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INTRODUCCION

En la actualidad las redes inalambricas van desde las redes de voz y datos globales, que
permiten a los usuarios establecer conexiones inalambricas a través de largas distancias, hasta las
tecnologias de luz infrarroja y radiofrecuencia que estin optimizadas para conexiones inalambricas a
distancias cortas. Entre los dispositivos cominmente utilizados para la interconexiéon inalambrica se
encuentran los equipos portatiles, equipos de escritorio, asistentes digitales personales (PD.A), teléfonos

moviles, localizadores, etc.

Las tecnologfas inalambricas tienen muchos usos practicos. Por ejemplo, los usuarios de moviles
pueden usar su teléfono moévil para tener acceso al correo electronico. Las personas que viajan con
equipos portatiles pueden conectarse a Internet a través de estaciones base instaladas en aeropuertos,
estaciones de ferrocarril y otros lugares publicos. En casa, los usuarios pueden conectar dispositivos a su

equipo de escritorio para sincronizar datos, transferir archivos, etc.
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CAPITULO 1. INTRODUCCION

Las redes inalambricas se pueden dividir en dos grupos: las fijas y las moviles. Las redes
inalambricas fijas son aquellas en las que tanto el emisor como el receptor estan situados en enclaves
fisicos permanentes, mientras que las redes inalambricas moviles son aquellas en las que no existe esta

restriccion, al menos en parte de los equipos que intervienen en la comunicacion.

Dentro de las redes inalambricas fijas nos podemos encontrar con:

- MMDS del inglés Multichannel Multipoint Distribution Service.
- LMDS del inglés Local Multipoint Distribution Service.
- Microondas punto a punto.

- Enlaces 6pticos.

Las redes inalambricas moviles se pueden clasificar en diferentes tipos en funciéon de las

distancias a través de las que se pueden transmitir los datos:

- Redes inalambricas de area extensa (WIW.AN).

- Redes inalambricas de area metropolitana (WMAN).
- Redes inalambricas de area local (W1.AN).

- Redes inalambricas de area personal (WPAN).

Las WIW.AN permiten a los usuarios establecer conexiones inalambricas a través de redes
remotas publicas o privadas. Estas conexiones pueden mantenerse a través de areas geograficas
extensas, como ciudades o paises, mediante el uso de antenas en varias ubicaciones o sistemas satélite que

mantienen los proveedores de servicios inalambricos.

Las tecnologias WMAN permiten a los usuarios establecer conexiones inalambricas entre
varias ubicaciones dentro de un area metropolitana (por ejemplo, entre varios edificios de oficinas de
una ciudad o en un campus universitario), sin el alto coste que supone la instalaciéon de cables de fibra
o cobre y el alquiler de las lineas. Ademas, WMAN puede servir como copia de seguridad para las
redes con cable, en caso de que las lineas alquiladas principales para las redes con cable no estén

disponibles.

Las WILAN permiten a los usuarios establecer conexiones inalambricas dentro de un area
local (por ejemplo, un edificio corporativo o campus empresarial, o en un espacio publico como un
acropuerto). Las WILAN se pueden utilizar en oficinas temporales u otros espacios donde la

instalacion de cableado seria prohibitiva, o para complementar una I.AN existente. En las WILAN de

2 Proyecto Fin de Carrera
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Diserio de un IINA de ultra banda ancha tipo cascodo doblado en tecnologia CMOS 0.18 wm

infraestructura, las estaciones inalambricas (dispositivos con radiotarjetas de red o médems externos) se
conectan a puntos de acceso inalambrico que funcionan como puentes entre las estaciones y la red
troncal existente. En las WI.AN de igual a igual (ad hoc), vario usuarios dentro de un éarea limitada,
como una sala de conferencias, pueden formar una red temporal sin utilizar puntos de acceso, si no

necesitan obtener acceso a recursos de red.

Las tecnologias WPAN permiten a los usuarios establecer comunicaciones inalambricas ad hoc
para dispositivos (como PD-A, teléfonos moéviles y equipos portatiles) que se utilizan dentro de un
espacio operativo personal (POS). Un POS es el espacio que rodea a una persona, hasta una distancia de

10 metros.

En la figura 1.1 se muestra una grafica que enfrenta la movilidad con la tasa binaria de las redes

inalambricas.

Vehiculo
S
E Caminar
T |
1]
2 Estatico WMAN WLAN
= (IEEE 802.11afblg)
(@]
= o | Caminar
@
= | Estatico/ .
— | Despacho A R N u W?_?
0.1 1 10 100 Mb/s
Tasa binaria

Figura 1.1 Redes inalambricas: Movilidad frente a la tasa binaria.

Actualmente el mercado demanda tecnologias WPAN con velocidades similares a las ofrecidas por
las tecnologfas de conexidn fisica, que ofrezcan por ejemplo transmisiones de video de alta definiciéon en
tiempo real. Hasta el momento Bluetooth era la tecnologia dominante en el mercado debido a sus ventajas.
Dispone de un protocolo de comunicaciones de area personal que integra a una amplia variedad de
dispositivos, facilita el uso de tecnologfas de diversos fabricantes y permite una rapida interconexion. Hasta
la fecha éstas siguen siendo las principales ventajas de Bluetooth sobre otras tecnologias. En el aspecto
técnico, Bluetooth opera en la llamada banda de aplicaciones industriales, cientificas y médicas (ISM), con
una frecuencia de 2.45 GHz, dividiendo esta banda en 79 canales de 1 MHz. En cuanto a la velocidad de

transmision, este protocolo permite transmisiones de hasta 2.1 Mbps, en su version 2.0 [31].

Sergio Rosino Rincon 3
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CAPITULO 1. INTRODUCCION

Esta velocidad de transmision es suficiente para muchas aplicaciones, sin embargo, no lo es para lo
que actualmente demanda el mercado. De aqui surge la tecnologia UWB (Ultra Wide Band, ultra banda
ancha), la cual tiene un ancho de banda de 3.1-10.6 GHz y velocidades de transmisién de hasta 400-500
Mbps [17], [18].

Existen dos grandes métodos para la generacion de las sefiales de UIWB:

- IR-UWB (Impulse Radio-UWB): en este caso se utiliza sefiales de radio de pulsos cortos del

orden de picosegundos en banda base, las cuales se transmiten sin una portadora que lo sustente.

- CB-UWB (Carrier Based-UWB): el segundo método de generacion de sefiales de UIWB es
a través de técnicas con portadora (DSSS del inglés Direct Sequence Spread Spectrum o FHSS del inglés
Frequency Hopping Spread Spectrum), técnicas de multiportadora (OFDAM del inglés Ortogonal Frequency
Division Multiplexing) o la combinacion de ambas. La FCC (Federal Communications Commission) indico

que los sistemas UWB para propositos comerciales, tales como 802.75.3a, se basaran probablemente en

CB-UWB[17].

Se han hecho varias propuestas para el estandar 802.75.3a, pero nosotros nos centraremos en la
propuesta por la MBOA (Multiband OFDM Alliance) [18]. La MBOA dividi6 el espectro de 3 GHz a 10
GHz, en bandas de 528 MHz empleando OFDM en cada banda. Los datos son modulados en QOPSK-
OFDM 128, permitiendo tasas de datos de 53.3 Mb/s a 480 Mb/s (53.3, 55, 80, 106.67, 110, 160, 200,
320y 480 Mb/s).

En la figura 1.2 se muestra el esquema de un transmisor-receptor para UWB basado en este
estandar. Como se muestra, la parte del receptor esta compuesta por diferentes bloques de entre los
que destaca el amplificador de bajo nivel de ruido (ILN.A, Low Nozse Amplifier) por ser el primer elemento

activo con el que se encuentra la senal. Este proyecto en si, trata del disefio de dicho amplificador.

| L
e LA e b o H cap
o~ R | >
o
e o FILTEO FI BANDA BASE
£ © SINTETIZADOR.
FILTRO Mac
IMICIAL
L L
[ P oDA
A
FILTRO FI

Figura 1.2 Esquema de un transmisor-receptor para UWB.

4 Proyecto Fin de Carrera
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Diserio de un I.INA de ultra banda ancha tipo cascodo doblado en tecnologia CMOS 0.18 wm

1.1  Objetivos

El objetivo principal de este proyecto es el disefio de un I.NA tipo cascodo doblado de ultra
banda ancha con transistores CMOS para un receptor de UWB (estandar 802.15.3a). Par ello se hara
uso de la tecnologia CMOS 0.18 s suministrada por la empresa UMC (United Microelectronic Circuid),[1]-

2].

Dicho amplificador forma parte de una linea de investigacion de mas envergadura Short
Range Radio (§SR2), en la que se desarrollan varios proyectos encaminados a estudiar las posibilidades de
integracion de terminales inalambricos basados en los estaindares de ultima generacion, asi como las

aplicaciones de las mismas.

En el siguiente apartado daremos una vision general de la estructura de la memoria asi como

un resumen del desarrollo del proyecto.

1.2 Estructura de la memoria

En este primer capitulo se han presentado las principales redes inalambricas, centrandonos en
las WPANs. Se ha visto qué motiva la aparicion de UWB y las distintas propuestas para su

estandar. Por tltimo, se ha fijado los objetivos del proyecto.

En el capitulo 2 abordaremos el estudio de las caracteristicas del estandar IEEFE 802.15.3a. Se
comenzara con una explicacion general de las caracteristicas comunes a cualquier sistema de
radiofrecuencia (RF). A continuacion, se estudiard en detalle los aspectos mas importantes del estandar.
Este proyecto es parte de una cadena de recepcion de UIWB, por lo que se presentara finalmente la

estructura general de dicho receptor.

En el capitulo 3 nos centraremos en las caracteristicas de los I.LN.As de ultra banda ancha.
Para ello estudiaremos primero la arquitectura simple, después se estudiara el amplificador cascodo,
para posteriormente pasar al amplificador cascodo doblado y finalmente abordar las estructuras de

nuestros disefios.

En el capitulo 4 profundizaremos en el estudio de la tecnologia CMOS de 0.18u» de UMC.

Como parte de este estudio, se analizaran los componentes de dicha tecnologia que formaran parte

Sergio Rosino Rincon 5
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CAPITULO 1. INTRODUCCION

de nuestros I.NAs.

Una vez estudiada la tecnologia, en el capitulo 5 nos centraremos en el disefio a nivel de

esquematico. Para simularlo se utilizara el software CADENCE [32].

En el capitulo 6 pasaremos a la implementacion fisica de los disefios obtenidos en el capitulo
anterior haciendo nuevamente uso del soffware CADENCE [32]. Una vez generados nuestros /layouts,
se realizan una serie de simulaciones post-layout para asegurar la correcta implementaciéon de nuestro

diseno.

Finalmente, en el capitulo 7 se resumen las principales conclusiones y resultados obtenidos.

1.3 Peticionario

Actia como peticionario para este proyecto fin de carrera, la division de Tecnologia

Microelectronica (TME) del Instituto Universitario de Microelectronica Aplicada (IUM.A).

6 Proyecto Fin de Carrera
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ESTANDAR IEEE 802.15.3a

En el capitulo anterior hemos visto una introducciéon general de cémo se ha desarrollado nuestro
proyecto y se establecié el estandar sobre el que ibamos a trabajar. En nuestro caso se trata del

denominado IEEE 802.15.3a propuesto por la MBOA.

En este capitulo analizaremos los parametros caracteristicos de este estandar, ya que

protagonizan un importante papel dentro de nuestro estudio.

Para ello, comenzaremos con una introduccidon de las caracteristicas de los sistemas de
radiofrecuencia (RF) en general [7], [11]. Con esta informacién, nos encontraremos capacitados para

desarrollar en profundidad el estandar IEEE 802.15.3a.
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CAPITULO 2. ESTANDAR IEEE 802.15.3a

2.1 Caracteristicas de los sistemas de RF

Los conceptos tratados en este apartado son comunes a la mayorfa de los bloques que
componen un sistema de RF, por esta razén seran de utilidad mas adelante para el estudio del sistema

donde iran incluidos nuestros amplificadores.

2.1.1 Ganancia (G)

La ganancia de un circuito determina la relacion entre las amplitudes de la sefial de salida y la de

entrada. La ganancia en tension se puede expresar mediante la ecuacion (2.1).

G = Vsalida 2.1)
VEntrada
Siendo su valor en decibelios el mostrado en la ecuacion (2.2).
G(dB) = 20 - log (M) 2.2)
VEntrada

Cuando se trabaja con sistemas de radiofrecuencia no se suele hablar en términos de tension
sino en términos de potencia. Por tanto, de ahora en adelante hablaremos de la ganancia en potencia de
una etapa. Para medir la ganancia en potencia de un circuito se utilizan los parametros S, mas

concretamente el parametro S21.

2.1.2 Ruido

El ruido se define como cualquier interferencia aleatoria no relacionada con la sefial de interés.
La inevitable presencia del ruido en un sistema de comunicacién provoca que la transmision de sefiales
eléctricas a través del mismo no sea segura. Hay muchas fuentes potenciales de ruido. Fstas pueden ser
externas al sistema (ruido atmosférico, ruido galactico, ruido producido por el hombre) o propias del

mismo sistema. En este apartado sélo se estudiara las fuentes de ruido generadas por el propio sistema.

El ruido interno esta muy unido a los fenémenos fisicos que caracterizan el comportamiento de
los componentes de los circuitos empleados en RF. Estos fendémenos consisten en variaciones

espontaneas de tensiones o corrientes causadas por la agitaciéon temporal de las cargas en los conductores

8 Proyecto Fin de Carrera
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Diserio de un I.INA de ultra banda ancha tipo cascodo doblado en tecnologia CMOS 0.18 wm

o por la estructura granular de dichas cargas. Por lo tanto, podemos deducir que el ruido producido
por un circuito electronico no puede ser eliminado por completo debido a que es intrinseco al propio
funcionamiento del circuito. Sin embargo, si es posible minimizar sus efectos mediante un disefio

adecuado del mismo.

2.1.2.1 Tipos de ruido en circuitos integrados

En este subapartado se explicaran brevemente los tipos de ruido que se encuentran en los

circuitos integrados, asi como el motivo de su aparicion.

Ruido Térmico

Es una perturbacion de caracter aleatorio que aparece de forma natural en los conductores
debido a la agitacién térmica de los electrones. Los electrones de un conductor poseen distintos
valores de energfa debido a la temperatura del conductor. Las fluctuaciones de energfa en torno al
valor mas probable son muy pequenas pero suficientes para producir la agitaciéon de las cargas dentro
del conductor. Estas fluctuaciones de las cargas crean una diferencia de tensién que se mezcla con la
sefial transmitida por el conductor, produciendo interferencias en la misma y degradando la calidad de

la sefial.

Como la causa de este tipo de ruido es el movimiento térmico de los electrones, es légico
esperar que esté relacionado con la temperatura y de hecho aumenta directamente con la misma. La

potencia media de ruido térmico esta definida por la ecuacion (2.3):

n=4-K-T-Af 2.3)

Donde:

. N es la potencia media de ruido media medida en vatios.
. K es la constante de Boltzmann, K = 1.381x107%3Ju/ °/ K.
. T esla temperatura absoluta.

. Af es el ancho de banda de la sefial.

Como se puede observar en la ecuacion (2.3) el valor del ruido térmico también aumenta de forma
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proporcional con el ancho de banda de la sefial. Las fuentes de ruido térmico mas comunes en los

circuitos integrados son las resistencias y los transistores MOS.

Ruido Shot

La base fundamental del ruido S/t es la naturaleza granular de la carga eléctrica. El ruido Shof se
origina solamente cuando hay un flujo de corriente a través de una barrera de potencial y esta asociado

al mecanismo fisico de salto de una barrera de potencial por un transporte de carga.

Estos procesos fisicos asumen la existencia de un promedio de flujo de corriente que se
manifiesta en forma de huecos y electrones fluyendo en los semiconductores. En particular, en un
semiconductor, la causa de este ruido es la dispersion aleatoria de los electrones o la
recombinacién aleatoria de los huecos. Como consecuencia, el ruido Shor dependera de la carga del
electrén, del valor medio de la corriente y, como en el ruido térmico, del ancho de banda. Este tipo

de ruido esta caracterizado, al igual que el ruido térmico, por una funcién de densidad gausiana.

Ruido Flicker

Este tipo de ruido aparece en todos los dispositivos activos, asi como en algunos
elementos pasivos. Esta caracterizado por una densidad espectral de potencia que aumenta cuando
la frecuencia decrece. Por esta propiedad este ruido es muy diferente del ruido térmico y del ruido Shot,

aunque esté caracterizado también por una funciéon de densidad de probabilidad gausiana.
En los dispositivos electronicos, la aparicion del ruido flicker esta mas marcada en
dispositivos que son sensibles a los fenémenos de supetficie ya que los defectos e impurezas en la

superficie del material del dispositivo pueden atrapar y liberar cargas aleatoriamente.

La corriente I generada por el ruido flicker presenta, en general, una densidad espectral de

potencia como se muestra en la ecuacion (2.4).

Ia
Sl(t) == Kl . Af . f_b (24)

Siendo:

. I el flujo de corriente directa del dispositivo.
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. K, una constante particular para cada dispositivo.
. a una constante en el rango de 0.5 a 2.
. b una constante cuyo valor es préximo a la unidad.

Debemos considerar que al trabajar con circuitos de RF estamos tratando con altas

frecuencias por lo que el ruido flicker no tiene un efecto considerable.

De todos los tipos de ruido que se han visto el mds importante es el ruido térmico, ya que esta
directamente relacionado con el ancho de banda de la sefal y con la temperatura a la que trabaja el

dispositivo electrénico.

2.1.2.2 Fuentes de ruido en circuitos integrados de RF

El ruido que se genera en los circuitos integrados es debido a los componentes que han sido
integrados en el mismo. Aunque las resistencias y los transistores MOS son las fuentes de ruido
principales en los circuitos integrados, existen otros dispositivos que también afiaden ruido. Estos
dispositivos pueden ser los condensadores y las bobinas. Idealmente estos componentes de caracter
reactivo no son ruidosos pero al integrarse aparecen una serie de efectos parasitos que si contribuyen

a la aparicién de algin tipo de ruido.

Ruido térmico en resistencias integradas

En una resistencia R el ruido térmico que se origina puede ser modelado por una fuente de
tension en serie con la resistencia con un valor cuadratico medio o por un generador de corriente

en paralelo con R de valor cuadratico medio, tal y como se representa en la figura 2.1.

 ——

Figura 2.1 Fuentes de ruido equivalente en un resistencia.
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La densidad espectral de potencia de la fuente de tensién serie y la del generador de

corriente equivalente de ruido se muestra en las ecuaciones (2.5) y (2.6) respectivamente.

Sv(t) :4'K°T°R (25)

4-K-T
Siy =~ (2.6)

Como se puede observar en estas ecuaciones, la densidad espectral de potencia del ruido térmico
es independiente de la frecuencia. Es decir, el ruido térmico generado por una resistencia a baja

frecuencia es el mismo que el introducido a alta frecuencia.

El ruido térmico y en general todos los tipos de ruido que presentan esta caracteristica son

conocidos como ruido blanco.

El valor cuadratico medio de ruido para la fuente de tensién y para la fuente de corriente

equivalente de ruido se representa en las ecuaciones (2.7) y (2.8).

Vin(t) =4-K-T-R-Af 2.7)
in(t) =4-K-T-=-Af 2.8)

De las ecuaciones anteriores se puede deducir que el valor del ruido térmico generado en una

resistencia es directamente proporcional al ancho de banda de la sefial.
Ruido térmico en transistores MOS
El ruido térmico aparece presente en el transistor MOS debido a que se comporta como una

resistencia controlada por tensioén. Este tipo de ruido puede ser modelado como un generador de

corriente conectado entre el drenador y la fuente del transistor, como muestra la figura 2.2.

D Cgﬁ;'
. G [ D
v | ‘ -
G _ +
) — o
1 nd Vg: —_ Cgs nggS § L F'me
-
S
g b

Figura 2.2 Representacion del ruido térmico en un transistor MOS y su circuito equivalente.
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La densidad espectral de potencia de esta fuente de ruido esta dada por la ecuacién (2.9):

Sindf) =4-K-T-y- gao (2.9)
Siendo:

. 9ao la conductancia de la fuente de drenador para Vpg = 0. En el caso de que el MOS sea
de canal largo y esté en saturacion, gg0 puede ser sustituido por la transconductancia del transistor gyy,.

] Y un parametro que en dispositivos de canal largo es funcién de Vpg.

Ademas del ruido térmico generado por la corriente de drenador, aparece otra fuente de ruido
afladida. Esta fuente de ruido la genera la resistencia distribuida que presenta la puerta del transistor
MOS. El polisilicio con el cual esta fabricada la puerta, no es un conductor ideal y presenta una

resistencia la cual tiene asociada una fuente de ruido térmico.

El valor de la resistencia de puerta de un transistor MOS se calcula mediante la ecuacion (2.10).

R, W
Rg = — (2.10)
Donde:
. R, es la resistencia por cuadro del polisilicio.

. W y L son las dimensiones del transistor MOS.

. n es el nimero de dedos o transistores en que se ha dividido el transistor MOS.

De la ecuacion (2.10) se puede deducir que el ruido introducido por la resistencia de puerta

puede minimizarse utilizando técnicas en la realizacion del /ayout.

En la figura 2.3 se muestra el circuito equivalente de un transistor MOS donde aparece enmarcado
en linea discontinua la fuente de ruido equivalente al ruido de puerta y al ruido térmico generado por la

corriente de drenadot.
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Figura 2.3 Representacion del ruido térmico y ruido de puerta en un transistor MOS.

Ruido Shot en transistores MOS

Otra fuente de ruido que aparece en los dispositivos MOS, pero que apenas se manifiesta, es el
ruido Shot. Este tipo de ruido es originado por las corrientes de fuga en la puerta del transistor MOS
y puede ser modelado como un generador de corriente conectado entre la puerta y la fuente del

transistor como se muestra en la figura 2.4.

D

]

+ 19
[ {=)
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oy
L

l

Figura 2.4 Representacion del ruido Shot en un transistor MOS y su circuito equivalente.

El ruido Shot tiene una densidad espectral de potencia definida por la ecuacion (2.11).

S =2-q-1I @1
Donde:

. I es la corriente continua de fuga en la puerta del transistor MOS.

. q es la carga del electron.
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2.1.2.3 Figura de ruido (NF)

En un amplificador de RF, incluso cuando no hay sefial a la entrada, a la salida se puede medir
una pequefa tension. A esta pequefia cantidad de potencia de salida se la suele denominar potencia de
ruido. La potencia de ruido total a la salida es la suma de la potencia de ruido a la entrada amplificada
mas la potencia de ruido a la salida producida por el sistema. La figura de ruido describe
cuantitativamente la respuesta frente al ruido de un sistema. Se define como la relacién entre la
potencia total de ruido disponible a la salida del sistema y la potencia de ruido disponible a la salida
debido al ruido térmico, siendo éste la unica sefial a la entrada. La figura de ruido se expresa como

muestra la ecuacion (2.12).

NF = -Tho_ 2.12)
Pni‘Ga
Donde:
. Py, es la potencia total de ruido disponible a la salida del sistema.

. Py; es la potencia de ruido disponible en un ancho de banda B, Py; =k -T - B (ky T son
respectivamente la constante de Bo/tzmann y la temperatura absoluta).
. G4 es la ganancia de potencia disponible definida como la relacion entre la potencia de

sefial disponible a la salida (Ps,) y la potencia de sefial disponible a la entrada (Pg;).

Sustituyendo G, por dicha relacion en la ecuacién (2.12) obtenemos que la figura de ruido

mostrada en la ecuacion 2.13.

Ps;i
_ pyi _ SNR;
=5 =
S0/pve  SNRo

NF (2.13)

Donde SNR; y SNR, son las relaciones seflal a ruido medidas a la entrada y a la salida

respectivamente.

De esta forma, la figura de ruido es una medida de cuanto se degrada la SNR al pasar la sefial a
través del circuito. Si el circuito no afadiese ruido, entonces SNR; = SNR,, independientemente del
valor de la ganancia del mismo. Esto es debido a que tanto la sefia como el ruido son amplificadas

(o atenuadas) por el mismo factor. Por lo tanto, la figura de ruido de un circuito sin ruido es igual a
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1 aunque por lo general la figura de ruido suele ser mayor que la unidad.

Para dos etapas en cascada la figura de ruido viene dada por la ecuacion (2.14).

(NF—1)

NF = NF; + ——= (2.14)
Ga1
Donde:
. NF; y NF, son las figuras de ruido de ambas etapas por separado.
. G4 es la ganancia de la primera etapa.

La ecuacion (2.14) muestra que la primera etapa es la que mas contribuye al ruido total ya que
su figura de ruido se suma directamente a la del sistema, mientras que la de la segunda etapa es
atenuada por la ganancia de la primera etapa. En consecuencia, la primera etapa de un sistema de

radiofrecuencia (I.NA) debe tener una baja figura de ruido y una alta ganancia.

2.1.3 Punto de Intercepcion de Tercer orden (IP3)

El punto de intercepcion de tercer orden es una medida de la linealidad de un circuito. Cuando
dos senales con diferentes frecuencias (wq y wy) son aplicadas a un sistema no lineal, la salida exhibe,
en general, términos armoénicos de Wy y w,, y también términos de frecuencias que siguen la ley
m-w; * n-wylos cuales se producen por mezcla de los anteriores. A estos se le denomina
productos de intermodulacion (IM). Se define el orden de cada producto como la suma de m + n.
Los productos de intermodulacion se pueden dar referidos a la salida (OIM) o a la entrada (IIM) y se
suelen expresar en dBm. Ambos valores estan relacionados a través de la ganancia del circuito (OIM
= IIM+G dB). Los productos de intermodulacién mas importantes son los de tercer orden
(2w, —w, £ 2w, — wq), desechando el término de continua que normalmente no condiciona la
informacién y los términos superiores por considerarlos de magnitud muy pequefia o estar alejados de
la frecuencia de la portadora. En la figura 2.5 se muestra como los productos de intermodulacién

pueden caer dentro del canal deseado produciendo fuertes de interferencias.
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Figura 2.5 Efecto de la intermodulacion.

> 0

La corrupciéon de las sefiales debido a la intermodulacion de tercer orden de dos interferencias
cercanas es algo comun y perjudicial. Para determinar cuanto es esta degradacion se define una figura
de mérito llamada punto de intercepcion de tercer orden IP3 (third intercept poind) el cual se puede dar
referido a la entrada (IIP3) o a la salida (OIP3). Por medio de la ecuaciéon (2.15) se puede calcular el
IIP3.

A ,
11P3 45, = % + Pinggm 2.15)
Donde:
. P;;, es la potencia de la sefal interferente (tono).
. AP dB es la diferencia de potencia entre la sefial interferente y el IIM3.

En la figura 2.6 se muestra la interpretacion grafica de ambas cantidades asi como del IP3.
Para determinar graficamente el IP3 se representa la salida deseada y la salida del producto de
intermodulaciéon de tercer orden en funcién del nivel RF a la entrada. El IP3 es la intercepcion

extrapolada de esas dos curvas. En general cuanto mayor sea el IP3 mas lineal sera nuestro circuito.
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Figura 2.6 Medida del IP3 referido a la entrada.

Asi, el IIP3 se puede determinar a partir de la ecuacién (2.15) como se muestra en la ecuacion

2.16).

__ Pingpm—1IM3

IIP34pm = 5 + Pinggm 2.106)
El IIM3 viene dado por la ecuaciéon (2.17).
IIM3;35m = Pinggm — 2(IIP3 451 — Pinggm) (2.17)

IIM3 45y = 3Pinggm — 211P345m

Es digno de mencién que el representar la linealidad de un componente mediante el uso del
IM3 presenta el inconveniente que debe ser especificada la potencia de entrada. Con el IP3 se salva este
problema. El IIM3 y el OIM3 son medidas absolutas de la potencia de los productos de
intermodulacién referidos a la entrada y a la salida, mientras que el IIP3 y el OIP3 son medidas relativas
a los valores de los tonos de test utilizados. De esta forma, haciendo uso del IIP3 o el OIP3 podemos
comparar distintos sistemas cuyas medidas se hayan hecho con diferentes tonos y por ello son la forma
mas habitual de caracterizar los efectos de la intermodulacion. La forma mas practica y sencilla de calcular

el IIP3 y el OIP3 es a través del punto de compresion a 1 4B [5], aplicando la ecuacion (2.18).

P4 — 1IP3 = —9.6 dB 2.18)
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2.1.4 Coeficiente de onda estacionario (VSWR)

Esta relacionado con el coeficiente de reflexién (I, relacion entre la onda incidente y la
reflejada) segun la ecuacion (2.19) e indica una medida cuantitativa de la adaptacién del circuito a la
entrada (IVSWRT) o a la salida (I”SIWR2). En la ecuacion (2.19), Z es la impedancia caracteristica de la
linea de transmision y Z; es la impedancia de carga. Como se puede observar, si terminamos la linea de
transmision con una impedancia igual a su impedancia caracteristica, el coeficiente de reflexién sera
cero, lo cual equivale a un VSWK de valor 1. El hecho de que se utilice mas el coeficiente de onda
estacionario que el coeficiente de reflexiéon se debe a que es mas facil de medir (no es mas que la

relacion entre la tensién de pico maxima y minima a lo largo de una linea sin pérdidas).

(ZL-Zp)
(ZL+2Zp)

_ VSWR-1
T VSWR+1

|FL| =

(2.19)

2.2 Estandar IEEE 802.15.3a

En 2002, la FCC (Federal Communications Commission) con el informe 02-48 establece el
reglamento para UWB. La FCC aprueba el sistema de UIWB para un rango de frecuencias de 3.1- 10.6
GHz [17]. Para definir un dispositivo como de UWB, éste debe tener un ancho de banda fraccional de
0.2 GHzu ocupar 0.5 GHz.

2(fs—f1)
BWkraccional = W (2.20)

Donde f's es la frecuencia supetior y fi la frecuencia inferior a 10 4B.

Basandose en esta asignaciéon, UWB no se considera una tecnologifa sino un espectro libre para

su uso. La FCC propuso para su comercializacién de usos civiles las siguientes aplicaciones:

. Sistemas de proyeccion de imagen, médicos y de vigilancia.
. Radares de vehiculos.
. Sistemas de comunicaciones y de medidas.

Un inconveniente importante es que UWB tiene que coexistit con un nivel de interferencias

relativamente alto debido a los dispositivos de 2.4 GHz y de 5 GHz de las bandas ISM.
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2.2.1 Canalizacion

Como parte del IEEE 802.15, la MBOA (Multiband OFDM Alliance) para el estandar de UIWB
dividi6 el espectro de 3-10 GHz, en bandas de 528 MHz empleando OFDM en cada banda. Los datos
son modulados en OPSK-OFDM 128, permitiendo tasas de datos de 53.3 Mb/s a 480 Mb/s (53.3, 55,
80, 106.67, 110, 160, 200, 320 y 480 Mb/s) [18].

En la figura 2.7 se muestra como se definié en 5 grupos las bandas. El primer grupo de bandas
es utilizado para la primera generaciéon de dispositivos (Modo 1 de 3.1-4.8 GHZ). Los grupos de
bandas del 2 al 5 son reservados para usarlos en el futuro (Modo 2 3.1-8.2 GHz y Modo 3 3.1-10.6 GHY).

Banda Entera de UWB o Modo 3
Modo 2

Grupo 1 Grupo 2 Grupo 3 Grupo 4 Grupo 5 ‘

o -—

.......

Bavlal EBavlal FBanlal

i
Bavias Eanvla$ l“as:laﬂa? Baviag Bavla® "Eanda IO Banda il Bavla 12
]

Banda 13 Banda 14
1

Ennnl

3432 3060 4483 S016 5544 8072 6600 7128 7656 8184 8712 9240 o768 10205
MHz MHz MHz MHz MHz MHz MHz MHz MHz MH2z MH2z NMHz MHZ MHz

Figura 2.7 Bandas de frecuencia.

Conviene comentar que si usamos tnicamente las 3 bandas inferiores (Modo 2) se puede usar un

filtro pasobanda que reduce el nivel de interferencias de las bandas ISM a 5 GHx.

Para proporcionar robustez frente a la multitrayectoria y a las interferencias se utiliza la técnica
de freguency hopping (saltos de frecuencia) entre las bandas de cada grupo de bandas. El receptor debe
tener por tanto una alta linealidad y un oscilador local de banda ancha con saltos de frecuencias de

menos de 9.5 #s de duracion (ver figura 2.8).

8.5ns
A Intervalo Guarda
4752 —

Banda 3
4224 —
Bﬂ‘ﬂ‘dﬂ 2 312.5n
3696

Banda 1
3168

(MHz)
Figura 2.8 Frecuency Hopping.
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En la tabla 2.1 se muestra la distribucién de frecuencias de cada grupo de bandas MB-OFDAM.

Tabla 2.1 MB-OFDM plan de frecuencias

MODOs | GRUPO DE N°DE LAS | FRECUENCIA | FRECUENCIA | FRECUENCIA
BANDAS BANDAS INFERIOR CENTRAL SUPERIOR
1 3168 MHz 3432 MHz 3696 MHz
1 1 2 3696 MHz 3960 MHz 4224 MHz
3 4224 MHz 4488 MHz 4752 MHz
4 4752 MHz 5016 MHz 5280 MHz
2 5 5280 MHz 5544 MHz 5808 MHz
6 5808 MHz 6072 MHz 6336 MHz
7 6336 MHz 6600 MHz 6864 MHz
3 8 6864 MHz 7128 MHz 7392 MHz
9 7392 MHz 7656 MHz 7920 MHz
10 7920 MHz 8184 MHz 8448 MHz
4 11 8448 MHz 8712 MHz 8976 MHz
12 8976 MHz 9240 MHz 9504 MHz
13 9504 MHz 9768 MHz 10032 MHz
> 14 10032 MHz 10296 MHz 10560 MHz

Frecuencia central de la banda = 2904 + 528 X n,n = 1....14 (MHz).

