enjem kompleksne strukture LF-a sa dvostrukom
putanjom, dodatnom strujnom pumpom i jediniénim pojacavacem [105].

Cak i nakon uspesne integracije LF-a sa ostatkom sintetizatora, javljaju se druge
poteskoce koje otezavaju koris¢enje ove topologije. Pre svega, tako uzak propusni
opseg PLL-a je u veéini slucajeva daleko od optimalnog koji je potreban za odli¢no
potiskivanje faznog Suma. Pored toga, analogna priroda frekvencijske modulacije
¢ini ovu topologiju osetljivom na razne uticaje, kao sto su varijacije temperature,
izlaznog opterecenja, tehnoloskog procesa i neuparenosti komponenata unutar kljuc-
nih podblokova PLL-a. Stoga je tacnost propusnog opsega i vremena modulacije
rampe, kod FMCW sintetizatora na bazi PLL-a sa direktnom modulacijom VCO-a,
veoma osetljiva na pomenute varijacije.

Jos jedan nedostatak ove topologije je nefleksibilnost generisanja razlic¢itih tala-
snih oblika. Naime, petlja FMCW sintetizatora na bazi direktne modulacije VCO-a
se projektuje za maksimalno vreme modulacije i odreden propusni opseg rampe za
koje se dobija zadovoljavajuca linearnost. Prema tome, ovakav FMCW sintetizator
moze da generise samo odreden profil rampi ograni¢enog nagiba. Kod ove topologije

preterano poveéanje vremena modulacije uzrokuje veliku degradaciju linearnosti.

Modulacija referentne ucestanosti: Blok sema FMCW sintetizatora na bazi
integer-N PLL-a sa digitalno modulisanom referencom (engl. Direct Digital Fre-
quency Synthesis - DDFS) je prikazana na slici 19. DDFS kolo na svom izlazu daje
sinusoidalni signal visoke tac¢nosti frekvencije i fine rezolucije podesavanja. Ucesta-
nost signala na izlazu ovog bloka je srazmerna ulaznoj digitalnoj re¢i FCW (engl.
Frequency Control Word). DDFS poseduje digitalni akumulator faze ¢iji se sadrzaj
azurira na svaku uzlaznu ivicu signala takta, foi. Trenutna vrednost akumulatora
se konvertuje pomoc¢u LUT-a i DAC-a u analogni napon. Nakon toga se ovaj sig-
nal filtrira i koristi kao referenca u integer-N PLL-u. Linearna promena kontrolne
re¢i FCW rezultuje rampom referentne ucestanosti, f..f, koja se dalje mnozi Ng;,
puta pomoc¢u PLL-a. Tako se na izlazu VCO-a dobija zeljena linearna rampa oko
ucestanosti nosioca.

Veoma je vazno da faza referentnog signala bude kontinualna, tako da nema
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Slika 19: Blok sema FMCW sintetizatora na bazi integer-N PLL-a sa digitalno
modulisanom referencom.

otklju¢avanja PLL-a prilikom promene kontrolne re¢i FCW. Ovo omogué¢ava dobru
linearnost rampe na izlazu FMCW sintetizatora. Kako bi se linearnost dodatno
popravila, potrebna je fina rezolucija digitalne re¢i FCW, koja omogucéava precizno
podesavanje referentne ucestanosti. To je posebno od interesa jer se svaka devijacija
ucestanosti reference manifestuje promenom izlazne ucestanosti PLL-a Ng;, puta.
Isto tako, od velikog je interesa da signal takta, koji koriste podblokovi DDFS-a,
bude sto ¢istiji, imajué¢i u vidu da je fazni Sum referentnog signala blizu nosioca
dominantno odreden njegovim Sumom. Na daljim ucestanostima od nosioca, fazni
sum reference je odreden Sumom kvantizacije DAC-a i nivoom Suma signala takta.
Prednosti ove topologije su jednostavnost RF dela kola i dobra otpornost na va-
rijacije procesa, temperature i napona napajanja (engl. Process, Voltage and Tem-
perature - PVT). Ove prednosti su rezultat digitalne modulacije ucestanosti, koja je
po prirodi robusnija od analogne. Medutim, fino podesavanje referentne ucestanosti
zahteva kompleksan DDFS sa ogromnim LUT-om i DAC-om visoke rezolucije, sto
rezultuje velikom potrosnjom i povrsinom ¢ipa. Stoga integracija DDFS-a na ¢ip
zajedno sa ostatkom sintetizatora nije jednostavna i zahteva mnoge kompromise, pa
se zato retko sre¢e u praksi. U milimetarskim FMCW sintetizatorima, DDFS blok
se gotovo uvek [70] nalazi van ¢ipa i realizuje pomoc¢u dodatnog digitalnog hardvera,
kao $to su mikrokontroler ili FPGA (engl. Field-Programmable Gate Array).
Koriséenje DAC-a za sintezu referentnog signala je glavni nedostatak ove topo-

logije, koji ogranicava osnovne karakteristike sintetizatora. Nelinearnost konverzije,
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vreme postavljanja, konacna brzina promene izlaznog signala (engl. Slew Rate - SR)
i dziter (engl. Jitter) koji potice iz DAC-a uzrokuju nezeljene spektralne komponente

na izlazu FMCW sintetizatora i ozbiljnu degradaciju faznog Suma.

2.3.3 Fractional-N PLL

FMCW sintetizator na bazi PLL-a sa racionalnom vrednoséu delioca u povrat-
noj sprezi se najcesce koristi kada je potrebno postic¢i visoke performanse radarskog
sistema [66, 76-78, 80, 82, 107, 108]. U literaturi je ova vrsta kontrolisane povratne
sprege poznata pod nazivom fractional-N PLL. Blok Ssema FMCW sintetizatora
na bazi fractional-N PLL-a je prikazana na slici 20. Deljenje ucestanosti izlaznog
signala sa racionalnim brojem se postize koris¢enjem delitelja uc¢estanosti sa promen-
ljivim deliocem (engl. Multi-Modulus Divider - MMD). MMD u svakom trenutku
deli ucestanost izlaznog signala sa celobrojnom vrednoséu iz unapred definisanog
opsega. Trenutna vrednost delioca, Nywp, se menja po odredenom redosledu oko
zeljene srednje vrednosti, V,ye. Na ovaj nacin se adekvatnom kontrolom MMD-a u
vremenskom domenu i propusnim opsegom petlje moze posti¢i proizvoljan umnozak
referentne ucestanosti na izlazu PLL-a. Kao rezultat, postize se prividan efekat da
MMD deli uc¢estanost izlaznog signala sa realnim brojem, koji je jednak srednjoj vre-
dnosti delioca. Ova ideja se koristi u svim fractional-N sintetizatorima ucestanosti,
a posebno je pogodna pri generisanju linearnih rampi. Naime, FMCW modulator
sintetise digitalnu kontrolu za MMD ¢ija se srednja vrednost delioca linearno menja.

Tako se na izlazu FMCW sintetizatora dobija linearna frekvencijska rampa.
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Slika 20: Blok sema FMCW sintetizatora na bazi analognog fractional-N PLL-a.
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Broj izlaznih bita FMCW modulatora odgovara ukupnom broju stepena MMD-a
i zajedno sa deliocima podstepena definiSe opseg promene vrednosti Nypip. FMCW
modulator se sastoji iz dva glavna bloka, XA modulatora i generatora rampe.
Osnovna uloga YA modulatora je da sprec¢i ponavljanje sekvence kontrolnih reci
MMD-a, tako da N,y ostane nepromenjen. Drugim recima, pseudoslucajna pro-
mena vrednosti Nyivp 0ko N,y ima za posledicu razbijanje periodicnosti kontrolne
sekvence, Sto rezultuje potiskivanjem spurova na izlazu sintetizatora. Rad XA mo-
dulatora doprinosi oblikovanju spektralne gustine suma, tako da se sum smanjuje
na nizim ucestanostima i povec¢ava na visim, odakle se lako uklanja niskopropusnim
LF-om. Oblikovanje spektralne gustine suma zavisi od reda A modulatora. Vedéi
red omogucava bolje potiskivanje Suma na nizim ucestanostima, ali zahteva znatno
slozenija resenja na nivou kola. Zadatak digitalnog generatora rampe je da upra-
vlja srednjom vrednos¢u delioca MMD-a. Kontrolna sekvenca MMD-a za koju se
na izlazu FMCW sintetizatora dobija trougaona modulaciona Sema ima stepenicast
oblik, kao sto je prikazano na slici 20.

Izbor propusnog opsega FMCW sintetizatora na bazi fractional-N PLL-a je od
presudnog znacaja kada su u pitanju glavne karakteristike sistema. Zato je potrebno
pronac¢i optimalan propusni opseg tako da se postigne sto bolje potiskivanje suma
YA modulatora, ali u isto vreme sacuva dobra linearnost rampe. Neophodan uslov
za to je da propusni opseg bude mnogo veé¢i od ucestanosti modulacije i manji od
ucestanosti promene vrednosti N,y,.

Pomoc¢u ove topologije moze se posti¢i izuzetna rezolucija izlazne ucestanosti,
bez potrebe za veoma preciznim malosumnim DAC-ovima i ogromnim memorijama
za skladistenje podataka, kao Sto je to slucaj sa ve¢inom drugih topologija. Takode,
parametri kao Sto su propusni opseg i vreme modulacije rampe su veoma robusni
na PVT varijacije, posto je modulacija generisana u digitalnom domenu. Prednosti
ove topologije su veliki potencijal za integraciju i moguénost postizanja izuzetne
linearnosti rampe. U poredenju sa drugim topologijama, FMCW sintetizator na bazi
fractional-N PLL-a ima visok stepen fleksibilnosti i programabilnosti parametara
rampe. S druge strane, nedostatak ove topologije je izrazena nelinearnost rampe
na pocetnim i krajnjim delovima usled ogranic¢enog propusnog opsega petlje. Pored
toga, performanse faznog suma sintetizatora na bazi fractional-N PLL-a su generalno
inferiorne u odnosu na integer-N PLL. Razlog je stalno menjanje trenutne vrednosti
delioca MMD-a u fractional-N PLL-u. Tako signal na izlazu povratne sprege ¢ak ni

u zakljucanom stanju nije idealno poravnat sa referentnim signalom. Uzlazne ivice
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podeljenog signala naizmenic¢no kasne i prednjace u odnosu na referentnu uzrokujuci
varijacije kontrolnog napona VCO-a i povecanje faznog Suma. Ipak, pravim izborom

propusnog opsega PLL-a moguce je potisnuti ovaj efekat u velikoj meri.

2.3.4 Potpuno digitalni PLL

Ubrzan razvoj i skaliranje CMOS tehnoloskih procesa omogucili su potpuno di-
gitalni pristup sinteze ucestanosti, koji se danas sve vise sre¢e ne samo u digitalnim
ve¢ i u RF sistemima visokih performansi. Osnovna ideja je prebaciti negativnu
povratnu spregu PLL-a i kontrolu oscilatora iz analognog u digitalni domen. Na
ovaj nacin se izbegava koris¢enje PFD-CP lanca, a samim tim i uticaj nezeljenih
efekata karakteristicnih za analogna kola, kao sto su osetljivosti na PV'T varijacije i
neuparenosti komponenata. Pored toga, izbegava se upotreba analognog LF-a koji
zauzima znacajnu povrsinu usled velikih vrednosti pasivnih komponenata. Umesto
analognog LF-a koristi se digitalni LF (engl. Digital Loop Filter - DLF), ¢ije su
prednosti potpuna programabilnost i veoma mala povrsina. Isto tako, koriséenje
standardnih digitalnih ¢elija omogucava vecu robusnost i skalabilnost sistema sto je
danas od velike vaznosti pri projektovanju integrisanih kola. To smanjuje ukupno
vreme razvoja sistema i pruza mogucénost upotrebe veé¢ oprobanih blokova u novim
tehnoloskim procesima sa izuzetno malim dimenzijama tranzistora.

Postoje razlicite topologije FMCW sintetizatora na bazi potpuno digitalnih PLL-
ova (engl. All-Digital PLL - ADPLL). Svaka od njih, u povratnoj sprezi, koristi
konvertor vremenskog intervala u digitalnu re¢ (engl. Time-to-Digital Converter -
TDC). Uloga TDC-a zavisi od konkretne topologije FMCW sintetizatora i moze
biti estimacija faze izlaznog signala ili fazne razlike (zamena za PFD-CP lanac).
Sinteza izlazne ucestanosti se vrsi pomoc¢u digitalno kontrolisanog oscilatora (engl.
Digitally Controlled Oscillator - DCO). Digitalna re¢ na izlazu DLF-a podesava
ucestanost DCO-a, pa se na taj nacin zatvara povratna sprega. Tako svaki analogni
podblok PLL-a dobija svoju digitalnu predstavu u ADPLL-u. Linearne frekvencijske
rampe se, slicno kao kod analognih PLL-ova, mogu dobiti modulacijom reference ili
vrednosti delioca u MMD-u. Ova dva pristupa rezultuju digitalnim predstavama
sintetizatora koje odgovaraju ve¢ pomenutim analognim topologijama. Samim tim,
prednosti digitalne implementacije nisu najbolje iskoriSéene pa se tesko mogu postici
bolje performanse u poredenju sa analognim pristupima. Zato se u praksi najcesce
srec¢u slozeni FMCW sintetizatori na bazi visestrukih modulacija ADPLL-ova, koje

se u digitalnom domenu mnogo lakse implementiraju. Najbolji primer su topologije
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na bazi dvostruke modulacije (engl. Two-Point Modulation - TPM) petlje [109].
Topologije FMCW sintetizatora na bazi ADPLL-a sa TPM-om imaju veliku
prednost po pitanju fleksibilnosti generisanja talasnih oblika razli¢itog nagiba. Neke
od digitalnih topologija sa TPM-om su opisane u [79, 109-112]. Teorijski gledano,
ove topologije nemaju fizicka ogranic¢enja po pitanju mogucéeg nagiba rampe upravo
zbog svoje svepropusne (engl. All-Pass) prirode funkcije prenosa [79]. Drugim re-
¢ima, sinteza proizvoljnog talasnog oblika ucestanosti ne zavisi od propusnog opsega
petlje. Primer blok Seme FMCW sintetizatora na bazi ADPLL-a sa TPM-om je pri-
kazan na slici 21 [109]. U ovom slucaju, jedna putanja modulise direktno DCO i ima
visokopropusnu karakteristiku, dok druga kompenzuje modulisani signal povratne
sprege adekvatnom modulacijom reference i ima niskopropusnu karakteristiku. Tako
se omogucava sinteza linearnih rampi proizvoljne ucestanosti modulacije. U prakti-
¢nim primenama ADPLL-a sa TPM-om, kasnjenja u putanjama se cesto razlikuju
usled nesimetrija u fizickoj implementaciji integrisanog kola. Pored toga, direktna
modulacija zahteva poznavanje pojacanja DCO-a, Kpco, da bi se ispravno gene-
risala linearna rampa. Male varijacije ovih vrednosti uzrokuju promenu funkcije

prenosa, a samim tim i degradaciju svepropusne karakteristike ADPLL-a [79].
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Slika 21: Blok Ssema FMCW sintetizatora na bazi ADPLL-a sa TPM-om.

Klju¢éna komponenta u svim FMCW sintetizatorima na bazi ADPLL-a je DCO,
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kao sto se moze videti na slici 21. Ucestanost ovog oscilatora se menja priblizno li-
nearno sa promenom digitalne kontrolne reci, D;u,.. U negativnoj povratnoj sprezi,
ucestanost i faza izlaznog signala DCO-a se konvertuju u digitalni domen pomodéu
akumulatora promenljive faze (engl. Variable Phase Accumulator - VPA), koji broji
uzlazne ivice signala, i TDC-a, respektivno. Rezultujuca digitalna re¢ se poredi
sa digitalnom predstavom faze modulisane reference, koja se dobija na izlazu aku-
mulatora referentne faze (engl. Reference Phase Accumulator - RPA). Referentni
signal je sinhronizovan sa brzo promenljivim RF signalom pomocu “retajming” kola
(engl. Retiming - RT), kako bi se omogudéilo da digitalna logika radi tek nakon
sto TDC detektuje faznu gresku [113]. Digitalna vrednost FCW definise ucestanost
referentnog signala. Fazna greska se dalje filtrira programabilnim DLF-om i sabira
sa digitalnom vrednoséu direktne modulacije. Tako se dobija modulisani Dy,e koji
upravlja DCO-om i uzrokuje linearne frekvencijske rampe na izlazu sintetizatora.
Iako topologije na bazi ADPLL-a imaju mnoge prednosti u odnosu na analogne
PLL-ove i veliki potencijal u savremenim CMOS procesima, postizanje kompro-
misa izmedu visokih performansi i male potrosnje je veliki izazov [109]. Naime, ove
topologije zahtevaju veoma precizne TDC-ove visoke rezolucije, koji imaju veliku
potrosnju i povrsinu. TDC dominantno utice na ukupan fazni Sum sintetizatora
na ucestanostima bliskim nosiocu, dok je dalje od nosioca fazni Sum odreden ka-
rakteristikom DCO-a. Jos veli izazov ove topologije je projektovanje DCO-a koji
radi u milimetarskom opsegu. To ujedno predstavlja i najveéu prepreku za korisée-
nje ADPLL-ova u FMCW sintetizatorima, s obzirom na to da se sistemi na bazi
ADPLL-ova pretezno koriste za sintezu ucestanosti u opsegu do nekoliko gigaherca.
Glavni problemi pri projektovanju mmWave DCO-ova su potreba za finom rezoluci-
jom, velikim propusnim opsegom i linearnom krivom podesavanja ucestanosti. Ovi
parametri su neophodni za sintezu Sirokopojasnih i visoko linearnih frekvencijskih
rampi. Zato su u ADPLL-ovima c¢esto potrebne sofisticirane kalibracije pojac¢anja
DCO-a i razne tehnike linearizacije, koje dodatno komplikuju sistem. Posledica toga
je da se visoko linearne frekvencijske rampe velikog propusnog opsega izuzetno tesko

postizu pomocu digitalne topologije FMCW sintetizatora.

2.3.5 Poredenje topologija FMCW sintetizatora

Poredenje razlicitih topologija FMCW sintetizatora po karakteristikama faznog
suma, propusnom opsegu rampe, maksimalnoj brzini modulacije, linearnosti rampe,

izlaznoj snazi, prosecnoj potrosnji, maksimalnoj radnoj ucestanosti i povrsini inte-
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grisanog kola je prikazano u Tabeli 2.

Tabela 2: Poredenje topologija FMCW sintetizatora ucestanosti.

Topologija DAC + DM + DDFS+ | Frac-N TPM +
vVCO PLL PLL PLL ADPLL

Fazni Sum —— — + 4+ +

Propusni + + + ++ —

opseg

Brzina — + + + ++

modulacije

Linearnost —— — + ++ +

Izlazna + + + + —

snaga

Potrosnja — — — — +—+

Radna + + ++ ++ -

ucestanost

Povrsina — + — + 44+

Najbolje performanse faznog sSuma FMCW sintetizatora se mogu posti¢i pomoc¢u
topologije na bazi fractional-N PLL-a, dok se oc¢ekivano najlosiji rezultati dobijaju
koriste¢i VCO u otvorenoj sprezi. Isto tako, veliki propusni opseg rampe se najlakse
postize fractional-N PLL-om, zahvaljujuci sirokom opsegu podesavanja VCO-a i pro-
gramabilnosti delioca u povratnoj sprezi. Topologije na bazi ADPLL-a sa TPM-om
imaju relativno mali propusni opseg rampe, iako mogu imati sirok opseg podesava-
nja DCO-a. Razlog tome je nelinearnost krive podesavanja koja zahteva kompleksne
tehnike linearizacije, kao i velike banke kondenzatora visokog faktora dobrote i fine
rezolucije. Kako bi postigle Zeljenu rezoluciju, banke kondenzatora se obi¢no sastoje
iz razli¢itih tipova kontrolabilnih kapacitivnosti, Sto ima za posledicu da odredeni
grani¢ni prelazi uzrokuju skokovite promene vrednosti ukupne kapacitivnosti takve
da kriva podesavanja vise nije monotona. Ove nelinearnosti se direktno odrazavaju
na izlaznu ucestanost, pa je samim tim veoma tesko sintetisati linearne rampe na
celom opsegu podesavanja DCO-a. To je glavni nedostatak digitalnih topologija u
odnosu na analogne.

S druge strane, digitalne topologije imaju odlicnu fleksibilnost i svepropusnu

funkciju prenosa koja omogucava sintezu linearnih rampi velikog nagiba. Najmanju
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maksimalnu brzinu modulacije ima topologija VCO-a u otvorenoj sprezi usled ogra-
nicene brzine DAC-a koji generise kontrolni napon oscilatora. Jos jedna posledica
nedostatka povratne sprege je znacajna degradacija linearnosti rampe. Zato se VCO
u otvorenoj sprezi ne koristi kada je linearnost presudan faktor. Za sintezu visoko
linearnih frekvencijskih rampi koristi se topologija na bazi fractional-N PLL-a, koja
zahvaljujuci finom podesavanju srednje vrednosti delioca MMD-a moze postiéi iz-
vanrednu linearnost. Zbog ove osobine, topologija na bazi fractional-N PLL-a je prvi
izbor kada je potrebno posti¢i izuzetne performanse radarskog sistema, kao sto je
tacnost detektovanog rastojanja mete. Redukovana tacnost detekcije degradira re-
zoluciju rastojanja FMCW radarskog senzora, pa tako smanjuje i stepen iskoriséenja
propusnog opsega rampe.

Izlazna snaga sintetizatora u opstem slucaju zavisi od izabrane arhitekture i
ukupne potrosnje kola. Sve analogne topologije FMCW sintetizatora imaju pred-
nost po pitanju izlazne snage u odnosu na digitalne, pre svega zbog odgovarajuéeg
tehnoloskog procesa u kome se projektuje integrisano kolo. Imajuc¢i u vidu da je
za uspesnu realizaciju ADPLL-ova potreban savremen CMOS proces sa malim di-
menzijama tranzistora, izlazna snaga sintetizatora je definitivno manja u odnosu na
konkurentne analogne topologije koje najcesce koriste bipolarne tranzistore visokih
performansi za sintezu RF signala. Upravo iz ovog razloga je ukupna potrosnja
FMCW sintetizatora na bazi ADPLL-a znatno manja u poredenju sa analognim
topologijama. Ipak, vazno je napomenuti da potrosnja ADPLL-ova znacajno raste
na visokim ucestanostima, pa je njihova efikasnost blago redukovana u odnosu na
rad u gigahercnom opsegu.

Maksimalna radna ucestanost ADPLL-ova je ogranic¢ena performansama CMOS
tehnoloskog procesa opste namene i niza je od analognih topologija koje se reali-
zuju u BiCMOS ili RF CMOS procesima. Sinteza linearnih frekvencijskih rampi na
visokim ucestanostima se najlakse moze ostvariti pomocu topologije na bazi frac-
tional-N PLL-a ili integer-N PLL-a sa modulacijom reference. PovrSina analognih
topologija je Cesto vazan faktor, koji utice na cenu celog radarskog sistema. Ove
topologije po prirodi zauzimaju veéu povrsinu zbog velikih vrednosti pasivnih kom-
ponenata u analognim kolima, kao $to su kondenzatori, otpornici i kalemovi. Stoga
je nemogucée smanjiti dimenzije ovih blokova ispod odredene granice, Sto ogranicava
ukupnu povrsinu sintetizatora. Znacajna prednost digitalnih topologija u odnosu na
analogne je upravo povrsina integrisanog kola. S obzirom na to da koriste tranzistore

sa efektom polja (engl. Field-Effect Transistor - FET) malih dimenzija i pretezno
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digitalna kola, povrsina ADPLL-ova moze biti veoma mala, Sto ih ¢ini kompaktnim
i ekonomi¢nim. Ovo pruza mogucénost jednostavne integracije FMCW sintetizatora
sa ostatkom radarskog sistema, ukljucujuéi MCU i DSP deo.

Potrebno je pomenuti dve vazne osobine FMCW sintetizatora koje nisu date
u Tabeli 2, a to su rekonfigurabilnost rampi i sinteza proizvoljnih talasnih oblika
ucestanosti koji se sastoje iz ve¢eg broja rampi razli¢itih brzina modulacija. Ove
osobine umnogome olaksavaju procesiranje radarskog signala i omogucavaju dodatne
funkcionalnosti. Prednost ovakve sinteze je na strani ADPLL-ova sa TPM-om koji
zahvaljujuci svojoj svepropusnoj karakteristici mogu da generisu rampe proizvoljnog
nagiba, a samim tim i sloZzene talasne oblike ucestanosti. Pored ADPLL-ova, pri-
blizno dobre performanse po pitanju rekonfigurabilnosti rampi i sinteze proizvoljnih

talasnih oblika mogu se posti¢i pomocu fractional-N PLL-a.

2.3.6 Odabir optimalne topologije FMCW sintetizatora

Izbor topologije FMCW sintetizatora najvise zavisi od oblasti primene radarskog
sistema. Ona diktira osnovne zahteve radarskih senzora, koji direktno odreduju
projektne parametre i prihvatljivu cenu fabrikacije FMCW sintetizatora. Na taj
nac¢in namena radarskog senzora suzava izbor topologije sintetizatora. Za vecinu
radarskih primena, potrebne su male dimenzije modula i niska cena, pa su visok
stepen integracije i rad na visokim ucestanostima od posebnog interesa. Upravo iz
ovih razloga se, kao logican izbor, namece topologija na bazi fractional-N PLL-a.
Pored relativno male povrsine integrisanog kola i sinteze ucestanosti u mmWave
opsegu, koriste¢i fractional-N PLL mogu se postié¢i izuzetne performanse faznog
suma, propusnog opsega i linearnosti rampe.

FMCW radarski senzori koji se danas koriste u automobilskoj industriji su ve¢im
delom integrisani. Stepen integracije zavisi od tehnoloskog procesa, a prioritet imaju
RF kola da bi se izbegli parazitni efekti usled povezivanja podblokova radara van
¢ipa, koji znatno degradiraju karakteristike na visokim ucestanostima. Sve vrste
radarskih senzora u automobilima, LRR, MRR i SRR, pretezno koriste topologiju
na bazi fractional-N PLL-a jer ona omogucava najbolje sistemske performanse, kao
sto su rezolucija i tac¢nost odredivanja rastojanja mete.

Postupak projektovanja FMCW sintetizatora ucestanosti na bazi fractional-N
PLL-a je detaljno opisan u okviru ove disertacije. Ova topologija je odabrana za
referentnu prilikom projektovanja dva primera Sirokopojasnih FMCW sintetizatora

u mmWave opsegu.
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2.4 Sinteza ucestanosti u mmWave opsegu

Sinteza ucestanosti u mmWave opsegu predstavlja zivu oblast istrazivanja sa
mnogobrojnim izazovima. Uspesna realizacija potpuno integrisanih i visoko stabil-
nih frekvencijskih izvora, koji rade na ucestanostima iznad 30 GHz, zahteva kombi-
novanje analognog i mikrotalasnog pristupa projektovanja. Analogni pristup podra-
zumeva klasi¢no projektovanje elektri¢nih kola na osnovu simulacija sa koncentrisa-
nim parametrima, kao sto su simulacije u vremenskom i frekvencijskom domenu. S
druge strane, mikrotalasni pristup podrazumeva koriséenje elektromagnetskih (EM)
simulatora za karakterizaciju pasivnih delova kola. Rezultati EM simulacija su para-
metri rasejanja (engl. Scattering Parameters - S-parameters) koji opisuju ponasanje
kola u frekvencijskom domenu. Kombinacija ova dva pristupa pruza detaljan uvid u
karakteristike mmWave integrisanih kola i uzima u obzir mnoge fizicke pojave koje
su izrazene na visokim ucestanostima, kao Sto su efekat konacne brzine prostiranja,
skin efekat, gubici usled povrsinskih neravnina provodnika i efekat izracivanja [114].
Ovi efekti mogu uticati na smanjenje faktora dobrote rezonantnog kola oscilatora, pa
samim tim i na redukciju amplitude oscilovanja, pogorsanje faznog Suma i promenu
rezonantne ucestanosti. Stoga oni imaju negativne, Cesto i fatalne, posledice na rad
sintetizatora ucestanosti, pa ih je neophodno uzeti u obzir prilikom projektovanja.

Posebno vazan deo mmWave sintetizatora je mreza za distribuciju LO signala.
Deljenje i pojacanje RF signala, kao i ujednacavanje kasnjenja izmedu RF putanja,
se mnogo jednostavnije realizuje na nizim ucestanostima usled manjeg uticaja pa-
razitnih efekata i vece talasne duzine. Ukoliko RF signal nije pravilno isporucen
primopredajnom lancu, ¢ak iako je sinteza ucestanosti dobra, dolazi do znacajne
degradacije performansi celog sistema [115]. Zato je u mmWave opsegu neophodno
posvetiti posebnu paznju pri projektovanju i optimizaciji mreze za distribuciju LO
signala. U opstem slucaju, izgled ove mreze zavisi od topologije radarskog sistema,
odnosno od broja prijemnih i predajnih lanaca.

Pored oscilatora i mreze za distribuciju LO signala, u sintetizatorima ucestanosti
na bazi fractional-N PLL-a vazne su i karakteristike drugih blokova koje lako mogu
ograniciti ukupne performanse suma, kao sto su PFD-CP lanac i delitelji uCestanosti.

Realizacija FMCW sintetizatora cesto zahteva i digitalni pristup projektovanja,
koji je pozeljan za implementaciju digitalnog generatora rampi. Prema tome, projek-
tovanje visoko integrisanog mmWave FMCW sintetizatora ucestanosti predstavlja
spoj tri potpuno razli¢ita pristupa projektovanja (analogni, digitalni i mikrotalasni),

sto ga ¢ini posebno zanimljivim i izazovnim.
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2.4.1 Opsezi od interesa za primene FMCW radara

Radarski senzori se u automobilskoj industriji intenzivno koriste u poslednje dve
decenije. Veliki broj specificnih primena automobilskih radara, kao i uredaja koji
rade istovremeno, zahteva alokaciju posebnih frekvencijskih opsega za ovu namenu.

Neki od danas aktuelnih ospega su prikazani u Tabeli 3.

Tabela 3: Fekvencijski opsezi od interesa za FMCW radarske senzore.

Naziv opsega Namena Centralna Propusni
ucestanost opseg

79 GHz MRR/SRR 79 GHz 4 GHz

77 GHz LRR 76,5 GHz 1GHz

24 GHz ISM 24,125 GHz 0,25 GHz

60 GHz ISM 60,5 GHz 7GHz

Prosireni 60 GHz | ISM 64 GHz 14 GHz

122 GHz ISM 122,5 GHz 1GHz

245 GHz ISM 245 GHz 2GHz

Hronoloski gledano, prvi opseg rezervisan za automobilske radarske senzore bio
je ultra-sirokopojasni 24 GHz-ni opseg. Razlog odabira ovog opsega je bio strogo
tehnicke prirode, jer je koriste¢i tehnologiju tog vremena bilo izuzetno tesko projek-
tovati i fabrikovati pouzdane radarske senzore za rad na ucestanostima iznad 30 GHz.
Ovaj opseg je kasnije zamenjen 79 GHz-nim opsegom, koji u odnosu na pomenuti
ima manji relativni propusni opseg, sto umnogome olaksava projektovanje antena
i komponenata zavisnih od talasne duzine signala [1]. Rad u 79 GHz-nom opsegu
omogucava koris¢enje linearnih frekvencijskih rampi propusnog opsega od 4 GHz,
koji predstavlja samo 5% relativnog propusnog opsega u odnosu na centralnu uce-
stanost. Dogovorom odgovarajucih regulatornih tela, kao sto su CEPT (European
Conference of Postal and Telecommunications Administrations) u Evropi i FCC (Fe-
deral Communications Commission) u Sjedinjenim Americkim Drzavama, danas je
gotovo u celom svetu ovaj opseg rezervisan samo za rad MRR i SRR automobilskih
senzora. Za LRR senzore je odreden 77 GHz-ni opseg sa propusnim opsegom od
1GHz. To je sasvim dovoljno za detekciju dalekih meta gde nije neophodna fina
rezolucija rastojanja.

Postoji tendencija da se radna ucestanost automobilskih radara podigne na jos
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vise ucestanosti u daljoj buduc¢nosti. Pored 77 i 79 GHz-nih opsega, istrazivaci uve-
liko rade na projektima koji ukljucuju implementaciju radarskih sistema za rad u
122 1 140 GHz-nim opsezima. Medutim, trenutno ne postoje nikakve garancije regu-
latornih tela da ¢e u buducénosti neki od ovih opsega biti alociran samo za primene
u automobilskoj industriji.

Danas je veoma popularan 60 GHz-ni opseg, koji omogucava najveéi propusni
opseg rampe od 7 GHz pa tako i najbolju prostornu rezoluciju od svih ISM opsega.
Od izuzetne vaznosti je ¢injenica da je FCC u novembru 2016. godine dodatno
prosirio ovaj nelicencirani opseg [116]. Tako prosiren 60 GHz-ni opseg pokriva deo
spektra od 57 do 71 GHz $to omogucava prethodno nedostiznu prostornu rezoluciju
radara. Drugim rec¢ima, ovih 14 GHz kontinualnog nelicenciranog spektra se pre-
vode u centimetarsku rezoluciju rastojanja ¢ime se omogucava koris¢enje FMCW
radarskih senzora u kompleksnim okruzenjima na otvorenom i zatvorenom prostoru
koja sadrze veliki broj bliskih objekata [117].

Radarski sistemi koji rade u visim ISM opsezima, kao $to su 122 i 245 GHz, su jos
u eksperimentalnoj fazi razvoja. Ovi opsezi nisu potpuno standardizovani i skloni su
promenama. Prednost 122 i 245 GHz-nih opsega u odnosu na ostale je manji relativni
propusni opseg, pa tako i jednostavnija sinteza Sirokopojasnih rampi. Nazalost, za
ove opsege su rezervisani uski delovi frekvencijskog spektra pa je trenutno nemoguce
iskoristiti njihov sirokopojasni potencijal u komercijalne svrhe.

S obzirom na to da je u ovoj disertaciji fokus na Sirokopojasnim FMCW sin-
tetizatorima, izabrani projektni primeri rade u 60 i 79 GHz-nim opsezima sto im

omogucava izuzetne rezolucije rastojanja.

2.4.2 Odabir tehnoloskog procesa za rad u mmWave opsegu

Rad u mmWave opsegu je istorijski gledano dugo bio rezervisan za III-V teh-
nologije, kao sto su galijum-arsenid (GaAs), galijum-nitrid (GaN) i indijum-fosfid
(InP). Ove poluprovodnicke tehnologije imaju izvanredne RF performanse, ali su
zato veoma skupe i nisu dostupne za masovnu proizvodnju. Stoga je za komerci-
jalne primene u mmWave opsegu, izbor ogranicen na silicijumske tehnologije koje u
poslednje dve decenije dozivljavaju veliki procvat.

Borba izmedu ve¢ duze prisutnih poluprovodnickih tehnologija na bazi silicijum-
germanijumskih (SiGe) BiCMOS procesa i novijih ¢isto silicijumskih (Si) RF CMOS
procesa uveliko traje. Za sada nema pobednika, a najvece su Sanse da ¢e tako i ostati

jer obe poluprovodnicke tehnologije nalaze svoju primenu koja pre svega zavisi od
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namene radarskog sistema. Kljuéni faktori na osnovu kojih se vrsi odabir polu-
provodnicke tehnologije su performanse aktivnih komponenata, potencijalni stepen
integracije i potrosnja [1]. Pored ovih faktora, neophodno je poznavanje radne uce-
stanosti radara, s obzirom na to da izbor frekvencijskog opsega znacajno ogranicava
potrebne karakteristike aktivnih i pasivnih komponenata koje se koriste u integri-
sanim radarskim senzorima. U automobilskoj industriji pouzdan rad elektronskih
komponenata je od presudnog znacaja, pa tako dodatni pritisak na tehnoloski proces
stvara zahtev da radarski senzori rade robusno na Sirokom temperaturnom opsegu
od —40 do +125°C [118].

Srce BiCMOS tehnologije je SiGe heterospojni bipolarni tranzistor (engl. He-
terojunction Bipolar Transistor - HBT), koji u savremenim tehnoloskim procesima
dostize maksimalnu radnu uéestanost (engl. Mazimum Oscillation Frequency - fiax)
iznad 300 GHz. Ucestanost jedinicnog pojacanja (engl. Unity Gain Cutoff Fre-
quency - fr) HBT-a je u proseku nesto niza od fuax, dok strujno pojacanje, B,
varira u opsegu 400—2000. Probojni napon izmedu kolektora i emitera, BV gq,
brzih HBT-ova je veéi od 1,5V, Sto omogucava sirok opseg promene izlaznog na-
pona u pojacavackim stepenima. Stoga performanse SiGe HBT-ova u savremenim
tehnoloskim procesima uglavnom nisu ogranic¢avajuci faktor prilikom projektovanja
mmWave integrisanih kola, ve¢ su to postale integrisane pasivne komponente, kao sto
su kalemovi, kondenzatori, mreze za prilagodenje, transformatori i varaktor diode.
Faktor dobrote ovih komponenata se izrazito smanjuje na visokim ucestanostima,
sto znacajno otezava projektovanje. Zato je posebno vazna tacna karakterizacija pa-
sivnih komponenata u mmWave opsegu, odnosno njihovo adekvatno modelovanje.
Dostupnost specificnih mmWave komponenata, kao sto su varaktor diode i metal-
izolator-metal (engl. Metal-Insulator-Metal - MIM) kondenzatori visokog faktora
dobrote, i njihovih pouzdanih modela su velika prednost tehnologije koja umno-
gome olaksava projektovanje.

Pregled savremenih SiGe BiCMOS procesa visokih performansi za rad u mmWave
opsegu je dat u Tabeli 4. Prikazane su tehnologije poluprovodnickih proizvodaca
GlobalFoundries (GF), odnosno bivsi IBM Semiconductors sa procesima 8XP [119]
i 9HP [120], THP sa procesima SG13S [69] i SG13G2 [121], kao i ST Microelectro-
nics (STM) sa procesima BICMOSIMW (BOIMW) [122] i BiCMOS55 (B55) [123].
Ovi komercijalno dostupni procesi su trenutno najpopularniji i imaju odli¢ne perfor-
manse bipolarnih tranzistora, koji omogucavaju rad integrisanih radarskih senzora u

mmWave opsegu. Treba pomenuti i druge SiGe BiCMOS tehnologije i proizvodace
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koji su takode dostupni na trzistu, kao sto su SBC18H3 [124] proces TowerJazz-a,
QUBIC4Xi [125] proces NXP-a i BITHFC [126] proces Infineon-a. Sve ove tehno-
logije dodatno podrzavaju MOSFET-e, koji omogucéavaju jednostavnu integraciju
digitalnih kola. Takode, supstrat ovih tehnologija ima relativno veliku otpornost pa
tako omogucava bolju izolaciju pojedinih blokova sistema, kao i visok faktor dobrote

kalemova implementiranih u debelim metalima na samoj povrsini ¢ipa.

Tabela 4: Pregled komercijalno dostupnih SiGe BiCMOS tehnoloskih procesa
visokih performansi za rad u mmWave opsegu.

Parametar GF IHP STM
Skraceno ime 8XP 9HP SG13S | SG13G2 | BOMW | B55
procesa [119] [120] [69] [121] [122] [123]
CMOS nod [nm] 130 90 130 130 130 55
npn fr [GHz] 250 300 240 300 230 320
npn fax |GHz| 330 360 330 500 280 370
npn B 650 470 900 650 650 1900
npn BVego [V] 1,65 1,7 1,7 1,7 1,5 1,5
Broj metala 4xCu 9x Cu 7xAl 7x Al 6xCu 8xCu
3xAl 1xAl 1xAl
MIM [fF /um?] 2 2,7 1,5 1,5 2 5
mmWave varaktor | da da ne ne da da

S druge strane, skaliranje RF CMOS procesa omogucilo je redukciju parazitnih
kapacitivnosti MOSFET-a pa tako i poveéanje fr/ fuax ucestanosti. Ovi tehnoloski
procesi su doziveli naglu ekspanziju zahvaljujuc¢i velikim kompanijama, kao sto su
Texas Instruments i Samsung, koje su ulozile veliki trud u razvoj RF CMOS procesa
tehnoloskih nodova koji bi omoguéili neophodne performanse aktivnih komponenata
za rad u mmWave opsegu istovremeno sa visokim stepenom integracije i relativno
malom potrosnjom, a sve u cilju komercijalizacije integrisanih radarskih sistema.
Jos jedan veliki pokretac¢ razvoja savremenih RF CMOS procesa je svakako peta
generacija (5G) komunikacionih sistema, kao i buduéa Sesta generacija koje ¢e isto
tako raditi u mmWave opsegu. Kako bi se postigle poredive performanse tranzistora,
pre svega fr/fmax, 1 odnosu na SiGe BiCMOS procese, potrebni su RF CMOS
procesi tehnoloskog noda ispod 40nm [118]. Veéina danasnjih CMOS procesa je

predvidena za opstu namenu, odnosno optimizovani su za visok stepen integracije
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prvenstveno digitalnih kola, malu potrosnju i pristupac¢nu cenu. Ovakvi procesi su
deleko od optimalnih za projektovanje mmWave integrisanih kola, pre svega zbog
losih visokofrekventnih karakteristika komponenata i nedostatka adekvatnih modela.
Stoga su pored standardnih komponenata neophodni specijalizovani RF tranzistori
i pasivne komponente visokog faktora dobrote, imaju¢i u vidu kompleksne zahteve
za rad u mmWave opsegu. Pored toga, potrebni su i sofisticirani mmWave modeli
komponenata, a cesto i dodatne maske za nestandardne RF komponente. Zato
savremeni RF CMOS procesi, kao sto su 40, 28 i 22nm, nisu jeftini, kao ni svima
komercijalno dostupni.

S obzirom na to da su fr/fmax savremenih MOSFET i HBT-ova poredivi i da
mogu biti iznad 300 GHz, druge karakteristike aktivnih komponenata su od pre-
sudnog znacaja prilikom izbora optimalnog tehnoloskog procesa za rad u mmWave
opsegu. U opstem slucaju, HBT ima vecu transkonduktansu od MOSFET-a, jer
je njegova naponsko-strujna zavisnost eksponencijalna za razliku od kvadratne za-
visnosti MOSFET-a [127]. Jos$ jedna prednost HBT-a je pretezno rezistivna im-
pedansa prikljucaka za razliku od pretezno kapacitivne MOSFET-a. Tako se kod
HBT-ova mnogo jednostavnije pronalazi optimalna mreza za prilagodenje i ujedno
lakse optimizuju minimalni faktor Suma i odgovarajuée pojacanje [128]. Usled veéih
dimenzija, pa samim tim i ve¢ih nasledenih parazitnih kapacitivnosti, HBT-ovi su
manje osetljivi na parazitne efekte iz lejauta [129]. Pored toga, HBT ima mnogo
nizu grani¢nu ucestanost fliker Suma u poredenju sa MOSFET-om, sto HBT-ovima
omogucava za red veli¢ine manji fliker Sum [128]. Ovo je posebno vazno prilikom
projektovanja sintetizatora i optimizacije ukupnog faznog suma. Nedostaci HBT-ova
su velike polarizacione struje i mali stepen skaliranja sa tehnoloskim procesom.

Odabir tehnoloskog procesa je kompromis izmedu prihvatljive cene integrisanog
kola i zeljenih sistemskih parametara. Projektovanje mmWave FMCW sintetizatora
u RF CMOS procesima malog tehnoloskog noda generalno podize cenu kompleta
maski potrebnih prilikom fabrikacije, ali zato smanjuje ukupnu povrsinu integrisa-
nog kola pa se dobija veéi broj ¢ipova sa jednog “vejfera” (engl. Wafer). Imajuéi u
vidu da je povrsina RF blokova pretezno odredena pasivnim strukturama u mmWave
opsegu, uticaj tehnoloskog noda na dimenzije RF kola je zanemarljiv. Medutim, uko-
liko se vrsi integracija celog radarskog sistema, ukljucujuci znacajno veliki digitalni
deo (DSP), tada je isplativost definitivno na strani CMOS-a. U ovoj disertaciji je za
projektovanje FMCW sintetizatora, kao kompromisno resenje, izabran 0,13 um SiGe

BiCMOS proces pre svega zbog dostupnosti i cene, ali i dovoljno dobrih performansi.
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3 FMCW sintetizatori na bazi fractional-N teh-

nike

Sinteza ucestanosti u mmWave opsegu pomocu fractional-N PLL-a je optimalan
izbor kada je potrebno posti¢i odli¢ne performanse Suma i visoko linearne rampe. U
ovim sistemima se, koriste¢i negativnu povratnu spregu, postize znacajno potiskiva-
nje ukupnog faznog Suma sintetizatora i sinhronizacija faza oscilatora. Na ovaj nacin
se omogucava stabilnost izlazne ucestanosti, odnosno izrazito povec¢ava otpornost si-
stema na varijacije temperature, napona napajanja i izlaznog opterec¢enja VCO-a.
Ucestanost izlaznog signala se podesava finom kontrolom srednje vrednosti delioca
u povratnoj sprezi. Visoka rezolucija podesavanja izlazne ucestanosti se dobija na
osnovu velikog broja bita akumulatora u XA modulatoru, koji upravlja trenutnom
vrednoséu delioca MMD-a. To omogucava potpuno digitalnom FMCW generatoru
sintezu linearnih frekvencijskih rampi. Usled izuzetno visokih izlaznih ucestanosti
¢esto se u povratnoj sprezi, pre MMD-a, koriste visokofrekventni delitelji u¢estanosti
koji skaliraju frekvenciju signala, deleéi je celobrojnom vrednoséu, Npg. Pored toga,
u nekim konfiguracijama sintetizatora na bazi fractional-N PLL-a se koriste ulazni
mnozaci referentne ucestanosti pomocu kojih se povec¢ava radna ucestanost XA mo-
dulatora i ujedno smanjuje ukupan faktor multiplikacije reference unutar PLL-a.
Ovo moze doprineti poboljSanju ukupnog faznog Suma milimetarskog sintetizatora
ucestanosti, ali otezava projektovanje PFD-CP lanca i XA modulatora.

