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Resumen 

El aumento en los últimos años de la demanda de equipos y sistemas de 

comunicación inalámbricos, ha lanzado a los grupos de investigación a la búsqueda de 

nuevas soluciones que permitan mayor integración y menor coste. Esto conduce al uso de 

tecnologías de circuitos integrados estándar de silicio: CMOS, BiCMOS y SiGe. Sin 

embargo, los componentes pasivos integrados sobre estas tecnologías representan un 

problema debido a su baja calidad y elevado consumo de área. 

En el presente trabajo de investigación se estudia el diseño, caracterización, 

simulación y modelado de inductores de alta calidad integrados en la tecnología 0.35 pm 

Silicio-Germanio de Austrian Mikro Systeme (AMS). 

Tras repasar los principios de funcionamiento de un inductor y realizar un estudio de 

los fenómenos físicos que se dan en él, se describe el procedimiento empleado en la 

realización de las medidas experimentales y la metodología a seguir para eliminar los 

efectos parásitos que introducen las estructuras de medida que rodean el inductor. Para 

completar el proceso de caracterización, se desarrolla una nueva metodología de 

extracción del modelo equivalente del inductor a partir de los parámetros S obtenidos en 

las medidas. 

Por otro lado se analiza en profundidad la conveniencia del uso de la herramienta de 

simulación electromagnética Momentum para el diseño de inductores. Tras explicar cuál 

es la configuración correcta, se estudian las distintas propuestas publicadas de simulación 

de bobinas y se establece una nueva manera que, como veremos, resulta la más apropiada. 

Otra de las líneas más importantes en la investigación de inductores integrados es la 

búsqueda de un modelo paramétrico que pronostique el comportamiento del dispositivo 

sin necesidad de fabricarlo o simularlo. En esta tesis se expondrá el modelo utilizado, que 



incluye una novedosa caracterización del sustrato que modela con precisión las pérdidas 

eléctricas en el mismo. 

Este modelo paramétrico se empleará para generar una herramienta de selección de 

inductores llamada 1-MODEL. Con ella el diseñador obtiene rápidamente las dimensiones 

y el modelo equivalente del inductor óptimo para un valor inductivo y una frecuencia 

determinadas. La herramienta ha permitido el desarrollo de una librería de inductores de 

altas prestaciones de valores comprendidos entre o.5nH y 5nH para las frecuencias 0.85 

GHz, 1.5 GHz, 1.8 GHz, 2.4 GHz y 5.6 GHz en la tecnología 0.35 pm SiGe de AMS. 

Por último, se estudian las nuevas estructuras inductivas que han ido apareciendo 

como alternativa a los inductores convencionales. Estudiaremos las ventajas y los 

inconvenientes que ofrecen los inductores apilados y tridimensionales, y la conveniencia 

de utilizarlos en determinadas aplicaciones. 
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Capítulo I Inductores 
integrados planos 

1.1 Introducción 

Durante los últimos años, la tecnología necesaria para el desarrollo de las 

comunicaciones inalámbricas ha sufrido una evolución vertiginosa. Esto se refleja 

claramente en el progreso de sistemas de posicionamiento global (GPS: Global Positioning 

System), redes inalámbricas de área local (WLAN: Wireless Local Area Networks), o 

terminales de telefonía móvil, que además de las funciones básicas incorporan 

reproducción de música MP3, correo electrónico, agenda electrónica PDA, fotografía 

digital, navegación por Internet y hasta TV digital. La demanda de estos dispositivos es 

altísima, hasta tal punto que en países como Luxemburgo, Italia, Hong-Kong o Taiwán ya 

hay más de un teléfono móvil en uso por habitante [SoInfo5]. 

El mercado exige que los terminales de acceso a estas redes sin cables sean pequeños, 

baratos y de bajo consumo de potencia, y que se puedan producir de forma masiva. Esto se 

puede conseguir aumentando el nivel de integración de la circuitería que forma parte de 

estos dispositivos, lo cual conduce al uso de tecnologías estándar de silicio: CMOS, 

BiCMOS y SiGe. El funcionamiento de los circuitos MOS a alta frecuencia (>I GHz) ha 

mejorado tanto que el transceptor de radiofrecuencia (RF) completo, incluyendo el cabezal 

de RF y los circuitos para el procesamiento en banda-base, ya se puede integrar en un 

mismo chip. 

Sin embargo, integrar el cabezal de RF presenta muchos problemas debido a la baja 

calidad de los componentes pasivos integrados sobre silicio y la elevada área que ocupan. 

Estos elementos, en particular los inductores, son fundamentales en algunas partes del 

receptor de RF, ya que realizan tareas de adaptación de impedancias, implementación de 

tanques LC en osciladores, filtrado, o polarización de transistores en amplificadores de 

bajo ruido (LNA). Además, la calidad de los inductores integrados disminuye a medida 
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creado en la bobina. El factor de calidad, Q, representa la relación que existe entre la 
energía almacenada por el dispositivo y la energía disipada. Es decir, representa una figura 
de mérito relacionada con la eficiencia en el almacenamiento de energía: 

El factor de calidad puede ser calculado de diferentes maneras dependiendo del uso 
que se le vaya a dar al inductor, aunque todas están relacionadas entre sí [098]. La 

definición más comúnmente empleada es la que viene dada por la relación entre la parte 
imaginaria y la real del parámetro Y,,, que es la admitancia que se ve desde el puerto i 
cuando el puerto 2 está conectado a tierra [AsKoFgó]. 

Conseguir un inductor integrado con un factor de calidad alto depende 
principalmente de la tecnología que se utilice para su integración. Si se trata de un 
sustrato de resistividad alta, como por ejemplo los cerámicos [SuPhLgg], plásticos 
[GuZhLo5], de cristal [YoKiHgg] o de GaAs [WaZhZo4] se pueden conseguir bobinas de 
alta calidad. Otra forma de hacerlo es utilizar algún proceso de fabricación no estándar, 

como los que se emplean en los inductores toroidales [LiaAhgg][LiSuN04][PhiSeoó] 
[OrHiCoó] y solenoidales [GiSoLo3][YoKiHgg][ChLiHoó]. En estos casos generalmente 
se añaden núcleos magnéticos sobre los que se hacen pasar metalizaciones de cobre o 
aluminio. Aunque los resultados son muy buenos, las técnicas para conseguir este tipo de 
inductores son muy complejas, y resultan demasiado caras para hacer viable su 
comercialización. 

Por desgracia el silicio es muy conductivo y se generan muchas pérdidas en el sustrato 
que, sumadas a las que se producen en los metales, hacen que la calidad de los inductores 
se deteriore notablemente. En el siguiente apartado se profundiza en los fenómenos físicos 
que dan origen a estas pérdidas y en su influencia sobre las prestaciones del inductor. 

1.2.1 Pérdidas en inductores integrados sobre silicio 

Lo primero que hay que estudiar para identificar las pérdidas que se producen en un 
inductor integrado sobre silicio, son los fenómenos físicos que se producen en él. La 
Figura 1.2 muestra los campos eléctricos y magnéticos que se generan en el inductor al 
aplicar una tensión variable en los extremos de la espiral. 

B(t) es el campo magnético del inductor, que está originado por la corriente 
alterna que circula por la espiral y es el que genera el comportamiento 
inductivo del dispositivo. Además este campo atraviesa tanto el sustrato como 
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las pistas de la espira, induciendo en ambos las llamadas corrientes de 

torbellino que estudiaremos a continuación. 

E,(t) es el campo eléctrico en las pistas de la espiral. Produce la corriente de 

conducción, que genera pérdidas óhmicas debido a la resistividad del metal. 

E,(t) es el campo eléctrico entre las pistas de la espiral. Se genera por la 

diferencia de tensión entre los conductores de distintas vueltas, y da lugar a 

una capacidad parásita entre ellos debido al óxido de silicio que los rodea, que 

actúa como dieléctrico. 

E,(t) es el campo eléctrico entre la espiral y el sustrato, generado por la 

diferencia de tensión entre ambos. Produce el acoplamiento capacitivo entre 

la espiral y el sustrato además de pérdidas óhmicas en este último. 

E,(t) es el campo eléctrico entre la espiral y el underpass. Genera una 

capacidad parásita asociada en paralelo a la bobina. 

Figura 1.2 Campos que se generan en un inductor integrado. 

Estos campos son el origen de las importantes pérdidas que se dan en un inductor y 

que degradan el factor de calidad. Se pueden agrupar en dos tipos: las que se generan en 

las pistas de metal y las que se generan en el sustrato. 

1.2.1.1 Pérdidas en las pistas 

Cuando por un conductor circula una corriente a frecuencias bajas, la distribución de 

esta corriente por la superficie del conductor es uniforme. El valor de la resistencia que 

presenta el conductor al paso de esta corriente se puede calcular fácilmente por medio de 

la expresión (1.3). 

donde p es la resistividad del conductor, y 1 y A su longitud y área respectivamente. 
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Sin embargo, a medida que la frecuencia aumenta se generan nuevos efectos más 
complejos que redistribuyen la corriente a lo largo del conductor. 

Por un lado, el campo magnético inducido en el propio conductor genera una fuerza 
electromotriz que actúa sobre la corriente del conductor modificando la dirección de 
movimiento de la carga. Esto hace que la corriente circule por una sección cercana a los 
bordes del conductor, tal y como muestra la Figura 1.3 para el caso de un conductor 
cilíndrico. Al disminuir la superficie por la que circula el mismo flujo de intensidad la 
resistencia del conductor aumenta. A este efecto se le conoce como efecto pelicular (skin 

Intensidad 

Radio de la sección transversal 

Profundidad de penetración 

Figura 1.3 Efecto pelicular en un conductor de sección circular. 

El parámetro que evalúa esta redistribución de corriente es la profundidad pelicular 
6, que se define como el espesor equivalente de un conductor hueco que tiene la misma 
resistencia a una frecuencia determinada. Como veremos en el Capítulo 4, cuantificar 6 de 
forma analítica no es tarea fácil, y en la literatura sólo se encuentran expresiones fiables 
para conductores de geometría circular como el de la Figura 1.3. En este caso la 
profundidad pelicular viene dada por (1.4). 

donde ,u es la permeabilidad magnética del material, a la conductividad y w la frecuencia 
angular. 

Cuando más adelante se hable del modelo paramétrico, veremos que no se conoce 
una expresión similar para conductores planos como en el caso de los inductores 
integrados. Por tanto, se recurre a expresiones semi-analíticas o empíricas que 
generalmente utilizan parámetros de ajuste. 

Por otra parte el campo magnético variable (B(t)prinCipal), que fluye en la bobina tal y 
como muestra la Figura 1.4 (a), puede atravesar sus vueltas interiores. De acuerdo con la 
ley de Faraday-Lenz, esto crea un nuevo campo eléctrico que a su vez origina bucles de 
corriente conocidos como corrientes de torbellino (eddy currents) (ver Figura 1.4 (b)). 
Estas nuevas corrientes a su vez generan un nuevo campo magnético (B(t)hrbellino) en la 
misma dirección que B(t)principal pero en sentido opuesto, tal y como muestra la Figura 1.4 
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(c). La magnitud del campo eléctrico inducido, y por tanto la de Itorbeiiino, es proporcional a 

la derivada del campo magnético principal con respecto al tiempo, por lo que este efecto 

será más significativo a altas frecuencias. 

/ /  1 \ \  Itorbellino 

Figura 1.4 Generación de corrientes de torbellino en las pistas interiores de un 
inductor plano. 

El efecto de las corrientes de torbellino, también denominado efecto de proximidad, 

adquiere más importancia cuando las vueltas de metal de un inductor dejan un agujero 

central pequeño. En estos casos gran parte del campo magnético de mayor magnitud (el 

máximo se da en el centro del inductor) atraviesa estas vueltas interiores, y las corrientes 

de torbellino son lo suficientemente importantes como para redistribuir el flujo de 

corriente. Así, en el lado interior de las vueltas centrales, la corriente principal y las de 

torbellino fluyen en el mismo sentido, con lo que la densidad de corriente es mayor. Por el 

contrario, en el lado exterior, ambas corrientes van en sentido contrario y por ello la 

densidad de corriente resultante es menor. Como resultado de este proceso, la corriente en 

las vueltas centrales se concentra en el lado interior del conductor produciendo un 

aumento de la resistencia serie asociada a dichas vueltas. 

Craninckx analiza en [CraSty] la aportación de cada vuelta de un inductor integrado 

a la resistencia total del mismo. En un principio se podría pensar que las vueltas exteriores 

son las que más resistencia tienen por ser más largas. Sin embargo, el aumento de la 

resistencia debido al efecto de las corrientes de torbellino a frecuencias altas hace que gran 

parte de las pérdidas resistivas totales del inductor se deba a las vueltas interiores. 
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óxido que se encuentra entre la espiral y el sustrato aparece una capacidad parásita. A esta 

hay que añadirle la que se crea en el propio sustrato. Junto con la inductancia que genera 

la espiral, estas capacidades originan una frecuencia de resonancia por encima de la cual 

el inductor deja de funcionar como tal para pasar a ser un condensador. 

El campo eléctrico en el sustrato resistivo genera también pérdidas óhmnicas que 

deterioran el factor de calidad. Más adelante veremos las soluciones a las que recurren los 

diseñadores para minimizar estas pérdidas. En el Capítulo 4 se verá también un nuevo 

modelo desarrollado para poder predecirlas con acierto. 

1.2.2 Métodos para la mejora de la calidad 

En 1990 Nguyen y Meyer propusieron el primer inductor integrado sobre silicio 

[NguMego], con un factor de calidad inferior a 5. Las tecnologías empleadas ya habían 

evolucionado lo suficiente como para incluir varios metales y capas de óxido gruesas para 

aislar el sustrato de la espiral metálica. Esto, junto con el hecho de que se comenzaba a 

trabajar a frecuencias más altas, hizo que se pudieran conseguir bobinas con factores de 

calidad aceptables. 

Desde entonces numerosos gmpos se han dedicado al estudio de los inductores 

integrados sobre silicio. Uno de los temas en los que más hincapié se ha hecho es la 

búsqueda de nuevas técnicas de diseño para minimizar las pérdidas que, como acabamos 

de ver, degradan el factor de calidad. 

Las soluciones que se proponen para reducir las pérdidas resistivas en la espiral 

metálica están relacionadas en su mayoría con modificaciones del layout del inductor: 

Utilizar inductores multinivel, con varios metales en paralelo, de forma que 

disminuye la resistencia total del conductor [AsKoF96][SoBuJ95]. Esto, sin 

embargo, lleva a utilizar metales cercanos al sustrato y por tanto aumenta las 

capacidades parásitas disminuyendo la frecuencia máxima de trabajo. 

Basándose en esta idea, las tecnologías que se emplean actualmente incluyen 

en el nivel más alejado del sustrato metales más gruesos pensados para el 

diseño de inductores de calidad. 

Para evitar la aparición de las corrientes de torbellino en las pistas interiores, 

algunos autores proponen modificar las vueltas internas del inductor, por 

ejemplo haciéndolas más estrechas que el resto [CraStg7][LoSaCoo]. Pero 

esto incrementa la resistencia en continua del inductor, con el consiguiente 

deterioro de Q. 

L a  solución más empleada y que nosotros utilizaremos, pasa por eliminar 

estas vueltas interiores de las bobinas, ya que apenas contribuyen al aumento 
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de la inductancia total y disminuyen notablemente la calidad del inductor 

[CraStg7]. 

Para minimizar las pérdidas que se generan en el sustrato muchos autores han 

presentado técnicas que modifican o incluso eliminan el silicio que queda por debajo del 

inductor. Otros se decantan por técnicas más convencionales y muy extendidas en la 

actualidad, como es el uso de apantallamiento en el sustrato: 

Se pueden reducir las pérdidas del sustrato de manera local colocando un 

pozo n polarizado bajo el inductor [Kiho097], introduciendo una capa gruesa 

de óxido enterrada en el sustrato [ErGrRg8], bombardeándolo con protones 

[LuChCoi], o formando un silicio poroso [ChoYog7][YaFrBg8], por nombrar 

algunos ejemplos. 

Un gran número de publicaciones se basan en el vaciado selectivo del sustrato 

bajo el inductor, de forma que prácticamente se eliminan las pérdidas 

generadas en él [ChAbGg3] [HiTaTg6] [SuZeTgó] [OzZaGgg] [PhNgBoo] 

[HoYeYoo][LaZhLo2][WaZhZo4][TuChYo6]. Sin embargo, aunque la calidad 

del inductor mejora mucho, el uso de estas técnicas es inviable desde el punto 

de vista de su comercialización debido al elevado coste que conlleva. 

Muchos diseñadores utilizan el apantallamiento del sustrato (Patterned 

Ground Shield, PGS) para eliminar las pérdidas óhmnicas debidas al campo 

eléctrico [YiChOo2][YueWog8][YueWooo][CaGrHo~][LeLeRo~]. Consiste en 

insertar un plano conectado a tierra entre la espira y el sustrato. Puede ser de 

metal o bien de algún polisilicio más resistivo que contenga la tecnología con 

la que se trabaje [YueWog8]. Aunque el factor de calidad puede aumentar 

hasta en un 30%, esta técnica conlleva un aumento considerable de la 

capacidad parásita a tierra, y por tanto una disminución considerable de la 

frecuencia de resonancia del inductor [BurReo3]. 