2.2.2 Desafios en el disefio de MB-OFDM

Los receptores MB-OFDM comparado con los receptores de banda estrecha, tienen una serie de

nuevos desafios, los cuales se resumen en [19], [20], [21]:

° Necesidad de una adaptacion de la impedancia de entrada de banda ancha, de 3.1 GHz a 10.6
GHz. Se necesita un I.N.A en el receptor capaz de proporcionar una figura de ruido razonablemente baja,
una alta ganancia y un consumo de corriente bajo. Esto es muy dificil de conseguir usando LLN.As
convencionales de banda estrecha o amplificadores realimentados resistivamente [15].

o Cuando estamos recibiendo en un canal, la sefial de los otros canales entran en el receptor y
aparecen sefiales bloqueantes .Como consecuencia, aparecen restricciones a la linealidad dentro de la banda.

o Necesita una mejor linealidad al coexistir con otras bandas de 3.4-10.3 GHz, esto no ocurria
con los receptores de banda estrecha. Por ejemplo, en los sistemas de banda estrecha la distorsion o la no
linealidad debida a los armoénicos de 2° orden no son importantes ya que estan fuera de la banda. Sin
embargo, en los receptores de UIWB, la distorsion de 2° orden del canal 1 cae dentro del canal 5.

o Los receptores necesitan filtros para seleccionar los canales en banda base con un alto rechazo
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a la frecuencia de corte de 264 MHz. Es particularmente dificil realizar filtros activos con polos en este

rango de frecuencias, y satisfacer rigurosamente el rango dinamico sin un consumo alto de cortiente.

. Los receptores necesitan un sintetizador de frecuencia de banda ancha agil, para toda la

banda 3.4 2 10.3 GHz.

. Los sistemas de banda ancha usan esquemas complejos de modulacion. Debido a la
aglomeracion en la constelacion se necesita una ganancia equilibrada entre los canales Iy Q, asi como una
alta eficiencia en las fases en cuadratura del oscilador local, en ingles /local oscilator (LO).

. Al tener UWB un ancho de banda grande, los armonicos del IO pueden enviar algin canal

no deseado de UWB a la FI e interferir el canal deseado.

2.3 Especificaciones del receptor para UWB-MBOA

Para alcanzar una solucién de bajo coste, se requiere una alta integracion de la arquitectura del
receptor, con un minimo ndmero de componentes externos. En la figura 2.9 se muestra una
arquitectura gero-IF (frecuencia intermedia nula) que satisface bien esta aplicacion de UWB. Este
esquema se ha puesto en practica para aplicaciones radio de UWB recientemente publicadas [19],
[20], [21]. La sefial de la antena es filtrada por un filtro pasivo inicial, el cual reduce el nivel de las
interferencias fuera de la banda. Lo siguiente es un I.LNA de ultra banda ancha y un mezclador en
cuadratura que convierte a frecuencias intermedias nulas. El sintetizador proporciona las sefiales en
cuadratura y los saltos de frecuencia del oscilador local. El filtro en banda base proporciona filtrados y
ganancias variables. La sefial en banda base es digitalizada por un conversor analégico digital (ADC),

al cual lo sigue un procesador digital en banda base.

@ q>E[> =
e FILTROS ¥ AMPLIFICADORES
- BN CUADRATORA | | BANDABASE se [
s {AGC)
— H A PROCESADOR
FILTRD @ — l> - [> 5 BANDA BASE
INICIAL

h

SINTETIZADOR

Figura 2.9 Receptor para UWB.
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2.3.1 Panorama de interferencia

Debido al corto alcance y la alta tasa de datos de los sistemas inalambricos de UIWB estos se
integrara dentro de multitud de dispositivos incluidos: ordenadores, impresoras, HDT1’s, camaras
digitales, grabadores de DI’D, PD-A, etc. Para que puedan coexistit junto a otras tecnologias
inalambricas como WIAN 802.11 y Bluetooth, se necesita de un receptor robusto a las interferencias.
Se ha propuesto como distancia maxima 10 metros, lo que quiere decir, que la potencia minima de
sefial recibida sera del orden de -74 dBm. A la hora de analizar la robustez de un sistema de UWB es
necesario considerar varios tipos de interferencias: interferencias dentro de la banda, tales como
UIWB no deseadas, e interferencias fuera de la banda, como WI.AN e intetferencias de los méviles.
Para demostrar que las interferencias pueden producir problemas de linealidad, se considera un caso
tipico en el que tenemos una sefal interferente IEEE 802.11.a en la banda superior UNIL. Con 30
dBm y 0.2 metros de distancia, la potencia recibida de esta interferencia puede alcanzar 5 B,

aproximadamente 80 4B mayor que la potencia recibida de la sefial de UWB deseada.

2.3.2 Sensibilidad

En la tabla 2.2 se muestra la sensibilidad minima del receptor para las distintas tasas de datos

disponibles. E1 PER (packet error rate, error en la tasa de paquetes) debe ser menor que el 8% con un

PSDU (PHY payload) de 1024 bytes [18].

Tabla 2.2 Sensibilidad minima para las diferentes tasas de datos

Tasa de datos (Mbps) Sensibilidad minima (dBm)

53.3 -83.6

80 -81.6

110 -80.5

160 -78.6

200 -77.2

320 -75.5
400 -74.2
480 -72.6

2.3.3 Requisitos de linealidad
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Los niveles de interferencias esperados determinan los requisitos de linealidad tanto de 2° orden
como de 3° orden. La propuesta de estandar de UIWB define un sistema con una figura de ruido de 6.6
dB, dada una potencia de ruido dentro de la banda de -80.2 dBm. Los criterios para definir las
interferencias, asumen que el receptor esta funcionando 6 dB por encima de la sensibilidad. Al sumatle
estos 6 4B al margen, la potencia de ruido e interferencias maxima permitida es igual a -74.2 dBm.

Siendo el nivel de interferencias permitido infetior -75 dBz.

Primero se considera el requisito de no linealidad de 2° orden, es decir, el IIP2. En el caso
extremo se relaciona con el 2° tono, donde el producto de 2° orden cae dentro de la banda del receptor
de RF, por ejemplo, la combinacién de las interferencias de una primera sefial JEEE 802.11.a a 0.2
metros y las interferencias de una segunda sefial PCS/GSM7900 a 1 metro de distancia. Asumiendo que
la potencia recibida es de 30 dBw para ambos sistemas, el nivel de potencia de las interferencias
recibidas es de -4 dBw y -8 dBm respectivamente. Por lo tanto conduce a un requisito del IIP2 de 20
dBm, teniendo en cuenta los 20 4B del filtro inicial. Para la no linealidad de 3° orden, el IIP3, la banda
ISM de 5 GHz da lugar a 2 interferencias en el peor escenario. Si se asume que los dos tonos de las
banda ISM de 5 GHz estan a 0.2 metros y 1 metro, y otra vez el nivel de interferencias del filtro inicial
es de 20 4B, el nivel potencia de interferencias es del orden de -24 dBw y -44 dBm, respectivamente. Por

lo cual se obtiene un requisito del IIP3 del orden de -9 4B

2.3.4 Requisitos de ruido

Dependiendo de la tasa de bit, la MBOA especifica una sensibilidad en la recepcién que va de
-84 dBm (para 55Mb/s) a -73 dBm (para 480Mb/s). Ademas, se requiere una SNR de unos 8 4B. Estas
especificaciones se trasladan a una figura de ruido de ente 6 y 7 4B a través de la ecuacion 2.21. A

continuacion dicha ecuacién se muestra resuelta para el peor caso (Modo 3 y sensibilidad de -73 dB).

Sensibilidad = —174dBm + 10 - log(B) + NF + SNF (2.21)
NF = 174dBm — 10 - log(B) — SNR — Sensibilidad
NF = 174dBm — 10 - log(528MHz) — 8dB — 73dB = 6.13dB

Resumiendo, para un sistema de 5 bandas (Modo 3) con una tasa binaria de 480 Mb/s, la MBOA
propone que la NF sea igual a 6.13 4B. Teniendo en cuenta que el filtro a la entrada tiene unas pérdidas

reales de 2 4B, 1a NIF maxima del resto de elementos de la cadena debe ser de 4.13 4B.
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2.3.5 Requisitos del filtro

El receptor debe tener un filtro inicial que elimine el ruido y las interferencias de fuera de la banda.
La salida del filtro inicial es amplificada usando un ILNA. A continuacién se pasa a banda base
usando una frecuencia central apropiada. La sefial en banda base se filtra usando un filtro paso bajo de

3° orden. En la tabla 2.3 se muestran las atenuaciones correspondientes al filtro inicial y al filtro en banda

base.
Tabla 2.3 Atenuaciones del filtro inicial y del filtro en banda base
Ondas Interferencias Interferencias Interferencias Interferencias
. de IEEE de IEEE
Micro de Bluetooth & de IEEE
ond IEEE 802151 | _ S021b & 802.11 802.15.4
s 2" | IEEE 802.15.3 - (2.45GHz)
Minima
atenuacion filtro 35.4 dB 36.9 dB 36.9dB 30.7dB 30.7 dB
banda base
Atﬁelnu“‘f"‘."f del | 354p 35dB 35 dB 30 dB 35 dB
tro inicial

2.3.6 Requisitos del sintetizador

Debido a que la sefial tiene que cubrir las 5 bandas definidas en la MBOA y como se ha
propuesto la arquitectura gerv-IF, el sintetizador proporciona las frecuencias centrales de las bandas que
se muestran en la tabla 2.1. En la propuesta del MBO-A, el salto de frecuencias entre sub-bandas ocurre
para cada simbolo con un periodo de 321.5 zs. Este periodo contiene un sufijo de 60.6 7s el cual es
seguido por un intervalo de seguridad de 9.5 #s como se muestra en la tabla 2.4. El generador de
frecuencias usado para la conmutaciéon del mezclador tanto para el emisor como para el receptor tiene
que cambiar dentro de los 9.5 #s, para lograr la frecuencia de salto. La portadora generada debe tener
una gran pureza ya que existen fuertes interferencias en la sefial. Por ejemplo, operando en la banda 1
los tonos de 5 GHz deben de estar por debajo de 50 4Bc para evitar en la recepcion las fuertes
interferencias de WI.AN fuera de banda. Por esta misma razon, los tonos en el rango de 2 GHz deberfan
estar por debajo de 45 4B¢ para poder coexistir con los sistemas que operan en la banda ISM de 2.4
GHz, como por ejemplo 802.11 b/g y Bluetooth. Finalmente, para asegurar que la SNR del sistema
no se degradara mas de 0.1 4B debido a la generacién del oscilador local, 1a especificacion del ruido de
fase del I"CO se fija en 100 dBe/Hz a 1 MHz de desviacion y el ruido de fase integrado total no debe
exceder 3.5 grados s [20], [21].
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2.3.7 Especificaciones del receptor propuesto

En la siguiente tabla se muestran las especificaciones del receptor propuesto.

Tabla 2.4 Requisitos del receptor

Sensibilidad -83.6a-72.6 dBm
NF 6-7 dB
Ganancia de compresiéon a 1dB/IIP3 -18.56 dBm/-9 dBm
Ruido de fase -100 dBc/Hz a 1 MHz
Ganancia tension 84 dB
Total CAG 60 dB

2.4 Resumen

En este capitulo hemos visto las principales caracteristicas de los sistemas de RF. Igualmente,
hemos dado una descripcion detallada del estandar IEEE 802.15.3a propuesto por la MBO.A. Tras
analizar los principales desafios del disefio del receptor, se ha estudiado la arquitectura gero-IF, la
cual es altamente integrable. Ademads, para esta arquitectura se ha especificado el panorama de

interferencias, sensibilidad, linealidad, figura de ruido y los requisitos del sintetizador y de los filtros.

En el siguiente capitulo veremos las principales caracteristicas del dispositivo en torno al cual gira

nuestro proyecto, un I.N.A para UWB.
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En el capitulo anterior hemos visto las principales caracteristicas de los sistemas de RF.

Igualmente, se ha dado una descripcion detallada del estandar I[EEE 8§02.75.3a.

Hay pocos ejemplos de desarrollo de amplificadores integrados de banda ancha para alta
frecuencia que empleen transistores de silicio, en particular en tecnologia CMOS. ILa solucion
empleada suele ser amplificadores distribuidos, lo cuales requieren altos niveles de consumo y no
se optimizan para el ruido. En este capitulo se estudiara la estructura en fuente-comin para banda
estrecha, asi como la configuraciéon en cascodo y cascodo doblado [4]-[5], [11]. A partir de ellos se

desarrollaran nuestros dos disefios de banda ancha.
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3.1 Amplificador en configuraciéon fuente comun

En la figura 3.1 se presenta un ejemplo de un amplificador en configuracion fuente comun

con carga resistiva.
T Vdd

g R!aad

Figura 3.1 Amplificador con arquitectura simple.

Si aplicamos una corriente de polarizacion Ipc, la ganancia de tensién aproximada de este

amplificador esta dada por la ecuacion (3.1):

AV = Vin ~dm- Rload 3.1)

Donde g, es la transconductancia del transistor MOS del circuito. El valor de gy, se

obtiene a partir de la ecuacion (3.2), suponiendo que el dispositivo esta en zona de saturacion:

w
gm=J2‘#n'Cox’f’IDc (3.2
Siendo:
. W, movilidad de los electrones.
. Cox capacidad de puerta por unidad de area.
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. L longitud del canal del transistor (u).

. W ancho del canal del transistor (u).

Ip¢ corriente de polarizacion.

3.1.1 Respuesta en frecuencia del amplificador fuente comin

En las figuras 3.2 y 3.3 se puede ver el esquema basico de la etapa de amplificacion fuente

comun y su circuito equivalente en alta frecuencia, respectivamente.

Vdd

Zr
Rs
A |
in )
Figura 3.2 Amplificador fuente comun.
| el
1
Ry ¢ 1! Ca 12 D
AW e I | 1 e
I |
T IEE——
Vin Vee —=¢ - EmVgs % o 43

Figura 3.3 Modelo en alta frecuencia del amplificador fuente comun.
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Se podria intentar calcular la respuesta en alta frecuencia de este circuito, simplemente
calculando su ganancia, teniendo en cuenta los condensadores parasitos del modelo. Sin embargo este
célculo no es tan sencillo debido al condensador Cyq que esta conectado entre la puerta y el drenador

del transistor como se observa en la figura 3.3.

Para simplificar el circuito y poder calcular la funcién de transferencia de una manera mas
sencilla aplicaremos el teorema de Miller al condensador Cg4q . Aplicando el teorema a dicho

condensador obtenemos las ecuaciones (3.3) y (3.4) que son las capacidades de Miller equivalentes de la

capacidad Cy .
Coa(1-K)
Cuz =~ (3.4)

Donde K es la relacion de tension que existe entre el terminal 1 y 2 de la capacidad Cya Y tene
el valor que se muestra en la ecuacién (3.5).
V2 —9mVgs (ro//Z1) _

K=—= =—gm - (0//Z,) = — — 3.5)

41 Vygs gotaL

Sustituyendo el valor de K en las ecuaciones (3.3) y (3.4) se obtienen los resultados de las

ecuaciones (3.6) y (3.7).

Cyr = Coq(1+-Im 3.6
M1 ga( go+gL) 3.0)
Cga(LL—1)
Crz = % ~ Cyq 3.7)
gotgL

De esta forma se puede simplificar el circuito de la figura 3.3 tal y como se muestra en la figura

3.4.
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G D
&

+
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Vs T ¢r G) EmVes CME g o t
I

Figura 3.4 Modelo simplificado en alta frecuencia del amplificador fuente comun.

El valor del condensador Cp se muestra en la ecuacién (3.8), este condensador aparece

representado en la figura 3.4 y es el equivalente del paralelo de Cyq y la capacidad de Miller Cyyy.

Cr= C C..(1+—Im .
T gs+ gd( +gm+gL) (38)

La capacidad que aparece conectada en el drenador es la mostrada en la ecuacion (3.9).
Cuz = Cgq 3.9

Para hallar la funcién de transferencia del amplificador fuente comun es necesario calcular
el polo y el cero que introduce cada uno de estas capacidades. Realizando dicho céalculo obtenemos la

funcién de transferencia de la etapa de amplificaciéon fuente comuin (ecuacion (3.10)).

S
dm <gm/ng+1>
F(s) = — . (3.10)
gotdaL <S_go+gL+1>
C
gd

De la ecuaciéon (3.10) se deduce que la respuesta en frecuencia del amplificador fuente comuin
esta limitada por el polo introducido por la capacidad Cy, cuyo valor aproximado es Cgq. Este polo

dominante determina la frecuencia de corte superior (ecuacion (3.11)).

(3.11)

Debido al pequefio ancho de banda que se consigue con esta configuracién, se busca otra
soluciéon que no sea el amplificador simple en fuente comun. En el préximo apartado se estudia el

amplificador cascodo, ya que con esta configuracion se consigue mejorar el aislamiento inverso de entrada

Sergio Rosino Rincon 31

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2013



CAPITULO 3. I.N.A PARA UWB

-salida y, como consecuencia, la respuesta en frecuencia del amplificador.

3.2 Amplificador cascodo

En este apartado se realizara un estudio completo en alta frecuencia de la etapa de
amplificacion cascodo. Se explicara la razén de su utilizacion y los resultados que se consiguen con el

mismo.

3.2.1 Respuesta en frecuencia del amplificador cascodo

El cascodo es un amplificador que tiene unas caracteristicas de funcionamiento muy similar

al fuente comun, excepto en ancho de banda donde es muy superior.

Si planteasemos el equivalente en alta frecuencia de este amplificador nos saldrfa un
esquema relativamente complejo. Un analisis del circuito nos llevarfa a la conclusion de que el cascodo
no es mas que un amplificador fuente-comuin a la entrada atacando a un puerta-comun que hace de

etapa de salida.

Si realizaramos un estudio en alta frecuencia del amplificador puerta-comin se observaria que
su frecuencia de corte es muy superior a la de un fuente-comin. Esto es equivalente a decir que cuando
en el fuente comun la ganancia empieza a caer al llegar a su frecuencia de corte, el puerta-comun aun

esta en su zona de frecuencias medias.
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T Vdd

Zy
Vm.t
o
M2
R
M M1
.

~Q

Figura 3.5 Amplificador cascodo.

Para analizar el amplificador cascodo plantearemos un equivalente en alta frecuencia del
transistor en fuente-comin y un equivalente a frecuencias medias del transistor en puerta-comun.
En las figuras 3.5 y 3.6 se muestran la arquitectura tipica de un amplificador cascodo y su equivalente

simplificado en alta frecuencia, respectivamente.

Cai ;
] i

R
FATATAY
1l ki o2
_. N I MWL
Vin {"™\) Ves = Cen EmVgs g’bl Ij <L

Figura 3.6 Modelo simplificado en alta frecuencia del amplificador cascodo (I).

Aplicando el teorema de Miller a la capacidad Cyq; nos queda el circuito mostrado en la figura

3.7.
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R
ATATAY
Vin Ve €, —= ——Cy, S
" ﬂ\j e l_) gn:-IVgﬂ Can2 o Z,
Figura 3.7 Modelo simplificado en alta frecuencia del amplificador cascodo (II).
Siendo los wvalores de Cry Cy, los que se muestran en las ecuaciones (3.12) y (3.13)
respectivamente.

Cr = Cys1+ Cgq1(1 —K) = Cysq + Cyg1 (1 + g1 - (01//Z1)) 3.12)

En la ecuacion (3.14) se muestra que la impedancia de entrada del transistor en puerta-comun

es muy pequefa.

1
i~ — (3.14)
Imz2
Anteriormente se comprobé que el polo que determina la frecuencia de corte en las etapas

en fuente comin es el introducido por la capacidad de Miller Cyp, aproximadamente Cyq. Por esta

razén nos centraremos en determinar el valor del polo introducido por esta capacidad en la etapa

cascodo. El valor de dicho polo se muestra en la ecuacion (3.15).

1 1 (o1tgmi)
[, = =— 3.15
Je = Iy 2m-(01//21)Cgar 2™ Cgar GL)
Si comparamos las ecuaciones (3.11) y (3.15) vemos que la frecuencia de corte superior del
amplificador cascodo es mucho mayor que la del amplificador fuente comin ya que Z; suele ser mucho
menor que Z;. Es decir, el ancho de banda de amplificacién es mayor en un amplificador cascodo que

en una etapa simple fuente comun.

Por tanto podemos terminar resumiendo los beneficios que conlleva utilizar una etapa de

amplificacion cascodo:
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. Mejora la respuesta en frecuencia. Es decir, minimiza el efecto de la capacidad Miller Cyq
y por tanto se consigue un mayor ancho de banda de amplificacién.
° Mejora el nivel de aislamiento, es decir aisla la salida del amplificador de la entrada.

Con esto, se pretende evitar que la sefial de salida aparezca reflejada en la entrada y produzca

interferencias.

] Mejora la linealidad del circuito. La reutilizaciéon de corriente, Ipjqqqigual a Igjqgn,

estabiliza el circuito mejorando la linealidad.

La principal desventaja de esta arquitectura es que la agrupacién en serie de dos transistores
reduce significativamente la linealidad del circuito, estrechando el margen dinamico de salida. Este

hecho limita su uso cuando se requiere operar con un voltaje bajo.

3.2.2 Amplificador cascodo con circuito tanque

En la figura 3.8 se muestra el esquema del circuito tanque ideal.

Figura 3.8 Circuito tanque ideal.

El factor de calidad del circuito tanque y en particular el factor de calidad de las bobinas que se
utilizan en el diseio del mismo determinan el grado de selectividad del circuito. Un circuito
resonante muy selectivo podtia causar problemas de sintonizacion si se produce alguna dispersion en los
componentes que lo constituyen. Este problema en la sintonizacién provocaria que no se estuviera

amplificando la frecuencia o banda deseada.
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——c¢ g —c IR

R 3

l .

Figura 3.9A Circuito tanque real. Figura 3.9B Circuito paralelo equivalente.

Figura 3.9A-B Circuito tanque real y circuito paralelo equivalente.

El modelo real del circuito tanque se presenta en la figura 3.9A. En este modelo se tiene en
cuenta el efecto de la resistencia serie asociada a la inductancia L. En la figura 3.9B se muestra su circuito

paralelo equivalente.

Las equivalencias entre ambos circuitos se muestran en las ecuaciones (3.16), (3.17) y (3.18).

Rp =R-(Q*+1) (3.16)
Lp=1- (Q;l) (3.17)
Cp=C- (QSH) (3.18)

Donde Q representa el factor de calidad del circuito tanque.

Wo-L
R

Q= (3.19)

En la figura 3.10 se expone un ejemplo donde se ha utilizado un circuito tanque para

sintonizar una etapa de amplificacion cascodo a una frecuencia determinada.
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T Vdd

L ——C
er
‘S ]
M2
RS
AA Ml
o

Va ()

Figura 3.10 Amplificador cascodo sintonizado.

El circuito equivalente para pequena senal del amplificador cascodo de la figura 3.10 se muestra

R - Z;
FAVAVAY o J
Vl’ﬂ @ Vgsl g mlyzﬂ @) L - Cr % Gy

en la figura 3.11.

Figura 3.11 Circuito equivalente en pequefia sefial del amplificador cascodo sintonizado.

En la ecuacion (3.20) se muestra la admitancia de salida Y del circuito de la figura 3.11.

1 1 .
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Donde:

. Cr representa la capacidad total, que es la suma de la capacidad Cp y las capacidades

asociadas al transistor M2.
. Lp representa la inductancia paralela equivalente asociada a la bobina L.
° Gy representa la conductancia total. Este término incluye la conductancia paralela

equivalente asociada a la bobina L y la conductancia de salida del cascodo.
Analizando la expresion de la ecuaciéon (3.20) tenemos que:

o Para altas frecuencias —Y; = Gy + jwCp =0 > Z; =

0.
o Para bajas frecuencias —Y; = G + i =7, =0.
P

Por tanto existe una frecuencia intermedia donde Z, €s maxima como se muestra en la

ecuacion (3.21).

7, =— (3.21)

Esto ocurre cuando el circuito tanque entra en resonancia y se cumple la igualdad que se muestra

en la ecuacién (3.22).

jwCr = (3.22)

jwlLp
Despejando el valor de w en la ecuacion (3.22) obtenemos la frecuencia de resonancia del circuito
tanque como se muestra en la ecuacion (3.23).

1

I =it (3.23)

De todo lo anterior se deduce que el circuito resonante [.C actia como una carga de alta
impedancia a la frecuencia de resonancia, por lo que la ganancia del circuito tiene su pico maximo a esta

frecuencia.

En la ecuacion (3.24) se puede observar la ganancia en tension del circuito de la figura 10.
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Ay = —(gm1/Gr) (3.24)

Por tanto, para aumentar la ganancia del amplificador se necesita disminuir G, o lo que es lo

mismo, aumentar el factor de calidad de la inductancia utilizada en el circuito tanque.

En resumen, la utilizacion de un circuito tanque en cualquier amplificador presenta las

siguientes ventajas:

. Se realiza una amplificacién selectiva. De esta manera filtra sefiales adyacentes y reduce el
ancho de banda del amplificador con lo que se disminuye el ruido térmico.
. Se introduce menos ruido ya que se ha sustituido una resistencia de carga por una capacidad

y una inductancia que en resonancia se comporta de la misma forma.

Si bien la principal desventaja de esta tipologia es que al sustituir de la resistencia de carga por una

capacidad y una inductancia aumentan considerablemente el area del circuito.

3.3 Amplificador cascodo doblado

En este apartado se realizara un estudio completo del amplificador cascodo doblado, asi como
de los requisitos que deben cumplirse para que dicho amplificador opere como un amplificador cascodo.

Se explicara la razén de su utilizacion y los resultados que se consiguen con el mismo.

3.3.1 Estudio del amplificador cascodo doblado

El problema que caracteriza a la arquitectura cascodo es que la agrupacion en serie de dos
transistores reduce significativamente la linealidad del circuito, estrechando el margen dinamico de salida.
Debido a este hecho, cuando se requiere operar con un bajo voltaje, se suele optar por arquitecturas

basadas en un unico transistor, como el amplificador en fuente comun, analizado anteriormente.

A fin de conservar las ventajas inherentes a la arquitectura cascodo y poder operar con bajo

voltaje se utiliza la arquitectura cascodo doblado, que se muestra en la figura 3.12.
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T Vdd
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Figura 3.12 Amplificador cascodo doblado.

La figura 3.12 muestra el tipico esquematico de un I.N.A con arquitectura cascodo doblado para
banda estrecha. Se observa que para canalizar la sefial de corriente emitida en el drenador del transistor de
entrada (M7) hacia la fuente del transistor de salida (M2), ha sido necesario incluir un par de tanques
resonantes L.C. Si suponemos que dicha sefial es canalizada en su totalidad y que los componentes son
ideales, al comparar ambas arquitecturas bajo idénticas condiciones, es decir que los puntos de trabajo de
los transistores M7 y M2 sean iguales en ambos disefios, obtenemos que ambos circuitos gozan de
similares prestaciones y consumen la misma potencia, si bien la arquitectura cascodo doblado utiliza la
mitad de tensién que la arquitectura cascodo a costa de requerir el doble de corriente. Esto permite a la
arquitectura cascodo doblado operar en condiciones de baja tension. Si bien en la practica, las prestaciones
del amplificador cascodo doblado son siempre ligeramente peores que las del amplificador cascodo, debido

a las resistencias parasita de los circuitos resonantes.
Esta técnica tiene dos desventajas. La principal de ellas es que al incluir las bobinas L, y Ly,

aumenta considerablemente el area del circuito. La otra desventaja radica en el hecho de que al utilizar una

arquitectura con dos ramas no hay reutilizacién de corriente entre ambos transistores.

3.3.2 Ajuste del amplificador cascodo doblado
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A fin de asegurar que el amplificador cascodo doblado opere como un amplificador cascodo [27],

se deben cumplir dos condiciones simultaneamente:

. Primero, a fin de reducir el efecto Miller la ganancia de sefial en el colector de (M7), relativo a
la sefial de entrada de radio frecuencia, debe ser cercana a la unidad.
. Segundo, la totalidad de la sefial de corriente en el drenador del transistor de entrada (M1)

debe de ser canalizada hacia el surtidor o fuente del transistor de salida (M2).

Para cumplir con la primera condicién debe polarizarse y dimensionarse adecuadamente M7. Para
la segunda condicién se han introducido dos tanques resonantes L.C sintonizados a la frecuencia de interés.
Sin embargo, debido a que el factor de calidad de los inductores integrados es finito, la impedancia de los
tanques L.C es también finita. En la ecuacién (3.25) y (3.26) se muestra el valor de las impedancias

asociadas a los tanques resonantes:

Riankr = (Qtanka +1) * Ry (3.25)
Riankz = (Qtankz + 1) * Ry (3.20)
Donde:
. Riank es la impedancia asociada a los tanques resonantes LC.
L Qtank es el factor de calidad de los tanques resonantes L.C.
° Rr es la resistencia serie de las bobinas.

Para minimizar las pérdidas de sefial durante el camino entre M7 y M2, debe tenerse en cuenta un

par de consideraciones:

Primero, para minimizar las pérdidas debidas a la dispersion de la sefial a la salida de M7 la
impedancia del primer tanque resonante L.C (Ry,,,x1) debe ser mucho mayor que la impedancia vista hacia

el condensador de acoplo (C,.).

Segundo, para minimizar las pérdidas debidas a la dispersién de la sefial a la entrada de M2 la
impedancia del segundo tanque resonante I.C' (Ry .,k ) debe ser mucho mayor que la impedancia vista

hacia el surtidor de M2 (r,,).
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Aplicando las consideraciones anteriores a las ecuaciones (3.25) y (3.26) obtenemos:

1
Rtank1 > 7oCe + RtankzlTez (3.27)
1
Rtankz  Tez = g— (3.28)

En resumen, si se cumplen las restricciones anteriormente planteadas, el amplificador cascodo
dolado conserva todas las ventajas inherentes del amplificador cascodo (salvo la reutilizaciéon de
corriente) explicadas en el apartado 3.2, pudiendo ademads operar con baja tensién. No obstante la
principal desventaja de esta arquitectura es el considerable aumento del area del circuito al necesitar

incluir las bobinas Ly y L;.

3.3.3 Amplificador cascodo doblado con circuito tanque

En la figura 3.13 se expone un ejemplo donde se ha utilizado un circuito tanque para

sintonizar una amplificador cascodo doblado a una frecuencia determinada.

T Vdd

L. ——C 4

71 o

M2

MW | M1

P:_H @ "‘;r': — 'f:;r':

Figura 3.13 Amplificador cascodo doblado sintonizado.
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Si las condiciones explicadas en el apartado anterior se cumplen, el amplificador cascodo
doblado actiia como un amplificador cascodo, por lo que el analisis de la sintonizacién de este ultimo
(Apartado 3.2.3) es igualmente valido para el amplificador cascodo doblado. En dicho analisis se
demostré que la utilizacion de un circuito tanque LLC como red de carga en cualquier amplificador
permite realizar una amplificaciéon selectiva y reducir el ruido, por lo que dichas ventajas también son

validas en el caso del amplificador cascodo doblado.

3.4 Adaptacion de impedancias

Generalmente, las etapas integradas en un mismo chip no necesitan estar adaptadas a un valor
estandar (50 £2), basta con que estén adaptadas entre ellas. En cambio si sera necesario adaptar las
entradas o salidas que correspondan a conexiones externas como, por ejemplo, conexion a antenas,

filtros externos, inductancias o cuando se quiera testear por separado el chip con algin equipo de medida.

3.4.1 Adaptacion de la impedancia de entrada

A continuacién se muestran las 3 principales alternativas en cuanto redes de adaptacion.

3.4.1.1 Adaptacion Resistiva

La estructura de adaptacion resistiva se representa en la figura 3.14.

v

" () S,

Figura 3.14 Adaptacion resistiva.

Para conseguir que la impedancia de entrada sea de 50 £2 se coloca la resistencia R,;, en paralelo
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con el transistor de entrada. La adaptacion resistiva es la estructura mas facil de implementar, pero
también es la que mas degrada la NF del circuito. Esto se debe a que ademas del propio ruido introducido

por la resistencia R, se esta atenuando la sefial a la entrada ya que parte de la sefial se desvia a tierra.

El minimo factor de ruido introducido por esta etapa es de 3 4B. Idealmente, si se coloca una
resistencia Ry, igual a 50 £ en paralelo con la impedancia de entrada del transistor (en la ecuacion
(3.29) se muestra la impedancia de entrada aproximada del transistor). La resistencia de entrada total es
también de 50 £ porque el valor de la impedancia de entrada del transistor se puede despreciar frente al

valor de la resistencia Ryy,.

1
Zip = s (3.29)

En la ecuacion (3.30) se muestra el factor de ruido que se obtiene.

__ RptRs

F Rs (3.30)
Y por tanto la figura de ruido que nos queda es la mostrada en la ecuacion (3.31).
NF =32RoUT 10 1og 2 ~ 3dB (3.31)
SNRIN

3.4.1.2 Adaptacion con Etapa Puerta Comun

En la figura 3.15 se muestra la estructura de la adaptacion con puerta-comun.

Z

in

Figura 3.15 Etapa puerta comun.

La impedancia de entrada tipica de este tipo de etapas se muestra en la ecuacion (3.32).
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Zip = — (3.32)

Si se varfa el ancho del transistor y modificamos el valor de Im podemos llegar a

conseguir una impedancia de entrada de 50 £2. Ademas con esta configuraciéon no hay realimentacion
de la salida a la entrada. Sin embargo, el uso de esta etapa de entrada para el disefio del .LN.4 también

queda descartado pues la minima NI alcanzable con esta arquitectura es de 3 4B.
Por ello este tipo de adaptacion no es muy factible para disefios donde el ruido es un

parametro importante.

3.4.1.3 Degeneracion Inductiva

En la figura 3.16 se puede ver la estructura de la adaptaciéon de impedancias con degeneracion

inductiva.

Lg

Figura 3.16 Degeneracion inductiva.

