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RESUMEN 

En esta tesis se pmenta iin estudio sobre el diseño, optimización y modelado de 
inductores integrados en tecnologías de silicio. 

En el capítulo 1 se exponen los principios de funcionamiento $e los inductores 
integrados, detallando los' fenómenos físico! que se manifiestan ,en este tipo de 
estnicturas. Además se introduce el estado del arte, destacando libre+ y herramientas 
de diseño que incluyan estos componentes. 

En el capítulo 2 se abórda la revisión del modeld clásico comÚnmepte utilizado en la 
caracterización de los 'inductores integrados. Se revisa el procedimiento empleado en la 
realización de las medidas experimentales y la metodología a seguirlpara eluninar los 
efectos parásitos que sobre las mismas tiene la estnictura que rodea $1 dispositivo. Así 
mismo, se explica el procesode caracterización comúnmente uulizad'o para extraer los 
parámetros que componen el circuito equivalente en parámetros concenmdos del 
inductor integrado. 

En el capítulo 3 se presenta una serie de experimentos encaminados a evaluar 
aquellos fenómenos asociados a los inductoresl integrados que aún no han sido 
considerados de forma adecuada. En este capítulo se aborda también el desmllo de 
una librería de bobinas de valores comprendidos entre 0.5nH y 5nH pak las 
frecuencias 0.85GHz, 1.5GHz, 1.8GHz, 2.4GHz y5.6GHz. La tecnología utilizada es la 
BiCMOS de SiGe de la empresa AMS. 

El capítulo 4 presenta los resultados obtenidos tras la fabricación y medida de las 
estructuras descritas en el capitulo anterior, así como su interpretación. 



RESUMEN 

En el capítulo 5 se propone una modificación al modelo de circuito convencional 
que representa el funcionamiento de los inductores integrados para un rango de 
frecuencias superior. Así mismo, se ofrecen expresiones cerradas para el cálculo de los 
componentes del modelo modificado. 

En el capítulo 6 se aborda la concepción y desardo de un modelo paramétrico 
consistente en un conjunto de ecuaciones que caractenian los elementos del circuito 
equivalente presentado en el capítulo 5 cuyos valores de componentes se extraen 
directamente de los parámetros del layout y de la tecnología. 

El capítulo 7 describe una serie de herramientas de diseño que hacen uso de los 
modelos definidos en los capítulos anteriores y que facilitan la elección y el diseño de 
los inductores espirales integrados. 

En el capítulo 8, y como complemento al núcleo del trabajo de investigación descrito 
en la memoria, se aborda el diseño de uno de los circuitos más importantes en cualquier 
receptor de RF: el LNA o amplificador de bajo ruido. Concretamente este diseño será 
usado como primera etapa en un receptor de GPS y por tanto sus características 
dependen del sistema en el que va a ser insertado. El objeto fundamental de este 
capítulo es mostrar como la disponibilidad de una buena librería de inductores es 
crucial para la consecución de un buen diseño. 

Finalmente en el capítulo 9 se resumen las principales conclusiones y líneas de 
investigación abiertas a raíz de este tmbajo. 
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INDUCTORES INTEGRADOS PLANOS 

--1.l Introducción 

Al amparo de .la revolución de las tecnologías de la inbrmación y las 

comunicaciones, la demanda de equipos y sistemas de comu+cación inalámbricas ha 
t 

experimentado un notable crecimiento que se constata-observahd6 las cifras de ventas 

de teléfonos celulares, las de equipos para la recepción de sistemas digitales de 

televisión vía satélite o las de sistemas de posicionamiento global, entre otras. 

En  estos sistemas las señales se transmiten a frecuencias de unos pocos GHz 

(usualmente entre 1 .GHz y 3 GHz). Además, en estas bandas se están desarrollando 

sistemas y servicios cuyo impacto va a ser significativo (Bluetooth, 2.41GHz; UMTS. 1.9 
GHz, 2.1 GHz, 2.5 GHz; etc.). 

Hasta ahora la demanda de estos equipos se ha satisfecho mediante sistemas MCMs, 

o fundamentalmente, con circuitos, tanto integrados como discretos montados sobre 

PCBs, basados ambos en tecnologías 111-V maduras. Pero éstas son de alto coste y de 

volumen de producción limitado pues son pocas las fundidoras que ofrecen esta 

tecnología. Sin embargo, el mercado exige componentes de radiofrecuencia (RF) 
pequeños, baratos, de bajo consumo y producción masiva. De  modo que los ghpos de 

. ., Ir;;esugac:m y, e11 especia!, !S e m p m s  de diseño y fabricación de sistemas para RF 
dirigen hoy sus miradas a las tecnologías de circuitos integrados estándar de silicio: 

CMOS y BiCMOS. Gracias a la reducción de las dimensiones, los dispositivos activos 

en estas tecnologías alcanzan las frecuencias requeridas [l]; pero no se dispone de 

inductores de calidad. 

Esta carencia es muy restrictiva, pues si bien, por ejemplo, a frecuencias más bajas 

no es necesaria la utilización de circuitos de adaptación de impedancia compleja, a estas 
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frecuencias las redes sí deben adaptarse. Estos componentes pasivos se necesitan 

también para muchas otras funciones, como la polarización de transistores en LNAs o 

la implementación de tanques LC (circuitos resonadores sintonizados) en osciladores. 

Figura 1.1 Layout de una bobina espiral cuadrada simple. 

La manera más habitual de diseñar un inductor integrado es generar una espiral con 

pistas de metal sobre un sustrato determinado. Debido a que uno de los extremos de la 

espiral queda en el interior de la misma, será necesario disponer de, al menos, 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 

underpass o cmss-under. En la Figura 1.1 se muestra el kyout de una bobina espiral 

cuadrada simple en donde se puede apreciar la disposición del tlnderpars así como los 

parámetros más importantes de su geometna (radio r, anchura w, separación de las 

pistas s y número de vueltas n). 

Los inductores integrados se modelan mediante una red de parámetros concentrados 

RLC para la que se han propuesto varias topologías ligeramente dtstintas. El cálculo de 

ia mayor parte de ios vaiores de ios elementos dei circuito equivalente se puede realizar 

utilizando expresiones analíticas disponibles en la literatura [2],[3] que en algunos casos 

introducen errores considerables. 

El inductor se caracteriza por el factor de calidad, Q, definido mediante la siguiente 

relación 
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y 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). 

En la práctica, el factor de calidad de los inductores integrados sobre Si no satisface 

las especificaciones indicadas debido a pérdidas que se incorporan en la ecuación 

mediante dependencias adicionales con la frecuencia [4]. La respuesta de los inductores 

integrados ha sido y sigue siendo objeto de investigación [5],[6],[7],[8],[9], 

[10],[11],[12],[13] de modo que los fenómenos físicos causantes de la degradación de la 

misma han sido ya identificados. Los más relevantes se asocian a pérdidas en el sustrato 
. . . . .  poco ~ ~ s i ~ f i v ~ ,  p&&&g eii IZiS por de rcs:s"u,i&d junte 2 czusi~2c nnr r-- 

efecto pelicular (L& efecf) y por las corrientes de torbellino (ed4 ctlkents) inducidas en 

ambos medios [6],[7]. Estas dos últimas fuentes de pérdida, el efecto pelicular y las 

pérdidas por corrientes de torbellino, no son fáciles de modelar. Una metodología para 

incorporarlas al modelo eléctrico del inductor integrado es mediante aproximaciones 

basadas en simulación electromagnética [lo], si bien es deseable disponer de 

expresiones analíticas fiables. Algunos grupos lasi han ofrecido recientemente pero 

hemos constatado que introducen errores [3]. 

Los valores indicados para el factor de calidad se obtienen, con cierta facilidad, en 

inductores integrados con tecnologías 111-V debido a que los sustratos presentan una 

resistividad alta (GaAs), o utilizando montajes sobre PCBs de sustrato resistivo 

(cerárnico) y Au como metal para las espiras [14]. Sin embargo, sobre tecnologías 

basadas en Si no se satisfacen estas espeuficaciones salvo modficandb los procesos de 

fabricación [8],[15],[16],[17],[18] o incorporando los inductores en los bondwzres [1 O] o 

con otras tecnologías encapsulando el conjunto como MCM [19]! Pero alterar el 

proceso de fabricación no es factible para el diseñador y los fabricante& no garantizan la 

reproductibilidad de los inductores en las soldaduras. De modo que se suele recurrir a 

utilizar inductores discretos fuera del chip. 

En las tecnologías de Si estándar, las metalizaciones suelen ser de aleaciones de 

Ai/Cu cuya resistividad es, aproximadamente, el doble-que la del Au. Utilizando otros 

metales ocurre algo similar, de modo que las pérdidas en los metales son mayores. Las 

asociadas al sustrato también lo son porque el Si es menos resistivo que el GaAs debido 

a su menor gap de energías [20]. Por ejemplo, en procesos VLSI estándares la 

resistividad del Si a 1 GHz es de sólo 1-100 S1 cm. 
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Desde 1990, año en que se propuso el primer inductor integrado sobre Si en 

tecnología BiCMOS con Q bajo (inferior a 5) [21], numerosos grupos han tratado este 

tema. En la primera mitad de la década de los 90 se proponía, sobre todo, las citadas 

modificaciones del proceso tecnológico para incrementar la calidad del inductor 

integrado. Dichas modificaciones han consistido en 

1. la utilización de sustratos de Si altamente resisuvos [15], 

2. el aumento del grosor de las capas de óxido entre las metalizaciones [16], 

3. el aumento del grosor de las metalizaciones [15], y 

4. la eliminación selectiva del Si bajo el inductor integrado [17],[18]. 

En la segunda mitad, los esfuerzos se centran en la mejora de Q medante térnirírr 

topológico-geométricas consistentes en la selección de las configuraciones y geometrías 
que minimizan las pérdidas. 

Algunos resultados de éste periodo se pueden resumir como sigue: 

1. las pérdidas en los metales disminuyen si los inductores se fabrican en distintos 

niveles de metal conectados mediante Mas distribuidas [14],[22] aumentando así 

la sección efectiva del metal, 

2. las pérdidas en el sustrato se atenúan alejando el inductor de aquél, uuiizando 

para ello el nivel más alto de metal o, si es posible, los niveles más altos con 

vías distribuidas [22], 

3. la forma óptima del inductor debe ser circular, es decir se debe diseñar el 

inductor integrado mediante una línea espiral quebrada con un número elevado 

de segmentos por vuelta [23] a costa de cierto aumento tanto del área ocupada 

como de la dificultad en la generación de las máscaras del proceso. Con ello el 
factor de calidad se incrementa en un 10% respecto al inductor cuadrado. 

Hay autores que tratan de mejorar el factor de calidad optirnizando las 

dimensiones del inductor [8],[24]: ancho de las pistas, número de vueltas, espaciado o 
tamano ciei agujero centrai. La seiección se basa en la experiencia previa y en resultados 

de simulación de la estructura utilizando simuladores electromagnéticos comerciales 

que, si convergen, necesitan mucho tiempo de CPU y consumen mucha memoria. La 

dificultad de esta línea estriba en el modelado de las pérdidas por efecto pelicular y las 

asociadas a las corrientes de torbellino. 
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1.2 Fenómenos físicos 

Cuando se aplica tensión en los extremos de una espira aparecen los campos 

eléctricos y magnéticos de la Figura 1.2. 

El campo magnético B(0, está originado por la corriente alterna que circula por las 

espiras. Es el responsable del comportamiento inducuvo del dispositivo, así como 

de las corrientes inducidas 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. 

Ef(t) es el campo eléctrico en las pistas de la espira. Produce la corriente de 

conducción y asociada a ella aparecen óhmicas en las pistas debido a la 

resistividad de los conductores. 

E49 es el campo eléctrico entre las pistas de la espira y está causado por la 

diferencia de tensión entre los conductores. Ocasiona el acoplamiento capacitivo 

entre ellos actuando el óxido como dieléctrico. ÁIgunos autores consideran que esta 
l 

capacidad lateral entre las vueltas es despreciable, debido a que es la conexión en 

serie de esas capacidades la que finalmente aparece entre los terminales de la bobina 

[2]. Sin embargo, en este trabajo veremos que esto no es siempre cierto. 

E&J es el campo eléctrico entre la espiral y el sustrato, el cual está causado por la 

diferencia de tensión existente entre ambos. Genera el acopl&ento capacitivo 

entre la espira y el sustrato además de pérdidas óhmicas en este Úlumo. 

E49 es el campo eléctrico entre la espira y el mssrlnder. Genera una capacidad 

parásita asociada en paralelo a la bobina. 

Figura 1.2 Campos eléctricos y magnéticos en un inductor integrado. 
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Se ha indicado ya que el factor de calidad de una bobina viene limitado por la 

resistencia de las pistas de metal. Para frecuencias bajas, la resistencia serie de un 

conductor metálico se puede calcular fácilmente como el producto de la resistencia por 

cuadro por el número de cuadros de la pista. Sin embargo, a medida que aumenta la 

frecuencia, el efecto pelicular y las corrientes de torbellino inducidas pueden causar 

grandes diferencias con respecto a este tipo de cálculos. 

Figura 1.3 Efecto pelicular en conductor con sección circular. 

El más conocido de estos efectos es el efecto pelicular. Este efecto se ha calculado 

de forma analítica para un conductor con sección circular. A medida que aumenta la 

frecuencia, la corriente tiende a circular cerca de los bordes del conductor en vez de 
utilizar todo el área del conductor con lo que la resistencia aumenta. Esto se muestra 

esquemáticamente en la Figura 1.3. La profundidad pelicular 6 se define como el 

csp"s"' eqUiv&ilte de Ufi cuíi&ctur huccu ~ e l i e  la fisma fesistmcia .a 

frecuencia determinada 

En (1.2) /L es la permeabilidad magnética del material, O es la conductividad y es la 

frecuencia angular o pulsación. Tras una concienzuda búsqueda bibliográfica se ha 
constatado que en los inductores planos este efecto no ha sido evaluado todavía de 

forma analítica. En este trabajo, partiendo de las ecuaciones de Maxwell, se ha obtenido 



una expresión semi-analítica con que dar cuenta de las pérdidas por efecto pelicular en 

los inductores integrados. 

El segundo de los efectos que actúan sobre la resistencia de las pistas de metal es la 

aparición corrientes de torbellino. Como se puede obseryar en la Figura 1.4.a, cuando el 

inductor está relleno de espiras hasta el centro idel mismo, una parte del campo 

magnético B(t) atraviesa las pistas interiores de la espiral. Debido a la naturaleza variante 

con el tiempo de la comente que circula por la espiral (4, el campo magnético generado 

también vana con el tiempo. Como consecuencia, en las vueltas interiores se origina un 

campo eléctrico (inducido por el campo magnético) que genera- pequeños bucles de 

corriente, llamados corrientes de torbellino, tal y como se muestra en [las Figura 1.4.b y 
1.4.c. Obsérvese como la dirección de estos bucles de corriente es tal que se oponen al 

cambio original del campo magnético que los generó. Además, la magnitud del campo 

eléctrico inducido es proporcional a la derivada del campo magnético con respecto al 

tiempo, por lo que este efecto será más intendo a fr~cuencias altas. 

Las corrientes de torbehno causan que el flujo de corriente en las vueltas interiores 

adopte una distribución no  uniforme. Así, en el lado interior de las vueltas centrales, la 

corriente principal y las de torbellino fluyen en el mismo sentido, con lo que la densidad 

de corriente es mayor. Por el contrario, en el lado exterior, ambas corrientes van en 

sentido contrario y por ello la densidad de corriente resultante es menor. Corno 

resultado de este proceso, la corriente en las vueltas centrales se concentra en el lado 

interior del conductor produciendo un aumento de la resistencia serie lasociada a dichas 

vueltas. 

Si pudiésemos medir la resistencia asociada a cada vuelta de metal, es de esperar que 

las vueltas exteriores presenten una resistencia mayor, ya que son las que más longitud 

tienen, y que las v~eltas~interiores tengan asociada una resistenc~a serie cada vez menor. 

Sin embargo, debido al aumento de la resistencia causado por las corrientes de 

torbehno a frecuencias altas, una gran contribución a la resistencia serie de la bobina 

viene dada por las pistas interiores. Este efecto es difícil de evaluar analíticamente y por 

tanto no hay una expresión simple que lo modele.$ En [ l o  se presentan los resultados 

de simulaciones que incluyen los efectos mencionados. 
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Figura 1.4 Generación de corrientes de torbellino en las pistas interiores de un inductor plano. 

(a) Imagen transversal en la que se muestra el campo magnético principal. (b) Imagen transversal en 

la que se muestra el campo magnético inducido. (c) Vista superior: campo fluyendo hacia fuera de la 

página @unto); campo fluyendo hacia dentro de la página (aspa). 
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La generación de las corrientes de torbellino y sus consecuencias es una 

circunstancia conocida desde hace mucho tiempo y por ello algunos autores han 

propuesto diferentes soluciones para paliar sus efectos. Por ejemplo, una opción es el 

realizar las vueltas interiores mediante la disposición de tiras longitudinales [lo]. De esta 

forma el flujo de corriente circular se quedaría cortado con lo que se reduciría la 

generación de corrientes de torbellino. Otra opción es el realizar las vueltas interiores 

mediante pistas más estrechas que las exteriores [8]. Sin embargo, los efectos de estas 

medidas son cuestionables, ya que el resultado inmediato sería un aumento de la 

resistencia en DC de las pistas interiores. Así las cosas, algunos autores han propuesto 

eliminar por completo las vueltas intenores [lo]. La ,justificación de esta medida se basa 

en el hecho de que las vueltas intenores contribuyen muy poco a la inductancia del 
. , inducror (el área encerrada por k s  iliismas es prq~efiz) y, debido n !a gene:ac:m de 

corrientes de torbellino a frecuencias altas, estas vueltas causan un considerable 

deterioro del factor de calidad. 

En  este trabajo mostraremos como esta regla de diseño, por otro lado muy aceptada 

entre los diseñadores, carece de sentido cuando estamos trabajando sobre sustratos de 

silicio que no van a sufrir ningún tipo de procesado posterior. La razón es que el uso de 

esta regla implica la necesidad de hacer inductoresmuy grandes, es decir, que ocupan 

mucha área, con lo que el aumento de los efectos parásitos asociados al sustrato será 

mucho mayor que la posible mejora de las prestaciones de la bobina debida a la 

supresión de las corrientes de torbellino. 

Por otro lado, uno de los efectos parásitos más reconocidos en un inductor plano es 

la capacidad al sustrato. Junto con la inductancia de la bobina, esta capacidad genera 

una frecuencia de resonancia LC por encima de la cual la espiral deja de funcionar 

como un inductor para pasar a hacerlo como un condensador. Este efecto pone un 

iímite ai valor de inciuc~ancia máximo alcanzable para ~ i i a  f~eciieilcia +terriíiadz. Esto 

se debe a que valores grandes de inductancia requieren grandes cantidades de área con 

lo que la capacidad parásita será también grande y por tanto la frecuencia de resonancia 

será más baja. 

Otro de los efectos parásitos relacionados con el sustrato es el relativo a las pérdidas 

resistivas en el mismo. De  hecho, estas pérdidas son muy importantes en la mayóría de 

las tecnologías basadas en Si ya que los sustratos que se uuiizan suelen ser. poco 

resistivos. Esto trae como consecuencia que las corrientes inducidas por e! campo 

magnético de la bobina puedan circular libremente por el sustrato, lo cual hace que 

aparezcan pérdidas resistivas adicionales y que la inductancia disminuya. 
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E n  la Figura 1.5 se ilustra esta idea. En ella se muestra un corte transversal de un 

inductor plano incluyendo el sustrato. En  un instante determinado, la corriente en el 

inductor fluye hacia dentro de la página por la derecha (aspa) y hacia fuera de la página 

por la izquierda @unto). De  la misma forma que ocurría con las corrientes de torbellino 

en los conductores interiores, aquí se genera una corriente espiral inducida debajo de la 

espiral metálica debido al campo magnético generado por esta última. Esto hace que 

aparezca una corriente fluyendo por el sustrato cuya dirección es tal que se opone a los 

cambios originales en el campo magnético. De  esta forma, la comente inducida fluye en 

la dirección opuesta a la corriente en el inductor tal y como se muestra en la figura. En  

un sustrato con una resistividad alta, el campo eléctrico inducido causa una pequeña 

corriente fluyendo por el sustrato. En  estos casos el efecto de las corrientes del sustrato 
E P  n l l ~ r l ~  A P C ~ V P P ; O I  rnn Irr riiin e l  F n r + r \ r  TI- rnl;,lnrl rlnl ;e, l i i rcnr  ri..nrlri r f i m ~ l n t n m ~ - + ~  
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determinado por las pérdidas en los conductores. Sin embargo, para sustratos poco 

resistivos como los usados en las tecnologías basadas en Si esto no es así. 

Figura 1.5 Generación de corrientes en el sustrato en inductores planos[lO]. 

1.3 Herramientas de diseño 

La gran variedad. de fenómenos asociados a los inductores integrados ha hecho que 

algunos investigadores hayan abordado la tarea de desarrollar herramientas y estrategias que 

faciliten el diseño de los mismos. El objetivo de estas investigaciones consiste en generar el 

circuito equivalente del inductor basándose en las características geométricas del mismo y 
en las especificaciones de la tecnología a utilizar. De esta manera se puede predecir el 
funcionamiento del dispositivo, con lo que el diseñador puede optimizar el diseño de forma 
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previa a la fabricación, reduciéndose así el coste relacionado con el desarrollo de 

prototipos. 

Las investigaciones encaminadas a estimar el funcionamiento de un inductor espiral 

integrado han seguido tradicionalmente dos caminos bien distintos. 

Por un lado, nos encontramos con las basadas en simuladores electromagnéticos 

comerciales [lo] que, si bien producen resultados bastante precisos, presentan el 

inconveniente de que el coste computacional es muy alto. Precisamente es este factor el 

que hace que este tipo de herramientas no sean aptas para la optimización de circuitos. 

Por otro lado, un grupo diferente de investigadores ha encaminado sus esfuerzos en 

el desarrollo de herramientas que generen el circuito equivalente del inductor. Este tipo 

de herramientas se basan en eiaborar ei ~ i r ~ u i í ~  equiudente de cada sepe i l t o  sir 
compone la espiral e interconectarlos unos con otros. Al mismo tiempo, se debe tener 

en cuenta los acoplamientos tanto capacitivos como inductivos que se producen entre 

cada uno de eiios. Los ejemplos más conocidos de este tipo de programas son ASITIC 

[6] y, en menor medida, SISP 131. La principal limitación que presentan estos programas 

es que no incorporan o lo hacen de forma incorrecta algunos efectos relacionados con 

la distribución no uniforme de la corriente tales como el efecto pelicular o los efectos 

de proximidad. En  el capítulo 3 se estudiará en más detalle el simulador ASITIC y se 

abundará en este aspecto. 

Los programas mencionados incorporan además herramientas que ayudan en la tarea 

de generación del @out del inductor. Sin embargo, el interfaz con el usuario no es muy 

amigable y la compatibdidad ion  los programas de diseño típicos es bastante 

rudimentaria. Asimismo, la cantidad de posibilidadek que ofrecen está bastante limitada. 

Resta mencionar que CADENCE prevé lanzar una herramienta incorporada dentro 

de su paquete de diseño de circuitos integrados de que inciuye una upciÓri para e: 

modelado y simulación de inductores espirales [25]. La metodología que emplea es 

similar a la de los dos programas anteriores [26] y por tanto comp:rte con ellos sus 

limitaciones en cuanto al modelado. N o  obstante, el interfaz con el usuario mejora en 

gran medida. 

- - 
1.4 Marco de la investigación 

La investigación que presentamos en esta memoria se encuadra dentro de una serie 

de proyectos de colaboración entre la empresa AMS (Austna Mikm Systeme InternatzjnaJ, 

y los centros de investigación TECNUN (campus Tecnológico de la Universidad de 



Navarra) e IUMA (Instituto Universitario de Microelectrónica Aplicada de Las Palmas 

de Gran Canaria). Así mismo, los trabajos aquí presentados se incluyen dentro del 

proyecto de investigación titulado "Terminal CMOS para un Sistema de 

Posicionamiento Global" financiado por la Comisión Interministerial de Ciencia y 

Tecnología (CICyT) y "Diseño de Componentes Electrónicos para Comunicaciones 

Móviles" financiado por Unión Eléctrica de Canarias (UNELCO). 

1.5 Organización de la memoria 

Tras este primer capítulo, en el que hemos presentado los principios de 

funcionamiento de los inductores integrados, abordamos en el segundo la revisión del 

modeb clásico comúnmente uriiizado en ia caracterización de ios inductores 

integrados. Revisaremos el procedimiento empleado en la realización de las medidas 

experimentales y la metodología a seguir para eliminar los efectos parásitos que sobre 

las mismas tiene la estructura que rodea al dispositivo (de-embedding). Así mismo, 

explicamos- el proceso de caracterización comúnmente utilizado para extraer los 

parámetros que componen el circuito equivalente en parámetros concentrados del 

inductor integrado. 

En  el capítulo 3 nos centramos en la elaboración de una serie de experimentos 

encaminados a evaluar aquellos fenómenos asociados a los inductores integrados que 

aún no han sido considerados de forma adecuada. En este capítulo se aborda también el 

desarrollo de una librería de bobinas de valores comprendidos entre 0.5nH y 5nH para 

las frecuencias 0.85GHz, 1.5GHz, 1.8GHz, 2.4GHz y 5.6GHz. La tecnología utilizada 

es la BiCMOS de SiGe de la empresa AMS (Aushi;a Mikm Qsteme Intemationa~ [l]. 

El capítulo 4 presenta los resultados obtenidos tras la fabricación y medida de las 

estructuras descritas en ei capítuio anterior, así como su interpretación. 

Fruto de los experimentos que se describen en el capítulo 3 se obtiene una gran 

cantidad de información: En total se fabricaron y midieron más de 100 inductores 

integrados con muy variadas características geométricas; Esta cantidad de información 

supera con mucho el número de estructuras medidas que se presentan en otros trabajos 

encontrados en la literatura que, en contados casos, supera la decena. Por eiio, en los 

capítulos siguientes utilizamos esta información para investigar el modelado de los 

inductores integrados en busca de nuevos modelos que den cuenta del funcionamiento 

de los mismos de forma más fiable. 
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En el capítulo 5 proponemos una modificación al modelo de circuito convencional 

que representa el funcionamiento de los inductores integrados para un rango de 

frecuencias superior. Se ofrecen expresiones cerradas para el cálculo de los elementos 

nuevos del modelo basándonos en la interpretación física de los fenómenos que 

ocurren en los inductores espirales integrados. 

En el capítulo 6 se aborda la concepción y desarrollo de un modelo paramétrico 

consistente en un conjunto de ecuaciones que caracterizan los elementos del circuito 

equivalente presentado en el capítulo 5 cuyos valores de componentes se extraen 

directamente de los parámetros del layout y de la tecnología. 

El capítulo 7 describe una serie de herramientas de diseño que hacen uso de los 

mo+!os definidos en  los capítulos anteriores y que facilitan la elección y el diseño de 

los inductores espirales integrados. 

En el capítulo 8, y como complemento al núcleo del trabajo de investigación descrito 

en la memoria, abordamos el diseño de uno de los circuitos más Importantes en 

cualquier receptor de RF: el LNA o amplificador de bajo ruido. Concretamente este 

diseño será usado como primera etapa en un receptor de GPS y por tanto sus 

características dependen del sistema en el que va a ser insertado. El objeto fundamental 

de este capítulo es mostrar como la disponibilidad de una buena librería de inductores 

es crucial para la consecución de un buen diseño. 

Finalmente en el capítulo 9 se resumen las principales conclusiones y iíneas de 

investigación abiertas a-raíz de este trabajo. 
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2.1 introducción 
a 

El proceso de caracterización de una bobina consiste en el cáiculo de los valores de - 
m 
O 

los componentes que forman su circuito equivalente en parámetros concentrados para - O 
m 

que la respuesta del circuito se ajuste a las medidas. Por tanto, este proceso depende del E 

circuito equivalente o modelo elegido. En  este apartado-comenzaremos pues, con la O 

descripción del modelo clásico que es el que cbmúnmente se ha uulizado en la n 

E 

caracterización de inductores integrados. Seguidamente, presentamos la metodolo<$a a 

empleada en la realización de las medtdas. Asimismo, se explicará la metodología de n n 
n 

desacoplo de medidas (de-embeddzng) aplicada en e l  presente trabajo para aislar el 

dispositivo bajo prueba de los efectos parásitos de la estructura de medida que lo rodea. 
3 
O 

Por último, presentamos el proceso de caracterización comúnmente utilizado para 

extraer los parámetros que componen el modelo equivalente del inductor. 

2.2 Modelo Clásico 

El modelo clásico se basa en la interpretación de los fenómenos físicos estudiados en 

el capítulo 1. La estructura de este modelo, considerando al inductor como. un. 

dispositivo de dos puertos, se muestra en la Figura 2.1. 

En  serie con la inductancia deseada, Lr, aparece una resistencia, RJ, que modela las 

pérdidas óhrnicas generadas por Et(t) (ver Figura 1.2). El condensador Cp da cuenta del 

acoplamiento capacitivo generado por E4.j y E4(t). El resto de los elementos que 

aparecen en el circuito descnben los efectos del sustrato. En  particular, los 

condensadores Coxi y Com modelan las capacidades del óxido existente entre la espiral 
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y el sustrato, mientras que CSUBI y Csusz dan cuenta de la capacidad del sustrato. Por 

último &UBI y RSUBZ modelan las pérdidas óhmicas en el sustrato. 

El circuito equivalente de la Figura 2.1 no es simétrico debido a que el layout de la 

propia inductancia integrada es sólo parcialmente simétrico. De hecho, la presencia del 

tlnderpass 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 

caracterización proporcionará valores de Co,\il, Csu~r y RFUH ligeramente diferentes a 

10s de Cow, CSUBZ y ~ U B Z .  

Figura 2.1 Modelo dásico de dos puertos para inductores espirales integrados. 

La bondad de un circuito equivalente depende de la .precisión 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 e! análisis de las 

medtdas experimentales. Cuanto más precisos sean estos ajustes, más correcto será 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, como veremos en ei capítulo 5, cuando se trata de 

modelar el funcionamiento de la bobina a frecuencias elevadas el modelo clásico ya no 

es tan acertado. Por tanto, será necesario revisar los elementos del circuito equivalente 

haciendo hincapié en su respuesta a frecuencias altas si queremos que el modelo sea 

capaz de predecir el funcionamiento de la bobina para todo el ancho de banda de 

operación. 
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2.3 Procedimiento de medida 

En este apartado se estudiará cómo se han llevado a cabo las medidas de los 

inductores integrados. Para este trabajo, se han usado los siguientes instrumentos: 

Analizador vectorial de redes: HP 8719 ES Network anabser (50 MHz-13.5 

GHz) 

Sondas: GSG ACP-40W de Cascade Microtech 

Estación de puntas: Submit 9000 

Tal y como ha sido mencionado en el capítulo anterior, los trabajos aquí realizados 

forman parte de un proyecto conjunto del IUMA (Instituto Universitario de 

Microelectrónica Aplicada de Las Palmas de Gran Canaria) y TECNUN (campus 

Tecnológico de la Universidad de Navarra). Es portello que las medidas se han llevado 

a cabo en TECNUN y, por tanto, las tareas de sistematización de las mismas que aquí 

se presentan corresponden a dicho centro de investigación. 

2.3.1 Configuraciones de medida 

Un inductor es un dispositivo de dos terminales y por tanto existen dos posibles 

configuraciones para la medida: con un solo puerto y con dos puertos (ver Figura 2.2). 

Puerto 

Figura 2.2 Configuraciones de uno (a) y dos puertos@). 

La configuración con la que se debe realizar la medición se selecciona dependiendo 

de cómo van a ser conectados los inductores en el circuito de aplicación final. De esta 

forma, cuando uno de los puertos del inductor va a estar conectado a una tierra AC o 
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DC en el circuito final, éste deberá ser medido en la configuración de un puerto. Si no 

se da esta condición, el inductor tiene que ser medido en la de dos puertos. 

2.3.1.1 Configuración de dos pueitos 

Como se ha indicado anteriormente, mediremos un inductor de esta manera cuando 

ninguno de sus puertos va a ser conectado a una tierra AC o DC en el circuito de 

aplicación final. Esta configuración nos permite caracterizar el inductor con el circuito 

equivalente n de dos puertos (mostrado en la Figura 2.1). 

Cuando una bobina se va a usar en cualquiera de ambas configuraciones, será 

necesario tener los dos tipos de modelos. Afortunadamente, el modelo de un puerto se 
puede extraer a partir de las medidas realizadas en la configuración de dos puertos. El 

procedimiento para llevar esto a cabo es el siguiente: 

1. Medir el inductor en la configuración de dos puertos. 

2. Transformar los parámetros S de dos puertos en los de un puerto mediante 

las siguientes expresiones [271: 

3. Extraer los parámetros del modelo n de un puerto de la misma forma en que 

se extraen los de dos puertos (ver apartado 2.6). 

Ésta es la manera más rápida y la más ampliamente usada. La ventaja principal de 

medir las bobinas con la configuración de dos puertos es que con dichas medidas se 

pueden extraer tanto los parámetros del modelo de un puerto como los de dos puertos. 

2.3.1.2 Configuración de un puerto 

Cuando se mide una bobina de esta manera se asume que va a ser usada en el 
circuito de aplicación final con uno de sus puertos conectado a tierra. Este 

procedimiento de medida es más rápido que el anterior, debido a que el proceso de 

calibración es más sencillo. Sin embargo, presenta el problema de que, a partir de las 
medidas extraídas con este procedimiento, no se pueden extraer los parámetros de dos 



puertos. Esto se debe a que los parámetros de este modelo dependen tanto de la 

información contenida en Sil (o S22) como en S12 (O S21). 

2.4 Técnicas de desacoplo de medidas (de-embedding) 

Cuando se mide cualquier dispositivo sobre una oblea, además de los efectos 

debidos al funcionamiento del propio dispositivo bajo prueba (DUT: Device Under Teso, 

aparecen también otros efectos relacionados con &do lo que lo rodea. El proceso de 

desacoplo de medidas (de-embeddirzd se utiliza para mover el plano de referencia desde el 

punto de la calibración (las puntas de la sonda) a los extremos del dispositivo que se 

quiere medir (ver Figura 2.3). 

Figura 2.3 Representación del proceso de desacoplo de medidas 

El método de desacoplo de medidas consiste en: 

1. La identificacion de los elementos parásitos que aparecen en la estructura 

medida del DUT. Generalmente a esta estructura se la denomina anillo de 

guarda (guard-nng) y su diseño está íntimamente relacionado con el 

procedimiento de desacoplo de medidas. 

2. La estimaSión de los Galores de estos parásitos. 

3. La eliminación de los efectos parásitos del anillo de guarda mediante un 

procedimiento matemático. 

Existen nurqrosos métodos de desacoplo de medidas con diferentes grados de 

precisión [28], [29]. Sin embargo, en la caracterización de elementos pasivos como los 

inductores integrados, se debe utilizar los métodos más precisos :ya que cualquier 

variación en la impedancia afecta al valor del factor de calidad. El método usado en 
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este trabajo ha sido el método de desacoplo de medidas de cuatro pasos [29] que 

resumimos a continuación. 

2.4.1 Elementos parásitos de la estructura de medida 

El modelo de impedancias asociado al anillo de guarda es el de la Figura 2.4. En la 

Figura 2.4 (a) se indican, sobre la estructura real, las fuentes de impedancia. El uso de 

un modelo basado en impedancias permite la extracción eficaz de los parámetros a 

partir de unas pocas medidas. La topología del circuito equivalente se muestra en la 

Figura 2.4 (b). 

S1 

DUT 
Ydl 

@) 

Figura 2.4 Modelo de impedancias de un anillo de guarda típico. 

Z,] y 2 2  representan la impedancia de los contactos de las puntas de medida con los 
pads, Ypi e Yp2 la admitancia entre lospads de señal (Si y S2) y los de tierra (Gi y G2), Zii 

y Zi2 la impedancia de las pistas que unen lospads de señal y el DUT, y por último Ydi e 
- - 
Yd2 dan cuenta dei acopiamiento entre ei terminai de tierra y ias entradas dei DUT. 

2.4.2 Procedimiento matemático y estructuras de prueba necesarias 
para la identificación de los parásitos del anillo de guarda 

En este apartado mostramos el procedimiento usado en el método de desacoplo de 

medidas de cuatro pasos para identificar y eliminar los efectos parásitos asociados a la 
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estructura medida. Con esta técnica se eliminarán, paso a paso, los efectos paralelos y 
serie haciendo uso de los parámetros de admitancia e impedancia. 

Figura 2.5 Desacoplo de medidas de las resistenuas de contacto (caracterizadas medrante una 

estructura de cortocircuito simple). 