Puesto que cada vez se trabaja a frecuencias más altas, los esfuerzos de muchos 

investigadores han ido encaminados hacia el diseño de nuevas estructuras que presenten 

frecuencias de resonancia mayores. Así aparecen, por ejemplo, los inductores apilados 

[KouYaoo][ZoChRoi][RusTao~][YiPaLo~] o los tridimensionales [TaWuLo2], que 

pretenden maximizar la inductancia y al mismo tiempo reducir el área ocupada. Estas 

nuevas estructuras inductivas serán analizadas en detalle en el Capítulo 6. 

1.2.3 Estudio de la geometría del inductor 

Una vez que se han explicado los efectos parásitos que aparecen en un inductor, se 

puede analizar detalladamente cómo influye la geometría sobre su funcionamiento. La 

Tabla 1.1 recoge las tendencias del factor de calidad máximo (QM), el valor de la 
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inductancia (L), y la frecuencia de resonancia 6 ~ )  cuando se vana uno de los parámetros 

geométricos (ver Figura 1.1) manteniendo el resto constante. 

Tabla 1.1 Influencia de la geometría del inductor sobre sus prestaciones 

radio externo ( ~ E X T )  

anchura de pista (w) t t 1 1 

espaciado entre pistas (S) -- 1 t 

número de vueltas (n) t 1 t 1 

Al aumentar el radio externo del inductor, aumenta el área ocupada, y por tanto hay 

más pérdidas resistivas y disminuye el factor de calidad máximo. Lo mismo ocurre con la 

frecuencia de resonancia, que baja debido a que la capacidad parásita es proporcional al 

área ocupada. L a  inductancia aumenta ya que el hueco interior del inductor se hace 

mayor. 

Si se mantienen todos los parámetros intactos y sólo se aumenta el ancho de la pista 

del inductor, la resistencia asociada a las pistas se reduce, y en consecuencia el factor de 

calidad máximo aumenta. La inductancia sin embargo disminuye porque el agujero 

central del inductor se cierra. Lo mismo ocurre con la frecuencia de resonancia, puesto 

que las capacidades parásitas se hacen mayores al aumentar el área de metal en la bobina. 

El aumento del espaciado entre pistas no produce variaciones significativas en el 

factor de calidad máximo del inductor [Pinoo2][VanHeoi]. Sí influye en su inductancia, 

que disminuye al ser más débil la inductancia mutua entre pistas y disminuir el área 

encerrada. L a  frecuencia de resonancia aumenta ligeramente ya que los acoplamientos 

capacitivos entre pistas disminuyen si se aumenta la distancia entre ellas. 

Cuando se añaden vueltas en un inductor se añade más metal, lo que implica que hay 

más resistencia y disminuye el factor de calidad. Además la capacidad parásita aumenta y 

por tanto la frecuencia de resonancia también disminuye. L a  inductancia sin embargo se 

incrementa porque con más metal se genera más acoplamiento inductivo. 

Con respecto al número de lados, aunque no se ha incluido en la Tabla 1.1, estudios 

anteriores sobre inductores integrados demuestran que la forma óptima de los mismos, 

desde el punto de vista del factor de calidad, es la geometría circular [ChAoAg5]. Sin 

embargo, las tecnologías generalmente no permiten inductores circulares, por lo que se 

recurre a geometrías octogonales, en las que el factor de calidad es similar al anterior. 
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Al margen de los métodos para la mejora de la calidad que vimos en el apartado 
anterior, muchos autores tratan de optimizar Q eligiendo las dimensiones del inductor 
más apropiadas para cada aplicación. Esta selección se basa en la experiencia previa del 
diseñador, en los resultados de la simulación de la bobina utilizando simuladores 
electromagnéticos, y/o en el uso de modelos paramétricos que predigan el funcionamiento 
del inductor. Todos estos aspectos, igualmente importantes para el diseño de inductores 
integrados, se van a estudiar a lo largo de este trabajo. 

1.3 Objetivos del trabajo 

El objetivo principal de este trabajo es encontrar un método de selección del inductor 
integrado más apropiado para una aplicación determinada. Pero para llegar a esto hay que 

realizar una serie de pasos imprescindibles que marcan nuevos objetivos: 

Estudiar en profundidad el funcionamiento de los inductores integrados en 
tecnologías de bajo coste y analizar la conveniencia del uso de nuevas 
estructuras inductivas para las aplicaciones de circuitos de radiofrecuencia 
que nos ocupan. 

Establecer una metodología de trabajo para la caracterización de inductores 
integrados. Esto incluye entre otras tareas, sistematizar la medida de los 
inductores, establecer una técnica de desacoplo de medidas (de-embedding), y 
desarrollar un método de extracción del modelo equivalente del inductor a 
partir de los parámetros S obtenidos en la medida. 

Valorar el simulador electromagnético Momentum como herramienta de 
predicción de las prestaciones de un inductor. Establecer la configuración 
adecuada del simulador para que los resultados sean fiables. 

Encontrar un nuevo modelo paramétrico que permita predecir las 
prestaciones del inductor sin necesidad de fabricarlo o simularlo. Es decir, 
basándonos en el estudio de los efectos físicos que aparecen en el inductor, 
deducir un conjunto de expresiones que dependan de los parámetros 
geométricos y tecnológicos que determinen su factor de calidad y su 
inductancia. 

Implementar el modelo paramétrico dentro de una herramienta que, haciendo 
un barrido de las dimensiones geométricas del inductor, proporcione los 
mejores dispositivos para un valor inductivo y una frecuencia de trabajo 
determinadas. 
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Figura 1.6 Fotografía del chip fabricado. 

Tabla 1.2 Parámetros geométricos de los inductores fabricados 
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Para la consecución de estos objetivos utilizaremos principalmente las medidas de lo  

inductores integrados en una tecnología SiGe 0.35 pm de AMS [AuMiSy]. L a  Figura 1.6 

muestra el chip fabricado completo, que incluye los inductores y las estructuras de medida 

necesarias para realizar el de-embedding. 

L a  Tabla 1.2 recoge las dimensiones geométricas de las bobinas fabricadas. Todas son 

octogonales, y están fabricadas en el metal más alejado del sustrato que ofrece la 

tecnología. Como veremos más adelante, este metal está destinado al diseño de 

inductores, y por eso es más grueso y conductivo que el resto. El espaciado entre pistas es 

para todas ellas el mínimo que permite la tecnología, 2 pm, para así maximizar el valor de 

la inductancia. 

Gran parte de los inductores fabricados se eligieron porque se emplearon en el diseño 

de los otros circuitos fabricados (amplificadores de bajo ruido, mezcladores y osciladores 

controlados por tensión). El resto de inductores se incluyeron para intentar cubrir las 

distintas dimensiones geométricas posibles del inductor. 

1.4 Organización de la memoria 

Después de este primer capítulo, en el que se han visto los principios de 

funcionamiento de los inductores integrados planos, comenzaremos el segundo capítulo 

con una revisión del método que se emplea para su medida sobre oblea. Veremos en qué 

consiste el sistema de medida empleado, cómo diseñar las estructuras de medida que 

rodean el inductor, y los procesos de de-embedding necesarios para eliminar los efectos 

parásitos que introducen estas estructuras. Por otro lado se explicará el modelo 

equivalente del inductor, y se presentará el nuevo método de caracterización, mediante el 

cual se extraerán los valores de los componentes del modelo equivalente a partir de los 

parámetros S obtenidos en la medida. 

En el capítulo 3 analizaremos la herramienta de simulación electromagnética que se 

ha empleado en este trabajo: Momentum. Veremos cómo se deben configurar las distintas 

opciones que ofrece y cuál es la mejor manera de simular un inductor para conseguir 

resultados fiables. 

El modelo paramétrico desarrollado se explica extensamente en el capítulo 4. En él se 

hace un repaso de las expresiones utilizadas por otros autores para cada uno de los 

componentes del circuito equivalente, haciendo hincapié en la nueva caracterización del 

sustrato con la que se modelan las pérdidas debidas al campo eléctrico. 

Basándonos en el modelo paramétrico, se ha desarrollado una herramienta de 

selección del inductor óptimo para una aplicación concreta. En el capítulo 5 se explicarán 

las utilidades de este nuevo software, que hemos llamado 1-MODEL. Además en este 

capítulo abordaremos el desarrollo de una librería de inductores de valores comprendidos 
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entre 0.5 nH y 6.5 nH para las frecuencias 0.85 GHz, 1.5 GHz, 1.8 GHz, 2.4 GHz y 5.4 GHz 
en la tecnología SiGe 0.35 pm de AMS. 

El capítulo 6 está destinado al análisis de las nuevas estructuras inductivas que han 
ido apareciendo como alternativa a los inductores convencionales. Estudiaremos las 
ventajas y los inconvenientes que ofrecen los inductores apilados y tridimensionales, y 
veremos en qué tipo de aplicaciones conviene su uso. 

Finalmente, en el capítulo 7 se resumen las principales aportaciones y conclusiones, y 
las futuras líneas de investigación abiertas a partir de este trabajo. 



Capítulo 2 Sistema de medida y 
caracterización de inductores 
integrados 

2.1 Introducción 

Para realizar cualquier estudio sobre inductores integrados se debe contar con 
resultados medidos fiables. Así se puede, por ejemplo, comprobar que un simulador 

electromagnético proporciona resultados precisos, o buscar un modelo paramétrico 
válido, como se verá más adelante. El objetivo de este capítulo es explicar este primer paso 
de nuestro estudio, que llamaremos caracterización de inductores integrados. 

El proceso tiene dos fases diferenciadas: por un lado hay que medir los dispositivos 
sobre oblea (on-wafer), y por otro realizar la caracterización en sí, que consiste en 

determinar los componentes del modelo equivalente. Estableciendo de manera precisa los 
pasos que se deben dar en este proceso se garantiza que los resultados sean repetibles y 
precisos. Sin embargo, las publicaciones que describen la medida y el modelado de 
inductores integrados para aplicaciones de RF se centran en aspectos concretos, y son 
pocas las que detallan de forma metódica cada paso del proceso. Esto es debido a la 
dificultad que entraña la medida de pasivos sobre oblea, ya que aparecen multitud de 
efectos parásitos en el sistema de medida y en el propio chip que se deben cuantificar y 
considerar en el método utilizado. 

En la primera parte del capítulo veremos el primer paso del proceso: la medida de los 
inductores integrados. Primero se describe el sistema de medida utilizado y la 
configuración de medida empleada. A continuación veremos en qué consiste la estructura 
de medida que rodea un inductor y la metodología de desacoplo empleada (de- 
embedding), con la cual se eliminan los efectos parásitos de dicha estructura de medida. 
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Como muestra la Figura 2.1, para conectar el sistema con el inductor que se desea 

medir, se utilizan unas estructuras de medida que rodean la bobina y se integran con ella 

en el proceso de fabricación. Veremos en el apartado 2.2.3 que estas estructuras 

introducen efectos parásitos, por lo que es muy importante diseñarlas adecuadamente 

para minimizarlos. Estos efectos se deben cuantificar y sustraer de las medidas con las 

técnicas de de-embedding que se explicarán en el apartado 2.2.4. Por último se analizará 

la validez de las medidas en el apartado 2.2.5. 

2.2.1 Sistema de medida 

Nuestro sistema de medida está basado en un analizador vectorial de redes (VNA), 

que caracterizará el dispositivo sometido a prueba (DUT: Deuice Under Test) por medio 

de sus parámetros S. En nuestro caso utilizaremos el Agilent 8720 ES Network Analyzer, 

que opera a frecuencias entre 50 MHz y 20 GHz. 

Otro elemento fundamental en el sistema de medida son las puntas de medida. Son el 

único contacto entre el equipo de medida y el DUT, por tanto de su manejo depende en 

gran parte la validez de las medidas tomadas. En el laboratorio de medidas sobre oblea del 

IUMA se dispone de distintos tipos de puntas: ACP4o (Air Coplanar Probes) GSG 150 pm 

e Infinity GSG 150 pm, ambas de Cascade Microtech. Las puntas de medida constan de 

tres dedos con los que hacer el contacto tierra-señal-tierra (GSG, ground-signal-ground). 

L a  separación entre esos dedos, que en nuestro caso es de 150 pm, será la que determine la 

distancia entre los pads de conexión de las estructuras de medida. En las medidas 

realizadas en esta tesis doctoral se han utilizado ambos tipos de puntas. Los resultados 

presentados en esta memoria corresponden a los obtenidos con el modelo In$nity, que se 

caracteriza porque los dedos dejan un cerco mínimo al apoyarlos sobre el pad de las 

estructuras de medida, lo que nos permite realizar muchas medidas antes de que el pad se 

estropee. Por otro lado estas puntas presentan una resistencia de contacto menor de 0.05 

a, lo que supone una mejora con respecto a las ACP4o. 

Las puntas de medida se colocan en una estación de puntas Cascade Microtech 

SummitTM 9000, que proporciona la estabilidad necesaria para manejarlas con precisión. 

L a  conexión del VNA con dicha estación se realiza mediante cables semi-rígidos de 1,2 

metros de longitud de la casa SHUNER, que se pueden utilizar hasta 18 GHz. 
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Puntas en e l  'aire 

SHORT THRU 

Figura a., ,,tructuras para la calibración SOLT para medidas sobre oblea. 

Estas estructuras están implementadas en un sustrato cerámico que se denomina 

sustrato estándar de calibración (ISS, Impedance Standard Substrate) imprescindible 

para la calibración. Previamente a calibrar el sistema, se debe haber introducido en el VNA 

el kit de calibración correspondiente, que contiene los resultados de las medidas exactas 

de las diferentes estructuras. De esta forma, cuando nosotros medimos las estructuras en 

el ISS, el VNA se encarga de comparar los valores del kit de calibración con los obtenidos 

con nuestras medidas y corrige la posible desviación entre ambos mediante un 

procedimiento interno que depende del método empleado [Sischon]. Una vez hecho esto 

el sistema estará preparado para medir lo que queramos garantizando resultados fiables. 

2.2.2 Configuraciones de medida 

Una vez establecido y calibrado el sistema de medida, veremos la configuración más 

adecuada para medir inductores. 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 2.4). 

La configuración con la que se debe realizar la medida se selecciona dependiendo de 

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

cuando uno de los puertos del inductor va a estar conectado directamente a tierra o a un 

punto del circuito final que en alterna pasa a ser tierra, éste deberá ser medido en la 

configuración de un puerto. Si no se da esta condición, el inductor tiene que ser medido en 

la de dos puertos. 
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Puerto 1 Puerto 2 
Puerto 1 

(4 (b) 

Figura 2.4 Configuraciones de uno (a) y dos puertos (b). 

2.2.2.1 Configuración de dos puertos 

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

ninguno de sus puertos va a ser conectado a una tierra de alterna en el circuito de 

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

equivalente x de dos puertos, como veremos en los apartados 2.3 y 2.4. 

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

necesario tener los dos tipos de modelo. Afortunadamente, el de un puerto se puede 

exh-aer a partir de las medidas realizadas en la configuración de dos puertos. El 

procedimiento para llevar esto a cabo es el siguiente: 

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

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

siguientes expresiones: 

3.- Extraer los parámetros del modelo x de un puerto de la misma forma en que se 

exh-aen los de dos puertos. 

2.2.2.2 Configuración de un puerto 

Cuando se mide una bobina de esta manera se asume que va a ser usada en el circuito 

de aplicación final con uno de sus puertos conectado a tierra. Este procedimiento de 

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

sencillo. Sin embargo, presenta el problema de que a partir de las medidas extraídas con 





22 Sistema de medida v caracterización de inductores integrados 

El anillo de guarda: rodea el inductor, une los pads de tierra (G) de ambos 

puertos, y conecta la estructura de medida al sustrato para disminuir la 

influencia del acoplamiento entre puertos sobre la medida del inductor. 

Como ya hemos dicho, las estructuras de medida añaden efectos parásitos, tanto por 

la influencia del sustrato como de las metalizaciones empleadas. Es importante 

identificarlos correctamente para poder sustraerlos después de la medida total que 

realicemos del conjunto estructura de medida más DUT. A continuación se enumeran y 

describen a grandes rasgos los distintos efectos que aparecen: 

Resistencia de contacto (Zc) 

L a  resistencia de contacto representa las perdidas óhmicas que se producen debido al 

contacto entre las puntas y la estructura de medida, y debido a la diferencia de 

metalización que hay entre el sustrato de calibración (ISS), que es oro, y el metal utilizado 

en nuestro dispositivo, que generalmente es aluminio o una aleación del mismo. Esta 

resistencia depende principalmente de la presión que se realice con las puntas sobre los 

pads, y del deslizamiento que se produzca. Para minimizar sus efectos y conseguir un buen 

contacto, algunos estudios recomiendan que este deslizamiento sea igual o mayor a 40 pm 

[AguBeo31. 

Autoacoplamiento (Y,) 

Este efecto caracteriza la parte de señal que pasa del pad de señal al pad de tierra. Su 

influencia depende principalmente de la capacidad que se genera entre los pads y el 

sustrato, que a su vez depende de las dimensiones y estructura de los pads empleados. 

Como veremos más adelante, nosotros hemos empleado los pads que ofrece la fundidora, 

por lo que no se han hecho modificaciones para minimizar este efecto. 

Acoplamiento entre los dos puertos (Zf) 

Las señales entre los dos puertos de la estructura pueden llegar a acoplarse, 

produciéndose entonces unas pérdidas (Zf) entre los pads de ambos puertos. Este 

acoplamiento depende de varios factores: la capacidad a tierra de los pads, las 

características físicas del sustrato, la conexión a tierra del sustrato, y la distancia entre los 

dos puertos. Como veremos después, para minimizar el acoplamiento se ha actuado sobre 

los dos últimos factores, ya que los dos primeros vienen dados por los pads y por el 

proceso tecnológico empleado. 