U ovom poglavlju su analizirane osnovne karakteristike FMCW sintetizatora
ucestanosti na bazi fractional-N PLL-a. U odeljku 3.1 je prikazano poredenje ra-
zli¢itih hardverskih arhitektura. Analiza osnovnih podblokova fractional-N PLL-a
je predstavljena u odeljku 3.2, sto pruza detaljan uvid u glavne osobine i razlicite
arhitekture podblokova predstavljenih na nivou tranzistora. U odeljku 3.3 je data
detaljna analiza faznog Suma fractional-N PLL-a, kao i odgovaraju¢i model u fa-
znom domenu sa funkcijama prenosa podblokova. Optimizacija linearnosti rampe i
odabir propusnog opsega petlje su prikazani u odeljku 3.4. Na kraju je u odeljku 3.5
predstavljena metodologija projektovanja FMCW sintetizatora na bazi fractional-N
PLL-a, koja sadrzi osnovne smernice i korake koje je potrebno proéi pri projektova-

nju, kao i neophodne kompromise za postizanje izuzetne linearnosti i faznog Suma.
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3.1 Poredenje razlicitih hardverskih arhitektura

Signal odredene ucestanosti u mmWave opsegu se na osnovu fractional-N tehnike
moze generisati na vise nacina u zavisnosti od hardverske arhitekture sintetizatora.
Pod pretpostavkom da je ucestanost referentnog signala ista, kao i izlazna ucestanost

sintetizatora, razlikuju se slede¢e hardverske arhitekture [115]:
e fractional-N PLL sa oscilatorom na fundamentalnoj ucestanosti,
o fractional-N PLL sa izlaznim mnozac¢em ucestanosti,
o fractional-N PLL sa N spregnutih oscilatora (engl. N-push VCO),
e fractional-N PLL sa injekciono sinhronisanim oscilatorom na izlazu.

Pomocu ovih hardverskih arhitektura se na razli¢ite nac¢ine moze realizovati zeljeni
frekvencijski plan (engl. Frequency Plan), koji je najvazniji faktor prilikom proje-
ktovanja sintetizatora ucestanosti. Dobar frekvencijski plan je kljucan za postizanje
visokih performansi sistema uz nisku cenu proizvodnje, sto zahteva temeljno razume-
vanje arhitekture primopredajnika i klju¢nih blokova sintetizatora, poput oscilatora,

delitelja ucestanosti i drugih [109].

3.1.1 PFractional-N PLL sa oscilatorom na fundamentalnoj ucestanosti

Prva hardverska arhitektura predstavlja direktnu sintezu ucestanosti koristeci
VCO koji osciluje na Zeljenoj frekvenciji u mmWave opsegu [66, 76-78]. Blok Sema
ove topologije je prikazana na slici 22.

S obzirom na to da se mmWave signal u povratnoj sprezi vraca preko fiksnog
delitelja ucestanosti, koji se ¢esto naziva preskaler, potrebne su izuzetno brze arhi-
tekture ovog bloka cije je projektovanje kriticno. Takode, projektovanje mmWave
VCO-a je veoma izazovno, jer je tesko istovremeno omoguciti rad na visokim uce-
stanostima, odlican fazni Sum i veliki opseg podesavanja. Ogranicenja postoje pre
svega zbog malog pojacanja tranzistora u mmWave opsegu i redukovanog faktora
dobrote varaktora, koji su neophodni za fino podeSavanje ucestanosti. VCO-ovi
koji rade u fundamental modu, odnosno kod kojih je izlaz prvi harmonik oscilacija,
imaju veliku prednost u odnosu na oscilatore ¢iji je izlaz N-ti harmonik, jer mogu da
omoguée mnogo vece izlazne snage, sto je posebno vazno u mmWave opsegu. Pored
toga, fundamental VCO-ovi su pozeljni zbog toga sto je lakse ostvariti uslove oscilo-

vanja u odnosu na slozenija kola kao sto su N-push VCO-ovi [109]. Nedostatak ove
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fout = NMMD : NPS : fref

fref
—> PFD > LF ‘/tune .fout
—> ‘%’ i >N ] %
ICP fC‘
Jout
~ Jret MMD  Nps Delitelj
+NyMp +Npsg
Podaci
YA FMCW «———
»
modulator generator o4fr_Cf

Slika 22: Blok sema fractional-N PLL-a sa oscilatorom na fundamentalnoj
ucestanosti.

hardverske arhitekture je relativho mali opseg podesavanja mmWave VCO-a, koji

zahteva dodatne margine da bi se kompenzovao uticaj PV'T varijacija.

3.1.2 Fractional-N PLL sa izlaznim mnoZacem ucdestanosti

Kako bi se relaksirali zahtevi VCO-a, smanjila radna ucestanost pa samim tim i

omogucilo lakse postizanje ciljanih performansi, ¢esto se koristi hardverska arhitek-

tura fractional-N PLL-a sa izlaznim mnozacem ucestanosti [80, 81, 108], prikazana

na slici 23.
f CpP fout:NMMD'NPS'NML'fref
ref PFD
_»e ----- > R LF Viune fVCO Mnozaé fOUt
5] VFL, ----- > \ " % XNML
ICP f(ﬁ,'
fvco
~ Jret MMD | DNes Delitelj |
+NyMD +Nps
Podaci
YA FMCW «———
) f
modulator generator G Jref

Slika 23: Blok sema fractional-N PLL-a sa izlaznim mnozacem ucestanosti.
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U slucaju ove hardverske arhitekture, projektovanje celog fractional-N PLL-a je
znacajno pojednostavljeno jer nema potrebe za veoma brzim deliteljima ucestanosti
i mmWave VCO-ovima sa velikim opsegom podesavanja. Jos jedna vazna prednost
ove arhitekture je ¢injenica da se pored ucestanosti multiplicira i opseg podesavanja
VCO-a, pa se tako veliki propusni opseg rampe relativno lako postize. Arhitektura
fractional-N PLL-a sa izlaznim mnozacem ucestanosti se Cesto sreée u savremenim
CMOS procesima, gde se PLL koji radi na gigahercnim ucestanostima jednostavno
implementira, a onda se posebna paznja posvecuje projektovanju mmWave mnozaca.
Nedostatak ove arhitekture je ogranicena izlazna snaga, kao i pojava nezeljenih spek-
tralnih komponenti koje su celobrojni umnosci izlazne ucestanosti PLL-a. Posebno
je opasno curenje osnovnog harmonika VCO-a kroz mnozac [115], Sto lako moze de-
gradirati performanse mesaca ili celog sistema pa je neophodno adekvatno filtriranje.
Najceséi faktori multiplikacije, Ny, su dva i tri, ali se sre¢u i kompleksne struk-
ture kaskadno povezanih mnozaca ucestanosti [81] koji mogu da umnoze ucestanost

izlaznog signala sa nekoliko gigaherca ¢ak u mmWave opseg [108].

3.1.3 Fractional-N PLL sa N-push VCO-om

Slicna ideja multiplikacije ucestanosti se koristi i kod fractional-N PLL-a sa N

spregnutih oscilatora [39, 130], kao Sto je prikazano na slici 24.

VCO
CP
et | PFD | | A
e
Icp
~ fref MMD | N-Nes | Delitelj
+NnmmMD +Npg
Podaci
YA FMCW «——r—
*
modulator generator Jret

Slika 24: Blok sema fractional-N PLL-a sa N-push VCO-om.

Jedina razlika izmedu ove i prethodne arhitekture je u tome Sto fractional-N
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PLL sa N-push VCO-om umesto mnozaca ucestanosti sadrzi slozen harmonijski
VCO ¢iji je izlaz N-ti harmonik osnovne ucestanosti. Stoga za ovu arhitekturu vaze
iste prednosti kao i za fractional-N PLL sa izlaznim mnozacem, a to je da ima Sirok
propusni opseg petlje, kao i da delitelj i VCO rade na nizim ucestanostima pa samim
tim imaju manju potrosnju. Rad na nizim ucestanostima omogucava vece pojacanje
tranzistora i bolji faktor dobrote varaktora, Sto ima za posledicu da sintetizator
ucCestanosti ima manji fazni Sum. S druge strane, nedostatak ove arhitekture je
mala izlazna snaga koja pre svega zavisi od nelinearnosti komponenata [115]. U
praksi su prisutni harmonijski VCO-ovi kod kojih je izlaz drugi (engl. Push-Push)
ili treéi (engl. Triple-Push) harmonik osnovne ucestanosti. Arhitektura push-push
VCO-a je najjednostavnija jer se dve faze lako dobijaju iz diferencijalnog signala,
dok je za triple-push VCO i slozenije konstrukcije neophodan veéi broj faza, odnosno
oscilatora u paraleli. Ovo uzrokuje vec¢u potrosnju i kompleksnost povezivanja pa se

zato N-push VCO-ovi, gde je N > 2, retko srecu u integrisanim radarskim senzorima.

3.1.4 Fractional-\N PLL sa IL oscilatorom na izlazu

Hardverska arhitektura fractional-N PLL-a sa injekciono sinhronisanim (engl.

Injection-Locked - 1L) oscilatorom na izlazu je prikazana na slici 25.

Jout = Ny - Nps © NIL - fref
; CP
ref
— > PED | | > R LF Viune fVCO IL-OSC fout
N V|T/| ..... S
Icp Jo
Jvco
~ fret MMD | Nes Delitelj
+Nump +Npsg
Podaci
YA FMCW «———
—
modulator generator “ff_ef

Slika 25: Blok Ssema fractional-N PLL-a sa IL oscilatorom na izlazu.

Prednost ove arhitekture je, isto kao i kod one sa mnozacem ucestanosti, odsu-
stvo mmWave delitelja i niskofrekventni VCO. Pored toga, ova arhitektura zahteva

dodatni mmWave oscilator i tehniku injekcije signala koja se generalno koristi za

26



Poredenje razli¢itih hardverskih arhitektura

poboljsanje faznog suma [115]. Kako bi omoguéio uspesno injektovanje ulaznog si-
gnala i zakljucavanje na zZeljenu ucestanost pod svim PV'T varijacijama, IL oscilator
mora da ima Sirok opseg zakljuCavanja (engl. Locking Range). Ovom oscilatoru
nije potreban varaktor za fino podesavanje ucestanosti, ali je pozeljno da ima banku
kondenzatora u rezonantnom kolu pomocu koje se kompenzuje uticaj PVT varijacija
i podesava centralna ucestanost opsega zakljucavanja. Ukoliko IL oscilator ne uspe
da se zakljuc¢a na osnovu injektovanog signala PLL-a, dolazi do efekta povlacenja
(engl. Pulling Effect) i kontaminacije spektra izlaznog signala sto za posledicu ima
nezeljeno ponasanje sistema [115]. Zato je veoma vazno da se prilikom projektova-
nja IL oscilatora vodi rac¢una o opsegu zakljucavanja i obezbede dovoljne margine za
sigurno zaklju¢avanje na ulaznu ucestanost. Sirok opseg zaklju¢avanja zahteva jaku
injekciju i mali faktor dobrote rezonatora [131], $to degradira performanse faznog
suma i povec¢ava potrosnju. Stoga je potrebna veéa snaga na izlazu PLL-a kako
bi se obezbedio ispravan rad IL oscilatora. Ova hardverska arhitektura se retko
srece u FMCW radarskim senzorima upravo zbog uskopojasnosti IL oscilatora, kao
i velike osetljivosti na parazitne sprege izmedu kriti¢nih blokova unutar ¢ipa koje u

najgorem slucaju mogu dovesti do zakljucavanja na pogresnoj ucestanosti.

3.1.5 Odabir optimalne hardverske arhitekture

Izbor optimalne hardverske arhitekture za odredenu primenu zavisi pre svega od
frekvencijskog plana i arhitekture primopredajnog dela radarskog senzora, kao i po-
trebnog opsega podesavanja, faznog Suma, izlazne snage, potrosnje i povrsine [109].
Pored toga, na izbor optimalne hardverske arhitekture umnogome uticu parame-
tri tehnoloskog procesa, kao sto su karakteristike komponenata, ogranaka vodova
itd [115]. Potrebno je uzeti u obzir, u slucaju kada je to poznato, i ostale specifi¢nosti
sistema, kao $to su na primer potreba za generisanjem signala razli¢itih faza (signali
u kvadraturi), raspored kljuénih blokova u lejautu ili rastojanja izmedu sintetizatora
ucestanosti i ostalih blokova. Svi ovi zahtevi predstavljaju ulaze na osnovu kojih se
donosi odluka o izboru optimalne hardverske arhitekture FMCW sintetizatora.

U Tabeli 5 je dato poredenje prednosti i nedostataka hardverskih arhitektura
FMCW sintetizatora na bazi fractional-N PLL-a. S obzirom na to da je linearnost
frekvencijske rampe direktno odredena kontrolom MMD-a u povratnoj sprezi, pri-
likom multiplikacije izlazne ucestanosti PLL-a nema dodatnih izoblicenja rampe.
Medutim, treba imati u vidu da se sve neidealnosti rampe nastale u PLL-u multipli-

ciraju kao i ucestanost signala, sto ujedno predstavlja nedostatak svih arhitektura
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koje generisu vise harmonike. Zahtevi za malim faznim sSumom su kod FMCW
radara relaksiraniji u poredenju sa komunikacionim sistemima, jer je fazni Sum pre-
dajnog i prijemnog signala korelisan pa su na taj nac¢in smanjeni Stetni efekti faznog

Suma sintetizatora [109].

Tabela 5: Poredenje hardverskih arhitektura FMCW sintetizatora ucestanosti na
bazi fractional-N PLL-a [115].

Arhitektura Potrebni blokovi | Prednosti Nedostaci
Fractional-N PLL | fundamental VCO mala kompleksnost | mmWave delitel]j,
sa fundamental i mmWave delitelj i povrsina mali faktor dobrote
VCO-om varaktora i opseg
podesavanja
Fractional-N PLL | niskofrekventni mala vrednost mala izlazna snaga
i mnozac VCO i mnozac delioca u petlji i mnogo oscilatora
ucestanosti ucestanosti i sirok opseg (N >2)
podesavanja
Fractional-N PLL | N-push VCO mala vrednost mala izlazna snaga
sa N-push delioca u petlji i izlazni harmonici
VCO-om i Sirok opseg
podesavanja
Fractional-N PLL | niskofrekventni mala vrednost problemi sa
i IL oscilator VCO i IL oscilator delioca u petlji i povlacenjem
dobar fazni Sum i uzak opseg
zakljuCavanja

U okviru ove disertacije su u 0,13 um SiGe BiCMOS procesu projektovana dva
primera fractional-N PLL-a sa fundamental VCO-om, koji rade u 60 i 79 GHz-nim
opsezima. Ova arhitektura je izabrana jer je potrebno maksimizovati izlaznu snagu
sintetizatora, a istovremeno posti¢i sto bolji fazni Sum i linearnost sirokopojasnih
rampi. Velika izlazna snaga je uobicajen zahtev kod FMCW sintetizatora, posto se
snaga LO signala najcesce deli vise puta kako bi se isporucila predajnim i prijemnim
lancima. Stoga je uglavnom na izlazu sintetizatora potrebna snaga veca od 0 dBm.
Prema tome, arhitekture sa izlaznim mnozacem ucestanosti i sa N-push VCO-om ne
dolaze u obzir zbog male izlazne snage. S druge strane, arhitektura sa IL oscilatorom
pruza slicne performanse kao i fundamental VCO arhitektura pri ¢emu ne zahteva
mmWave delitelj. Medutim, glavni problem ove arhitekture je relativno uzak opseg
zakljucavanja koji onemogucava sintezu sirokopojasnih rampi. Zato je optimalan

izbor fractional-N PLL sa oscilatorom na fundamentalnoj ucestanosti.
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3.2 Analiza osnovnih podblokova fractional-N PLL-a

U ovom potpoglavlju je dat opis osnovnih podblokova fractional-N PLL-a na
nivou tranzistora. Prikazane su razlic¢ite arhitekture ovih kola za rad u mmWave
opsegu, kao i njihove glavne prednosti i nedostaci. Isto tako su izvedene osnovne
smernice za projektovanje podblokova milimetarskih PLL-ova, koje su kasnije pri-

menjene na dva pomenuta projektna primera.

3.2.1 VCO

VCO-ovi sintetisu signal Zeljene ucestanosti u zavisnosti od ulaznog kontrolnog
napona. U integrisanim realizacijama najces¢i su oscilatori sa diferencijalnim izla-
zom koji im pruza dodatnu otpornost na izvore Suma iz okruzenja, kao sto su Sum
napajanja ili Sum uzrokovan spregom kroz supstrat. VCO se sastoji iz aktivnog kola,
rezonantnog kola i pozitivne povratne sprege. Aktivno kolo sadrzi tranzistore koji
kompenzuju gubitke u rezonantnom kolu i odrzavaju oscilacije, dok se rezonantno
kolo sastoji iz pasivnih komponenata, integrisanih kalemova i kondenzatora.

Ucestanost oscilovanja je pretezno odredena komponentama rezonantnog kola.
Najveéi uticaj na uspostavljanje i odrzanje oscilacija ima faktor dobrote rezonatora,
koji je odreden dominantnim faktorom dobrote kalema ili kondenzatora. Faktor
dobrote kalema je linearno srazmeran radnoj ucestanosti za razliku od kondenzatora
kod koga je obrnuto srazmeran istoj. Stoga su u mmWave opsegu faktori dobrote
kondenzatora i varaktora ogranicavajuci faktori u VCO-u. Kako bi se uspostavile
i odrzale oscilacije po Barkhauzenovom kriterijumu (engl. Barkhausen Criterion),
potrebno je da pojacanje u petlji koju formiraju aktivno kolo i rezonator bude tac¢no
jedan, kao i da fazni pomeraj bude ta¢no 360° [100].

Alternativno, VCO-ovi koji rade u mmWave opsegu se mogu posmatrati kao
sistemi sa odvojenim pasivnim rezonantnim kolom i aktivnim kolom za generisanje
negativne rezistanse. Uloga aktivnog kola za generisanje negativne rezistanse je da
uspostavi regenerativnu povratnu spregu i tako dodaje energiju rezonantnom kolu
potrebnu za kompenzaciju gubitaka i odrzanje oscilacija, pa je otuda u literaturi
uobicajen naziv “negativna” rezistansa.

U mmWave opsegu se dominantno koriste dve arhitekture VCO-a zbog jedno-
stavnosti projektovanja i zadovoljavajucih performansi [132], a to su LC VCO sa
unakrsno spojenim tranzistorima (engl. Cross-Coupled - CC) [70, 76, 78, 133] i
diferencijalni Kolpic (engl. Colpitts) VCO [77, 115, 117, 132, 134-136].
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CC-LC VCO: Arhitektura CC-LC VCO-a se sastoji iz dva tranzistora unakrsno

povezanih gejt-drejn (baza-kolektor) prikljucaka i rezonatora, kao $to je prikazano

na slici 26.
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Slika 26: Arhitektura LC VCO-a sa unakrsno spojenim tranzistorima na bazi (a)
nMOS i (b) bipolarnih tranzistora.

Ucestanost oscilovanja CC-LC VCO-a sa MOSFET-ovima je odredena izrazom:

B 1
ZR\/LSQ(CSe + C(var + Cpar) ’

fec (27)

gde je Lg jednostrana (engl. Single-Ended) induktivnost kalema, Cy jednostrana
kapacitivnost kondenzatora, C\,, kapacitivnost varaktora, a Cp,, jednostrana para-
zitna kapacitivnost koju vidi rezonantno kolo. Parazitna kapacitivnost rezonantnog
i aktivnog kola se dodaje na ukupnu kapacitivnost rezonatora i na ovaj nacin re-
dukuje ucestanost oscilovanja. Pored parazitne kapacitivnosti u mmWave CC-LC
VCO-ovima znacajne su i parazitne induktivnosti interkonekcija, koje je neophodno
uzeti u obzir prilikom projektovanja. Zato je pozeljno da se kompletno rezonantno
kolo karakterise pomocéu EM simulatora.

U SiGe i BiCMOS tehnoloskim procesima je koris¢enje arhitekture prikazane
na slici 26(b) ograni¢eno maksimalnom radnom ucestanoséu VCO-a imajuéi u vidu
veliku otpornost baze bipolarnih tranzistora [132]. Pored toga, na putanji signala
pozitivne povratne sprege neophodni su sprezni kondenzatori da bi se obezbedila

ispravna polarizacija i sprecio ulazak bipolarnih tranzistora u rezim saturacije, sto
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dodatno otezava projektovanje VCO-a. Stoga se CC-LC arhitektura retko srec¢e kod
bipolarnih mmWave VCO-ova. S druge strane, u savremenim CMOS procesima je
ova arhitektura dominantna na ucestanostima iznad 5GHz, pa je zato u daljem
tekstu posebna paznja posvecena kolu sa slike 26(a).

Ukupni jednostrani gubici u rezonatoru se mogu modelovati pomoc¢u otpornika
vrednosti Ry, koji predstavlja ekvivalentnu paralelnu otpornost dodatu rezonant-
nom kolu. Ova otpornost ima negativne posledice po faktor dobrote rezonatora, pa
samim tim smanjuje amplitudu oscilacija i povecava fazni Sum. Uslov uspostavlja-
nja oscilacija po Barkhauzenovom kriterijumu kod CC-LC VCO-a na bazi CMOS

tranzistora je da na rezonantnoj ucestanosti vazi:

9m - (Tds || Rpar) Z 1, (28)

gde je g, transkonduktansa jednog od unakrsno spojenih tranzistora, a rys je odgo-
varajuca izlazna otpornost tranzistora. U jednacini (28) se leva strana moze aprok-
simirati kao g, - (Tas || Rpar) & gm - Rpar- Ako je ovaj proizvod jednak ili veéi od
jedan, uspostavice se oscilacije u VCO-u. U praksi se uvek ostavlja dovoljno velika
margina tako da se obezbedi sigurno startovanje oscilatora usled PVT varijacija.
Najcesce se usvaja da leva strana jednacine (28) ima vrednost u opsegu 2—4.
Zanemarujud¢i pojavu efekta modulacije duzine kanala, transkonduktansa CMOS

tranzistora u unakrsno spojenom paru se moze aproksimirati kao:

w
gm = MCoxf(VGS — ‘/t>7 (29)

gde je p pokretljivost nosioca u kanalu, C,, povrsinska kapacitivnost gejta, Vg
napon gejt-sors prikljucaka, V; napon praga provodenja, W Sirina i L duzina kanala.
Imajuéi u vidu jednacinu (29) i ¢injenicu da je maksimalni Vg ograni¢en naponom
napajanja, kao i da je proizvod pC,, odreden izabranom tehnologijom, odnos W/L se
bira tako da obezbedi sigurno startovanje oscilatora. U savremenim primenama koje
zahtevaju da VCO radi na visokim ucestanostima duzina kanala se obi¢no bira tako
da bude minimalna koju data tehnologija dozvoljava. Na ovaj nacin se minimiziraju
parazitne kapacitivnosti aktivnog kola i omogucéava visa radna ucestanost.
Osnovna razlika izmedu arhitektura koje koriste nMOS ili pMOS unakrsno spo-
jeni par je u tome sto nMOS tranzistori imaju vec¢u transkonduktansu uzrokovanu
vec¢om pokretljivoséu nosioca u kanalu. Stoga je za postizanje iste transkonduk-

tanse potrebna vec¢a povrsina pMOS tranzistora, pa se samim tim dobijaju i vece
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parazitne kapacitivnosti. U mmWave opsegu se dominantno koristi nMOS unakrsno
spojeni par zbog vise ucestanosti jedini¢énog pojacanja nMOS tranzistora u odnosu
na pMOS, kao i zbog manjeg optereenja rezonantnog kola [133]. Medutim, ovo
ne eleminise potpuno koriséenje pMOS tranzistora imajuci u vidu da pored manje
transkonduktanse ovi tranzistori imaju i manji fliker Sum u poredenju sa nMOS tran-
zistorima, pa se zato Cesto koriste u CC-LC VCO-ovima do 20 GHz [137]. U praksi
se srece i komplementarna arhitektura koja sadrzi kombinaciju pMOS i nMOS para.
Prednost ove arhitekture je dvostruko vec¢a amplituda oscilacija, koja omogucava
manju polarizacionu struju. Izlazni napon u ovoj arhitekturi ne moze da ide iznad
napona napajanja pa to predstavlja ogranicenje koje uti¢ce na maksimalnu ampli-
tudu izlaznog signala. Vazan nedostatak komplementarne arhitekture je potreba za
visim naponom napajanja u poredenju sa arhitekturom koja ima pMOS ili nMOS
unakrsno spojene tranzistore, kao i relativno mala maksimalna radna ucestanost.

S obzirom na to da je amplituda oscilacija direktno odredena polarizacionom
struyjom VCO-a, veoma je vazno da ona bude precizno kontrolisana. Strujni izvori
za polarizaciju sa slike 26 predstavljaju strujna ogledala, koja kod mmWave CC-LC
VCO-a mogu biti pMOS [76] ili nMOS [78] tipa. Polarizaciona struja se obavezno
filtrira kako bi se u VCO-u sprecilo konvertovanje navise Suma iz osnovnog opsega.
Arhitektura VCO-a sa pMOS strujnim izvorom je u blagoj prednosti u odnosu na
nMOS izvore imajuéi u vidu da je fliker Sum pMOS tranzistora manji, kao i ¢injenicu
da se tako pored Suma polarizacione struje dodatno filtrira i Sum napajanja. Postoji
jo$ jedan pristup polarizacije VCO-a ogranicenjem struje koja proti¢e kroz njega.
To se moze posti¢i programabilnim otpornikom [133] pri ¢emu se izbegava koris¢ene

MOSFET-a, a samim tim znacajno redukuje fliker Sum.

Diferencijalni Kolpic VCO: Za razliku od CC-LC VCO-a kod koga prolasci
kroz nulu diferencijalnog izlaznog napona, Vou = Voutp — Voutn, Uzrokuju naizmeniéno
ukljucivanje i iskljuc¢ivanje aktivnih komponenata, kod diferencijalnog Kolpic VCO-
a se samo prilikom vrsnih vrednosti napona V., injektuje struja u rezonator iz
aktivnih komponenata. Na slici 27 je prikazana arhitektura diferencijalnog Kolpic
VCO-a sa bipolarnim tranzistorima.

U slucaju diferencijalnog Kolpic VCO-a sa bipolarnim tranzistorima, ucestanost

izlaznog signala je:
1

21/ L ((Cr + Cp) || Coar)

feorp = (30)
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Slika 27: Arhitektura diferencijalnog Kolpic VCO-a sa bipolarnim tranzistorima.

gde je Lp induktivnost kalema u bazi tranzistora, Cp kapacitivnost kondenzatora
paralelnog sa baza-emiter spojem, a C; kapacitivnost baza-emiter spoja tranzistora.
U jednacini (30) nisu uzete u obzir parazitne kapacitivnosti koje postoje u lejautu
i blago redukuju ucestanost oscilatora. Za razliku od CC-LC VCO-a kod koga se
parazitne kapacitivnosti direktno sabiraju sa ukupnom kapacitivnoséu rezonantnog
kola, kod diferencijalnog Kolpic VCO-a se one dodaju na kapacitivnost varaktora,
koji se nalazi u paraleli sa ekvivalentnom kapacitivnoséu Cr + C,. Paralelna veza
ovih kapacitivnosti je jedna od vaznih prednosti ove arhitekture, Sto je ¢ini prvim
izborom kada je u pitanju rad na izuzetno visokim ucestanostima u mmWave opsegu.

Pored struje polarizacije Kolpic VCO-a, Igg, neophodno je generisati i napon
polarizacije baze bipolarnih tranzistora, Vz. Uloga kalema Ly je da napravi veliku
impedansu za RF signal koja se vidi iz rezonantnog kola, $to se u Semi za male

signale moze predstaviti otvorenom vezom.

Kod pomenutih arhitektura VCO-a, amplituda oscilacija je odredena proizvodom
polarizacione struje aktivnog kola i ekvivalentne otpornosti rezonatora. Prema tome,
ukoliko zelimo da odrzimo konstantnu amplitudu oscilacija na zadatom frekvencij-
skom opsegu, ovaj proizvod moramo odrzati konstantnim. Ovo se moze ostvariti
pomocu kola za automatsku regulaciju amplitude (engl. Automatic Amplitude Con-
trol - AAC) [83], koje moze biti digitalno ili analogno. Rad digitalne AAC se zasniva

na ideji da strujni izvor bude podesiv sa diskretnim koracima i da se kontrola vrsi
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pomocu jednostavne masine stanja koja estimira amplitudu na osnovu izlaza detek-
tora snage, dok je analogna AAC malo slozenija jer obrazuje analognu petlju koja
unosi dodatni rizik po stabilnost sistema i otezava projektovanje pa se zato retko
sre¢ce u mmWave VCO-ovima. Glavni nedostatak digitalne AAC je konacna tacnost
podesavanja zeljene amplitude oscilacija, koja zavisi od rezolucije strujnog izvora.

Poredenje arhitektura VCO-a za rad u mmWave opsegu je dato u Tabeli 6.

Tabela 6: Poredenje razli¢itih arhitektura VCO-a za rad u mmWave opsegu.

CMOS BiCMOS/SiGe

Parametar

CC-LC Kolpic CC-LC Kolpic

VCO VCO VCO VCO
Opseg podesavanja | + + + 4
Fazni Sum + — + 4+
Maksimalna radna | + + - 4
ucestanost
Izlazna snaga — — + +
Potrosnja — — — _

U literaturi [138] je pokazano da arhitektura CMOS CC-LC VCO-a na relativno
niskim ucestanostima ima bolje kvantitativne pokazatelje performansi (engl. Figure
of Merit - FoM) VCO-a od diferencijalne Kolpic arhitekture sa CMOS tranzistorima,
koja se iz istog razloga retko koristi u mmWave opsegu. S druge strane, u BiCMOS
i SiGe tehnoloskim procesima se dominantno koriste diferencijalni Kolpic VCO-ovi
zbog izuzetnih performansi faznog Suma i opsega podeSavanja [117, 134], koje se
postizu zahvaljujuéi visokoj maksimalnoj radnoj ucestanosti [132]. Izlazna snaga
arhitektura na bazi bipolarnih tranzistora je znacajno veéa u poredenju sa CMOS
arhitekturama. Ukupna potrosnja struje pomenutih arhitektura mmWave VCO-ova
je prilicno visoka i najcesée veca od 10 mA.

Odgovor na pitanje zasto diferencijalni Kolpic VCO sa bipolarnim tranzistorima
ima bolje performanse od CC-LC VCO-a, dok je sa CMOS tranzistorima situacija
obrnuta, moze se dobiti detaljnom analizom vremenski promenljivih izvora Sumova
u oscilatoru, kao i talasnih oblika napona i struje. Na slici 28(a) je prikazan uticaj
trenutka injekcije impulsa na prostoperiodic¢ni izlazni napon VCO-a, sto pokazuje

vremenski promenljivu prirodu ovog sistema. Impulsna funkcija osetljivosti (engl.
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Impulse Sensitivity Function - ISF) izlaznog napona oscilatora, I, predstavlja perio-
di¢nu (sa periodom 2x) bezdimenzionu funkciju nezavisnu od frekvencije i amplitude
signala [96]. Odgovarajuéa ISF za prostoperiodi¢ni izlazni napon VCO-a je prika-
zana na slici 28(b). Ukoliko se posmatra ciklostacionarni izvor Suma, odnosno izvor
¢ija se spektralna gustina Suma menja periodi¢no, kao Sto je to najcesce slucaj sa
sumovima u oscilatoru, moze se definisati efektivna ISF, I'.g, pomocu koje se izracu-
navaju odgovarajuci doprinosi ukupnog faznog suma VCO-a. Ona direktno odreduje
efektivni Sum struje na jednoj periodi, a ujedno opisuje talasne oblike napona i struje
VCO-a. Pozeljno je da amplituda efektivne ISF bude $to manja, a trajanje impulsa
sto krace. Upravo ovi zahtevi su ispunjeni kod diferencijalnog Kolpic VCO-a sa
bipolarnim tranzistorima. Impulsi efektivne ISF su kod ove arhitekture uski usled
velike transkonduktanse tranzistora koja omogucava brzo prekidanje toka struje, a
samim tim je trajanje injekcije Suma bipolarnog tranzistora krac¢e pa je doprinos
faznom Sumu manji. Ovo nije slucaj kod diferencijalnih Kolpic VCO-ova sa CMOS
tranzistorima, jer je njihova transkonduktansa mnogo manja pa je vreme iskljuciva-
nja/ukljuc¢ivanja tranzistora veée. Zato efektivna ISF ovih VCO-ova ima zaobljenije
ivice koje su slicne CMOS CC-LC VCO-ovima, s$to rezultuje degradacijom perfor-

mansi faznog Suma.

Vout 4 Impuls u wtyg = 2n Vout A
Ve ™,
0 / "ot
T 3n 5w
= = om = 03
Vout 2 T Tt
7

ot

(a) (b)
Slika 28: (a) Uticaj trenutka injekcije impulsa na prostoperiodi¢ni izlazni napon
VCO-a i (b) talasni oblik izlaznog napona sa odgovaraju¢om ISF.
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3.2.2 PFD

Vazan deo sintetizatora na bazi PLL-a je fazni detektor, koji ima ulogu da odredi
faznu razliku izmedu referentnog signala, V., i signala povratne sprege na izlazu de-
litelja ucestanosti, Vg;,. Umesto faznih detektora, cesto se koriste slozenija kola koja
mogu detektovati istovremeno fazu i frekvenciju, poznatija kao fazno-frekvencijski
detektori (PFD). Izlaz ovih kola ne zavisi samo od razlike faza ulaznih signala, ve¢ i
od razlike ucestanosti u slucaju kada PLL nije zakljucan. To omogucéava brzi proces
zakljucavanja PLL-a, sto je ¢esto od interesa u komercijalnim primenama. Postoje
razlic¢ite arhitekture PFD-ova, medu kojima se najvise koristi linearni PFD [139], ¢ija
je blok sema prikazana na slici 29. Linearni PFD se sastoji iz dva D flip-flopa (DFF)
na ¢ijim je ulazima stalno logicka jedinica, izlaznih bafera, “ni” kola i dodatnog kola

za kaSnjenje u reset putanji (engl. Reset Path Delay).

Vbp

Slika 29: Arhitektura linearnog PFD-a.

Ako faza referentnog signala, 6,., prednjaci u odnosu na fazu signala na izlazu
delitelja ucestanosti, 84iy, tada kolo generiSe signal V,,, koji za posledicu ima da
VCO povecéa radnu ucestanost i na taj nacin omogucava da se faza izlaznog signala
izjednaci sa fazom referentnog signala. Obrnuto, ako faza referentnog signala kasni
za fazom izlaznog signala, generise se signal Vg, koji za posledicu ima da VCO smanji
radnu ucestanost i tako poravna fazu sa referentnom. Ukoliko su na ulazu u PFD
signali u fazi, tada detektor generise logicke nule na oba izlaza. S obzirom na to da
signali V;, i Van kontroliSu prekidace u CP-u, koji su najcesce transmisioni gejtovi,

potrebni su i komplementarni signali Vs i V4 za upravljanje njima.
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Detaljan dijagram stanja PFD-a je prikazan na slici 30. Prelazi se desavaju samo
na uzlazne ivice signala Vs i Vy;,. Ako pretpostavimo da je PFD u pocetnom stanju
Zadrzi, tada su na oba izlaza logicke nule. U zavisnosti koja uzlazna ivica stigne prva,
PFD ¢e pre¢i u Ubrzaj ili Uspori stanje. Ukoliko uzlazna ivica referentnog signala
stigne prva, potrebno je povecati ucestanost VCO-a, pa CP puni kondenzator na
svom izlazu i uvecava vrednost kontrolnog napona. PFD ostaje u stanju Ubrzaj
sve dok ne stigne uzlazna ivica Vj;, signala. Kada stigne uzlazna ivica Vg, signala,
PFD prelazi u privremeno Reset stanje ¢ije je trajanje odredeno kasnjenjem u reset
putanji, Treset- Lokom Reset stanja na oba izlaza su logicke jedinice, Sto znaci da su
oba strujna izvora u CP-u ukljuc¢ena tako da struja slobodno proti¢e. Na ovaj nacin
se omogucava da petlja i u zaklju¢anom stanju, odnosno kada su ulazi PFD-a u fazi,
nije prekinuta i sprecava se pojava slobodno oscilujuéeg VCO-a (engl. Free-Running
VCO) koja dovodi do degradacije performansi faznog suma PLL-a. Zato se PFD
projektuje tako da Treee; bude u opsegu od 1 do 15% periode referentnog signala, pri
¢emu odabir zavisi od radne ucestanosti i prihvatljivog faznog Suma PFD-CP lanca.
Nakon resetovanja DFF-ova, PFD prelazi u pocetno stanje Zadrzi. U slucaju kada
faza Vif signala kasni za fazom Vy;, signala, izlazni signal VCO-a je previse brz pa ga
je potrebno usporiti. Zato PFD generise Vy, signal koji uzrokuje struju praznjenja
kondenzatora i redukuje kontrolni napon VCO-a. Prema tome, moze se zakljuciti da
struja na izlazu CP-a puni ili prazni LF u vremenskom intervalu 7 izmedu uzlaznih

ivica signala Ve i Vg u kome je PED u Ubrzaj ili Uspori stanju, respektivno.

Zadrzi
Vup = VSS
Van = Vss

Slika 30: Dijagram stanja linearnog PFD-a.

Jedna od najvaznijih karakteristika PFD-a je da nema mrtvu zonu, koja uzrokuje
povecanje faznog Suma i pojavu nezeljenih spektralnih komponenti [140]. Ova zona
predstavlja opseg fazne razlike ulaznih signala za koji PFD nije aktivan, pa samim
tim nulta mrtva zona (engl. Zero Dead Zone) omoguéava PFD-u da detektuje

proizvoljno malu faznu gresku, 6, = 0,of — 04jv-
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Zavisnost srednje vrednosti izlazne struje CP-a od fazne greske na ulazu linearnog
PFD-a predstavlja funkciju prenosa PFD-CP lanca, koja je prikazana na slici 31.
Kao sto se moze videti na slici 31(a), karakteristika idealnog PFD-a sa CP-om je
linearna u opsegu +2xn. Ako je fazna greska unutar ovog opsega, PFD vrsi akviziciju
faze i ponasa se kao fazni detektor. S druge strane, kada je fazna greska izvan
opsega *+2m, ucestanosti ulaznih signala se znacajno razlikuju, pa dolazi do pojave
isklizavanja ciklusa (engl. Cycle Slipping). Tada linearni PFD radi kao frekvencijski
detektor, koji uzrokuje ve¢u promenu kontrolnog napona VCO-a i ujedno ubrzava
proces zakljucavanja PLL-a. Kako se frekvencijska greska smanjuje, fazna razlika
ulaznih signala se vraca u linearni opseg 42z, pa vise nema isklizavanja ciklusa [141].
To omogucava PLL-u zakljucavanje faze izlaznog signala. Isklizavanje ciklusa je
¢esto nepozeljno, jer izaziva nelinearno ponasanje PFD-a. Zato se ubacivanjem

dodatnih stanja u linearni PFD moze prosiriti linearni radni opseg [139].

Ld a
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—4n  —3n —2n = 0
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Slika 31: Funkcija prenosa linearnog PFD-a sa CP-om: (a) idealna i (b) realna.

Usled konac¢nog kasnjenja u reset putanji, odnosno slepe zone (engl. Blind Zone)
koja postoji kod realnog PFD-a, dolazi do smanjenja linearnog opsega ispod 4z [141],
kao Sto je prikazano na slici 31(b). Ovo smanjenje ima uticaj na brzinu zaklju¢avanja
PLL-a, jer tokom ovog procesa frekvencija ne raste monotono, imajuc¢i u vidu da

zbog nelinearne funkcije prenosa PFD periodi¢no daje pogresnu informaciju.
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Sintetizatori koji rade u mmWave opsegu uglavnom zahtevaju relativno visoke
referentne ucestanosti (>100 MHz) kako bi se smanjio ukupan faktor multiplikacije
unutar petlje i postigle optimalne performanse faznog Suma. To zahteva veoma brz
PFD, pa je zato maksimalna radna ucestanost od velikog interesa prilikom projekto-
vanja. Maksimalna radna ucestanost je kod arhitekture linearnog PFD-a ogranicena
kasnjenjem u reset putanji, odnosno brzinom rada modifikovanog DFF-a i “ni” kola.

U prakti¢nim primenama se za implementaciju digitalnih kola u PFD-u najcescée
koriste dve logike, staticka CMOS logika i dinamicka logika sa jednom fazom signala
takta (engl. True Single-Phase Clock - TSPC). Na slici 32 su prikazane arhitekture
modifikovanog DFF-a sa logickom jedinicom na ulazu i asinhronim resetom u dve
digitalne logike: (a) statickoj CMOS i (b) dinamickoj TSPC logici.
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Slika 32: Arhitekture modifikovanog DFF-a sa logickom jedinicom na ulazu i
asinhronim resetom u (a) statickoj CMOS i (b) dinamickoj TSPC logici.
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Digitalna logicka kola na bazi TSPC strukture se u PFD-u dominantno koriste
na ucestanostima preko 500 MHz, jer trose neuporedivo manje i zauzimaju manju
povrsinu u odnosu na staticka CMOS kola. Medutim, na relativno niskim radnim
ucestanostima (<100 MHz) zbog uvecanja struja curenja tranzistora, koje poti¢u od
provodenja u potpraznom rezimu, kao i iz sors/drejn spojeva, dolazi do promene
potencijala klju¢nih ¢vorova unutar TSPC kola pri ¢emu moze doéi i do promene
trenutnog stanja [142]. Prema tome, ova kola su zavisna od dinamike rada, pa u slu-
¢aju sporih promena stanja dolazi do degradacije logickih nivoa i velikog povecanja
potrosnje. Ovaj problem je posebno izrazen na visokim temperaturama. Granic¢ni
opseg ucestanosti u kome pomenute logike imaju sli¢nu potrosnju je oko par stotina
megaherca. Prilikom projektovanja TSPC logickih kola potrebno je voditi ra¢una
da usled loseg odabira dimenzija tranzistora ne dode do trke signala unutar kola,
sto rezultuje pojavom gliceva [142].

Pored izuzetno male povrsine i potrosnje, jos jedna velika prednost TSPC logike
je znatno manji fazni Sum koji se moze postic¢i pre svega zahvaljuju¢i manjem broju
tranzistora i brzim tranzicijama na putanji signala [142]. S druge strane, osnovne
prednosti staticke CMOS logike u odnosu na TSPC logiku su pouzdanost rada kola
i bolja otpornost na PV'T varijacije. Ove prednosti se dobijaju kao rezultat ¢vrsto

kontrolisanih potencijala svih ¢vorova u kolu.

3.2.3 Strujna pumpa (CP)

Fazna razlika referentnog signala i signala na izlazu delitelja ucestanosti se po-
mocu PFD-a konvertuje u digitalne signale V,, i Vyn, koji upravljaju izlaznom stru-
jom CP-a. Ova struja puni ili prazni kondenzatore u LF-u pri ¢emu dolazi do
strujno-naponske konverzije, nakon koje se dobija filtrirani kontrolni napon VCO-a.
U opstem slucaju, CP se sastoji od dva kontrolabilna strujna izvora povezana na
zajednicki izlaz koji je dalje povezan za ulaz LF-a. Modovi rada konvencionalnog
CP-a u zavisnosti od stanja PFD-a su prikazani na slici 33. U stanju (a) Zadrzi
petlja je otvorena, jer su oba strujna izvora u CP-u isklju¢ena. Tokom (b) Ubrzaj
ili (¢) Uspori stanja jedan od strujnih izvora je ukljucen pa CP puni ili prazni LF,
respektivno. Kako bi se sprecilo trajno otvaranje petlje, pa samim tim i degradacija
faznog suma u blizini nosioca, potrebno je da oba strujna izvora budu ukljuc¢ena
tokom dela periode referentnog takta. To se postize privremenim (d) Reset stanjem

PFD-a, cije je trajanje odredeno kasnjenjem u reset putanji.
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Icp Icp Icp Icp
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Slika 33: Modovi rada konvencionalnog CP-a za razli¢ita stanja PFD-a: (a)
Zadrzi, (b) Ubrzaj, (¢) Uspori i (d) Reset.