En la Figura 2.5, las impedancias de contacto (Zci y Zc2) se caracterizan mediante 

una estructura de cortocircuito simple (single shoq. Esta estructura consiste en 

cortocircuitar elpad de señal con los pads de tierra. El desacoplo de medidas se hace a 

partir de los parámetros Z. 

El siguiente paso consiste eliiñinar los efectos de acoplamiento entre los terminales 

(Y,, y Yp4. Esto se efectúa haciendo uso de una estructura en abierto simple (single open) 

tal y como se mueslra en la ~ i ~ u i a  2.6 en donde el puerto de señal se ha dejado sin 

conectar. 

7- c s  importante tener en cuenra qur rxidir  esta estiucíum implica üíia resisteilcia de 

contacto. Así, para aislar los valores de Y,, e Yp2 es necesario eliminar la resistencia de 

contacto de la medida total. 

Los siguientes valores que serán suprimidos son Z,I, Z12. Éstos representan las 

impedancias de conexión entre de las pistas que unen los pads de señal y el DUT. La 

caracterización de estos elementos se hace usando una estructura en cortocircuito 

(shoq, como la que se muestra en la Figura 2.7, que consiste en un cortocircuito entre la 

rama de señal y las de tierra en el extremo donde va a ir conectado finalmente el'DUT. 

Previamente a este paso se deberán conocer, por tanto, los valores de la impedancia del 

contacto y de los efectos de acoplamiento entre lositerminales. 
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m 
Abierto simple 

DUT 
Ypl 1 

Y dl  

E::::: Elementos eliminados 

Figura 2.6 Desacoplo de medidas de los efectos de acoplamiento entre los terminales 

(caracterizados mediante una estructura en abierto). 

( G 1 1  l \  r..... 
*..... ; Elementos eliminados 

cortocircuito Cortocircuito entre 

Tierra y SeRal 

Figura 2.7 Desacoplo de medidas de las irnpedancias de conexión entre de las pistas que unen 
lospah de señal y el DUT (caracterizadas mediante una estructura en corto). 

En el diseño de este tipo de estructuras es importante tener en cuenta que el trozo 

de pista que une la rama de señal con las pistas de tierra añade algo de impedancia. Por 
, . A-La-A h---- -1 A;--Z- A- LA--- -..- 1- :---A---:- -Z-A:A- 

LPIILV, JL ULULLP IIPLLI L I  CUJLIIV UL lVll l lP YUL 1P Illlt)LUP11L1P Pllc%UUP JCIL 11UU1114. 

El último paso consiste en la eliminación del acoplamiento entre las pistas de señal y 
las pistas de tierra. Normalmente estos valores son muy pequeños pero, 

ocasionalmente, deben ser considerados en algunos casos especiales. Para caracterizar 

este efecto se usa una estructura en abierto (@en) consistente en el anillo de guarda 

completo a excepción del DUT (ver Figura 2.8). 
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,...... : Elementos eüminados 

Conexiones a Teierra 

Figura 2.8 Desacoplo de medidas de las irnpedancias que aparecen encre las pistas de señal y las 
pistas que unen la rama de señal con tierra (caracterizadas mediante una estruhtura en abierto). 

El procedimiento que hemos explicado corresponde al caso general del método de 

desacoplo de medidas de cuatro pasos. En el presente trabajo, traslila realización de 

varias medidas, se ha siiplificado el método-no teniendo en cuenta1 el acoplamiento 

entre las pistas de señal y las pistas de tierra, gracias a los pequeños valores obtenidos. 

Además, las pistas de conexión se caracterizaron usando las reglas de diseño en vez de 

utilizando las estructuras de prueba propuestas. 

2.5 Validez de,las medidas 

En  este apartado vamos a exponer los problemas relativos a los errores que pueden 

aparecer en el proceso de medida. 

En  primer lugar, debemos dejar claro que una medida es válida si es exacta y fiable. 

Hay dos fuentes de errores que hacen que la medida de un dispositivo no sea correcta: 

los errores sistemáticos-y los aleatorios. 

Los errores sistekáticos están asociados al equipamiento con que se rediza la 

medida. Estos errores son de naturaleza variante aunque de forma muy lenta. Por otro 

lado, los errores aleatorios son también de naturaleza variante pero en este caso de 

forma rápida. Hay también otro factor que influye en la validez de un proceso de 

medida. Se asocia con la variación con el tiempo de las condiciones medioambientales 

que rodean a la medida. Esto puede ser debido a varias causas como la degradación de 

los contactos eléctricos, el aumento de las interfererkias electromagnéticas provenientes 

del ambiente externo o variaciones de la temperatura. Estos cambios a'fectan tanto a los 

errores sistemáticos como a los aleatorios y se suelen tomar en consideración por 
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separado como errores de arrastre o de tendencia. Este tipo de errores proporcionan la 

dependencia con el tiempo de los errores sistemáticos (cambio en las conexiones) y los 

errores aleatorios (variaciones de temperatura). 

Con objeto de compensar los errores presentados, en el presente trabajo se han 

seguido las reglas que se enuncian a continuación. 

2.5.1 Compensación de errores sistemáticos 

La compensación de los errores introducidos por el equipamiento con que se realiza 

la medida (analizador vectorial de redes, cables, conectores y sondas) se lleva a cabo 

mediante el proceso de calibración. En el presente trabajo se ha empleado una de las 

técnicas más ampliamente utilizadas en la actualidad, la calibración SOLT, la cual se 

basa en el uso de un sustrato cerámico de impedancias estándar @S: Impedance Standard 

Substrate) . 

Después de hacer la calibración, se lieva a cabo una comprobación de repetibilidad y 
exactitud del proceso. La primera consiste en medir varias veces las irnpedancias 

estándares de calibración con la opción de corrección del analizador habilitada. De esta 

manera se asegura que el contacto sonda-estándar de calibración se ha tenido en cuenta 

de forma correcta durante la calibración. Para los cuatro estándares, los valores de las 

distintas medidas reiterativas tienen que verificar las siguientes reglas: 

Abierto (open): 

Cortocircuito (shorf): 

L S , ,  = arc f 0.5" 

L S , ,  = arct z ~ ~ L ~ o f l  )- 180°3A0 
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Carga (load): 

Directo (tbix) : 

donde Td es el retraso del estándar. directo. 

Mientras que una comprobación de fiabilidad es un indicador de la precisión, este 

tipo de prueba no da indicación sobre la exactitud de la calibración. Debido a que la 

calibración SOLT resuelve un conjunto de 12 ecuaciones con 12 incógnitas, la solución 

obtenida es matemáticameñte exacta y todos los estándares medidos presentarán una 

respuesta muy próxima a su modelo. Por tanto, la precisión de la calibración se debe 

estimar con un estándar que no sea ninguno de los utilizados en la calibración. Así, lo 

que se suele hacer es medir un s t ~ b  en abierto con un retardo de tiempo muy grande. La 
medida de este elemento recorre toda la carta de Srnith y con ello podemos verificar 

que las medidas concuerdan con el dato ofrecido por el proveedor. 

2.5.2 Errores aleatorios 

Los errores aleatorio5 no 5t: pueden iompeíisa~. Por ello se ha. tomado tres veces !a 

medida de los dispositivos y se asume el valor medio como el resultado correcto. 

2.5.3 Errores de tendencia 

Tampoco estos errores se pueden compensar, así en el presente trabajo se ha 

seguido los siguientes pasos para minimizar su influencia en el sistema de medida: 

Mantener la temperatura del cuarto de medidas a un valor constante. 

Encender el equipo de medidas al menos dos horas antes de las medidas. 

Esto es debido a que durante el precalentarniento del sistema los 

componentes interiores tienen una temperatura inestable y cualquier 
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calibración del sistema puede no ser válida después de un período corto de 

tiempo. 

3. Después de cada dos medidas volver a medir el estándar abierto para 

verificar que la calibración todavía es válida. 

2.5.4 Peculiaridades del DUT: influencia en la medida 

Hasta ahora se ha presentado el procedimiento que se debe seguir para compensar 

los errores sistemáticos y aleatorios que aparecen en un sistema de medida. Sin 

embargo, la exactitud y la fiabilidad no sólo dependen del equipo de medida. Las 

características del dispositivo bajo prueba junto con las especificaciones del analizador 

vectorial de redes también influyen en las medidas. Para ilustrar esta idea, vamos a 

estudiar un ejemplo en el que se va a estimar la exactitud de la medición para un 

inductor de 3nH con un factor de calidad de 5 a 2GHz. Para simplificar los cálculos, 

utilizaremos una red RL serie para modelar el inductor. Además, la medida del inductor 

se hará empleando la configuración de un puerto. El objetivo es calcular el factor de 

calidad a partir de la medida de la reflexión a 2GHz. 

Las características técnicas del equipo en cuanto al coeficiente de reflexión se refiere 

son f 0.006 para la magnitud y f O.3O para la fase. 

En primer lugar calculamos el coeficiente de reflexión: 

donde L=3nH y R=L.w/Q=7.53 R. 

En segundo lugar, consideramos las alteraciones del peor caso y calculamos las 

estimaciones de factor de calidad correspondientes. Primero, se considera la desviación 

de magnitud negativa máxima y después la desviación positiva máxima: 
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1 +'rnx - Z,, = Z, - - 7.223 1 + 37.4466 j 
1 - rm, 

Los resultados indican que los valores que se obtengan del factor de calidad medido 

pueden variar entre 4.9 y 5.2 con lo que se demuestra que las características del DUT 

afectan también a la exactitud de la, medida. 

El resultado anterior indica que para nuestras medidas el rango de ,incertidumbre es 

aproximadamente de f 5-7O/0. 

2.6 Proceso de caracterización de los Inductores 

Una vez medidos los inductores integrados, el siguiente paso consiste en extraer los 

valores de los elementos que componen el circuito equivalente. El proceso de 

caracterización comúnmente uulizado se basa en: 

El conocimiento de los parámetros de scatteing desacoplados del dispositivo a 

caracterizar, $(a), medidos para un número elevado de frecuencias a, en el 

ancho de banda de interés. 

Comenzaremos con el modelo clásico mostrado en la Figura 2.9. El primer paso 

para caracterizar la bobina será la transformación de los parámetros S(@J en parámetros 

Y(a). Esto es necesario porque el circuito mostrado se puede considerar como la 

conexión en cascada de tres elementos de dos puertos definidos por sus admitancias: 

Ysrísr, YIL, e Ysu~z. 
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Figura 2.9 Admitancias en el modelo de dos puertos para inductores espirales integrados. 

La matriz de adrnitancias de un elemento de dos puertos se expresa por: 

El conocimiento de Y, permite caracterizar el circuito de la Figura 2.9 ya que las 

adrnitancias que constituyen la red .n vienen dadas por las siguientes expresiones: 

y, =-y =-y z12 7721 

YSUBI = y,,, +y,,, 

Estas ecuaciones son importantes porque nos permiten separar la admitancia YL, que 
incluye sólo 3 elementos (L, Rr, y Cp) de Y~UBT e YJUBZ que están asociados al resto de 

parámetros desconocidos (COXT, CSUHT y kum) y (COSZ, CSURZ y ~ U B Z ) .  

La extracción de los valores de los elementos circuitales que modelan la bobina se 
hace mediante un proceso de ajuste aplicado a las adrnitancias YL, YSUBT e YSUB~ 
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in'dividualmente. En  particular, el procedimiento de ajuste ,aplicado a YL determina los 

valores de L, Rr, y Cp, como aquellos valores que minimizan la cantidad: 

Donde YL(@ es la admitancia dada por la ecuación (2.10) e Y, (L, Rs, Cp,oi) es la 

admitancia evaluada a partir del circuito equivalente de la Figura 2.9. El resto de 

elementos del circuito equivalente se extraen de forma similar. 

Uno de los principales inconvenientes del proceso de caracterización presentado es 

F e ,  d emp!e": U:: ajUste p=r ~ & i r r , ~ s  r_li&-2&s, n c  re Gene ~ ~ q a  visión física cómo 

se relacionan las medidas del inductor con los elementos del circuito equivalente. Esto 

puede llevar a dar valores de componentes que, si bien hacen que el circuito equivalente 

se ajuste correctamente a las medidas, no tengan significado físico alguno. Esto hace 

que la interpretación de los resultados pueda ser incorrecta. E n  el capítulo 5 se 

presentará una nueva metodología de caracterización que solventa esta dificultad si se 

observan determinadas condiciones. 





DISEÑO DE LOS EXPEMMENTOS 

En este capítulo se describen los experimentos realizados para el desarrollo del 

presente trabajo. E n  el capítulo 1 ya se mencionó que estos exp_erimentos se encuadran 

dentro de un proyecto de investigación en colaboración con la empresa AMS (Austria 

Mikro .!$terne International) cuyo objetivo es la obtención de una librería de bobinas de 

valores comprendidos entre 0.5nH y 5nH para las frecuencias 0.85GHz, 1.5GHz, 

1.8GHz, 2.4GHz y 5.6GHz en una tecnología BiCMOS de SiGe [30]. 

En  el estudio y definición de las estructuras a fabricar nos hemos basado en el 

programa de simulación ASITIC. Este programa es una aplicación desarrollada por Aii 
M. Niknejad en la Universidad de Caiifornia en Berkeley y goza de una gran reputación 

internacional como software de simulación de inductancias integradas 1311. El acrónimo 

ASITIC significa: Análisis y simulación de inductancias y transformadores para circuitos 

integrados. 

Además de la librería de bobinas mencionada al principio se han diseñado otras 

estructuras con el objeto de evaluar: 

La influencia del número de lados sobre el valor de la inductancia y del factor de 

caiidaci en esta tecnoiogía. 

La influencia de la distribución de las vías en las prestaciones finales de la bobina 

integrada. 

La viabilidad de aumentar el valor de la inductancia mediante la disposición de 

estructuras en serie. 
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El efecto de las corrientes de torbellino; para eiio se varía el radio interior, el 

número de vueltas y la anchura de pista. 

En los apartados 3.3 y 3.4 describiremos, por separado, cada una de las pruebas 

realizadas. Sin embargo, antes de abordar esta tarea, detallamos, en el apartado 3.2, una 

serie de estudios previos en los que se basan algunas de las decisiones que se tomaron 

en la definición de los experimentos. 

3.2 Estudios previos 

Antes de definir los experimentos levados a cabo en este trabajo, y con objeto de 

especificar las pautas a seguir en el diseño de los inductores, es necesario determinar la 

influencia de los parámetros geométricos sobre las características eléctricas de los 

mismos. 

Haciendo uso de ASITIC y a partir de una bobina base de radio máximo (desde el 

centro al borde exterior de la espiral) de 150p.m (~150p.m), 3.5 vueltas (n=3.5), ancho 

de pistas 1Op.m (w=lOp.m) y espaciado entre las pistas lOlm (s=lOp.m), se han realizado 

las siguientes simulaciones: 

Variación de s y zv con s+w=20pm, manteniendo los otros parámetros 

constantes. 

Variación de n manteniendo los otros parámetros constantes. 

Variación de w manteniendo los otros parámetros constantes. 

Variación de s manteniendo los otros parámetros constantes. 

Variación de r manteniendo los otros parámetros constantes. 

Las simulaciones se han realizado para bobinas circulares y frecuencias que van de 

0.5 GHz a 10 GHz en intervalos de 0.5 GHz. Los resultados obtenidos se exponen a 

continuación. 

Hemos de mencionar aquí que ASITIC presenta una serie de limitaciones que tienen 

una gran influencia en lo que puede decirse a partir de los resultados de simulación. 

Esas limitaciones se relacionan con la forma en que da cuenta del efecto peiicular. Mas 

adelante, en el apartado 3.3, estudiaremos en detaile este asunto y veremos que si se 

mantienen unas anchuras de pista pequeñas, los resultados que proporciona ASITIC 

son correctos. 
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3.2.1 Variaciones de la anchura y separación de las pistas con 

w+s=20p  

En este estudio se pretende observar como influye la anchura y separación de las 

pistas en el factor de calidad de la bobina. La relación w+s se ha mantenido a un valor 

fijo para que la inductancia se mantenga aproximadamente constante y no influya en el 

resultado del experimento. En la Tabla 3.1 se muestran los parámetros geométricos y la 

inductancia resultante de los inductores simulados p en la Figura 3.1 seiobserva el factor 

de calidad obtenido para cada una de ellas. Se advierte que para frecuencias entre 1 

GHz y 3 GHz (a partir de ahora y para todo este estudio este rango se denominará 

frecuencias bajas) el factor de calidad es mejor para anchuras de pista altas y 

separaciones entre las pistas pequeñas. El valor de la inductanua se mantiene 

aproximadamente constante. 

Tabla 3.1 Parámetros geométncos de las estructuras simuladas variando w y s, con w+s=20pm, e 
inductancias obtenidas 

Nombre r (pm) n w (pm) s(prn) L(nH) 

Bob4 150 3.5 16 4 3.3 

Bobl 150 3.5 10 10 3.6 



3.26 Variaciones del nbero  de vueltas 

Los parhetros geométncos de hs bobinas simuladas al variar el ruimem de vueltas 
y la inductanch resultante se muestran en k Tabla 311. En k F i p  3.2 se observa el 
km de calidad obtenido pata d a  una de ellas. Parni dores peg.ios dci ni'imera de 
vueltas la inductancia es pequeña y el h r  de calidad máximo se obtiene p 
hecueacias altas. C d o  el número de vueltas es grande ocurre todo lo contrario. El 
factor de mlidad msximo obtenido para pocas d t a s  es mayor que para valores 
eievados del número dc vueltas. 

Nótese que el número de vueltas es semientero. Esto se justifica más adelante. 
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Tabla 3.11 Pnrámetros p m t m m  de Imis estructuras smiukadas variando n e inducEPeciaS 
obtenidas 

Bobl 150 3.5 10 10 3.6 

3.2.3 Variaciones de la anchura de las pistas 

En esta subsección se hace variai: el ancho de las pistas de metal En la Tabla 3.111 se 
muestran hs características principales de las bobinas simuladas y en la Hgura 3.3 se 
observa el hctor de calidad obtenido para cada una de ellas. Para pistas anchas la 
inductanch es pequeña puesto que sc reduce el área e n c e d  por h espiral d mantener 
el radio exterior constante. Sin embargo el factor de caiidad resultante crece con la 
anchura debido a la reducción de la resistencia parásita asociada a hs pistas de metal. 
Obsérvese como a frecuencias altas esto no es así debido a que empiezan a ser 
apreciables los fenómenos asociados al efecto pelicuk y las corrientes de torbellino. 
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3.24 Vaxiaciones del. espaciado entre km pistas 

Las características de los inductores simulados se muestran en ia Tabia 3.IV y en la 
F i i  3.4 se representa el factor de calidad obtenido para cada una de ellas. En general 
para f r m *  bajas interesa que la separaci6n entre las pistas sea lo menor posible ya 
que así se obtienen inductancias mayores. Para frecuencias altas empieza a no ser cierta 
esta sdhmación. Por ejemplo, el inductor Bob28, cuya separación entre pista es la 



mayor de todas, es el que a frecuencias altas presenta un mayor factor de calidad a pesar 
de que a frecuencias bajas su factor de calidad no sea el mejor. Sin embargo, este 
inductor presenta un valor inductivo mucho menor que los inductores disenados con 
una separación entte pistas menor. Este hecho debe ser tenido en cuenta en h elección 
de la estructura que mejor se adapte a una aplicación determinada. 

Tabla 3.IV Pacámettos geométticos de ias estmcnnxs simulpdns variando r e  inductanUas 
obtenidas 

F i  3.4 Factor de caiidad úente a 19 frecuencia para d c i o n e s  de s. 
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3.2.5 Variaciones del radio 

En la Tabla 3.V y en la Figura 3.5 se muestran, respectivamente, los parámetros 

principales de las bobinas simuladas y el factor de calidad obtenido para cada una de 

ellas. Se observa que para radios pequeños la inductancia es menor que para radios 

grandes. Esto es así porque cuanto mayor es el área encerrada por la espiral, mayor será 
la inductancia. Para radios pequeños el máximo del factor de calidad se produce a 
frecuencias más altas debido a que las capacidades parásitas del sustrato son menores. 

Los factores de calidad obtenidos para radios pequeños son mayores que los obtenidos 
para radios grandes ya que la resistencia parásita de los metales es menor si el radio lo 

es, pues la longitud de la tira de metal es proporcional al radio de la espira. 

Tabla 3.V Parámetros geométricos de las estructuras simuladas variando r e  inductancias 
obtenidas 

Nombre r @m) n w(w) s@m) L(nH) 

bb36  

Bob35 

Bob34 

Bob33 

Bobl 

Bob29 

Bob30 

Bob31 

Bob32 



F ' i a  3.5 Factor de calidad h t e  a ia frecuencia para variaciones de r. 

3.2.6 Conclueiones del estudio previo 

En la Tabla 3.VI se indican, a modo de guías de diseño, las condusiones obtenidas 
del estudio previo. En general podemos dedr que para frecuenaas bajas hay que 
trabajar con e1 espaciado al mínimo y ei ancho de pista grande, mientras que para 
frecuencias altas debemos trabajar con ancho de pistas cada vez más pequeños. 

Al estar basadas las guías de diseño mencionadas en simulaciones realizadas con 
ASITIC debemos considerarlas con cierta precaución. Como se comentó 
anteriormente, las iimitaciones de ASITIC se relacionan con la fonna en que da cuenta 
del efecto peiicular. Este efecto es tanto más apreciable cuanto mayor es la frecuencia 
de trabajo y la anchura de las pistas. Por mnto, a la vista de la Tabla 3.V1 es para 
inductancias pequeñas y kuencias altas donde mayor precaución debemos tener. 

Tabh 3.VI Resumen de ias conclusio~ de estudio previo 
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3.3 Librería de inductancias 

En base al estudio previo realizado se tomó la decisión de establecer el espaciado 
entre pistas al mínimo posible. En el proceso SiGe utilizado en este trabajo, el 

espaciado mínimo entre las pistas de metal es de 1.8 pm. 

Por otro lado, con objeto de facilitar el proceso de medida y de caracterización de 
los inductores, así como para mejorar algunas de sus propiedades, todas las estructuras 

fabricadas presentan unas características comunes. 

En primer lugar, todas las bobinas tienen un número de vueltas sernientero. Se hace 

así porque, de esta manera, su conexión a los pads de medida se hace de forma directa. 
E= caso de liü haber impuesto esta restricción sena necesario usar pistas que recorran 

un trayecto paralelo a las pistas de la espira principal para llegar a los pads. El 
acoplamiento magnético entre esta pista y la espira principal puede aumentar el valor de 

la inductancia en una cantidad desconocida a priori, con lo que el valor obtenido puede 

ser incorrecto. 

Por otro lado, es bien conocido que la forma óptima de un inductor integrado debe 
ser lo más circular posible [23]. Para aproximarnos a esta forma todas las espirales 
fabricadas tienen 20 lados en lugar de usar sólo 4 u 8, que son los números de lados 
comúnmente utilizados. Con estos 20 lados se espera que el factor de calidad se 
incremente en un 10% respecto al inductor cuadrado. Este aspecto será objeto de 
estudio en uno de los experimentos adicionales de este trabajo. 

Las pérdidas en los metales disminuyen si los inductores se fabrican en distintos 
niveles de metal conectados mediante vías. De esta manera aumenta la sección efectiva 

del metal y por tanto disminuye su resistencia asociada [14],[22]. Por esta razón todas 
las bobiñas se han fabricado con ios 2 niveles de metal existentes en paralelo unidos por 
vías que ocupan todo el metal. En el apartado 3.4.2 se plantean una serie de pruebas 
para validar esta decisión. 

En la Figura 3.6 se muestra e! ! ~ B I I ~  de m:. h&ii,-, espird ~LIC -----'"- vrririca todas ias 

restricciones mencionadas. 
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Figura 3.6 Ejemplo de bobina espiral con 2.5 vueltas, 20 lados, dos metales en paralelo unidos 

mediante vias y espaciado 1.8pm. La anchura de las pistas es de 2 0 ~  y el radio de 100/.ttn. 

Además de las simulaciones ASITIC ya presentadas, se ha llevado a cabo un elevado 

número de simulaciones-adicionales para determinar los parámetros geométricos de las 

estructuras que proporcionen valores de inductancia comprendidos entre 0.5nH y 5nH 
a las frecuencias de 0.85GHz, 1.5GHz, 1.8GHz, 2.4GHz y 5.6GHz. Los parámetros 

que se variaron y los Gngos de variación de los mismos son los siguientes: 

Radio máximo de la espiral: de 50 a 300 W . e n  incrementos de 2 ym. 

Número de vueltas: de'1.5 a 15.5 vueltas en incrementos de 1 vuelta. 

Ancho de la pista: de 5 a 50 pm en incrementos de 1 km. 

Para cada frecuencia obtuvimos un número superior a 20000 bobinas. Se ordenaron 

para cada frecuencia las bobinas con mejor Q y se clasificaron por el valor de la 

inductancia. 

Fruto de este proceso, algunas de las bobinas seleccionadas presentan una anchura 

de pista considerable. A frecuencias bajas, la resistencia serie de un conductor metálico 

se puede calcular fácilmente como el producto de la resistencia por cuadro por el 

número de cuadros de la pista de metal. Sin embargo, a medida que aumenta la 

frecuencia, la corriente tiende a circular por los bordes del metal conilo que disminuye 

la sección efectiva del mismo. Este cornportamien~o es conocido como efecto pelicular 
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y es el responsable de que a altas frecuencias sea difícil determinar la resistencia de una 

pista de metal. El programa ASITIC incorpora el efecto pelicular según las expresiones 
dadas en [32]. Dichas expresiones presentan una discontinuidad a la frecuencia: 

donde o es la conductividad del metal y w y t son, respectivamente, la anchura y el 

espesor de la pista. La discontinuidad puede observarse más adelante (Figuras 6.9, 6.10 

y 6.1 1). 

Por ello, los valores obtenidos se deben suavizar alrededor de dicha frecuencia L21. 
Sin embargo, hemos comprobado que ASITIC no realiza dicho suavizado ya que se 
observa un salto brusco en la resistencia en$. En la Figura 3.7 se presenta$ en función 
de w, es decir, la anchura máxima para que el efecto pelicular esté correctamente 
modelado con ASITIC. En  aquellas estructuras para las que el punto del plano (ancho, 

frecuencia) se haiien bajo la curva fs = 2 4 2 .  o . m. t )  podemos afirmar que ASITIC 

las modela correctamente. Sin este factor de seguridad hay incertidumbre en los 

resultados del simulador. 

Figura 3.7 Anchura máxima para que el efecto pelicular esté correctamente modelado con el 

comando pi de ASITIC. 
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Teniendo en cuenta la discusión anterior, se fabricaron los 2 grupos de bobinas 

siguientes: 

Las bobinas con mejor factor de calidad simuladas con ASITIC de valores 
comprendtdos entre 0.5nH y 5nH, con radio mínimo y anchura de pista menor de 

20 pm para las frecuencias 0.85GHz7 1.5GHz7 1.8GHz7 2.4GHz y, 5.6GHz. Ver las 

Tablas 3.VII a la 3.X. 

Las mejores bobinas simuladas con ASITIC de valores comprendidos entre 0.5nH y 
5nH y radio mínimo para las mismas frecuencias pero con anchura mayor que 20 

pm. Los valores de estas bobinas se compararan con las del grupo anterior para 

analizar la influencia del efecto pelicular y comprobar si es o no despreciable. Ver 
1 - E  ToFIl-P 2 U T T  a 1.1 2 W 
L a 0  AU"L'A0 d . x - L  c. -c. J . A L . .  

Tabla 3.VII Mejores bobinas simuladas en ASITIC para f=0.86GHz con w S 20 pm 

Nombre L (nH) f (GHz) r m) w(pm) n 
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Tabla 3.VIII ~ e j o i e s  bobinas simuladas en ASITIC para f=1.575GHz con w I 20 pm 

Nombre L (nH) f (GHz) r (pm) w b m )  n 

Tabla 3.IX Mejores bobinas simuladas en ASITIC para fz1.8GHz con w 220  pm 

Nombre L (nH) f (GHz) r (m) w@m) n 

B-23 0,5 1,8 86 19 2,5 
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I 
Tabla 3.X Mejores bobinas simuladas en ASITIC para fx2.4GHz con w I 20 pm 

Nombre L (nH) f (GHz) r (pn) w (pm) n 

80-70 0,5 2,4 114 20 1.5 

Tabla 3.XI Mejores bobinas simuladas en ASITIC para f=5.6GHz con w I 20 pm 
- -- - 

Nombre L (nH) f (GHz) r (m) w(pm) n 
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Tabla 3.XII Mejores bobinas simuladas en ASITIC para f=0.86GHz con w > 20 pm 

Nombre L (nH) f (GHz) r (p) w ( p )  n 

Tabla 3.XIII Mejores bobinas simuladas en ASITIC para fz1.575GHz con u, > 20 pm 

Nombre L (nH) f (GHz) r (pn )  w(pm) n 

Bo-55 0,5 1.575 128 47 1.5 

Bx-2 1 1,575 176 45 1,5 

Bob-3 1.5 1.575 220 41 1.5 

Bx-3 2 1,575 172 31 2,5 

Bob-15 2,5 1,575 182 27 2,5 
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Tabla 3.XIV Mejores bobinas simuladas en ASITIC para fx1.8GHz con w > 20 pm 

Nombre L ( ~ H )  f (GHz) r (pm) w (pn) n 

Tabla 3.XV Mejores bobinas simuladas en ASITIC para fx2.4GHz con w > 20 pm 

Nombre L (nH) f (GHz) r (m) w (1.m) n 

3.4 Otras pruebas - 

Además de la librería de bobinas descrita en el apartado anterior, en el presente 

trabajo se han realizado otras pruebas. En este apartado se exponen cada una de ellas 

por separado. 

3.4.1 Bobinas con distinto número de lados 

Como se comentó en e! apartado 3.3, !a f a m a  Spüma de ür, ind~ctor ifitegadc. es !a 

circular [23]. Esto se debe a que este tipo de geometría presenta un [perímetro mayor 

que otras configuraciones con lo que, a pesar de que la resistencia y el área ocupada (y, 

por tanto, compartida con el sustrato) son mayores, el factor de calidad mejora debido a 

que la inductancia aumenta mucho más que la resistencia. 

Con las estructuras que aquí se describen proponemos el análisis y comprobación de 

esta cuestión. Para ello, a partir de una bobina base de 4 lados se ha incrementado el 

número de lados a 8, 12 y 16. En las Figuras 3.8 a 3.12 se muestran las estructuras 

fabricadas. 
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Figura 3.8 Bobina con 4 lados, 4 1 6  p, w=19 p, s= 2  p y ~ 2 . 5 .  

Figura 3.9 Bobina con 8 lados, ~ 1 1 6  m, w=19 p, s= 2  pm y ~ 2 . 5 .  

Figura 3.10 Bobina con 12 lados, A l 6  um, w=19 um, S= 2um y n=2.5. 
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Figura 3.1 1 Bobina con 16 lados, ~ 1 1 6  pm, w=19 pm, S= 2 prn y nz2.5. 

Figura 3.12 Bobina con 20 lados, 4 1 6  Km, ~ 1 9  pm, S= 2 pm y ~ 2 . 5 .  

En  el apartado 3.3 se comentó que las pérdidas en los metales disminuyen si los 

inductores se fabrican en distintos niveles de metal conectados mediante vías. De esta 

manera aumenta la sección efectiva del metal y por tanto disminuye su resistencia 

asociada. Sin embargo, en la bibliografía consultada no se explica la manera óptima en 

que se deben distribuir las vías en las pistas de metal. 

En general, existen varias posibilidades de llevar esto a cabo, algunas de las cuales se 

muestran en la Figura 3.13. Para determinar la forma recomendable de dtstribuir las vías 

en los inductores espirales integrados se han fabricado un total de 10 bobinas. En la 

Tabla 3.XVI se muestran las características geométricas y la distribución de las vías en 
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estas bobinas. Asimismo, en las Figuras 3.13 a 3.22 se muestran los hyotrts de las 

mismas. 

Vías distribuidas 
colocidas al pnclpio y al 
final de la espiral 

Vías distribuidas 
colocadas a lo largo de 
la espiral 

Una vla wntinua 
grande colocada a lo 
largo de la espiral 

Dos vias wntinuas 
colocadas a lo largo de 
la espiral 

Tres vias continuas 
colocadas a lo largo de 
la espiral 

Figura 3.13 Diferentes configuraciones de las vías. 

Tabla 3.XVI Bobinas fabricadas con diferentes configuraciones de las vías 

Nombre r @m) w(pm) S (pm) n Tipo de vía 

Una via continua 

Dos vias continuas 

Cuatro vias continuas 

Distribuidas por toda la espiral 

Distribuidas al principio y final 

Una vía continua 

Dos vias continuas 

Cuatro vias continuas 

Distribuidas por toda la espiral 

Distribuidas al principio y final 
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Figura 3.14 Layout de VI. Figura 3.15 Lay&t de V2. 

Figura 3.16 Layout de V3. Figura 3.17 L a y ~ u t  de V4. 
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Figura 3.18 Layout de V5. Figura 3.19 Layout de V6. 

Figura 3.20 Layout de V7. Figura 3.21 Layout de V8. 
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~igÚra 3.22 Layout de V9. 

3.4.3 Estructuras para el aumento de la inductancia - 
0 
m 

Todas las bobinas de la jibrena de inductores Frien en común las características 

presentadas en el apartado 3.3. Sin embargo, si queremos aumentar la inductancia de las n 

E bobinas, manteniendo este tipo de estructura, es necesaria mucha área y se degrada, con a 

ello, el factor de calidad. Además la frecuencia a la que se obtiene-el valor máximo del n 
n 

factor de calidad también disminuye. Con objeto de aumentar la inductancia sin que 
n 

disminuya demasiado el factor de calidad y la frecuencia de su máximo, se han diseñado 3 
O 

las estructuras en serie que se presentan en este apartado. Estas estructuras se basan en 

hacer compartir el flujo magnético generado por varias bobinas, de forma que la 

inductancia total sea mayor que la de cada una de ellas por separado. Partiendo de este 

razonamiento se han-probado las siguientes estructuras organizadas en1 dos grupos: 

Grupo 1 

bobina octogonal (Figura 3.24) 

dos bobinas octogonales en serie (Figura 3.25) 

cuatro bobinas octogonales en serie (Figura 3.26) , 

Grupo 2 

bobina alargada (Figura 3.27) 

dos bobinas alargadas en serie (Figura 3.28) 
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Nótese que la estructura de las espirales se ha definido de tal forma que al unirlas 

compartan un lateral. Con esto lo que se pretende es que el flujo magnético compartido 

sea máximo. 

Figura 3.24 Bobina octogonal con w = 1 9 ~ ,  ~ 2 p - 1 ,  n z 3 . 5  y r-135pm. 

Figura 3.25 S o s  bobinas ocrogonaies en serie. 
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- I 

Figura 3.26 4 bobinas octogonales en serie. 

Figura 3.27 Bobina alargada con s=lOpm, w=lOpm, ~ 3 . 5 ,  diámetro largo ~480p-11 y diámetro 

corto =290pm 
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Figura 3.28 2 Bobinas alargadas en serie. 

3.4.4 Efecto de las corrientes de torbellino 

El campo magnético causante de la respuesta inductiva de la espira induce corrientes 

de torbellino tanto en el sustrato como en las tiras de conductor, especialmente en las 

vueltas internas. Esas corrientes inducidas son pequeños bucles de corriente que fluyen 

de tal forma que se oponen a los cambios originales en el campo magnético. De esta 

manera, la corriente inducida fluye en ciertas regiones en la dirección opuesta a la 

corriente en la tira de metal, provocando unas pérdidas resistivas que se deben añadir a 

las debidas al efecto pelicular (ver apartado 1.2). Este efecto es difícil de evaluar 
2n21ít;ClmPnte xr n n r  plln nn harr i i n a  Sim-p]P ]e me&=]P. ll nl 

J ,  r-A ---> -- ---J ---- L- -A 

presentan los resultados de simulaciones que incluyen los efectos mencionados. La 

magnitud de las corrientes inducidas es proporcional a la derivada del campo magnético 

que las origina. Así, es de esperar que la resistencia asociada a este efecto presente una 

dependencia exponencid con ia frecuencia. 

Para determinar cual debe ser el radio interior de la bobina óptimo para que la 

resistencia sea mínima se ha hecho el siguiente barrido: 

Radio interior = 15,30,45,60 y 75 pm. 

Número de vueltas = 2.5,3.5 y 4.5. 
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Anchura de pista = 10,15 y 20 pm. 

En  las Tablas 3.XVII a la 3.m se presenta el listado las bobinas fabricadas. En este 

barrido interesa ver sobre todo el aumento de la resistencia con la frecuencia para las 

diferentes estructuras. 

