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RESUMEN

En esta tesis se presenta un estudio sobre el disefio, optimizacion y modelado de

inductores mtegrados en tecnologlas de silicio.

En el capltulo 1se. exponen los pnnc1plos de funcionamiento de los mductones
- integrados, detallando Jos fenémenos fisicos que se manifiestan jen este tipo de
- estructuras. Ademas se mtroduce elestado del arte, destacando hbrenas y herramientas
'de disefio que mcluyan estos componentes

En el capitulo:2 se aborda la revisién del modelo clasico comunmcnte utilizado en la
caracterizacién de los.inductores integrados. Se-revisa el procedumento empleado en la
realizacién de las medidas expenmentales yla metodologla a seguir|para eliminar los
efectos parisitos que sobre-las misinas tiene la estiuctura que rodea al dispositivo. Asi
mismo, se explica el proceso ' de caracterizacién comunmente uuhzado para extraer los
pardmetros que componen el circuito eqmvalente en parimetros concentmdos del
inductor integrado. :

En el capitulo 3 se presenta una serie de expenmentos encaminados a evaluar
aquellos fenémenos asociados a los mductores) integrados que adn no han sido
~ considerados de forma adecuada En este capltulo s¢ aborda también el desarrollo de
" una libreria de bobinas. de valores comprendidos - entre 0.5nH y SnH. para las
frecuencias 0.85GHz, 1. SGHz 1.8GHz, 2.4GHz y 5. 6GHz La tecnologia ut1hzada es la
BiCMOS de SiGe de'la empresa AMS

El capitulo 4 presenta los resultados obtenidos tras la fabricacion y medlda de las
estructuras descritas en el capltulo anterior, asi como su interpretacion.
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RESUMEN

En el capitulo 5 se propone una modificacién al modelo de circuito convencional
que representa el funcionamiento de los inductores integrados para un rango de
frecuencias superior. Asi mismo, se ofrecen expresiones cerradas para el calculo de los
componentes del modelo modificado.

En el capitulo 6 se aborda la concepcién y desarrollo de un modelo paramétrico
consistente en un conjunto de ecuaciones que caracterizan los elementos del circuito
equivalente presentado en el capitulo 5 cuyos valores de componentes se extraen
directamente de los pardmetros del layout y de la tecnologfa.

El capitulo 7 describe una serie de herramientas de disefio que hacen uso de los
modelos definidos en los capitulos anteriores y que facilitan la eleccién y el disefio de
los inductores espirales integrados.

En el capftulo 8, y como complemento al nicleo del trabajo de investigacién descrito
en la memoria, se aborda el disefio de uno de los circuitos mis importantes en cualquier
receptor de RF: el LNA o amplificador de bajo ruido. Concretamente este disefio sera
usado como primera etapa en un receptor de GPS y por tanto sus caracteristicas
dependen del sistema en el que va a ser insertado. El objeto fundamental de este
capitulo es mostrar como la disponibilidad de una buena libreria de inductores es
crucial para la consecucién de un buen disefio.

Finalmente en el capitulo 9 se resumen las principales conclusiones y lineas de
investigacién abiertas a raiz de este trabajo.
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CAPITULO 1

i

INDUCTORES INTEGRADOS PLANOS

1.1 Introduccion

-Al ‘amparo® de - “la revoluc1on de las tecnologlas e la’ mformacxon y las
comumcamones la demanda de eqmpos y sistemas de. comumcac1on inalimbricas ha
' expenmentado un: notable creéimiento que se consrtat'robservando las cifras de ventas
de teléfonos celulares,. las de equipos para la. recepcion de sistemas dlgltgles de‘
television via satélite o las de sistemas de posicionamiento global, entre otras.

" En estos sistemas las sefiales se transmiten a frecuencias de unos pocos- GHz
(usualmente entre 1 GHz y 3 GHz). Ademis, en estas bandas se estan desarrollando
sistemas y servicios cuyo impacto va a ser significativo (Bluetooth 2.4:GHz; 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 tecnolog1as I11-V maduras. Pero éstas son de alto coste y de

volumen de producc1on limitado -pues son pocas las fundidoras que ofrecen esta -

tecnologfa. Sin embargo, el rnercado exige componentes de radlofrccuencxa RF)
pequefios, baratos, de bajo consumo y produccién masiva. De modo que los grupos de
investigacién y, en especial, las empresas de disefio y fabr1cac1on de. sistemas para RF

dirigen hoy sus miradas a las tecnolog1as de circuitos mtegrados estandar de silicio:

CMOS y BiCMOS. Gracias a la reduccién de lis dimensiones, los dispositivos activos

en estas tecnologias alcanzan las frecuencias requeridas {1]; pero no se dispone de

inductores de calidad.

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

no es necesaria la utilizacion de circuitos de adaptacion de impedancia compleja; a estas
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8 CAPITULO 1. INDUCTOTRES INTEGRADOS PLANOS

frecuencias las redes si deben adaptarse. Estos componentes pasivos se necesitan
también para muchas otras funciones, como la polarizacién de transistores en LNAs o
la implementacién de tanques LC (circuitos resonadotes sintonizados) en osciladores.

Figura 1.1 Layout de una bobina espiral cuadrada simple.

La manera més habitual de disefiar un inductor integrado es generar una espiral con
pistas de metal sobre un sustrato determinado. Debido a que uno de los extremos de la
espiral queda en el interior de la misma, serd 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 cross-under. En la Figura 1.1 se muestra el /yost de una bobina espiral
cuadrada simple en donde se puede apreciar la disposicién del wnderpass asi como los
parametros mas importantes de su geometria (radio r, anchura w, separacién de las
pistas 5 y nimero de vueltas 7).

Los inductores integrados se modelan mediante una red de parimetros concentrados
RLC para la que se han propuesto varias topologias ligeramente distintas. El cilculo de
la mayor parte de los valores de los elementos del circuito equivalente se puede realizar
utilizando expresiones analiticas disponibles en la literatura [2],[3] que en algunos casos
introducen errores considerables.

El inductor se caracteriza por el factor de calidad, 0, definido mediante la siguiente
relacién
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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 prictica, el factor de calidad de los inductores integrados sobre Si no satisface

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

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

integrados ha sido y sigue siendo objeto de investigacion [5],[6],[7],[8],[%),
[10),[11],[12},{13] de modo que los fenomenos fisicos causantes de la degradacion de la
misma han sido ya identificados. Los mas relevantes se asocian a pérdidas en el sustrato
poco resistivo, pérdidas en los metales por su alta resistividad junto a las causadas por el
efecto pelicular (skin effect) y por Tas cortientes de torbellino (eddy cmrent.r) inducidas en
ambos medios [6],(7]. Estas dos dltimas fuentes de pérdida, el efecto pelicular y las
pérdidas por corrientes de torbellino, no son faciles de modelar. Una: metodolog1a para
incorporarlas al modelo eléctrico. del inductor integrado es meédiante aproximaciones
. basadas en simulacion electromagnetxca [10], si bien es deseable disponer de
expresiones analiticas fiables. Algunos grupos lasi han ofrecido "recientemente pero
-he'mos constatado Que introducen errores {3]. '

- Los valores indicados’ para el factor de calidad se obtienen, con cierta facilidad, en
: 1nductores integrados con tecnologias I11-V debido a que los sustratos presentan una
resistividad alta (GaAs), o utilizando montajes sobre PCBs de sustrato resistivo
(ceramico) y Au como, metal para las espiras [14]'.:Sin embargo, slobfe tecnologias
basadas en Si no se satisfacen estas es'pcciﬁcaciories salvo 'modjﬁcandb los procesos de
fabricacién [8],[15], [1 6], [17] {1 8] o incorporando los inductores en los bondwires [10] o

con otras tecnologias cncapsulando el conjunto ' ‘como MCM' [19]‘ Pero alterar el
proceso de fabricacién no es factible para el disefiador y los fabricantes no garantizan la
rep:oductjbilidad de_los inductores-en las soldadur?.s. De modo que se suele ;ecurrir a

utilizar inductores discretos fuera del chip.

En las tecnologias de Si estindar, las metalizaciones suelen ser de aleac1ones de -
Al/Cu cuya resistividad es, aprommadamente 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 sen porque el Si-es menos resistivo que el GaAs debido
a su menor gap de energias [20]. Por ejemplo, en procesos VLSI estand_ares la
resistividad del Sia 1 GHz es de sélo 1-100 Q cm.
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10 CAPITULO 1. INDUCTOTRES INTEGRADOS PLANOS

Desde 1990, afio en que se propuso el primer inductor integrado sobre Si en
tecnologia 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 proponia, sobre todo, las citadas
modificaciones del proceso tecnoldgico para incrementar la calidad del inductor
integrado. Dichas modificaciones han consistido en

1. la utilizacién de sustratos de Si altamente resistivos [15],
2. el aumento del grosor de las capas de 6xido entre las metalizaciones [16],
3. el aumento del grosor de las metalizaciones [15], v

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

En la segunda mitad, los esfuerzos se centran en la mejora de Q mediante técnicas
topolégico-geométricas consistentes en la seleccién de las configuraciones y geometrias
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 vias distribuidas [14],{22] aumentando asi

la seccibén efectiva del metal,

2. las pérdidas en el sustrato se atentan alejando el inductor de aquél, utilizando
para ello el nivel mis alto de metal o, si es posible, los niveles mis altos con
vias distrtbuidas [22],

3. la forma éptima del inductor debe ser circular, es decir se debe disefiar el
inductor integrado mediante una linea espiral quebrada con un nimero elevado
de segmentos por vuelta [23] a costa de cierto aumento tanto del 4rea ocupada
como de la dificultad en la generacién de las mascaras 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 optimizando las
dimensiones del inductor [8],[24]: ancho de las pistas, nimero de vueltas, espaciado o
tamafio del agujero central. La seleccion se basa en la experiencia previa y en resultados
de simulacién de la estructura utilizando simuladores electromagnéticos comerciales
que, si convergen, necesitan mucho tiempo de CPU y consumen mucha memoria. La
dificultad de esta linea estriba en el modelado de las pérdidas por efecto pelicular y las
asoctadas a las corrientes de torbellino.
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1.2 Fenoémenos fisicos

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

eléctricos y magnetlcos de la Flgura 1.2.

¢ El campo magnético, B(t) esta originado por la corriente alterna que circula por las
espiras. Es. el responsable del comportamiento : inductivo, del dlsposmvo asi como
de las corrientes 1nduc1das enel. sustrato y las plstas de la esplra Como B(z) atraviesa
el sustrato y las plstas de la espn‘a se mducen corrientes de torbelhno en ambas '

e Eit) es el campo _eléctrico en las pistas- de la -espira. Produce la corriente de
conduccién y asocxada a ella aparecen perdldas ohrmcas en las pistas debldo ala

resistividad de los conductores

o Ezt) es el campo- éléctrico'entre las pistas de la 'espira y .esti causado por la
diferencia de tensién entre -los conductores. Ocasmna el acoplarmento capacitivo
entre ellos actuando e 6xido como dxelectrlco Algunos autores con51deran que.esta
capacidad lateral entre las vueltas es desprec1able debido- aque es la conexién en
serie de esas capac1dades la que ﬁnalmente aparéce entre los terminales de la bobina

{2]. Sin embargo en este trabajo veremos que €sto no es 51empre cletto.

o Ejf)esel campo clectmco entre la espiral y el sustrato, el cual esta causado por la
diferencia de tensién existente entre ambos. Genera- el acoplarmento capacitivo " .
entre la espira y el sustrato ademas de pérdidas 6hmicas en este ulumo

e E4) es el campo elcctnco entre la esplra y el crossunder. Gcncra una capacidad

parasita asociada en paralelo a la bobina.

i) il
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Figura 1.2 Campos eléctricos y magnéticos en un inductor integrado.
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12 CAPITULO 1. INDUCTOTRES INTEGRADOS PLANOS

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 metilico se puede calcular facilmente como el producto de la resistencia por
cuadro por el nimero 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 calculos.

Figura 1.3 Efecto pelicular en conductor con seccién circular.

El mas conocido de estos efectos es el efecto pelicular. Este efecto se ha calculado
de forma analitica para un conductor con seccién circular. A medida que aumenta la
frecuencia, la corriente tiende a circular cerca de los bordes del conductor en vez de
utilizar todo el 4rea del conductor con lo que la resistencia aumenta. Esto se muestra
esquematicamente en la Figura 1.3. La profundidad pelicular § se define como el
espesor equivalente de un conductor hueco que tiene la misma resistencia a una

frecuencia determinada
5 .
6= | ———— (1.2)
V U-o-0

En (1.2) i es la permeabilidad magnética del material, ¢ es la conductividad y @ es la
frecuencia angular o pulsacién. Tras una concienzuda bisqueda bibliogrifica se ha
constatado que en los inductores planos este efecto no ha sido evaluado todavia de

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

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004



CAPITULO 1. INDUCTORES INTEGRADOS PLANOS 13

una expresién semi-analitica con que dar cuenta de las pérdidas por efecto pelicular en

los inductores integrados.

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

aparicién cortientes de torbelhno Como se puede observar en la Figura 1.4.a, cuando-el

inductor esti relleno de espiras hasta el . centro ide] mismo, una parte del campo_'

magnético B() atraviesa las pistas interiores dela esplral ‘Debidoa la naturaleza variante

con el iempo de la corriente que circula por la‘espiral (I, el campo magneuco generado

también varia con el tiempo. Como consecuencia, en las. vueltas interiores se origina un
campo eléctrico (inducido por el campo magnenco) que genera pequeiios bucles de
corriente, llamados cotrientes de torbellino, tal y como se muestra en las Figura 1.4by
1.4.c. Obsétvese como la direccién de estos bucles de corriente es tal que se oponen al
cambio original del campo magnético que los generd. Ademis, la ‘magnitud del campo
eléctrico inducido es proporcional a la derivada del campo magnético con respecto al

tiempo, por lo que este efecto serd mas intendo 2 frecuencms altas.

Las cortientes de torbellino causan que el ﬂu]o de corriente en las vueltas interiores
adopte una distribucién no uniforme. Asf, 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 cotriente result_ante -es menor. Como
resultado de este proceso, la corriente en las vueltas centrales-se.concentra en el lado
interior del conductor ptoduéiendb un aumento de la resistencia serietasociada a dichas

vueltas.

Si pudiésemos medir la resistencia asociada a cada vuelta de metal, €s de esperat que

las vueltas exteriores presenten una resistencia mayor, ya que son las que mis longitad

tienen, y que las vueltas ifiteriores tengan asociada una resistencia serie cada vez menor.
Sin embargo, debido al aumento de la resistencia causado por las corrientes de

torbellino a frecuencias altas, una gran contribucién a la resistencia setie de la bobina

viene dada por las plstas interiores. Este efecto €s dlﬁcﬂ de evaluar anahtlcamente y por

tanto no hay una expresmn s1mple que lo modele.; En {10] se presentan los resultaclos :

de simulaciones que incluyen los efectos mencionados.
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Figura 1.4 Generacién de corrientes de torbellino en las pistas interiores de un inductor plano.
(2) Imagen transversal en la que se muestra el campo magnético principal. (b) Imagen transversal en
la que se muestra el campo magnético inducido. () Vista superior: campo fluyendo hacia fuera de la
pagina (punto); campo fluyendo hacia dentro de la pigina (aspa).
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La generacién 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 opcién es el
realizar las vueltas interiores mediante la disposicién de tiras longltudmales [10]. De esta
forma el flujo de corriente c1rcular se quedaria cortado con-16 que se reducitia la
generac1on de cortientes de-torbellino. Otra opc10n es-el reahzar las vueltas interiores
“mediante pistas mas estrechas que las exteriores [8] Sin embargo los efectos’ de estas
medidas son cuestlonables ya-que el resultado mmedlato setfa -un aumento de la
resistencia en DC de las pistas intetiores. Asi las cosas, algunos autores han propuesto
eliminar por completo las vueltas interiores [10]. La f,justiﬁ(:acién’ de esta medida se basa
en el hecho de. que las vueltas interiores contribuyen muy poco a 12:1 inductancia del

inductor (el 4rea encerrada por las mismas es pequefia)’y, debido a la generacién de
: b

cortientes de torbellino a frecuencias altas, estas vueltas causan -un considerable -

deterioro del factor de calidad.

En este trabajo Mostraremos como esta regla de disefio, por otro lado muy aceptada
entre los disefiadores, carece de'sentido cuando estamos trabajando sobre sustratos de
silicio que no van a sufrir ningin tipo de procesado posterior. La razén es que el uso de
esta regla implica la necesidad de hacer inductores'muy: grandes; es decir, que ocupan
mucha irea, con lo que el aumento de los efectos wparasnos asociados al sustrato serd
mucho mayor que la p051ble mejora de las prestaciones de’ la bobina debida a la
supresion de las corrientes de torbellino.

Por otro lado, uno de los efectos parasitos mas 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 ;condénsador Este efecto porie un
limite al valor de inductancia maximo alcanzable. para una frecuencia detcrmmada Esto
se debe a que valores grandes de inductancia requieren grandes canndades de 4rea-con
lo que la capacidad parasita serd también grande y por tanto la frecuencia de resonancia

sera mas baja.

Otro de los efectos parisitos relacionados con el sustrato es el relativo a las pérdidas
resistivas en el mismo. De hecho; estas pérdidas son muy importantes en la mayona de:
las tecnologias basadas en Si ya que los sustratos que se utilizan suelen”ser’ poco”

resistivos. Esto trae como consecuencia que las cortientes inducidas por el campo:'

magnético de la bobina puedan circular hbremente por el sustrato, lo cual hace ‘que
aparezcan pérdidas resistivas adicionales y que la 1nductanc1a disminuya.
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16 CAPITULO 1. INDUCTOTRES INTEGRADOS PLANOS

En 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 pagina por la derecha (aspa) y hacia fuera de la pagina
por la izquierda (punto). De la misma forma que ocurria con las cortientes de torbellino
en los conductores interiores, aqui se genera una cortiente espiral inducida debajo de la
espiral metalica debido al campo magnético generado por esta dltima. Esto hace que
aparezca una corriente fluyendo por el sustrato cuya direccién es tal que se opone a los
cambios originales en el campo magnético. De esta forma, la corriente inducida fluye en
la direccién 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 pequefia
corriente fluyendo por el sustrato. En estos casos el efecto de las corrientes del sustrato
se puede despreciar con lo que el factor de calidad del inductor queda completamente
determinado por las pérdidas en los conductores. Sin embargo, para sustratos poco
resistivos como los usados en las tecnologias basadas en Si esto no es asi.

By

oK o
[T

p*+Si
® ® ONO;
Kubs -Eubs

Figura 1.5 Generacién de corrientes en el sustrato en inductores planos[10].

1.3 Herramientas de disefio

La gran variedad. de fenémenos asociados a los inductores integrados ha hecho que
algunos investigadores hayan abordado la tarea de desatrollar herramientas y estrategias que
faciliten el disefio de los mismos. El objetivo de estas investigaciones consiste en generar el
circuito equivalente del inductor basindose en las caractetisticas geométricas del mismo y
en las especificaciones de la tecnologia a utilizar. De esta manera se puede predecir el
funcionamiento del dispositivo, con lo que el disefiador puede optimizar el disefio de forma
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previa a la fabricacién, reduciéndose asi el coste relacionads 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 ericontramos .con las basadas! en simuladores electromagnéticos
comerciales [10] 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 optimizacién 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: bﬁéan en elaborar el circuito equivalénte de cada segt'nehf;i que
compone la espiral e interconectatlos unos con otros. Al mismo tiempo, se debe tener
en cuenta los acoplamientos tanto capacitivos como inductivos que se producen entre
cada uno de ellos. Los ejemplos mas conocidos de este tipo de programas-son ASITIC
[6] ¥, en menor medlda, SISP [3]. La principal hrmtac1on que presentan estos programas
es que no incorporan o lo hacen'de forma incorrecta algunos efectos :relac1onados con
la distribucién no unifo“ﬁhc de la corriente tales.como el efecto pelicular o los efectos
de proximidad. En el capitulo 3 se estudiara en mis detalle el .sifnulafdor ASITIC y se

abundara en este aspecto..

Los programas mencionados incorporan ademis herramientas que-ayudan en la tarea
de generacién del /ayout del inductor. Sin embargo, €l interfaz con el usuario no es muy
amigable y la compatibilidad con los programas de diseflo tipicos es bastante

rudimentaria. Asimismo, la cantidad de posibilidades que ofrecen estd bastante limitada.

Resta mencionar que: 'CADEN CE prevé lanzar una herramienta incorporada dentro
de su paquete de disefio de circuitos integrados del RF que incluye una opcién para el
modelado y simulacién -de inductores espirales {25]. La metodologia que emplea es

similar a la de los dos programas anteriores [26] y por. tarto comparte con - ellos bl.lS

limitaciones en cuanto al rnodelado No obstante, el interfaz con el usuario me)ora en’

gran medida.

1.4 Marco de la investigacion

La investigacién que presentamos en esta memoria se encuadra dentro de una setie-.

de proyectos de colaboracién entre la empresa AMS (Austria Mikro Systeme Im‘ematzonal)

y los centros de investigacion TECNUN (campus Tecnolégico de la UmverSJdad de‘
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Navarra) e IUMA (Instituto Universitario de Microelectrénica Aplicada de Las Palmas
de Gran Canaria). As{ mismo, los trabajos aqui presentados se incluyen dentro del
proyecto de investigacién titulado “Terminal CMOS para un Sistema de
Posicionamiento Global” financiado por la Comisién Interministerial de Ciencia y
Tecnologia (CICyT) y ”Disefio de Componentes Electrénicos para Comunicaciones
Moviles” financiado por Unién Eléctrica de Canarias (UNELCO).

1.5 Organizacién de la memoria

Tras este primer capitulo, en el que hemos presentado los principios de
funcionamiento de los inductores integrados, abordamos en el segundo la revisién del
modelo clisico cominmente utilizado en la caractetizacién de los inductores
integrados. Revisaremos el procedimiento empleado en la realizacion de las medidas
experimentales y la metodologia a seguir para eliminar los efectos parasitos que sobre
las mismas tiene la estructura que rodea al dispositivo (de-embedding). Asi mismo,
explicamos el proceso de caracterizacién comunmente utilizado para extraer los
parimetros que componen el circuito equivalente en parimetros concentrados del
inductor integrado.

En el capitulo 3 nos centramos en la elaboracién de una serie de experimentos
encaminados a evaluar aquellos fenémenos asociados a los inductores integrados que
aan no han sido considerados de forma adecuada. En este capitulo se aborda también el
desarrollo de una libreria 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 tecnologia utilizada
es la BICMOS de SiGe de la empresa AMS (Awstria Mikro Systeme Internationad) [1].

El capitulo 4 presenta los resultados obtenidos tras la fabricaciéon y medida de las
estructuras descritas en el capitulo anterior, asi como su interpretacion.

Fruto de los experimentos que se describen en el capitulo 3 se obtiene una gran
cantidad de informacién. En total se fabricaron y midieron més de 100 inductores
integrados con muy variadas caracteristicas geométricas. Esta cantidad de informacién
supera con mucho el nimero de estructuras medidas que se presentan en otros trabajos
encontrados en la literatura que, en contados casos, supera la decena. Por ello, en los
capitulos siguientes utilizamos esta informacién para investigar el modelado de los
inductores integrados en busca de nuevos modelos que den cuenta del funcionamiento
de los mismos de forma mas fiable.
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CAPITULO 1. INDUCTORES INTEGRADOS PLANOS , 19

En el capitulo 5 proponemos una modificacién 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 calculo de los elementos
nuevos del modelo basindonos en la interp_retac%ién' fisica de los fenémenos que

ocurren en los inductores espirales.integrados.

En el capitulo 6 se aborda la concepcion y desarrollo de un modelo paramétrico

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

equivalente presentado en el capitulo 5 cuyos valores d¢ componentes se ‘extraen

directamente de los pardmetros del /ayout y de la tecnologia. -

El capitulo 7 describe una serie de herrannentas de disefio que hacen uso de los
modelos definidos en los cap1tulos anteriores y que facilitan la eleccién y el disefio de

los inductores esplrales mtegrados.

Enel capltulo 8,y como complemento al nucleo del traba;o de investigacion descrito
~en la memoria, abordamos el disefio de uno de los circuitos mas importantes en
cualquier receptor'de RF: el LNA o amplificador de bajo ruido. Concretamente este
disefio sera usado como pﬁmera etapa en un receptor de GPS y por tanto sus
caracteristicas dependen del sistema en el que vaa ser msertado El objeto fundamental

de este capitulo es mostrar como la disponibilidad de una buena libreria de inductores-

es crucial para la consecucion de un buen disefio.

Finalmente en el capitulo 9 se resumen las principales conclusiones y lineas de

investigacién abiertas a raiz de este trabajo.

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004



61q e29]0l|dIg "BUEUED UBID 9P SEWled Se 9p PEpISISAUN &




'CAPITULO 2

i

MODELADO DE INDUCTORES INTEGRADOS

2.1 Introduccion

El proceso de caracterizacién de una bobina consiste en el calculo de los valores de
los componentes que forman su circuito equivalente en pardmetros concentrados para
que la respuesta del circuito se ajuste a las medidas. Por tanto, este proceso depende del
circuito equivalente o modelo elegido. En este- apartado comenzarernos pues, con la
descripcion del modelo” clasico que es el que' comunmente se ha utilizado en la
caracterizacion de inductores integrados. Seguldarnente presentamos la metodologia
empleada en la realizacién de las medidas. Asimismo, se explicara la metodologia de
desacoplo de medldas (de- embeddmg) aplicada en el presente trabajo para aislar el
dispositivo bajo prueba de los efectos parasitos de la estructura de medlda que lo rodea.
Por dltimo, presentamos el proceso de caracterizacién comunmente utilizado para
extraer los parimetros que componen el modelo eqpivalenie del inductor.

i

2.2 Modelo Clasico

El modelo clasico se basa en la interpretacion de los fenémenos fisicos estudiados en

el capitulo 1. La estructura de este modelo, consxderando al inductor como, un.

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

En setie con la 1nductanc1a deseada, Ly, aparece una resistencia, Rs, que 1 modela las
pérdidas 6hmicas generadas por Ei () (ver Flgura 1.2). El condensador Cp da cuenta’ del
acoplamiento capacitivo' generado por Ez(?) y E4(t) El resto de los elernentos que
aparecen en el circuito - describen los efectos del sustrato. En pamcular los
condensadores Coxs y Cox2 modelan las capacidades del 6xido existente entre la CSplI‘?.l

21
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22 CAPITULO 2. MODELADO DE INDUCTORES INTEGRADOS

y el sustrato, mientras que Csusr y Csusz dan cuenta de la capacidad del sustrato. Por
ultimo Rsus1 y Rsusz modelan las pérdidas Shmicas en el sustrato.
y p

El circuito equivalente de la Figura 2.1 no es simétrico debido a que el layout de la
propia inductancia integrada es sélo parcialmente simétrico. De hecho, la presencia del
underpass 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
caracterizacién proporcionara valores de Coxs, Csusr y Rsups ligeramente diferentes a
los de Coxz, Csus2 vy Rsusz.

Csub1 Rsub1 Csub2 Rsub2

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

La bondad de un circuito equivalente depende de la precisién que s¢ obtenga en el
modelado del dispositivo real. Los valores de los elementos que componen el circuito
equivalente se extraen mediante procesos de ajuste que se basan en el analisis de las
medidas experimentales. Cuanto mas precisos sean estos ajustes, mas correcto sera el
circuito equivalente. Los resultados que se encuentran en la literatura muestran que el
modelo presentado se acomoda bastante bien a las medidas, especialmente a
frecuencias‘bajas. Sin embargo, como veremos en el capitulo 5, cuando se trata de
modelar el funcionamiento de la bobina a frecuencias elevadas el modelo clasico ya no
es tan acertado. Por tanto, serd necesario revisar los elementos del circuito equivalente
haciendo hincapié en su respuesta a frecuencias altas si queremos que el modelo sea
capaz de predecir €l funcionamiento de la bobina para todo el ancho de banda de
operacion.
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CAPITULO 2. MODELADO DE INDUCTOTRES INTEGRADOS 23

2.3 Procedimiento de medida

En este apartado se estudiara como se han llevado a cabo las medidas de los

inductores mtegrados Para este trabajo, se han usado los 51gmentcs mstrumentos

* Analizador vectonal de redes: HP 8719 ES Network anab/:er (50 MHz-13.5
GHz)

e Sondas: GSG ACP-40W de Cascade Microtech
e Estacién de puntas: Submit 9000

Tal y como ha sido'men"cionado en el capitulo anterior, los trabajos aqui realizados
forman parte de un proyecto conjunto del TUMA' (Instituto. Universitario de
Microelectronica Aplicada de Las Palmas de Gran Canaria) y TECNUN (campus

- Tecnolégico de la Umver51dad de Navarra). Es por’ ello quelas medidas se han llevado
a cabo en TECNUN y, por tanto las tareas de 31stematlzac1on de las mismas que aqui

s€ presentan correspondcn a.dicho centro de i mvesugauon

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).

(2) (b)

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

La configuracién con la que se debe realizar la medicién se selecciona dependlendo :
de cémo van a ser conectados los inductores en-el wcn:cuxto de aphcac1on final. De esta
forma, cuando uno de los puertos del inductor vaa estar conectado a una nerra ACo-

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004



24 CAPITULO 2. MODELADO DE INDUCTORES INTEGRADOS

DC en el circuito final, éste debera ser medido en la configuracién de un puerto. Si no

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

2.3.1.1 Configuracién de dos puertos

Como se ha indicado anteriormente, mediremos un inductor de esta manera cuando
ninguno de sus puertos va a set conectado a una tierra AC o DC en el circuito de
aplicacién final. Esta configuracién nos permite caracterizar el inductor con el circuito

equivalente 7t de dos puertos (mostrado en la Figura 2.1).

Cuando una bobina se va a usar en cualquiera de ambas configuraciones, sera
necesario tener los dos tipos de modelos. Afortunadamente, el modelo de un puerto se
puede extraer a partir de las medidas realizadas en la configuracién de dos puertos. El
procedimiento para llevar esto a cabo es el siguiente:

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

2. Transformar los parimetros S de dos puertos en los de un puerto mediante
las siguientes expresiones [27):

S = _ Szl'Slz

1 11 T
1+5,, @2.1)
8§58

S.=8.. — 21 12

R (22)

3. Extraer los parametros del modelo T de un puerto de la misma forma en que

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

Esta es la manera mas ripida y la mds ampliamente usada. La ventaja principal de
medir las bobinas con la configuracién de dos puertos es que con dichas medidas se

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

2.3.1.2 Configuracion de un puerto

Cuando se mide una bobina de esta manera se asume que va a ser usada en el
circuito de aplicacién final con uno de sus puertos conectado a tierra. Este
procedimiento de medida es mas rapido que el anterior, debido a que el proceso de
calibracién es mas sencillo. Sin embargo, presenta el problema de que, a partir de las
medidas extraidas con este procedimiento, no se pueden extraer los parimetros de dos
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CAPITULO 2. MODEI.ADO DE INDUCTOTRES INTEGRADOS 25

puertos. Esto se debe a.que los parametros de éste modelo dependen tanto de la

informacién contenida en Si1 (0 Sz2) como en Siz (0 Sar).
2.4 Técnicas de desacoplo de médidas (de-embedding)

C_uahdo se. mide ci;al_quiér dispositivo sobre una oblea, ademis de los efectos
~debidos al funcionamiento del pr“épio dispositivo'bajo‘pfue'ba (DUT: Device Under Tesi),
aparecen también otros efectos. relac1onados con todo lo que lo rodea. El proceso de
desacoplo de medidas (de-embea’dmg) se utiliza para-mover el plano de referencia desde el
punto de la calibracién (las puntas de la sonda) a los extremos. del dispositivo que se

quiere medir (ver Flgura 2. 3)

De-embedding
. /
i . \ .
| ~——y - K—// )
! 1 - . !
1 N : \ K
P B
| pur [
| : | 1
. - i
t | : b 1
[ ' ) ' '
1 y 4 1
| ' N 1
. ./ i
| . 1 \
Plano dé referenci Plano Yejr

después del de-embedding - después de la
. cnllhraclén

Figura 2.3 Repreéemacién del proceso de desacoplo de medidas
El método de desdcoplo de medidas consiste en:

1. La 1dennﬁcac1on de los elementos  parasitos que aparecen en la estructura
medida del DUT Generalmente 2 esta estructura se la denomma a.mllo de
guarda (guard-ring) 'y ‘su disefio estd - mtlmamente relacxonado con el
procedimiento de desacoplo de medidas.: '

2. La estimacién de los valores de estos parasitos.

3. La eliminacién de los.efectos parisitos del anillo de guarda mediante un

procedimiento matematico.

Existen numerosos métodos de desacoplo de medidas con diferentes grados de o
precisién [28], [29]. Sin embargo en la caracterizacién de elementos pasivos-como los-

inductores 1ntegrados se debe uuhzar los metodos mas . precisos jya que cualqu.ler

variacién en la impedancia afecta al valor del factor de calidad. El' método usado en"
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26 CAPITULO 2. MODELADO DE INDUCTORES INTEGRADOS

este trabajo ha sido el método de desacoplo de medidas de cuatro pasos {29] que
resumimos a continuacién.

2.4.1 Elementos parasitos de la estructura de medida

El modelo de impedancias asociado al anillo de guarda es el de la Figura 2.4, Enla

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

un modelo basado en impedancias permite la extraccién eficaz de los parimetros a

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

Figura 2.4 (b).

Gl
S1 —{—_—}—-<>+—c:}—
G1

®
L Zi2 Zc2

2
S2
2
Zecl Zi
s1 - s1
DUT
Ypl Ydl I Ydz2 Yp2
. Gle ' l : l . * Gl

()

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

Ze1y Ze2 representan la impedancia de los contactos de las puntas de medida con los
pads, Yp e Yp2 la admitancia entre los pads de sefial (S1y S2) y los de tietra (G1 y G2), Za
¥ Ziz la impedancia de las pistas que unen los pads de sefial y el DUT, y por iltimo Y1 e
Ya2 dan cuenta del acoplamiento entre el terminal de tierra y las entradas del DUT.

2.4.2 Procedimiento matemaitico y estructuras de prueba necesarias
para la identificacion de los parasitos 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 parasitos asociados a la
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estructura medida. Con esta técnica se eliminarin, paso a-paso, los efectos paralelos y

serie haciendo uso de 16s parimetros de admitancia e impedancia.

DUT

]\;dl de [

e o2 <
Cortocirciiito simple

Figura 2.5 Desacoplo de medidas de las resistencias de contacto (caracterizadas mediante una
estructura de cortocitcuito! sunple)

En la Figura 2.5, las 1mpedanc1as de contacto (Za y Zc2) se caractenzan mediante
una -estructura. de cortoc1rcu1to simple (single. sbon‘) Esta estructura consiste en

" cortocircuitar-el pad de sefial con los pads de tierra.! El- desacoplo de medidas se hace a

partir de los parametros Z. - »

El siguiente paso consiste eljfhjnar los efectos de acoplamiento entre los terminales
(Ypt ¥ Yp2). Esto se efectia haciendo uso de una estructura-en abierto simple (single gpen)
tal y como se muestra en la Figura 2.6 en donde el puerto de sefial se ha dejado sin

conectar.

Es importante tener en cuenta que medir esta estructura implica una resistencia de
contacto. Asi, para aislar los valores de Ypi e Yp2 €5 necesano ehrnmar la resistencia de

contacto de la rnedlda total

Los siguientes valores . que ‘serdn suprimidos’ son Zi, Zip. Estos representan las
impedancias de conexién entre de-las pistas que unen los pads de sefial y el DUT La

caracterizacién de estos clementos se hace usando una estructura en cortoc1rcu1to -

(shor?), como la que se muestra en la Figura 2.7, que iconsiste en un cortomrcmto entre la
rama de sefial y las de uerra en el extremo donde va air conectado ﬁnalmente el DUT.
Previamente  este paso se deberan conocer, por tanto, los valores de la 1mpcdanua del
contacto y de los efectos de aco_plarmento entre los!terminales.
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G1 11 (]

S1

Gl

Abierto simple

Figura 2.6 Desacoplo de medidas de los efectos de acoplamiento entre los terminales
(caracterizados mediante una estructura en abierto).

R | J ! | 1 1

Gl !, C Zel 1 . ! ! < Zc2

: /
\
N

Gl

Cortocircuito Cortocircuito entre

Tierra y Sefial

Figura 2.7 Desacoplo de medidas de las impedancias de conexidn entre de las pistas que unen
los pads de sefial y el DUT (caracterizadas mediante una estructura en corto).

En el disefio de este tipo de estructuras es importante tener en cuenta que el trozo
de pista que une la rama de sefial con las pistas de tierra afiade algo de impedancia. Por

tanto, se debera hacer el diseflo de forma que la impedancia afiadida sea minima.

El altimo paso consiste en la eliminacién del acoplamiento entre las pistas de sefial y
las pistas de tierra. Normalmente estos valores son muy pequefios pero,
ocasionalmente, deben ser considerados en algunos casos especiales. Para caracterizar
este efecto se usa una estructura en abierto (gper) consistente en el anillo de guarda
completo a excepcién del DUT (ver Figura 2.8).