Srednja vrednost izlazne struje CP-a na linearnom opsegu fazne razlike +2x je:

icp = lop - g;, 8] < 2m. (31)
U idealnom slucaju, struje punjenja, I, i praznjenja, Iq,, LF-a su konstantne i jed-
nake Icp. To u realnom slucaju nije tacno jer u CP-u gotovo uvek postoji odredena
neuparenost ovih struja, kao i nezeljene struje curenja [143]. Ove neidealnosti mogu
uzrokovati gliceve na kontrolnom naponu VCO-a i degradirati fazni Sum na izlazu
PLL-a. Zato je prilikom projektovanja CP-a veoma vazno smanjiti ove efekte sto je
vise moguce.

Postoje arhitekture CP-ova sa jednostranim i diferencijalnim strujnim izlazima.
Prednosti diferencijalnih strujnih izlaza su smanjenje uticaja neuparenosti nMOS
i pMOS tranzistora na ukupne performanse CP-a, dvostruko ve¢i opseg promene
izlaznog napona, manja osetljivost na struje curenja, bolja imunost na sSumove iz
napajanja, mase i supstrata, kao i koriséenje isklju¢ivo nMOS tranzistora u pre-
kidac¢ima Sto rezultuje potpunom simetrijom putanja kontrolnih V;, i Vg, signala
i uklanjanjem potencijalnog ofseta [143]. Medutim, sve ove prednosti CP-ova sa
diferencijalnim strujnim izlazima se mogu posti¢i samo po cenu dodatne povrsine,
koja je potrebna za smestanje dva LF-a i kola za regulaciju zajednickog moda (engl.

Common Mode). Takode, koriséenje diferencijalnih strujnih izlaza zahteva promene
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u rezonantnom kolu mmWave VCO-a gde se kapacitivnost varaktora mora kontro-
lisati diferencijalno. Tako se u integrisanim sintetizatorima ucestanosti uglavnom
koriste CP-ovi sa jednostranim strujnim izlazom, pre svega jer ne zahtevaju dodatni
LF, ali i zbog manje kompleksnosti i potrosnje sistema.

Jednostrani CP-ovi se prema poziciji prekidaca dele na konfiguracije sa preki-
dac¢ima u drejnu, sorsu i gejtu, pri ¢emu se u prakticnim primenama najvise koristi
ona sa prekidacima u drejnu. Ova konfiguracija omogucava koriséenje tehnike upra-
vljanja strujom (engl. Current Steering) kojom se mogu postiéi izuzetne dinamicke
performanse CP-a pa je zato od posebnog interesa za mmWave sintetizatore. Tipicne

arhitekture jednostranog CP-a sa prekidacima u drejnu su prikazane na slici 34 [143].

Vbp Vbp

Icp
Vup
p—> \SW2 SW4
[ ]
Vap
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——> \SW1 '\ SW3

Vbbb

Slika 34: Arhitekture jednostranog CP-a: (a) sa jedini¢nim pojacavacem, (b) sa
prekida¢em za upravljanje strujom i (c) sa iskljuc¢ivo nMOS prekidacima.
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U arhitekturi jednostranog CP-a, koja je prikazana na slici 34(a), koristi se ak-
tivni pojacavac sa jedini¢nim pojacanjem za izjednacavanje napona pomocéne grane,
Vauxs sa izlaznim naponom, Vep. Tako se pomoéu operacionog pojacavaca (engl.
Operational Amplifier - OA) smanjuje efekat razmene naelektrisanja (engl. Charge
Sharing) izmedu LF-a i drejna nMOS ili pMOS tranzistora u strujnim izvorima
kada je prekida¢c SW3 ili SW4 ukljucen, respektivno. Ovaj efekat se manifestuje
periodi¢nim impulsima u izlaznoj struji CP-a koji uzrokuju povec¢anje amplitude
referentnog spura na izlazu PLL-a. Ukoliko je potrebno da CP ima ujednacene per-
formanse za Sirok opseg promene izlaznog napona, tada je neophodno da jedini¢ni
pojacavac radi ispravno najmanje za isti opseg promene ulaznog i izlaznog napona
kako bi se smanjio efekat razmene naelektrisanja. To najcesée zahteva da OA radi za
ulazne i izlazne signale ¢ije se vrednosti menjaju na celom opsegu napona napajanja
(engl. Rail-to-Rail). Na slici 34(b) je prikazana arhitektura jednostranog CP-a u
kojoj se koristi prekidac¢ za upravljanje strujom. Zajednicka prednost arhitektura
(a) i (b) je brzina rada, imajuéi u vidu da je vreme prekidanja znacajno smanjeno
usled primene tehnike upravljanja strujom, odnosno ¢injenice da strujni izvori rade
uvek u saturaciji dok se struja usmerava prekidacima. Nedostatak svih arhitektura
na bazi tehnike upravljanja strujom je veca potrosnja u poredenju sa konvencional-
nim CP-om, prikazanim na slici 33. U poslednjoj arhitekturi, koja je predstavljena
na slici 34(c), koriste se isklju¢ivo nMOS prekidaci kako bi se izbegla neuparenost
pMOS i nMOS tranzistora [144]. S obzirom na to da struja ne protice kroz strujna
ogledala, tranzistore PM1 i PM2, kada je Vi, = Vsg, strujna ogledala ogranicavaju
dinamicke performanse ove arhitekture [143].

Strujni izvori unutar CP-a se sastoje od strujnih ogledala ili direktno polarisa-
nih tranzistora. U oba slucaja, izlazna otpornost strujnih izvora je konacna, pa
samim tim napon na izlazu CP-a, Vcp, usled efekta modulacije duzine kanala ima
uticaj na vrednost struje Icp. Ovaj efekat je posebno izrazen u savremenim CMOS
procesima, gde je minimalna duzina kanala znacajno kraca pa je izlazna otpornost
tranzistora manja. Zato se, uvek kada to dozvoljavaju napon napajanja i dinamicki
opseg izlaznog napona, koriste strujni izvori velike izlazne otpornosti sa kaskodno
povezanim tranzistorima. Na ovaj nacin se znacajno smanjuje efekat modulacije
duzine kanala u strujnim izvorima CP-a. Na slici 35 je prikazan uticaj modulacije
duzine kanala na izlaznu struju CP-a, za strujne izvore koji se sastoje od (a) jednog
tranzistora i (b) kaskodno povezana dva tranzistora. Strujni izvori sa jednim tran-

zistorom rade u saturaciji u opsegu od Vigatn do Vpp—Visatp izlaznog napona CP-a.
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Zato je pozeljno minimizovati napone drejn-sors saturacije pMOS, Visatp, 1 nMOS,
Visatn, tranzistora pove¢anjem odnosa Sirine i duzine kanala, Sto rezultuje Sirim op-
segom promene izlaznog napona za koji CP radi ispravno. Kao sto se moze videti
na slici 35(b), dinamicki opseg izlaznog napona za koji se dobijaju bolja uparenost
struja i veca izlazna otpornost strujnih izvora je zbog kaskodnih tranzistora redu-
kovan na opseg od 2Visatn do Vpp—2Visatp. 1z ovog razloga se kaskodni tranzistori
biraju tako da njihovi odnosi Sirine i duzine kanala budu veoma veliki, Sto ujedno

povecava transkonduktanse i smanjuje napone drejn-sors saturacije.

VDD ]“
I =
2 Vep
— I
= up
VCP o_l [dn - ]dn
- 0 Vdsatn VDD_Vdsatp VDD 'VCP

(a)

Vdsatn VDD_Vdsatp VDD VCP

(b)
Slika 35: Struje punjenja, I, i praznjenja, I4,, u slucajevima kada se strujni izvori
CP-a sastoje od (a) jednog tranzistora i (b) kaskodno povezana dva tranzistora.

Jos jedan uzrok neuparenosti I, i I4, struja je koriSéenje razlicitih tipova MOS
tranzistora u strujnim izvorima. Ovaj efekat je posebno osetljiv na PVT varijacije,
jer se usled razlic¢ite pokretljivosti nosilaca strujno-naponske karakteristike pMOS
i nMOS tranzistora ne menjaju srazmerno. Prema tome, za postizanje izuzetne
uparenosti izlaznih struja neophodne su posebne tehnike uparivanja. Predlozena
arhitektura CP-a sa kolom za kompenzaciju neuparenosti I, i /4, struja je prikazana
na slici 36 [83]. Kako bi se smanjila neuparenost struja dodaje se aktivni pojacavac
u povratnoj sprezi za regulaciju nMOS strujnog izvora, kao i dodatna grana koja

predstavlja repliku konvencionalnog CP-a. Prekida¢i TG1 i TG2 u ovoj grani su
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uvek ukljuceni tako da struja Icp konstantno protice. Pojacava¢ OA2 prati promene
izlaznog napona CP-a i poredi ga sa izlaznim naponom replike, V;.,. Ako je napon
na izlazu CP-a manji od Vi, tada OA2 povecava napon na gejtovima tranzistora
NM5 i NM7, sto uzrokuje povecanje struje Iy,. Tako OA2 regulise struju Iy, koja
prati promenu struje I,,. U predloZenoj arhitekturi se koriste kaskodna strujna
ogledala koja mogu da rade sa veoma malim izlaznim naponima (>2Vjgy), ¢ime se
postize Sirok dinamicki opseg izlaznog napona CP-a. Nedostaci ove arhitekture su

povecana potrosnja i kompleksnost CP-a.
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Slika 36: Arhitektura CP-a sa kolom za kompenzaciju neuparenosti I, i I4, struja.

Dobra osobina predlozene arhitekture CP-a sa slike 36 je to Sto se regulacijom
struje Iq, ubrzava proces zakljucavanja PLL-a [83]. Naime, nakon uspostavljanja
napona napajanja, kondenzatori u LF-u su prazni, pa je izlazni napon CP-a blizu
nule. Tada radi samo pMOS strujni izvor, koji puni LF i uveéava napon Vep. Sa
povecanjem izlaznog napona CP-a, nMOS strujni izvor izlazi iz triodne oblasti i PLL
nastavlja proces zakljucavanja u kome su I, i Iq, struje uparene. Ova osobina je
znacajna u odredenim primenama sintetizatora, kada je nakon reseta potrebno da
izlazni signal stabilne ucestanosti bude sto pre dostupan drugim blokovima sistema.
Alternativna arhitektura CP-a u kojoj se reguliSe struja I, nema pomenutu osobinu

ubrzanog procesa zaklju¢avanja PLL-a.
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Staticke karakteristike predlozene arhitekture CP-a sa kolom za kompenzaciju
neuparenosti Iy, i Ian struja su prikazane na slici 37. Pomocu ove tehnike uparivanja
struja se mogu posti¢i izvanredne staticke performanse CP-a sa neuparenoséu Iy,
i Iy, struja manjom od 0,05% na opsegu izlaznog napona od 10 do 90% napona
napajanja, dok se zahvaljuju¢i kaskodnim strujnim izvorima moze posti¢i varijacija

izlazne struje manja od 1,1% na istom opsegu [83].

Iﬂ
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Slika 37: Staticke karakteristike predlozene arhitekture CP-a sa kolom za
kompenzaciju neuparenosti I, i Iqn struja.

U arhitekturi CP-a prikazanoj na slici 36 se koriste transmisioni gejtovi kao
prekidaci, kako bi se omogudio Siri dinamicki opseg izlaznog napona. Arhitektura
konvencionalnog transmisionog gejta je prikazana na slici 38(a). Ovi prekidaci se
sastoje od paralelno povezanih pMOS i nMOS tranzistora. Na gejtove tranzistora
se dovode komplementarni kontrolni signali. U sluc¢aju kada su kontrolni signali
transmisionog gejta aktivni (Vo = Vpp 1 Vs = Vig), ukljucen je bar jedan tranzistor.
Ako je razlika napona napajanja i izlaznog napona transmisionog gejta V3, manja
od praga provodenja nMOS tranzistora, tada radi samo pMOS i obrnuto, kada je
napon Vp manji od praga provodenja pMOS tranzistora, tada radi samo nMOS, dok
u suprotnom rade oba tranzistora. Kada su kontrolni signali neaktivni (Vo = Vgg i
V& = Vpp), oba tranzistora su zakocena.

U slucaju kada je prekidacki tranzistor ukljucen, ispod gejta postoji nagomilano
naelektrisanje koje formira provodni kanal. Ovo naelektrisanje se prilikom isklju-
¢ivanja tranzistora injektuje u sors i drejn prikljucke, izazivajuéi strujne impulse i
talasanje izlaznih napona. Isti efekat se javlja i prilikom ukljuc¢ivanja tranzistora,
kada se naelektrisanje akumulira ispod gejta i formira provodni kanal. U literaturi
je ovaj efekat poznat kao injektovanje naelektrisanja (engl. Charge Injection) [145]
i kod transmisionih gejtova je znatno smanjen. Kanali pMOS i nMOS tranzistora

se formiraju na osnovu razlicitih tipova naelektrisanja, pa samim tim prilikom pro-
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Slika 38: Arhitekture transmisionog gejta: (a) konvencionalna i (b) poboljsana sa
redukovanim efektima injekcije naelektrisanja i preslusavanja.

mene stanja transmisionog gejta na izlaznim priklju¢cima dolazi do razmene nae-
lektrisanja. Imajuc¢i u vidu da optimalne dimenzije pMOS i nMOS tranzistora u
transmisionim gejtovima usled razlic¢ite pokretljivosti nosilaca gotovo nikada nisu
iste, naelektrisanja akumulirana u kanalima ovih tranzistora se razlikuju, pa efekat
injekcije naelektrisanja nije potpuno eleminisan. Drugi efekat koji se javlja pri-
likom promene stanja prekidackog tranzistora je preslusavanje kontrolnog signala
na izlazne napone (engl. Clock Feedthrough) [145] preko parazitnih kapacitivnosti
gejt-drejn i gejt-sors prikljucaka. Ovaj efekat je isto tako smanjen u transmisionim
gejtovima, ali je zbog razlicite povrSine parazitnih kapacitivnosti pMOS i nMOS
tranzistora ipak prisutan.

S obzirom na to da se tokom rada CP-a efekti injekcije naelektrisanja i preslu-
savanja ponavljaju sa periodom referentnog signala, rezultujuce talasanje izlaznog
napona ima za posledicu povec¢anje intenziteta referentnog spura na izlazu PLL-a.
Smanjivanje uticaja ova dva efekta se moze najlakse posti¢i zamenom mesta strujnih
izvora i prekidaca, odnosno koris¢enjem arhitekture CP-a sa prekida¢ima u sorsu.
Medutim, to ima za posledicu degradaciju dinamickih karakteristika CP-a koje su u
mmWave sintetizatorima od presudnog znacaja, pa se ovo resenje retko koristi. Zato
se u prakticnim primenama efekti injekcije naelektrisanja i preslusavanja smanjuju
pomocu tehnike “laznih” tranzistora (engl. Dummy Transistors). Na slici 38(b)
je prikazana arhitektura transmisionog gejta sa pomenutom tehnikom kompenza-
cije naelektrisanja. Pomoc¢ni tranzistori imaju kratko spojene drejn-sors prikljucke
i ulogu da apsorbuju ili predaju tacno po polovinu ukupne koli¢ine naelektrisanja

prekidackih tranzistora. Zahvaljujuéi komplementarnoj kontroli prekidackog i po-
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moc¢nih tranzistora, izjednacavaju se ukupna naelektrisanja u grani tako da nema
rezultujuc¢ih strujnih impulsa na izlaznim priklju¢cima transmisionog gejta. Kako
bi se uspesno izvrsila kompenzacija viska naelektrisanja usled pomenutih efekata,

potrebno je da budu zadovoljena dva uslova [145]:

(£) o =2(2) 7 (E) o

(£)=2l2) = (2) o

Pod pretpostavkom da se akumulirano naelektrisanje tranzistora ravnomerno deli
izmedu drejn i sors prikljucaka, ispunjavanjem uslova (32) i (33) se postize teorijski
idealna kompenzacija efekata injekcije naelektrisanja i preslusavanja. U prakti¢nim
primenama, uklanjanje ovih efekata nikada nije potpuno usled ostalih neidealnosti u
kolu, kao sto su uticaj parazitnih kapacitivnosti metalnih interkonekcija, asimetrija
uzlaznih i silaznih ivica komplementarnih signala.

Pomenuti efekti se mogu dodatno smanjiti izborom manjih dimenzija tranzistora
u transmisionom gejtu. S obzirom na to da je minimalna duzina kanala ogranicena
izabranim tehnoloskim procesom, smanjivanje ovih efekata direktno zahteva manji
odnos Sirine i duzine kanala. To uzrokuje vecu izlaznu otpornost prekidaca, odnosno
veé¢i pad napona na transmisionom gejtu koji smanjuje dinamicki opseg izlaznog
napona CP-a. Zato je pazljiva optimizacija prekidaca prilikom projektovanja CP-a

kljuéna za postizanje izuzetnih dinamickih karakteristika.

3.2.4 Filtar petlje (LF)

Pomoc¢u LF-a se vrsi pretvaranje izlazne struje CP-a, igp, u kontrolni napon
VCO-a, Viue. Stoga je funkcija prenosa filtra, Zpp(s), transimpedansna funkcija.
Pored strujno-naponske konverzije, LF ima ulogu da filtrira brzo promenljive kom-
ponente kontrolnog napona koji je veoma osetljiv na Sum iz okruzenja. Parametri
ovog niskopropusnog filtra odreduju dinamicke karakteristike fractional-N PLL-a,
kao Sto su brzina zakljucavanja i stabilnost petlje. Od funkcije prenosa LF-a zavisi
intenzitet frakcionih spurova (engl. Fractional Spurs), kao i oblikovanje ukupnog
faznog Suma na izlazu sintetizatora ucestanosti. Prema tome, pazljivo projektova-
nje ovog podbloka je od posebne vaznosti za ceo sistem, jer on ima presudan uticaj

na glavne performanse fractional-N PLL-a.
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U zavisnosti od potrosnje, LF-ovi se dele na dva tipa: aktivne i pasivne. U prvom
tipu se pored pasivnih komponenata koriste i aktivna kola, odnosno operacioni po-
jacavaci koji povec¢avaju ukupnu potrosnju. Aktivne komponente uzrokuju dodatne
polove u funkciji prenosa filtra. Stoga je potrebno pazljivo projektovati LF tako da
ovi polovi budu izvan propusnog opsega petlje [139] i da se ujedno ocuva stabilnost
sistema u svim uslovima PVT varijacija. Prednost aktivnih filtara je potencijalno
siri dinamicki opseg napona Ve, koji je direktno odreden naponom napajanja ak-
tivnih komponenata. Vrednost ovog napona ne mora biti ista kao i napajanja CP-a,
veé moze biti proizvoljna Sto pruza dodatnu fleksibilnost. Tako se moze postiéi Siri
opseg podesavanja mmWave VCO-a [134], Sto je od interesa prilikom projektovanja
sirokopojasnih fractional-N PLL-ova, kao sto su FMCW sintetizatori uc¢estanosti za
SRR senzore. Medutim, to zahteva visoke napone napajanja, uglavnom iznad 5V,
koji su neprakti¢ni za monolitnu integraciju kola jer su probojni naponi savremenih
tranzistora znatno nizi, pa je potrebno koristiti starije procese. Stoga se sintetizatori
sa aktivnim filtrima retko realizuju kao potpuno integrisana kola. To predstavlja
veliki nedostatak aktivnih LF-ova koji uzrokuje dodatnu nesigurnost, komplikuje
projektovanje i ono $to je najvaznije povecava cenu konacnog proizvoda. Jos jedan
nedostatak ovih filtara je uticaj Suma aktivnih kola koji se unutar propusnog opsega
petlje sabira sa korisnim signalom i degradira performanse ukupnog faznog suma
fractional-N PLL-a. Zato se u mmWave sintetizatorima uglavnom koriste pasivni
RC filtri [80, 115, 117, 133], ¢ije su razli¢ite arhitekture prikazane na slici 39.

VCP Vtune VCP R3 Vtune
* »
L FRLOL
%’1 I % I L
a
VCP RB R4 Rk V;;une

O R

Slika 39: Arhitekture pasivnog RC LF-a: (a) drugog reda, (b) treceg reda i (c)
k-tog reda.
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Filtar drugog reda je najvisi red pasivnog RC LF-a za koji se ne koristi otpornik
izmedu izlaza CP-a i kontrolnog ulaza VCO-a, kao $to je prikazano na slici 39(a).
Ovo je veoma vazno jer se termicki Sum otpornika direktno sabira sa kontrolnim
naponom VCO-a, $to uzrokuje dodatni Sum unutar propusnog opsega petlje koji se
konvertuje navise i degradira performanse ukupnog faznog suma fractional-N PLL-a.

Funkcija prenosa pasivnog RC filtra drugog reda je:

(1 + SClRl)

S(Cl —+ 02) (1 —+ 8%R1>

ZLF,Q(S) = (34)

C1 + 0y

U sintetizatorima ucestanosti visokih performansi, pasivni RC LF-ovi drugog reda
¢esto nemaju zadovoljavajuce karakteristike zbog blage strmine niskopropusne funk-
cije prenosa. Ostar prelaz izmedu propusnog i nepropusnog dela je posebno vazan
kod fractional-N PLL-ova kako bi se izvan propusnog opsega petlje $to bolje potisli
frakcioni spurovi. Zato se koriste pasivni LF-ovi viseg reda. Od posebnog interesa je
pasivni filtar tre¢eg reda, Cija je arhitektura prikazana na slici 39(b). Ovaj filtar se
najcesce koristi u mmWave sintetizatorima jer predstavlja dobar kompromis izmedu
kompleksnosti kola, stabilnosti i nivoa potiskivanja spurova [83, 117, 133]. Funkcija

prenosa pasivnog RC filtra treéeg reda je data kao [139]:

1+ sCiR
ZLF,3(5> ~ ( Cl'é) s (35)
Ci+Cy+Co) [ 1+ 55—~ 2Ry |(1+sC3R
s(Ch 4+ Cy + 3)< +801+02+C3 1)( + sC3R3)
pri cemu je aproksimacija ta¢na samo ako su ispunjeni uslovi:

Cik Oy, 1=23 (36)

CQ RgCg
—= 1. 37
G T RiC, (37)

U opstem slucaju, funkcija prenosa LF-a k-tog reda u nepropusnom opsegu opada
sa nagibom (k—1) - 20dB/dec. Na slici 39(c) je prikazana genericka arhitektura

pasivnog RC LF-a k-tog reda, ¢ija se funkcija prenosa moze aproksimirati kao [139]:

(1 + SClRl)
k

ZLFJc(s) ~ oC ) (38)
SCtot <1 + S”R1> - (1 + SOZRl)

Ctot 1=3
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gde je:
k
Ctot — Z Cl (39)

i=1

Jednacina (38) je tacna samo ako su ispunjeni uslovi:

C,L' <<Cl, i:3,4,..,k (40)

Oi Ri—H .
1 =3,4,.., k. 41
C’i+1 " Rz > ' T ( )

Pored pasivnih RC filtara, postoje i arhitekture na bazi LC kola koje poseduju
bolje karakteristike u prelaznom opsegu (engl. Roll-Off Characteristics) [139]. LC
filtri imaju manji Sum u odnosu na RC filtre jer ne sadrze otpornike. Medutim,
kalemovi u LC filtrima zahtevaju ogromnu povrsinu, pa se zbog toga ovi filtri ne
koriste u potpuno integrisanim realizacijama fractional-N PLL-ova.

Vrednosti komponenata LF-a zajedno sa glavnim parametrima PLL-a, kao sto su
izlazna ucestanost, referentna ucestanost, struja CP-a, osetljivost VCO-a i ukupna
vrednost delioca u petlji, odreduju propusni opseg PLL-a, odnosno grani¢nu ucesta-
nost fo. Kod pasivnih RC LF-ova varijacije procesa kondenzatora i otpornika imaju
veliki uticaj na funkciju prenosa filtra, pa samim tim i na propusni opseg PLL-a.
Granic¢na ucestanost sa promenom parametara tehnoloskog procesa moze varirati i
do 20% u zavisnosti od tipova komponenata, $to je za mnoge primene neprihvatljivo.
Zato se sve komponente u filtru projektuju tako da im vrednosti budu podesive. Na
taj nacin se omogucava kompenzacija uticaja PVT varijacija.

Programabilne komponente RC filtra pruzaju mogucénost da se grani¢na ucesta-
nost, nakon merenja Cipa, podesi na Zeljenu vrednost. Ovaj proces nije automa-
tizovan i zahteva dodatne korake koji su cesto neprakti¢ni. Stoga se projektuju
namenska kola za automatsku kalibraciju varijacije procesa pasivnih komponenata.
Estimacija varijacije procesa otpornika se realizuje merenjem struje kroz otpornik,
koji je polarisan konstantnim naponskim izvorom. Vrednost struje je obrnuto sra-
zmerna otpornosti, pa se tako odreduje odstupanje procesa. Na osnovu dobijene
informacije i LUT-a se podesavaju vrednosti otpornika tako da budu blizu nominal-
nih. S druge strane, estimacija varijacije procesa kondenzatora je sloZenija i zahteva
dodatna kola, kao Sto su oscilatori ¢ija ucestanost oscilovanja zavisi od vrednosti
kondenzatora [146]. Poredenjem ucestanosti oscilatora sa referentnom ucestanoséu
se dobija informacija o odstupanju procesa, pa se pomoc¢u LUT-a koriguju vrednosti

kondenzatora u filtru tako da budu sto blize nominalnim [146].
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U realizacijama pasivnih RC filtara se koriste razliciti tipovi kondenzatora, ¢iji je
izbor ogranic¢en tehnoloskim procesom. Najceséi tipovi kondenzatora u integrisanim
kolima su metal-oksid-poluprovodnik (engl. Metal-Oxide-Semiconductor - MOS),
MIM i metal-oksid-metal (engl. Metal-Ozide-Metal - MOM). Odredivanje optimal-
nog tipa kondenzatora za odredenu primenu se zasniva na pronalazenju kompromisa
izmedu linearnosti, napona proboja, faktora dobrote, gustine kapacitivnosti i zavi-
snosti od procesa i temperature [147]. MOS kondenzatori su nelinearni i zavise od
napona polarizacije, pa se retko koriste u LF-ovima [146]. Sprezne kapacitivnosti iz-
medu metala, kao sto su MIM 1 MOM, imaju odlican faktor dobrote i linearnost, pa
su prvi izbor prilikom projektovanja RC LF-a. Nedostaci ovih kondenzatora su mala
gustina kapacitivnosti i veliki uticaj varijacije procesa (¢ak i do 25% od nominalne
vrednosti) koji uglavnom zahteva kompenzaciju. Imajuéi u vidu da je propusni opseg
PLL-a najces¢e u opsegu od 10kHz do 10 MHz, optimizacija povrsine filtra zahteva
posebnu paznju u integrisanim realizacijama. Povrsina RC LF-a znatno povecava
cenu Cipa, pa je pozeljno da bude sto manja. Zato se ¢esto koriste kombinacije vise
tipova kondenzatora koji se vertikalno slazu da bi se povecala gustina i smanjila

ukupna povrsina LF-a.

3.2.5 Delitelj ucestanosti

Delitelji ucestanosti su esencijalni deo sintetizatora na bazi fractional-N PLL-a.
Uloga glavnog delitelja u povratnoj sprezi PLL-a je da skalira frekvenciju izlaznog
signala oscilatora tako da se na ulazu u PFD dobije ucestanost priblizna referentnoj.
S obzirom na to da se visokofrekventni izlaz oscilatora direktno vodi na ulaz delitelja
ucestanosti, brzina rada delitelja je od izuzetne vaznosti. Dobar delitelj uc¢estanosti
mora da obezbedi ispravan rad na celom opsegu od interesa, pri ¢cemu zanemar-
ljivo doprinosi ukupnom faznom Sumu fractional-N PLL-a [148]. Odnos izlazne i
referentne ucestanosti u mmWave sintetizatorima je gotovo uvek velik, pa se zato
delitelji ucestanosti sastoje iz vise serijski povezanih delitelja. Prvih par podblo-
kova glavnog delitelja ucestanosti su kriti¢ni jer rade u milimetarskom opsegu, sto
zahteva napredne hardverske arhitekture koje su optimizovane po brzini pa shodno
tome imaju ve¢u potrosnju. Ostali podblokovi glavnog delitelja, koji rade na nizim
ucestanostima (<10 GHz), se projektuju tako da imaju $to manju potro$nju. Stoga
se particionisanjem glavnog delitelja, pored tehnicke izvodljivosti, ostvaruje i niska
potrosnja i fleksibilnost [114]. Na osnovu opste funkcionalnosti razlikuju se delitelji

ucestanosti sa fiksnom i promenljivom vrednoséu delioca.
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Delitelji ucestanosti sa fiksnim deliocem: Fiksni delitelji dele ucestanost
ulaznog signala sa celobrojnom vrednoséu delioca koja se ne menja. U zavisnosti od
radne ucestanosti, koriste se sledec¢e topologije delitelja ucestanosti: staticki delitelj,
regenerativni (Milerov) delitelj i delitelj ucestanosti sa injekcionom sinhronizacijom
(engl. Injection-Locked Frequency Divider - ILFD).

Na slici 40 je prikazana blok Sema statickog delitelja ucestanosti sa dva, koji se
sastoji iz dva diferencijalna D leca i povratne sprege. Ova dva D leca predstavljaju T
flip-flop, ¢ije se stanje menja na uzlaznu ivicu ulaznog signala. Imajuéi u vidu da je
stanje leceva trajno sacuvano, staticki delitelji mogu teorijski da rade na proizvoljno

niskim ucestanostima [148].
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Slika 40: Blok sema statickog delitelja ucestanosti sa dva.

S druge strane, maksimalna radna ucestanost statickih delitelja je ogranicena
brzinom lec¢eva, pod uslovom da ulazni signal ima dovoljno brzu uzlaznu ivicu i
da mreza za prilagodenje ne ogranicava opseg radnih ucestanosti [114]. D lecevi
u statickom delitelju mogu biti proizvoljne arhitekture, pri ¢emu izbor predstavlja
kompromis izmedu propusnog opsega, snage, robusnosti i integriteta signala [148].
Jednostrane realizacije leCeva u digitalnim logikama, kao Sto su staticka CMOS ili
dinamicka TSPC logika, su posebno osetljive na uticaj Suma napona napajanja koji
potencijalno uzrokuje dziter na izlazu. Pored toga, promene stanja leceva u di-
gitalnoj logici izazivaju povlacenje znacajnih struja iz napajanja tokom prelaznih
rezima. To rezultuje blagim talasanjem napona i perturbacijama u okolnim analog-
nim kolima [148]. Zato se najcesée za realizaciju leCeva u statickom delitelju koristi
diferencijalna logika upravljanja strujom, odnosno ECL (Emitter-Coupled Logic) u
SiGe i CML (Current-Mode Logic) u CMOS tehnoloskim procesima. U ovim kolima

je potrosnja priblizno konstantna, sto otklanja potencijalne probleme koji postoje
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u drugim prekidackim logikama. Stoga je maksimalna radna ucestanost delitelja
srazmerna polarizacionoj struji leCeva. Na slici 41 su prikazane (a) CMOS CML i
(b) SiGe ECL arhitekture D leca.
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Slika 41: Arhitekture D leca: (a) CMOS CML i (b) SiGe ECL.

Ukoliko na ulazu nema signala ili je ulazni signal veoma male amplitude, sta-
ticki delitelj sa lecevima u diferencijalnoj logici upravljanja strujom (CMOS CML ili
SiGe ECL) radi na sopstvenoj ucestanosti (engl. Self-Resonance Frequency) nakon
uspostavljanja napona napajanja. Ovaj efekat se javlja zahvaljujuéi pozitivnoj po-
vratnoj sprezi unutar kola usled koje se staticki delitelj ucestanosti ponasa kao ring
oscilator ¢ija je rezonantna ucestanost jednaka sopstvenoj. Kao i kod svih oscilatora,
dovoljan je mali termicki Sum kako bi zapocele oscilacije. Jos jedna vazna osobina
delitelja ucestanosti je ulazna osetljivost (engl. Input Sensitivity), koja predstavlja
minimalnu amplitudu ulaznog signala za koju delitelj radi ispravno na opsegu od
interesa. Ulazna osetljivost statickih delitelja nije ravna na celom radnom opsegu
i najbolja je u okolini sopstvene ucestanosti. Stoga se staticki delitelji projektuju
tako da sopstvena ucestanost kola bude u radnom opsegu delitelja.

Rad regenerativnog delitelja, predstavljenog od strane Milera 1939 godine, se
zasniva na mesanju izlaznog signala sa ulaznim i odgovaraju¢em niskopropusnom
filtriranju rezultujuceg signala [149]. Blok Ssema Milerovog delitelja ucestanosti sa
dva je prikazana na slici 42(a). Ukoliko su ispunjeni uslovi za adekvatnim faznim

pomerajem i pojacanjem, niskofrekventna komponenta (fi,/2) opstaje i kruzi pet-
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ljom, dok se visokofrekventna komponenta (3 f;,/2) filtrira. Tako se ostvaruje Zeljena
funkcija deljenja ulazne ucestanosti sa dva. Za razliku od statickih i injekciono sin-
hronisanih delitelja ucestanosti, regenerativni delitelji nemaju sopstvenu ucestanost,
Sto rezultuje relativno ravnom ulaznom osetljivoséu [148]. Na slici 42(b) je prikazana
arhitektura Milerovog delitelja ucestanosti sa dva realizovana u SiGe tehnoloskom
procesu. Bipolarni tranzistori T7—Ty ¢ine jezgro mesaca, dok tranzistori 7% i Tg
predstavljaju istovremeno izlazni bafer i pomera¢ nivoa (engl. Level Shifter) koji
omogucava povratnu spregu i obezbeduje potrebne naponske nivoe. Kondenzatori
Cphar modeluju parazitne kapacitivnosti interkonekcija i bipolarnih tranzistora, koje
zajedno sa otpornicima R; u optere¢enju delitelja odreduju grani¢nu ucestanost

niskopropusnog filtra.
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Slika 42: Regenerativni (Milerov) delitelj ucestanosti sa dva: (a) blok sema i (b)
realizacija pomoc¢u bipolarnih tranzistora.
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U CMOS tehnoloskim procesima se arhitektura Milerovog delitelja sa slike 42(b)
tesko moze ostvariti zbog znatno manje transkonduktanse MOS tranzistora. Zato se
umesto rezistivnog opterecenja koriste LC rezonantna kola, ¢ime se postize bolja se-
lektivnost i poveéava maksimalna radna ucestanost delitelja. Na ovaj nacin se nisko-
propusni filtar pretvara u filtar propusnik ucestanosti, koji ima funkciju da propusti
samo zeljeni subharmonik. Odabirom vrednosti komponenata LC rezonantnog kola
se odreduju karakteristike filtra propusnika opsega, kao sto su centralna ucestanost
i propusni opseg. Ovi parametri filtra direktno odreduju osnovnu funkcionalnost
delitelja, odnosno odnos deljenja. Cesto se i u bipolarnim realizacijama Milerovih
delitelja ucestanosti, koje rade u mmWave opsegu, dodaju serijski povezani kalemovi
u optereéenju koji omoguéavaju postizanje visih radnih ucestanosti [115]. Ova teh-
nika je u literaturi [150] poznata kao tehnika proSirenja propusnog opsega pomocu
kalema (engl. Shunt-Peaking Inductor Technique) i pored delitelja ucestanosti se
koristi u pojacavac¢ima i drugim visokofrekventnim kolima, kada god je potrebno
povecati maksimalnu radnu ucestanost i amplitudu izlaznog signala.

Prednosti dinamicke arhitekture Milerovog delitelja su veca brzina rada i manja
potrosnja na visokim ucestanostima u poredenju sa statickim deliteljima. Zato se ova
arhitektura koristi za rad sa milimetarskim signalima ¢ija je ucestanost u opsegu od
30 do 100 GHz [150, 151]. Regenerativni delitelj ima ograni¢enu minimalnu radnu
ucestanost, koja je odredena propusnim opsegom filtra. Nedostatak dinamickih
delitelja je potreba za ve¢om snagom ulaznog signala u odnosu na staticke delitelje,
uglavnom iznad —5dBm.

Kako bi se dodatno ubrzao rad Milerovog delitelja, potrebno je pojednostaviti
kolo sa slike 42(b). To se postize smanjivanjem broja tranzistora na RF putanji,
zamenom otpornika u optereéenju kalemovima i uspostavljanjem povratne sprege
izmedu tranzistora diferencijalnog para, ¢ime se dobija CC-LC oscilator. Koristan
signal se injektuje u oscilator da bi se uticalo na sopstvenu ucestanost oscilovanja
i omoguéilo zaklju¢avanje na Zeljenom subharmoniku [152]. Imajuéi u vidu da je
CC-LC oscilator najjednostavnije visokofrekventno kolo za generisanje diferencijal-
nih oscilacija, ono zajedno sa tranzistorima za injekciju signala predstavlja najbrzu
arhitekturu delitelja ucestanosti [148]. Arhitekture injekciono sinhronisanog delite-
lja sa dva u CMOS tehnoloskom procesu, sa (a) jednostranom i (b) diferencijalnom
injekcijom signala, su prikazane na slici 43. Jednostrana arhitektura ILFD-a je
jednostavnija za realizaciju, ali ima manju ulaznu osetljivost i radni opseg u po-

redenju sa diferencijalnom [153]. Diferencijalna arhitektura ILFD-a sa slike 43(b)
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ima direktnu injekciju ulaznog signala pomoc¢u komplementarnih tranzistora NM3 i
PM1 [154]. Amplituda ulaznog signala potrebna za ispravan rad ILFD-a je odredena

efikasnoséu injekcije signala koja ujedno ogranicava i radni opseg delitelja [131].
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Slika 43: Arhitekture injekciono sinhronisanog delitelja sa dva u CMOS procesu:
(a) jednostrana i (b) diferencijalna injekcija signala.

ILFD se moze dobiti i injekcijom signala u diferencijalni ring oscilator [155].
Na slici 44 je prikazana arhitektura ILFD-a koji deli sa dva u SiGe tehnoloskom
procesu [156]. Bipolarni tranzistori T3—T§ predstavljaju diferencijalni ring oscilator

od dva stepena, dok se preko tranzistora T i T3 injektuje diferencijalni ulazni signal.
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Slika 44: Arhitektura injekciono sinhronisanog delitelja sa dva u SiGe procesu.
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U Tabeli 7 je dato poredenje razlicitih arhitektura delitelja ucestanosti sa fiksnim
deliocem. Moze se zakljuciti da odabir arhitekture delitelja zavisi pre svega od
ucestanosti ulaznog signala, ali i potrebnog propusnog opsega i potrosnje. Staticki
delitelji se uglavnom koriste za rad na ucestanostima ispod 30 GHz, imajuéi u vidu
da na visim ucestanostima zahtevaju preveliko poveéanje potrosnje. Stoga su za rad
u mmWave opsegu podobnije druge dve arhitekture. Milerovi delitelji se uglavnom
koriste kada je potreban sirok propusni opseg, dok su injekciono sinhronisani delitelji
optimalan izbor kada je potrebno posti¢i veoma malu potrosnju i relativno uzak

propusni opseg.

Tabela 7: Poredenje razlicitih arhitektura delitelja ucestanosti sa fiksnim deliocem.

Parametar Staticki delitelj | Milerov delitelj | ILFD
Maksimalna — + 44
radna ucestanost

Propusni opseg ++ + _
Ulazna osetljivost | ++ — +
Potrosnja —— + 4

Delitelji ucestanosti sa promenljivim deliocem: U sklopu glavnog delitelja
ucestanosti fractional-N PLL-a se posle visokofrekventnih delitelja sa fiksnim delio-
u odredenom opsegu celobrojnih vrednosti. Oni omogucé¢avaju osnovnu funkcional-
nost fractional-N PLL-a. Imajuéi u vidu da se u mmWave fractional-N PLL-ovima
ucestanost izlaznog signala skalira prvo sa fiksnim deliocem preskalera, ucestanost
signala na ulazu u delitelj sa promenljivim deliocem je uglavnom ispod 30 GHz.
Stoga se gotovo uvek koriste arhitekture na bazi statickog delitelja ucestanosti.

Najjednostavniji delitelj ucestanosti sa promenljivim deliocem je delitelj sa dve
razli¢ite vrednosti delioca (engl. Dual-Modulus Divider - DMD). Vrednosti deli-
oca DMD-a su uvek celobrojne i razlikuju se za jedan. Ovakav delitelj predstavlja
osnovni podblok slozenih delitelja ucestanosti viseg reda, odnosno MMD-ova [157].
DMD-ovi su kaskadno povezani unutar MMD-a, Sto zahteva da susedni podblo-
kovi medusobno interaguju pomocu kontrolnih signala ¢ija je uloga da u odredenim
vremenskim intervalima omogucée prethodnom stepenu deljenje sa vecom vrednoséu

delioca. Na taj nacin se obezbeduje inkrementalni korak ukupnog delioca MMD-a.
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U opstem slucaju, MMD-ove je moguce projektovati tako da se vrednost delioca
ne menja linearno sa promenom kontrolne rec¢i. Ovakvi delitelji nisu dobro resenje
u FMCW sintetizatorima na bazi fractional-N PLL-a u kojima se srednja vrednost
delioca MMD-a, N,,, tokom generisanja frekvencijske rampe menja linearno, kao
i ucestanost VCO-a. Pseudosluc¢ajne promene kontrolnih signala MMD-a uzroko-
vane od strane XA modulatora su generalno linearan proces, $to umnogome otezava
projektovanje koriste¢i MMD ¢ija se vrednost delioca ne menja linearno. Stoga
je u FMCW sintetizatorima na bazi fractional-N PLL-a optimalno da se trenutna
vrednost delioca, Nyvp, uvek menja linearno sa promenom kontrolne reci u celom
opsegu celobrojnih vrednosti. Linearna promena vrednosti delioca MMD-a se po-
stize kaskadnim povezivanjem proizvoljnog broja DMD-ova koji dele sa 2 ili 3, pri
¢emu jedino poslednji stepen moze biti DMD sa proizvoljnom vrednoséu delioca.

Na slici 45 je prikazana blok sema logicke implementacije DMD-a koji deli sa 2
ili 3 [157]. Blok sema je predstavljena kao jednostrana radi lakseg razumevanja i
citljivosti slike, dok je u prakti¢nim primenama kolo najces¢e potpuno diferencijalno.
Za rad na visokim ucestanostima, staticki DMD koji deli sa 2 ili 3 se realizuje
koriste¢i CMOS CML ili SiGe ECL kola i ve¢u polarizacionu struju. Arhitekture

W
1

diferencijalnih D leceva su prikazane na slici 41, dok su arhitekture logickog kola
u (a) CMOS CML i (b) SiGe ECL date na slici 46. Povecanje brzine rada delitelja
je moguce spajanjem D leca i “i” logic¢kog kola [78].

Staticki delitelj sa 2 ili 3 fout
3 Lec Lec E
=D
: VAN N [Mu]C TN
fin ..} DFF }x | ooz
: i ﬁ 1o |12
1 0] 2
N :
A 11|13
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< : fouL:]V : fin
E

Slika 45: Blok Sema logicke implementacije DMD-a koji deli sa 2 ili 3.

89



Analiza osnovnih podblokova fractional-N PLL-a

Vbp Voo
RL = =R; R, = =R,
< Qp < Qp
» »
» »
n n

s gy s

s

T4J-| —ETE,
-

7 T
@ Iss

(a) (b)
Slika 46: Arhitekture “i” logickog kola: (a) CMOS CML i (b) SiGe ECL.
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DMD koji deli sa 2 ili 3 je osnovni gradivni blok MMD-ova i moze se nalaziti
na proizvoljnoj poziciji u lancu. Na osnovu kontrolnih signala delitelja, M, i C,
se odreduje trenutna vrednost delioca, kao Sto je prikazano u dodatnoj tabeli na
slici 45. Izlazni signal M, daje informaciju prethodnom podbloku o tome kada
njegova vrednost delioca moze biti veca, pod uslovom da je vrednost kontrolnog
signala C' odgovarajuceg podbloka logicka jedinica.

Blok sema logicke implementacije DMD-a koji deli sa 3 ili 4 je prikazana na
slici 47. U odnosu na kolo sa slike 45, delitelj uc¢estanosti sa 3 ili 4 nema kontrolni
signal M;, jer je poslednji u lancu. Drugim rec¢ima, na ulazu M;, poslednjeg DMD-a
u MMD-u je uvek logicka jedinica, pa se kolo moze pojednostaviti.

Logicke implementacije podesivih delitelja ucestanosti prikazane na slikama 45
i 47 predstavljaju osnovne arhitekture na bazi kojih se mogu izvesti genericke blok
seme DMD-ova sa proizvoljnom vrednoséu delioca (+P|P+1). Na slici 48 je pri-
kazana genericka blok Sema DMD-a koji deli sa 2k ili 2k+1, gde je k proizvoljna
celobrojna vrednost veca od jedan. Isto tako je na slici 49 prikazana genericka blok
sema DMD-a koji deli sa 2k—1 ili 2k, gde je k proizvoljna celobrojna vrednost veca
od dva. Na osnovu slika 45 i 47 se moze zakljuciti da su realizacije kod kojih je P
paran broj optimalnije, odnosno imaju manji broj leceva. Drugim rec¢ima, za isti
broj leceva u kolu, realizacije kod kojih je broj P paran imaju vec¢i odnos deljenja u

poredenju sa realizacijama kod kojih je neparan.
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Slika 48: Genericka blok sema statickog DMD-a koji deli sa 2k ili 2k+1.