Resistencia de las pistas de conexión (Zi) 

Para conectar los pads de señal con el dispositivo a medir se utilizan pistas metálicas 

por las que circula la señal. Dichas pistas de conexión generan unas pérdidas óhmicas en 

ambos puertos (Zi, y Zi,). 
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Acoplamiento debido a las pistas de conexión (Yd) 

Junto con las pérdidas óhmicas en las pistas de conexión, se produce un 
acoplamiento entre el metal de las pistas de ambos puertos y tierra (Ydl e Yd2). Este 
acoplamiento se considera muy pequeño para el caso de la caracterización de pasivos, por 
lo que se puede despreciar sin problemas [AguBeo3]. 

Impedancia a tierra (Z,) 

Por último entre el DUT y el contacto a tierra del substrato aparece una impedancia 
Z,. Los efectos del substrato tendrán influencia al introducir un inductor en un circuito, 
por lo que dicha Z, se considerará parte del dispositivo a medir (DUT) y no como un efecto 
parásito a eliminar mediante técnicas de de-embedding. 

En la Figura 2.6 aparece el modelo de impedancias equivalente que recoge todos los 
efectos parásitos descritos. 

Figura 2.6 Modelo de impedancias de una estructura de medida. 

Una vez que se han estudiado los efectos parásitos que aparecen, se han diseñado las 
estructuras de medida tratando de minimizarlos. A continuación se presentan algunas de 
las pautas seguidas: 

1. Los pads utilizados son los que ofrece la tecnología de fabricación. Son 
cuadrados y de ioo pn de lado, lo cual garantiza un deslizamiento suficiente 
de la punta de medida para conseguir un contacto sólido entre la misma y el 
pad. Están formados por todas las capas disponibles en la tecnología, de 
forma que tenga consistencia suficiente para que la punta se deslice 
adecuadamente. De esta manera se minimiza la resistencia de contacto ZC. 

2. La distancia entre pads de señal viene dada por el área del DUT de mayor 
tamaño. En nuestro caso es de 400 pm, suficiente para evitar un acoplamiento 
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del dato de Zi total, modificándolo según un factor de corrección dependiente de la 
longitud de la pista de conexión. 

En la Figura 2.15 se muestra un resumen del proceso de de-embedding empleado en 
este trabajo. 

OPEN 

THRU 

Figura 2.15 Proceso de obtención de las impedancias parásitas. 

Una vez cuantificadas cada una de las impedancias principales que introduce la 
estructura de medida, se restan a la medida total mediante unas rutinas matemáticas 
implementadas con la ayuda del programa IC-CAP de Agilent [ICCAPo6] [Gutieo4]. 

Como se verá en el Capítulo 6, en algunos de los circuitos diseñados conviene que las 
bobinas tengan la salida de ambos puertos hacia el mismo lado. De esta forma evitaremos 
utilizar pistas de interconexión que pueden introducir capacidades y resistencias parásitas 
importantes. Para realizar el de-embedding de este tipo de bobinas no serían válidas las 
estructuras de medida que mostramos en la Figura 2.8. Para estos inductores se empleó el 
mismo método que se acaba de explicar, aplicado a nuevas estructuras de medida 
fabricadas basándonos en las aportaciones de Tiemeijer y Havens en [TieHao3] (ver 
Figura 2.16). Aunque no es el objeto de este trabajo, se observó que el método de de- 
embedding para este tipo de inductores podría ser mejorado, ya que aparecen nuevos 
efectos parásitos asociados a la cercanía entre los pads de señal y a las líneas de 
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Factor de caiidad 

Frecuencia (Hz) 

Figura 2.17 Degradación del factor de calidad con el número de medidas realizadas 
sobre la misma bobina ( r E x F 9 0  pm, w=6 pm y n=3.5 vueltas). 

Frecuencia (Hz) 

Figura 2.18 Degradación de la inductancia con el número de medidas realizadas 
sobre la misma bobina ( r E x F 9 0  pm, w=6 pm y n=3.5 vueltas). 

Algunos ensayos realizados en otros trabajos [Gutieo4] demuestran que los errores 
más importantes son los debidos al desgaste de los componentes (4.4% del error total) y 
los introducidos en el proceso de fabricación (95% del error total). Nosotros podemos 
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controlar el primero de ellos, teniendo en cuenta el número de veces que medimos un 
componente, y cambiando de chip cuando se considere elevado este número de medidas. 
Para estudiar el desgaste de los pads de conexión se realizaron más de 50 medidas 
sucesivas de un inductor determinado. Para cada medida se calculó la inductancia y el 
factor de calidad, comprobando que el sistema continuaba calibrado 

Los gráficos de la Figura 2.19 muestran la degradación de las curvas del factor de 
calidad y la inductancia de la bobina al ir aumentando el número de medidas. Vemos que 
esta degradación se refleja más claramente en el factor de calidad, que para la medida 
número 24 no sólo se ha degradado en cuanto a magnitud sino que se ha trasladado en 
frecuencia (ver Figura 2.19). Este deterioro no afecta tanto sin embargo a la medida de la 
inductancia, que apenas vana con el número de medidas. A la vista de los gráficos, 
nosotros tomaremos la precaución de no medir el mismo dispositivo más de diez veces. De 

esta forma se evita introducir errores añadidos debido al desgaste de los componentes. 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura 2.19 Factor de calidad e inductancia tomados en la medida número 1,24 y 35 
del inductor. 

Puesto que no se posee ningún control sobre el proceso de fabricación de los 

dispositivos, y los errores que introduce el sistema de caracterización quedan 
enmascarados por las tolerancias de fabricación, consideraremos que el sistema es fiable. 

2.3 Modelo equivalente clásico 

Una vez que tenemos los parámetros S medidos, el siguiente paso es obtener un 

circuito equivalente del inductor que pueda ser incluido en herramientas de simulación 
como SPICE o ADS con el resto del circuito integrado diseñado. Por tanto debemos hallar 
los valores de los componentes del circuito equivalente, de forma que la respuesta de éste 
coincida con las medidas de las bobinas. 

Para esto utilizaremos el modelo clásico, que está basado en los fenómenos físicos 

estudiados en el capítulo 1 (ver Figura 2.20). 
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Figura 2.20 Modelo clásico de dos puertos para inductores espirales integrados. 

En serie con la inductancia deseada, Ls, aparece una resistencia, Rs, que modela las 
pérdidas óhmicas generadas por E,(t) (ver Figura 1.2). El condensador CP da cuenta del 
acoplamiento capacitivo generado por E,(t) y E,(t). El resto de los elementos que aparecen 
en el circuito describen los efectos del sustrato. En particular, los condensadores COX, y 
COB modelan las capacidades del óxido existente entre la espiral y el sustrato, mientras 

que CSUB~ y Csm2 dan cuenta de la capacidad del sustrato. Por último Rsu~i y Rsm2 modelan 
las pérdidas óhmicas en el sustrato. 

El circuito equivalente de la Figura 2.20 no es simétrico debido a que el layout de la 
propia inductancia integrada es sólo 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 caracterización 
proporcionará valores de COX,, CSUB, y R s ~ B ,  ligeramente diferentes a los de COB, CSUB, y 

RSUB~. 

2.4 Proceso de caracterización 

Para el diseñador de RF es muy útil contar con un método rápido y robusto para 
exh-aer los parámetros del modelo equivalente a partir de las medidas. En este apartado 
repasaremos el método clásico empleado por la mayoría de autores y explicaremos la 
nueva propuesta que se ha desarrollado en este trabajo. 

2.4.1 Procedimientos clásicos 

El primer paso para caracterizar la bobina será la transformación de los parámetros 

S(@) en parámetros Y(@). Esto es necesario porque el circuito mostrado en la Figura 2.21 
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se puede considerar como la conexión de tres elementos de dos puertos definidos por sus 
admitancias: YL, YSUB~, e YSUB~ [YuRyL96]. 

Figura 2.21 Admitancias en el modelo de dos puertos para inductores espirales 
integrados. 

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

El conocimiento de Y, permite caracterizar el circuito de la Figura 2.21 ya que las 

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

Estas ecuaciones son importantes porque nos permiten separar la admitancia YL, que 
incluye sólo tres elementos (Ls, Rs, y Cp) de YSUB, e YSUB, que están asociados al resto de 
parámetros desconocidos (Com, CSUBI y RSUBJ y (COB, CSUB, y Rsm) .  

El método más sencillo para la extracción de los valores de los elementos circuitales 
que modelan la bobina pasa por un proceso de ajuste aplicado a las admitancias YL, YSUB~ e 

Y s u ~ ~  individualmente. En particular, el procedimiento de ajuste aplicado a YL determina 
los valores de Ls, Rs, y CP, como aquellos valores que minimizan la cantidad: 
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donde YL(w~) es la admitancia dada por la ecuación 2.4 e YL'(Ls, Rs, Cp, mi) es la admitancia 

evaluada a partir del circuito equivalente de la Figura 2.21. El resto de elementos del 
circuito equivalente se extraen de forma similar. 

Uno de los principales inconvenientes de este proceso de caracterización es que es 
difícil conseguir ajustar los valores extraídos a las medidas para un rango amplio de 
frecuencias. Para conseguirlo, muchos autores utilizan complicados algoritmos iterativos 
de optimización que requieren mucho tiempo de cálculo y conllevan a menudo problemas 
de convergencia [ZheLio3][ZhaMao3] [MaDePoó][WaMeFo4] [GaoYuoó]. 

Por otro lado, al emplear un ajuste por mínimos cuadrados no se tiene una visión 
física de cómo se relacionan las medidas del inductor con los elementos del circuito 
equivalente. Esto puede llevar a dar valores de componentes que, si bien hacen que el 
circuito equivalente se ajuste correctamente a las medidas, no tengan significado físico 
alguno. Esto podría representar un problema importante si queremos obtener un modelo 

paramétrico del inductor. Como veremos en el capítulo 4, con este modelo se obtienen 
expresiones cerradas que dependen de los parámetros geométricos y tecnológicos de la 
bobina para cada componente del circuito equivalente. Por lo tanto es importante extraer 
adecuadamente los parámetros de las medidas, para así contar con valores de referencia 
que tengan sentido físico con los que poder evaluar los obtenidos con el modelo 
paramétrico. 

Nosotros hemos ideado una nueva metodología de caracterización que solventa 
estas dificultades si se observan determinadas condiciones. 

2.4.2 Nuevo método de extracción de parámetros 

Partiremos de las expresiones para el cálculo de las admitancias a partir de los 
elementos que forman el circuito equivalente de la bobina: 
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Comenzaremos con los elementos de la rama principal YL. Teniendo en cuenta que 
valores tipicos de RS y LS son, respectivamente, unidades o decenas de ohmios y unidades 
de nanohenrios, la ecuación (2.8) se puede simplificar suponiendo que R S ~ < < W ~ . L S ~  para 
el intervalo de frecuencias en que trabajamos: 

Como veremos más adelante en este apartado, la capacidad Cp afecta al 
funcionamiento del inductor a frecuencias altas, por tanto podemos obtener el valor de LS 

a partir de la parte imaginaria de YL a frecuencias bajas: 

Una vez conocido LS es fácil obtener los otros dos elementos de la rama principal, RS y 
CP, despejando en las partes real e imaginaria de YL respectivamente: 

Para obtener los elementos de la rama a tierra de entrada partiremos de la expresión 
de ZSUB~, que obtendremos invirtiendo (2.9). Teniendo en cuenta que CSUB es del orden de 
fF, y R S ~ B  es menor de i K Q  podemos asumir que el resultado de o2.Cs~.Rsu$ es 
considerablemente menor que la unidad. Por tanto podemos obtener R s ~ B ,  evaluando su 
parte real a frecuencias bajas: 

Por tanto sólo nos queda despejar COX, y CSUB, de la parte imaginaria de ZSUB,. Para 
calcular la capacidad del óxido utilizaremos la expresión paramétrica de un capacitor 
plano paralelo sencillo. Trabajos anteriores [Pino021 demuestran que esta expresión 
estima correctamente el valor de COX, extraído de las medidas. Por tanto será: 
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donde c,.cox es la permitividad del óxido, A es el área ocupada por el inductor y tox es el 
grosor de la capa de óxido que hay entre el metal y el silicio. 

Como ya se sabe, la impedancia que presenta el sustrato es la suma de la de COX, y el 
paralelo de R s ~ B ,  y CSUB,. Si a la expresión completa (2.15) le quitamos la impedancia que 

presenta Coxi obtendremos otra expresión que llamaremos ZSUB~' de la que es fácil obtener 

CSuBi: 

Todos los cálculos se volverían a repetir para obtener los componentes de la otra 
rama a tierra de la bobina, COX,, R s ~ B ,  y CSUB,. Los resultados no son exactamente los 
mismos debido al underpass. Esto afecta principalmente a COX,, que aumenta ligeramente 

debido a la capacidad que añade esta pista de metal, tal y como muestra la ecuación 
(2.22): 

Cox 2 = Cox 1 + &o . &OX . &ND (2.22) 

t~~ UND 

donde A ~ D  es el área del underpass y ~ O ~ U N D  la distancia del mismo al sustrato. 
Utilizando este nuevo valor de la capacidad del óxido y ZSUB, exh-aída de las medidas 
podemos hallar RSUB, y CSUB, con las ecuaciones (2.16) y (2.21) respectivamente. 

Con las ecuaciones (2.12), (2.13), (2.14), (2.16), (2.17) y (2.21) ya tendríamos los 
valores de los distintos componentes del modelo equivalente, pero en función de la 
frecuencia (excepto para el caso de COX). Algunos autores llegan a ecuaciones similares a 
las obtenidas hasta ahora, y exh-aen los valores de los componentes mediante 
aproximaciones lineales [NikMeg8][DiLaBo5][KaGiSo5][HuJiBo6]. Sin embargo la 

solución hallada así depende mucho del rango de frecuencias elegido para hacer el ajuste 
lineal, que incluso puede variar de una bobina a otra. 

Nosotros determinaremos a qué frecuencia se escoge el valor de cada elemento 
estudiando su influencia en el funcionamiento global del inductor. 

Comenzamos con LS y Rs. Ambos parámetros determinan la subida de la curva del 
factor de calidad y su pico máximo. De estos dos elementos es RS el que tiene más 
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influencia, puesto que LS vana muy poco con respecto a la frecuencia. Esto lo podemos ver 
en la Figura 2.22 para el caso de una de las bobinas fabricadas en la tecnología de 0.35 pm 
de AMS. Tiene un radio externo de 90 pm, 4.5 vueltas y 6 pm de ancho de pista. 

Frecuencia (GHz) 

Figura 2.22 Inductancia extraída de las medidas según la ecuación (2.12). 

Aunque la expresión (2.12) se ha conseguido simplificando a baja frecuencia, para 
evaluar LS tomaremos el valor en la zona constante de la curva, ya que la inductancia 
apenas vana con la frecuencia. 

La Figura 2.23 muestra cómo vana el factor de calidad conforme variamos el valor de 
la resistencia Rs. La línea continua representa la curva medida, y las otras tres son las 
curvas obtenidas con el circuito equivalente extraído para distintos valores de la 
resistencia serie. Como vemos, pequeñas variaciones de 0.4 en su valor modifican 
sustancialmente el funcionamiento de la bobina. 

Vemos que el valor que mejor estima tanto el valor de Q máximo como la frecuencia 
al que éste se da es el máximo de Rs, por lo que será el que tomaremos en nuestro método 
de extracción de los parámetros. 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura 2.23 Variación del factor de calidad en función de la resistencia RS extraída. 
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El valor de CP, como ya dijimos antes, afecta en el funcionamiento del inductor a alta 

frecuencia, de manera que influye en el último tramo de frecuencias de la curva de Q. Por 

tanto para hallar su valor utilizaremos en la ecuación 2.14 la frecuencia que hace que la 

curva del factor de calidad del modelo extraído corte el eje de Q=o en la misma frecuencia 

que la medida. Es decir, evaluaremos CP a frecuencias altas y de forma que la curva 

extraída tenga la misma frecuencia de resonancia V R ~ )  que la medida. En la Figura 2.25 se 

puede ver que conforme la frecuencia de evaluación de CP se acerca a f~ el resultado 

mejora. Sin embargo, para algunos de los inductores fabricados y medidos la frecuencia de 

resonancia es mayor de lo  GHz, que es el valor máximo medido con nuestro VNA. Esto 

significa que para predecir exactamente la frecuencia de resonancia de un inductor con 

este método de extracción, se debe disponer de datos medidos hasta, como mínimo, f ~ m .  

Si no es así, como ocurre en el inductor que se está empleando como ejemplo, se tomará el 

valor de la capacidad en la frecuencia máxima de medida, que en nuestro caso es lo  GHz. 

l 
1 10 

Frecuencia (GHz) 

Figura 2.24 Capacidad CP extraída de las medidas según la ecuación (2.14). 

1' 
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Frecuencia (GHz) 

Figura 2.25 Variación de Q y L en función de la capacidad CP extraída. 

Por último quedan la resistencia y la capacidad del sustrato. La Figura 2.26 muestra 

la variación de los elementos extraídos con la frecuencia según las ecuaciones (2.16) y 

(2.21). Como dijimos, la resistencia debe evaluarse a frecuencias bajas y la capacidad a 
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frecuencias altas. El valor de Rsm, sin embargo, vana mucho en el rango cercano a la 

frecuencia nula, reduciéndose a menos de la mitad antes de alcanzar 1 GHz para el caso de 

la bobina que utilizamos de ejemplo. Vemos en la Figura 2.27 que esta variación cambia 

completamente el perfil del factor de calidad, ya que determina su pendiente de bajada. 