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004



CAPITULO 2. MODELADO DE INDUCTOTRES INTEGRADOS 29

Pista de Sefial

1’| puT

Conexiones a Teierra

Figura 2.8 Desacoplo cl_e'mecl‘idas de las impedancias que aparecen entre las pistas de sefial y las
pistas que unen la rama de sefial éo_n tierra (caracterizadas mediante una estrﬁémra en abierto).
‘El procedimiento-que hemos explicado corresponde al caso general del método de

desacoplo de medidas de -cuatro pasos. En el presente trabajo, trzis~fla realizacion de
varias medidas, se ha snmphﬁcado el método no teniendo en cuenta: el acoplamiento
entre las pistas de sefial: y- 1as plstas de tierra, gracias'a los pequenos valores obtenidos.
Ademas, las plstas de cone)uon se’ caractenzaton usando las reglas de disefio en vez de

utilizando las estructuras de prueba propuestas. -

2.5 Vahdez de'las medldas

En este apartado vamos 2 cxponer los problemas relativos a los errores que pueden
aparecer en el proceso de medida.

En primer lugar, debemos de]ar claro que una medida es vélida si es exacta y fiable.
Hay dos fuentes de errores que hacen que la medida de un dlsposmvo no sea cotrecta:

los errores 31stemat1cos y 1os aleatonos

Los errores 51stemat1cos estan asomados al eqmparmento con que sc reahza la

medida. Estos errores son de naturaleza variante aunque de forma muy lenta: Por otro
lado, los errotes aleatorios son ‘también de naturaleza variante- pero en este caso de

forma rapida. Hay también otfo factor que influye en la validez de un proceso de -
medida. Se asocia con la variacién con el tiempo de las condiciones medioambientales :

que rodean a la medida. Esto puede ser debido a varias causas como la degradacnon de
los contactos eléctricos, el aumento de las mterferencms elcctromagneucas provementes
del ambiente externo:o variaciones de la tcmperatura Estos cambios dfectan tanté a los

errores sistematicos como a lOS aleatorios y s¢ suelen tomar e€n c0n51derac1on pOXT
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separado como errores de arrastre o de tendencia. Este tpo de errores proporcionan la
dependencia con el tiempo de los errores sistematicos (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 continuacién.

2.5.1 Compensacion de errores sistematicos

La compensacién 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 calibracién. En el presente trabajo se ha empleado una de las
técnicas mds ampliamente utilizadas en la actualidad, la calibracién SOLT, la cual se
basa en el uso de un sustrato cerdmico de impedancias estandar (ISS: Impedance Standard
Substrate).

Después de hacer la calibracién, se lleva a cabo una comprobacién de repetibilidad y
exactitud del proceso. La primera consiste en medir varias veces las impedancias
estindares de calibracién con la opcidn de correccién del analizador habilitada. De esta
anera se asegura que el contacto sonda-estindar de calibracién se ha tenido en cuenta
de forma correcta durante la calibracién. Para los cuatro estandares, los valores de las
distintas medidas reiterativas tienen que verificar las siguientes reglas:

Abierto (gpen):

[S.,| = 0dB £0.05dB

' -200,,,Z, 2.3)
AS” = arc P Y +0.5°
l1-0°C...Z,

Cortoctrcuito (shord):

5| =04B+0.1dB

£8,, = arctan| —22sen_ |_ 1500410 @4

2 2
Zo -0 Lshor\
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Catga (foad):
IS;| < —40dB
£8,, = arctan ﬂ— +1° (2.5)
' ® Lléad
Directo (thr):
1S5l | <-40dB
1S,,h[S12| = 0dB £ 0.02dB 2.6)

ASZI,.KSlz —360°- T,-£+£0.1°
donde Ty es el retraso-del estindar. directo.

Mientras qué una comprobacién de fiabilidad es un-indicador de la precision, este
tipo de prueba no da.indicacién sobre la exactitud de la calibracién. Debido a que la
calibracién SOLT resuelve url con]unto de 12 ecuaciones con 121 1ncogmtas la solucién
Aobtemda es mateméticamente exacta y todos los estandares medidos presentaran una
respuesta muy préxima a su modelo. Por tanto, la | precisién de la calibracién se debe
estimar con un -estindar que no sea ninguno de los utilizados en la calibracién. As, lo
que se suele hacer es medlr un styben abierto con un retardo de tiempo muy grande. La
medida de este elemento recorre toda la carta de Smith y con el}o podemos verificar
que las medidas conciierdan con el dato ofrecido por el'prbveedor.

.2.5.2 Errores aleatorios

Los etrores aleatorios no se pueden compensat. Por ello se ha tomado tres veces la

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

2.5.3 Errores de .téndenciav

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

seguido los siguientes pasos para minimizar su influencia en el sistema de medida:
1. Mantener la temperatura del cuarto de medidas a un valor constarite. .

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

Esto ¢s debido -a que durante el: prccalcntarmento del sistema los

componentes interiores tienen una temperatura inestable y cualqmerv
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calibracién del sistema puede no ser valida después de un periodo corto de
tiempo.

3. Después de cada dos medidas volver a medir el estindar abierto para
verificar que la calibracién todavia es valida.

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 sistematicos y aleatorios que aparecen en un sistema de medida. Sin
embargo, la exactitud y la fiabilidad no sélo dependen del equipo de medida. Las
caracteristicas 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 medicién para un
inductor de 3nH con un factor de calidad de 5 a 2GHz. Para simplificar los cilculos,
utilizaremos una red RL serie para modelar el inductor. Ademas, la medida del inductor
se hara empleando la configuracién de un puerto. El objetivo es calcular el factor de
calidad a partir de la medida de la reflexién a 2GHz.

Las caracteristicas técnicas del equipo en cuanto al coeficiente de reflexion se refiere

son £0.006 para la magnitud y +0.3° para la fase.

En primer lugar calculamos el coeficiente de reflexion:

_R+Lay-50

op = - =0.8254/105.6° 2.7
* R+Laj+50

donde L=3nH y R=L-0/0=7.53 Q.

En segundo lugar, consideramos las alteraciones del peor caso y calculamos las
estimaciones de factor de calidad correspondientes. Primero, se considera la desviacién

de magnitud negativa mixima y después la desviacién positiva médxima:
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T =(0.8254—0.006)£105.6°

z,, =2, FLun _ 77788437 366,
Imég(Z )
=) 4 g6 28
Onir = [Real(Z,)| =9

I =(0.8254+0.006)£105.6°
14T,

Z e =Zo1 =7.2231+37.4466
0. = Imag(Z,..) ~519
Real(Z,,.)

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 caracteristicas 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 £5~7%.

2.6 Proceso de caracterizacion 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

caracterizacién comunmente utilizado se basa en:
e La eleccién de un determinado circuito equivalente.

¢ El conocimiento de los parametros de seattering desacoplados del dispositivo a

caracterizar, S(®;), medidos para un numero elevado de frecuencias @; en el

ancho de banda de interés.

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

para caracterizar la bobina sers la transformacion de los parametros S(@) en parametros
Y(w,). Esto es necesario- porque el circuito mostrado se puede considerar como la
conexién en cascada de tres elementos de dos puertos definidos por sus admitancias:

Ysusy, Y1, € Ysusz
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[og

Coxt —

Ysus1

Csub1 Rsub1

Figura 2.9 Admitancias en el modelo de dos puertos para inductores espirales integrados.

La matriz de admitancias de un elemento de dos puertos se expresa por:
Y = l:Ynll Ym] 2.9)
);21 Yrr22

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

admitancias que constituyen la red 7 vienen dadas por las siguientes expresiones:

Y, =-Y,=-1,, (2.10)
Youm = Yan + ¥ @.11)
Yoyp, =Yoo + 1ogy (2.12)

Estas ecuactones son importantes porque nos permiten separar la admitancia Y1, que
incluye sélo 3 elementos (L, Rs, y (p) de Ysuss € Ysusz que estan asociados al resto de
parametros desconocidos (Coxs, Csusr y Rsusi) y (Coxz, Csusz y Rsuso).

La extraccién de los valores de los elementos circuitales que modelan la bobina se

hace mediante un proceso de ajuste aplicado a las admitancias Yz, Ysusr € Ysusz
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individualmente. En particular, el procedimiento de ajuste x;iplicado a Y1 determina los

valores de I, Ry, y Cp, como aquellos valores que minimizan la cantidad:

ZJIYL (0,)-7Y, (L,Rs,<,‘p,w,.)|'2 (2.13)

Donde Y. (@) es la admitancia dada por la ecuacién (2.10) e ¥, . (L,Rs,Cp,w,)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 caracterizacién presentado es
que, al emplear un ajuste por minimos cuadrados, no se tiene una vision fisica de cémo
se relacionan las medidas del inductor con los elem:entos 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 fisico alguno. Esto hace
que. la interpretacién' de los resultados pueda ser incorrecta. En el capitulo 5 se
presentara una nueva metodologia de caracterizacién que solventa esta dificultad si se

observan determinadas condiciones.
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CAPITULO 3

DISENO DE LOS EXPERIMENTOS

3.1 Introduccién

En este capitulo se describen los experimentos realizados para el desarrollo del
presente trabajo. En el capitulo 1 ya se mencion6 que estos experimentos se encuadran

dentro de un proyecto de investigactén en colaboraaon con la empresa AMS (Austria

Mifkero Systeme International) cuyo objettvo es Ia' obtencién de una librerfa 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-tecnologia BICMOS de SiGe:[30].

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

programa de simulacién ASITIC. Este programa es una aplicacién desarrollada por Ali

M. Niknejad en la Universidad de California en Berkeley y- goza de una gran reputac10n :

internacional como software de simulacién de 1nductanc1as integradas [31]. El acrénimo
ASITIC significa: Analisis y simulacién de inductancias y transformadores para circuitos

integrados.

Ademas de la libreria de bobinas mencionada al ptincipio se han disefiado otras -

estructuras con el objeto de evaluar:

e 1a influencia del nimero de lados sobre el valor de la inductancia y del factor de

calidad en esta tecnologia.

e La influencia de la distribucién de las vias en las prestaciones finales de la-bobina

integrada.

e La viabilidad de aumentar el valor de la inductancia mediante la disposicién de .

estructuras en serie.

37
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38 CAPITULO 3. DISENO DE LOS EXPERIMENTOS

e El efecto de las corrientes de torbellino; para ello se varia el radio interior, el
namero 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 definicién de los experimentos.

3.2 Estudios previos

Antes de definir los experimentos llevados a cabo en este trabajo, y con objeto de
especificar las pautas a seguir en el disefio de los inductores, es necesario determinar la
influencia de los parametros geométricos sobre las caracteristicas eléctricas de los
mismos.

Haciendo uso de ASITIC y a partir de una bobina base de radio maximo (desde el
centro al borde exterior de la espiral) de 150um (=150Um), 3.5 vueltas (#=3.5), ancho

de pistas 10m (w=10Um) y espaciado entre las pistas 10m (s=10Um), se han realizado
las siguientes simulaciones:

¢ Variacién de s y w con s+»=20Uum, manteniendo los otros parimetros

constantes.
e Variacién de #» manteniendo los otros pardmetros constantes.
e Variacién de » manteniendo los otros parimetros constantes.
e Variacién de s manteniendo los otros parimetros constantes.
e Variacién de » manteniendo los otros pardmetros 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
continuacién.

Hemos de mencionar aqui que ASITIC presenta una serie de limitaciones que tienen
una gran influencia en lo que puede decirse a partir de los resultados de simulacién.
Esas limitaciones se relacionan con la forma en que da cuenta del efecto pelicular. Mas
adelante, en el apartado 3.3, estudiaremos en detalle este asunto y veremos que si se
mantienen unas anchuras de pista pequefias, los resultados que proporciona ASITIC
SOM COITectos.
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3.2.1 Variaciones de la anchura y separacion de las pistas con

w+s=20pm

En este estudio se pretende observar como influye la anchura y separacién de las
pistas en el factor de calidad de la bobina. La relacién w+s se ha mantenido a un valor
fijo para que la inductancia se mantenga aproximadamente constante y no influya enel
resultado del expetimento. En la Tabla 3.1 se muestran los parimetros geométricos ¥ la
inductancia resultante de los inductores simulados y en la Figura 3.1sejobserva el factor
de calidad obtenido pam cadaima de ellas. Se adx‘fiertc;-quc para fre:’cuencias entre 1
GHz y 3 GHz (a partir de ahora y para todo este estudio este réngo se denominara
frecuencias bajas) el factor de calidad es ‘mejor para anchuras de pista altas y
separaciones entre las pistas péqueﬁas. El valor de la inductancia se mantiene

aproximadamente constante.

Tabla 3.I Pardmetros geométricos de las estructuras simuladas variando # y s, con w+s=20pm, e .

~ inductancias obtenidas

Nombre ‘r(p,m) n wum) sum) L(nH)

Bob4 150 35 16 4 3.3
Bob3 150 35 14 6 3.4
Bob2 150 35 12 8 35
Bob1 150 35 10 10 36
Bob6 150 35 8 12 38
Bob? 150 35 6 14 37

Bob8 150 3.5 4 16 3.7

39
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Factor de calidad

1 3 5 7 9 1" 13 15 17 19
Frecuencia(GHz)

Figura 3.1 Factor de calidad frente a la frecuencia para variaciones de w y 5 con w+s=20um.

3.2.2 Variaciones del nimero de vueltas

Los parametros geométricos de las bobinas simuladas al variar el nimero de vueltas
y la inductancia resultante se muestran en la Tabla 3.1I'. En la Figura 3.2 se observa el
factor de calidad obtenido para cada una de ellas. Para valores pequeiios del nimero de
vueltas la inductancia es pequefia y el factor de calidad maximo se obtiene para
frecuencias altas. Cuando el nimero de vueltas es grande ocurre todo lo contrario. El
factor de calidad maximo obtenido para pocas vueltas es mayor que para valores
elevados del nimero de vueltas.

! Notese que el numero de vueltas es semientero. Esto se justifica mas adelante.
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Tabla 3.11 Parimetros geométricos de las estructuras simuladas variando # e inductancias

obtenidas

Nombre  r(um) n  w(um) s@um) L{H)

Bob10 150 1.5 10 10 1.3
Bob9 150 25 10 10 25
Bob1 150 3.5 10 10 36
Bob11 150 4.5 10 10 4.4
Bob12 150 55 10 10 5
Bob13 150 6.5 10 10 5.2

8 _

; — bob10
E 6 — bob9
S5+t bob1
g4 — bob11
53 ——bob12
L 2 | — bob13

1 |

0

05 15 25 35 45 55 65 75 85 95
Frecuencia(GHz)

Figura 3.2 Factor de calidad frente a la frecuencia para variaciones de 7.

3.2.3 Variaciones de la anchura de las pistas

En esta subseccién se hace variar el ancho de las pistas de metal. En la Tabla 3.111 se
muestran las caracteristicas principales de las bobinas simuladas y en la Figura 3.3 se
observa el factor de calidad obtenido para cada una de ellas. Para pistas anchas la
inductancia es pequefia puesto que se reduce el drea encerrada por la espiral al mantener
el radio exterior constante. Sin embargo el factor de calidad resultante crece con la
anchura debido a la reduccién de la resistencia parasita asociada a las pistas de metal.
Obsérvese como a frecuencias altas esto no es asi debido a que empiezan a ser
apreciables los fenémenos asociados al efecto pelicular y las corrientes de torbellino.

41
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Tabla 3.I1I Parimetros geométricos de las estructuras simuladas variando » e inductancias
obtenidas

Nombre r (um) n w(um)  s(um)  L{(nH)

Bob21 150 35 6 10 46
Bob20 150 3.5 7 10 43
Bob19 150 35 8 10 4.1
Bob1 150 3.5 10 10 36
Bob15 150 3.5 12 10 33
Bob16 150 3.5 14 10 29
Bob17 150 3.5 16 10 26
Bob18 150 35 20 10 21

|— bob21 |
—— bob20
bob19
— bob1
— bob15
— bob16
—— bob17
‘— bob18

S T 7S N LA = > Y |

Factor de calidad

—

=]

05 15 25 35 45 55 65 75 85 95
Frecuencia(GHz)

Figura 3.3 Factor de calidad frente a la frecuencia para variaciones de .

3.2.4 Variaciones del espaciado entre las pistas

Las caracteristicas de los inductores simulados se muestran en la Tabla 3.1V y en la
Figura 3.4 se representa el factor de calidad obtenido para cada una de ellas. En general,
para frecuencias bajas interesa que la separacion entre las pistas sea lo menor posible ya
que asi se obtienen inductancias mayores. Para frecuencias altas empieza a no ser cierta
esta afirmacion. Por ejemplo, el inductor Bob28, cuya separacién entre pistas es la
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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 disefados con
una separacién entre pistas menor. Este hecho debe ser tenido en cuenta en la eleccion

de la estructura que mejor se adapte a una aplicacion determinada.

Tabla 3.IV Parimetros geométricos de las estructuras simuladas variando s e inductancias
obtenidas

Nombre  r(um) n  wium) s(um) L{nH)

Bob25 150 35 10 2 5.2
Bob24 150 3.5 10 4 4.7
Bob23 150 35 10 6 4.7
Bob22 150 3.5 10 8 4

Bob1 150 3.5 10 10 3.6
Bob26 150 35 10 12 3.4
Bob27 150 3.5 10 14 31
Bob28 150 35 10 16 29

5 — —

Factor de calidad

05 15 25 35 45 55 65 75 85 95
Frecuencia(GHz)

Figura 3.4 Factor de calidad frente a la frecuencia para variaciones 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 parimetros
principales de las bobinas simuladas y el factor de calidad obtenido para cada una de
ellas. Se observa que para radios pequefios la inductancia es menor que .para radios
grandes. Esto es asi porque cuanto mayor es el 4rea encerrada por la espiral, mayor sera
la inductancia. Para radios pequefios el maximo del factor de calidad se produce a
frecuencias més altas debido a que las capacidades parisitas del sustrato son menores.
Los factores de calidad obtenidos para radios pequefios son mayores que los obtenidos
para radios grandes ya que la resistencia parisita 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 Parimetros geométricos de las estructuras simuladas variando 7 e inductancias
obtenidas

Nombre  r(um) n w{um)  s{um)  L(nH)

Bob36 100 3.5 10 10 1.5
Bob35 120 3.5 10 10 23
Bob34 130 3.5 10 10 27
Bob33 140 3.5 10 - 10 3.2
Bob1 150 3.5 10 10 3.6
Bob29 160 35 10 10 4.1
Bob30 170 3.5 10 10 4.6 |
Bob31 180 35 10 10 5.1

Bob32 200 3.5 10 10 6.2
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Factor de calidad

O =2 N W s OO N

Frecuendia(GHz)

Figura 3.5 Factor de calidad frente a la frecuencia para variaciones de .

3.2.6 Conclusiones del estudio previo

En la Tabla 3.VI se indican, a modo de guias de disefio, las conclusiones obtenidas
del estudio previo. En general podemos decir que para frecuencias bajas hay que
trabajar con el espaciado al minimo y el ancho de pista grande, mientras que para
frecuencias altas debemos trabajar con ancho de pistas cada vez mas pequenos.

Al estar basadas las guias de disefio mencionadas en simulaciones realizadas con
ASITIC debemos considerarlas con cierta precaucion. Como se comento
anteriormente, las limitaciones de ASITIC se relacionan con la forma en que da cuenta
del efecto pelicular. Este efecto es tanto mas apreciable cuanto mayor es la frecuencia
de trabajo y la anchura de las pistas. Por tanto, a la vista de la Tabla 3.VI es para

inductancias pequefias y frecuencias altas donde mayor precaucion debemos tener.

Tabla 3.VI Resumen de las conclusiones de estudio previo

Frecuencias bajas | Frecuencias altas
(1a3GHz | (>3GH2)
w>s w<s
Lieent) wT wT, sl .nl
........... 3 w)s. RS L w<s -

LT (panH) wl (T, nT | wl
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3.3 Libreria de inductancias

En base al estudio previo realizado se tomé la decisién de establecer ¢l espaciado
entre pistas al minimo posible. En el proceso SiGe utilizado en este trabajo, el
espaciado minimo entre las pistas de metal es de 1.8 pm.

Por otro lado, con objeto de facilitar el proceso de medida y de caracterizacién de
los inductores, asi como para mejorar algunas de sus propiedades, todas las estructuras
fabricadas presentan unas caracteristicas comunes.

En primer lugar, todas las bobinas tienen un nimero de vueltas semientero. Se hace
asi porque, de esta manera, su conexién a los pads de medida se hace de forma directa.
En caso de no haber impuesto esta restriccién serfa 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 Optima de un inductor integrado debe
ser lo mis circular posible [23]. Para aproximarnos a esta forma todas las espirales
fabricadas tienen 20 lados en lugar de usar sélo 4 u 8, que son los nimeros de lados
comunmente utilizados. Con estos 20 lados se espera que el factor de calidad se
incremente en un 10% respecto al inductor cuadrado. Este aspecto seri 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 vias. De esta manera aumenta la seccién efectiva -
del metal y por tanto disminuye su resistencia asociada [14],[22]. Por esta razén todas
las bobinas se han fabricado con los 2 niveles de metal existentes en paralelo unidos por

vias que ocupan todo el metal. En el apartado 3.4.2 se plantean una serie de pruebas
pata validar esta decisién.

En la Figura 3.6 se muestra el /yout de una bobina espiral que verifica todas las
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 cspaclado 1. 8|Jm La anchura de las plstas es de 20|.l.m y el radio de.100um.

Ademis de las simulaciones "ASITIC ya presentadas sé ha llevado a cabo un elevado ‘
nimero de 51mulac1ones ad1c1onales ‘para determinar los parametros geométricos de las.
estructuras que proporc1onen valotes de mductanc1[a comprendidos entre 0. 5nHy 5nH
a las frecuencias de’ O SSGHZ T. SGHz 1. SGHz 24GHz y 5.6GHz. Los parametros

que se variaron y los rangos de var1ac1on de los mismos son los 31gu1entes

¢ Radio maximo de la esplral de 50 a 300 pm en incrementos de 2 pm.

e Numero de vueltas de 1 5a 15 5 vueltas en mcrementos del vuelta

e Ancho de la pista: dc 5 a 50 um en incrementos de 1 pm.

Para cada frecuencia obtuvxmos un nimero supenor a 20000 bobmas Se ordenaron
para cada frecuencia las bobmas ‘con rne]or Qyse clasificaron por el valor de la-

t

: mductancm , ‘

Fruto de este proceso, algunas de las bobinas seleccionadas presentan una anchura
de pista considerable. A‘frecuencias bajas, la resisténcia setie de un conductor ‘m.‘eté.lico ‘
se pﬁede calcular facilmente como el producto.de la résistencia por cuadro por el
numero de cuadros de la pista de metal. Sin “ex;'nbarg() 2 medida que aumenta la
frecuencia, la corriente tiende a-circular por-los bordes del metal con:lo que disminuye

la seccién efectiva del mismo. ‘Este comportam1ento es conocido como efecto pelicular
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y es el responsable de que a altas frecuencias sea dificil determinar la resistencia de una
pista de metal. El programa ASITIC incorpora el efecto pelicular segin las expresiones
dadas en [32]. Dichas expresiones presentan una discontinuidad a la frecuencia:

2.5
= 3.1
, 2-0-w-t G
donde O es la conductividad del metal y  y # son, respectivamente, la anchura y el

espesor de la pista. La discontinuidad puede observarse més adelante (Figuras 6.9, 6.10
y 6.11).

Por ello, los valores obtenidos se deben suavizar alrededor de dicha frecuencia [32].
Sin embargo, hemos comprobado que ASITIC no realiza dicho suavizado ya que se
observa un salto brusco en la resistencia en f. En la Figura 3.7 se presenta £ en funcién
de », es decir, la anchura mixima para que el efecto pelicular esté correctamente
modelado con ASITIC. En aquellas estructuras para las que el punto del plano (ancho,
frecuencia) se hallen bajo la curva f5=2?/(2-0-®-#) podemos afirmar que ASITIC

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

fs=2.572opwt
sk v\ e fs=2°/2opwt

Frequencia (GHz)

0 10 20 30 40 50
w {um)

Figura 3.7 Anchura mixima para que el efecto pelicular esté correctamente modelado con el
comando pi de ASITIC.
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Teniendo en cuenta la discusién anterior, se fabricaron los 2 grupos de bobinas

siguientes:

e Las bobinas con mejor factor de cahciad simuladas con ASITIC de valores
comprendidos entre 0.5nH y 5nH, con radio minimo y anchura de pista menor de
20 pm para las frecuencias 0:85GHz, 1.5GHz, 1.8GHz, 2.4GHz y,5.6GHz. Ver las
Tablas 3.VII a la 3.X1. ;

e Las mejores bobinas simuladas con ASITIC de valores comprendidos entre 0.5nH y
5nH y radio minimo para las mismas frecuencias pero con anchura mayor que 20
im. Los valores de estas bobinas se compararan con las del grupo anterior para
analizar la influencia del efecto pelicular y com'probar-si es 0 no despreciable. Ver

las Tablas 3.XIIa la 3.XV.

Tabla 3.VII Mejores bobinas simuladas en ASITIC para {=0.86GHz con < 20 um

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

Bo_11 05 0,86 112 20 1.5
Bo_59 1 0,86 112 20 25
Bo_42 | 1,5 0,86 134 l 20 2,5
Bo_19 .2 0,86 130 20 35 [
Bo_53 2,5 0,86 142 20 35
Bo_27 3 0,86 154 20 3,5

Bo_50 3.5 0,86 166 20 3.5
- Bob_7 4 0,86 176 20 35
Bo_38 45 0,86 166 20 45

‘Bob_8 5 0,86 172 20. 45
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Tabla 3.VIII Mejotes bobinas simuladas en ASITIC para f=1.575GHz con » < 20 um

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

Bo_70 0,5 1,575 114 20 1.6
Bo_59 1 1,575 112 20 25
Bo_42 1.5 1,575 134 20 2,5
Bo_44 2 1,575 128 20 3,5
Bo_30 2,5 1,575 134 20 3,5
Bo_38 3 1,575 144 19 3,5
Bo_7 3,5 1,575 130 16 4,5
Bo_43 4 1,575 132 15 45
Bo_54 45 1,575 134 14 45
Bo_68 5 1,576 122 12 55

Tabla 3.IX Mejores bobinas simuladas en ASITIC para f=1.8GHz con # < 20 pm

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

8_23 05 18 86 19 25
Bx_1 1 1,8 110 19 25
Bo56 1,5 18 122 18 25
Bo_58 2 18 114 18 35
Bo_18 25 | 18 134 20 35
Bo_29 3 18 136 17 35
Bo46 35 18 116 13 45
Bo_69 4 18 118 12 a5
Bo_48 4,5 18 112 11 55

B_2 5 1.8 106 9 55
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!
Tabla 3.X Mejores bobinas. simﬁladas en ASITIC pafa f=2.4GHz con w < 20 Um

‘Nombre  L(nH) f(GHz) r (umj) w@m) n
Bo 70 05 24 114 20 15
B_19 1 2,4 100 19 25
Bo_22 15 24 116, 19 25
Bo_36 2 24 12 17 35
Bo33- 25 24 120 16 35
Bo_47 3 24 114 12 35

B_1 3,5 24 110 12 45

B 21 4 24 90 8 55
B_24 45 24 84 7 85
B_10 5 24 82 6 65

Tabla 3.XI Mejores bobinas simuladas en ASITIC para f=5.6GHz con w £ 20 pum

“Nombre L(nH) f(GHz) r(um) w(m) n
B28 05 56 0 12 15
B2 1 56 76 13 25
Bo 67 15 56 130 9 15
Bo_39 2 56 156 715
Bob 6 .25 56 180 6 15
Bob_14 3 56 206 6 15
Bob_12 35 56 224 5 15
Bobi 5 4 56 250 5 15
Bobi 2 45 56 270 5 15
Bo_40 5 56 148 5 25
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Tabla 3.XII Mejores bobinas simuladas en ASITIC para f=0.86GHz con » > 20 um

Nombre L{(nH) f(GHz) r(um) w(um) n

Bo_23 05 0,86 112 41 1,5

Bob_4 1 0,86 210 50 1,5
Bobi_4 1,5 0,86 252 50 1,5
Bob_13 2 0,86 216 47 2,5

Bob_2 2,5 0,86 230 43 2,5
Bobi_1 3 0,86 248 42 2,5

Bobi_3 3.5 0,86 266 4 25

Bob_11 4 0,86 234 37 3,5
Bob_1 4,5 0,86 236 34 3,5
Bob_10 5 0,86 238 3 3,5

Tabla 3.XIII Mejores bobinas simuladas en ASITIC para £=1.575GHz con » > 20 um

Nombre L(nH) f(GHz) r(um) w{um) n

Bo_55 0.5 1,576 128 47 1.5
Bx_2 1 1,675 176 45 1.5
Bob_3 1.5 1,575 220 41 1,5
Bx_3 2 1,575 172 3 25

Bob_15 2,5 1,575 182 27 25
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Tabla 3.XIV Mejores bobinas simuladas en ASITIC para f=1.8GHz con w > 20 um

Nombre L(H) f(GHz) r@um) w(m) n

Bo_64 0,5 1.8 142 41 1,5

Bo 61 1 18 168 40 15
Bo_51 1,5 1,8 156 34 25
Bo_2 2 18 158 26 25

Tabla 3.XV Mejores bobinas simuladas en ASITIC para f=2.4GHz con » > 20 um

Nombre L{nH) f(GHz) r(im) w(m) n

Bo_34 0,5 24 116 T 32 15
Bx_4 1 24 144 29 15

"Bo_31 1,5 24 . 132 25 25

3.4 Otras pruebas.

Ademis de la libreria 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 numero de ladbs

Como se comentd en el apartado 3.3, la forma éptima de un inductor ntegrado es la

circular [23]. Esto se debe a que este tipo de geometria presenta unperimetro mayor
que otras configuraciones con lo que, a pesar de que la resistencia y el 4réa ocupada (v,
por tanto, compartida con el sustrato) son mayores, el factor de calidad mejora debido a

que la inductancia aumenta‘mucho mas que la resistencia.

Con las estructuras que aqui se describen proponemos el analisis y comprobacion de
esta cuestién. Para ello, a partir de una bobina base de 4 lados se ha incrementado el
nimero 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, /=116 um, »=19 um, s= 2 Um y #=2.5.

Figura 3.9 Bobina con 8 lados, /=116 m, #=19 um, s= 2 um y #=2.5.

Figura 3.10 Bobina con 12 lados, /=116 um, »=19 um, s= 2um y #=2.5.
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Figura 3.11 Bobina con 16 lados, /=116 um; 2=19 um, 5= 2 um y #=2.5.

Figura 3.12 Bobina con 20 lados, /=116 pm, =19 lim, s= 2 um y #=2.5.

3.4.2 Estudio de la distribucion de las vias

"En el apartado 3.3 se comentd que las pérdidas en los metales disminuyen si los
inductores se fabrican en distintos niveles de metal conectados mediante vias. De esta

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

asociada. Sin embargo, en la bibliografia consultada no se explica la manera éptima en

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

En general, existen varias posibilidades de llevaresto a cabo, algunas de las cuales se
muestran en la Figura 3.13. Para determinar la forma recomendable de distribuir las vias

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

Tabla 3.XVI se muestran las caracteristicas geoméﬁricas y la distribucién de las vias en
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estas bobinas. Asimismo, en las Figuras 3.13 a 3.22 se muestran los /lzyouts de las

mismas.

Metal — |

Via

] ® | vias distribuidas
L ! colocadas al pricipio y al
L] L] final de la espiral
FEENEREROEE| oo
rgo de
sEEEEEEEEE| O
e ENRNEAN

Una via continua
grande colocada a lo
largo de la espiral

Dos vias continnas
colocadas a lo largo de
la espiral

colocadas a lo largo de
la espiral

Tres vias continuas
oo o—————————

Figura 3.13 Diferentes configuraciones de las vias.

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

Nombre r(@m) w(um) s{um) n Tipo de via
A 150 18 18 15 Una via continua
V2 150 18 1.8 1.5 Dos vias continuas
V3 150 18 1.8 1.5 Cuatro vias continuas
V4 150 18 1.8 15 Distribuidas por toda la espiral
V5 150 18 1.8 1.5 Distribuidas al principio y final
V6 85 12 1.8 4.5 Una via continua
v7 85 12 18 45 Dos vias continuas
v8 85 12 1.8 4.5 Cuatro vias continuas
V9 85 12 18 4.5  Distribuidas por toda la espiral
v10 85 12 1.8 4.5 Distribuidas al principio y final
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Figura 3.19 Layout de V6.

Figura 3.18 Layout de V5.
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Figura 3.21 Layout de V8.

Figura 3.20 Layout de V7.
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presentadas en el apartado 3.3 Sin embargo, si queremos aumentar la inductancia de las

. .
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rolnx ,
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Figura 3:22 Layout de V9.
Todas las bobinas de la libreria de inductores, tienen en comin las caracteristicas

ello, el factor de calidﬁd.iAdefﬁés la frecuencia a la que se o_btiérieiel valor maximo, del
factor de calidad- 'tzimbiég _dis_rrﬁriﬁyc. Con objeto de aumentar'la inductancia sin que

bobinas, manteniendo este tipo-de estructura, es necesaria mucha drea y se degrada, con

3.4.3 Estructuras para el aumento de la inductancia

>

disminuya demasigdp el-factot de calidad y la-frecu_eq_'cia cle:s'u'friéximo"

las estructuras en serie que sé presentan én 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
Grupo 1

razonamiento se han probado las siguientes estructuras organizadas enidos grupos:

bobina octogonal (Figura 3.24)

dos bobinas octogonales en serie (Figura 3.25)

)

e cuatro bobinas octogonales en serie (Figura 3.20)

Grupo 2

(Figura 3.27)
dos bobinas alargadas en serie (Figura 3.28)

bobina alargada
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Notese que la estructura de las espirales se ha definido de tal forma que al unitlas
compartan un lateral. Con esto lo que se pretende es que el flujo magnético compartido

sea maximo.
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Figura 3.25 Dos bobinas octogonales en serie.
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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 pequefios 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 direccién opuesta a la
cortiente en la tira de metal, provocando unas pérdidas resistivas que se deben afiadir a
las debidas al efecto pelicular (ver apartado 1.2). Este efecto es dificil de evaluar
analiticamente y, por ello, no hay una expresién simple que lo modele. En [10] se
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. Asi, es de esperar que la resistencia asociada a este efecto presente una
dependencia exponencial con la frecuencia.

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

resistencia sea minima se ha hecho el siguiente barrido:

e Radio interior = 15, 30, 45, 60 y 75 um.

¢ Nuamero de vueltas = 2.5, 3.5 y 4.5.
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* Anchura de pista = 10, 15.y 20 um.

En las Tablas 3.-XVH 2 la- 3XXI 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 dej torbellino: radio
' interior 15Um

g Norhbrt;s n o rum) 'v{v(un_\) s(um)

B14 25 54 10 18
B12 25 72 15 18
B7 25 8 20 18
B13 35 6 10 18
B22 35 8 15 18
Bo12 35 111 20 18
8.1 1' 45 78 10 1,8
B17 45 105 15 18

Bo 66 45 133 20 1.8
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Tabla 3.XVIII Bobinas de prueba para medir el efecto de las corrientes de torbellino: radio

interior 30m

Nombres n  rlum) wum) s(um)

B27 25 69 10 18
B8 25 87 15 18
B3 25 104 20 18
B25 35 81 10 18

B18 35 103 15 18

Bo20 35 126 20 18
B6 45 93 10 18

Bod5 45 120 15 18

Bo 52 45 148 20 1.8

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

interior 45um

Nombres n  r(um) w(m) s{um)

B 9 25 84 10 1,8

B 4 25 102 15 1.8
Bo_21 25 119 20 1.8
B 20 35 96 10 1,8
.Bo 9 35 118 15 1,8
Bo4 35 141 20 1.8
B 16 45 108 10 1.8
Bo_17 45 135 15 18

Bo_14 45 163 20 1.8
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Tabla 3.XX Bobinas'de prueba para medir el efecto de las corrientes de torbellino: radio interiot
60pm

Nombres n  r(um) W(um) s(um)

v

B_5 25 99 10 1.8
Bo 57 25 117 15 1.8
Bo 42 25 134 20 : 1.8
Bo_é4 35 111 , 10 1.8
Bo 6 35 133 15 » 1.8
Bo 62 35 156 20 1,8
Bo 8 45 123 10 1,8
Bo_f|5 45 150 15 ‘ 1.8

Bob_16 45 178 20, 1.8

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

interior 75Hm .

Nombres. n  rlum)- w(um) s{m)

Bo 10 25 114 10 18
Bo_Sabis 25 132 15 18
Bo3 25 149 200 18
Bo32 35 126 10 18
Bo63 35 148 15, 18
Bob 35 171 20 18
Bod41 45 138 10 18
Bo.26 45 165 15 18

Bob. 5 45 193 20 1.8
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3.5 Anillos de guarda

En el capitulo 2 se indic6 que cuando se mide cualquier dispositivo sobre una oblea,
ademas de los efectos debidos al funcionamiento del propio dispositivo bajo prueba,
aparecen también otros relacionados con todo lo que lo rodea. Para eliminar estos
efectos se utiliza el lamado proceso de desacoplo, el cual consiste en mover €l plano de
referencia desde el punto de la calibracién (las puntas de la sonda) a los extremos del
dispositivo que se quiere medir. Para ello se necesita determinar primero los elementos
parasitos que aparecen en la estructura medida para luego eliminarlos. Esta tarea se lleva
a cabo mediante la utilizacién de una estructura denominada anillo de guarda junto a las
estructuras de prueba.comentadas en el capitulo 2.

La importancia de disponer de un anillo de guarda adecuado a las caracteristicas
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 aisla
el dispositivo del resto de la oblea. Se ha decidido utilizar este método debido a que est4
especialmente indicado para medidas sobre sustratos poco resistivos en los que los
mecanismos de acoplamiento en las medidas son significativos.