Tabla 3.XVII Bobinas de prueba para medir el efecto de las corrientes de! torbellino: radio 

interior l5pm 

Nombres n r(pn) w(pm) sbm) 

B-14 2,5 54 10 1.8 
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Tabla 3.XVIII Bobinas de prueba para medir el efecto de las corrientes de torbellino: radio 

interior 30pn 

Nombres n r ( p )  w(pm) s@m) 

Tabla 3.XIX Bobinas de prueba para medir el efecto de las corrientes de torbellino: radio 

interior 45pm 

Nombres n r(pm) w(pm) s@m) 
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Tabla 3.XX Boblnas de prueba para medir el efecto de las comentes de torbellino: radio interior 

6Opm 

Nombres n r(pm) w(pm) sum) 

Tabla 3.XXI Bobinas de prueba para medir el efecto de las corrientes de torbellino: radio 

interior 75pm 

Nombres n r(prn) w(pm) sum) n n 

n 

Bo-10 2,5 114 10 1.8 3 
O 
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3.5 Anillos de guarda 

En el capítulo 2 se indicó que cuando se mide cualquier dispositivo sobre una oblea, 

además de los efectos debidos a l  funcionamiento del propio dispositivo bajo prueba, 

aparecen también otros relacionados con todo lo que lo rodea. Para eliminar estos 

efectos se utiliza el llamado proceso de desacoplo, el cual consiste en mover el plano de 

referencia desde el punto de la calibración (las puntas de la sonda) a los extremos del 

dispositivo que se quiere medir. Para ello se necesita determinar primero los elementos 

parásitos que aparecen en la estructura medida para luego eliminarlos. Esta tarea se lleva 

a cabo mediante la utilización de una estructura denominada anillo de guarda junto a las 

estructuras de prueba comentadas en el capítulo 2. 

La importancia de disponer de un anillo de guarda adecuado a las características 

geométricas y eléctricas de un dispositivo se refleja en la gran cantidad de publicaciones 

que tratan del tema [2][28][29]. En este trabajo hemos utilizado el método propuesto 

por Troels Emil Kolding en [29], el cual se basa en utilizar un anillo de guarda que aísla 

el dispositivo del resto de la oblea. Se ha decidido utllizar este método debido a que está 

especialmente indicado para medidas sobre sustratos poco resistivos en los que los 

mecanismos de acoplamiento en las medidas son significativos. 

El efecto más importante (y el más perjudicial) que es capaz de eliminar este método 

es el acoplamiento directo. Las técnicas que permiten llevar esto a cabo son las 

siguientes: 

Utilización depads pequeños con geometría octogonal y de pozos tipo n bajo los 

mismos. Con esto se consigue que la capacidad asociada a lospads sea mínima. 

Puesta a tierra del sustrato. De esta forma se minimiza el camino que hay entre 

las pistas y la tierra común, con lo que se reducen los mecanismos de 

acoplamiento. 

En la Figura 3.29 se muestra el corte transversal y el layo~t de lospadf de la estructura 

de ~ e d i d a .  Se p e d e  ~ b s e ~ a r  cama efi !uspud; de se54 (S) se U-dza e! iiieíiui- número 

de capas posible, para reducir así la capacidad de acoplamiento hacia tierra. Se han 

utilizado dos metales en lugar de uno (que sería lo óptimo desde el punto de vista del 

acoplamiento) para dar consistencia al pad y evitar que sea dañado en el momento de 

situar las sondas sobre él. 

Los metales correspondientes a la capa de tierra se han diseñado con el mayor 

tamaño posible para aumentar la capacidad a tierra. De esta manera, cualquier señal AC 



que se acople con dichos metaIes será ditigida inmediatamente a tierra, a través de esta 

capacidad. 

Otta estrategia que se ha tenido en cuenta para minimizar los dectos del 
acoplamiento directo entre los de señal y el sustrato es la indusión de un pozo n 
por debajo de dichospodF, conectado a ti- mediante contactos tipo n+. 

Por ultimo, m el layout de lospadF de medida se han incluido unas marcas metálicas 

sepadas Mpm. Esrns marcas sirven para facilitar la colocación de las puntas de las 
sondas sobre los padF y evitar que se desplacen más de lo necesario. 

Figun 3.29 Pedr de la estructura de medidn: (a) corte nnnsversd, (b) hpt .  

Se hicieron 4 tipos de anillos de guarda para evitar que la pista que une los temiinales 
del inductor con los padr de medida fuera demasiado larga. Las dimensiones de los 
mismos y el niimero de d o s  se han escogido de forma que el área ocupada sea lo más 
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pequeña posible. Las dimensiones de los anillos de guarda y las bobinas que caben en 

cada uno de ellos que se muestran en la Tabla 3.XXII. 

Tabla 3.XXII Anillos de guarda utiiizados 

Radio interno del anillo de guarda (prn) Radio de las bobinas que caben @m) Figura 

70-110 Figura 3.30.a 

111 - 170 Figura 3.30.b 

171 - 240 Figura 3.30s 

241 - 310 Figura 3.30.d 

(b) (4 

Figura 3.30 Anillos de guarda. 

3.6 Layout final 

En el Apéndice A se muestra el hyout final. En total consta de 128 inductores 
espirales integrados con sus correspondientes anillos de guarda. Así mismo, se 
incorporan también los hyouts de las estructuras para hacer el desacoplo: 4 a d o s  de 
guarda en abierto, 4 en cortocircuito y 4 en abierto y cortocircuito simples (uno a cada 
lado del anillo de guarda). El área total ocupada es de 8 x 10 mm2. 



RESULTADOS DE LOS EXPERIMENTOS 

4 J  Introducción 

En este capítulo se da cuenta de los resultados obtenidos a partir de los 

experimentos descritos en el capítulo 3. Todas las bobinas fabricadas se midieron y 
caracterizaron aplicando los procedimientos vistos en el capítulo 2. En el siguiente 

apartado se añade algunos detalle's sobre el proceso de caracterización. 

4.2 Detalles sobre el proceso de caracterización 

Como se indicó en el capítulo 2, el proceso de caracterización consiste en el ajuste de 

las admitancias que componen el circuito equivalente de forma individualizada. En este 

apartado proporcionaremos detaiies sobre como se ha llevado a caso dicho proceso. 

El procedimiento a seguir comienza con la transformación de los parámetros de 

scattering S(W) en los de admitancia Y(w). Esto es necesario puesto qye, tras el proceso 

de medida y desacoplo de ias estructuras de medida, io que se obtiene son lo5 

parámetros de scattering del dispositivo para un cierto número de frecuencias S(U) Las 

expresiones que relacionan los parámetros Y(uJ con los S(W) son las siguientes [33]: 

- 
Yn,, - .- 

(1 + S,, N +  S,,) - Sl,S,, 50 (4.2) 
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Una vez obtenidas las admitancias del dispositivo pasamos a hacer la extracción de 

los valores de los elementos circuitales que lo modelan. Esta extracción se hace 

mediante un proceso de ajuste individualizado aplicado a las admitancias YL, YSUBI e 

Ysu~z (ver Figura 2.9). Así, para la admitancia YL se debe cumplir que su valor medido 

sea igual al valor que se extrae del circuito equivalente, es decir: 

donde: 

El procedimiento para llevar a cabo el ajuste consiste en minimizar las siguientes 

expresiones para todas las frecuencias (~h: 

("{'L medido (U¡ d- "{'LciTcuito (O¡ )}Y 

Previamente al ajuste reseñado, debemos proporcionar al programa que lo lieva a 

cabo unos valores iniciales de h, Rr y Cp cercanos a sus valores finales. Con ello lo que 

se consigue es reducir de forma considerable el tiempo invertido en el ajuste. Para ello 

tomaremos las predicciones obtenidas del modelo paramétrico desarrollado en [2]. Este 

modelo paramétrico será objeto de estudio en el capítulo 6 y por eilo emplazamos al 

lector a su análisis más adelante. 

Para el ajuste de las admitancias Ysum e YsuBz seguimos un procedimiento similar; 

debe cumplirse en este caso que el valor medido de cada una de ellas sea igual al valor 

que se extrae del circuito, es decir: 
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- 
' S U B ~  mrdrdo - ' ~ ü ~ l c i r c u r r o  

e 
- 

'SUB2 medrdo - 'SUE2crrcurto 

En este caso los valores medidos son: 

'SUB l medido = ' Z  1 l + IYR 12 

e 

'SUB 2 medido = ' Z  22 +' ' Z  2 l 

mientras que los valores extraídos del circuito son: 

- 
'SUB1 circuito - 

- 
'SUB2 c r r c ~ i t o  

- 

El ajuste se hace de forma se minimicen las siguientes expresiones para todas las 
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Igual que antes, previamente al ajuste le facilitaremos al programa unos valores 

iniciales de Coxr, Rsu~r, Csutir, Coxz, Rrusz, y Csutiz cercanos a sus valores finales. 

Finalmente, el programa deberá guardar los valores de Lr, RJ, Cp, C O X ~ ,  R,ru~r, Csutiifii, 
Coxz, R,rutiz, y CSUBZ obtenidos. Este proceso se deberá repetir para cada uno de los 
inductores fabricados y medidos. 

El procedimiento que hemos presentado se ha implementado en el software de 
análisis matemático de libre distribución OCTAVE [34]. Debido a que se basa en el 

ajuste por mínimos cuadrados de vectores con una gran cantidad de puntos, la duración 

del mismo para cada inductor es bastante elevada (aproximadamente de 3 a 5 minutos 

en una estación Ultra SPARCIO). Por esta razón, el ajuste de 'todas las estructuras 

fabricadas es un proceso lento. 

4.3 Librería de Inductores integrados 

En la elaboración de esta librena se compararon los resultados obtenidos para 

aquellas estructuras que tenían una anchura de pista menor de 20 pm con las que no las 

tenían. Así, la librena de inductores resultante consta de un total de 55 bobinas 

distribuidas según se muestra a continuación: 

13 inductores con inductancias internas comprendidas entre 0.5 y 6 nH a 0.86 GHz. 

11 inductores con inductancias internas comprendidas entre 0.5 y 6 nH a 1 S 7  GHz. 

10 inductores con inductancias internas comprendidas entre 0.5 y 6 nH a 1.8 GHz. 

11 inductores con inductancias internas comprendidas entre 0.5 y 6 nH a 2.4 GHz. 

10 inductores con inductancias internas comprendidas entre 0.5 y 6 nH a 5.6 GHz. 

En las Tablas 4.1 a 4.V se muestran las características geométricas de cada una de las 
bobinas fabricadas y medidas así como los parámetros correspondientes al modelo 

eléctrico convencional presentado en el capítulo 2 (Figura 2.9). En las Tablas 4.VI a 
4.XV se muestran los mismos datos para las configuraciones de un puerto (puerto 1 y 
puerto 2). Obsérvese cómo algunos valores obtenidos para el factor de calidad son 

excepcionales. 

En algunos casos, los inductores con anchuras de pista superior a 20 pm 

presentaron mejores factores de calidad que las que se diseñaron con pistas de menor 
anchura. Por ejemplo, para una inductancia de L=l.SnH a O.86GHz, el inductor bob-4 

con tv=50pm y con un factor de calidad de 11 fue elegido frente a b o 4 2  cuya anchura 



es de w=20pm. Esto demuestra que el efecto pelicdar es, en algunos casos, 

despreciable, sobre todo a frecuencias bajas. 

Tabla 4.1 Caractensucas geométricas y parametros del modelo de dos puertos para las bobinas 

diseñadas para 0.8GHz 

Nornb. Q LeNnH) n ríurn) wíum) Síurn) Ls(nH) RsiR) CpiR) RsublfRICsubI(ff) CoxlíR) Rsub2(R)CsubP(R)Cox2(R) 

- 1 1  5,8 

bob-4 11.0 

bob-13 10,9 

hnh-2 8.5 --- 

bo-19 5.4 

bo-53 5,3 

bob jl 5,7 

bob- 5,2 

bob-7 5,s 

bob-10 4.3 

bo-38 4.2 

bob 8 4.9 6.4 4.5 172 20 1.8 5,9 1.8 95 220 

Tabla 4.11 Características geométricas y parámetros del modelo de dos puertos para las bobinas 
diseñadas para 1.5GHz 

Nornb Q Lext(nH) n rfum) wíurnl Sfurn) LsinH) RsfRlCpíR) RsubifR)Csubl(R)CoxlíR) Rsub2fnlCsub2íR)Cox2íR) 
l 

bo-5510.7 0.8 1,5128 47 1,8 0,8 0,5 176 245 58 780 218 72 730 

bo-70 7,3 1,2 1,s 114 20 1,8 1,l 1,3 31 247 !3 3 0  2 3  65 4GG 

bob-3 7,O 1,8 1.5 220 41 1,8 1.7 0,9 133 155 77 1300 129 100 1200 

bo-42 5,O 2,3 2.5 134 20 1.8 2,l 2,7 53 235 53 730 195 71 550 

bo-44 5,2 2.9 3 3  128 20 1,8 2.7 2.8 74 269 49 780 206 76 660 

bob-15 5,3 3,3 2,s 182 27 1.8 3.0 1.9 96 204 65 1100 160 96 1100 
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Tabla 4.111 Características geométricas y parámetros del modelo de dos puertos para las bobinas 

diseñadas para 1.8GHz 

Nomb. Q Lext(nH) n r(umlw(um) Slum) LsínH) RsfQl CpíW RsubliQl CsublífF)Coxl(fF) Rsub2(QlCsub2(R)Cox2íR) 

bo-618,7 1,2 1,5168 40 1,8 1,l 0,8 127 183 67 919 152 89 840 

bo-516,l 1,9 2.5156 34 1.8 1.7 1.6 153 226 56 1100 163 91 930 

bo-566,2 2,2 2.5122 18 1.8 2.0 2.2 43 251 52 540 220 72 540 

bo-2 5,6 2.5 2.5 158 26 1,8 2,2 1,8 89 211 53 910 161 90 830 

Tabla 4.W Caractensticas geométricas y parámetros del modelo de dos puertos para las bobinas 
diseñadas para 2.4GHz 

Nomb. Q Lext(nH) n r(um)w(uml Shm) LsínH) RslQ)Cp(fFl Rsubl~Q~CsublífF)CoxlífF) Rsub2fQl CsubZ(fF)Cox2íff) 

bo-349,8 0,9 1,5116 32 1,8 0.9 0,8 81 252 61 580 238 65 520 

bo-35 8.6 1.1 1.5 114 20 1,8 1.1 1,2 31 242 58 400 236 62 400 

b-19 6.7 1,4 2,5 100 19 1,8 1,3 1,9 47 275 46 450 238 68 400 

bo-22 6.7 1.9 2,5 116 19 1.8 1,8 2,O 47 248 57 410 220 72 760 
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Tabla 4.V Caractensticas geomémcas y parámetros del modelo de dos puertos para las bobinas 

diseñadas para 5.6GHz 

Nomb. Q Lext(nH) n r(um)w(um) Sfurn) Ls(nH) RsíQ)Cp(ff) Rsubif~~Csubl i f f )CoxI iR)  Rcub2fQ~Csub2íff)Cox2(fF) 

b-28 10,7 0,7 1,5 60 12 1,8 0,6 1,2 11 352 45 170 282 49 170 

b-266,8 1,3 2 ,576 13 1,8 1,l 1,9 22 328 45 260 287 58 260 

bo-674.8 1,9 1,5130 9 1.8 1,6 1,3 6 203 63 260 191 76 270 

bo-393.6 2,6 1,5156 7 1.8 1,9 0,9 3 165 82 270 143 82 250 

bob-6 2.4 3,9 1,5 180 6 1.8 2,6 0,9 2 158 77 280 157 80 290 

bob-14 1.9 5,O 1,s 206 6 1,8 2.9 4,4 2 139 77 300 136 81 300 

bob-12 1,5 6,2 1,5 224 5 1,8 3.1 5,6 1 122 79 290 120 83 290 

Tabla 4.VI Características geoméuicas, y parámetros del modelo de un puerto :(puerto 1) para las 

bob&as diseñadas para OBGHz 

Nomb. Q LextinH) n ríurn) Wurnl Síurnl LsinH) RsfW Cp(ff) RsublíR~CsubliR) Coxliff) 

0,s 1,s 112 41 1,8 0,8 / 0,5 133 2481 63 580 
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Tabla 4.VII Características geométricas y parámetros del modelo de un puerto (puerto 1) para las 

bobinas diseñadas para 1.5GHz 

Nomb. Q LextínH) n rfum) wfum) Sfum) Ls(nH) RsfW CpífF) RsubIfRl CsublífF) CoxlífF) 

Tabla 4.VIII Características geométricas y parámetros del modelo de un puerto (puerto 1) para las 

bobinas diseñadas para 1.8GHz 

Nomb. Q LexiínH) n rfuml wfum) Sfum) LsínH) RsfRl CpíR) RsublfR) Csublíff) CoxlífF) 

bo-61 9,7 1.2 1.5 168 40 1,8 1.1 0,8 127 183 67 613 

bo-51 6,5 1.9 2.5 156 34 1.8 1.7 1.6 153 226 56 , 733 

bo-56 7,O 2.2 2,5 122 18 1,8 2,O 2,2 43 251 52 360 

bo-2 6.3 2,5 2.5 158 26 1,8 2,2 1,8 89 211 53 606 

bo-30 5,6 3,2 3.5 134 20 1,8 2,Q 2,7 74 262 47 513 

h"-20 , 5  3,s 3.5 !36 !7 !,a 3 5  2.8 53 248 48 489 

bo-46 5,O 4,7 4.5 116 13 1,8 4,l 4,l 40 289 44 393 

bo-69 4,9 5.2 4.5 118 12 1.8 4,6 4,l 34 279 44 386 

bo-48 4,5 6,l 5.5 112 11 1,8 5,3 4,9 35 304 43 386 
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Tabla 4.1X Características geométricas y parámetros del modelo de un puerto (puerto 1) para las 

bobinas diseñadas para 2.4GHz 

Nomb. Q Lext(nH) n rium) &m) Siurn) L S ~ ~ H )  RsiR) CD(fF) RsubliR) Csubi(R) Coxl(fF) 

bo-24 10,7 0.9 1,5 116- 32 1,8 0,9 0.8 81 252' 61 386 

bo-35 9,6 1,l 1,5 114 20 1,8 1,l 1,2 31 242 58 266 

b-19 7.2 1.4 2,5 100 19 1,8 1,3 1,9 47 275 46 300 

bo-22 7.8 1.9 2.5 116 19 1,8 1.8 2,O 47 248 57 273 

bo-36 6,2 2,7 3,5 112 17 1,8 2,4 2,9 53 277 51 286 

Tabla 4.X Características geométricas y parámetros del Aodelo de un puerto (puerto 1) para las 

bobinas diseñadas para 5.6GHz 

Nomb. Q LeNnH) n rium) w(m) Sium) ~ s í n ~ )  1 RsiR) CpifF) R S I J ~ I ~  Csubl (fF) Coxliff) n n 

n 

b-28 12.0 0,7 1,5 60 12 1,8 0.6 ' 1,2 11 352 45 113 
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Tabla 4.X Características geométricas y parámetros del modelo de un puerto (puerto 2) para las 

bobinas diseñadas para 0.8GHz 

Nomb. Q Lext(nH) n rfurn) wlurnl Sfum) Ls(nH) Rslnl CD(R) Rsub2lQl Csub2íR) Cox2ífF) 

bo-23 9,9 0,8 1,5 112 41 1,8 

- 1 1  5 9  1,2 1,5 112 20 1,8 

bob-4 12.2 1.5 1,5 210 50 1,8 

bob-13 9,9 2.2 2,5 216 47 1,8 

bob-2 8,6 2.7 2,5 230 43 1.8 

bo-19 6,O 3.0 3 3  130 20 1.8 

bo-53 6,l 3.5 3,5 142 20 1.8 

bob jl 6,l 4.0 2,5 248 42 1.8 

bobi-3 5,8 4.6 2.5 266 41 1.8 

bob-7 12.0 5.3 3.5 176 20 1.8 

bob-10 5 3  6.0 3 3  238 31 1.8 

bo-38 4,9 6.0 4 3  166 20 1,8 

Tabla 4.XII Características geornétricas y parámetros del modelo de un puerto (puerto 2) para las 
bobinas diseñadas para 1.5GHz 

Nomb. Q Lext(nH) n rfum) wlurn) Slurn) Ls(nH) RsfR) CpífF) Rsub2fRl Csub2(fF) Cox2(R) 
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Tabla 4.XIII Características geométncas y parámetros del modelo de un puerto (puerto 2) para las 

bobinas diseñadas para 1.8Gi-k 

Nomb. Q Lext(nH) n riuml viiuml Sfuml LshHi RsfW C D F )  Rsub2IR) Csub2W) Cox2F) , 
bo-61 9,9 1,2 1,5 168 40 1.8 1.1 0 , 8  127 152 89 840 

Tabla 4.XIV Características geométricas y parámetros del modelo de un puerto (puerto 2) para las 

bobinas diseñadas para 2.4GHz 

Nomb. Q LextinH) n rfumi wíum) Sfurn) LsfnHl RsfQ) C ~ f f f i  Rsub2ff2) Csub2(R) Cox2fR) 

bo-34 10.9 0.9 1.5 116 32 1,8 0,9 0.8 81 238 65 520 
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Tabla 4.XV Características geométricas y parámetros del modelo de un puerto (puerto 2) para las 

bobinas diseñadas para 5.6GHz 

Nomb. Q LextínH) n rfurn) Mum) Sfum) Ls(nH) RsfR) CpífF) Rsub2fR) Csub2ífF) Cox2ífF) 

b-28 11.6 0,7 1.5 60 12 1.8 0,6 1,2 11 282 49 170 

b-26 7,7 1,3 2.5 76 13 1.8 1,l 1,9 22 287 58 260 

bo-67 6,3 1,9 1.5 130 9 1,8 1,6 1,3 6 191 76 270 

-9 5,2 2,6 1,5 156 7 1.8 1,9 0,9 3 143 82 250 

bob-6 3,6 3,8 1,5 180 6 1.8 2,6 0,9 2 157 80 290 

bob-14 3,l 4.8 1.5 206 6 1.8 2,9 4,4 2 136 81 300 

bob-12 2,7 5.7 1.5 224 5 1.8 3,l 5.6 1 120 83 290 

bo-40 1,7 10.0 2.5 148 5 1,8 4,5 15,9 3 167 70 290 

bobi-5 1,7 8,9 1,5 250 5 1,8 3,8 13.6 1 120 84 320 

bobi-2 1.3 11.6 1.5 270 5 1.8 3.9 19.0 1 109 85 340 

4.4 Otras pruebas 

4.4.1 Bobinas con distinto número de lados 

En la Figura 4.1 se muestra el factor de calidad para las bobinas fabricadas con 

distinto número de lados. Se puede observar como a medida que aumenta el número de 

lados de 4 a 16 aumenta el factor de calidad más de un 10%. Esto confirma el que la 

forma óptima de un  inductor integrado es la circular. 
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Figura 4.1 Factor de calidad para las bobinas con distinto número de lados. 

4.4.2 Estudio de ia distribución de las vías 

Los resultados correspondientes al estudio sobre la distribución de las vías también 

fueron los esperados. En las Figuras 4.2 a 4.7 se muestran los valores medidos de la 
resistencia, inductancia y factor de d d a d  de los dos grupos de inductores fabricados 
para determinar la mejor distribución de las vías. Los inductores con vías continuas 
recorriendo toda la pista de metal presentan mejores prestaciones que el resto de las 
conúguraciones en el que la disposición de las vías es distribuida. Los casos en los que 
hay una única vía continua, del mismo ancho que las pistas de metal (Vi y V6) (ver 
a p d o  3.42), muestran una ligera mejora de las prestaciones respecto a aquellos en 
los que las vias están divididas en dos o cuatro secciones (V2, V3, V7 y V8). 

Por lo tanto, como condusión a este estudio podemos decir que, 
independientemente del tamaño que tengan, el factor de calidad de un inductor espirai 
aumenta si se unen los metales que lo forman con una única vía continua en toda la 
longitud de la espiral. 
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F i i  4.3 Inducmcia de: VI, V2, V3, V4 y V5. 



F ' i  4.4 Fncmr de d d a d  &:VI, m, V3, v4 y VS. 
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Figurn 4.6 Inductaacia de: V6, W. V& V9 y VIO. 

1- 

Piguta 4.7 Factor de calidad de: V6, W, Va, W y VIO. 

4.4.3 Estrucnuas para el aumento de la inductancia 

Estas estructuras pretenden lograr la compartición del flujo magnético generado por 
varias bobinas de forma que la inductancia totai sea mayor que la de cada bobina por 
separado. En las Figuras 1.8 a 1.11 se muestran las medidas de la inductancia y factor de 
d d a d  de las bobinas correspondientes a los grupos 1 y 2, cuyas características 
repetimos aquí para facilitar la referencia: 
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Grupo 1 

bobina octogonal (Figura 3.24) 

dos bobinas octogonales en serie (Figura 3.25) 

cuatro bobinas octogonales en serie (Figura 3.26) 

Grupo 2 

bobina alargada (Figura 3.27) 

dos bobinas alargadas en serie (Figura 3.28) 

Las estructuras en serie logran aumentar la inductancia aunque dicho aumento no es 

superior al que se debena conseguir mediante la asociación serie de los inductoi-es 

independientes. Además el aumento de la inductancia se produce para frecuencias cada 

vez más bajas. Asimismo, la frecuencia a la cual se produce el mejor valor del factor de 

calidad también disminuye. Esto se debe a que el área ocupada por las estructuras 

fabricadas es muy gande' con lo que los efectos del acoplamiento con el sustrato son 

más significativos que el aumento de la inductancia. 

Por otro lado, la disminución del factor de calidad para frecuencias bajas no es muy 

acentuada con respecto al conseguido con las estructuras simples,. con lo que este tipo 

de estructuras para el aumento de la inductancia podrían tener aplicación en este rango 

frecuencial. A frecuencias superiores este argumento deja de tener validez. 

A pesar de que los resultados obtenidos no han cubierto las expectativas, no 

descartamos que este tipo de estructuras puedan ser viables en otras tecnologías con 

sustratos más aislantes como So1 (Silicon on Insubtor), GaAs, etc.. 
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F' 4.8 Inductlncin de las b o b b  del grupo 1. 

F i a  4.9 Factor de d d a d  de las bobinas del grupo 1. 
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F í a  4.10 Induccpnaa de ks bobinas del p p o  2. 

Figura 4.1 1 Factor de &d de las bobinas del grupa 2. 

4.4.4 Efecto de las corrientes de torbellino 

A prioti era de esperar que los inductores fabricados con un radio interior muy 
pequeño presentasen una respuesta peor que las estructuras en las que el radio interior 
es mayor [lo], sobre todo a frecuencias elevadas. Esta hipótesis parece razonable por el 
aumento esperable del valor de la resistencia asociada a las pistas de metal de la espiral 
asociado a l  aumento de las corrientes de torbellino en las vueltas interiores. Sin 
embargo, las medidas arrojan que a frecuencias altas el efecto del sustrato enmascara los 
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fenómenos físicos asociados a las pistas de metal. Por ejemplo, en la Figura 4.12 se 

representan las partes reales de las adrnitancias YL e YSUB~ frente a la frecuencia para el 

inductor b-25 ( ~ 3 . 5 ,  ~ 8 1 j , l m ,  ~ l O p m ,  s=1.8p.m). Se observa que a partir de 

aproximadamente 3 GHz la adrnitancia asociada al sustrato (Ysusr) es superior a la 

asociada a la rama principal (YL). Esto indica que, parámetros tales como las 

capacidades asociadas al óxido que separa la espiral del sustrato (Coxí y Coxz), y las 

resistencias y capacidades asociadas al propio sustrato (RIusl, Rrusz, Csusí y Csusz), 

tienen mayor influencia que el posible aumento de la resistencia en las pistas debido al 

efecto torbellino a frecuencias altas. 

1 

Frecuencia (GHz) 

Figura 4.12 Parte real de YL (círculos) e YJUB, (rombos) en función de la frecuencia para b-25. 

Los efectos asociados al sustrato hacen que, en algunos casos, los inductores de 

pequeño radio interior y pistas estrechas, presenten unos resultados mejores que los que 

tienen estas dimensiones superiores. Esto es así porque al ocupar mayor área las 

capacidades y resistencias asociadas al sustrato son mayores. 

Para validar esta hipótesis haremos uso de la herramienta de selección que 

presentaremos más adelante en el capítulo 7. Esta herramienta nos permite seleccionar 

fáciimente aquellos inductores que presentan el mejor factor de cahdad para un valor de 
inductancia y frecuencia de operación dados. En esta selección intervienen tanto los 

inductores que se diseñaron exclusivamente para ver el efecto de las corrientes de 

torbellino (ver apartado 3.4.4) como el resto de inductores diseñados y fabricados en el 

transcurso de este trabajo. De esta forma tendremos una mayor variedad de 

combinaciones geométricas de la anchura del metal, número de vueltas y radio. En este 

estudio hemos seleccionado tres frecuencias relevantes (1 GHz, 2.4 GHz y 5 GHz) y 
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tres valores de inductancia: 1 nH, 3 nH, y 5 nH. Los layotlts de las bobinas seleccionadas 

así como sus factores de calidad se presentan en las Tablas 4.XVI y 4.XVII. 

Según [lo] era de esperar que los inductores fabricados con un agujero central 

pequeño presenten un factor de calidad menor que los que uenen un radio interior 

mayor, especialmente a frecuencias altas. Sin embargo, las Tablas 4.XVI y 4.XVII 
revelan que esto no es siempre cierto. 

A la frecuencia más alta de nuestro estudio, 5 GHz, los inductores que uenen un 

.factor de calidad mayor-son,en general, aquellos que tienen un agujero central pequeño. 

La razón es que estos inductores son los que ocupan un área menor y, por tanto, los 

efectos del sústrato son menos importantes. A la,frecuencia más baja del estudio, 1 

GHz, los efectos del sustrato empiezan a perder importancia frente a los asociados a la 

rama principal. En este caso, los mejores inductores son aquelloas diseñados con 

anchuras de pista grandes ya que de esta manera la resistencia asociada a los metales es 

mucho menor (a bajas frecuencias el-efecto pelicular todavía no es apreciable [42], [44], 

[321). 

Tabla 4.XVI Factores de calidad de los inductores seleccionados para el estudio de la influencia del 

agujero central 

lGHz 2 4GHz 5GHz 
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Tabla 4.XVII byoouts de los inductores seleccionados para el estudio de la influencia del agujero 

central 

IGHz 2.4GHz 5GHz 

3nH 5nH InH 

Abundando más en el asunto, en las Figuras 4.13 y 4.14 se muestran la inductancia y 

el factor de calidad de dos bobinas diferentes en función de la frecuencia. Las bobinas 

son: b-14: ~ 2 . 5 ,  ~ 5 5  pm, -10 pm, y ~ 1 . 8  pm; y bo-61: ~ 1 . 5 ,  ~ 1 6 8  pm, -40 

ym, y ~ 1 . 8  pm. Ambas bobinas presentan una inductancia parecida. Sin embargo, 

b-14 tiene un radio interior menor que bo-61 aunque bo-61 consume más área que 

6 1 4 .  El factor de calidad de b-14 es mejor a frecuencias altas mientras que a 

frecuencias balas bo-61 presenta un factor de calidad mayor que 6 1 4 .  Este resultado 

muestra que a frecuencias altas las bobinas muy grandes no son eficientes, 

independientemente del tamaño del agujero central, ya que áreas grandes significan más 

pérdidas asociadas al sustrato. Por el contrario, a frecuencias bajas, el mismo inductor 

puede ser una buena opción y se debe tener en cuenta a la hora de realizar un diseño 

determinado. 

Como conclusión a este apartado podemos decir que las pérdidas asociadas al 

sustrato juegan un papel crítico en la definición de las características de los inductores 
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fabricados en tecnologías estándar de silicio. Existe una frecuencia, alrededor de 3 
GHz, a parur de la cual las pérdidas del sustrato dominan sobre las pérdidas resistivas 

en las pistas de metal. Como consecuencia, los fenómenos de alta frecuencia 

relacionados con los metales no son tan importantes como se sugiere en la literatura. 

Esto significa que no se deben descartar los inductores espirales diseñados con pistas 

que llegan hasta el centro ya que algunos de eiios presentan cualidades que los hacen 

atractivos en ciertas aplicaciones. 

1 

Frecuencia (GHz) 

Figura 4;13 Inductancia para b-14 (circulas) y .b,0_6l (cuadrados). 

1 O 
1 o 

Frecuencia (GWz) 

Figura 4.14 Factor de calidad para b-14 (círculos) y bo-61 (cuadrados). 



C ~ P I T U L O  4. RESULTADOS DE LOS EXPERIMENTOS 

4.5 Conclusiones 

A tenor de lo expuesto en este capítulo podemos resumir los resultados más 

relevantes como: 

0 Desarrollo de una librería de inductores integrados con valores de 

inductancia comprendidos entre 0.5nH y 5nH a las frecuencias de 0.85GHz, 

1.5GHz, l.8GHz, 2.4GHz y 5.6GHz. 

El factor de calidad aumenta si se utiliza un número elevado de lados. 

El uso de estructuras serie no mejora las prestaciones de los inductores para 
la tecnologa usada debido principalmente a los efectos del acoplamiento con 

el sustrato. 

El factor de calidad de los inductores integrados aumenta si se unen los 
metales que lo forman con una única vía continua a lo largo de toda la 

longitud de la espiral. 

No se deben descartar los inductores espirales diseñados con pistas que 

llegan hasta el centro ya que algunos de ellos presentan prestaciones aptas 

para numerosas aplicaciones. 



5.1 Introducción 

El factor de calidad de los inductores está limitado por las pérdidas asociadas al 

mismo. Como se estudió en el capítulo 1, las pérdidas de un inductor integrado se 

pueden dividir en dos grupos: las pérdidas asociadas al sustrato y las asociadas a los 

metales. Debido a que el Silicio es un sustrato de baja resistividad (en comparación con 

otras tecnologías de RF como las basadas en GaAs), las pérdidas resistivas en el 

sustrato son considerables. Esto hace que no se puedan conseguir inductores con 

factores de calidad muy elevados en estas tecnologías. 

La simulación circuital de los inductores integrados depende de la disponibilidad de 

un circuito equivalente. El modelo convencional presentado en el Capítulo 2 predice de 

forma correcta el funcionamiento del inductor en cuanto a su relación :con el sustrato se 

refiere. Por ello el modelo convencional se usa ampliamente en las tecnologías de 

Silicio. Sin embargo, como se demostrará en este capítulo, este k d e l o  falia en su 

descripción de las pérdidas asociadas a los metales debido a que no tiene en cuenta 

algunos fenómenos físicos que aparecen, sobre todo, a frecuencias altas. 

En los últimos años, los principales esfuerzos de investigación se han encaminado a 

mejorar el modelado del sustrato, pues es éste el que más limita la respuesta de los 

inductores a frecuencias altas. Así, algunos autores han propuesto circuitos equivalentes 

alternativos con objeto de modelarlo mejor [3] [7] [35] 1361 [37. 
El desarrollo de nuevas tecnologías basadas en las de Silicio, encaminadas a reducir 

la influencia del sustrato, hacen necesaria la obtención de nuevos modelos que 

representen las pérdidas asociadas a las pistas de metal. En  este capítulo proponemos 

un nuevo circuito equivalente basado en la interpretación física de los fenómenos que 
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ocurren en los inductores espirales integrados. El modelo se deriva del convencional y 

su desarrollo se basa en las medidas de los inductores fabricados. Se demostrará la 

validez de nuestro modelo para representar el funcionamiento de los inductores 

integrados en un rango de frecuencias superior al conseguido por el modelo 

convencional. Además, presentaremos una nueva metodología de caracterización de los 

inductores que no utiiiza ajuste alguno y por tanto tiene un coste computacional muy 

reducido. Esta nueva metodología se basa en la interpretación física de los fenómenos 

asociados al inductor y, por tanto, está más próximamente vinculada a su 

funcionamiento. 

5.2 Modelo Modificado 

Para facilitar la referencia, la Figura 5.1 vuelve a mostrar el circuito equivalente en 
parámetros concentrados del modelo convencional ya expuesto en el capítulo 2. El 

esquemático se divide en tres subcircuitos, cuyas admitancias son YL, Ysum e YSUBZ. La 

rama principal es la indicada por YL. Dicha rama está compuesta por LS que da cuenta 

de los efectos del campo magnético causados por la señal AC que fluye por los metales, 

la resistencia RJ que modela las pérdidas óhmicas en las pistas de metal, y el 

condensador Cp que da cuenta del acoplamiento capacitivo entre las pistas. Las ramas 
de tierra, Ysu~r e YJUB~, incorporan los efectos del sustrato. Así, los condensadores Coxr 

y Coxzmodelan la capacidad existente entre la espiral y el sustrato, mientras que Csum y 

CJUBZ dan cuenta de la capacitancia del sustrato. &UBI y &UBZ reflejan las pérdidas 
asociadas al acoplamiento eléctrico con el sustrato. 