Genericka blok Sema potpuno diferencijalnog MMD-a, koji se sastoji od n ka-
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Slika 49: Genericka blok Sema statickog DMD-a koji deli sa 2k—1 ili 2k.

skadnih DMD-ova, je prikazana na slici 50 [158].

: MMD
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Slika 50: Genericka blok Sema potpuno diferencijalnog MMD-a.
Trenutna vrednost delioca MMD-a je:
Nup =271 P+C, - 2" 4 Cpy 22724 L+ Cy -2V 40120, (42)

gde su C, ; kontrolni signali koje postavlja XA modulator. Potencijalne vrednosti
delioca MMD-a su celobrojne i nalaze se u opsegu od 2" 'P do 2" (P + 2) — 1.

U specijalnom slucaju kada je P = 2, vrednost delioca se nalazi u opsegu od 2"
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do 2"*! — 1. Ovaj sluéaj je vazan kada je potrebno postiéi veliki dinamicki opseg
delioca. Kako bi se ujedno postigla i zZeljena vrednost delioca obi¢no je potreban
veliki broj kaskadno povezanih DMD-ova koji dele sa 2 ili 3, sto rezultuje slozenoséu
i pove¢anom potrosnjom MMD-a. S druge strane, kada je potreban mali dinamicki
opseg i ograni¢ena najmanja vrednost delioca, izborom velike vrednosti P se moze
znacajno smanjiti potrosnja i kompleksnost MMD-a.

Radne ucestanosti kaskadnih podblokova MMD-a se znatno razlikuju. Poslednji
DMD u lancu radi na n puta manjoj ucestanosti u odnosu na prvi DMD. Zato se
svaki stepen MMD-a projektuje kao zasebno kolo, a polarizaciona struja DMD-ova
se skalira sa radnom ucestanosé¢u. Tako se dobija optimalna potrosnja MMD-a.

Kako bi se izbegli glicevi tokom rada MMD-a i nekompletni ciklusi deljenja,
potrebna su kola za sinhronizaciju promene kontrolnih signala [146]. Dodatna kola za
sinhronizaciju omogucavaju promenu kontrolnih signala, odnosno vrednosti delioca,
samo u bezbednim trenucima u kojima se ne moze uticati na tekuéi ciklus deljenja
MMD-a. Ovaj problem se najces¢e resava dodavanjem prihvatnog registra u koji
se skladiste vrednosti kontrolnih signala na svaku uzlaznu ivicu sinhronizacionog
signala. Sinhronizacioni signal se dobija iz poslednjeg DMD-a u lancu i aktivan je
neposredno pred kraj svakog ciklusa deljenja MMD-a.

Pored MMD-a, postoje i druge arhitekture programabilnih delitelja ucestanosti,
kao sto su delitelji sa brojacem koji omogucava preskakanje odredenog broja uzlaznih
ivica (engl. Pulse-Swallow Divider). Ova arhitektura se sastoji od visokofrekventnog
DMD-a, programabilnog brojaca i brojaca na dole koji kontrolise vrednost delioca
DMD-a [139]. Za razliku od MMD-ova, ova arhitektura ne moze dinamicki da menja
vrednost delioca, pa je to glavni nedostatak zbog koga se retko koristi u FMCW

sintetizatorima na bazi fractional-N PLL-a.

Ukupna vrednost delioca u povratnoj sprezi fractional-N PLL-a je:
Niot = MnpNps = (271 P+C,,- 2" 1 4+C 12" 2 4. 4+Cq- 2" +C1-2°) - Npg, (43)

gde je Npg vrednost delioca preskalera. Iz jednacine (43) se moze zakljuciti da je
korak promene delioca glavnog delitelja jednak Npg, pa je samim tim pozeljno da
ova vrednost bude $to manja. S druge strane, mala vrednost delioca preskalera
zahteva da MMD radi na visokim ucestanostima. Stoga je prilikom projektovanja
frekvencijskog plana sintetizatora potrebno prona¢i kompromis izmedu vrednosti

Npg, maksimalne ucestanosti signala na ulazu MMD-a i broja stepena MMD-a.
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3.2.6 Sigma-delta (X¥A) modulator

YA modulatori u fractional-N PLL-ovima kontrolisSu MMD-ove tako da se tre-
nutna vrednost delioca Nynp menja nepredvidivo, a da ujedno efektivna srednja
vrednost delioca N,ye, koja je u opStem slucaju realan broj, ostane nepromenjena.
Na ovaj nacin se razbija periodi¢nost kontrolne sekvence MMD-a, pa se samim tim
znacajno smanjuje korelacija kvantizacionog Suma koja za posledicu ima pojavu spu-
rova u frekvencijskom domenu. Tako se uklanjaju frakcioni spurovi ¢ija se energija
ravnomerno rasipa po celom frekvencijskom opsegu i moze se posmatrati kao slucajni
beli sum. Ovaj efekat je prikazan na slici 51. Nakon razbijanja spurova, spektralna
gustina Suma se pomoc¢u povratnih sprega u XA modulatoru oblikuje i potiskuje na

vise ucestanosti gde se u ve¢oj meri uklanja LF-om.

Sn A Sn A

™

Frakcioni spur Kvantizacioni sum

|
v
0 Fopur f 0 f
(a) (b)
Slika 51: (a) Spur uzrokovan periodi¢nom kontrolnom sekvencom MMD-a i (b)
uticaj pseudoslucajnih promena XA modulatora na razbijanje spura.

A modulator se moze posmatrati kao diskretan sistem koji radi na ucestanosti
odabiranja, fs, priblizno jednakoj referentnom taktu. Veca ucestanost odabiranja
doprinosi smanjenju spektralne gustine Suma. Povecanje ucestanosti odabiranja iz-
nad Nikvistove ucestanosti (2f¢) se naziva prekomerno uzorkovanje (engl. Oversam-
pling). Ovom tehnikom se postiZe Sirenje kvantizacionog Suma preko celog opsega
ucestanosti odabiranja, zahvaljuju¢i cemu se postize bolji SNR. Stoga je izbor radne
ucestanosti XA modulatora od izuzetne vaznosti jer predstavlja jedno od ogranicenja
performansi Suma. S druge strane, odabir visoke radne ucestanosti zahteva mnoge
kompromise prilikom realizacije XA modulatora, koji imaju za posledicu pove¢anu
potrosnju i potrebu za veoma brzim tranzistorima. Iako moze smanjiti ukupan
doprinos kvantizacionog suma, tehnika prekomernog uzorkovanja nema uticaj na
frakcione spurove koji se nalaze na specificnim ucéestanostima [139].

Pored tehnike prekomernog uzorkovanja koja Sirenjem opsega moze da smanji
spektralnu gustinu Suma, znacajna redukcija Suma se postize i pomocu tehnike obli-

kovanja Suma (engl. Noise Shaping) na osnovu povratne sprege [139]. Poredenje
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uticaja ove dve tehnike je prikazano na slici 52. Ukupna snaga kvantizacionog Suma
je ista pa se raspodelom na veéem opsegu (b) moze smanjiti deo Suma u propusnom
opsegu fractional-N PLL-a. Isto tako se oblikovanjem suma (c¢) moze dodatno sma-
njiti kvantizacioni Sum na niskim ucestanostima, pri ¢emu stepen potiskivanja zavisi
od broja akumulatora u XA modulatoru. Prema tome, red XA modulatora odreduje
visokopropusnu funkciju prenosa kvantizacionog Suma. Potrebno je napomenuti da
iako ove dve tehnike poticu od razlicitih fenomena, koris¢enjem povratne sprege se
pojacava dejstvo tehnike prekomernog uzorkovanja, odnosno intenzivnije redukuje
kvantizacioni $um unutar propusnog opsega PLL-a [139]. S druge strane, ukoliko je
ucestanost odabiranja mala (fs < 4f¢), tehnikom oblikovanja Suma se neée postiéi

zeljeno potiskivanje kvantizacionog Suma na niskim ucestanostima [139].

fs>2fC fs>4fC fs>4fC
Konstantan Konstantan m - 20dB/dec
SnA SnA SnA
| Kvantizacioni | Kvantizacioni
4£,| i ﬁ,l ; sum ﬁ,l \ gum
i Kvantizacioni i / |
\ Sum i
|« " ? y ,
0 e fo ’ fo2°f 0 ’ f/2° f

(a) (b) ()
Slika 52: Poredenje uticaja prekomernog uzorkovanja i oblikovanja Suma na

ukupan kvantizacioni Sum u propusnom opsegu fractional-N PLL-a: (a) fs > 2fc
bez oblikovanja, (b) fs > 4fc bez oblikovanja i (¢) fs > 4fc sa oblikovanjem Suma.

Jedna od najvaznijih osobina fractional-N PLL-a, koja je odredena pre svega
karakteristikama XA modulatora, je rezolucija izlazne ucestanosti. Najmanji korak
podesavanja izlazne ucestanosti je definisan brojem bita p u akumulatorima A
modulatora. Stoga je rezolucija izlazne ucestanosti fractional-N PLL-a data kao:

fs fdiv

freszﬁ'NPS: op

- Npsg, (44)

gde je f, uCestanost odabiranja, odnosno radna ucestanost A modulatora koja je
u zaklju¢anom stanju priblizno jednaka referentnom taktu. U FMCW sintetizato-
rima na bazi fractional-N PLL-a, ucestanost f,.s direktno odreduje maksimalni broj
koraka u linearnoj frekvencijskoj rampi, pa je zato od posebnog interesa prilikom

projektovanja.
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Osnovni gradivni blok YA modulatora je p-bitni akumulator. XA modulator
m-tog reda sadrzi m akumulatora, koji mogu biti povezani na vise nacina. Sa po-
vecanjem reda XA modulatora se mogu dodati i pomoc¢ne povratne sprege. U zavi-
snosti od nacina povezivanja akumulatora i broja povratnih sprega postoje razlicite
logicke implementacije XA modulatora istog reda. Na osnovu broja petlji, razlikuju
se XA modulatori sa jednom i vise petlji. Arhitekture sa jednom petljom mogu
imati jedan ili viSe bita na izlazu u zavisnosti od prihvatljivog nivoa kvantizacionog
Suma [139]. XA modulatori sa vise petlji koji se sastoje iz kaskadno povezanih aku-
mulatora (engl. Multistage Noise Shaping - MASH) imaju po jedan izlazni bit za
svaki akumulator. MASH arhitekture su relativno jednostavne i bezuslovno stabilne.

Na slici 53 je prikazana blok Sema logicke implementacije MASH 1-1 XA mo-
dulatora. Modulator je drugog reda i sadrzi dva akumulatora. Stoga se spektralna
gustina kvantizacionog Suma oblikuje sa nagibom 40 dB/dec. Na ulaz prvog akumu-
latora se dovodi p-bitna vrednost razlomljenog dela delioca, FRAC, dok se zakasnjeni
izlaz vodi na ulaz drugog akumulatora. Svaki akumulator ima po jedan bit prenosa
(engl. Carry-Out). Na osnovu bita prenosa se formira pseudoslucajna sekvenca
promene vrednosti delioca, koja za MASH 1-1 ¥A modulator moze biti celobrojna
vrednost u opsegu od —1 do +2. Pseudoslucajna sekvenca predstavlja razlomljeni
deo delioca koji se pomoc¢u sabiraca dodaje na celobrojnu vrednost delioca, INT.

Rezultujuca kontrolna re¢ C), 1 odreduje trenutnu vrednost delioca MMD-a.

Cp.1 € {INT — 1,INT + 2}

" MASH 1-1 £A modulator

Sn

271

~40dB/dec

Slika 53: Blok Sema logicke implementacije MASH 1-1 YA modulatora.
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Blok sema logicke implementacije MASH 1-1-1 ¥A modulatora je prikazana na
slici 54. Spektralna gustina kvantizacionog suma MASH 1-1-1 XA modulatora se
oblikuje sa nagibom 60dB/dec. Promena izlazne vrednosti ovog modulatora moze
biti u opsegu od —3 do +4. U opstem slucaju, vrednosti u pseudoslucajnoj sekvenci
se u zavisnosti od broja kaskadno povezanih akumulatora m menjaju u opsegu od

—2m=1 11 do +2™7!, dok se kvantizacioni $um oblikuje sa nagibom m - 20 dB/dec.

Cp.1 € {INT — 3,INT + 4}

MASH 1-1-1 ¥ A modulator

Sn

zZ1 z-1

~60dB/dec !

________________

Akumulator

_________________

Slika 54: Blok Sema logicke implementacije MASH 1-1-1 ¥A modulatora.

U poredenju sa drugim arhitekturama treceg reda, kao sto su MASH 1-2 ili
MASH 2-1, MASH 1-1-1 ¥A modulator zauzima najmanju povrsinu u integrisanom
kolu, ima najbolju stabilnost i omoguéava najbrzi rad [139]. Zato je MASH 1-1-1
arhitektura prvi izbor u mmWave sintetizatorima [76, 78, 82, 117]. U sintetizatorima
visokih performansi, gde je potreban izuzetno visok stepen potiskivanja kvantizaci-
onog Suma, koriste se i YA modulatori viseg reda, kao sto je MASH 1-1-1-1.

U FMCW sintetizatorima, visok red MASH A modulatora cesto uzrokuje pre-
veliki opseg promene delioca koji nije uvek koristan i moze degradirati linearnost
rampe [130]. Naime, sinteza linearnih rampi obi¢no zahteva brzu promenu srednje
vrednosti delioca MMD-a, $to za posledicu ima mali broj promena u pseudoslucajnoj
sekvenci oko jedne srednje vrednosti delioca. S druge strane, kod MASH arhitek-
tura viseg reda ove promene su vece pa je potreban veci broj referentnih perioda da
bi se postigla zeljena srednja vrednost. Stoga je prilikom odabira reda MASH YA

modulatora potrebna pazljiva analiza uticaja ovog efekta na linearnost rampe.
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3.3 Analiza faznog Suma fractional-N PLL-a

Fazni Sum fractional-N PLL-a je jedna od klju¢nih karakteristika integrisanih
radarskih senzora. Uticaj Suma osnovnih podblokova na ukupne performanse faznog
suma sintetizatora ucestanosti se moze predstaviti i proceniti na dva nacina. Prvi
je modelovanjem sistema u naponskom domenu (engl. Voltage-Domain Model), a
drugi modelovanjem u faznom domenu (engl. Phase-Domain Model) [159]. Modeli
podblokova u naponskom domenu su verodostojniji i znatno slozeniji u poredenju sa
odgovaraju¢im modelima u faznom domenu. To za posledicu ima da je model frac-
tional-N PLL-a u naponskom domenu veoma nelinearan i nema mirnu radnu tacku,
pa je samim tim nekompatibilan sa frekvencijskim analizama Suma u simulatorima
na bazi SPICE-a [159]. Za razliku od toga, model u faznom domenu je linearan i
ima mirnu radnu tacku kada je PLL zakljucan, pa se doprinosi Suma podblokova
mogu na relativno jednostavan nacin proracunati. Jos jedan nedostatak modela u
naponskom domenu je trajanje simulacija, koje u slucaju sintetizatora sa velikim
faktorom deljenja u povratnoj sprezi mogu imati veoma dugo vreme izvrsavanja.

S obzirom na to da je ve¢ina kola unutar fractional-N PLL-a osetljiva na fazu u
tackama gde je Sum injektovan, pogodno je da se signali predstave preko faza [159].
Ovo vazi za sve podblokove ¢iji su izlazi primarno osetljivi na fazu ulaznih signala,
sto nije slucaj samo sa LF-om i VCO-om kod kojih su izlazi osetljivi na promenu
struje i napona ulaza, respektivno. Prvi koraci prilikom procene faznog suma PLL-a
su particionisanje sistema i izvodenje odgovarajuéih funkcija prenosa suma.

Na slici 55 je prikazan linearizovan vremenski nepromenljiv model faznog suma
fractional-N PLL-a sa fundamental VCO-om. Pod pretpostavkom da se koristi
arhitektura linearnog PFD-a, lanac podblokova PFD-CP se u modelu predstavlja
konstantnim pojacanjem [139]:

Kpp = —. 45
o= (15)

Na izlazu CP-a se vrsi strujno-naponska konverzija pomocé¢u LF-a transimpedanse
Z1r(s). Naponski signal se pomoéu VCO-a konvertuje nazad u fazu, pa VCO ima
ulogu integratora i njegova funkcija prenosa je 2 - Kyco/s. Negativna povratna
sprega se uspostavlja pomoc¢u preskalera i MMD-a ¢ije su funkcije prenosa 1/Npg
i 1/Nyp, respektivno. Prema tome, funkcija prenosa otvorene petlje fractional-N

PLL-a sa slike 22 se moze izraziti kao:

_ Kpp - 2n- Kvco - Zir(s) _ Icp - Kvco - Zur(s)
Nyvivip - Npsg - s Nump - Nps - s

Gol(s) (46>
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Obut(s) irp(s) vrr(s) dvcoo(s)
+ + + +
¢ref(5)+ + + ZLF(S) + 27‘CK:9VCO + ¢out(5)
Ovvip ()
+
¥ +Npg [<

MASH

Slika 55: Linearizovan vremenski nepromenljiv model faznog suma fractional-N
PLL-a sa fundamental VCO-om.

Ukupan fazni Sum na izlazu sintetizatora ucestanosti, ¢ou¢, Se moze proceniti na

osnovu dominantnih izvora sumova, kao sto su:
o Ot - fazni Sum referentnog signala,
o Opur - fazni Sum ulaznog bafera reference,
e ipp - rezultujuci sum izlazne struje PFD-CP lanca,
e vpr - naponski sum filtra petlje,
e Opg - fazni Sum preskalera,
e Onmwp - fazni Sum MMD-a,
e Omash - kvantizacioni Sum XA modulatora,
e Oyco - fazni sSum VCO-a.

Imajuéi u vidu da su ovi Sumovi nekorelisani [160], kao i da je model prikazan na
slici 55 linearan i vremenski nepromenljiv, moguce je koristiti metod superpozicije
kako bi se sracunali doprinosi podblokova. Stoga se svaki od pomenutih izvora
sumova mnozi odgovaraju¢om funkcijom prenosa i dodaje na ukupan fazni Sum
sintetizatora.

Fazni Sum referentnog signala je vazan faktor prilikom projektovanja sintetiza-

tora ucestanosti. Ovaj signal se uglavnom generise van ¢ipa pomocu oscilatora koji
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imaju izuzetne performanse Suma i stabilne izlazne ucestanosti, kao sto su kristalni
oscilatori. Samim tim su karakteristike ovog signala odredene izborom spoljne re-
ference. Referentni signal nakon ulaska u integrisano kolo prolazi kroz bafer i kolo
za zastitu od elektrostatickog praznjenja (engl. Electrostatic Discharge - ESD), §to
uzrokuje injektovanje dodatnog Suma u korisni signal. Fazni Sum referentnog si-
gnala se sabira sa faznim Sumom bafera reference koji se pazljivim projektovanjem
moze znatno smanjiti tako da njegov doprinos postane zanemarljiv. Zbog toga
je potrebno da invertori ili pojacavacki tranzistori u baferu reference imaju veliku
transkonduktansu, kao i da ESD zastita sadrzi sto manje vrednosti otpornika na pu-
tanji referentnog signala, kako bi se sto manje dodavao sum [160]. Funkcije prenosa

suma referentnog signala i ulaznog bafera reference do izlaza fractional-N PLL-a su:

o q)out(s) . . . GOl(S)
Gret(s) = Oret(s) Nyivip - Npg T+ Guls)’ (47)
Gbuf<5> iobl:fgji = Gref(s)- (48>

Ukupan sum PFD-CP lanca je modelovan kao strujni sum CP-a c¢ija se funkcija

prenosa do izlaza sintetizatora moze izraziti kao:

_ Dout () _ 2n - Nvwp - Vps ' Ga(s)

G (s) irn(s) Icp L+ Gals)

(49)

Doprinos ukupnom faznom Sumu sintetizatora koji poti¢e od naponskog Suma LF-a

se proracunava pomocu funkcije prenosa:

_ q)out(s) _ 27 - KVCO . 1

G . 50
e (s) vLr(s) s 1+ Go(s) (50)

Doprinosi faznog Suma delitelja ucestanosti su odredeni funkcijama prenosa:

q)out(S) GOI(S)
G = = —Npg - ————, 51
Ps(s) ops(s) 1 Gals) 1)
q)out(S) GOI(S)
G = ——= =—-N, - Npg - ———— 52
MMD(S) ¢MMD(3) MMD PS 1+ G01(8)7 ( )
dok je funkcija prenosa Suma XA modulatora do izlaza sintetizatora:
_ q)out(s) -

Gmash(5> = 7¢ma5h(8) = Gps(S). (53)
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Doprinos suma XA modulatora unutar propusnog opsega PLL-a je zanemarljiv uko-
liko je referentna ucestanost mnogo veéa od propusnog opsega. Spektralna gustina

kvantizacionog suma na izlazu MASH YA modulatora m-tog reda se moze analiticki

izraziti kao [161]:
@[, . (nf 2m—1)
Shnash = 127, lQ sin (fg)] . (54)

Funkcija prenosa Suma VCO-a do izlaza fractional-N PLL-a je:

— q)out(s) _ 1
¢Vco(8) 1+ Gol(s) ’

Gveol(s) (55)

Na osnovu izraza (47), (48), (49), (51), (52) i (53) se moze zakljuciti da referenca,
ulazni bafer reference, PFD-CP lanac, preskaler, MMD i ¥A modulator imaju nisko-
propusne funkcije prenosa Suma. Talasni oblik niskopropusne funkcije prenosa Suma
je prikazan na slici 56(a), dok su razli¢iti faktori multiplikacije Suma, k,,, dati u Ta-
beli 8. Doprinosi podblokova koji imaju niskopropusnu karakteristiku dominantno
odreduju ukupan fazni Sum sintetizatora unutar propusnog opsega. Poboljsanje faz-
nog Suma unutar propusnog opsega je moguce posti¢i smanjenjem vrednosti delioca
preskalera ili MMD-a, pri ¢emu je faktor poboljsanja priblizno jednak 20log,,(z)
gde je x faktor skaliranja delioca [108]. Medutim, u tom slucaju je za postizanje
iste izlazne ucestanosti potrebno da PFD-CP lanac i XA modulator rade na x puta

vecoj ucestanosti, sto dodatno otezava projektovanje fractional-N PLL-a.

Niskopropusna Karakteristika Visokopropusna
karakteristika propusnika opsega karakteristika
|GLr A |Gveol4
1
0 fo f 0 fe f0 fe f

(a) (b) (c)
Slika 56: Funkcije prenosa suma podblokova do izlaza fractional-N PLL-a: (a)
niskopropusna, (b) propusnik opsega i (c¢) visokopropusna.

Talasni oblik funkcije prenosa naponskog Suma LF-a do izlaza sintetizatora zavisi
pre svega od reda filtra. Na slici 56(b) je prikazan tipican talasni oblik funkcije

prenosa Suma pasivnog filtra treceg reda sa slike 39(b). Najveée pojacanje naponskog
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Tabela 8: Doprinosi sSuma podblokova na izlazu fractional-N PLL-a.

Podblok Faktor multiplikacije Suma - k,,
f<lJec f>fe

Referenca Navip - Nps — 0

Bafer reference Nuup - Nps — 0

PFD-CP lanac 2 - Nyivip - Nps ~ Icp | — 0

Preskaler Npg — 0

MMD Nuwp - Nes — 0

YA modulator Npg — 0

VCO — 0 1

suma LF-a je oko grani¢ne ucestanosti.

Od svih podblokova fractional-N PLL-a, jedino VCO ima visokopropusnu ka-
rakteristiku funkcije prenosa suma, kao sto je prikazano na slici 56(c). Zahvaljujuci
tome je doprinos faznog suma VCO-a na ucestanostima bliskim nosiocu potisnut od
strane petlje, dok je na ucestanostima ve¢im od propusnog opsega direktno preslikan
na izlaz sintetizatora. U opstem slucaju, fazni Sum svakog fractional-N PLL-a je
dominantno odreden doprinosom VCO-a na ucestanostima iznad fc.

U prakti¢nim primenama je moguce relativno jednostavno proceniti pojedinacne
doprinose pomenutih Sumova koriste¢i simulatore kao sto su SpectreRF ili Eldo.
Nakon kvantifikovanja sumova, dobijene spektralne gustine snage Suma se mnoze
odgovaraju¢im funkcijama prenosa i sumiraju. Imajuéi u vidu da su ovi Sumovi
nekorelisani, rezultujuca spektralna gustina snage Suma se dobija kao koren zbira
kvadrata pojedinac¢nih doprinosa. U slucaju korelisanih sumova, kao sto su sprega
kroz supstrat ili napajanje, ukupna spektralna gustina Suma se dobija sabiranjem
doprinosa. Fazni model sa slike 55, na osnovu koga se dobija ukupan fazni Sum na
izlazu sintetizatora, se moze realizovati u MATLAB ili Verilog-A alatu.

Pored pomenutih nekorelisanih izvora sumova, veoma je vazan uticaj korelisa-
nih Sumova koji mogu znatno degradirati karakteristike sintetizatora ucestanosti.
Ovi Sumovi su uzrokovani radom digitalnih ili prekidackih kola, kao sto su delite-
lji ucestanosti, XA modulatori i PFD-ovi, koji putem napona napajanja ili sprege
kroz supstrat mogu uticati na osetljiva analogna kola [160]. Sumovi uzrokovani

spregom kroz napajanje ili supstrat u brzim pretezno digitalnim sistemima mogu

102



Analiza faznog suma fractional-N PLL-a

lako nadmasiti ukupan Sum uzrokovan komponentama u kolu i ogranic¢iti perfor-
manse sintetizatora [162]. Stoga se prilikom projektovanja sintetizatora mora voditi
racuna o izolaciji kriti¢nih podblokova i adekvatnom filtriranju napona napajanja.
U savremenim CMOS tehnoloskim procesima se kriti¢ni blokovi izoluju pomocu
dubokih N jama (engl. Deep N Well), koje zajedno sa blago dopiranim P supstratom
formiraju strukturu PNP spoja u kojem je N jama povezana na napon napajanja, a
P jame na masu [163]. Tako se formira tesko premostiva barijera za nosioce, odnosno
trodimenziona struktura oblika kadice u koju se smestaju zasebno podblokovi ili ceo
fractional-N PLL. Na ovaj nac¢in se u integrisanom kolu razdvajaju lokalni i globalni
supstrat, sto redukuje injekciju Suma u globalni supstrat i spregu kroz isti. S druge
strane, pravilna distribucija napajanja je od velikog interesa prilikom projektovanja
integrisanih kola, imajuc¢i u vidu da pored povecanja Suma moze uzrokovati funk-
cionalne probleme usled prevelikog pada napona ili pojave oscilacija u napajanju.
Dobra praksa je da vodovi napajanja budu sto Siri kako bi se smanjila parazitna
otpornost, kao i induktivnost zbog koje dolazi do visokofrekventnog talasanja napa-
janja. Pored toga, koriste se distribuirane niskopropusne mreze za filtriranje Suma

napona napajanja koje uglavnom zahtevaju velike vrednosti sant kondenzatora [164].

Analiza faznog Suma fractional-N PLL-a na osnovu faznog modela sa slike 55 vazi
samo u CW modu, odnosno kada se generise signal konstantne ucestanosti. Prilikom
sinteze linearne frekvencijske rampe dolazi do znacajnog pogorsanja faznog suma na
ucestanostima bliskim nosiocu gde je fazni Sum dominantno odreden parametrima
petlje. S obzirom na to da je fazni Sum fractional-N PLL-a tokom frekvencijske
modulacije veoma tesko meriti, on se moze proceniti na osnovu faznog Suma u CW
modu. U literaturi [165] je ovaj efekat detaljno opisan na primeru FMCW sinte-
tizatora na bazi integer-N PLL-a sa digitalno modulisanom referencom. Pokazano
je da do degradacije faznog suma tokom FM-a dolazi usled povecane fazne greske
na ulazu u PFD. Tada se ukupna fazna greska moze predstaviti kao zbir staticke
i dinamicke. Pod pretpostavkom da je vreme smirivanja petlje, t;, mnogo manje
od trajanja linearne frekvencijske rampe, moze se smatrati da je nakon ¢, ukupna
fazna greska na ulazu u PFD jednaka statickoj, 82. U literaturi [166] je pokazano

da staticka fazna greska fractional-N PLL-a tokom FM-a zavisi kao:

S

-_— 56
Icp - Kvco (56)

0 _
0, = 21 - ocp X

gde je ocp normalizovana srednja vrednost izlazne struje CP-a, a S nagib rampe.
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Staticka fazna greska uzrokuje povisenu srednju vrednost izlazne struje CP-a tokom
FM-a pa tako povecava i doprinos sSuma PFD-CP lanca na ucestanostima bliskim
nosiocu. Kao sto se moze zakljuciti na osnovu izraza (56), staticka fazna greska zavisi
od brzine modulacije, nominalne struje CP-a i osetljivosti VCO-a. Pored toga, na
staticku faznu gresku ujedno utice izbor arhitekture i vrednosti komponenata LF-a.

Spektralna gustina snage belog Suma izlazne struje CP-a usled termickog suma i
Suma sa¢me je proporcionalna ocp, dok je usled fliker Suma proporcionalna oy [167].
Stoga se rezultujuca spektralna gustina snage Suma na izlazu PFD-CP lanca moze

izraziti kao:

. o
Spp = S&p - ocp - (1 + Cl}fdt), (57)
gde je S spektralna gustina snage belog Suma strujnih izvora CP-a, a f. granicna
ucestanost fliker Suma tranzistora u strujnim izvorima CP-a. Ukoliko se posmatra

doprinos PFD-CP lanca ukupnom faznom sumu na izlazu sintetizatora, dobija se:

2
OCCPfcft) _ <2ﬁ - Nviwp - NPS) _

2

Gol
1+ Gol

f Icp (58)

Spp |Gppl?

out beli

Drugim re¢ima, unutar propusnog opsega PLL-a se pove¢anjem struje CP-a dva
puta, za date vrednosti osetljivosti VCO-a i komponenata LF-a, smanjuje doprinos
faznog Suma za vise od 9dB [168]. Brzina modulacije isto tako uti¢e na faznu
gresku na ulazu u PFD, pa samim tim sa pove¢anjem nagiba rampe dva puta dolazi
do degradacije faznog Suma unutar propusnog opsega za vise od 3dB [168]. Stoga
se moze zakljuciti da na pogorsanje faznog Suma fractional-N PLL-a tokom FM-a
najvise uticu struja CP-a i nagib linearne frekvencijske rampe. Jos jedna vazna
posledica povecanja struje CP-a ili smanjenja nagiba rampe je redukcija granicne
ucestanosti fliker Suma koja je data kao acp - feorr. Na ucestanostima iznad ocp - feg
je dominantan uticaj termickog Suma pa se na ovaj nacin podesavanjem vrednosti
ocp moze znatno potisnuti doprinos fliker Suma tranzistora u izlaznoj struji CP-a.

Prilikom sinteze linearnih frekvencijskih rampi je pored efekta povec¢anja fazne
greske potrebno imati u vidu da osetljivost VCO-a u opstem slucaju nije konstantna,
Sto je posebno izrazeno u Sirokopojasnim VCO-ovima koji se koriste u integrisanim
SRR senzorima. Ovo direktno utice na dinamiku petlje pa tako i na ukupan fazni
sum sintetizatora. Zato se cesto primenjuju posebne tehnike linearizacije VCO-a

koje imaju za cilj odrzanje konstantne vrednosti Kyco [165].
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3.4 Optimizacija linearnosti frekvencijske rampe

Jedna od glavnih poteskoca prilikom projektovanja FMCW radarskih senzora
je potreba za izuzetno linearnim frekvencijskim rampama. Odstupanje rampe od
idealno linearne prave ima za posledicu Sirenje i/ili pomeranje vrsnih vrednosti u
frekvencijskom spektru IF signala [39]. Stoga nelinearnost frekvencijske rampe de-
gradira rezoluciju rastojanja i istovremeno utice na tacnost i preciznost odredivanja
meta. Pored toga, nezeljena modulacija faze izlaznog signala povecava intenzitet
spurova u izlaznom spektru IF signala pa tako moze da maskira vrsne vrednosti
koje odgovaraju metama malog RCS-a. Samim tim je linearnost frekvencijske rampe
od posebnog interesa prilikom projektovanja FMCW sintetizatora. Ova karakteri-
stika rampe je usko povezana sa izborom arhitekture FMCW sintetizatora na bazi
fractional-N PLL-a i parametara koji odreduju dinamiku petlje.

Dinamika petlje je opisana funkcijom prenosa fractional-N PLL-a u zatvorenoj
sprezi, G, koja u opstem sluc¢aju ima niskopropusnu karakteristiku i jednaka je

funkciji prenosa suma referentnog signala, odnosno:

Gol(S)

a(s) = Gret(s) = N - Npg » ————.
Ga(s) = Gret(s) MMD - Nps 15 Gon(s)

(59)
Prema tome, pojacanje u propusnom opsegu je jednako ukupnoj vrednosti delioca
u povratnoj sprezi, Nynp - Nps, dok je nagib strmine funkcije prenosa u nepro-
pusnom delu odreden redom filtra petlje. Dinamiku petlje dominantno odreduje
polozaj polova funkcije prenosa fractional-N PLL-a, od kog zavisi odziv petlje na
promene ucestanosti jednog od ulaznih signala PFD-a. Kao posledica polozaja po-
lova, dobijaju se vrednosti kju¢nih parametara koji opisuju dinamiku petlje, kao Sto
su propusni opseg, fazna margina i vreme smirivanja. Ovi parametri su medusobno
zavisni i direktno odreduju brzinu i stabilnost petlje.

Kako bi se postigla izuzetna linearnost frekvencijskih rampi FMCW sintetiza-
tora na bazi fractional-N PLL-a potrebno je resiti dva kljuéna problema. Prvi je
uzrokovan promenom trenutne vrednosti delioca MMD-a od strane XA modulatora.
Ovo rezultuje pojavom niskofrekventnih spektralnih komponenata na izlazu MMD-a
koje je potrebno filtrirati LF-om. Ukoliko ove komponente nisu dovoljno oslabljene,
one se modulisu u VCO-u i pojavljuju oko nosioca u frekvencijskom spektru izla-
znog signala FMCW sintetizatora. Visi red YA modulatora omogucava da se na
niskim ucestanostima ove nezeljene spektralne komponente potisnu, ali ne i pot-

puno eliminisu. Zato je pozeljno da grani¢na ucestanost LF-a bude sto manja. S
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druge strane, ako je ucestanost fo veoma mala tada je PLL previse spor, pa nece
moci da prati brze promene izlazne ucestanosti. To za posledicu ima veliku degra-
daciju linearnosti rampe. Na slici 57 je prikazano poredenje projektnih scenarija
za razliCite vrednosti fo. Isprekidanim linijama je prikazana kontrola fractional-N
PLL-a, odnosno digitalna predstava vrednosti izlazne ucestanosti koja se dovodi na
ulaz ¥A modulatora. U slucaju simetri¢ne trougaone modulacione Seme i jedini¢nog
faktora skaliranja (k = 1), potrebno je da se propuste najmanje prvih 100 harmo-
nika kroz LF da bi se postigla linearnost rampe bolja od 0,01% [169]. To znaci da
ucestanost fo mora da bude najmanje 100 puta veéa od 1/(2AT), sto ogranicava
minimalno vreme modulacije, AT. Gornja granica za fc se odreduje na osnovu
brzine promene srednje vrednosti delioca MMD-a, 1/dT, koja je ograni¢ena mini-
malnim brojem referentnih taktova potrebnim za ispravan rad A modulatora. Za
MASH YA modulatore m-tog reda je potrebno bar m + 1 referentnih taktova da
bi vrednosti propagirale kroz sve akumulatore i tako se ispravno generisala srednja
vrednost delioca MMD-a. Stoga ucestanost fo mora biti najmanje 10 puta manja
od frer/(m+1) da bi se izbegli previse brz odziv PLL-a i smanjena linearnost rampe.

|Gal A
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----- Kontrola PLL-a
— Spora PLL petlja

— Optimalna PLL petlja
— Brza PLL petlja
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t

Slika 57: Optimizacija propusnog opsega fractional-N PLL-a za postizanje visoko
linearnih frekvencijskih rampi.
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Drugi problem je fizicka realizacija pasivnhog RC LF-a koju treba imati u vidu
prilikom izbora ucestanosti fo. Naime, mali propusni opseg petlje zahteva velike
vrednosti kondenzatora koje su neprakti¢ne za integraciju na ¢ipu. Zato je izbor uce-
stanosti fo kompromis izmedu linearnosti i povrsine koju zauzima LF, ali i ujedno
ogranic¢avajuci faktor performansi FMCW sintetizatora. Kako bi se ovo ogranicenje
prevazislo, u prakti¢nim primenama se neretko LF realizuje iz dva dela pri ¢emu se
jedan deo nalazi na ¢ipu, a drugi van c¢ipa. Na ovaj nacin se veliki kondenzatori,
koji odreduju dominantne polove u funkciji prenosa, povezuju van ¢ipa, dok se kon-
denzatori i otpornici malih vrednosti integrisu. Medutim, ovo resenje izaziva brojne
poteskoce i unosi nesigurnost prilikom projektovanja pa ga je pozeljno izbeé¢i ukoliko
je to moguce. Glavni nedostatak ovog pristupa su velike parazitne induktivnosti i
kapacitivnosti dugackih interkonekcija koje je potrebno uracunati u simulacijama.
Ove veze idu van ¢ipa i ukljucuju zice za povezivanje (engl. Bond Wires) sa Stam-
panom plocom (PCB). Induktivnost zica u mmWave opsegu daje relativno veliku
reaktansu koja moze izazvati nestabilnost petlje. Isto tako se usled preslusavanja
izmedu zica za povezivanje i okruzenja u sistem unosi dodatni Sum koji se preko
kontrolnog napona VCO-a modulise i pojavljuje u ukupnom faznom sumu izlaznog
signala. Stoga je potpuna integracija LF-a najbolji izbor kada god je izvodljiva i
finansijski isplativa.

Model u naponskom domenu FMCW sintetizatora na bazi fractional-N PLL-a
je najlakse realizovati u Verilog-A jeziku za opis. Svi podblokovi sintetizatora se
modeluju zasebno pa se tako na osnovu simulacija moze uraditi funkcionalna verifi-
kacija sistema. Takode, pomoc¢u ovog modela se moze pronaci optimalan kompromis
izmedu linearnosti rampe, povrsine LF-a i drugih parametara petlje. Model FMCW
sintetizatora u naponskom domenu ukljucuje razne efekte, kao sto su kvantizacioni
sum XA modulatora, nelinearnost krive podesavanja VCO-a, neuparenost struja pu-
njenja i praznjenja u CP-u ili neuparenost uzlaznih i silaznih ivica signala na izlazu
PFD-a. Ove simulacije isto tako pruzaju bolji uvid u sistemske specifikacije FMCW
sintetizatora, kao i na uticaj razli¢itih parametara fractional-N PLL-a na linearnost
rampe. Imajué¢i u vidu da c¢ak i na nivou Verilog-A modela simulacije u vremen-
skom domenu veoma dugo traju usled izuzetno visokih radnih ucestanosti, moguce
je skalirati frekvenciju VCO-a sa faktorom 1/Npg i istovremeno izbaciti preskaler iz
modela. Na ovaj nacin se simulacija u vremenskom domenu ubrzava Npg puta, a

uticaj petlje na linearnost rampe ostaje nepromenjen.
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3.5 Metodologija projektovanja FMCW sintetizatora

3.5.1 Proces razvoja potpuno integrisanog FMCW sintetizatora

Opsti postupak razvoja FMCW sintetizatora za rad u mmWave opsegu se sastoji

iz viSe koraka koji su prikazani na slici 58.

4 )
Sistemski parametri

Tmax; "min, Urmax, AB« A’U, A(I)

'

Projektni parametri
Ev Af Su Lv Poutu Pd(h f(]v povréina‘

!

Izbor topologije
DDFS + integer-N PLL, fractional-N PLL, ...
\\

¢ J
Izbor tehnoloskog procesa Izbor hardverske arhitekture
SiGe BiCMOS, RF CMOS, nod fund. VCO + fractional-N PLL, ...

Modelovanje sistema i izvodenje specifikacija podblokova

fref, Py fres; lcp, Kvco, Nes, Nmmp, fo, Opm, ZLF

!

Projektovanje podblokova i verifikacija

fizicka realizacija integrisanog kola (GDSII)

Proizvodnja integrisanog kola i merenje

karakterisan radarski modul

Slika 58: Postupak razvoja milimetarskog FMCW sintetizatora ucestanosti.

Prvi korak prilikom razvoja FMCW sintetizatora je odredivanje sistemskih para-
metara na osnovu potencijalne primene integrisanog radarskog senzora. Na osnovu
sistemskih parametara se izvode projektni parametri FMCW sintetizatora: fazni
sum, propusni opseg rampe, brzina modulacije, linearnost rampe, izlazna snaga, po-

trosnja, radna ucestanost i povrsina. Dalje se na osnovu projektnih parametara vrsi
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odabir optimalne topologije koja moze da zadovolji date zahteve. Izbor topologije
je dominantno odreden zahtevima za faznim Sumom i linearnos¢u rampe.

Na osnovu odabrane topologije i drugih uticaja koji postoje u praksi, a nisu
prikazani na slici 58, kao Sto su dostupnost i finansijska opravdanost, biraju se tip
tehnoloskog procesa i odgovarajué¢i nod. Ovaj izbor je usko povezan sa izborom
hardverske arhitekture FMCW sintetizatora. Karakteristike komponenata dostup-
nih u tehnoloskom procesu direktno uti¢u na izvodljivost projektnih parametara, pa
samim tim suzavaju izbor mogucih arhitektura.

Nakon izbora optimalne hardverske arhitekture, razvija se model celog sistema i
procenjuju kljuéni parametri petlje, kao sto su grani¢na ucestanost LF-a i stabilnost.
Pored toga, na osnovu rezultata dobijenih simulacijom modela izvode se detaljne spe-
cifikacije podblokova FMCW sintetizatora. Projektovanje podblokova se dalje vrsi u
nekom od softverskih alata za razvoj integrisanih kola, kao $to su razvojno okruzenje
Virtuoso firme Cadence ili Custom Designer firme Synopsys. Prilikom projektovanja
integrisanog kola prolazi se kroz vise faza, od razvoja elektricnih Sema podblokova
pa sve do fizicke realizacije celog sistema. Paralelno sa projektnim fazama, pomodéu
simulatora se vrsi verifikacija karakteristika elektricnog kola. Pored standardnih
simulatora kola sa koncentrisanim parametrima, tokom faze projektovanja podblo-
kova se koriste i EM simulatori za prora¢un parametara rasejanja i karakterizaciju
pasivnih struktura. Projektovanje podblokova milimetarskih FMCW sintetizatora
zahteva kombinovanje digitalnog, analognog i mikrotalasnog pristupa projektovanja,
pa je zato posebno zahtevno.

Kao rezultat projektovanja integrisanog kola u softverskom alatu se dobija izlazni
fajl u kome se nalaze informacije o fizickoj realizaciji kompletnog sistema. Ovaj fajl
je u standardnom GDSII formatu za razmenu projektnih crteza integrisanih kola.
Na osnovu GDSII fajla se u fabrici ¢ipova (engl. Foundry) proizvodi projektovano
integrisano kolo. Nakon uspesne fabrikacije, sledi poslednji korak u kome se verifi-
kuju postignute performanse. Merenja je moguce izvrsiti u ranoj fazi dok su ¢ipovi
jos na “vejferu” ili se nakon laserskog secenja (engl. Laser Dicing) Cipovi mogu
povezati (engl. Bonding) na PCB i tako verifikovati. U slucaju mmWave FMCW
sintetizatora ucestanosti koji zahtevaju slozeno okruzenje sa odgovarajuc¢im napo-
nima napajanja, masama, vezama za SPI, referentnim signalom i izlazima, ¢ipovi se
uglavnom testiraju na RF Stampanoj ploci usled velikog broja stopica za povezivanje
(engl. Pads). Na ovaj nacin se posle merenja dobija potpuno karakterisan radarski

modul spreman za upotrebu.

109



Metodologija projektovanja FMCW sintetizatora

3.5.2 Postupak izvodenja specifikacija podblokova

Na slici 59 je prikazan postupak izvodenja osnovnih karakteristika podblokova
FMCW sintetizatora na bazi fractional-N PLL-a.

Polazne pretpostavke
e Projektni parametri — £, Af, S, L, Py, Pac, fo, povrsina
e Topologija — fractional-N PLL
e Tehnoloski proces = f7/ fmax, Vop/Veco

Y
4 I
Frekvencijski plan

e Na osnovu Af, fo i VDD/VCC — Kvco
e Na osnovu dostupnosti i arhitekture — fiof
e Na osnovu Af, fo i fret = Nps, Nunp

e Na osnovu L i fref = D, fres

Y

Odredivanje dinamike petlje

e Naosnovu £, Li 5 — fo, 6pm

e Na osnovu fo, Opy 1 Zeljene povrsine — Iop, Zip

-

Slika 59: Postupak izvodenja specifikacija podblokova FMCW sintetizatora na
bazi fractional-N PLL-a.