El efecto mas importante (y el mas perjudicial) que es capaz de eliminar este método
es el acoplamiento directo. Las técnicas que permiten llevar esto a cabo son las
sigutentes:

¢ Utilizacion de pads pequefios con geometria octogonal y de pozos tipo n bajo los

mismos. Con esto se consigue que la capacidad asociada a los pads sea minima.

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

las pistas y la tierra comin, con lo que se reducen los mecanismos de
acoplamiento.

En la Figura 3.29 se muestra el corte transversal y el /gyout de los pads de la estructura
de medida. Se puede observar como en los pads de sefial (S) se utiliza el menor nimero
de capas posible, para reducir asi la capacidad de acoplamiento hacia tierra. Se han
utilizado dos metales en lugar de uno (que serfa lo éptimo desde el punto de vista del
acoplamiento) para dar consistencia al pad y evitar que sea dafiado en el momento de
situar las sondas sobre él.

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

tamafio posible para aumentar la capacidad a tierra. De esta manera, cualquier sefial AC
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que se acople con dichos metales sera dirigida inmediatamente a tierra, a través de esta
capacidad.

Otra estrategia que se ha tenido en cuenta para minimizar los efectos del
acoplamiento directo entre los pads de sefial y el sustrato es la inclusién de un pozo n
por debajo de dichos pads, conectado a tierra mediante contactos tipo n+.

Por ultimo, en el layout de los pads de medida se han incluido unas marcas metalicas

separadas 50pm. Estas marcas sirven para facilitar la colocacion de las puntas de las
sondas sobre los pads y evitar que se desplacen mas de lo necesario.

Metal inferior,
(escudo de tierra)

Marcas para las sondas ~ Yias y contactos al pozo n

(b)
Figura 3.29 Pads de la estructura de medida: (a) corte transversal, (b) layout.

Se hicieron 4 tipos de anillos de guarda para evitar que la pista que une los terminales
del inductor con los pads de medida fuera demasiado larga. Las dimensiones de los
mismos y el nimero de ellos se han escogido de forma que el 4rea ocupada sea lo mas
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pequena 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 utilizados

Radio interno del anillo de guarda (um) Radio de las bobinas que caben (um) Figura
160 70-110 Figura 3.30.a
220 111-170 ' Figura 3.30.b
290 171-240 Figura 3.30.c
360 ) 241 -310 Figura 3.30.d

@ ®) © @

Figura 3.30 Anillos de guarda.

3.6 Layout final

En el Apéndice A se muestra el /gost final. En total consta de 128 inductores
espirales integrados con sus correspondientes anillos de guarda. Asi mismo, se
incorporan también los Jayouts de las estructuras para hacer el desacoplo: 4 anillos de
guarda en abierto, 4 en cortocircuito y 4 en abierto y cortocircuito simples (uno a cada
lado del anillo de guarda). El drea total ocupada es de 8 x 10 mm?2, '
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RESULTADOS DE LOS EXPERIMENTOS

4.1 Introduccion

En este capitulo se da cuenta de los resultados obtenidos a partir de los -

experimentos descritos_en el capitulo 3. Todas las bobinas fabricadas se midieron y
caracterizaron aplicando. los procedimientos vistos en el capitulo 2. En el siguiente
apartado se afiade algunos detalles:sobre el proceso de caracterizacion.

4.2 Detalles sobre el proceso de caracterizacion

Como se indic6 en el capitulo 2, el proceso de caracterizacion consiste en el ajuste de
las admitancias que componen el circuito eqmvalente de forma individualizada. En este
apartado proporcionaremos detalles sobre como se ha llevado a.cabo dicho proceso.

El procederemo a segmr comienza con la transforrnac1on de los parametros de
scattering S(@) en los de admitancia Y(@;). Esto es necesano puesto que, tras el proceso
de medida y desacoplo de las -estructuras de med1da lo que se obtiene son los
parimetros de .rcattmﬂg del dispositivo para un c1erto nimero de frecuencias § (co ). Las

~ expresiones que relacionan los parimetros Y(@;) con los §(@;) son las siguientes [33]:

_ (1+S22)(1"S|1)f512521 _1_

= 4.1)
(48, )1+ 85,) = $1,8, 50
' ~28 1
Yo, = = " 4.2)
(1+Su)(l+S22)"S12521 50
_ _2’S21 L :
U1+ 8,1+ S,) = 8,8, 50 (*3)
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— (1+S1|)(1_S22)+S12521 i
i (1+Sll)(1+S22)_S12S21 50

4.4

Una vez obtenidas las admitancias del dispositivo pasamos a hacer la extraccién de
los valores de los elementos circuitales que lo modelan. Esta extraccién se hace
mediante un proceso de ajuste individualizado aplicado a las admitancias Y, Ysupr e
Ysusz (ver Figura 2.9). Asi, para la admitancia Y7 se debe cumplir que su valor medido

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

Y, Lmedido — Y Lcircuiro R (4.5)
donde:-
Y, meaito = Y2 = Yoy “9
e

Lcircuito = ijs+Rs

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

expresiones para todas las frecuencias @

S (RE(Y, 00 (@)}~ RE ., . (@)} (48

4

2 (I M {YL medido (wi ) }_ IM{YL circuito (wi ) })2 (4'9)

i

Previamente al ajuste resefiado, debemos proporcionar al programa que lo lleva a
cabo unos valores iniciales de Ly, Rsy 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 desatrollado en [2]. Este
modelo paramétrico serd objeto de estudio en el capitulo 6 y por ello emplazamos al
lector a su anilisis mds adelante.

Para el ajuste de las admitancias Ysuss € Ysuse 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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Y

SUB medido — Y, SUBlcircuite

Y082 medido = Y suB2circuito

En este caso los valo_res: medidos son: &
. +7,

Ysustmedivo = Yo + Va2
€
Y5082 medido = Ya22 ¥ Yrn

mientras que los valores extraidos del circuito son:

v _ L, 1
SUBcircuito — .
: ‘w-Cox, . 1
- / b Cgppy +——
SUB})
<
v oy 1
SUB2 circuite .
-w-Cox . o 1
e
SUB2

El ajuste se hace de forma que se minimicen las siguientes expresiones para todas las

frecuencias @

Z (RE {Y $UBL medido (@i )}_ RE {Y SUBLcireuiro (@ )})2

i

2 (IM{YSUBleedido (wi )}— IM{YSUBlcircul'ra (wi )})2

i

i

. Z(RE{YSUB 2medido (o, )}_ RE {Y SUB2 circuito (o, )})2

2 (]M{YSUEZ medido (O)i.)}— IM{YSUBZCiFCHiIO (wi )})2

i

-1

—~1

71

(4.10)

@.11)

(4.12)
(4.13)

(4.14)

(4.15)

(4.16)

(4.17)

(4.18)

(4.19)
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Igual que antes, previamente al ajuste le facilitaremos al programa unos valores

iniciales de Coxr, Rsuss, Csusr, Coxz, Rsusz, y Csusz cercanos a sus valores finales.

Finalmente, el programa debera guardar los valores de Ly, Rs, Cp, Coxy, Rsust, Csusy,
Coxz, Rsusz, y Csusz obtenidos. Este proceso se debera repetir para cada uno de los
inductores fabricados y medidos.

El procedimiento que hemos presentado se ha implementado en el software de
analisis matematico de libre distribuciéon OCTAVE [34]. Debido a que se basa en el
ajuste por minimos cuadrados de vectores con una gran cantidad de puntos, la duracién
del mismo para cada inductor es bastante elevada (aproximadamente de 3 a 5 minutos
en una estacién Ultra SPARC10). Por esta razén, el ajuste de todas las estructuras
fabricadas es un proceso lento.

4.3 Libreria de Inductores integrados

En la eclaboracién de esta libreria se compararon los resultados obtenidos para

aquellas estructuras que tenian una anchura de pista menor de 20 lm con las que no las
tenian. Asi, la libreria de inductores resultante consta de un total de 55 bobinas

distribuidas segin se muestra a continuacién:

¢ 13 inductores con inductancias internas comprendidas entre 0.5y 6 nH a 0.86 GHz.
¢ 11 inductores con inductancias internas comprendidas entre 0.5y 6 nH a 1.57 GHz.
® 10 inductores con inductancias internas comprendidas entre 0.5y 6 nH a 1.8 GHz.
® 11 inductores con inductancias internas comprendidas entre 0.5y 6 nH a 2.4 GHz.

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

En las Tablas 4.1 a 4.V se muestran las caracteristicas geométricas de cada una de las
bobinas fabricadas y medidas asi como los parimetros correspondientes al modelo
eléctrico convencional presentado en el capitulo 2 (Figura 2.9). En las Tablas 4.VI a
4.XV se muestran los mismos datos para las configuraciones de un puerto (puerto 1y
puerto 2). Obsérvese como algunos valores obtenidos para el factor de calidad son
excepcionales. ‘

En algunos casos, los inductores con anchuras de pista superior a 20 Wm
presentaron mejores factores de calidad que las que se disefiaron con pistas de menor
anchura. Por ejemplo, para una inductancia de L=1.5nH a 0.86GHz, el inductor bob_4
con »=50lkm y con un factor de calidad de 11 fue elegido frente a bo_42 cuya anchura
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es de »=20um. Esto demuestra que el efecto pelicular es, en algunos casos,

despreciable, sobre todo a frecuencias bajas.

Tabla 4.1 Caracteristicas geométricas y parametros del modelo de dos puettos para las bobinas
-:disefiadas para 0.8GHz

Nomb. Q_Lext(nH) n_fum) wium) Sfum)Ls(nH) Rs(2) Co{fF) Rsub4(@) Csub () Cox' () Rsub2(@2) Csub2(fF) Cox2(fF)
bo23 81 08 15112 41 18 08 05 133 248 63 870 228 60 490
bo 1158 12 15112 20 18 11 11 31 242 58 30 248 58 400
bob4 110 15 15210 50 18 15 05 199 168 8 1300 137 99 1400
bob_1310.9 22 25216 47 18 20 04 203 137 €2 1700 100 170 2900
bob2 85 27 25230 43 18 ‘24 05 245 128 95 1900 95 180 2600
bo 19 64 30 35130° 20 18 28 24 74 268 48 780 202 81 690
bo53 53 35 35142 20 18 32 26 74 250 49 80 182 8 750
bobi1 57 39 25248 42 18 35 14 24 175 88 . 2100 116 110 1900

bobi_3 52 44 25266 41 18 39 14 223 161 89 2200 103 120 2000
bob_7 59 52 35176-20 18 - 48 13 74 200, 69 1700 147 9 M0
bob_1043 55 35238 31 18 48 11 178 137 80 2600 81 160 2100
bo 38 42 58 45166.20. 18 52 38 95 232 45 ° 1200 " 135 9% 1100
‘bob 8 49 64 45 172 20 18 59 18 95 220 65 2000 146 88 830

Tabla 4.I1 Caracteristicas geométricas y parimetros del modelo de dos puertos para las bobinas
- disefiadas para 1.5GHz

Nomb. Q Lext(nH) A rfurm) wium) SumiLs(nH) Rs(Q) C(fF) Rsub1(Q) Csub1{fF) Cox1{fF) Rsub2(Q) Csub2(fF) Cox2(fF)
ul - ‘ .

bo_55 107 0.8 15 12.8 47 18708 05 176 245 - 58 780 218 72 730
bo 70 73 12 15114 20 18 11 13 3 247 54 . 380 231 65 400
bob3 70 18 15220 4 18 17 09 133 155 77 1300 129 100~ 1200

bo 42 50 23 25134 ‘20 18 21 27 53 235 53 730 195 71 850

bod44 52 29 35128 20 1.8 '2,7 28 74 269 49 780 206 76. - 660
bob_1553 33 25182 27 18 30 19 96 204 65 1100 160 9% 1100
bo 28 47 38 35144 19 18 34 29 67 234 51 960 171 86" 710
bo7 43 46 45130 16 18 41 38 61 267 49 890 190 81 650
bo 43 42 51 45132 15 18 46 38 53 260 48 870 187 81 650
bo 54 40 56 45134 14 18 50 39 46 253 48 840 184 80 640

bo 68 38 65 55122 12 18 57 49 42 281 47 780 201 78 . 590
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Tabla 4.III Caracteristicas geométricas y parametros del modelo de dos puertos para las bobinas
disefiadas para 1.8GHz

Nomb. Q Lext(nH) n_rfurn) wium) Sum) Ls(nH) Rs(Q) Cp(fF) Rsub1(Q) Csub1(fF) Cox1(fF) Rsub2rQ) Csub2(fF) Cox2(fF)
bo 6187 12 15168 40 18 11 08 127 183 67 919 152 89 840
bo 5161 1,9 2515 34 18 17 16 153 226 56 1100 163 91 930
bo 5662 22 25122 18 18 20 22 43 251 52 540 220 72 540
bo256 25 25158 26 18 22 18 83 21 53 910 161 90 830
bo 3051 32 35134 20 18 29 27 74 262 47 770 196 82 740
bo_2948 39 35136 17 18 35 28 53 248 48 720 193 81 700
bo_ 4644 46 45116 13 18 41 41 40 289 44 590 228 75 580

bo_ 6942 52 45118 12 18 46 41 34 279 44 580 224 74 570
bo 4839 61 55112 11 18 53 49 35 304 43 580 235 73 560
b2 37 63 55106 9 18 55 56 23 279 37 490 209 71 459

Tabla 4.IV Caracteristicas geométricas y parametros del modelo de dos puertos para las bobinas
disefiadas para 2.4GHz

Nomb. Q Lext(nH) n r(um)wium) S(um) Ls(nH) Rs{Q) Cp(fF) Rsub1{Q) Csub1(fF) Cox1(fF) Rsub2(Q) Csub2(fF) Cox2(fF)
bo_ 3498 09 15116 32 18 09 08 81 252 61 580 238 65 520

bo 3586 11 15114 20 18 11 12 3 242 . 58 400 236 62 400
b 1967 14 25100 19 18 13 19 47 275 46 450 238 68 400
bo_226,7 19 25116 18 18 18 20 47 248 57 410 220 72 760
bo_ 3655 27 35112 17 18 24 29 53 277 51 430 227 77 820
bo 3350 33 35120 16 18 29 28 47 261 48 459 215 81 830
bo 4748 38 35114 12 18 33 33 26 246 47 380 233 77 690
b1 40 44 45110 12 18 38 35 34 271 38 530 201 76 490
b2t39 52 5590 8 18 45 55 18 313 39 380 252 65 350
b2437 58 658 7 18 50 67 16 336 38 360 270 62 330

b_10 35 65 86,5 82 6 8 55 74 12 329 40 330 272 60 300
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Tabla 4.V Caracteristicas geométricas y parimetros del modelo de dos puertos para las bobinas
- - disefiadas para 5.6GHz

Nomb. Q Lext(nH) ‘n_rfum)wium) Sfurn) ES(nH) Rs(@) Co(fF) Rsub(@) Csub (fF Cox (F) Reiib2(2) Csub2(fF) Cox2(fF)
b28 107 07 1560 12 18 06 12 11 382 45 170 282 49 170 -
b26 68 13 2576 13 1811 19 22 328 45 260 287 58 260

18 45 159 3 170 61 280 167 70 290

bobi_5 07 122 15 250 18 38 136 1 111 100 340 120 84 320

bo 67 48 19 15130 9 18 16 13 6 203" 63 260 191 76 270
‘bo_39 36 26 15156 7 18 19 09 3 165" 82 270 143 82 250
bob 6 24 39 15180 6 18 26 09 2 158" 77 280 157 80 290
bob_141,9 50 1528 6 - 18 29 44 2 139 77 300 - 136 81 300
bob_;lZ 15 62 1522 5 18 31 56 1 122 79 290 120 83 290
bo_40 1,1 102 25 148 5

5

5 .

bobi_ 2 05 161 15270 . 18 39 180 1 104! - 94 340 - 109 85 340

Tabla 4.VI Caracteristicas geométricas, y parimetros del modelo de un puetto (puerto 1) paré las
bobinas disefiadas para 0:3GHz

_Nomb. Q Léit(nH) A rlum) wium) Sfum) LsinH) . Rs(Q) “Cp(fF) Rsub1(Q) Csub1(fF) Cox1(fF)

bo23 94 08 15 12 41 18 08 - 05 133 248 63 580
bo 11 59 12 - 1,5. 112. 20 18 11 11 31 242 58 260
bob.4 125 15 15 210 50 18 15 . 05 199 168 82 866
bob_13 13,6 2,2 25 - 216 .47 18 2,0 6,4 .293 137 92 1133
bob2 105 27 25 23043 18 24 05 245 128 95 - 1266
bo 19 58 30 35 130 20 18 28 24 74 268 48 520
bo53 58 35 35 142 20 18 32 ' 26 74 250 49~ 673
bobi1 63 39 25 248 42 18 35 © 14 234 175 88 1400
bobi3 59 44 25 266 41 18 39 | 14 223 161 80 1466
bob7 69 53 35 176 20 18 48 13 74 2000  69. 113
bob_10 5,0 5.6“'. _ 35 238 31 1,8 48 . 11 178 137 80,‘ 1733:

bo_38 47 58 45 166 20 1.8 52 3.8 95 232 45 800
bob_8 54 65 45 172 20 1.8 5,9 1.8 . 95 220! 65 1333.
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Tabla 4.VII Caracteristicas geométricas y parimetros del modelo de un puerto (puerto 1) para las
bobinas disefiadas para 1.5GHz

Nomb. Q  Lext(nH) n  rfum) wium) Sum) Ls(nH) Rs(Q) Cp(fF) Rsub1(Q) Csub1(fF) Cox1(fF})

bo_55 13 0.8 1,6 128 47 1,8 0,8 05 176 245 58 520
bo_70 7.8 1.2 1,5 114 20 1.8 1.1 1,3 31 247 54 253
bob_3 8,0 1,8 15 220 #1 1,8 1,7 0.9 133 155 77 866
bo_42 54 23 25 134 20 1.8 21 2,7 53 235 53 486
bo_44 56 29 35 128 20 1,8 2,7 28 74 269 49 520
bob_15 59 33 25 182 27 1,8 3.0 1.9 96 204 65 733
bo_28 52 3,8 35 144 19 1.8 3,4 29 67 234 51 640

bo_7 47 4,6 45 130 16 1.8 41 3.8 61 267 48 593
bo_43 4,7 5,1 45 132 15 1.8 4.6 38 53 260 48 580
bo_54 46 57 45 134 14 1,8 50 39 46 253 48 560
bo_68 43 6,6 55 122 12 1.8 57 49 42 281 47 520

Tabla 4.VIII Caracteristicas geométricas y parimetros del modelo de un puerto (puerto 1) para las
bobinas disefiadas para 1.8GHz

Nomb. Q LexttnH) n  rum) wium) Stum) Ls(nH) RstQ) Cp(fF) Rsub1(Q) Csub1(fF) Cox1(fF)

bo_61 9,7 1.2 1,6 168 40 1.8 1,1 0.8 127 183 67 613
bo_51 6.5 1.9 25 156 34 1.8 1,7 1,6 153 226 56 733
bo_56 7.0 2,2 25 122 18 18 2,0 2,2 43 251 52 360
bo_2 6.3 25 25 158 26 18 2,2 1,8 89 211 53 606
bo_30 5,6 3,2 35 134 20 18 29 27 74 262 47 513
bo_29 5.5 3.9 35 136 17 18 3,5 2,8 53 248 48 480
bo_46 5,0 4,7 45 116 13 18 4,1 41 40 289 44 393
bo_69 4,9 5.2 45 118 12 1.8 4,6 4.1 34 279 44 386
bo_48 4,5 6,1 55 112 11 18 53 49 35 304 43 386

b 2 4,5 6,4 55 106 9 1.8 55 56 23 279 37 326
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Tabla 4.IX Caracteristicas geom

77

étricas y parimetros del modelo de un puerto (puerto 1) para las
bobinas disefiadas para 2.4GHz

Nomb. G LextnH) n  rium) wium) Stum) LS(H}' Rs(@) CH(fF) -RsubA(Q) Csubl(fF) Cox1(fF)
bo34 107 09 15 116 32 18 09 08 81 2520 61 386
b0 35 98 11 15 114 20 18 11 1,2 3 242 58 266
b19 7.2 14 25 10 19 18 13 19 47 275 46 300
bo22 78 19 25 116 19 18 18 20 47 248 57 213
bo 36 62 27 35 112 17 18 24 . 29 8§ . 277 51 286
bo33 59 33 35 120 16 18 29 29 47 261 48 306
bo 47 60 38 35 11412 18 33 33 26 246 a7 253
b1 46 44 45 110 12 18 38 35 34 - 271 38 353
b2t 46 52 55 9 - 8 18 45 55 18 313 39 253
b24 43 58 65 8 7 18 50 67 16 33 38 240
b10 42 65 65 8 6 18 .55 74 12 40 220

-329:

Tabla 4.X Caracteristicas geométricas y parimetros del modelo de un puerto (puetto 1) para las

bobinas disefiadas para 5.6GHz

LextttH) . - rum) wium) S(um) Ls(nH)] Rs(Q) - CpifF) Rsubf(Q) Csub1(fF) Cox1(fF)

Nomb. Q

b2s 120 07 15 60 12 18 08 a2 o 352 45 13
b2 77 13 25 76 13 18 14 19 2 328 45 73
bo 67 63 19 15 130 9 18 16 13 6 203 63 173
bo_39 51 25 15 156 =7 18 19 09 3 165 82 180
bob 6 3,7 38 15 180 6 18 26 09 2 158 77 186
bob_14 3.0 47 15 206 6 18 29 44 2 139 77 200
bob 12 26 57 15 224 5 18 31 56 1 122 79 - 193
bo 40 18 96 25 148° 5 18 45 . 159 3 170 61" ,_ffz_sa.
bobi5 15 100 15 250 5 18 38 136 1 11 100 - 226
bob_2 13 123 15 270 5 39 190 1 104 94 - 226

18
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Tabla 4.XI Caracteristicas geométricas y parametros del modelo de un puerto (puerto 2) para las
bobinas disefiadas para 0.8GHz ‘

Nomb. Q LexttnH) n  rum) wium) Stum) Ls(nH) Rs(Q) Cp(fF) Rsub2(Q) Csub2(fF) Cox2(fF)

bo_23 99 08 1.5 112 M4 1,8 08 0,5 133 228 69 490
bo_11 59 1,2 1.5 112 20 1,8 1,1 1,1 31 248 59 400
bob_4 12,2 1.5 15 210 50 1,8 1,5 05 199 137 99 1400
bob_13 99 2.2 25 216 47 1.8 20 04 293 109 170 2900
bob_2 8,6 2,7 25 230 43 1.8 24 05 245 95 180 2600
bo_19 6,0 3,0 35 130 20 1.8 28 2,4 74 202 81 690
bo_53 6,1 35 35 142 20 1.8 3,2 2,6 74 182 85 750

bobi_t 6.1 4,0 25 248 42 1.8 35 1.4 234 116 110 19800
bobi_3 58 46 25 266 4 1.8 3,98 1.4 223 103 120 2000

bob_7 12,0 53 35 176 20 1,8 48 1,3 74 147 91 770
bob_10 55 6,0 35 238 31 1.8 4,8 1.1 178 81 160 2100
bo_38 49 6,0 45 166 20 18 5,2 3.8 95 135 98 1100
bob_8 9,2 6,7 45 172 20 1.8 59 1,8 95 146 88 830

Tabla 4 XII Caracteristicas geométricas y parametros del modelo de un puerto (puerto 2) para las
bobinas disefiadas para 1.5GHz

Nomb. Q texttnH) n  rum) wium) Sum) Ls(nH) Rs(Q) Cp(fF) Rsub2(Q) Csub2(fF) Cox2(fF)

bo_55 11,4 08 1,5 128 47 1,8 0,8 0.5 176 218 72 730
bo_70 77 12 1.5 114 20 1,8 1.1 1,3 31 231 65 400
bob_3 8,1 1,8 1,6 220 41 1.8 1.7 0,9 133 129 160 1200
bo_42 58 2,3 25 134 20 1.8 21 2,7 53 195 7 550
bo_44 58 2,9 35 128 20 1,8 27 28 74 206 76 660
bob_15 5,7 34 25 182 27 1.8 3.0 1,9 96 160 96 1100
bo_28 58 3,9 35 144 19 1.8 34 29 67 171 86 710
bo_7 52 4.8 45 130 16 1.8 41 38 61 190 3] 650
bo_43 52 53 45 132 15 1.8 4,6 3.8 53 187 81 650
bo_54 52 59 45 134 14 1,8 5,0 39 46 184 80 640

bo_68 4,8 6.8 55 122 12 1.8 57 49 42 201 78 590
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Tabla 4.XI1I Caracteristicas geométricas y parimetros del modelo de un puerto (puerto 2) para las

bobinds disefiadas para 1.8GHz _

Q__LextnH) "0 rfum) wum) Swm) LS(H). Rs(@) Cp(fF) Rsub2(@) Csub2(F) Cox2(F)

Nomb.
bo61 99 12 15 168 40 18 11 08 127 152 . 89 840
bo: 51 6,5 1,9 -2.5ﬁ - 156 34 1.8 1,;1 1.6 153 163 N 930-
" 'bo.56 7.0 2,2 2‘,5 S 122 18 18 2,0 2,2 '43 220 72 5;1»0
bo_2 6,4 25 25 158 © 26 1.8 2,2 1,8 89 161 90 830
bo_30 5,5 33 35 134 20 18 29 27 74 196 82 740
bo_29 54 4,0 35 136 1.7 1,8 35 2,8 53 193 81 700
bo_46 5,0 4,8 45 116 13 1,8 4.1 41 40 228 75 580
bo_69 4,9 54 45 118 12 1,8 46 41 34 224 74 570
bo_48 44 6,4 55 112 11 18 53 4,9 35 235 73 560
b_2 4,7 106 9 1,8 55 - 5,6 23 . 7 459

6,6

55

209

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

bobinas disefiadas para 24GHz

Nomb. QO Led(nH) n - rum) wium) Swm) LsmH) | Rs(@) CplfF) Rsub2(@) Csub2(fF) Cox2(fF)
bo34 109 09 15 “‘-i1s'“v'~'52" 18 09 08 81 238" 65 520
bo_35 96 11 15 114 20 18 11 12 3 236 62 400
b 19 75 14 25 100 19 18 13 19 47 238 68 400
bo_22 62 20 25 116 19 18 18 20 47 220 72 760
bo_36 48 28 35 112 17 18 24 29 53 227 77 820
bo_ 33 45 34 35 120 16 18 29 29 47 215 81 830
bo_47 46 3.9 35 114 12 1,8 3,3 3,3 26 233 77 690
b_1 47 48 45 110 12 18 38 35 34 201 76 490
b_21 49 53 55. 90 8 1.8 45 5,5 18 252 65 350
b24 45 60 65 8 7 18 50 67 16 270 62 330
4,5 66 65 82 6 18 55 12 212 60 300

"b_10

7.4
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Tabla 4. XV Caracteristicas geométricas y parimetros del modelo de un puerto (puerto 2) para las
bobinas disefiadas para 5.6GHz

Nomb. Q LexttnH)  n  rfum) wium) Stum) Ls(nH) Rs(Q@) Cp(fF) Rsub2(Q) Csub2(fF) Cox2(fF)

b_28 11,6 07 1.5 60 12 1.8 0,6 1.2 1 282‘ 49 170

b_26 77 1.3 2,5 76 13 1.8 11 19 22 287 58 260
bo_87 6,3 19 1,5 130 9 1.8 1.6 13 6 191 76 270
bo_39 52 286 16 156 . 7 18 19 09 3 143 82 250
bob_6 3.6 3.8 1,6 180 6 1.8 2,6 0.9 2 157 80 290
bob_14 31 4.8 1.5 206 6 1.8 2,9 4,4 2 136 81 300
bob_12 27 57 1,5 224 5 1,8 31 56 1 120 83 290
bo_40 17 10,0 25 148 5 1,8 45 15,9 3 167 70 290
bobi_5 1,7 8,9 1.5 250 5 1.8 38 13,6 1 120 84 320
bobi_2 1.3 11,8 15 270 5 1,8 39 18,0 1 109 85 340

4.4 Otras pruebas

4.4.1 Bobinas con distinto niumero de lados

En la Figura 4.1 se muestra el factor de calidad para las bobinas fabricadas con
distinto nimero de lados. Se puede observar como a medida que aumenta el nimero de
lados de 4 a 16 aumenta el factor de calidad mas de un 10%. Esto confirma el que la
forma éptima de un inductor integrado es la circular.
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g 20 lados
&p 16 lados
T+ e A 12 lados
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3 6 ‘s \\‘\ 4 tados
g
S ar N N
8| AN
(]
i \
BN
T \
0

Frecuencia (GHz)

Figura 4.1 Factor de calidad para las bobinas con distinto nimero de lados.

4.4.2 Estudio de la distribucion de las vias

Los resultados correspondientes al estudio sobre la distribucion de las vias también
fueron los esperados. En las Figuras 4.2 a 4.7 se muestran los valores medidos de la
resistencia, inductancia y factor de calidad de los dos grupos de inductores fabricados
para determinar la mejor distribucién de las vias. Los inductores con vias continuas
recorriendo toda la pista de metal presentan mejores prestaciones que el resto de las
configuraciones en el que la disposicion de las vias es distribuida. Los casos en los que
hay una tGnica via continua, del mismo ancho que las pistas de metal (V1 y V6) (ver
apartado 3.4.2), muestran una ligera mejora de las prestaciones respecto a aquellos en
los que las vias estan divididas en dos o cuatro secciones (V2, V3, V7y V8).

Por lo tanto, como conclusion a este estudio podemos decir que,
independientemente del tamafio que tengan, el factor de calidad de un inductor espiral
aumenta si se unen los metales que lo forman con una unica via continua en toda la

longitud de la espiral.
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Figura 4.2 Resistencia de: V1, V2, V3, V4 y V5,
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Figura 4.3 Inductancia de: V1, V2, V3, V4 y V5,
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Factor de calidad
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Figura 4.4 Factor de calidad de: V1, V2, V3, V4 y V5.
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Figura 4.5 Resistencia de: V6, V7, V8, V9 y V10,
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Figura 4.6 Inductancia de: V6, V7, V8, V9 y V10,
5
4+ // | |
/'.f',. \X\
= | \q
Ll / |
s ra \\
3 |
e 2 - .I
8
S | \
u- by
1L \\
0 | \

Frecuencia (GHz)

Figura 4.7 Factor de calidad de: V6, V7, V8, V9 y V10.

4.4.3 Estructuras para el aumento de la inductancia

Estas estructuras pretenden lograr la comparticion del flujo magnético generado por
varias bobinas de forma que la inductancia total sea mayor que la de cada bobina por
separado. En las Figuras 1.8 2 1.11 se muestran las medidas de la inductancia y factor de
calidad de las bobinas correspondientes a los grupos 1 y 2, cuyas caracteristicas
repetimos aqui para facilitar la reterencia:
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Grupo 1

¢ bobina octogonal (Figura 3.24)

® dos bobinas ottogdnales en setie (Figura 3.25)

e cuatro bobinas octogonales en serie (Figura 3.20)
Grupo 2 '

e bobina alargada (Figura 3.27)

e dos bobinas algfgédas en serie (Figura 3.28)

Las estructuras en $erie logran aumentar la inductancia aunque dicho aumento no es
superior al que se deberia: conséguir mediante la :asociacion serie de los inductores
independientes. Adémas-el aumento de la 1nductanc1a se produce para frecuencias cada
vez mas bajas. A51mlsmo ‘la frecuencia a la cual se produce el mejor valor del factor de
calidad también »dlsrmnuye. Esto se debe a que el drea ocupada por las estructuras
fabricadas es muy grandé con lo que los efectos del acoplamiento con el sustrato son

més significativos que el aumento de la inductancia.

Por otro lado, la-disminucién del factor de calidad para frecuencias bajas no es muy
‘acentuada con respecto al conseguldo con las estructuras simples,.con lo que este tipo
de estructuras para-el aumento dela inductancia podnan tener aplicacién en este rango

frecuencial. A frecuencms supenores este argumento deja de tener vahdez

A pesar de que los “resultados obtenidos no han cubierto las - expectanvas no
descartamos que este: tipo de estructuras puedan ser viables en otras tecnologias con

sustratos mas aislantes como Sol (S tlicon on Insulator), GaAs, etc..
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Figura 4.8 Inductancia de las bobinas del grupo 1.
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Figura 4.9 Factor de calidad de las bobinas del grupo 1.
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Figura 4.10 Inductancia de las bobinas del grupo 2.
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Figura 4.11 Factor de calidad de las bobinas del grupo 2.

4.4.4 Efecto de las corrientes de torbellino

A priori era de esperar que los inductores fabricados con un radio interior muy
pequefio presentasen una respuesta peor que las estructuras en las que el radio interior
es mayor [10], sobre todo a frecuencias elevadas. Esta hipétesis parece razonable por el
aumento esperable del valor de la resistencia asociada a las pistas de metal de la espiral
asociado al 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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fenémenos fisicos asociados a las pistas de metal. Por ejemplo, en la Figura 4.12 se
representan las partes reales de las admitancias Y7 e Ysus:s frente a la frecuencia para el
inductor b_25 (#=3.5, =81um, »=10Uum, s=1.8Uum). Se observa que a partir de
aproximadamente 3 GHz la admitancia asociada al sustrato (Ysuss) es superior a la
asociada a la rama principal (Y7). Esto indica que, parimetros tales como las
capacidades asociadas al éxido que separa la espiral del sustrato (Coxs v Cox2), ¥ las
resistencias y capacidades asociadas al propio sustrato (Rsuss, Rsusz, Csusi y Csusa),
tienen mayor influencia que el posible aumento de la resistencia en las pistas debido al
efecto torbellino a frecuencias altas.

[
(=]
o
001 F °
— [+]
B ° %
2 o
z °o s = ]
[ [T 111}
(4 ane9®
» o
o 1E3 | a ' %o
- » OO
z . °
g L )
° QRSN
o O
1E-4 |
1
1 10

Frecuencia (GHz)

Figura 4.12 Parte real de Y1 (circulos) e Ysuss (rombos) en funcién de la frecuencia para b_25.

Los efectos asociados al sustrato hacen que, en algunos casos, los inductores de
pequefio radio interior y pistas estrechas, presenten unos resultados mejores que los que
tienen estas dimensiones superiores. Esto es asi porque al ocupar mayor 4rea las
capacidades y resistencias asociadas al sustrato son mayores.

Para validar esta hipdtesis haremos uso de la herramienta de seleccién que
presentaremos mas adelante en el capitulo 7. Esta herramienta nos permite seleccionar
facilmente aquellos inductores que presentan el mejor factor de calidad para un valor de
inductancia y frecuencia de operacién dados. En esta seleccion intervienen tanto los
inductores que se disefiaron exclusivamente para ver el efecto de las corrientes de
torbellino (ver apartado 3.4.4) como el resto de inductores disefiados y fabricados en el
transcurso de este trabajo. De esta forma tendremos una mayor variedad de
combinaciones geométricas de la anchura del metal, nimero de vueltas y radio. En este
estudio hemos seleccionado tres frecuencias relevantes (1 GHz, 24 GHzy 5 GHz) y
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tres valores de inductancia: 1 nH,3 nH, y 5 nH. Los /zyouts de las bobinas seleccionadas |

asi como sus factores de «calidad se presentan en -lasiTablas 4XV1y 4 XVIL

Segun [10] era de esperar que los mductores fabrlcados con un agujero. central
pequefio presenten 'un’-factor de calidad menor que los que tienen un radio interior
mayor, especialmente . a frecuencms altas. Sin embargo las Tablas 4XVI y 4XVII
revelan que esto no'es smmpre c1erto

A'la frecuencia ms alta de- nuestro estudio, 5 GHz, los mductorcs que tenen un
_factor de calidad mayor.son, én general, aquellos que tienen un agu)erq central pequesio:
La razon es que estos iri&iicfores son los que ocupan un Area menot.y, por tanto, los
efectos del sustrato son: menos importantes. A la; frecuencxa miés- baja del estudJo 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 aquellos disefiados con
anichuras de pista grandes ya que de esta manera la iresistencia asociada 2 los metales es
mucho-menor (a bajas frecuencms cl efecto pchcular todavia no és apreciable [42] [44],

[32)).

Tabla 4.XVI Factores de calldad de los inductores seléccionados para el CStule de la influencia del
- ~agujero central

" AGHz 24GHz 5GHz

inH 3nH k.-5nH inH 3nH 5nH 1nH 3nH 5nH

798 536 435 1211 533 391 955 393 220
6.67 4.88 4.05 9.92 505 388 7.97 318 161
633 478 397 971 487 387 170 297
6.03 474 363 957 470 3.36 7.34 2.90
5.6 _4.A67,‘3.15' 940 461 325 L7.2_5 2.30

553 451 1.78 861 461 ~3.14 1720 1.86
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Tabla 4. XVII Layouts de los inductotes seleccionados para el estudio de la influencia del agujero

central
1GHz 2.4GHz 5GHz
inH 3nH 5nH 1nH 3nH - &nH 1nH 3nH 5nH

o O O

C € ¢ ¢
© O 0 0 O
© OO0 o ¢

o
o
o
o
O

Abundando mais 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 funcién de la frecuencia. Las bobinas
son: b_14: #=2.5, =55 um, »=10 Um, y s=1.8 Wm; y bo_61: »=1.5, /=168 Um, »=40
pum, y s=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 m4s area que
b_14. El factor de calidad de b_14 es mejor a frecuencias altas mientras que a
frecuencias bajas bo_61 presenta un factor de calidad mayor que b_14. Este resultado
muestra que a frecuencias altas las bobinas muy grandes no son eficientes,
independientemente del tamafio del agujero central, ya que 4reas grandes significan mis
pérdidas asociadas al sustrato. Por el contrario, a frecuencias bajas, el mismo inductor
puede ser una buena opcién y se debe tener en cuenta a la hora de realizar un disefio

determinado.