Tomaremos como referencia su valor en continua, el valor a la frecuencia a la que el factor 

de calidad se hace máximo y el valor intermedio entre ambas. Vemos que este último, que 

todavía cumple los requisitos para llegar a la ecuación (2.16), es el que mejores resultados 

proporciona, y por tanto es el que se utilizará en nuestro método de extracción. 

Como ocurría con Cp, C S ~  influye principalmente en la frecuencia de resonancia de la 

bobina, y casi no modifica el factor de calidad (ver Figura 2.28). Procederemos como ya 

hicimos con la otra capacidad, tomando para evaluar Csm la frecuencia a la que el modelo 

extraído resuena a la vez que la medida. Como nos ocurrió entonces, no se consigue 

exactamente que resuenen a la vez debido a que para la bobina de ejemplo f~os es mayor 

de lo  GHz. 

1 1 o 
Frecuencia (GHz) 

-80, 
1 10 

Frecuencia (GHz) 

Figura 2.26 RSUB y CSUB extraídas de las medidas según las ecuaciones (2.16) y (2.21). 

Figura 2.27 Variación de Q y L en función de la resistencia RSUB extraída. 
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Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura 2.28 Variación de Q y L en función de la capacidad CSUB extraída. 

L a  Tabla 2.1 recoge de forma resumida las frecuencias a las que se deben evaluar los 
distintos componentes para la correcta extracción del circuito equivalente. 

Tabla 2.1 Resumen del proceso de elección de frecuencias 

Componente Frecuencia de cálculo 

Ls frecuencia baja (constante) 

Rs frecuencia de R S ~ M A X  

CP frecuencia de resonancia  RES) 

Cox valor constante 

R s u ~  frecuencia de QM&Z 

CSUB frecuencia de resonancia  RES) 

L a  Tabla 2.2 recoge los valores extraídos con el nuevo método para el caso de la 
bobina que hemos usado como ejemplo, y la Figura 2.29 compara las curvas medida y 
extraída. En el caso del factor de calidad, el error relativo que se produce es menor al 10% 

en la mayor parte del rango de frecuencias. Sólo es mayor para puntos por encima de 6 

GHz, y como ya se ha dicho anteriormente, esto es debido a que la frecuencia de 

resonancia en este caso no está dentro del rango de medida del VNA, lo que impide extraer 
las capacidades parásitas con exactitud. En el caso de la inductancia, el error sólo supera el 
5% para frecuencias cercanas a la frecuencia de resonancia. 
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Tabla 2.2 Parámetros extraídos para L6 

En el Anexo A se pueden ver los resultados del método para las lo  bobinas fabricadas 

(ver Tabla 1.2 en Capítulo 1). Si nos quedamos con las que tienen frecuencia de resonancia 

cercana a los lo  GHz observamos el mismo comportamiento que vimos en la Figura 2.29 

para el caso de L6. Para comprobarlo se han tenido en cuenta cuatro parámetros básicos 

en los que se puede descomponer la curva del factor de calidad, de forma que la 

caracterizan y definen completamente: 

su valor a frecuencia muy baja (0.5 GHz) (QDc), 

su valor de pico (Qm),  

la frecuencia a la cual se obtiene Q m  (f~m), 

y la frecuencia de resonancia h). 

Modelo extraído 

Frecuencia (GHa) Frecuencia (GHa) 

Figura 2.29 Factor de calidad e inductancia medida y extraída con el nuevo método, y 
errores relativos cometidos en la extracción para la bobina L6. 
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En la Figura 2.30 se comparan los valores de estos cuatro factores obtenidos 

directamente de las curvas medidas, con los obtenidos de las curvas generadas a partir del 

modelo extraído con el nuevo método de caracterización. En nuestro caso, sustituiremos la 

frecuencia de resonancia por el valor del factor de calidad a 10 GHz ( Q ~ ~ G H ~ ) ,  puesto que 

todas las bobinas medidas resuenan a frecuencias superiores, como ya se comentó 

anteriormente. L a  Tabla 2.3 recoge el rango de parámetros geométricos que abarcan las 

bobinas representadas en la Figura 2.30. 

Tabla 2.3  Parámetros geométricos de las bobinas de la Figura 2.30 

o 1' 
O 2 4 6 8 10 

Valores medidos 

Figura 2.30 Comparación de los valores medidos y extraídos con el método 
propuesto para L5, L6, L7, L8, L9 y L i o  (ver Anexo A). 

Puede verse que el error relativo que se comete en la estimación de QDC y Q- es 

menor del 10% para todas las bobinas. Este error aumenta ligeramente si nos fijamos en 

f Q m ,  alcanzando el 12% para el peor caso. Para Q ~ G H ~  el error crece todavía más, aunque 

ya vimos que esto se solucionaría si dispusiéramos de datos medidos a frecuencias más 

altas. 

L a  Figura 2.30 incluye 6 de las l o  bobinas fabricadas. En el Anexo A podemos 

comprobar que 3 de las 4 no incluidas en la gráfica (Li,  L2 y L3) presentan una frecuencia 

de resonancia muy superior a los l o  GHz máximos de los que poseemos datos medidos. 

Estos resultados no se han incluido porque, como hemos visto, para estos casos las 

capacidades del modelo equivalente están mal calculadas. 
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Aparte de esto, se puede observar que para estas mismas bobinas el error que se 
comete en frecuencias muy bajas es mayor que para las que representamos en la Figura 
2.30. Esto es debido a que son bobinas con anchos de pista mayores, de 18 o 20 pm, y por 
tanto comienzan a aparecer en la bobina efectos de segundo orden como por ejemplo el 
efecto pelicular. Estos hacen que se redistribuya la corriente por la pista y cambian el valor 
de la resistencia con la frecuencia. Aunque en algún caso alcanza valores del 40%, hay que 
tener en cuenta que el error es relativo, y está siendo calculado para valores de Q muy 

pequeños (ver Li en Anexo A). Por tanto consideraremos que el método de extracción 
sigue siendo válido para bobinas de pistas anchas. 

La cuarta bobina (L4) tampoco ha sido incluida en la gráfica anterior. En este caso, 
como se puede observar en la Figura 2.31, el factor de calidad extraído difiere del medido 
en toda la pendiente de subida de la curva. Mirando el layout vemos que se trata de una 

bobina con vueltas hasta el centro de la espira, lo que conlleva un fuerte efecto eddy en su 
funcionamiento tal y como vimos en el capítulo introductorio. Para bobinas de este tipo el 
método de extracción no funciona porque el modelo equivalente elegido no incluye 
componentes dependientes de la frecuencia. Habría que buscar otro modelo equivalente 
que incluya nuevos elementos que recojan la variación de la resistencia RS con la 
frecuencia. En cualquier caso las bobinas con metal hasta el centro de la espira no son 
recomendables debido a que la influencia del efecto eddy degrada considerablemente su 

calidad [LoSaCoo]. 

1 10 

Frecuencia (GHz) 

Figura 2.31 Layout de Lq y errores relativos cometidos con la extracción de 
parámetros en el factor de calidad y en la inductancia. 

2.4.3 Variación de Q con respecto a los componentes 

extraídos 

En este apartado se recoge, a modo de resumen, la influencia de cada uno de los 
componentes del modelo equivalente en el factor de calidad del inductor. Esto viene muy 
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bien para entender el significado de cada uno de los elementos del circuito, como veremos 
más adelante en el capítulo 4 cuando se hable del modelo paramétrico. 

Como hemos visto, cada elemento del circuito equivalente influye de una manera 
diferente en cada tramo de la curva de Q. Esto queda recogido de manera esquemática en 

los gráficos de la Figura 2.32, en los que se ve la variación de cada uno de los parámetros 
anteriores según el valor de los componentes del modelo equivalente. 

nH, ohm, fF 
1 10 100 

nH, ohm, fF 

nH, ohm, fF nH, ohm, fF 

Figura 2.32 Influencia de los elementos del circuito equivalente en Q. Resultados 
parauna bobina de r ~ x ~ = i 3 0  pm, n=3.5 vueltas, w=18 pm y s=z pm. 

Como se puede ver, tanto Q D ~  como Q m  dependen principalmente de Rs y de Ls, por 
lo que podemos decir que la inductancia y las pérdidas resistivas en las pistas son las que 
determinan la pendiente de subida del factor de calidad. Vemos también como f Q m  viene 

marcada por Rs (pendiente de subida) y que RSUB tiene mucha relevancia en la bajada de la 
curva. Como vimos, las capacidades Cp y CSUB tienen gran influencia en f ~ m ,  peso que 

comparten en gran medida con las pérdidas resistivas asociadas al sustrato. 

En este capítulo se ha visto en qué consiste el proceso de medida y caracterización de 
un inductor integrado. Por un lado se ha descrito el sistema de medida utilizado, las 
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estructuras de medida diseñadas, y la técnica empleada para el proceso de de-embedding. 
A partir de los parámetros S obtenidos, hemos visto cómo se exh-aen generalmente los 
valores de los componentes del modelo equivalente del inductor, y se ha presentado el 
nuevo método desarrollado [GoPiGo7b], que se ha verificado con las medidas de los 
inductores fabricados. El siguiente paso en nuestro estudio será la búsqueda de nuevos 
métodos para conocer el funcionamiento de los inductores sin necesidad de fabricarlos y 
medirlos. El más empleado de estos métodos es la simulación electromagnética, que se 
analiza en profundidad en el siguiente capítulo. 



Capítulo 3 Simulación EM con 
Momentum 

3.1 Introducción 

Hasta hace no mucho tiempo, la única manera de conocer las prestaciones exactas de 
un inductor era fabricarlo y medirlo posteriormente. Así, para conseguir una librería de 
inductores de la que echar mano para el diseño de los circuitos, se debían fabricar y medir 
previamente todas las bobinas pertenecientes a la librería. Esto conlleva un gasto enorme 
de dinero y tiempo, y además no asegura que las bobinas fabricadas satisfagan los 
requisitos del diseñador. 

Una posible solución sería contar con expresiones analíticas que predigan la 
respuesta del inductor en función, por ejemplo, de sus características geométricas y de los 
datos de la tecnología. Sin embargo no es fácil encontrar ecuaciones que tengan en cuenta 
todos los efectos que aparecen en las bobinas, y esta tarea, como veremos, sigue siendo 
objeto de numerosos estudios hoy en día. Este tema se tratará en profundidad en el 
capítulo siguiente, donde propondremos un modelo paramétrico como solución. 

Otro modo de conocer la respuesta de un inductor sin necesidad de fabricarlo es 
utilizar simuladores electromagnéticos (EM). Estas herramientas, para ser realmente 
útiles, deben proporcionar resultados fiables en un tiempo no muy elevado, y tienen que 
ofrecer cierta flexibilidad permitiendo la simulación de estructuras más o menos 
complejas. Todo esto depende principalmente de la técnica numérica que se emplee para 
resolver el problema EM y el algoritmo que se utilice para implementar dicha técnica. Si 
clasificamos los simuladores EM según el coste computacional, se tiene que los 
simuladores tridimensionales (3-D) necesitan muchos más recursos que los planares. Esto 
se debe a que emplean generalmente el método de los elementos finitos (como HFSSTM de 
Ansoft), teniéndose en cuenta todos los posibles efectos EM que aparecen en la estructura 
que se simula. Por otro lado, los simuladores planares 2.5-D emplean normalmente el 
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método de los momentos (como MomentumTM de Agilent), que requiere menos recursos 

computacionales pero sólo permite definir conductores bidimensionales. Esto implica que 

los resultados sólo proporcionan campos y corrientes en los planos definidos en el layout 

[RobLuoi]. 

De entre todos ellos, en este trabajo se ha utilizado Momentum, que es el simulador 

electromagnético planar de Aduanced Design System (ADS) de Agilent Technologies, en 

sus versiones 2002-C, 2003-Ay 2004-A. 

En este capítulo conoceremos a fondo las funciones principales del programa, 

centrándonos en aquéllas que determinan la correcta simulación de los inductores. Como 

veremos, una de estas funciones es la configuración de las capas que componen el 

sustrato. Por tanto antes de nada describiremos brevemente qué elementos ofrece la 

tecnología en la que vamos a fabricar nuestros inductores. 

3.2 Estudio de la tecnología 

Como ya se ha comentado anteriormente, hemos elegido la tecnología de 0.35 pm 

SiGe-BiCMOS (S35D4M5) de Austria Micro Systems (AMS) [AuMiSy], ya que ofrece 

buenas prestaciones con un coste no muy elevado. 

En la Figura 3.1 podemos ver un esquema del corte transversal del sustrato 

correspondiente a esta tecnología. Puesto que estamos tratando el diseño de bobinas nos 

interesan las capas metálicas. Como podemos ver, contamos con cuatro niveles de metal, 

de los cuales los tres inferiores tienen un grosor y una conductividad similares, y el cuarto 

es más grueso y más conductivo que el resto. Esto, junto con el hecho de que es el nivel 

superior y por tanto genera una capacidad parásita con el sustrato menor, hace que este 

metal sea el más adecuado para el diseño de bobinas. 

La propia fundidora proporciona un kit de diseño que contiene, entre otras cosas, 

librerías de pasivos. En el caso de los inductores, sólo unos cuantos ofrecen buenas 

prestaciones a frecuencias por encima de los 5 GHz. Además todos ellos son cuadrados, 

que como es sabido no es la geometría que optimiza el funcionamiento del inductor 

[LiSoKo2]. Así, cuando el diseñador necesita una bobina para un circuito determinado, 

puede que no encuentre ninguna apropiada entre las que ofrece el kit, bien porque no 

tienen el valor de la inductancia o factor de calidad que requiere, o bien porque este no 

está centrado en el rango de frecuencias que interesa. 
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1 1 1 Metal 4 

Vía 1 Óxido 
r-1 Metal i 

Figura 3.1 Esquema del corte transversal de la tecnología AMS 0.35 m. 

Un ejemplo de esto puede verse en la Figura 3.2. En este caso necesitábamos un 

inductor de 2 nH para trabajar a una frecuencia de 5 GHz. Como podemos ver, el inductor 

que nosotros diseñamos mejora claramente las prestaciones del más apropiado de entre 

los que ofrece el kit de diseño. 

1 1 o 
Frecuencia (GHz) 

Figura 3.2 Comparación del Q de dos inductores de 2 nH. 
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Por tanto conviene generar nuevas librerías con bobinas optimizadas para ofrecer alto 
factor de calidad para un rango amplio de inductancias y frecuencias de trabajo. Para ello, 
como se ha dicho en la introducción, utilizaremos el simulador EM Momentum. 

3.3 Configuración de Momentum 

3.3.1 El método de los momentos 

Como ya dijimos antes, Momentum está basado en el método de los momentos MOM 
(Method Of Moments) [Momeno4]. 

En general, la técnica del MOM comienza planteando la formulación integral de las 
ecuaciones de Maxwell sobre la distribución de corrientes en las pistas metálicas 
[Bohano3]. Esta ecuación integral se resuelve discretizando la distribución de corrientes 
en las superficies de metalización. El sustrato se caracteriza mediante la función de Green, 
incluyendo los efectos electromagnéticos en el material (silicio en nuestro caso). De esta 
forma, se tienen en cuenta las capacidades con el sustrato semiconductor así como las 
corrientes de torbellino (eddy) inducidas. 

En la Figura 3.3 se ilustra este método [VanHeoi]. La estructura metálica se 
descompone en una pila de capas con lados infinitos y en patrones de metalización finitos. 
A estos últimos se les aplica un mallado utilizando celdas rectangulares, triangulares o 

poligonales en general (ver Figura 3.3 (a)). A partir de este punto se transforman las 
ecuaciones de Maxwell en ecuaciones integrales mediante la imposición de las condiciones 
de contorno de estas estructuras. Utilizando las funciones rooftop definidas sobre cada 
celda del mallado, se modelan las corrientes superficiales de las pistas metálicas, tal y 
como se ilustra en la Figura 3.3 (b). 

Mediante la aplicación del procedimiento de test de Galerkin se imponen las 
condiciones de contorno. Con este paso se obtiene una ecuación de matrices de 
impedancia como la indicada en la Figura 3.3 (c). 

En la Figura 3.3 (d) se muestra una posible interpretación de esta ecuación en 
términos de un modelo de circuito equivalente. En el mismo, los nodos se corresponden 

con cada una de las celdas del mallado, conteniendo la carga de cada una. Se utiliza un 
condensador a tierra en cada nodo para modelar el acoplamiento eléctrico asociado en 
cada celda. Los nodos se interconectan entre sí mediante ramas que transmiten el flujo de 
corriente entre celdas. En cada una de estas ramas se utiliza un inductor para representar 
el acoplamiento magnético asociado a las corrientes y una resistencia para representar las 
pérdidas en el conductor. 
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Puesto que todas las bobinas que utilizamos en este trabajo tienen un ancho de pista 
mayor que la profundidad del metal (w>t), al aumentar la frecuencia siempre aparecerá 
antes el efecto de borde que el efecto pelicular (entendidos estos tal y como los interpreta 
el simulador). Esto queda reflejado en la Figura 3.5 para el caso de una bobina de 6 pm de 
anchura, que es lo mínimo que tendrán los inductores de la librería generada en este 
trabajo. 
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=sto esto, en todas las simulaciones seleccionaremos la opción edge mesh con el fin 
de obtener resultados más parecidos al funcionamiento real de un inductor. 