Este método se basa en utilizar la inductancia de degeneraciéon de fuente Lg para
conseguir un término real en la impedancia de entrada. Seguidamente, con la inductancia Lg se
consigue sintonizar la entrada de forma que a la frecuencia deseada desaparece el término
imaginario de la impedancia de entrada. Por tanto con los valores adecuados de Lg y Ly se puede

conseguir una impedancia de entrada igual a 50 £2.

Sus caracteristicas mas notables son las siguientes:

. Al no tener que utilizar resistencias en este tipo de adaptacion es la que mejor INF presenta.
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. Es una arquitectura selectiva en frecuencia, se puede sintonizar en una banda determinada ya

que forma un circuito resonante RI.C en su entrada.

. Esta arquitectura resonante realiza una preamplificaciéon de la sefial de entrada con lo que
aumenta la ganancia y por lo tanto reduce la figura de ruido.

. La eficacia de esta arquitectura reside en la calidad de las inductancias que se utilizan en su

implementacién.

Por todas estas caracteristicas la degeneracion inductiva es la técnica mas elegida para realizar
la adaptacion de la impedancia de entrada. Esta red permite realizar una primera sintonizacién a la
entrada y ademas se consigue una primera amplificacién de la sefial de entrada del amplificador. Este
dato es importante ya que con esta amplificacién se reduce la figura de ruido del circuito. El principal
inconveniente de este tipo de red de adaptaciéon reside en que el uso de inductancias aumenta

considerablemente el area del circuito.

Como se observa en la figura 3.17, la red de adaptacion por degeneracion inductiva forma

una red RILC.

V.

i

Figura 3.17 Entrada RLC.

Enla figura 3.18 se muestra el circuito equivalente simplificado del circuito de la figura 3.17.
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nggs

Figura 3.18 Circuito equivalente de entrada RLC.

En la ecuacién (3.33) se muestra la expresion de la impedancia de entrada para el circuito

mostrado en la figura 3.18, donde Rg es la impedancia de salida del puerto de entrada.

—qg L4 1
Zin = 9m Con + Cos +s(Lg + L) (3.33)
Donde:
. 8m es la transconductancia del transistor de entrada.
. Cys s la capacidad parasita que aparece entre la puerta y la fuente del transistor.

De la ecuacion (3.33) se deduce que si se elige correctamente el valor de L¢ y Lg> se puede

ajustar el valor de impedancia deseado, en nuestro caso 50 £2. Para ello, una vez polarizado y dimensionado

el transistor, lo que implica que los valores de g, y Cg s son fijos y conocidos, se puede proceder a calcular

los valores de g y L g necesarios para adaptar la impedancia de entrada.

En la ecuacién (3.33), la parte real de la impedancia de entrada se fija con el valor Lg segin

se muestra en la ecuacion (3.34).

g
gs
Despejando Lg en la ecuacion (3.34) se observa que su valor queda en funcién de g,, y de Cyq

(ver ecuacion (3.35)), y por lo tanto el valor de L¢ dependerd de las dimensiones y de la polarizacion del

transistor de entrada como se comentd anteriormente.
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Rgs-C,
Lo =22 (3.35)
Im

Analizando la ecuacién (3.33) se deduce que para conseguir una impedancia de entrada resistiva

pura se debe cumplir la igualdad de la ecuacion (3.36).

1
@+5(LS +L,)=0 (3.36)

Simplificando la ecuacion (3.36) obtenemos la ecuacion (3.37).

1

\JCgs'(Ls+Lg)

wy = (3.37)

Donde Wy es la frecuencia central de la banda que queremos amplificar.

De la ecuaciéon (3.37) se puede despejar el valor de Ly que hace que la red RLC entre en

resonancia y, por tanto, que la impedancia de entrada sea resistiva pura.

Como se comenté anteriormente, con la utilizacién de la etapa de degeneracién inductiva
ademas de adaptar la impedancia de entrada se consigue una primera amplificacioén de la sefial de entrada.

A continuacién se explica como se produce esta amplificacion de la senal de entrada.

En la ecuaciéon (3.38) se muestra el factor de calidad del circuito serie RILC de la figura 3.18.

Lg+L C
Q — J(Ls+Lg)/Cgs (3.38)

Rs

En la ecuacién (3.39) se muestra la tensién de la capacidad Cyg del circuito de la figura 3.18.

1 Vi 1 Vi Vi (Ls+Lg)
Vpg=——=2. 1= in =lm, (BT -0, (339)
Cgs'w Zln Cgsw RS—Cgs Rs Cgs
(Cgs (Ls+Lg))

Estos calculos se han realizado suponiendo que a la frecuencia de resonancia de la red RI.C, la

impedancia de entrada Z;;, es aproximadamente Rg.

Como se puede observar en la ecuacion (3.39) la tension Vg es Q veces la tensién de entrada, lo
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que significa que se ha amplificado la sefial de entrada por un factor Q.

Esta primera amplificaciéon de la tension de entrada es importante ya que se consigue reducir

el factor de ruido del amplificador segun la ecuacion:

F _ Pro ﬁ _ Psi/Pni _ (S/N)entrada
PniG  Pg PsiG/Pno (S/N)salida

(3.40)

Seguin esto serfa interesante que el factor de calidad del circuito RILC de entrada sea lo mas alto
posible. Sin embargo la magnitud del factor de calidad esta limitado, principalmente porque un factor
de calidad elevado harfa que la sintonizaciéon del ILNA fuese muy selectiva y cualquier dispersion o
variacion en los valores de los componentes provocaria un desplazamiento da la banda que pretendemos

amplificar.

Por otro lado el factor de ruido F del amplificador cascodo degenerado es [8]:

2
g w
F=1+"2.7, (—) (3.41)
2 wT

Donde:
° 9ma es la transconductancia del transistor M7.
. Zoy es 50 Q.
. wr es la frecuencia de ganancia unitaria de transistor M7.
. w es la frecuencia para la que queremos conocer el ruido.

En la ecuacién (3.41) podemos observar como la figura de ruido crece cuadraticamente con la
frecuencia, lo cual se debe principalmente a que la tensiéon de entrada decrece con la frecuencia al

atravesar el transistor M7, [28].

Finalmente el IIP3 del amplificador cascodo degenerado es [8]:

2
HP3ys = T295 5 [1P3gy05 - (g - Z0)? - (22) (342

() "
Vin
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Los valores de Lgy Ly planteados en este desarrollo son meramente orientativos y se deben
utilizar como primer valor estimado para posteriormente ajustarse a través de la simulacién, ya que el

modelo utilizado es un modelo simplificado y por tanto no se han tenido en cuenta otros parametros.

3.4.2 Adaptacion de la impedancia de salida

Como sabemos, la ganancia de un amplificador depende en gran medida de la carga que se tiene
conectada a su salida. Es decir, la ganancia de un amplificador esta en funcién de la impedancia de
entrada que presenta la etapa que le sigue. En muchos casos el valor de esta impedancia es muy
bajo lo que produce que la ganancia del amplificador disminuya notablemente. Para solucionar este

problema es necesario el uso de una etapa de salida llamada buffer.

El buffer tiene como finalidad bajar la impedancia de salida de un circuito con el fin de poder
alimentar cargas pequefas. Las caracteristicas ideales de este tipo de etapa de salida son ganancia

unitaria en tensién y ganancia alta en corriente.

El diseno de una buena etapa de salida con transistores MOS conlleva una serie de
dificultades debido a las caracteristicas de la tecnologfa. A continuacion analizaremos la etapa de salida

mas comunmente empleada en ente tipo de disefios.

3.4.2.1 Etapa seguidor de fuente

El esquema de este tipo de etapa de salida con tecnologia MOS se muestra en la figura 3.19. La
ganancia en tension ideal de la etapa seguidora de fuente esta en torno a 1, si bien la realidad es que en la
practica dicha ganancia es menor por lo que se produce una atenuacién de la sefal de salida. Esta caida
de ganancia se debe principalmente a la baja transconductancia que presenta el transistor y en menor
medida al efecto de cuerpo (body effect). El efecto de cuerpo es la variacion de la tension umbral del

transistor V debida a la variacion de potencial del sustrato.
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Vdd

Figura 3.19 Etapa seguidora de fuente.

La impedancia de salida de esta etapa es mas alta que en el caso de su equivalente en
tecnologia bipolar. Aunque el comportamiento de la etapa fuente seguidora no es tan bueno como el
caso de su equivalente en tecnologia bipolar, su uso esta bastante extendido ante la dificultad de
encontrar etapas que se comporten mejor. En el disefio de un seguidor de fuente se debe intentar que
la ganancia sea lo mas cercana posible a la unidad y conseguir al mismo tiempo una impedancia de
salida de 50 £2. Si bien, como se comento al comienzo del apartado 3.4.2., las etapas integradas en un
mismo chip no necesitan estar adaptadas a un valor estandar (50 £2), basta con que estén adaptadas
entre ellas. Los objetivos de este proyecto solo abarcan el estudio del I.LNA, pero lo sitian dentro del
esquema de un transmisor receptor para UWB, mostrado en la figura 1.2., por lo que cualquier otro
valor podria ser igualmente valido siempre y cuando la siguiente etapa de dispositivo estuviera adaptada

a €l

3.4.2.2 Fuente de corriente con transistores MOS

Como vimos en el apartado anterior, el buffer de salida necesita para su correcto funcionamiento
una fuente de corriente ideal, es decir aquella que suministra la misma corriente independientemente de
que existan variaciones de tension entre sus extremos. A partir de la tecnologfa y de la figura 3.20, se
puede deducir que si se mantiene constante la tension aplicada entre la puerta y la fuente de un transistor
MOS' y nos aseguramos que esta trabajando en la zona de saturacion se puede conseguir que el
transistor actie como una fuente de corriente relativamente independientemente de la tensién aplicada

entre el drenador y su fuente.
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Corte : Saturacion

» Vs

Figura 3.20 Curva tensién-corriente de un transistor NMOS.

En la figura 3.21 se muestra la arquitectura utlizada para implementar una fuente de

corriente con transistores MOS, esta arquitectura se llama espejo de corriente.

> Vdd

>
o)

=

Figura 3.21 Fuente de corriente implementada con transistores MOS.

El espejo de corriente esta formado por M7 conectado en estructura diodo que genera una

tension Vggqimpuesta por I;. Como Vg esigual a Vg, yambos transistores estin en zona de saturacion,
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se obtiene la relacion de corrientes. La tension Vgq, y por lo tanto V,, se puede fijar modificando el
ancho del transistor de la rama de referencia. Tendremos que llegar a un compromiso entre las areas
de los transistores y la tensiéon Vg ya que un aumento demasiado grande de la tension Vg nos reduce
la tension para polarizar el resto del circuito. La relacion existente entre las dos corrientes se obtiene a

partir de las ecuaciones (3.43) y (3.44).

Iy =20 () (Vs — vy )2 (5.43)
1
I, = et (ﬁ) (Vas — Vr )? (3.44)
2 Ly
Siendo:
. W, la movilidad de los electrones.
. Cox la capacidad de puerta por unidad de area.
. L 1a longitud del canal del transistor (u).
. W el ancho del canal del transistor (u).
. Al coeficiente Wy, * Cyy se le denomina factor de ganancia y se denota con K.

Quedando relacionadas como se muestra en la ecuacion (3.45).

n_ M), _
L (W/L)l B

N (3.45)

A la hora de establecer los valores de la resistencia de referencia y dimensiones de los
transistores se ha de recordar que existe un compromiso entre consumo y area. Si se quiere una
corriente de referencia pequena, el area de la resistencia y de los transistores de las ramas de salida

sera elevada.

Como norma general, para no tener un consumo de potencia inutil la corriente que recorre
la referencia de tensiéon ha de ser aproximadamente un décimo de la corriente que suministra la

fuente de corriente.

3.5 Amplificadores de banda ancha
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La adaptacion de banda ancha fue desarrollada inicialmente por Bode [9] en 1945 y por Fano
[10] en 1950 con el propésito de aumentar el ancho de banda de las antenas. Fano habia derivado un
completo conjunto de integrales que predecian la relacién entre la ganancia y el ancho de banda para
una red de adaptacién sin perdidas que terminara en una impedancia de carga arbitraria. Como
resultado, se demostré que conceptualmente era posible ensanchar la banda de un I.LNA de banda
estrecha. Sin embargo, si bien el disefio de la antena esta totalmente definido antes de disefar la red de
adaptacion, durante el diseno del ILN.A de banda ancha, tanto el amplificador como el circuito de
adaptacion de entrada son desconocidos. En otras palabras, el criterio de adaptacion de banda ancha
usado por Fano, que parte del disefio de un amplificador de banda estrecha optimizado, proporciona

un amplificador de banda ancha no necesariamente optimizado.

Actualmente, como se dijo al principio del capitulo, a la hora de realizar amplificadores de
banda ancha la solucién empleada suele ser usar amplificadores distribuidos, los cuales requieren altos

niveles de consumo y no se optimizan para el ruido.

La soluciéon propuesta en este proyecto para solventar los problemas de consumo y ruido que
implica el uso de amplificadores distribuidos, es sustituir dichos amplificadores por amplificadores de

banda ancha disefiados partiendo de amplificadores de banda estrecha.

Concretamente, nuestro proposito consiste en realizar un amplificador cascodo de banda
ancha a partir de un amplificador cascodo de banda estrecha, como el analizado en apartados anteriores,

para posteriormente doblarlo obteniendo asi un amplificador cascodo doblado de banda ancha.

A continuaciéon abordaremos las modificaciones del amplificador cascodo y cascodo doblado de
banda estrecha que nos permitiran transformarlo en un amplificador cascodo de banda ancha. En la
figura 3.22 se muestra la arquitectura elegida para disefiar nuestro amplificador cascodo de banda

estrecha, que fue analizada en apartados anteriores.
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Figura 3.22 Amplificador cascodo para banda estrecha.

En la figura 3.22 se muestra la arquitectura elegida para disefiar nuestro amplificador cascodo

doblado de banda estrecha, que fue analizada en apartados anteriores.

T ' DD
i irfr ™
—~ ,R.._‘H L_' -
(—'.Lr.n..- s (:L#*’ ) . (J I3
- C., W Vour |
[ rr
~ “OUT  Vap o
C Bufiicr ouUT
\ M2
If;uﬁi'f'
s L;r;g__(‘]’?
IN

Figura 3.23 Amplificador cascodo doblado para banda estrecha.

Para poder realizar amplificadores de banda ancha a partir de los disefios de amplificadores

mostrados en las figuras 3.22 y 3.23 es necesario hacer las siguientes modificaciones:
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. Se tiene que sustituir la red de adaptacion de la entrada, anteriormente de banda estrecha
sintonizada a una frecuencia determinada (inductor Lg), por una red de adaptaciéon de banda ancha
sintonizada a una banda determinada. Para ello, se utiliza un filtro adaptado a la banda de interés.

° Se tiene que sustituir la red de carga de banda estrecha (circuito tanque L;Cp) por una
de banda ancha. Las cargas para banda ancha que mas se suelen usar son: carga RC, series-peaking,
shunt-peaking y shunt-series-peaking que es una combinacion de las dos anteriores [6].

. En el caso del amplificador cascodo doblado hay que sustituir los circuitos resonantes de
banda estrecha (circuitos tanque L7C7) por circuitos resonantes de banda ancha. Lo mas comun es

utiliza una bobina.

3.5.1 Red de adaptacion de entrada de banda ancha

La red de adaptaciéon de entrada de banda ancha es un filtro que se usa para que la parte reactiva
de la impedancia de entrada resuene en la banda de interés. En nuestro caso la frecuencia de corte
inferior (wy) es 3.1 GHz y la frecuencia de corte superior (wy) es 10.6 GHz. Para obtener dicho filtro
comencemos considerando un cuadripolo doblemente terminado con una resistencia de entrada R1y
una resistencia de carga R2, como el mostrado en la figura 3.24. Podemos definir la funcién de
transferencia entrada-salida H (), las pérdidas @ (en nepetianos), y la fase f (en radianes) a través de las

ecuaciones (3.40) y (3.47) [29].

R1

WW 1 2
t +

1 2

Figura 3.24 Cuadripolo doblemente terminado.

a+ jB = InH(jw) =ln% i—j (3.46)
|E|?

2a = In|H(jw)?| =In% = In i s (3.47)
"Rz
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Donde:
. Phhax €s la maxima potencia disponible.
. P, es la potencia disipada en R2.

Si suponemos que la red de adaptacion contenida en el cuadripolo es una red sin perdidas
(compuesta exclusivamente por elementos ideales I y C) que nos permite realizar una adaptaciéon de
banda ancha, entonces en la banda de paso las perdidas & son igual a cero y Pyqy = P,. Bajo estas

condiciones, la impedancia de entrada vista desde el terminal de fuente es real e igual a R1.

A fin de obtener nuestra red de adaptacion de entrada, comenzaremos analizando el filtro paso
bajo en escalera de segundo orden doblemente terminado mostrado en la figura 3.25., en el que los

valores de Ly C se eligen de forma que se cumplan las ecuaciones (3.48) y (3.49).

L=R/wyg

| — C=1/woR R

L= (3.48)
1
= (3.49)

En la figura 3.26 se muestra el valor de la impedancia de entrada del filtro paso bajo en funcién
de la frecuencia. Observamos que en la banda de paso (hasta wg) la impedancia del filtro es
mayormente resistiva, plana e igual a R. Por otro lado, en el resto de la banda la impedancia del filtro es

mayormente reactiva y las sefiales no pueden propagarse a través del circuito [28].
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Figura 3.26 Impedancia de entrada del filtro paso bajo respecto de la frecuencia.

5
S

Para obtener las especificaciones del filtro paso banda se utilizando la transformacién de paso

bajo a paso banda, descrita en la ecuacion (3.50).

N S w
—=>—+=2 (3.50)
[OX) (O N

Donde w, toma los valores de:

. oy, es la frecuencia de corte inferior del filtro paso banda.

. wy es la frecuencia de corte superior del filtro paso banda.

Por lo que:

. El condensador en paralelo (C) se sustituye por un inductor (L1) en paralelo con un

condensar (Cy).
. El inductor en serie (L) se sustituye por un inductor (L) en serie con un condensador

(C3).

Aplicando dichos cambios obtenemos el filtro paso banda en escalera de cuarto orden

doblemente terminado mostrado en la figura 3.27.
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Figura 3.27 Filtro paso banda de cuarto orden en escalera.

En la figura 3.28 muestra el valor de la impedancia de entrada del filtro paso banda en
funcién de la frecuencia. Observamos nuevamente que en la banda de paso (w;,—wy) la impedancia
del filtro es mayormente resistiva, plana e igual a R. Por otro lado, en el resto de la banda la impedancia

del filtro es mayormente reactiva y las sefales no pueden propagarse a través del circuito.

c \ .
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| A e R aas s YV /

W N
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|
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Figura 3.28 Impedancia de entrada del filtro paso banda respecto de la frecuencia.

Por otro lado, para todo filtro paso banda el ancho de banda relativo (n) se define como:

n= wy—wp _ 10.6—3.1
\/a)L-a)U v/3.1-10.6

= 1.308 (3.51)

Al sern > 1, el filtro paso banda puede ser visto como la unién de un filtro paso bajo seguido

de un filtro paso banda, en donde los valores de Ly, L, C; y C; se obtienen a través de las ecuaciones

(3.52) y (3.53).
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Filtro Paso Bajo Ly = o, ¥ C, = s (3.52)
Filtro Paso Al L~2 ¢ ~— 3.53
iltro Paso Alto 2o v (3.53)

Llegados a este punto, podemos observar que la parte derecha del filtro paso banda en escalera
de cuarto orden es igual que el circuito equivalente del transistor con degeneracion inductiva analizado

en el capito 3.4.1.3. La figura 3.29 muestra dicha similitud.

Figura 3.29 Similitud entre filtro paso banda de cuarto orden en escalera y el transistor con degeneracién

inductiva.
De tal forma que si:
L, = Lg (3.54)
C; = Cys (3.55)
R2 = wr " LS (356)

Ambos circuitos se pueden embeber conjuntamente, obteniendo el circuito mostrado en la

tigura 3.30.
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Figura 3.30 Transistor con degeneracion inductiva y adaptacién de banda ancha.

Queda demostrado que es posible embeber la red de adaptacién de banda ancha, constituida
por un filtro paso banda en escalera de cuarto orden, conjuntamente al transistor con degeneracion
inductiva, obteniendo de este modo una adaptacion de impedancias de banda ancha para un transistor

con degeneracién inductiva.

La principal ventaja de esta técnica radica en el hecho de que, al solapar la red de adaptacion de
entrada y el amplificador degenerado, se reduce el nimero de componentes y, con ello, el area del
circuito. No obstante, el solapamiento de componentes también implica un aumento de la complejidad
del disefio, pues los parametros de ajuste de la red de adaptacion de entrada entran en conflicto con los
del amplificador degenerado. En otras palabras, el valor de Lg 6ptimo para minimizar el ruido del
amplificador y obtener maxima transferencia de potencia (ecuaciéon (3.35)) no coincide con el Lg
optimo para adaptar el filtro paso banda a la banda de interés (ecuacion (3.54)). Lo mismo sucede con
el condensador Cys. Esto implica que se deberé llegar a una solucién de compromiso que sera analizada

en el capitulo 5.

3.5.2 Red de Carga

Para poder elegir una carga adecuada, se estudiaran los tipos de estructuras antes

mencionados. En la figura 3.33 se muestra la estructura de la carga RC'y su circuito equivalente.
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Figura 3.33 Carga RC.
Esta estructura viene a ser un filtro paso bajo. En la ecuacién (3.57) se muestra la impedancia de
esta carga.

1 R
Z(s) =R|| o 1iRcCs (3.57)

En la figura 3.34 se muestra la respuesta en frecuencia, la cual empieza a caer debido al polo

que introduce esta carga.

>

W p=j /RC o

Figura 3.34 Respuesta en frecuencia de la carga RC.

La estructura series-peaking y su modelo se muestran en la figura 3.35. Con esta estructura se

puede incrementar el ancho de banda con respecto a la carga RC, del orden de 1.41 + BWg( [6].
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Figura 3.35 Carga series-peaking.

A partir del modelo equivalente de la figura 3.35 obtenemos su impedancia, mostrada en la

ecuacion (3.58).

__ R(s*L-C+1)

1
Z(s) = R|| (s L+ E) = rore (3.58)

En la figura 3.36 se muestra la estructura de la carga shunt-peaking y su modelo. Con esta carga se
consigue aumentar el ancho de banda respecto a la series-peaking. El aumento con respecto la carga RC

viene a ser 1.85 - BWg[0].
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o
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] Figura 3.36 Carga shunt-peaking.

A partir del modelo equivalente de la figura 3.24 obtenemos su impedancia ilustrada en la

ecuacion (3.59).
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1 R+s L
Z(S)= (R+LS)||§=m

(3.59)
Analizando la ecuacién (3.59), se observa que seleccionando adecuadamente los valores de L y C es
posible modelar ficilmente la respuesta en frecuencia de este tipo de red de carga Z(s). Debido a esto y a

disponer de un mayor ancho de banda, la topologia shunt-peaking, es la seleccionada como red de carga.

Otra posibilidad variante del anterior, es la mostrada en la figura 3.37 en la que se puede ver la

estructura series-shunt-peaking y su modelo. Se trata de una combinacion del series-peaking con el shunt-peaking.

Lphynt L. ories
2288
° Vour
E" R 3L,
=" Lseries Vour » Lshunt
I o | > [" —
0 : = ~ —cC
Ir/+%\:| Iy = R
l—‘ o/ =
V F A — ]

in a3 *-.j‘ L

Figura 3.37 Carga shunt-series-peaking.

3.5.3 Circuito resonante

En el caso del amplificador cascodo doblado necesitamos que en la banda de frecuencias de interés
la sefal de corriente de drenador del transistor de entrada (M7) fluya hacia el surtidor del transistor de
salida (M2), para lo cual los circuitos resonantes de banda estrecha deben sustituirse por circuitos
resonantes de banda ancha adaptados a la banda de interés. Como se ilustra la figura 3.38, dicho cambio
consiste en sustituir el circuito tanque L.C (R es la resistencia asociada a la bobina real L, apartado 3.2.2)

por un simple inductor.
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Figura 3.38 Sustitucion del circuito resonante de banda estrecha por uno de banda ancha.

La impedancia del circuito resonante de banda ancha es:

Z(S)=L-S+R (3.60)

3.6 Estructuras de los LNAs de banda ancha

Si bien, el objetivo principal de este proyecto consiste en desarrollar un I.N.4 cascodo doblado de
banda ancha, como hemos visto primero es necesario desarrollar un I.N.A cascodo de banda ancha.
Debido a esto, y con animo de ampliar y profundizar en el estudio que estamos realizando, optaremos por
desarrollar completamente ambos ILNAs. Es mas, a fin de poder realizar un estudio comparativo entre las
prestaciones de las estructuras cascodo y cascodo doblado procuraremos que ambos disefios las tensiones
y corrientes de polarizacion de los transistores sean las mismas, si bien las redes de adaptacion de entrada

y carga asi como el buffer se optimizaran para cada uno de los disefios.

3.6.1 Estructura del LNA Cascodo

En la figura 3.39 se muestra el esquema simplificado del primer disefio. Se trata de un
amplificador cascodo con degeneracién inductiva, una técnica extensamente usada para disefios en
banda estrecha con la diferencia que se ha modificado la red de adaptacién de entrada y la carga por

una de banda ancha.
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Para tener una mayor flexibilidad se le afiade el condensador Cayy entre la puerta y la fuente
de M7. Dicho condensador nos permite desacoplar en parte el disefio de la red de adaptacion de
entrada del dimensionamiento y polarizacion del transistor M7, afiadiendo grados de libertad al disefio
del circuito. Debe tenerse encuentra que esta capacidad auxiliar que se suma a Cgg también modifica el

término real de la impedancia de entrada, tal y como vemos en la figura 3.39.
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Figura 3.39 Esquema simplificado del LNA cascodo de banda ancha.

3.6.2 Estructura del LNA cascodo doblado

En la figura 3.40 se muestra el esquema simplificado del segundo disefio. Se trata de un
amplificador cascodo doblado con degeneracion inductiva. Si se cumplen las restricciones planteadas en el
apartado 3.3.2. este diseflo se comportara como el circuito cascodo mostrado en el apartado 3.6.1, por lo
que cabe esperar que las prestaciones de ambos sean similares. Por otro lado, igual que en la estructura

anterior se ha afladido el condensador Cpyx entre la puerta y la fuente de M7, para tener una mayor

flexibilidad.
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Figura 3.40 Esquema del LNA cascodo doblado completo.

3.6.3 Analisis de las estructuras

En este apartado se analizan la adaptacion de entrada, la ganancia y la figura de ruido de las
estructuras planteadas de manera conjunta pues el estudio de ambas es idéntico si se cumplen las

restricciones planteadas en el apartado 3.3.2.

3.6.3.1 Adaptacion de entrada

En la figura 3.41 se muestra el esquema de la red de entrada del LNA. Se trata de la estructura
de un filtro paso banda en escalera de quito orden, si bien Cjy no es mas que un condensador de
desacoplo y debe dimensionarse adecuadamente para no afectar al resto de los elementos de la red de

entrada.
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Figura 3.41 Esquema de la red de entrada.

A partir de este esquema se saca la impedancia de entrada del circuito serie RILC formado por el

transistor, la bobina Lg y el condensador Cp = Cyg + Cayx , que se muestra en la ecuacion (3.61).

Zn(§) =———— + S - Lg+—92 ., (3.61)

S(Cgs+Caux) (CgstCaux)

La parte real de Z;y se elige idealmente para ser igual a la resistencia de la fuente (terminacion

del filtro), tal y como se muestra en la ecuacion (3.62).

Im

——— - Lc =R 3.62
(Cgs+Caux) S S (5:62)

De tal forma que las pérdidas de energfa en el filtro paso banda son de 0 4B. La eleccion de los

elementos reactivos del filtro se determina por el ancho de banda del filtro que queramos hacer.

Hasta aqui parece sencilla la adaptacion de entrada del circuito, sin embargo el cuadro descrito
hasta ahora se complica por la presencia de la capacidad de puerta-drenador de M7 (Cyq), la cual hace
que la parte real de Z;y disminuya con respecto a la ecuacion (3.61). En la figura 3.42 se muestra el

esquema de la red de entrada con la capacidad Cyq incluida.
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Figura 3.42 Esquema de la red de entrada con Cgq.

Ademas, esta capacidad introduces una serie de resonancias con el resto de elementos del circuito
que hay que mantener lo mas alejado de la banda de interés para que no interfiera en el funcionamiento

esperado del circuito.

3.6.3.2 Analisis de la ganancia

En la ecuacion (3.63) se muestra el valor de la impedancia de la red de entrada.

_ Rs
Zin(s) = ) (3.63)

Donde F(s) es la funcién de transferencia del filtro paso banda en escalera de cuarto orden
(figura 3.25). La funcion de transferencia del filtro paso banda F(s) es aproximadamente la unidad
dentro de la banda de interés y tiende a cero fuera de ella. La impedancia que se ve en el amplificador es

por lo tanto igual a Rs dentro de la banda, y es muy alta fuera de ella.

En la ecuacion (3.64) se muestra la corriente que entrada a M7.

F(s)vin
Ie_m1(s) = TRy (3.64)

En alta frecuencia, el transistor MOS actia como un amplificador de corriente siendo la ganancia

de corriente la especificada por la ecuaciéon (3.65).
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B(s) = SQT"‘T (3.65)

Como consecuencia, suponiendo que el cascodo opera idealmente, la corriente de salida es la

mostrada en la ecuacion (3.60).

F(S)-gmvi
Ip_pz(s) = ————+

P (3.66)

Este resultado indica que la ganancia en corriente disminuye con la frecuencia debido a Cr.

Por otro lado en la figura 3.43 se muestra un amplificador con shunt-peaking y su modelo. Esta es

la red de carga elegida para nuestros disefios.
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Figura. 3.43. Amplificador shunt-peaking y su modelo
La impedancia del circuito RILC de salida se muestra en la ecuacién (3.67).
2,(8) = (5L, + Rl )
=(S-L, + = 3.67
t BT s Coue (S2LuCout+s Rs Coue+1) G0
Por lo tanto, la ganancia total con la carga shunt-peaking sera la mostrada en la ecuacion (3.68).
SLy
Vout — gmF(S) . R+ R (3.68)
Vin S-Cr'Rs  ($%Lp Cout+s-Rs'Cout+1) .
Donde:
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Donde:
. R, esla resistencia de la carga.
. L;, eslainductancia de la carga.
. Cout s la capacidad total entre el drenador de M2y tierra, como se muestra en la ecuacién
(3.69).
Cout = Capz + Cgb3 (3.69)
Donde:
. Cgpo es la capacidad drenador-sustrato de M2.

. Cyp3 es la capacidad puerta de M3.

La ecuacion (3.70) muestra que Cyy,p introduce una resonancia parasita con Ly, la cual debe ser

mantenida fuera de la banda.
Otras capacidades parasitas tales como las de los nodos de fuente y drenador de M7 tienen

un efecto petjudicial en el funcionamiento del amplificador. La capacidad fuente-sustrato de M7 (Cgpq)

esta en paralelo con Lg, como se muestra en la figura 3.44.

£

- Cdbf

Figura 3.44 Capacidades parasitas.
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Si la resonancia resultante del paralelo estuviese dentro de la banda, la degeneracion

inductiva quedaria comprometida.

Por otra parte, la inductancia a frecuencias mas bajas se vera alzada. Como resultado, la parte
real de la impedancia de entrada tiene una dependencia indeseable con respecto la frecuencia. La
capacidad parasita total del drenador de M7 (Cgpq + Cysz) introduce un polo que limita el ancho de

banda del amplificador a altas frecuencias.

Finalmente el buffer fuente-seguidor M3 es necesario para adaptar el amplificador a la carga
externa, en nuestro caso Ry es igual 50 Q. La tension externa de salida V', esta relacionada con el

voltaje de salida del amplificador V,,,,; por la ecuacion (3.71).

Vout _ 9m3Rext
Vout 1+gm3 Rext

(3.71)

3.6.3.3 Analisis del ruido

El ruido en este circuito se debe principalmente a las pérdidas de la red de entrada y a M7. La
contribucion de ruido de la red de entrada es debida al limitado factor de calidad QQ de las bobinas. Esta
contribucién se optimiza usando bobinas con el mayor factor de calidad Q posible. La optimizacién del
factor de ruidode M7 se consigue dimensionando y polarizando adecuadamente el transistor, esta técnica
ha sido completamente estudiada para el caso de disefios de I.N.As de banda estrecha [4]. En el caso de
banda ancha, el ruido de M7 depende no sélo de la corriente Ip;4¢1 y del ancho del transistor sino que
depende también de la frecuencia, [8] y [28]. La figura de ruido de M7 para ambos disefios queda

modelada por la ecuacién (3.41), analizada en el apartado 3.4.1.3.

Ademas de la contribuciéon de ruido por parte de la red de entrada y del dispositivo M7, hay que

tener en cuenta:

. La contribucién de M2, particularmente significante a frecuencias altas [6].
. La contribucién de la carga R; .

. La contribucién del buffer de salida M3.
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3.7 Resumen

En este capitulo se han estudiado las caracteristicas de la estructura en fuente-comun para
banda estrecha, asi como la configuracién en cascodo y cascodo doblado. Gracias a ello se ha podido
entrar en detalle de las dos estructuras elegidas para nuestros disefios en banda ancha. Este capitulo es
de gran importancia, ya que el disefio posterior, tanto a nivel de esquematicos como a nivel de /zyout se

hara en base a él.