Como conclusién a este apartado podemos decir que las pérdidas asociadas al

sustrato juegan un papel critico en la definicién de las caracteristicas de los inductores
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fabricados en tecnologias estindar de silicio. Existe una frecuencia, alrededor de 3
GHz, a partir de la cual las pérdidas del sustrato. dbminah sobre las pérdidas resistivas
en las pistas de metal. Como- consecuencia, los f‘en‘()rhenos“de alta frecuencia
relacionados con los metales no son tan importantes "(.:bmo se sugiere en la literatura.
Esto significa que no se deben’ descartar los inductores- esplrales disefiados con pistas
que’ llegan hasta el centro ya que algunos de cllos presentan cuahdades que los hacen

atractivos en ciertas aphcac1ones

Inductancia (nH)

s 8 88
1o o (o] a 0 o OOO00O0O0()ocx)(:xxx!:lﬁ!.'ﬂnranIrn

Frecuencia (GHz)

Figura 4.13 Inductancia para b_14 (circulos) y.bo_61 (cuadrados).
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Figura 4.14 Factor de calidad para b_14 (circulos) y bo_61 (cuadrados).
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4.5 Conclusiones

A tenor de lo expuesto en este capitulo podemos resumir los resultados mas

relevantes como:

Desarrollo de una librerfa de inductores. integrados .con valores de
inductancia comprendidos entre 0.5nH y 5nH a las frecuencias de 0.85GHz,
1.5GHz, 1.8GHz, 2.4GHz y 5.6GHz.

El factor de calidad aumenta si se utiliza un nimero elevado de lados.

El uso de estructuras serie no mejora las prestaciones de los inductores para
la tecnologfa 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 dnica via continua a lo largo de toda la
longitud de la espiral.

No se deben descartar los inductores espirales disefiados con pistas que
llegan hasta el centro ya que algunos de ellos presentan prestaciones aptas
para numerosas aplicaciones.
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CAPITULO 5

MODELO MODIFICADO

5.1 Introducciéon

El factor de calidgd de los inductores esta limitado -por las pérdidas asociadas al
mismo. Como se estudi6 en el capitulo 1, las péfdidaé de un if{du:ctor integrado se
pueden dividir en dos grupos: las pérdidas asoé'iadas al sustrato y las asociadas a los

‘ metales. Debido a que el Silicio» €s un sustrato de. béja resistividad (en comparacién con
otras tecnologias 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 cahdad muy elevados en estas tecnologas.

La 51mulac1on circuital de los inductores mtegrados depende de la disponibilidad de
un circuito equivalente. El modelo convencional presentado encel capltulo 2 predice de

forma correcta el funcxonamlento del inductor en cuanto a'su relacion icon el sustrato se
refiere. Por ello el modelo convencional se usa ampharnente en las tecnolog1as de

Silicio. Sin embargo, como se demostrard en este capltulo este modelo falla en su

descripcion de las pérdidas asoc1adas a los metales debido a que no tiene en'cuenta

algunos fenémenos fisicos que aparecen, sobre todo, a frecuencias altas.

En los ultimos afios, los principales esfuerzos de investigacién se han encaminado a

“ mejorar el modelado del sustrato, pues es éste el| 'que mas limita la respuesta de los

inductores a frecuencias altas. Asi, algunos autores han propuesto circuitos eqmvalentesv ;

alternativos con objeto de modelarlo mejor [3] [7] [35] [36] [37].

El desarrollo de nuevas. tecnologias basadas en las de Silicio, encaminadas a: reducxr

la influencia del sustrato, hacen necesaria la obtencién de - nuevos modelos ‘que
representen las pérdidas asociadas a las pistas de metal. En este capitulo proponemos

un nuevo circuito equivalente basado en la interpretacién fisica de los fenémienos que

93
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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 demostrara 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. Ademas, presentaremos una nueva metodologia de caracterizacién de los
inductores que no utiliza ajuste alguno y por tanto tiene un coste computacional muy
reducido. Esta nueva metodologia se basa en la interpretacion fisica de los fenédmenos
asociados al inductor y, por tanto, estdi mis préximamente vinculada a su
funcionamiento.

5.2 Modelo Modificado

Para facilitar la referencia, la Figura 5.1 vuelve a mostrar el circuito equivalente en
parametros concentrados del modelo convencional ya expuesto en el capitulo 2. El
esquemitico se divide en tres subcircuitos, cuyas admitancias son Y7, Ysusr € Ysupz La
rama principal es la indicada por Y1. Dicha rama estd compuesta por Ls que da cuenta
de los efectos del campo magnético causados por la sefial AC que fluye por los metales,
la resistencia Rs que modela las pérdidas ohmicas en las pistas de metal, y el
condensador Cp que da cuenta del acoplamiento capacitivo entre las pistas. Las ramas
de tierra, Ysuss e Ysusz, incorporan los efectos del sustrato. Asi, los condensadores Coxt
y Coxz2 modelan la capacidad existente entre la espiral y el sustrato, mientras que Csusr y
Csupz dan cuenta de la capacitancia del sustrato. Rsusr y Rsugz reflejan las pérdidas

asociadas al acoplamiento eléctrico con el sustrato.

YL
Cp
11
o
Ls Rs
o oW o
Coxl — — Cox2
YSUB1 YSUB2
Csub1 Rsub1 Csub2 Rsub2

Figura 5.1 Modelo convencional de in inductor integrado.
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En el apartado 5.3 se mostrard como las ramas Ysups € Ysusz predicen correctamente

‘el comportamiento del inductor en.cuanto a su acoplarfliedto a tierra pzira todo el rango
de frecuencias en el que se han realizado las medldas (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 inclusién de una resistencié Rp en ‘setie con la capacidad Cp. Esta
resistencia esta asociada ‘a pérdidas resistivas en dicho condensador. En este capitulo se
demostrara que, para mddclar, correctamente una bobina espiral integrada en el rango

de frecuencias de 0.5GHz.a 10GHz o superior, sera necesario tener en cuenta esta

resistencia.
Yo
Cp Rp
i MW~
Ls Rs:
o YY) W/\I o
J

Figura 5.2 Modelo modificado de dos puertos para inductores espirales integrados.

A continuacién se revisa la teorfa basica sobre los condensadores planos reales
donde se vera que las pérdidas son precisamente, una de las caracteristicas 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 trabéjo.

5.2.1 Pérdidas en un condensador plano real

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 asi .como su
circuito equivalente. En dicho circuito, Ces la capacidad que existe entre los eléétrodos
Rom €s la resistencia asociada a los contactos en los electrodos y R es la rcsxstencm

equivalente de pérdidas del dieléctrico.
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Figura 5.3 Condensador de placas plano-paralelas.

La capacidad es la caracteristica mas importante de un condensador plano y viene
dada por la expresion:

C= Ee (.1
L

siendo € la permitividad del aislante, S la seccién y L la separacién entre placas.

La resistencia de contacto, Rum, da cuenta de las pérdidas resistivas que aparecen en
los contactos del condensador. Estas pérdidas son inversamente proporcionales al area
de contacto y por tanto vienen dadas por la siguiente ecuacion:

1

&M=Em (5.2)

donde p; es la resistividad de contacto entre el metal y el dieléctrico.

Por dltimo, Rus es la resistencia equivalente de pérdidas del dieléctrico. La
explicacién de este elemento es ligeramente mas complicada. Si a un condensador como
el que se muestra en la Figura 5.3, cuyo dieléctrico presenta una conductividad o(@) y

una permitividad £(@), se le aplica una tensién variable con el tiempo:
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V(t)=V,-sen(owr) (5.3)
o lo que es lo mismo, un campo eléctrico:
E@t)=E, sen{wx) ; E,=V,/L (5.9

La densidad de corriente que se establezca sera la suma de la de conduccién mas la
de desplazamiento:

J()=o(w)-E()+ % ;. D(t)=e(w)- E(t) )

- Asi que sustituyendo E(#) y operando obtenemos:

J()=0(w)-E, -sen(wr) +£(w)- EO - -sen(ax +7/2) (5.6)

La representacion, en un diagrama fasorial, de la expresién anterior arroja la Figura
54.a. :

goyo | - 4 J WCow |~ 1)

8 | N— 8

. o

o Eysen(w R Wy
@ ‘ | ®) ”

Figura 5.4 Diagrama fasorial de la densidad de corriente para un condensador plano.

Si el dieléctrico es ideal (0(@)=0), el condensador-es ideal y el angulo de 'ifas;.e (®).

entre la densidad de corriente y el campo o tension aplicada, es de 90°. Si el dieléctrico
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es real(0(@w)20), la fase “pierde” un 4ngulo 6. A este angulo se le llama angulo de
pérdidas v la tangente del mismo se denomina factor de disipacién D. A la vista de la
figura se puede calcular como:

o(w) _ 1
)0 (/o) ) o

D=1g(8)= 7

Multiplicando y dividiendo el denominador por S/L 'y teagrupando
convenientemente, nos queda:

D= 1 1
" p(@)(L1S) @) (S/L)-@ Ry -C-

L
Ry == p(@) (5.8)
@ S

Vemos que el factor de disipacién D, es inversamente proporcional a la resistencia
equivalente de pérdidas del dieléctrico R, a la capacidad del condensador C'y a la
frecuencia. Asi pues, un condensador real opera como un condensador ideal en paralelo
con una resistencia de pérdidas del dieléctrico. Fisicamente, estas pérdidas son debidas a
la “inercia” de los dipolos elementales (que constituyen el dieléctrico) a seguir los
cambios de orientacién 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 caracteristicas 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 el 6xido de silicio cuya resistividad es muy elevada y por tanto Rsw serd
muy grande. Asi pues, el circuito equivalente del condensador que modela el
acoplamiento capacitivo entre las pistas estard 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 estd formado a su vez por la asociacién en paralelo de dos
condensadores, uno que da cuenta del campo eléctrico entre la espiral y el crossunder,
Cpu, y otro que modela los acoplamientos capacitivos entre las pistas de distintas
vueltas, Cpr. Este dltimo se suele despreciar a frecuencias bajas, si bien, como veremos
en el apartado 5.4, se debera tener en cuenta para frecuencias altas, al menos para casos
como el nuestro en que la separacion entre pistas es pequefia. Asi mismo, la resistencia
Rp también estd formada por la asociacién en paralelo de dos resistencias. La primera,
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Rpn, modela la resistencia de contacto asociada a Cpu y la segunda, Rpz, modela la
resistencia de contacto asociada a Cpt.

5.3 Validacion del modelo

En la Figura 5.5 se muestran las partes real e imaginaﬁa de la admitancia vista desde
el puerto de entrada a tierra. Con linea de puntos se‘expresan' los valores medidos
mientras que con linea continua se presentan los' datos detivados del modelo. de la
Figura 5.1. A tenor de los resultados, se constata que el modelo cémbuesto por Coxy,
Csusr y Rsuss predice de forma correcta el funcionamiento de la rama de tierra a la
entrada para el rango de frecuencias resefiado. Los resultados son similares para la
admitancia entre el puerto de salida y tierra.

3,0m

2,5m

Imag(Yy,,,)

2,0m

- 1,5m
1 ‘ . 10

Frecuencia (GHz:)

Figura 5.5 Parte real ¢ imaginatia de la impedancia de la rama de entrada medida (puntos) y
modelada (linea) con respecto a'la frecuencia.

Sin embatgo, no ocutre lo mismo con respecto a la rama principal cuando se utiliza
el modelo convencional de la Figura 5.1.

- En las Figuras 4.6 y 4.7 se muestran, respectivamente, la parte imaginaria y la parte
real de la admitancia de’la rama principal y los resultados obtenidos con el modelo
convencional én funcién de la frecuencia. Con respecto a la parte imaginaria, se observa
como el modelo se ,adélp__ta perfeétamente a las medidas. Sin embargo, lo m.ismjo‘deja de
ser cierto cuando nos referimos a la parte real. A frecuencias bajas 'el:modelo;wsé{ajusta
bien a las medidas pe'ro;, a frecuencias altas, el modelo se desvia bastante del
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funcionamiento real de la admitancia debido a que ésta comienza a crecer a partir de
cierta frecuencia,

0,00

-0,02

-0,04

Imag(Y,)

-0,06

Frecuencia (GHz)

Figura 5.6 Parte imaginaria de la admitancia de la rama principal en funcién de la frecuencia y el
resultado obtenido con el modelo convencional.

10m

im

Real(Y,)

100y

Frecuencia (GHz)

Figura 5.7 Parte real de |2 admitancia de la rama principal en funcién de la frecuencia y el
resultado obtenido con el modelo convencional.

En el capitulo 2 vimos que, en la caracterizacién 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 vision fisica
de cémo afectan los elementos del circuito (Ls, Rs y (p) a la conductancia de la bobina
integrada. Con obijeto de clarificar este aspecto, veamos cuil es el valor de la admitancia
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de la rama principal para el modelo convencional. Operando con el circuito Y7 de la
Figura 5.1:

=+ jC 5.9
L JoLs+Rs JOP ©9)

Si separamos la expresion (5.9) en sus partes real e imaginaria, obtenemos:

Rs . wLs (5.10)

Y, =| ——— |+ j|-—5—— +@Cp
‘ [Rs2 +w2Lsz:| J[ Rs* +@’Ls* p]

Valores tipicos para Rs y Lsson, respectivamente, unidades o decenas de 6hmios y

unidades de nH (ver datos en el capitulo anterior), con lo que la ecuacién (5.10) se

. puede simplificar suponiendo que Rs® << w”Ls’® para nuestro intervalo de frecuencias

de trabajo (de 0.5 2 10 GHz):
Rs 1
Y, =| —— |+ j| -——+oC
¢ [mstz] j[ wLs p] (.17

Este resultado implica una parte real que disminuye con la frecuencia y una parte
imaginaria que depende de Ls y Cp. Como se coment6 anteriormente, este modelo falla
debido a que la parte real de Y1 comienza a crecer 2 una frecuencia determinada. Si
hacemos el mismo desarrollo para nuestro modelo rhodiﬁcado, la ecuacién resu}iante es
la siguiente: )

Y, = [%m?cpmp} j[—mep] (5.12)
w-Ls ‘ wLs

La parte imaginaria es la misma pero la parte real presenta un término adictonal que
depende de Rpy 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 dela
rama principal asi como el resultado obtenido con nuestro modelo en funtié_n de la
frecuencia. Con sig.r_los} se r‘ep;l‘:esenta el primer sumando de la.éartc real de (5.12) y
con X se indican los valores del segundo sumando. Rp ‘j{mt:o con Cp hacen ,'qué' yel_
modelo completo se ajuste mejor a las medidas, espfecialmente a frecuencias altas.
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10m

1m

Real(Y, )
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+, **
x i,
AW

100 . X

Frecuencia (GHz)

Figura 5.8 Parte real de la admitancia de la rama principal en funcién de la frecuencia y el
resultado obtenido con el modelo modificado.

Para dar ain mas validez al modelo, hemos comparado la respuesta con la frecuencia
de las admitancias Y1, Ysuss € Ysusz 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 graficas 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 util el inductor. Asi
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 grificas para varios

inductores con dimensiones diferentes.
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Inductancia (nH)

|Error Relativo L|

55

45

a5

2%

5%

Frecuencia (GHz)

Frecuencia (GHz)

Factor de Calidad

|Error Relativo Qf
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Figura 5.9 Resultados del modelo modificado con componentes adicionales para el inductor

b_1: inductancia y error relativo en el cdlculo de la inductancia; factor de calidad y error relativo en
el cilculo del factor de calidad
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5.4 Interpretacion fisica de Cpy Rp

El modelo propuesto afiade en la parte real de Y. un nuevo término que varia con

w?

Cp’Rp , (.13)

Como se menciond en la seccién 5.2, Cp y Rp estin formados por la asociacién en
paralelo de dos condensadores (uno que da cuenta del campo eléctrico entre la espiral y
el crossunder, Cpu, y €l otro de los acoplamientos capacitivos entre las pistas de distintas
vueltas, Cp#) y dos resistencias (Rp# que modela la resistencia de contacto asociada a
Cpu y Rpt que modela la resistencia de contacto asociada a (pf). De esta forma, la

ecuacién (5.13) se puede escribir como:

Cp*Rp= (Cpu”Cpt)2 (Rpu”Rpt) : (.14

Los condensadores Cp# y Cpt se pueden aproximar mediante las ecuaciones tipicas
para los condensadores plano-paralelos. Uno modela la capacidad entre la espiral y el
underpass, 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:

an

Cpu=—= £
tole—MZ (5'15)
l-t

Cpt=~1—"L¢

PE= (5.16)

donde 1, es el nimero de intersecciones entre las pistas de la espiral y el #nderpass; w es
la anchura de las pistas, £ mr.uz2 €s el espesor del 6xido que hay entre los metales de la
espiral y el underpass; J es la longitud de la zona intermedia entre las pistas de la espiral
donde existe acoplamiento capacitivo entre ellas; #, es el espesor del metal (M1-via-M2),

5 es la separacion entre las pistas y € es la permitividad del 6xido.
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8 = Sl O

OXIDO

(b)
Figura 5.10 Estructura de un inductor integrado: (a) corte AA’, (b) vista superior de la espiral.

Las resistencias Rp# y Rp# se pueden aproximar de la siguiente forma:

1
Rpu =
p ! P. (5.17)

Rpt =
PL=1 P (5.18)

donde p. es la resistividad de contacto entre el metal y el 6xido. Combinando las

ecuaciones (5.14) a (5.18) obtenemos:

2
2
now s+t

|
) 2 'ezpc
Loxmi-m2 ™S I-t,+n,-w (5.19)

Cp*Rp =
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donde la cantidad entre corchetes es adimensional y la denominamos relacion
geométrica efectiva. La Figura 5.11 muestra el producto Cp?Rp en funcion de la relacién
geométrica efectiva para un conjunto de bobinas espirales que muestran el efecto
constatado en el intervalo de frecuencias caracterizado. Se comprueba que el producto
Cp?Rp obedece las predicciones de la ecuacién (5.19) creciendo linealmente con la
relacién geométrica efectiva. La pendiente de la recta obtenida es una constante que
depende de la permitividad del éxido y de la resistividad de contacto entre el metal y el
6xido (€2p,). Cuanto menores sean ambos valores, menor sera 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 ecuacién (5.19) es importante porque nos permite predecir la frecuencia a la que
las pérdidas debidas al wnderpass y los efectos que aparecen entre las pistas de metal
comienzan a ser significativos. Estas predicciones pueden ser de gran utilidad en la
optimizacién de la geometria de los inductores integrados.

6,0x10%
o/
o
5,0x10%
o)
[o}
$ %
$4.0x10™ | % 9
a o %
£ 8
o 2 OA
3,0x107% g o
[
(o]
2,0x10%
— 1 1 1
1,5x10° 2,0x10° 2,5x10° 3,0x10°

Relacién geométrica efectiva

Figura 5.11 G’Rp medido frente a la relacion efectiva geométrica.

En el siguiente capitulo veremos cémo a partir de las ecuaciones (5.15), (5.16), (5.17)
y (5.18) se puede extraer la permitividad del 6xido (€) y la resistividad de contacto (p,).

Se verd que los valores que se obtienen son similares a los datos conocidos para esta
tecnologia con lo que se refuerza la validez del modelo propuesto. Ademis, la
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interpretacion fisica ofrecida de Cp y Rp nos va a permitir el desarrollo de un modelo
paramétrico valido para todas las bobinas fabricadas, lo cual redunda en dar validez a

esta interpretacion fisica.

Port-otro lado, la interpretacién fisica que se ha dado de la resistencia Rp es el
resultado de la consideraciénde otras posibilidades que, a la postre, resultaron
incorrectas. El procedimiento que .nos llevé a la interprétacién presentada es el
siguiente. En primer lugar-se observo expeﬁmentalrﬁente que a frecuencias altas la parte
real de Y1 presenta una subida que no se habia constatado antetiormente. Basindonos
en las medidas se verifica que esta subida s6lo se puede modelar mediante el uso de una
resistencia constante, que llamainos Rp, conectadalen serie con Cp. A partir de aqui,
barajamos una serie de p051b111dades encaminadas a determinar esta fuente de pérdidas.
Asi, en primer lugar supusimos que el aumento de la parte real de Y se debia a los
fenémenos conocidos de alta frecuencia como pueden ser el efecto pehcular y las
corrientes de torbellino. Sin embargo, estos efectos introducen pérdidas que dependen
de la frecuencia los. cuales se deben incorporar eni Rs y no en Rp que, como hemos
visto, es constante con la-frecuencia. Otra posibilidajd que barajamos fue suponer que la
resistencia Rp podri’a ‘sér debida pérdidas en el 6xido que rode"a' a las pistas de metal. Sin
embargo, como vimos -en €l apartado 5.2.1, esta posibilidad 1mphca lal conexién de Cp
en ‘paralelo con una resistencia que modele las perdjdas en el dielectrxco Rsw. Las
estimaciones de esta configuracion-difieren del comportarmento obsetvado y, por ello,
esta conexién en paralelo se podria convertir en una conexion en setie'haciendo uso de
los principios bésicos de teoria de circuitos. Sin' embargo, la resistencia serie que se
obtiene tras este proceso résulta dépendiente‘ con la' frecuencia lo éual,, una vez mas, no
representa la situacién observada en las medidas. Por tltimo, y dado que la resistencia
Rp presenta una dependencxa ihversamente proporc1onal al:4rea transversal,
propusimos la interpretacién ofrecida, es decir, que dlcha resistencia se comporta como

una resistencia de contacto.

5.5 Nueva metodologia de caracterizacion

Los resultados presentados en los apartados anteriores, no sélo validan el modelo
ptopuesto, sino que nos proporciena una nueva metodologia de caracterizacién para la

rama principal del inductor que no requiere procedimiento de ajuste alguno.

La parte real de Yz en (5.12) estd 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 dominard a frecuencias bajas
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mientras que el segundo lo hara a frecuencias altas. Algo similar ocurre con la parte
imaginaria. Teniendo en cuenta estas dependencias, se puede escribir el siguiente
sistema de ecuaciones:

Rs 2 2
Re =4 Cp°R
{YL(LF)} w(LF)stz wry LPRP (5.20)
Rs
RC{YL(HF)}= 3 2+w(HF)2CP2RP
Wary Ls (5.21)
1
ImjyY, = +®,,,.C
{“L”} Wy ls 0 P (5.22)
1
Im =——+ 0 C
{Yumr)} O Ls |0 P (5.23)

Donde los subindices LF y HF expresan baja frecuencia y alta frecuencia
respectivamente. Resolviendo el sistema de ecuaciones propuesto se puede obtener
facilmente los valores de Ly, Rs, Cp y Rp y con un coste computacional mucho inferior
al procedimiento tradicional de ajuste presentado en los capitulos 2 y 4. Esta
metodologia sélo es aplicable cuando la influencia del efecto modelado por Cpy Rp es
apreciable en las medidas.

La Figura 5.12 muestra una compatacién de la parte real de YL y el resultado
obtenido con el modelo modificado haciendo uso del procedimiento clasico de
caracterizacién (cuadros) y del método de caracterizacion aqui propuesto (tridngulos)
para una bobina de 3.5 vueltas, 134[tm de radio exterior y 20im de anchura de pista.
Como puede verse, el modelo obtenido usando nuestra metodologia encaja mejor en
todo el rango de frecuencias, especialmente a frecuencias altas. Esto se debe a que 2
estas frecuencias, la parte real de YL tiene un valor mucho mis bajo que a frecuencias
bajas (al menos un orden de magnitud) y el procedimiento de ajuste por minimos
cuadrados funciona mejor para valores altos que para valores bajos.
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Medidas
2 = Metodo Clasico
10m | . Método Propuesto
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Figura 5.12 Comparativa entre el método clasico y el método propuesto.

10

La metodologia de caracterizacion presentada puede ser utilizada también para la

extraccion de los parametros del sustrato. En el capitulo 4 vimos que la admitancia

correspondiente a la rama que va desde el nodo de entrada a tierra viene dada por :

Y. = 1 N 1
susl — .

‘w-Cox, . 1

d Vo j @ Cgyp + R

SUB)
Por tanto, la impedancia de dicha rama es:
1 1
Zsum = j-o-Cox 5 1
V' j@-Cgyp + R

SUB|

Operando con la expresion (5.25) y separando sus partes real ¢

obtenemos:

(5.24)

(5.25)

imaginaria,
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2
7o - Rsusi - 1 + @ - Coyp - Royay (5.26)

SUBL v @w?-R..2.C. 2 ®-Coxl 1+®? Ry,°  Copnl
sus1 " Csusi sus * Csual

Al igual que hicimos con Y1, para Zsuss se puede escribir el siguiente sistema de
ecuaciones:

R
Re{ZSUBl(LF)}= 2 A 2 2 (6.27)
l+w(LF) 'Rsum 'Csum
R
Re{ZSUB](HF) }= - 2 2 28
1+w(HF)2 * Rsyai 'Csum (5-28)
1 @ Coupr - Reus,”
IIn{YSUBl(LF)}=_ - . 2 — 2 = 2 (5-29)
Oy Cox1 14 @ )" Ryypy” - Cypy
2
Im {Y }_ 1 Oy * Csuar " Rsusy (5.30)
suslFry I =~ - Coxl - 2 2 2
Oy - Coxl 14+ @, - Rys,” - Copp

La solucién de este sistema de ecuaciones nos proporciona los valores de Coxy, Csusy
y Rsusr. Para el caso de la rama que va desde el nodo de salida a tierra (Yisus2) el
procedimiento a seguir es el mismo cambiando los subindices 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 capitulos 2 y 4. Concretamente, el programa OCTAVE que hemos
desarrollado para llevar a cabo la caracterizacién por este método tarda sélo unos
minutos para hacer la extraccion de los parimetros de todos los inductores fabricados
frente a las casi 6 horas que necesita el programa presentado en el capitulo 4 que
utilizaba el método tradicional de ajuste. La segunda ventaja es que los resultados del
método presentado no son fruto de un ajuste mis o menos azaroso sino que se basa en
la fisica del dispositivo. Este hecho es de fundamental importancia ya que hace posible
la extraccion de conclusiones validas sobre la extrapolacién de los resultados para otras
geometrias a partir de los obtenidos con el método propuesto. En el capitulo 6 se
explotard esta capacidad del método de caracterizacién para obtener modelos
paramétricos que predigan el funcionamiento de inductores con cualquier geometria.
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5.6 Conclusiones

En este capitulo hemos presentado un nuevo rnodelo que representa el

funcionamiento de los mductores integrados para un rango de frecuencias superior al .

consegmdo por el modelo convenc1onal Este modelo se basa en Ta mterpretacmn fisica
‘de los fenémenos que ocurren en los inductores ‘espirales’ mtegrados Presenta como
novedad la inclusién de una resistencia que da cuenta de las pérdidas asocxadas al ox1do

* que hay entre el underpass.y la espiral y entre las propias pistas.

Por otro lado, en este‘capitulo se han obtenido expresiones cerradas para el cilculo |

de los elementos nuevos del modelo. Estas expre51ones dependen de los parimetros
geométricos y del proceso, de fabricacién y por ello son aptas ‘para su utilizacién en
modelos paramétricos como los explicados en el capitulo 6. La consecucién de este npo
de modclos es crucial en la obtenc1on de opnmlzadores circuitales y geométricos.

Por ualtimo, basandonos en el estudio del modelo modificado hemos desarrollado
una nueva metodologla de’ extraccion de parametros mas- eﬁaente que la tradicional.
" Esta metodologia no “estd-basada en ajustes- numéricos y por tanto tiene un coste
computacnonal muy - reduc1do Ademas, los resultados obtenidos con la nueva
metodologla al estar basada en la fisica. del. mductor proporc1ona mas 1nformac10n

acerca de su rcspucsta.
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CAPITULO 6

MODELO PARAMETRICO

6.1 Introduccion

Aunque el modelo presentado en el capitulo 5 se ajusta bastante bien a las medidas
de las bobinas caracterizadas, tiene el problema deique no es escalable. De hecho, la
_obtencién de un modelo escalable basado en elementos discretos cuyos valotes de
cornponentes se extraigan directamente de los pardmetros del /ayout y.de la tecnologia,
' “es.un drea de investigacion de alto interés y que atnino esti-del todo explorada [1 5. La
obtencién de este modelo serfa una herramienta de mcalculable valor a la hora de
disefiar circuitos mtegrados de RF. La mayoria de fabricantes proporaonan a los
disefiadores una libreria de mductanc1as previamente caracterizadas, Estas librerfas son,
por naturaleza, hm1tadas en el nimero de inductancias a utilizar y frecuencms para
funcionamiento optlmo de las mismas. Un modelo paramétrico pcrmlte la utilizacién de
valores inductivos que no pertenecen a la librerfa, proporc1onando un grado de libertad

adicional al disefiador. Adenids; este tipo de modelas reducitia el numero de prototipos

necesarios para obtenet el producto final, con lo que el coste del producto se reduce
considerablemente. En éste capitulo abordaremos la labor de obtenc1on de un modelo

‘paramétrico para inductores espirales integrados.

Para ello, en primer lugar explicaremos un modelo paramétrico desarrollado durante

el transcurso de este traba)o basado en el modelo modificado. En este estudio se

desatrollaran las ecuaciones que -describen el: funcxonarmento de cada uno-de los :

elcmentos del modelo. Seguldamente exphcaremos como afectan los clementos del

modelo en el func1onamlento de la espiral separando aquellos factores de degradac10n

'correspondlentes alas perdidas ocasionadas por el sustrato de aquellos produc1dos por.
los acoplamientos capacitivos que llevan a la espira a resonar. Finalmente, tras. vahdar'

Jos resultados obtenidos con el modelo aqui presentado se presenta un algontmo para

113
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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 6ptimo. Este
algoritmo ha servido como base a una herramienta de disefio automatico de inductores
que serd presentada en detalle en el capitulo 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 mas prestigio [2]. Este modelo paramétrico se basa en el
modelo cldsico y da expresiones para cada uno de los elementos que lo componen. Sin
embargo, como se menciond en el capitulo 5, el modelo modificado presenta un ancho
de banda de validez mayor y por ello seri éste el que se deberd usar en la
parametrizacién de las bobinas integradas.

La unica diferencia entre el modelo clisico y el modificado viene dada por la
inclusién de la resistencia Rp en éste dltimo. Por tanto, debemos dar expresiones que

predigan su respuesta con los parimetros geométricos y tecnolégicos de las bobinas
integradas.

Por otro lado, la capacidad (p, se suele modelar como la capacidad de un
condensador plano entre las pistas de metal y el crossunder y se desprecia la capacidad
que aparece entre las pistas de metal para las diferentes- vueltas. Sin embargo, en el
capitulo 5 hemos visto que para modelar correctamente la capacidad Gp debemos tener
en cuenta tanto la capacidad Cpx debida al acoplamiento entre la espiral y el crossunder
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 pardmetros del modelo, las expresiones que se suelen utilizar
presentan algunas limitaciones y los errores que se cometen son, en muchos casos
elevados. Por ello, en este apartado se revisarin dichas expresiones y se proporcionaran
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 funcién mds o menos complicada de la
geometria. Greenhouse desarrollé en 1974 un método para calcular la inductancia de
una espiral [38]. Este método se basa en el calculo de la inductancia de cada segmento
que compone la espiral, asi como de los acoplamientos inductivos que se producen en
ellos. En primer lugar determin6 que la inductancia de una pista de metal con una

seccién transversal rectangular (ver Figura 6.1). viene dada por la siguiente relacién:
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©.1)

LnFT)=0.0002-1 - {In| == |+0.50049 + 211
wt+t ‘ 3.7

donde /es la longitud total de la és_piral; wes la anchura de la pista y 7 s el espesor dela

- pista. Todas estas cantidades estin medidas en pm.

- Figura 6.1 Pardmetros geométricos de una pista de metal.
La inductancia mutua, Mzz, entre dos c1rcu1tos 1y 2, se define ¢omo la relacion

entre el flujo creado por un circuito que atraviesa el otro, ¢z, y la cortiente que circula

. por & (I):

dg,,
dl,

M, =

En general, la inductancia mutua entre dos conductores alineados en paralelo puede

calcularse haciendo uso de la siguiente expresién empirica:
M,=2-1-K-107 (6.3)

-donde, en este caso /es la longitud de los segmentos y K es una constante dependiente

dé la geometria dada. por:

K=ln( ! ]+'[1+( ! zﬂ '—[1+G—Mz’i] +[iMB] (6.9
~\\6mD ) | | GMD R 1

GMD (Geometric Medium Distance) es la distanciaimedia geomemca entre las areas de
" los conductores. La GMD de dos areas se puede obtener dividiendo las 4reas en

6.2)
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elementos diferenciales y calculando la distancia media geométrica entre estos

elementos. Por ejemplo, para las dos ireas representadas en la Figura 6.2, la distancia
media geométrica se calcula como:

GMD ="% Daa"Dab"Dac" --Dba"-Dbb"Dbc" - - (6.5)

donde # y  son, tespectivamente, el nimero de elementos diferenciales del drea A' yA.

Dy’ es la distancia del elemento 7, que pertenece al 4rea A, al elemento /> que pertenec
al drea A", ‘

Area A
a b c
dle ]| f

Figura 6.2 Esquema para calcular el GMD entre dos areas.

Una vez determinadas las inductancias propias y mutuas de las pistas, se puede
calcular la inductancia total como:

LTotal = ZLP"OP"‘I + ZM+ - ZM_ (6'6)

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
incrementan el flujo magnético total (inductancias mutuas positivas M) menos la de

aquellas que afectan de forma negativa al flujo magnético total (inductancias mutuas’
negativas M.).

Por ejemplo, para la espiral rectangular de la Figura 6.3, el cilculo de la inductancia
comenzatia con la determinacién de las inductancias propias de cada segmento asi
como las inductancias mutuas, tanto positivas como negativas, que aparecen entre los

segmentos de la espiral. En la Figura 6.3 se muestra, esquematicamente, que las
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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 enlados opuestos de la misma.

inductancia

mutua
positiva

AN
|

10 —
1 5119 z 7113
Inductancia
- ' mutua
: negativa
‘,// .‘ [~
«//'——_—_——-—\ —

Figura 6.3 Componentes positivas y negativas de las inductancias mutuas en una espira
rectangular.
Para pistas de metal con una seccién transversal rectangular, que es el caso de los
circuitos integrados, la inductancia propia de un segmento viene dada por la expresion
(6.1).y la inductancia mutua entre pistas viene dada por (6.3). Para una espira cuadrada,

la funcién K viene dada por:

2
L et
GMD(d, w) GMD*(d,w) )

{ 2 ot )
s Gmlz(a’,w),_‘_; Gm)(d, w)

K(,d,w)=In
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donde /es la longitud de los segmentos, 4 es la distancia entre los de los segmentos

(desde el centro de uno al centro del otro) y » es la anchura de las pistas. La GMD de
dos lineas es:

1 + 1 + 1 + 1 + 1
] % 6 G 10
12(1) 60[1) 168(1J 360[1J 660(1]
w w w w w

Para pistas de metal con longitudes diferentes, como se muestra en la Figura 6.4, la
inductancia mutua es:

In GMD(d, w) = Ind -

+.|  (6.8)

2-M,, =[M@m+ p,d,w)+ M(m+ p,d,w)- M(p,d,w)+ M(q,d,w)] (6.9)

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 expresién (6.6) se obtiene la inductancia total de una
espira rectangular con 7 vueltas completas y g segmentos.

Z n {z-4 72
L,=YL,, + 2‘[2(2 Mo = 3 My, ]] (6.10)
i=1

J=1\i=l i=1

le J N
| ; —
W:I: K3 j
d s
JV m
le le le |
) I m i q |

Figura 6.4 Inductancia mutua entre dos segmentos i,j de metal.
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Como se puede observar, el método de Geenhouse necesita de la implementacion

del mismo en un programa de ordenador ya que el cilculo requiere un coste

computacional elevado. Ademds, para geometrias que no sean la cuadrada, el método

debe ser modificado [3], {6].

Con objeto de salvar e‘stas_: dificultades, en los ﬁlti_moé afios se han propuesto una
serie de expresiones para el calculo de la inductancia de inductores espirales de forma
rapida [2][39]{40]. En [2],'la expresion propuesta es la siguiente:

L; K, -p,-n'-a |
22-r-14-a ©6.11)

donde K. es una constante empirica para bobinas espirales que depende de la
tecnologia; U, = 4T 107 H/mes ha permeabilidad (}iel_‘veici('); # es el numero de vueltas
de la espiral; @ es el radio medio de la espiral y res el radio maximo de la espiral (ver
Figura 6.5).

Variando el valor de K. podemos aproximar bastante bien el valor de la inductancia
de las espirales. Sin embargo, la eXprcsi(')n (6.11) pfesenta el problema de no tener en
cuenta la inductancia asociada a los trozos de pista que unen la esplral con el resto del
circuito. La inductancia asoc1ada a estos trozos de plsta es proporc1ona1 a su longitud y

en algunos casos pucde ser apreciable.