3.3.3.2 Aproximaciones en el grosor del metal. Efecto skin 

Momentum, al ser un simulador basado en el método de los momentos, considera 

una capa de metal como un conductor infinitamente delgado. El parámetro t, que es el 
grosor del metal, sólo se tiene en cuenta para calcular las pérdidas en el conductor, pero 
no en la simulación EM real [Momeno4][Harrg3]. 

Para tratar de dar solución a este problema, un conductor con un grosor finito puede 
ser simulado en Momentum de dos formas distintas: con una aproximación de grosor cero 

(sheet approach) o con una aproximación de grosor finito (thick approach) [Perezgó] 
[Wilsoo2] [TrGrRo4]. 

Con la primera forma un conductor 3D es modelado como un conductor plano 
usando el modelo de impedancia de superficie Zs (t, a, o), donde t es el grosor real del 
metal, a es la conductividad del metal y o es la frecuencia angular (ver Figura 3.8 (a)). La 

impedancia de superficie Zs tiene en cuenta el grosor y la dependencia con la frecuencia de 
las pérdidas del conductor (efecto skin). Las corrientes en baja frecuencia se propagarán 
en toda la sección del metal. En alta frecuencia aparece el efecto pelicular que provoca que 
las corrientes se distribuyan en la superficie del conductor. Teniendo en cuenta este 
fenómeno, la presente aproximación considera que las corrientes sólo se propagarán en 
una parte de la superficie de la pista (SS), como se indica en la Figura 3.8 (a). 

(a) Grosor cero (b) Grosor finito 

Figura 3.8 Modelado de conductores y distribución de corrientes a alta frecuencia. 

Con la aproximación de grosor finito se considera un conductor grueso como dos 

capas de metalización, cada una caracterizada por Zs(t/2, a, o). Ambas capas son 
separadas por una vía definida como conductor perfecto y de grosor t como muestra la 
Figura 3.8 (b). De esta forma, las corrientes en baja frecuencia se propagarán en toda la 
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sección de la capa de metalización, y las corrientes en alta frecuencia se propagarán en una 

doble capa superficial (ver Figura 3.8 (b)). 

Aparte de las diferencias en cuanto a la distribución de las corrientes, si los 

conductores se modelan como una capa de espesor nulo, las distancias de los metales al 

sustrato no se definen de manera correcta. Esto se debe a que no se tiene en cuenta el 

grosor del metal en la pila de capas que componen el sustrato [GoKhPo5]. Por tanto, la 

aproximación de grosor finito tendrá en cuenta correctamente las distancias al sustrato 

semiconductor, ya que introducimos una vía con el grosor real entre las dos capas del 

mismo metal. De esta forma serán correctamente simuladas las capacidades parásitas 

entre la espira y el sustrato y entre las propias pistas de metal. Como consecuencia, el 

factor de calidad estará centrado en la frecuencia correcta. 

Versiones anteriores de Momentum sólo modelaban conductores de grosor cero. Si el 

usuario quería utilizar la otra opción, se debían incluir manualmente en el archivo del 

sustrato las dos capas de metal de grosor t/2 separadas por una vía de grosor t. Sin 

embargo, en las versiones actuales el simulador incluye lo que llama una expansión 

tridimensional del metal, que se puede realizar automáticamente. Esta expansión se puede 

realizar hacia abajo (down) o hacia arriba (up), tal y como muestra la Figura 3.9. En el 

primer caso la capa de dieléctrico insertada entre las dos capas de metal tiene las 

propiedades de la vía que está inmediatamente por debajo del metal. En el otro caso la 

capa adoptará las propiedades de la vía que está por encima del metal. 

u-- 
A A A 

DOWN U P 

Figura 3.9 Expansión 3D automática para conductores de grosor ñnito. 

3.3.4 Definición del sustrato 

Como se ha visto en este capítulo, Momentum es un simulador bidimensional. Esto 

implica que la pila de capas que componen el sustrato no se dibuja directamente en el 

layout, sino que se define mediante un archivo de texto. En él se especifica de manera 

ordenada el número de capas que forman el sustrato, así como su grosor y propiedades 

eléctricas. 

En Momentum la definición de este medio se lleva a cabo describiendo, por un lado, 

las capas de sustrato y, por otro, las capas de metalización, tal y como se denominan 

dentro del simulador. Las primeras definen el medio dieléctrico, planos de tierra, 
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cubiertas, aire u otros materiales, y las segundas son las capas conductoras que se 

encuentran entre las de sustrato. De esta forma, a cada capa de layout trazada en el 

entorno de diseño del simulador se le asigna una de las de metalización, de manera que las 

capas del layout dibujadas en el circuito quedan posicionadas correctamente dentro del 

sustrato. 

3.3.4.1 Capas de sustrato 

En cualquier sustrato que se defina en Momentum deben aparecer dentro de las 

capas de sustrato dos capas básicas: 

GND, que en nuestro caso constituye el plano inferior del sustrato. Se define 

como closed boundary, y puede representar el plano de tierra u otros límites 

cerrados. Su grosor es nulo. 

Espacio libre (Free-Space), que representa el plano superior en la definición 

del sustrato. Se define en el programa como open boundary, y sirve para 

representar una capa de grosor infinito, como el aire. 

El resto de las capas son propias de la tecnología que se utilice, y en nuestro caso 

serán las siguientes: 

Sustrato semiconductor de silicio (wqfer), dopado tipo P, poco resistivo @ - 
19 Ocm) y con un grosor mayor de 700 pm. 

Dióxido de silicio, que se deposita entre las capas de metalización y tiene 

grosor finito. 

Pasivación, que es depositada en último término para proteger la superficie 

del circuito de posibles contaminantes que puedan empeorar el 

funcionamiento del circuito [WesEs88]. 

En la Figura 3.10 se puede apreciar el cuadro donde se introducen los parámetros 

característicos de las capas de sustrato. Se trata de un ejemplo de un sustrato de silicio 

genérico, donde aparecen las cinco capas que acabamos de ver. 
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al ir aumentando la densidad de mallado solamente se daba para el valor de la 
inductancia. Sin embargo, el factor de calidad máximo seguía mejorando conforme 
aumentábamos el número de celdas, sin llegar a desembocar en un valor constante. 

Con la versión 2oo3C y posteriores este problema se solventó, como queda reflejado 

en la Figura 3.12. Aquí se puede ver el funcionamiento de un inductor de 130 pm de radio 
externo, una vuelta y media, y 18 pm de ancho de pista. Con la versión antigua el pico 
máximo del factor de calidad aumentaba conforme aumentaba la densidad. Con la nueva 
sin embargo, el valor por defecto, que es 20 celdas por longitud de onda, es suficiente para 
asegurar resultados precisos. 

-0- Versión antigua 
- -A- -Versión nueva 

1 0 1 ,  , , , , , , , , , , , , , l 
200 400 600 800 1000 1200 1400 

Número de celdas por longitud de onda 

Figura 3.12 Comparación del comportamiento de las dos versiones utilizadas con 
respecto a la densidad de mallado. 

La Figura 3.13 muestra el factor de calidad y la inductancia simulados del inductor 
que vimos antes, para tres densidades de mallado diferentes: 20 (línea continua), 200 

(línea a trazos) y iooo (línea de puntos) celdaslh. Vemos que el valor de la inductancia 
apenas vana al utilizar la versión 2oo3A (a) o la 2oo4A (b). Por el contrario, el factor de 

calidad cambia considerablemente al refinar el mallado con la versión antigua, no sólo en 
lo que respecta a su valor máximo sino también a la frecuencia a la que este se da. 

Por lo tanto en nuestras simulaciones utilizaremos el número de celdas por longitud 

de onda que viene dado por defecto (20 celdas/L), que como muestran las pruebas 

realizadas es suficiente para garantizar unos resultados correctos. 





62 Simulación EM con Momentum 

Para comprobar la eficacia del simulador, se comparan los parámetros S resultantes 
de la simulación con los obtenidos del proceso de de-embedding aplicado a las medidas 
del inductor tal y como se explicó en el capítulo 2. Por tanto, la manera más sencilla de 
simular un inductor será trazando solamente la espiral en sí, sin ningún tipo de estructura 
que le rodee, puesto que los efectos de esta se habrán eliminado en el proceso de desacoplo 
de medidas. Una vez que se dibujan las capas de layout, se les asignan las capas de 
metalización correspondientes. Con respecto a las vías de interconexión entre metales, 
cabe destacar que según las reglas de diseño de la tecnología AMS 0.35 pm [AuMiSy], sólo 
es posible tener vías distribuidas, en las que tanto el área de estos contactos como la 
distancia entre ellos son valores fijos (ver Figura 3.14 (a)). Sin embargo Momentum 
presenta problemas de cómputo con estas vías, debido a que son muchos contactos de 

dimensiones muy pequeñas (0.5xo.5 pm2 cada uno). Por lo tanto se utilizarán para la 
simulación vías continuas (ver Figura 3.14 (b)), que facilitan el proceso de mallado y no 
producen variaciones significativas en los resultados [Pino021 [Aguilo2]. 

Vías 

A 
Metal 

-J 

Figura 3.14 Vías distribuidas (a) y vía continua (b) a lo largo de una pista. 

Sólo falta insertar los puertos de entrada y salida del inductor, que deberán estar 
conectados a la capa de metalización pertinente. Utilizaremos los puertos del tipo single, 
que son los que Momentum emplea por defecto. L a  Figura 3.15 muestra la vista final del 
inductor en el entorno de diseño del simulador. 

Como vimos en el apartado anterior, las capas conductoras se pueden definir en el 
sustrato de formas diferentes (grosor cero o grosor finito). Con el objeto de comprobar 
cuál es la aproximación más adecuada para el caso de los inductores, se realizaron 
simulaciones con todas las posibilidades y se compararon con los valores medidos de las 
bobinas fabricadas. L a  Figura 3.16 muestra las comparaciones para y L8 (ver capítulo 
i), cuyos parámetros geométricos se recogen de nuevo en la Tabla 3.1. Los cuadrados 
representan las medidas, la línea continua la simulación con grosor cero en los metales, la 
línea discontinua la simulación con el grosor finito pero establecido manualmente, y las 
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líneas de puntos y Ia de trazos y puntos la expansión automática del grosor hacia arriba y 
hacia abajo respectivamente. 

Figura 3.15 Vista de un inductor en el modo layout de1 programa. 

Tabla 3.1 Parámetros geométricos de los inductores 

Como cabía esperar, todas las simulaciones de grosor finito dan resultados similares. 
Por comodidad, utilizaremos la expansión automática cuando tengamos que realizar este 

tipo de simulación. Además elegiremos la opción de expansión hacia abajo (ver Figura 
3.9), puesto que como vimos en el capítulo 1 las bobinas que diseñamos en este trabajo 
utilizan el metal más alejado del sustrato. 

Podemos ver que en los dos casos la inductancia simulada es más parecida a la 
medida en el caso de modelar los metales con grosor finito, aunque en ambos casos la 

predicción es buena. 
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En cuanto al factor de calidad, vemos que las simulaciones cometen un error mucho 
mayor que en el caso de la inductancia. El manual de usuario de Momentum [Momeno4] 
recomienda modelar los metales según la aproximación de grosor finito en el caso de que 
la relación entre el ancho de la pista de la bobina y el grosor del metal sea mayor que 5, 
que es el caso de u, por ejemplo. Sin embargo los resultados muestran que la mejora que 
esto implica en cuanto al factor de calidad es escasa, y en ambos casos se sobreestima. Ya 
que el simulador resulta más fiable en cuanto a inductancia para el modelo de grosor 

finito, estableceremos esta configuración para la simulación de inductores 
independientemente de su geometría. 

Frecuencia (GHa) 

Grosor cern 

...... Grosor finito (arriba) 

4 , , , , ,  l 
1 10 

Frecuencia (GHa) 

Grosor finito (arriba) 

+ 
6 

-0 
C 

l 1 , , , , ,  l 
1 10 1 10 

Frecuencia (GHa) Frecuencia (GHa) 

Figura 3.16 Factor de calidad e inductancia medido y simulado para L3 y L8. 

Simulando los inductores como se ha explicado en este apartado, la herramienta 

considera que el plano de tierra en el sistema es la capa de metal infinita más cercana 
definida en el sustrato. En nuestro caso será la capa que está situada debajo del sustrato de 
silicio, denominada GND tal y como vimos en el apartado 3.3.4.1. Sin embargo ésta no es 
la posición de la tierra de referencia real cuando se mide un inductor sobre oblea. Como se 
vio en el capítulo 2, en el laboratorio se utilizan puntas coplanares GSG, y por tanto el 
plano de tierra se sitúa en los pads de tierra de la estructura de medida que rodea el 
inductor. Por ello es necesario simular los inductores con un anillo de guarda, de modo 
que contemos con el mismo sistema de medida que de simulación. 
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3.4.2 Simulación con anillo de guarda 

En la literatura existen pocas descripciones detalladas de cómo se simula un inductor 

con anillo de guarda en Momentum. En este apartado se analizan las pautas de diseño que 
recomiendan las dos publicaciones más interesantes que hacen referencia al tema 
[VanHeoi][ScBiRo5]. Los resultados que proporciona la herramienta siguiendo esas 
pautas se compararán con las medidas y veremos que es necesario modificar la estructura 
de simulación para obtener resultados más fiables. 

Figura 3.17 Layout del inductor para la simulación según WanHeoi]. 

L a  primera referencia consultada [VanHeoi] se encuentra entre los artículos y 
seminarios que ofrece la casa Agilent, que comercializa la herramienta. En ella se describe 
cómo el inductor debe simularse rodeado de un anillo de guarda metálico que está 
conectado al sustrato de silicio mediante vías. En los extremos del inductor, que está 
situado en el centro del anillo, se colocan un tipo de puertos especiales, que se denominan 
puertos internos (interna1 port.). A cada puerto interno se le asocia uno de los llamados 

puertos de referencia a tierra (ground reference port.), que se conectan al anillo de 
guarda y deben situarse cerca de los puertos internos correspondientes. De esta forma, 
Momentum interpreta que el plano de tierra es aquel al que se han conectado las 
referencias a tierra. 

Las bobinas fabricadas se simularon siguiendo estas indicaciones, de manera que el 

anillo que las rodea tiene las mismas dimensiones que el que se utilizó en el chip 
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fabricado. A las capas de metalización que contenía el sustrato que se definió previamente 
se le debe añadir, si no se hizo en un principio, la vía de contacto que une el primer nivel 
de metal con el sustrato de silicio. Al igual que ocurre con el resto de vías, nosotros 
dibujaremos esta capa continua (capa de color añil en el anillo de guarda de la Figura 
3.17), aunque en el chip de fabricación es distribuida (ver Figura 3.14). De esta manera se 
evitarán problemas de convergencia y se agilizarán las simulaciones. L a  Figura 3.17 
muestra el aspecto del layout final simulado de esta manera. 

L a  segunda referencia consultada [ScBiRo5] presenta otra configuración para simular 
un inductor, más parecida a la disposición real de medida. En ella Scuderi y otros 
describen una estructura basada en [VanHeoi], pero utilizan un anillo de guarda como el 
que se ha utilizado en la fabricación del chip, es decir, con los pads de tierra y de señal 
incluidos. Al igual que antes, se colocan los puertos internos en ambos extremos de la 
bobina, pero esta vez se utilizan dos puertos de referencia a tierra por cada uno de ellos, 
situados en los pads de tierra correspondientes. L a  estructura simulada se muestra en la 
Figura 3.18. 

'7 
- referencia referencia 

asociada a Pi asociada a PI~ 
I 

-l Puerto 
interno ( P , I ~  

Tierra de Tierra de 
e+ - referencia 

asociada a P2 
I 

Figura 3.18 Layout del inductor para la simulación según [ScBiRo5]. 

L a  Figura 3.19 muestra la comparación de los resultados medidos y simulados según 
las configuraciones vistas hasta ahora para el inductor L7, que tiene un radio externo de 

90 pm, 6 pm de ancho de pista y 4.5 vueltas. Como puede verse los resultados de las 
simulaciones realizadas siguiendo las recomendaciones de [VanHeoi] y [ScBiRo5] distan 
mucho de las medidas, sobre todo en lo que se refiere al factor de calidad. L a  influencia del 
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anillo de guarda que rodea la bobina es grande y disminuye sustancialmente el valor de Q. 

Vemos también que en el caso de incluir los puertos de referencia a tierra en los pads 
correspondientes se mejora ligeramente el resultado de la inductancia simulada con 
respecto a poner sólo una referencia de tierra. 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 
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Figura 3.19 Factor de calidad e inductancia medido y simulado según las 
configuraciones propuestas en la literatura para el inductor L7. 

Medidas 
Sin d o  de guarda 

C o n  anillo de guarda [VanHeoi] 
C o n  anillo de guarda [Scuñio5] 

1 . . . . . . . . 

Hemos visto que con el anillo de guarda conseguimos una configuración de 
simulación similar a la de medida, puesto que las tierras de referencia se colocan 

adecuadamente. Sin embargo el anillo influye sobre el inductor, y su factor de calidad 
simulado disminuye alejándose mucho del valor medido. L a  solución que aquí se propone 
es utilizar un anillo de guarda donde posicionar las tierras de referencia como hasta ahora, 
y conectarlo al inductor. Es decir, simularemos exactamente la misma estructura que se 
fabrica: el inductor con el anillo de guarda, tal y como hemos hecho hasta ahora, pero 
uniendo los extremos del inductor a los pads de señal. Por tanto trasladaremos los puertos 
internos hasta el centro de dichos pads, tal y como se ve en la Figura 3.20. El hecho de que 
todo, bobina y anillo de guarda, esté unido obliga a realizar un de-embedding posterior a 

la simulación, por lo que además del inductor se deben simular también las tres 
estructuras de medida correspondientes que vimos en el capítulo 2 (open, short, y thru). 