En el siguiente capitulo veremos las caracteristicas de la tecnologia empleada para nuestro
trabajo. Esta tecnologia es la denominada UMC 0.18um CMOS de United Microelectronic Circuit. Para
ello, estudiaremos uno a uno todos los componentes suministrados por UMC que entran en juego en

el disefio de nuestros I.IN.As.
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En el capitulo anterior estudiamos las principales caracteristicas y topologias de los ILN.As
para UWB. Este paso sera de gran utilidad a la hora de realizar nuestro disefio. Sin embargo, antes
de comenzar con él debemos realizar un estudio de la tecnologifa que se va a utilizar. Por esta razén
hemos realizado este capitulo, con el que pretendemos dar una vision general de la tecnologifa UMC
0.18 pm Mixed Mode/ RE CMOS 1.8 17/ 3.3 17 1P6M (UMC 0.18 wm CMOS) de la fundidora United
Microelectronic Cirenit (UMC). Esta tecnologia consta de seis metales siendo la dltima capa de metal
de espesor y conductividad mayor a efectos de mejorar el factor de calidad de los inductores
integrados. En cuanto a los dispositivos activos, consta de transistores MOSFET, siendo la
longitud de puerta minima de 0.18 zz. Asi mismo la tecnologia UMC 0.18 um ofrece una amplia librerfa

de componentes pasivos.

En el analisis de los componentes disponibles en las librerfas comenzaremos con una descripcion
tedrica de los dispositivos, para posteriormente analizar el modelo genérico de cada componente.
Finalmente centraremos nuestro estudio en aquellos componentes que han sido optimizados para radio

frecuencia.
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4.1 Resistencias

4.1.1 Construccion

El valor 6hmico de una resistencia integrada depende principalmente del valor de la
resistividad del material que la constituye y de las dimensiones del material. En la figura 4.1 se muestra

una resistencia integrada y los parametros que influyen en el valor 6hmico.

W

F Y
4

r"y

i

Figura 4.1 Parametros de una resistencia.

Partiendo de la figura 4.1 el valor de la resistencia se obtiene a partir de la ecuacion (4.1).

“4.1)

w
R=t.2
t L

Donde los parametros que intervienen son:

®  p eslaresistividad del material.
® t eseclespesor del material.
® L eslalongitud de la pista.

® W eslaanchura de la pista.

En procesos de semiconductores el espesor de las capas de material resistivo es un valor

constante, por lo que el valor de la resistencia puede determinarse a partir de la ecuacion (4.2).

w
R = quuare T (4.2)

En la ecuacion (4.2) Rgquqre tepresenta la resistencia por cuadro, que es el cociente entre la

resistividad y el espesor de la resistencia.
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4.1.2 Resistencias en la tecnologia UMC 0.18 um

La tecnologia UMC 0.18 um CMOS presenta multiples resistencias; RNHR, RINNPO,
RNPPO, RMT,..., que se utilizan dependiendo del valor resistivo que se pretenda integrar. En la

figura 4.2 se muestra el cuadro de didlogo de Cadence donde se ajustan los parametros de las resistencias.

GO =] & N o G b e

Figura 4.2 Parametros en las resistencias.

A continuacién se detalla el funcionamiento de cada uno de los parimetros mostrados en la

figura 4.2:
1 Model Name: Nombre del modelo usado durante la simulacién (no editable).
2 Width of Resistor: Ancho del dispositivo.
3 Length of Resistor: Longitud del dispositivo.
4 Resistance: Resistencia total del dispositivo.
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Rsh of Model Equation: Valor resistivo para el cuerpo de la resistencia (no editable).
Rend of Model Equation: Valor resistivo para el sustrato de la resistencia (no editable).

deltaW of Model Equation: Valor deltaW de la resistencia (no editable).

[ <IN = S

deltaLL of Model Equation: Valor deltal. de la resistencia (no editable).

4.1.3 Resistencias optimizadas para RF en la tecnologia UMC 0.18 um

A partit de ahora nos centraremos en las resistencias de los tipos RNHR_RF y
RNNPO_RF/RNPPO_RF. Durante la simulacién de estos tipos de resistencias se utiliza el mismo
circuito equivalente, si bien las ecuaciones que determinan los valores de los componentes que
configurar dicho modelo varfan en funcién del tipo de resistencia [2]. En la figura 4.2 se muestra el

circuito equivalente de una resistencia en la tecnologia UMC 0.18 um CMOS.

Rs

1 AN M -

Cox1 Cox2

Csubl Rsubl Csub?2 Rsub?2

Figura 4.3 Circuito equivalente de una resistencia.

En la figura 4.3 observamos que el valor pretendido de la resistencia en cuestion es Rs. Por otro
lado la capacidad asociada al oxido del condensador ha sido dividida en dos partes, una a cada lado de

la resistencia; Cox1 y Cox2. Por ultimo, la influencia del sustrato ha sido modelada utilizando una red
RC.

Las caracteristicas de estos tipos de resistencias son:

. El calculo de los parametros del modelo se basa en una formula escalar.
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. El rango de frecuencias de operacion es: 100 MHz-10 GHz.
° El ancho de pista debe ser mayor a 2.

. La relacién entre el largo y el ancho de la pista debe ser menor a 10.

En la figura 4.4 se muestra un ejemplo de resistencia del tipo RNHR_RF generada a partir del

asistente que presenta el £/ de disefio de la tecnologfa.

Poly Dummy (VDD)

Metal 6

Diffusion Dummy Block
Figura 4.4 Layout de RNHR_RF .

En la figura 4.5 se muestra un ejemplo de resistencia del tipo RININPO_RF generada a partir

del asistente que presenta el 47 de disefio de la tecnologfa.

(GND for N+

Polv Dumm
Y Y VDD for P+)

Met

Diffusion Dummy Block
Figura 4.5 Layout de RNNP0_RF.
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4.2 Condensadores

4.2.1 Construccion

En sistemas integrados la implementaciéon de condensadores se reduce a la construccion de un
condensador plano empleando dos capas de metal separadas por una capa de material aislante. En la

figura 4.6 se muestra un esquema donde esto queda reflejado.

Metal 1

Aislante

Metal 2
Figura 4.6 Corte de un condensador.

Partiendo de la figura 4.6 el valor de la capacidad del condensador viene dado por la

ecuacion (4.3).

R== (4.3)

4.2.2 Condensadores en la tecnologia UMC 0.18 um

Esta tecnologia dispone de cuatro tipos de condensadores; NCAP MM, CCAP_MM,
PCAPACITOR y MIMCAPM_RF, que se utilizan dependiendo del valor capacitivo que se pretenda
integrar. En la figura 4.5 se muestra el cuadro de dialogo donde se pueden ajustar los diversos

parametros de los condensadores.
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LA RWN =

Figura 4.7 Parametros ajustables en los condensadores.

A continuacién se detallan los parametros mostrados en la figura 4.7.

1 Model Name: Nombre del modelo usado durante la simulacién (no editable).

2 Total Width: Ancho por finger del condensador multiplicado por el numero de fingers
(Ancho total).

3 Finger Width: Ancho de cada finger. Conocido el numero de fingers y el ancho total del
condensador, se calcula el ancho por finger dividiendo el ancho de puerta total por el numero de fingers.
Si dicho valor no coincide con un valor estandar, se reconfigura al valor estindar mas cercano
recalculando el ancho total del condensador.

4 Length: Ancho de puerta por finger del condensador.

5 Finger Number: Numero de pistas de polisilicio usadas en el /zyout.

6 Capacitance: Valor capacitivo utilizado durante la simulacion.
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7 Parasitic Capacitance (F/m?: Capacidad laminar (no editable, las unidades son
faradios partido metros cuadrados).

8 Fringing Capacitance (F/m): Capacidad marginal (no editable, las unidades son
faradios partido metros cuadrados).

9 AD AS PD PS Editable: Control booleano que permite controlar el area y periferia de la
regiones de fuente y drenador (AD, AS, PD, PS) para ser usada en la simulacién. Si dicho control esta
seleccionado, el usuario puede introducir manualmente los valores. Por defecto dichos valores se
calculan automaticamente.

10  Drain diffusion area (AD): Area total de la difusién en la regién de drenador. Este
parametro es editable si el control AD AS PD PS Editable esta activado.

11 Source diffusion area (AS): Area total de la difusién en la region de fuente. Este
parametro es editable si el control AD AS PD PS Editable esta activado.

12 Drain diffusion periphery (PD): Perimetro total de la difusion en la region de drenador.
Este parametro es editable si el control AD AS PD PS Editable esta activado.

13 Source diffusion periphery (PS): Perimetro total de la difusion en la region de fuente.
Este parametro es editable si el control AD AS PD PS Editable esta activado.

14 Multiplier: Numero de dispositivos MOS en paralelo (solo editable en el esquematico).

4.2.3 Condensadores optimizado para RF en la tecnologia UMC 0.18 um

A partir de ahora nos centraremos en el condensador MIMCAPM_RF. Este condensador se
basa en un disefio modular que parte de un bloque o finger de condensador y lo replica a fin de obtener
la capacidad deseada (mirar figura 4.10). En la figura 4.8 se muestra el circuito equivalente del

condensador MIMCAPM_RF de la tecnologia UMC 0.18 um CMOS.

Cs Rs Ls
- |IVWVW‘—I 2
Cox

Figura 4.8 Circuito equivalente del condensador MIMCAPM_RF.
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En la figura 4.8 observamos que el valor pretendido del condensador es Cs. Por otro lado Lg y
R son la inductancia y resistencia parasitas. Finalmente, la capacidad parasita existente entre el metal

mas bajo y el oxido, se modela con C,,,.
Las caracteristicas de este tipo de condensador son:

. El calculo de los parametros del modelo se basa en una formula escalar y se utiliza tanto

para las caracteristicas de un bloque o finger del condensador, como para las del condensador entero.
. El rango de frecuencias de operacion es: 100 MHz-10 GHz.
. El tamafo minimo del condensador es de 10 z» *10 um.

. Existe una limitacion entre el ancho (W) y el largo (L) del transistor modelada por la

ecuacion (4.4).
1<Enxy, ny) S 6 (4.4)

Donde nx y ny son el nimero de bloques o fingers horizontales y verticales respectivamente.

En la figura 4.9 se muestra un ejemplo de condensador del tipo MIMCAPM_RF generado a

partir del asistente que presenta el kit de disefio de la tecnologia.

- e o e L 3y -
et J}.\fﬁ% & :-\.'?!-'c.::. ) 5 SRR
R i P B e L

B Y Y Y s N e e e Tt T

TR A e R R A T R S T MR T

Rl e b R A A A G i s A s By A T AT TP il i,

Diffusion Dummy
Figura 4.9 Layout de un condensador MIMCAPM_RF.
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En la figura 4.10 se muestra un esquema de la secciéon transversal del condensador

MIMCAPM_RF.

PORTZ (M6} PORTI (M6)

Figura 4.10 Seccién del Layout de un condensador MIMCAPM_RF

4.3 Bobinas

4.3.1 Construccion

La manera mas habitual de disefiar un inductor integrado es generar una espiral con pistas
de metal sobre un sustrato determinado. Debido a que uno de los extremos de la espira queda en el
interior de la misma, sera necesario disponer al menos de dos niveles de metal para poder tener acceso a
dicho terminal. Al trozo de pista que pasa por debajo de la espiral principal para acceder al terminal
interior se la suele denominar wnderpass o cross-under. En la figura 4.7 se muestra el /Jayout de una
bobina espiral cuadrada simple en donde se puede apreciar la disposicion del underpass asi como
los parametros mas importantes de su geometria (radio r, anchura W, separacién de las pistas S y

numero de vueltas n).
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Sio,
Capa epitaxial n

Sustrato p

Figura 4.7 Layout de una bobina cuadrada simple.

4.3.2 Funcionamiento

Un inductor se caracteriza por su factor de calidad, cuyo valor suele estar en el intervalo de 5 a
20 para subsistemas de banda ancha, siendo algo mayor para redes de banda estrecha (filtros). La

ecuacion que modela el factor de calidad de un inductor es:

Im(Yq1)
— M1y 4.5
Q Re(Y11) (#-5)

En la practica, el factor de calidad de los inductores integrados sobre silicio no satisface las
especificaciones indicadas debido a las pérdidas asociadas al dispositivo. La respuesta de los inductores
integrados ha sido y sigue siendo objeto de investigacion de modo que lo fenémenos fisicos
causantes de la degradacién de la misma han sido ya identificados. L.os mads relevantes se asocian a
pérdidas en el sustrato poco resistivo, pérdidas en los metales por su alta resistividad junto a las
causadas por el efecto pelicular (skin effect) [7] y por las corrientes de torbellino (eddy currents) [7]
inducidas en ambos medios. Estas dos ultimas fuentes de pérdidas, e efecto pelicular y las pérdidas por

corrientes de torbellino, no son faciles de modelat.

Cuando se aplica tensiéon en los extremos de una espira aparecen los campos eléctricos y

magnéticos de la figura 4.8.

. El campo magnético B(t) estd originado por la cortiente alterna que circula por las

espiras. Es el responsable del comportamiento inductivo del dispositivo, asi como de las corrientes inducidas
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en el sustrato y las pistas de la espira. Como B(t) atraviesa el sustrato y las pistas de la espira, se inducen
corrientes de torbellino en ambas.

. E;(t) es el campo eléctrico en las pistas de la espira. Produce la cottiente de conduccion y
asociada a ella aparecen pérdidas 6hmicas en las pistas debido a la resistividad de los conductores.

. E,(t) es el campo eléctrico entre las pistas de la espira y estd causado por la diferencia de
tension entre los conductores. Ocasiona el acoplamiento capacitivo entre ellos actuando el 6xido como
dieléctrico.

. E3(t) es el campo eléctrico entre la espiral y el sustrato, el cual estd causado por la
diferencia de tension existente entre ambos. Genera el acoplamiento capacitivo entre la espira y el
sustrato ademas de pérdidas 6hmicas en este dltimo.

. E.(t) es el campo eléctrico entre la espira y el crossunder. Genera una capacidad

parasita asociada en paralelo a la bobina.

* E,() B(t)‘ e
& [T I |

|II T '““lll

Figura 4.8. Campos eléctricos y magnéticos en un inductor integrado.

4.3.3 Modelo de la bobina

El modelo clasico se basa en la interpretaciéon de los fendémenos fisicos estudiados en el
apartado anterior. La estructura de este modelo, considerando al inductor como un dispositivo de dos

puertos, se muestra en la figura 4.9.
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———
e

L WY

R L
Cox1 = Com2
Csubl ___ Rsub1 Rsub 2 —y— Csub 2

Figura 4.9 Modelo clasico de dos puertos de inductores espirales integrados.

En la figura 4.9 observamos que en serie con la inductancia deseada L, aparece una resistencia &
que modela las pérdidas 6hmicas generadas por E;(t) (ver figura 4.8). El condensador C da cuenta

del acoplamiento capacitivo generado por E,(t) y E4(t). El resto de los elementos que apatrecen en el

circuito describen los efectos del sustrato.

En particular, los condensadores Cpyyq y Cpyp modelan las capacidades del éxido existente entre
la espiral y el sustrato, mientras que Cgypq v Csypz dan cuenta de la capacidad del sustrato. Por dltimo
Rgup1 v Rsupz modelan las pérdidas 6hmicas del sustrato. Ademas, se observa que el circuito equivalente
de la figura 4.9 no es simétrico, debido a que el /yout de la propia inductancia integrada es sélo
parcialmente simétrico. De hecho, la presencia del wnderpass cerca de uno de los puertos del
dispositivo hace que el acoplamiento capacitivo con el sustrato sea diferente en ambos lados. Por
tanto, el proceso de caracterizacion proporcionara valores de Cpy1, Csup1 v Rsupr ligeramente

diferentes a los de Cpx2, Csup2 v Rsup2-

La bondad de un circuito equivalente depende de la precision que se obtenga en el
modelado del dispositivo real. Los valores de los elementos que componen el circuito
equivalente se extraen mediante procesos de ajuste que se basan en el analisis de las medidas

experimentales. Cuanto mas precisos sean estos ajustes, mas correcto sera el circuito equivalente.

Los resultados que se encuentran en la literatura muestran que el modelo presentado se
acomoda bastante bien a las medidas, especialmente a frecuencias bajas. Sin embargo, cuando se trata de

modelar el funcionamiento de la bobina a frecuencias elevadas el modelo clasico ya no es tan acertado [7],
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si bien es el modelo equivalente utilizado para el tnico inductor disponible (I._ST.CR20K_RF) en el kit de

desarrollo de la tecnologia [1].

4.3.4 Bobinas en la tecnologia UMC 0.18 um

La tecnologia de UMC presenta un unico modelo de bobina, el I, SL.CR20K_RF. En la figura

4.10 se muestra el cuadro de dialogo donde se pueden ajustar los diversos parametros de la bobina.

N o L b

4.10 Parametros ajustables en la bobina.

A continuacion se detallan los parametros mostrados en la figura 4.10.

1 Model Name: Nombre del modelo usado durante la simulacién (no editable).

2 Diameter: Diametro de la Bobina.
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3
4

Width: Ancho de la bonina.

Turn Number: Numero de vueltas que da la espiral que conforma la bobina.

Inductance: Resistencia total del dispositivo.

Las caracteristicas de este tipo de bobinas son:

El calculo de los parametros del modelo se basa en una formula escalar empirica que

permite modelar el inductor en espiral en diferentes geometrias.

El rango de frecuencias de operaciéon es: 100 MHz-10 GHz.

El rango efectivo de valores inductivos es: 1-12 »H a la frecuencia de 300 MHz.
El rango del ancho de la capa de metal superior es: 6 um ~ 20 um.

El rango del diametro interior de la espiral es: 126 um ~ 238 um.

El rango del nimero de vueltas es 1.5:1:5.5 (1.5,2.5,3.5,4.5,5.5).

El espaciado entre las pistas de metal esta fijado a 2 u.

Es espesor de la capa de metal superior es de 20KA.

En la figura 4.9 se muestra un ejemplo de bobina del tipo L._SLLCR20K_RF generada a partir

del asistente que presenta el £z de disefio de la tecnologfa.
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Diffusion Dummy

Figura 4.10 Layout de una bobina L. SLCR20K_RF.

4.4 El Transistor MOSFET

4.4.1 Construccion

En la figura 4.11 se muestra un corte esquematico de dos transistores MOS tipo n y tipo p
respectivamente. En el caso del transistor tipo n, la fuente y el drenador estan formados por difusiones
n+, sobre el sustrato p. Por otro lado, en el caso del transistor tipo p la fuente y e drenador estin
formadas con difusiones tipo p+ sobre un pozo tipo n. Tanto en el MOSFET tipo p como en el

tipo n, el terminal de puerta se encuentra siempre aislado del sustrato mediante una capa de SiO,.
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Sutidor Puerta Drenador Swtidor Puerts Drenador

Fox

Fox Fox Fox

Figura 4.11 Corte esquematico de transistores MOS.

4.4.2 Funcionamiento

Como se muestra en la figura 4.12, si en un MOSFET tipo n se aplica un nivel de tension

nulo entre la puerta y el surtidor y se aplica una tensién positiva entre el drenado y €l surtidor
, no circulara corriente entre los terminales de drenador y surtidor. Esto se produce ya que no

es suficiente tener acumulados una gran cantidad de portadores tanto en e drenador como en el
surtidor, sino que debe existir un canal fisico por el que circulen estos portadores. En esta situacion se

dice que el transistor MOSFET se encuentra en corte.

Figura 4.12 MOSFET tipo n en corte.

Si se aumenta la tensién ~ , este nivel de tension presionard a los huecos situados cerca de la
capa de SiO, hacia las regiones mas profundas del sustrato tal como muestra la figura 4.13. Por el
contrario, los electrones se veran atraidos hacfa la capa de SiO, que, debido a su caracter aislante, evita
que los electrones sean absorbidos por el terminal de puerta. A medida que aumenta el valor de la

tension de  , se produce un aumento de la concentraciéon de electrones cerca de la capa de SiO, hasta que
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la regiéon tipo n inducida pueda soportar un flujo de corriente entre el drenador y la surtidor. Al
nivel de VGS que hace que se produzca un aumento considerable de la corriente del drenador al
surtidor se le llama tension de umbral (V). Cuando se consigue circulaciéon de cortiente del drenador

al surtidor se dice que el MOSFET se encuentra en la regién de triodo o zona éhmica.

-

FDOX

—

FDOX

510

T
11
++++

Ip

-

Figura 4.13 Detalle del MOSFET tipo n en zona 6hmica.

En la regién de triodo la ecuacion (4.6) determina la corriente de drenador del MOSFET.

w
Ip=pn Cox-7 (Vgs —Vr) - Vps — (4.6)

Vps®
2

Donde:

. W, es la movilidad de los electrones.

. Cox s la capacidad de puerta por unidad de area.
. L es la longitud del canal del transistor (u).

. W es el ancho del canal del transistor (u).

Como ya se ha comentado cuando el valor de Vg es mayor que la tensién umbral, la
densidad de los portadores libres en el canal aumenta, dando como resultado un mayor nivel de
corriente de Drenador. Sin embargo, si se mantiene Vgg constante y sélo se aumenta el nivel de Vpg, la
corriente de Drenador alcanza un nivel de saturacion. Esta saturacion de la corriente de drenador se

debe a un estrechamiento del canal inducido tal como muestra la figura 4.14.
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In

i
-

Figura 4.14 Detalle del MOSFET tipo n en zona de saturacion.
La tension de Drenador a Puerta (V) viene dado por la ecuacion (4.7).

Ve = Vps — Vs “4.7)

Si se mantiene Vg fijo y se aumenta el valor de la tension Vpg, tal como muestra la ecuacion
(4.7), el valor de la tensién Vpg se reducira. Esta reducciéon de la tensién hace que se disminuya la
fuerza de atracciéon de los portadores libres en la regién del canal inducido causando una
reduccién efectiva del ancho del canal. Esta reduccién establece una condicién de saturacion, en la que
cualquier aumento de Vj¢ no se traduce en un aumento de la corriente. En esta situacién la corriente
de drenador viene dada por la ecuacion (4.8), diciéndose que el transistor se encuentra en zona de
saturacion.

nC w
Ip =22 = (Vgs — Vr)? 4.8)

Donde al coeficiente ([, + Cox) se le denomina factor de ganancia y se denota con K,.

A pesar de que el desarrollo anterior se refiere a un transistor MOSFET tipo n, en el caso del
transistor MOSFET tipo p las ecuaciones son las mismas, con la tnica excepcion de que el sentido de la

cottiente Ip en el MOSFET tipo p es contratio del MOSFET tipo n.

4.4.3 Modelo de Baja Frecuencia

En la figura 4.15 se muestra el modelo en baja frecuencia del transistor MOSFET.
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PUERTA DRENADOR

e ® T o
Sm.Vgs % I'g
Figura 4.15 Modelo del MOSFET de Baja Frecuencia.
Donde:
. 1, representa la parte real de la impedancia de salida del transistor, es decir la resistencia del
canal.
. 9m es la transconductancia del transistor y viene dada por la ecuacion (4.9).
2:up-Cox W I CoxW-I
HnCox . _D — Hn'Cox D (4'9)
Lyp N2 Legy

Donde:
° Lefy es lalongitud efectiva del canal (um).
. Ip es la corriente de drenador.

4.4.4 Modelo de Alta Frecuencia

En la figura 4.16 se muestra el modelo de alta frecuencia del transistor MOSFET, donde puede

observarse que, cuando se trabaja a alta frecuencia aparecen capacidades parasitas.
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Cep
PUERTA DRENADOR
LI . | | ,
Cos —— 2m.Vgs Yo
SURTIDOR Csp
L
SUSTRATO

Figura 4.16 Modelo del MOSFET de Alta Frecuencia.
Estas capacidades son de dos tipos:

Capacidades de la zona de carga espacial

Se producen en las uniones PN, debido a la presencia de carga espacial de distinto signo en cada

zona. Las capacidades de la zona de carga espacial vienen dadas por las ecuaciones (4.10) y (4.11):

Cpgo
CDB = v (410)
(1-2)
Cop = —320 @.11)
SB (1_VS_B) .
Yo

Donde:

. Cs es la densidad de la capacidad de la unién cuando la polarizacion de esta es nula.
. V' es la tension directa de la union.

. ¥ es la barrera de potencial.

. m es la constante dependiente del tipo de unién.

Capacidad en la zona del 6xido

Aparecen capacidades entre dos zonas conductoras separadas por 6xido sometidas a distintas
tensiones. El valor de estas capacidades depende de las variables de disefio y de las dispersiones en el

proceso de fabricacion.
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Las principales capacidades de 6xido son:

. C;p = Capacidad de 6xido entre puerta y sustrato
. Csg = Capacidad de 6xido entre surtidor y puerta
o C;p = Capacidad de 6xido entre Puerta y drenador

Los valores de las capacidades de 6xido dependen de la region de trabajo del transistor.

En la tabla 4.1 se muestra el valor de las capacidades de 6xido en las distintas regiones de

trabajo del transistor MOSFET.

Tabla 4.1 Capacidades de la zona de 6xido de un transistor MOSFET

CAPACIDAD CORTE OHMICA SATURACION
Cop CoxL W Coxlw + 0.5C,, LW CoxL W
Css Coul W Coxlw + 0.5C,, LW Coxlw + 0.66C,, LW
Csp Co W 0 0

Enla tabla 4.1 los parametros implicados en las expresiones son:

. Cox = Capacidad de puerta por unidad de area.
o L4 = Distancia de difusion lateral que se produce bajo la puerta.
. L = Longitud del canal del transistor (u).

. W = Ancho del canal del transistor (u).

4.4.5 Transistores MOSFET en la tecnologia UMC 0.18 pm

La tecnologia UMC 0.18 um CMOS presenta multiples modelos de transistores MOSFET;
N_L18W500_18_RF, P_L.34W500_33_RF, P_L.1”_33_MM, etc. En la figura 4.17 se muestra el cuadro

de dialogo mediante el cual se ajustan los parametros del transistor MOSFET.
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gwmdmmﬁuwﬂ

Figura 4.17 Parametros en los MOSFET.

A continuacién se detalla el funcionamiento de cada uno de los parimetros mostrados en la

tigura 4.17.

1 Model Name: Nombre del modelo usado durante la simulacién (no editable).

2 Total Width: Ancho de puerta por finger multiplicado por el numero de fingers (Ancho

total).

3 Finger Width: Ancho de puerta del transistor por finger. Conocido el nimero de fingers y
el ancho de puerta total, se calcula el ancho de puerta por finger dividiendo el ancho de puerta total por
el numero de fingers. St dicho valor no coincide con un valor estandar, se reconfigura al valor estandar
mas cercano recalculando el ancho de puerta total del transistor.

4 Length: Ancho de puerta por finger del transistor.

5 Finger Number: Numero de pistas de polisilicio usadas en el /zyout.
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6 Source Drain Metal Width: Ancho de metal usado en la fuente y el drenador.

7 AD AS PD PS Editable: Control booleano que permite controlar el area y periferia de la
regiones de fuente y drenador (AD, AS, PD, PS) para ser usada en la simulacién. Si dicho control esta
seleccionado, el usuario puede introducir manualmente los valores. Por defecto dichos valores se
calculan automaticamente.

8 Drain diffusion area (m”) (AD): Area total de la difusién en la regién de drenador. Este
parametro es editable si el control AD .AS PD PS Editable esta activado.

9 Source diffusion area (m®) (AS): Area total de la difusién en la region de fuente. Este
parametro es editable si el control AD AS PD PS Edijtable esta activado.

10  Drain diffusion periphery (PD): Perimetro total de la difusion en la region de drenador.
Este parametro es editable si el control AD AS PD PS Editable esta activado.

11 Source diffusion periphery (PS): Perimetro total de la difusion en la region de fuente.
Este parametro es editable si el control AD AS PD PS Editable esta activado.

12 Multiplier: Numero de dispositivos MOS en paralelo (sélo editable en el esquematico).

4.4.6 Transistores MOSFET optimizado para RF en la tecnologia UMC 0.18 um

A partir de ahora nos centraremos en el modelo N_L78W500_18_RF del transistor MOSFET.
En la figura 4.18 se muestra el circuito equivalente del transistor N_L78W500_18_RF de la tecnologia
UMC 0.18 um.

Sergio Rosino Rincin 97

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2013



CAPITULO 4. ESTUDIO DE I.A TECNOLOGIA

Rgate

Lsource Ldrain

s IR WA o

Djsbh_perim Djdb_perim

Dijsh_swg

Djdb_swg

Dijsh_area Djdb_area

Rsub3 Rsub2
Rsubl

B

Figura 4.18 Circuito equivalente del transistor N_L.18W500_18_RF.

Los valores de los componentes parasitos pasivos asi como lo diodos mostrados en la figura 4.8

se describen a continuacién:

o Rgqate modela de la resistencia de puerta.

. Rgup1s Rsup2, ¥ Rsyupz modelan las perdidas del sustrato.

o Djap area Y Djab_perim modelan la unién drenador-surtidor.

o Djap swg Y Djsp_swg modelan la unién drenador-surtidor.

° Cq ¥ Cys_ext representan la capacidad total equivalente entre el drenador y la fuente.
o Lgource V Larain iInductancias parasitas de fuente y drenador.

Las caracteristicas de esto tipo de transistor son:

. El rango de frecuencias de operacion es: 100 MHz - 10 GHz.
° El rango efectivo de tensiones es: |V;;| =06~181, [Val=0~18 1"
. El rango de la longitud de puerta es: 0.18 um ~ 0.5 um.

o El rango del ancho total de puerta es: 25 um ~ 105 uwm.
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. Rango del numero de fingers: 5~21.

A modo de ejemplo en la figura 4.19 se muestra un transistor MOSFET tipo n con 4 puertas
generado a partir de las diferentes opciones que presenta el Kiz de la tecnologia. En la figura se
pueden diferenciar claramente todas las partes del transistor, en rojo se ven los dedos que forman parte

de la puerta del transistor, y en azul a ambos lados del transistor se encuentran los terminales de drenador

y surtidor.
4
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Figura 4.19 Ejemplo de transistor MOSFET.
4.5 Pads

4.5.1 Construccion
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Los Pads se embeben a fin de disponer de una superficie suficientemente grande que nos permita
alimentar el circuito, asi como introducir y medir sefiales. Consecuentemente su disefio es bastante simple,
se basa en la superposicion e interconexion de entre 1y 5 capas rectangulares metalicas, suficientemente
amplias como para que una punta de prueba se pose sobre ella, que permiten interconectar las capas M2,
M3, M4 y M5 del interior del circuito con la capa M6 donde se realizan las conexiones externas. En la

figura 4.20 se muestra una representacion de un Pad como el descrito anteriormente.

M5

3 CONEXIONES
M2

CONTACTO

MG

M1
GND

Figura 4.20 Representacion de un Pad (Specified Index 5).

4.5.2 Pads en la tecnologia UMC 0.18 um

La tecnologfa de UMC presenta un unico modelo de Pad, el PAD_RF. En la figura 4.21 se

muestra el cuadro de dialogo donde se pueden ajustar los diversos parametros de los Pads.
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.

Figura 4.21 Parametros ajustables del Pad.

A continuacién se detalla el funcionamiento de cada uno de los parimetros mostrados en la

tigura 4.21:
1 Model Name: Nombre del modelo usado durante la simulacién (no editable).
2 Specified Index: Fija el numero de capas metalicas interconectadas, tal y como se

muestra en la tabla 4.2.

En la figura 4.22 se muestra el circuito equivalente del Pad utilizado en la tecnologia UMC 0.18

um.
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Figura 4.22 Circuito equivalente Pad.

En la figura 4.22 observamos que la capacidad entre la capa superior (M6) y el sustrato de tierra

se modela a través de C, mientras que R representa las perdidas del camino a tierra.

Las caracteristicas de estos tipos de pads son:

° Specified Index debe ser un nimero entero entre 1y 5.

Tabla 4.2 Parametros mas importantes de los MOSFET

Indice | Capas Metalicas Interconectadas
1 M6
2 M6-M5
3 M6-M5-M4
4 M6-M5-M4-M3
5 M6-M5-M4-M3-M2

En la figura 4.23 se muestra un ejemplo de Pad generado a partir del asistente que presenta el £:#

de disefio de la tecnologfa.
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Figura 4.23 Layout del Pad.

4.6 Lista de componentes

A continuaciéon se muestra la lista completa de componentes presente en el kit de desarrollo de la

tecnologfa.

Tabla 4.3 Componentes

Tipo de Dispositivo

Nombre del Dispositivo

Tipo de Dispositivo

Nombre del Dispositivo

TRANSISTOR MOS N_18_MM TRANSISTOR BIT PNP_V50X50_MM
TRANSISTOR MOS N_33_MM TRANSISTOR BIT PNP_V100X100_MM
TRANSISTOR MOS P_18_MM DIODO DION_MM
TRANSISTOR MOS P_33_MM DIODO DIOP_MM
TRANSISTOR MOS N_BPW_18_MM DIODO DIONW_MM
TRANSISTOR MOS N_BPW_33_MM RESISTENCIA RNHR1000_MM
TRANSISTOR MOS N_LV_18_MM RESISTENCIA RNNPO_MM
TRANSISTOR MOS N_LV_33_MM RESISTENCIA RNPPO_MM
TRANSISTOR MOS P_LV_18 MM RESISTENCIA RNNPO_RF
TRANSISTOR MOS P_LV_33_MM RESISTENCIA RNPPO_RF
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TRANSISTOR MOS N_ZERO_18 MM RESISTENCIA RNHR_RF
TRANSISTOR MOS N_ZERO_33_MM CAPACIDAD VARDIOP_RF
TRANSISTOR MOS N_L18W500_18 RF CAPACIDAD VARMIS_18_RF
TRANSISTOR MOS N_L34W500_33_RF CAPACIDAD MIMCAPM_RF
TRANSISTOR MOS N_PO7W500_18_RF CAPACIDAD MIMCAPS_MM
TRANSISTOR MOS N_PO7W500_33_RF CAPACIDAD NCAP_MM
TRANSISTOR MOS P_L18W500_18 RF CAPACIDAD PCAP_MM
TRANSISTOR MOS P_L34W500_33_RF INDUCTOR L_SLCR20K_RF
TRANSISTOR MOS P_PO7W500_18 RF PAD PAD_RF
TRANSISTOR MOS P_PO7W500_33_RF

4.7 Resumen

A lo largo de este capitulo se ha conseguido obtener una vision mas profunda de las posibilidades
que ofrece la tecnologia UMC 0.18 um CMOS de United Microetectronic Circuit para la implementacion de
sistemas integrados para radiofrecuencia. Una vez completado el estudio tedrico de los LNAs y conocida

la tecnologfa a emplear, en el préximo capitulo se comenzara a desarrollar el disefio de los LNAs en si,

gracias a la informacion aportada en el presente capitulo y el anterior.
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En el capitulo anterior hemos visto las principales caracteristicas de la tecnologia empleada. En
este capitulo nos centraremos en el disefio de los dos amplificadores de bajo ruido (ILNAs) para UWB a
nivel de esquematico. Teniendo en cuenta el estandar IEEE §02.75.3a, la tecnologia y las topologias de
los ILNAs. Comenzaremos con el disefio de un I.NA tipo cascodo de banda estrecha. Dicho I.LNA nos
servira como base para el LN.4 de banda ancha y una vez disefado este dltimo se procedera a doblatlo.
Para ello, optimizaremos los componentes para obtener en la medida de lo posible los mejores

resultados.