En el presente trabajo hemos modificado la exprésién (6.11) para incluir el efecto de

las pistas de conexi6n. La expresion resultante de la inductancia total viene dada por la .

ecuacién (6.12) donde K; es una constante empirica que depende de la tecnologia:

. 2 . 2
Ls=Ke 0" ¢ xpp . 6.12)
(22-r-14-a) s
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} Lyista/2
3

> Lorincipal

} Lyise/2

Figura 6.5 Representacién del layout de una bobina integrada teniendo en cuenta los trozos de

pista de interconexi6n al extetior.
Los valores de K. y K; se obtienen mediante el ajuste de los datos correspondientes a
todos los inductores fabricados. Asi, los valores de K. y K resultantes son:

6.13
K, =305 &1

K, =287

H - (6.14)
, =
m
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 mayoria de los casos muy

pequefio. En el apartado 6.4 se evaluara dicho error de forma cuantitativa,
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6k ‘
] ) a o
o] ao‘ o
5t s o
ca o =
0 o »
4t o o
- a o » a
I e . '
E3t
p gd g o
- 8 o =
2k g8 8 o s
. 0
[ 0
T
°
o 1 1 1. 1 1 ] L
05 1,0 15 2,0 25 30 3,5 4,0 45

Longitud total (mm)

Figura 6.6 Ajuste obtenido para Ls en funcién: de la longitud total de la bobina. Cuadrados:
medidas; Circulos: modelo. *

6.2.2 Modelo paramétrico de la resistencia s’érie

La expresion (6.12) pone de manifiesto que la geomema espn:al es una forma muy
ineficaz de generar un inductor: Por ejemplo, para consegmr una mductanc1a de 100 nH
se necesitaria uria espiral de 6.5 vueltas con pistas de 5fum.de anchura y con un radio

exterior de mas de 200pm. Claramente, el nimero: de inductores de estas caracteristicas

en un disefio- determmado debe ser lo mas pequeno p051ble y, en realidad, puede ser

mas econémico el uso de;._lnductores externos. Sin embargo, los inductores integrados
usados en la prictica suelen tener.inductancias por debajo.de 10nH con lo que el 4rea
consumida es menor .y compensa su uso. ‘

Ademis del elevadoconsumo de drea potencml otro ;problema de los mductores
’esplrales son sus elevadas perdldas

'

La resistencia de una pista. de metal se puede expresar en funcién.de la

conductividad del material y de las caracteristicas géométricaé:

w-o-t (6.15)

donde / es la longitud -total de la espiral; » es la anchura de la pista; O es la

conductividad del metal y. 7 s el grosor de la pista de metal. Debido 2 que el grosor de
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las pistas de metal es, en general, un parametro caracteristico del proceso, es posible
expresar la resistencia de una pista de forma que sélo sean visibles los parametros de

disefio (wy /). Asi, se define la resistencia por cuadro (R ) como:

1
k=g (6.16)

con lo que la resistencia de la pista vendra dada por el nimero de cuadros que la
constituyen por la resistencia por cuadro del metal:

Rs=—Rq 6.17)

Esta resistencia parisita degrada el factor de calidad del dispositivo y, por tanto,
interesa que sea lo mas pequefia posible. A la vista de la ecuacién (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 opcién requiere que
se altere el proceso de fabricacién y, por tanto, no esta al alcance del disefiador. La
segunda alternativa pasa por reducir el nimero de cuadros mediante el aumento de la
anchura de las pistas. Sin embargo, la inductancia de la espiral depende también de »
con lo que se debe prestar cierta precaucién 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 . De esta forma, a las pérdidas en DC hay que aiiadir las causadas por el
efecto pelicular, que origina una distribucién no uniforme de la corriente en los

conductores a frecuencias altas (sobre todo radiofrecuencias).

El efecto pelicular es un fendmeno que depende de la frecuencia, de las propiedades
del material (conductividad y permeabilidad) y de la estructura del conductor. Esto hace
que el analisis de las pérdidas resistivas asociadas a las pistas de metal sea una tarea muy
dificil. Existen tres formas de llevar a cabo este analisis [41]: A través de simulaciones
electromagnéticas (EM) [42], [43]; mediante la solucién analitica del problema
electromagnético asociado [44], [45]; y mediante la elaboracién 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 solucién carece de utilidad
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a la hora de modelar la resistencia de las pistas en programas CAD de asistencia al
disefio.

El tratamiento tedrico i:»ara el desarrollo de soluciones analiticas en conductores
rectangulares requiete el uso de aproximaciones muy restrictivas, con lo que, las
soluciones que se obtienen estan: enfocadas a aquellas situaciones en las que el efecto
pehcular domina sobre el comportamiento de las plstas El modelado de las pérdidas a
frecuencias tales que el-efecto pelicular es moderddo es una tarea que, hasta donde

nosotros sabemos, ain no ha sido llevada a cabo.

Las tablas o ecuaciones basadas en el ajuste de 'datos experimentales son bastante
precisas pero carecen de significado fisico. Esto hace que los resultados no sean validos
para los propésitos de optimizacién. !

Tanto para aplicaciones de radio frecuencia como para circuitos digitales,. las
‘tecnologias se silicio disponibles en la actualidad ofrecen caracteristicas geométricas y
- frecuencias de funcionamiento de los dispositivos 4ctivos en el rangoi donde el efecto
pehcular es moderado la relacién entre el grosor de los metales o la anchura de las
- pistas con respecto a la profundidad pelicular /8, o w/d no es mucho mayor ni
mucho menor que la umdad Por lo tanto, se hace necesario poseer un modelo que dé
cuenta de las perdldas resmtlvas en los metales ba10< las cond1c1ones de efecto pelicular

moderado para su uso en hertarmentas CAD y en algontmos de optimizacién.

En el Apéndice Cse pvrc_esenta el procedimiento para encontrar una expresion simple

en una dimensién para estimar la densidad de la corrienté que fluye en un conductor -

rectangular. La impedancia se puede calcular haciendo uso de la siguiente expresién:
o -
Z=I~{i-dz/JJz-ds :
’ 20 5 (6.18)

donde el numerador es la caida de tensién a lo largo del conductor, el campo [,/G se
evalia en el contorno del metal, / es la lo:ngitud del metal, 7 es la coordenada
longitudinal y § es el 4rea transversal (ver Figura 6.7). Resolviendo la ecuacién (6.18)
obtenemos la siguiente expr:siéﬁ para la impedancié por unidad de longitud:

t Lt r .t . :
sh —+sin— Sh ——sin— :
Zz 1 Pe) o) 4 é o 6.19).
c_ J )
I 2owd t

t t t
ch——cos — ch ——cos —
o o o

0
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La parte real expresa las perdidas resistivas asociadas por unidad de longitud:

sh L +sin L

Re__1 "6 & (6.20)
I 20wd ,t ¢
ch——cos —
é )

y la parte imaginaria es la inductancia interna de la pista de metal.
Se puede demostrar ficilmente que lim R; =R, =//owt, o lo que es lo mismo,
. 80

#/6<<1. Esta situacién es la llamada condicién de efecto pelicular débil y como ya
hemos comentado implica que la expresién (6.20) es una aproximacién un tanto ruda
para la resistencia serie en una situacién real.

Y

ey

Figura 6.7 Pardmetros geométricos de una pista de metal.

Por otro lado, también es posible obtener una expresién en dos dimensiones para la
resistencia separando las variables en la expresién de la densidad de corriente (ver
Apéndice C). El modelo resultante de la resistencia en dos dimensiones es:

R (6.21)

s _
I

[sh l-sinwt—+shL-sirzl)
1 520 62D 620 620

2662,
0 ch—t~—cosL A en2—cos 2
620 520 62[) 62D

donde 6,, =425 . En los casos en donde no se satisfaga la condicién »>>f seria

preferible usar la ecuacién (6.21) frente a (6.20). Sin embargo, se observa que la
ecuacién (6.21) presenta una especie de frecuencia de “resonancia” a partir de la cual el
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modelo predice una resistencia que disminuye con la frecuencia. En principio, esa
frecuencia de “resonancia” es mayor que la maxima frecuencia considerada en este
trabajo y, por tanto, no influye en nuestros resultados. Sin embargo, las predacaones
que obtenemos con esta expresién no son mejores que las que se obtienen con (6.20).
Por ello, hemos optado por utilizar un modelo rnodxﬁcado basado en la ecuacién (6.20)
en _lugar de (6.21).

Al igual que: en [44] nuestra propuesta es incluir en:.(6.20) los. efectos en dos
. dlmensmnes mediante la_ mtroduccwn de la profundidad de penetrac1on en una

dimensioén calculada de forma empirica, &p. Asi, en lugar de uuhzar 0 en (6.20),

- St
uti]jzaremos la profundidad de penetracién efectiva 5] b= 3\/: 0.

Para 1<w, el factor empmco es-menor que la unidad con lo que la profundidad de
penetracién es menot que 8. Esto concuerda con los resultados obtenidos en

snnulacmnes electromagnencas {42}, [43]

Con objeto de wvalidar la expresmn (6.20) con la modlﬁcamon propuesta, hemos
comparado los resultados obtenidos con dicha expresmn tanto con resultados de
simulaciones electromagnéticas [42], como con expresiones encontradas en la literatura

[44] [32].

La ecuacién que se propone.en: [32] es una excelente férmula basada en el ajuste de
medidas experimentales.’ Esta expresion con51dera los, efectos de dos dimensiones
mediante la relacién »/7 Este.modelo presenta una discontinuidad en la frecuencia
fp=3.125/ ouwt. Los autores sugieren que esto se: debe tratar suav1zando las curvas en
un entorno del punto de discontinuidad aunque no espec1ﬁcan como debe - hacerse
dicho suavizado. Esta expresién-es ampliamente: unhzada en programas de simulacién
de inductores 1ntegrados ‘como ASITIC 31 v, como vimos ‘en el capitulo 3, los

problemas de suavizado hacen que a veces los resultados sean incorrectos.

La relacién geométrica, en la forma de #/w, se usa también en [44] donde la ecuacion
exponencial propuesta contiene un factor de correccién lineal empirico para la

profundidad de penetracidn.

En las Figuras 6.8.a 6.11 se muestran las comparaciones para el 'alurniniov

(0=3.54-107mbos/ m, U=ig). En dichas figuras se representa la resistencia normalizada,
R=Rs/Rpc, derivada de [42), [44] [32] v de la ecuacién. (6.20) en funicién - de la

frecuericia en el intervalo de 0.3 GHz a 20 GHz. Las relaciones w/¢ selecuonad‘as son:

2,4, 6y 12. En todas las figuras los circulos representan los valores obtenidos de [42];
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los triangulos corresponden al modelo propuesto en [44], los cuadrados al modelo de
ajuste de [32] y la linea continua representa el modelo propuesto aqui (6.20)

considerando que la profundidad de penetracién es &rp.

Los resultados de las simulaciones muestran como a medida que aumenta la relacién
w/#, 1a resistencia normalizada comienza a crecer a frecuencias cada vez mas bajas. Esto
significa que, para un espesor de pista fijo, cuanto mas ancha es la pista la profundidad

de penetracién efectiva disminuye. Esta respuesta coincide con la de .

En el rango de frecuencias comprendido entre 1 y 10 GHz, nuestra expresién
modela de forma adecuada el funcionamiento de las pistas de metal. Los errores
maximos 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 mas 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 regién de trabajo para las aplicaciones de radio
frecuencia comprendidas entre 1 y 10 GHz.

La expresion obtenida muestra que incluso en el peor de los casos presentados
correspondiente a »/#=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 capitulo anterior
vimos que a esas frecuencias empezaba a distinguirse de forma apreciable el efecto de la
subida en la parte real de Y. modelada por Cp v Rp, v que empezaba a dejar de ser
importante el término relacionado con Ls y Rs. Esto implica que, para la tecnologia
utilizada en nuestros experimentos, el aumento de la resistencia de las pistas debido al
efecto pelicular queda enmascarado de forma efectiva por los acoplamientos entre las

pistas.
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Resistencia Normalizada
T

08 Il L

Frecuencia (GHz)

Figura 6.8 Resistencia normalizada en funcién de la frecuencia para w/t=2. Los circulos
representan los valores extraidos de las simulaciones de.[42], los tri;i'ngulos corresponden al modelo
[44), los cuadradcs al modelo [32] Iy la linea continua represbnia_ el modelo que proponemos.
0=3.54 10’"mhos/m.

15 <

Resistericia Normalizada

09 1 - 1

Frecuencia (GHz)

Figura 6.9 Resistencia normalizada en funcion de la frecuencia para w/t=4. Los circulos
representan los valores extraidos de las simulaciones de [42], los tridngulos cotresponden al modelo
[44), los cuadrados al modelo [32] y la linea continui representa el modelo que proponeémos.
6=3.54-10"mhos/m.
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Figura 6.10 Resistencia normalizada en funci6n de la frecuencia para w/t=6. Los circulos
representan los valores extraidos de las simulaciones de [42}, los trisngulos corresponden al modelo
[44], los cuadrados al modelo [32] y la linea continua representa el modelo que proponemos.

0=3.54-10"mhos/m.

1.7

16|

15F

14 F

13F
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Figura 6.11 Resistencia normalizada en funcién de la frecuencia para w/t=12. Los circulos
representan los valores extraidos de las simulaciones de [42], los tridngulos corresponden al modelo
[44], los cuadrados al modelo [32] y la linea continua representa el modelo que proponemos.

0=3.54-10"mhos/m.
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Asi, 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 utilizar el modelo
simple de la ecuacién (6.17). En esta expresion, el tnico dato desconocido es la
resistencia por cuadro, la cual se puede tomar como.el paralelo de las resistividades de
iQs metales: -

R, = RMETAl”RMETAZ =~ 26mQ /0 (6:22)

El uso de la ecuactén (6.17) véimp]jﬁca el calculo ;16_1 la resistencia y reduce el tiempo
de célculo de la misma. Sin embargo, para aquellas tecnologfas en las que el éxido

influya menos, la ecuacién (6.20) proporcionara un ajuste mas 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 crossunder como el que-aparece éntre las pistas de metal para las diferentes vueltas. En
[2] se desprecia esta dltima contribucién y se aproxima Cp como la capacidad de un
condensador plano entre las pistas de metal y el crossunder:

Cp-=n-w2-—£—-—

tanl—MZ

(6.23)

donde € es la permitividad del material y #smr.m2 €s €l grosor del 6xido que hay entre el
crossunder y la espiral. Sin embargo, ya ha sido indicado que esta aproximacion no es
vilida pues no contiene la contribucion asociada a la capacidad entre las pistas de

vueltas sucesivas.

Por tanto, como vimos en el capitulo 5, la capacidad Cp estarid formada por la
asociacién en paralelo dé» dos capacitores, uno da cuenta del campo eléctrico entre la
espiral y el underpass, Cpa, y €l otra de los acoplamientos capacitivos entre las pistas, Cpr.
Estos condensadores se pueden aproximar mediante las ecuaciones tipicas péra los

condensadores plano-paralelos. Asi, las exptesiones para cada uno de ellos son:

2
n,w
Cpu= € (6.24)

tale—M2
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It
Cpr=""rmg (6.25)
A

En las ecuaciones (6.24) y (6.25) #, es el nimero de intersecciones entre las pistas de
la espiral y el #nderpass; / es la longitud de la zona intermedia entre las pistas de la espiral
donde existe acoplamiento capacitivo entre ellas; 4, es el espesor del metal (M1-oxido-
M2), y s es la separacion entre las pistas.

La expresién resultante para la capacidad Cp es la que se muestra a continuacion:

2
n -w s+l -t -t .
Cp = Cpu|Cpt =— Lm oxMIMZ e
Locmtiomz ™S

(6.26)

En la Figura 6.12 se muestra los valores de Cp medidos €n funcion de Cp cilcudos / €. La

pendiente de esta recta nos da el valor de &

F
£=322-10" =
(m) (6.27)

Este valor coincide aproximadamente con la permitividad del éxido (3.45-10-1" F/m)
con un 6.7% de error. Este error estd dentro de la incertidumbre en la medida 5.7%
(ver capitulo 2). Por tanto, el modelo modificado permite la medida indirecta de la
permitividad del éxido. Este resultado apoya la validez del modelo.
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Figura 6.12 G medidos €n funcién de Cp caicuiados / € . La pendiente nos da el valor de €.

' 6;2.4 MOdeloparamétrico dela resistencia paralela

Ya hemos mdlcado que la Gnica diferencia entre el modclo clasico y el modificado.

viene dada por la 1nclusxon de la resistencia Rp en. este ultimo. Por ello en [2] no aparece
ninguna expresién para esta resistencia.

Al igual que la capacidad Cp, la resistencia Rp esta formada por la asociacion en
patalelo de dos r‘ésistencié.s" Rpu que modela la resisten‘cia' de contacto asociada a CGpu y
'Rpz que modela la resistencia de contacto asociada a Cpt A51 mismo, estas resistencias

* se pueden aproximar medlante la expresién uplca de una resistencia de contacto:
R 1
U = —:- B
P P (628

(6.29)

Rpt=l p.

PR

donde p. es la resistividad de contacto entre el metal y el éxido. Combinando en
paralelo ambas resistenctas obtenemos:

Rp = Rpul|Rpt = —————— '
p = Rpu|Rp T (6.30)
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En la Figura 6.13 se muestra los valores de Rp medidos €n funcién de Rp calcutados / Pr
Al igual que ocurria con la Figura 6.12, la pendiente de esta recta nos da el valor de la

resistividad de contacto p.

p. =2-107(Q-m?) 631
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calcu!ado/p c

Figura 6.13 Rp medidos €n funcion de Rp cacutados / Pc - La pendiente nos da el valor de pe.

6.2.5 Modelo paramétrico de la capacidad entre la espiral y el sustrato

Cuando se aplica una sefial a las pistas que componen el inductor integrado aparece,
entre otros elementos, una diferencia de tensidén entre la espiral y el sustrato. Esta
diferencia de tensién genera un campo eléctrico que atraviesa el 6xido y penetra en el
sustrato de forma que aparece un acoplamiento capacitivo entre la espiral y el sustrato.
Esta capacidad depende del area de metal de la espiral compartida con el sustrato, la
distancia entre la espiral y el sustrato y las caracteristicas del dieléctrico. Su expresién es
la siguiente:

Cpoy =W- 1. £
ox (6.32)

donde % 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 Cox; y

Coxz para cada bobina. El error cometido para Cox; es mayor debido a que el nodo 1 es
el que esta asociado al #nderpass. Este elemento afiade una capacidad constante al valor
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de Csuss de aproximadamente 95fF que se podria tener en cuenta si quisiéramos

modelar de forma exacta esta capacidad.
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Figura 6.14 Coxs medido (cuadros) y calculado (circulos) en funcién del area.
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Figura 6.15 Cox> medido {cuadros) y calculado (circulos) en funcién del area.

6.2.6 Modelo pa_ramétricov de la resistencia y capacidad del sustrato.

La mayoria de las- ‘tecnologi'as bipolares o BiCMOS utilizan sustratos altamente

dopados con lo que su-resistividad es pequefia (del orden‘de 10 chn) La razén para
esta baja resistividad es disminuir, en lo posible, los efectos de las corrientes 1nduc1das
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por electrones calientes (bot-electron), evitar que circuitos digitales afecten al
funcionamiento de circuitos analégicos muy sensibles, etc. [10]. El principal
inconveniente de este tipo de sustratos es que el campo eléctrico que atraviesa el éxido
penetra en él y fluye libremente por todo su volumen produciendo pérdidas que afectan

al funcionamiento de los dispositivos.

Los materiales semiconductores tienen asociada una impedancia a un volumen
homogéneo, cuyo valor depende de la frecuencia. Esta impedancia es pricticamente
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 asi como su circuito equivalente compuesto por una
resistencia (Rsus) en paralelo con una capacidad (Csus). La frecuencia de resonancia del
sustrato es aquella a la que el valor de la parte resistiva de la impedancia se iguala a la
patte capacitiva, '

Csus
dl

l

2 2
Figura 6.16. Circuito asociado a un elemento diferencial de volumen homogéneo de sustrato.

De la Figura 6.16 se deduce que ¢l valor de la impedancia asociada al sustrato viene
dada por la siguiente expresion:

Z — RSUB
sus —

1+ j-@- Ry - Coys (6.33)

La resistencia del sustrato depende del area de metal de la espiral compartido con el

sustrato, la profundidad del sustrato y la resistividad del mismo (psus). Para un

elemento diferencial de sustrato como el de la Figura 6.16 podemos poner

dt :
Rsys = Psus I (6.34)
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Por su parte, la capacidad del sustrato depende, ademas del 4rea de metal cle_la
espiral compartido con el sustrato y de la profundidad del mismo, de la permitividad del
material con el que esta fabricado:

Co = dA
sup = Eo " Esi o (6.35)

En esta expresién & es la permitividad del vacio (8.85-10* F/cm) y € es la
permitividad relativa del silicio (&5; =11.7).

Al producto de la resistencia por la capacidad del sustrato se lo:denomina constante

de tiempo del sustrato (Tsug) y a su inversa se la denomina frecuencia de resonancia del

sustrato:

1

Jr= Tt (6.36)

Empleando las ecuaciones“(6.34) y (6.35) podemos expresar la constante de tiempo

del sustrato en funcién de los pardmetros caracteristicos del mismo con independencia

del 4rea y de la profundidad:

dt d4
TSL_/B = pSUB E.Eo .851' Z = pSUB €y Eg (637)

Asf para un sustrato de silicio tipico con una resistividad de 10 Qcm, la constante de
tiempo del sustrato vale 1.04-10-1s con lo que la frecuencia de resonancia del sustrato
es de 1.55 1019 Hz. Es decit, para las aplicaciones tipicas de los inductotres integrados

sobre silicio no se alcanza nunca la condicién de resonancia del sustrato.
Si en lugar de tomar un elemento diferencial de velumen, tomamos el volumen
finito, las expresiones que debemos utilizar para la resistencia y la capacidad del sustrato

SO

(6.38)

Rous = Psus 1

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004



136 CAPITULO 6. MODELO PARAMETRICO

A
Coup =€ &5 — (6.39)

donde ¢ es la profundidad del sustrato y A es el area de metal de la espiral compartido
con el sustrato, Este area viene dado por el producto de la longitud de la espiral por su
anchura. Sin embargo, igual que ocurria con el modelo paramétrico de la inductancia, a
la hora de calcular el area debemos incluir el efecto de las pistas de. conexién. Para ello
basta con considerar la longitud total de la espiral junto con las pistas de interconexién
en lugar de sdlo la longitud de la espiral.

En las expresiones (6.38) y (6.39) los Gnicos datos desconocidos son la resistividad
del sustrato y la profundidad del mismo. Estos datos los podemos obtener de forma
indirecta a partir de las medidas de los inductores fabricados.

Asi, la resistividad del sustrato la podemos hallar a partir de la constante de tiempo
del sustrato (Zsus) despejando su valor de la expresion (6.37). Tsus lo hallamos como el
valor medio del producto de la resistencia por la capacidad del sustrato de todos los
inductores caracterizados. Esto es licito porque si representamos su funcidén de
densidad (ver Figura 6.17) observamos que sigue una distribucién normal o gaussiana
que es la que caracteriza a la mayoria de las vartables aleatorias de la naturaleza. El valor
medio resultante es de 1.32:10! s con lo que la resistividad del sustrato vale 12.82
Qcm. Con este valor podtfamos conocer la concentracién de impurezas aceptoras del
sustrato (p) ya que la resistividad del sustrato viene dada por:

1
Psuyg =———— (6.40)
q9-PH,
donde ¢ es la carga del electrén (1.6:10° C) y 1, es la movilidad de los huecos
(tipicamente 430 cm?2/V-s). Despejando de (6.40) obtenemos una concentraciéon de
impurezas de aproximadamente 1.1-10% cm.
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Figura 6.17 Funcién de densidad de los valores de Tsus.
El cilculo de la-profun:didad 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 funcién de
densidad de los valores de 7 El valor medio de'todos los datos medidos es de =80 um.

20

15

f(t)

20 40 60 80 100 120 140

Figura 6.18 Funci6n de densidad de los valores de 2

En [2] las expresiones que se proponen para la resistencia y capacidad del sustrato

son las siguientes:

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004




138 CAPITULO 6. MODELO PARAMETRICO

2

R, =~—= 6.41

0= T o (64)
w-l-C

cswz% (6.42)

donde Gsuso y Csupo son parametros de ajuste que tienen dimensiones de conductancia
por unidad de 4rea y faradios por unidad de drea respectivamente y son constantes para
un sustrato y una distancia entre la espiral y el sustrato dados. Gsuss suele tener un valor

aproximado de 107 S/um? y Csupo tipicamente varia entre 102 y 102 fF/pum?2

Estas expresiones son similares a las de las ecuaciones (6.38) y (6.39) salvo que se ha
agrupado las caracteristicas relativas al sustrato en los parametros Gsuso y Csusg, v se ha
separado la contribucién 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 tene una visidn mas profunda de la fisica del sustrato.
Ademais, las expresiones (6.41) y (6.42) no tienen en cuenta la contribucién a las

pérdidas del sustrato del area de las pistas de interconexidn.

En las Figuras 6.19 a 6.22 se representan los valores medidos y estimados de Rsuss,
Rsusz, Csusi y Csupz para cada bobina. Se puede observar como para valores de
resistencia grandes el error cometido es mayor. Esto se debe a que en la calibracién del
analizador vectorial de redes utilizado en las medidas se ha utilizado como referencia
una resistencia de 50 Q y por tanto el error cometido en la medida de aquellos valores
alejados de esta resistencia sera mayor [46]{47]{48].Por la misma razén, los valores de
Csus correspondientes a Ryus 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 Rsusr medido (cuadros) y calculado (circulos) en funcién del 4rea.
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Figura 6.20 Rsus2 medido (cuadros) y calculado (circulos) en funcién del drea.
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Figura 6.21 Csups medido (cuadros) y calculado (circulos) en funcién del 4rea.
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Figura 6.22 Csusz medido (cuadros) y calculado (citculos) en funcién del area.

6.3 Factores de degradacion

En algunos trabajos para el cilculo del factor de calidad del inductor se utiliza el
modelo de un puerto presentado en la Figura 6.23. Este 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, Csusr y Rsusr es sustituida
por Rsup y Csus, mientras-que la de Cpy Rp se sustituye pot Gpar ¥ Roar. De esta forma se
facilita el analisis de los efectos del sustrato y de la frecuencia de resonancia de la

bobina.

Los valores de Rsus, Csus, Gpar ¥ Rpar son ahora dependJentes de la frecuenc1a y

vienen dados por las siguientes expresiones:

(b}

: 2
R = 1 + Rus: '(Cox + CSUBI)
SUB — 2 2 ] 2
a)_ Cpe "Reys ' Cox
Camn = .1 +o’ '(COX +Csum )Csum E-Rsumz.
sus = “ox 2

T
1+’ '(Cox + Csum ) "Ry

R, =Rp+

w*-Cp*Rp

Cp
1+w*-Cp*-Rp*

par —

{donde @ = 2:7:fes la frecuencia angular o pulsac1on de trabajo.

El circuito de la Figura 6.23-(b) se puede simplificar tal y como se muestra en la

Flgura 6.24 donde Ro y Co vienen dados por:
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Ro=R,,[Rg,; (6:47)
€0=Chur|Cous (6.48)

Figura 6.24 Modelo de un puerto para inductores espirales integrados.

La expresion del factor de calidad de una bobina se obtiene de calcular la siguiente
expresion para el modelo de un puerto:

Energia neta almacenada

=2
¢ Energia disipada en un ciclo (6-49)

Para los inductores, sélo la energia almacenada en el campo magnético es de interés.
Cualquier energia almacenada en el campo eléctrico, producida por las capacidades
parésitas inevitables en los inductores reales, son contraproducentes. Asi, el factor de
calidad es proporcional a la energia neta almacenada, la cual es igual a la diferencia entre
las energfas de pico magnéticas y eléctricas. Un inductor estard en autorresonancia
cuando las energias 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 energia neta magnética disponible para entregar a un circuito externo.
Teniendo esto en cuenta, la expresion factor de calidad de una bobina se puede poner

como:

Q _ 271' E pico magmética
E

-F

picoeléctrica

(6.50)

disipada en un ciclo

es decir:
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w-Ls w ]
Q= T -[1—(5)—0” (6.51)

donde @y es la frecuencia de autorresonancia. La expresién (6.51) se hace cero para

w=ax, y es menor que cero para frecuencias superiores. Es importante mencionar que
la expresion (6.51) se puede obtener también como'la relacién entre la parte imaginaria
y la parte real de la impedancia de la bobina (ver ecuacién (1.1)). La impedancia ‘serd

inductiva por debajo deay y capacitiva por encima de este valor.

En términos de los elementos del circuito de la Figura 6.24, las energias se pueden

€xpresar como:

- Vo' Ls
pico magnfellca 7. l(w ] LS )2 + RSZ j . (6.52)
Vo' -Co |
E picoeléctrica = (653)
2
y
E i R S R
disipada en un cic{u w 2 Ro (CO . LS‘)Z + RSZ‘ (654)

donde 1o es la amplitud de la tensién aplicada a los terrr_linaleé 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):.

0=Ly . &
S

donde @-L/Rs representa la energfa almacenada por el campo magnético y las pérdidas
ocasionadas por la. resistencia de la espira. fus ¥ fm, describen respectivamente las

pérdidas ocasionadas por el sustrato y por los acoplamientos capacitivos que H(é,v%ih"a"la

espiral a resonar. Estos factores son ambos menores que 1. Las expresiones ‘para’fus ¥ frs .

son las siguientes:

Ro+|[ 2L 1 Rs - (656)
Rs '
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Rs™-Co
S =|1- -®*Ls-Co (6.57)
Ls

El factor de autorresonancia f, describe la reduccion del factor de calidad como
consecuencia del aumento de la energfa eléctrica de pico con la frecuencia. Por tanto, la
frecuencia de resonancia es aquella que hace que este factor se haga cero. Su expresién
es la siguiente:

1 1 Rs?
D= 5 6.58
f 27 VLsCo Ls* (©.58)

Mientras mayor sea ésta, mayor serd la frecuencia para Q méximo aunque no existe

una relacién especifica entre ambas frecuencias.

En la Figura 6.25 se representa el factor de calidad y los factores de degradacién con
respecto a la frecuencia para una inductancia integrada tpica. Las caracteristicas
geométricas de la espiral {5, », #, r} son {1.8um, 10um , 4.5, 100m} y los parametros
eléctricos obtenidos con el modelo {Ls, Rs, Cp, Rp, Cox; Rsus, Csus} son {3.5nH, 5.4Q,
88.8fF, 46.4Q, 321.5fF, 493.8Q2, 26.8{F}.

A bajas frecuencias, el factor de calidad esta bien caracterizado por @-L/Rs porque
los dos factores de degradacién tienen un valor cercano a la unidad. A medida que la
frecuencia aumenta, estos factores disminuyen su valor. La reduccién del factor de
calidad a frecuencias altas es el resultado de una combinacién del factor de perdidas del
sustrato y el factor de resonancia. En particular, 2 1GHz sélo las perdidas del sustrato
producen una caida del factor de calidad del orden del 10 al 20% con respecto a
@-L/Rs.
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Figura 6.25 Variacion tipica del factor de calidad de una espira respecto a !a‘ frecuencia: @Qy -
(b) factores de degradacién. C .
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En términos de la fisica asociada al problema podemos decir que, a2 medida que
aumenta la frecuencia, el campo eléctrico comienza a penetrar en el sustrato lo cual
hace que disminuya la capacidad Csus debido a que ésta es la combinacidn en setie de la
capacidad del éxido con la capacidad del sustrato. La disminucién de Rsus implica un
aumento de la transmision de energfa en el sustrato con lo que aumenta la disipacién de
la misma. A frecuencias altas, la energfa es transmitida principalmente a través del
sustrato haciendo que Csus y Rsus se aproximen a Csuss y Rsusi Cox queda
practicamente cortocircuitado.

6.4 Resultados

En la Figura 6.26 se representan los resultados del modelo paramétrico para el
inductor tipico B_1. En ella se puede observar c6mo se ajusta la inductancia vista desde
el exterior al valor medido. El error relativo en el calculo 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 cilculo del factor de calidad. En este caso, el
error cometido estd por debajo del 7% para frecuencias por debajo de 5 GHz. A
frecuencias superiores el inductor entra en resonancia con lo que el errot se dispara. En
el Apéndice B se presentan las mismas figuras para una serie de inductores con
diferentes dimensiones.

Para la mayoria de los inductores los errores cometidos son pequefios. Sin embargo,
se observan unos errores mayores para aquellos inductores que fueron disefiados para
presentar una () maxima a frecuencias bajas (0.8GHz) y a frecuencias altas (5.6GHz). El
funcionamiento singular de esos inductores se debe a que han sido disefiados para
operar a frecuencias préximas a las frecuencias limites para la medida. En nuestro
proceso de caracterizacién se buscan los rasgos tipicos a baja y a alta frecuencia para
extraer los parametros del modelo. Para dichas bobinas, esos rasgos todavia no son
apreciables y por tanto la caracterizacién los estima de forma incorrecta. De modo que,
para esos casos, es preferible caracterizar las bobinas mediante el proceso de ajuste,
aunque se pierda la informacién sobre la fisica del dispositivo. Por afadidura, a las
frecuencias extremas el error en la medida es mayor.

Es importante resefiar que, a pesar de los errores cometdos en el cilculo del valor

exacto de las variables caracteristicas de las bobinas (Lexz, (), nuestro modelo predice

de forma muy precisa la frecuencia donde se produce el valor maximo de Q. Esta
caracteristica lo hace atractivo para su uso en algoritmos de optimizacién como el que
se presenta a continuacion.

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004



CAPITULO 6. MODEILO PARAMETRICO
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Figura 6.26 Resultados del modelo paramétrico para la bobina B_1: inductancia, error relativo
en el caleulo de la inductancia, factor de calidad y error relativo en el cilculo del factor de calidad.

& Unhversidad de Las Palmas de Gran Canaria, Biblioteca Digital, 2004



148 CAPITULO 6. MODELO PARAMETRICO

6.5 Algoritmo de optimizacién para disefiar inductancias con

Q alta

A partir de las ecuaciones obtenidas en el apartado 6.2 se pueden desarrollar
algoritmos para determinar la geometria de la bobina que maximiza 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. Fijar los valores de la inductancia requerida y de Ia frecuencia a la que se requiere la
miaxima Q.
2. Fijados el espaciado y la frecuencia de trabajo, se hace una bisqueda por todas las

combinaciones de , 7, y r que den la inductancia deseada vista desde el exterior
(Lext) y un valor de Q superior al minimo exigido.

3. Se guardan en una matriz los valores de O, Lext, 7, n'y w para las combinaciones de

7, 7y w anteriores.
4. Busqueda en la matriz de la combinacién con maxima 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.I se presentan los
resultados obtenidos en pocos segundos.

Para inductancias pequeiias, las espirales deben tener un nimero de vueltas pequefio
y una anchura grande. Sin embargo, para valores grandes de inductancia, es necesario

reducir la anchura e incrementar el nimero de vueltas.

Para ilustrar el algoritmo anterior consideremos el disefio del inductor de 3nH de la
tabla anterior. En la Figura 6.27 se muestra las variaciones de ( frente a wy a » 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 éptimos debemos utilizar anchuras de pista en torno a 15um y un nimero 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 15)m. Si nos movemos
en la direccion de numeros 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 direccién de nflmerbs de vueltas mayores, obtenemos
factores de calidad menores pero con dimensiones de la espiral también menores. Este
“analisis muestta la habilidad del programa desarrollado para reahzar diferentes
estrategias con objeto de disefar inductancias con valores altos de O'y con un consumo

de superficie minimo.

Tabla 6.I'Parimetros geomé&icos para inductores (j:on 0 elevada obtenidos a partir del

algoritmo de optimizacion para f=1.8 GHz y s=1.8 um

L(nH)  Lext(tH)  wum) n qum)  Q

10 0.80 47 15 165 880
15 1.30 2 25 135 738
20 1.82 23 25 135 655
25 2.32 18 35 15 59
30 . 281 15 35 115 555
35 3.37 13 45 105 511
40 3.96 10 45 100 479
45 4.35 9 45 100 459
50 4.85 9 45 105 439
55 5.31 8 4.5 105 418
60 5.86 8 45 110 398

6.5 6.41 7 6.5 9 = 3.82
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Factor de Calidad

Ndmero de vueltas
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Figura 6.27 Factor de calidad para un inductor de 3nH a 1.8 GHz: (a) representacion de Q en
funcién de wy #; (b) curvas de nivel de Q en funcién de wy .
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Figura 6.28 Radio exterior en funcion de wy # para un inductor de 3nH a 1.8 GHz.

6.6 Conclusiones

En este capitulo hemos presentado un modelo paramétrico para la descripcion de
los fenémenos fisicos que tienen lugar en los inductores espirales integrados sobre

sustrato de silicio.

Este modelo consiste en un conjunto de ecuaciones que definen los elementos del
circuito equivalente basindose en la interpretacién fisica del modelo modificado
presentado en el capitulo 5. Las principales aportaciones realizadas en este trabajo se

resumen a continuacién:

e Nueva formula para la inductancia de las bobinas espirales integradas que
tiene en cuenta la inductancia asociada a las pistas de interconexién de la

espiral con el resto del circuito;

e Nueva féormula para la resistencia serie de la bobina que incluye los
fenémenos relacionados con el efecto pelicular y descripcién cuantitativa de
su efecto en el funcionamiento de la bobina. Se ha visto que para nuestro

caso su variacion con la frecuencia se puede despreciar;

e Nuevas formulas para Cp y Rp basadas en los estudios del capitulo5; y
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® Revision de las expresiones de los elementos circuitales que modelan el
sustrato en base a parimetros tales como su constante de tiempo, la cual se

puede extraer de forma indirecta de las medidas.