Figura 5.1 Modelo convencional de in inductor integrado. 



En  el apartado 5.3 se mostrará cómo las ramas YJUB, e Ykm predicen correctamente 

el comportamiento del inductor en cuanto a su acoplamiento a tierra para todo el rango 

de frecuencias en el que se han realizado las medidas (de 0.5GHz a 10GHz). Sin 

embargo, lo mismo no se puede decir respecto a la rama principal. El modelo 

convencional de la Figura 5.1 concuerda con las medidas especialmente a baja 

frecuencia pero, a frecuencias altas, el error comienza a ser apreciable. 

El modelo modificado que presentamos se muestra en la Figura 5.2. En  él aparece 

como novedad la inclusión de una resistencia Rp en serie con la capacidad Cp. Esta 

resistencia está asociada a pérdidas resistivas en dicho condensador. E; este capítulo se 

demostrará que, para modelar correctamente una bobina espiral integrada en el rango 

de frecuencias de 0.5GHz a 10GHz o superior, será necesario tener en cuenta esta 
Ca..<c+a..r.~ 
ILJIJLLllLlai 

Figura 5.2 Modelo modificado de dos puertos para mductores espirales rntegrados. 

A continuación se revisa la teoría básica sobre los condensadores planos reales 

donde se verá que las pérdidas son precisamente, una de las características que limita el 

uso del condensador en determinadas frecuencias y! por tanto, se deben tener en cuenta 

si queremos modelar correctamente el funcionamiento de la bobina para todo el ancho 

de banda de trabajo. 

5.2.1 Pérdidas en un condensador planoreal 

Hemos expuesto que la resistencia Rp da cuenta de pérdidas resistivas asociadas a 

Cp. Por ello se va a repasar, brevemente, el modelo aceptado del condensador plano- 

paralelo con pérdidas. 

En la Figura 5.3 se muestra la estructura de un condensador plano así como su 

circuito equivalente. En  dicho circuito, C es la capacidad que existe entre los electrodos, 

Lnt es la resistencia asociada a los contactos en los electrodos y &,l es la resistencia 

equivalente de pérdidas del dieléctrico. 
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Figura 5.3 Condensador de placas plano-paralelas. 

La capacidad es la característica más importante de un condensador plano y viene 

dada por la expresión: 

siendo E la permitividad del aislante, S la sección y L la separación entre placas. 

La resistencia de contacto, Ln,, da cuenta de las pérdidas resistivas que aparecen en 

los contactos del condensador. Estas pérdidas son inversamente proporcionales al área 
& c~i,tecte y p r  tzfite ~ ? i ~ ~ ~ ~  &&S p Ií1 Ggiente ecm"ón: 

donde p, es la resistividad de contacto entre el metal y el dieléctrico. . 

Por último, Rdiel es la resistencia equivalente de pérdidas del dieléctrico. La 

explicación de este elemento es ligeramente más complicada. Si a un condensador como 

el que se muestra en la Figura 5.3, cuyo dieléctrico presenta una conductividad O(U) y 

una permitividad &(U), se le aplica una tensión variable con el tiempo: 



V(t) = V, . sen(wt) 

o lo que es lo mismo, un campo eléctrico: 

E(t) = E, .sen(wt) ; E, = V, 1 L 

La densidad de corriente que se establezca será la suma de la de conducción más la 

de desplazamiento: 

Así que sustipyendo E(t) y operando obtenemos: 

La representación, en un diagrama fasorial, de la expresión anterior arroja la Figura 

5.4.a. 

Figura 5.4 Diagrama fasorial de la densidad de corriente para un condensador plano. 

Si el dieléctrico es ideal (o(u)=O), el condensador es ideal y el ángulo de fase (9) 
entre la densidad de corriente y el campo o tensión aplicada, es de 90". Si el dieléctrico 
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es real(o(o)#O), la fase "pierde" un ángulo 6. A este ángulo se le lama ángulo de 

pérdidas y la tangente del mismo se denomina factor de disipación D. A la vista de la 

figura se puede calcular como: 

Multiplicando y dividiendo el denominador por S I L  y reagrupando 

convenientemente, nos queda: 

Vemos que el factor de disipación D, es inversamente proporcional a la resistencia 

equivalente de pérdidas del dieléctrico b i t / ,  a la capacidad del condensador C y a la 
frecuencia. Así pues, un condensador real opera como un condensador ideal en paralelo 

con una resistencia de pérdidas del dieléctrico. Físicamente, estas pérdidas son debidas a 
la "inercia" de los dipolos elementales (que. constituyen el dieléctrico) a seguir los 
cambios de orientación que obliga el campo eléctrico variable aplicado junto a la 

conductividad no nula del dieléctrico. 

Tanto las pérdidas debidas a los contactos como las debidas al dieléctrico son 
precisamente una de las características que limita el uso del condensador a determinadas 
frecuencias y, por tanto, se deben tener en cuenta si queremos modelar correctamente 
el funcionamiento de la bobina para todo el ancho de banda de trabajo. Sin embargo, 

las pérdidas del dieléctrico se pueden despreciar pues, en este caso, el dieléctrico a 
considerar es óxido de s$cio cuya resis~vi&d es muy e&va& y por t a f i i ~  Pvyej 
muy grande. Así pues, el circuito equivalente del condensador que modela el 
acoplamiento capacitivo entre las pistas estará formado por un condensador ideal, Cp, 
en serie con una resistencia de contacto, Rp, tal y como se muestra en la Figura 5.2. El 
condensador Cp está formado a su vez por la asociación en paralelo de dos 

condensadores, uno que da cuenta del campo eléctrico entre la espiral y el cros~under, 
Cpu, y otro que modela los acoplamientos capacitivos entre las pistas de distintas 
vueltas, Cpt. Este último se suele despreciar a frecuencias bajas, si bien, como veremos 
en el apartado 5.4, se deberá tener en cuenta para frecuencias altas, al menos para casos 

como el nuestro en que la separación entre pistas es pequeña. Así mismo, la resistencia 
Rp también está formada por la asociación en paralelo de dos resistencias. La primera, 



@u, modela la resistencia de contacto asociada a Cpu y la segunda, ESpt, modela la 

resistencia de contacto asociada a Cpt. 

5.3 Validación del modelo 

En  la Figura 5.5 se muestran las partes real e imaginaria de la adrnitancia vista desde 

el puerto de entrada a tierra. Con línea de puntos se expresan los valores medidos 

mientras que con línea continua se presentan los datos derivados del modelo de la 

Figura 5.1. A tenor de los resultados, se constata que el modelo cbmbuesto por Cmr, 

C ~ ~ J B I  y ~ U B I  predice de forma correcta el funcionamiento de la rama de tierra a la 
entrada para el rango de frecuencias reseñado. Los resultados son similares para la 
admitan& entre el p e n o  de salida y tierra 

Frecuencia (GHz) 

Figura 5.5 Parte red e imaginaria de la impedancia de la rama de entrada medida @untos) y 
modeiada (iinea) con respecto a ia frecuencia. 

Sin embargo, no ocurre lo mismo con respecto a la rama principal cuando se utiliza 
el modelo convencional de la Figura 5.1. 

En  ias Figuras 4.6 y 4.7 se muestran, respectivamente, ia parte imaginaria y ia parte 

real de la adrnitancia de la rama principal y los resultados obtenidos con el modelo 

convencional en función de la frecuencia. Con respecto a la parte imaginaria, se obse~va 

como el modelo se adapta perfectamente a las medidas. Sin embargo, lo mismo deja de 
ser cierto cuando nos referimos a la parte real. A frecuencias bajas el lmodelo se ajusta 
bien a las medidas pero, a frecuencias altas, el modelo se desvía bastante del 
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funcionamiento real de la admitancia debido a que ésta comienza a crecer a partir de 

cierta frecuencia. 

1 

Frecuencia (GHz) 

Figura 5.6 Parte imaginaria de la admitancia de la rama principal en función de la frecuencia y el 

resultado obtenido con el modelo convencional. 

Frecuencia (GHz) 

Figura 5.7 Parte real de la admitancia de la rama principal en función de la frecuencia y el 
resultado obtenido con el modelo convencional. 

En el capítulo 2 vimos que, en la caracterización de las bobinas integradas, se suele 

aplicar un procedimiento basado en el ajuste. Uno de los principales problemas que 
aparecen cuando se aplica dicho procedimiento es que éste no recoge una visión física 
de cómo afectan los elementos del circuito (Ij, RS y Cp) a la conductanua de la bobina 

integrada. Con objeto de clarificar este aspecto, veamos cuál es el valor de la admitancia 



de la rama principal para el modelo convencional. Operando con el circuito YL de la 

Figura 5.1 : 

Si separamos la expresión (5.9) en sus partes real e imagmaria, obtenemos: 

- 7  3 vaiores típicos para lb y W son, respectivamente, unidades o decenas de ónmios y 

unidades de nH (ver datos en el capítulo anterior), con lo que la ecuación (5.10) se 

puede simplificar suponiendo que Rs2 << o'~s para nuestro intervalo de frecuencias 

de trabajo (de 0.5 a 10 GHz): 

Este resultado implica una parte real que disminuye. con la frecuencia y una parte 

imagmaria que depende de Lr y Cp. Como se comentó anteriormente, este modelo falia 

debido a que la parte real de YL comienza a crecer a una frecuencia determinada. Si 

hacemos el mismo desarroilo para nuestro modelo modificado, la ecuación resultante es 

la s ipente :  

La parte imaginaria es la misma pero la parte real presenta un término adicional que 

depende de ñp y Cp y que crece con la frecuencia. 

Al igual que en la Figura 5.7, la Figura 5.8 muestra la parte real de la admitancia de la 

rama principal así como el resultado obtenido con nuestro modelo en función de la 

frecuencia. Con signos + se representa el primer sumando de la parte real de (5.12) y 

con x se indican los valores del segundo sumando. junto con Cp hacen que el 

modelo completo se ajuste mejor a las medidas, especialmente a frecuencias altas. 



Frecuencia (GHz) 

Figura 5.8 Parte real de la admitancia de la rama principal en función de la frecuencia y el 

resultado obtenido con el modelo modificado. 

Para dar aún más validez al modelo, hemos comparado la respuesta con la frecuencia 

de las admitancias YL YJUB~ e YJUB.? medidas y modeladas para todos los inductores 
fabricados. En todos los casos se ha encontrado una buena concordancia para el rango 
de frecuencias en el que se han realizado las medidas. Si observamos las gráficas de la 
inductancia y el factor de calidad medidos y modelados con el modelo modificado para 
el inductor b-1 (Figura 5.9), se observa como el error cometido en el ajuste de la 
inductancia no supera el 5% para el ancho de banda en el que es útil el inductor. Así 
mismo, los niveles de error en el ajuste del factor de calidad se mantiene por debajo del 
10% para la misma banda. En el Apéndice B se muestra este tipo de gráficas para varios 
inductores con dimensiones diferentes. 



Figura 5.9 Resultados del modelo modifido con componentes adiciodcs para el inductor 
b-1: inductancia y error relativo en el cáicuio de la inductuiUn., factor de calidad y error relativo en 

el cáicuio del fáctor de calidad 



5.4 Interpretación fisica de Cp y Rp 

El modelo propuesto añade en la parte real de YL un nuevo término que varía con 

OZ: 

Como se mencionó en la sección 5.2, Cp y Q están formados por la asociación en 

paralelo de dos condensadores (uno que da cuenta del campo eléctrico entre la espiral y 

el mssunder, Cpu, y el otro de los acoplamientos capacitivos entre las pistas de distintas 

vueltas, Cpt) y dos resistencias (Rpu que modela la resistencia de contacto asociada a 

Cpu y Rpt que modela la resistencia de contacto asociada a Cpt). De esta forma, la 

ecuación (5.13) se puede escribir como: 

Los condensadores Cp y Cpt se pueden aproximar mediante las ecuaciones típicas 

para los condensadores plano-paralelos. Uno modela la capacidad entre la espiral y el 

undepass, y el otro modela la capacidad entre las pistas de las diferentes vueltas. Con 

esto, y a la vista de la Figura 5.10 en la que se muestra la estructura de un inductor 

integrado se puede escribir: 

donde n,, es el número de intersecciones entre las pistas de la espiral y el undepass, w es 

la anchura de las pistas, t O x ~ t . ~ 2  es el espesor del óxido que hay entre los metales de la 

espiral y el undeqass, Ir es la longitud de la zona intermedia entre las pistas de la espiral 

donde existe acoplamiento capacitivo entre ellas; t,,, es el espesor del metal (MI-via-M2), 

s es la separación entre las pistas y E es la permitividad del óxido. 



CAPITULO 5. MODELO MODIFICADO 

Figura 5.10 Estructura de un inductor integrado: (a) corte AA', @) vista superior de la espiral. 

Las resistencias Rptr y ñpt se pueden aproximar de la siguiente forma: 

donde p, es la resistividad de contacto entre el metal y el óxido. Combinando las 

ecuaciones (5.14) a (5.1 8) obtenemos: 

2 
1 

lI . t ,  + n,, . w 



donde la cantidad entre corchetes es admensional y la denominamos relación 
geométrica efectiva. La Figura 5.1 1 muestra el producto CPRp en función de la relación 

geométrica efectiva para un conjunto de bobinas espirales que muestran el efecto 
constatado en el intervalo de frecuencias caracterizado. Se comprueba que el producto 

C?@ obedece las predicciones de la ecuación (5.19) creciendo linealmente con la 
relación geométrica efectiva. La pendiente de la recta obtenida es una constante que 

depende de la permitividad del óxido y de la resistividad de contacto entre el metal y el 

óxido (~2pJ .  Cuanto menores sean ambos valores, menor será la influencia de Cp y Rp 
sobre la admitancia del inductor produciéndose, como es de esperar un aumento en el 

factor de calidad del mismo . 
La ecuación (5.19) es importante porque nos permite predecir la frecuencia a la que 

las pérdidas debidas al undetpm y los efectos que aparecen entre las pistas de metal 

comienzan a ser significativos. Estas predicciones pueden ser de gran utilidad en la 
optimización de la geometría de los inductores integrados. 

I 1 I 

I .SXI o' 2 . 0 ~ 1 0 ~  Z,~X IO '  3.0x103 

Relacion geométrica efectiva 

Figura 5.1 1 C P Q  medido frente a la relación efectiva geométnca. 

En el siguiente capítulo veremos cómo a partir de las ecuaciones (5.1 5), (5.1 6), (5.1 7) 

y (5.18) se puede extraer la permitividad del óxido (E) y la resistividad de contacto @J. 

Se verá que los valores que se obtienen son similares a los datos conocidos para esta 
tecnología con lo que se refuerza la validez del modelo propuesto. Además, la 
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interpretación física ofrecida de Cp y ñp nos va a permitir el desarrollo de un modelo 

paramétrico válido para todas las bobinas fabricadas, lo cual redunda ,en dar validez a 

esta interpretación física. 

Por otro lado, la interpretación física que se ha dado de la resistencia Rp es el 

resultado de la consideración de otras posibilidades que, a la postre, resultaron 

incorrectas. El procedimiento que nos llevó a la interpretación presentada es el 

siguente. En  primer lugar se observó experimentalmente que a frecuencias altas la parte 

real de YL presenta una subida que no se había constatado anteriormente. Basándonos 

en las medidas se venfica que esta subida sólo se puede modelar mediante el uso de una 

resistencia constante, que llamamos 4, conectada'en serie con Cp. A partir de aquí, 

barajamos una serie de posibilidades encaminadas a determinar esta fuente de pérdidas. 

Así, en primer iugar supusimos qu_e ei aumento de la parte real de >'L. se debia a los 

fenómenos conocidos de alta frecuencia como pAeden ser el efecto pelicular y las 

corrientes de torbellino. Sin embargo, estos efectos ,introducen pérdidas que dependen 

de la frecuencia los cuales se deben incorporar en1 Rr y no en Rp que, como hemos 

visto, es constante con la-frecuencia. Otra posibiltdad que barajamos fue suponer que la 

resistencia Rp podna ser debida pérdidas en el óxido que rodea a las pistas de metal. Sin 

embargo, como vimos en el apartado 5.2.1, esta posibilidad implica la1 conexión de Cp 
en paralelo con una resistencia que modele las pérdidas en el dieléctrico, &.,. Las 

estimaciones de esta configuración-difieren del comportamiento obsehado y, por ello, 

esta conexión en paralelo se podna convertir en una conexión en serielhaciendo uso de 

los principios básicos de teona de circuitos. Sin embargo, la resistencia serie que se 

obtiene tras este proceso resulta dependiente con la frecuencia lo cual, una vez más, no 

representa la situación observada en las medidas. Por último, y dado que la resistencia 

Rp presenta una dependencia inversamente proporcional al área transversal, 

propusimos la interpretación ofrecida, es decir, que dicha resistencia se comporta como 

una resistencia de contacto. 

5.5 Nueva metodología de caracterización 

Los resultados presentados en los apartados anteriores, no sólo validan el modelo 

propuesto, sino que nos proporciona una nueva metodología de caracterización para la 

rama principal del inductor que no  requiere procedimiento de ajuste alguno. 

La parte real de Y[. en (5.12) está compuesta por dos términos, uno que disminuye 

con la frecuencia y otro que aumenta con ella. En ambos casos interviene el cuadrado 

de la frecuencia. De  esta manera, el primer término dominará a frecuencias bajas 



mientras que el segundo lo hará a frecuencias altas. Algo similar ocurre con la parte 

imaginaria. Teniendo en cuenta estas dependencias, se puede escribir el siguiente 

sistema de ecuaciones: 

Donde los subíndices LF y HF expresan baja frecuencia y alta frecuencia 

respectivamente. Resolviendo el sistema de ecuaciones propuesto se puede obtener 

fácilmente los valores de LJ, Rs, Cp y Rp y con un coste computacional mucho inferior 

al procedimiento tradicional de ajuste presentado en los capítulos 2 y 4. Esta 

metodología sólo es aplicable cuando la influencia del efecto modelado por Cp y Rp es 

apreciable en las medidas. 

La Figura 5.12 muestra una comparación de la parte real de YL y el resultado 

obtenido con el modelo modificado haciendo uso del procedimiento clásico de 

caracterización (cuadros) y del método de caracterización aquí propuesto (triángulos) 

para una bobina de 3.5 vueltas, 134pm de radio exterior y 20pm de anchura de pista. 
Como puede verse, el modelo obtenido usando nuestra metodología encaja mejor en 
todo el rango de frecuencias, especialmente a Frecuencias altas. Esto se debe a que a 

estas frecuencias, la parte real de YL tiene un valor mucho más bajo que a frecuencias 
bajas (al menos un orden de magnitud) y el procedimiento de ajuste por mínimos 
cuadrados funciona mejor para vdores altos que para w!nres bajos. 
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Frecuencia (Hz) 

Figura 5.12 Comparativa entre el método ciásico y el método pmpuesto. 

La metodología de caracterización presentada puede ser utilizada también para la 
extracción de los parámetros del sustrato. En el capítulo 4 vimos que la admitancia 
correspondiente a la rama que va desde el nodo de entrada a tierra viene dada por : 

Por tanto, la impedancia de dicha rama es: 

Operando con la expresión (5.25) y separando sus partes real e imaginaria, 
obtenemos: 



Al igual que hicimos con Yi., para ZSUBI se puede escribir el siguiente sistema de 

ecuaciones: 

La solución de este sistema de ecuacionei nos proporciona los valores de Coxr, Csvm 

y k u s r  Para el caso de la rama que va desde el nodo de salida a tierra (Ysum) el 
procedimiento a seguir es el mismo cambiando los subíndices 1 por 2. 

Las ventajas de utilizar este método son fundamentalmente dos. En primer lugar el 

coste computacional es mucho menor que el del procedimiento tradicional de ajuste 
presentado en los capítulos 2 y 4. Concretamente: el programa OCTAVE que hemos 
desarrollado para llevar a cabo la caracterización por este método tarda sólo unos 

minutos para hacer la extracción de los parámetros de todos los inductores fabricados 
frente a las casi 6 horas que necesita el programa presentado en el capítulo 4 que 

uLdzaba el nii¿.íodo ír.acl;&onai de ajuste. La segunda vencaja es que los resultados del 
método presentado no son fruto de un ajuste más o menos azaroso sino que se basa en 
la física del dispositivo. Este hecho es de fundamental importancia ya que hace posible 

la extracción de conclusiones válidas sobre la extrapolación de los resultados para otras 
geometrías a partir de los obtenidos con el método propuesto. En el capítulo 6 se 
explotará esta capacidad del método de caracterización para obtener modelos 
paramétricos que predgan el funcionamiento de inductores con cualquier geometna. 
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5.6 Conclusiones 

En este capítulo hemos presentado un nuevo modelo que representa el 

funcionamiento de los inductores integrados para un rango de frecuencias superior al 

conseguido por el modelo convencional. Este modelo se basa en la interpretación física 

de los fenómenos que ocurren en los inductores espirales integrados. Presenta, como 

novedad, la inclusión dé una resistencia que da cuenta de las pérdidas asociadas al óxido 

que hay entre el mderpm~ y la espiral y entre las propias pistas. 

Por otro lado, en este capítulo se han obtenido expresiones cerradas para el cálculo 

de los elementos nuevos del modelo. Estas expresiones dependen de los parámetros 

geométricos - y del proceso de fabricación y por ello son aptas para su utiiización en 

modelos paramétricos como los explicados en el capítulo 6. La consecución de este tipo 

de modelos es crucial en la obtención de optimizadores circuitales y geométricos. 

Por dtimo, basándonos en el estudio del modelo modificado hemos desarrollado 

una nueva metodología de extracción de parámetros, más eficiente que la tradicional. 

Esta metodología nó está basada en ajustes numéricos y por tanto tiene un coste 

computacional muy reducido. Además, los resultados obtenidos con la nueva 

metodología, al estar basada en la física del inductor, proporciona más información 

acerca de su respuesta. 





6 1  Introducción 

Aunque el modelo presentado en el capítulo 5 se ajusta bastante bien a las medidas 

de las bobinas caracterizadas, tiene el problema d e  que no es escalable. De hecho, la 

obtención de un modelo escalable basado en elementos discretos cuyos valores de 

componentes se extraigan directamente de los parámetros del byout y ,de la tecnología, 

es un área de investigación de alto interés y que aúnino está del todo explorada [15]. Ea 

obtención de este modelo sería una herramienta de incalculable valor a la hora de 

diseñar circuitos integrados de RF. La mayoría de fabricantes proporcionan a los 

diseñadores una librería de inductancias previamente caracterizadas. Estas librerías son, 

por naturaleza, limitadas en el número de inductancias a uulizar y frecuencias para 

funcionamiento óptimo de las mismas. Un modelo  aram métrico permite la utilización de 

valores inductivos que no pertenecen a la librería, proporcionando un grado de libertad 

adicional al diseñador. Además, este tipo de modelos reduciría el número de prototipos 

necesarios para obtener el producto final, con lo que el coste del producto se reduce 

considerablemente. En este capítulo abordaremos la labor de obtencion de un modeio 

paramétrico para inductores espirales integrados. 

Para ello, en primer lugar explicaremos un modelo paramétrico desarrollado durante 

ei transcurso de esre trabajo basado m e! mode!~ mdfirudo.  Es este e s d h  se 

desarrollarán las ecuaciones que describen el funcionamiento de cada uno de los 

elementos del modelo. Seguidamente explicaremos como afectan los elementos del 

modelo en el funcionamiento de la espiral separando aquellos factores de degradaclón 

correspondientes a las pérdidas ocasionadas por el sustrato de aquellos producidos por 

los acoplamientos capacitivos que llevan a la espira a resonar. Finalmente, tras validar 

los resultados obtenidos con el modelo aquí presentado, se presenta un algoritmo para 
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encontrar, en pocos segundos, aquellas estructuras que presenten una inductancia 

determinada a una frecuencia dada y que ofrezcan un factor de calidad óptimo. Este 

algoritmo ha servido como base a una herramienta de diseño automático de inductores 
que será presentada en detalle en el capítulo 7. 

6.2 Modelo paramétrico basado en el modelo modificado 

Algunos investigadores han abordado esta labor, siendo el modelo de T.H. Lee el 
que en la actualidad goza de más prestigio [2]. Este modelo paramétrico se basa en el 

modelo clásico y da expresiones para cada uno de los elementos que lo componen. Sin 

embargo, como se mencionó en el capítulo 5, el modelo modificado presenta un ancho 
de banda de vdi'lidei mayor y p ~ r  eiie ser6 éste e! que se deberi ü ~ ~ i  eii !a 

parametrización de las bobinas integradas. 

La única dtferencia entre el modelo clásico y el modificado viene dada por la 
inclusión de la resistencia Rp en éste último. Por tanto, debemos dar expresiones que 

predigan su respuesta con los parámetros geométricos y tecnológicos de las bobinas 
integradas. 

Por otro lado, la capacidad Cp, se suele modelar como la capacidad de un 

condensador plano entre las pistas de metal y el msstlnder y se desprecia la capacidad 
que aparece entre las pistas de metal para las diferentes vueltas. Sin embargo, en el 
capítulo 5 hemos visto que para modelar correctamente la capacidad Cp debemos tener 
en cuenta tanto la capacidad Cpu debida al acoplamiento entre la espiral y el mssunder 

como la Cpt debida a los acoplamientos capacitivos entre las pistas. Ambos valores son 
significativos y, por tanto, no se pueden despreciar. 

En cuanto al resto de parámetros del modelo, las expresiones que se suelen utilizar 
presentan aigunas limitaciones y los errores que se cometen son, en muchos casos 
elevados. Por ello, en este apartado se revisarán dtchas expresiones y se proporcionarán 
nuevos mecanismos para determinar las variables de interés de las mismas. 

6.2.1 Modelo paramétrico de la inductancia 

La inductancia de una espiral es una función más o menos complicada de la 
geometna. Greenhouse desarrolló en 1974 un método para calcular la inductancia de 
una espiral [38]. Este método se basa en el cálculo de la inductancia de cada segmento 
que compone la espiral, así como de los acoplamientos inductivos que se producen en 
ellos. En primer lugar determinó que la inductancia de una pista de metal con una 
sección transversal rectangular (ver Figura 6.1) viene dada por la siguiente relación: 
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donde les  la longitud total de la espiral; w es la anchura de la pista y t es el espesor de la 

pista. Todas estas cantidades están medidas en pm. 

Figura 6.1 Parámetros geométricos de una pista de metal. 

La inductancia mutua, M12, entre dos circuipx, 1 y 2, se define komo la relacihn 

entre el flujo creado por uG:circuito que atraviesa el otro, $12, y la corriente que circula 

por él (11): 

En  general, la inductancia mutua entre dos conductores alineados en paralelo puede 

calcularse haciendo uso de la siguiente expresión empírica: 

,donde, en este caso les  la longitud de los segmentos y K es una constante dependiente 

cil: la geoiiietria U d 2  par: 

GMD (Geometnc Meditm Distante) es la distancia media geométrica .entre las áreas de 

los conductores. La GMD de dos áreas se puede obtener dividiendo las áreas en 
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elementos diferenciales y calculando la distancia media geométrica entre estos 

elementos. Por ejemplo, para las dos áreas representadas en la Figura 6.2, la distancia 

media geométrica se calcula como: 

GMD = " . d ~ a a ' . ~ a b ' . ~ a c ' -  . .Dba'-Dbb1.Dbc' . (6.5) 

donde n y m son, respectivamente, el número de elementos diferenciales del área A' y A. 
DJ' es la distancia del elemento i, que pertenece al área A, al elemento j', que pertenece 

al área A'. 

Figura 6.2 Esquema para calcular el GMD entre dos áreas. 

Una vez determinadas las inductancias propias y mutuas de las pistas, se puede 

calcular la inductancia totd como: 

La inductancia total propia es la suma de todas las inductancias propias de cada 

segmento y la inductancia total mutua es la suma de todas las inductancias mutuas que 
1 1  increril~ntm e! fi+ m q p k i c ~  :e:-,! (indüctaiiclas mütu-as positivas M+) menos ia ae 

aquellas que afectan de forma negativa al flujo magnético total (inductancias mutuas 

nega uvas M-). 

Por ejemplo, para la espiral rectangular de la Figura 6.3, el cálculo de la inductancia 

comenzana con la determinación de las inductancias propias de cada segmento así 

como las inductancias mutuas, tanto positivas como negativas, que aparecen entre los 

segmentos de la espiral. En la Figura 6.3 se muestra, esquemáticamente, que las 



inductancias mutuas positivas son aquellas que aparecen entre segmentos situados en el 

mismo lado de la espiral, mientras que las inductancias mutuas negativas aparecen entre 

segmentos situados en lados opuestos de la misma. 

lnductancia 
mutua 

positiva 

lnductancia 
mutua 

negativa 

Figura 6.3 Componentes posiuvas y negativas de las inductancias mutuas en una espira 

rectangular. 

Para pistas de metal con una sección transversal rectangular, que es el caso de los 

circuitos integrados, la inductancia propia de un segmento viene dada por la expresión 

(6.1) y la inductancia mutua entre pistas viene dada por (6.3). Para una espira cuadrada, 

la función K viene dada por: 



donde I es la longitud de los segmentos, d es la distancia entre los de los segmentos 

(desde el centro de uno al centro del otro) y w es la anchura de las pistas. La GMD de 

dos líneas es: 

Para pistas de metal con longitudes diferentes, como se muestra en la Figura 6.4, la 

inductancia mutua es: 

La inductancia mutua positiva es aquella en la que la corriente circula en el mismo 

sentido, y la inductancia mutua negativa es aquella en la que la corriente circula en 

sentido opuesto. Aplicando la expresión (6.6) se obtiene la inductancia total de una 

espira rectangular con n vueltas completas y segmentos. 

Figura 6.4 Inductancia mutua entre dos segmentos i,j de metal. 



Como se puede observar, el método de Geenhouse necesita de la implementación 
del mismo en un programa de ordenador ya que el cálculo requiere un coste 

computauonal elevado. Además, para geometrías-que no sean la cuadrada, el método 

debe ser modificado [3], [6]. 

Con objeto de salvar estas dificultades, en los Úitimos años se han propuesto una 
serie de expresiones para el cálculo de la inductancia de inductores espirales de forma 

rápida [2] [39] [40]. En [2],-la expresión propuesta es la siguiente: 

donde K, es una constante empirica para bobinas espiraies que depende de ia 

tecnología; = 44.1~ 10-7 H/m es la permeablhdad del vacío; n es el número de vueltas 

de la espiral; a es el radio medio de la espiral y r es el radio máximo de la espiral (ver 

Figura 6.5). 

Variando el valor de K, podemos aproximar bastante bien el valor de la inductancia 

de las espiraies. Sin embargo, la expresión (6.1 1) presenta el problema de no tener en 

cuenta la inductancia asociada a los trozos de pista que unen la espiral con el resto del 
circuito. La inductancia asociada a estos trozos de 6ista es proporcionk a su longitud y 

en algunos casos puede ser apreciable. 

En el presente trabajo hemos modificado la expresión (6.1 1) para incluir el efecto de 
las pistas de conexión. La expresión resultante de la inductancia total viene dada por la 
ecuación (6.12) donde IG es una constante empírica que depende de la tecnología: 

2 

=j&. pi.n .a2 + nr r,. . i,, 
(22-r-14-a) 
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Figura 6.5 Representación del layout de una bobina integrada teniendo en cuenta los trozos de 

pista de interconexión al exterior. 

Los valores de K y K, se obtienen mediante el ajuste de los datos correspondientes a 

todos los inductores fabricados. Así, los valores de K y K resultantes son: 

En la Figura 6.6 se muestra una comparativa entre la inductancia estimada con (6.12) 

y las medidas. Obsérvese como el error cometido es en la mayona de los casos muy 

pequeño. En el apartado 6.4 se evaluará dicho error de forma cuantitativa. 



0.5 1.0 1.5 2.0 2,5 3,O 3.5 4.0 1 

Longitud total (rnm) 

Figura 6.6 Ajuste obtenido para Lr en funciónde la longitud total de la bobina. Cuadrados: 
medidas; Círculos: modelo. 

6.2.2 Modelo paramétrico de la resistencia serie 

La expresión (6.12) pone de manifiesto que la geometna espiral es una forma muy 

ineficaz de generar un inductor. Por ejemplo, para cbnseguir una inductancia de 100 nH 

se necesitana una espiral de 6.5 vueltas con pistas de- 5jLm:de ankhur? y con un -radio 

exterior de más de 200pm. Claramente, el número de inductores de estas características 

en un diseño determinado debe ser lo más pequeño posible y, en re/dad, puede ser 

más económico el uso de inductores externos. Sin embargo, los inductores integrados 

usados en la práctica suelen tener inductancias por debajo de 1OnH con lo que el área 

consumida es menor y compensa su uso. 

Además de! ekvado cofis~im de área. potencid, ctrc p:&!tma de !es i f i d ~ c t ~ r e s  

espirales son sus elevadas pérdidas. 

La resistencia de una pista de metal se puede expresar en función de la 

conductividad del material y de las caractensticas geométricas: 

donde I es la longitud-total de..la espiral; w es la anchura de la pista; O es la 

conductividad del metal y. t es el grosor de la pista de m e d .  Debido a. que el. grosor de 
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las pistas de metal es, en general, un parámetro característico del proceso, es posible 

expresar la resistencia de una pista de forma que sólo sean visibles los parámetros de 

diseño (w y 1). Así, se define la resistencia por cuadro (R j como: 

con lo que la resistencia de la pista vendrá dada 

constituyen por la resistencia por cuadro del metal: 

(6.1 6) 

por el número de cuadros que la 

Esta resistencia parásita degrada el factor de calidad del dispositivo y, por tanto, 

interesa que sea lo más pequeña posible. A la vista de la ecuación (6.17), existen dos 

formas de hacer esto. La primera consiste en reducir la resistencia por cuadro R 
utilizando metales muy gruesos o con una conductividad alta. Esta opción requiere que 

se altere el proceso de fabricación y, por tanto, no está al alcance del diseñador. La 
segunda alternativa pasa por reducir el número de cuadros mediante el aumento de la 

anchura de las pistas. Sin embargo, la inductancia de la espiral depende también de w 
con lo que se debe prestar cierta precaución a la hora de emplear esta alternativa. 

Otro de los problemas a tener en cuenta es que a medida que aumenta la frecuencia 

comienzan a aparecer otros efectos que modifican las predicciones de (6.17) y que 

dependen de w. De esta forma, a las pérdidas en DC hay que añadir las causadas por el 

efecto pelicular, que origina una distribución no uniforme de la corriente en los 
conductores a frecuencias aitas (sobre todo racüofrecuenciasj. 

El efecto pelicular es un fenómeno que depende de la frecuencia, de las propiedades 

del material (conductividad y permeabilidad) y de la estructura del conductor. Esto hace 
que e! análisis de las pérdidas resistivas asociadas a las pistas de metal sea una tarea muy 

difícil. Existen tres formas de llevar a cabo este análisis [41]: A través de simulaciones 

electromagnéticas (EM) [42], [43]; mediante la solución analítica del problema 

electromagnético asociado [44], [45]; y mediante la elaboración de tablas o de 

ecuaciones basadas en el ajuste de datos experimentales [32]. 

Las simulaciones dan resultados muy precisos pero tienen la contrapartida de que 

consumen mucho tiempo de CPU. Como consecuencia, esta solución carece de utilidad 



a la hora de modelar. la resistencia de las pistas en programas CAD de asistencia al 

diseño. 

El tratamiento teórico para el desarrollo de soluciones analíticas en conductores 

rectangulares requiere el uso de aproximaciones muy restrictivas, con lo que, las 

soluciones que se obtienen están enfocadas a aque!as situaciones en las que el efecto 

pelicular domina sobre el comportamiento de las pistas. El modelado de las pérdidas a 

frecuencias tales que el-efecto peiicular es moderado es una tarea que, hasta donde 

nosotros sabemos, aún no  ha sido llevada a cabo. 

Las tablas o ecuaciones basadas en el ajuste de datos experimentales son bastante 

precisas pero carecen de significado físico. Esto hace que los resultados no sean válidos 

para los propósitos de optimización. 

Tanto para aplicaciones de radio frecuencia como para circuitos digtales, las 

tecnologías se silicio disponibles en la actualidad ofrecen características geométricas y 
frecuencias de funcionamiento de los dispositivos activos en el rangom donde el efecto 

pelicular es moderado: la relación entre el grosor de los metales o la anchura de las 

pistas con respecto a la profundidad pelicular (t/6, o w / 6 )  no es mucho mayor ni 

mucho menor que la unidad. Po i lo  tanto, se hace necesario poseer un modelo que dé 

cuenta de las pérdidas resistivas en los metales bajo, las condiciones de efecto pelicular 

moderado para su uso en herramientas CAD y en algoritmos de optirnización. 