A lo largo de este capitulo se van a presentar numerosas simulaciones en las que se muentra el
comportamiento del circuito ante las variaciénes de un determinado parametro o variable. Para mostrar
el rango y el paso de barrido empleado en la simulaciéon de dicho parametro de manera breve y sencilla,

se ha optado por la siguiente nomenclatura; “Pardmetro (Inicio: Paso: Fin) Unidad de Medida”.
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5.1 Filosofia de disefio

Llegados a este punto podemos comenzar a disefilar nuestro circuito, si bien antes conviene
analizar una serie de aspectos que a continuacion se detallan a fin de definir cual va a ser la estrategia de
disefio en base a la cual se tomaran las decisiones. Dicho en otras palabras, debemos compendiar y
analizar las imposiciones y limitaciones que tanto la tecnologia UMC 0.18 um CMOS como el estandar
UWB presentan a la hora de disefiar un ILN.A para, en base a ello, clasificar los parametros de

optimizaciéon del circuito.

En todo amplificador hay al menos seis parametros que deben ser optimizados a fin de obtener
el mejor dispositivo posible: la ganancia (G), el consumo de potencia (P), la adaptacion de la sefial a la
entrada (§77), la adaptacion de la senal a la salida (§22), el ruido (INF) y el area que ocupa el circuito
(A). A continuacién pasamos a compendiar las limitaciones e imposiciones planteadas en los capitulos

anteriores y a analizar su influencia sobre cada parametro.

La ganancia (G): Se pretende disefiar .NAs que abarquen la banda de UWB entera; desde 3.1
GHz hasta 10.6 GHz, por lo que debemos tratar de obtener la mayor ganancia posible respetando que

la caida de ganancia dentro de la banda de interés sea menor a 3 4B.

El consumo de potencia (P): Si bien debemos tratar de obtener el menor consumo posible,
principalmente para hacer mas atractivo el uso de nuestro I.LN.A en sistemas moviles, no existe ninguna
imposicién o restriccion al respecto salvo la recomendaciéon de UWB de minimizar el consumo tanto
como sea posible. Por otro lado, en el apartado 3.6 se plante6 el deseo de poder comparar las
arquitecturas cascodo y cascodo doblado, para lo cual necesitamos que las corrientes y tensiones de
polarizacion de los transistores sean muy similares en ambos circuitos. Lo que conlleva que el consumo
de potencia en ambos disefios debe ser el mismo, si bien la tensién de alimentacion del tipo cascodo es

el doble que la del tipo cascodo doblado, el cual utiliza el doble de corriente.

A la hora de seleccionar la tension de alimentaciéon de ambos disenos, 17, debemos tener en
cuenta que la ventaja inherente a la estructura cascodo doblado, con respecto a la estructura cascodo es
permitirnos trabajar con una menor tensiéon. A fin de ser coherentes con esta idea, la tension de
alimentacién en el I.NA tipo cascodo doblado debe ser la minima posible, es decir la tensién minima
que garantice el correcto funcionamiento del transistor N_L78W500_18_RF. Como se vio en el

apartado 4.4.6 dicha tensioén es 1.8 1/, por lo que finalmente las tensiones de alimentacion del tipo cascodo
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y cascodo doblado seran de 3.6 [y 1.8 1/ respectivamente.

La adaptacion de la sefial a la entrada (S11) y a la salida (5§22): Nuevamente, se pretende
disefiar I.N.As que abarque la banda de UWB entera, desde 3.1 GHz hasta 10.6 GHz, por lo que
debemos asegurar una buena adaptacion tanto a la entrada como a la salida en dicha banda. Teniendo
en cuenta las especificaciones planteadas en el capitulo 2 y utilizando como referencia el gran nimero
de publicaciones sobre I.N.As para UIWB consultados durante la fase de estudio inicial o estado del arte,
podemos concluir que tanto el §77 como el 22 de ambos disefios debe ser menor a -10 4B en la banda
de interés o lo que es lo mismo, el coeficiente de onda estacionaria de entrada y de salida en ambos

circuitos debe ser menor a 1.4.

El ruido del sistema (NF): En el capitulo 2 se definié que la figura de ruido del receptor
completo para la banda entera de UIWB debia de estar entre los 6-7 4B. Si tenemos en cuenta que el
filtro inicial tiene unas pérdidas reales de unos 2 4B, disponemos en el peor caso de un maximo de 4 B
para el resto de componentes de la cadena de recepcion (figura 2.9). Tal y como describe la ecuacion
(2.14), la figura de ruido de dicha cadena queda determinada por la figura de ruido del primer
componente activo de la misma, el LN.A. Por lo que la figura de ruido de nuestros disefios debe de ser

menor a 4 4B en la banda de interés, desde 3.1 GHz hasta 10.6 GHz.

El area que ocupa el circuito (A): En este tipo de disefos el area de los circuitos no suele
poder optimizarse demasiado mediante técnicas de diseno “custon7” debido al elevado tamafio de las
bobinas en relacion al resto de componentes del circuito, por lo que minimizar el area suele implicar

minimizar el nimero de inductores.

Fortalezas y debilidades

En teoria deberfa poder satisfacerse todos los requisitos anteriormente planteados y optimizarse
todas las variables de disefio equitativamente, pero en la practica eso no es posible ya que estas variables
tienden a entrar en conflicto, por lo que es necesario elegir aquellos aspectos en los que trataremos de

optimizar nuestros circuitos y en cuales estamos dispuestos a asumir una respuesta menos optima.

Las principales ventajas de nuestro circuito radican en el hecho de que nuestros disefios se
basan en transistores CMOS, por lo que el consumo de potencia es considerablemente inferior al de los

disefios que utilizan transistores BJTs o los HBT.
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Por otro lado, la estrategia de integrar conjuntamente la red de adaptaciéon de entrada de banda
ancha y la bobina de degeneracién inductiva nos permite limitar el nimero de inductores a tres en el
caso del amplificador cascodo y a cinco en el caso del amplificador cascodo doblado, lo cual reduce el

area del circuito respecto a disefios similares.

La variable de disefio que mas problemas nos va a plantear es el ruido. El motivo principal es
que, tal y como se vio en el capitulo 3, la figura de ruido aumenta al aumentar la frecuencia y nuestro
disefio pretende abarcar la banda completa de UWB. Ademas, nuestros disefios se basan en transistores
CMOS cuya respuesta al ruido es considerablemente peor que la de los transistores BJTs o los HBTs.
Corrobora este hecho el no haber podido encontrar ninguna publicaciéon de un ILNA para UWB,
basado en transistores CMOS 0.18 um, cuya figura de ruido a 10.6 GHz sea menor a 4 4B. Al final del
proyecto en las conclusiones, se propondran una serie de posibles soluciones al problema del ruido que
pudieran servir como continuacién de este proyecto, o bien ser tenidas en cuenta en futuros disefios

similares a este.

Teniendo en cuenta todo lo anterior, concluimos que si bien debemos tratar de obtener la mejor
relacién posible entre las distintas variables, nos interesa optimizar nuestro disefio para que en toda la
banda de UIWB se obtenga la mejor relacién posible entre la ganancia y el consumo, asegurando que la
adaptacion de entrada (S11) y de salida (§22) son menores a -10 4B. Respecto al ruido, si bien debemos
asumir que va a ser alto especialmente en alta frecuencia lo que nos impedira cumplir las restricciones
impuestas en el apartado 2, debemos tratar de limitarlo tanto como sea posible. Finalmente, el area de
nuestro circuito queda fijada por el nimero de inductores empleados y no puede optimizarse. En la
tabla 5.1 se muestra en verde aquellas variables que pretendemos potenciar, en amarillo aquellas en las
que nos limitaremos a cumplir con las restricciones impuestas, en rojo la que previsiblemente no

cumplira con las restricciones y en gris la que no puede ser optimizada.

Tabla 5.1 Variables de disefio

Adaptacién de Entrada S11 =-10dB
Adaptacion de Salida S22 <-10dB
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5.2 Disefio de un LNA cascodo de Banda Estrecha con componentes

ideales a 10.6 GHz

La idea es disefiar un I.N.A cascodo de banda estrecha, como el mostrado en la figura 5.1, que

nos sirva de base para el disefio del .NA cascodo de banda ancha.

— Voo
L, ——¢;
| Your |
Vie: 5 R

fg’ e M2 C Buffer

C :| RHIH

AN L( 7 fH.r':i.s i)

}_m Mi
Viiast
Vins
I
L,"s‘

Figura 5.1 Esquematico del amplificador cascodo de banda estrecha.

En principio podriamos utilizar cualquier frecuencia de trabajo siempre y cuando se encuentre
dentro de la banda de UWB, pero como se vio en el capitulo 3.4.1.3 el ruido empeora con la frecuencia
(ecuacion (3.41)), por lo que para asegurar la figura de ruido mas 6ptima en toda la banda debemos
minimizar el ruido en alta frecuencia. En otras palabras, podemos sacrificar la figura de ruido en
frecuencias bajas y medias para optimizarla en alta frecuencia, minimizando asi el valor maximo de la
figura de ruido dentro de la banda. Por ello nos interesas disefar nuestro I.N.4 de banda estrecha para

el peor caso, es decir para una frecuencia de trabajo cercana a los 10.6 GHz.

A la hora de abordar el disenio del I.N.A cascodo de banda estrecha utilizaremos un método que

nos permite obtener conjuntamente maxima transferencia de potencia y una figura de ruido minima [5].
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Para ello comenzaremos dimensionar y polarizar la estructura cascodo para obtener una figura

de ruido minima. Dicho proceso se muestra a continuacion.

5.2.1 Dimensionamiento y polarizacion de la estructura cascodo

La figura 5.2 muestra el esquema inicial de la arquitectura cascodo en la que se va ha basar

nuestro diseflo.

‘DD

R,

_{ ouT
o— | M2 (:Huf?f‘r R
B U
(JJlr'.\': j
|

M1

Figura 5.2 Esquematico del amplificador cascodo.

El primer paso consiste en calcular que tension debe aplicarse a la puerta del transistor M7
(VBias1) para obtener una figura de ruido minima. En la figura 5.3 se muestra la figura de ruido de la

estructura cascodo respecto de la tension de polarizacion Vpiggq, a la frecuencia de 10.6 GHz.
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S-Parameter Response
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5.0
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Figura 5.3 Figura de ruido a 10.6 GHz para Vgjas1 (0.4~2) V.

De la figura 5.3 obtenemos que el valor de la tensiéon de polarizaciéon para minimo ruido es de
aproximadamente 1 7 con una figura de ruido de 6.587 4B, si bien en un amplio rango de tensiones (0.75-
1.325 1) la figura de ruido permanece proxima a la minima figura de ruido, por lo que podemos trabajar
dentro de dicho margen sin limitar la tensién de polarizaciéon a un valor concreto. Para ilustrar este hecho, en
la figura 5.4 se muestran las figuras de ruido para distintos valores de tension de polarizacion

(VBias1(0.8:0.1:1.2) 1) proximos a la tension de minimo ruido (Vgjagr = 1 ).

S-Parameter Response
—Yg="800m"NF dB10 —Vg="300m"NF dE10 —Vg="1"NF dE10 —Vg="1.1"NF dB10 Wg="1.2"NF dB10
10

6.7

6.0

MO{10.6GHz, 6.597dB)

57

109 2109 3109 4109 508 60 pae® saod 1070
fred (Hz)

Figura 5.4 Figuras de ruido para VBja51(0.8:0.1:1.2) V.
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En la figura 5.4 observamos, tal y como se comento anteriormente, que el valor maximo de la
figura de ruido queda determinado por su valor en alta frecuencia, 10.6 GHz. Ademas podemos
comprobar, que si bien las variaciones de tensién en torno a la tensién de polarizaciéon para minimo ruido
producen grandes cambios en la figura de ruido en baja y media frecuencia, dichos cambios no son tan
significativos en alta frecuencia, con lo que se asegura una cierta flexibilidad en la tensiéon de polarizacion

para minimo ruido.

Finalmente en la figura 5.5 se muestra la variacién de la figura de ruido de la estructura cascodo

en funcion de la frecuencia para la tensién de polarizaciéon de minimo ruido (1 ).

S-Parameter Response

—NF dB10

M1{10, BGHT 6.597dB)

/

Y0 (dB)
&

FO(S 1GHz, 5.77dB)
5

(

o} 20 40 6.0 8.0 10 12
freq (GHz)

Figura 5.5 Figura de Ruido para Vp;,c1 =1V.

Una vez conocida la tensién de polarizacién que hace minima la figura de ruido Vpjae1 = 1V,
el siguiente paso para optimizar el ruido del amplificador es dimensionar adecuadamente el transistor
MT para fijar la resistencia de ruido equivalente Ry, a 50 €. Tal y como se vio durante el estudio de la
tecnologia en el capitulo 4, el largo de puerta de los transistores queda fijado a Lyy = 0.18 um y el
ancho de puerta Wy se configura en pasos fijos de 5 uw a los que llamaremos fingers. Debido a las
limitaciones impuestas por el proceso de fabricaciéon de la tecnologia UMC 0.18 wm CMOS, los
transistores tienen un tamafio minimo de 5 finger Wyy = 25 um) y un maximo de 21 fingers Wyy =
105 wm). De requerirse un transistor mayor deberan incluirse en el disefio transistores en paralelo.

Ambos transistores continian actuando como un nico transistor pero de mayor area [1].
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La figura 5.6 nos muestra el valor de la resistencia de ruido equivalente en funcién del namero

de fingers del transistor M7 parala Vpigs1 = 1V ala frecuencia de 10.6 GHz.

S-Parameter Response
—Rn Ohm
3.0

Ohm (TOhm}

500

nf ()

Figura 5.6 R, 2 10.6 GHz para W y; (nf (5~50)) = 25~250 pm.

Como podemos observar en la figura 5.6 se necesita un transistor mayor a 21 fingers para que la
resistencia de ruido equivalente sea igual a 50€2, por lo que es necesario afadir mas transistores al
circuito, lo cual implica que es necesario volver a recalcular la tensién de minimo ruido. Este proceso

debe repetirse hasta encontrar el nimero y tamafio adecuado de transistores.

De nuevo comenzamos por calcular la tensién polarizacién para minimo ruido, si bien en este
caso se ha embebido junto con el transistor M7 otro exactamente igual en paralelo, aumentando el area
del transistor resultante al que seguiremos llamando M7. En la figura 5.7 se muestra la figura de ruido

de la estructura cascodo respecto de la tensioén de polatizacion Vpiggq, a la frecuencia de 10.6 GHz.
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S-Parameter Response
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Figura 5.7 Figura de ruido 2 10.6 GHz para V g;41 (0.4~2) V.

De la figura 5.7 obtenemos que el valor de la tensiéon de polarizacién para minimo ruido es de
aproximadamente 1 1/, con una figura de ruido de 4.262 4B. Nuevamente se observa como en un
amplio el rango de tensiones (0.675-1.35 1) la figura de ruido permanece proxima al a la minima figura
de ruido, por lo que podemos trabajar dentro de dicho margen sin limitar la tensién polarizacion a un
valor concreto. No obstante, comparando la figura 5.3 con la figura 5.7 podemos observar que el rango

de tensiones utiles se estrecha si el area de transistor aumenta.

Finalmente en la figura 5.8 se muestra la variaciéon de la figura de ruido de I.LN.A cascodo en

funcién de la frecuencia para la tensién de polarizacién de minimo ruido, Vpjas1 =1 1.
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S-Parameter Response
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Figura 5.8 Figuras de Ruido para Va1 =1V.

La figura 5.9 nos muestra el valor de la resistencia de ruido equivalente en funcién del nimero

de fingers para Vgiqs1= 1 17 ala frecuencia de 10.6 GHz.

S-Parameter Response
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\_
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Figura 5.9 R,, para nf(5~35) con Vgj,s1 =1V 2 10.6 GHz.

De la figura 5.9 obtenemos que pata un numero de fingers por transistor de nf = 12.23, la

resistencia de ruido equivalente Ry, vale 50 £2. El valor de nf a de ser un nimero entero por lo que se opta
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por nf =12 Wy, = 2* (5 * 12) = 120 wm). Debemos tener en cuenta, tal y como se observa en la
figura 5.10, que la relacién entre el ruido y la tensioén de polarizacion aplicada varfa considerablemente
con el tamafio del transistor, por lo que al modificarse el nimero de fingers (nf = 12) respecto del
numero utilizado al calcular la tensién de polatizacion (nf = 10) tendremos que recalcular dicha
tension, a fin de re-optimizar el disefio respecto al ruido. En nuestro caso la tension de polarizacion

para minimo ruido con Wyyy = 120 um es Vpjgs1= 0,96 1.

S-Parameter Response
—nf="8"NF dB10  —nf="10"NF dB10 —nf="15"NF dB10 —nf="20",NF dB10
30

—
o

Vi)

Figura 5.10 Tension de polarizacion vs figura de ruido a 10.6 GHz para Wy; (nf = 2%(5:5:20)) = 2%(25:25:100) um.

5.2.2 Degeneracion inductiva de la estructura cascodo simple

Una vez dimensionados, polarizados y adaptados los transistores del amplificador cascodo,
pasamos a calcular la bobina de degeneracion de fuente Lg (capitulo 3.4.1.3). El valor de dicha bobina
se elige a fin de asegurar que parte real de la impedancia de entrada sean 50 £, tal y como se describe en
la ecuacién (3.35). Para ello se realiza un barrido de Lg y se analiza la adaptacion de entrada (577) del

circuito.

La figura 5.11 muestra la §77 de sistema para diferentes valores de Lga 10.6 GHz.
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Figura 5.12 Adaptacion de entrada respecto de la frecuencia,
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En la figura anterior podemos observar que la parte real de la §77 permanece en torno a 1 (Rg
= 50 Q) en toda la banda de UWB (3.1-10.6 GHY), por lo que podemos sintonizar cualquier frecuencia
ajustando el valor de Ly (ecuacion (3.33)). En nuestro caso optaremos por sintonizar el .N.A de banda
estrecha entorno a los 10.4 GHz embebiendo una Ly de 1.2 #H. De esta forma obtenemos, tal y como

se muestra en la figura 5.13, una adaptaciéon de entrada inferior a =36 4B en la banda de los 10.2-10.6

GHz.

SParemeler Response

| MO0 4G, -36.428)

MILA0 G, 37 S4B,

OB
b ;

T4 044 1043 1052

Figura 5.13 Adaptacion de entrada para Lg =0.2nHy L, = 1.2 nH.

No obstante como podemos apreciar en la figura 5.14 embeber una bobina de generaciéon de
fuente (Lg) aumenta la figura de ruido del ILN.A especialmente en alta frecuencia. Dicho aumento es

proporcional al valor de Lg.
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Figura 5.14 Figura de ruido respecto de la frecuencia con y sin Lg = 0.2 nH.

5.2.3 Buffer de Salida

A fin de asegurar que la maxima cantidad de potencia presente en la red de carga se canalice
hacia la siguiente etapa se hace necesario incluir un b#ffer de salida. Como se planteo en el apartado 3.4.2

embeberemos como buffer una etapa seguidora igual a la mostrada en la figura 5.15.
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Figura 5.15 Esquematico del buffer de salida.
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Los valores de los componentes del buffer han sido escogidos a fin de obtener, entorno a la
frecuencia de interés (10.4 GHy), una tension a la salida del buffer que sea la mitad que en la red de
carga (Gpyrrer =V out/Vour= 0.5) y que la adaptacion de salida del circuito sea menor a -10 dB (§22 <
-10 4B).

Las figuras 5.16A y 5.16B muestran respectivamente la adaptaciéon de salida y la ganancia

respecto de la frecuencia del circuito buffer propuesto.

S-Parameter Response AC Response
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Figuras 5.16A Adaptacion de salida. Figura 5.16B Ganancia.
Figuras 5.16A-B S22 y S21.

En la figura 5.16A podemos observar que nuestro buffer presenta en torno a 10.6 GHz una
adaptacion de salida de -17.48 4B, por otro lado en la figura 5.16B podemos comprobar que la tension a

la salida del buffer es la mitad que la tension a la entrada del mismo en toda la banda de UWB.

5.2.4 Red de Carga

Tal y como vimos en el apartado 3.2.2 utilizaremos como red de carga de banda estrecha un
circuito tanque como el mostrado en la figura 3.8 sintonizado a la frecuencia de interés, en nuestro caso a

los 10.4 GHz. En la figura 5.17 se muestra la ganancia del .LN.A después de haber sintonizado el circuito
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tanque a 10.4 GHz.
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Figura 5.17 Ganancia.
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En la figura anterior podemos observar que la ganancia del I.N.A de banda estrecha es superior

a5 dB.

5.2.5 Disefio completo del LNA tipo cascodo de banda estrecha

La tabla 5.2 detalla los valores de los distintos elementos y parametros que componente el

circuito mostrado en la figura 5.1.

Tabla 5.2 Componentes del LNA cascodo de banda estrecha

Valores de los componentes del LNA cascodo de banda estrecha

i Valor de i Valor de i Valor de
Parametro . ., Parametro . ., Parametro ; .,
Simulacion Simulacion Simulacion
Lg 1.3 nH CiN 3 pF Cour 3 pF
Wi 130 um Wwmz 80 um Wws 40 um
VBias1 1V VBias2 26V VBias3 0.7V
Rn 50 12 L. 275 pH Cout 3 pF
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Lg 0.2 nH C, 800 fF Iputer 10 mA
WM4- 5 uim WM5 50 Hin RREF 112.5 .12
Igias 23 mA Iyad—gnd 33 mA Vag 3.6 V

Las figuras 5.18A, 5.18B, 5.18C y 5.18D muestran respectivamente la adaptacion de entrada, la
adaptacion de salida, la figura de ruido y la ganancia de nuestro I.NA cascodo de banda estrecha

sintonizado a 10.4 GHz.

SPatameter Response S-Patameter Response
— 511480 — S4B

100 T 18

| 1 NOD46H 15 758
MO(10.49GHz -6 40808)

WO (B
w0 (dB)

J2(1066Hz, -17 S1dB)—]

135 M2106GH,-111908)
1{1040H,-11 051 90

MI(10520Hz 192080

104 1045 105 1055 104 1045 105 105
feg (6H) feg (6

Figura 5.18A Adaptacion de entrada. Figura 5.18B Adaptacion de salida.
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SParameter Response 8-Parameter Respanse
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Figura 5.18C Ganancia. Figura 5.18D Figura de ruido.

Figuras 5.18A-D Resultados del amplificador cascodo de banda estrecha.

Los resultados mostrados en las figuras 5.18A-D, si bien no son especialmente buenos, sirven

de base para el desarrollo del I.N.A cascodo de banda ancha.
Finalmente el consumo total de nuestro circuito es:

P = V(s + Ipusrer) = 3.6V % (23 + 10) mA = 118.8mW (.1)

5.3 Diseflo de un LNA cascodo de Banda Ancha con componentes

ideal para UWB, 3.1-10.6 GHz

Utllizando como base el I.LN.A de banda estrecha analizado en el apartado anterior se procede
ahora a desarrolla el ILN.A cascodo de banda ancha, para lo cual como se mostro en el capitulo 3
debemos sustituir las redes de adaptacion de entrada (Lg) y de carga (Tanque L; C;) de banda estrecha
por unas de banda ancha. La figura 5.19 muestra la parte comun de ambos LLNAs. Posteriormente
deberemos ajustar el circuito para obtener las mejores prestaciones posibles y cumplir las restricciones

planteadas en el apartado 5.1.
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Figura 5.19 Esquematico simplificado del amplificador cascodo con degeneracion inductiva.

5.3.1 Disefo de la red de adaptacion de entrada de banda ancha

El disefio de la red de adaptaciéon de entrada de banda ancha es el mismo tanto para el I.N.A
cascodo como para el .N.A cascodo doblado. Como estudiamos en el apartado 3.5 a fin de expandir la
banda de adaptacion de entrada del amplificador con degeneracion inductiva desde los 3.1 GHz hasta
los 10.6 GHz, se embebe un tanque L.C en la entrada del dispositivo amplificador de forma que la
reactancia de la red de entrada resuene sobre toda la banda. Esto nos permite obtener al mismo tiempo
una buena adaptaciéon de entrada y un bajo nivel de ruido. La figura 520 muestra un modelo
esquematico de la red de adaptacion de entrada. Notese que se ha embebido una capacidad entre la
base y la fuente del transistor M7 a fin de dar flexibilidad al disefio, y que dicha capacidad modifica la

parte real de la impedancia de entrada

I

I

|
— )
M s | ”_‘:rm 7 ,1

Figura 5.20 Esquematico de la red de entrada.
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La figura anterior muestra un filtro paso banda ILCR de quinto orden en escalera que
sintonizaremos a la banda de 3.1-10.6 GHg, si bien el condensador Cjy no es mas que el condensador

de desacoplo de entrada y puede quedar fuera del analisis de la red de entrada si lo dimensionamos

adecuadamente.

Por otro lado, como se analizo en el apartado 3.5.1, la banda superior (Wy) e inferior (Wy) de
corte del filtro estan muy separadas una de otra n > 1 (ecuacién (3.51)) por lo que el estudio de dicho
filtro se puede dividir en el estudio de dos filtros, uno paso bajo y otro paso alto. La tabla 5.3 ilustra

las ecuaciones que modela dichos filtros.

La Tabla 5.3 Filtros de la red de adaptacion de entrada

Filtro Paso Alto Filtro Paso Bajo
Elemento Ecuacion Valor Elemento Ecuacion Valor
Ly R/W, 2.6 nH Lg R/Wy 0.75nH
Cr=Cys+Cpuyx | 1/W, *R 1pF Cq 1/Wy R 300 fF
R Wr * Lg 502 R Wr * Lg 500

A la hora de embeber el filtro planteado los valores obtenidos de Ly y C; son perfectamente
validos y aplicables a nuestro disefio, pero los valores de Cys y Lg 6ptimos para la red de entrada entran
en conflicto con los valores del I.N.A de banda estrecha. Las ecuaciones 5.2 y 5.3 muestran los valores
de Cys y Lg del LNA de banda estrecha obtenidos para optimizan el disefio para minimo ruido y

maxima transferencia de potencia. La ecuacién 5.2 fue extraida de la documentaciéon asociada a la

tecnologfa [1] y [2].

Cys(nf =12) = 2+ (=2.0811 + 1463 - nf +0.2297 * nf?)10~'5 = 97.1fF (5.2)

Le = 259 = 0.2nH (5.3)

Imi
Al no coincidir dichos valores con los valores de la red de adaptaciéon de entrada debemos
tomar una decision de compromiso entre la figura de ruido y la maxima transferencia de potencia, y la
adaptacion de entrada. A fin de poder tomar una decision conforme a la filosoffa de disefio planteada
en el apartado 5.1, debemos analizar la influencia de Lg y Cyyx para asegurar una adaptacion de entrada

menor a -10 4B, minimizando el aumento del ruido y asegurando la maxima transferencia de potencia

posible. Ademas debe tenerse en cuenta que al variar Cyyx se modifica también la parte real de Zpy.
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Para adecuar el elemento capacitivo del filtro paso alto durante el estudio teérico en el capitulo

3 planteamos embeber una capacidad auxiliar Cyyx en paralelo con Cys, pero como se muestra en la
figura 5.21 dicha técnica implica un aumento de la figura de ruido proporcional al tamafio de Cyyy.
S-Parameter Response

—Cp="0"NF dE10  —Cp="250f"NF dB10 — Cp="500f",NF dE10 — Cp="780f"NF dB10 — Cp="1p"NF dB10
1

M4{106GHz, 10 96df)

M3(10.6GHz, 9.385dB)

M2{106GHz, 7498dB)

Y0 (dB)

M1{10.6GHz, 5.384dB)

6.0

MO{10.6GHz, 3 701dF)

* e
/ / I
ol T

30 4.0 5.0 6.0 70
freq (GHz)

80 9.0 10 1"

Figura 5.21 Figura de ruido para Caux (0:0.25:1) pF.

Por otro lado, no disponemos de ningin elemento que nos permita adecuar el elemento
inductivo del filtro paso bajo y como se vio en el apartado 5.2., aumentar el valor de Lg implica
aumentar proporcionalmente la figura de ruido en alta frecuencia, tal y como muestra la figura 5.22, por

lo que no podemos modificar demasiado el valor de Lg .
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S-Parameter Response
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Figura 5.22 Figura de ruido para Lg (0:0.25:1) pF.

A la vista del comportamiento respecto al ruido de Lg y de C4yx debemos tratar de minimizar el
valor de dichos componentes tanto como sea posible para no tener un ruido desproporcionado. En
otras palabras, debemos seleccionar los valores minimos de Lg y de C4yy que nos permita obtener una

adaptacion de entrada menor a -10 4B en toda la banda de UWB.

Para simplificar el disefio del circuito a nivel de /ayout se opta por ajustar el valor de Lg al valor
minimo configurable en los inductores I, SI.CR20K_RF de la tecnologia UMC 0.18 um, que es 567,9646
nH. Una vez fijado Lg, calculamos el valor minimo de Cyyyx que nos permite obtener una adaptacién de
entrada menor a -10 4B. Las figuras 5.23A y 5.23B muestran respectivamente la adaptacion de entrada

y la figura de ruido para distintos valores de Cyy.
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— Caur="0"511 0B20

S-Parameter Response

— Caux="250" 511 0620 — Caux="5001"511 4620 — Caux="7501 511 dB20

— Cawx="0"NF dB10

S-Parameter Response

— Caur="250f"NF dB10 — Caux="5001"NF dB10 — Caux="750 NF dB10

Y0 (B)
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Figura 5.23A Adaptacién de entrada. Figura 5.23B Figura de ruido.

Figuras 5.23A-B S11 y NF para Cpyx (0:0.25:1) pF.

En la figura 5.23A observamos que Cjyy debe tener un valor considerable para asegurar la
adaptacion de entrada en toda la banda de UIWB, sin embargo no es posible fijar aun el valor de Cyyy

pues otros elementos del circuito ajenos a la red de entrada influyen en la adaptacién de entrada.

Por otro lado otro, debemos analizar la influencia del condensador de acoplo de entrada
C;y que ha quedando excluido del anterior analisis. Como se muestra en la figura 5.24 si el valor de
C;ny es demasiado grande parte de esta capacidad se sumara a Cy, lo cual afecta sensiblemente a Wy. Si
por el contrario el valor de es demasiado pequefio el filtro paso banda no cumplira las especificaciones
sobre W;. Finalmente el valor de C;y elegido fue el mas pequefio posible para no afectar a C; pero

suficientemente grande para no modificar la Wy, C;y= 3 pF.
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Figura 5.24 Adaptacion de entrada para diferentes valores de Cyy (1:0.5:3) pF.

5.3.2 Disefio de la red de carga de banda ancha

El disefio de la red de carga de banda ancha es el mismo tanto para el .N.A cascodo como para

el ILNA cascodo doblado. Como estudiamos en el apartado 3.5.2, a fin de expandir la ganancia a la

banda completa de UWB sustituiremos el tanque L.C por una red de carga del tipo shunt-peaking de

forma que la reactancia de la red de carga resuene sobre toda la banda. De esta forma es posible

obtener una buena ganancia en toda la banda de interés asegurando una caida en banda menor a 3 4B.

La figura 5.25 muestra un modelo esquematico de la red de carga.

Figura 5.25 Esquematico de la red de carga tipo shunt-peaking.
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En el capitulo 3.6.3.2 se analizo la ganancia del amplificador cascodo con red de carga tipo shunt-
peaking siendo esta la mostrada en la ecuacion (3.72). En dicho capitulo también se demostrd que el valor
del consensado de la red de carga debe ser el menor posible a fin de maximizar la ganancia, por lo que
su valor se limita a la capacidad entre el drenador y tierra propia del transistor M2 cuya influencia ya ha
sido estudiada, con lo que el analisis de la red de carga queda limitado a L; y R;. Comenzaremos

embebiendo solamente la resistencia. La figura 5.26 muestra la ganancia para distintos valores de R;.

SParam i Response

RI'J0°501 4B20 ~RI30%301 4B - RI="40"S21 4B —Ri='50" 321 B20 - RI="80° 521 BI0 - R="10%,521 4820 — RI="BCMS21 4820

1
fraq (GHz}

Figura 5.26 Ganancia para distintos valor de Ry (20:10:80) €.

En la figura anterior se observa que la ganancia aumenta al aumentar el valor de R;. A
continuacion, si fijjamos R; a un valor pequefio entorno a los 50 £ y embebemos el inductor Lj
observamos que aparece un pico, que da nombre a esta técnica, proporcional al valor de inductor.

Fijado Ry = 50 £, 1a figura 5.27 muestra la ganancia para distintos valores de L.
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S.Parameter Response
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Figura 5.27 Ganancia para distintos valor de Ly, (1.75:0.25:3.25) nH.