Asi mismo, se ha estudiado de forma cualitativa y cuantitativa los factores de
degradacién incluyendo los elementos nuevos del modelo, y se ha determinado qué
parimetros afectan mds en las distintas regiones de funcionamiento de la bobina.

Los resultados muestran que los errores cometidos con este modelo se hallan dentro
de la incertidumbre de la medida y, por ello, el modelo es aplicable para la optimizacién
de los inductores. Por esta razén, en el ultimo apartado de este capitulo se ha
desarrollado un algoritmo de optimizacién basado en las ecuaciones obtenidas. Esta
rutina pone de manifiesto los compromisos que hay entre los parimetros geométricos y
eléctricos que caracterizan el funcionamiento de la bobina y, por tanto, sirve como
ayuda a la hora de tomar la decisiéon de qué combinacién se debe utilizar para obtener
una inductancia determinada a una frecuencia dada que proporcione el mejor factor de
calidad con un consumo de area minimo. Este algoritmo, junto con los resultados de
los capitulos precedentes, ha servido como base a una herramienta de disefio
automatico de inductores integrados que se presenta en detalle en el capitulo 7.
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7.1 Introduccion

Un modelo en banda estrecha es aquel representado por un circuito cuyos elementos
son constantes y que modela perfectamente el funcionamiento del inductor integrado
alrededor de una frecuencia determinada. De esta forma, la mductanma y la resistencia

vistas desde el exterior c01nc1den con las medidas s6lo para esa frecucncm Para otras-

frecuencias, alejadas de la utilizada en la caracterizacion, el error es elevado. Fste tipo de
modelo requiere. caracterizar todos los inductores! fabricados y. medidos en todas las
frecuencias de i interés; De esta forma si tenemos, por ejemplo, 5 frecuencms de interés y
se han disefiado 10 inductores para cada una de esas frecuencms se han de obtener 250
modelos. Este proceso resulta muy laborioso y ‘co_mphca, I eleecion del inductor
adecuado para un disefio determinado. Ademas, no podriamos utilizar un inductor para
una frecuencia distinta a. las consideradas de interés. P.ara,simpliﬁ‘car esta tarea, se
recurre a la caracterizacién en baﬁda estrecha de los 10 inductores disefiados para cada
frecuencia. Asi disponemos de 10 posibilidades para cad‘zi'frecuchc_iz[i de interés, pero
ninguna a otras frecuencias. Esta es la metodologia usada én la elaboracién de la libreria
de inductores presentada en el capitulo 4.

No obstante, aunque el uso de este tipo de modelos permite el disefio de circuitos en
banda ancha, hay que recordar que la mayoria de las aplicaciones de los inductores
integrados son para el disefio de circuitos en banda estrecha (redes de adaptacién de
impedancia, cargas resonantes LC, tanques LC para VCO’s, etc.). Cuando se habla de
disefio en banda estrecha, normalmente se trita de un margen de frecuencias
relativamente pequefio- (del orden de MHz) alrededor de la frecuencia central de la
banda de trabajo, la cual esta centrada por lo general a una frecuencia elevada (del orden
de GHz).

153
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En contraposicién 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 podria hacer falta més elementos que
para otros, lo cual complica el proceso de caracterizacién. Otra posibilidad es disponer
de un circuito igual al de banda estrecha cuyos componentes varien 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 topologias iguales a los de banda estrecha y con
componentes que varien con la frecuencia, permiten la utilizacién de los inductores
integrados para frecuencias distintas a la de disefio. Asi, un inductor disefiado para
operar a 1.5 GHz podria ser bueno para 2.4 GHz pero, si su modelo no fuese en banda
ancha, no podriamos usarlo en las simulaciones pues nos daria resultados erréneos.
Con el modelo en banda ancha de todos los inductores fabricados y medidos setia
posible elegir, de entre todos ellos, aquel con una inductancia que mejor se adapte a
nuestros requerimientos (mejor O, radio minimo, etc.) a cierta frecuencia. Esto amplia
las posibilidades de eleccién del disefiador.

En el presente capitulo se exploran cada una de estas posibilidades para todos los
inductores fabricados. De esta forma, el nimero de modelos generados comienza a ser
intratable por el usuario, con lo que se hace necesaria la disponibilidad de una
herramienta que facilite la seleccion del inductor que mejor se adapta a una aplicacién
determinada. Esta seleccion se realiza entre todos los inductores que han sido
previamente fabricados y caracterizados. Sin embargo, este tipo de librerfas son, por
naturaleza, limitadas en el nimero de inductancias a utilizar y frecuencias para
funcionamiento Sptimo. El modelo paramétrico presentado en el capitulo 6 permite la
utilizacion de valores inductivos que no pertenecen a la libreria. Es por ello que en éste
capitulo se aborda también la tarea de la obtencién de una herramienta que genere el
modelo paramétrico de cualquier inductor.

Por dltimo, al final del capitulo se presenta otra herramienta asociada a las anteriores

que genera automaticamente el /ayox# del inductor seleccionado.

7.2 Mejoras al modelo modificado

El modelo modificado presentado en el capitulo 5 mejora la precisién 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
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acumulados en el proceso de medida. Por ejemplo, en algurios casos es posible
encontrar que la parte real-de la admitancia de la rama principal [Re(Y1)] se hace
negativa. Pero esto no puede ser cierto ya que en ese caso.un elemento ;pasivo €omo un
inductor espiral integrado, estaria aportando energla al sistema. Algunos autores han
supuesto que este fenémeno se debe a acoplamientos magnéticos de la rama principal
con el sustrato [7]. Sin embargo esta suposmon es errbnea ya que cualquier
acoplamiento magnético solo puede afadir perchdas y no ganancias. Por otro lado, estos
autores proponen modelos c1rcu1tales alternativos para la rama prmapa.l que incluyen
un transformador en paralelo con la misma. Los resultados que se obtienen con esta
modificacién son realmente buenos sobre todo para- frecuencias bajas, pero se deben
més bien a la incorporacién de mas elementos en el proceso de ajuste que a la correcta
interpretacion de las medidas.
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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 concepcién del fenémeno es que se debe a problemas en las medidas.
Conforme disminuye la admitancia, el equipo de medida deberia ser més preciso o, en
todo caso, se deberia proceder a la nueva calibracién, del mismo usando -como
referencia una impedancia caracteristica menor [46][47][48]. La mecanizacién de este
procedimiento es rhuy costosa ya que, llevar a cabo la medida de una estructura para
todo el rango de frecuencias implicaria realizar sucesivas medidas precedidas de sus
etapas de calibracién correspondientes. La solucién mas racional 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 mayorfa de fundidoras
prefieren disponer de modelos que se ajusten perfectamente a las medidas, pues es més
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

continuacion.

7.2.1 Modelo modificado con mas componentes

La primera es introducir mis componentes aun a sabiendas de que el modelo asi
construido no tiene significado fisico. En la Figura 7.2 se puede observar el modelo
modificado con la incorporacidn de dos elementos nuevos: Lp y Cs. Lp se ha conectado
en paralelo con Rp y Cs en paralelo con Rs. En la Figura 7.3 se muestra la parte real y la
parte imaginaria de la admitancia de la rama principal asi como el resultado obtenido
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 precisién obtenida al incluir los
elementos nuevos mejora con respecto al modelo simple. Si observamos las graficas 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 util el inductor.

Sin embargo, para otros inductores no ocurre lo mismo. Por ejemplo, en la Figura

7.5 se muestran las mismas grificas 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.
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Figura 7.3 Modelo modificado con componentes adicionales para el inductor Bo_7. Circulos:
medidas; Linea continua: modelo modificado; Linea discontinua: modelo modificado con

componentes adicionales.
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Figura 7.4 Resultados del modelo modificado con componentes adicionales para el inductor
Bo_7: inductancia y error relativo en el cilculo de la inductancia; factor de calidad y error relativo
en el calculo del factor de calidad.
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Figura 7.5 Resultados del modelo modificado con componentes adicionales para el inductor

Bo_70: inductancia y error relativo en el caleulo de la inductancia; factor de calidad y etror relativo

en el calculo del factor de'calidad.
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7.2.2 Modelo modificado con componentes variables con la frecuencia

Con objeto de mejorar la situacién anterior, se ha utilizado la segunda posibilidad.
Esta consiste en forzar a los elementos del modelo (L, Rs, Cp v 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 comparacién 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 minimo.

En el Apéndice B se muestra de forma conjunta las graficas de inductancia y factor
de calidad telacionadas 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 parimetros dependientes de la frecuencia. Por esta razén, se hace
necesario desarrollar una herramienta que genere el modelo en banda estrecha para la
frecuencia en la que se vaya a trabajar y asi facilitar al disefiador la seleccién del inductor
mads adecuado. En el siguiente apartado se explica una herramienta que aglutina todos

los modelos desarrollados hasta ahora.
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Figura 7.6 Resultados del modelo modificado con componentes variables con la frecuencia para
el inductor Bo_70. Ademas de las medidas se muestran las particularizaciones del modelo para

diferentes frecuencias.
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7.3 Herramienta de seleccién

El conjunto de modelos presentado caracteriza de forma correcta cada inductor a
cada frecuencia pero, ;cual es el mejor modelo?. En este trabajo hemos desarrollado un
programa insertado dentro de CADENCE [49] y desarrollado en lenguaje SKILL que
hace este problema transparente al usuario [50],[51].

Composer Schematic Editing: En_Prucbas Prucba schematic | Edit Objcct Propertics
Coned: Set: 1 E|| oM cancet Apply Defausls Previes Mext

Tools Design Window Edil Add Check Sheal Hedp 3 ’
AT FropeTTy AV Ve e Vs
ntirfacal asti 13 17:10:05 fo0f |
Pt e template
v M-
COH P ber Vihas

e L (B} i

frequency(Gie) 1
| Mamber of ports  Tvm
oG bo_20

0 8lems 9 1508z

0 Ficms 9 0GuES

2 BBz

4.170 2 91t 2N

mouss L: schSinglaSslectPe()
AMS HIT-KIT : 320 (rsendra )

N schiisKousaPoply () R: geScroll{nil "e~ nil) 356 8 o6 1

Figura 7.7 Herramienta de seleccion.
g

En la Figura 7.7 se muestra el formulario de descripciéon de componentes (CDF:
Component Description Format) asociado a la herramienta de selecciéon desarrollada. El
usuario sélo tiene que introducir la frecuencia 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. Asi, el
programa compara las 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
herramienta genera un listado con aquellos inductores que presenten los mejores
factores de calidad a la frecuencia de interés. Al mismo tiempo, la herramienta
proporciona otros datos como son el radio externo y la banda de frecuencias alrededor
de la frecuencia de interés en la que el error cometido por el modelo seleccionado por la
herramienta sea inferior al 10%. Por ultimo; una vez el disefiador elige uno de los

inductores del listado, la herramienta genera automaticamente su layout .

& Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioleca Digital, 2004



CAPITULO 7. HERRAMIENTAS DESARROLLADAS 163

La ventaja de esta herramienta es que con ella se facilita la seleccién del inductor a
utilizar ya que se reduce la cantidad visible de células (sélo hay una) y ademis
proporcxona informacién adicional sobre la banda de frecuencias donde el modelo
funciona correctamente y el drea que va a ocupar (fadio). Ademds, la herramienta

desarrollada permite el uso de optimizadores circuitales con lo. que tareas tediosas

como pueden ser el cilculo ‘de _inductacias para. llevar a cabo una adaptacion de-

1mpedanc1as se puede hacer de forma automatica.

El formulario de descripcién de componentes (CDF: Component Description Forma?)
asociado a la ~herramienté es muy simple. Las propiedades del inductor se introducen
dentro de CADENCE rellenando los tres primeros éampos que se muestran en la
Figura 7.7: inductancia, frecuencia y nimero de puertos (uno o-dos). Una vez se ha
procesado esa informacion, devuelve la informacién mencionada en el siguiente orden:
factor de calidad (Q), inductancia que se ve desde el exterior (L), resistencia que se ve
desde el exterior (R) y frecuencias minima y maxima donde ¢l ‘error cometido entre el

modelo seleccionado y las medidas es inferior al 1 0%

El simbolo del inductor con el que se pueden llevar a cabo las simulaciones a nivel

de esquematico puede observarsc en la Figura 7.7

'7 4 Herramlenta de generacnon automatlca de mductores

basada en el m'odel‘o- paramé,ti‘i‘_cqf
Como se comento en la lntroduccmn de este capltulo la herrannenta de seleccién
permite elegir el inductor que mc;or se adapte a una aphcac1on determmada pero dentro
de aquellos que pertenezcan 'a, una libreria que- cs’hmltada por naturaleza Gracias al

modelo paramétrico presentado en_el capitulo 6 se, podrla sa.lvar esta dificultad ya que

este modelo permite la unhzacxon de valores mductlvos que no pertenecen a la libreria. -

En este trabajo hemos desarrollado un programa smular al selector de inductores. que
utiliza las ecuaciones vistas en el capitulo 6 paral encontrir aquellas estructuras que
generen un valor de inductancia determinado [50],[51]. »

La herramienta disefiada tiene un aspecto externo-similar al selector de inductores
(ver Figura 7.8). El usuario tendra que introducir la frecuencia y el valor de‘inductancia
(20.2nH) con los que va a trabajar y el programa busca aquellas estructuras que gcheren
estos valores haciendo uso de las ecuaciones del modelo v’paraﬁmétri‘cq. En prirnc@ijio,‘fel

programa podria devolver aquel inductor que presente el mcibr factbr de calid,ada‘ la
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frecuencia deseada. Sin embargo, con objeto de proporcionar un grado mas de libertad
al disefiador, la salida del programa consta de un listado compuesto por los mejores
inductores ordenados por factor de calidad para radios comprendidos dentro de ciertos

intervalos.

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 el
inductor que mejor factor de calidad presenta tiene un radio de 109um. Sin embargo, el
segundo inductor de la lista tiene un factor de calidad ligeramente inferior pero su radio
es mas pequeno. En caso de que este factor de calidad fuese suficiente para la
aplicacién en la que se va a utilizar, el disefiador podria elegir este segundo inductor con
lo que su disefio presentara un consumo de area menor. En este sentido las ventajas
que proporciona la herramienta son evidentes. Ademas este programa permite permite
el uso de optimizadores circuitales sin limitacion en los valores inductivos posibles.
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Figura 7.8 Aspecto de la herramienta de generacion automitica de inductores basada en el

modelo paramétrico

7.5 Generador automatico de layouts

La tarea de trazar a mano el /lyout de un inductor espiral integrado es una tarea lenta
y susceptible de error. Por ello hemos desarrollado una herramienta facil de usar para la

generacion automatica de /youts de inductores espirales integrados. El programa es casi
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independiente de la tecnologia (sélo se necesita el fichero tecnoldgico asociado a cada

tecnologia) y permite una gran cantidad de opciones [50],[51].
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Figura 7.9 Generador automatico de /layouts.

La Figura 7.9 muestra el CDF del generador automitico de /zyouts. Como se vio en

los apartados anteriores, este generador esta asociado, de forma transparente al usuario,

a la herramienta de seleccion automatica y a la de generacién automatica de inductores

basada

en el modelo paramétrico, aunque también se puede usar de forma

independiente.

El layout de la espiral es una célula paramétrica con los siguientes parimetros

principales: nimero de vueltas, radio exterior, anchura de las pistas de metal, separacion

entre las pistas y metales en los que se van a trazar las diferentes pistas. Estos

parimetros no pueden tener cualquier valor arbitrario y por tanto la herramienta

corregira aquellos valores introducidos que sean imposibles.

Los otros parametros que se pueden variar son:

Numero de lados por vuelta. Esto permite hacer espirales cuadradas (4

lados), octogonales (8 lados), etc..
Longitud de la pista de salida hacia los pads.

Longitud de la espiral en las direcciones X e Y. Esto permite alargar la espiral

horizontalmente y/o verticalmente.
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El programa permite también la generacién de inductores multinivel y la asociacién
de varias espirales en el mismo nivel de metal. Asimismo, incorpora otros rasgos no
comentados aqui por simplicidad. En el Apéndice D se muestran en detalle algunas de
las posibilidades que hemos mencionado.

La rutina principal del generador de /zyost es la que genera la linea de puntos que
sirve para el trazado de las espirales. Esta linea de puntos representa las coordenadas
cartesianas de los extremos de las pistas cuya unién nos dard como representacion una

espiral.

El primer punto cuya posiciéon debemos determinar es aquel donde comienza la
espiral. Segin donde se localice este punto la espiral podri 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
opcién, es decir, aquella en la que el punto de comienzo de la espiral se localiza de
forma que las pistas sean paralelas al los ejes de coordenadas. El propésito de esta
eleccién es que asi se facilita la realizacién de las denominadas bobinas alargadas. La
posicién exacta del punto de inicio viene dada por:

Ax =0 .1

A= Ay=r——2Mi—n-(w+s)

=

Figura 7.10 Representacién 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

angulo que crea el resto de tramos de pista con respecto 2 los ejes es

2n

a =

(7.2)

nlados

donde #u4s es el numero de lados que tiene la espiral.
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ry

B’

Figura 7.11 Representacion geométrica de una espira de 8 lados.

Asi, para el caso de la Figufa 7.11, el calculo.del segundo punto de;la espiral (Bx,By)

lo hacemos determinando en primer lugar las rectas 7y y 72 cuya interseccién nos da

dicho punto.

La recta r es sencilla ya que no es mas que una constante

y=Ay (7.3)

Sin embargo la recta 72 es mas compleja ya que su calculo se hace teniendo en cuenta

el Angulo que forma con 7y

El 4angulo 8 viene dado por:

y=a+tg(m -0)x - (7.4)-

e=n-%-a=l— (7.5)
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y a lo calculamos sustituyendo en 7 el punto (B’;B%):

B‘y=a+tg(n—g—+a)~3'x (7.6)
a=B’y—tg(%+a).B'x a7
De esta forma, la recta 72 queda:
y=B'y—B'x-tg[§+a)+tg(g-+a} (7.8)
N (3 Trre_ v
y=B'y tg(2+a) [B'x—x] 79

Como ya hemos dicho, el punto de corte entre las dos rectas nos da (Bx;By). Asi, By
lo obtenemos directamente sustituyendo en la ecuacién (7.1):

By=Ay (710

y Bx lo hallamos sustituyendo en la ecuacidn (7.7):
T
Ay:B’y—tg(E+a)-[B'x—Bx] (7.11)

Ay—B'y—tg(%+a)-B‘x

g Z+a
g2

Bx = (7.12)
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Para calcular el resto de puntos debemos tener en cuenta los puntos calculados con
anterioridad. Asi, por ejemplo, para calcular el segundo punto (B)de la espiral de 12
lados de la Figura 7.12 deberfamos llevar al cabo el siguiente procedimiento.

y
A

; T~ \

Figura 7.12 Representacion geométrica de una espira de 12 lados.

En primer lugar iniciali:_zamos la variable .4 con el valor obtenido en al ciculo
anterior (B)):

Lo [ax=n 713
Ay=8B'y ‘

La ecuacién de la recta 72 quéda de la siguiente forma:

y:Ay—-tg(%+al ][AX—X] | (714) k
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Y | de la recta rs:
' T ' ’
y=By—tg E+a2 -[Bx—x] (715)

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 (Bx;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 debera tener un incremento con respecto al anterior. Este incremento sera
funcidn del ancho de la pista, del espacio y de los lados de la espiral.

7.6 Conclusiones

En este capitulo se han presentado tres herramientas diferentes. La primera
selecciona el inductor mas apropiado para una aplicacién 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 seleccién buscando entre aquellos inductores que han sido
previamente medidos. La ventaja de ello estriba en que el programa puede proporcionar
informacién 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 automitico de inductores basado
en el modelo paramétrico, palia en gran medida esta dificultad ya que con ella se puede
generar inductores de cualquier valor. Obviamente, en este caso no podemos disponer
de informacion relativa al ancho de banda de validez del modelo ya que no hay medidas

con las que comparar,

Por ultimo, se ha presentado un generador automatico de /youts que puede ser
utilizado tanto en conjuncién con los programas anteriores o de forma independiente.
Esta herramienta presenta multitud de posibilidades y facilita la tarea de disefiar los

inductores espirales integrados.
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La utilizacién de las tres .apljcaciones de forma cénjunta se convierte en una potente
herramienta que reduce el tempo dedicado a la seleccion y generacion del inductor. Asi,
el disefiador puede cambiar el inductor y simular deinuevo el circuito de forma rapida y
senciila. ’

Las herramientas desarrolladas pueden ser utilizadas en optimizadores circuitales ya
que para CADENCE el inductor no es mas que una célula paramétrica cuyas
caracteristicas ptincipales pueden ser variables.
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CAPITULO 8

EJEMPLO DE APLICACION DE LA LIBRERIA DE
INDUCTORES: DISENO DE UN AMPLIFICADOR DE
BAJO RUIDO

8.1 Introduccién

Debido al rapido. crecimiento de la demanda 4de circuitos ‘para comunicaciones
inalimbricas, en los dltimos afios se ha producido, un gran progreso, en el disefio de
productos de alta calidad y bajo coste. Hasta hace tan solo unos pocos afios, el disefio
de RF en la banda de unos pocos GHz estaba dominado por circuitos discretos o
circuitos integrados de microondas monoliticos (MMICS) de ba]o mvel de integracién.
La tendencia general hacia la miniaturizacién y la reduccién de costes hace que se
demanden cada vez mds sistemas integrados con la- menor cantldad posible de
componentes externos. Los receptores de GPS (G/oba/ Positioning @Jtem Sistema de
Posicionamiento Global) para consumo, mtegrados[en un Gnico chip, pertenecen a este
tipo de productos [54]. Los circuitos asf deﬁmdos deben ser en general compactos

baratos y de bajo consumo.

“ Uno de los bloques mas 1mportantes en un receptor de GPS es el amplificador de

"bajo ruido (LNA: Low Noise Amp/ ﬁefj Este circuito es un bloque critico en la mayoria

de los sistemas de comumcaaones ya que de él depende la sensibilidad del mismo. Por -

esta razén, se debe prestar especxal atencion a su estudio y disefio {55).

En los circuitos integrados de-RF, las tecnologlas‘ avanzadas basadas en el silicio tales

como SiGe, BICMOS e incluso CMOS, estan entrando en un mercado dominadé por :
las tecnologias de GaAs [56] Las tecnologias avanzadas basadas en el- sﬂ1c1o son

atractivas porque presentan corrientes de fuga ba]as transistores con frecuencms de
corte de decenas de GHz, y permiten la posxblhdad de integrar funciones. loglcas
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incluyendo ademas las etapas de potencia. Todo ello ofrece la posibilidad de fabricar un
sistema completamente integrado en un solo chip con el consiguiente ahorro en los
costes de produccién y con altas prestaciones {57].

En este capitulo describiremos el disefio de un amplificador de bajo ruido
completamente integrado utilizando HBTs de SiGe para su aplicacién en un receptor
de GPS, haciendo uso de inductores integrados. El objeto fundamental de este capitulo
es mostrar como el disponer de una buena libreria de inductores es crucial para la
consecucién de un buen disefio. Por ello, en primer lugar abordaremos la tarea de
disefiar un LNA haciendo uso de una libreria de 20 inductores suministrada por la
compaiiia fundidora y postetiormente realizaremos el mismo disefio haciendo uso de la
herramienta presentada en el capitulo anterior. Veremos como las posibilidades se
multiplican y los objetivos se alcanzan de forma mas sencilla. Asi, los disefios obtenidos
con esta herramienta cubren las especificaciones marcadas siendo el 4rea y el consumo

mucho menor.

La organizacién del capitulo sera la siguiente. En primer lugar, y con objeto de poner
al lector en antecedentes, describiremos de forma resumida las caracteristicas mas
relevantes de los LNAs, esto es, figura de ruido (NF), ganancia (G), punto de
intercepcion de tercer orden (IP3) y coeficiente de onda estacionario (VSWR). Estas
caracteristicas permiten determinar las especificaciones del circuito a diseiar.

En la seccién 8.3 describiremos las sefiales transmitidas por los satélites que
conforman el sistema de posicionamiento global y presentaremos un estudio de las
arquitecturas mas utilizadas para la implementacion de receptores de GPS comerciales.
Incidiremos en sus ventajas e inconvenientes y determinaremos aquella que ofrezca las
mejores prestaciones con unas exigencias de disefio lo mas relajadas posibles. La
arquitectura elegida seri objeto de diversas simulaciones a nivel de sistema para

determinar las especificaciones del LNA a disefiar.

En la seccién 8.4 describiremos las caracteristicas mas relevantes de los transistores
HBT de SiGe utilizados, haciendo especial hincapié en aquellas especificas en el disefio
de circuitos de RF.

El apartado 8.5 esti dedicado a la presentacién de la metodologia de disefio del
LNA, y a la descripcién detallada de los disefios realizados.

Por dltimo, en la seccién 8.6 presentaremos las conclusiones derivadas de este

trabajo.
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8.2 Caracteristicas de los LNAs

La primera etapa de un receptor es tipicamente un amplificador de bajo nivel de
ruido (LNA). Su funcién principal es proporcionar suficiente ganancia para minimizar
el impacto final ‘del ruido introducido por las etapas posteriores. (por lo general un
. mezclador). Ademis, un LNA deBe“introducir el menor ruido posiblé;y debe ser capaz
de operar sin d15t0r81onar las senales Frecuentemente  debe presentar también una

impedancia de entrada y salida’ espec1ﬁca

En este apartado deﬁmrcmos los parametros mas importantes relac10nados con los
arnphﬁcadores de bajo ruido. Estos conceptos son comunes a la mayorfa de los bloques
que componen un sistema de RF y por tanto nos seran de utilidad més adelante para el

estudio del sistema donde ira incluido nuestro amplificador.

8.2.1 Ganancia (G)

La ganancia de un circuito nos da la relacién entre las amplitudes de la sefial de salida

y la de entrada. La ganancia en tensién se puede expresar como:

_ Vsalida
G = » 8.1)
siendo su valor en decibelios:
G(dB)=20lo Viaito
= <vlog| - (8.2)

entrada

Cuando se traba]a con sistemas de radlofrecuenma no se suele hablar en términos
de tensién sino en términos de potenc1a Port tanto, de ahora en adelante hablaremos de
la ganancia en potencia de una ctapa. Para medir la ganancia en potencia de un.circuito
se utilizan los parimetros S, mas concretamente el parametro S2r. La ganancigfdé un

LNA se encuentra tipicamente entre 10 y 20 dB
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8.2.2 Figura de ruido (NF)

En un amplificador de RF, incluso cuando no hay sefial a la entrada, a la salida se
puede medir una pequefia tensién. A esta pequefa 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 mas 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
relacién 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 unica
sefial a la entrada. La figura de ruido se expresa como

PNo
PN."GA

NF = (8.3)

donde Py, es la potencia total de ruido disponible a la salida del amplificador,
Pni=k-T'B es la potencia de ruido disponible en un ancho de banda B (£ y T son
respectivamente la constante de Boltzmann y la temperatura absoluta) y G4 es la
ganancia de potencia disponible definida como la relacién entre la potencia de sefial
disponible a la salida (Ps;) y la potencia de sefial disponible a la entrada (Ps).

Sustituyendo G. por dicha relacién obtenemos que la figura de ruido viene dada por:

o PulPu _ SNR, 64

I)SD / PNo SN Ro

donde SNR; y SNR, son, respectivamente, las relaciones sefial a ruido medidas a la
entrada y a la salida. De esta forma, la figura de ruido es una medida de cuanto se
degrada la SNR al pasar la sefial a través del circuito. Si el circuito no afiadiese ruido,
entonces SINR; = SNR,, independientemente del valor de la ganancia del mismo. Esto
es debido a que tanto la sefial como el ruido son amplificadas (o atenuadas) por el
mismo factor. Por lo tanto, la figura de ruido de un circuito sin ruido es igual a 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 expresion

NF, -1

NF = NF + (8.5)

Al
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donde NF; y NF; son las figuras de ruido de ambas etapas por separado y G.as es la
ganancia de la primera etapa. La ecuacién (8.5) muestra que la primeqé etapa es la que
mis contribuye al ruido total ya que su figura de ruido se suma directamente 2 la del
sistema y la de la, segunda etapa-€s atenuada por la gananc1a de la primera etapa. Este es
el motivo por el cual un LNA débe presentar una figura de ruido baja y una ganancia
elevada

8.2.3 Punto deintercepcion de tercer orden (IP3)
El punto de intercepcién de tercer orden es una medida de la linealidad de un

circuito. Cuando dos: sefiales con diferentes frecuencias (@ y @) son aplicadas a un

sistema no lineal, 1a salida exhibe, en general, términos arménicos de @r.y @z, y también '

términos de frecuencias que sigiien-la ley 7.1 n@; los cuales se producen por'mezcla
de los anteriores.” A estos se les denomina productos: de intermodulacion (IM). Se:define el
orden de cada producto como la suma de »+n Los productos de intermodulacién se
pueden dar refendos a la'salida (OIM) 0 2 la entrada (IIM) y se suelen expresar en dBm.

Ambos valores estan relac1onados a través de la ganancm del circuito (OIM=IIM+G

dB). Los productos de mtermodulaaon maés importantes son los de tercer orden (2@;- '

W2 v 202-0y), desechando el términG de continua que normalmente no condiciona la
informacién y los términos superiores por consideratlos. de rnagmtud muy pequeiia o
estar alejados de la frecuencia de la portadora. Enila Flgura 8.1 se muestra como los
productos de intermodulacién pueden caer dentro del canal deseado produciendo
fuertes interferencias.

' ’ - OIM3
. 0
@ W L 200 @ © oo

sefial deseada sefial deseada
m ’ m » ®
20q m 0 o 200

Figuré 8.1 Efecto de la intermodulacién.

La corrupcién de las sefiales debido a la intermodulacién de tercer orden de dos
interferéncias cercanas es algo comun y perjudicial. Para determinar cudnto es esta

degradacién se define una figura de mérito llamada punto de intercepcion de tercer
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otrden IP3 (third intercept poini) el cual se puede dar referido a la entrada (IIP3) o a la
salida (OIP3). El IIP3 se calcula como:

1P3,,, = %wmm (8.6)

donde Pin es la potencia de la sefial interferente (tono) y AP, es la diferencia de
potencia entre la sefial interferente y el IIM3. En la Figura 8.2 se muestra la
interpretacion grafica de ambas cantidades asi como del IP3. Para determinar
grificamente el IP3 se representa la salida deseada y la salida del producto de
intermodulacién de tercer orden en funcién del nivel RF a la entrada. El IP3 es la
intercepcion extrapolada de esas dos curvas. En general cuanto mayor sea el IP3 mas

lineal sera nuestro circuito.

Paiiga(dBm)
A
OIP3
Py Potencia de la sefial
................ principal N
__________ Ll
T 3
oo o ® AP ¥~ Potencia de IM
201 -, 26, -6 (IM3)
v < .
L - ﬁ L
2 2
I y > Pcnmda(dBm)
r P3
20l0g(4,,)

Figura 8.2 Medida del IP3 referida a la entrada.
El IIM3 lo podemos calcular a partir de (8.6) mediante:
_ Ping,, —1IM3

IIP3 = + Pin g, (8.7)
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Por lo que el IIM3 es entonces:

1IM3 45, = Pin gy, —2-(1IP3 5, — Pin g, ) )

[IM3 ,, =3 Pin,,, —2-1IP3,,,

Debemos sefialar que el representar la linealidad de un componente mediante el uso
del IM3 presenta el inconveniente que debe ser especificada la potencia de entrada. Con
el IP3 se salva este problema.

El JIM3 y el OIM3 son medidas absolutas de la potencia de- los productos de
intermodulacién referidos 2 la entrada y a la salida, mientras que el IIP3 y el QIP3 son
medidas relativas a los valores de los tonos de #est utlhzados De esta}forma, haciendo
uso del IIP3 o el OIP3 podemos comparar distintos sistemas cuyas medidas se hayan
hecho con diferentes tonos y por ello son la forina mas habitual de caracterizar los
efectos dela mtermodulac.lon '

8.2.4 Coeficiente de onda estacionario (VSWR)

Esti relacionado pon el coeficiente de reflexién (I, relacion entre la onda incidente
y la reflejada) segun la expresién (8.9) ¢ indica una medida cuantitativa de la adaptacion
del circuito a la entrada (VS WR/) 0 a la salida (VSWR,): En la ecuacién (8.9), Zp es la
impedancia caracteristica. de una lmca de transrms1on yZresla unpedancm de carga.
Como se puede observar si. termmamos la linea de transmisién con una impedancia
igual a su 1mpedanc1a caractenstlca el coeficiente de reflexion seri cero, lo cual equivale
a un PSWRK de valor 1. ‘Bl hecho de que’ ‘se utilice mis el coeficiente de onda
estacionario que el coeﬁ‘cxe.r;te' d¢ reflexién se.debe a que es mis ficil de medir (no es
mas que la relacién entre Ia tensj&'n de pico maxima y minima a lo largo de una linea sin
pérdidas). -

|z, -z,|_vswr-1

r|= - 8.9
il |Z, +2,| VSWR+1 &2

8.3 Receptores de GPS

En este apartado presentaremos las diferentes estructuras que se suelen utilizar para
construir receptores de GPS. Para ello, en primer lugar repasaremos las caracteristicas
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mas relevantes del Sistema de Posicionamiento Global que nos permitiran elegir entre
una u otra estructura. Una vez hecho esto, el siguiente paso seri el estudio de las

especificaciones que deberan cumplir cada uno de los bloques de la arquitectura elegida.

8.3.1 Sistema de posicionamiento global

El sistema de posicionamiento global (GPS) surge de la necesidad que viene desde la
antigtiedad de disponer de sistemas de navegacion para poder desplazarse a lo largo y
ancho de todo el planeta. Este sistema es capaz de suministrar las 24 horas del dia la
latitud, la longitud y la altura del receptor, asi como su velocidad y el tiempo UTC
(Universal Time Coordinated) a cualquier usuario con el receptor adecuado, en cualquier
punto sobre la tierra y bajo cualquier condicién atmosférica a partir de la sefial de radio
transmitida por los satélites distribuidos en el espacio para tal fin [58].

La constelacion de satélites GPS estd constituida por 24 satélites, los cuales se
encuentran orbitando a una altura de 20.200 Km aproximadamente. De estos 24
satélites 21 son operativos y 3 son de reserva, por si alguno de los anteriores sufre
alguna averfa. En la Figura 8.3 se muestra la constelacion que forman los satélites GPS
en el espacio. La disposicién de los satélites se ha realizado de forma que se asegure la
cobertura continua en todo el planeta.

Figura 8.3 Constelacion de satélites del sistema GPS

Los satélites GPS emiten sefiales de navegacion en dos bandas de 20 MHz de ancho
designadas por I; y L2 La frecuencia central de la banda I.; es 1.57542GHz y la de la
banda I.2 1.2276GHz. Ambas frecuencias son multiplos enteros de 10.23MHz [59].
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Estas sefiales son transmitidas utilizando la técnica de ensanchamiento de cédigo
(spread spectrum) denominada CDMA (Code Division Mu/lzp/e Aa‘m) la cual permite a los
satélites que conforman la constelacmn transmitir &multaneamgnte en ambas
portadoras sin interferir los unos en los otros. El receptor GPS calcula la correlacién
entre el cddigo recibido y el codigo del satélite cuya sefial pretende detectar.

Las portadoras Ls y Lz son moduladas por dos cédigos secuenciales del tipo PRN

(Pseudo-Random Noise Code). Estos codigos son-los siguientes:

o Cidigo de adquisicion C/A: Constituido por una cadena de bits con una
frecuencia de 1.023MHz que modula a la portadora L; aumentando el ancho
de banda de esta a 2. 046MHz. Este cddigo sera distinto para cada satélite de
tal forma que se pueda identificar a cada uno por su. C/A El 99% de la
potencia (-130dBm) se concentra en el lobulo principal con un ancho de
banda de ZMHz.

o Cidigo de precision P: Constituido por una secuencia de bits de frecuencia 10.23
MHz que modula a las portadoras Ls y L. Es tnico para cada satélite y
normalmente ‘se encuentra codificado, conociéndose entonces como cédigo
Y. Tiene su potencia repartida en un ancho de banda de 20MHz.

Debido a las caracteristicas de la técnica de ensanchamiento de' cédigo para las
portadoras moduladas, el sistema GPS ofrece una alto margen "de 'resistencia a las
interferencias.

El codigo P es de uso militar mientras que el cédigo C/A es de uso civil. En un
receptor para uso civil el anchd de banda a' considerar seri el asociado- al codigo de
adqulsmon ordinaria mas el del mensaje de navegacion, 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 1; donde se ve el ancho de banda correspondl_gnte a cada chJgo
PRN.
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Ruido térmico

~20dB (T=290°K)

codigo C/A

! > 4— 2MHz I
'e— 20MHz »

1.57542GHz

Figura 8.4 Espectro de la banda L1

En cuanto al modo de calcular la posicién del receptor, el sistema GPS se basa en
una extrapolacién del método usado por los primeros navegantes, en el cual se
sustituyen las estrellas por satélites y el sextante por receptores de las sefiales emitidas
por los satélites. De este modo el usuario puede calcular por triangulacién su posicion y
su velocidad de desplazamiento en las tres dimensiones, y como complemento puede
conocer el tiempo con la misma precisién que los satélites. En [60] se puede encontrar
una descripcién detallada del procedimiento de cilculo utilizado en los receptores de
GPS. Para mis informacién 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].