Pod pretpostavkom da je primena integrisanog radarskog senzora poznata, kao i
da su topologija FMCW sintetizatora i tehnoloski proces izabrani, hardverska arhi-
tekturana se bira na osnovu vrednosti projektnih parametara i tehnoloskih ogranice-
nja. Tehnoloska ograni¢enja su dominantno odredena karakteristikama tranzistora
na visokim ucestanostima, kao $to su fr/ fimax 1 probojni naponi. Ovi parametri pre
svega ogranicavaju potencijalne arhitekture podblokova koji rade u mmWave opsegu,
sto se odrazava na arhitekturu celog sintetizatora. Odabir arhitekture FMCW sin-
tetizatora ima uticaj na formiranje frekvencijskog plana i odredivanje optimalne
dinamike petlje.

Radna ucestanost sintetizatora i propusni opseg rampe dominantno uti¢u na iz-

bor frekvencijskog plana fractional-N PLL-a. Zahtevani Af i napon napajanja koji
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zavisi od izabranih tehnoloskih komponenata direktno odreduju osetljivost VCO-a.
Izbor referentne ucestanosti zavisi od razlic¢itih faktora. Visokofrekventne reference
koje istovremeno imaju izuzetno mali fazni Sum su ¢esto veoma skupe i tesko do-
stupne. Stoga je u opstem slucaju pozeljno da ucestanost reference bude sto manja.
Medutim, mala f..f ima za posledicu veliku vrednost delioca u povratnoj sprezi, koja
unutar propusnog opsega povecava doprinos faznog Suma petlje. Zato je u sinteti-
zatorima visokih performansi pozeljno da ucestanost f,f bude sto vec¢a kako bi se
postigao veoma mali fazni Sum u blizini nosioca. Ova dva zahteva su oprec¢na pa
je neophodan kompromis prilikom izbora referentne ucestanosti, koji u vecoj meri
zavisi od konkretnog projektnog scenarija. Nakon odabira f., poznate su osnovne
specifikacije delitelja ucestanosti, odnosno Npg i opseg vrednosti Nynyp. U ovom
trenutku se pomocu sistemskih simulacija modela i zahteva za linearnoséu rampe
definiSe potreban broj bita u akumulatorima A modulatora, dok se na osnovu
izraza (44) odreduje rezolucija izlazne ucestanosti.

Dinamika petlje je odredena grani¢cnom ucestanoséu LF-a i faznom marginom
(engl. Phase Margin - 8pyp) koja predstavlja meru stabilnosti sistema. Pomenuti pa-
rametri se izvode na osnovu zahteva za faznim Sumom, linearnos¢u rampe i brzinom
modulacije. Imajuéi u vidu da su ovi zahtevi delimi¢no oprecni i da je neophodno
pronac¢i kompromisno resenje, izbor ucestanosti fo je od fundamentalnog znacaja
za performanse fractional-N PLL-a. Najgora kombinacija za linearnost su krat-
kotrajne frekvencijske rampe velikog propusnog opsega, sto FMCW sintetizatore za
SRR senzore svrstava u kriticnu grupu. Stoga je u okviru ove disertacije posebna pa-
znja posvec¢ena FMCW sintetizatorima za SRR senzore koji rade u mmWave opsegu.
Pored ucestanosti fo, veoma vaznu ulogu ima fazna margina od koje zavisi vreme
smirivanja petlje tokom sinteze linearnih frekvencijskih rampi. Na osnovu feo, 0py i
zeljene povrsine integrisanog kola nalazi se kompromis izmedu vrednosti struje CP-a

i komponenata LF-a, odnosno impedanse Zp.

3.5.3 Mera kvaliteta (FoM)

Postoje razli¢iti kvantitativni pokazatelji performansi (FoM) mmWave VCO-ova
i sintetizatora ucestanosti koji se mogu naéi u literaturi [115, 170, 171]. Najcesce

koriséen FoM koji uzima u obzir najvise karakteristika VCO-a je [115]:

(60)

2 1 P T 2
FoMyco = 101log l(fvco) out_. ( RVCO> ],

fm ‘ Lyvco(fm) " Pyco 10
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gde je fvco ucestanost oscilovanja, Lyco fazni Sum na ucestanosti f,,, od nosioca,
P, izlazna snaga, Pyco potrosnja, a T Ryco opseg podesavanja VCO-a. Opseg

podesavanja VCO-a se izrazava u procentima i dat je kao:

T Ryeo = 200 - Jvco,max — JvCO min (61)

Jvco,max + fvcomin

gde je fvcomax maksimalna, a fycomin minimalna ucestanost VCO-a. Estimacija
performansi data izrazom (60) ne uzima u obzir uticaj petlje, pa se ne moze direktno
primeniti na fractional-N PLL. Zato je u literaturi [170] izvedena nova metrika za

PLL-ove koja uzima u obzir uticaj petlje:

(62)

1 21
FOMPLL =10 log l( i ) mW],

Gt PLL Py,

gde je o;prr, RMS vrednost apsolutnog dzitera na izlazu PLL-a, a Ppr;, ukupna
potrosnja PLL-a. Ova mera kvaliteta se uglavnom koristi za ocenu performansi
sintetizatora ucestanosti u komunikacionim sistemima. Medutim, ona ne uzima u
obzir parametre od interesa za FMCW radare, kao Sto su propusni opseg rampe,
linearnost i brzina modulacije. Usled toga je neophodno definisati novu metriku za
FMCW sintetizatore ucestanosti koja ¢e uzeti u obzir pomenute parametre. Takode,
FoM definisan izrazom (62) nije pogodan za poredenje razlicitih realizacija FMCW
sintetizatora jer je vrednost RMS apsolutnog dzitera, koja se dobija integracijom
faznog suma na Sirokom opsegu ucestanosti oko nosioca, najces¢e nepoznata. Zato
se odgovarajué¢i FoM moze izvesti na osnovu jednacine (60) dodavanjem parametara

relevantnih za sintezu FMCW signala. Kao rezultat, dobija se:

2
FroMrvew = 101og l(fo . Af/Q) ‘ 5(1 Fo ] +20log (TRFMCW>
(63)

Jm fm) . Prview 10

+201 L) 4 2010 (2
“e\101L e\ 1GHz/ms )’

gde je £ fazni Sum na izlazu FMCW sintetizatora, Ppycw ukupna potrosnja u

FMCW modu, T Rpyvew opseg podesavanja FMCW sintetizatora, L linearnost, a S

nagib rampe. Opseg podesavanja FMCW sintetizatora izrazen u procentima je:

fout max fout min Af
= 200 - : : =200 ————, 64
fout,max + fout,min 2f0 + Af ( )

T Remew

gde je fout,max Mmaksimalna, a fousmin Minimalna ucestanost rampe.
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4 Programabilni FMCW generator rampi

Generisanje linearnih frekvencijskih rampi u sintetizatorima ucestanosti na bazi
fractional-N PLL-a se postize pomocu digitalnog FMCW generatora. Ova kola se
danas uglavnom realizuju van radarskog ¢ipa koriste¢i FPGA platforme, sto zahteva
dodatne hardverske resurse i rezultuje pove¢anjem dimenzija konac¢nog proizvoda.
Zato je u ovom poglavlju posebna paznja posvecena programabilnim realizacijama
FMCW generatora koje omoguc¢avaju integraciju digitalnog i analognog dela sinteti-
zatora u jedno integrisano kolo, pa tako smanjuju troskove izrade radarskog sistema.

Uloga FMCW generatora je da zajedno sa XA modulatorom upravlja MMD-om.
Imajuéi u vidu diskretnu prirodu digitalnih kola, broj koraka FMCW generatora
prilikom sinteze linearne frekvencijske rampe je ogranicen, pa kao posledica srednja
vrednost delioca MMD-a, N,z = Nywup, ima stepenicast talasni oblik. Promena
srednje vrednosti delioca MMD-a odgovara idealnoj promeni ucestanosti prikazanoj
na slici 60. U realnom slucaju, brzopromenljive varijacije su filtrirane unutar petlje
fractional-N PLL-a pa se na izlazu FMCW sintetizatora dobija priblizno linearna

frekvencijska rampa.

f“ f:Navg'NPS'fref _,dT;_
fo+Af i
v
df .~
ff
Af =df - Noop "
fo -
AT = dT - Ngep

to to+ AT  t

Slika 60: Osnovni parametri linearne frekvencijske rampe.

Ukupan broj srednjih vrednosti delioca MMD-a u jednoj linearnoj rampi je Ngtep-
Broj razlicitih vremenski ekvidistantnih vrednosti N, utice na propusni opseg
rampe i vreme modulacije. Za izabrani propusni opseg rampe, pozeljno je imati

Sto veli Ngep kako bi se postigla bolja linearnost. Pored vrednosti Ngp, veoma
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vazan parametar linearne rampe je inkrement ucestanosti, df. Ova dva parametra
potpuno odreduju propusni opseg rampe. Minimalna promena ucestanosti prilikom

sinteze linearne frekvencijske rampe je ograni¢ena brojem bita XA modulatora i

data je kao:
Ofgi = 12 (65)
min 2p .
Propusni opseg rampe ili ukupna devijacija ucestanosti se odreduje kao:
ref * M
Af = df - Naay = 5 Dy N, (66)

gde je Dy digitalna celobrojna vrednost vec¢a od nule koja definise frekvencijski korak
rampe. Jos jedan vazan parametar rampe je vremenski inkrement, d7, koji zajedno
sa Nstep 0dreduje trajanje modulacije. Minimalno trajanje vremenskog koraka rampe
zavisi od reda YA modulatora, pa je samim tim najmanji vremenski inkrement

ogranicen kao:
m+1

AT = ———. 67
f ref ( )
Vreme modulacije se izracunava kao:
1
AT = dT - Ngtep = T * Dar - Ngtep, (68)
ref

gde je Dyr digitalna celobrojna vrednost veca od m koja definiSe vremenski korak
rampe. Na ovaj nacin se parametrizovanjem linearne frekvencijske rampe, pomocu
vrednosti Ngtep, Dgr i Dar, postiZe potpuna programabilnost i omogucéava relativno
jednostavna hardverska realizacija.

Ucestanost fy od koje poc¢inje linearna rampa je cesto znacajan faktor u FMCW
radarskim senzorima, pre svega kod Sirokopojasnih sistema. Stoga se digitalni

FMCW generator projektuje tako da ucestanost fy bude podesiva, odnosno da vazi:

fO:fO,min+Af0:fO,min+df0'Dfoa (69)

gde je fo.min minimalna vrednost, A fj relativna promena, dfy inkrement pocetne uce-
stanosti i Dy, digitalna celobrojna vrednost pomoc¢u koje se podesava fy. Vrednosti
fo.min 1 dfp su konstante koje se definiSu u hardverskoj realizaciji generatora.
Osnovni zahtevi savremenih FMCW generatora su opisani u odeljku 4.1, dok je
pregled postoje¢ih arhitektura dat u odeljku 4.2. U odeljku 4.3 je predlozena nova

hardverska arhitektura FMCW generatora za sintezu slozenih talasnih oblika.
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4.1 Osnovni zahtevi savremenih FMCW generatora

Savremeni FMCW radarski senzori koriste razli¢ite nacine ekstrakcije rastojanja
i relativne brzine, kao Sto je opisano u odeljku 2.1. Stoga se razlikuju i zahtevi za
potrebnim talasnim oblicima i moguénostima digitalnog FMCW generatora.

U slucaju konvencionalnog pristupa simultane ekstrakcije rastojanja i relativne
brzine, potrebna je simetri¢na trougaona modulaciona Sema koja je prikazana na
slici 61(a). To znadi da je pored rampe sa linearno rastu¢om frekvencijom izlaznog
signala, potrebna i rampa sa linearno opadajuc¢om frekvencijom. Apsolutna vrednost
nagiba simetri¢ne trougaone modulacione seme je S = Af/AT. Moguénost sinteze
simetri¢nih trougaonih modulacionih Sema je jedan od osnovnih zahteva koji se
postavlja pred savremene FMCW generatore na osnovu koga se omogucava uspesna
ekstrakcija rastojanja i relativne brzine za jednu metu u pokretu.

Medutim, situacija se znacajno menja kada se u vidokrugu radarskog senzora
nalaze dva ili vise objekata. Tada se pomo¢u modulacione Seme sa slike 61(a) ne
mogu jednoznacno odrediti rastojanja i relativne brzine meta. Zato su, kao Sto je
to prikazano na slici 8, potrebne simetri¢ne trougaone modulacione Seme razlicitog
nagiba. Primer simetricne trougaone Seme sa vise razli¢itih nagiba je prikazan na
slici 61(b). U ovom slucaju je na osnovu razli¢itih apsolutnih vrednosti nagiba
S'=Af/AT"i 58" = Af/AT” mogucée jednoznacno detektovati dve mete u pokretu.

Alternativno klasicnom pristupu ekstrakcije rastojanja i relativne brzine, pome-
nute vrednosti je moguce proceniti pomocu 2D-FFT pristupa, pri ¢emu se koristi
testerasti (engl. Sawtooth) talasni oblik ucestanosti prikazan na slici 61(c). Ova
modulaciona Sema se sastoji iz sekvence uzlaznih rampi istog nagiba, Sto znacajno
pojednostavljuje hardversku arhitekturu FMCW generatora. U slucaju 2D-FFT ek-
strakcije se na osnovu vrsnih vrednosti spektra IF signala odreduju rastojanja meta,
dok se pomocu promene faze beat ucestanosti za vise uzastopnih rampi procenjuju
relativne brzine. Kao Sto se moze zakljuciti na osnovu izraza (13), pozeljno je da
trajanje modulacije bude Sto krace kako bi se povecala maksimalna relativna brzina
koju radar moze jednoznacno da detektuje. S druge strane, pod pretpostavkom da
je broj rampi u frejmu isti, pove¢anjem vremena modulacije redukuje se rezolucija
relativne brzine, pa izbor AT zavisi od konkretne primene radarskog senzora.

Pored pomenutih pristupa ekstrakcije u FMCW modu, slozene modulacione
Seme se koriste i u takozvanom hibridnom modu rada radarskog senzora [18]. Tada
FMCW sintetizator ucestanosti naizmenicno radi u CW i FMCW modu, pri ¢emu se

u Doplerovom modu odreduje relativna brzina, a u FMCW modu rastojanje mete.
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Slika 61: Tipi¢ni primeri talasnih oblika frekvencijski modulisanog signala: (a)
simetri¢ni trougaoni, (b) simetri¢ni trougaoni sa razli¢itim nagibima i (c) testerasti.

Tako se u jednom sistemu koriste prednosti dve razlicite vrste radara.

Prema tome, osnovni zahtevi koje savremeni FMCW generator treba da ispuni,

kako bi podrzao razli¢ite pristupe ekstrakcije i modove rada radarskog senzora, su:

« programabilnost parametara rampe Ngtep, Dar, Dar 1 Dy,

» mogucnost sinteze uzlaznih i silaznih frekvencijskih rampi, odnosno simetri¢nih

trougaonih modulacionih Sema,

e mogucénost naizmeni¢ne promene CW i FMCW moda rada, odnosno rada u

hibridnom modu.
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4.2 Pregled postojec¢ih hardverskih arhitektura

Digitalni FMCW generatori se u ve¢ini radarskih senzora nalaze van ¢ipa, kao
Sto je to primer u literaturi [66, 77, 107]. Znatno manji broj FMCW generatora je
potpuno integrisan zajedno sa mmWayve sintetizatorom. Stoga je u ovoj disertaciji
fokus na potpuno integrisanim realizacijama programabilnih generatora rampi.

Zanimljiva hardverska arhitektura digitalnog FMCW generatora koji ima mo-
guénost sinteze rekonfigurabilnih ¢irpova je predstavljena u literaturi [78]. Ovaj
integrisani FMCW sintetizator koristi tehniku skokovite promene radne ucestanosti
(engl. Frequency Hopping). Osnovna ideja u pomenutom pristupu je da se pseudo-
slucajno menjaju unapred definisane konfiguracije rampi, kako bi se na odredenom
radnom opsegu smanjila interferencija izmedu razli¢itih radarskih senzora. Tako se
ujedno smanjuje i broj laznih uzbuna kod automobilskih radara.

U literaturi [108] je predstavljen integrisani FMCW generator koji moZe da sinte-
tiSe linearne frekvencijske rampe podesivog propusnog opsega i trajanja modulacije.
S obzirom na to da su u radu prikazani samo testerasti talasni oblici ucestanosti,
upotreba ove hardverske arhitekture je ogranicena. Generator rampi predstavljen
u literaturi [68] moze da generisSe CW signal, testerastu ili simetri¢nu trougaonu
modulacionu Semu. To ga ¢ini jednim od najkompletnijih generatora rampi koji su
objavljeni do sada. Medutim, ovaj generator nema mogucénost sinteze simetri¢nih
trougaonih modulacionih Sema sa vise razli¢itih nagiba, pa samim tim ova hardver-
ska arhitektura ne podrzava standardnu tehniku izbegavanja laznih meta.

Digitalni FMCW generator rampi objavljen u literaturi [130] ima moguénost
sinteze simetri¢nih trougaonih modulacionih Sema sa vise razli¢itih nagiba. Broj
srednjih vrednosti delioca MMD-a i inkrement ucestanosti su podesivi za svaku
rampu i programiraju se preko SPI slejva. Medutim, nije navedeno da li sintetizator
moze da radi u hibridnom modu, sto moze biti znacajan nedostatak ove arhitekture.

Stoga je najkompletnija hardverska arhitektura FMCW generatora prikazana u
literaturi [80]. Ona omogucava sintezu slozenih talasnih oblika, koji ukljucuju rad
u hibridnom modu, kao i sintezu testerastih i simetri¢nih trougaonih modulacionih
sema. Pored toga, moguce je generisati nesimetricne trougaone modulacione Seme
proizvoljnih nagiba. Imajuéi u vidu da se pomoc¢u ove hardverske arhitekture moze
sintetisati vise razli¢itih frekvencijskih rampi u jednoj kompleksnoj modulacionoj
Semi, Cesto se u literaturi sre¢e pod nazivom multi¢irp (engl. Multichirp) generator.
Maksimalni broj razli¢itih rampi u modulacionoj semi zavisi od konkretne hardverske

realizacije generatora i uglavnom se usvaja da to bude stepen broja dva.
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4.3 Predlog efikasne hardverske realizacije

Zahvaljujuéi svim prednostima navedenim u odeljku 4.2 usvojena je arhitektura
multicirp generatora. Stoga je u okviru ovog odeljka predlozena efikasna hardverska
realizacija potpuno programabilnog FMCW multic¢irp generatora.

Svaka konfiguracija ¢irpa ima radni mod, koji moze biti uzlazni (engl. Up-Chirp),
silazni (engl. Down-Chirp), o¢uvanje trenutne ucestanosti (engl. Hold) ili povratak
na pocetnu ucestanost (engl. Reset). U modu o¢uvanja trenutne ucestanosti se drzi
krajnja ucCestanost prethodne konfiguracije tacno definisan vremenski period. Na
slici 62 je prikazan slozeni talasni oblik ucestanosti i oznacene su razli¢ite konfigu-
racije ¢irpova. SloZena modulaciona Sema se sastoji od Sest razlic¢itih konfiguracija
i ukupnog je trajanja T.,. Multi¢irp generator je projektovan tako da se slozena

modulaciona Sema periodi¢no ponavlja.

fa
Uzlazna : Odrzi Silazna Odrzi Uzlazna Reset
Mod Kod

Uzlazna | 0

Silazna, 1

; Odrzi 2

0 Reset 3

? f:Navg'NPS'fref _

to to+ Tom t

Slika 62: Primer slozene modulacione Seme sa razli¢itim konfiguracijama c¢irpova.

Izgled konfiguracionog registra ¢irpa je prikazan na slici 63. Konfiguracija ¢irpa
je odredena parametrima rampe MOD, Ngep, Dgr i Dg. Odabrano je da jedan
konfiguracioni registar ¢irpa ima 32 bita, odnosno cetiri bajta kako bi se najbolje
iskoristio adresni prostor. Mod ¢irpa zauzima prva dva bita konfiguracionog registra,
dok se dalje nastavljaju 18-bitna vrednost Ngp, 4-bitna vrednost Dgr i 8-bitna
vrednost Dg. Na slici 63 su dodatno prikazana sva cetiri moda cirpa. Uzlazna i
silazna rampa su definisane parametrima Ngep, Dgr i Dy, koji odreduju propusni
opseg rampe i trajanje modulacije na osnovu izraza (66) i (68), respektivno. U
odrzi i reset konfiguracijama, parametar Dgs ne nosi korisnu informaciju, pa je zato
nula. Za razliku od Dg, parametri Ngep i Dgr u odrzi i reset konfiguracijama su

neophodni jer definisu trajanje modulacione pauze, odnosno rada u CW modu.
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( Konfiguracioni registar Cirpa A
Ddf DdT Nstep MOD
31 - 24238 . 2019 - 21 0 )
1 32
Y
4 Uzlazna rampa )
Ddf DdT Nstep 0
Silazna rampa
Ddf DdT Nstep 1
Ocuvanje trenutne vrednosti ucestanosti
0 DdT Nstep 2
Vradanje na pocetnu ucestanost (reset)
O DdT Nstep 3
G J

Slika 63: Konfiguracioni registar i cetiri razlicita moda c¢irpa.

Predlog efikasne hardverske realizacije FMCW multic¢irp generatora prikazan je
na slici 64 [172]. Osnovni podblokovi od kojih se sastoji FMCW generator rampi su
inicijalizator ucestanosti, podblok za smestanje konfiguracija ¢irpova, ¢irp selektor,
generator vremenske osnove i generator ¢irpova. Pored pomenutih podblokova, na
slici 64 je sivom bojom prikazan SPI slejv zajedno sa bankom prihvatnih registara.
Preko SPI slejva se ucitavaju konfiguracije rampi koje se smestaju u prihvatne re-
gistre, nakon ¢ega multic¢irp generator moze samostalno da sintetise slozene talasne
oblike. Stoga su ova dva podbloka neophodna za postizanje potpune programabilno-
sti rampi FMCW sintetizatora. U prikazanom primeru, hardverska realizacija ima
kapacitet od 16 podesivih konfiguracija ¢irpova. Broj aktivnih konfiguracija ¢irpova
je jedinstveno odreden vrednoséu Ny, koja se smesta u poseban prihvatni registar.
Podesavanjem ove vrednosti se moze generisati proizvoljan niz ¢irpova. Ukupan broj
aktivnih ¢irpova u kompleksnoj modulacionoj Semi je za jedan veci od vrednosti Ng,.

Ulazi u multi¢irp generator su podaci o konfiguracijama c¢irpova, 8-bitna vred-
nost Dy, i 4-bitna vrednost Ng,. Na osnovu ovih parametara generator sintetise
n-bitne INT i p-bitne FRAC izlaze. INT i FRAC formiraju (n+p)-bitnu vrednost
INT.FRAC, koja je na slici 64 oznacena kao F'. Vrednost F' odgovara digitalnoj pred-
stavi trenutne srednje vrednosti delioca MMD-a i ujedno definise ucestanost FMCW

sintetizatora. Multicirp generator menja stanje na silaznu ivicu referentnog takta,
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Slika 64: Hardverska arhitektura programabilnog FMCW multi¢irp generatora.

¢ime se omogucava promena izlaznih signala INT i FRAC u bezbednom trenutku u
kome nema promena unutar XA modulatora. Imajuci u vidu da XA modulator radi
na uzlaznu ivicu signala koji je fazno sinhronisan sa referentnim taktom, izbegava se
potencijalno stanje visoke impedanse koje moze dovesti do naglih promena izlazne
ucestanosti i uzrokovati nelinearnost frekvencijske rampe. Pored toga, dodavanjem
jednog registra izmedu FMCW generatora i YA modulatora, koji ¢e raditi u takt
domenu MMD-a, izbegavaju se potencijalni sinhronizacioni problemi [173].
Inicijalizator uc¢estanosti izracunava pocetnu ucestanost i frekvencijski inkrement
tekucée konfiguracije. U zavisnosti od moda ¢irpa, pocetna ucestanost se odreduje
na osnovu parametra Dy, ili krajnje ucestanosti prethodne konfiguracije. Konstante
fomin 1 dfo iz izraza (69) su ugradene u hardversku realizaciju podbloka za inicijali-
zaciju ucestanosti, sto rezultuje digitalnom vrednoséu Fy;, koja odgovara najmanjoj
pocetnoj ucestanosti. Na osnovu kola za konverziju i parametra Dy, odreduje se

digitalna vrednost Fi. koja odgovara relativnoj promeni pocetne ucestanosti. Zbir
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Foin 1 Fle se vodi na multiplekser koji u zavisnosti od moda ¢irpa propusta pocetnu
vrednost Fj ili trenutnu vrednost F. Inkrement ucestanosti trenutne konfiguracije
c¢irpa, INC, je takode odreden pomoc¢u multipleksera koji u zavisnosti od moda Cirpa
propusta jednu od vrednosti Dgs, —Dyg ili 0.

Pomoc¢u generatora vremenske osnove i parametra Dy odreduje se vremenski
inkrement tekuce konfiguracije. To se postize na osnovu izlaznog signala ENg, koji
direktno kontrolise generator ¢irpova, odnosno predstavlja radni takt akumulatora
¢iji je izlaz F'. Na osnovu parametra Ny, odreduje se trajanje ¢irpa. Kada brojac na
dole dode do nule, tada se aktivira signal END., koji menja stanje selektora ¢irpa
i uvecava SELy, za jedan. Ova vrednost kontrolisSe multiplekser koji omogucava
uditavanje sledeé¢e konfiguracije ¢irpa. Cirp selektor inkrementira SELy, sve dok
vrednost ne bude jednaka N, nakon ¢ega se brojac ¢irpova resetuje na nulu. Tako
se ciklus ponavlja sa periodom T, i kontinualno sintetisu slozene modulacione Seme.

Izlazi FMCW generatora INT i FRAC se preko sinhronizacionog registra vode na
ulaz XA modulatora koji kontrolnim signalima C,, ; upravlja MMD-om. Prilikom
sinteze Sirokopojasnih rampi moze doé¢i do pojave gliceva, usled razlike u vremenu
propagacije celobrojnog i razlomljenog dela delioca od izlaza FMCW generatora do
sabiraca na izlazu XA modulatora. Nezeljene nagle promene izlazne ucestanosti se
desavaju pri prolasku srednje vrednosti delioca MMD-a kroz celobrojne vrednosti.
Razlog je to sto razlomljeni deo delioca propagira kroz akumulatore A modulatora,
dok celobrojni deo direktno dolazi na sabira¢. Ovaj problem se resava dodavanjem
kasnjenja na putanji celobrojnog dela delioca koje je jednako m - Tpef [173]. Tako se

kompenzuje kasnjenje uzrokovano MASH ¥ A modulatorom m-tog reda.

Programabilni FMCW generator rampi predstavlja slozeno digitalno kolo koje
sadrzi veliki broj logickih kola i tranzistora, pa je prilikom implementacije neop-
hodan digitalni pristup projektovanja. To podrazumeva vise projektnih faza koje
obuhvataju projektovanje na nivou logickih kola, sintezu i fizicku realizaciju kola.
Projektovanje na nivou logickih kola i sinteza se vrse pomocu softverskih alata kao
sto su RC Compiler firme Cadence ili Design Compiler firme Synopsys. Nakon uspe-
sne sinteze na nivou tranzistora, vrsi se projektovanje fizicke realizacije u nekom od
naprednih softverskih alata, kao sto su Encounter firme Cadence ili IC Compiler
firme Synopsys. S obzirom na to da digitalni pristup projektovanja integrisanih kola
prevazilazi obim ove disertacije, implementacija multi¢irp generatora nije detaljno
diskutovana. Predlozena hardverska arhitektura sa slike 64 je iskoriS¢ena u oba

primera Sirokopojasnih FMCW sintetizatora prikazanih u poglavljima 5 i 6.
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5 Projektovanje FMCW sintetizatora ucestanosti

za rad u 60 GHz nelicenciranom opsegu

Primena SRR senzora je danas veoma rasprostranjena zahvaljujué¢i napretku teh-
nologije i velikom stepenu integracije. Imajué¢i u vidu relativno malo rastojanje
objekata od radara, glavni izazov ovih sistema je preciznost i tacnost odredivanja
rastojanja. Ovi sistemski zahtevi se direktno preslikavaju na projektne parame-
tre FMCW sintetizatora. Medu njima su kjuc¢ni potreba za izuzetnom linearnoséu
rampi, velikim propusnim opsegom i brzinom modulacije. U okviru ovog pogla-
vlja je projektovan FMCW sintetizator za SRR senzore koji radi u nelicenciranom
opsegu od 57 do 64 GHz. Projektovani sintetizator je potpuno integrisan zajedno
sa predajnikom, prijemnom LO putanjom, SPI slejvom i bankom registara na istom
radarskom ¢ipu. Ovaj ¢ip ujedno predstavlja prvu verziju integrisanog mmWave
radarskog modula razvijenog u firmi NovellC.

Prilikom razvoja FMCW sintetizatora za rad u 60 GHz nelicenciranom opsegu
koris¢ena je predlozena metodologija projektovanja opisana u odeljku 3.5. Kako bi
se postigla izuzetna linearnost rampi izabrana je topologija FMCW sintetizatora na
bazi fractional-N PLL-a, kao sto je to objasnjeno u odeljku 2.3. S obzirom na to
da su izbori tehnologije i hardverske arhitekture medusobno zavisni, u okviru ovog
projektnog primera je odabran 0,13 um SiGe BiCMOS tehnoloski proces koji omo-
gucava koriséenje hardverske arhitekture sa Sirokopojasnim VCO-om na osnovnoj
ucestanosti.

Osnovne karakteristike i ogranicenja odabranog tehnoloskog procesa su prika-
zani u odeljku 5.1. Detaljno su analizirani dostupni metalni slojevi, kao i osnovne
karakteristike bipolarnih tranzistora, varaktora i MIM kondenzatora neophodnih u
sirokopojasnim mmWave VCO-ovima. Frekvencijski plan FMCW sintetizatora i pro-
racun parametara petlje su razmatrani u odeljku 5.2. Nakon toga je u odeljku 5.3
predstavljena arhitektura sistema i projektovanje klju¢nih podblokova. Na kraju
su u odeljku 5.4 prikazani rezultati merenja fabrikovanog ¢ipa, kao i poredenje sa

karakteristikama iz objavljenih radova koji predstavljaju poslednju rec¢ tehnike.
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5.1 Osnovne karakteristike i ogranicenja IHP-ovog S(G13S

tehnoloskog procesa

Osnovne karakteristike odabranog tehnoloskog procesa SG13S [69] instituta IHP
(Innovations for High Performance Microelectronics) iz Frankfurta na Odri su date
u Tabeli 4. U procesu formiranja poluprovodnickih komponenti (engl. Front End Of
Line - FEOL) su podrzani MOS tranzistori sa tankim i debelim gejtom za napone
napajanja 1,2 i 3,3V, respektivno. Tranzistori sa debelim gejtom i L,;, = 330nm
se prioritetno koriste u ulazno/izlaznim periferijama i kolima sa velikim dinamickim
opsegom, dok se brzi tranzistori sa tankim gejtom i L,;, = 130 nm koriste najvise u
jezgru integrisanog kola, kao i u gusto popunjenim digitalnim delovima kako bi se
smanjila ukupna povrsina ¢ipa. Pored modela za osnovni opseg ucestanosti, dostupni
su i RF modeli CMOS tranzistora koji su tac¢ni do deset gigaherca.

SG13S proces poseduje SiGe:C HBT-ove sa strujnim pojacanjem oko 900, ucesta-
noscu jedini¢nog pojacanja 240 GHz i maksimalnom radnom ucestanoséu 330 GHz.
Probojni napon izmedu kolektora i emitera je 1,7 V. Model HBT-a omogucava izbor
dve predefinisane povrsine emitera pri ¢emu je broj paralelnih segmenata podesiv.
Prilikom projektovanja mmWave VCO-ova od interesa je polarisati bipolarni tranzi-
stor tako da ima sto manji faktor Suma. Na slici 65 je prikazan rezultat parametarske
simulacije minimalnog faktora suma HBT-a u funkciji struje kolektora za dve ra-
zli¢ite povrSine emitera, (a) A, = 0,12um x 0,48 um i (b) A, = 0,12um x 0,84 pm.
Pored toga, prikazana je i temperaturna zavisnost minimalnog faktora Suma na

60 GHz i za napon izmedu kolektora i emitera 1,2V.
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(a) (b)
Slika 65: Minimalni faktor Suma HBT-a na razli¢itim temperaturama i za povrsine
emitera (a) A, = 0,12um x 0,48 um i (b) A, = 0,12 pm x 0,84 pm.
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Bipolarni tranzistori sa manjom povrsinom emitera imaju manji minimalni fak-
tor Suma za oko 0,2dB pri relativno malim polarizacionim strujama (< 0,6 mA), pa
ih je zato pozeljno koristiti u oscilatorima kako bi se minimizovao njihov doprinos
ukupnom faznom Sumu. Medutim, potrebno je voditi rac¢una o tome da ovi tran-
zistori usled smanjene povrSine emitera imaju manji broj fizickih kontakta pa je u
slucaju velike polarizacione struje elektromigracija ogranicavajuéi faktor. Stoga se
optimalna polarizaciona struja za postizanje relativno malog faktora Suma jedinic-
nog HBT-a povrsine emitera A, = 0,12 um x 0,48 um nalazi u opsegu 100—250 pA.

S obzirom na to da strujno pojacanje tranzistora drasticno opada na visokim
ucestanostima od velikog interesa je uticaj polarizacione struje na fr. Ucestanost
jedinicnog pojacanja na razli¢itim temperaturama i za dve povrsine emitera, (a)

Ae =0,12um x 0,48 um i (b) A, = 0,12um x 0,84 um, je prikazana na slici 66.
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Slika 66: Ucestanost jedini¢nog pojacanja HBT-a na razli¢itim temperaturama i za
povrsine emitera (a) A, = 0,12um x 0,48 um i (b) A, = 0,12 pm x 0,84 pm.

Na osnovu slika 65 i 66 se moze zakljuciti da radna temperatura ima veliki uticaj
na karakteristike bipolarnih tranzistora. Zahtevi za relativno malim Sumom i izu-
zetno visokom radnom ucestanoséu rezultuju kompromisnim izborom polarizacije
tranzistora koji uglavnom daje veliku gustinu struje kolektora. Visoka disipacija
tranzistora ima negativne posledice po zagrevanje okoline pa samim tim i na degra-
daciju njegovih karakteristika. Kao rezultat porasta radne temperature dolazi do
povecanja suma HBT-a i smanjenja strujnog pojacanja. Zagrevanje okoline se ne
moze potpuno izbedi i zato je potreban kompromis prilikom odabira broja segme-
nata i dimenzionisanja emitera u osetljivim milimetarskim kolima, kao sto je VCO.
U slucaju veoma visokih polarizacionih struja pozeljno je dodati posebne metalne

strukture oko HBT-a koje odvode toplotu i na taj na¢in smanjuju efekat zagrevanja.
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Pored bipolarnih tranzistora, druga grupa esencijalno vaznih komponenata u
mmWave sintetizatorima ucestanosti su naponski kontrolisani kondenzatori, odno-
sno varaktori. U SG13S tehnoloskom procesu je dostupan model diferencijalnog
akumulacionog nMOS (A-nMOS) varaktora sa debelim oksidom i dve povrsine gejta,
Ay =3,74pum x 0,3um i A, = 9,74 um x 0,8 um, kao i podesivim brojem paralelnih
segmenata. RF model varaktora je uskladen sa merenjima do 16 GHz, sto znadi da
se ne moze sa pouzdanoséu koristiti pri projektovanju milimetarskih kola. Iz ovog ra-
zloga je posebna paznja posvecena razvoju empirijskog modela mmWave varaktora.
Glavni nedostaci postoje¢eg RF modela na visokim ucestanostima su znacajno ma-
nje parazitne otpornosti i kapacitivnosti. To rezultuje velikim faktorom dobrote
koji nije moguée posti¢i u milimetarskom opsegu. Zato je na poseban zahtev fabrika
¢ipova dostavila dodatna merenja specifiénih struktura varaktora poznatih polariza-
cija. Rezultati merenja pokrivaju opseg od 1 do 60 GHz sa veoma grubim korakom i
samo pet tacaka preko 30 GHz. Na osnovu ovih merenja je formiran poboljSani mo-
del varaktora za mmWave primene pomocu koga je projektovana inicijalna verzija
sirokopojasnog VCO-a za 60 GHz-ni opseg. Rezultati merenja prve verzije ¢ipa su
pokazali da je poboljsani model varaktora previse konzervativan, imajuci u vidu to
da je radni opseg izmerenog VCO-a pomeren za par gigaherca navise, a amplituda
jezgra veca od predvidene. Drugim rec¢ima, kapacitivnost u poboljSanom modelu je
veca od stvarne, dok je faktor dobrote nesto manji u odnosu na izmerene rezultate.
Stoga je model mmWave varaktora dodatno kalibrisan tako Sto su blago smanjene
parazitne otpornosti i ukupna kapacitivnost. Kao rezultat, nakon fabrikacije sledece
verzije ¢ipa je dobijen opseg podesavanja VCO-a koji pokriva kompletan nelicenci-
rani opseg od 57 do 64 GHz, dok je slaganje rezultata merenja i simulacija veoma
dobro. U okviru ove disertacije je prikazana samo prva verzija ¢ipa.

Kapacitivnost kalibrisanog mmWave modela varaktora u funkciji napona pode-
Savanja za strukture sa deset paralelnih segmenata povrsine A, = 3,74 um x 0,3 pm
i Ay = 9,74um x 0,8um je simulirana pomoc¢u Spectre simulatora i rezultati su
prikazani na slici 67(a) i (b), respektivno. Moze se zakljuciti da je glavna prednost
varaktora sa duzim gejtom (L = 0,8um) u odnosu na varaktor sa kra¢im gejtom
(L =0,3um) veéi 0dnos Cyar max/Crarmin K0ji iznosi oko 2,4. Za razliku od toga va-
raktori sa kra¢im gejtom imaju ovaj odnos oko 1,7. Stoga varaktori sa duzim gejtom
imaju prednost kada god je potrebno postic¢i veliki opseg podesavanja VCO-a.

Diferencijalni faktor dobrote strukture varaktora sa deset paralelnih segmenata

povrsine A, = 3,74um x 0,3um i A, = 9,74pum x 0,8um je prikazan na slici 68(a)
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(a) (b)
Slika 67: Kapacitivnost diferencijalne strukture varaktora od deset paralelnih
segmenata povrsine (a) A, = 3,74um x 0,3um i (b) A, = 9,74 um x 0,8 pm.

i (b), respektivno. Varaktori sa kratkim gejtom imaju znacajno veéi faktor do-
brote, pogotovo na visokim ucestanostima. To je uglavnom posledica otpornosti
gejta uzrokovana duzinom kanala. Stoga je prilikom odabira duzine gejta varaktora

neophodno napraviti kompromis izmedu faktora dobrote i odnosa Clyar max/Crar,min-

20 1 ¥ ¥ T ]_0 T T T T
N Vi = 1,65V N Vi = 1,65V
8 8
2 16t ; = 8t
? J =60GHz, Q: f = 60GHz,
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A 4 — A 2 —

0 0,66 1,32 1,98 2,64 3,3 0 0,66 1,32 1,98 2,64 3,3
Napon podesavanja [V] Napon podesavanja [V]

(a) (b)
Slika 68: Diferencijalni faktor dobrote strukture varaktora od deset paralelnih
segmenata povrsine (a) A; = 3,74pum x 0,3um i (b) A, = 9,74pum x 0,8 um.

Vazno je napomenuti da fliker Sum nije uracunat u modelu varaktora, pa su
stoga rezultati simulacija faznog suma VCO-a blago optimisti¢ni Sto je potvrdeno
merenjima. Karakteristike varaktora su veoma stabilne sa varijacijom temperature.

Jos jedan vazan faktor prilikom projektovanja integrisanih kola za rad u mmWave
opsegu je formiranje metalnih interkonekcija (engl. Back End Of Line - BEOL). De-

bljina, materijal, broj metalnih slojeva i vrsta dielektrika izmedu odreduju osnovne
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karakteristike pasivnih mmWave struktura, kao sto su kalemovi, MIM kondenza-
tori, mreze za prilagodenje i transformatori. BEOL IHP-ovog procesa SG13S sadrzi
sedam aluminijumskih (Al) slojeva, od kojih su dva debela povrsinska metala i pet
tankih za formiranje lokalnih interkonekcija. Poprec¢ni presek BEOL-a je prikazan
na slici 69(a), dok je 3D prikaz dat na slici 69(b).

Top metal 2 (TM2) 3pm
e — 4.1 2.8 pm MIM vija  MIM oksid
Top metal 1 (TM1) 2pm
" 0,85um
Metal 5 (M5) — Al ~ 1049um
| 0,54um 9
Metal 4 (M4) — Al i 8,451?1 pm 1,5fF /um
__ 3 Uoaum
Metal 3 (M3) — Al 0,49 um
y 0,54 um
Metal 2 (M2) — Al | 0,49 pm
v 0,54 um
Metal 1 (M1) — Al | 0,42 pum

—~
5
~

MIM kondenzator sa
elektrodama povezanim za M1

(b)
Slika 69: BEOL IHP-ovog procesa SG13S: (a) poprecni presek i (b) 3D pregled.
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Dva povrsinska metala, TM2 i TM1, su debljine 3 i 2 um, respektivno, i uglav-
nom se koriste za projektovanje kalemova i transformatora. SG13S tehnoloski proces
poseduje MIM kondenzatore, koje obrazuje tanak sloj oksida izmedu metala 5 (M5)
i TM1. Povrsinska kapacitivnost MIM strukture na relativno niskim ucestanostima
je oko 1,5fF/um?. Model MIM kondenzatora u osnovnhom opsegu je frekvencij-
ski nezavisan pri ¢emu se kapacitivnost izracunava iskljucivo na osnovu efektivne
povrsine. Pored osnovnog modela postoji i frekvencijski zavisan RF model MIM
kondenzatora kome odgovara specificna fizicka realizacija. RF MIM kondenzator
poseduje veliki broj kontakata za supstrat, predefinisane ulazno/izlazne prikljucke
i zabranu metalizacije ispod M5, pa samim tim nije pogodan za Siru upotrebu.
Takode, ovaj model daje znacajno manju vrednost kapacitivnosti u milimetarskom
opsegu ucestanosti, sto je pokazano elektromagnetskim simulacijama. Stoga su MIM
kondenzatori u okviru ove disertacije najc¢esé¢e simulirani kao kola sa distribuiranim
parametrima. Primer poredenja kapacitivnosti i faktora dobrote MIM kondenzatora
povrsine 12umx 12 um, dobijenih simulacijom RF modela i pomoéu planarnog EM
simulatora, je prikazan na slici 70. Koriséen je Momentum EM simulator na bazi

metode momenata (engl. Method of Moments - MoM), firme Keysight.

2,8 T T T T 32 T T T T
2.1} o4l \\\ — Momentum
. R --- RF model
= — Momentum 5
! - . X
P ) RF model =
g
& <&

[/ [GHz]
(b)

Slika 70: Poredenje karakteristika MIM kondenzatora dimenzija 12 umx12um
dobijenih simulacijom razli¢itih modela: (a) kapacitivnost i (b) faktor dobrote.

Modeli fizickih komponenata SG13S tehnoloskog procesa su dostupni u Virtuoso
i ADS projektnim okruzenjima firmi Cadence i Keysight, respektivno. U okviru ove
doktorske disertacije, mmWave blokovi su razvijani paralelno u Virtuoso i ADS pro-
jektnim okruzenjima, dok je na kraju integracija celog sistema uradena u Virtuoso-u.
Prednost rada u ADS-u je dostupnost EM simulatora ¢iji se rad zasniva na koriséenju
metode konac¢nih elemenata (engl. Finite Element Method - FEM).
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5.2 Frekvencijski plan i odredivanje parametara petlje

Glavni zahtevi projektovanog FMCW sintetizatora su veoma Sirok propusni op-
seg, pozeljno Siri od nelicenciranog opsega 57—64 GHz, i moguc¢nost sinteze brzih i
visoko linearnih frekvencijskih rampi. Kako bi se postigao propusni opseg rampe
veéi od 7GHz, potrebno je prilikom projektovanja uzeti u obzir dodatne margine
zbog uticaja PVT varijacija. U slucaju mmWave VCO-ova, ove varijacije mogu
menjati radnu ucestanost i do +25%. Stoga je pozeljno ciljati opseg podesavanja
VCO-a vedi od 10 GHz oko centralne ucestanosti opsega 60,5 GHz. Uzimajuéi u ob-
zir napon napajanja koji je u ovom slucaju 3,3V, ¢injenicu da stujne pumpe visokih
performansi najcesée rade u opsegu od 10 do 90% napona napajanja i nelinearnu
C—V zavisnost varaktora, moze se zakljuciti da je potrebna prosecna osetljivost
VCO-a oko 4 GHz/V. Takode, potrebno je imati u vidu da se osetljivost VCO-a
menja u zavisnosti od kontrolnog napona, kao i da se njena vrednost, ukoliko se ne
koriste specijalne tehnike linearizacije mmWave varaktora, moze menjati i do pet
puta na celom opsegu podesavanja. Varijacija vrednosti Kyco uzrokuje promene
dinamike petlje i uvek je pozeljno da bude $to manja.