Calibrando adecuadamente el valor de L; y R;, es posible ajustar el pico al centro de la banda,

obteniendo de este modo una ganancia cuasi simétrica cuya caida dentro de la banda debe ser menor a

3 dB, tal y como se muestra en la figura 5.28.

q

0 {dB)

S-Parameter Response
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» .
7 Wi 3655He, 109568) "\
N
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freqGHz)

Figura 5.28 Ganancia caracteristica de la red de carga Shunt-Peaking.
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5.4 Ajuste del amplificador cascodo

En este apartado ajustaramos el disefio completo del amplificador cascodo. Como se comento
anteriormente, los valores obtenidos en los apartados anteriores son orientativos y se utilizara como
base del ajuste del amplificador, pero es necesario reoptimizar la adaptacién de entrada (577), la
adaptacion de salida (527), la ganancia (527), la figura de ruido (INF), la maxima transferencia de
potencia y el consumo del amplificado cascodo completo, por lo que se debera llegar a un compromiso
entre los diferentes parametros, a través del ajuste de los diferentes componentes del circuito, en
concordancia con lo planteado en el apartado 5.1. En la figura 5.29 se muestra el esquema completo del

transistor cascodo.

- DD
Lg’_
RL |
| T | _
'/f:r,!;',! ) C Buiicr I (g‘ I'T
- ViZ Ry |l
v}:f.r':!.s'ﬁ If}uﬁi'r
(IJ P ! ) =
i o7
| R=¢—Ls
¢ A
AUX L::
= l’f}ir}!.wf = ‘
0—

Figura 5.29 Esquematico del amplificador cascodo completo de banda ancha.

A continuacién pasaremos a analizar la influencia de los distintos componentes sobre las
prestaciones del disefio. Comenzaremos recalibrando el buffer para obtener una buena adaptacion de
salida y una ganancia de Gpyffer= Vout/V our = 0.5. En todas las simulaciones se han ajustado
Wy3 de manera que la ganancia del buffer permanezca siempre plana, siendo el transistor M3 polarizado

por medio de un espejo de corriente tal y como se estudié en el apartado 3.4.2.2. Finalmente, tanto la

longitud de canal de M7 como la de M2 se ha elegido la minima posible con esta tecnologia, 0.18 .
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5.4.1 Buffer de salida

A fin de asegurar que la maxima cantidad de potencia presente en la carga shunt-peaking se
canalice de manera homogénea, en la banda 3.1-10.6 GHz, hacia la siguiente etapa se hace necesario
redisefiar el buffer de salida. Debemos asegurar que en toda la banda de interés la tension a la salida del
buffer es la mitad que en la red de carga y que la adaptacioén de salida del circuito es menor a -10 B en
toda la banda de UIWB, para lo cual debemos dimensionar y seleccionar apropiadamente el punto de

trabajo del transistor M3.

IBuffer

La figura 5.30 muestra la adaptacion de salida del circuito para distintos valores de la corriente

de polarizacion del buffer, Iy s fer-

S-Parameter Response

= lout="25m"322 dB20 —lout="5r1"322 dB20  —lout="7 5" 3220820 —lou="10m"322dB20 — lout="125m"322dB20 —lout="16m"322dB20 — out="176m" 522 dB20 - lout="20m" 322 dB20

100

YO (dB)

250

30 4 <0 ) 1 8) a0 0 11
freq (GHz)

Figura 5.30 Adaptacion de salida para distintos valores de Igyffer(2.5:2.5:20)mA.

Tal y como muestra la figura anterior reducir la corriente mejora la adaptacion de salida del

circuito, si bien para Iy rfer < 20 724 permanece por debajo de los -10 4B dentro de la banda de UWB.

Las figuras 5.31A y 5.31B muestran respectivamente la tensién a la entrada y a la salida del buffer

y la ganancia en potencia del circuito, para distintos valores de Ipyffer-
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AC Respanse 5-Parameter Response
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Figura 5.31A Ganancia del buffer. Figura 5.31B Ganancia en potencia del circuito.

Figuras 5.31A-B Ggyffer v S21 para Igygrer (5:5:25) mA.

En la figura 5.31A observamos que es necesario que Igyrrer > 10 724 para asegurar que la
ganancia en tension del buffer sea al menos de 0.5. Por otro lado en la figura 5.31B se muestra que
existe un valor de corriente (Igyfrer = 15 mA) para el cual la ganancia en potencia del circuito es

maxima.

En base a lo anterior Ipyfrer debe ser lo suficientemente grande para no afectar a la ganancia en
tensién y lo suficientemente pequefia como para asegurar la adaptacion de salida del circuito, por lo que
dentro de dicho margen elegiremos el valor de Ipyfrer que nos proporcione la mixima ganancia en

potencia.

¢ Wus

La figura 5.32 muestra la adaptacion de salida del circuito para distintos tamafios del transistor

Mj, WM3.
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S-Parameter Response
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Figura 5.32 Adaptacion de salida para distintos valores de Wy3(nf(5:2:21)) = 25:10:105 pm.

En la figura antetior observamos que es necesario que nf < 12 o lo que es lo mismo W3 < 60

um para asegurar que la adaptacion de salida permanece por debajo de los -10 4B.

Las figuras 5.33A y 5.33B muestran respectivamente la tension a la entrada y a la salida del buffer

y la ganancia en potencia del circuito, para distintos valores de Wy3.
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Figura 5.33A Tension a la entrada y la salida del buffer. Figura 5.33B Ganancia en potencia.

Figura 5.33A-B Ggygrer v S21 para Wyz (nf(6:2:14)) = 30:10:70 pum.
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Tal y como muestran las figuras anteriores, reducir el tamafio del transistor M3 mejora
ligeramente la ganancia en la parte alta de la banda de UWB a costa de empeorarla sensiblemente en la
parte baja y viceversa, por lo que se tratara de elegir un valor que equilibre y maximice el valor de

ganancia minimo del circuito dentro de la banda de UWB sin desadaptar la salida del mismo.

VBIAS3

La figura 5.34 muestra la adaptacion de salida del circuito para distintos valore de la tension

aplicada a la puerta del transistor M3, V3.

S-Parameter Response

— Vo ou="400r;572 0820 —Vig_out="500m",22 ¢B20 —Va our="B00m* 5220820 Vg out="700m"S22 6820 — Vig_ou="800r* S22 820 Vg 0.t="000m"S22 6820 —Vig_out="1"522 ¢B20

100

-250 T y T y T T T
30 40 £0 50 70 81 90 10 "
freq (GHz)

Figuras 5.34 Adaptacion de salida para distintos valores de Vpias; (0.4:0.1:1) V.

En la figura anterior se observa que para un amplio margen de tensiones la respuesta del

circuito permanece estable.

Las figuras 5.35A y 5.35B muestran respectivamente la tension a la entrada y a la salida del buffer

y la ganancia en potencia del circuito, para distintos valores de Vg as3.
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AC Response & Parameter Response
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Figura 5.35A Tension a la entrada y la salida del buffer. Figura 5.35B Ganancia en potencia.

Figura 5.35A-B Ganancias para distintos valores de Vpias; (0.5:0.1:1) V.

En las figuras anteriores se observa que para un amplio margen de tensiones la respuesta del
circuito permanece estable, si bien dentro de dicho margen seleccionaremos el valor de tension Vgjae3

~ 0.6 I” que maximiza el valor de la ganancia.

5.4.2 Ajuste de la red de adaptacion de entrada, dimensionamiento vy

polarizacion del amplificador cascodo

En este apartado se ajustara la red de adaptacion de entrada de banda ancha asi como el tamafio
y la tension de polarizacion de los transistores M7 y M2, para ello se estudiara como afecta cada uno de
los componentes al funcionamiento final del circuito y se optimizaran sus valores para conseguir el
mejor rendimiento global posible, asegurando que la adaptacioén de entrada (§77) sea menor a -10 B en

la banda de interés (3.1~10.6 GH).

b Wui

La figuras 5.36A, 5.36B y 536C muestran respectivamente la adaptaciéon de entrada, la
adaptacion de salida y la ganancia en potencia del circuito respecto del tamano del transistor de M7,

WMl.
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S-Parameter Response
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Figura 5.36A Adaptacién de entrada.
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Figura 5.36B Adaptacién de salida.

S-Parameter Response
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Figura 5.36C Ganancia.
Figuras 5.36A-C S11, S22 y $21 para Wy; (nf(2*(50:10:100))) = 2%(50:10:100) pm.

En las figuras 5.36B y 5.36C se puede observar que incrementar el tamafno del transistor

aumenta la ganancia y mejora la adaptacion d

e salida del circuito. El problema es, tal y como muestra la

figura 5.36A, que si aumentamos demasiado del tamafio del transistor M7 se desajusta la entrada,

ademas de dispararse el consumo y reducirse la resistencia de entrada necesaria para obtener maxima

transferencia de potencia.
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Respecto al ruido se ha buscado el valor de Wy;; que minimiza el factor de ruido, prestando
especial atencion al ruido en alta frecuencia pues determina el ruido maximo del sistema. En la figuras
5.37A y 5.37B se puede observar como varia la figura de ruido del circuito en la banda de UWBy ala
frecuencia de 10.6 GHz, al variar Wyy4.

S-Parameter Response
—nf='5"NF 4810 — nf="15"NF dB10 — nf="25"\NF dB10 — nf="35"NF dB10 — nf="45"NF dB10 — nf="55"NF dB10

1
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Figura 5.37A Figura de ruido. Figura 5.37B Figura de ruido a 10.6 GHz.

Figuras 5.37A-B Figuras de ruido variandoWy; (nf(2*(5~70))) = 2*(25~350) um.

En las figuras anteriores podemos observar que el ruido se reduce al aumentar Wy, y que el

valor 6ptimo para minimizar la figura de ruido es Wy; (nf = 2 * 50) = 2 * 250 um.

En base a lo anterior W),y debe ser lo mayor posible para maximizar la ganancia y limitar el

ruido, si bien debe ser lo suficientemente pequefio como para asegurara la adaptacion de entrada.

VBIASl

Las figuras 5.38A y 5.38B muestran respectivamente la adaptacion de entrada y de salida

respecto de la tension aplicada a la puerta del transistor M7, Vgjasy.
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S-Parameter Respanse
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Figura 5.38A Adaptacién de entrada.

Figura 5.38B Adaptacion de salida.

Figura 5.38A-B S11 y S22 variando Vgias1 (0.6:0.1:1) V,

En la figura 5.38B observamos que al aumentar la tensién mejora la adaptacion de salida, sin

embargo en la figura 5.38A vemos que aumentar la tensiéon desadapta la entrada.

Las figuras 5.39A y 5.39B muestra la ganancia en potencia del circuito y la corriente de surtidor

del transistor M7, Ig; 451, respecto de la tension aplicada a la puerta del transistor M7, Vgjas1.

S-Parameter Response

Vg="600m"S21 dB20 — Vg="700m",S21 dB20 — Vg="800m";S21 dB20 — Vg="900m",S21 dB20 — Vg="1",S21 dB20
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Figura 5.39A Ganancia.

3
vaQ

Figura 5.39B Ip;qs1-

Figura 5.39A-B G y I ;41 para distintos valores de Vpiasi (0.6:0.1:1) V.
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En la figura 5.39A observamos que la ganancia aumenta al aumentar Vg;s51 permaneciendo
estable en un amplio rango de tensiones 0.7-0.9 17, si bien para tensiones superiores a 0.9 |7 cae
drasticamente. Por otro lado, la figura 5.39B nos muestra que aumentar la tensiéon implica aumentar la

corriente que fluye a través de la estructura cascodo desde la alimentacion hasta tierra, lo cual implica

aumentar el consumo del circuito, ecuacién 5.1.

La figuras 5.40A y 5.40B muestran respectivamente la figura de ruido del circuito en la banda de

UWB y ala frecuencia de 10.6 GHz para distintos valores de Vpjas1.

S-Parameter Response S-Parameter Response

Vg="B00m";NF dB10 —Vg="700m",NF 4810 — Vg="B00m",NF dBID — Vy="8300m";NF dB10 — Vg="1";NF dB10
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y

MO( 7382, 9.132dB)

20 ‘ 90
30 4.0 50 6.0 70 80 2.0 10 "
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Figura 5.40A Figura de ruido. Figura 5.40B Figura de ruido a 10.6 GHz.

o1
@
=)

Figuras 5.40A-B Figuras de ruido variando Vgias1 (0.3~1) V.

En las figuras anteriores podemos observar que existe un margen de tensiones que nos

proporciona una figura de ruido minima, 0.7-0.8 1.

Finalmente concluimos que el valor de Vg 451 debe estar entre 0.6-0.9 17y que dicho valor debe

ser un compromiso entre la ganancia, la adaptacion de entrada y de salida, la figura de ruido y el

consumo.
. W
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Las figuras 5.41A, 541B y 541C muestra respectivamente la adaptacion de entrada, la

adaptacion de salida y la ganancia en potencia del circuito respecto del tamafio del transistor M2, Wy,.

S-Parameter Respanse S-Parameter Response
of 2B="10%511 dB20 — nf 2B="12",S11 dB20 — nf 2B="14",511 dB20 —nf 2B="16"511 dE20 — nf_2B="18",511 dB20 nf 2B="10522 dE20 — nf 26="12",522 dE20 — nf 2B="14",522 dB20 — nf 20="16"522 dBA0 — nf 2B="1" 522 dB20
nf_28="20"511 4820 n{_26="20",522 dB20
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Figura 5.41A Adaptacion de entrada. Figura 5.41B Adaptacion de salida.
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Figuras 5.41C Ganancia.
Figuras 5.41A-C S11, S22 y S21 para distintos valores de Wy, (nf(10:2:20)) = 50:10:100 pm.

En la figura 5.41C observamos que al aumentar el tamafio de W), mejora la ganancia en la

parte baja de la banda a costa de empeorarla en la parte alta, y viceversa. En otras palabras se distorsiona
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la ganancia, por lo que debe elegirse un valor que nos permita obtener una respuesta equilibrada en los
extremos de la banda tratando de optimizar el valor de la ganancia minima dentro de la banda.
Por otro lado en las figuras 5.41A y 5.41B observamos que reducir el tamafio del transistor

mejora la adaptacion de entrada a costa de empeorar la de salida, y viceversa.

Las figuras 5.42A y 5.42B muestran respectivamente como varfa la figura de ruido del circuito

en la banda de UWBy a la frecuencia de 10.6 GHz al variar Wy,.

S-Parameter Response S-Parameter Response

Ai_2B="5"\NF dB10  —nf 2B="7",NF dB10  — n{_2B="9",NF dB10  — nf_2B="11",NF dB10 — nf_2B="13".NF dB10 NF 4810
nf_2B="15"NF dB10 — nf_2B="17"NF dB10 ~ nf_2B="19%NF dB10 — nf_2B="21",NF dB10 10

! |
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8.0 20 10 11 [} 10 20 30 40 50
nf 2810
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Figura 5.42A Figura de ruido. Figura 5.42B Figura de ruido a 10.6 GHz.

Figuras 5.42A-B Figura de ruido para distintos valotes de Wy (nf(5~50)) = 25~250 pm.

En las figuras anteriores observamos que existe un tamafo de transistor para el cual la figura de

ruido es minima.

En base a lo anterior optamos por elegir un valor de Wy, pequefio en comparacion con Wy

que nos asegure la adaptacion de entrada y de salida, minimizando de esta forma el ruido del circuito.

VBIASZ

Las figuras 5.43A y 5.43B muestran la adaptacion de entrada y de salida respecto de la tension

aplicada a la puerta del transistor M2, Vgjas,.
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S-Parameter Response S Parameter Response
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Figura 5.43A Adaptacion de entrada. Figura 5.43B Adaptacion de salida.

Figura 5.43A-B S11y S22 Vpas2(1:0.5:3) V.

En las figuras anteriores observamos que al aumentar la tensiéon mejora la adaptacion de entrada
y de salida, si bien estas permanecen mas o menos estable para un amplio rango de tensiones, 1.6-3.6
1. Algo similar ocurre con la ganancia. Las figuras 5.44A y 5.44B muestra la ganancia del circuito y la

corriente de surtidor del transistor M2, IBIASZ’ respecto de la tension aplicada a la puerta del transistor

M2V .
BIAS2
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Figura 5.44A Ganancia. Figura 5.44B I

BIAS2’
Figura 5.44A-B S21 y Ipias: para distintos valores de Vpas2(2~3) V.

144 Proyecto Fin de Carrera

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2013



Diserio de un I.INA de ultra banda ancha tipo cascodo doblado en tecnologia CMOS 0.18 wm

En la figura 5.44A observamos que en la parte baja de la banda la ganancia aumenta al aumentar
VBIAsz permaneciendo estable a alta frecuencia, pero para valores elevados de tension el transistor M2
entra en corte y la ganancia cae. Existe pues un relativamente amplio rango de tensiones (2-2.85 1) en
el que la ganancia permanece estable. Por otro lado, la figura 5.44B nos muestra que aumentar la

tensién implica aumentar la corriente que fluye a través de la estructura cascodo desde la alimentacion

hasta tierra, lo cual implica aumentar el consumo del circuito (ecuacion (5.1.)).

Las figuras 5.45A y 5.45B muestran respectivamente como varia la figura de ruido del circuito

en la banda de UWBy a la frecuencia de 10.6 GHz al variar VBIASZ'

§-Parameter Response
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Figura 5.45A Adaptacion de entrada. Figura 5.45B Figura de ruido a 10.6 GHz.
Figuras 5.45A-B S11y NF a 10.6 GHz para diferentes valores de Vgpias2 (0~5) V.

Nuevamente, en las figuras anteriores podemos observar que existe un margen de tensiones que

nos proporciona una figura de ruido minima, 2.35-3.4 1.

Finalmente concluimos que el valor de Vp;gs, debe estar entre 2.3-2.8 1”7y que dicho valor debe

ser un compromiso entre la ganancia, la adaptaciéon de entra y de salida, la figura de ruido y el consumo.
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Las figuras 5.40A y 5.46B muestran la adaptacion de entrada y la ganancia para distintos valores

S-Parameter Response
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Figuras 5.46B Adaptacion de entrada.

freq (GHz)

Figura 5.46B Ganancia.

Figuras 5.46A-B S11y S21 para distintos valores de L1 (2:0.25:3) nH.

En la figura 5.46A observamos que reduciendo el valor de L1’ respecto del calculado en el
apartado 5.2 (L1= 2.6 nH), mejora la adaptacion de entrada. Algo similar ocurre con la ganancia en la
parte baja de la banda de ultra UWB, tal y como muestra la figura 5.46B. Por tanto, debemos ajustar L1
para obtener la mejor adaptacion de entrada posible y ademas, tratar de maximizar la ganancia del

circuito sin distorsionarla, es decir obtener una respuesta equilibrada que maximice el valor minimo de

ganancia dentro de la banda.
° C1

Las figuras 5.47A y 5.47B muestran la adaptacion de entrada y la ganancia para distintos valores
de C]_.
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S-Parameler Response S-Parameter Response
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Figuras 5.47B Adaptacion de entrada. Figura 5.47B Ganancia.

Figuras 5.47A-B S11y S21 para distintos valores de C; (0:50:300) fF.

A la vista de lo mostrado en las figuras anteriores se concluye que el valor del condensador C'1
mas 6ptimo es 0 por lo que dicho componente no se embebera en el disefio, si bien siguen existiendo

capacidades parasitas entre la puerta del transistor M7 y tierra.

b Caux> Ciny Ls

El anilisis y los valores de los componentes Cyqyy, Cjy v Ls de 1a red de adaptacion de entrada
se pueden extrapolar del estudio realizado en el apartado 5.3, pues tanto en el estudio aislado de la red
de entrada como en el estudio del amplificador cascodo completo sus comportamientos no cambian

significativamente. Por lo que:

o El valor del inductor Lg seleccionado es el minimo valor que la tecnologia UMC 0.18 um
CMOS nos permite implementar, unos 0.565 #H.

o El valor de Cyyx es el minimo valor posible que nos asegure una adaptacion de entrada
inferior a -10 4B.

o El valor de Cjy debe ser un valor pequefio para evitar que parte de la su capacidad se
sume a la del condensador C; distorsionando la adaptacién de entrada en alta frecuencia (Wy), pero lo

suficientemente grande como para no introducir un polo que distorsione la adaptacion de entrada en baja
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frecuencia (Wp).

5.4.3 Ajuste de la red de carga del amplificador cascodo

En este apartado se ajustara la red de carga shunt-peaking, para ellos se estudiara como afecta
cada uno de los componentes al funcionamiento final del circuito y se optimizaran sus valores para
conseguir el mejor rendimiento global, si bien como se vio en el aparatado 5.3.2 la ganancia del circuito
no viene solamente determinada por los valores absolutos de R; y Ly, sino que se fundamenta en la
relaciéon que guarden entre ello. Por lo tanto, a la hora de elegir los valores de los componentes de la
red carga se ha tratado de conseguir una relacion entre ellos que nos permita obtener la mayor ganancia
posible, con una caida maxima de 3 4B en la banda de interés, para lo cual trataremos de obtener una
respuesta cuasi simétrica en la que los valores de la ganancia minima dentro de la banda se encuentren

en los extremos de la misma.

° RL

En la figura 5.48 se observa como varfa la ganancia al variar el valor de Rj.

S-Parameter Response
—RI='20"521 dB20 —RI='30%521dB20 —RI="40",521 820 —RI="50",521dB20 — RI="60°,521dB20 — RI=*70%,521 dB20 — RI="80",521 dB20
175

YO (dB)
.

70
freq (GHz)

Figura 5.48 Ganancia para distintos valores de Ry (20:10:80) .
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En la figura anterior podemos observar que al reducir la resistencia se maximiza el efecto de la
inductancia lo que implica reducir la banda que se ve amplificada por la red de carga, y viceversa.

Ademas, algo similar ocurre con las adaptaciones de entrada y de salida, tal y como muestran las figuras

5.49A y 5.49B.

S-Parameter Response & Parameter Response

RI="20%S11 dE20 — RI="30"511 dE20 — RI="40",511 dE20 — RI="80",S11 dE20 — RI="E0";S11 dB20 RI="20",S22 dB20 — RI="30",S22 dB20 — RI="40",S22 dB20 — RI="50"S22 dB20 — RI="B0",S22 dB20
RI="70%S11 dE20 — RI="B0",511 dE20 RI="70°,S22 dB20 — RI="60",522 dB20

60

YO (i8)

30 40 50 60 70 8.0 80 10 1 30 40 50 &0 70 80 9.0 10 1"
freq (GHZ) fren (GHE)

Figura 5.49A Adaptacion de estrada. Figura 5.49B Adaptacion de salida.
Figuras 5.49A-B S11y S22 para distintos valores de R (20:10:80) .

En las figuras anteriores observamos que cuando no se cumple la relaciéon antes mencionada y
el tamafio de Ly se vuelve desproporcionado respecto del tamafio de Ry, la red de carga se vuelve

demasiado selectiva empeorando las adaptaciones de entrada y de salida del circuito, especialmente en

alta frecuencia.

Las figuras 5.50A y 5.50B muestran respectivamente como varia la figura de ruido del circuito

en la banda de UWBy ala frecuencia de 10.6 GHz al variar R;.
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S-Parameter Response S-Parameter Response
— RI="20"NF dB10 — RI="30"NF dB10 — RI="40%NF dB10 — RI="50";NF dB10 Ri="60"NF dB10 RI="70%NF dB10 — NF aB10
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3 z 4
G5
[
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freq (GHz) R0
Figura 5.50A Figura de ruido. Figura 5.50B Figura de ruido a 10.6 GHz.

Figuras 5.50A-B Figuras de Ruido para diferentes valores de R} (20~80) Q.

En las figuras anteriores observamos, tal y como esperabamos, que la figura de ruido aumenta al

aumentar R .

° LL

La figura 5.51 muestra como varia la ganancia al variar el valor de L.

S-Parameter Response
—LI="175n"521 820 —Li="2n"S21dB20  —LI="226n",521 dB20 —LI="25n",521 dB20 - LI="276n",521dB20 — LI="3n" 521 dB20

Y0 (0B)

30 40 50 60 10 80 90 10 "
freq (GHz)

Figura 5.51 Ganancia para distintos valores de L (1.75:0.25:3) nH.
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En la figura anterior vemos que al variar ligeramente el valor L; el pico de la ganancia se
desplaza, lo cual nos permite obtener una respuesta simétrica en la banda de UIWB maximizando la
ganancia minima dentro de la banda. Para valores pequenios de la bobina L la ganancia se hace mas
plana y abarca un mayor ancho de banda, si bien el problema es que se consigue muy poca ganancia. Si
aumentamos el valor de la bobina L; aumenta el valor de la ganancia para baja frecuencia pero
disminuye considerablemente el ancho de banda. Nuevamente, algo similar ocurre con las adaptaciones

de entrada y de salida tal y como muestran las figuras 5.52A y 5.52B.

S-Parameter Response S-Parameter Response

LI="1.75n",S11 dB20 — L="2n",511 dE20 LE="2.250" 511 dB20 — LI="2 50,511 dE20 L="2.75n" 511 dB20 L="1.75n"522 dB20 — LI="2n", 322 dB20 LI="225n",522 dB20 — L="2.5n",522 dB20 LI="2.75n" 522 dB20
LI="3n",511 dB20 L="3n",522 dB20
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Figura 5.52A Adaptacion de estrada. Figura 5.52B Adaptacion de salida.

Figuras 5.52A-B S11y S22 para distintos valores de Ly, (1.75:0.25:3) nH.

En la figura 5.52B se observa que al aumentar el valor de L; empeora la adaptacion de salida.
Por otro lado la figura 5.5A nos muestra que la adaptacién de entrada se ve afectada al modificar L

pero su valor maximo no varfa significativamente..

Como comentamos en el apartador 5.3.2, debemos configurar adecuadamente la relaciéon entre
los valores de L, y R} para asegurar que la reactancia de la red de carga se expanda por toda la banda de
UWB, tratando ademas de maximizar el valor minimo de la ganancia con una caida menor a 3 4B

dentro de dicha banda.

5.4.4 Resultados del amplificador cascodo con componentes ideales
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Finalmente una vez realizando el ajuste del amplificador cascodo en su conjunto, tratando
siempre de obtener una buena relacién de compromiso entre la adaptacion de entrada y de salida, la
figura de ruido, la ganancia y el consumo del circuito, obtenemos la respuesta final del circuito
amplificador cascodo mostrado en la figura 5.29. Las figuras 5.53A, 5.53B, 5.53C y 5.53D muestran

respectivamente la adaptacion de entrada, la adaptacion de salida, la figura de ruido y la ganancia de

nuestro I.NA tipo cascodo de banda ancha sintonizado a la banda de UWB, 3.1-10.6 GHz.

S-Parameter Response S-Parameter Response
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Figura 5.53A Adaptacion de entrada. Figura 5.53B Adaptacion de salida.
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Figura 5.53C Ganancia en tension.

Figura 5.53D Figura de ruido.

Figura 5.53A-D Resultados del amplificador cascodo de banda ancha con componentes ideales.
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En las figuras anteriores podemos observar que la adaptacion de entrada y de salida permanece
por debajo de los -10 4B en toda la banda de interés. Por otro lado vemos que la ganancia esta
equilibradas en los extremos de la banda, donde presenta un valor minimo de 8.15 /B manteniendo una

caida maxima de 3 4B en la banda. Finalmente el valor maximo de la figura de ruido es de 6.5 4B.

Los valores de los componentes del I.N.A cascodo con componentes ideales se recogen en la tabla

5.4.

Tabla 5.4 Componentes del LNA cascodo de banda ancha con componentes ideales

Valores de los componentes del LNA cascodo de banda ancha con componentes ideales
Ly 2.2nH Cin 2 pF Ciuffer 3pF
Cq OF Vaa 3.6V Lg 0.565nH
W1 180 um W2 80 um W3 50 uym
VBias1 0.7V Vias2 2.6V Viiass 0.5V
Cys—m1 356.68 pF Cys—m2 160.26 pF Cys—m3 71.03 pF
Cavx 457 pF L; 2.725 nH Cour 3 pF
Ry 20.9~64.6 2 R, 59101 Igysfer 11mA
Wyma Spum Wys 50um RREF 176
Ipias1 8.831mA Igjas2 8.831 mA Iyaa—gna 19.831mA

5.5 Bobinas reales

En este apartado presentaremos las caracteristicas de las bobinas reales que utilizaremos en
nuestros disefios. Los valores presentados han sido obtenidos de la documentacion asociada al kit de
disefio de fabricaciéon [1]. En dicha documentacién las caracteristicas técnicas de las bobinas que vamos
a utilizar vienen especificadas en forma de tabla de valores finitos, pues han sido elaboradas simulando
y midiendo un conjunto finito de inductores, por lo que los valores de las caracteristicas de nuestras

bobinas que se muestras a continuaciéon son valores aproximados, no exactos.

En la figura 5.54 se muestra el modelo equivalente de la bobina cuando se utiliza en

configuracion diferencial.
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b

Coxl

: Cox2

g

Rsub1 Rsulb? Csub 2

Csubl

Figura 5.54. Modelo equivalente de la bonina.

Los parametros mostrados a continuacioén estan basados en los valores de los inductores reales

de los LNAs que se muestran en las tablas 5.25 y 5.27. A continuacién de cada bobina se presenta:

. Dimensiones fisicas de la bobina.
o 7 radio externo de la bobina.
o n: nimero de vueltas de metal.
o w: ancho de las pistas de metal.
o S: separacion entre las pistas de metal.
o L: Valor inductivo.
. El factor de calidad promedio y el maximo, simulado y medido.
. Error RMS, medido y simulado de los parametros S.
. Valores de los elementos del circuito equivalente: Coyq, Cox2, Rsub1, Rsubz, Csupt

Csubz'

5.5.1 Bobinas reales del circuito cascodo

El valor inductivo de la bobina L; es de aproximadamente 1.752061 »H, con un diametro
exterior de 141.74 wm y un total de 2.5 vueltas. El ancho de las pistas es de 6 u# y una separacion entre

pistas de 2 .
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Tabla 5.5 Valores aproximados del factor de calidad de la bobina L1

Simulacion Medidas
Q(2.4GHz) | Q(5GH2) Qmax Q(2.4GHz) | Q(5GHz) Qmax
8.715 8.995 9.764 8.432 9.243 9.644

Tabla 5.6 Valores aproximados del error RMS de parametros S de la bobina L,

RMS_S11 (%)

RMS_S12 (%)

RMS_S21 (%)

RMS_S22 (%)

4.73 1.75 1.78 4.96
Tabla 5.7 Valores del citcuito equivalente de la bobina L,
L (nH) R (9) Cp (f) Cox (f) Csup1 (f) Csub2 (f) Rsup1 ('Q) Rsup2 (9)
1,752 8,5252 | 2,8944 | 57,3653 | 69,4326 | 51,25128 | 667,3372 | 834,9734

El valor inductivo de la bobina L; es de aproximadamente 1.864898 #»H, con un diametro
exterior de 148.72 um y un total de 2.5 vueltas. El ancho de las pistas es de 20 z7 y una separacion entre

pistas de 2 um.

Tabla 5.8 Valores aproximados del factor de calidad de la bobina LL

Simulacion Medidas
Q(2.4GH2z2) Q(5GH2) Q(2.4GHz) | Q(5GH=z) Q(2.4GH2) Q(5GHz)
8.268 10.132 8.268 10.132 8.268 10.132

Tabla 5.9 Valores aproximados del error RMS de parametros S de la bobina L

RMS_S11 (%)

RMS_S12 (%)

RMS_S21 (%)

RMS_S22 (%)

8.1 2.635 2.615 8.3
Tabla 5.10 Valores del circuito equivalente de la bobina LL
L (nH) R (‘Q) Cp (f) Cox (f) Csubl (f) CsubZ (f) Rsubl (‘Q) RsubZ (‘Q)
1,86489 | 8,766739 | 2,8944 | 59,432 | 72,1292 53,2417 662,202 829,1796
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El valor inductivo de la bobina Lg es de aproximadamente 0.567 #H, con un didmetro extetior
de 585.8236 w7 y un total de 1.5 vueltas. El ancho de las pistas es de 20 w7 y una separacion entre pistas

de 2 um.
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Tabla 5.11 Valores del circuito equivalente de la bobina Lg

L (nH) R (‘Q) Cp (f) Cox (f) Csubl (f) CsubZ (f) Rsubl (‘Q) RsubZ (‘Q)
1,86489 | 8,766739 | 2,8944 | 59,432 | 72,1292 | 53,2417 | 662,202 | 829,1796

Como comentamos en el apartado 4.3.3, el rango efectivo de valores para los inductores
L_ST.CR20K_RF es de 1-12 nH por lo que Lg queda fuera de ese rango y la documentacién asociada a
la tecnologia no facilita informacion relativa al factor de calidad de los inductores ni al error de los

mismos cuando su valor inductivo es menor a 1 #H.

5.5.2 Bobinas reales del circuito cascodo doblado

El valor inductivo de la bobina L; es de aproximadamente 1.920092 #H, con un diametro
exterior de 151.64 um y un total de 2.5 vueltas. El ancho de las pistas es de 6 w7 y una separacion entre

pistas de 2 um.

Tabla 5.12 Valores aproximados del factor de calidad de la bobina L1

Simulacion Medidas
Q(2.4GHz) | Q(5GH=z) Q(2.4GHz) | Q(5GH=z) Q (2.4 GHz) Q(5GHz)
8.715 8.995 8.715 8.995 8.715 8.995

Tabla 5.13 Valores aproximados del error RMS de parametros S de la bobina L,

RMS_S11 (%) RMS_S12 (%) RMS_S21 (%) RMS_S22 (%)
4.73 1.75 1.78 4.96

Tabla 5.14 Valores del circuito equivalente de la bobina L,

L (nH) R (9) Cp (f) Cox (f) Csubl (f) Csubz (f) Rsubl (9) Rsubz ('Q)
1.920 8,8935 2,8944 | 60,5182 | 73,5454 | 54,287 659,657 | 826,3071

El valor inductivo de la bobina L; es de aproximadamente 2.170074 »H, con un diametro
exterior de 167.28 um y un total de 2.5 vueltas. El ancho de las pistas es de 6 w7 y una separacion entre

pistas de 2 um.
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Tabla 5.15 Valores aproximados del factor de calidad de la bobina LL

Simulacion Medidas
Q(2.4GHz) Q(5GHz) Q(2.4GHz) | Q(5GH=z) Q (2.4 GHz) Q(5GHz)
7.914 10.264 7.914 10.264 7.914 10.264

Tabla 5.16 Valores aproximados del error RMS de parametros S de la bobina L

RMS_S11 (%)

RMS_S12 (%)

RMS_S21 (%)

RMS_S22 (%)

7.141 1.61 1.61 7.328
Tabla 5.17 Valores del circuito equivalente de la bobina L
L (nH) R ('Q) Cp (f) Cox (f) Csub1 (f) Csub2 (f) Rsup1 ('Q) Rsup2 (9)
2.17007 | 9,45473 | 2,894 | 65,32201 | 79,8116 | 58,9124 | 649,4773 | 814,8201

La bobina Lﬂes de aproximadamente 3.49947 »H, con un diametro exterior de 146.94 um y un

total de 3.5 vueltas. El ancho de las pistas es de 6 z7 y una separacion entre pistas de 2 yz.