8.3.2 Arquitecturas de los receptores de GPS

Un receptor GPS esta compuesto de un nimero béasico de componentes: una antena
con un preamplificador opcional, un cabezal o seccion front-end de radiofrecuencia, un
conversor Analégico/Digital y un microprocesador que controla el receptor, procesa la
sefial, y calcula las coordenadas del receptor. El receptor también incluye una fuente de
alimentacién 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 tipico.

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004



CAPITULO 8. DISENO DE UN LNA 183

Procesador digital de sefial

Antena Activa | . i
—— — - 9 [ RAM
Front end RF i
| = \ |
|
: f\_ *D—‘—‘—» _[\_ *D—»@——» _/\_ *D—» AD ‘[ | .mi?;’,‘::m ROM |
Filtro Amplificador | 1 Filtro Amgplificador ’ Filtro Amplificador [ ‘ : |
de bajo ruido I ‘ RF * '3 |
_____ ‘ | ‘Reloj Func. E/S 4—:»
‘ Osciladar |
‘ local N ]

Figura 8.5 Diagrama de bloques de un receptor GPS

La seccién front-end de RF/IF sirve para trasladar la frecuencm de la sefial entrante de
la antena a una-frecuencia menor para que pueda ser mane]ada éon mayor facilidad por

los elementos posteriores.

La complejidad, el coste, el consumo y el nimero 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 fabricacién de circuitos integrados

evolucxonan arqmtecturas que €n su dia parec1an 1nv1ables pueden convemrse €n-una.

opcidn vélida. En la actualidad son dos las arquitecturas usadas de manera habitual en
los receptores de GPS para uso comercial [59]. Estas dos arquitecturas, estin basadas en
la superheterodina y la. homodina, también llamadas de conversién dual (Figura 8.6) y
de conversién directa (Figura 8.7).

La primera de estas dos arquitecturas es la mas extendida. La funcién que realiza es
la de trasladar la banda L1 del GPS a una frecuencia intermedia moderada (IF) de
aproximadamente 100- ZOOMHZ donde es filtrada [54] [66] A continuzcién un ségundo
mezclador traslada la sefial a una frecuencia mas pequena (bower ' IF) de
aproximadamente ,Q-lOMHz. Aqui la sefial es filtrada de nuevo para después

ain‘pliﬁcarla hasta un nivel detectable.

Debido a que las sefiales transmitidas estin moduladas en frecuencia y fase, los dos
lados del espectro llevan diferente informacién y por tanto la conversién debe ser capaz

de proveer salidas en’cuadratura para asi evitar la pérdida de informacién.

La propiedad que quiza haga mis atractiva esta arquitectura es su selectividad, pues
el filtrado de la seiial se realiza progresivamente a frecuencias menores, propiciando un

mayor rechazo al ruido e interferencias cercanas a la banda de interés.
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Figura 8.7 Receptor de conversién directa.
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Sin embatgo, el receptor superheterodino presenta algunos inconvenientes. De entre
ellos, el mas destacado es el de la frecuencia imagen. Este problema ise debe a que el
mezclador no conserva la polaﬁdad de la diferencia entre sus entradas, es decir, traslada
a la misma frecuencia tanto la banda supetiot como la inferior a la frecuencia del
oscilador local, produciéndose .entonces una degradacion de la sefial deseada. Para
- evitar esto se coloca un filtro 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 disefio. Ademas se trata de una
arquitectura que presenta un elevado nimero de componentes externos lo que dificulta

su integracién.

La segunda aproximacién es la homodina y se basa en realizar una simple traslacién
de la sefial de RF a la banda base (frecuencia cero). Para conseguir esto se multiplica la
sefial de radiofrecuencia por la sefial de salida de un oscilador local y se filtra' mediante

un filtro paso bajo. Como.se muestra en la Figura 87 la frecuencia del oscilador local es

 igual a la frecuencia de la ‘sefial de entrada, consiguiendo asi realizar el proceso de

_conversioén a la frecuencia cero.

La simplicidad de la arquitectura homodina ofrece dos ventajas importantes sobre la
supetheterodina. En primer lugar, el problema de la frecuencia.imageh se evita porque
ésta es igual a cero. Como resultado no es necesario utilizar un filtro de rechazo de
imagen. En segundo lugar, el filtro de frecuencia intermedia y subsighientes etapas de

conversién se sustituyen por un filtro paso bajo'y un amplificador en banda base.

Esta arquitectura, por su simplicidad y alto g;adé de integracion, es la mas atractiva
para el disefio de receptores. Sin embargo presenta una serie de problemas que han
impedido su desarrollo. Estos prob_lémas son, en su mayoria, debidos ia los gffiet DC, la
asimetria 1/Q, las distorsiones de segundo orden, y al ruido flicker dé baja frecuencia
[67].

Una alternativa a estas arquitecturas para receptores de GPS podria ser la
implementacién de un receptor con la arquitectura de conversién simple de IF baja

(Jow-IF). 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 mas adecuada en muchas. aplicaciones. Sin| embargo, cuando examinamos el

espectro de la sefial GPS, se observa que puede ser la mejor opcién.
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S} {7]

Convenidor;
AD
i 1
Antena ' |
Activa ! |: D_ I: j: : o]
}
I Amplificador Amplificador
1
1

!
IF Lineal |
]
1

1.57542GHz
Figura 8.8 Esquema de bloques de un receptor bw-IF.

En aplicaciones dirigidas a los consumidores, donde el lébulo principal del codigo
C/A es el relevante, se puede tomar ventaja de la estrechez del 16bulo principal y del
ancho del canal en la implementacién de la arquitectura /ow-IF. Este concepto se puede
ver en la Figura 8.9, donde la banda L; ha sido trasladada a una frecuencia intermedia
de 2MHz.

Ruido térmico

Filtro

Codigo P

{12MHz  -8MHz 2MHz

Figura 8.9 Traslacién de la banda L; a la frecuencia intermedia de 2MHz.
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Esta seleccién de la frecuencia IF causa que la sefial imagen caiga dentro de la banda
GPS, con lo que el receptor necesita rechazar Gnicamente el ruido de la banda lateral no
deseada. Este rechazo requendo es s6lo de unos 10dB, el cual se logra ficilmente con
niveles normales de los componentes correspondientes [59] Hay que incluir que el
-espectro de 3 a 8MHz se puede- usar como banda de transicién para el filtro activo de
IF. Esto permite una reduccion dcl orden del filtro, requendo el cual ]lcvara a mejorar el
_rango dinimico para una potencia de consumo del filtro dado. Estaslconsxleraaones

hacen de la estructura /ow-IF una opcién atractiva para un receptor GPS y por ello es la

que vamos a utilizar en este anlisis.

8.3.3 ‘Especificaciones para el disefio del cabezal

En la Figura 8.10 se observa.el diagrama de bloques 51mphﬁcado de la arqmtectura
de conversién simple de ba]a IF: Antes de comenzar el. disefio"de cualqulera de los
elementos que lo cornponen “debemos conocer las prestaciones minimas que deben
ofrecer. Para ello, en primer lugar debemos determinar las especificacidnes dél terminal

“en su conjunto y luego distribuir dichas espcc1ﬁcac10nes entre los 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 procedentcs del estandar GPS y de la bibliografia.
Seguidamente, con la ayuda de la herramienta de simulacién de 51stemas de APLAC
[68] determinaremos las caracteristicas individuales' (ganancm figura de ruido, etc.) de

cada elemento de la cadena de recepcion.

Filtro
" Mezclador
A
LNA T Amplificador Amplificador
IF ' Lineal -

Figura 8.10 Diagrama de bloques simplificado de la arquitectura de conversién simple de IF
baja. '

8.3.3.1 Especificaciones globales del terminal

La potencia minima de sefial 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 16bulo principal del cédigo C/A cuyo

ancho de banda es de 2MHz, la potencia de ruido viene dado por:
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P, =k-T-B=~-111dBm (8.10)

donde £ es la constante de Boltzmann (4=1.381-10-23 J/K), T es la temperatura
absoluta (290K) y B es el ancho de banda en Hz. Teniendo en cuenta este dato, la
relacion sefial a ruido a la entrada de la antena es:

SNR, = % = P, (dBm) - P,,(dBm) = —130dBm — (~111dBm) =-19dB  (8.11)

Ni

A la entrada del convertidor ADC se necesita un nivel de sefial minimo de 1mV
(sensibilidad del ADC) [69]. Sin embargo, para hacer un disefio seguro se puede tomar
el doble de ese valor como el nivel de sefial requerido por el ADC. Asi, la potencia
minima a la salida de la cadena de recepcién es de —40dBm. Como a la entrada del
receptor existe una potencia de —~130dBm, entonces la ganancia del sistema debe ser de:

G, = —40dBm — (-130dBm) = 90dB 8.12)

A la hora de disefiar el cabezal, esta ganancia se debera distribuir entre los bloques

que conforman el sistema (LNA, mezclador, filtro, amplificador de frecuencia
intermedia y amplificador lineal).

La relacion sefial a ruido a la salida del cabezal (entrada del ADC) vendri dada por:

P Fs - Gr P

SNR, = i i
PN

. P, G, NF, P, NF, NF (8.13)

T

donde NFrt es la figura de ruido total del sistema.

La relacion sefial 2 ruido a la salida final del sistema (incluyendo el procesado digital)
es:

SNR =PSoul — PSi.GT'Gp _ PSi.GP

. PNout PN."GT‘NFT _-PM"NFT

=SNR, -G, (8.14)
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donde Gp es la ganancia del procesado digital y sélo afecta a la sefial deseada debido a
su elevada correlacion con el codigo del satélite. -Pof la misma razén, el ruido no se ve
afectado por esta ganancia ya qué su correlacion 'coxj el codigo. del, satélite es muy, baja.
La ganancia del procesado digital de 1a sefial viene da:da,porﬂ la siguiente expresion [59]:

G, =10-log} 22 |= 4348 :
T, (8.15)

siendo T; el periodo del codxgo C/A (20ms) y T, el cbzp period o chip rate (1l4s) [67].

Normalmente, los estandares de comunicaciones indican el valor de la SNR minima
a la salida del receptor (SNRumn). Con este dato y haplendo uso de la' ecuacién (8.13)
podriamos calcular cuanto debe valer la NFr de nuestro receptor.

Por otro lado, conociendo el valor de la SNR,xiriademis del valor minimo de sefial
que se tendra a la entrada del sistema y del valor maximo de sefial mterferente que
tendremos 2 la entrada podemos calcular cuanto debe valer el IIP3 total de nuestro

_receptor. Por ejemplo, para el estaindar GSM de telefoma mévil, la SNRuin vale 9dB, el
* nivel de sefial minimo a la entrada es —102dBm (sensibilidad) y la potencia méaxima de
una sefial interferente es de Pin=—49dBm [70]. El dato de la SNR,yin indica que la
potencia de sefial interferente referida a la entrada dgbe ser al menos 9dB mas pequenia

. P - - 1 i,
que la potencia minima de la sefial de entrada, es decir,
|

1IM3 = —102dBm —9dBm = —111dB
, (8.16)

Con estos valores y-haciendo uso de la ecuacién (8.6) podemos calcular ficilmente el
IIP3 total del receptor:

_P,-IIM3

IP3,,, = %+Ptndgm =Te =P, =-l8dBm  (817)

Sin embargo, para el sistema GPS no se tiene el dato de la SNRouin y por lo tanto no
se puede hacer el calculo de la NFr y el IIP3 total de la misma forma. Para este tipo de .
casos se utiliza el concepto -de rango dindmico libre de espurios (SFDR: Spurious Free - -

Dynamic Range).
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El rango dinamico (DR) se define como la relacién entre el maximo nivel de entrada
que un circuito puede tolerar y el minimo nivel de entrada para el cual el circuito
propotciona una sefial de calidad aceptable a su salida. Como quiera que no es clara la
determinacién de los limites superior e inferior, en muchas ocasiones se suele utilizar el
concepto de rango dindmico libre de espurios. El SFDR es el DR tomando como limite

superior el comportamiento frente a la intermodulacién y como limite inferior la
sensibilidad.

El limite superior del SFDR es el maximo nivel a la entrada en un anilisis de dos
tonos para el cual los IIM3 no exceden la potencia de ruido a la entrada (Pn).

Despejando de la ecuacién (8.7) tenemos que la potencia de la sefial interferente vale:

_ 2-IIP3+ IIM3 (8.18)
3

Pin

La potericia de la sefial interferente maxima sera aquella para la que los productos de
intermodulacién de tercer orden alcanzan al ruido (IIM3=Px;j). Por tanto el limite
superior sera:

. 2-1IP3+P,
Pty = ————% (8.19)

El limite inferior del SFDR viene dado por la sensibilidad, es decir, la potencia
minima a la entrada que es capaz de detectar el sistema con una SNR aceptable a la

salida.

Pin, =Py +SNR, (8.20)

Una vez definidos los limites supetior e infetior, el SFDR queda:

SFDR = Pin_, —Pin_, = % -SNR_. (8.21)

Como se puede observar, el SFDR seri 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 estindar GPS no proporciona un valor de la SNR minima

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004



CAPITULO 8. DISENO DE UN L.NA \ 191

requerida 2 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-{59]:

Peak_SFDR:%__I_DM; 8.22)

Por lo tanto, para determinar la figura de ruido, ‘ganancia e IIP3 de:cada uno de los
bloques elegiremos sus valores de forma que el Pea/c SFDR sea méxino, o lo que es lo
mismo, la eleccién se hace para que la potencia de los productos-de 1ntermodulac10n a

la salida no sean mayores que el ruido (OIM3 < Py,). Con esta restriccién sabremos que

a la salida tendremos la SNR méxima y que ell nivel de ruido ai la salida viene
determinado por el ruido térmico y no por los productos de int’ermbdulacién que eslo
que se pretende en una aphcac1on del tipo del GPSien la que no se espec1ﬁca un valor
minimo de la SNR a la salida.

Como conclusiéna este apartado podemos decir que para nuestro disefio del cabezal
debemos buscar una NF pequefia y un IIP3 lo més grande posible, respetando la
restriccion de que los OIM3 sean menotes que el Pn,. Como se comenté en el apartado
8.2.3, el OIP3 es una medida relativa a los valores:de los tonos de #est utilizados. En el
caso del sistema GPS esos tonos son de -53dBm [59]

En resumen, las caracteristicas de la cadena de recepcién son:
e Gr=90dB.
e NFr= La minima p031ble limitada por la condicién Peak_SFDR.

o IIP3=Lo mayor posxble limitada por la ¢ondicién Peak_SFDR.

Estos requerimientos de disefio estin pensados para el caso peor. Sin embargo, hay
que tener en cuenta Quc las antenas pasivas que se suelen utilizar en las aplicaciones
portatiles tienen por lo general ina ganancia muy baja y, pdr tanto, las especiﬁ.caciones
‘en cuanto a la linealidad se relajan [54]. Por el contrario, este mismo hecho impone
unas restricciones ain mayores pata la figura de ruido y la ganancia, sobre todo de las
ptimeras etapas. . » '

8.3.3.2 Determinacion de las-especificaciones de los bloques

Haciendo uso de }a herramienta de simulacion de sistemas de APLAC [68],.h¢:rrnos ’

hecho diferentes simulaciones con objeto de regular las caracteristicas individuales-
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(ganancia, figura de ruido, etc.) de cada elemento de la cadena de recepcién. El objetivo
final es obtener un sistema que cumpla las especificaciones deseadas y que las
caracteristicas individuales de cada uno de los bloques sean lo menos restrictivas
posible. De esta forma sera mas facil su implementacién y, por lo tanto, el circuito
resultante serd mas barato. El método utilizado en las simulaciones ha sido la
optimizacién manual (Tunning), ya que con él se puede ver de una manera directa e
instantinea como varia el resultado total a medida que cambiamos las caracteristicas de
los bloques del circuito.

En la Tabla II se muestran las especificaciones de cada uno de los bloques del
receptor obtenidas tras varias 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
diferentes bloques que conforman el sistema.

Teniendo en cuenta estos datos, las caracteristicas globales del sistema son las

siguientes:
e G=904B
e NF1=284B

e [IP3=-254dBm
o OIM3=-25dBm
®  Pn=-25dBm

Tabla II Especificaciones de los bloques del receptor

LNA Mezclador Amplificador Filtro Amplificador
IF Lineal
Ganancia (dB) 17 4 15 3 65
NF (dB) 25 6 3 3 8

IIP3 (@dBm) -24.6 9 -4 100 0
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Figura 8.11 Ganancia acumulada a la salida de cada uno de los bloques. Gr=904B.
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Figura 8.12 Figura de ruido acumulada a la entrada de cada uno de los bloques. NFr=2.84B.
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Figura 8.13 IIP3 acumulado a la entrada de cada uno de los bloques. ITP3=-25.44Bn.

Obsérvese que la potencia de los productos de intermodulacién a la salida (OIM3) es
exactamente igual a la del ruido (Pn,), con lo que se cumple la condicién de maximizar
la SNKR a la salida del cabezal. Su valor lo podemos obtener haciendo uso de la
expresion (8.13):

SNR, = SNR,(dB) - NF, (dB) =-19-2.8=-21.8dB (8.23)

Con este valor podemos calcular la relacién SNR a la salida final del sistema
(incluyendo el procesado digital) aplicando la ecuacidn (8.14):

SNR,, = SNR,(dB)+ G, (dB) = ~21.8 +43 = 21.2(dB) (8.24)

Este valor obtenido es, en realidad, bastante alto. Sin embargo, a este dato habria
que restar 3dB debido al ruido en banda que supone el cédigo P para nuestra sefial 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 relaciéon SINR a la
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salida final del sistema estara, por lo general, por encima de 15dB, la cual sigue siendo
bastante alta (la mayoria de los sistemnas de comunicacién exigen una SINK a la salida de
9 a 10 dB). Por tanto, en el-disefio de nuestro cabezal tenemos bastante holgura en
cuanto a las restricciones de NF e IP3 ya que un aumento en estos valores s6lo supone
un aumento en el tiempo de respuesta del- GPS manteniéndose el correcto
funcionamiento del rrusmo

Como conclusion a este- apartado debemos observar que nuestro LNA debe
presentar una ganancia superior a 17dB, una NF inferior a Z.SdB y un IIP3 superior a
~24dBm.

8.4 HBTSs de SiGe

En la actualidad, los transistores bipolares de heteroestructuras (HBTSs) son los
dispositivos basados en tecnologfas de SiGe mas desarrollados. Desde €l punto de vista
del disefiador, los HBTs de SiGe son muy similares a los BJTs de Siy, por tanto, los

principios de diseﬁoAapljcables a los circuitos basados en BJTs de Si_se pueden aplicar

de forma directa al disefio de circuitos con HBTs dei SiGe. El uso de la: tecnologia SiGe
trae asociada; adernds, otra serie de ventajas las cuales pasamos a-presentar en la
siguiente seccién donde analizaremos la estructura de este tipo de transistores y su
ptincipio de funcionamiento.

8.4.1 Estructura y-vpvx'incipio de funciohamiento de lds HBTSs de SiGe

Los HBTSs de SiGe son transistores np#n bipolares en los que la base estd formada por
una capa muy estrecha (<50nm) de SiixGex crecida de forma seudomorfica. La
concentracién 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 pequefio,
llegindose a valores de 5 a 10 nm. En la Figura 8.14 se muestra la estructura tipica de
un HBT de SiGe gradual.

P
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Base (SiGe)
Emisor (poly) Base (poly)

Contacto Colector

Figura 8.14 Estructura tpica de un HBT de SiGe gradual.

Para ayudar a entender los beneficios de los HBT, comparamos en la Figura 8.15 los
diagramas de bandas de energfa de un transistor bipolar de homounién #pz con un
transistor bipolar de heterounion #pn operando en zona activa directa. La corriente de
colector, como se puede observar en la Figura 8.16, se compone principalmente de la
corriente de electrones inyectada desde el emisor a la base, I, menos el término de
recombinacion en la base (pequefio). La corriente de base consiste principalmente en la
corriente de huecos, I, inyectados en el emisor desde la base, menos la recombinacién en
la base o en las zonas de deplexion de la unién emisor-base (que deberfan ser pequenias).
Para entender el funcionamiento de los HBT's es necesario ver como esas corrientes estin
relacionadas con los potenciales de contacto y las concentraciones de 4tomos de impureza

en la base y el emisor.

/Bﬂse (S1)
Base (SiGe)

Ey

Emisor Base Colector

Figura 8.15 Diagrama de bandas de energia de un transistor bipolar de homounién npn-Si y un
transistor bipolar de heterounién npn-Si/SiGe.
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Figura 8.16 Esquema simplificado del flujo de corriente en un transistor.de homounién npn-3i.

Si despreciamos las cortientes de recombinacién (que es una suposicién aceptable en
esta discusion) se puede aplicar los modelos de primer oraeq de los BJTsjpara comparar la
magnitud de esas dos componentes principales de cortiente. I, ¢ I, son corrientes de
difusién. Si el ancho de base entre las zonas de cargalespacial de emisoriy colector es W,
.el ancho de emisor W, y se asume que en ambas reglones los niveles de dopa)e no
: producen degeneraaon del semiconductor; la estadlstlca de Boltzmann nos da las
‘concentraciones de portadores minoritarios:

J _ q D ( -qVee 1) ,
» ——W N, lexrs . (8.25)
_ q - D n -q-¥ar _
I ——Wb ) (exr -1) (8.26)

En estas ecuaciones #; es la concentracién intrinseca. paté los semiconductores de base y
emisor, (Si) pata la homoumon BJT. Ve es la tension. aplicada a la unién B-E. La
concentracién de dopa)e enel ermsor ‘de Si tipo #'es N,, y enla‘base de Si tipo p es Pi. Dy y

D, son los coeficientes de difusion (difusividades) | de los electrones y de los huecos ‘

Tomando la relacién entre las ecuaciones (8.25) y (8.26) résulta:

I, I, N, D W
ﬁ=_f=_e_=_9._"_. e (8_27)
i, 1, P, D, W, y

ecuacién que representa una cota supertior del valor de B Asf pues, si el dopaje es el

mismo tanto en el emisor como en la base y las anchuras de base y emisor son iguales, -
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entonces fmax vendra dada por la relacion entre la difusividad de electrones y la de
huecos. Esta relacién es aproximadamente 3 para el Si. Estos valores corresponderian a los
valores de 3 para las homouniones #pn con niveles de dopaje iguales. Por ello, para
obtener una f8 adecuada en los dispositivos de homounién, 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 Eco cerca del emisor hasta Ecp-AEc cerca del colector. Esta variacién de la
anchura de la banda prohibida establece un gradiente en la energia de la banda de
conduccién de AE¢/ W), el cual constituye un campo eléctrico que ayuda al movimiento
de los electrones a través de la base [71]. El resultado de la apariciéon de este campo
eléctrico es la reduccion del tempo de trinsito a través de la base (Tsc) y un aumento de la

ganancia en cordente (f§). Asi pues, para los HBTs la ganancia en corriente tendrd un

término adicional que refleja este fenémeno:

ﬁ:l_czﬂ.gz.ﬂ.e(A,ff) (8.28)

Debido a que es posible obtener decenas de meV para AE¢ variando la concentracion
de Ge, la ganancia en corriente médxima se puede incrementar hasta una cantidad muy
elevada, aunque en la mayorfa de las aplicaciones pricticas estas ganancias elevadas

(superiores a 100) no se suelen utilizar.

La reduccién del tiempo de transito a través de la base hace que la frecuencia de corte
pueda alcanzar valores muy elevados [72}[73] y el aumento de la ganancia en corriente
permite que se pueda reducir la resistencia serie de base incrementando la anchura de esta
region manteniendo una f8 adecuada. Sin embargo, hay que tener en cuenta que si la
anchura de la base aumenta, el tiempo de trinsito a través de dicha regién se ve
incrementado y por tanto, hay un compromiso entre el tiempo de transito y la resistencia

de la base para la optimizacién del funcionamiento a altas frecuencias [74].

Por otro lado, para conseguir valores de corriente elevados en los BJTs, el dopaje de
la base debe ser pequefio de forma que se disminuya la recombinacién de los

portadores minoritarios en dicha regién. Sin embargo, como hemos mencionado, esto

entra en conflicto con la exigencia de tener valores de 7Tscs bajos para poder operar a
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frecuencias elevadas. El uso de HBTs en vez de BJTs ofrece, al mismo tiempo, una
ganancia de corriente elévada y un nivel de dopaje dé la base por encima de 10% cm.

Desde el punto de vista circuital, la elevada gananc1a que presentan los HBTs trae
consigo una serie de venta;as En-primer lugar, la corriente de colectorien los HBTs de
SiGe es mayor que para los BJTs de Si .con lo que se pueden hacer etapas
amplificadoras con resistencia de-salida mas elevada y fuentes de corriente mis estables.
Ademis, la resistencia de entrada’:mejora, con lo que me]oran las propledades de las
etapas de entrada de LNAs respécto al ruido [56]. Por dltimo,: debldo a'la elevada
ganancia que presentan los HBTs de SiGe a frecuencias, por encima de 2 GHz, es
postble el uso de tecm{casde linealizacion por realimentacién, lo cual trae aparejado una

buena respuesta respecto a la intermodulacién en amplificadores de potencia y LNAs.

La principal desventaja de la tecniologia bipolar de silicio, para su uso en sistemas de
comunicaciones, es la baja tensién de ruptura que presentan, lo cual hace que se
complique sobre todo el disefio de amplificadores de potenda Este ‘.problemé no es
especifico del SiGe, sino de todos los procesos bipolares basados en Si, donde el
tiempo. de trinsito no estd determinado tanto por|la anchura de Ta base sino por la
+ anchura del colector [56]. La tension de ruptura es también la razén dé la limitacién de
la‘gan'ancia de cotriente ya que un valor muy elevado de la ‘misma puede producir un
'empeorarmento de la: mu.ltlphcamon por avalancha enel colector

8.4.2 Caracteristicas de los HBTSs utilizados

Los HBTSs de SiGe utilizados pa'ra la realizacion de este disefio son los suministrados

en el proceso BYR (0. 8 um HBT BiCMOS) de la empresa AMS. Su produccxon se basa_

en un proceso de bajo- coste de fabricacién de BJTs.! 'El material de pamda es.una oblea

de silicio tipo p poco dopada de resistividad 19 Q-cm. El pnmer paso en el proceso de

fabricacién consiste en la formacion de una capa enterrada yla 1mplantac10n del chanel- -

stop para el aislamiento lateral. Segmdarnente se forman la capa del colector mediante
deposicién quimica (CVD) la cual se separa medlante un proceso de recesién LOCOS.
El siguiente paso es el-ctecithiento selectivo de lal base de SiGe mediante CVD La

concentracion de Germanio ha sido graduada de forma lineal a través de la base, 51endo, ‘
su fraccién molar maxima del 15%. Como dltimo paso de la formacién del transistor, se

genera los contactos de Base y Emisor. Flnalmente el proceso termina con las

metalizaciones de los contactos- de emisor, base y: colector. La tecnologla usada uuhza'ﬂ A

un tamafo minimo de htpgraﬁa de 0.8 um y dos capas de metal.
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Ademis 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 caracteristicas eléctricas de los HBT's utilizados, nos centraremos en
aquellas mas importantes para la optimizacién del LNA. Ya hemos mencionado que los
pardmetros mds importantes para la optimizacién del LNA son el tiempo de trinsito en

directa (relacionado con la frecuencia de corte o frecuencia de transito f7) y la constante

de tiempo formada por la resistencia de base total y la capacidad de entrada 7, = R, -
Cin (relacionado con la frecuencia mdxima de oscilacién f.). Estos parimetros deben
ser lo mas pequefios posible. La fibrica proporciona transistores de base simple que
poseen una fr de 35 GHz y una f.x de 30GHz y transistores con dos bases que, si bien,
poseen el mismo valor de fr, puesto que la anchura de la base no sufre modificacion,
superan a los anteriores en cuanto a f,. (40GHz) debido a la reduccién 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 analisis del ruido el elemento que mayor influencia tiene es el transistor de
entrada en configuracién emisor-comin (Qcasr). Por tanto, parimetros tales como su
longitud de emisor (la cual define el 4rea del mismo) y su corriente de polarizacién son
fundamentales para conseguir la menor figura de ruido posible. La tensién entre la base
y el emisor (Vsg) de Qcass 1a fija el circuito de polatizacién formado por Oror, Rrer,
Rporr y Rror2. La etapa cascodo, formada por Qcasr y Qcasz, reduce la capacidad Miller,
y con ello la capacidad efectiva entre la base y el colector (Cpc) de Ocasr. De esta forma,
la Cpc efectiva se mantiene pequefia con lo que se conseguirdn altas ganancias a
frecuencias elevadas. Ademds, la etapa cascodo tiene un efecto despreciable en el ruido
del circuito y ayuda a hacer al amplificador unilateral (S72 pequefio). Este es un
prerrequisito de muchos sistemas de comunicaciones para prevenir los retornos de
potencia del Oscilador Local (LO) desde el mezclador hacia la antena [56]. El circuito
resonante paralelo formado por L y C actia 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 alimentacién relativamente
bajas. La etapa de salida es un seguidor de emisor (Qout) y proporciona baja impedancia
a la salida [75]. El circuito se ha disefiado para tensiones de alimentacién de 3V e

impedancias de fuente y carga de 502 para facilitar su medida.
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Figura 8.17 Esquemitico del LNA simplificado.

8.5.1 Diseifio

. En primer lugar, debldo a que se trata de un amplificador sintonizado, lo primero
que se debe hacer es calcular los valores de L.y C adecuados. El c1rcu1to resonante LC
~ opera como una carga ¢ de alta 1mpedanc1a a la frecuencia de resonanc1a pot lo que el

circuito presenta; su plCO de ganancm a dicha. frecuenc1a Los valores de Ly C se
escogen de forma que la frecuenc1a de resonancia dcl tanque coincida ¢on la frecuencia
de interés (1.57542GHz).

Jromm——
. x.JL-C (8.29)

Sin embargo hay que tener en cuenta que en paralelo al tanque tenemos una

impedancia debida a los elementos para51tos del transistor de salida (Qou-r) y de la etapa

cascodo. Por tanto; una‘vez calculados los valores de Ly Cse deberan' ‘ajustar rnedlante,

simulaciones postenores para que la frecuencia de resonancm sea la correcta.

Debido a que el LNA es la primera etapa en un receptor su figura ¢ de ruido se suma
directamente a la del sistemna.. Por tanto, se hace necesario el estudlo del ruido en los
transistores bipolares para, de esta manera, encontrar las estructuras que lo minimizan.
El ruido de entrada de-un transistor bipolar es proporc1onal a la resistencia de entrada
del mismo. Dicha resistencia es a su vez proporcmnal ala tesistencia de base nyalade

emisor 7 =V. /1. (/T es la tension térmica e Icp es la corrente de colector de
¢ T/ tco Q : _

polarizacién). Por tanto, para que el ruido sea minimo, el transistor debe tener un area |
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grande (para minimizar 7)) y ha de estar polarizado a una corriente lo mas alta posible
(para minimizar 7). Sin embargo, si aumentamos mucho el tamafio del transistor,
también aumentari la capacidad de entrada ya que ésta estd formada por Cpr y la parte
de Cic que se refleja hacia la entrada segun Miller. El aumento de la capacidad de
entrada redunda en una atenuacién de la sefial de entrada y un aumento de la NF.
Ademis, el que las capacidades colector-base y colector-sustrato sean mas grandes hace
que la ganancia de tensidén sea mas pequefia, y el que la corriente de polarizacién sea
grande contribuye al aumento de la capacidad de difusién de base a emisor asi como
aumenta el ruido de metralla (shot noise) de la base [59][71][76]. Esto dltimo se muestra
en la ecuacién

i7=2.q-1.-&f (8.30)

donde i* es el valor eficaz de la corriente de ruido, g es la carga del electrén (aprox.

1.6:101°C) y Afes el ancho de banda de ruido. La discusién anterior muestra que la NF
alcanza un minimo para una combinacién determinada de tamafio y corriente de
polarizacién. En consecuencia, el método a seguir para calcular el punto de polarizacién
del transistor principal serd realizar un proceso iterativo teniendo como variables la
corriente de polarizacién, el 4rea y multiplicidad del transistor en busca de aquella
combinacion que proporcione una menor NF. ‘

El circuito de polarizacién es una fuente de corriente en espejo. Rpors y Reor2 fijan la
corriente de base de Qror y QOcass. Con objeto de evitar que parte de la sefial alterna de
entrada derive hacia el circuito de polarizacién, Rpor2 debe ser grande comparada con la
impedancia de entrada en alterna del amplificador. Para minimizar el consumo de
potencia en lo posible, hemos elegido un valor de Rrors diez veces mayor que el de
Rpor2. Por Gltimo, ajustamos Rrer para obtener la corriente de polarizacién deseada.

El siguiente paso para minimizar la NF consiste en determinar la impedancia de la
fuente de pequefia sefial que debe ver el transistor a su entrada para que éste presente
una NF minima. Por lo general la impedancia de fuente que realmente tiene nuestro
circuito (R, =50Q) rara vez coincide con la impedancia de fuente para minimo ruido
(RonFmin). Por tanto, debemos elegir entre adaptar para minimo ruido (forzar a que la
impedancia de fuente se parezca a Rivrw» mediante una red de adaptacién al efecto) o
adaptar para maxima transferencia de potencia (forzar a que la impedancia de entrada

del transistor se parezca a R). Sin embargo existen técnicas que permiten hacer que
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Runewin S€ parezca lo mis posible a R. Una de esas técnicas es la denominada
degeneracion inductiva [2] la cual consiste en introducir una inductancia en serie con ¢l
emisor tal y como se muestra en la Figura 8.18: El valor de dicha mductancm viene

dado por la siguiente expresmn aproximada [56] [77]:

Lo 502
, 2w f, (8.31)

Como se puede observar, cuanto mayor sea la frecuencia de corte del transistor (fr),
menor serd el valor de la inductancia 2 utilizar y por tanto menor serd la cantidad de
ruido afiadido al LNA por las perchdas 6hmicas asociadas a dicha inductancia. Al
introducir esta mductancm hacemos que el coeficiente de reflexién para minimo ruido
sea [ =1+jX, es decir, su parte real vale 50€2. Segmdamente mediante el uso de
una mductanaa colocada-en serie con la entrada del circuito (L) se eliminara la parte
imaginaria de I'min. De esta manera conseguimos iadaptar tanto- para minimo ruido

como para maxima transferenaa de potenc1a

Vee
oO—

Reout

QroL

Figura 8.18 Esquematico del LNA simplificado con degeneracién inductiva.

Una vez hecho todo esto, sélo faltaria adaptar la salida. Para ello, ajustamos la parte

real de la alta 1mpedanc1a de salida que presenta el cascodo a SOQ mediante un seguidor

de emisor. La parte imaginaria la eliminamos mediante un condensador en setie.-

Notese que cuando empleamos adaptacién conjugada a la salida, obtenemos- la.

ganancia méxima del circuito, pero, si la impedancia de salida la ajustamos para | maxxma
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transferencia de potencia, lo que obtenemos es maxima potencia a la salida, con lo que
el punto de compresion a 1dB y el IP3 aumentan.

Previamente al disefio debemos tener en cuenta la influencia de una serie de efectos
parésitos que influyen de manera considerable en el funcionamiento del circuito. Estos
efectos se deben a los elementos parisitos introducidos por los pads de conexidn, el hilo
de soldadura entre el pad y la patilla, y el empaquetamiento en si. Si no se consideraran
dichos elementos, los resultados obtenidos a partir de las distintas simulaciones
diferirin de los obtenidos en las medidas. Estos efectos provienen de la necesidad de
empaquetar el circuito para su medida. Sin embargo, nuestros disefios se han realizado
para medida directamente sobre la oblea (on wafer) y por tanto sélo serd necesario tener
en cuenta el efecto de los pads de conexién.

Un pad no es mas que una isla de metal conectada a las zonas adecuadas del circuito
integrado sobre el cual descansara la punta de medida. Al ser una zona de metal sobre
un sustrato de silicio, éste puede modelarse mediante una capacidad parasita en serie
con una resistencia, entre el metal y el sustrato. En la Figura 8.19 se muestra un
esquema circuital del pad. 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=3100Q.

<~

Figura 8.19 Circuito equivalente de un pad de conexion.

8.5.2 Disefio 1

En este disefio hemos seguido el proceso completo desarrollado en el apartado
anterior haciendo uso de la libreria original de 20 inductores cuadrados. Por tanto, se
trata de un circuito como el del la Figura 8.18.
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En primer lugar calculamos los valores de Ly C para que la frecuencia del circuito
'tanque sea 1.57542GHz. Debido'a que disponemos de tan sélo 20 inductores en la
libreria original, elegirerfios -la ind;ictancia de aquel inductor que presente un mayor
factor de calidad a la frecuencia de interés y postf;riofmén;e calculamos el valor del
condensador necesario para que la frecuencia de r'esénancia{se. ajuste a la deseada segiin
la ecuacién (8.29). El inductor elegido es el SP038S3 el cual presenta una inductancia de
3.8nH. El condensador qué debemos utilizar es de 2.1pF.