Izbor f,f odreduje radnu ucestanost PFD-CP lanca i ¥A modulatora, pa samim
tim definise brzinu promene trenutne vrednosti delioca u MMD-u. Visoka referentna
ucestanost ima za posledicu smanjenje faktora multiplikacije Suma pomenutih blo-
kova i bolju izlaznu rezoluciju ucestanosti usled brzeg rada A modulatora, odnosno
brze promene vrednosti delioca u petlji. Pored toga, odabir reference umnogome za-
visi od dostupnosti i cene. Na trzistu je dostupan sirok spektar ¢ipova koji sintetisu
malosumnu referentnu ucestanost, dok cena varira u zavisnosti od radne ucestanosti,
Cistote izlaznog signala, proizvodaca i drugih karakteristika. U okviru ove diserta-
cije je kao optimalno resenje usvojena ucestanost reference od 250 MHz sa CMOS
izlazom i napajanjem 3,3 V. Ova ucestanost omogucava zadovoljavaju¢u brzinu rada
petlje i XA modulatora, sto za posledicu ima odli¢nu linearnost frekvencijske rampe.
Realizacija digitalnog dela, koji radi na 250 MHz i ukljuc¢uje XA modulator i FMCW
generator predlozen u odeljku 4.3, je izvodljiva pomoéu CMOS tranzistora sa tan-
kim gejtom minimalne duzine kanala 130 nm. Izabrana ucestanost f,.f predstavlja
grani¢nu vrednost za koju su dostupne spoljne reference ¢ija se izlazna vrednost na-
pona menja u celom opsegu napajanja 0—3,3 V. Na ucestanostima preko 250 MHz
se najcesé¢e na izlazu ovakvih Cipova koristi diferencijalno signaliziranje sa malim
amplitudama (engl. Low-Voltage Differential Signaling - LVDS).

Na osnovu poznatih vrednosti fo, Af i frer se izracunava ukupna vrednost de-
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lioca u povratnoj sprezi, koja u ovom projektnom primeru za centralnu ucestanost
60,5 GHz iznosi 242. Usvojena je vrednost delioca mmWave preskalera Npg = 4,
sto rezultuje izlaznim signalima c¢ija je ucestanost oko 15 GHz. Na ovaj nacin se
izbegava rad MMD-a u mmWave opsegu ucestanosti, odnosno potreba za podesi-
vim deliteljima velike potrosnje i slozenosti. Imajuéi u vidu podobnost hardverske
realizacije MMD-a, optimalni opseg promene delioca je od 48 do 79. Ovaj opseg
zahteva 5-bitnu kontrolu kojom FMCW generator i XA modulator postavljaju tre-
nutnu vrednost Nyp. Stoga je ukupni delilac u petlji promenljiv u opsegu od
192 do 316 sa korakom 4, Sto daje izlaznu ucestanost u opsegu 48—79 GHz kada
PLL radi u integer-N modu. Siri opseg vrednosti Ny, od potrebnog je pozeljan
pre svega zbog nesigurnosti i neizvesnosti koje postoje uvek prilikom prve fabrika-
cije mmWave VCO-a u novom tehnoloskom procesu. DesSava se da izmerena radna
ucestanost VCO-a bude znacajno pomerena u odnosu na projektovanu usled velikog
broja efekata medu kojima je presudan tacnost modela u mmWave opsegu. Zato
je u ovom primeru omoguceno zakljucavanje PLL-a na Sirokom opsegu i testiranje
prototipa cak i kada je centralna ucestanost VCO-a pomerena za vise gigaherca.
Zahtev za izuzetnom linearnoséu frekvencijske rampe i usvojena referentna uce-
stanost dominantno uti¢u na potreban broj bita u akumulatorima XA modulatora,
koji se moze odrediti na osnovu sistemskih simulacija skalabilnog Verilog-A modela
FMCW sintetizatora. Kao rezultat optimizacije linearnosti rampe i kompromisa
izmedu slozenosti hardvera i performansi, usvojene su MASH 1-1-1 arhitektura A
modulatora i vrednost p = 18. Rezolucija izlazne ucestanosti sintetizatora se izracu-

nava na osnovu jednacine (44), koja za 18-bitne akumulatore daje fes ~ 3,81 kHz.

Nakon odabira f. i odredivanja Nps i Nyvp, potrebno je na osnovu glavnih
zahteva FMCW sintetizatora, faznog Suma, linearnosti rampe i brzine modulacije,
odrediti optimalnu dinamiku petlje. Zato je razvijen Verilog-A model u kome su
parametri esencijalnih blokova sintetizatora podesivi. Pomocéu Verilog-A modela
FMCW sintetizatora se moze brzo proceniti uticaj osnovnih parametara na dinamiku
petlje, ali i uticaj nezeljenih efekata kao sto su kvantizacioni Sum YA modulatora,
nelinearnost krive podesavanja VCO-a, neuskladenost struja CP-a itd.

Propusni opseg petlje i stabilnost predstavljaju dva najvaznija parametra petlje,
koje je potrebno odrediti. Na osnovu zahteva za sto boljom linearnoséu rampe, ma-
lim faznim Sumom i velikom brzinom modulacije se moze zakljuciti da je neophodno
pronac¢i optimalnu vrednost fo koja ¢e predstavljati kompromisno resenje. Naime,

prilikom izbora fo zahtevi za odlicnom linearnoséu i velikom brzinom rampe su
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oprecni kao $to je to opisano u odeljku 3.4, dok uticaj fo na fazni Sum zavisi od
vise faktora, kao Sto je objasnjeno u odeljku 3.3. U ovom projektnom primeru je
pozeljno posti¢i maksimalnu brzinu modulacije veéu od 50 GHz/ms. Za ovu brzinu
modulacije se na osnovu izraza (2) za staticku metu na rastojanju 30 cm od radara
dobija f, &~ 100kHz. Simulacijom Verilog-A modela FMCW sintetizatora je pro-
cenjen maksimalni propusni opseg petlje za koji se pomoc¢u jednacine (26) dobija
linearnost rampe bolja od 0,01% i iznosi fo = 750kHz, pri ¢emu je sistem stabi-
lan i vazi Opy; = 60°. Stoga su ove vrednosti parametara fo i 6py optimalne i na
osnovu njih je projektovan filtar petlje. Imajuci u vidu vrednosti ovih parametara
i dozvoljenu povrsinu ¢ipa, pronaden je kompromis izmedu vrednosti komponenata
LF-a i struje CP-a. S obzirom na to da je u nepropusnom delu pozeljno da ka-
rakteristika LF-a bude strma kako bi se filtrirale nezeljene spektralne komponente
sabrane na kontrolni napon VCO-a, projektovan je pasivni LF tre¢eg reda. Usvojeno

je Icp = 100 uA, sto za posledicu ima transimpedansu LF-a prikazanu na slici 71.
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Slika 71: Transimpedansa filtra petlje fractional-N PLL-a za 60 GHz-ni opseg.

Osnovne karakteristike sirokopojasnog fractional-N PLL-a za rad u 60 GHz-nom

opsegu su prikazane u Tabeli 9.

Tabela 9: Osnovne karakteristike 60 GHz-nog PLL-a dobijene optimizacijom.

fref fC fres ICP KVCO Ntot eF‘M
250 MHz | 750kHz | 3,81kHz | 100 uA 4GHz/V | 242 60°

FMCW sintetizator za rad u 60 GHz-nom opsegu je modelovan u MATLAB-u
gde su na osnovu izraza (46) i (59) izracunate funkcije prenosa otvorene i zatvorene

petlje, a dobijeni rezultati su prikazani na slikama 72 i 73, respektivno.
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Slika 72: Funkcija prenosa otvorene petlje fractional-N PLL-a za 60 GHz-ni opseg.
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Slika 73: Funkcija prenosa zatvorene petlje fractional-N PLL-a za 60 GHz-ni opseg.

Vremenski odziv 60 GHz fractional-N PLL-a na frekvencijski skok A f = 10 MHz
je simuliran pomo¢u MATLAB modela opisanog funkcijama prenosa. Rezultujuca
fazna greska na ulazu u PFD prilikom perturbacije ucestanosti na izlazu VCO-a
je prikazana na slici 74(a), dok je reakcija petlje u vidu normalizovane promene
kontrolnog napona VCO-a prikazana na slici 74(b).

Dinamika petlje dominantno odreduje linearnost frekvencijske rampe, kao sto
je to objasnjeno u odeljku 3.4, pa je posebno treba razmotriti prilikom projektova-
nja FMCW sintetizatora. Na slici 75 je prikazan primer uzlazne rampe propusnog
opsega priblizno 7GHz i brzine modulacije 50 GHz/ms oko centralne ucestanosti
60,5 GHz. Osnovni parametri linearne frekvencijske rampe su izracunati na osnovu
poznatih zahteva za propusnim opsegom rampe, trajanjem modulacije i pocetnom
ucestanoscu koristedi jednacine (66), (68) i (69). Usled diskretne prirode FMCW ge-
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Slika 74: Vremenski odziv 60 GHz fractional-N PLL-a na frekvencijski skok
Af =10MHz: (a) fazna greska i (b) normalizovana promena kontrolnog napona.

neratora nije uvek moguce postic¢i tacne vrednosti propusnog opsega rampe i brzine

modulacije, ali se podeSavanjem parametara Ngp, Dgr, i Dgr karakteristike Cirpa

mogu podesiti veoma blizu Zeljenim.
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Slika 75: Simulirani ¢irp i frekvencijska greska za linearnu rampu propusnog
opsega 7 GHz i trajanja 140 us oko centralne ucestanosti 60,5 GHz.

Frekvencijska greska je prikazana na slici 75 u opsegu od 10 do 90% rampe

i rezultuje ekvivalentnom RMS greskom od 270kHz, odnosno linearnoséu rampe

boljom od 0,015% za faktor skaliranja 0,8. Ovo je tipiCan primer rampe Sirokog

propusnog opsega i velike brzine koja se koristi u SRR senzorima. Primena ovakvih

frekvencijskih rampi u praksi omogucéava rezoluciju rastojanja manju od 2,2 cm, $to

se moze izra¢unati na osnovu jednacine (9).
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5.3 Arhitektura i projektovanje kljuc¢nih podblokova

Uproséeni blok dijagram projektovanog FMCW predajnika za rad u 60 GHz-nom
opsegu je prikazan na slici 76 [117]. Sistem se sastoji od FMCW sintetizatora na
bazi fractional-N PLL-a, aktivnog delitelja snage (engl. Active Power Divider -
APD) sa programabilnim pojacanjima, pasivnog kola za generisanje signala u fazi i

kvadraturi (engl. In-Phase and Quadrature - 1/Q) i predajnika.
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Slika 76: Blok dijagram FMCW predajnika za rad u 60 GHz-nom opsegu.

Imajuéi u vidu promene delioca Nypyp u opsegu od —3 do +4 oko srednje vre-
dnosti, uzrokovane radom MASH 1-1-1 ¥ A modulatora, maksimalni radni opseg koji
podrzava predlozena arhitektura sintetizatora u fractional-N modu je 51—75 GHz.

Sistem poseduje tri temperaturna senzora oznacena kao 17, T i T3, koji se na-
laze pored VCO-a, u jezgru PLL-a i u predajniku izmedu pojacavaca sa podesivim

pojacanjem (engl. Variable Gain Amplifier - VGA) i PA, respektivno. Uloga ovih
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senzora je da daju informaciju o zagrevanju u odredenim delovima ¢ipa, uglavnom
oko vecih potrosaca.

Pomocu prekidaca S se otvara petlja i na kontrolni napon VCO-a povezuje izlaz
jednostavnog DAC-a. Na ovaj nacin se tokom testiranja u otvorenoj sprezi moze
izmeriti opseg podesavanja VCO-a postavljanjem kontrolnog napona na poznatu
vrednost.

Konstante fomin 1 dfp u FMCW generatoru su odabrane tako da se pocetna

ucestanost linearne frekvencijske rampe izracunava kao:

fo=52GHz + Dy, - 0.05 GHz. (70)

5.3.1 Sirokopojasni VCO za rad u 60 GHz nelicenciranom opsegu

Kao Sto je opisano u odeljku 3.2, Kolpic VCO-ovi u mmWave opsegu mogu da
postignu visu radnu ucestanost, manji fazni Sum i Siri opseg podesavanja u porede-
nju sa CC-LC VCO-ovima. Zbog toga je u ovom primeru izabrana diferencijalna
Kolpic arhitektura. VCO je projektovan tako da ima opseg podeSavanja veci od
17% oko centralne ucestanosti 60,5 GHz. Kako bi se postigao veoma Sirok opseg
podesavanja, koriséeni su varaktori sa dugackim gejtom (L = 0,8um) koji imaju
veli 0dnos Cyarmax/Crarmin 1 manji @) faktor na visokim ucestanostima. Kapaci-
tivnost varaktora mora da bude dominantna u odnosu na parazitne kapacitivnosti
interkonekcija da bi se maksimizirao opseg podesavanja VCO-a. Takode, vrednost
kondenzatora C7, povezanog paralelno sa baza-emiter spojem na slici 27, mora biti
dovoljno velika, Sto se moze zakljuéiti iz jednacine (30). Zato je koriséen MIM kon-
denzator kapacitivnosti Cr ~ 190 {F i visokog faktora dobrote (>30) na centralnoj
ucestanosti 60,5 GHz. Odabrana je struktura diferencijalnog varaktora koja se sa-
stoji od cetiri paralelna segmenta i omogucava zZeljeni opseg podesavanja. Simulirani
diferencijalni ) faktor varaktora na centralnoj ucestanosti je u opsegu 2,7—8.,5 za
promenu kontrolnog napona od 0 do 3,3 V. Ovako mali faktor dobrote jedne od domi-
nantnih komponenata jezgra VCO-a ima velike posledice na ukupan faktor dobrote
rezonantnog kola. To predstavlja direktan kompromis izmedu opsega podesavanja i
() faktora rezonantnog kola i ujedno cenu koja se mora platiti za opseg podesavanja
veéi od 10 GHz. Relativno velika promena kontrolnog napona (0—3,3 V) je pozeljna
kako bi se smanjila osetljivost VCO-a i na taj nacin poboljsale performanse faznog
suma. Kao posledica, strujna pumpa koja pomocu pasivnog LF-a generise Viune

mora da radi sa naponom napajanja od 3,3 V. Na osnovu poznatih vrednosti Cr i
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Clar, odredena je jednostrana induktivnost kalema Lp ~ 42pH za koju se dobija
centralna ucestanost 60,5 GHz. Kalem je realizovan u sloju metala TM2, sastoji
se od samo jednog navojka i ima diferencijalni faktor dobrote veéi od 10 na celom
opsegu od interesa. Uproséena elektricna Sema jezgra Kolpic VCO-a koji radi u
60 GHz-nom opsegu je prikazana na slici 77(a), dok je 3D prikaz fizicke realizacije
dat na slici 77(b).

ka PD-u
® ®

Slika 77: Sirokopojasni VCO za rad u 60 GHz-nom opsegu: (a) uproséena
elektri¢na Sema jezgra i (b) 3D prikaz fizicke realizacije.

Bipolarni tranzistori T} i T, se sastoje od po dve paralelne strukture, pri ¢emu
svaka sadrzi osam paralelnih emitera povrsine A, = 0,12 um x 0,48 um. Stoga svaki
od tranzistora ima ukupno po 16 emitera u paraleli. Imaju¢i u vidu tehnoloska
ogranic¢enja minimalnog faktora Suma i ucestanosti jedinicnog pojacanja analizira-
nih u odeljku 5.1 sa jedne strane i Barkhauzenovog kriterijuma oscilovanja i zeljene
izlazne amplitude sa druge, izabrano je da ukupna polarizaciona struja VCO-a bude
podesiva tako da struja jedinicnog emitera bude u opsegu 560—920 uA. Veée po-
larizacione struje degradiraju performanse Suma tranzistora, ali povecavaju izlaznu
amplitudu oscilacija. Polarizaciona struja je programabilna kako bi se kompenzovale
PVT varijacije i postavila vrsna amplituda diferencijalnog signala na izlazu u opsegu

0,5—0,7V. Tranzistori T3 i T, predstavljaju efikasnu realizaciju izlaznih bafera koji
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razdvajaju rezonantno kolo od izlaza i na taj nacin smanjuju uticaj parazitnih ka-
pacitivnosti baza-kolektor spoja i izlaznog opterecenja na radnu ucestanost VCO-a.
Kaskodne tranzistore je moguce koristiti bez dodatne potrosnje i redukcije izlazne
amplitude zahvaljujudci relativno visokom naponu napajanja od 3,3 V.

Vodovi TL, i TLs povezuju rezonantno kolo sa kalemom koji predstavlja veliku
impedansu za RF signal i tako izoluje jezgro VCO-a od kola za polarizaciju. Duzina
vodova je oko 90 um, a Sirina 3,84 um. Realizovane su u sloju metala TM2, dok je
masa ispod njih u M1. Izlazno optereé¢enje VCO-a je paralelna veza jednostranog
kalema induktivnosti oko 61 pH na 60,5 GHz i otpornika od 150¢2. Diferencijalni
signal na izlazu VCO-a se vodi ka APD-u, detektoru snage (engl. Power Detector
- PD) i preskaleru. Signalne interkonekcije na izlazu VCO-a su rutirane u TM2 i
TM1, dok je ispod njih sloj metala M4 povezan na masu i ima ulogu da izoluje RF
signale od analognih koji su rutirani u slojevima metala blizim supstratu. Povrsina
koju na ¢ipu zauzima jezgro VCO-a je 340 pm x 200 pm.

Temperatura oblasti oko VCO-a je merena za vreme rada ¢ipa pomocu tempe-
raturnog senzora T}, ¢iji izlazni napon odgovara temperaturi oko 60 °C. Poredenje
rezultata merenja i simulacija ucestanosti i izlazne snage VCO-a na 60°C je pri-
kazano na slici 78. Rezultati simulacija odgovaraju poboljSanom modelu mmWave
varaktora koji je formiran na osnovu rezultata merenja u prvoj fabrikaciji ¢ipa i
verifikovan u drugoj. Snaga na izlazu VCO-a, Pyco, je procenjena pomocu izla-
znog napona detektora snage, Vpp, koji je proporcionalan amplitudi diferencijalnog

signala na izlazu VCO-a.
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Slika 78: Radna ucestanost i izlazna snaga VCO-a za rad u 60 GHz-nom opsegu.
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Kontrolisanje napona Vi, se postize otvaranjem petlje pomocu prekidaca S; i
generisanjem fiksnog napona na izlazu 4-bitnog DAC-a. DAC se sastoji od otpornic-
kog razdelnika i transmisionih gejtova koji povezuju odgovarajuc¢i napon sa izlazom.
Vrednosti otpornika u razdelniku nisu iste ve¢ su izabrane tako da se korak promene
izlaznog napona menja slicno kao i simulirana C'—V zavisnost varaktora. Na ovaj
nacin se postize nelinearna funkcija prenosa DAC-a koja uzima u obzir nelinearnu
zavisnost izlazne ucestanosti od kontrolnog napona i menja se u celom opsegu na-
pona napajanja. Tako se prilikom snimanja krive podesavanja VCO-a postize bolja
rezolucija ucestanosti na strmim delovima karakteristike, sto je prikazano na slici 78.

Rezultati merenja su pokazali da je model mmWave varaktora konzervativan
po pitanju odnosa Clar max/Crarmin, jer je postignut blago Siri opseg podesavanja
(59,2—70,8 GHz) od simuliranog (59,5—69,7 GHz). Pored toga, izmerena izlazna
amplituda VCO-a je blago povecana u odnosu na vrednosti dobijene simulacijama,

sto ukazuje na to da je rezultujuéi @) faktor rezonantnog kola veéi od procenjenog.

5.3.2 Automatska amplitudska kalibracija (AAC)

Na slici 79 je prikazan blok dijagram automatske amplitudske kalibracije (AAC).
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Slika 79: Blok dijagram automatske amplitudske kalibracije.
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AAC ima za cilj da postavi izlaznu amplitudu VCO-a u zZeljeni opseg kako bi se
postigao dobar kompromis izmedu faznog Suma, izlazne snage i potrosnje. Promena
amplitude oscilacija se postize kontrolom struje Igg i napona Vg u jezgru VCO-a.
Kolo za polarizaciju (VCO BIAS) je projektovano tako da struja Igpg bude podesiva
u opsegu 18—29,25 mA sa korakom 750 pA i kontrolisana 4-bitnom vrednoséu AMP.
Digitalna re¢ AMP podesava vrednost otpornika u regulatoru i na taj nacin kon-
troliSe referentnu struju koja se preko strujnih ogledala preslikava i polarise VCO.
Referentni napon Vig se dobija iz bendgepa, koji je isto tako integrisan na cipu.

Diferencijalni RF signal na izlazu VCO-a se preko spreznih kondenzatora kapaci-
tivnosti 30 fF vodi na ulaz diferencijalnog para polarisanog konstantnom strujom od
50 uA. Izmedu spreznih kondenzatora i baza tranzistora su ubaceni otpornici vredno-
sti 140 Q2 kako bi se skalirala amplituda RF signala i tako podesila osetljivost PD-a.
Kao rezultat, ovo kolo sa zajednickim emiterom daje u ¢voru Vi signal srazmeran
kvadratu amplitude ulaznog diferencijalnog signala. Zbog toga se u literaturi cesto
naziva kolo za kvadriranje signala (engl. Signal Squarer Circuit). Visokofrekventni
produkti napona Vg su potisnuti pomocu jednostavnog RC filtra, a izlazno pojaca-
nje signala se podesava operacionim pojacavacem. Dinamicki opseg detektora snage,
prikazanog na slici 79, je oko 20 dB za ulazne snage od —10 do +10dBm.

Kalibracija se vrsi svaki put po uspostavljanju napona napajanja ili nakon re-
seta ¢ipa. Tokom amplitudske kalibracije petlja je otvorena i napon Viun. je pomocu
DAC-a postavljen na 1,65 V. Proces kalibracije zapocinje od maksimalne struje po-
larizacije koja se smanjuje sve dok amplituda na izlazu VCO-a ne postane manja od
zeljene vrednosti. Na osnovu simulacija je procenjeno da optimalna vrsna amplituda
diferencijalnog signala na izlazu VCO-a iznosi oko 0,6 V. Amplituda izlaznog signala
VCO-a se prati pomoc¢u PD-a i poredi sa predefinisanom vrednoséu Vrg. Na osnovu
ovog poredenja, masina stanja odreduje da li dalje da smanjuje polarizacionu struju
jezgra VCO-a ili da zaustavi proces kalibracije. Ukoliko je DEC = 0, proces kalibra-
cije se zavrsava. Kako bi se izbegla detekcija u prelaznom rezimu, dodat je 4-bitni
broja¢ na dole koji uzima u obzir smirivanje amplitude VCO-a. Stoga je trajanje
amplitudske kalibracije u najgorem sluc¢aju 2* - 2% - Tie ~ 1 us.

AAC je iskljuc¢ena tokom simulacija i merenja prikazanih na slici 78, pri cemu je
struja Igp fiksna i iznosi 18 mA. Moze se zakljuciti da u ovom projektnom primeru
AAC nema prakticnu primenu, jer je izlazna snaga VCO-a c¢ak i za minimalnu
polarizacionu struju veca od zeljene. Stoga je rezultat kalibracije uvek AMP = 0. To

je posledica veceg () faktora rezonantnog kola nego sto je predvideno simulacijama.
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5.3.3 Preskaler i pomo¢ni delitelj

Preskaler (PS) se sastoji od dva kaskadno povezana delitelja sa dva. Prvi stepen
je Milerov delitelj ¢ija je uproséena elektriéna Sema prikazana na slici 80(a), dok je

drugi stepen staticki delitelj prikazan na slici 80(b).
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Slika 80: Uproséena elektriéna sema (a) Milerovog delitelja sa dva i (b) statickog
delitelja sa dva.
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Milerov delitelj koristi tehniku prosirenja propusnog opsega pomocu kalema kako
bi se povec¢ala maksimalna radna ucestanost. Induktivnost kalema u optereé¢enju je
oko 115 pH na 60,5 GHz, dok je otpornost serijski povezanog otpornika 90€2. Pre-
tezno induktivno opterecenje zajedno sa parazitnim kapacitivnostima tranzistora
i metalnih interkonekcija obrazuje filtar propusnik opsega. Diferencijalni izlaz iz
mesackog jezgra se vodi na dvostepeni pomerac¢ nivoa, koji se sastoji od kaskade
dva stepena sa zajednickim kolektorom. Izlaz prvog stepena se vra¢a u mesacko je-
zgro, dok se izlaz drugog stepena preko spreznih MIM kondenzatora vodi na ulaz u
staticki delitelj sa dva. Niskopropusna karakteristika bipolarnih tranzistora omogu-
¢ava filtriranje harmonika viseg reda u mesackom jezgru ¢ija je frekvencija izlaznog
signala tacno polovina ulazne. Staticki delitelj sa dva se sastoji od dva leca realizo-
vana u ECL-u i izlaznog bafera. Ukupna potrosnja Milerovog delitelja je 15,2mA, a
statickog delitelja 8,6 mA. 3D prikaz fizicke realizacije preskalera je dat na slici 81.

Slika 81: 3D prikaz fizicke realizacije preskalera za 60 GHz-ni opseg.

Diferencijalni izlaz preskalera je istovremeno povezan na MMD i pomoc¢ni delitelj.
Pomoc¢ni delitelj se sastoji od tri kaskadna delitelja sa 2 i izlaznog bafera. Delitelji
sa dva su staticki i njihova potrosnja je skalirana srazmerno radnoj ucestanosti.
Na izlazu bafera je diferencijalno optereéenje od 100€2 i zastitne diode koje mogu
da podnesu prenapon do 2kV. Diferencijalni izlaz delitelja je direktno povezan sa
stopicama ¢ipa pa je na PCB-u neophodno dodati sprezne kondenzatore kako se ne
bi poremetila mirna radna tacka. Vrsna amplituda na izlazu je oko 0,4 V.

Uloga pomo¢nog delitelja je da obezbedi skalirani izlaz VCO-a sa 32, koji je u
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gigahercnom opsegu, kako bi se jednostavnije izmerile osnovne karakteristike sistema
i proverila funkcionalnost kljuénih mmWave blokova. Ovaj skalirani izlaz je izuzetno
vazan i koriséen je u velikoj meri prilikom karakterizacije FMCW sintetizatora.
Pomoc¢ni delitelj se moze nezavisno iskljuciti i tako smanjiti ukupna potrosnja cipa.

Polarizacione struje svih delitelja su programabilne i mogu imati vrednosti 80,
100, 120 i 140% od nominalnih. Tako se povecavanjem polarizacione struje moze

kompenzovati negativni uticaj PVT varijacija na delitelje uc¢estanosti.

5.3.4 MMD sa vrednosc¢u delioca u opsegu 48—79

Jezgro MMD-a se sastoji od pet kaskadno povezanih DMD-ova, cetiri delitelja
sa 2 ili 3 i poslednjeg stepena koji deli sa 3 ili 4. Svih pet stepena su potpuno
diferencijalni u SiGe ECL-u. Na izlazu se nalazi konvertor iz ECL u CMOS logiku,
odnosno kolo za prevodenje diferencijalnog signala u jednostrani. Blok dijagram

MMD-a ¢ija se vrednost delioca menja u opsegu 48—79 je prikazan na slici 82.
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Slika 82: Blok dijagram MMD-a sa vrednoscu delioca u opsegu 48-79.
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Trenutna vrednost delioca MMD-a sa slike 82 je data kao:
Nyvp =48+ C5 - 28 + 0y - 22 +C3- 22 +Cy - 2 +C - 2°. (71)

Imajuéi u vidu da su FMCW generator i XA modulator realizovani pomoc¢u tranzi-
stora sa tankim oksidom, kontrolni signali MMD-a su u CMOS logici sa naponom
napajanja 1,2 V. Digitalni signali C'5. ; su prvo sinhronizovani sa internim signalom
Veyne, generisanim u poslednjem stepenu MMD-a, kako bi se izbegli nekompletni
ciklusi deljenja i stvaranje gliceva. Nakon sinhronizacije, signali su pomereni u 3,3 V
domen i konvertovani u diferencijalne ECL signale koji direktno upravljaju DMD-
ovima. Vazno je napomenuti da je unutar delitelja sa 3 ili 4 diferencijalni 3,3V
ECL signal konvertovan u 1,2V CMOS signal Ve, koji se koristi za sinhronizaciju
i prihvatanje novih vrednosti kontrolnih signala u trenucima kada oni vise ne uticu
na tekudi ciklus deljenja.

Diferencijalna ECL logicka kola su projektovana tako da na ulazima i izlazima
susednih DMD-ova nisu potrebni sprezni kondenzatori i dodatna kola za polarizaciju,
ve¢ se koriste pomeraci nivoa koji omogucavaju da izlazi ispravno polarisu ulaze.
To umnogome olaksava integraciju MMD-a. Na slici 82 je prikazana uproscéena
elektricna Sema kola za konverziju ECL u CMOS signal, koje se koristi na izlazu
cetvrtog stepena MMD-a. Ovo je jedini konvertor ECL u CMOS signal kome su
neophodni sprezni kondenzatori i zasebna polarizacija zbog relativno visoke radne
ucestanosti koja je u opsegu 0,75—1 GHz. U ovom kolu je koriséen diferencijalni
par bipolarnih tranzistora polarisan konstantnom strujom od 200pA kako bi se
postiglo veliko pojacanje. Signal na izlazu konvertora se koristi kao takt u detektoru
zakljucavanja (engl. Lock Detector - LD). Ostali konvertori ECL u CMOS signal
rade na ucestanostima bliskim referentnoj i nemaju posebna kola za polarizaciju veé
ih polarisu susedni blokovi.

Na osnovu rezultata simulacija, zakljuceno je da MMD radi ispravno u najgo-
rem PVT slucaju (spor proces, 2,97V, +125°C) za ucestanosti ulaznog signala do
20 GHz. Referentne struje za polarizaciju diferencijalnih ECL kola u MMD-u su po-
sebno generisane za svaki stepen kako bi se izbegla sprega Suma. Potrosnja DMD-ova
je binarno skalirana srazmerno radnoj ucestanosti, tako da prvi stepen trosi najvise.
Ukupna potrosnja MMD-a je oko 16 mA. Temperaturni senzor, 15, koji se nalazi u
blizini MMD-a daje na izlazu napon srazmeran temperaturi oko 55 °C, Sto odgovara

smanjenoj potrosnji u ovom delu ¢ipa.
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5.3.5 Petlja

PFD: U ovom projektnom primeru je koris¢éena arhitektura linearnog PFD-a sa
standardnim 3,3V CMOS logickim kolima. Ova hardverska arhitektura omogucava
dobar kompromis izmedu pouzdanosti, maksimalne radne ucestanosti, potrosnje i

faznog Suma. Blok dijagram realizovanog PFD-a je prikazan na slici 83(a).
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Slika 83: (a) Blok dijagram linearnog PFD-a i (b) funkcija prenosa PFD-a na
radnoj ucestanosti 250 MHz za tri karakteristicna PVT slucaja.
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Uloga bafera na izlazu PFD-a je da ubrzaju tranzicije kontrolnih signala CP-a
i da izjednace uzlazne i silazne ivice komplementarnih signala kako bi se smanjio
intenzitet nezeljenih spektralnih komponenata u izlaznoj struji CP-a. Stoga se prvo
prave komplementarni signali, pri ¢emu se pomocu posebnog invertora, u kome su
duzine kanala tranzistora L = 550 nm, kasni signal i postize priblizno isto kasnjenje
kao kroz dva jedini¢na invertora. Nakon toga se komplementarni signali vode na
ulaz jednostavnog leca koji izjednacava trajanje uzlazne i silazne ivice, kao i kasnje-
nja signala. Ovako dobijeni komplementarni signali se dodatno ubrzavaju lancem
invertora da bi se na prekida¢ima u CP-u postigle ivice brze od 70 ps.

Dodatni izlaz Vi, daje informaciju detektoru zaklju¢avanja o tome da li su ulazni
signali PFD-a u fazi, odnosno kada je PLL potencijalno zakljucan. Na osnovu ovog
signala se procenjuje stanje PLL-a, $to je veoma vazno u prakti¢nim primenama.
Jos jedno ekskluzivno “nili” logic¢ko kolo je dodato kako bi se postigla simetrija u
izlaznim baferima i izjednacilo optereéenje na putanjama kontrolnih signala CP-a.

Na slici 83(b) je prikazana funkcija prenosa linearnog PFD-a na radnoj uce-
stanosti 250 MHz za tri karakteristicna PVT slucaja, tipiéni (nominalan proces,
3,3V, +27°C), najgori (spor proces, 2,97V, +125°C) i najbolji (brz proces, 3,63V,
—40°C). Kasnjenje u reset putanji je u tipicnom PVT slucaju oko 360 ps, dok je
maksimalna radna ucestanost u najgorem PVT slucaju 500 MHz. PFD se moze

iskljuciti pomocu kontrolnog signala EN, tako da su DFF-ovi stalno u resetu.

LD: Na cipu je takode integrisan digitalni LD, ¢iji je izlaz indikator spremnosti
FMCW sintetizatora da vrsi modulaciju. LD na osnovu signala iz PFD-a i MMD-a
zakljucuje da li je PLL zakljucan. Blok dijagram predlozenog LD-a je dat na slici 84.

‘/reset

VXOI‘ D Q D Q
DFF DFF

[ | L L \

Jup® — RN RN RN
0,75—1 GHz Q Q Q
Fret DFF DFF DFF
e 250 MHz D Q D Q D Q
BN el el
N -
1> ® Zakljucan

Slika 84: Blok dijagram digitalnog detektora zakljucavanja.
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CP: Arhitektura jednostranog CP-a sa tehnikom upravljanja strujom je izabrana
zahvaljujuci velikoj brzini prebacivanja toka struje. Ova arhitektura daje izuzetne
performanse na 250 MHz, smanjuje efekte razmene naelektrisanja i postize odlicnu
uskladenost struja punjenja i praznjenja, kao sto je to objasnjeno u odeljku 3.2.

Uproséena elektricna Sema predlozene strujne pumpe je prikazana na slici 85.
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5000 <
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Slika 85: Uproscéena elektri¢na Sema strujne pumpe.

Kaskodna strujna ogledala smanjuju varijaciju i neuskladenost izlaznih struja.
Veliki broj kaskodnih tranzistora u paraleli rezultuje velikim odnosom W /L, koji
znacajno smanjuje Vg strujnih ogledala i tako poboljsava dinamicki opseg CP-a.

MIM kondenzator povezan na izlazu pojacavaca OA1 dodatno smanjuje efekat
razmene naelektrisanja. Pozeljno je da kapacitivnosti povezane na gejtove kaskodnih
strujnih ogledala budu sto vece kako bi se postiglo bolje filtriranje Suma. Zato su
koriséeni MIM kondenzatori u kombinaciji sa MOS tranzistorima ¢iji su sors/drejn
prikljucci povezani na masu ili napajanje. Velike vrednosti ovih kondenzatora isto
tako doprinose poboljsanju dinamickih karakteristika CP-a, jer uti¢u na oblikovanje
strujnih impulsa na izlazu. Pored toga, ove kapacitivnosti smanjuju propusni opseg
pa samim tim potiskuju talasanja napona u kolu, koja nastaju usled prekidanja toka
struje na 250 MHz. S druge strane, dodavanje pomenutih kondenzatora zahteva

detaljnu analizu stabilnosti CP-a. Predlozena arhitektura ima dve petlje koje mogu
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postati nestabilne. Prvu petlju obrazuje operacioni pojacavac¢ za smanjivanje efekta
razmene naelektrisanja OA1, dok drugu formira OA2 koji ima ulogu da poboljsa
uparenost struja. Stabilnost prve petlje je dominantno odredena kondenzatorom
u ¢voru Vi, pa se relativno jednostavno moze simulirati zajedno sa jedini¢nim
pojacavacem. Druga petlja odreduje propusni opseg CP-a i oblikuje spektralne
karakteristike struje na izlazu, pa je njena stabilnost od posebnog interesa. Serijska
veza kondenzatora kapacitivnosti 5pF i otpornika vrednosti 2k, izmedu ¢vora
Viep 1 izlaza pojacavaca OA2, je ubacena radi poboljsanja stabilnosti druge petlje.
Dodavanjem ove kompenzacione grane poboljsava se stabilnost CP-a tako da je fazna
margina veca od 65° za sve PV'T varijacije.

Jedini¢ni pojacava¢ OA1 ima tri stepena i arhitekturu presavijene kaskode (engl.
Folded Cascode), dok radi za promene ulaznih i izlaznog signala u celom opsegu
napona napajanja. Pojacava¢ OA2 ima arhitekturu presavijene kaskode i samo dva
stepena. Opseg promene ulaznih signala za koji OA2 radi ispravno je 0—3,3V.
Potrosnja OA1 je oko 310 pA, a OA2 oko 190 pA.

Staticke karakteristike CP-a su prikazane na slici 86. Postignute su izuzetne
performanse CP-a, dinamicki opseg izlaznog napona od 5 do 95% napona napajanja,
odnos neuskladenosti izlazne struje manji od 0,05% i varijacija struje manja od 1,1%
na celom opsegu od interesa. Pored toga, struja CP-a je programabilna u opsegu
od 50 do 425 pA sa korakom 25pA. To omogucava jednostavnu promenu dinamike
PLL-a i koris¢enje ove hardverske realizacije u drugim sintetizatorima ucestanosti.

Ukupna potrosnja CP-a je 1 mA za izlaznu struju 100 pA.
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Slika 86: Staticke karakteristike predlozene strujne pumpe.
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LF: Uproscéena elektri¢na sema LF-a tre¢eg reda sa odgovaraju¢im vrednostima
komponenata je prikazana na slici 87. Vrednosti kondenzatora i otpornika u filtru su
podesive, sto zajedno sa programabilnom strujom CP-a omogucava fino podesavanje
dinamike petlje, kao i kompenzaciju uticaja PVT varijacija.

7( P 2,33kQ 2 2410
2—3,5kN
10 pF ;
- 1pr 349 pF
| 200-319pF

Slika 87: Uproséena elektricna Sema pasivnog LF-a za 60 GHz fractional-N PLL.

Programabilnost pasivnih komponenata je postignuta pomoc¢u podesivih banaka
u kojima su vrednosti tezinski rasporedene i biraju se kontrolom prekidaca. Vredno-
sti kondenzatora su kontrolisane 3-bitnim rec¢ima, sto znaci da svaki kondenzator u
LF-u moze imati 8 razli¢itih vrednosti. Vrednosti otpornika su kontrolisane 2-bitnim
reC¢ima, pa otpornik moze imati 4 razli¢ite vrednosti. Kondenzatori u filtru su tako
pozicionirani da im je jedan prikljucak uvek povezan na masu. To omogucava rela-
tivno jednostavno ukljucivanje/iskljucivanje dodatnih kondenzatora u banci koristeéi
nMOS tranzistore kao prekidace. S druge strane, prekidaci u bankama otpornika
moraju biti transmisioni gejtovi, kao sto je prikazano na slici 87.

Prilikom projektovanja filtra petlje, vrednosti otpornika su izabrane tako da
budu sto manje. Kao rezultat relativno malih vrednosti otpornika, smanjen je uti-
caj termickog Suma na kontrolni napon VCO-a, pa samim tim i na ukupni fazni Sum
sintetizatora. Pozeljno je da prekidac S; sa slike 87, koji sluzi za otvaranje petlje,
bude povezan serijski sa R3. Na ovaj nacin se relativno mala vrednost otpornosti pre-
kidaca sabira sa velikom vrednoséu otpornika, pa je uticaj ovog transmisionog gejta
na karakteristiku LF-a zanemarljiv. Kako bi se postigla vec¢a povrsinska kapacitiv-
nost i smanjila ukupna povrsina LF-a, projektovana je specificna fizicka realizacija
jedinicne Celije. Ona se sastoji iz MIM kondenzatora i ucesljanih slojeva metalizacije
pomocu kojih je formiran MOM kondenzator. Interkonekcije su optimizovane EM

simulacijama kako bi se postigla najveéa povrsinska kapacitivnost jedinicne celije.
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5.3.6 Aktivni delitelj snage sa podesivim pojac¢anjima

Uloga aktivnog delitelja snage (APD) sa podesivim pojac¢anjima je da podeli
signal na izlazu VCO-a na dva dela za TX i RX putanje. Stoga se sastoji od ulaznog
kaskodnog pojacavaca i dva programabilna izlazna bafera za svaku putanju po jedan.
Uproséena elektri¢na Sema jezgra APD-a je prikazana na slici 88(a), dok je 3D prikaz

fizicke realizacije sa kompletnim kolom za polarizaciju dat na slici 88(b).

Ic+Icc=const. E

] o |
ka RX-u 3( c Icc 31 :
Kontrola
GC |Sx1|
0 | +0dB
4 | +8aB
7 |+144B
x€ {2,3}
190 pH 190 pH
500 {F VB 500 fF

Slika 88: (a) Uproséena elektri¢na sema jezgra APD-a i (b) 3D prikaz fizicke
realizacije APD-a sa kompletnim kolom za polarizaciju.

Diferencijalna ulazna impedansa APD-a je prilagodena na 100 2 pomocu serijske
C'—L mreze. Vrednost kondenzatora je oko 500 fF, a kalema 190 pH. Na taj nacin se
postize ulazni koeficijent refleksije manji od —13dB u celom 60 GHz-nom opsegu i

istovremeno pomocu spreznih kondenzatora blokira jednosmerna komponenta struje.

149



Arhitektura i projektovanje klju¢nih podblokova

Nominalna polarizaciona struja ulaznog kaskodnog pojacavaca je 5mA i moze se
podesiti promenom napona Vg i Vge. To omogucava kompenzaciju uticaja PVT
varijacija. Polarizaciona struja ulaznog stepena je podesiva u Sirokom opsegu od
2,5 do 10 mA. Kaskodni tranzistori sadrze samo po dva paralelna emitera povrsine
Ae = 0,12pum x 0,84 um, sto daje relativno veliku gustinu struje. Tako se postizu
dobre performanse HBT-ova u 60 GHz-nom opsegu ucestanosti.

Pojacani signal je podeljen pomocu diferencijalnog transformatora na signale za
TX i RX putanju. Diferencijalni transformator je realizovan u sloju metala TM2.
Sirine metala su 3um, a rastojanja izmedu primarnog i sekundarnih navojaka su
2um. Koris¢eno je minimalno rastojanje izmedu navojaka kako bi se dobili naj-
vedi koeficijenti magnetske sprege. Dimenzije transformatora su 105 pum x 110 um.
Impedansa opterecenja pojacavackog stepena je fino podesena pomocu dva serijski
povezana MIM kondenzatora ekvivalentne kapacitivnosti 18 fF. Izlazni baferi koriste
modifikovanu tehniku upravljanja strujom kako bi postigli programabilnost ukup-
nog pojacanja na RF putanji signala. Zbir referentnih struja /¢ i Io¢ je konstantan,
dok je njihov odnos podesiv pomocu 3-bitne rec¢i GC. Kontrolom ovog odnosa se
odreduje da li ¢e polarizaciona struja u izlaznom baferu prolaziti u ve¢oj meri kroz
stepen sa zajednickom bazom na RF putanji (Icc > I¢) ili kroz pomocénu granu
(Icc < I¢). Na ovaj nacin se kontrolise ukupno naponsko pojacanje kroz APD.
Ukupna polarizaciona struja izlaznog bafera je podesiva u opsegu 4—16 mA kontro-
lom napona Vg, dok je nominalna vrednost 8 mA. Opterec¢enje bafera se sastoji od
transformatora i spreznih MIM kondenzatora kapacitivnosti 35 fF koji daju pretezno
induktivnu izlaznu impedansu APD-a, pa se tako postize sirokopojasno prilagodenje
na pretezno kapacitivnu ulaznu impedansu predajnika.

Na osnovu simulacija, naponska pojacanja APD-a (]|Sa1| 1 [S51|) su identi¢na i
programabilna u opsegu od 0 do 14 dB sa korakom 2 dB. Ova kontrola je verifikovana
tokom merenja i pojacanje se skalira kao Sto je predvideno simulacijama. Usled
velike amplitude signala na izlazu VCO-a, pojacanje u TX putanji je podeSeno
na minimalnu vrednost. S druge strane, pojacanje u RX putanji je podeSeno na
maksimalnu vrednost, jer se izlazni signal APD-a vodi kroz pasivnu strukturu, u
kojoj postoje znacajni gubici, preko stopice i zZice za povezivanje van ¢ipa. Stoga je
veliko pojacanje APD-a u prakti¢nim primenama veoma vazno za RX putanju gde
je potrebno dodatno pojacati signal. Simulirani izlazni koeficijenti refleksija APD-a
su manji od —10dB na celom opsegu od interesa. Dimenzije fizicke implementacije

APD-a zajedno sa slozenim kolom za polarizaciju su oko 470 um x 370 um.
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5.3.7 Pasivni generator kvadraturnih signala

Izlazni RX signal APD-a se vodi na pasivni 1/Q generator, ¢iji se diferencijalni

izlazni signali konvertuju u 50 €2-ske jednostrane signale pomocu izlaznih mreza za

prilagodenje, kao $to je to prikazano na slici 89. Ovi kvadraturni izlazi, RXI i RXQ),

su predvideni kao LO signali za I/Q demodulator koji se nalazi van Cipa.
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Slika 89: (a) 3D pregled fizicke realizacije pasivnog 1/Q generatora za RX lanac
predviden van ¢ipa, (b) simulacija I/Q fazne razlike i amplitudske neuskladenosti i
(c) poredenje rezultata merenja i simulacija izlaznih snaga.