Los resultados, después de realizar el de-embedding, se muestran junto con el resto 
de simulaciones vistas hasta ahora en la Figura 3.21. Vemos que el factor de calidad 
obtenido, aunque se sigue sobreestimando en las frecuencias centrales, sigue ahora el 

perfil de la curva medida. L a  inductancia también se predice con precisión, y disminuye 
ligeramente el error con respecto al que se producía en las configuraciones anteriores. 

1 10 1 10 

Se puede afirmar que el método de simulación propuesto es el que se debe utilizar en 
el caso de simular los inductores con anillo de guarda. En el siguiente apartado se evaluará 
de manera cuantitativa la fiabilidad de sus resultados y la conveniencia de utilizarlo o no 

frente a las simulaciones sin anillo de guarda. 

4.0- , , , , 
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Figura 3.20 Layout del inductor para la nueva simulación propuesta. 
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Figura 3.21 Comparación entre los resultados anteriores y los obtenidos con la nueva 
propuesta de simulación para el inductor L7. 

3.5 Valoración de la herramienta 

Para comprobar la fiabilidad de la herramienta y determinar cómo es preferible 
simular los inductores (con anillo de guarda o sin él), se comparan las medidas realizadas 
sobre las lo bobinas estándar fabricadas con ambas configuraciones de simulación. 
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Figura 3.22 Error relativo que comete Momentum en el cálculo de la inductancia al 
simular sin anillo de guarda y con él. 

La Figura 3.22 muestra las curvas del error relativo que se comete en el cálculo de la 

inductancia frente a la frecuencia. Se observa cómo las simulaciones con el anillo de 

guarda son más fiables que las simulaciones sin él para todos los casos, aunque la 

diferencia entre ambas curvas es mínima para la mayoría de los inductores. Vemos que el 

error se mantiene por debajo del 5% para frecuencias anteriores a la de resonancia, que es 

donde se emplea el inductor. Aunque puede parecer que el error aumenta para las 

simulaciones sin anillo de guarda de Li y L2, esto es debido a que son valores inductivos 

muy pequeños (inferiores a 1 nH). En ambos casos los errores de casi el 15% suponen tan 

sólo diferencias entre medidas y simulación de 0.1 nH, lo que, en la práctica, no es 

apreciable. 

Cuando el diseñador busca una bobina para un dispositivo concreto, lo más 

importante es que tenga el valor de inductancia necesario y que a ser posible la curva del 

factor de calidad esté centrada en la frecuencia de trabajo requerida, de forma que el 

máximo Q se dé precisamente a dicha frecuencia. Por lo tanto necesitamos que el 

simulador nos proporcione un valor inductivo correcto y una frecuencia de máximo factor 

de calidad acertada. En la Figura 3.23 vemos el diagrama de barras del error que comete el 

simulador al predecir la frecuencia de Q máximo de las diez bobinas fabricadas. Se 
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observa que el desplazamiento en frecuencia de la curva del factor de calidad es mucho 
menor si las bobinas se simulan con el anillo de guarda y se hace el posterior de- 
embedding. En este caso el error que se comete en la frecuencia de máximo factor de 
calidad es inferior al 10% para el 90% de los inductores, lo que implica desplazamientos de 
tan sólo 200 MHz. Para el caso de simulaciones sin anillo de guarda este valor es mayor de 
500 MHz para la mitad de los inductores fabricados. 

n I Sin anillo de guarda 
0 Con anillo de guarda 

r-. 

x 30 

Li L2 L3 L4 L5 L6 L7 L8 L9 Lio 

Figura 3.23 Diagrama de barras del error relativo en la estimación de la frecuencia 
del factor de calidad máximo. 

L a  Figura 3.24 evalúa los errores relativos cometidos en el cálculo del factor de 
calidad máximo. Vemos que, de nuevo, el error disminuye para las simulaciones con anillo 
de guarda, aunque encontramos que el error es considerable para inductores de pistas 

anchas (218 pm), como Li, L2 y L3, o inductores que tienen un número de vueltas tal que 
apenas exista agujero central en el layout, como Lq (ver Figura 2.31). Esto nos lleva a 
pensar que el simulador no tiene en cuenta totalmente efectos de segundo orden como el 
efecto pelicular o las corrientes de torbellino, que son más importantes en bobinas con 
esas características. 

Otro factor importante que se debe evaluar es el tiempo de simulación de cada 
inductor empleando un método u otro. L a  Figura 3.25 recoge el tiempo de CPU de las 
simulaciones realizadas (hasta l o  GHz) en un Pentium 4 que en el periodo de simulación 
no está dedicado a ninguna otra tarea. Vemos que, lógicamente, añadir una estructura de 
medida al inductor ralentiza sustancialmente la simulación. Al tiempo indicado en la 
figura se le debe añadir el de simulación de las estructuras de medida, que duran unos lo  
minutos cada una para las dimensiones que se han utilizado en este trabajo. Sin embargo 
sólo es necesario simularlas una vez si se utiliza el mismo anillo de guarda para todos los 
inductores, que es lo habitual. En cualquier caso ninguna simulación sobrepasa la hora y 
media, lo que se puede considerar muy poco tiempo si se compara con el que necesita una 
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herramienta tridimensional, que además requiere más memoria RAM. Para ser exactos, 

debería añadirse también el tiempo que lleva realizar el de-embedding, que es 

despreciable frente al de simulación. 
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Figura 3.24 Diagrama de barras del error relativo en la estimación del factor de 
calidad máximo. 
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Figura 3.25 Diagrama de barras del tiempo total de simulación. 

A la vista de los resultados vistos en el estudio de la herramienta, podemos concluir 

que la manera más precisa de simular con Momentum un inductor se consigue utilizando 

un anillo de guarda tal y como aquí se ha explicado. Así se predice de manera fiable el 

funcionamiento del inductor, obteniendo el mismo valor inductivo que el medido y un 

factor de calidad que sigue la misma curva que la medida, y por tanto está centrado en la 

misma frecuencia. La simulación sin anillo de guarda también estima con precisión la 
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inductancia, pero sobreestima el factor de calidad trasladándolo a frecuencias más altas. 
Con ambas maneras de simular se cometen errores importantes en la estimación de Q de 
inductores en los que efectos como el pelicular o las corrientes de torbellino son 
significativos, es decir, inductores de pista ancha o con un hueco interior muy pequeño. 

Dado que se requiere un tiempo de simulación relativamente bajo y que se generan 
resultados fiables para la mayor parte de los inductores, se recomienda la simulación de 
bobinas con toda la estructura de medida, tal y como se ha explicado en este capítulo. En 
el Anexo B se resume el flujo de diseño completo de la simulación de un inductor con 
Momentum. 

De este estudio se puede también deducir que colocar la tierra en el fondo del sustrato 
o colocarla correctamente en el anillo de guarda no genera resultados tan diferentes como 
cabría esperar. Esta idea volverá a retomarse en el Capítulo 4, donde se generará un nuevo 
modelo paramétrico para las pérdidas eléctricas en el sustrato. 



Capítulo 4 Modelo paramétrico 

4.1 Introducción 

Como ya se ha comentado en capítulos anteriores, el modelado de inductores 
integrados es un área de investigación de alto interés para el diseño de circuitos de 
radiofrecuencia. 

Algunos de los modelos encontrados en la literatura presentan un error muy bajo con 
respecto a los datos medidos, pero o bien están extraídos directamente de las medidas 
[KaGiSo5][RoBhBo5][DiLaBo5][HuJiBo6], o se basan en ajustes de las medidas a las 
ecuaciones que rigen el modelo equivalente [GilSho3]. 

A nosotros nos interesa obtener un modelo escalable, en el que los valores de los 
componentes vengan dados por expresiones analíticas cerradas que dependan de los 
parámetros del layout y de la tecnología. Como ya se dijo en el capítulo anterior, la 
obtención de este modelo sería una herramienta de incalculable valor a la hora de diseñar 
circuitos integrados de RF, ya que podríamos predecir las prestaciones del inductor sin 

necesidad de fabricarlo o simularlo. Por tanto este tipo de modelos reduciría el número de 
prototipos necesarios para obtener el producto final, con lo que el coste del producto 
disminuiría considerablemente. L a  contrapartida será un error mayor que el de los 
modelos citados anteriormente. Habrá que valorar qué valores de error se pueden asumir 
en cada caso. 

L a  mayor parte de los trabajos publicados hacen hincapié en el modelado de la rama 
principal del circuito equivalente, especialmente en las pérdidas resistivas, que deben 
incluir efectos de segundo orden muy difíciles de modelar. Algunos autores ya han hecho 
trabajos relevantes sobre el tema, y en este capítulo veremos que existen muchas 
aproximaciones para el cálculo de Rs. Sin embargo no se puede decir lo mismo de las 
pérdidas en el sustrato debidas a la penetración del campo eléctrico (CSUB y RSUB). Esta 
falta de expresiones precisas que estimen dichas pérdidas se debe en parte a que muchos 
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diseñadores utilizan el llamado Patterned Ground Shield (PGS) para minimizarlas 

[YiChOo2][YueWog8][YueWooo][CaGrHo~][LeLeRo~]. Como se dijo en la introducción, 

esta técnica consiste en introducir una capa conductiva conectada a tierra, situada entre la 

bobina y el sustrato, de manera que se impide que el campo eléctrico penetre en el 

sustrato y genere pérdidas. Sin embargo el uso de esta técnica es apropiado para trabajar a 

frecuencias relativamente bajas, ya que conlleva un aumento considerable de la capacidad 

parásita a tierra, y por tanto una disminución considerable de la frecuencia de resonancia 

del inductor [Leeg8][BurReo3]. 

En este capítulo se repasarán las expresiones utilizadas para los componentes de la 

rama principal del modelo, y se introducirá el nuevo modelo analítico de las pérdidas 

eléctricas en el sustrato [GoPiGo7a]. Todas las expresiones se validarán comparando los 

resultados con los valores extraídos de las medidas tal y como se explicó en el proceso de 

caracterización del Capítulo 2. 

El modelo paramétrico aquí presentado servirá para generar un algoritmo con el que 

encontrar instantáneamente aquellas estructuras que presenten una inductancia 

determinada a una frecuencia dada y que ofrezcan un factor de calidad óptimo, como se 

verá en el Capítulo 5. 

4.2 Modelo paramétrico de la rama principal 

4.2.1 Inductancia 

Toda la teoría sobre el cálculo de la inductancia está basada en los conceptos de 

inductancia propia e inductancia mutua. Fue Grover el primero que publicó, en 1962, una 

colección de fórmulas y tablas para su cálculo [Grove62]. En primer lugar determinó que 

la inductancia de una pista de metal con una sección transversal rectangular (ver Figura 

4.1) viene dada por la siguiente relación: 

donde 1 es la longitud total de la pista, w su anchura y t su espesor, todas ellas expresadas 

en pm. Esta expresión es válida en el caso de que la permeabilidad magnética sea 1, y no 

tiene en cuenta la variación con la frecuencia, es decir, se trata de la inductancia en 

continua. 
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Figura 4.1 Parámetms geométricos de una pista de metal. 

L a  inductancia mutua entre dos circuitos i y 2, MI>, se define como la relación entre el 

flujo creado por un circuito que atraviesa el otro, h2, y la corriente que circula por él (I,): 

En general, la inductancia mutua entre dos conductores alineados en paralelo puede 
calcularse haciendo uso de la siguiente expresión empírica: 

donde, 1 es la longitud de los segmentos y Kes una constante dependiente de la geometría 
dada por: 

GMD (Geometric Mean Distante) es la distancia media geométrica entre las áreas de 
los conductores, que es aproximadamente igual a la distancia entre ellos. L a  GMD de dos 
superficies se puede obtener de forma precisa dividiendo las áreas en elementos 
diferenciales y calculando la distancia media geométrica entre estos elementos. Por 
ejemplo, para las dos áreas representadas en la Figura 4.2, la distancia media geométrica 
se calcula como: 

donde n y m son, respectivamente, el número de elementos diferenciales del área A' y A. 

Dij' es la distancia del elemento i, que pertenece a la superficie A, al elemento j', que 
pertenece a la superficie A'. 
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Área A @ 
Figura 4.2 Esquema para calcular el GMD entre dos áreas. 

Basándose en las fórmulas de Grover, Greenhouse desarrolló en 1974 un algoritmo 
para calcular la inductancia de espirales rectangulares planas [Green74]. Su método se 
basa en que la inductancia total de la espiral se consigue según la siguiente expresión: 

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

Figura 4.3 Componentes positivas y negativas de las inductancias mutuas en una 
espira rectangular. 
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Por ejemplo, para la espiral rectangular de la Figura 4.3, el cálculo de la inductancia 
comenzaría con la determinación de las inductancias propias de cada segmento así como 
las inductancias mutuas, tanto positivas como negativas, que aparecen entre los 
segmentos de la espiral. Las inductancias mutuas positivas son aquéllas que aparecen 
entre segmentos situados en el mismo lado de la espiral, por donde la corriente va en el 
mismo sentido. Las inductancias mutuas negativas aparecen entre segmentos situados en 
lados opuestos de la misma, por donde la corriente circula en sentidos opuestos. 

Para pistas de metal con una sección transversal rectangular, que es el caso de los 
circuitos integrados, la inductancia propia de un segmento viene dada por la expresión 
(4.1) y la inductancia mutua entre pistas viene dada por (4.3). Para una espira cuadrada, la 
función Kviene dada por: 

donde 1 es la longitud de los segmentos, d es la distancia entre los segmentos (desde el 

centro de uno al centro del otro) y w es la anchura de las pistas. La GMD de dos líneas es: 

lnGMD(d, w) = lnd - + + 1 

Para pistas de metal con longitudes diferentes, como se muestra en la Figura 4.4, la 
inductancia mutua es: 

Aplicando la expresión (4.6) se obtiene la inductancia total de una espira rectangular 
con n vueltas completas y z segmentos. 
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Figura 4.4 Inductancia mutua entre dos segmentos m, j de metal. 

Como se puede observar, el método de Greenhouse necesita de la implementación del 
mismo en un programa de ordenador ya que el cálculo requiere un coste computacional 
elevado. Además, para geometrías que no sean la cuadrada, el método debe ser modificado 
[Nikneoo] [StIvDo4]. 

Con objeto de salvar estas dificultades, a lo largo de los años se han propuesto una 
serie de expresiones para el cálculo de la inductancia de inductores espirales de forma 
rápida [Leeg8][CrKiCg6][MoHeBgg]. La propuesta de Crols [CrKiCg6] depende 
solamente de la geometría de la bobina, y no tiene en cuenta la tecnología sobre la que se 
fabrica y Mohan [MoHeBgg] utiliza al menos tres valores empíricos como coeficientes de 
ajuste. Lee [Leeg8], basándose en los trabajos realizados por Wheeler [Wheel28], propone 

la siguiente expresión: 

donde K, es una constante empírica para bobinas espirales que depende de la tecnología y 

varía entre 28 y 32 aproximadamente; = 44x10-7  H/m es la permeabilidad del vacío; n 

es el número de vueltas de la espiral; a es el radio medio de la espiral y r es el radio 
máximo de la espiral (ver Figura 4.5). 

El valor de K, se obtiene mediante el ajuste de los datos correspondientes a todos los 

inductores fabricados. Así, para la tecnología que nos ocupa, el valor resultante es de 31,6. 
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. . . . .  

Figura 4.5 Representación del layout de una bobina integrada. 

En la Figura 4.6 (a) se muestra una comparativa entre la inductancia estimada con 
(4.11) y las medidas para las diez bobinas fabricadas. La Figura 4.6 (b) muestra el error 
relativo cometido. En la mayoría de casos no sobrepasa el 5%, excepto para tres bobinas 
de valor inductivo bajo: dos de ellas presentan inductancias menores de i nH, por lo que el 
error cuantificado así puede representar una diferencia de 0.1 nH entre el resultado 
medido y calculado, que es insignificante desde el punto de vista del diseño. La tercera es 
una bobina atipica, con vueltas hasta el centro de la espira, poco utilizada en los circuitos 
convencionales debido a su bajo factor de calidad. La diferencia entre el valor medido y 
calculado es de 0.3 nH. 

En el último apartado de este capítulo se evaluará el error de forma cuantitativa 
teniendo en cuenta el funcionamiento global de la bobina, es decir, comparando las curvas 
de inductancia y factor de calidad frente a la frecuencia. 

1 
o 0 

o 
500 1000 1500 2000 2500 

Longitud total (&m) Inductancia (nH) 

Figura 4.6 (a) Ajuste para Ls en función de la longitud total de la bobina. (b) Error 
relativo en tanto por ciento cometido con respecto a las medidas. 
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4.2.2 Resistencia serie 

Como hemos visto en el capítulo de introducción, la pérdida resistiva en las pistas del 
inductor es uno de los factores clave en la degradación del factor de calidad. Como puede 
verse en (4.12), estas pérdidas aumentan con la longitud de la espira (1) y son 
inversamente proporcionales al grosor de la pista de metal (t), a su anchura (w) y a la 
conductividad del metal (u). 