Una vez calculados los valores del tanque pasamos a polarizar €l circuito. Como se
puede ver en la Flgura 8. 18 la estructura escoglda para la polarizacién es la de un espejo
de corriente degenerado por la base donde los valores de’ Rpou y Reor2 definiran las
corrientes de base de los transistores QroL ¥ ,QCAJr El valor de Rpou debe ser lo
suficientemente elevado para que no afecte al funcionamiento del c1rcu1to en régimen

de alterna (ac). Por este’ motivo, el valor selecaonado es de 2kQ. Por otro lado, la

resisténcia Rporr es de aproxxmadarnente 20k€2. De esta forma, la cortiente que circula

pot. el transistor LroL. es 10 veces menor que la- que c1rcula por Qcasr con lo que se -

miiimiza el consumo de potenaa Fmalmentc para’ consegun: la menor figura de ruido
(NF) posible regulamos la corriente de polanzacxon com la resistencia Rger: Dando
valores y tras realizar el proceso iterativo de- optimizacién obtenémos! que la corriente
“de polarizacién para minimo ruido es de aproximadamente 10mA y que para conseguir

esa corriente debemos poner una Rrer de 2kQ.

Seguidamente pasamos al escalado del area de emisor y la multiplicidad del transistor
Qcass para minimizar la figura de ruido (INF). Asi, el area de emisor 6ptimo para
minimo ruido es de 30-aunque para obtener maxima ganancia necesitamos un area
bastante menor. La multiplvicid_é}dAéptima de Qcisr es de 5. El éfea del resto de
transistores del circuito la hemos fijado a 30. Para que se siga manteniendo una relacion
de 1 a 10 entre la corriente de pdlﬁrizacién de Oror y Qcass hemos tenido que modificar

el valor de Rpors a 23k€2.

Una vez polarizado el circuito pasamos a la degeneracién inductiva. Para ello, conio
se menciond anteriormente, introducimos una inductancia L¢ en setie con el emisor de
Qcasi. La inductancia a utilizar:debe ‘tener un valor parecido al dado por la por la
ecuacién (8.31) de forma que el coeficiente de reﬂexxon‘ para. rmgur_no ruido resulte
cercano a I, =1+ jX. Buscando en la libreria de AMS robtenemos que el inductor
mas adecuado es el SP014S3 cuyﬁ' inductancia es de 1.38nH. El cocﬁéignte de reﬂexién
para minimo ruido qué se obtiene es de I, =1.1+0.48. Para éliminar la parte

imaginatia de I'min debemos introducir una inductancia en serie con la entrada del
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circuito (L#). Sin embargo, debido al bajo factor de calidad de las inductancias de la
librerfa comprobamos que era imposible conseguir el resultado esperado (probamos
con valores ideales y si se conseguia un ['min igual a 1). De esta manera, optamos por no
utilizar inductancia de base con lo que, aunque no conseguimos una adaptacion perfecta
a la entrada (IVSWR#1), si alcanzamos valores aceptables de adaptacién (IVSWRs=2.5)
y de figura de ruido (INF=2.5dB).

Finalmente pasamos a la adaptacién 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 502 y quitando la parte imaginaria de dicha
impedancia de salida mediante un condensador en serie. Los valores obtenidos son

Rour = 3kQ y Cour = 3.4pF.

Ahora sélo falta introducir los efectos parisitos de los pads. Para ello conectamos a la
entrada y a la salida del LNA el circuito equivalente de los pads de conexién (Figura
8.19). Basicamente, el efecto mas apreciable es un ligero aumento de la NF debido a la
resistencia que introduce el pad. El resto de los pardmetros permanecen casi iguales.

En la Tabla III se muestran los parimetros caracteristicos del circuito para la
frecuencia de 1.575GHz tras la simulacidn circuital.

Tabla III Parimetros caracteristicos del Disefio 1

G NF VSWR; VSWR; IIP3 OIP3

17.09 2.84dB 240 1.44 -25.47dBm -8.38dBm

En la Figura 8.20 se muestra el /gyout final del circuito. El drea ocupada es de
1.3x0.8mm y, como se puede observar, las inductancias son los elementos que mas
superficie ocupan. Los parametros caracteristicos del circuito tras la simulacién
postlayout 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 simulacién del Disefio 1.

Tabla IV Parimetros caracteristicos del Disefio 1

G NF VSWR; VSWR, IP3 oiP3

17.1 2.84dB 241 1.45 -25.23dBm -8.13dBm

Este amplificador no cumple las especificaciones marcadas en la Tabla II debido
sobre todo a la INF obtenida. Si quisiéramos mejorar este aspecto la Gnica posibilidad
seria eliminar la degeneracién inductiva.

En este primer disefio, introdujimos la inductancia Le para hacer que I'min se
pareciera lo mas posible a 1+ jX . Sin embargo esto hace que otros pardametros del
circuito como la ganancia y la NF se vean afectados negativamente. Esto obedece a que
con degeneracién inductiva se consigue adaptacién conjugada y minimo ruido a la vez,
pero esto no quiere decir que el NF que se obtiene sea el mas pequefio de los que se
pueden alcanzar con el transistor utilizado. Por otro lado, es bien sabido que hacer
adaptacién conjugada a la salida no es lo mismo que adaptar para maxima potencia [78].
Cuando uno hace adaptacién conjugada lo que obtiene es la maxima ganancia del
circuito, mientras que cuando uno hace adaptacién para maxima potencia lo que se
consigue es tener maxima potencia de salida, es decir, se consigue que aumente el punto
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de compresién a 1 dB (P74B). Este parimetro, también conocido como potencia de
salida a un dB de. compresion, define la potencia maxima disponible a la salida del
transistor amplificando éste todavia de forma lineal. Cuando uno adapta para maxima
potencia de salida se con51guen ganancias un_poco inferiores a las que se consiguen
cuando. se hace adaptacién con]ugada Ademis, la adaptacxon de la,salida (VSWR,)
empeora. Sin embargo, la ventaja es que el IP3 aumenta mucho conlo que si lo que se
quiere es conseguir una buena linealidad la mejor solqun es utilizar un circuito que
esté un poco desadaptado a la salida. |

Siguiendo estas directrices se podria desarrollar un circuito sin degeneracion
inductiva con una NF y un 1IP3 mejores pero. con un VSWR, mucho peor [79]. Esto
abunda en la idea de que uno de los elementos mas importantes en;el disefio de un
LNA son los inductores y que por tanto las prestaciones de un LNA es un comprormso
entre la corriente de polarizacién, las dimensiones de los transistores y las caracteristicas
de los inductores utilizados.

8.5.3 Disefio 2

La libreria de 20 inductores utilizada en el disefio antetior presentaba el pfoblema de
que ademais de proporcionar un nimero bastante limitado de opciones, la tGnica
" informacién que suministraban los fabricantes era'su circuito eqmvalente Por tanto,
cada vez que tuvimos que incluir un inductor nos vimos obhgados:a -probar con todas y
cada una de las 20 bobinas que componian la ﬁbxerfa. Otro problema adicional era que
no proporcionaban a que frecuencia se habfa hecho la caracterizacién de los inductores,
ni que rango de validez tenfa el modelo, con lo que no po,dl'amés‘ estar seguros de que
los elementos del circuito equiv%leﬁte predecian de forma cotrecta el funcionamiento
del inductor a nuestra frecuencia de trabajo. Ademis. la inductancia del circuito
equivalente no coincide con la-inductancia que se ve desde el exterior del inductor y,
por tanto, el disefiador no sabe a prioti que inductancia real esta utilizando.

En este disefio haremos uso de la herramienta. presentada enal capxtulo anterior con

lo que se eliminan las incgnitas anteriores. En este €aso tenemos un mayor nimero de
q g Yy
posibilidades (114 inductores) para los cuales el pgograma desarrollado elige aquellos

inductores cuya inductancia vista desde el exterior coincide con da que desea. el

disefiador a la frecuencia de trabajo. Ademas, la herramienta proporciona el factor de

calidad a dicha frecuencia evitindose asi que tengamos que probar con todos los
inductores. Conjuntamente, la herramienta proporciona el rango de validez del'modelo
del inductor, eliminando la incertidumbre comentada. Por tltimo, el programa ayuda a
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la minimizacién del drea consumida ya que afiade informacién sobre las dimensiones
del layout.

Otro detalle importante es que la calidad de los inductores es ahora mucho mejor
debido a que la geometrfa de las espirales es pricticamente circular. De hecho,
simplemente cambiando los inductores Ly Le por sus equivalentes en la nueva libreria
(L=3.8nH y L¢=1.34nH) obtenemos los resultados que se muestran en la Tabla V, los
cuales son mejores que los de la Tabla IV.

Tabla V Parametros caracteristicos del Disefio 2.1

G NF VSWR, VSWR, HP3 OIP3

18.55 2.67dB 2.23 1.60 -26.78dBm -8.23dBm

Sin embargo, haciendo uso de la flexibilidad de la herramienta, hemos cambiado el
inductor Le por uno con una inductancia de 0.68nH mds adecuado a nuestro disefio.
Con este cambio obtenemos los resultados de la Tabla VI. Nétese como ha mejorado la
ganancia asf como el ruido y la adaptacién a la entrada. ‘

Tabla VI Parimetros caracteristicos del Disefio 2.2

G NF VSWR, VSWR, IP3 OIP3

21.76 2.55dB 1.87 1.61 -29.90dBm -8.14dBm

Esta mejora de prestaciones nos hace pensar que se podria conseguir prestaciones
similares e incluso superiores a las del disefio 1 con un consumo de potencia menor. De
hecho, si disminuimos la corriente de polarizacién a la mitad poniendo una Rrer de
4kQ. obtenemos las caracteristicas mostradas en la Tabla VII las cuales eran
impensables con los inductores utilizados en el disefio 1.
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Tabla VII Parimetros caractetisticos del Disefio 2.3

c NF VSWR, VSWR; . IIP3 oiP3

18.87 2.76dB 2147 1.61 -27.05dBm -8.18dBm

Al reducir la corriente a la mitad, la potencia consumida también se reduce 2 la
mitad. Sin embargo, el escalado 6ptimo del drea de emisor del transistor Qcasr para
conseguir la menor figura de ruido varia. Asi, en la Figura 8.22 se muestra la NF del
circuito frente al 4rea de emisor del transistor mencionado para el fiuevo valor de la
corriente de polarizacién. En estas condiciones el 4rea 6ptima para minimo ruido es de
20.

29

285

2,8 -

NF

275

2,65 L . ,’ 1 - L
5: 10 . 15 20 - 25 30 35
Area de emisor

Fi‘g‘ura2:822 NE frente al 4rea de emisor.del transistor Qcasr.
Con este valor de 4réa de emisor podemos mejorar las: prestaciones en cuanto 2
ganancia y a ruido que se obtienen (ver Tabla VIII). La potencia consumida es ahora de
17mW. : |

Tabla VIII Parimetros caracteristicos del Disefio 2.4

G NF VSWR, VSWR; HP3 OQIP3

19.63 2.67dB 223 1.61 ;27.56dBm -7.93dBm
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El /ayout final del circuito es el representado en la Figura 8.23. Al igual que en el
disefio 1, los inductores son los elementos que més area consumen. Sin embargo, los
inductores utilizados en este nuevo disefio son mas pequefios y, por tanto, el irea
ocupada es menor (0.9x0.8mm). En la Figura 8.24 se presentan los parametros
caracteristicos del circuito tras la simulacion postlayont, y en la Tabla IX se detallan sus
valores particularizados para 1.575GHz.

Figura 8.23 Layont del Diseio 2.,
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Figura 8.24 Resultados de la simulacion del Disefio 2.
Tabla IX Parimetros caractetisticos del Disefio 2
G NF VS WR, VSWR, P3 OIP3
20 2.46dB 247 1.22 -29.06dBrh

-9.06dBm

8.6 Conclusiones

2}

213

En este capitulo hemos estudiado los aspectos mas importantes en el disefio de un

arquitectura que mejor se adecia a este tipo de disefios es la de conversién simple de IF.
baja. Gracias a la configuracién especial de las sefales emitidas por los satélites del

amplificador de bajo ruido completamente mtegrado utilizando. HBTs de SlGe e
inductores espirales integrados. Este amplificador sera usado como primera etapa en un
receptor de GPS. Por ello en primer lugar estudlamos las senalcs transmitidas por los
satélites que conforman el sistema de posmlonaxmento global y las arquitecturas para la

implementacién de los receptores de GPS. Tras este estudio concluimos que la

sistema GPS, esta estructura permite detectar dichas sefiales afiadiendo una complejidad

minima al disefio del receptor. Esto, a su vez, redunda en una reduccién del coste final
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del sistema. Seguidamente realizamos diferentes simulaciones a nivel de sistema de la
estructura elegida y como resultado obtuvimos las especificaciones de disefio del LNA.

El siguiente paso, antes del disefio del amplificador propiamente dicho, fue el
estudio de los transistores bipolares de heteroestructura de SiGe. Prestamos especial
atencién a sus diferencias con los transistores de homounién y a las caracteristicas
particulares de los HBT's suministrados por AMS. Este estudio es crucial ya que de €l
depende la eleccion de parimetros tales como el drea de emisor, nimero de bases, etc.

de cada uno de los transistores utilizados en el disefio final.

Seguidamente pasamos a la descripcién del esquema circuital utilizado, destacindo
aquellos parimetros de disefio 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 disefios, uno haciendo uso de la libreria de inductores original suministrada por la
empresa AMS, y otro usando la libretfa 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 disefio realizado con nuestra libreria mejoraba muchas de las
prestaciones conseguidas con la librerfa original. Los parimetros que mis se vieron
beneficiados fueron la potencia consumida y el 4rea utilizada.

Como conclusién final 2 este capitulo podemos decir que la disponibilidad de una
librerfa de inductores con muchas posibilidades y que sea ficil de usar, resulta una
herramienta de alto valor ya que facilita el disefio y mejora las prestaciones del circuito
final. Esta librerfa debe ser transparente para el disefiador, es decir, debe ocultarle
aquellas cuestiones especificas del disefio de las bobinas integradas (incluida la
generacion del /ayout), pero debe darle informacién sobre los parimetros externos, tanto
eléctricos como fisicos, de las mismas.
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‘CONCLUSIONES

A lo largo de esta memioria ‘se ha ido indicando las conclusiones parciales de cada
uno de los capitulos que la componen. A continu'aéién presentamos un resumen de las

mismas as{ como las lineas de investigacion ablertas

El presente trabajo aborda el estudio de los mductores mtegrados asi-como algnmas
_de sus aphcac1ones Comenzamos en el primer. capltulo presentando. los principios de

':;func1onarruento de los mductores integrados, detallando los fendmenos: fisicos. que se.
‘mianifiestan en esté tipo c]e estructuras. Ademis se presenta alli un estado del arte,

destacando librerias y_.hérramientas de disefio que incluyan estos componentes.

En el segundo capltulo revisamos el modelo cla51co cominmente utilizado en la
caracterizacion de los mductores integrados. Prescntamos el procedlmlento empleado
en la realizacién de las medidas y la metodologia de| desacoplo de mcchdas (de-embedding)
necesario para aislar el dispositivo bajo prueba de los efectos parasitos de la éstructura
de medida que lo rodea. Por ultimo, presentamos el proceso de caracterizacion
comunmente uuhzado para extraer los parametros que componen el -modelo
equivalente del inductor. Este proceso se basa en el a]uste por minimos cuadrados de

las admitancias. de las diferéntes ramas que componen el circuito equivalente. Ademads

de tener un -coste computac1onal alto, el método de ajuste pierde parte ‘de la

informacién relac1onada con los fenémenos fisicos asociados al mductor.

En el capitulo 3 nos centramos en la elaboracién de una serie de experimentos
encaminados a evaluar ‘aquellos fénémenos asocxados a los inductores mtegrados que
ain no habian sido considerados‘de forma adecuada Asi, se dlsenaron expenmentos

orientados a estudiar:

¢ Lainfluencia del nﬁmcfo de lados sobre el valor de'la inductancia y dél _faétqr _

de calidad;

215
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e La influencia de la distribucién de las vias en las prestaciones finales de la

bobina integrada;

e La viabilidad de aumentar el valor de la inductancia mediante la disposicion

de estructuras en serie; y

o FEl efecto de las corrientes de torbellino.

Otro de los objetivos del tercer capitulo fue el desarrollo de una libreria de bobinas
de valores comprendidos entre 0.5nH y 5nH para las frecuencias 0.85GHz, 1.5GHz,
1.8GHz, 24GHz y 5.6GHz. La tecnologia utilizada es la BICMOS de SiGe de la
empresa AMS (Austria Mikro Systeme International) [1].

En el capitulo 4, presentamos los resultados obtenidos tras la fabricacién y medida
de las estructuras descritas en el capitulo anterior, asi como la interpretacién de las

mismas.

Los resultados mas relevantes se pueden resumir como sigue. En primer lugar se ha
obtenido una libreria de inductores integrados con wvalores de inductancia
comprendidos entre 0.5nH y 5nH a las frecuencias de 0.85GHz, 1.5GHz, 1.8GHz,
2.4GHz y 5.6GHz, cuyos factores de calidad superan los de librerfas precedentes de la
empresa colaboradora AMS.

En cuanto al resto de experimentos se constaté que el factor de calidad de un
inductor integrado aumenta si se utiliza un nimero elevado de lados y si se unen los
metales que lo forman con una vnica via 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 tecnologia 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 tecnologias en las que el sustrato sea mas aislante.

Por dltimo, se comprobé que los inductores disefiados con pistas que llegan hasta el
centro no deben ser descartados ya que algunos son vilidos en numerosas aplicaciones.

Un resultado adicional de los experimentos es la gran cantidad de informacién
adquirida. En total se fabricaron y midieron mas de 100 inductores integrados con muy
variadas caracteristicas geométricas. Esta cantidad de informacion supera con mucho el
nimero de estructuras medidas que se presentan en otros trabajos encontrados en la
literatura que, en contados casos, supera la decena. Por ello, en los capitulos siguientes
utilizamos esta informacién para investigar el modelado de los inductores integrados en
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busca de nuevos modelos.que den cuenta del funcionamiento de los mismos de forma
mas fiable.

Como resultado de estas investigaciones en el capitulo 5 presentamos una
- modificacién al modelo convencional que répﬁeseﬁtﬁ ) el funcionamiento de. los
inductores integrados para un rango de frecuencias lsupefi‘or Este modelo se basa en la
interpretacion fisica de los fenémenos que ocurten en los inductores espirales
' integrados, y presenta como novedad, la inclusién de una resistencia que da cuenta de
las pérdidas asociadas al oxtdo que hay entre el zmde;pa.rs v la espiral y:entre las propias
pistas.

Por otro lado, en este cap1tulo se ofrecen expresmnes cerradas para el cilculo de los
elementos nuevos del’ modelo Estas expresiones dependen de los parameuos
geométricos y del proceso de fabrlcac1on y por ello son aptas para su utlhzaaon en
modelos paramétricos.

~ Por dltimo, basandonos en el estudio del modelo modificado hemos desarrollado
una’.nueva rnetodologla de extraccion de parametros mas eﬁc1ente que el ajuste
tradmlonal Esta. metodologm no esta basada en a)ustes numéricos D por tanto tiene un
coste computaaonal muy reduc1do ‘Ademis, 10s resultados obtemdos con la nueva
metodologla que reposa en. la ﬁ51ca del inductor, proporcxona mas mformaqon acerca
de su tespuesta. - '

1

.Aunque el modelo presentado en el capitulo 5 se ajusta bien a las medidas de las
bobinas caractenzadas tiene el problerna de no ser escalable De hecho, la obtencién de
este tpo de rnodelos cscalablcs basados en elementos discretos cuyos valores de

componentes se extra.tgan directamente de los parametros del layout y:de la tecnologla

es un area de i 1nvest1gac10n de alto jriterés y que ain no esta del todo explorada. Por esta

razon, gran parte de nuestro esfuerzo se dmglo al’ desarrollo de ufi'modelo paramétrico
para la descripcion de los fenomenos fisicos-que uenen lugar enlos inductores esplrales
integrados sobre sustrato -de silicio. El capitulo 6 esta dedicado mtegramcnte a exponer
los. frutos de esté traba]o Asi, se’ obtuvo un con)unﬁ) de ecuaciones que caracterizan los
elementos del circuito. equlvalente basindose en la mterpretamon fisica del modclo
modificado presentado en el capitulo 5. Las prmc1pales aportaciones realizadas en ‘este

traba]o S¢ resumen a contlnuac1on

¢ nueva férmula para la inductancia de las bobinas espirales integ‘ra‘das‘ que.

tiene en cuenta la 1nductanc1a asociada 2 las pistas de interconexién’ de la:

espiral con el resto del circuito;
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e nueva formula para la resistencia serie de la bobina que incluye. los
fenémenos relacionados con el efecto pelicular y desctipcion cuantitativa de
su efecto en el funcionamiento de la bobina. Se ha visto que para nuestro
caso su variacion con la frecuencia se puede despreciar;

e nuevas férmulas para Cp y Rp basadas en los estudios del capitulo5; y

e revision de las expresiones de los elementos circuitales que modelan el
sustrato conteniendo parimetros tales como su constante de tiempo, la cual
se puede extraer de forma indirecta de las medidas.

Asi mismo, en este capitulo se estudiaron, tanto cualitativa como cuantitativamente,
los factores de degradacién, incluyendo los elementos nuevos del modelo, y se
determiné qué parimetros afectan més en las distintas regiones de funcionamiento de la
bobina.

Los resultados obtenidos con el modelo propuesto atrojan unos errores inferiores a
la incertidumbre de la medida con lo que se concluye que el modelo puede ser utilizado
en programas de optimizacién. De hecho, en el dltimo apartado de este capitulo se
presenta un algoritmo de optimizacién basado en las ecuaciones obtenidas, que pone de
manifiesto los compromisos entre los parimetros geométricos y eléctricos que
caracterizan el funcionamiento de la bobina. Este algoritmo sirve como ayuda en la
toma de una decisién sobre qué combinacién utilizar para obtener una inductancia
determinada a una frecuencia dada, y que proporcione el mejor factor de calidad con un

consumo de drea minimo.

Todo el trabajo presentado a lo largo de esta tesis careceria de sentido si no se
pudiese utilizar de forma efectiva en el disefio de circuitos. Por ello consideramos
necesario el desarrollo de herramientas que facilitasen al disefiador de circuitos la
eleccién del inductor mas adecuado a sus necesidades, ocultindole aquellos detalles que
no son esenciales para las tareas de disefio. En el capitulo 7 presentamos tres
herramientas diferentes insertadas dentro de CADENCE que son una estimable ayuda

en las tareas de diseno.

La primera de las herramientas selecciona el inductor mas apropiado para una
aplicacién 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 seleccién buscando
entre aquellos inductores que han sido previamente medidos. Asi puede proporcionar
informacién adicional como, por ejemplo, el ancho de banda de validez del modelo
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seleccionado. La disponibilidad de este dato supone una gran ventaja. El inconveniente

fundamental es que no se pueden utilizar inductores con cualquiér valor inductivo

La segunda herramienta,.el generador automattco de inductores basado en el modelo
paramétrico, palia en gran medida esta dificultad’ 'ya que con-ella se puede generar
inductores de cualquier valor. Obviamente, en este caso no podemos disponer de
informacion relativa al ancho de banda de validez del modelo, ya que no hay medidas

con las que cstablecer una compammon

Por dltimo, en el capitulo 7 presentamos un generador automatico de /layouts que
puede ser utilizado junto a los programas antemores o'de forma mdependlente Esta
herramienta presenta multitud de posxblhdades y ‘famhta el disefio de los inductores
espirales integrados..

La utilizacién de las tres aplicaciones de forma conjunta se convierte en una potente .

herramienta que reduce el tiempo dedicado a la seleccién y generacién del inductor. Asi,
el disefiador puede cafnb_iar el'inductor y simular de nuevo el circuito de forma ripida y
sencilla. )

En el capitulo 8, y como complemento al nucleo del trabajo de investigacion descrito

en la memoria, "abordamos el disefio de uno de; los circuitos mds importantes en

cualquier receptor de RE: el LNA.o amplificado de ba)o rmdo Concretamente este

‘disefio serd usado como pnmera etapa en un receptor de GPS y por tanto sus

caracteristicas depcnden del mstcma enelquevaa ser msertado El ob)eto fundamental
de este capitulo es mostrar como el disponer de una buena libreria de inductores es
crucial para la consecuc1on de un buen disefio. \Por ello se hlaeron dos disefios
diferentes, uno utilizando una libreria de 20 mductores suministrada; ipor la compaiiia
fundidora y otro con la -herrarr'uentq presentada en el‘capltulo 7. Se observé como se
alcanzaron los objetivos de forma mas sencilla y se obtuvo. un circuitoicon un Area y un
consumo mucho menotes gracias a la mayor cantidad de inductores disponibles y a:que
éstos eran de mejor calidad.

Como conclusion final podemos decir que la disponibilidad. de una librerfa de
inductores amplia y facil de usar, resulta una herrarmenta de alto valor ya que facﬂlta el

disefio y mejora las prestaciones del circuito ﬁnal Esta libreria debe ser transparente

para el disefiador, es decit, debe ocultarle las cue§nones especificas del disefio de las

bobinas integradas propiamente dicha (incluida -1é generaci6n del /zyoud), pero debe

ofrecerle informacién sobre los parametros externos, tanto eléctricos. como ﬁSlCOS de

las mismas.
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9.1 Lineas abiertas

Las lineas abiertas por el presente trabajo son numerosas y variadas, dada la novedad

de la disciplina en la que esta inscrito (disefio de circuitos integrados de radiofrecuencia

en tecnologias basadas en el silicio). A continuacién enumeramos algunas de ellas:

Utilizacién de las estrategias de modelado para otras tecnologias basadas en
silicio, como puede ser CMOS.

Disefio del resto de circuitos del cabezal de GPS usando la tecnologia y
herramientas objeto de este trabajo.

Disefio de circuitos integrados para otros estindares en el rango de pocos

GHz en los que se pueden utilizar los inductores fabricados.

Explorar nuevas tecnologias en las que el sustrato sea menos influyente,
como por ejemplo Sol.

Estudiar la viabilidad de aumentar el valor de la inductancia mediante la
disposicién de estructuras en serie en tecnologias en las que el sustrato sea
mas resistivo.

Incorporar en otros entornos de disefio, como por ejemplo MENTOR
GRAPHICS, las herramientas desarrolladas.

Aplicar las técnicas de disefio, medida y caracterizacién presentadas en el

estudio de otros elementos pasivos, como pueden ser los varactores.

Disefio de filtros pasivos.
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APENDICE A

LAYOUT FINAL

A.1 Layout final

En este apéndice se muestran diferentes fotografias del chip fabricado asi como el
layout completo. En total consta de 128 inductores espirales integrados con sus
correspondientes anillos de guarda. Asi mismo, se incorporan también los /ayouts de las
estructuras para hacer el desacoplo de medidas: 4 anillos de guarda en abierto, 4 en
cortocircuito v 4 en abierto y cortocircuito simples (uno a cada lado del anillo de
guarda). El drea total ocupada es de 8 x 10 mm?.

Figura A.1 Foto del chip completo.
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Figura A.3 Detalle de region del layout.
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Figura A.4 Detalle de algunas de las estructuras fabricadas.
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APENDICE B

'MODELADO DE LY Q PARA INDUCTORES CON
- DIFERENTES DIMENSIONES

B.1 Caracteristicas geométricas de los inductores

En este apéndice se muestran las graficas de inductancia y factor de calidad medidos
y modelados. Los modelos. ré‘p'resgntados son: el modelo modificade, el modelo con
- componentes variables con la frecuencia y el modelo paramétrico. Las caracteristicas

geométricas de inductores representados son:

Nombre = n r (um) W (um) s (um)
B_1 45 1m0 12 1.8; :
Bo_2 25 158 % 18
Bob3 15 220 41 18

Bobi_1 25 248 42 1,8
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B.2 B_1

B.2.1 Modelo modificado
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Figura B.1
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B.2.2
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Modelo en banda ancha variable con la frecuencia

0.8 GHz
15GHz
1.8 GHz
2.4 GHz
5.6 GHz

227

Frecuencia (Hz)

Frecuencia (Hz)

@ Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblicleca Digital, 2004



228

B.2.3
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B.3 Bo_2
B.3.1 Modelo modificado
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B.3.2
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B33

Modelo paramétrico

3,000 I.[
l:
'
2.80n 1"’
!

£ / E
I 280 i =2
i I~ A ¢
5 Sovascns e i §
g 2400 8
£ £

220

%00 16 06

Frecuencia (Hz)
5% 1
II

20%
T <3
2 s
L 5
5 ol 5
§ §

5%
" 16 106

Frecuencia (Hz)

Figura B.6

:

g

g

231
—— Medidas
Modelo
’/. — .
S “‘\\
1G 106G
Frecuencia (Hz)

1G 106

Frecuencia (Hz)

@ Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004



232

B.4 Bob_3
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B.4.2 Modelo en banda ancha variable con la frecuencia
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B.4.3  Modelo paramétrico
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B.5 Bobi_1

B.5.1 Modelo modificado
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B.5.2

APENDICE B. MODELLADO DE LY Q

Modelo en banda ancha variable con la frecuencia
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B.5.3

Modelo paramétrico
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APENDICE C

DENSIDAD DE CORRIENTE EN UN
CONDUCTOR RECTANGULAR

C.1 Expresion en una dimension

Sea E(t) el campo eléctrico responsable de la densxdad de cornente de conducc1on

dada pot J = oF (suponiendo un conductor lineal, isétropo y homogeneo) en la tira de
metal rectangular de 1a Figura 6.7. La dlsmbumon de la densidad de corriente se puede
estimar resolv1endo las ecuaciones de Maxwell en una pista“de metal‘ larga, expresada
" comola Sngente ecuacién de onda compleja [52]

V2] = jouct Cn

donde se ha despreciado la corriente de desplazamiento (para un buen conductor se

verifica que 0>>@€). 'Ijémbién se ha supuesto aqui 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 dela pxsta de metal s son

mucho menores que la longitud de onda asociada. Asi, la’ componente: longltudmal de la -

densidad de corriente domma sobre las componentes transversales. Una 51mphﬁcac10n
adicional  consiste en desprec1ar los efectos de borde, w>>% En tal .caso

J(x,y,2) = J .M =a,J,(y); donde d, esel vector unidad en la direccién longltudmal
(02). |

La solucién de la ecuacién (C.1) en una dimensién se puede expresar como:

239
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J.O)=a-&"" +b-e” (C2)

La constante de propagacion compleja ¥, y la profundidad de penetracién, &, vienen
dadas por: '

y=—2,6= | (C3)

Las condiciones de contorno son bastante simples. La primera supone que la

densidad de corriente es una funcién impar de 3, y la segunda considera que la corriente
J(0)=]o es conocida.

La primera condicién no es real porque implica que se desprecia el efecto de
proximidad que supone el plano de tierra que la mayoria 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.1). No debemos olvidar que en este estudio estamos manejando una entidad
fisica no real: una pista de metal aislada.

Baja frecuencia Alta frecuencia

Sin plano de tiera

Con plano de tierra

Figura C.1 Distribucion de la densidad de corriente sobre la seccion transversal de una pista de

metal con y sin plano de tierra para frecuencias bajas y para frecuencias altas.

La segunda condicién de contorno no restringe el tratamiento porque Jo es un factor
que se cancela en el proceso de bisqueda de la expresion para las pérdidas.
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Considerando estas dos simples condiciones de contorno, la solucién que se obtiene

[

J.=a,2"+e) (C4)

. [\)Ic\

La ecuacién (C.4) muestra que esta corriente es “empujada’” hacia el borde del

conductor a medida que aumenta la frecuencia (efecto pelicular).

C.2 Expresion en dos dimensiones

La densidad de corriente se puede expresar de forma alternativa como:

) ) (C.5)
JGoy, )= J (x,y)=a.J e (xJ T

La soluci6n establecida-por las condiciones de contorno presentadas anteriormente

para el caso unidimensional es:

1+
_6:20

J (x y) = ( YipX + e‘)’zu-\’ XéY:D." + e“?sz.V ), Y =

_0
4

Una condicién de contorno apropiada deberia ser escrita ‘en térrminos del campo
electromagnético en el dieléctrico que rodea a la plsta de metal [53]. Sin embargo que
sepamos, en casos asi 2in no se. dispone de una soluc10n analitica.
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APENDICE D

MUESTRARIO DE POSIBILIDADES DE LA
HERRAMIENTA DE LAYOUTS

D.1 Muestras de inductores con metales en paralelo

Parametros comunes a todas las bobinas expuestas:
Anchura de las pistas: 121
Distancia entre pistas: 2L
Longitud del path de salida: 10
Radio externo: 1000
Figura D.1 hasta Figura D.19 y figuras multiples, n® de lados: 20, n° vueltas: 3.5
Figura D.20 n° de lados:4, n°® vueltas: 5.5
Figura D.21 n° de lados:8, n® vueltas: 5.5
Figura D.22 n° de lados:80, n° vueltas: 5.5
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Figura D.1 Espiral- METALI1, Entrada- Figura D.2 Espiral- METALI1, Entrada-
METALZ. METALS3.

Figura D.3 Espiral-METAL2, Entrada- Figura D.4 Espiral-METALZ2, Entrada-
METALL. METALS3.
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Figura D.5 Espiral- METAL1 y METAL2, Figura D.6 Espiral METAL1 y METALZ,
Entrada-METALL. Entrada-METALZ2.

Figura D.7 Espiral METAL1 y METALZ, Figura D.8 Espiral- METAL1 y METALS3,
Entrada-METALS3. Entrada-METALL
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Figura D.9 Espiral- METAL1 y METALS3,
Entrada-METALZ2,

Figura D.10 Espiral- METAL1 y METAL3,
Entrada-METALD3.

Figura D.11 Espiral- METAL2 y METAL3,
Entrada-METALL.

Figura D.12 Espiral- METALZ2 y METAL3,
Entrada-METALZ2.

[~
g
w
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Figura D.13 Espiral- METAL2 y Figura D.14 Inductor Largo en X, Espiral-
METALS3, Entrada-METALS3. METAL1, Entrada-METALZ.

Figura D.16 Corte METAL en 2, Corte VIA
en 2, toda espiral, Espiral-METAL1 y METAL2,
Figura D.15 Inductor Largo en Y, Espiral- Entrada-METAL2.

METALI, Entrada-METALZ.
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Figura D.17 Corte METAL en 2, 2.5 vueltas
Corte VIA en 2, toda espiral, Espiral- METALL y
METALZ2 Entrada-METALZ2.

Figura D.19 Corte METAL en 3, 2.25
vueltas, Corte VIA en 3,2.25 vueltas, Espiral-
METAL2 y METAL3, Entrada-METALL.

Figura D.18 Corte METAL en 2, 0.75
vueltas, Corte VIA en 2, 0.75 vueltas, Espiral-
METAL1 y METAL2, Entrada-METALZ2.

Figura D.20 Espiral- METAL2 y METALS3,
Entrada-METALD3.

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digial, 2004



248

APENDICE D. HERRAMIENTA DE I.AYOUT

Figura D.21 Espiral- METAL2 y METALS3, Figura D.22 Espiral METAL2 y METALS3,

Entrada-METALZ.

Entrada-METALZ.
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Figura D.23 Espiral Multiple
2, Espiral-METALZ2 y METALS3,
Entrada-METALZ.

Figura D.24 Espiral Multple 4, Espiral METAL2 y
METALD3, Entrada-METAL2.
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Figura D.25 Espiral Multiple 9, Espiral-
METAL2 y METAL3, Entrada-METALZ2.

Figura D.26 Espiral Multiple 6, Espiral-
METALZ2 y METAL3, Entrada-METALZ2.
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D.2 Muestras de inductores conectados en serie -

.Pardmetros comuﬁés°a todas '.l;ls bobinas eXP‘ﬁejsﬁas:
. Anchura de las plstas 12|.1 o
' Distan_gia. entreplstas 2u
Longitud de I3 pistade.salida: 10
Radio exte;r;o:‘ 1001.1 3
Numero de vueltasen espira: 3.5. FlguraD34n de vugitgs: 55
B Figura D.27 h‘as‘te_.y Flgura D.37,n° de lad'c;‘s: 20
| Figura D:38 hasta I;:igura D.40, n° de lados: éO
| Figuré D41 n° d_e lados: 4 -
Figura D.42ﬁv n° de ladps: 8

© Universidad de Las Palmas de Gran Canaria. Biblioteca Digital, 2004 .



252 APENDICE D. HERRAMIENTA DE [.AYOUT

Figura D.27 1* Espira-METALL1, 2° Figura D.28 1* Espiral-METALI1, 2* Espiral-
Espiral- METALZ. METALS3.

Figura D.29 1* Espiral- METALZ, 2* Espiral- Figura D.30 1* Espiral- METALZ, 2* Espiral-
METALL. METALS3.
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Figura D.31 1* Espiral- METAL1 y METAL2, Figura D.32 1* Espira- METALL vy
2% Espiral- METALS3. METALS3, 2* Espiral- METALZ2.

253

Figura D.33 1* Espiral- METAL2 y METALS3, Figura D.34 1* Espiral-METALI, 2* Espiral-

2% Espiral- METALL. METALZ2 y METALS3.
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Figura D.35 1* Espiral- METALZ2, 2* Espiral- Figura D.36 1" Espiral- METALS3, 2* Espiral-
METALI1 y METAL3. METALI y METAL2.

Figura D.37 Pista cortada en 2, 1* Espiral- Figura D.38 Pista cortada en 3, 1" Espiral-
METAL1 y METAL2, 2* Espira- METALS3. METAL2 y METALS3, 2* Espiral- METALT.
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Figura D.39 Bobina Larga en X, 1* Espiral- Figura D.40 Bobina Larga en Y, 1* Espiral-
METAL2 y METAL3, 2* Espiral-METALL. METAL2 y METAL3, 2* Espira-METALL.

Figura D.41 1* Espiral-METALS3, 2* Espiral- Figura D.42 1* Espiral- METALS3, 2*
METAL1 y METAL2. Espiral- METALI y METALZ2.

o
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