Generisanje 1/Q signala je ostvareno pomoc¢u 90° hibridnog spreZznjaka na osnovu

A/4 vertikalne sprege, koji je u literaturi poznat kao usmereni spreznjak sa verti-

kalnom spregom (engl. Broadside Coupler - BSC). U poredenju sa konkurentnim
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pasivnim kolima za generisanje kvadraturnih signala, kao Sto su spreznjaci sa kon-
centrisanom spregom (engl. Branch-Line Coupler - BLC) ili polifazni filtri (engl.
Polyphase Filter), BSC postize manju faznu gresku na Sirokom opsegu ucestanosti,
relativno male gubitke koji su poredivi sa teorijskim ograni¢enjem od 3 dB, dovoljno
malu povrsinu na ¢ipu i dobro Sirokopojasno prilagodenje. To ga ¢ini optimalnim
izborom za rad u 60 GHz nelicenciranom opsegu. Detaljna analiza razlicitih pasivnih
struktura za generisanje kvadrature, projektovanih u SG13S tehnoloskom procesu
za rad u 60 GHz-nom opsegu, je data u literaturi [174].

U integrisanim realizacijama, BSC je podoban za implementaciju jer vertikalno
spregnuti A/4 vodovi zauzimaju manju povrsinu na ¢ipu. Koeficijent sprege izmedu

susednih slojeva metala u BSC-u je dat kao:

k=20 200 ek 72
Zoe + Zoo ver-ho 72

gde su Zy. i Zy, impedanse parnog i neparnog moda spregnutih vodova, €, relativna
permitivnost dielektrika, a kg koeficijent sprege dva voda u vazduhu. Potencijalni
nedostatak BSC-a je potreba za specificnim BEOL-om, s obzirom na to da se zeljene
impedanse parnog i neparnog moda mozda ne mogu posti¢i za proizvoljno vertikalno
rastojanje izmedu dva susedna sloja metala. Stoga se proracunom karakteristicnih
impedansi spregnutih vodova moraju odrediti podobni slojevi metala za realizaciju
usmerenog spreznjaka. Predlozeni BSC u ovom projektnom primeru koristi spregu
izmedu slojeva metala M5 i TM1, pri ¢emu je rastojanje izmedu njih 0,85 um. Pored
toga, vazna osobina BSC-a je da su distribuirane kapacitivnosti spregnutih vodova
nesimetricne u odnosu na masu. Kako bi se kompenzovala nesimetrija i dodatno
optimizovao propusni opseg BSC-a, Sirine spregnutih vodova su razlic¢ite. Kao re-
zultat optimizacije strukture pomoc¢u 3D EM simulatora, dobijene su Sirine vodova
8 i bum koje odgovaraju slojevima metala M5 i TM1, respektivno.

Kolo za izlazno prilagodenje na 50 §2 je projektovano zajedno sa transformatorom
koji konvertuje diferencijalni signal u jednostrani. Transformator sadrzi po jedan
primarni i sekundarni navojak i realizovan je u sloju metala TM2.

Kao sto je prikazano na slici 89(b), BSC postize faznu gresku manju od 2° na
celom opsegu od interesa, dok je prosecna amplitudska neuskladenost oko 1dB.
Izmereni izlazni koeficijenti refleksije su manji od —11 dB. Snaga na izlazima ¢ipa
RXT i RXQ je izmerena za maksimalno pojacanje APD-a, dok je poredenje rezultata
merenja i simulacija dato na slici 89(c). Na osnovu ovog poredenja se dobija veoma

slicna amplitudska neuskladenost, kao i u slu¢aju 3D EM simulacije samog BSC-a.
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5.4 Eksperimentalni rezultati

Fotografija c¢ipa opisanog blok dijagramom sa slike 76 je snimljena mikroskopom,
oznacena i prikazana na slici 90. Ukupna povrsina ¢ipa je 3,05 mm?. Dimenzije
stopica ¢ipa su 80 umx80um, a rastojanje centara dve susedne stopice je 125 um.
Rastojanja izmedu stopica su usvojena tako da odgovaraju koriséenoj GSG sondi
Cascade Microtech Infinity i67 pomocu koje su izvrsena sva mmWave merenja. Oko
integrisanog kola se nalazi zaStitni prsten Sirine 30 um, koji Stiti ¢ip od oStecenja
prilikom laserskog secenja. Stoga konacne dimenzije ¢ipa mogu blago varirati i uvek

su ve¢e od projektovanih.
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Slika 90: Fotografija fabrikovanog FMCW predajnika za rad u 60 GHz-nom opsegu.

Integrisano kolo poseduje jednu masu koja je globalna i ve¢im delom distribuirana
u debelom sloju metala TM2. Visoko rezistivni supstrat (50 2cm) u ovom SiGe

BiCMOS tehnoloskom procesu zahteva poseban tretman prilikom povezivanja na
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masu. Upravo zahvaljujuci velikoj otpornosti supstrata, sprega Suma izmedu blokova
je znatno smanjena. Imajué¢i u vidu uticaj induktivnosti Zica za povezivanje na
talasanje mase i relativno veliku potrosnju integrisanog kola, povezivanje mase ¢ipa
sa PCB-om je realizovano preko 26 stopica. Na ovaj nacin se paralelnim zicama za
povezivanje smanjuju ekvivalentna parazitna otpornost i induktivnost veze.
Napajanja su razvedena u debelom sloju metala TM1. U integrisanom kolu
postoje osam 3,3V analogna naponska domena i jedan 1,2V domen za digitalna
kola. Razdvajanjem naponskih domena se smanjuje sprega suma izmedu kriticnih
RF blokova. Naponski domeni su uglavnom podeljeni po velikim potrosacima, dok
su kola koja imaju sli¢ne izvore Suma grupisana u isti naponski domen. Stoga postoje
sledeéi naponski domeni: VCO, APD, PA, VGA, PLL, delitelji, BIAS, digitalni deo i
SPI ESD. Napajanja su interno filtrirana pomocu distribuiranih MIM kondenzatora
kroz ¢ije elektrode u TM1 protice struja, pri ¢emu svako napajanje ima ekvivalentnu
kapacitivnost veéu od 50pF. Tako se znacajno smanjuje talasanje napajanja na
visokim ucestanostima. Ukupna potrosnja FMCW predajnika je 550 mW, a merenja

pojedina¢nih doprinosa za razli¢ite domene napajanja su data u Tabeli 10.

Tabela 10: Izmerena potrosnja po domenima napajanja FMCW predajnika za rad
u 60 GHz-nom opsegu.

Domen Napajanje [V] | Potrosnja [mW] | Procentualno [%]
APD 3.3 125 22.73
PA 3,3 115 20,91
VCO 3,3 100 18,18
Delitelji 3,3 95 17,27
PLL 3,3 52 9,46
VGA 3,3 40 7,27
BIAS 3,3 16 2,91
Digitalni deo 1,2 6 1,09
SPI ESD 3,3 1 0,18
> =550 > =100

Karakterizacija fabrikovanog FMCW sintetizatora, koji je deo predstavljenog
¢ipa, je izvrSena u laboratorijama instituta IHP Microelectronics merenjem signala

na skaliranom i direktnim izlazima.
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5.4.1 Opis test okruzenja za karakterizaciju FMCW sintetizatora

Kako bi se testirao fabrikovani FMCW sintetizator i obezbedili optimalni radni

uslovi, razvijena su cetiri namenska PCB-a:
o« DC PCB — generise napone napajanja za projektovano integrisano kolo,
o referentni PCB — nosi i polarise ¢ip CMOS reference na 250 MHz,
« MCU PCB — nosi mikrokontroler za podesavanje sistema preko SPI-a,
o« RF PCB — nosi projektovani ¢ip i ima pasivne strukture za konverziju izlaza.

Stampana plo¢a za generisanje napona napajanja (DC PCB) obezbeduje sva po-
trebna napajanja za FMCW predajni modul. Ploca je projektovana na viseslojnom
FR4 supstratu i sastoji se od malosumnih regulatora (engl. Low-Dropout Regulator
- LDO), koji u kombinaciji sa distribuiranim filtrima za napajanje smanjuju uticaj
spoljasnjeg Suma na ukupni fazni Sum FMCW sintetizatora. DC PCB se napaja
naponom od 5V preko mikro-USB kabla.

Referentni PCB sadrzi komercijalno dostupni kristalni oscilator visokih perfor-
mansi, ¢iji je izlaz jednostrani CMOS signal ucestanosti 250 MHz u naponskom
domenu 3,3V. Ovaj PCB je testiran zasebno, pri ¢emu su izmerene osnovne karak-
teristike izlaznog signala. Izmereni fazni Sum referentnog signala na 1kHz, 10 kHz,
100kHz, 1 MHz i 10 MHz relativno u odnosu na 250 MHz nosilac je —108, —116,
—122, —134 i —145dBc/Hz, respektivno.

Podesavanja FMCW predajnika se vrse preko SPI slejv kontrolera koristeci ek-
sterni master koji se nalazi na MCU PCB-u. U ovu svrhu je iskoris¢ena komercijalno
dostupna ploca sa mikrokontrolerom STM32F103C8T6, firme STMicroelectronics.

RF PCB sadrzi projektovani ¢ip FMCW predajnika i povezuje ga sa preostale tri
stampane ploce. Pored toga, RF PCB razvodi izlazne signale ¢ipa, konkretno TX,
RXI, RXQ, SOP, SON i TEST, na odgovaraju¢u test opremu preko SMA i 2,4 mm
konektora. Fizicka realizacija RF PCB-a je prilagodena razli¢itim test scenarijima:
1) za direktna merenja mmWave izlaznih signala na TX, RXI i RXQ stopicama ¢ipa
pomoc¢u GSG sonde; 2) za merenje istih signala preko 2,4 mm konektora; i 3) za
merenje TX signala emitovanog pomocu integrisane predajne antene. U okviru ove
disertacije su prikazani samo rezultati dobijeni direktnim merenjima.

Fotografija prethodno opisanih PCB-ova je prikazana na slici 91 sa glavnim RF
komponentama, predajnom antenom i balunom, zaokruzenim na RF PCB-u i datim

na isec¢cima.
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Slika 91: Fotografija PCB-ova za testiranje i povezanog FMCW predajnika.

Sve komponente na RF PCB-u su projektovane tako da rade na znatno Sirem
opsegu od 60 GHz-nog. Na ovaj nacin se uzimaju u obzir tolerancije proizvodnje
stampe. Dielektrici i broj slojeva metala RF PCB-a su izabrani tako da se postignu
zadovoljavajuc¢e karakteristike integrisane TX antene, koja je projektovana u svrhu
testiranja ¢ipa. S obzirom na to da je potreban veliki propusni opseg koji je tesko
postiéi sa klasiénim “pe¢”(engl. Patch) antenama, projektovan je 4x4 antenski niz
dipola, za $ta su neophodna najmanje tri sloja metala. Poprecni presek RF PCB-a
je prikazan na slici 91. Prva dva sloja metala izmedu tankog RO4003 dielektrika

predstavljaju antenski deo, dok je naredni metalni sloj, koji se nalazi ispod debljeg
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dielektrika RT5880, povezan na masu i predstavlja reflektor antene.

Prelaz skaliranog izlaza (+32) sa 100 Q2 diferencijalnog na 50 2 jednostrani signal
je realizovan na RF PCB-u i prikazan na desnom isecku slike 91. Na jednostrani
izlaz baluna je povezan sprezni kondenzator od 5 pF koji blokira jednosmernu kom-
ponentu struje, a nakon toga je povezan SMA konektor. Tako se na izlazu konektora
dobija signal ¢ija je uCestanost srazmerna ucestanosti VCO-a, sto je korisno prilikom
testiranja i nadgledanja funkcionalnosti ¢ipa. Balun se sastoji od c¢etiri mikrotra-
kasta voda, ¢ije su duzine jednake cCetvrtini talasne duzine na ucestanosti 2 GHz.
Vodovi su meandrirani kako bi se smanjila ukupna povrsina baluna. Impedanse
mikrotrakastih vodova su odabrane tako da se postignu dobra prilagodenja na ba-
lansiranim i nebalansiranim pristupima, kao i da se smanje gubici koji su manji od
1dB na celom skaliranom opsegu od 1,78 do 2,22 GHz.

Kako bi se smanjila duzina zice za povezivanje stopice ¢ipa i PCB-a i tako ujedno
smanjila parazitna induktivnost, supstrat ¢ipova je istanjen na nivou vejfera tako
da im je konac¢na visina oko 200 um. Pored toga, koristi se wedge-to-wedge tehnika
povezivanja stopica ¢ipa sa aluminijumskim zicama precnika 25um. Na ovaj nacin
se postize najmanji ugao savijanja zice koji je neuporedivo manji od ugla dobijenog
konkurentnom ball-to-ball tehnikom povezivanja. Kao rezultat se za osetljive veze
dobija duzina zice manja od 0,5 mm, Sto se moze videti u slu¢aju povezivanja stopice
TX na isecku u donjem delu slike 91. Nedostaci wedge-to-wedge tehnike povezivanja
su koriséenje aluminijumskih Zica umesto zlatnih koje imaju bolju provodnost i
potreba za velikim pritiskom prilikom zakivanja. Impulsni pritisak na stopicu moze
dovesti do trajnog ostecenja Cipa ukoliko se ispod njega ne nalazi ¢vrst materijal.

TX mreza za prilagodenje delimi¢no kompenzuje parazitnu induktivnost zice
koja povezuje TX izlaz ¢ipa sa glavnim ulaznim vodom predajnog antenskog niza.
Minimalna duzina Zice za povezivanje je ogranic¢ena varijacijom dimenzija ¢ipa, koja
zavisi od preciznosti laserskog secenja. TX mreza za prilagodenje se sastoji od
kratkog dela mikrotrakastog voda visoke impedanse, koji je optimizovan za razli-
¢ite dimenzije ¢ipa i duzine zice. Prelaz je analiziran u 3D EM simulatoru gde je
dobijeno slabljenje 2—4 dB na celom opsegu od interesa, dok su merenja sistema
pokazala maksimalno 1dB veéi gubitak od simuliranog. Ova razlika postoji usled
prekomernog ecovanja bakarne metalizacije na PCB-u, Sto se moze jasno videti na
slici 91. Pored toga, moze se primetiti i da su vije na RF PCB-u pomerene u odnosu
na projektni crtez gde su postavljene u ravni. To su indikatori da kvalitet izrade

Stampe nije na visokom nivou, Sto sa druge strane odgovara niskoj ceni proizvodnje.
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5.4.2 Merenja na skaliranom izlazu (fout+32)

Performanse faznog Suma su merene na skaliranom izlazu SO pomoc¢u analizatora
signala (engl. Signal Source Analyzer - SSA) FSUP26, firme Rohde & Swarz (R&S).
Ovaj uredaj je u moguénosti da direktno meri fazni Sum signala do ucestanosti nosi-
oca 26 GHz. Tokom merenja faznog Suma SSA je podesen tako da radi u PLL modu,
koji je znatno precizniji od rada u modu analizatora spektra. Dobijeni rezultati su
skalirani dodavanjem teorijske razlike od 20log (32) dB na izmerenu vrednost. Na
ovaj nacin je procenjen fazni sSum na mmWave izlazu FMCW predajnika. Postavka

za merenje faznog Suma na skaliranom izlazu je prikazana na slici 92.
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Slika 92: Postavka za merenje faznog Suma na skaliranom izlazu ¢ipa.

[zmereni fazni Sum sintetizatora, podesenog za rad u fractional-N modu na mi-
nimalnoj, centralnoj i maksimalnoj radnoj ucestanosti, je prikazan na slici 93(a),
dok su na slici 93(b) date gustine faznog Suma na odredenim ofset frekvencijama
u zavisnosti od ucestanosti nosioca. Doprinosi sSuma podblokova su procenjeni na
osnovu simulacija, kombinacijom PSS i PNOISE analiza u SpectreRF simulatoru.
Rezultujuci fazni Sumovi na izlazu sintetizatora ucestanosti su potom izracunati
pomocu funkcija prenosa, opisanih u odeljku 3.3, a ukupni fazni Sum je dobijen
superpozicijom pojedinacnih doprinosa.

Usled varijacije osetljivosti VCO-a na ovako velikom propusnom opsegu, grani¢na
ucestanost PLL-a se znacajno menja. Za maksimalni Kyco oko sredine opsega
podesavanja, propusni opseg petlje je najveci, Sto se moze proceniti sa slike 93. S
druge strane, sa slike 78 se jasno moze zakljuciti da se najveéa degradacija fo desava

blizu ivica krive podesavanja, gde je Kyco na svom minimumu. U ukupnom faznom
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Slika 93: Staticki fazni Sum FMCW sintetizatora izmeren u fractional-N modu u
zavisnosti od (a) ofset frekvencije na tri razli¢ite ucestanosti nosioca sa
odgovarajuéim rezultatima simulacija doprinosa individualnih podblokova i (b)
ucestanosti nosioca na pet razli¢itih ofset frekvencija.

sumu sintetizatora dominira doprinos suma VCO-a van propusnog opsega petlje,

odnosno doprinosi Suma reference i PFD-CP lanca unutar propusnog opsega petlje.

Postavka za merenje talasnih oblika ucestanosti i linearnosti ¢irpa na skaliranom

izlazu Cipa je prikazana na slici 94. U ovu svrhu se koristi osciloskop sa velikom

ucestanos¢u odabiranja, koji kontinualno snima signal u vremenskom domenu na

skaliranom izlazu. Koris¢en je LeCroy WaveRunner 640Zi osciloskop firme Teledyne

sa brzinom odabiranja 40 GS/s.
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Slika 94: Postavka za merenje talasnih oblika ucestanosti i linearnosti rampe na
skaliranom izlazu cipa.

Kako bi se demonstrirala funkcionalnost integrisanog FMCW generatora, sistem
je podesen tako da sintetise slozene talasne oblike ucestanosti i pomoc¢u osciloskopa
je izmeren signal na skaliranom izlazu. Ucestanost izmerenog signala je pomnozena
sa 32 i prikazana na slici 95(a). Sest razli¢itih konfiguracija ¢irpa je koriséeno u ovom
slozenom talasnom obliku, gde su prikazana sva ¢etiri moguéa moda rada (uzlazni - 0,
silazni - 1, odrzi - 2 i vracanje na pocetnu vrednost - 3). Primer trougaonog talasnog
oblika ucestanosti sa vise razli¢itih nagiba, koji omogucava nedvosmislenu detekciju
do dve brze mete, je prikazan na slici 95(b). Ovaj talasni oblik ima propusni opeg
od 11 GHz i cetiri razlicita nagiba, gde su S; = —S55 i S3 = —5;. Poslednji primer
je prikazan na slici 95(c) i predstavlja brzi testerasti talasni oblik, koji se koristi
u 2D-FFT [86] procesu ekstrakcije. Trajanje modulacije je oko 180 us, a propusni
opseg 11 GHz. Reset konfiguracija sa vremenom c¢ekanja od 20 us je dodata nakon
uzlazne rampe, Sto odgovara vremenu smirivanja PLL-a.

Skalirani FMCW signal, ¢ija je ucestanost u opsegu 1,86—2,2 GHz, zahteva da
SSA ima najmanje 350 MHz propusnog opsega za snimanje frekvencijski promen-
ljivih signala u vremenskom domenu, kako bi se obradila nelinearnost rampe od
11 GHz. Ovo nije izvodljivo sa dostupnom opremom, pa je koris¢en osciloskop sa
visokom ucestanoséu odabiranja za proracun frekvencijske greske izmedu izmerene
ucestanosti i idealno linearne prave. Skalirani signal u vremenskom domenu je prvo
snimljen pomocu osciloskopa u intervalima od 3,2ms pri maksimalnoj ucestanosti
odabiranja. Kao rezultat, dobija se samo 18—22 odbiraka po jednoj periodi kori-

snog signala, sto daje veliki Sum uzorkovanja koji je neophodno filtrirati. Nakon sto
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Slika 95: Izmereni primeri (a) sloZzenog talasnog oblika ucestanosti, (b) simetri¢nog

trougaonog talasnog oblika ucestanosti sa vise razli¢itih nagiba i (c) testerastog
talasnog oblika ucestanosti za 2D-FFT princip ekstrakcije.

se ucestanost nosioca fsog izracuna, pronalazenjem odgovarajuc¢ih vrsnih vredno-
sti u frekvencijskom domenu, skalirani signal se mnozi kompleksnim eksponentom
e~72mfso0t | tako spusta u osnovni opseg. Sum uzorkovanja se tako u velikoj meri poti-
skuje niskopropusnim filtriranjem signala. Kao nezeljeni efekat filtriranja, doprinos
faznog Suma je takode potisnut, sto rezultuje ukupnom frekvencijskom greskom koja
je donekle optimisti¢na i u kojoj dominira nelinearnost rampe. Iako ovaj pristup ima
ogranicenu tacnost, koja zavisi od ucestanosti odabiranja osciloskopa i procedure
filtriranja, konac¢ni rezultati merenja su sli¢ni rezultatima dobijenim simulacijom

pojednostavljenog Verilog-A modela. Prema rezultatima simulacije, nelinearnost
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rampe je dominantno odredena propusnim opsegom PLL-a i vrednoséu Kvyco, Sto je
isto tako potvrdeno merenjima. Kao sto je prikazano na slici 96, envelopa frekvencij-
ske greske ima konveksan oblik uzrokovan povecanjem Kvyco na sredini ¢irpa. Ovo
je pogotovo vidljivo u slucaju sporih rampi, gde se koristi veliki broj frekvencijskih
koraka. Najbrzi trougaoni talasni oblik, kao $to je prikazano na slici 96(a), ima
RMS frekvencijsku gresku 3,85 MHz, a najsporiji sa slike 96(c) ima 576 kHz, $to je

nekoliko puta manje uglavnom zahvaljujué¢i boljoj linearnosti u prelaznim delovima.
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Slika 96: Izmerena frekvencijska greska (nelinearnost) u poredenju sa idealno
linearnim ¢irpom trougaonog talasnog oblika ucestanosti sa brzinom modulacije
(a) 11 GHz/180us, (b) 11 GHz/500us i (¢) 11 GHz/1 ms, kao i (d) sve pomenute

nelinearnosti uvec¢ane zajedno.
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Na slici 96(d) se mogu videti uveéane frekvencijske greske, koje su u veéoj meri
odredene promenom trenutne vrednosti delioca MMD-a u povratnoj sprezi. Izuzetno
brze promene u frekvencijskoj gresci su rezultat uticaja faznog Suma sintetizatora
i Suma uzorkovanja osciloskopa, koji su znac¢ajno smanjeni, ali ne i potpuno uklo-
njeni. Daljim filtriranjem frekvencijske greske se postize veéi stepen usrednjavanja i
dodatno smanjuju doprinosi ovih Sumova, ali se isto tako u manjoj meri utic¢e i na
gresku uzrokovanu ponovljivom nelinearnoséu rampe.

U primenama FMCW radara, linearnost na krajevima ¢irpa uglavnom nije od
interesa zbog nemogucnosti obrade radarskih podataka. Stoga se samo sredisnji deo
¢irpa koristi za proracun beat ucestanosti. Poredenje RMS frekvencijskih gresaka
dobijenih na osnovu rezultata simulacija i merenja, proracunatih u opsegu 10—90%
za uzlazne i silazne cirpove propusnog opsega 11 GHz, je prikazano na slici 97.
Povecanje vremena modulacije iznad 1 ms blago smanjuje RMS frekvencijsku gresku,
dok smanjenje ispod 180 us uzrokuje znacajnu degradaciju linearnosti ¢irpa. RMS
frekvencijske greske najbrzih izmerenih uzlaznih i silaznih ¢irpova, iskljuc¢ujuci tacke
prelaza, su 340 kHz i 326 kHz, respektivno.
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Slika 97: Poredenje rezultata merenja i simulacija RMS frekvencijske greske za
uzlazne i silazne ¢irpove od 11 GHz u funkciji trajanja modulacije.

Verilog-A model VCO-a je azuriran na osnovu rezultata merenja i dodata je
mogucénost podesavanja termickog Suma, ¢iji se intenzitet kontroliSe pomocu posebne
promenljive. Tako se povecavanjem termickog Suma VCO-a istovremeno povecava
i odgovarajuca RMS frekvencijska greska rampi. Rezultati simulacija pokazuju da
dodavanje termickog Suma VCO-a ima manji uticaj na strme ¢irpove, $to samim tim

podstic¢e njihovo koris¢enje.
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5.4.3 Merenja na direktnim izlazima

Postavka za merenje pomoc¢u GSG sonde na direktnom izlazu TX je prikazana na
slici 98. Koriséeni su R&S FSUP26 SSA u modu analizatora spektra i harmonijski

mesa¢ pomocu koga se mogu vrsiti merenja do 110 GHz.
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Slika 98: Postavka za merenje spektra tokom modulacije na direktnom izlazu cipa.

Fotografija GSG sonde povezane na TX izlaz FMCW predajnika je prikazana na
slici 99.

Slika 99: GSG sonda povezana na TX izlaz FMCW predajnika.
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Trougaoni talasni oblik ucestanosti, koji se sastoji od rampi propusnog opsega
11 GHz i trajanja modulacije 500 ps, je izmeren direktno na TX izlazu ¢ipa pomocu
GSG sonde. Frekvencijski spektar izlaznog signala tokom modulacije je prikazan na
slici 100, pri ¢emu je SSA podesen tako da radi u MAX HOLD modu. SSA u MAX
HOLD modu azurira vrsne vrednosti spektralnih komponenata izlaznog signala i na
taj nacin tokom modulacije popunjava korisni deo spektra, koji pokriva ceo radni
opseg modula od 11 GHz. Na ovaj nacin se relativno jednostavnim merenjem moze
proveriti propusni opseg podeSenih rampi. Visok nivo Suma van radnog opsega
FMCW sintetizatora je uzrokovan produktima mnozenja u pasivhom mesacu, koji
su u spektru izlaznog signala relativno blizu nosiocu. Ove nezeljene spektralne

komponente se tokom modulacije pomeraju zajedno sa nosiocem.
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Slika 100: Izmereni frekvencijski spektar na TX izlaznoj stopici ¢ipa za trougaoni
talasni oblik ucestanosti sa rampama propusnog opsega 11 GHz i trajanjem
modulacije 500 ps. SSA radi u MAX HOLD modu bez sinhronizacije sa ¢ipom.

Gubici Cascade Microtech Infinity i67 sonde, koja ima 1,8 mm konektor, su prema
specifikacijama 1—1,5dB na celom opsegu od interesa. Ukupni gubici pasivnih kom-
ponenata u postavci sa slike 98 su oko 21 dB i ukljucuju kabl, GSG sondu i mesac.
Stoga se sa slike 100 moze zakljuciti da je prava snaga na TX stopici ¢ipa u opsegu
5,5—8,5 dBm za ucestanosti nosioca od 59,5 do 70,5 GHz. Pored toga, izlazna snaga
na TX stopici je izmerena tacku po tacku pomocu senzora snage R&S NRP-Z57, koji
je povezan na odgovaraju¢i merac¢ snage. PLL je tokom merenja podesen za rad u
fractional-N modu, dok je uc¢estanost nosioca menjana sa korakom 250 MHz u celom

radnom opsegu FMCW sintetizatora. Rezultati dobijeni pomoc¢u senzora snage na
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TX izlazu se veoma dobro slazu sa prethodnom analizom spektra u FMCW modu,
tokom koje su sintetisane rampe maksimalnog propusnog opsega. Rezultati merenja
prikazani na slici 89(c) su isto tako dobijeni merenjima koriste¢i senzor snage, pri
c¢emu je GSG sonda povezana na odgovarajucu izlaznu stopicu RXI ili RXQ. Gubici
GSG sonde su uklonjeni iz rezultata merenja prikazanih na slici 89(c).

Fazni Sum je izmeren pomoc¢u postavke sa slike 98 i dobijeni rezultati su veoma
sli¢ni prikazanim na slici 93. SSA je prilikom merenja faznog Suma podesen za rad u
PLL modu. Direktnim merenjem faznog suma na TX stopici su dobijeni malo bolji
rezultati na bliskim ofset frekvencijama, sto je u skladu sa teorijskim ocekivanjem
imajuéi u vidu da pomo¢ni delitelj unosi dodatni Sum na skaliranom izlazu.

Merenje nelinearnosti rampe na direktnom izlazu je neprakti¢no iz vise razloga.
Prvi i najvazniji je ogranicenje po pitanju karakteristika i dostupnosti merne opreme,
kojom u najboljem slucaju moze da se meri linearnost rampi propusnog opsega do
2 GHz. To je moguce koris¢éenjem veoma skupe postavke koja se sastoji od kombi-
nacije analizatora spektra i signala R&S FSW67, koji moze direktno da analizira
signale do 67 GHz, i osciloskopa R&S RT01044 sa ucestanoséu odabiranja 20 GS/s.
Drugi razlog je tacnost ovih merenja usled ograni¢ene ucestanosti uzorkovanja si-
gnala i lokalnog hardverskog pomeranja ucestanosti nosioca u osnovni opseg, koji
unose odredenu nesigurnost. Naposletku je veoma vazno iskustvo u rukovanju ovom
skupocenom opremom, jer se usled neadekvatnog podesavanja uredaja relativno lako
mogu dobiti pogresni rezultati. Ta¢nost merne opreme za karakterizaciju linearnosti
rampe na direktnom izlazu je konacna, pre svega zbog pomeranja spektra korisnog
signala u osnovni opseg i hardverske obrade signala unutar uredaja, koja ima ograni-
¢enu preciznost i unosi dodatni Sum. Linearnost rampi FMCW sintetizatora, koji je
prikazan u ovoj doktorskoj disertaciji, nije karakterisana na direktnom izlazu zbog
nedostupnosti ove sofisticirane merne opreme u datom trenutku. Medutim, naredna
verzija ¢ipa u kojoj je FMCW sintetizator neznatno promenjen je karakterisana i na
direktnom izlazu. Rezultati merenja nelinearnosti na direktnom izlazu su u skladu
sa onim dobijenim na skaliranom izlazu. Ekvivalentna RMS frekvencijska greska
rampe, koja je dobijena direktnim merenjem na TX izlazu, je cak Sta vise malo
manja od izmerene na skaliranom izlazu. To je rezultat usrednjavanja velikog broja
rampi, koje uredaj FSW67 automatski radi. Na ovaj nacin se uklanja uticaj faznog
suma i dobijaju samo ponovljive sporo promenljive nelinearnosti. Stoga se moze
zakljuciti da su rezultati merenja linearnosti i faznog Suma na skaliranom izlazu

dovoljno dobri kvantifikativni pokazatelji.
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5.4.4 Poredenje sa podacima iz literature

Pregled nedavno objavljenih sirokopojasnih FMCW sintetizatora ucestanosti za

rad u 60 GHz-nom opsegu je dat u Tabeli 11.

Tabela 11: Poredenje nedavno objavljenih FMCW sintetizatora ucestanosti za rad

u 60 GHz-nom opsegu.

TMTT’18 | EuMIC’16 | JSSC’14 TMTT’18
Referenca
[175] [130] [79] [117]2
Tehnoloski proces SiGe bipolar | 0,13um SiGe | 65nm CMOS | 0,13 um SiGe
Funkcija sistema sintetizator sintetizator FMCW TX FMCW TX
Arhitektura frac-N PLL frac-N PLL ADPLL frac-N PLL
o fundamental | push-push fundamental | fundamental
Nagcin sinteze
VCO VCO DCO VCO
Radni opseg [GHZ] 50 ~ 72 60,9 ~ 63,8 56,4 ~ 63,4 59,5 ~ 70,5
Maksimalna Af [GHz] | 22 1,2 1,22 11
1,2/1,28:166 11/1:296
22/2,9: 6,63 1,22/4,1:117"
Nagib rampe [GHz/ms]: 0,96/0,64:170 11/0,5:306
22/0,79: 20,1 1/0,84:148
RMS frek. greska [kHz] 0,96/0,32 : 208 11/0,3:313
22/0,35:43,8 1/0,21:384
0,96/0,16: 246 11/0,18 : 340
Maks. nagib [GHz/ms] 62,9 6 4.8 61,1
Fazni sum za ofset —95~—-90 —89 ~ —86 —-90 —85~—74
1110 MHz [dBc/Hz| —115~—105 | —94 —110 —110~ —102
Izlazna snaga [dBm] - - 4~6 5~38,1
Potrosnja [mW] - 310 89 550
Povriina ¢ipa [mm?]:
- 2,6:- 2,28:0,48 3,05:2
Povrina jezgra [mm?]
TPM sa multiéirp
Ugradene funkcije nema multicirp . )
vise brzina (do 16)
) N delimic¢no potpuno potpuno potpuno
Stepen integracije ] ) _ . ] ] . .
Integrisan integrisan integrisan Integrisan
FoMpmow © - - 179,7 193,9

2 Predlozeni FMCW predajnik za rad u 60 GHz-nom opsegu
b Ukljucuje frekvencijske prelaze sa uzlazne na silaznu rampu i obrnuto

¢ Mera kvaliteta definisana izrazom (63) i izracunata za ofset frekvenciju 1 MHz

Sirokopojasni 60 GHz-ni FMCW sintetizator, predlozen u literaturi [175], je de-

limi¢no realizovan u bipolarnom procesu, gde su na jednom ¢ipu integrisani VCO,
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PFD i delitelj. Ovaj sintetizator pokriva rekordni radni opseg od 22 GHz, zahva-
ljujuéi posebnoj arhitekturi Kolpic VCO-a, koja koristi dve varaktor diode velikog
odnosa Clar max/Clrarmin 1 veliki opseg promene kontrolnog napona (>8V) koji se
ne moze posti¢i u savremenim tehnoloskim procesima. Zato je kontrola VCO-a
generisana aktivnim filtrom sa velikim naponom napajanja. Ovaj sistem, pored
pomenutog mmWave ¢ipa, sadrzi vise komercijalno dostupnih ¢ipova, sto povecava
slozenost i ukupnu potrosnju. U poredenju sa ostalim potpuno integrisanim FMCW
sintetizatorima, realizacija predloZena u okviru ove disertacije [117] postiZze najvedi
propusni opseg rampe od 11 GHz i potencijalno omogucava najbolju radarsku re-
zoluciju. Sintetizator sadrzi multi¢irp generator, slican kao u [80]. Sofisticirani
ADPLL, koji pokriva kompletan 60 GHz-ni opseg, je predstavljen u literaturi [79],
ali je linearnost rampi prikazana samo za maksimalni propusni opseg od 1,22 GHz
i najveéu brzinu modulacije 4,8 GHz/ms, Sto je prevazideno predlozenim dizajnom.
Maksimalna brzina modulacije projektovanog FMCW sintetizatora je 61,1 GHz/ms.
Imajuéi u vidu da je predlozeni potpuno integrisani FMCW predajnik namenjen
za visokotirazna i niskobudzetna trzista, RF supstrat koji nosi projektovani ¢ip mora
da bude finansijski isplativ, da bi se smanjila kombinovana cena modula. Stoga se
ogranic¢avajuci faktori odgovarajuceg RF PCB-a kre¢u od veoma ogranicenog izbora
dielektrika, grube rezolucije povrsinskih slojeva metalizacije i tankog zavrsnog pozla-
¢ivanja nikla (ENIG), pa sve do loseg kvaliteta proizvodnje. Kao $to se moze videti
na isecku sa slike 91, vije koje prolaze kroz supstrat su pomerene, dok je povrsinski
sloj metala prekomerno ecovan. To pogorsava karakteristike prototipa. Takode, ek-
sperimentalno potvrdeno povec¢anje gubitaka u supstratu na mmWave ucestanostima
smanjuje pojacanje i propusni opseg predajne antene. Uprkos povec¢anim gubicima
antene, predlozeni FMCW predajni modul postize umerene vrednosti EIRP-a, koje
su u opsegu od 85 do 15dBm na celom radnom opsegu od 11 GHz.
lancem, pri ¢emu je centralna ucestanost VCO-a blago pomerena nanize, kako bi se
obuhvatio ceo 60 GHz-ni opseg. To je postignuto pove¢anjem induktivnosti kalema u
bazi tranzistora Kolpic VCO-a. Pored toga, povecan je broj bita kojim se kontrolise
nagib linearne frekvencijske rampe u FMCW generatoru, kako bi se uklonilo ogra-
nicenje maksimalne brzine modulacije iz prikazane verzije ¢ipa. Tako je postignuto
da nova verzija FMCW sintetizatora radi u opsegu od 54,5 do 64,5 GHz i postize
maksimalnu brzinu modulacije od ¢ak 240 GHz/ms, pri ¢emu dolazi do ocekivano

velike degradacije linearnosti rampe.
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6 Projektovanje FMCW sintetizatora ucestanosti

za rad u 79 GHz automobilskom opsegu

U poslednjoj dekadi, mnoge zemlje pokusSavaju da povecaju sigurnost u trans-
portnoj industriji uvodenjem raznih regulativa koje bi trebalo znacajno da smanje
broj nesre¢nih slucajeva na putevima i gubitak ljudskih zivota. Stoga je generalna
skupstina Ujedinjenih nacija period od 2011 do 2020 godine nazvala “dekadom ak-
cije za povecanje sigurnosti na putevima”. Razvoj integrisane radarske tehnologije
je umnogome doprineo ispunjenju ovog cilja, pa danas gotovo svaki novi automobil
srednje ili vise klase ima nekoliko ugradenih radarskih senzora. Ovo je tek pocetak,
jer je potreba za radarskim senzorima u automobilskoj industriji veoma velika i nove
primene se sre¢u svakodnevno. Stoga je u okviru ovog poglavlja prikazan projektni
primer FMCW sintetizatora ucestanosti koji radi u opsegu 77—81 GHz, rezervisa-
nom za automobilske radare. Tako postoji odreden broj blokova koji su preuzeti iz
prethodnog projektnog primera, frekvencijski plan i dinamika petlje se razlikuju.
Pored toga, ovaj projektni primer ima veliku prakti¢nu vaznost i primenu, pa zato
zasluzuje posebnu paznju.

Kao i u prethodnom primeru, kolo je projektovano u 0,13 um SiGe BiCMOS
tehnoloskom procesu i usled visokih radnih ucestanosti odabrana je hardverska ar-
hitektura sa Sirokopojasnim fundamental VCO-om.

U odeljku 6.1 je prikazan frekvencijski plan i dinamika petlje FMCW sintetiza-
tora koji radi u 79 GHz automobilskom opsegu. Arhitektura kola i projektovanje
podblokova, koji se razlikuju u odnosu na prethodni primer, su dati u odeljku 6.2.
Prikazana je automatska frekvencijska kalibracija sirokopojasnog VCO-a, koja je
pozeljna u mmWave sintetizatorima za automobilsku primenu pre svega zbog uti-
caja PVT varijacija na ucestanost oscilatora, ali i zbog rigoroznih regulativa koje
zabranjuju emisiju van licenciranog opsega. S obzirom na to da ovaj projektni pri-
mer nije fabrikovan usled ogranicenih resursa, rezultati simulacija su prikazani u
odeljku 6.3. U ovom odeljku je takode prikazano i poredenje sa karakteristikama iz
objavljenih radova koji predstavljaju poslednju re¢ tehnike. Na kraju ovog poglavlja,
u okviru odeljka 6.4, je dato grubo poredenje 60 i 79 GHz-nih FMCW sintetizatora

po osnovnim parametrima, kao sto su potrosnja, povrsina i propusni opseg.
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6.1 Frekvencijski plan i odredivanje parametara petlje

Projektovani FMCW sintetizator ucestanosti za automobilske SRR senzore treba
da bude u moguénosti da generise brze i visoko linearne frekvencijske rampe u opsegu
od 77 do 81 GHz. Imajuéi u vidu da je pouzdanost integrisanih kola u automobilskoj
industriji izuzetno vazna, neophodno je da projektovani sistem u svim uslovima PVT
varijacija radi u licenciranom opsegu. Zato je potrebno definisati dodatne margine
u opsegu podesavanja VCO-a. U ovom projektnom primeru, sirokopojasni VCO je
projektovan tako da poseduje automatsku frekvencijsku kalibraciju (engl. Automatic
Frequency Calibration - AFC), koja omogucava kompenzaciju uticaja PVT varija-
cija i podesava centralnu ucestanost oscilatora. Dodavanje komponenata za grubo
podesavanje ucestanosti VCO-a je izvodljivo zahvaljujuci znatno uzem opsegu po-
desavanja, koji pokriva deo licenciranog spektra od 4 GHz oko centralne ucestanosti
79 GHz. To je u poredenju sa 60 GHz-nim opsegom iz prethodnog primera skoro
dvostruko manje. Kako bi se izbegla znacajna degradacija osetljivosti VCO-a blizu
ivica opsega podesavanja i obuhvatio ceo licencirani opseg, kontinualni opseg pode-
savanja VCO-a, koji ne ukljucuje dodatne margine za grubo podesavanje centralne
ucestanosti pomocu kola za AFC, treba da bude vec¢i od 6 GHz. Stoga je potrebna
prosecna osetljivost VCO-a oko 2,5 GHz/V, imajuéi u vidu napon napajanja od 3,3V
i radni opseg CP-a.

Referentna ucestanost je ista kao u primeru FMCW sintetizatora ucestanosti za
rad u 60 GHz-nom opsegu i iznosi 250 MHz.

Ukupna vrednost delioca u povratnoj sprezi sintetizatora za centralnu ucestanost
79 GHz iznosi 316. Delilac preskalera je Npg = 4, pa je ucestanost izlaznog signala
oko 20 GHz. Stoga je ucestanost ulaznog signala u MMD osetno visa u poredenju sa
prethodnim primerom. Kao posledica, hardverska realizacija MMD-a ima veé¢u po-
trosnju, a optimalni opseg promene delioca je od 64 do 95. Sli¢no kao u prethodnom
primeru, ovaj opseg zahteva 5-bitnu kontrolu, kojom se podesava trenutna vrednost
Nyvip. Ukupan delilac u petlji je promenljiv u opsegu od 256 do 380 sa korakom 4,
$to u integer-N modu rada PLL-a daje izlaznu ucestanost u opsegu 64—95 GHz. Siri
opseg vrednosti Ny, omogucava zakljucavanje PLL-a u slucajevima kada je izmerena
centralna ucestanost VCO-a znacajno pomerena.

S obzirom na to da je referentna ucestanost ista kao u prethodnom primeru,
iskoriséen je postojeci XA modulator treceg reda sa 18-bitnim akumulatorima. Tako

je rezolucija izlazne ucestanosti FMCW sintetizatora za 79 GHz-ni opseg 3,81 kHz.
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U ovom projektnom primeru je pozeljno posti¢i maksimalnu brzinu modulacije
veéu od 30 GHz/ms i $to bolju linearnost rampe koja je neophodna u SRR senzorima
za automobilsku primenu. Brzina modulacije od 30 GHz/ms za staticku metu na
rastojanju 1 m od radara daje f, =~ 200kHz. Relativno visoke beat ucestanosti su
izuzetno vazne u primenama kao Sto su parking senzori, gde je neophodno jasno i
nedvosmisleno detektovati veoma bliske mete. Na osnovu simulacija Verilog-A mo-
dela FMCW sintetizatora se dobija maksimalni propusni opseg petlje fo = 500 kHz
za linearnost rampe bolju od 0,01%, pri ¢emu je sistem stabilan i vazi 8py; = 60°.
Usvojena je struja CP-a od 150pA, koja je malo veca u poredenju sa prethodnim
primerom. To za posledicu ima vec¢e vrednosti komponenata u LF-u. Pored toga,
vrednosti komponenata filtra u ovom primeru su uvecane i zbog manjeg propusnog

opsega petlje. Transimpedansa pasivnog LF-a treceg reda je prikazana na slici 101.
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Slika 101: Transimpedansa filtra petlje fractional-N PLL-a za 79 GHz-ni opseg.

U Tabeli 12 su prikazane osnovne karakteristike Sirokopojasnog fractional-N

PLL-a za rad u 79 GHz-nom opsegu.

Tabela 12: Osnovne karakteristike 79 GHz-nog PLL-a dobijene optimizacijom.

fref fC fres ICP KVCO Ntot Opm
250 MHz | 500kHz | 3,81kHz | 150puA | 2,5 GHz/V | 316 60°

Funkcije prenosa otvorene i zatvorene petlje FMCW sintetizatora ucestanosti za
rad u 79 GHz-nom opsegu su izracunate u MATLAB-u i prikazane na slikama 102 i
103, respektivno.