Puesto que el grosor viene dado por el proceso de fabricación escogido, una posible 
medida para minimizar las pérdidas sena utilizar espiras con varios niveles de metal en 
paralelo [SoBuJg5]. Sin embargo esto aumentaría considerablemente las capacidades 
parásitas, por lo que la medida no sena recomendable para trabajar a frecuencias altas. 
Además, las tecnologías que se emplean actualmente incluyen en el nivel más alejado del 
sustrato metales más gruesos pensados para el diseño de inductores de calidad. Otra 
solución pasa por diseñar bobinas con pistas muy anchas, pero así las capacidades 
parásitas son mayores, y con el aumento de la frecuencia aparecen otros efectos asociados 
al campo magnético que modifican las predicciones de (4.12) y dependen de la anchura de 
la pista. 

El más conocido de estos efectos es el efecto pelicular, que depende de la frecuencia, 
de las propiedades del conductor y de su estructura geométrica. Como vimos en la 
introducción, consiste en que al aumentar la frecuencia la corriente fluye por los laterales 
del conductor en lugar de ocupar todo su volumen. La sección por la que circula la 
corriente viene dada por la profundidad de penetración 6, que para el caso de un 
conductor circular viene dada por (1.4). 

El desarrollo de soluciones analíticas que den cuenta de las pérdidas resistivas 
debidas al efecto pelicular no es tarea fácil para el caso de conductores rectangulares. A 
esto se suma el hecho de que no es el único efecto parásito que aparece en el inductor a 
altas frecuencias. Como vimos en la introducción, Craninckx [CraSty] demostró 
mediante simulaciones que en bobinas con un agujero central pequeño las vueltas 
interiores contribuían más a la resistencia serie total que las exteriores. Esto es debido a 
las corrientes de torbellino (eddy currents) que se generan en la parte central de la bobina. 
Como vimos en la Figura 1.4, cuando el inductor tiene vueltas de metal hasta el centro del 
área encerrada, gran parte del campo magnético no pasa por el agujero central, sino que 
fluye a través de los metales que conforman esas vueltas interiores. Este campo magnético 
variará con el tiempo tal y como lo hace la corriente inyectada en la bobina, por lo tanto 
creará un campo eléctrico que a su vez generará corrientes de eddy circulares en esa parte 
del inductor. Estas corrientes crean una redistribución de la corriente en las vueltas 
interiores, de manera que en la cara interna de la pista se suman a la corriente original y 
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en la externa se oponen. Esta cadena de efectos se traduce en un incremento importante 

de la resistencia total del inductor, y por tanto una disminución de su factor de calidad. 

Tabla 4.1 Geometría de las bobinas de la Figura 4.7 

- 
0 
m 

En la Figura 4.7 vemos la diferencia entre las resistencias extraídas de dos bobinas o 
4 

(Lg y Lq). Como se refleja en la Tabla 4.1, las dos tienen el mismo radio externo y el mismo 
3 

n 

número de vueltas, pero una tiene un ancho de pista de 6 pm, y la otra de 13 pm. Como 

muestran los layouts en la tabla, la diferencia de ancho de pista implica que la primera 

bobina tenga un agujero central grande y la segunda contenga vueltas hasta el centro, por - 
m 
O 

lo que la resistencia estará influenciada por las corrientes de torbellino. 

Frecuencia (GHz) 

Figura 4.7 Resistencia normalizada extraída de las medidas para dos bobinas que se 

diferencian únicamente en el ancho de la pista. 

Tal y como se estudió en el Capítulo 2, la resistencia serie determina el 
funcionamiento de la bobina en el primer tramo de frecuencias, hasta que se alcanza el 
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factor de calidad máximo. En la Figura 4.7 se han representado las resistencias hasta 3 
GHz porque para ambas bobinas es el tramo de frecuencias de subida del factor de 
calidad, donde la resistencia serie influye más. Vemos que la resistencia de L9 es 
prácticamente constante, y sin embargo la de Lq aumenta considerablemente. Conforme a 
lo que vimos en el estudio del método de extracción, un pequeño aumento de la resistencia 
RS conlleva una disminución importante de la calidad de la bobina, tal y como muestra la 
Figura 4.8. 

Frecuencia (GHz) 

Figura 4.8 Factor de calidad de los inductores Lq y L9. 

Las vueltas interiores en inductores como L4 contribuyen muy poco al aumento de la 
inductancia. Hemos visto que además de esto implican un deterioro en la calidad debido a 
las corrientes de torbellino que se generan. Por tanto en la búsqueda de inductores de alta 
calidad una buena opción es diseñarlos con un agujero central grande. Esto es lo que se 
procuró en el diseño de las bobinas estándar fabricadas para este trabajo. De entre todas 
ellas, Lq es la única cuyo funcionamiento viene marcado por el efecto eddy en las pistas. 

Aparte de las pérdidas en el metal, la variación temporal del campo magnético 
produce también corrientes de torbellino en el sustrato (ver Figura 1.5). Si éste es muy 
conductivo, estas corrientes se convierten en la mayor fuente de pérdidas resistivas de la 
bobina a alta frecuencia, haciendo despreciables los efectos parásitos explicados hasta 
ahora (efecto pelicular y corrientes de torbellino en el metal). Algunos autores han 
conseguido modelar con buenos resultados este efecto añadiendo al modelo clásico 
transformadores y algún factor empírico de ajuste [MeFrPo2][OoiXuo4][ZhKhJo4] 
[ZhHaToo]. Por suerte, el sustrato utilizado en nuestro trabajo es poco resistivo (>lo 
Ocm), y por consiguiente se pueden despreciar las pérdidas asociadas a la generación de 
corrientes eddy en el sustrato. 

Por tanto, para modelar nuestra resistencia serie con el proceso tecnológico utilizado, 
tenemos que tener en cuenta el efecto pelicular y el que producen las corrientes de 
torbellino en las pistas. Como hemos dicho antes, éste último será pequeño debido a cómo 
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se han diseñado las bobinas. De cualquier modo, ambos efectos son difíciles de separar, y 
para modelarlos se utilizan expresiones de la resistencia que dependan de la frecuencia. 
Son muchísimos los trabajos publicados que tratan este tema, ya que es uno de los puntos 
claves del modelado de inductores. Encontramos que un buen número de autores recurren 
a expresiones con factores empíricos, basadas en el ajuste de datos experimentales que 
funcionan sólo para la tecnología o el tipo de inductores que ellos utilizan [PeKaW88] 
[ChoYoo~][Hsuo~][TaYuWo~]. Otros emplean expresiones basadas en el cálculo de 
primer orden del acoplo eléctrico y magnético que se produce entre los distintos tramos de 
metal [KuhIboi][SiLoCo2][TonTso5]. Y otros muchos modifican el modelo equivalente 
clásico añadiendo nuevos componentes de forma que no sea necesaria la dependencia con 
la frecuencia de los mismos [GilSho~][CaGrHo~][RoBhBo~][GaoYuo6][GuoTao6]. 

Tal y como vimos en la Figura 4.7, para bobinas de pista estrecha como L6 bastaría 
con utilizar como valor paramétrico de la resistencia serie el valor en continua dado por 
(4.12), puesto que se puede considerar constante en frecuencia. Sin embargo no ocurre lo 
mismo con bobinas de pista ancha, en las que el efecto pelicular se hace importante a 
frecuencias relativamente bajas. Aunque algunos autores no la tienen en cuenta 
[YueWooo], nosotros trataremos de utilizar una expresión que recoja esta dependencia 
del ancho de pista. Eo y Eisenstadt desarrollaron en 1993 un modelo empírico para el 
efecto pelicular en pistas metálicas con grosor del mismo orden que la profundidad de 
penetración [EoEisg3]. En su trabajo plantean el uso de una 6~ efectiva bidimensional 
que tiene en cuenta la redistribución de corriente tanto en el grosor de la pista como en el 
ancho: 

Basándose en esta idea, del Pino en [Pinoo2], desarrolló una expresión de dos 
dimensiones para la resistencia de un conductor rectangular separando las variables en la 
expresión de la densidad de corriente: 

donde SZD = & JZ. S ,  y 6 viene dado por (1.4). 

En la Figura 4.9 vemos la comparación entre el factor de calidad medido de dos 
bobinas con pistas anchas (Li y L2 en Tabla 4.2) y el obtenido paramétricamente con 
diferentes modelos de Rs. 
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Tabla 4.2 Parámetms geométricos de Li y L2 

Al contrario de lo que ocurre para bobinas estrechas, una resistencia constante de 

valor RDC no sirve para predecir las prestaciones de la bobina, ya que subestima las 

pérdidas metálicas, y por tanto sobreestima el factor de calidad. El modelo dado por (4.14) 
sigue la misma forma que la curva medida, y predice aproximadamente la frecuencia a la 

que se obtiene el máximo factor de calidad, lo cual es muy importante para el diseñador de 

RF. Sin embargo la resistencia es sobreestimada y el factor de calidad queda por debajo 

del medido. 

Suponiendo que el resto de los elementos del circuito equivalente están 

correctamente estimados, el modelo paramétrico dado por (4.14) podría bastar para 

predecir el funcionamiento de la bobina. Sólo habría que tener en cuenta que en el caso de 

bobinas con pista ancha el factor de calidad está subestimado, que siempre es mejor que 

sobreestimarlo. Sin embargo, ya que este modelo va a ser la base para un algoritmo que 

genere la bobina óptima para una determinada aplicación, lo refinaremos utilizando una 

profundidad de penetración efectiva ( ~ ~ D - E F )  que resulta ser el doble de &D. En la Figura 

4.9 vemos que la diferencia entre el modelo y las medidas disminuyen con la nueva 

expresión. 

Figura 4.9 Comparación del factor de calidad medido y hallado paramétricamente 
con diferentes modelos del efecto pelicular para bobinas de pista ancha. 

20 16 

"1 Medidas 14- 
16- - 

12- 

0 -  , 

Así pues, la expresión dada por (4.14) incorporando una profundidad de penetración 

efectiva (&D-EF) representa una buena solución para el modelado de la resistencia serie de 

inductores, y será la que se utilice en la herramienta que se presentará en el Capítulo 5. 
Para bobinas de pista estrecha, el valor que se obtiene es el de la resistencia en continua, 

w=20 pm w=is  m 
o -  , , , , ,  

1 1 o 1 10 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 
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que como vimos es suficiente para predecir correctamente el factor de calidad. Por otro 
lado, para bobinas de pista ancha (w> 15 pn aproximadamente) la nueva expresión 
introduce una variación en frecuencia que predice de manera fiable el aumento de 
resistencia y por tanto la disminución del factor de calidad, como vimos en la Figura 4.9. 

Puesto que el modelado paramétrico de la resistencia serie de inductores de pista 
ancha es uno de los problemas que se han encontrado en esta parte del trabajo, sena 
interesante analizar en qué casos se utilizan estos inductores en el diseño de circuitos de 
RF. Como se vio en el Capítulo 1, al aumentar el ancho de pista del inductor manteniendo 
el resto de parámetros geométricos constantes, el factor de calidad aumenta ya que 
disminuye la resistencia en continua. Por otro lado disminuye la inductancia de la bobina 
debido a que el área central encerrada se hace menor, y disminuye la frecuencia de 
resonancia porque las capacidades parásitas aumentan. Según esto, las bobinas de pista 

ancha son más apropiadas cuando se requieren valores inductivos pequeños y cuando se 
trabaja a frecuencias bajas. 

Tabla 4.3 Parámetros geométricos de las bobinas simuladas 

Para corroborar este análisis, se han simulado con Momentum más de 200 

inductores con diferentes parámetros geométricos, como se ve en la Tabla 4.3. Una vez 
analizados los resultados de la simulación, las bobinas se han clasificado según el valor de 
inductancia que tienen y la frecuencia a la que su factor de calidad alcanza el máximo. De 
esta forma, si se necesita un inductor para una aplicación determinada, se puede buscar el 
que mayor factor de calidad alcance a la frecuencia a la que se va a trabajar entre todos los 
que tengan la inductancia requerida. 

La Figura 4.10 muestra el ancho de pista del inductor más apropiado entre los 
simulados para una inductancia y una frecuencia dados. Vemos que las bobinas con pistas 
de más de 15 pn de anchura, que es aproximadamente el valor a partir del cual la 
resistencia en continua no modela bien el valor RS para todo el rango de frecuencias, sólo 
son óptimas para frecuencias entorno a i GHz. Es decir, a frecuencias a las que efectos de 

segundo orden como el efecto pelicular todavía no son importantes. Por tanto la 
resistencia no habrá aumentado lo suficiente para que el error que se comete al utilizar 
RDC en el modelo paramétrico sea significativo. 
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Ancho de pista (pm) 

Figura 4.10 Ancho de pista del inductor óptimo entre los simulados para las distintas 
inductancias y frecuencias de trabajo. 

Después de lo expuesto en este apartado, llegamos a la conclusión de que cuando se 
quiera modelar paramétricamente un inductor del que no se conocen sus prestaciones, se 
utilizará para la resistencia serie una expresión que tenga en cuenta la variación con la 
frecuencia, como la dada por (4.14). Esto es lo que ocurre cuando se utiliza una 

herramienta como la que veremos en el siguiente capítulo, que proporciona la respuesta 
del inductor cuando se le pasan al programa sus parámetros geométricos. Sin embargo, 
hemos comprobado que si se escoge el inductor con la geometría más apropiada para una 
aplicación determinada, éste será de pista ancha sólo cuando se trabaje a frecuencias 
bajas. Por tanto se podrá utilizar RE, que también modela correctamente la resistencia 
serie de inductores de pista estrecha. 

4.2.3 Capacidad paralela 

Como ya vimos anteriormente, la capacidad CP modela el acoplamiento capacitivo 
entre las pistas de metal y el crossunder. Por lo tanto la modelaremos como un 
condensador plano paralelo sencillo [Leeg8][YueWooo], que, por otro lado, es la ecuación 
de modelado más extendida: 
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donde n, es el número de intersecciones entre las pistas de la espiral y el underpass, &es la 

permitividad del material, y t o L m ~  es el grosor del óxido que hay entre el crossunder y la 
espiral. 

La Figura 4.11 muestra la capacidad modelada frente a la extraída de las medidas 
según el método presentado en el capítulo 2 para las lo  bobinas fabricadas en 0.35 pm. 
Vemos que el error que comete la estimación es muy grande para la mayor parte de los 
inductores. Como ya explicamos al desarrollar el método, para extraer adecuadamente las 
capacidades, sobre todo en el caso de CP, es necesario contar con medidas más allá de la 
frecuencia de resonancia del inductor. En el caso de Csm esto no representa un problema 
puesto que el valor se estabiliza a partir de una frecuencia inferior a la frecuencia de 
resonancia. Por desgracia parte de las bobinas de las que se dispone en este trabajo 
resuenan a frecuencias muy superiores a lo  GHz, por lo que asumimos que los valores de 
Cp extraídos de las medidas están subestimados. Este es el caso de las cuatro primeras 
bobinas del anexo A (Li-u),  que están representadas por los cuatro puntos estimados con 
mayor error, encerrados en una circunferencia en la Figura 4.11. 

En el mismo anexo A se puede comprobar que las otras seis bobinas (L5-Lio) 
también resuenan a una frecuencia mayor que lo  GHz, pero no tan alejada como en el 
caso anterior. Teniendo en cuenta que la CP real será ligeramente superior que la que 
vemos en la Figura 4.11 extraída de las medidas, se puede deducir que la fórmula 
paramétrica dada por (4.15) subestima el valor real. 

Si volvemos a la Figura 2.30, vemos que CP únicamente influye en la determinación 
de la frecuencia de resonancia, por lo que podríamos concluir que nuestro modelo 
paramétrico va a predecirla de forma errónea. Sin embargo vemos también que no es el 
único elemento que la determina, sino que Ls, Rsm y CSUB tienen también gran 
importancia. 

o l , / ,  , , , , , , , , , , , , 
O 5 10 15 20 25 30 : 

Cp extraído de las medidas 

Figura 4.11 Comparación de los valores de Cpextraídos de las medidas y estimados 
por el modelo. 
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4.3 Modelo paramétrico de las ramas del 
sustrato 

4.3. i Capacidad del óxido 

Cuando se aplica una señal a las pistas que componen el inductor integrado aparece, 

entre otros elementos, una diferencia de tensión entre la espiral y el sustrato. Esta 

diferencia de tensión genera un campo eléctrico que atraviesa el óxido y penetra en el 

sustrato de forma que aparece un acoplamiento capacitivo entre la espiral y el sustrato. 

Esta capacidad depende principalmente del área de metal de la espiral compartida con el 

sustrato, la distancia entre la espiral y el sustrato y las características del dieléctrico. 

Se podrían utilizar expresiones complejas como las que se recogen en [Barke88] para 

el caso de conductores rectangulares. Sin embargo en [Pino021 se demuestra que la 

siguiente expresión, aunque sencilla, modela con exactitud la capacidad parásita del óxido 

en inductores integrados: 

donde t, es la distancia entre el metal y el sustrato. 

Esta capacidad influye mucho en el funcionamiento global de la bobina, ya que es la 

de más alto valor de las tres capacidades que forman el modelo equivalente del inductor. 

El desplazamiento de la curva del factor de calidad en frecuencia depende en gran medida 

de COX. Para el puerto correspondiente al underpass se puede refinar la expresión (4.16) 

asociándole en paralelo la capacidad que añade dicha tira de metal: 

donde Z ~ D  es la longitud del underpass y toLm~ la distancia entre él y el sustrato. 