Tabla 5.18 Valores aproximados del factor de calidad de la bobina LT X

Simulacion Medidas
Q(2.4GHz) Q (5GHz2) Q(2.4GHz) | Q(5GH=z) Q (2.4 GHz) Q(5GHz)
9.177 7.359 9.177 7.359 9.177 7.359

Tabla 5.19 Valores aproximados del error RMS de parametros S de la bobina L

RMS_S11 (%) RMS_S12 (%) RMS_S21 (%) RMS_S22 (%)

5.81 4.25 4.23 6.3
Tabla 5.20 Valores del circuito equivalente de la bobina L
L (nH) R (‘Q) Cp (f) Cox (f) Csub1 (f) Csub2 (f) Rsup1 (‘Q) Rsup2 (‘Q)
3,4994 | 11,19725 | 4,3416 | 84,2341 | 85,666 60,686 625,574 787,847
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La bobina LT2 es de aproximadamente 2.499838 »H, con un diametro exterior de 186.88 um y

un total de 2.5 vueltas. El ancho de las pistas es de 6 z7 y una separacion entre pistas de 2 u.
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Tabla 5.21 Valores aproximados del factor de calidad de la bobina L. .

Simulacion Medidas
Q(2.4GHz) | Q(5GH=z) Q(2.4GHz) | Q(5GH=z) Q (2.4 GHz) Q(5GHz)
8.715 8.995 8.715 8.995 8.715 8.995

Tabla 5.22 Valores aproximados del error RMS de parametros S de la bobina L.,

RMS_S11 (%) RMS_S12 (%) RMS_S21 (%) RMS_S22 (%)

4.73 1.75 1.78 4.96

Tabla 5.23 Valores del circuito equivalente de la bobina L,

L (nH) R (9) Cp (f) Cox (f) Csubl (f) CsubZ (f) Rsubl (9) Rsubz ('Q)
1.920 8,8935 2,8944 | 60,5182 | 73,5454 54,287 659,657 | 826,3071

Para obtener la bobina de degeneracién inductiva Ly en el amplificador cascodo doblado se
utiliza exactamente la misma técnica que la utilizada en el amplificador cascodo, por lo que las

caracteristicas de este son las mismas que las del inductor Lg del amplificador cascodo.

5.6 Disefos a nivel de esquematicos finales

En este apartado se mostraran los resultados obtenidos al sustituir los componentes ideales del
ILNA cascodo por componentes reales. En todas las simulaciones se sigui6 el proceso descrito en los
apartados anteriores, con la diferencia de que ahora se incluyen todos los componentes reales
(condensadores, bobinas, resistencias y pads). Después se procedera a doblar el ILNA cascodo con
componentes reales, para lo cual es necesario realizar una analisis de los componentes particulares del
mismo y posteriormente reajustar el diseio completo. Las modificaciones o reajuste de los valores de
los componentes, requeridas para reconfigurar ambos I.NAs, han sido planteadas a fin de cumplir con

la filosofia de disefio analizada en el apartado 5.1.

5.6.1 Amplificador Cascodo con componentes reales

Una vez realizado el ajuste de los diferentes componentes obtenemos la respuesta final del

circuito amplificador cascodo de banda ancha con componentes reales sintonizado a la banda de UIWB,
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3.1-10.6 GHz. Las figuras 5.55A, 5.55B, 5.55C y 5.55D muestran respectivamente la adaptacién de

entrada, la adaptacion de salida, la figura de ruido y la ganancia de nuestro I.NA tipo cascodo de banda

ancha sintonizado a la banda de UWB, 3.1-10.6 GHz.
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Figura 5.55C Ganancia.

Figura 5.55D Figura de ruido.

Figura 5.55A-D Resultados del amplificador cascodo de banda ancha con componentes reales.

5.6.1.1 IIP3 del amplificador cascodo con componentes reales
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Para asegurar la linealidad del I.N.A cascodo es necesario medir el IIP3 y el OIP3 en el centro y

en los extremos de la banda. En general cuanto mayor sea el IP3 mas lineal sera nuestro circuito.

En nuestro caso, como se momento en el capitulo 2, el calculo del IIP3 se ha obtenido a través
del calculo del punto de compresion a 1 dB (Pyq4p). Para ello se ha introducido a la entrada del circuito
un tono en frecuencia en la que se pretende medir el IIP3 y se ha variando la potencia de dicho tono de

-70 a 10 dBm. En la figura 5.55 se muestran los Pjgp en el centro y en los extremos de la banda de

UIWB.
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Figura 5.56 Medida del P45 en el centroy en los extremos de la banda.

El IIP3 se relaciona con el Pygp a través de la ecuacion (5.4), [5]:

Despejando obtenemos que el IIP3 es igual a la potencia a la cual la ganancia cae 1 4B mas 9.6

Pygs — 1IP3 = —9.6dB

(5.4)

dB. El OIP3 los calculamos a partir del IIP3, sabiendo que el OIP3 es igual al IIP3 mas la ganancia.

En la tabla 5.24 se muestran los resultados obtenidos.
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Tabla 5.24 Valores del OIP3, IIP3, y Ganancia del LNA cascodo

3.1 GHz 6.85 GHz 10.6 GHz

ITP3 (dBm) 9,857172 9,941512 9,885038
Ganancia (dB) 6.446 9.26 6.462

OIP3 (dBm) 16,303172 19,201512 16,347038

En la tabla 5.25 se muestra un resumen de los valores de los componentes, las tensiones de

alimentacién y polarizacion, las corrientes y el consumo del I.N.A cascodo.

Tabla 5.25 Valores de los componentes de circuito LNA cascodo

Valores de los componentes del LNA cascodo de banda ancha con componentes reales

5.6.2 Amplificador cascodo doblado con componentes reales

Parametro Yalot de Parametro Yalor de Parametro Yalor de
Simulacion Simulacion Simulacion
Ly 1.752061 nH Cin 2.050256 pF Cguffer 2.97973 pF
Cq 0F Vad 3.6V Lg 565.946 pH
W 170 um Wz 80 um Wus 60 um
Vpias1 08V Viias2 26V VBias3 0.6V
Cys—m1 356.68 fF Cgs—m2 160.26 fF Ces—m3 83.6 fF
Caux 485.41 pF Ly 1.864898 nH Cout 4921 pF
Ry 25.3~76.7 (2 Ry, 62 (] Iguffer 16 mA
Wua Sum Wus 42pm RREer 1050 2
Igias1 9.06 mA Igias2 9.06 mA Ivdd—gnd 25.06 mA
Los consumos de potencia del amplificador cascodo y del buffer de salida son:
PLNA cascodo = IBiasi2 - Vaa = 32.616 mW (3.5)
Pgutter = Ipiass * Vag = 57.6 mW (5.6)

La figura 5.57 muestra el esquematico del amplificador cascodo doblado de banda ancha con

componentes reales.
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Figura 5.57 Circuito amplificador cascodo doblado de banda ancha con componentes reales.

A fin de asegurar que el circuito mostrado en la figura 5.57 acta como un amplificador
cascodo, se debe asegurar que la sefial disponible en el colector del transistor M7 se canaliza mayoritaria
y homogéneamente en toda la banda de UWB hacia el surtidor del transistor M2, para lo cual debemos
ajustar los circuitos resonantes de banda ancha, Ly y Ly, v el condensador de acoplo C¢. Debemos
tener en cuenta, tal y como se vio en el apartado 3.3.2, que la impedancia asociada a Lpq debe ser
mayor que la asociada a Ly, y esta a su vez debe ser mayor que la impedancia vista hacia el surtidor de

M2, por lo que siempre debemos asegurara que Ly > Lp;.

¢ Lrq

Las figuras 5.58A, 5.58B y 5.58C muestran la adaptacion de entrada, la adaptacion de salida y la

ganancia para diferentes valores de L1
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Figura 5.58A Adaptacién de entrada. Figura 5.58B Adaptacion de salida.
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Figuras 5.58C Ganancia.
Figuras 5.58A-C S11, S22 y S21 para distintos valores de L4 (2:0.5:4.5) nH.

En las figuras 5.58B y 5.58C podemos observar que al reducirse el valor de la adaptaciéon de
salida y especialmente la ganancia mejoran, sin embrago tal y como muestra la figura 5.58A se desajusta

la adaptacion de entrada.

En las figuras 5.59A y 5.59B muestran respectivamente como varfa la figura de ruido del

circuito en la banda de UWB y a la frecuencia de 10.6 GH, al variar Lpq_
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S-Parameter Response S-Parameter Response
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Figura 5.59A Figura de ruido. Figura 5.59B Figura de ruido a 10.6 GHz.
Figuras 5.59A-B Figuras de ruido variando Ly, (2:0.5:4.5) nH.

En las figuras anteriores podemos observar que el ruido en alta frecuencia aumenta al aumentar
el valor de Lyq. Finalmente seleccionaremos un valor Lyq, acorde con el valor Ly, que nos permita

obtener simultineamente una buena adaptacion de entrada y una ganancia equilibrada.

LTZ

Las figuras 5.60A, 5.60B y 5.60C muestran la adaptacién de entrada, la adaptacion de salida y la

ganancia para diferentes valores de Lr;.
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Figura 5.60A Adaptacion de entrada.
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Figura 5.60B Adaptacién de salida.
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Figuras 5.60C Ganancia.

Figuras 5.60A-C S11, S22 y S21 para distintos valores de Ly;(1.5:05:4) nH.

En la figura 5.60A podemos observar que al reducirse el valor de L7z se mejora la adaptacion de
entrada en la parte baja de la banda a costa de empeorarla en la parte alta, y viceversa. El efecto
contrario se observa en la figura 5.60C, si bien es mas notorio en la parte media y baja de la tabla donde

la ganancia mejora considerablemente al aumentar el valor de L7z. Por su parte la adaptacion de salida

no se ve sensiblemente alterada, tal y como observamos en la figura 5.60B.
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Las figuras 5.60A y 5.60B muestran respectivamente como varia la figura de ruido del circuito

en la banda de UWBy a la frecuencia de 10.6 GHz, al variar Lp,.

S-Parameter Response S-Parameter Response
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Figura 5.60A Figura de ruido. Figura 5.60B Figura de ruido a 10.6 GHz.
Figuras 5.60 A-B Figuras de ruido variando Lp; (1.5:05:4) nH.

En las figuras anteriores podemos observar que el ruido aumenta al aumentar el valor de Lp;.
Finalmente seleccionaremos un valor Lr,, acorde con el valor de Lpq, que nos permita obtener

simultaineamente una buena adaptacion de entrada y una ganancia equilibrada.
] Cc

Las figuras 5.61A, 5.61B y 5.61C muestran la adaptacion de entrada, la adaptacion de salida y la

ganancia para diferentes valores de (- .
C
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Figura 5.61A Adaptacion de entrada. Figura 5.61B Adaptacion de salida.
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Figuras 5.61C Ganancia.
Figuras 5.61A-C S11, S22 y S21 para distintos valores de C¢ (0.3:0.1:0.9) pF.

En la figura 5.61A podemos observar que al reducirse el valor de C, se mejora la adaptaciéon de
entrada, sin embargo tal y como vemos en la figura 5.61C, si reducimos demasiado el valor de C la
ganancia cae de manera notoria. Por su parte, como muestra la figura 5.61B, la adaptacion de salida

permanece mas o menos inalterada ante los cambios de C,.
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En las figuras 5.62A y 5.62B muestran respectivamente como varfa la figura de ruido del

circuito en la banda de UWBy a la frecuencia de 10.6 GHz, al variar Cc.

S-Parameter Response S-Parameter Response

— CC="300" NF dB10 — CC="400f"NF dB10 — CC="500f"NF dB10 — CC="6001"NF dB10 — CC="700" NF dB10 — NF dB10
CC="BOOf"NF dB10 — CC="000f"NF dB10

]

Y0 (dB)

s

8.0 s0 10 " 300 400 500 700 800

70 800
freq (GHz) CC (E-19)

Figura 5.62A Figura de ruido. Figura 5.62B Figura de ruido a 10.6 GHz.
Figuras 5.62A-B Figuras de ruido variando C (0.3:0.1:0.9) pF.

En las figuras anteriores observamos que el ruido disminuye al aumentar el valor de C¢.

Finalmente, seleccionaremos un valor C¢ relativamente pequeflo que nos permita obtener
simultaneamente una buena adaptacion de entrada y una ganancia equilibrada. Ademas, la mejora en la
adaptacion de entrada nos permite utilizar un condensador auxiliar mas pequefio, compensando de esta

forma el exceso de ruido que implica utilizar un pequefio Cc.

Una vez ajustados Lyq, Ly y Cc, pasamos a reajustar los componentes de la red de entrada, la
red de carga y el buffer de igual manera que en el apartado 5.4. Como se ha comentado anteriormente, a
fin de poder comparar los amplificadores cascodo y el cascodo doblado, durante el ajuste del I.N.A

cascodo doblado debemos mantener el punto de trabajo de los transistores del I.N.A cascodo.

Las figuras 5.63A, 5.63B, 5.63C y 5.63D muestran respectivamente la adaptacién de entrada, la
adaptacion de salida, la figura de ruido y la ganancia de nuestro ILN.A cascodo doblado con

componentes reales sintonizado a la banda de UWB, 3.1-10.6 GHz.
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Figura 5.63A Adaptacién de entrada. Figura 5.63B Adaptacion de salida.
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Figura 5.63C Ganancia en tension.

Figura 5.63D Figura de ruido.

Figura 5.63A-D Resultados del amplificador cascodo doblado de banda ancha con componentes reales.

5.6.2.1 IIP3 del amplificador cascodo doblado con componentes reales

Como hiciéramos en el apartado 5.6.1.1 con el I.LNA cascodo, ahora estudiaremos el IP3 de
entrada y de salida del .LNA cascodo doblado para asegurar su linealidad. En la figura 5.64 se puede

observar el Py4p del I.LNA cascodo doblado en el centro y en los extremos de la banda.
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Figura 5.64 Medida del ITP3 en el centro y en el extremo de la banda.

En la tabla 5.26 se muestran los resultados obtenidos.

Tabla 5.26 Valores del OIP3, IIP3, y Ganancia del LNA cascodo doblado

3.1 GHz 6.85 GHz 10.6 GHz
IIP3 (dBm) 7,20709 10,196614 8,37977

Ganancia (dBm) 5.92 7.7341 5.895
OIP3 (dBm) 13,12709 17,930714 14,27477

En la tabla 5.27 se muestra un resumen de los valores de los componentes, de las tensiones de

alimentacion y polarizacion, las corrientes y el consumo del I.NA cascodo doblado.

Tabla 5.27 Valores de los componentes de circuito LNA cascodo doblado

Valores de los componentes del LNA cascodo doblado de banda ancha
con componentes reales.
i Valor de B Valor de i Valor de
Parametro . ., Parametro . . . Parametro . . .
Simulaciéon Simulaciéon Simulaciéon
Ly 1.920092 nH Cin 2.05 pF Cuffer 2.99997 pF
Cq OF Vaa 1.8V Cc 0.6 pF
W1 170 pm W 2 80 um W u3 60 um
170 Proyecto Fin de Carrera
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Vpias1 08V Vias2 1.1v VBias3 0.6V
Cys—m1 356.68 fF Cys—m2 160.26 fF Cys—m3 83.6 fF
Cux | 2368504 pF Lyy 3.49947 nH Ly 2.499838 nH
Ry 29.5~84.7 L 2170074nH |  Copr 4.921 pF
L 567.94 nH R, 46 0 Ipusser 16 mA
W ya S5um W s 42um RREer 1250
Ipiisi 9.101 mA Igiasa 9416 mA | Iyag—gna | 34517 mA
L 567.94 pH R, 46 0 Ipusser 16 mA

Los consumos de potencia del amplificador cascodo doblado y del b#ffer de salida son:

Pina cascodo = (Upias1 + Ipiasz) - Vag = 33.3306 mW (5.7
Pruffer = IbiasM3 Vagq = 288 mW (5.8)

5.7 LNA cascodo vs cascodo doblado

En las figuras 5.65A-D se muestran los resultados obtenidos para la banda de UIWB del .N.4

cascodo (curvas azules) en contraposicion con los obtenidos para el I.LN.A cascodo doblado (curvas

rojas).
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Figura 5.65 LNA con componentes reales cascodo vs cascodo doblado.

Comparando los resultados de ambos disefios podemos concluir que la diferencia entre; los
valores minimos y maximos de la ganancia es de 0.6 4B, la §77 es inferior a -10 4B en toda la banda en
ambos casos, la diferencia entre los valores minimos de la figura de ruido es de 0.16 4B y entre los
maximos de 0.46 dB y que finalmente, la diferencia en el consumo de potencia entre ambos disenos,
descontado el consumo de los buffers, es inferior a 1 #IV. Por lo que las prestaciones de ambos disefios

son similares y viables.

En principio cabria esperar las caracteristicas del I.N.A cascodo superasen a las del I.NA
cascodo doblado, sin embargo esto no sucede con la figura de ruido. El motivo es, como se comento
en el apartado 5.6.2, que la inclusién del condensador C¢ mejora ostensiblemente la adaptacién de
entrada por lo que es posible recurrir a un condensador auxiliar C4yx menor para asegurar que S77 < -

10 4B, reduciéndose el ruido.

Respecto del IP3 tanto de entrada como de salida podemos concluir analizando las tablas 5.52 y

5.56 que son muy similares, si bien la linealidad del I.NA cascodo doblado es algo menor.

5.7.1 Conclusiones del analisis comparativo
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Comparando los resultados obtenidos del I.N.A cascodo y del .NA cascodo doblado se sacan

varias conclusiones:

o Las prestaciones de ambos disefios son muy similares lo cual nos permite asegurar que
el LNA cascodo doblado actia como un amplificador tipo cascodo. En otras palabras, en el I.N.A
cascodo doblado la totalidad de la sefial presente el colector del transistor M7 esta siendo canalizada
hacia el surtidor del transistor M2.

° La ganancia del .LNA cascodo es 0.6 4B inferior a la del LNA cascodo doblado. A la
hora de adaptar el circuito hemos fijado como requisito de configuracién que la caida dentro de la
banda no sea superior a 3 4B, y en el caso del .LNA cascodo la red de carga utiliza una R} mayor sin
que con ello la caida de ganancia supere los 3 dB dentro de la banda lo cual aumenta la ganancia.

o En principio cabria esperar las caracteristicas del I.NA cascodo superasen a las del
I.NA cascodo doblado, sin embargo esto no sucede con la figura de ruido que es 0.5 4B superior en el
ILNA cascodo. Esto se debe principalmente a dos factores; primero, como se comento en el apartado
5.6.2, la inclusién del condensador Cp mejora ostensiblemente la adaptacion de entrada por lo que es
posible recurrir a un condensador auxiliar menor para asegurar que la adaptaciéon de entrada sea
menor a - 10 4B, y segundo, ha red de carga del .NA cascodo utiliza una R;, mayor.

. Al ser ambos circuitos viables para la banda entera son también validos para los modos

1y 2, pues estan contenidos dentro de la banda entera.

5.8 Disefios para banda entera, modo 2 y modo 1

En este apartado se analiza el disefio para los distintos modos a fin de analizar las prestaciones
de nuestros disefios para cada uno de ellos, si bien el objetivo de este proyecto siempre fue abarcar la

banda entera y nuestro disefio ha sido configurado para tal fin.

. Modo 1: de 3.1 GHz hasta 4.8 GHx.
o Modo 2: de 3.1 GHz hasta 8.2 GHz.
. Banda entera: de 3.1 GHz hasta 10.6 GHz.

Al encontrase las bandas asociadas a los modos uno y dos contenidas dentro de la banda total,

nos limitaremos a particularizar los resultados de los I.N.As cascodo y cascodo doblado mostrados en las
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figuras 5.55 y 5.63 al centro y los extremos de dichas bandas, asi como de detallar los valores maximos

y minimos.

5.8.1 Amplificador Cascodo

5.8.1.1 Banda entera: 3.1-10.6 GHz

En la tabla 5.28 se muestran los resultados de la adaptacion de entrada y de salida, la ganancia y
la figura de ruido del amplificador cascodo en el centro y los extremos de la banda de UWB, asi como

también sus valores maximos y minimos en dicha banda.

Tabla 5.28 Valores de S11, S22, S21 y NF del LNA cascodo para la banda entera

3.1 GHz 6.85 GHz | 10.6 GHz Max Min
Adap. Entrada(dB) -10.07 -12.4823 -10.78 -10.07 -16.41
Adap. Salida(dB) -11.8 -13.039 -19.75 -11.8 -31.43
Ganancia (dB) 6.446 9.26 6.462 9.48 6.446
Fig. de Ruido(dB) 4.849 4.892 7.521 7.521 3.989

En la tabla 5.29 se muestran las medidas del IIP3, OIP3 y la ganancia del amplificador cascodo

en el medio y los extremos para la banda entera.

Tabla 5.29 Valores de OIP3, IIP3, y Ganancia del LNA cascodo para la banda entera

3.1 GHz 6.85 GHz 10.6 GHz
ITP3(dBm) 9,857172 9,941512 9,885038
Ganancia(dB) 6.446 9.26 6.462
OIP3(dBm) 16,303172 19,201512 16,347038

5.8.1.2 Modo 1: 3.1-4.8 GHz

En la tabla 5.30 se muestran los resultados de la adaptacion de entrada y de salida, la ganancia y
la figura de ruido del amplificador cascodo en el centro y los extremos de la banda del modo 1 de

UIWVB, asi como también sus valores maximos y minimos en dicha banda.
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Tabla 5.30 Valores de S11, S22, S21 y NF del LNA cascodo para el modo 1

3.1 GHz 3.95 GHz 4.8 GHz Max Min
Adap. Entrada(dB) -10.07 -15.4608 -16.15 -10.07 -16.41
Adap. Salida(dB) -11.8 -12.03 -11.94 -11.8 -12.16
Ganancia(dB) 6.446 7.5835 8.091 8.091 6.446
Fig. de Ruido(dB) 4.849 4.081 4,381 4.849 3.989

En la tabla 5.31 se muestran las medidas del IIP3, OIP3 y la ganancia del amplificador cascodo

en el medio y los extremos de la banda del modo 1 de UWB.

Tabla 5.31 Valores de OIP3, ITP3, y Ganancia del LNA cascodo para el modo 1

3.1 GHz 3.95 GHz 4.8 GHz
IIP3(dBm) 9,857172 9,886349 9,903731

Ganancia(dB) 6.446 7.5835 8.091
OIP3(dBm) 16,303172 17,469849 17,994731

5.8.1.3 Modo 2: 3.1-8.2 GHz

En la tabla 5.32 se muestran los resultados de la adaptacion de entrada y de salida, la ganancia y
la figura de ruido del amplificador cascodo en el centro y los extremos de la banda del modo 2 de

UWB, asi como también sus valores maximos y minimos en dicha banda.

Tabla 5.32 Valores de S11, S22, S21 y NF del LNA cascodo para el modo 2

31GHz | 5.65GHz | 8.2GHz Max Min
Adap. Entrada(dB) | -10.07 -14.66 -10.56 -10.07 -16.41
Adap. Salida(dB) 118 -12.21 -17.15 -11.8 -17.15
Ganancia(dB) 6.446 8.5708 9.3841 9.48 6.446
Fig. de Ruido(dB) 4.849 4.283 5.807 5.807 3.989

En la tabla 5.33 se muestran las medidas del IIP3, OIP3 y la ganancia del amplificador cascodo

en el medio y los extremos de la banda del modo 2 de UWB.
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Tabla 5.33 Valores de OIP3, IIP3, y Ganancia del LNA cascodo para el modo 2

3.1 GHz 5.65 GHz 8.2 GHz
ITP3(dBm) 9,857172 9,935291 9,929314
Ganancia(dB) 6.446 8.5708 9.3841
OIP3(dBm) 16,303172 18,506091 19,313414

5.8.2 Amplificador Cascodo Doblado

5.8.2.1 Banda entera: 3.1-10.6 GHz

En la tabla 5.34 se muestran los resultados de la adaptacion de entrada y de salida, la ganancia y
la figura de ruido del amplificador cascodo doblado en el centro y los extremos de la banda de UWB,

asf como también sus valores maximos y minimos en dicha banda.

Tabla 5.34 Valores de S11, S22, S21 y NF del LNA cascodo doblado para la banda entera

31GHz | 6.85GHz | 10.6 GHz Max Min
Adap. Entrada(dB) | -10.01 -10.42 -11.12 -10.01 -11.3
Adap. Salida(dB) -11.04 -14.47 -13.36 -11.04 -14.5
Ganancia(dB) 5.921 7.7341 5.895 8.851 5.852
Fig. de Ruido(dB) 5.294 4.391 7.063 7.063 4153

En la tabla 5.35 se muestran las medidas del IIP3, OIP3 y la ganancia del amplificador cascodo
doblado en el medio y los extremos de la banda de UIWB.

Tabla 5.35 Valores de OIP3, IIP3, y Ganancia del LNA cascodo doblado para la banda entera

3.1 GHz 6.85 GHz 10.6 GHz

ITP3 (dBm) 7,20709 10,196614 8,37977
Ganancia (dB) 5.92 7.7341 5.895

OIP3 (dBm) 13,12709 17,930714 14,27477

5.8.2.2 Modo 1: 3.1-4.8 GHz
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En la tabla 5.36 se muestran los resultados de la adaptacion de entrada y de salida, la ganancia y

la figura de ruido del amplificador cascodo doblado en el centro y los extremos de la banda del modo 1

de UWB, asi como también sus valores maximos y minimos en dicha banda.

Tabla 5.36 Valores de S11, S22, S21 y NF del LNA cascodo doblado para el modo 1

31GHz | 395GHz | 4.8GHz Max Min
Adap. Entrada(dB) | -10.01 -11.13 -10.35 -10.01 -11.19
Adap. Salida(dB) -11.04 -12.36 -13.55 -11.04 -13.55
Ganancia(dB) 5.921 5.921 6.01 6.01 5.852
Fig. de Ruido(dB) 5.294 4,587 4.281 5.294 4.281

En la tabla 5.37 se muestran las medidas del IIP3, OIP3 y la ganancia del amplificador cascodo

doblado en el medio y los extremos de la banda del modo 1 de UWB.

Tabla 5.37 Valores de OIP3, IIP3, y Ganancia del LNA cascodo doblado para el modo 1

3.1 GHz 3.95 GHz 4.8 GHz

ITP3(dBm) 7,20709 7,84931 8,69823
Ganancia(dB) 5.92 5.921 6.01

OIP3(dBm) 13,12709 13,77031 14,70823

5.8.2.3 Modo 2: 3.1-8.2 GHz

En la tabla 5.38 se muestran los resultados de la adaptacion de entrada y de salida, la ganancia y

la figura de ruido del amplificador cascodo doblado en el centro y los extremos de la banda del modo 2

de UWB, asi como también sus valores maximos y minimos en dicha banda.

Tabla 5.38 Valores de S11, S22, S21 y NF del LNA cascodo doblado para el modo 2

3.1 GHz 5.65 GHz 8.2 GHz Max Min
Adap. Entrada(dB) | -10.01 -10.14 11 -10.01 11.19
Adap. Salida(dB) 11.04 -14.27 -14.31 -11.04 -14.5
Ganancia(dB) 5921 6.432 8.789 8.851 5.852
Fig. de Ruido(dB) 5.294 4.169 5.294 5.294 4.153
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En la tabla 5.39 se muestran las medidas del IIP3, OIP3 y la ganancia del amplificador cascodo
doblado en el medio y los extremos de la banda del modo 2 de UWB.

Tabla 5.39 Valores de OIP3, IIP3, y Ganancia del LNA cascodo doblado para el modo 2

3.1 GHz 5.65 GHz 8.2 GHz

ITP3(dBm) 7,20709 9,27193 8,95012
Ganancia(dB) 5.921 6.432 8.789

OIP3(dBm) 13,12709 15,70393 17,73912

5.9 Analisis de Montecarlo

Para asegurar que las tolerancias de los elementos que componen nuestros circuitos no afecten
demasiado a los resultados obtenidos, o por lo menos que estan controladas, se ha realizado un
analisis de Montecarlo a ambos circuitos. A continuacioén se detalla en qué consiste y los resultados

obtenidos.

Los componentes que vamos a usar tienen una tolerancia determinada, por lo tanto el valor de
cada elemento o componente del circuito variara en funcién de esta tolerancia cuando se fabrica.
Dicha tolerancia se ha de tener en cuenta cuando se esta realizando el disefio de un circuito. Una
simulacién que abarque la cantidad de combinaciones posibles y la infinidad de valores que pueden
tomar los componentes se hace inviable, ya que el tiempo necesario serfa inmenso. El analisis de
Montecarlo 1o que hace es tomar un nimero de valores aleatorios elegidos estadisticamente. Cuantos mas
componentes se tengan en cuenta y mayor sea el numero de valores, mayor precision tendra, el

inconveniente es que el tiempo empleado es mayor.

En ambos circuitos nuestro analisis de Montecarlo se ha realizado teniendo en cuenta todos los
componentes. En las figuras 5.64 se muestran los resultados obtenidos con el analisis de Montecarlo para
el LNA cascodo. Las figuras 5.64A, 5.64B, 5.64C y 5.64D muestran respectivamente la adaptaciéon de
entrada, la adaptacion de salida, la ganancia y la figura de ruido de nuestro I.N.A tipo cascodo bajo el

analisis Montecarlo.
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Figura 5.64C Ganancia en tension. Figura 5.64D Figura de ruido.

Figura 6.64 A-D Analisis de Montecarlo del LNA cascodo.

Observando las figuras anteriores vemos que aunque existen variaciones estas no son

especialmente notables. En general las variaciones se mantienen dentro de unos rangos aceptables.

También se ha realizado el andlisis de Montecarlo para el I.NA cascodo doblado consiguiendo
en este disefio, igual que en el caso anterior, unos resultados Optimos como se muestra en la figuras

5.65A-D. Las figuras 5.65A, 5.65B, 5.65C y 5.65D muestran respectivamente la adaptacion de entrada, la
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adaptacion de salida, la ganancia y la figura de ruido de nuestro I.NA cascodo doblado al realizar el

analisis Montecarlo.
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Figura 5.65A-D Analisis de Montecarlo para el LNA cascodo doblado.

A la hora del disefio a nivel de esquematicos se ha tenido cuidado de no elegir valores

extremos que puedan hacer peligrar el funcionamiento de los circuitos. Consecuentemente, los

resultados del analisis de Montecarlo demuestran que los circuitos contintan funcionando dentro de los

rangos.
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5.10 Resumen

En este capitulo se ha realizado el disenio completo de los dos L.NAs a nivel de esquematicos
con componentes reales obteniendo resultados optimos. Se ha tratado de realizar el disefio de los dos
amplificadores para toda la banda de UWB, y si bien las restricciones respecto de la figura de ruido no
han podido cumplirse plenamente en alta frecuencia en ambos disefios, los resultados obtenidos son lo
suficientemente validos como para considerar nuestros disefios viables. En el proximo capitulo se
realizara el diseno fisico de los I.LNAs, es decir, la generacion de los /ayouts. Para ello haremos uso de la

informacién dada en el capitulo 4 referente a la tecnologia y a los resultados obtenidos en este capitulo.
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En el capitulo anterior se realiz6 uno de los pasos mas importantes, el disefio a nivel de
esquematico. Una vez realizado, seguimos con el siguiente paso: el disefio a nivel de /lgout y

simulacién post-layout.

El /ayout consiste en definir los planos de fabricacion del circuito integrado. Para desarrollarlo se
han utilizado los resultados obtenidos en el capitulo anterior, la tecnologia con sus reglas de disefio y la

herramienta de disefio CADENCE.
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Diserio de un I.NA de ultra banda ancha tipo cascodo doblado en tecnologia CMOS 0.18 um

6.1 Proceso de disefio

A la hora de realizar un /ayout deben cumplirse una serie de reglas que dependen de la
tecnologia empleada. Estas se refieren en su mayorfa a distancias entre los distintos elementos, angulos,
densidad de corriente que puede pasar por las pistas, densidad de corriente que puede atravesar las vias

de unién entre las diferentes capas de la tecnologfa, tamafio y anchos de las pistas, etc.

De la misma manera, hay que tener en cuenta una serie de aspectos que nos permitan obtener
el comportamiento 6ptimo del disefio realizado. Estos se centran en minimizar la influencia de las
posibles dispersiones de los parametros de los componentes del circuito y son validos para ambos

circuitos. LLos aspectos mas importantes se enumeran a continuacion:

° Las inductancias han de situarse lo mas cerca posible para minimizar el efecto de las
resistencias en serie que aparecen por la conexion de las mismas hasta el nodo comuan 17dd o tierra.

. Se ha tratado de no utilizar lineas excesivamente largas ya que introducen capacidades
parasitas. Cuando no se ha tenido mas remedio que utilizarlas, se han implementado con los metales

superiores ya que estos tienen menor resistencia y aportan menos capacidades parasitas.