En  el Apéndice C se presenta el procedimiento para encontrar una expresión simple 

en una dimensión para estimar la densidad de la corriente que fluye en un conductor 

rectangular. La impedancia se puede calcular haciendo uso de la siguiente expresión: 

donde el numerador es la caída de tensión a lo largo del conductor, el campo JJo se 

evalúa en el contorno del metal, / es la longitud del metal, es la coordenada 

iongitudinai y S es ei área transversai (ver Figura 6 . i j .  Kesoiviencio ia ecuación (C.18j 
obtenemos la siguiente expresión para la impedancia por unidad de longitud: 



La parte real expresa las perdidas resistivas asociadas por unidad de longitud: 

y la parte imaginaria es la inductancia interna de la pista de metal. 

Se puede demostrar fácilmente que lim R - R = I l m t  , o lo que es lo mismo, 
S -  DC 

t/S<<l. Esta situación es la llamada condición de efecto pelicular débil y como ya 

hemos comentado implica que la expresión (6.20) es una aproximación un tanto ruda 
para la resistencia serie en una situación real. 

Figura 6.7 Parámeuos geométricos de una pista de metal. 

Por otro lado, también es posible obtener una expresión en dos dimensiones para la 
resistencia separando las variables en la expresión de la densidad de corriente (ver 
Apéndice C). El modelo resultante de la resistencia en dos dimensiones es: 

donde S,, = JS6. En los casos en donde no se satisfaga la condición w>>t sería 

preferible usar la ecuación (6.21) frente a (6.20). Sin embargo, se observa que la 
ecuación (6.21) presenta una especie de frecuencia de "resonancia" a partir de la cual el 



modelo predice una resistencia que disminuye con la frecuencia. En principio, esa 

frecuencia de "resonancia" es mayor que la máxima frecuencia considerada en este 

trabajo y, por tanto, no influye en nuestros resultados. Sin embargo, las predicciones 
que obtenemos con esta expresión no son mejores que las que se obtienen con (6.20). 
Por ello, hemos optado por uulizar un modelo modificado basado en la ecuación (6.20) 

en lugar de (6.21). 

Al igual que en [44] nuestra propuesta es incluir en (6.20) los efectos en dos 
dimensiones mediante la introducción de la profundidad de penetración en una 

dimensión calculada de forma empírica, &D. Así, en lugar de utilizar 6 en (6.20), 

utilizaremos la profundidad de penetración efectiva a,, = 

Para tlw, el factor empírico es menor que la unidad con lo que la profundidad de 

penetración es menor que 6. Esto concuerda con los resultados obtenidos en 

simulaciones electromagnéticas [Q], [43]. 

Con objeto de validar la expresión (6.20) con la modificación propuesta, hemos 

comparado los resultados obtenidos con dicha expresión tanto con resultados de 
simulaciones electromagnéticas [42], como con expresiones encontradas en la literatura 

WI Y i32l. 

La ecuación que se propone en [32] es una excelente fórmula basada en el ajuste de 
medidas experimentales. Esta expresión considera los efectos de dos dimensiones 
mediante la relación wlt. Este modelo presenta una discontinuidad ten la frecuencia 

f~=3.125/0,Wt. Los autores sugieren que esto se debe tratar suavizando las curvas en 
un entorno del punto de discontinuidad aunque no especifican como debe hacerse 

dicho suavizado. Esta expresión es ampliamente utilizada en programas de simulación 
de inciuctores integrados como ASiTiC [3ij y, como vimos rn ri ~ a ~ í t u l o  3, los 

t problemas de suavizado hacen que a veces los resultados sean incorrectos. 

La relación geométrica, en la forma de tlw, se usa también en [44] donde la ecuación 
exponencial propuesta contiene un factor de corrección lineal empírico para la 

profundidad de penetración. 

En las Figuras 6.8 a 6.11 se muestran las comparaciones para el aluminio 

(~~3.54.107mhos/m, /E,,). En dichas figuras se representa la resistencia normalizada, 

R=&/&c, derivada de [42], [44], [32] y de la ecuación (6.20) en función de la 

frecuencia en el intervalo de 0.3 GHz a 20 GHz. Las relaciones wlt seleccionadas son: 
2, 4, 6 y 12. En todas las figuras los círculos representan los valores obtenidos de [42], 
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los triángulos corresponden al modelo propuesto en [44], los cuadrados al modelo de 

ajuste de [32] y la línea continua representa el modelo propuesto aquí (6.20) 

considerando que la profundidad de penetración es &D. 

Los resultados de las simulaciones muestran como a medida que aumenta la relación 
wlt ,  la resistencia normalizada comienza a crecer a frecuencias cada vez más bajas. Esto 

significa que, para un espesor de pista fijo, cuanto más ancha es la pista la profundidad 

de penetración efectiva disminuye. Esta respuesta coincide con la de &D. 

En el rango de frecuencias comprendido entre 1 y 10 GHz, nuestra expresión 

modela de forma adecuada el funcionamiento de las pistas de metal. Los errores 
máximos cometidos para cada uno de los casos representados (Figuras 6.8 a 6.11) son 

del 1%, 1%' 3.2% y 6.3%, respectivamente. Sin embargo, a frecuencias mucho más altas 
o a frecuencias bajas pero con anchuras de pista muy grandes, el modelo sobreestima 
los valores de la resistencia con respecto a las medidas y las simulaciones. Esto significa 

que el modelo propuesto no predice de forma precisa el funcionamiento de las pistas de 

metal bajo condiciones de efecto pelicular fuerte pero si para efecto pelicular débil y 
moderado que, como hemos dicho, es la región de trabajo para las aplicaciones de radio 

frecuencia comprendidas entre 1 y 10 GHz. 

La expresión obtenida muestra que incluso en el peor de los casos presentados 
correspondiente a w/t=12 (Figura 6.11), el aumento de la resistencia debido al efecto 
pelicular es de menos del 25% para frecuencias de 2 a 3 GHz. En el capítulo anterior 
vimos que a esas frecuencias empezaba a distinguirse de forma apreciable el efecto de la 
subida en la parte real de YL modelada por Cp y ISp, y que empezaba a dejar de ser 
importante el término relacionado con LS y Rr. Esto implica que, para la tecnología 
utilizada en nuestros experimentos, el aumento de la resistencia de las pistas debido al 
efecto pelicuiar queda enmascarado de forma efectiva por los acoplamientos entre las 
pistas. 



Figura 6.8 Resistencia normalizada en función de la frecuencia para w/t=2. Los círculos 

representan los valores extraídos de las simulaciones de [42], los triángulos corresponden al modelo 

[M], los cuadrados al modelo [32] y la iínea continua representa el modelo que proponemos. 

Frecuencia (GHz) 

Figura 6.9 Resistencia normalizada en función de la frecuenua para w/t=4. Los círculos 

representan los valores extraídos de las simulaciones de 1421, los triángulos corresponden al modelo 
[44], los cuadrados al modelo [321 y la iínea conunua representa el modelo que proponemos. 

~ ~ 3 . 5 4 .  107mhos/m. 
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Figura 6.10 Resistencia normahada en función de la frecuencia para w/t=6. Los círculos 

representan los valores extraídos de las simulaciones de [42], los triángulos corresponden al modelo 
[44], los cuadrados al modelo [32] y la línea continua representa el modelo que proponemos. 

<3=3.54.107mhos/m. 

0.9' ' . . " "  
I I 

1 o 
Frecuencia (GHz) 

Figura 6.1 1 Resistencia normalizada en función de la frecuencia para w/t=12. Los círculos 

representan los valores extraídos de las simulaciones de [42], los triángulos corresponden al modelo 
[44], los cuadrados al modelo [32] y la Enea continua representa el modelo que proponemos. 

6=3.54.107mhos/m. 



Así, en nuestro caso, no es necesario tener en cuenta el efecto pelicular en el 

modelado de la resistencia serie de la espiral y, por tanto, se puede uulizar el modelo 

simple de la ecuación (6.17). En esta expresión, .el único dato desconocido es la 

resistencia por cuadro, la cual se puede tomar como el paralelo de las resistividades de 

ios metales: 

El uso de la ecuación (6.17) simplifica el cálculo de la resistencia y reduce el tiempo 

de cálculo de la misma. Sin embargo, para aquellas tecnologías en las que el óxido 

influya menos, ia ecuación (6.2ílj proporcionará un ajuste más preciso. 

6.2.3 Modelo paramétrico de la capacidad,paralela 

La capacidad Cp modela tanto el acoplamiento capacitivo entre las pistas de metal y 

el mssunder como el que aparece entre las pistas de metal para las diferentes vueltas. En 

[2] se desprecia esta última contribución y se aproxima Cp como la capacidad de un 

condensador plano entre las pistas de metal y el cmssunder: 

donde E es la permitividad del material y t&21.~~ es el grosor del óxido que hay entre el 

mssunder y la espiral. Sin embargo, ya ha sido indicado que esta aproximación no es 

válida pues no contiene la contribución asociada a la capacidad entre las pistas de 

vueiras sucesivas. 

Por tanto, como vimos en el capítulo 5, la capacidad Cp estará formada por la 

asociación en paralelo de dos capacitores, uno da cuenta del campo eléctrico entre la 

espiral y el undelass. Cpu. y el otro de los acoplamientos capacitivos entre las pistas, Cpt. 
Estos condensadores se pueden aproximar mediante las ecuaciones típicas para los 

condensadores plano-paralelos. Así, las expresiones para cada uno de elios son: 



Ir  " r n  E Cpt =- 
S 

(6.25) 

En las ecuaciones (6.24) y (6.25) n,, es el número de intersecciones entre las pistas de 

la espiral y el tlndepass, 4 es la longitud de la zona intermedia entre las pistas de la espiral 

donde existe acoplamiento capacitivo entre elias; t,, es el espesor del metal (MI-oxido- 
M2), y s es la separación entre las pistas. 

La expresión resultante para la capacidad Cp es la que se muestra a continuación: 

En la Figura 6.12 se muestra los valores de Cp medidos en función de Cp calcukdos / E. La 

pendiente de esta recta nos da el valor de E: 

Este valor coincide aproximadamente con la permitividad del óxido (3.45. lo-" F/m) 

con un 6.7% de error. Este error está dentro de la incertidumbre en la medida I5.7% 

(ver capítulo 2). Por tanto, el modelo modificado permite la medida indirecta de la 
permitividad del óxido. Este resultado apoya la validez del modelo. 
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Figura 6.12 Cp medidos en función de Cp / & . La pendiente nos da el valor de E. 

6.2.4 Modelo paramétrico de la resistencia paralela 

Ya hemos indicado que la única diferencia entre el modelo clásico y el modificado 
viene dada por la inclusión de la resistencia R .  en este último. Por ello en [2] no aparece 
ninguna expresión para esta resistencia. 

Al igual que la capacidad Cp, la resistencia Rp está formada por la asociación en 
paralelo de dos resistencias: Rp que modela la resistencia de contacto asociada a Cpu y 
Rpt que modela la resistencia de contacto asociada a Cpt. Así mismo, estas resistencias 
se pueden aproximar mediante la expresión típica de una resistencia de contacto: 

1 
Rpt = - P c  

1: . t,z 

donde p, es la resisavidad de contacto entre el metal y el óxido. Combinando en 
paralelo ambas resistencias obtenemos: 



En la Figura 6.13 se muestra los valores de @ medidos en función de C ~ I C U I ~ ~ , ~  / p,. 
Al igual que ocurna con la Figura 6.12, la pendiente de esta recta nos da el valor de la 

resistividad de contacto p; 

Figura 6.13 Q en funaón de Rp calculndos / pc . La pendiente nos da el valor de pc. 

6.2.5 Modelo pararnétrico de la capacidad entre la espiral y el sustrato 

Cuando se aplica una señal a las pistas que componen el inductor integrado aparece, 

entre otros elementos, una diferencia de tensión entre la espiral y el sustrato. Esta 

diferencia de tensión genera un campo eléctrico que atraviesa el óxido y penetra en el 

sfistrnts de ferm2 upurecc u:: acGp!apiefitc c-,pac->iG efi.,-e lP espird y e] ~Estr-ts. 

Esta capacidad depende del área de metal de la espiral compartida con el sustrato, la 

distancia entre la espiral y el sustrato y las características del dieléctrico. Su expresión es 

la siguiente: 

donde t, es la distancia entre el metal y el sustrato. 

En las Figuras 6.10 y 6.11 se representan los valores medidos y estimados de Coxr y 
Cox2 para cada bobina. El error cometido para Coxi es mayor debido a que el nodo 1 es 

el que está asociado al tlndeqass. Este elemento añade una capacidad constante al valor 
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de Csmr de aproximadamente 9 5 s  que se podna tener en cuenta si quisiéramos 

modelar de forma exacta esta capacidad. 

Area (pm) 

Figura 6.14 Cosr medido (cuadros) y calculado (círculos) en función del área. 

o 
. ' . ' . ' . ' . ' . ' . '  

1x10' 2x10' 3x10' 4x10' 5x10' 6x10' 7x10' 8x10' 

Area (pm) 

> 

Figura 6.15 C O S ~  medido (cuadros) y calculado (círculos) en función del área. 

6.2.6 Modelo paramétrico de la resistencia y capacidad +l sustrato 

La mayoría de las tecnologías bipolares o BiCMOS utilizan sustratos altamente 

dopados con lo que su resistividad es pequeña (del orden'de 10 Rcrn). La razón para 

esta baja resistividad es disminuir, en lo posible, los efectos de las corrientes inducidas- 



por electrones calientes (hot-electron), evitar que circuitos digitales afecten al 

funcionamiento de circuitos analógcos muy sensibles, etc. [lo]. El principal 

inconveniente de este tipo de sustratos es que el campo eléctrico que atraviesa el óxido 

penetra en él y fluye libremente por todo su volumen produciendo pérdidas que afectan 

al funcionamiento de los dispositivos. 

Los materiales serniconductores tienen asociada una impedancia a un volumen 

homogéneo, cuyo valor depende de la frecuencia. Esta impedancia es prácticamente 

resistiva pero a partir de una frecuencia determinada los efectos capacitivos deben 

tenerse en cuenta. En  la Figura 6.16 se muestra el circuito asociado a un elemento 

diferencial de volumen de sustrato así como su circuito equivalente compuesto por una 

resistencia (&uB) en paralelo con una capacidad (CJUB). La frecuencia de resonancia del 
susíiato es a la el de la iesis~V. de la impedancia se @..la a la 

parte capacitiva. 

Figura 6.16. Circuito asociado a un elemento diferencial de volumen homogéneo de sustrato. 

De  la Figura 6.16 se deduce que el valor de la impedancia asociada al sustrato viene 
&da nrw 1.1 r;m,;r=nte e v n r e r ; A n .  y"' 'a "'a-""'" "A Y'""'""' 

La resistencia del sustrato depende del área de metal de la espiral compartido con el 

sustrato, la profundidad del sustrato y la resistividad del mismo ( ~ J u B ) .  Para un 

elemento diferencial de sustrato como el de la Figura 6.16 podemos poner 
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Por su parte, la capacidad del sustrato depende, además del área de metal de la 

espiral compartido con el sustrato y de la profundidad del mismo, de la permitividad del 

material con el que está fabricado: 

En  esta expresión Q es la permitividad del vacío (8.85.10-l4 F/cm) y Es; es la 

permitividad relativa del silicio   si =11.7). 

A l  _ 3 _ A _  J ^  1- i__:_L^--:^ --- 1- ^^^^^:1^-1 A-1 1,. r]-..,.m;+.rn rri..,r*n**P 
N PlUUULLU U C  l'd LCblSLCllud PUL ld C d p C l u a u  UCI J U ~ L L ~ L V  JL 1 u  ULIIVIIUIIII LVII~C~IILC 

de tiempo del sustrato (rsUB) y a su inversa se la denomina frecuencia de resonancia del 

sustrato: 

Empleando las ecuaciones (6.34) y (6.35) podemos expresar la constante de tiempo 

del sustrato en función de los parámetros característkos del mismo con independencia 

del área y de la profundidad: 

Así para un sustrato de silicio típico con una resistividad de 10 Rcm, la constante de 

tiempo del sustrato vale 1.04.10-N S con lo que la frecuencia de resonancia del sustrato 

es de 1.55 10'0 Hz. Es decir, para las aplicaciones típicas de los inductotres integrados 

sobre silicio no se alcanza nunca la condición de resonancia del Sustrato. 

Si en lugar de tomar un elemento diferencial de volumen, tomamos el volumen 

finito, las expresiones que debemos utilizar para la resistencia y la capacidad del sustrato 

son: 
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A 
Csue = E,, . E ,  - 

t 

donde t es la profundidad del sustrato y A es el área de metal de la espiral compartido 

con el sustrato. Este área viene dado por el producto de la longitud de la espiral por su 

anchura. Sin embargo, igual que ocurría con el modelo paramétrico de la inductancia, a 

la hora de calcular el área debemos incluir el efecto de las pistas de conexión. Para ello 

basta con considerar la longitud total de la espiral junto con las pistas de interconexión 

en lugar de sólo la longitud de la espiral. 

En las expresiones (6.38) y (6.39) los únicos datos desconocidos son la resistividad 

dei sustrato y ia profundidad dei mismo. Estos datos ios podemos obtener de forma 

indirecta a partir de las medidas de los inductores fabricados. 

Así, la resistividad del sustrato la podemos hallar a partir de la constante de tiempo 

del sustrato (TSUB) despejando su valor de la expresión (6.37). ~ s m  lo hallamos como el 

valor medio del producto de la resistencia por la capacidad del sustrato de todos los 

inductores caracterizados. Esto es lícito porque si representamos su función de 

densidad (ver Figura 6.17) observamos que sigue una distribución normal o gaussiana 

que es la que caracteriza a la mayoría de las variables aleatorias de la naturaleza. El valor 

medio resultante es de 1.32.10-" s con lo que la resistividad del sustrato vale 12.82 

Rcm. Con este valor podríamos conocer la concentración de impurezas aceptoras del 

sustrato (p) ya que la resistividad del sustrato viene dada por: 

donde q es la carga del electrón (1.6.10-'W) y pp es la movilidad de los huecos 

(típicamente 430 cm2/V.s). Despejando de (6.40) obtenemos una concentración de 

impurezas de aproximadamente 1 .l. 10'5 cm-3. 
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Figura 6.17 Función de densidad de los valores de TJUB 

El cálculo de la profundidad del sustrato lo hacemos también de forma indirecta a 

través de las expresiones (6.38) y (6.39). En la Figura 6.18 se muestra la función de 

densidad de los valores de t. El valor medio de todos los datos medidos es de ~ 8 0  km. 

Figura 6.1 8 Función de densidad de los valores de t. 

En [2] las expresiones que se proponen para la resistencia y capacidad del sustrato 
son las siguientes: 
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donde Gsu~o y CJUBO son parámetros de ajuste que tienen dimensiones de conductancia 

por unidad de área y faradios por unidad de área respectivamente y son constantes para 

un sustrato y una distancia entre la espiral y el sustrato dados. Gsu~o suele tener un valor 

aproximado de 10.' S/pm2 y Csu~o típicamente vana entre 10-3 y 10-2 fF/pm2. 

Estas expresiones son similares a las de las ecuaciones (6.38) y (6.39) salvo que se ha 
agrupado las características relativas al sustrato en los parámetros Gsu~o y Csuso, y se ha 

separado la contribución de un puerto de la del otro (véase el factor 2 que aparece en 

ambas expresiones). Sin embargo, nosotros hemos preferido usar las expresiones (6.38) 

y (6.39) ya que con ellas se tiene una visión más profunda de la física del sustrato. 

Además, las expresiones (6.41) y (6.42) no tienen en cuenta la contribución a las 

pérdidas del sustrato del área de las pistas de interconexión. 

En las Figuras 6.19 a 6.22 se representan los valores medidos y estimados de &u~7, 

Rrue2, Csusr y CJUBZ para cada bobina. Se puede observar como para valores de 
resistencia grandes el error cometido es mayor. Esto se debe a que en la calibración del 
analizador vectorial de redes utilizado en las medidas se ha uuhzado como referencia 

una resistencia de 50 R y por tanto el error cometido en la medida de aquellos valores 

alejados de esta resistencia será mayor [46][47][48].Por la misma razón, los valores de 

CSUB correspondientes a &m altos también presentan un error mayor. Como veremos 

en el apartado 6.4, este error no afecta de forma apreciable a los resultados del ajuste 
final. 
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Figura 6.19 RJL~B, medido (cuadros) y calculado (círculos) en función del área. 

Figura 6.20 b u s *  medido (cuadros) y calculado (círculos) en función del área. 
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Figura 6.21 CSUB~ medido (cuadros) y calculado (círculos) en función del área. 

Figura 6.22 Csusz medido (cuadros) y calculado (círculos) en función del área. 

6.3 Factores de degradación 

En algunos trabajos para el cálculo del factor de calidad del inductor se utiliza el 

modelo de un puerto presentado en la Figura 6.23. Éste se obtiene a partir del de dos 
puertos poniendo uno de ellos a tierra [2]. 
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Figura 6.23 Modelo de un puerto para inductores espirales integrados. 

En la Figura 6.23 (b), la impedancia combinada de Cox, Csu~í y &URI es sustituida 

por KJUB y CSUB, mlentras que ia de Cp y Rp se sustituye por +,y %,. D e  esta forma se 
facilita el análisis de los efectos del sustrato y de la frecuencia de resonancia de la 
bobina. 

Los valores de R ~ B ,  CSUB, Cpr y Rpr son ahora dependientes de la frecuencia y 
vienen dados por las siguientes expresiones: 

{ donde = 2 . ~ .  f es la frecuencia angular o pulsación de trabajo. 

; El circuito de la Figura 6.23 (b) se puede simplificar tal y como se muestra en la 
, Figura 6.24 donde Ro y Co vienen dados por: 

I 

! 



Figura 6.24 Modelo de un puerto para inductotes espirales integrados. 

La expresión del factor de calidad de una bobina se obtiene de calcular la siguiente 

expresión para el modelo de un puerto: 

Energía neta almacenada 
Q = 2 n .  

Energía disipada en un ciclo 

Para los inductores, sólo la energía almacenada en el campo magnético es de interés. 

Cualquier energía almacenada en el campo eléctrico, producida por las capacidades 

parásitas inevitables en los inductores reales, son contraproducentes. Así, el factor de 

calidad es proporcional a la energía neta almacenada, la cual es igual a la diferencia entre 

las energias de pico map-Ptirar y e!Pctrkas. Un i n d w t ~ r  estari en zx t~ r re s~~ l rn r i a  

cuando las energías de pico magnéticas y eléctricas sean iguales, es decir, cuando su 

factor de calidad se hace cero. Por encima de la frecuencia de autorresonancia, el 

inductor no tiene energía neta magnética disponible para entregar a un circuito externo. 

Teniendo esto en cuenta, ia expresión factor de caiidad de una bobina se puede poner 

como: 

es decir: 
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donde m es la frecuencia de autorresonancia. La expresión (6.51) se hace cero para 

W=m, y es menor que cero para frecuencias superiores. Es importante mencionar que 

la expresión (6.51) se puede obtener también como la relación entre la parte imaginaria 

y la parte real de la impedancia de la bobina (ver ecuación (1.1)). La impedancia será 

inductiva por debajo de@ y capacitiva por encima de este valor. 

En  términos de los elementos del circuito de la Figura 6.24, las energías se pueden 

expresar como: 

voz .Co 
E .  . .  =- 

prco elecrrica 2 

donde Vo es la amplitud de la tensión aplicada a los terminales del inductor. El factor 

de calidad para un inductor integrado se puede calcular sustituyendo las expresiones 

(6.52), (6.53) y (6.54) en (6.50): 

w.L 
Q=-.f . f  

Rs 
sub re2 

ocasionadas por la resistencia de la espira. J,,b y frs7 describen respectivamente las 

pérdidas ocasionadas por el sustrato y por los acoplamientos capacitivos que llevan a la 

espiral a resonar. Estos factores son ambos menores que 1. Las expresiones parajk yf, 
son las siguientes: 
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f,, 

El factor de autorresonancia f, describe la reducción del factor de calidad como 

consecuencia del aumento de la energía eléctrica de pico con la frecuencia. Por tanto, la 

frecuencia de resonancia es aquella que hace que este factor se haga cero. Su expresión 

es la siguiente: 

Mientras mayor sea ésta, mayor será la frecuencia para Q máximo aunque no existe 

una relación específica entre ambas frecuencias. 

En la Figura 6.25 se representa el factor de calidad y los factores de degradación con 

respecto a la frecuencia para una inductancia integrada típica. Las características 

geométricas de la espiral {S, w, n, r} son {1.8pm, 10pm ,4.5, 100pm) y los parámetros 

eléctricos obtenidos con el modelo {Lr, RS, Cp, ñp, Cox, &UB, CJUB} son {3.5nH, 5.4Q 

88.8fF, 46.4R, 321.5fF, 493.8R,26.8fF}. 

A bajas frecuencias, el factor de calidad está bien caracterizado por w.L/Rr porque 

los dos factores de degradación tienen un valor cercano a la unidad. A medida que la 

frecuencia aumenta, estos factores disminuyen su valor. La reducción del factor de 

calidad a frecuencias altas es el resultado de una combinación del factor de perdidas del 

sustrato y el factor de resonancia. En particular, a 1GHz sólo las perdidas del sustrato 

producen una caída del factor de calidad del orden del 10 al 20% con respecto a 

w.L/Rr. 
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Frecuencia (GHZ) 

Figura 6.25 Variación típica del factor de calidad de una espira respecto a la frecuencia: (a) Q y 
(b) factores de degradación. 
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En términos de la física asociada al problema podemos decir que, a medida que 

aumenta la frecuencia, el campo eléctrico comienza a penetrar en el sustrato lo cual 

hace que disminuya la capacidad CSUR debido a que ésta es la combinación en serie de la 

capacidad del óxido con la capacidad del sustrato. La disminución de R ~ U B  implica un 

aumento de la transmisión de energía en el sustrato con lo que aumenta la disipación de 

la misma. A frecuencias altas, la energía es transmitida principalmente a través del 

sustrato haciendo que Csm y &UB se aproximen a Csu~r y &uB~; COX queda 

prácticamente cortocircuitado. 

6.4 Resultados 

, . En 1.1 E m i r a  A 7 A  se rep-esefitzq rrs~dtadGs de! rr,ode!G nnra--+c*rn nnrn  nl "5"'" " . "  YaLaiilr LL*r" YaLa LL 

inductor típico B-1. En ella se puede observar cómo se ajusta la inductancia vista desde 

el exterior al valor medido. El error relativo en el cálculo de la inductancia es inferior al 

5% para frecuencias inferiores a 4 GHz. En la misma figura se representa también el 

factor de calidad y el error relativo en el cálculo del factor de caltdad. En este caso, el 

error cometido está por debajo del 7% para frecuencias por debajo de 5 GHz. A 
frecuencias superiores el inductor entra en resonancia con lo que el error se dispara. En 

el Apéndice B se presentan las mismas figuras para una serie de inductores con 
diferentes dimensiones. 

Para la mayona de los inductores los errores cometidos son pequeños. Sin embargo, 
se observan unos errores mayores para aquellos inductores que fueron diseñados para 

presentar unaQ máxima a frecuencias bajas (0.8GHz) y a frecuencias altas (5.6GHz). El 

funcionamiento singular de esos inductores se debe a que han sido diseñados para 

operar a frecuencias próximas a las frecuencias límites para la medida. En nuestro 

proceso de caracterización se buscan los rasgos típicos a baja y a alta frecuencia para 
extraer los parámetros del modelo. Para dichas bobinas, esos rasgos todavía no son 

apreciables y por tanto la caracterización los estima de forma incorrecta. De modo que, 
para esos casos, es preferible caracterizar las bobinas mediante el proceso de ajuste, 

acfinlip se P&=r& 1.1 ii,fnrmucióri la ,Isic2 de! &sp9siGvQ. ?er a.".a&dura, 3 las Y-- 

frecuencias extremas el error en la medida es mayor. 

Es importante reseñar que, a pesar de los errores cometidos en el cálculo del valor 

exacto de las variables características de las bobinas (Lext, a, nuestro modelo predice 

de forma muy precisa la frecuencia donde se produce el valor máximo de Q. Esta 

característica lo hace atractivo para su uso en algoritmos de optirnización como el que 
se presenta a continuación. 
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F i i  6.26 Resultados del modelo paramétrico para ia bobina B-1: inductancini, error telatmo 
en el diculo de In inductaucia, factor de cnlidnd y error dativo en el cálculo del factor de calidad. 



6.5 Algoritmo de optimización para diseñar inductancias con 

Q alta 

A partir de las ecuaciones obtenidas en el apartado 6.2 se pueden desarrollar 

algoritmos para determinar la geometna de la bobina que maxirniza el factor de calidad 

para una inductancia y frecuencia dadas. 

En concreto, en este apartado presentamos un algoritmo que, fijadas la inductancia y 

la frecuencia de trabajo, ofrece el inductor con mejor Q. El algoritmo consta de los 

siguientes pasos: 

1. FjiIr !er T & ~ ~  12 indICt2nd2 ji & 12 frPcl?en& 2 !u ntlP CP C P ~ * ~ ~ P C P  10 7"- "- '- Y--" -- 
máxima Q. 

2. Fijados el espaciado y la frecuencia de trabajo, se hace una búsqueda por todas las 

combinaciones de w, n, y r que den la inductancia deseada vista desde el exterior 

(Lexr) y un valor de Q superior al mínimo exigido. 

3. Se guardan en una matriz los valores de Q, Lext, r, n y w para las combinaciones de 

r, n y w anteriores. 

4. Búsqueda en la matriz de la combinación con máxima Q. 

El algoritmo se ha implementado en MATLAB para encontrar las mejores 

inductancias en el rango de 1 a 6.5 nH a 1.8 GHz. En la Tabla 6.1 se presentan los 
resultados obtenidos en pocos segundos. 

Para inductancias pequeñas, las espirales deben tener un número de vueltas pequeño 

y una anchura grande. Sin embargo, para valores grandes de inductancia, es necesario 
--J..-:- 1- ---L - :--..-U--- -1 --tu-..- 3 -  -- 
ICUULII M anulura  c mLrcmnmdr CI uumcru uc vucmds. 

Para ilustrar el algoritmo anterior consideremos el diseño del inductor de 3nH de la 

tabla anterior. En la Figura 6.27 se muestra las variaciones de Q frente a w y a n para 

todos aquellos inductores que presenten una inductancia vista desde el exterior de 

aproximadamente 3nH a 1.8 GHz. La Figura 6.27 sugiere que para obtener factores de 

calidad óptimos debemos utilizar anchuras de pista en torno a 15pm y un número de 

vueltas entre 3.5 y 5.5. La velocidad de cambio del factor de calidad en la Figura 6.27 es 

menor cuando nos movemos en anchuras de pistas cercanas a 15pm. Si nos movemos 

en la dirección de números de vueltas menores, obtenemos factores de calidad 

menores, pero las dimensiones de la espiral se hacen mayores (ver Figura 6.28). Por 
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contra, si nos movemos en la dirección de números de vueltas mayores, obtenemos 

factores de calidad menores pero con dimensiones $e la espiral también menores. Este 

análisis muestra la habilidad del programa desarrollado para realizar diferentes 
estrategias con objeto de diseñar inductancias con valores altos de Q y con un consumo 

de superficie mínimo. 

Tabla 6.1 Parámetros geométncos para inductores c o n Q  elevada obtenidos a partir del 

algoritmo de optirnización para f xl.8 GHz y ~ 1 . 8  pm 



F i i  6.27 Factor de calidad para un inductor de 3nH a 1.8 GHz (a) represcnadón ,& Q m 
funcibndewy a; (b) curvas denioeideQenfuDa6n dewy r 



Plumero de wehas 

Figura 6.28 Rsuiio exterior en fundn de w y n para un inductor de 3nH a 1.8 GHz. 

6.6 Conclusiones 

En este capítulo hemos presentado un modelo paramétrico para la descripción de 
los fenómenos fisicos que tienen lugar en los inductores espirales integrados sobre 
sustrato de silicio. 

Este modelo consiste en ua conjunto de ecuaciones que definen los elementos del 
circuito equivalente bashdose en la interpretación ñsica del modelo modificado 
presentado en el capítulo 5. Las principales aportaciones realizadas en este trabajo se 
resumen a continuación: 

Nueva fórmula para la inductancia de las bobinas espirales integradas que 
tiene en cuenta la inductancia asociada a las pistas de interconexión de la 
espiral con el resto del circuito; 

Nueva fómiula para la resistencia &e de la bobina que incluye los 
faómenos relacionados con el efecto @ d a r  y descripción cuantitativa de 
su efecto en el funcionamiento de la bobina Se ha visto que para nuestro 
caso su variación con la frecuencia se puede despreciar, 

Nuevas fórmulas para Cp y Q basadas en los estudios del capitui05; y 



Revisión de las expresiones de los elementos circuitales que modelan el 

sustrato en base a parámetros tales como su constante de tiempo, la cual se 

puede extraer de forma indirecta de las medidas. 

Así mismo, se ha estudiado de forma cualitativa y cuantitativa los factores de 

degradación incluyendo los elementos nuevos del modelo, y se ha determinado qué 

parámetros afectan más en las distintas regiones de funcionamiento de la bobina. 

Los resultados muestran que los errores cometidos con este modelo se halian dentro 

de la incertidumbre de la medida y, por ello, el modelo es aplicable para la optimización 

de los inductores. Por esta razón, en el dtimo apartado de este capítulo se ha 

desarrollado un algoritmo de optimización basado en las ecuaciones obtenidas. Esta 

rutina pone de manifiesto los compromisos que hay entre los parámetros geométricos y 

eléctricos que caracterizan el funcionamiento de la bobina y, por tanto, sirve como 

ayuda a la hora de tomar la decisión de qué combinación se debe utilizar para obtener 

una inductancia determinada a una frecuencia dada que proporcione el mejor factor de 

calidad con un consumo de área mínimo. Este algoritmo, junto con los resultados de 

los capítulos precedentes, ha servido como base a una herramienta de diseño 

automático de inductores integrados que se presenta en detalle en el capítulo 7. 
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7.1 Introducción 

Un modelo en banda estrecha es aquel representado por un circuito cuyos elementos ji 
- - 

son constantes y que modela perfectamente el funcionamiento del inductor integrado d E 

alrededor de una frecuencia determinada. De esta forma, la inductancia y la resistencia 
- 
= 
n 

vistas desde el exterior coinciden con las medidas sólo para esa frecuencia. Para otras 
U 

frecuencias, alejadas de la utilizada en la caracterización, el error es elevado. Este tipo de 5 
modelo requiere caracterizar todos los inductores fabricados y medfdos en todas las 

8 

1 
h 

frecuencias de interés. De esta forma si tenemos, por ejemplo, 5 frecuencias de interés y A 

se han diseñado 10 inductores para cada una de esas frecuencias, se han de obtener 250 
8 
n 
8 

modelos. Este proceso resulta muy laborioso y complica la elección del inductor 9 
5 

adecuado para un diseño determinado. Además, no, podríamos utilizar un inductor para 

una frecuencia distinta a. las consideradas de interés. Para simplificar esta tarea, se 

recurre a la caracterización en banda estrecha de los 10 inductores diseñados para cada 

frecuencia. Así disponemos de 10 posibilidades para cada frecuencia de interés, pero 

ninguna a otras frecuencias. Esta es ia metodoiogía usada en ia eiaboración de ia iibrena 

de inductores presentada en el capítulo 4. 

No obstante, aunque el uso de este tipo de modelos permite el diseño de circuitos en 

baíi& ancha, '--T. -.,e y,, v ~ r ~ v r L ~  ,,, !2 de 1-5 aplicaciones de los inductores 

integrados son para el diseño de circuitos en banda estrecha (redes de adaptación de 

impedancia, cargas resonantes LC, tanques LC para VCO's, etc.). Cuando se habla de 

diseño en banda estrecha, normalmente se trata de un margen de frecuencias 

relativamente pequeño (del orden de MHz) alrededor de la frecuencia central de la 

banda de trabajo, la cual está centrada por lo general a una frecuencia elevada (del órden 

de GHz). 



En contraposición al modelado en banda estrecha, un modelo en banda ancha es 

aquel que predice el funcionamiento del inductor en un amplio rango de frecuencias. 

Una forma de construir modelos en banda ancha consiste en unir modelos en banda 

estrecha [16]. Sin embargo, para unos inductores podría hacer falta más elementos que 

para otros, lo cual complica el proceso de caracterización. Otra posibilidad es disponer 

de un circuito igual al de banda estrecha cuyos componentes varíen con la frecuencia. 

Este tipo de modelos no es factible dentro de los simuladores usuales ya que no es 

posible introducir elementos de circuito variables con la frecuencia. 

Los modelos en banda ancha, con topologías iguales a los de banda estrecha y con 

componentes que varíen con la frecuencia, permiten la uulización de los inductores 

integrados para frecuencias distintas a la de diseño. Así, un inductor diseñado para 

nnprar 2 1 5 cU7 p&& ser huerie para 2.4 Glvz pe:G, si mo&!o fio &se efi taild2 r -  -d --u 

ancha, no podríamos usarlo en las simulaciones pues nos daría resultados erróneos. 