Vremenski odziv 79 GHz fractional-N PLL-a na frekvencijski skok A f = 10 MHz

je simuliran pomoéu MATLAB modela opisanog funkcijama prenosa. Rezultujuca

171



Frekvencijski plan i odredivanje parametara petlje

200 [ ' ' ' ' ' 71100
100 | o0
[ =
2 [ R
—  0f 2
& - +
- [ 3
—100 @)
- N

—200 Lt i vtV 100

103 10* 10° 10° 107 102 10°

J [Hz]

Slika 102: Funkcija prenosa otvorene petlje fractional-N PLL-a za 79 GHz-ni opseg.
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Slika 103: Funkcija prenosa zatvorene petlje fractional-N PLL-a za 79 GHz-ni
opseg.

fazna greska na ulazu u PFD prilikom perturbacije ucestanosti na izlazu VCO-a
je prikazana na slici 104(a), dok je reakcija petlje u vidu normalizovane promene
kontrolnog napona VCO-a prikazana na slici 104(b). Moze se zakljuciti da je ovaj
PLL znatno sporiji u poredenju sa prikazanim u prethodnom primeru i da je vreme
smirivanja gotovo dvostruko vece.

Na slici 105 je prikazan primer uzlazne rampe propusnog opsega priblizno 4 GHz
i brzine modulacije 30 GHz/ms oko centralne ucestanosti 79 GHz. Frekvencijska
greska je isto tako prikazana na slici 105 u opsegu od 10 do 90% rampe, $to rezultuje
RMS frekvencijskom greskom od 104 kHz, odnosno linearnoséu boljom od 0,01%
za faktor skaliranja 0,8. Linearne frekvencijske rampe propusnog opsega 4 GHz

omogucavaju rezoluciju rastojanja manju od 3,8 cm.
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Slika 104: Vremenski odziv 79 GHz fractional-N PLL-a na frekvencijski skok
Af =10MHz: (a) fazna greska i (b) normalizovana promena kontrolnog napona.
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Slika 105: Simulirani ¢irp i frekvencijska greska za linearnu rampu propusnog
opsega 4 GHz i trajanja 133 us oko centralne ucestanosti 79 GHz.

U literaturi [172] je za istu dinamiku petlje prikazana frekvencijska greska rampe
nagiba 4 GHz/300 us, pri ¢emu je izracunata RMS frekvencijska greska oko 61 kHz.
Kao rezultat se dobija linearnost bolja od 0,006%, Sto je znacajno bolje u poredenju
sa frekvencijskom greskom rampe prikazane na slici 105. Moze se zakljuciti da se
smanjivanjem brzine modulacije znatno poboljSava linearnost frekvencijske rampe.
Takode, povecana nelinearnost na pocetku i kraju rampe, koja se moze videti na
slici 105, nestaje za manje brzine modulacije (< 15 GHz/ms) usled kraé¢ih vremena
smirivanja PLL-a. To je potrebno imati u vidu prilikom odabira karakteristika ¢irpa

u prakticnim primenama FMCW radarskog senzora.
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6.2 Arhitektura i projektovanje klju¢nih podblokova

Uproséeni blok dijagram projektovanog FMCW sintetizatora ucestanosti za rad
u 79 GHz-nom opsegu je prikazan na slici 106 [172]. PredloZzeni FMCW sintetizator,
pored fractional-N PLL-a, sadrzi kolo za AFC i izlazni bafer (engl. Output Buffer -
OB). OB ima pojacanje oko 5dB i ulogu da konvertuje ulazni diferencijalni signal,

koji dolazi iz VCO-a, u 50 2-ski jednostrani signal na izlazu ¢ipa.
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MISO &— PD
Y vy
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Slika 106: Blok dijagram FMCW sintetizatora za rad u 79 GHz-nom opsegu.

Slicno kao u prethodnom primeru, FMCW sintetizator poseduje kolo za AAC,
zahvaljujuc¢i kome se snaga signala na izlazu ¢ipa odrzava u Zeljenim granicama.
Tokom amplitudske i frekvencijske kalibracije, kontrolni napon VCO-a je povezan
preko multipleksera na 1,65V, Sto je tacno polovina napona napajanja.

Maksimalni radni opseg, koji podrzava predlozena arhitektura sintetizatora u
fractional-N modu, je 67—91 GHz. Kada se sintetizator nalazi u FMCW modu

rada, pocetna ucestanost linearne frekvencijske rampe se izracunava kao:

fo=T72GHz+ Dy, - 0.05 GHz. (73)

174



Arhitektura i projektovanje klju¢nih podblokova

6.2.1 Sirokopojasni VCO za rad u 79 GHz automobilskom opsegu

Uproscena elektricna sema jezgra Kolpic VCO-a koji radi u 79 GHz-nom opsegu

je prikazana na slici 107(a), dok je 3D prikaz fizicke realizacije dat na slici 107(b).

ka PD-u

TL,

160 pH 160 pH

Slika 107: Sirokopojasni VCO za rad u 79 GHz-nom opsegu: (a) uprosé¢ena
elektri¢na Sema jezgra i (b) 3D prikaz fizicke realizacije.

U ovom projektnom primeru su koriséeni A-nMOS varaktori sa kratkim gejtom
(L = 0,3 um) zbog znacajno vecéeg faktora dobrote na visokim ucestanostima. Odnos
Clarmax/Cvarmin OVih varaktora je oko 1,7, $to je dovoljno da se postigne opseg
podesavanja preko 5 GHz oko centralne ucestanosti 79 GHz. Kao Sto se moze videti
na slici 107(a), struktura za podesavanje rezonantne ucestanosti Kolpic VCO-a se
sastoji od dva paralelna varaktora, gde svaki ima po Sest segmenata. Prvi varaktor
za kontinualno podesavanje radne ucestanosti se kontrolise naponom povratne sprege
Viune, dok se drugi za grubo podesavanje kontrolisSe naponom Vi.,e koji se dobija
na izlazu rezistivnog DAC-a. Vrednost MIM kondenzatora, povezanih paralelno sa
baza-emiter spojem tranzistora, je oko 140 fF. Jednostrana induktivnost kalema u

bazi HBT-a je smanjena u odnosu na prethodni primer i na 79 GHz iznosi 34 pH.

175



Arhitektura i projektovanje klju¢nih podblokova

Aktivni deo rezonantnog kola je isti kao u prethodnom primeru i sadrzi bipolarne
tranzistore T i T5, pri ¢emu svaki od njih ima po 16 emitera povezanih u paraleli.
Ukupna polarizaciona struja VCO-a je podesiva tako da je struja jedini¢nog emitera
u opsegu 560—920 pA. Programabilna polarizaciona struja omogucava kompenzaciju
PVT varijacija i postavljanje vrsne amplitude diferencijalnog signala na izlazu u
opsegu 0,4—0,6 V. Kaskodni tranzistori T3 i T} se koriste kao izlazni baferi VCO-a.

Dimenzije vodova T'L; i TLy su priblizno iste kao u prethodnom primeru i reali-
zovane su u sloju TM2. Jednostrana induktivnost kalema u izlaznom optereéenju je
oko 52 pH na 79 GHz. Diferencijalni signal na izlazu VCO-a se vodi ka preskaleru,
PD-u i OB-u. Povrsina jezgra Kolpic VCO-a je 310 pm x 180 um.

Krive podesavanja Kolpic VCO-a za rad u 79 GHz-nom opsegu su prikazane na
slici 108. Rezultati simulacija odgovaraju poboljsanom modelu mmWave varaktora,
koji je formiran na osnovu rezultata merenja ¢ipa prikazanog u poglavlju 5, i dobijeni
su na radnoj temperaturi od 60 °C. Snaga na izlazu VCO-a je procenjena pomocu

izlaznog napona detektora snage i krece se u opsegu od 0 do +1 dBm za polarizacionu

A
Detune = 15, %

struju 20 mA.

o)
(S

oo
w

81

Radna ucestanost VCO-a [GHz]

! 0

" /

" /
% T'=po%e

" //

73 | | | | | |
o 05 1 15 2 25 3

‘/;U.Ile [V]
Slika 108: Krive podesavanja Kolpic VCO-a za rad u 79 GHz-nom opsegu.

Kao sto se moze videti sa slike 108, podesavanjem DAC-a se grubo postavlja
centralna ucestanost VCO-a. Rezistivni DAC je projektovan tako da se u zavisnosti
od 4-bitne digitalne re¢i D.iune izlazni napon menja nelinearno, pri ¢emu se korak
ovde menja obrnuto srazmerno u odnosu na korak u C'—V karakteristici varaktora.
Tako se dobijaju krive podesavanja koje su priblizno ekvidistantne. Izlazni napon

DAC-a ima najmanju vrednost za Deune = 0, a najveéu za Deiyne = 15.
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6.2.2 Automatska frekvencijska kalibracija (AFC)

Na slici 109 je prikazan blok dijagram kola za automatsku frekvencijsku kalibra-
ciju (AFC) sirokopojasnog VCO-a.

:" Automatska frekvencijska kalibracija ‘:
i Diet @ Dy Dsy :
! 8 10 10 !
! Y Y Y H
[} [}
i E Brojac¢ na dole N eN Brojac¢ na dole EN Brojac na dole i
| T A |
H 10 10 !
] [}
[} [}
: S :
[} [}
- I\l ;
[} [}
E A Frek. greskaZ9 Ubrzaj/Uspori A A E
! Sref BN Y Y !
' cnt 4 !
[} [}
E Min. greska FSM E
[} [}

[}
i PCW“e ! Binarna E
| o4 Optimalni kod <] Dpretraga E
[}
\ \- }

fref I =124 T fcalib
~ 637 MHz
Preskaler +4 MMD -64-95
| > > |
=2 [ +2 w213 [=2/3[ =213 ]+2I3 +4|5:[>
Milerov [ ] Staticki ™ ™ ™
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$5
Cs.1

Slika 109: Blok dijagram automatske frekvencijske kalibracije.

Uloga AFC-a je da podesi centralnu ucestanost VCO-a, tako da ona bude na
sredini krive podesavanja koja pokriva ceo 79 GHz-ni opseg. Proces frekvencijske
kalibracije se, isto kao i proces amplitudske kalibracije, izvrsava svaki put nakon
uspostavljanja napajanja ili resetovanja ¢ipa. Uvek se prvo izvrsava AAC, pri ¢emu
se postavlja zeljena amplituda VCO-a, da bi se potom u procesu AFC-a podesila
odgovarajuca centralna ucestanost.

Kolo za frekvencijsku kalibraciju se sastoji od digitalnog detektora frekvencijske
greske (engl. Frequency Error Detector - FED) i nesto sloZenije masine stanja (engl.
Finite-State Machine - FSM) u poredenju sa onom u AAC-u. Digitalna predstava
izlazne ucestanosti se izracunava kao proizvod broja referentnih perioda, D, tokom

kojih se broje uzlazne ivice signala ¢ija je ucestanost fean = fvco/124, i ciljanog
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odnosa feaiib/ frer. Digitalne vrednosti Dies, Dy i D? dolaze iz banke registara i
postavljaju se preko SPI slejva. Stoga se moze zakljuciti da je merenje frekvencije
realizovano potpuno u digitalnom domenu. Izracunata digitalna predstava centralne
ucestanosti VCO-a se postavlja pomocu dve 10-bitne vrednosti, Dy i Dy, koje ne
moraju biti iste. Trajanje merenja se definise 8-bitnom vrednoséu D¢, koja ujedno
predstavlja poCetnu vrednost brojaca na dole koji radi sa referentnim taktom. Kako
bi se estimirala radna ucestanost VCO-a, MMD je podeSen tako da prva cetiri
stepena imaju maksimalnu vrednost delioca (+31), sto zajedno sa preskalerom daje
ukupan delilac 124. Kao rezultat, na izlazu cetvrtog stepena MMD-a se dobijaju
komplementarni CMOS signali ucestanosti oko 637 MHz za centralnu ucestanost
79 GHz. Digitalna predstava centralne ucestanosti VCO-a, podeljena na dva dela i
kontrolisana promenljivama Dy i Dy, je upisana u dva dodatna brojaca na dole, koji
broje sa komplementarnim taktom dobijenim na izlazu cetvrtog stepena MMD-a.
Zbir izlaznih vrednosti ova dva brojaca na kraju mernog intervala predstavlja gresku
ucestanosti VCO-a u komplementu dvojke. To znaci da se za ucestanosti VCO-a
manje od zeljenih dobijaju pozitivne greske, dok se za vec¢e dobijaju negativne. Iako
nije neophodno, razdvajanje u dva domena takta, koja rade sa komplementarnim
signalima, je realizovano kako bi se dvostruko smanjila ucestanost takta. Tako je
trajanje kalibracije efektivno prepolovljeno, a ta¢nost estimacije ucestanosti tokom
kalibracije je ostala ista.

Binarni algoritam pretrage [176] se koristi da bi se odredilo optimalno podesava-
nje VCO-a za koje se postize Zeljena centralna ucestanost. Ovaj algoritam pretrage
je dosta brzi od linearne pretrage, pogotovo kada je broj moguc¢ih resenja velik.
Apsolutna vrednost frekvencijske greske za trenutni kalibracioni kod je poredena sa
prethodno skladistenom greskom, pomocu kola za pronalazenje minimalne greske.
Skladistena vrednost se azurira samo ako trenutno podesavanje daje manju gresku
od svih prethodnih. Kada se binarna pretraga zavrsi, izlazna 4-bitna vrednost koja
rezultuje najmanjom frekvencijskom greskom se usvaja kao optimalna. Pored toga,
postavlja se signal koji daje informaciju da je kalibracija zavrsena i kalibraciona
vrednost validna.

Procesu binarne pretrage je u najgorem slucaju potrebno pet koraka da pronade
optimalno podesavanje VCO-a, pri ¢emu svaki korak traje najvise 28 - Ti;. Stoga
je ukupno trajanje frekvencijske kalibracije uvek manje od 5,12 us, imajuéi u vidu
da je podrzano prevremeno zavrsavanje pretrage ukoliko se desi da je frekvencijska

greska jednaka nuli.
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6.2.3 Preskaler

Preskaler za rad u 79 GHz-nom opsegu je veoma slican preskaleru prikazanom u
prethodnom projektnom primeru, pa zato nije detaljno razmatran u ovom odeljku.
Glavna razlika u odnosu na 60 GHz-ni preskaler je u tome sto su polarizacione struje
oba stepena blago povecane da bi se postigle vise radne ucestanosti delitelja. Ukupna
potrosnja preskalera je za oko 25% veéa i iznosi 30 mA. Takode, induktivnost kalema

u opterecenju Milerovog delitelja je smanjena i iznosi oko 85 pH na 79 GHz.

6.2.4 MMD sa vrednosc¢u delioca u opsegu 64—-95

Jezgro MMD-a se sastoji od pet kaskadnih stepena, pri ¢emu su prva cetiri
stepena delitelji sa 2 ili 3, a peti delitelj sa 4 ili 5. Stoga je trenutna vrednost
delioca MMD-a za 79 GHz FMCW sintetizator data kao:

Nyvp =64+ C5 - 28 +Cy - 2° + C3 - 2° + Co - 28 + Oy - 2°. (74)

U poredenju sa 60 GHz-nim primerom, ovaj MMD ima visu radnu ucestanost
ulaznog stepena (~ 20 GHz), pa samim tim mora da ima i ve¢u potrosnju. Ukupna

potrosnja MMD-a sa vrednoséu delioca u opsegu 64—95 je oko 20 mA.

6.2.5 Petlja

PFD-CP: U ovom projektnom primeru je koriséen isti PFD-CP lanac kao i u

FMCW sintetizatoru ucestanosti za rad u 60 GHz-nom opsegu.

LD: Digitalni LD projektovan u odeljku 5.3 je iskoriSéen i u ovom primeru. Iako
je ucestanost frp povisena i nalazi se u opsegu 1—1,25 GHz, rezultati simulacija su

pokazali da LD radi ispravno u svim PVT varijacijama.

LF: Uproséena elektricna sema pasivnog LF-a treceg reda, koji se koristi u

FMCW sintetizatoru za 79 GHz-ni opseg, je prikazana na slici 110.

VCP V;une
. °- °- AvAvAv °- .
— 2,5k
icp 2,3kQ .
p
T o |

Slika 110: Uproscena elektricna sema pasivnog LF-a za 79 GHz fractional-N PLL.
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6.3 Rezultati simulacija

Fizicka realizacija integrisanog kola, opisanog blok dijagramom sa slike 106, je

oznacena i prikazana na slici 111. Ukupna povrsina éipa je 1,82 mm?

. Dimenzije
oktagonalnih stopica ¢ipa su 80 um x80 pm, a rastojanje centara dve susedne stopice
je 125um. Stopice koje su povezane sa SPI signalima su manje (70 umx55pum),
da bi se bolje uklopile u raspored fizicke realizacije integrisanog kola i tako izbeglo
dodatno povecanje povrsine. Posle stopica i kola za ESD zastitu, najveéu povrsinu
na ¢ipu zauzima filtar petlje sa oko 0,3 mm?. Prostor izmedu stopica i podblokova

je popunjen kondenzatorima za filtriranje napona napajanja.

1,3mm

S mt
L H e i e £ o 1Y v H
EHEBAAEB

<
<
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Slika 111: Fizicka realizacija FMCW sintetizatora za rad u 79 GHz-nom opsegu.

Isto kao u prethodnom primeru, integrisano kolo poseduje jednu masu koja je
globalna. Predvideno je da se masa ¢ipa poveze sa test PCB-om preko 17 stopica.
Glavni podblokovi su razdvojeni u posebne naponske domene, tako da postoje Sest
3,3V analogna naponska domena i jedan 1,2V domen za digitalna kola. Stoga u
projektovanom integrisanom kolu postoje sledeé¢i naponski domeni: VCO, preskaler,
PLL, OB, BIAS, digitalni deo i SPI ESD. Ukupna potrosnja FMCW sintetizatora
je 350 mW, a merenja pojedinacnih doprinosa za razlic¢ite domene napajanja su data
u Tabeli 13.

180



Rezultati simulacija

Tabela 13: Simulirana potrosnja po domenima napajanja FMCW sintetizatora za
rad u 79 GHz-nom opsegu.

Domen Napajanje [V] | Potrosnja [mW] | Procentualno [%]
VCO 3,3 112 32
Preskaler 3,3 99 28,29

PLL 3,3 74 21,14

OB 33 49 14
Digitalni deo 1,2 9 2,57

BIAS 3,3 6 1,71

SPI ESD 3,3 1 0,29

> =350 > =100

6.3.1 Simulacije faznog Suma i osnovnih karakteristika rampi

Svi podblokovi FMCW sintetizatora su pojedinac¢no simulirani i odredeni su ekvi-

valentni fazni Sumovi. Nakon toga su doprinosi ukuponom faznom Sumu na izlazu

FMCW sintetizatora izracunati pomocu linearizovanog vremenski nepromenljivog

modela u faznom domenu, prikazanom na slici 55. Rezultujuéi fazni Sum FMCW

sintetizatora, koji radi u fractional-N modu, simuliran na 79 GHz je prikazan na

slici 112. Referentnu ucestanost PLL-a (250 MHz) generise kristalni oscilator, ¢ije

su karakteristike prikazane u odeljku 5.4.

Fazni Sum [dBc/Hz]

—50 T T T
—60 F I
(] R
—80} ma
—90F Simulirano za
fout = 79 GHz: ~
—100 Ukupan N
[ - vCO _
—110fF | -+ PFD + CP - T
Referenca e N \
—120 Delitelji ot ]
——LF
=130 | e YA modulator| =TT 7
—140 Y RN B R R |
103 10* 10° 108 107

Ofset frekvencija [Hz]

Slika 112: Staticki fazni Sum FMCW sintetizatora ucestanosti simuliran u
fractional-N modu na 79 GHz zajedno sa doprinosima individualnih podblokova.

Ukupan fazni sum na izlazu FMCW sintetizatora za ucestanost nosioca 79 GHz
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i na ofset frekvencijama 1kHz, 10 kHz, 100kHz, 1 MHz i 10 MHz iznosi —54, —62,7,
—69,7, —81,4 i —105dBc/Hz, respektivno. Kao Sto se moze videti na slici 112,
unutar propusnog opsega PLL-a (< 500kHz) ukupan fazni Sum je dominantno odre-
den doprinosima Suma PFD-CP lanca i reference, dok je van propusnog opsega
(>500kHz) ogranicen faznim Sumom VCO-a.

Kako bi se proverio rad projektovanog FMCW generatora i moguénost sinteze
slozenih modulacionih Sema, simuliran je talasni oblik ucestanosti koji sadrzi sve
Cetiri konfiguracije Cirpa (uzlazni - 0, silazni - 1, odrzi - 2 i vracanje na pocetnu

vrednost - 3). Rezultat simulacije je prikazan na slici 113.

83: T T T T T

82F . 150us . 150ps 150pus . 75us, 300 ps T
s1f —
80f
7ot
78t
77
76}

75:....|....|....|....|....|....
25 175 325 475 625 775 925

t [us]

fout [GHZ]

0 3 0 2 1

Slika 113: Rezultat simulacije slozenog talasnog oblika ucestanosti koji sadrzi sve
cetiri konfiguracije ¢irpa za rad u 79 GHz-nom opsegu.

Nakon uspostavljanja napona napajanja, potrebno je manje od 15us da se PLL
zakljuca na 77 GHz. S druge strane, vreme zakljucavanja na maksimalnoj radnoj
ucestanosti (81 GHz) je manje od 30 ps. Na slici 113 se moze videti vreme smirivanja
fractional-N PLL-a posle frekvencijskog skoka od 3 GHz nanize, koje iznosi oko 12 us.

Simulacija nelinearnosti frekvencijske rampe FMCW sintetizatora na nivou tran-
zistora, koja ukljucuje delimi¢no ekstrahovane parazitne otpornosti i kapacitivnosti
iz fizicke realizacije Cipa, je izuzetno zahtevna i veoma dugo traje. Zato su tako
simulirane samo dve uzlazne rampe nagiba 4 GHz/300us i 4 GHz/133 us, da bi se
proverili rezultati dobijeni na osnovu Verilog-A modela. Za ¢irpove pomenutih na-
giba, dobijene su RMS frekvencijske greske od 64 i 106 kHz. Ove vrednosti gresaka
su veoma sli¢ne onima dobijenim simulacijama polaznog Verilog-A modela FMCW
sintetizatora (611 104 kHz). Stoga se moze zakljuciti da je procena linearnosti rampe
pomocu Verilog-A modela verodostojna i znatno efikasnija od simulacija na nivou

tranzistora.
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6.3.2 Poredenje sa podacima iz literature

Pregled nedavno objavljenih sirokopojasnih FMCW sintetizatora ucestanosti za

rad u 79 GHz automobilskom opsegu je dat u Tabeli 14.

Tabela 14: Poredenje nedavno objavljenih FMCW sintetizatora ucestanosti za rad
u 79 GHz automobilskom opsegu.

JSSC’18 TMTT’16 | TMTT’15 | EUROCON’17
Referenca
[68] [66] [80] [172]2
Tehnoloski proces 0,13 um SiGe | SiGe bipolar | 65nm CMOS | 0,13 um SiGe
Funkcija sistema sintetizator FMCW TRX | FMCW TX | sintetizator
frac-N PLL frac-N PLL
Arhitektura frac-N PLL frac-N PLL
sa dve petlje | 4 ofset PLL
o VCO + fundamental | VCO + fundamental
Nacin sinteze
mnoza¢ x4 VCO mnoza¢ X2 VCO
Radni opseg [GHz] 75~ 83 68 ~ 92 76 ~ 81 77~ 81
Maksimalna Af [GHz] | 8 24 0,312 4
5/1:32P
Nagib rampe [GHz/ms]: | 5/0,25:96P 24/3,8:319 4/0,3:64
5 pe [GHz/ms] / / 0,312/1:961P /
RMS frek. greska [kHz] 5/0,1:260" 24/0,4:- 4/0,13:106
5/0,05: 3200
Maks. nagib [GHz/ms] 100 60 0,3 30
Fazni Sum za ofset —100~—-97 | =95~ —-92 —83 —86 ~ —81
1110 MHz [dBc/Hz] —122~—-120 | =115~ —108 | —100 —107 ~ —104
Izlazna snaga [dBm] 5~6,5 - 3 5
Potrosnja [mW] 590 1557 320 350
Povrsina ¢ipa [mm?]:
4,42:2.8 - 2,74:1,3 1,82:0,97
Povrina jezgra [mm?]
multiéirp
Ugradene funkcije dva nagiba nema multiéirp
(do 16)
) N potpuno delimi¢no potpuno potpuno
Stepen integracije . . . . . . . .
integrisan integrisan integrisan integrisan
FoMpyew ¢ 209,5 - 129,6 184,7

& Predlozeni FMCW sintetizator za rad u 79 GHz-nom opsegu; sve karakteristike su odredene na
osnovu rezultata simulacija

b Ukljucuje frekvencijske prelaze sa uzlazne na silaznu rampu i obrnuto

¢ Mera kvaliteta definisana izrazom (63) i izracunata za ofset frekvenciju 1 MHz
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6.4 Poredenje 60 i 79 GHz-nih resenja

Ukoliko se porede karakteristike projektovanih FMCW sintetizatora za 60 i
79 GHz-ne opsege, koje su prikazane u Tabeli 11 i Tabeli 14, moze se zakljuciti da
¢ipovi imaju priblizno slicne performanse faznog Suma i linearnosti rampi. FMCW
sintetizator za rad u 79 GHz-nom opsegu ima malo bolji fazni Sum i linearnije rampe,
zahvaljujuc¢i uzem radnom opsegu.

Potrosnja je isto tako veoma vazan parametar FMCW sintetizatora, pogotovo u
savremenim primenama SRR senzora. Na osnovu dva projektovana primera, moze se
zakljuciti da potrosnja mmWave podblokova raste srazmerno sa radnom ucestanoséu
kola. To je ujedno jedna od glavnih prednosti FMCW sintetizatora ucestanosti za
rad u 60 GHz-nom opsegu.

S druge strane, na visim radnim ucestanostima vrednosti pasivnih komponenata
u mmWave kolima su manje, pa su samim tim povrsSine kondenzatora, kalemova i
transformatora isto tako manje. Pored toga, duzina A/4 vodova, koji se ¢esto kori-
ste u RF strukturama, je obrnuto srazmerna radnoj ucestanosti. Stoga je smanjenje
povrsine ¢ipa najveca prednost rada na izuzetno visokim ucestanostima. Kada su
u pitanju FMCW sintetizatori, povecanjem radne ucestanosti povrsina ¢ipa se ne
smanjuje linearno, imajuci u vidu veci broj podblokova ¢ija povrsina ne zavisi od pa-
sivnih RF struktura, kao sto su PFD-CP lanac, LF, MMD, ¥A modulator i FMCW
generator. Medutim, smanjenje dimenzija je vidljivo u podblokovima koji rade u
mmWave opsegu, kao sto su VCO i preskaler. Situacija se drasticno menja prili-
kom integracije FMCW sintetizatora sa predajnim i prijemnim lancima, pogotovo u
slozenim sistemima koji imaju vise predajnika i/ili vise prijemnika. U tom slucaju
je povrsina SRR senzora dominantno odredena pasivnim RF strukturama, pa se
povrsina Cipa skalira priblizno sa 1/f2.

Parazitne induktivnosti Zica za povezivanje postaju ogranicavajué¢i faktor u SRR
senzorima za 79 GHz-ni opseg. Induktivnost zice na 79 GHz je velika i tesko se moze
kompenzovati na PCB-u. Zato su neophodne posebne tehnike povezivanja zica, koje
daju duzine kra¢e od 0,5mm. Ove tehnike su veoma osetljive i imaju problema sa
pouzdanoséu i ponovljivoséu, pa se zato retko koriste u visokotiraznoj proizvodnji.
1z ovog razloga se 79 GHz-ni sistemi najcesce povezuju preko BGA (Ball Grid Array)
pakovanja, Sto predstavlja dodatni trosak. Takode, karakterizacija mmWave signala
u W opsegu (75—110 GHz) se vrsi preko GSG sondi sa konektorima pre¢nika 1 mm,
koji se povezuju na mernu opremu sa odgovaraju¢im ulaznim priklju¢cima. Ovakva

oprema je izuzetno skupa i ne tako lako dostupna.
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7 Zakljucak

Nagli razvoj CMOS i BICMOS procesa u protekle dve decenije omogucio je visok
stepen integracije FMCW radarskih senzora i rad u milimetarskom talasnom opsegu.
Tome svedoci sirok spektar primena ovih senzora u automobilskoj i potrosackoj in-
dustriji, kao sto je opisano u uvodnom poglavlju ove disertacije. Integrisani FMCW
radarski senzori sa vise predajnih i/ili prijemnih lanaca se danas dominantno koriste
u odnosu na druge radarske senzore, pre svega zahvaljuju¢i moguénosti da istovre-
meno mere relativnu brzinu, rastojanje i/ili ugao dolaska mete. Pomeranje radne
ucestanosti u mmWave opseg, izuzev slozenosti projektovanja, donosi visestruku ko-
rist radarskim senzorima. Prvenstveno omogucava agresivnu redukciju dimenzija
radarskog modula, najvise zahvaljujuc¢i znatno manjim antenama. Kao rezultat, ko-
nacan proizvod je pristupacniji, pa se samim tim otvara prostor za mnostvo novih
primena i prodor ove tehnologije na niskobudzetna i visokotirazna trzista.

U drugom poglavlju je razmatrana osnovna problematika FMCW radarskih sen-
zora i odgovarajuce sinteze ucestanosti, gde su prikazana fundamentalna ogranic¢enja
ovih sistema, kao sto su rezolucije rastojanja, brzine i ugla, maksimalna rastojanja
i relativne brzine koje radar moze jednoznacno detektovati. Pokazano je da ukoliko
se u blizini FMCW radara nalazi ve¢i broj objekata, tada prostim talasnim oblicima
ucestanosti, kao sto su linearne frekvencijske rampe istog nagiba, nije moguce jed-
noznacno detektovati vise pokretnih meta. Zato je neophodno primeniti neku od
naprednih tehnika ekstrakcije rastojanja i relativne brzine. Na osnovu karakteristika
FMCW radara prikazanih u ovom poglavlju moze se zakljuciti da se sistemski za-
htevi u vecoj meri preslikavaju na FMCW sintetizatore ucestanosti, ¢ija je uloga da
obezbede zZeljenu modulacionu Semu. Tako propusni opseg rampe direktno odreduje
rezoluciju rastojanja, trajanje rampe odreduje rezoluciju relativne brzine, brzina mo-
dulacije odreduje rezultuju¢u beat ucestanost na izlazu prijemnika, dok linearnost
rampe i fazni Sum dominantno odreduju odnos signal/Sum na ulazu u prijemnik.
Pored toga, savremeni FMCW sintetizatori ¢esto moraju da podrze sintezu slozenih
talasnih oblika ucestanosti, kako bi omogudéili razli¢ite modove rada, kao sto su CW,
FMCW i hibridni mod rada, ili razli¢ite metode ekstrakcije, kao sto su tehnika iz-
begavanja laznih meta i 2D-FFT pristup ekstrakcije. Gotovo svi parametri FMCW

sintetizatora su medusobno zavisni, pa je prilikom projektovanja potrebno praviti
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mnoge kompromise, sto je takode detaljno analizirano u drugom poglavlju. Porede-
njem i analizom razli¢itih topologija FMCW sintetizatora pokazano je da se najbolja
linearnost rampe i najmanji fazni Sum pri velikim brzinama modulacije mogu po-
sti¢i koriséenjem fractional-N PLL-a kao jezgra sintetizatora. Tako se istovremeno
postizu mala rezolucija rastojanja, visoke beat ucestanosti i veliki odnos singal /Sum
na prijemu, $to je posebno vazno u primenama SRR senzora.

Dalje je detaljno analizirana topologija FMCW sintetizatora ucestanosti na bazi
fractional-N PLL-a. Prikazane su razlicite hardverske arhitekture i istaknute nji-
hove prednosti i nedostaci. Kao rezultat, moze se zakljuciti da odabir hardverske
arhitekture pre svega zavisi od izbora tehnoloskog procesa i zeljenih performansi sin-
tetizatora. U slucaju potrebe za relativno velikim izlaznim snagama (>0dBm), kao
najbolje resenje namece se hardverska arhitektura sa oscilatorom na fundamentalnoj
ucestanosti. Glavni podblokovi ove hardverske arhitekture su detaljno razmatrani
u okviru treceg poglavlja i predlozena su razli¢ita resenja na nivou elektri¢nih Sema
za rad u mmWave opsegu. Na osnovu temeljne analize faznog Suma i linearnosti
rampe fractional-N PLL-a, moze se zakljuciti da odabir propusnog opsega petlje
ima klju¢nu ulogu prilikom optimizacije ovih parametara. Stoga se fo bira tako da
bude znatno vece od ucestanosti ponavljanja rampi (> 1/(2AT')) i manje od brzine
promene srednje vrednosti delioca MMD-a (< 1/dT'). Vazan doprinos ove disertacije
je metodologija projektovanja FMCW sintetizatora za rad u mmWave opsegu, koja
se sastoji iz detaljnog postupka razvoja FMCW sintetizatora i postupka izvodenja
specifikacija podblokova za topologiju na bazi fractional-N PLL-a. Takode, uveden
je novi kvantitativni pokazatelj performansi FMCW sintetizatora FoMpycw, koji
uzima u obzir glavne karakteristike ovih kola: propusni opseg rampe, linearnost,
brzinu modulacije, fazni Sum, izlaznu snagu i potrosnju.

U cetvrtom poglavlju ove disertacije je predlozena nova hardverska arhitektura
FMCW generatora zahvaljujuci kojoj se mogu sintetisati kompleksne modulacione
seme sa do 16 razlicitih konfiguracija ¢irpova. Podrzana su cetiri radna moda:
uzlazni, silazni, o¢uvanje trenutne ucestanosti i povratak na pocetnu ucestanost.
Ova arhitektura je potpuno programabilna i podrzava sve moguce modove rada
FMCW radara, kao i sintezu potpuno proizvoljnih talasnih oblika.

Predlozena metodologija je primenjena u postupku projektovanja dva FMCW
sintetizatora za rad u 60 i 79 GHz-nim opsezima. FMCW sintetizatori su realizo-
vani u IHP-ovom 0,13 um SiGe:C BiCMOS tehnoloskom procesu. Rezultati merenja

60 GHz-nog FMCW sintetizatora su nakon razvoja mmWave modela varaktora po-
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kazali odli¢no slaganje sa rezultatima simulacija. Postignut je maksimalni propusni
opseg rampi od 11 GHz (59,5—70,5 GHz), $to teorijski omogucava rezoluciju rasto-
janja manju od 1,5cm. Ovaj sintetizator moze da generise rampe nagiba veceg od
60 GHz/ms pri ¢emu je RMS frekvencijska greska manja od 340kHz. Ovako Sirok
opseg podesavanja fundamental VCO-a od priblizno 17% oko centralne ucestanosti
65 GHz, koristeé¢i samo standardne tehnoloske komponente i kontrolni napon u gra-
nicama napajanja (0—3,3 V), jedan je od glavnih dostignuca ove disertacije. Zajedno
sa FMCW sintetizatorom je integrisan i predajni lanac, pa test ¢ip predaje snagu
anteni ve¢u od +5dBm na celom opsegu od interesa, dok je pri tome ukupna potro-
snja oko 550 mW. Ovaj radarski modul postize, koliko je poznato autoru, rekordan
propusni opseg rampi medu svim objavljenim CMOS i BiCMOS potpuno integri-
sanim FMCW predajnicima, Sto ujedno predstavlja jedinstvenu karakteristiku ovog
dizajna. U narednoj verziji ¢ipa je pored FMCW predajnika dodat i prijemni lanac,
pa se tako predlozeni FMCW sintetizator uveliko koristi u prakti¢nim primenama
kao deo 60 GHz-nog SRR senzora sa veoma malom rezolucijom rastojanja.

Imajuéi u vidu opste performanse, povrsinu ¢ipa od oko 1,8 mm? i ukupnu disi-
paciju od 350 mW, projektni primer FMCW sintetizatora za licencirani opseg od 77
do 81 GHz se svrstava u red najefikasnijih resenja po pitanju povrsine i potrosnje.
Odli¢na linearnost rampe na celom 79 GHz-nom opsegu, koja je manja od 0,01%
za nagib rampe 4 GHz/133 us, omogucava integrisana radarska resenja sa malim
rezolucijama rastojanja i brzine podobna za primene u automobilskoj industriji.

Dalje skaliranje CMOS tehnoloskih procesa ima za posledicu poveéanje konku-
rentnosti potpuno digitalnih resenja u svim oblastima RF elektronike, pa tako i u
mmWave sintezi ucestanosti. lako trenutno FMCW sintetizatori na bazi ADPLL-a,
razvijeni u savremenim procesima malog tehnoloskog noda, imaju ograni¢enja po pi-
tanju propusnog opsega rampi i linearnosti, o¢ekuje se da ubuduce ovi problemi budu
prevazideni slozenim kalibracijama, kao i da ova potpuno digitalna resenja preuzmu
primat u sintezi FMCW signala. Velika pokretacka snaga za prelazak u savremene
CMOS procese je svakako veéi stepen integracije, koji omogucava dodavanje DSP
procesora na isti ¢ip zajedno sa RF primopredajnikom. Kao potencijalno novi radni
opsezi za primenu integrisanih FMCW radarskih senzora uveliko se navode 122 i
245 GHz-ni ISM opsezi u kojima su ve¢ objavljeni neki prototipi integrisanih radara.
Rad na ovako visokim ucestanostima ¢e ubuduc¢e omoguciti integraciju prijemnih
i predajnih antena zajedno sa aktivnim delom radarskog senzora, sto ¢e dodatno

smanjiti cenu modula i omoguciti koris¢enje standardnih pakovanja.
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Mpunor 1.

U3jaBa o ayTopcTBy

Wme v npesnme aytopa _ WMeaH Munocasmesuh

bpoj nHaekca 5039/2012

UsjaBmbyjem
Aa je AoKTopcKa AgucepTaumja nog Hacnosom

CuHTETM3aTOp Yy4ecTaHocTu 3a  uHTerpucaHe FMCW papapcke ceHsope vy

MUnNUMeTapckoM TanacHoM oncery

e

e pPEe3ynTaT COMCTBEHOr UCTPa)KUBAYKOr paaa,;

e [a AucepTaumja y UenvHN HU Y JenoBuUMa Huje Buna npeanoxeHa 3a cTuLamne
Apyre Aunnome npema CTYAMjCKUM MporpammMma APYrux BUCOKOLUKOMCKUX
yCTaHoBa;

° [a Cy pe3ynTtaTtu KOPpeKTHO HaBeaeHUn U

e [a HuCaM KpLumo/ra ayTopcka npaBa W KOpPUCTUO/NAa WHTENEKTyarHy CBOjUHY
Apyrux nuua.

MoTnuc ayTopa

U@QH Mwwlrbttut

Y Beorpaay, 23.08.2019.




Mpunor 2.

N3jaBa 0 UICTOBETHOCTYU WITAMMNaHe U efieKTPOHCKe
Bep3uje OOKTOPCKOr paaa

Nme n npesume aytopa WeaH Munocasrsesuh
Bpoj nHgekca 5039/2012
Cryavjckn nporpam EnekTpoHuka

Hacnos paga _CuHTeTn3aTop v4ecTaHocTu 3a uHterpucaHe FMCW panapcke

CeH3ope V MunumMeTabpckomM TanacHOM oncery

MeHTopn _pap [lasap CapaHosau, penosHu npodecop v ap Aywad Mpyivh, goueHT

MoTnucaHu MeaH Munocasrsesuh

WsjaBrbyjem ga je wramnaHa Bepanja MoOr JOKTOPCKOr pafa UCTOBETHA eneKTPOHCKO)
BEP3Wjn KOjy cam npegao/na 3a objaBrbuBake Ha noptany [OururtanHor
penosutopujyma YHuBep3suteTta y beorpany.

HosBorbaBam ga ce objase MoOjU NWYHWM nogauu BesaHU 3a fobujare akafgemMcKor
HasunBa [OKTOpa Hayka, Kao LWTO Cy UMe W1 Npe3nume, rogmHa u Mecto pohera 1 gatym
onbpaHe paaa.

OBu nu4HM nopaum mory ce o06jaBATM Ha MpPEXHUM CTpaHuuama gurutanHe
Brubnuoteke, y enekTpoHCKoM KaTanory u y nybnukauvjama YHusepauteta y beorpagy.

MNotnuc aytopa

Y Beorpagy, 23.08.2019.




Mpwunor 3.
U3sjaBa o0 kopuwhewy

Oenawhyjem YHuBepauteTcky Gubnuoteky ,CeBetosap Mapkosuh* ga y [Ourutantu
penosnTopujym YHusepsuteta y beorpagy yHece Mojy LOKTOPCKY AucepTauujy nop
HacnoBomM:

CuHTETM3ATOD YYECTAHOCTM 33 UHTerpucaHe FMCW pagapcke ceHaope Vv
MWIVMETAPCKOM TajlacHOM oncery

Koja je Moje ayTopcKo aeno.

AvcepTauujy ca ceMm npunosvma npegao/na cam y enekTpPoOHCKOM hopmaTy noroaHom
3a TpajHO apxuBmMpame.

Mojy noOKTOpcky AucepTaumjy noxpakweHy y [urutanHoMm  penosuTopujymy
YHuBepsuteTta y beorpagy v gocTynHy y oTBOpeHOM MPUCTYMy MOry Aa KOpUCTe CBU
koju nowTyjy oapenbe cagpxaHe y ogabpaHom Tuny nuueHue KpeaTueHe 3ajeaHuue
(Creative Commons) 3a kojy cam ce ogny4uo/na.

1. AytopcTteo (CC BY)

2. AyTopcTBo - HekomepumjanHo (CC BY-NC)

@AyTopCTBo — HekomepumjanHo — 6e3 npepaga (CC BY-NC-ND)

4. AyTOpCTBO — HEKOMEpLMjanHo — Aenutn nog uctum ycrnoeuma (CC BY-NC-SA)
5. Aytopcteo — 6e3 npepaga (CC BY-ND)

6. AyTopcTBo — AenuTtu nog nctum ycnosuma (CC BY-SA)

(Monvimo fa 3a0KpyXnTe camo jefHy o4 LWeCT NoHYReHnX NuUeHLM.
KpaTak onuc nuueHuum je cactaBHM 4e0 OBe u3jase).

MoTtnuc aytopa

WMo Mo

Y Beorpaay, 23.08.2019.




1. AytopcTBo. [lo3BorbaBate yMHOXaBawe, AUCTPUOYUW)Yy W jaBHO caonTaBake
Aena, U npepage, ako ce HaBeAe ume ayTtopa Ha HauuH oapeheH of cTpaHe ayTopa
uwnu paeaoua nuueHue, Yak 1 y komepumjanHe cepxe. OBo je HajcnoboaHunja of CBUX
nuueHun.

2. AyTtopcTBO — HekoMepumjanHo. [lo3BorbaBaTe yMHOXaBake, OAUCTpuByLujy u
jaBHO caoniwuTaBake Aena, U Npepage, ako ce HaBede UMe ayTopa Ha HauuH oapeheH
04 cTpaHe ayTopa wiv aasaoua nuvueHue. OBa nuueHUa He [403BObaBa KoMepLuujanHy
ynotpeby gena.

3. AyTopcTBO — HekomepuwujanHo — 6e3 npepapa. [o3sorbaBaTte YMHOXaBare,
AncTpubyumnjy 1 jaBHO caonwTasanwe gena, 6e3 npoMmeHa, npeobnukoBarwa MUnu
ynotpebe pgena y CBOM Aeny, ako ce HaBeAe MMe ayTopa Ha HauvH oapeheH of
CTpaHe ayTopa unu gasaolia nuueHue. OBa nuueHUa He o3BOSbaBa KOMepLujanHy
ynotpeby Aena. Y ogHocy Ha cBe ocTane NWUEHLEe, OBOM NMUUEHLIOM ce orpaHvu4aBsa
Hajsehn o6um npaea kopuwhera gena.

4. AyTOpcTBO — HEKOMepLUjarHO — AeNUTU Noa UCTUM ycnoBuma. [lossorbaBaTe
yMHOXaBar-€e, ANCTpubyunjy 1 jaBHo caonwuTasawe gena, u npepajge, ako ce Haeege
Ume ayTopa Ha HauduH ogpefieH oA cTpaHe ayTopa wWnv AaBaoua NWLUEHLE M ako ce
npepapga auctpubyvpa nog WCTOM MMM CnNuYHOM nuueHuom. OBa nuueHua He
AO3BOSbABa KomepuujanHy ynotpeby nena v npepaga.

5. AytopcTtBO — 6e3 npepapa. [lossorbaBate ymMHOXaBawe, AUCTpubyumjy n jaBHo
caonwTaBare aena, 6e3 npomeHa, npeobnukosara Unu ynotpebe aenay cBom geny,
ako ce HaBeAe MMe ayTopa Ha HauuH ogpeReH oa cTpaHe ayTopa unwv gaBaola
nuueHue. Osa nuueHua Ao3Borbasa komepuujandy ynoTtpeby gena.

6. AyTopcTBO — AEnUTM noa MCTUM ycnoBuma. [lo3BorbaBaTe YMHOXaBaw:e,
AUCTPUBYLIMjy 1 jaBHO caonwTaBare Jena, v npepaje, ako ce HaBefe Ume ayTopa Ha
HauuH oapefleH of cTpaHe ayTopa wnu faBaoua NuUEHLE M ako ce npepaaa
Anctpubyupa noa ucTtoMm unu cnuyHom nuueHuom. OBa nuueHUa [Ao3BoSbasa
KomepuwujanHy ynotpeby gena v npepaga. CnuyHa je codTBepckuM nuueHuama,
OlHOCHO NMLEHLaMa OTBOPEHOr Koga.
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