. En muchos casos, debido a la tecnologia, se ha tenido que colocar componentes en
paralelo. Por ejemplo, en el caso de las resistencias donde se ha tenido que apilar varias de ellas para

obtener una resistencia total pequefia.

. Los espacios vacios que quedan entre los distintos componentes se han llenado con
contactos a sustratos, que esta conectado a GND o tierra. Con ello evitamos que corrientes indeseadas
interfieran en el funcionamiento del circuito, ya que son inmediatamente derivadas al sustrato del chip,

cuyo potencial es cero.

Otro de los aspectos importantes es el referido al consumo de potencia del circuito. Fstos
toman especial relevancia en el dimensionado de las pistas de interconexionado de los componentes.
Asi, hemos de saber qué cantidad de corriente circula por cada una de ellas y, en consecuencia, ajustar
su anchura para que soporte dicho flujo. Para asegurarnos de que no se destruya ninguna parte del
circuito, se han sobredimensionado las anchuras minimas. Dichos valores vienen determinados por la

tecnologia usada y por el tipo de materiales que conforman las pistas.
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6.2 Layout del LNA cascodo
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En la figura 6.2 se muestra el nacleo del circuito, donde en la parte izquierda podemos ver la

capacidad auxiliar (Cqyyx), mientras que en la parte central de la imagen se puede observar los

uina superior

Imente, en la esq

ma

forman la estructura cascodo (M7 y M2). F

transistores quc con

derecha se observa el condensador de desacoplo (Cpyffer) entre el amplificador cascodo y el bauffer de

salida.
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CAPITULO 6. DISENO A NIVEL DE LAYOUT

6.2.1 Simulacidn post-layout del LNA cascodo

Una vez realizado el /layout se simulé para comprobar que el circuito funcionaba
correctamente. En las figuras 6.4A-D se muestran los resultados obtenidos. Estos resultados no son
los esperados. El caso mas claro se observa en la adaptacién de entrada, ya que no abarca el rango de 3.1-
10.6 GHz, sino que se ha desplazado viéndose muy reducida en alta frecuencia. Estos cambios, se
producen por las capacidades y resistencias parasitas introducidas por las pistas. Ademas, la ganancia en

alta frecuencia también se ha visto perjudicada.

S-Parameter Response S-Parameter Response

—s11dB20 — 522 dB20

0 ‘ -10.0

| T
M2(7.80Hz, -9.3380B
/(_T_ ] mz,m 52d8) \\
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M2(10 6GHz, -15 EQTE)
=150 {
-1

17
M1(3\BE]GHZ‘-MEM ) 00

-22

YO (0B)
B
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1M1(9.17GHz, -26.0808)

-20 -27
30 40 5.0 6.0 80 90 10 1 30 40 50 6.0

8.0 9.0 10 11

70 70
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Figura 6.4A Adaptacion de entrada. Figura 6.4B Adaptacién de salida.
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Figura 6.4C Ganancia en tension. Figura 6.4D Figura de ruido.

Figura 6.4A-D Resultados post-layout del LNA cascodo.

Para poder mejorar los resultados, se ha modificado los valores de los condensadores de la
adaptacion de la entrada y salida, as{ como del condensador auxiliar Cy4yy. Ademas ha sido necesario
recalcular la red de carga, lo que implica modificar los valores de Ry y L; . Por tltimo y, debido a que ya
no puede ser considerado que Cy es cero, se hace también necesario modificar ligeramente el valor de Lj.
En la figuras 6.5A-D se muestra que han mejorado los resultados gracias a las modificaciones
realizadas. Si bien, no se pudo mejorar, ni siquiera igualar a los resultados de las simulaciones de los
esquematicos, debido a la introduccién de capacidades y resistencias parasitas por el ruteado de las
pistas. Aun asi, este fue el disefio final ya que los resultados se consideraron lo suficientemente
buenos como para mandar a fabricar. La ganancia es superior a 6,1 4B para toda la banda, llegando a
superar los 9 4B a mitad de la banda, con lo que se obtiene una caida inferior a 3 4B dentro de la banda
de interés. La figura de ruido es menor de 8.5 4B para toda la banda, siendo su valor minimo 4.54

dB. La adaptacién de salida y de entrada es inferior a -9.9 B,
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Figura 6.5C Ganancia en tension. Figura 6.5D Figura de ruido.

Figura 6.5A-D Resultados post-layout del LNA cascodo.

Finalmente, para comprobar que la linealidad del circuito no se ha visto alterada debemos volver a
calcular el IIP3 y el OIP3, por lo que nuevamente debemos obtener el valor de potencia de la potencia de
entrada para la cual la ganancia se comprime 1 4B. La figura 6.6 nos muestra el Py 4p, en el centro y en los

extremos de la banda de interés.
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Figura 6.6 P;4p en el centro y en los extremos de la banda del LNA cascodo.

6.3 Layout del LNA cascodo doblado

En la figura 6.7 se muestra el /ayout del I.NA cascodo doblado. Al igual que en el Jayout del 1.N.A
cascodo se puede apreciar la disposicion de los distintos componentes, destacando que en este disefio
hay dos bobinas mas que en el ILNA cascodo. Se ha procurado en la medida de lo posible colocar los
dispositivos con la misma disposicion en ambos diseflos para facilitar la comparacién, pues las

caracteristicas de muchos de ellos son iguales en ambos disefios.
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GND GND

ovr

IN

VG VG2 GND VG3 VDD
Figura 6.7 Layout del LNA cascodo doblado.

En la figura 6.8 se muestra el nicleo del circuito, donde en la parte izquierda podemos ver la
capacidad auxiliar (Cypyy), mientras que en la parte central de la imagen se puede observar los
transistores que conforman la estructura cascodo doblado (M7 y M2). Finalmente en la parte derecha

podemos ver el condensador de desacoplo que dobla la estructura (C¢).

e
PR
P
TR
HUHHI

AR AR AR SRS AR RN

Yoty
A

Figura 6.8 Nucleo del layout del LNA cascodo doblado.
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Disenio de un I.INA de ultra banda ancha tipo cascodo doblado en tecnologia CMOS 0.18 um

En la figura 6.9 se muestra el buffer de salida del circuito, donde en la parte superior e inferior
podemos ver la capacidad de desacoplo de salida Coyr v la capacidad de desacoplo de entrada al buffer
Cpuffer, respectivamente. Mientras que en la parte central de la imagen se puede observar los

transistores que conforman tanto el buffer (M3) como la fuente de corriente (M4 y M3).

Figura 6.9 Layout del Buffer del LNA cascodo doblado.

6.3.1 Simulacién post-layout del LNA cascodo doblado

Después de realizar el /layout se simulé6 para comprobar que el circuito funcionaba
correctamente. En las figuras 6.10A-D se muestran los resultados obtenidos. Para este disefio, las

simulaciones iniciales post-layout tampoco fueron las esperadas.
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Figura 6.10A-D Resultados post-layout del LNA cascodo doblado.

Al igual que pasé con el I.NA cascodo, para poder mejorar los resultados se hace necesario

modificar los valores de los condensadores de adaptacion de la entrada y la salida, asi como los

condensadores auxiliar Cyyy vy de acoplo C¢, ademds de recalcular la red de carga, lo que implica

modificar los valores de R, y L;. En la figura 6.11 se muestra que han mejorado los resultados gracias

a las modificaciones realizadas. Si bien, no se pudo mejorar, ni siquiera igualar a los resultados de las

simulaciones de los esquematicos debido a la introduccién de capacidades y resistencias parasitas debido

192

Proyecto Fin de Carrera

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2013
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al ruteado de las pistas. Aun asi nuevamente, este fue el disefio final ya que los resultados se
consideraron lo suficientemente buenos como para mandar a fabricar. La ganancia es superior a 5.5
dB para toda la banda, llegando a superar los 8.4 4B a mitad de la banda, con lo que se obtiene una
caida inferior a 3 4B dentro de la banda de interés. Ia figura de ruido es menor de 7.3 4B para toda la

banda, siendo su valor minimo 4.472 dB. La adaptacién de salida y de entrada es inferior a -10 4B.
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Figura 6.11C Ganancia en tension. Figura 6.11D Figura de ruido.

Figura 6.12A-D Resultados post-layout del LNA cascodo doblado.

Sergio Rosino Rincin 193

© Del documento, de los autores. Digitalizacion realizada por ULPGC. Biblioteca universitaria, 2013



CAPITULO 6. DISENO A NIVEL DE LAYOUT

Finalmente, al igual que en el caso del I.LN.A cascodo, para comprobar que la linealidad del
circuito no se ha visto alterada debemos volver a calcular el IIP3 y el OIP3, por lo que nuevamente
debemos obtener el valor de la potencia de entra para el cual ganancia se comprime 1 4B. La figura 6.12

nos muestra el Py 45, en el centro y en los extremos de la banda de interés.‘

Periodic Stearly State Response Perioic Steaty State Response

Input Referred 1B Compression = -3.20615, Input Referred 1B Gompression = 0.4297. % Input Referred 1B Compression = +1.53538,

1t Order
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Y0 (dBm)

Port="PORT1" PORMPORTI" Port="PORTI"

stOrderfreg = 3.11 15t Order freq = 6.856 stOrder freq = 106

20 -40 20 g -40 20
pif (dBm) pif (@Bm) Brf (B

Figura 6.12 P;4p en el centro y en los extremos de la banda del LNA cascodo doblado.

6.4 Resumen

En este capitulo hemos visto como se realizé el disefio a nivel de /yout de los dos disefios.
Esto se ha logrado aplicando las reglas mas comunes para una correcta implementacion, asi como las

técnicas que nos permiten prever posibles errores en el funcionamiento.

Finalmente se ha comprobado el correcto funcionamiento de ambos circuitos mediante las

simulaciones pertinentes.

En el siguiente capitulo se expondran las conclusiones obtenidas durante la elaboraciéon de este

trabajo.

Como resumen podemos ver en la tabla 6.1 los resultados finales obtenidos en los dos disefios.

Cabe destacar que los resultados obtenidos son muy similares si bien la ganancia es ligeramente mayor

en el caso del I.NA cascodo.
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Tabla 6.1 Resultados finales de las simulaciones post-layout

LNA CASCODO LNA CASCODO DOBLADO
Ganancia (dB) 6.1~9 55~84
NF (dB) 46 ~8.3 45~73
S11 (dB) <-10 <-10
S22 (dB) <-10 <-10

En la tabla 6.2 se muestran la medida del IIP3, OIP3 y la ganancia de ambos amplificadores en el

centro y en los extremos de la banda de UWB.

Tabla 6.2 Valores de OIP3, ITP3, y Ganancia del LNA cascodo

LNA CASCODO LNA CASCODO DOBLADO
31GHz | 6.85GHz | 10.6 GHz | 3.1GHz | 6.85GHz | 10.6 GHz
IIP3(dBm) | 9,78717 | 9,85511 | 9,825469 | 6,39482 | 10,0297 | 8,06461
Ganancia(dB) | 6.125 8.62 5.611 5.554 7.21 5.529
OIP3(dBm) | 159122 | 1847511 | 1543647 | 11,9488 | 17,2397 | 13,59361

En la tabla 6.3 se muestra un resumen de todos los componentes utilizados.

Tabla 6.3 Valor de los componentes

Valores de los componentes reales de los LINAs cascodo y cascodo doblado de banda ancha
Parametro LNA C. LNA C.D. Parametro LNA C. LNA C.D
Ly 1.77479 nH | 2.074924 nH Cin 2.10036 pF 1,75 pF
C, OF OF W 2 80 um 80 um
Wi 170 pm 170 pm Vgias2 26V 1.1V
Veias1 0.8V 0.8V Cys—m2 160.26 fF 160.26 fF
Cys—m1 356.68 fF 356.68 fF L, 1.864898 nH| 2.124902 nH
Caux 500 fF 265 pF R, 590 45
Ry 22.3~79.7 2 | 27.5~89.7 Igias2 9.163 mA 9.516 mA
Lg 567.94 pH 567.94 pH Vaa 3.6V 1.8V
Igiast 9.163 mA 9.207 mA Cour 2921 pF 2.921 pF
Cuffer 2.97973 pF 2.4999 pF Igysser 16.03 mA 15.94 mA
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W ya 5um 5um Wys 42 ym 42 um
Rpuffer 10500 1050 Ivad—gna 25.163mA | 34.723mA
Wys 60 um 60 pm Cys—m3 83.6 fF 83.6 fF

Vpiass 0.6V 0.6V cc | - 0.6 pF
Ly, | - 2.90856 nH Lyy, | —- 3.49947 nH
Parametro LNA CASCODO Ll;%%ﬁ%ool)o
Area de Chip 945 um * 781 pm 963 um * 848 pm
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CONCLUSIONES

El objetivo de este proyecto era disefiar un amplificador de bajo nivel de ruido (LNA) de ultra
banda ancha para un receptor de UWB usando la tecnologia CMOS de 0.18 um suministrada por UMC
(United Microelectronic Circuif). Se comenzé estudiando las principales caracteristicas de los sistemas de RF

para poder abordar el disefio.

El siguiente paso consistié en el estudio del estandar IEEE 802.15.3a propuesto por la MBOA.
Se han analizado los principales desafios del disefio del receptor, centrandonos en el estudio de la
arquitectura zero-IF por su alta integrabilidad. Para esta arquitectura se ha especificado el panorama de
interferencias, la sensibilidad, la linealidad, la figura de ruido y los requisitos del sintetizador y de los

filtros.
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CAPITULO 7. CONCLUSIONES

El siguiente paso fue estudiar las estructuras tipicas de los I.N.As para banda estrecha, para
posteriormente modificarlas convenientemente de forma que se obtuviese una respuesta de banda
ancha. Como resultado se decidi6 desarrollar dos I.N.As de banda ancha, cascodo y cascodo doblado.
Ambas arquitecturas poseen la misma red de adaptacion a la entrada, un filtro I.C en escalera de quinto
orden que se conforma integrando conjuntamente la degeneracion inductiva con un tanque LC, el
mismo buffer de salida y la misma red de carga tipo shunt-peaking. Para poder comparar ambos LNAs se
decidi6 que las tensiones y corrientes de polarizacion de los transistores de ambos circuitos fuesen las

mismas.

Partiendo de estas arquitecturas y teniendo en cuenta el analisis de la tecnologia a emplear, la
denominada CMOS 0.18 um de UMC, se procedi6 al disefio de los dos I.N.As a nivel de esquematico
para la banda entera de UWB. Los principales problemas que surgieron a la hora del disefio tuvieron
que ver con la adaptacién de entrada, con la caida de la ganancia y el crecimiento exponencial del ruido
en alta frecuencia, y con los efectos petjudiciales de los pads y del condensador auxiliar C4px. También
resulto especialmente complicado doblar el circuito cascodo para obtener el circuito cascodo doblado,

manteniendo unas prestaciones y tensiones de polarizacion similares.

Finalmente se procedio al disefio de los dos /zyout. Para ello se utilizaron las reglas cominmente
empleadas en este tipo de trabajos, asi como las técnicas que nos permiten prever posibles errores en el
funcionamiento. Sin embargo, fue necesario modificar ligeramente los valores de diversos

componentes, para asi obtener resultados mas favorables.

En la tabla 7.1 se muestran los resultados obtenidos a nivel de esquematico frente a los
obtenidos a nivel de /zyout. Cabe destacar que si bien tanto la adaptacion de la entrada como la de salida
se han mantenido casi igual para ambos disefios, la figura de ruido y la ganancia han sufrido un cierto
empeoramiento. En el ILNA cascodo se ha perdido aproximadamente 0.4 4B de ganancia del
esquematico al /zyout, mientras que la figura de ruido maxima ha aumentado 0.75 4B. Para el caso del

I.NA cascodo doblado, la ganancia ha disminuido 0.45 4B y la figura de ruido maxima ha aumentado
en 0.35 4B.
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Tabla 7.1 Resultados esquematico frente layout

LNA Cascodo LNA Cascodo LNA Cascodo LNA Cascodo

Esquematico Layout Doblado Esquematico | Doblado Layout
S11 < -10 [dB] <-10 [dB] <-10 [dB] < -10 [dB]
S22 < -10 [dB] < -10 [dB] < -10 [dB] <-10 [dB]
S21 0.45~9.45 [dB] 6.1~9.05 [dB] 5.85~8.85 [dB] 5.5~8.4 [dB]
NF 3.99~7.55 [dB] 4.6~8.3 [dB] 4.12~7.06 [dB] 4.5~7.3 [dB]

Finalmente, en la tabla 7.2 se muestra un cuadro resumen donde se comparan los dos L.N.As

desarrollados en este proyecto con otros I.N.As, todos ellos desarrollado en la tecnologfa CMOS 0.18

um. Los disefios [13], [22], [23], [24], y [25] son similares a los aqui desarrollados, si bien cada uno de

ellos plantea una técnica diferente para potenciar una caracterfstica concreta; una fase muy lineal, la

reutilizacién de la corriente, la cancelacion de ruido,.... Por otro lado el disefio [14] es un amplificador

distribuido donde podemos observar que aunque se consigue mayor ganancia en un ancho de banda

mucho mayor, la potencia disipada es casi el doble de la de nuestros disefios. Esto se debe a que su

estructura se basa precisamente en distribuir la ganancia entre un mayor numero de etapas. Por esta

misma razoén, con nuestros disefios se consigue disminuir el drea en comparaciéon con un amplificador

distribuido. En resumen, podemos concluir que las prestaciones de nuestros disefios estan a la altura de

los desarrollos planteados por el resto de la comunidad cientifica, si bien nuestro circuito no ha sido

medido y cabe esperar que los resultados del circuito final fabricado sean sensiblemente peores.

Tabla 7.2 Valor de los componentes

S11[dB] | S,3[dB] | S;;[dB] NF[dB] B[GHz] P3* | P[mW] ** | Area[pm’]
C <-10 <-10 |6.1~9.05 | 4.6~8.3 | 3.1~10.6 9.8 32,99 0.738

c.D <-10 <-12 55~8.4 | 45~7.3 | 3.1~10.6 10 33,70 0,817
[22] | <-95 N/A 4.7~13.2 | 4.5~7.6 | 3.1~10.6 1.4 23 1.421
[23] | <-6.7 N/A 8.5~10.5 | 5.3~6.3 | 3.1~10.6 12 29.1 0.82
[24] | <-86 <-8 7.4~119 | 5~5.6 | 3.1~10.6 13 9.4 0.92
[25] | <-9.7 <-8.4 10~11 4~5.2 | 3.1~10.6 0.72 22.7 0.447
[13] | <-99 <-93 | 42~93 | 4~9.8 2.3~9.2 -6.7 9 N/A
[14] <-8 <-9 6.5~8.1 | 43~6.1 | 0.6~22 N/A 52 1.935

* Cla frecuencia central de la banda, = 6.85 GHz.

** No se esta teniendo encuenta el consumo del buffer.
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Como logros cabe destacar que se han podido comparar ambas arquitecturas y demostrar que
pese a trabajar con tensiones de alimentacion diferentes, 1.8 17 para el ILN.A cascodo y 3.6 17 para el

I.NA cascodo doblado, las prestaciones de ambas son muy similares.

No obstante no se han podido realizar con éxito disefios viables para la banda entera de UWB,
debido a que la figura de ruido en ambos disefios no cumple las especificaciones del receptor para
UWB-MBOA propuesto en el apartado 2. Por lo cual, como continuidad futura de este proyecto a
continuacién se propondran una serie de estrategias de diseio que podrian, por si mismas o
combinandose, adecuar el ruido del circuito a los requisitos del receptor propuesto sin modificar

sustancialmente el disefio planteado.

. Trabajar exclusivamente en el Modo 2 de Ultra-WideBand:

La manera mas sencilla de cumplir con las restricciones de ruido es limitar la frecuencias de
funcionamiento del amplificador a la Banda 2 de UWB 3.1-8.2 GHz. Tal y como se observa en las
tablas 5.32 y 5.38, la maxima figura de ruido alcanzada dentro de la Banda 2 de UWB para el
amplificador cascodo y cascodo doblado es de 5.8 4B y 5.3 4B respectivamente, por lo que redisefiando
el circuito para dicha banda seria sencillo obtener una figura de ruido menor a 5 4B en ambos disefios.
En general, al reducir la banda y con esta el nivel de exigencia del disefio, cabria esperar una mejora

generar de las caracteristicas del circuito pudiendo potenciarse notoriamente la ganancia del mismo.

. Eliminar el Condensador Auxiliar:

Para adecuar el elemento capacitivo del filtro paso alto y asi asegurar una adaptacién de entrada
menor a - 10 4B, durante el estudio teérico en el capitulo 3 planteamos embeber una capacidad
auxiliar C4yx en paralelo con Cgys. Sin embargo, como se vio en el apartado 5.3.1, figura 5.21, dicha
técnica implica un aumento de la figura de ruido proporcional al tamafio de Cyqyy. Teniendo encueta lo
anterior, serfa conveniente eliminar el condensador auxiliar y recurrir a otra estrategia menos ruidosa

para asegurar la adaptacion de entrada.

La opcién propuesta es sustituir como red de adaptacion de entrada el filtro I.C en escalera de
cuarto orden por un filtro Chebyshev de tercer orden, que se usa para que la parte reactiva de la
impedancia de entrada resuene en la banda de 3.1 GHz a 10.6 GHz sin tener que recurrira Cypyy. Enla

figura 7.1 se muestra el esquema de la red de adaptacion de entrada propuesto para ambos LNA. Se trata
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de la estructura de un filtro Chebysher con topologia en T.
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Figura 7.1 Filtro Chebyshev con topologia en T vs degeneracion inductiva.

Si bien nuevamente el valor ideal de C3 no va a coincidir con el valor adecuado de Cgs, es
previsible que podamos compensar la influencia de dicho componente sobre la adaptacion de entrada,
asegurando que Sy; sea menor a - 10 4B, a través del resto de los elementos de la red sin tener que

recurrir a Cqyx. El principal inconveniente de esta técnica es el considerable aumento del area del

circuito al tener que afiadir una bobina y un condensador extra.

. Integrar Lg usando la técnica bonding wire inductor.

En el capitulo cinco se pretendia originalmente embeber una Lg de 0.2 #H, si bien tal y como
analizamos en el capitulo 4 esto no fue posible porque el minimo valor inductivo que la tecnologfa
UMC 0.18 um nos permite embeber es de 0.567 #H, por lo que finalmente utilizamos una Lg de 0.567
nH, lo cual aument6 el ruido del circuito especialmente en alta frecuencia. La técnica bonding wire inductor

nos permite eliminar la restricciéon impuesta por la tecnologfa.

En la actualidad la técnica cominmente empleada en el encapsulamiento de circuitos integrados
es wire bonding. Dicha técnica emplea finos hilos de oro o aluminio de entre 25 y 250 wm para
proporcionar la interconexion de los pad del circuito con los pines del chip en el que va encapsulado. Es
bien conocido que dichos hilos muestran una inductancia parasita de pocos nano-henrios y una
resistencia de unas decenas de mili-ohmios, por lo que es posible utilizando esta técnica extraer inductores
del circuito integrado, en nuestro caso Lg, para integrarlos posteriormente a través del proceso de
interconexion. A esta técnica se la conoce por bonding wire inductor y fue analizada por primera vez en
1995 por Craninckx y Steyaert [33]. Actualmente existe un alto grado de desarrollo en este tipo técnicas
que permiten modelar los hilos de conexionado para integrar un amplio margen de valores inductivos
[34-35]. Actualmente existe un alto grado de desarrollo en este tipo técnicas que permiten modelar los

hilos de conexionado para integrar un amplio margen de valores inductivos [34-35]. Las figuras 7.2y 7.3
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ilustran esta técnica.

Figura 7.2 Bonding Wire Inductor con ctpula de resina férrica. Figura 7.3 Bonding Wire Inductor.

Por otro lado con esta técnica el area del circuito se ve reducida al extraerse Lg, si bien es
necesario incluir Pads adicionales. El area final dependera del nimero de Pads que sea necesario afiadir

para modelar el inductor deseado.

El presente trabajo tiene ademas otras formas de continuidad en aspectos como la medida de
los circuitos y la integracién en la cadena del receptor para UWB. También se pueden hacer pruebas
con otras tecnologias mas modernas ya que, como hemos visto, esto traerfa aparejado un aumento de
las prestaciones finales, entre las que estarfan, entre otras, la figura de ruido y la ganancia. La utilizaciéon
de una tecnologia superior a la usada en este proyecto junto con la estructura shunt-peaking y la
integracion conjunta de la degeneracion inductiva con un tanque I.C para reducir el nimero de bobinas

es una linea de trabajo que, a buen seguro, podria arrojar resultados relevantes.

Finalmente hay que destacar la linea de trabajo que subyace en este proyecto fin de carrera es
parte de una linea de investigacion de mas envergadura Short Range Radio (SR2) en la que se desarrollan
varios proyectos encaminados a estudiar las posibilidades de integracion de terminales inaldimbricos

basados en los estandares de ultima generacion, asi como las aplicaciones de las mismas.
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Una vez completado el disefio del circuito y comprobado su correcto funcionamiento, para
concluir con el estudio, en este capitulo se realizara un analisis econémico con los costes tanto parciales

como totales del proyecto.
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Desglose del Presupuesto

Para la realizacion del presupuesto se han seguido las recomendaciones del Colegio oficial de
Ingenieros de Telecomunicaciéon (COIT) sobre los baremos orientativos minimos para trabajos
profesionales en 2009, [31]. El presupuesto se ha desglosado en varias secciones en las que se han

separado los distintos costes asociados al desarrollo del proyecto. Estos costes se dividen en:

. Recursos materiales.

. Trabajo tarifado por tiempo empleado.
. Costes de redaccion del proyecto.

. Costes de Fabricacion.

. Material fungible.
. Derechos de visado del COIT.
. Gastos de tramitacion y envio.

. Aplicacion de impuestos.

Recursos Materiales

En este apartado se realiza el analisis de los costes relacionados con el uso de paquetes software,
material hardware y el mantenimiento de estos. Estos equipos hardware y paquetes software presentan
un coste de amortizacion, en funcion del periodo de tiempo usado y el nimero de usuarios que accedan

a estos, los cuales se han estimado en 100.

Tabla P.1 Costes de amortizacion de los recursos software y hardware

TIEMPO DESCRIPCION TIEMPO

DESCRIPCION
DEUSO | ToTtAL |Uusuario | DEUSO

Estacion de trabajo SUN Sparc Modelo

Sparc Station 10 12 meses 6.803 € 68,03 € 68,03 €

Servidor para simulacién SUN Sparc

Station 10 12 meses 6.643 € 66,43 € 66,43 €

Impresora Hewlett Packard Laserjet 4L | 12 meses 296 € 2,96 € 2,96 €

Ordenador Personal Pentium IV 2 GHz | 12 meses 411 € 411 € 4,11 €
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Smagpenivg SO | o meses | ouze | oove | onse

Entorno Windows XP Profesional 12 meses 306 € 3,06 € 3,06 €

Microsoft Office XP 12 meses 449 € 4,49 € 4,49 €

Cadence con Kit de disefio 12 meses | 1.500 € 15 € 15 €
TOTAL 173,11 €

Trabajo tarifado por tiempo empleado

El proyectante ha invertido 12 meses en las tareas de formacion, especificacion, desarrollo y
documentacion necesarias para la elaboraciéon del presente proyecto fin de carrera. El importe de las

horas de trabajo empleadas para la realizacion del proyecto se calcula siguiendo las recomendaciones del

COIT:

H = C,-7488 - H, + C,- 74,88 Hg (€)

Donde:

. H son los honorarios totales por el tiempo dedicado.

. H,, son las horas normales trabajadas (dentro de la jornada laboral).

. HE son las horas especiales.

. C; es un factor de correccion funciéon del numero de horas trabajadas.

Teniendo en cuenta que el tiempo destinado para la formaciéon y documentacion no se incluye
en el calculo debido a que estas tareas son necesarias y benefician sélo al alumno, para la realizacion de

este proyecto han sido necesarias 1600 horas (8 horas/dfa - 5 dias/semana - 4 semanas/mes - 10 meses),

todas ellas dentro del horario normal.

Segin el COIT, el coeficiente C; tiene un valor variable en funcién del numero de horas

empleadas de acuerdo con la siguiente tabla:
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Tabla P.2 Factor de correccion en funcion del nimero de horas invertida

HORAS COEFICIENTES
Hasta 36 horas C=1
Exceso de 36 horas hasta 72 horas C=0,9
Exceso de 72 horas hasta 108 horas C=0,8
Exceso de 108 horas hasta 144 horas C=0,7
Exceso de 144 horas hasta 180 horas C=0,65
Exceso de 180 horas hasta 360 horas C=0,60
Exceso de 360 horas hasta 510 horas C=0,55
Exceso de 510 horas hasta 720 horas C=0,50
Exceso de 720 horas hasta 1.080 horas C=0,45
Exceso de 1.080 horas C=0,40

Como se puede observar el numero de horas es superior a 1080, con lo que segun la tabla

total por el tiempo empleado de 47923,20 €.

anterior C¢ = 0.40 por lo que segun la ecuacion del importe de horas de trabajo se obtiene una tarifa

H=04-7488-1600+ 0,4-74,88-0 =47923,20 €

En la tabla siguiente se desglosa el tiempo de trabajo invertido.

Tabla P.3 Costes por tiempo empleado

COSTES POR TIEMPO EMPLEADO

DESCRIPCION Tiempo Tiempo/Mes Importe
Documentacion 1 0 0
Formacion 1 0 0
Especificaciones 2 4792,32 € 9.584,64 €
Desarrollo 8 4792,32 € 38.338,56 €
Costes Totales 47.923,20 €

Los honorarios totales por tiempo dedicado libres de impuestos ascienden a cuarenta y siete mil

Costes de redaccion del proyecto

novecientos veintitrés euros con veinte céntimos (47.923,20 €).
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El importe de la redaccién del proyecto se calcula de acuerdo a la siguiente expresion:

R=0,07 -P-Cp (€

Donde:
. P es el presupuesto del proyecto.
. Cy, es el coeficiente de ponderacion en funcion del presupuesto.

En la siguiente tabla se muestra el presupuesto calculado hasta el momento:

Tabla P.4 Costes de redaccion del proyecto

DESCRIPCION COSTES
Recursos Software y Hardware 173,11 €
Trabajo Tarificado Por Tiempo Empleado 47.923,20 €
Total 48.096,31 €

El presupuesto P calculado hasta el momento asciende a 48.096,31 €. Como el coeficiente de
ponderacién para presupuestos de mas de 42.070,70 €, y menos de 63.106,05 € viene definido por el

COIT con un valor de 0,45, el coste derivado de la redaccion del proyecto es de:

R =10,07 -48.096,31 €-0,45 = 1.515,03 €

Por tanto el coste libre de impuestos derivado de la redaccion del proyecto es de mil quinientos

trece con setenta y siete céntimos (1.515,03 €).

Costes de fabricacion

En este apartado se incluyen los costes derivados de la fabricacion de los circuitos desarrollados.

Tabla P.5 Costes de fabricacion
DESCRIPCION mm PRECIO mm’ GASTOS

Fabricacion de los circuitos 2 1.000€ 2.000 €

TOTAL 2.000 €
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Material fungible

Ademas de los recursos hardware y software, en este proyecto se han empleado otros
materiales, como son los folios y el téner de la impresora entre otros, Presupuesto que se especifican

como material fungible. En la tabla siguiente se muestran los costes generados por estos recursos.

Tabla P.6 Costes del material fungible

DESCRIPCION COSTES
Folios 10 €
Tones de Impresora 75 €
Encuadernacion 105 €
Total 195 €

Derechos de visado del COIT

Los gastos de visado del COIT se tarifan mediante la siguiente expresion:

V =0,006-P-Cy (€)

Donde:
. P el presupuesto del proyecto.
. Cy es el coeficiente reductor en funcién del presupuesto del proyecto.

El presupuesto P calculado hasta el momento asciende a la suma de los costes de ejecucion

material, de redaccion, de fabricacion y de material fungible.

P = 48.096,31 + 1515.03 + 2.000 + 195 = 51.806,34€

Como el coeficiente Cy para presupuestos de mas de 30.050 € y menos de 60.101 €, viene
definido por el COIT con un valor de 0,90, el coste de los derechos de visado del proyecto asciende a la

cantidad de:

V =0,006-51.806,34-0,90 = 279,76€
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Por tanto el coste de los derechos de visado del proyecto asciende a doscientos setenta y nueve

euros con setenta y seis céntimos (279,76 €).

Gastos de tramitacion y envio

Los gastos de tramitacion y envio estan fijados en 6,01 €

Aplicacion de Impuestos

El coste total del proyecto, antes de aplicarle los correspondientes impuestos, asciende

52.092,20 €, a lo que hay que sumarle el 5% de IGIC, con lo que el coste definitivo del proyecto es:

Tabla P.7 Costes totales del proyecto

COSTES TOTATES DEL PROYECTO
DESCRIPCION TOTAL
Recursos Materiales 173,11 €
Costes de Ingenieria 47.923,20 €
Costes de Redaccion 1.515,03 €
Costes de Fabricacion 2.000 €
Material Fungible 195 €
Derechos de Visado 279,76 €
Tramitacion y Envié 6,1€
Subtotal 52.092,2 €
Aplicacion de Impuestos (5% I.G.I.C.) 2.604,61 €
Total 54.696,81 €

El presupuesto total asciende a la cantidad de cincuenta y cuatro mil seiscientos noventa y

seis euros con ochenta y un céntimos (54.696,81 €).
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Don Sergio Rosino Rincdn, autor del presente Proyecto Fin de Carrera, declara que:

El Proyecto Fin de Carrera con titulo “Diserio de un I.INA de ultra banda ancha tipo cascodo doblado en
CMOS 0.18 u»’, desarrollado en la Escuela Técnica Superior de Ingenieros de Telecomunicacion, de la
Universidad de Las Palmas de Gran Canaria, en el periodo de un afio, tiene un coste de desarrollo

total de 54.696,81 €.

El autor del proyecto

Sergio Rosino Rincdén

Las Palmas de Gran Canaria a XX de Abril de 2011.
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