Con el modelo en banda ancha de todos los inductores fabricados y medidos sería 

posible elegir, de entre todos ellos, aquel con una inductancia que mejor se adapte a 

nuestros requerimientos (mejor Q, radio mínimo, etc.) a cierta frecuencia. Esto amplía 

las posibilidades de elección del diseñador. 

En el presente capítulo se exploran cada una de estas posibilidades para todos los 

inductores fabricados. De esta forma, el número de modelos generados comienza a ser 

intratable por el usuario, con lo que se hace necesaria la disponibilidad de una 

herramienta que facilite la selección del inductor que mejor se adapta a una aplicación 

determinada. Esta selección se realiza entre todos los inductores que han sido 

previamente fabricados y caracterizados. Sin embargo, este tipo de librerías son, por 
naturaleza, limitadas en el número de inductancias a utiiizar y frecuencias para 

funcionamiento óptimo. El modelo paramétrico presentado en el capítulo 6 permite la 

utilización de valores inductivos que no pertenecen a la librería. Es por ello que en éste 

capitulo se aborda también la tarea de la obtención de una herramienta que genere el 

modelo paramétrico de cualquier inductor. 

Por último, al final del capítulo se presenta otra herramienta asociada a las anteriores 
que genera automáticamente el lqotlt  del inductor seleccionado. 

7.2 Mejoras al modelo modificado 

El modelo modificado presentado en el capítulo 5 mejora la precisión alcanzada con 

el modelo convencional. No obstante, a veces el ajuste no es preciso para todas las 

frecuencias. Una de las causas de las desviaciones observadas son los errores 



acumulados en el proceso de medida. Por ejemplo, en algunos casos es posible 

encontrar que la parte real de la admtancia de la rama principal p e ( Y ~ ) ]  se hace 

negativa. Pero esto no puede ser cierto ya que en ese caso un elemento ,pasivo, como un 

inductor espiral integrado, estaría aportando ener* al sistema. Algunos autores han 

supuesto que este fenómeno se debe a acoplamientos magnéticos de la rama principal 

con el sustrato [7]. Sin embargo, esta suposición es errónea ya que cualquier 

acoplamiento magnético sólo puede añadir pérdidas y no ganancias. Por otro lado, estos 

autores proponen modelos circuitales alternativos para la rama principal que incluyen 

un transformador en paralelo con la misma. Los resultados que se obtienen con esta 

modificación son realmente buenos sobre todo para frecuencias bajas, pero se deben 

más bien a la incorporación de más elementos en el proceso de ajuste que a la correcta 

interpretación de las medidas. 

1 10 
Frecuencia (GHz) 

Figura 7.1 Ejemplo de inductor en el que la parte real de la admitancia de la rama principal se 

hace negativa para un margen de frecuencias. 

Nuestra concepción del fenómeno es que se debe a problemas en las medidas. 

Cofihrme &smin~ye !2 í~hitsincii, e! equipo de medida debería ser más preciso o, en 

todo caso, se debena proceder a la nueva calibración del m i d o  usando como 

referencia una impedancia característica menor [46] [47] [48]. La mecanización de este 

procedimiento es muy costosa ya que, llevar a cabo la medida de una estructura para 

todo el rango de frecuencias implicaría realizar sucesivas medidas precedidas de sus 

etapas de calibración correspondientes. La solución más raciona! es obviar este 

problema ya que, como se ha comprobado a lo largo de este trabajo, los errores 
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cometidos de forma global no son excesivos. Sin embargo, la mayoría de fundidoras 

prefieren disponer de modelos que se ajusten perfectamente a las medidas, pues es más 

atractivo a la hora de presentarlos a sus clientes. Por ello, para mejorar la exactitud del 

modelado, hemos desarrollado las dos alternativas de modelado que se presentan a 

continuación. 

7.2.1 Modelo modificado con más componentes 

La primera es introducir más componentes aún a sabiendas de que el modelo así 

construido no tiene significado físico. En la Figura 7.2 se puede observar el modelo 

modificado con la incorporación de dos elementos nuevos: Lp y Cs. lg se ha conectado 

en paralelo con 9 y Cs en paralelo con Rr. En la Figura 7.3 se muestra la parte real y la 
+-.a*+- ; - a A n n A n  rln l n  n r lm;+ner ;n  l n  rnmn - r ; - A - n l  no: r-m- -1 r - r i i l cnr l -  -l-.+--;rln 
~ I L L  uua u l a L L a  uc ia auiiuuuicin uc m rai i ia  puiiupai aai ~uiiiu ci i c a u i L a u u  UULLIUUU 6 

con el modelo modificado y con el mismo modelo incluyendo los elementos adicionales 

Lp y Cs. Adviértase como la parte imaginaria de ambos modelos se solapan. Sin 

embargo, no ocurre lo mismo con la parte real ya que la precisión obtenida al incluir los 

elementos nuevos mejora con respecto al modelo simple. Si observamos las gráficas de 

la inductancia y el factor de calidad medidos y modelados con este nuevo .modelo 

(Figura 7.4), se observa que el error en el ajuste es muy bajo para el ancho de banda en 

el que es útil el inductor. 

Sin embargo, para otros inductores no ocurre lo mismo. Por ejemplo, en la Figura 

7.5 se muestran las mismas gráficas representadas en la Figura 7.4 para el inductor 
Bo-70. En este caso los errores cometidos son mayores que los obtenidos para Bo-7 

sobre todo a ciertas frecuencias. 



Figura 7.2 Modelo modificado con componentes adicionales. 

Frecuencia (GHz) 

Figura 7.3 Modelo modificado con componentes adic~onales para ei inductor Bo-l. Círcuios: 
medidas; Línea continua: modelo modificado; Línea discontinua: modelo modificado con 

componentes adicionales. 
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Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura 7.4 Resultados del modelo modificado con componentes adicionales para el inductor 

Bo-7: inductancia y error relativo en el cálculo de la inductancia; factor de calidad y error relativo 

en el cálculo del factor de calidad. 



Frecuencia (GHz) 

1 10 

Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) 

Figura 7.5 Resultados del modelo modificado con componentes adicionales para el inductor 
- 
B o l a  inductancia y error reiativo en ei cáicuio cie ia inciuccancia; factor dc caiidad y error i-e:auvü 

en el cálculo del factor decalidad. 



7.2.2 Modelo modificado con componentes variables con la frecuencia 

Con objeto de mejorar la situación anterior, se ha utilizado la segunda posibilidad. 

Ésta consiste en forzar a los elementos del modelo (Lr, Rr, Cp y Rp) a variar con la 

frecuencia. Una vez obtenido este modelo en banda ancha estamos en condiciones de 

generar el modelo en banda estrecha del inductor para cualquier frecuencia que se 

desee. Por ejemplo, en la Figura 7.6 se muestra una comparación entre las medidas y las 

particularizaciones del modelo para diferentes frecuencias. En este caso, el error 

cometido por el modelo particularizado a una frecuencia determinada es mínimo. 

En  el Apéndice B se muestra de forma conjunta las gráficas de inductancia y factor 

de calidad relacionadas con el modelo modificado y el modelo particularizado a 

diferentes frecuencias para inductores con distintas dimensiones. 

El problema de este tipo de modelos es que los simuladores eléctricos usuales no 

permiten introducir parámetros dependientes de la frecuencia. Por esta razón, se hace 

necesario desarrollar una herramienta que genere el modelo en banda estrecha para la 

frecuencia en la que se vaya a trabajar y así facilitar al diseñador la selección del inductor 

más adecuado. En el.siguiente apartado se explica una herramienta que aglutina todos 

los modelos desarrollados hasta ahora. 



F i  7.6 Resuirados del modelo modificado con componenas variables con ia fkuencia pata 
el iaduct~~ Bo-70. Adetnis de has medidas se muestran las @C-QWS dd @qW para 

difcrmttg frecuencias. 
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7.3 Herramienta de selección 

El conjunto de modelos presentado caracteriza de forma correcta cada inductor a 
cada fkecuencia pero, <cual es el mejor modelo?. En este trabajo hemos desarrollado un 

programa insertado dentro de CADENCE (491 y desarrollado en lenguaje SKILL que 
hace este problema transparente al usuario [50],[51]. 

F i  7.7 Herramienta de sclccción. 

En la Figura 7.7 se muestra el formulario de descripu6n de componentes (CDF: 
Coqbmt# Des@tion F m d  asociado a la herramienta de selección desarrollada. El 
usuario sólo tiene que introducir la kcuencia a la que va a trabajar y el valor de 
inductancia deseado. El programa busca aquellos inductores con la inductancia 
requerida y elige el modelo apropiado de entre los presentados en este trabajo. As& el 
progama compara ias medidas con los resultados que proporciona el modelo 
modificado, el modelo modificado con componentes adicionales y el modelo con 
componentes variables con la frecuencia y elige el que mejor se adapte. Finalmente, la 
h d e n t a  genera un listado con aquellos inductores que presenten los mejores 
factores de d d a d  a la frecuencia de interés. Al mismo tiempo, la herramienta 
proporciona otros datos como son el radio externo y la banda de fiecuenuas airededor 
de la frecuencia de interés en la que el error cometido por el modelo seleccionado por la 
herramienta sea ínferior al 10%. Por úitimo; una vez el diseíiador elige uno de los 
inductores del listado, la herramienta genera automáticamente su hymt. 



La ventaja de esta herramienta es que con ella se facdita la selección del inductor a 

utilizar ya que se reduce la cantidad visible de células (sólo hay una) y además 

proporciona información adicional sobre la banda de frecuencias donde el modelo 

funciona correctamente y el área que va a ocupar (radio). Además,, la herramienta 

desarrollada permite el uso de optirnizadores circuitales con lo que, tareas tediosas 

como pueden ser el cálculo de inductacias para llevar a cabo una adaptación de 

impedancias, se puede hacer de forma automática. 

El formulario de descripción de componentes (CDF: Coqponent Description Fonnat) 
asociado a la herramienta es muy simple. Las propiedades del inductor se introducen 

dentro de CADENCE rellenando los tres primeros campos que se muestran en la 

Figura 7.7: inductancia, frecuencia y número de puertos (uno o dos). Una vez se ha 
. , p o c e s a d ~  es:. infem.a96ri, c!ev~e!ve !2 inf~rmar!on mencionada en el siguiente orden: 

factor de calidad a, inductancia que se ve desde el exterior (L), resistencia que se ve 

desde el exterior (R) y frecuencias mínima y máxima donde el error cometido entre el 

modelo seleccionado y las medidas es inferior al 10%. 

El símbolo del inductor con el que se pueden llevar a cabo las simulaciones a nivel 

de esquemático puede observarse en la Figura 7.7. 

7.4 Herramienta de generación automática de inductores 

basada en el modelo paramétiico 

I 

Como se comentó en la introducción de este capítulo; la herramienta de selección 

permite elegir el inductor que mejor se adapte a unal aplicación determinada pero dentro 
1 

de aquellos que pertenezcan'a una librería que esllimitada por naturaleza. Gracias al 
modelo paramémco presen::.& en el capitdo 6 nr,ldr salvar esta/rl~tiriil+ad va oue 

4 =----- J 1 

este modelo permite la utilización de valores inductivos que no pertenecen a la librería. 

En  este trabajo hemos desarrollado un programa dimilar al selector de inductores que 

utiliza las ecuaciones vistas en el capítulo 6 paral encontrar aquellas estructuras que 

generen un valor de inductanua determmacio [5Üj,[5í j . 

La herramienta diseñada tiene un aspecto externo similar al selector de inductores 

(ver Figura 7.8). El usuario tendrá que introducir la frecuencia y el valor de inductancia 

(f 0.2nH) con los que va a trabajar y el programa busca aquellas estructuras que generen 

estos valores haciendo uso de las ecuaciones del modelo paramétricq. En  principio, el 

programa podría devolver aquel inductor que presente el mejor factor de calidad a la 



úec& deseada. Si embargo, con objeta de proporcionar un grado más de libertad 
al diseñador, la salida del píograma consta de un listado compuesto por los mejores 
inductores ordenados por faaor de calidad para radios cmpfendidos dentro de ciertos 
interyalos. 

Por ejemplo, en el caso que se muestra en la Figura 7.8 se le ha pedido al programa 
que busque los mejores inductores que presenten una inductancia de 3nH a una 

frecuencia de 2GHz. La respuesta ha sido un listado en el que se puede observar que ei 

inductor que mejor factor de calidad presenta tiene un d i o  de 1W)kn. Sin embargo, el 
segundo inductor de la lista tiene un factor de calidad ligeramente inferior pero su radio 
es más pequeño. En caso de que este factor de d d a d  fuese suficiente pnra k 
aplicaci6n en la que se va m utílizat, el diseíkdar podría elegir este segundo inductor wn 
10 que su diseño presentará un consumo de área menor. En este sentido las ventajas 
que proporciona ia hernmicnta son evidentes. Además este programa permite permite 
J. wo de optimizadores arcuides sin lúnitaci6n en los dores  inductivos posibles. 

F i  7.8 Aspcuo de la herramienta de generación automiuca de inductores basada en el 
modelo paramétrico 

7.5 Generador automático de layouts 

La tsrea de mar a mano el kput de uri inductor espiral integrado w una tarea lenta 
y susceptible de error. Por d o  hemos desarroílado una herramienta fácil de usar para la 
generaci6n automática de kzyuntr de inductores espirales integrados. El programa es casi 
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independiente de la tecnología (sólo se necesita el fichero tccnaiÓ@co asociado a cnda 
tecnologh) y permite una gxan cantidad de opciones [50],[51]. 

F í a  7.9 Generador aummático de Xoywr~r. 

La Figura 7.9 muestra el W F  del generador automático de &o&. Como se vi6 en 
los apnrtados anteriores, este generador es& asociado, de forma transparente al usuuio, 
a la herramienta de selección automática y a la de generación automática de inductores 
basada en el modelo paramétrico, aunque también se puede usar de forma 
independiente. 

El @o& de la espiral es una célula paramétrica con los siguientes parámetms 
principales: número de vueltas, radio exterior, anchura de las pistas de metai, separación 
entre las pistas y metales en los que se van a trazar las diferentes pistas. Estos 
pa*imems no pueden tener cualquier valor arbitrario y por tanto la hetramienta 
co- aquellos valores introducidos que sean imposibles. 

Los otros pwámettos que se pueden son: 

Número de lados por vuelta. Esto permite hacer espirales cuadradas (4 

lados), octogdnaies (8 lados), etc.. 

Longitud de la pista de salida hacia lospadF. 

Longitud de la espiral en las direcciones X e Y. Esto permite aiargar la espiral 
horizontalmente y/o verticalmente. 



El programa permite también la generación de inductores multinivel y la asociación 

de varias espirales en el mismo nivel de metal. Asimismo, incorpora otros rasgos no 

comentados aquí por simplicidad. En el Apéndice D se muestran en detalle algunas de 

las posibilidades que hemos mencionado. 

La rutina principal del generador de layotrt es la que genera la línea de puntos que 

sirve para el trazado de las espirales. Esta iínea de puntos representa las coordenadas 

cartesianas de los extremos de las pistas cuya unión nos dará como representación una 

espiral. 

El primer punto cuya posición debemos determinar es aquel donde comienza la 

espiral. Según donde se localice este punto la espiral podrá ser como la mostrada en la 

Figura 7.10.a, o como la de la Figura 7.10.b. En nuestro caso, hemos elegido la segunda 

opción, es decir, aqueiia en ia que ei punto de comienzo de ia espirai se iocaiiza de 

forma que las pistas sean paralelas al los ejes de coordenadas. El propósito de esta 

elección es que así se facilita la realización de las denominadas bobinas alargadas. La 

posición exacta del punto de inicio viene dada por: 

Figura 7.10 Representación de .una espiral de cuatro lados dependiendo del punto de comienzo. 

Las coordenadas del resto de los puntos las obtenemos teniendo en cuenta que el 

ángulo que crea el resto de tramos de pista con respecto a los ejes es 

donde nc,d, es el numero de lados que tiene la espiral. 



I 
Figura 7.1 1 Representación geométrica de una espira de 8 lados. 

Así, para el caso de la Figura 7.11, el cálculo del~segundo punto de,la espiral (Bx, BY) 
lo hacemos determinando en primer lugar las rectas rf y rz cuya in&rsección nos da 

dicho punto. 

La recta rr es s e n d a  ya que no es más que una constante 

Sin embargo la recta rz es más compleja ya que su cálculo se hace teniendo en cuenta 

el ángulo que forma con rr 

y = a + t g ( n - 8 ) x  

El ángulo 8 viene dado por: 
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y a lo calculamos sustituyendo en n el punto (BSc,Bj): 

D e  esta forma, la recta rz queda: 

Como ya hemos dicho, el punto de corte entre las dos rectas nos da (Bx)By). Así, By 
lo obtenemos directamente sustituyendo en la ecuación (7.1): 

y Bx  lo hallamos sustituyendo en la ecuación (7.7): 



Para calcular el resto de puntos debemos tener en cuenta los puntos calculados con 

anterioridad. Así, por ejemplo, para calcular el segundo punto (B)de la espiral de 12 
lados de la Figura 7.12 debenamos llevar al cabo el siguiente procedimiento. 

Y 

Figura 7.12 Representación geornétrica de una espira de 12 lados. 

En  primer lugar inicializamos la variable A con el valor obtenido en al cáculo 

anterior (B 3: 

/ Ax = B'x  
A* 

A y = B t y  

La ecuación de la recta rz queda de la siguiente forma: 



.. 
1 I U  

Y 1 de la recta r3: 

Resolviendo el sistema de ecuaciones formado por las (7.14) y (7.15) obtenemos el 

punto de corte y por tanto las nuevas coordenadas de @By): 

Este procedimiento se debe seguir para completar el trazado de todas las pistas. Sin 

embargo, no debemos olvidar que lo que estamos dibujando es una espiral, y por tanto 

cada punto deberá tener un incremento con respecto al anterior. Este incremento será 

función del ancho de la pista, del espacio y de los lados de la espiral. 

7.6 Conclusiones 

En este capítulo se han presentado tres herramientas diferentes. La primera 

selecciona el inductor más apropiado para una aplicación determinada y proporciona el 

modelo que mejor especifica su comportamiento. Este modelo puede ser cualquiera de 

los desarrollados en este trabajo: modelo modificado, modelo modificado con 

componentes adicionales y modelo con componentes variables con la frecuencia. Este 

programa realiza la selección buscando entre aquellos inductores que han sido 

previamente medidos. La ventaja de ello estriba en que el programa puede proporcionar 

información adicional como por ejemplo el ancho de banda de validez del modelo 

seleccionado. Sin embargo, el inconveniente fundamental es que no se pueden utilizar 

inductores con cualquier valor inductivo. 

La segunda herramienta comentada, el generador automático de inductores basado 

en el modelo paramétrico, paiía en gran medida esta dificultad ya que con ella se puede 

generar inductores de cualquier valor. Obviamcñie, en este caso iio podenios dspoiier 

de información relativa al ancho de banda de validez del modelo ya que no hay medidas 

con las que comparar. 

Por último, se ha presentado un generador automático de hyouts que puede ser 

utilizado tanto en conjunción con los programas anteriores o de forma independiente. 

Esta herramienta presenta multitud de posibilidades y facilita la tarea de diseñar los 

inductores espirales integrados. 



La utilización de las tres aplicaciones de forma conjunta se convierte en una potente 

herramienta que reduce el tiempo dedicado a la selección y generación del inductor. Así, 

el diseñador puede cambiar el inductor y simular de nuevo el circuito de forma rápida y 
senciila. 

Las herramientas desarrolladas pueden ser utilizadas en optimizadores circuitales ya 

que para CADENCE el inductor no es más que una célula paramétrica cuyas 

características principales pueden ser variables. 





EJEMPLO DE APLICACI~N DE LA LIBRERÍA DE 
INDUCTORES DISENO DE UN AMPLIFIC+4DOR DE 

BAJO RUIDO 

8.1 Introducción 

Debido al rápido crecimiento de la demanda ]de circuitos para comunicaciones 

inalámbricas, en los úitimos años se ha producido un gran progreso en el diseño de 

productos de alta calidad y bajo coste. Hasta hace tan solo unos pocos años, el diseño 

de RF en la banda de unos pocos GHz estaba dominado por circhos discretos o 

circuitos integrados de microondas monolíticos (MMICs) de bajo nivel de integración. 

La tendencia general hacia la rniniaturización y la reducción de costes hace que se 

demanden cada vez más sistemas integrados con la menor canydad posible de 

componentes externos. Los receptores de GPS (Gbbal Positioning J'jstem: Sistema de 
t Posicionamiento Global) para consumo, integrado~~en un único chip, pertenecen a este 

tipo de productos [54]. Los circuitos así defikdod deben ser en ge*eral, compactos, 

baratos y de bajo consumo. 

Uno de los bloques más importantes en un receptor de GPS es el amplificador de 

bajo ruido (LNA: Low Noise Amphjer). Este circuito es un bloque crítico en la mayona 

de los sistemas de comunicaciones ya que de el depende la sensibilidad del mismo. Por 

esta razón, se debe prestar especial atención a su estudio y diseño [55]. 

En los circuitos integrados de RF, las tecnologías avanzadas basadas en el silicio tales 

como SiGe, BiCMOS e incluso CMOS, están entrando en un mercado dominado por 

las tecnologías de GaAs [56]. Las tecnologías avanzadas basadas en el silicio son 

atractivas porque presentan corrientes de fuga bajas, transistores con frecuencias de 

corte de decenas de GHz, y permiten la posibilidad de integrar funciones lógicas 



incluyendo además las etapas de potencia. Todo ello ofrece la posibhdad de fabricar un 

sistema completamente integrado en un solo chip con el consiguiente ahorro en los 

costes de producción y con altas prestaciones [57]. 

En este capítulo describiremos el diseño de un amplificador de bajo ruido 

completamente integrado utilizando HBTs de SiGe para su aplicación en un receptor 

de GPS, haciendo uso de inductores integrados. El objeto fundamental de este capítulo 

es mostrar como el disponer de una buena librería de inductores es crucial para la 

consecución de un buen diseño. Por elio, en primer lugar abordaremos la tarea de 

diseñar un LNA haciendo uso de una librería de 20 inductores suministrada por la 

compañía fundidora y posteriormente realizaremos el mismo diseño haciendo uso de la 

herramienta presentada en el capítulo anterior. Veremos como las posibilidades se 
-n1t;Phc2fi y !Gmb;e~yGHse a!cmzan de ferm2 más ver?cz2. Asi, los &se,ñ,Qs ohteni.ies 
lllCUU 

con esta herramienta cubren las especificaciones marcadas siendo el área y el consumo 

mucho menor. 

La organización del capítulo será la siguiente. En primer lugar, y con objeto de poner 

al lector en antecedentes, describiremos de forma resumida las características más 

relevantes de los LNAs, esto es, figura de ruido (NF), ganancia (G), punto de 

intercepción de tercer orden (IP3) y coeficiente de onda estacionario (VSWR). Estas 

características permiten determinar las especificaciones del circuito a diseñar. 

En la sección 8.3 describiremos las señales transmitidas por los satélites que 

conforman el sistema de posicionamiento global y presentaremos un estudio de las 

arquitecturas más utilizadas para la implementación de receptores de GPS comerciales. 

Incidiremos en sus ventajas e inconvenientes y determinaremos aquella que ofrezca las 

mejores prestaciones con unas exigencias de diseño lo más relajadas posibles. La 

arquitectura elegida será objeto de diversas simulaciones a nivel de sistema para 

detel?ii;iiar !as especificacioaes de! L?,TA n &sefiar. 

En la sección 8.4 describiremos las características más relevantes de los transistores 

HBT de SiGe utilizados, haciendo especial hincapié en aquellas específicas en el diseño 

de circuitos de RF. 

El apartado 8.5 está dedicado a la presentación de la metodología de diseño del 

LNA, y a la descripción detallada de los diseños realizados. 

Por último, en la sección 8.6 presentaremos las conclusiones derivadas de este 

trabajo. 



8.2 Características de los LNAs 

La primera etapa de un receptor es típicamente un amplificador de bajo nivel de 

ruido (LNA). Su función principal es proporcionar suficiente ganancia para minimizar 

el impacto final del ruido introducido por las etapas posteriores (por lo general un 

mezclador). Además, un LNA debe introducir el menor ruido posible y debe ser capaz 

de operar sin distorsionar las señales. Frecuentemente debe presentar también una 

impedancia de entrada y salida específica. 

En este apartado definiremos los parámetros más importantes relacionados con los 

arnpiificadores de bajo ruido. Estos conceptos son comunes a la mayoría de los bloques 

que componen un sistema de RF y por tanto nos serán de utilidad más adelante para el 

estudio del sistema donde irá incluido nuestro amplificador. 

8.2.1 Ganancia (G)  

La ganancia de un circuito nos da la relación entre las amplitudes de la señal de salida 

y la de entrada. La ganancia en tensión se puede expresar como: 

siendo su valor en decibelios: 

Cuando se trabaja con sistemas de radiofrecuencia no se suele hablar en términos 

de tensión sino en términos de potencia. Por tanto, de ahora en adelante hablaremos de 
. . 

!a gafiancia eíi putemia de Uila etapa. Para mc&r !a ganancia en pcteficio- de ~ r ?  c:rcu!te 

se utilizan los parámetros S, más concretamente el parámetro 321.  La ganancia de un 

LNA se encuentra típicamente entre 10 y 20 dB 



8.2.2 Figura de ruido (NI;) 

En un amplificador de RF, incluso cuando no hay señal a la entrada, a la salida se 

puede medir una pequeña tensión. A esta pequeña cantidad de potencia de salida se la 

suele denominar potencia de ruido del amplificador. La potencia de ruido total a la 

salida es la suma de la potencia de ruido a la entrada amplificada más la potencia de 

ruido a la salida producida por el amplificador. La figura de ruido describe 

cuantitativamente la respuesta frente al ruido de un amplificador. Se define como la 

relación entre la potencia total de ruido disponible a la salida del amplificador y la 

potencia de ruido disponible a la salida debido al ruido térmico, siendo éste la única 

señal a la entrada. La figura de ruido se expresa como 

donde PN~ es la potencia total de ruido disponible a la salida del amplificador, 

PN;=~.T-B es la potencia de ruido disponible en un ancho de banda B (k y T son 

respectivamente la constante de Boltzmann y la temperatura absoluta) y GA es la 

ganancia de potencia disponible definida como la relación entre la potencia de señal 

disponible a la salida (P&) y la potencia de señal disponible a la entrada (Px,). 
Sustituyendo GA por dicha relación obtenemos que la figura de ruido viene dada por: 

P 1 PN, - SNR, N F = S ' - -  
p% lPNo SNRo 

donde S N R  y SNR, son, respectivamente, las relaciones señal a ruido medidas a la 
,,+'-"A, ,,,,,,,, y a !a s&da. D e  esta fcrma, !a f ig~ra  de rU?& es uria medida de cuaritn se 

degrada la SNR al pasar la señal a través del circuito. Si el circuito no añadiese ruido, 

entonces SNR, = SNR,, independientemente del valor de la ganancia del mismo. Esto 

es debido a que tanto la señal como el ruido son amplificadas (o atenuadas) por el 

mismo factor. Por lo tanto, la figura de ruido de un circuito sin ruido es iguai a 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 siguiente expresión 

NF, - 1 
NF = NF, +- 

G.4, 



donde NFI y NF2 son las figuras de ruido de ambas etapas por separado y GAI es la 

ganancia de la primera etapa. La ecuación (8.5) muestra que la primera etapa es la que 

más contribuye al ruido total ya que su figura de ruido se suma directamente a la del 

sistema y la de la segunda etapa es atenuada por la ganancia de la primera etapa. Este es 

el motivo por el cual un LNA debe presentar una figura de ruido baja y una ganancia 

elevada. 

8.2.3 Punto de intercepción de tercer orden (IP3) 

El punto de intercepción de tercer orden es una medida de la lineaiidad de un 

circuito. Cuando dos señales con diferentes frecuencias (m y 0 2 )  son aplicadas a un 

sistema no lineal, la salida exhibe, en general, términos armónicos de y 02, y también 
+ A  AP F C P P . I P ~ P ; ~ C  n . 1 ~  c ; m > ~ n  ln  1-rr m i Ir + ni,>* lnS riirilpc re nrnJi~r-n nnr r n ~ 7 r l ~  LLIIIUIIVS UL ILLiLULlll^l'z., yUL .,l5ULLl10 lbJ lllGl, - l.-' I" L U L U C Y  "r Y------- r-L ------- 
de los anteriores. A estos se les denomina prodtlctos de intermoddación (IM). Se define el 

orden de cada producto como la suma de m+n. Los productos de intermodulauón se 

pueden dar referidos a la salida (OIM) o a la entrada (IIM) y se suelen jxpresar en dBm. 

Ambos valores están relacionados a través de la ganancia del circuito (OIM=IIM+G 

dB). Los productos de iriteimodhación más importantes son los de tercer orden (2m- 

y 2 0 2 - 0 1 ) ,  desechando el término de continua que normalmente no condiciona la 

información y los términos superiores por considerarlos de magnitud muy pequeña o 

estar alejados de la frecuencia de la portadora. En la Figura 8.1 se muestra como los 

productos de intermodulación pueden caer dentro del canal deseado produciendo 

fuertes interferencias. 

Figura 8.1 Efecto de la intennodulauón. 

La corrupción de las señales debido a la intermodulación de tercer orden de dos 

interferencias cercanas es algo común y perjudicial. Para determinar cuánto es esta 

degradación se define una figura. de mérito llamada punto de intercepción de tercer 



orden ZP3 (third interceptpoint) el cual se puede dar referido a la entrada (ZZP3) o a la 

salida (OZP3). El ZZP3 se calcula como: . . 

donde Pin es la potencia de la señal interferente (tono) y AF& es la diferencia de 

potencia entre la señal interferente y el IIM3. En la Figura 8.2 se muestra la 
interpretación gráfica de ambas cantidades así como del IP3. Para determinar 

gráficamente el IP3 se representa la salida deseada y la salida del producto de 
intermodulación de tercer orden en función del nivel RF a la entrada. El ZP3 es la 

. , 1 - 3 -  3 -  > - -  -. -.-- F- ---- .-1 - - - -  -1 Tnz 
IIILCILC~LIUII cxLLapurdua ur c 5 a 5  uus LurvaS.  CII g r i l r r a i  L U ~ I I L U  rrrdyur sra c i  Ir/ I I ~ S  

lineal será nuestro circuito. 

PSlidddW 
A 

OIP3 

: Potencia de IM 
(IIM3) 

.... 

IIP3 

Figura 8.2 Medida del IP3 referida a la entrada. 

El ZZM3 lo podemos calcular a partir de (8.6) mediante: 

Pin,, - IIM3 
IIP3,, = + Pin,, 

2 



Por lo que el IiM3 es entonces: 

IIM3 ,, = 3 . Pin,, - 2 . IIP3 ,, 

Debemos señalar que el representar la lineahdad ,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 

intermodulación referidos a la entrada y a la salida, mientras que el I T 3  y el 0IP3 son 
medidas relativas a los valores de los tonos de test utilizados. De esta/ forma, haciendo 

uso del IIP3 o el O P 3  podemos comparar distintos sistemas cuyas medidas se hayan 

hecho con diferentes tonos y por elio son la forma más habitual de caracterizar los 

efectos de la intermodulación. 

8.2.4 Coeficiente de onda estacionario (VS WR) 

Está relacionado con el coeficiente de reflexión (Tb relación entre la onda incidente 

y la reflejada) según la expresión (8.9) e indica una medida cuantitativa de la adaptación 

del circuito a la entrada (VSWR1) o a la salida (VSWRz). En la ecuación (8.9), Zo es la 

impedancia característica de una línea de traknisión y ZL es la impedancia de carga. 
Como se puede observar, si terminamos la línea de transmisión con una impedancia 

igual a su impedancia caracterísuca, el coeficiente de reflexión será cero, lo cual equivale 

a un VSWR de valor 1. El hecho de que'se uulice más el coeficiente de onda 

estacionario que el coeficiente de reflexión se debe a que es más fácil de medir (no es 
, . 

más que la reia~ió~i  entre Ía tensión de pico íiiixkia y íIiiiiiiiia a lo largo de üiia Lma ~ i i i  

pérdidas). 

8.3 Receptores de GPS 

En este apartado presentaremos las diferentes estructuras que se suelen utilizar para 

construir receptores de GPS. Para elio, en primer lugar repasaremos las características 



más relevantes del Sistema de Posicionamiento Global que nos permitirán elegir entre 
una u otra estructura. Una vez hecho esto, el siguiente paso será el estudio de las 
especificaciones que deberán cumplir cada uno de los bloques de la arquitectura elegida. 

8.3.1 Sistema de posicionamiento global 

El sistema de posicionamiento giobal (GPS) surge de la necesidad que viene desde la 
antiguedad de disponer de sistemas de navegación para poder desplazarse a lo largo y 
ancho de todo el planem Este sistema es capaz de suministrar las 24 horas del día la 
latitud, la longitud y la altura del receptor, así como su velocidad y el tiempo UTC 
(U&sal Time CwniUlafcd) a cualquier usuado con el receptor adecuado, en cualquier 
punto sobre la tierra y bajo cualquier condición aanosférica a partir de la señal de radio 
transmitida por los satélites distribuidos en el espacio para tal Ci [58]. 

La constelación de satélites GPS está constituida por 24 satélites, los cuales se 
encuentran orbitando a una aitura de 20.200 Km aproximadamente. De estos 24 
satélites 21 son operativos y 3 son de resma, por si alguno de los anteriores sufie 
aigma avería. En la Figura 8.3 se muestra la constelación que forman los satélites GPS 
en el espacio. La disposición de los satéiites se ha realizado de forma que se asegure la 
cobertura continua en todo el planeta 

Figura 8.3 ConsteM6n de satéiites del &tema GPS 

Los satélites GPS emiten señales de nav+6n en dos bandas de 20 MHz de ancho 
designadas por L y 4. La frecuencia central de la banda L es 1.57542GHz y la de la 
banda La 1.2276GHz. Ambas frecuencias son múitiplos enteros de 10.23MHz [59]. 



Estas señales son transmitidas utilizando la técnica de ensanchamiento de código 
(spread spectnrm) denominada CDMA (Code Division Multiple Access), la cual permite a los 
satélites que conforman la constelación transmitir simultáneamlnte en ambas 
portadoras sin interferir los 'unos en los otros. El receptor GPS calcula la correlación 

entre el código recibido y el código del satélite cuya señal pretende detectar. 

Las portadoras LI y L2 son moduladas por dos códigos secuenciales del tipo PRN 
(Pseudo-Random Noise Code). Estos códigos son los siguientes: 

Código de adq~isinón C / A :  Constituido por una cadena de bits con una 
frecuencia de 1.023MHz que modula a la portadora Lr aumentando el ancho 

de banda de esta a 2.046MHz. Este código será distinto para cada satélite de 

tal forma que se pueda identificar a cada uno por su C/A. El 99% de la 
potencia (-i30dBmj se concentra en ei ióbuio principai con un ancho de 
banda de 2MHz. 

Código deprecisión P: Constituido por una secuencia de bits de frecuencia 10.23 

MHz que modula a las portadoras Li y Lz. Es único para cada satélite y 
normalmente se encuentra codificado, conociéndose entonces como código 
Y. Tiene su potencia repartida en un ancho de banda de 20MHz. 

Debido a las características de la técnica de ensanchamiento de' código para las 
portadoras moduladas, el sistema GPS ofrece una alto margen desresistencia a las 
interferencias. 

El código P es de uso militar mientras que el código C/A es de uso civil. En un 
receptor para uso civil el ancho de banda a considerar será el asociado al código de 
adquisición ordinaria más el del mensaje de navegación, es decir, un ancho de banda de 
2.046 MHz centrado en la frecuencia de 1.57542 GHz. En la Figura 8.4 se muestra el 
espectro de la banda L donde se ve el ancho de banda correspondiente a cada código 
PRN. 



Ruido térmico 

Figura 8.4 Espectro de la banda Ll 

En cuanto al modo de calcular la posición del receptor, el sistema GPS se basa en 

una extrapolación del método usado por los primeros navegantes, en el cual se 

sustituyen las estrellas por satélites y el sextante por receptores de las señales emitidas 

por los satélites. De este modo el usuario puede calcular por triangulación su posición y 
su velocidad de desplazamiento en las tres dimensiones, y como complemento puede 

conocer el tiempo con la misma precisión que los satélites. En [60] se puede encontrar 

una descripción detallada del procedimiento de cálculo utilizado en los receptores de 

GPS. Para más información sobre éste y otros aspectos relacionados con el sistema de 

GPS remitimos al lector a las siguientes direcciones de internet [61][62][63] [64][65]. 

Un receptor GPS está compuesto de un número básico de componentes: una antena 

con un preamplificador opcional, un cabezal o secciónhnt-end de radiofrecuencia, un 

conversor Analógico/Di@tal y un rnicroprocesador que controla el receptor, procesa la 

señal, y calcula las coordenadas del receptor. El receptor también incluye una fuente de 

alimentación y un dispositivo de memoria para almacenar instrucciones y datos. En la 

Figura 8.5 se muestra el diagrama de bloques de un receptor GPS típico. 
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Figura 8.5 Diagrama de bloques de un receptor GPS 

La secciónjvnt-end de RF/IF sirve para trasladar la frecuencia de la señal entrante de 

la antena a una frecuencia menor para que pueda ser manejada con mayor facilidad por 

los elementos posteriores. 

La complejidad, el coste, el consumo y el número de componentes no integrables 

son los criterios principales a la hora de elegir la arquitectura de un cabezal de 

radiofrecuencia. A medida que los procesos de fabricación de circuitos integrados 

evolucionan, arquitecturas que en su día parecían inviables pueden convertirse en una 

opción válida. En  la actualidad son dos las arquitecturas usadas de manera habitual en 

los receptores de GPS para uso comercial [59]. Estas dos arquitecturas están basadas en 

la superheterodina y la. homodina, también llamadas de conversión dual (Figura 8.6) y 
de conversión directa (Figura 8.7). 

La primera de estas dos arquitecturas es la más extendida. La función que realiza es 

la de trasladar la banda L del GPS a una frecuencia intermedia moderada (IF) de 

aproximadamente 100-200MHz donde es filtrada [54][66]. A continuación un segundo 

mezclador traslada la señal a una frecuencia más pequeña (lower IF) de 

aproximadamente O-~OMHZ. Aquí la señal es filtrada de nuevo para después 

amplificarla hasta un nivel detectable. 

Debido a que las señales transmitidas están moduladas en frecuencia y fase, los dos 

lados del espectro llevan diferente información y por tanto la conversión debe ser capaz 

de proveer salidas en cuadrarura para así evirar ia pkrciida ck irifwnñacióri. 

La propiedad que quizá haga más atractiva esta arquitectura es su selectividad, pues 

el filtrado de la señal se realiza progresivamente a frecuencias menores, propiciando un 

mayor rechazo al ruido e interferenuas cercanas a la banda de interés. 
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Figura 8.6 Receptor de conversión dual. 
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Figura 8.7 Receptor de conversión directa. 



Sin embargo, el receptor superheterodino presenta algunos inconvenientes. De  entre 

ellos, el más destacado es el de la frecuencia imagen. Este problema s e  debe a que el 

mezclador no conserva la polaridad de la diferencia entre sus entradas, es decir, traslada 

a la misma frecuencia tanto la banda superior como la inferior a la frecuencia del 

oscilador local, produciéndose entonces una degradación de la señal deseada. Para 

evitar esto se coloca un fjltro de rechazo de imagen externo antes del primer mezclador. 

De lo descrito se puede concluir que se trata de una arquitectura compleja donde se 

requiere un considerable esfuerzo en la tarea de diseño. Además se trata de una 

arquitectura que presenta un elevado número de componentes externos lo que dificulta 

su integración. 

La segunda aproximación es la homodina y se basa en realizar una simple traslación 

de la señai de "nr" a ia banda base (frecucn~ia ~ e r u j .  Tara conseguir esto se ~iidGpl;ca la 

señal de radiofrecuencia por la señal de salida de un oscilador local y se filtra mediante 

un filtro paso bajo. Como se muestra en la Figura 8.7 la frecuencia del oscilador local es 

igual a la frecuencia de la señal de entrada, consiguiendo así realizar el proceso de 

conversión a la frecuencia cero. 

La simplicidad de la arquitectura homodina ofrece dos ventajas im~ortantes sobre la 

superheterodina. En primer lugar, el problema de la frecuencia imagen se evita porque 

ésta es igual a cero. Como resultado no  es necesario utilizar un f i l i  de rechazo de 

imagen. En  segundo lugar, el filtro de frecuencia intermedia y subsieentes etapas de 

conversión se sustituyen por un filtro paso bajo y un ampli_ficador en banda base. 

Esta arquitectura, por su simplicidad y alto grado de integración, es la más atractiva 

para el diseño de receptores. Sin embargo presenta una serie de problemas que han 

impedido su desarrollo. Estos problemas son, en su mayoría, debidos a los ofset DC, la 

asimetría I/Q, las distorsiones de segundo orden, y al ruidoflcker dk baja frecuencia 

[bTj. 

Una alternativa a estas arquitecturas para receptores de GPS podría ser la 

implementación de un receptor con la arquitectura de conversión simple de IF baja 

(Iow-1-9 En la Figura 8.8 se puede observar dicha arquitectura. 

Esta arquitectura sufre el problema del rechazo de la frecuencia imagen y por ello no 

es la más adecuada en muchas aplicaciones. Sin embargo, cuando examinamos el 

espectro de la señal GPS, se observa que puede ser la mejor opción. 
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Figura 8.8 Esquema de bloques de un receptor low-E 

En aplicaciones dirigidas a los consumidores, donde el lóbulo principal del código 

C/A es el relevante, se puede tomar ventaja de la estrechez del lóbulo principal y del 

ancho del canal en la implementación de la arquitectura low-IF. Este concepto se puede 

ver en la Figura 8.9, donde la banda Lr ha sido trasladada a una frecuencia intermedia 

de 2MHz. 
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Figura 8.9 Traslación de la banda LI a la frecuencia intermedia de 2MHz. 



Esta selección de la frecuencia IF causa que la señal imagen caiga dentro de la banda 

GPS, con lo que el receptor necesita rechazar únicamente el ruido de la banda lateral no 
deseada. Este rechazo requerido es sólo de unos lOdB, el cual se logra fácilmente con 
niveles normales de los componentes correspondientes [59]. Hay que incluir que el 

espectro de 3 a 8MHz se puede usar como banda de transición para el frltro activo de 
IF. Esto permite una reducción del orden del filtro requerido el cual ilevará a mejorar el , 
rango dinámico para una potencia de consumo del' filtro dado. Estas iconsideraciones 
hacen de la estructura low-IF una opción atractiva para un receptor GPS y por ello es la 
que vamos a uulizar en este análisis. 

8.3.3 Especificaciones para el diseño del cabezal 

En la Figura 8.10 se observa el diagrama de bloques simplificado de la arquitectura 
de conversión simple de baja 1F. Antes de comenzar el diseño de cualquiera de los 

elementos que lo componen; debemos conocer las prestaciones mínimas que deben 

ofrecer. Para ello, en primer lugar debemos determinar las especificaci6nes del terminal 
en su conjunto y luego distribuir dichas especificaciones entre 1'0s bloques que 

conforman el sistema (LNA, mezclador, filtros, etc.). 

En este apartado estudiaremos en primer lugar las especificaciones globales del 

terminal haciendo uso de datos procedentes del estándar GPS y de la bibliografía. 
Seguidamente, con la ayuda de la herramienta de simulación de sist~mas de APLAC 
[68] determinaremos las características individuales (ganancia, figura de ruido, etc.) de 
cada elemento de la cadena de recepción. 

\/ Filtro 
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Figura 8.10 Diagrama de bloques simplificado de la arquitectura de conversión simple de 1F 
baja. 

8.3.3.1 Especificaciones globales del terminal 

La potencia mínima de señal que se garantiza a la entrada de la antena del sistema es 

de aproximadamente -130dBm. Este dato determina la sensibilidad del receptor. Si 
sabemos que nuestro interés principal radica en el lóbulo principal del código C/A cuyo 

ancho de banda es de 2MHz, la potencia de ruido viene dado por: 



donde k es la constante de Boltzmann (kz1.381-10-23 J/K), T es la temperatura 

absoluta (290K) y B es el ancho de banda en Hz. Teniendo en cuenta este dato, la 

relación señal a ruido a la entrada de la antena es: 

A la entrada del convertidor ADC se necesita un nivel de señal míriimo de ImV 

(sensibilidad del ADC) [69]. Sin embargo, para hacer un diseño seguro se puede tomar 
el doble de ese valor como el nivel de señal requerido por el ADC. Así, la potencia 

mínima a la salida de la cadena de recepción es de -40dBm. Como a la entrada del 
receptor existe una potencia de -13OdBm, entonces la ganancia del sistema debe ser de: 

A la hora de diseñar el cabezal, esta ganancia se deberá distribuir entre los bloques 
que conforman el sistema (LNA, mezclador, filtro, amplificador de frecuencia 
intermedia y amplificador lineal). 

La relación señal a ruido a la salida del cabezal (entrada del ADC) vendrá dada por: 

-- e0 Ps . GT - Ps; - SNR; = - = - -- 
PNo PNi . GT . NFT PNi . NFT NFT 

donde NFT es la figura de ruido total del sistema. 

La relación señal a ruido a la salida final del sistema (incluyendo el procesado digital) 

es: 

Pso!Jl - G ,  ' G P  - 'S¡ ' G p  = SNR, G p  SNR,,, = - - - (8.14) 
PNou, PNi - GT . NFT PNi . NFT 



donde GP es la ganancia del procesado digital y sólo afecta a la señal deseada debido a 

su elevada correlación con el código del satélite. Por la misma razón, el mido no se ve 
afectado por esta ganancia ya que su correlación con el código del satélite es muy baja. 
La ganancia del procesado digital de la señal viene dada por la siguienteexpresión [59]: 

siendo T6 el periodo del código C/A (20ms) y TL el cb@pehd o chip rafe ( 1 ~ s )  [67l. 

Normalmente, los estándares de comunicaciones indican el valor de la SNR mínima 

a la salida del receptor (SNR,nizn). Con este dato y haciendo uso de la1 ecuación (8.13) 

podríamos calcular cuanto debe vaier ia IVFT de nuestro receptor. 

Por otro lado, conociendo el valor de la Smfl,,nlademás del valor mínimo de señal 
que se tendrá a la entrada del sistema y del valor imáximo de señal interferente que 

tendremos a la entrada, calcular cuanto debe valer el IIP3 total de nuestro 
receptor. Por ejemplo, h r a  el estándar GSM de telefonía móvil, la S M L n n  vale 9dB, el 
nivel de señal mínimo a la entrada es -1O2dBm (sensibilidad) y la potencia máxima de 

una señal interferente es de Pinz49dBrn 1701. El dato de la SAK;),,,, indica que la 
potencia de señal interferente referida a la entrada debe ser al menos 9dB más pequeña 
que la potencia mínima de la señal de entrada, es de=ir, 

Con estos valores y:haciendo uso de la ecuación (8.6) podemos calcular fácilmente el 
iiP3 totai dei receptor: 

e,, - IIM 3 
11~3,. = 5 + pindBm = -qn =-18dBm (8.17) 

2 2 

Sin embargo, para el sistema GPS no se tiene el dato de la SlWLn1,, y por lo tanto no 
se puede hacer el cálculo de la NFr y el IP3 total de la misma forma. Para este tipo de 
casos se uuliza el concepto de rango dinámico libre de espurios (SFDR Sp~rious Free 

Dynamic Range). 



El rango dinámico (DR) se define como la relación entre el máximo nivel de entrada 

que un circuito puede tolerar y el mínimo nivel de entrada para el cual el circuito 

proporciona una señal de calidad aceptable a su salida. Como quiera que no es clara la 

determinación de los límites superior e inferior, en muchas ocasiones se suele utilizar el 

concepto de rango dinámico libre de espurios. El SFDR es el DR tomando como límite 

superior el comportamiento frente a la intermodulación y como límite inferior la 

sensibilidad. 

El límite superior del SFDR es el máximo nivel a la entrada en un análtsis de dos 

tonos para el cual los lIM3 no exceden la potencia de ruido a la entrada (PNI) 
Despejando de la ecuación (8.7) tenemos que la potencia de la señal interferente vale: 

Pin = 
2. IIP3 + IIM3 

3 

La potencia de la señal interferente máxima será aquella para la que los productos de 

intermodulación de tercer orden alcanzan al ruido (IIM~=PN~). Por tanto el límite 

superior será: 

El límite inferior del SFDR viene dado por la sensibilidad, es decir, la potencia 

m'nima a la entrada que es capaz de detectar el sistema con una S N R  aceptable a la 

salida. 

Una vez definidos los límites superior e inferior, el SFDR queda: 

2. IIP3 - PNi 
SFDR = Pin,, - Pin min . = - SNR,,, 3 

Como se puede observar, el SFDR será tanto mayor cuanto mayor sea el IIP3 del 
sistema frente al ruido (PNJ y menor la SNR requerida a la salida del mismo. Como ya 
hemos comentado, el estándar GPS no proporciona un valor de la SNR mínima 



requerida a la salida. En estos casos, a la hora de calcular los IIP3 de los diferentes 

bloques del sistema, se toma el Peak-SFDR como figura de mérito 1591) 

2 .  IIP3 - P, 
Peak- SFDR = 

3 

Por lo tanto, para determinar la figura de ruido, ganancia e 112'3 de cada uno de los 

bloques elegiremos sus valores de forma que el Peak-SFDR sea máximo, o lo que es lo 

mismo, la elección se hace para que la potencia de los productos de intermodulauón a 

la salida no sean mayores que el ruido (OIM3 I PNJ! Con esta restricción sabremos que 

a la salida tendremos la S N R  máxima y que el1 nivel de mido a¡ la salida viene 

determinado por el ruido térmico y no por los productos de intermodulación, que es lo 

que se pretende en una aplicación del tipo del GPS en la que no se especifica un valor 

mínimo de la S N R  a la salida. 

Como conclusión a este apartado podemos decir que para nuegro diseño del cabezal 

debemos buscar una NF pequeña y un I P 3  lo más grande posible, respetando la 

restricción de que los OIM3 sean menores que el PN~.  Como se comentó en el apartado 

8.2.3, el O R ?  es una medida relativa a los valores de los tonos de test utilizados. En el 

caso del sistema GPS esos tonos son de -53dBm [59]. 

En resumen, las características de la cadena de recepción son: 

NFT = La mínima posible, limitada por la condición Peak-SFDR 

IIP3 = Lo mayor posible, limitada por la condición Peak-SFDR 

Estos requerimientos de diseño están pensados para el caso peor. Sin embargo, hay 

que tener en cuenta que las antenas pasivas que se suelen utilizar en las aplicaciones 

portátiles tienen por lo general una ganancia muy baja y, por tanto, las1 especificaciones 

en cuanto a la linealidad se relajan [54]. Por el contrario, este mismo hecho impone 
~ ~ 2 s  re~t r i~&~?es  zún maxrnrpc ,.,A-., nar* 12 fimiríl JP -- ---- niidn y !a ganancia, sobre todo de las 

primeras etapas. 

8.3.3.2 Determinación de las-especificaciones de los bloques 

Haciendo uso de la herramienta de simulación de sistemas de A P M C  [68], hemos 

hecho diferentes simulaciones con objeto de regular las características individuales 



(ganancia, figura de ruido, etc.) de cada elemento de la cadena de recepción. El objetivo 

final es obtener un sistema que cumpla las especificaciones deseadas y que las 

caractensticas individuales de cada uno de los bloques sean lo menos restrictivas 
posible. De esta forma será más fácil su implementación y, por lo tanto, el circuito 

resultante será más barato. El método utilizado en las simulaciones ha sido la 

optirnización manual (Tunning), ya que con él se puede ver de una manera directa e 
instantánea cómo vana el resultado total a medida que cambiamos las caractensticas de 

los bloques del circuito. 

En la Tabla 11 se muestran las especificaciones de cada uno de los bloques del 

receptor obtenidas tras vanas simulaciones. En las Figuras 8.11, 8.12 y 8.13 se 
representan los valores acumulados de la ganancia, figura de ruido e IIP3 para los 

&fe:ei,tes h ! ~ q ~ e s  qüe confmman e! sistema. 

Teniendo en cuenta estos datos, las caractensticas globales del sistema son las 

siguientes: 

Tabla 11 Especificaciones de los bloques del receptor 

LNA Mezclador Amplificador Filtm Amplificador 

IF ~lneal 

Ganancia (de) 17 4 15 -3 65 

NF (d8) 2.5 6 3 3 8 
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Figura 8.1 1 Ganancia acumulada a la salida de cada uno de los bloques. G~=90&. 

Bloque 

Figura 8.12 Figura de &ido acumulada a la entrada de cada uno de los bloques. NFr=2.8&. 
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Figura 8.13 IIP3 acumulado a la entrada de cada uno de los bloques. IIP3=-25.4dBm. 

Obsérvese que la potencia de los productos de intermodulación a la salida (OIM3) es 
exactamente igual a la del ruido (Pm), con lo que se cumple la condición de maximizar 

la SNR a la salida del cabezal. Su valor lo podemos obtener haciendo uso de la 
expresión (8.1 3): 

Con este valor podemos calcular la relación SNR a la salida final del sistema 
(incluyendo el procesado digital) aplicando la ecuación (8.14): 

Este valor obtenido es, en realidad, bastante alto. Sin embargo, a este dato habna 
que restar 3dB debido al ruido en banda que supone el código P para nuestra señal y el 
ruido introducido por el ADC. Estas pérdidas se suelen estimar del orden de 3dB si el 
ADC es de 1 bit y de 0.7dB si es de dos bits. Esto quiere decir que la relación SNR a la 



salida final del sistema estará, por lo general, por encima de 15dB, la cual sigue siendo 

bastante alta (la mayoría de los sistemas de comunicación exigen una S N R  a la salida de 

9 a 10 dB). Por tanto, en el diseño de nuestro cabezal tenemos bastante holgura en 

cuanto a las restricciones de NF e IP3 ya que un aumento en estos valores sólo supone 

un aumento en el tiempo de respuesta del- GPS, manteniéndose el correcto 

funcionamiento del mismo. 

Como conclusión a este apartado debemos observar que nuestro LNA debe 

presentar una ganancia superior a 17dB, una NF inferior a 2.5dB y un IIP3 superior a 

- 24 dBm. 

8.4 HBTs de SiGe 

En la actualidad, los transistores bipolares de heteroestructuras (HBTs) son los a 

dispositivos basados en tecnologías de SiGe más desarrollados. Desde el punto de vista - m 
O 

del diseñador, los HBTs de SiGe son muy similares a los BJTs de Si y, por tanto, los 
- 

principios de diseño aplicables a los circuitos basados en BJTs de Si se pueden aplicar 
0 
m 

E 

de forma directa al diséño de circuitos con HBTs de SiGe. El uso de ld tecnología SiGe O 

trae asociada, además, otra serie de ventajas las cuales pasamos a presentar en la n 

siguiente sección donde analizaremos la estructura de este tipo de transistores y su E 
a 

principio de funcionamiento. n - 

8.4.1 Estructura y principio de funcionamiento de los HBTs de SiGe 
3 O 

Los HBTs de SiGe son transistores npn bipolares en los que la base está formada por 

una capa muy estrecha (<50nm) de Sii.,Ge, crecida de forma seudomórfica. La 

concentración de Ge puede llegar a ser muy elevada (50%) variando desde el lado de 

emisor al de colector, y el espesor de la base se puede hacer realmente pequeño, 
Negándose a valores de 5 a 10 nm. En la Figura 8.14 se muestra la estructura tipica de 
un HBT de SiGe gradual. + 



Figura 8.14 Estnietura tí+ de un HBT de Si& gradual. 

Para ayudar a entender los beneficios de los HBT, comparamos en la Figura 8.15 los 
diagramas de bandas de energía de un transistor bipolar de homounión qbn con un 
transistor b i p k  de heterounión operando en zona activa directa. La mmente de 
coiector, como se puede observar en la Figura 8.16, se compone Pr;ncip.imente de la 
comente de electrones inyectada desde el emisor a la base, 1, menos el término de 
recombinación en la base (pequeiío). La comente de base consiste principalmente en la 
codente de huecos, I,,,, inyectados m el emisor desde b base, menos la recombinación en 
k base o en las zonas de deplexión de la unión emisor-base (que deberían ser pequenaS). 
Para en& d funcionamiento de los KBTs es necesario ver cómo esas corrientes están 
relacionadas con los potenciales de contacto y las concan~ciones de átomos de impureza 
en Ia base y el emisor. 

Figura 8.15 Diagrama de bandas de energía de un transistor bipoiar de homounión npn-Si y un 
transistor bipoiar de heterounión npn-Si/SiGe. 
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Figura 8.16 Esquema simplificado del flujo de corriente en un transistor de homounión npn-Si. 
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esta discusión) se puede aplicar los modelos de primer orden de los BJTsipara comparar la 

magnitud de esas dos componentes principales de comente. Ip e I,, son corrientes de 

difusión. Si el ancho de base entre las zonas de carga,espacial de ernisoriy colector es Wb, 
el ancho de emisor WP, y se asume que en ambas, regiones los niveles de dopaje no 

producen degeneración del semiconductor; la estadística de Boltzmam nos da las 

concentraciones de portadores minoritarios: 

En estas ecuaciones n, es la concentración intnnseca para los semiconductores de base y 
emisor, (Sij para ia homounión 3jT. VJE es la renbi8n aplicada a la uiiión B-E. La 
concentración de dopaje en el emisor de Si tipo n es y en la base de S? tipo) es A. D,, y 
Dp son los coeficientes de difusión (difusividades) de los electrones y de los huecos. 

Tomando la relación entre las ecuaciones (8.25) y (8.26) resulta: 

ecuación que representa una cota superior del valor de P. Así pues, si el dopaje es el 

mismo tanto en el emisor como en la base y las anchuras de base y emisor son iguales, 



entonces pmax vendrá dada por la relación entre la difusividad de electrones y la de 

huecos. Esta relación es aproximadamente 3 para el Si. Estos valores corresponderían a los 

valores de p para las homouniones npn con niveles de dopaje iguales. Por ello, para 

obtener una p adecuada en los dispositivos de homounión, el dopaje de emisor debe 

exceder el de la base por un margen significativo. 

En la Figura 8.15 se muestra también el diagrama de bandas correspondiente a un 

HBT. En este tipo de dispositivos, la anchura de la banda prohibida cambia de forma 

gradual desde E a  cerca del emisor hasta Eco-dEc cerca del colector. Esta variación de la 

anchura de la banda prohibida establece un gradiente en la energía de la banda de 

conducción de Wb, el cual constituye un campo eléctrico que ayuda al movimiento 

de los electrones a través de la base pl]. El resultado de la aparición de este campo 

elécmco es la reducción del tiempo de tránsito a través de la base (TBC) y un aumento de la 

ganancia en corriente 0. Así pues, para los HBTs la ganancia en corriente tendrá un 

término adicional que refleja este fenómeno: 

Debido a que es posible obtener decenas de meV para AE~vanando la concentración 

de Ge, la ganancia en corriente máxima se puede incrementar hasta una cantidad muy 

elevada, aunque en la mayona de las aplicaciones prácticas estas ganancias elevadas 

(superiores a 100) no se suelen utilizar. 

La reducción del tiempo de tránsito a través de la base hace que la frecuencia de corte 

pueda alcanzar valores muy elevados P2][73] y el aumento de la ganancia en corriente 
n~rrnit~ n l w  y-- CP n i w r l a  r~rlilrir A- l a  r ~ c i c t ~ n r i a  CPAP JP -- h a c e  i n r r ~ m ~ n t a n r l n  -- l a  a n r h i ~ r a  -----a-&- JP -- pcta --- 
región manteniendo una p adecuada. Sin embargo, hay que tener en cuenta que si la 

anchura de la base aumenta, el tiempo de tránsito a través de dicha región se ve 

incrementado y por tanto, hay un compromiso entre el tiempo de tránsito y la resistencia 

de la base para la optimización del funcionamiento a altas frecuencias p4]. 

Por otro lado, para conseguir valores de corriente elevados en los BJTs, el dopaje de 

la base debe ser pequeño de forma que se disminuya la recombinación de los 

portadores minoritarios en dicha región. Sin embargo, como hemos mencionado, esto 

entra en conflicto con la exigencia de tener valores de Tna bajos para poder operar a 



frecuencias elevadas. El uso de HBTs en vez de BJTs ofrece, al mismo tiempo, una 

ganancia de corriente elevada y un nivel de dopaje de la base por encima de 1020 cm-3. 

Desde el punto de vista circuital, la elevada ganancia que presentan los HBTs trae 

consigo una serie de ventajas. En-primer lugar, la corriente de colector'en los HBTs de 

SiGe es mayor que para los BJTs de Si con lo que se pueden hacer etapas 

amplificadoras con resistencia de salida más elevada y fuentes de corriente más estables. 

Además, la resistencia de entrada-mejora, con lo que mejoran las propiedades de las 

etapas de entrada de LNAs respecto al ruido [56]. Por último, debCdo a la elevada 

ganancia que presentan los HBTs de SiGe a frecuencias por encima de 2 GHz, es 

posible el uso de técnicas de linealización por realimentación, lo cual trae aparejado una 

buena respuesta respecto a la intermodulación en amplificadores de potencia y LNAs. 

La principai desventaja de ia tecnoiogía Dipoiar de siiicio, para 5u u5o en &temas de 

comunicaciones, es la baja tensión de ruptura que presentan, lo cual hace que se 

complique sobre todo el diseño de amplificadores de potencia. Este ,problema no es 

específico del SiGe, sino de todos los procesos bipolares basados en Si, donde el 

tiempo de tránsito no está determinado tanto por, la anchura de la base sino por la 

anchura del colector [56]. La tensión de ruptura es también la razón de la limitación de 

la ganancia de corriente ya que un valor muy elevado de la misma puede producir un 

empeoramiento de la multiplicación por avalancha en el colector. 

8.4.2 Características de los HBTs utilizados 

Los HBTs de SiGe utilizados para la realización de este diseño son los suministrados 

en el proceso BYR (0.8 pm HBT BiCMOS) de la empresa AMS. Su producción se basa 

en un proceso de bajo coste de fabricación de BJTs. El material de partida es una oblea 
1 

de silicio tipo p poco dopada de resistividad 19 0 cm. El primer paso en el proceso de 
f&ri:ucióri c~cr_lr_te en 12 f~rm2&3fi de ~ f i 2  ~ 1 p 2  efitewíl& y h implantación del rhnn~l- 

~top para el aislamiento lateral. Seguidamente se forman la capa del colector mediante 

deposición química (CVD) la cual se separa mediante un proceso de recesión LOCOS. 

El siguiente paso es el crecimiento selectivo de la¡ base de SiGe mediante CVD. La 
concentrauon de eerrnanio ha sido graduada de forma iineai a través de ia base, siendo 

su fracción molar máxima del 15%. Como último de la formación del transi&r, se 

genera los contactos de Base y Emisor. Finalmente el proceso termina con las 

metaitzaciones de los contactos de emisor, base y colector. La tecnología usada utiliza 

un tamaño mínimo de litografía de 0.8 pm y dos caIjas de metal. 



Además de los HBTs descritos, el proceso BYR proporciona también varactores, 

dos tipos de condensadores, transistores NMOS y PMOS, varios tipos de resistencias 

con diferentes resistividades e inductancias espirales integradas cuadradas. 

En cuanto a las caractensticas eléctricas de los HBTs ulllizados, nos centraremos en 

aquellas más importantes para la optimización del LNA. Ya hemos mencionado que los 

parámetros más importantes para la optirnización del LNA son el tiempo de tránsito en 

directa (relacionado con la frecuencia de corte o frecuencia de tránsitojcr) y la constante 

de tiempo formada por la resistencia de base total y la capacidad de entrada T, = & 
CIN (relacionado con la frecuencia máxima de oscilaciónf;lIM->. Estos parámetros deben 

ser lo más pequeños posible. La fábrica proporciona transistores de base simple que 

poseen u n a b  de 35 GHz y unaf;,, de 30GHz y transistores con dos bases que, si bien, 
el iT-&rIio &,fTy que la de la base no iliu&ficacióil, 

superan a los anteriores en cuanto af;lla. (40GHz) debido a la reducción de la resistencia 

de base. 

8.5 Arquitectura del LNA 

En la Figura 8.17 se muestra el circuito simplificado del LNA. Desde el punto de 

vista del análisis del ruido el elemento que mayor influencia tiene es el transistor de 

entrada en configuración emisor-común @as,). Por tanto, parámetros tales como su 

longitud de emisor (la cual define el área del mismo) y su corriente de polarización son 

fundamentales para conseguir la menor figura de ruido posible. La tensión entre la base 

y el emisor (VE) de Q ~ S I  la fija el circuito de polarización formado por QM,~, RREF, 
RJQLI y Rpou. La etapa cascodo, formada p o r Q ~ s i  y Q a ~ 2 ,  reduce la capacidad Miller, 

y con ello la capacidad efectiva entre la base y el colector (CK) deQuj1. De esta forma, 

la CK efectiva se mantiene pequeña con lo que se conseguirán altas ganancias a 

frecuencias elevadas. Además, la etapa cascodo tiene un efecto despreciable en el ruido 

del circuito y ayuda a hater al amplificador unilateral (Sf2 pequeño). Este es un 

prerrequisito de muchos sistemas de comunicaciones para prevenir los retornos de 

pericic. de! Qsc;ladnr LDC.' (LQ) des& e! .TAezcJ1&r haCi2 zfitefig [56]. E! circiim 
resonante paralelo formado por L y C actúa como carga para la etapa cascodo. Su 

frecuencia de resonancia se ajusta a la frecuencia de interés (1.57542GHz) y gracias a 

ello obtenemos una ganancia elevada para tensiones de alimentación relativamente 

bajas. La etapa de salida es un seguidor de emisor @OUT) y proporciona baja impedancia 

a la salida [75]. El circuito se ha diseñado para tensiones de alimentación de 3V e 

impedancias de fuente y carga de 50Q para facilitar su medida. 



Figura 8.1 7 Esquemático del LNA simplificado. 

8.5.1 Diseño 

En  primer lugar, debido a que se trata de un amplificador sintonizado, lo primero 

que se debe hacer es c&cular los valores de L y C adecuados. El circuito resonante LC 

opera como una carga de alta impedancia a la frecuencia de resonancia, por lo que el 

circuito presenta su pico de ganancia a dicha frecuencia. Los valores de L y C se 

escogen de forma que la frecuencia de resonancia del tanqie coincida con la frecuencia 

de interés (1.57542GHz). 

Sin embargo hay que tener en cuenta que en paralelo al tanque tenemos una 

impedancia debida a los elementos parás~tos del transistor-de saiida @OUT) y de ia etapa 

cascodo. Por tanto, una vez calculados los valores de L y C se deberániajustar mediante 

simulaciones posteriores para que la frecuencia de resonancia sea la correcta. 

Eebido a. que e! LNA es !a primera e t q x  eri Un receptm, su f i p n  de '..'do se ruma 

directamente a la del sistema. Por tanto, se hace necesario el estudio,del ruido en los 

transistores bipolares p?ra, de esta manera, encontrar las estructuras &e lo minimizan. 

El ruido de entrada de un transistor bipolar es proporcional a la resistencia de entrada 
1 

del mismo. Dicha resistencia es a su vez proporcional a la resistencia de base tz, y a la de 

emisor re = V, l Ice (VT es la tensión térmica e 1& es la corriente de colector de 

polarización). Por tanto, para que el ruido sea mínimo, el transistor debe tener un área 



grande @ara minimizar rb) y ha de estar polarizado a una corriente lo más alta posible 

@ara minimizar re). Sin embargo, si aumentamos mucho el tamaño del transistor, 

también aumentará la capacidad de entrada ya que ésta está formada por CUE y la parte 

de Csc que se refleja hacia la entrada según MiUer. El aumento de la capacidad de 

entrada redunda en una atenuación de la señal de entrada y un aumento de la NF. 
Además, el que las capacidades colector-base y colector-sustrato sean más grandes hace 

que la ganancia de tensión sea más pequeña, y el que la corriente de polarización sea 

grande contribuye al aumento de la capacidad de difusión de base a emisor así como 

aumenta el mido de metraiia (sbot noise) de la base [59][71][76]. Esto último se muestra 

en la ecuación 

- 
donde ii es el valor eficaz de la corriente de ruido, q es la carga del electrón (aprox. 

1.6.10-"C) y Af es el ancho de banda de ruido. La discusión anterior muestra que la NF 
alcanza un mínimo para una combinación determinada de tamaño y corriente de 

polarización. En consecuencia, el método a seguir para calcular el punto de polarización 

del transistor principal será realizar un proceso iterativo teniendo como variables la 

corriente de polarización, el área y multiplicidad del transistor en busca de aquella 

combinación que proporcione una menor NE 

El circuito de polarización es una fuente de corriente en espejo. R M ) L ~  y fijan la 

corriente de base de QFQL yQust .  Con objeto de evitar que parte de la señal alterna de 

entrada derive hacia el circuito de polarización, RPW debe ser grande comparada con la 

impedancia de entrada en alterna del amplificador. Para minimizar el consumo de 

potencia en lo posibie, hemos eiegido un vaior de i i P O ~ 1  diez veces mayor que ei de 

bu. Por último, ajustamos RREF para obtener la corriente de polarización deseada. 

El siguiente paso para minimizar la NF consiste en determinar la impedancia de la 

fuente de pequeña señal que debe ver el transistor a S" entrada para que Pste presente 

una NF mínima. Por lo general la impedancia de fuente que realmente tiene nuestro 

circuito (R.,=5052) rara vez coincide con la impedancia de fuente para mínimo mido 

(R.,NF~,,;~). Por tanto, debemos elegir entre adaptar para mínimo ruido (forzar a que la 

impedancia de fuente se parezca a R 1 ~ n f j n  mediante una red de adaptación al efecto) o 

adaptar para máxima transferencia de potencia (forzar a que la impedancia de entrada 

del transistor se parezca a R.,). Sin embargo existen técnicas que permiten hacer que 



Rfi~,i/rn se parezca lo más posible a R. Una de esas técnicas es la denominada 

degeneración inductiva [2], la cual consiste en introducir una inductancia en serie con d 
emisor tal y como se muestra en la Figura 8.18. El1 valor de dicha inductancia viene 

dado por la siguiente expresión aproximada [56] [77: 

Como se puede observar, cuanto mayor sea la frecuencia de corte del transistor fij, 
menor será el valor de la inductancia a utilizar y por tanto menor será la cantidad de 

ruido añadido al LNA por las pérdidas óhmicas asociadas a dicha inductancia. Al 
introducir esta inductancia hacemos que el coeficiente de reflexión para mínimo ruido 

sea r,,, = 1 + jX, es decir, su parte real vale 500. Seguidamente, mediante el uso de 

una inductancia colocada en serie con la entrada del circuito (U) se eliminará la parte 

imaginaria de r,,,. De esta manera conseguimos adaptar tanto para mínimo ruido 

como para máxima transferencia de potencia. 

Qoi 

Figura 8.1 8 Esquemático del LNA simplificado con degeneración inductiva. 

Una vez hecho todo esto, sólo faltana adaptar la salida. Para ello, ajustamos la parte 

real de la alta impedancia de salida que presenta el cascodo a 50a mediante un seguidor 

de emisor. La parte imaginaria la eliminamos mediante un condensador en serie. 

Nótese que cuando empleamos adaptación conjugada a la salida, obtenemos la 

ganancia máxima del circuito, pero, si la impedancia de salida la ajustamos para máxima 



transferencia de potencia, lo que obtenemos es máxima potencia a la salida, con lo que 

el punto de compresión a 1dB y el IP3 aumentan. 

Previamente al diseño debemos tener en cuenta la influencia de una serie de efectos 
parásitos que influyen de manera considerable en el funcionamiento del circuito. Estos 

efectos se deben a los elementos parásitos introducidos por los pads de conexión, el hilo 

de soldadura entre elpad y la patilla, y el empaquetamiento en sí. Si no se consideraran 
dichos elementos, los resultados obtenidos a partir de las distintas simulaciones 
diferirán de los obtenidos en las medidas. Estos efectos provienen de la necesidad de 
empaquetar el circuito para su medida. Sin embargo, nuestros diseños se han realizado 

para medida directamente sobre la oblea (on wafeer) y por tanto sólo será necesario tener 
en cuenta el efecto de lospadr de conexión. 

ünpad no es más que una isia de metai conectada a las zonas adecuadas del circuito 

integrado sobre el cual descansará la punta de medida. Al ser una zona de metal sobre 

un sustrato de silicio, éste puede modelarse mediante una capacidad parásita en serie 
con una resistencia, entre el metal y el sustrato. En la Figura 8.19 se muestra un 

esquema circuital delpad. Los valores de C y R los obtenemos a partir de la medida de 
las estructuras en abierto y cortocircuito. Los valores obtenidos para nuestros pads son 

de C=250fF y R=310R. 

Figura 8.19 Circuito equivalente de un pud de conexión. 

8.5.2 Diseño 1 

En este diseño hemos seguido el proceso completo desarrollado en el apartado 
anterior haciendo uso de la librena original de 20 inductores cuadrados. Por tanto, se 
trata de un circuito como el del la Figura 8.18. 



En primer lugar calculamos los valores de L y C para que la frecuencia del circuito 

tanque sea 1.57542GHz. Debido a que disponemos de tan sólo 20 inductores en la 

librería original, elegiremos la inductancia de aquel inductor que presente un mayor 

factor de calidad a la frecuencia de interés y posteriormente calculamos el valor del 

condensador necesario para que la frecuencia de resonancia se ajuste a la deseada según 

la ecuación (8.29). El inductor elegido es el SP038S3 el cual presenta una inductancia de 

3.8nH. El condensador que debemos utilizar es de 2.lpF. 

Una vez calculados los valores del tanque pasamos a polarizar el circuito. Como se 

puede ver en la Figura 8.18, la estructura escogida para la polarización es la de un espejo 

de corriente degenerado por la base donde los valores de . ~ L I  y Rmu definirán las 

corrientes de base de los transistores Q ~ L  y QCAJI. El valor de R p o ~  debe ser lo 
c.-Gp;-n+----+- - 1 - x ~ J n  para que Yfecte '1) fi?fi-Gn2m&fit~ &! & C ~ i í ~  en rbuimen_ ~UIICICIILCiIIICIICC C.C. * -U" 

de alterna (ac). Por este motivo, el valor seleccio*ado es de 2kQ. Eor otro lado, la 

resistencia ~ L I  es de aproximadamente 20kn. De esta forma, la corriente que circula 

por el transistor QWL es 10 veces menor que la que circula por QUJI con lo que se 

minimiza el consumo de poteda .  Finalmente, para conseguir la menor figura de ruido 

(NF) posible regulamos la corriente de polarización con la resistencia RREF. Dando 

valores y tras realizar el proceso iterativo de optimización obtenemos' que la corriente 
de polarización para mínimo ruido es de aproximadamente 10mA y que para conseguir 

esa corriente debemos poner una RREF de 2kQ. 

Seguidamente pasamos al escalado del área de emisor y la multiplicidad del transistor 

QUJI para minimizar la figura de ruido (NF). Así, el área de emisor óptimo para 
mínimo ruido es de 30 aunque para obtener máxima ganancia necesitamos un área 

bastante menor. La multiplicidad óptima de QUJI es de 5. El área del resto de 

transistores del circuito la hemos fijado a 30. Para que se siga manteniendo una relación 
de 1 a 10 entre la corrjeate de po!a~zaci& deQmL 'r'Qas; hemGs cepj,??d9 n a x p  r n r i r l i f i r a r  

Y"' "'"""'"' 

el valor de h 1 ~ 1  a 23kQ. 

Una vez polarizado el circuito pasamos a la degeneración inductiva. Para ello, como 
SP mencionó anteriormente, introducimos una inductancia Le en serie con el emisor de 

Q ~ J I  La inductancia a ualizar debe tener un valor parecido al dado por la por la 

ecuación (8.31) de forma que el coeficiente de reflexión para mínimo ruido resulte 

cercano a r,,, = 1 + jX. Buscando en la librería de AMSiobtenemos que el inductor 

más adecuado es el SP014S3 cuya inductancia es de 1.38nH. El coeficiente de reflexión , 
para mínimo ruido que se obtiene es de r,,, = l . l +  j0.48. Para eliminar la parte 

imaginaria de r,,, debemos introducir una inductancia en serie con la entrada del 



circuito (Lb). Sin embargo, debido al bajo factor de calidad de las inductancias de la 

librería comprobamos que era imposible conseguir el resultado esperado @robamos 

con valores ideales y si se conseguía un Tmin igual a 1). De esta manera, optamos por no 

utilizar inductancia de base con lo que, aunque no conseguimos una adaptación perfecta 

a la entrada (VSWRtfl), si alcanzamos valores aceptables de adaptación (VSWR1-2.5) 

y de figura de ruido (m2.5dB) .  

Finalmente pasamos a la adaptación de la salida. Esto se hizo regulando la corriente 
de la etapa de salida mediante la resistencia ROUT para que la impedancia vista desde el 

exterior tuviese una parte real cercana a 50Q y quitando la parte imaginaria de dicha 

impedancia de salida mediante un condensador en serie. Los valores obtenidos son 

Ron = 3kQ y Con = 3.4pF. 

Ahora sólo falta introducir los efectos parásitos de lospads. Para ello conectamos a la 

entrada y a la salida del LNA el circuito equivalente de los pads de conexión (Figura 

8.19). Básicamente, el efecto más apreciable es un ligero aumento de la NF debido a la 
resistencia que introduce elpad. El resto de los parámetros permanecen casi iguales. 

En la Tabla 111 se muestran los parámetros característicos del circuito para la 
frecuencia de 1.575GHz tras la simulación circuital. 

Tabla 111 Parámetros característicos del Diseño 1 

En la Figura 8.20 se muestra el layo& final del circuito. El área ocupada es de 

1.3x0.8mm y, como se puede observar, las inductancias son los elementos que más 

superficie ocupan. Los parámetros característicos del circuito tras la simulación 
postbyout se muestran en la Figura 8.21, siendo sus valores para la frecuencia de 

1.575GHz los que se muestran en la Tabla IV. La potencia consumida es de 32mW. 
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Figura 8.21 Resultados de la simulación del Diseño 1. 

Tabla IV Parámetros caractensticos del Diseño 1 

Este amplificador no cumple las especificaciones marcadas en la Tabla 11 debido 

sobre todo a la NF obtenida. Si quisiéramos mejorar este aspecto la única posibilidad 

sena eliminar la degeneración inductiva. 

En este primer diseño, introdujimos la inductancia h para hacer que Tmin  se 

pareciera lo más posible a l +  j X .  Sin embargo esto hace que otros parámetros del 

circuito como la ganancia y la NF se vean afectados negativamente. Esto obedece a que 

con degeneración inductiva se consigue adaptación conjugada y mínimo ruido a la vez, 

pero esto no quiere decir que el NF que se obtiene sea el más pequeño de los que se 

pueden alcanzar con el transistor utilizado. Por otro lado, es bien sabido que hacer 

adaptación conjugada a la salida no es lo mismo que adaptar para máxima potencia [78]. 
Cuando uno hace adaptación conjugada lo que obtiene es la máxima ganancia del 

circuito, mientras que cuando uno hace adaptación para máxima potencia lo que se 

consigue es tener máxima potencia de salida, es decir, se consigue que aumente el punto 



de compresión a 1 dB (P16B). Este parámetro, también conocido como potencia de 

salida a un dB de compresión, define la potencia máxima disponible a la salida del 

transistor amplificando éste todavía de forma lineal. Cuando uno adapta para máxima 

potencia de salida se consiguen ganancias un poco inferiores a las que se consiguen 

cuando se hace adaptación conjugada. Además, la adaptación de la ,salida (VSWR2) 
empeora. Sin embargo, la ventaja es que el IP3 aumenta mucho con lo que si lo que se 

quiere es conseguir una buena linealidad la mejor solución es utilizar un circuito que 

esté un poco desadaptado a la salida. 

Siguiendo estas directrices se podría desarrollar un circuito sin degeneración 

inductiva con una NF y un ZZP3 mejores pero con un VSIE;?L mucho peor [79]. Esto 

abunda en la idea de que uno de los elementos más importantes en, el dseño de un 

LNA son !os indiirtores y que por tanto las prestaciones de un TNA es un compromiso 

entre la corriente de polarización, las dimensiones de los transistores y las características 

de los inductores utilizados. 

La librería de 20 inductores uuiizada en el diseño anterior presentaba el problema de 
que además de proporcionar un número bastante limitado de op,ciones, la única 

información que suministraban los fabricantes era'su circuito equivalente. Por tanto, 

cada vez que tuvimos que incluir un inductor nos vimos obligados a-probar con todas y 

cada una de las 20 bobinas que componían la librería. Otro problema adicional era que 
no proporcionaban a que frecuencia se había hecho la caracterización de los inductores, 

ni que rango de validez tenía el modelo, con lo que no podíamos estar seguros de que 

los elementos del circuito equivalente predecían de forma correcta el funcionamiento 
del inductor a nuestra frecuencia de trabajo. Además la inductancia del circuito 

equivalente no coincide con la inductancia que se ve desde el exterior del inductor y, 

por tanto, el diseñador no sabe a priori que inductancia real está utilizando. 

En este diseño haremos uso de la herramienta presentada en al capítulo anterior con 
lo que se eliminan las incógnitas anteriores. En este caso tenemos un mayor número de 
- - - :L: l :J->--  I I  9 A :-J..-, ---- \ -^-A l..- -..- l^" -1 ,-,,,-,- A," -,,, ll"r1, ,1;,, ,,..,11,, 
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inductores cuya inductancia vista desde el exterior coincide con (la que desea el 

diseñador a la frecuencia de trabajo. Además, la herramienta proporciona el factor de 

calidad a dicha frecuencia evitándose así que tengamos que probar con todos los 
inductores. Conjuntamente, la herramienta proporciona el rango de vdidez del modelo 

del inductor, eliminando la incertidumbre comentada. Por último, el programa ayuda a 



la minirnización del área consumida ya que añade información sobre las dimensiones 

del hyout. 

Otro detalle importante es que la calidad de los inductores es ahora mucho mejor 

debido a que la geometría de las espirales es prácticamente circular. De hecho, 

simplemente cambiando los inductores L y Le por sus equivalentes en la nueva librena 

(L=3.8nH y Lez1.34nH) obtenemos los resultados que se muestran en la Tabla V, los 

cuales son mejores que los de la Tabla IV. 

Tabla V Parámetros caractensticos del Diseño 2.1 

Sin embargo, haciendo uso de la flexibilidad de la herramienta, hemos cambiado el 

inductor Le por uno con una inductancia de 0.68nH más adecuado a nuestro diseño. 

Con este cambio obtenemos los resultados de la Tabla VI. Nótese como ha mejorado la 

ganancia así como el ruido y la adaptación a la entrada. 

Tabla VI Parámetros característicos del Diseño 2.2 

Esta mejora de prestaciones nos hace pensar que se podría conseguir prestaciones 

similares e incluso superiores a las del diseño 1 con un consumo de potencia menor. De 

hecho, si disminuimos la corriente de polarización a la mitad poniendo una RREF de 
A L 0  n L c ~ . . ~ - n ~  1-0 P ~ W O P + P ~ ; E + ; P O C  m r r r t r o r l r i r  efi Tyh!y ]cI !yS rli&y pyzfi 7 ~ ~ 9  VUCLIALIIIV~ A a a  ~ n r a ~ ~ ~ ~ i u u ~ u u  i i ivuuuuau 

impensables con los inductores utilizados en el diseño 1. 
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Tabla VI1 Parámetros caractensticos del Diseño 2.3 

Al reducir la corriente a la mitad, la potencia consumida también se reduce a la 

mitad. Sin embargo, el escalado óptimo del área de emisor del transistor Qasr para 
conseguir la menor figura de ruido varia. Así, en la Figura 8.22 se muestra la NF del 
circuito frente al área de emisor del transistor mencionado para el nuevo valor de la 

corriente de polarización. En estas condiciones el área óptima para mínimo ruido es de 
20. 

2,65 l 

5- 1 O 15 20 25 30 35 

Area de emisor 

Figura 8.22 NF frente al área de emisor del transistorQoisr. 

Con este valor de áréa de emisor podemos mejorar las prestaciones en cuanto a 
ganancia y a ruido que se obtienen (ver Tabla VIII). La potencia consumida es ahora de 

Tabla VI11 Parámetros característicos del Diseño 2.4 



El hyout final del circuito es el representado en la Figura 8.23. Al igual que en el 

diseño 1, los inductores son los elementos que más área consumen. Sin embargo, los 

inductores utilizados en este nuevo diseño son más pequeños y, por tanto, el área 

ocupada es menor (0.9x0.8mm). E n  la Figura 8.24 se presentan los parámetros 

característicos del circuito tras la simulaciónpo.rthyo~t, y en la Tabla IX se detallan sus 

valores particularizados para 1 S75GHz. 

Figura 8.23 Layout del Diseño 2. 
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Figura 8.24 Resultados de la simulación del Diseño 2. 

Tabla IX Parámetros característicos del Diseño 2 

8.6 Conclusiones 

En  este capitulo hemos estudiado los aspectos más importantes en el diseño de un 

amplificador de bajo ryido completamente integrado utilizando HBTs de SiGe e 

inductores espirales integrados. Este amplificador será ?sado como primera etapa en un 

receptor de GPS. Por eiio en primer lugar estudiamos las señales transmitidas por los 
satélites que conforman el sistema de posicionamiento global y las arquitecturas pára la 
implementación de los receptores de GPS. Tras este estudio concluimos que la 

arquitectura que mejor se adecúa a este tipo de diseños es la de conversión simple de IF 
baja. Gracias a la configuración especial de las señales emitidas poi- los satélites del 

sistema GPS, esta estructura permite detectar dichas señales añadiendo una complejidad 

mínima al diseño del receptor. Esto, a su vez, redunda en una reducción del coste final 



del sistema. Seguidamente realizamos diferentes simulaciones a nivel de sistema de la 

estructura elegida y como resultado obtuvimos las especificaciones de diseño del LNA. 

El siguiente paso, antes del diseño del amplificador propiamente dicho, fue el 

estudio de los transistores bipolares de heteroestructura de SiGe. Prestamos especial 
atención a sus diferencias con los transistores de homounión y a las características 

particulares de los HBTs suministrados por AMS. Este estudio es crucial ya que de él 
depende la elección de parámetros tales como el área de emisor, número de bases, etc. 

de cada uno de los transistores utilizados en el diseño final. 

Seguidamente pasamos a la descripción del esquema circuital utilizado, destacándo 

aquellos parámetros de diseño que influyen de forma directa en la ganancia, la figura de 
ruido y la linealidad del circuito. Siguiendo las pautas de este estudio, implementamos 
dos diseños, uno haciendo uso de la librena de inductores original suministrada por la 

empresa AMS, y otro usando la librería desarrollada en el transcurso de este trabajo. 
Comprobamos que gracias a la mayor cantidad de inductores disponibles y a que éstos 
eran de mejor calidad, el diseño realizado con nuestra librena mejoraba muchas de las 

prestaciones conseguidas con la librena original. Los parámetros que más se vieron 
beneficiados fueron la potencia consumida y el área utilizada. 

Como conclusión final a este capítulo podemos decir que la disponibilidad de una 
librena de inductores con muchas posibilidades y que sea fácil de usar, resulta una 
herramienta de alto valor ya que faciiita el diseño y mejora las prestaciones del circuito 
final. Esta librería debe ser transparente para el diseñador, es decir, debe ocultarle 
aquellas cuestiones específicas del diseño de las bobinas integradas (incluida la 
generación del hyotlf), pero debe darle información sobre los parámetros externos, tanto 
eléctricos como físicos, de las mismas. 



CONCLUSIONES 

A lo largo de esta memoria se ha ido indicando las conclusiones parciales de cada 

uno de ios capítuios que ia componen. A continuación presentamos un resumen de ias 

mismas así como las líneas de investigación abiertas. 

El presente trabajo aborda el estudio de los inductores integrados, así como algunas 

de sus aplicaciones. Comenzamos en el primer capítulo presentando los principios de 

funcionamiento de los inductores integrados, detallando los fenómenos físicos que se 

manifiestan en este tipo de estructuras. Además se presenta alií un estado del arte, 

destacando librerías y herramientas de diseño que incluyan estos componentes. 

En  el segundo capítulo revisamos el modelo dásico comúnmente utilizado en la 

caracterización de los inductores integrados. Presentamos el procedimiento empleado 

en la reahzación de las medidas y la metodología d e  desacoplo de medidas (dc-embeddtng) 
necesario para aislar el dispositivo bajo prueba de los efectos parásitos de la estructura 

de medida que lo rodea. Por ultimo, el proceso de caracterización 

comúnmente utilizado para extraer los parámetros que componen el -modelo 

equivalente del inductor. Este proceso se basa en el ajuste por mínimos cuadrados de 

ias acimitancias de ias diferentes ramas que componen ei circuito equivaiente. Además 

de tener un coste computacional alto, el método de ajuste pierde parte de la 

información relacionada con los fenómenos físicos asociados al inductor. 

En e! capítdo 3 nos centramos en la elaboración de una sene de experimentos 

encaminados a evaluar aquellos fenómenos asociados a los inductores integrados que 

aún no habían sido considerados de forma adecuada. Así, se diseñaron experimentos 

orientados a estudiar: 

La influencia del número de lados sobre el valor de la inductancia y del factor 

de calidad; 



La influencia de la distribución de las vías en las prestaciones finales de la 

bobina integrada; 

La viabilidad de aumentar el valor de la inductancia mediante la disposición 

de estructuras en serie; y 

El efecto de las corrientes de torbellino. 

Otro de los objetivos del tercer capítulo fue el desarrollo de una librería de bobinas 

de valores comprendidos entre 0.5nH y 5nH para las frecuencias 0.85GHz, 1.5GHz, 
1.8GHz, 2.4GHz y 5.6GHz. La tecnología utilizada es la BiCMOS de SiGe de la 

empresa AMS (Atlsttia Mikm Jjsteme IntemationaJ [l]. 

En el capítulo 4, presentamos los resultados obtenidos tras la fabricación y medida 

de las estructuras descritas en el capítulo anterior, así como la interpretación de las 
mismas. 

Los resultados más relevantes se pueden resumir como sigue. En primer lugar se ha 

obtenido una librería de inductores integrados con valores de inductancia 
comprendidos entre 0.5nH y 5nH a las frecuencias de 0.85GHz, 1.5GHz, l.8GHz, 

2.4GHz y 5.6GHz, cuyos factores de calidad superan los de librerías precedentes de la 

empresa colaboradora AMS. 

En cuanto al resto de experimentos se constató que el factor de calidad de un 
inductor integrado aumenta si se utiliza un número elevado de lados y si se unen los 
metales que lo forman con una única vía continua en toda la longitud de la espiral. 

Por otro lado, el uso de estructuras serie no mejora las prestaciones de los inductores 
para la tecnología usada debido, principalmente, a los efectos del acoplamiento con el 

sustrato. Sin embargo, no se descarta que este tipo de estructuras puedan ser viables en 
otras tecnologías en las que el sustrato sea más aislante. 

Por último, se comprobó que los inductores diseñados con pistas que llegan hasta el 
centro no deben ser descartados ya que algunos son válidos en numerosas aplicaciones. 

Un resultado adicional de los experimentos es la gran cantidad de información 
adquirida. En total se fabricaron y midieron más de 100 inductores integrados con muy 

variadas características geométricas. Esta cantidad de información supera con mucho el 
número de estructuras medidas que se presentan en otros trabajos encontrados en la 
literatura que, en contados casos, supera la decena. Por elio, en los capítulos siguientes 
utilizamos esta información para investigar el modelado de los inductores integrados en 



busca de nuevos modelos que den cuenta del funcionamiento de los mismos de forma 

más .fiable. 

Como resultado de estas investigaciones en el capítulo 5 presentamos una 

modificación al modelo convencional que representa el funcionamiento de los 

inductores integrados para un rango de frecuencias superior. Este modelo se basa en la 

interpretación física de los fenómenos que ocurren en los inductores espirales 
-1 integrados, y presenta, como novedad, la inclusión de una resistencia que da cuenta de 

las pérdidas asociadas al óxido que hay entre el tlnderpass y. la espiral y entre las propias 

pistas. 

Por otro lado, en este capítulo se ofrecen expresiones cerradas para el cálculo de los 

elementos nuevos del modelo. Estas expresiones dependen de los parámetios 

geométricos y ciei proceso de fabricación y por eiio son aptas para ,su utiiización en 

modelos paramétricos. 

Por último, basándonos en el estudio del modelo modificado hemos desarrollado 

una nueva metodolo&a de extracción de parámetros más eficiente que el ajuste 

tradicional. Esta metodología no está basada en ajustes nu&éricoi y.dor tanto tiene un - - . . 
coste computacional muy reducido. Además, los resultados obtenidos con la nueva 

metodología, que reposa en la física del inductor, proporciona más información acerca 

de su respuesta. 

Aunque el modelo presentado en el capítulo 5 se ajusta bien a las medidas de las 

bobinas caracterizadas, tiene el problema de no ser escalable. De hecho, la obtención de 

este tipo de modelos escalables basados en elementos discretos cuyos valores de 

componentes se extraigan directamente de los parámetros del iuyo~t y de la tecnología, 

es un área de investigación de alto interés y que aún no está del todo explorada. Por esta 
I razón, gran parte de nuestro esfuerzo se dirigió al desarrollo de un modelo paramétrico 

para ia descripción de ios fenómenos fisicos que tienen iugar en ios inductores espiraies 

integrados sobre sustrato de silicio. El capítulo 6 está dedicado íntegramente a exponer - 1 

los frutos de este trabajo. Así, se obtuvo un conjunto de ecuaciones que caracterizan los 

elementos del circuito equivalente basándose en la interpretación física del -modelo 

modificado presentado en el capítulo 5. Las principales aportaciones realizadas en este 

trabajo se resumen a continuación: 

nueva fórmula para la inductancia de las bobinas espirales integradas que . 
tiene en cuenta la inductancia asociada a las pistas de interconexión de 'la 

espiral con el resto del circuito; 



nueva fórmula para la resistencia serie de la bobina que incluye. los 

fenómenos relacionados con el efecto pelicular y descripción cuantitativa de 

su efecto en el funcionamiento de la bobina. Se ha visto que para nuestro 

caso su variación con la frecuencia se puede despreciar; 

nuevas fórmulas para Cp y Rp basadas en los estudios del capítulo5; y 

revisión de las expresiones de los elementos circuitales que modelan el 

sustrato conteniendo parámetros tales como su constante de tiempo, la cual 
se puede extraer de forma indirecta de las medidas. 

Así mismo, en este capítulo se estudiaron, tanto cualitativa como cuantitativamente, 

los factores de degradación, incluyendo los elementos nuevos del modelo, y se 
detemLil6 q ~ é  parámetros afecta:: más ci, !as. distintas reg:ones de funci~nmknt~ de 12 

bobina. 

Los resultados obtenidos con el modelo propuesto arrojan unos errores inferiores a 

la incertidumbre de la medida con lo que se concluye que el modelo puede ser uulizado 

en programas de optimización. De hecho, en el último apartado de este capítulo se 

presenta un algoritmo de optimización basado en las ecuaciones obtenidas, que pone de 

manifiesto los compromisos entre los parámetros geométricos y eléctricos que 

caracterizan el funcionamiento de la bobina. Este algoritmo sirve como ayuda en la 

toma de una decisión sobre qué combinación uulizar para obtener una inductancia 
determinada a una frecuencia dada, y que proporcione el mejor factor de calidad con un 

consumo de área mínimo. 

Todo el trabajo presentado a lo largo de esta tesis carecena de sentido si no se 

pudiese utilizar de forma efectiva en el diseño de circuitos. Por ello consideramos 

necesario el desarrollo de herramientas que facilitasen al diseñador de circuitos la 
deCdón del inductor a&cGado 2 fiecesi&&s, ecUh&n&!e decdes 

no son esenciales para las tareas de diseño. En el capítulo 7 presentamos tres 
herramientas diferentes insertadas dentro de CADENCE que son una estimable ayuda 

en las tareas de diseño. 

La primera de las herramientas selecciona el inductor más apropiado para una 

aplicación determinada y proporciona el modelo que mejor especifica su 
funcionamiento. Este modelo puede ser cualquiera de los desarrollados en este trabajo: 

modelo modificado, modelo modificado con componentes adicionales y modelo con 

componentes variables con la frecuencia. El programa realiza la selección buscando 
entre aquellos inductores que han sido previamente medidos. Así puede proporcionar 

información adicional como, por ejemplo, el ancho de banda de validez del modelo 



seleccionado. La disponibilidad de este dato supone una gran ventaja. E1 inconveniente 

fundamental es que no se pueden utilizar inductores con cualquier val& inductivo. 

La segunda herramienta, el generador automático de inductores basado en el modelo 

paramétrico, paiía en gran medida esta dificultad' ya que con eiia se puede generar 

inductores de cualquier valor. Obviamente, en este caso no podemos disponer de 

información relativa al ancho de banda de validez del modelo, ya que no hay medidas 

con las que establecer una comparación. 

Por último, en el capítulo 7 presentamos un generador automático de Líyouts que 

puede ser utilizado junto a los programas anteriores o de forma independiente. Esta 

herramienta presenta multitud de posibilidades y ' f ad ta  el diseño de los inductores 

espirales integrados. 

La utilización de las tres aplicaciones de forma conjunta se convierte en una potente 

herramienta que reduce el tiempo dedicado a la selección y generación ,del inductor. Así, 

el diseñador puede camblar el inductor y simular de nuevo el circuito de forma rápida y 

sencilla. 

En  el capítulo 8, y como complemento al núcleo del trabajo de investigación descrito 

en la memoria, abordamos el diseño de uno d e  los circuitos más importantes en 

cualquier receptor de RE: el LNA o amplificado de bajo ruido. Concretamente este 

diseño será usado como primera etapa en un receptor de GPS y por tanto sus 

características dependen del sistema en el que va a ler insertado. Elobjeto fundamental 

de este capítulo es mostrar como el disponer de una buena librena,de inductorek es 

crucial para la consecución de un buen diseño. Por ello se hicieron dos diseños 

diferentes, uno utilizando una librería de 20 inductores suministrada por la compañía 

fundidora y otro con la herramienta presentada en el capítulo 7. Se observó como se 

alcanzaron los objetivos de forma más sencilla y se obtuvo un circuitoicon un área y un 

consumo mucho menores gracias a ia mayor cantidad de inductores ciisponi~ies y a que 

éstos eran de mejor calidad. 

Como conclusión final podemos decir que la disponibilidad. de una librería de 

inductores amplia y fácil de usar, resulta una herramienta de alto valor ya que facilita el 

diseño y mejora las prestaciones del circuito final. Esta librena debe ser transparente 

para el diseñador, es decir, debe ocultarle las cuestiones específicas del diseño de las 

bobinas integradas propiamente dicha (incluida la generación del la_yo@), pero .debe 

ofrecerle información sobre los parámetros externos, tanto eléctricos como físicos; de 

las mismas. 



9.1 Líneas abiertas 

Las líneas abiertas por el presente trabajo son numerosas y variadas, dada la novedad 
de la disciplina en la que está inscrito (diseño de circuitos integrados de radiofrecuencia 

en tecnologías basadas en el silicio). A continuación enumeramos algunas de ellas: 

Uulización de las estrategias de modelado para otras tecnologías. basadas en 
silicio, como puede ser CMOS. 

Diseño del resto de circuitos del cabezal de GPS usando la tecnología y 
herramientas objeto de este trabajo. 

Diseño de circuitos integrados para otros estándares en el rango de pocos 
GHz en los que se pueden utilizar los inductores fabricados. 

Explorar nuevas tecnologías en las que el sustrato sea menos influyente, 
como por ejemplo SoI. 

Estudiar la viabilidad de aumentar el valor de la inductancia mediante la 
disposición de estructuras en serie en tecnologías en las que el sustrato sea 
más resistivo. 

Incorporar en otros entornos de diseño, como por ejemplo MENTOR 
GRAPHICS, las herramientas desarrolladas. 

Aplicar las técnicas de diseño, medida y caracterización presentadas en el 
estudio de otros elementos pasivos, como pueden ser los varactores. 

Diseño de filtros ~asivos. 
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En &te apéndice se m-&n dif-tes fotografías d i  chip kbricado nd como d 

I;y011t completo. En total consta de 128 inductores espirales integrados con sus 
correspondientes a d o s  de guarda. Así mismo, se incorpom también los I'oyoiuXr de las 
e~mcturas para hacer el desacoplo de medidas 4 d o s  de guarda abierto, 4 en 
cortocircuito y 4 en abierto y cortockuito simples (uno a cada hdo del d o  de 
guarda). El área total ocupada es de 8 x 10 mm? 



Figura A.2 Lryonf final. 



Figura A.4 Detalle de algunas de las estructuras fabricadas. 
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MODELADO DE L Y Q PARA INDUCTORES CON 
. m  

DIFERENTES DIMI~NSIONES 

B.l Características geométricas de los inductores 

En este apéndice se muestran las gráficas de inductancia y factor de calidad medidos 
y modelados. Los modelos representados son: el modelo modificado, el modelo con 

componentes variables con la frecuencia y el modelo paramétrico. Las características 

geométricas de inductores representados son: 

Nombre n r(pn) w(Iim) s(pm) 



B.2 B-1 

B.2.1 Modelo modificado 

Figura B.l 



AP&VDICE B. MODELADO DE L YQ 

B.2.2 Modelo en banda ancha variable con la frecuencia 

F ' i  B2 



B.2.3 Modelo paramétrico 



B.3.1 Modelo modificado 



APÉNDICE B. M O D E W O  D E L  YQ 

B3.2 Modelo en banda ancha variable con la frecuencia 



AP&WICE B. MODELADO DE L YQ 

Modelo paramktrico 



Modelo modificado 

AP&VDICE B. MODELADO DE L YQ 



A P ~ J D I C E  B. MODEUDO DE L YQ 

B.42 Modelo en banda ancha vaaiabk con b ftecue~cia 

F ' i  B.8 



B.4.3 Modelo paramétrico 



AP~%?ICE B. MODELADO DE L YQ 

B.5.1 Modelo modiñcado 



APÉM,ICE B. MODEL4DO D E L  YQ 

Modelo en banda ancha variable con la ftecuencia 



AP&VDICE B. MODELADO DE L YQ 

B.5.3 Modelo paramktrico 

F i i  B.12 





DENSIDAD D E  CORRIENTE E N  UN 
CONDUCTOR RECTANGULAR 

C.l Expresión en una dimensión 

Sea i ( t )  el campo eléctrico responsable de la densidad, de corriente de conducción 

dada por = oÉ (suponiendo un conductor lineal, isótropo y homogéneo) en la tira de 

metal rectangular de la Figura 6.7. La distribución de la densidad de corriente se puede 

estimar resolviendo las ecuaciones de Maxwell en una pista de metd larga, expresada 

como la siguiente ecuación de onda compleja [52] 

donde se ha despreciado la corriente de desplazamiento @ara un buen conductor se 

verificí~ qw IJ>>I-E) También se ha supuesto aquí que dentro del metal no hay ni 

cargas libres ni densidades de corriente libres. 

Este problema, que es tridimensional por naturaleza, se puede simplificar a uno de 

dos dimensiones suponiendo que las dimensiones transversales de la Rista de metal son 

mucho menores que la longitud de onda asociada. Así, la componente longitudinal de la 

densidad de corriente domina sobre las componentes transversales. Una simplificauón 

adicional consiste en despreciar los efectos de borde, w>>t. En tal caso 

j ( x ,  Y ,  Z) = 3, ( y )  = á, J ,  ( y )  ; donde ü, es el vector unidad en la dirección longitudinal 

(09. 
La solución de la ecuación (C.l) en una dimensión se puede expresar como: 



La constante de propagación compleja y, y la profundidad de penetración, 6, vienen 

dadas por: 

Las condiciones de contorno son bastante simples. La primera supone que la 

densidad de corriente es una función impar dey, y la segunda considera que la corriente 

](O)=]o es conocida. 

La primera condición no es real porque implica que se desprecia el efecto de 
proximidad que supone el plano de tierra que la mayoría de los circuitos para RF 
incorporan debajo de las pistas de metal. Este plano de tierra fuerza a la corriente en la 
pista de metal a circular principalmente en el borde cercano a dicho plano de tierra (ver 
Figura C.l). No debemos olvidar que en este estudio estamos manejando una entidad 

física no real: una pista de metal aislada. 

Sin plano de tierra 

Con plano de tierra 

Baja frecuencia Alta frecuencia 

Figura C.1 Distribución de la densidad de corriente sobre la sección transversal de una pista de 

metal con y sin plano de tierra para frecuencias bajas y para frecuencias altas. 

La segunda condición de contorno no restringe el tratamiento porque10 es un factor 

que se cancela en el proceso de búsqueda de la expresión para las pérdidas. 



Considerando estas dos simples condiciones de contorno, la solución que se obtiene 

es: 

La ecuación (C.4) muestra que esta corriente es "empujada" hacia el borde del 

conductor a medida que aumenta la frecuencia (efecto pelicular). 

C.2 Expresión en dos dimensiones 

(C. S) 
&x, y ,  Z) = jz (x ,  y )  = aZ J," (x).JJ ( y )  

La solución establecida por las condiciones de contorno presentadas anteriormente 

para el caso unidimensional es: 

Una condición de contorno apropiada debería ser escrita en términos del campo 

electromagnético en el dieléctrico que rodea a la pista de metal [53]. Sin embargo, que 
-. .- -- - - -  --: - ,- -- -- A: A -  ",.l..m:L. sepamos, cri vabus as1 auil iiu bc CLIS~UIIC UL uua J U ~ U L ~ W ~ ~  auauuca. 



MUESTRARIO DE POSIBILIDADES DE LA 
HERRAMIENTA DE LAYOUTS 

D.1 Muestras de inductores con metales en paralelo 

Parámetros comunes a todas las bobinas expuestas: 

Anchura de las pistas: 12p 

Distancia entre pistas: 2p 

Longitud del path de salida: 10p 

Radio externo: 100p 

Figura D.l hasta Figura D.19 y figuras múltiples, no de lados: 20, no vueltas: 3.5 

Figura D.20 no de lados:4, no vueltas: 5.5 

Figura D.21 no de lados:8, no vueltas: 5.5 

E: n 9- -0 3- i ->--.on -0 i c c rlgum U.LL 11 uc MUUS;OV, 11 v U ~ L ~ S ;  J.J 



Figura D.4 Espiral-METAL2, Entrada- 
METAW. 



F ' i  D.6 Espnl-METAL1 y ME , - ,  
Enaada-METAL2. 

Figura D.7 Espiral-METAL1 y METALS, 
Enaada-METAL3. 



Figura D.ll Espirai-METAL2 y METAUl, 
Entrada-METAL1. 
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Figura D.13 Es@-METAL 
dñTAL3, &trpda-METAL3. 

Figura D.14 Ind- Lar n X, Espiral- 
METAL1, Enanda-METAL2 

F i  D.15 Inductor Largo en I - 

METALl, Entrada-METALS. 

Figura D.16 Corte METAL en 2, Corte VlA 
en 2, toda espiral, Espiral-METAL1 y M E T U  

1- Entrada-METAL2 
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Figura D.17 Corte METAL en 2,2.5 vueltas Figura D.18 Corte METAL en 2,0.75 
Corte W A  en 2, toda espiral, Espiral-METAL1 y vueltas, Corte ViA en 2, 0.75 vueltas, Espiral- 

METAL2 Entrada-METAL2. METAL1 y METAi.2, Entrada-METAL2 

Figura D. 19 Corte METAL en 3,225 
vueltas, Corte VIA en 3J.25 vueltas, Espiral- 
METAL2 y METAL3, Entrada-METAL1. 

Figura D.20 Espiral-METAL2 y METAW, 
Entrada-METAW. 



Figura D.21 Espiral-METAL2 y METAL3, 
Enrrnda-METAL2. 
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Figura D.23 Espiral Múitiple 
2, Bs@A-METAL2 y METAL3, 

Ehd-METAL2. 

Figura D.24 Espirai Múltiple 4, Espiral-METAL2 y 
METAL3, Entrada-META=. 



Figura D.26 Espiral Mdtiple 6, Espirai- 

Y . . METAL2 y METAL3, E n d - M E T U .  



D.2 Muestras de inductores conectados en serie 

Parámetros comunes a todas las bobinas expuestas: 

Anchura de las pistas: 12p 

Distancia entre-pistas: 2p 

Longitud de la pista de,salida: lOp 

Radio externo: 10Óp 

NcmerG & \n2e!r2s efi ~ c n i r ~ .  '3 5 Fimiro T l  '34, no & vll&gr: 5.5 --rA--- ---- - -a--- --- 
Figura D.27 hasta Figura D.37, no de lados: 20 a 

- 
Figura D.38 hasta Figura D.40, no de lados: 80 m 

O 

Figura D.41 no de lados: 4 
- 
0 
m 

E 

Figura D.42 no de lados: 8 



Figura D.27 1' Espiral-METAL1,2' 
Espiral-METAL2 

Figura D.29 la  Espirai-METAL2,Za Espirai- Figura D.30 1' EspiraLMETAL2,2' Espirai- 
METALI. METAL3. 





Figura D.37 Pista cortada en 2,Ia Esparal- F i  D.38 Pista cortada en 3,lS Espirai- 
METAL1 y METAL2,P Esphl-METAW. METAL2 y AdeTAL3, 2" Bspiral-METAL1. 



A P E ~ D I C E  D. H E W E N T A  DE LAYOUT 

Figura D.39 Bobina Larga en X, la Espiral- 
M E T U  y METAL3,F Espir?l-METAL1. 

F ' i  D.40 Bobina L7Ug.a en Y, 1' Espiinl- 
M E T U  y METAi3,Z EspbMETALl. 
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