Como vimos en el Capítulo 2, en nuestro método de caracterización de bobinas 

utilizamos directamente la fórmula paramétrica (4.16) para el cálculo de COX. De esta 

forma se simplificaba el proceso de extracción de R S ~ B  y CSUB. Por lo tanto en este apartado 

no tiene sentido comparar valores extraídos de la medida y calculados paramétricamente. 
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4.3.2 Resistencia y capacidad del sustrato 

4.3.2.1 Modelo clásico 

Como ya dijimos en la introducción, algunos diseñadores no tienen que preocuparse 
acerca del modelo de la resistencia y capacidad del sustrato, puesto que utilizan el 
patterned ground shield aunque ello suponga serias limitaciones sobre la respuesta de los 
circuitos a altas frecuencias. Los que no lo hacen modelan RSUB y Csm según las siguientes 
expresiones [YuRyLg6][Leeg8][SiYeGoi][LeShDo5]: 

Vemos que Rsm y CSUB son proporcionales al área metálica ocupada por el inductor, 
que se calcula mediante el producto de la longitud de la espira, 1, y el ancho de la pista, w. 
El factor 2 se utiliza porque se asume que los efectos parásitos del sustrato se distribuyen 
de igual manera en los dos puertos de la bobina. 

Gsu~o y CSUBO son constantes de ajuste que representan la conductancia y capacidad 
por unidad de área del sustrato de silicio. Dependen del nivel de dopado del mismo, y su 
valor se obtiene mediante ajuste de las medidas de inductores fabricados en la misma 
tecnología. 

Para comprobar la validez de estas expresiones utilizaremos las bobinas de la 
tecnología SiGe 0.35 pm, con las que ya hemos ido trabajando a lo largo de esta tesis. 
Utilizaremos también un chip de 40 bobinas fabricadas anteriormente en la tecnología 
BiCMOS 0.8 pm de AMS [PiSeHo2][SePiHo3], que ofrece dos niveles de metal y presenta 
una profundidad de sustrato mucho menor que la anterior SU SUB^.^^ S 7.tsmo.8). La Tabla 
4.4 resume las características geométricas de las bobinas usadas. 

Las bobinas pertenecientes al grupo A ocupan un rango de áreas que alcanza los 6.104 
pn2. Sin embargo las del B, que son menos, son más pequeñas y no superan áreas de 3.104 
pn2, por lo que utilizaremos resultados simulados con Momentum [Momeno4] para 
completar el mismo rango. 

En las Figuras 4.12 y 4.13 podemos ver los valores de Csm y RSUB medidos frente a los 
obtenidos mediante las expresiones (4.18) y (4.19) para el caso de las bobinas fabricadas 
en la tecnología de 0.8 pn (gnipo A) y 0.35 pm (gnipo B) respectivamente. 
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Tabla 4.4 Parámetros geométricos de los inductores bajo test 

Tecnología Longitud de canal mínima m (m) w (pm) n S (pm) 

Podemos ver que en el primer caso el modelo falla para inductores con área menor de 
3.104 pm2, donde se subestima la capacidad y se sobreestima la resistencia. Para las 
bobinas de 0.35 pn sin embargo ocurre lo contrario: el modelo predice bien las pérdidas 
para bobinas de área pequeña, pero sobreestima la capacidad y subestima la resistencia 
para áreas mayores. 

- .- . ,.- 
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Figura 4.12 Valores de CSUB y RSUB medidos (cuadrados) y modelados usando las 

constantes de ajuste CsuBo y GsuBo (línea discontinua) para las bobinas del sustrato A 
(ver Tabla 4.4). 

l , , , , , , , , , , l  l , , , , , , , , ,  

1x10' 2x10' 3x10' 4x10' 5x10' 6x10' 1x10' 2x10' 3x10' 4x10' 5x10' 6: 
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Figura 4.13 Valores de CsuB y RSUB medidos (cuadrados) y simulados (cuadrados 
huecos) y modelados usando las constantes de ajuste CSUBO y G s u ~ o  (línea de puntos y 

trazos) para las bobinas del sustrato B (ver Tabla 4.4). 
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A la vista de estos resultados podemos decir que el modelo dado por las ecuaciones 
(4.18) y (4.19) funciona sólo para un rango determinado de áreas, y que este rango 
dependerá de la tecnología. Esto es debido en parte a que las constantes CSUBO y Gsu~o se 
exh-aen de las medidas de las bobinas. Así, si la mayoría de bobinas fabricadas tienen un 
área determinada, el modelo funcionará mejor para inductores de ese tamaño, que es lo 
que ocurre para el caso de las bobinas pequeñas de la tecnología de 0.35 pm. 

Además de esto, para poder calcular constantes de ajuste es necesario fabricar y 
medir muchas bobinas, que es precisamente lo que queremos evitar con la búsqueda de un 
modelo paramétrico. 

Ya que los valores de Csmo y Gsu~odependen del dopado del sustrato, y se supone que 
son constantes para un determinado proceso de fabricación [Leeg8], una posible solución 
sería aproximarlos con las siguientes expresiones: 

"SUB 
C~~~~ = 

~ U B  

donde csm, psm y tsu~ son la permitividad eléctrica, resistividad y profundidad del sustrato 
respectivamente. 

Sin embargo los resultados no mejoran como se ve en las Figuras 4.14 y 4.15. En ellas 
hemos añadido a los resultados anteriores el nuevo modelo, resultado de sustituir las 
constantes de ajuste en (4.18) y (4.19) por las nuevas expresiones (4.20) y (4.21). Para 
ambos sustratos la diferencia entre los valores extraídos de las medidas (cuadrados) y los 
del nuevo modelo (línea de trazos discontinuos) aumenta con respecto a la que había con 
el modelo anterior (línea discontinua de puntos y trazos). Esta diferencia se acentúa para 
las bobinas de menor área, especialmente para las fabricadas en 0.35 pm. 

Por tanto es necesario encontrar nuevas expresiones analíticas basadas en el 
funcionamiento físico del inductor para modelar las pérdidas debidas al campo eléctrico 
en el sustrato. 

4.3.2.2 Nuevo modelo de las pérdidas eléctricas en el sustrato 

El modelo que proponemos aquí está basado en el hecho de que las líneas de campo 
eléctrico en el sustrato no quedan confinadas sólo en el área bajo la bobina, sino que 
fluyen extendiéndose más allá de dicha área. Cuanto más pequeña sea la bobina, más 
importancia tendrá este efecto en sus prestaciones, siempre dependiendo de las 
propiedades del sustrato. 
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Figura 4.14 A la Figura 4.12 le hemos añadido en línea discontinua el nuevo modelo, 
que calcula CSUBO y GUBO mediante las expresiones (4.20) y (4.21). 

CsuBo=3,88xio~3 fF/&mz 
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Figura 4.15 A la Figura 4.13 le hemos añadido en línea discontinua el nuevo modelo, 
que calcula CSUBO y GUBO mediante las expresiones (4.20) y (4.21). 
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Para realizar nuestro análisis hemos hecho algunas consideraciones prácticas que 
permiten simplificar el problema y llegar a una solución cerrada: 
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1. No tendremos en cuenta el campo eléctrico en el óxido, sino que nos 
centraremos en el campo confinado en el sustrato de silicio. Esto equivale a 
despreciar el grosor del primero, tox, frente al segundo, tsm. 

2. Consideraremos que el inductor se comporta de la misma manera que un 
disco de metal con el mismo área que la espira metálica de la bobina (w.0. 
Para estudiar el problema sena más apropiado utilizar un disco metálico con 
un agujero central. Sin embargo el análisis se complicaría mucho, y es 
complicado obtener expresiones analíticas cerradas para este caso. Para 
validar nuestra suposición hemos realizado simulaciones de MomentumQ 
(ver Figura 4.16). Los resultados muestran que la suposición de que el 
funcionamiento del inductor se puede aproximar al de un disco es buena para 
la resistencia Rsm, aunque comienza a fallar para áreas mayores de 4.5.104 
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pn2 (radio del disco equivalente alrededor de ioo pm) en el caso de la 

capacidad Csm. Esto lo tendremos en cuenta más tarde, cuando analicemos 

los resultados del nuevo modelo. 

120 

Medidas de inductores Medidas de inductores 
-Simulaciones de discos Simulaciones de discos 

100 

4 0  0.0, 
o4 3x10' 4x1 O' 5x10' 6x10' &lo4 3x1 O' 4x10' 5x10' 6i 

Área (&m') Área (&m') 

Figm-a 4.16 CSUB y RSUB extraídos de las medidas de inductores (cuadrados) y - 

extraídos de las simulaciones de discos con MomentumO (línea continua) en 0.8 pm. 

3. Como se vio en el capítulo 2, los inductores están medidos con puntas 
coplanares, por lo tanto, el plano de tierra en el set-up de medida está situado 

en el anillo de guarda que rodea al inductor. Sin embargo, el funcionamiento 

del inductor es similar si se coloca el plano de tierra en la parte inferior del 

sustrato, siempre y cuando el anillo de guarda esté situado a la distancia 

adecuada de la bobina. Esto ya quedó demostrado en el Capítulo 3, cuando se 

vieron las distintas maneras de simular un inductor con Momentum. De todas 

formas, para verificar de nuevo esta propuesta hemos utilizado la herramienta 

de simulación numérica tridimensional Taurus-deuice@ [Tauruo4]. 

Simulamos discos metálicos con diferentes radios colocados sobre un sustrato 

de silicio con ambas disposiciones del plano de tierra y calculamos la 

capacidad del sustrato para cada caso. Los resultados se muestran en la Figura 

4.17, que representa la relación entre la capacidad calculada con la tierra en el 

anillo de guarda (CSUB-A~~//~) y la calculada con la tierra en la parte inferior del 

sustrato ( C S ~ ~ S ~ , ~ , ) .  Como puede verse, esta relación es cercana a i para el 

rango de radios que nosotros empleamos. Se puede afirmar que existe un 

anillo de guarda con el que la relación entre capacidades indicada se aproxima 

a la unidad con errores muy pequeños o nulos. En nuestro caso hay que tener 

en cuenta que para las simulaciones de los discos con distintos radios se ha 

utilizado el mismo anillo de guarda, que es igual al utilizado con las 

estructuras fabricadas. Así, si las dimensiones del anillo se ajustaran para cada 

inductor fabricado la relación CSia,i/o/CSiS&ato se aproximaría todavía 

más a la unidad. 





Modelo  aram métrico Q5 

Por tanto el problema queda reducido a un disco metálico plano, de radio a, colocado 
encima de un sustrato de grosor tsu~ conectado a tierra. El disco está polarizado con una 
tensión V, y el sustrato se considera longitudinal y transversalmente infinito para 
simplificar el problema. 

Figura 4.19 Método de las imágenes para el cálculo de la capacidad del sustrato. 

Si empleamos el método de las imágenes [LorCo86] nuestro sistema queda reducido 
a lo que vemos en la Figura 4.19: dos discos planos separados por una distancia de 2.tSu.5 y 
con cargas iguales pero de sentido contrario. Para aplicar el método de una forma 
rigurosa, ambos discos deberían estar rodeados por aire. Sin embargo, cuando trabajamos 

con inductores en RF la mayoría del campo eléctrico queda confinado dentro del sustrato. 
Por lo tanto podemos asumir que el error que se producirá será despreciable si 
consideramos que todo el espacio que envuelve a los discos es semiconductor. 
Asumiremos también que la densidad de carga en los discos, u, es constante. Por tanto el 
campo eléctrico en el centro del disco en la dirección vertical conforme penetramos en el 
sustrato vendrá dado por la expresión (4.22): 

donde E es el campo eléctrico, z es la profundidad del sustrato desde el centro del disco 
superior (ver Figura 4.19), y u es la densidad de carga absoluta de los discos. 

Integrando el campo eléctrico a lo largo de z se calcula la diferencia de potencial que 
se genera en el sustrato: 

Por tanto la capacidad del sustrato viene dada por (4.24): 
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Finalmente, sustituiremos el área del disco, ma2, por el área real del inductor, que 
viene dada por wl: 

donde se ha incluido la expresión apropiada para el radio del disco a = m 
Una vez calculada CSUB y teniendo en cuenta de nuevo que la mayor parte del campo E 

está confinado dentro del sustrato, podemos hallar Rsm de una manera sencilla mediante 
la constante de relajación del medio, r=psm.csm [Fogiego]: 

Para verificar el funcionamiento del nuevo modelo, realizamos de nuevo las 
comparaciones que vimos con el modelo clásico. Las Figuras 4.20 y 4.21 muestran los 
valores de CSUB y RSUB extraídos de las medidas (cuadrados) y los obtenidos con las nuevas 
expresiones (4.25) y (4.26) (línea continua) para bobinas en los sustratos A y B (ver Tabla 
4.4). Hemos añadido también el resultado del modelo clásico que mejor funcionaba hasta 
ahora, que incluía parámetros de ajuste (Csmoy Gsu~o) y que ya vimos en las Figuras 4.12 y 

4.13. 

Con respecto a las bobinas de la tecnología de 0.8 pm, la Figura 4.20 muestra que el 
modelo funciona mejor para bobinas pequeñas, ya que para bobinas grandes el error crece 
considerablemente, sobre todo en la capacidad. Algo parecido sucede para las bobinas del 
sustrato más grueso, las de 0.35 pm, aunque esta vez las diferencias entre ambos modelos 
son menos importantes. Esto es debido en parte a uno de los supuestos de los que 
partimos al hacer el análisis previo. Como dijimos, el modelo no es fiable para áreas 
mayores de 4.5.104 pn2, ya que a partir de ese rango las medidas de los inductores y las 
simulaciones de los discos metálicos comienzan a diferir (ver Figura 4.16). Esto sin 
embargo no representa un problema importante, ya que hoy en día el diseñador de 
circuitos de RF (como LNAs, VCOs, mezcladores o amplificadores distribuidos) evita 
utilizar bobinas con área mayor que 4.104 pm2, ya que aumentarían mucho el coste final 
del producto. 
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Por tanto podemos decir que el nuevo modelo mejora ligeramente el anterior para el 
rango de bobinas que se utilizan hoy en día, y además lo hace sin utilizar ninguna 
constante empírica de ajuste, cumpliendo así el objetivo planteado en un principio. 

Nuevo modelo Nuevo modelo 
Modelo clásico Modelo clásico 

I. - 
" 0.2 ,' ,._ 

,./ 
,. 0.1 

20 4 l 
& lo4 3x10~ 4x10~ 5x10~ 6x10~ 2x10~ 3x10' 4x10' 5x10~ 6x1 

Área (&m') Área (&m') 

Figura 4.20 CsuB y R s u ~  para las bobinas del sustrato A (Tabla 4.4) .  El modelo clásico 
es el dado por (4.18) y (4.19), con Csu~0=3.88.10-3 fF/pm2 y Gsu~0=2.29.10-7 S/pm2. 

180 1 .5 

Nuevo Modelo Nuevo Modelo 
140- Modelo clásico , 

,' 
,. 

120- ,' 1.0- 
,. ,' 

i o o -  ,' ? 
'. 

3 80- 
u" S 

w 0.5- 
60 - 

40 - 

2 0  " 

0 . 0 - 8 , m , # , # , # ,  
1x10~ 2x10~ 3x10' 4x10' 5x10~ 6x10' 1x10~ 2x10~ 3x10' 4x10' 5x10~ 6x10' 

Área bm') Área (&mz) 

Figura 4.21 CSUB y R s u ~  para las bobinas del sustrato B (Tabla 4.4) .  El modelo clásico 
es el dado por (4.18) y (4.191, con Csu~o=4.48.10-3 fF/pm2 y Gsu~o=2.43.10-7 S/pm2. 

Ahora veremos la influencia del nuevo modelo en el funcionamiento global de la 
bobina. Las Figuras 4.22 y 4.23 muestran el factor de calidad medido y modelado de 
cuatro inductores diferentes. La primera corresponde a inductores fabricados en la 
tecnología de 0.8 pm, y la segunda a la de 0.35 pm. L a  Tabla 4.5 recoge sus parámetros 
geométricos. Las curvas modeladas del factor de calidad se han calculado a partir de los 
valores paramétricos de los elementos del circuito equivalente, que se han ido explicando 
a lo largo de este capítulo. L a  única diferencia entre los dos modelos es la manera de 
calcular CSUB y Rsm, el resto de los elementos son exactamente iguales para ambos. Como 
vimos en el apartado 4.2.2, en las bobinas con pista ancha se sigue cometiendo un error al 
modelar la resistencia serie. Por lo tanto para esta parte utilizaremos bobinas de pista 
estrecha, que garantizan que RS está parametrizada correctamente. 
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Tabla 4.5 Parámetms geométricos de las bobinas de las Figuras 4.22 y 4.23 

Inductor Tecnología ~ E X T  (m) w(pm) n UnH) 

Li A 90 8 5.5 1.2 

L2 A 144 26 1.5 4.6 

L3 B 90 6 4.5 3.2 

U B 100 6 4.5 4.3 

Aunque el nuevo modelo se acerca más al factor de calidad medido para las bobinas 
de ambos sustratos, vemos que la diferencia entre ambos modelos es menos significativa 
para las bobinas del gmpo B. Esto ya lo habíamos comentado cuando vimos las Figuras 
4.12 y 4.13. Como ya explicamos, se debe a que para esta tecnología los parámetros de 

ajuste Csu~o y Gsu~ofueron calculados a partir de lo  bobinas con áreas similares. 

Medidas 
6]  Modelo clásico 

Modelo clásico 
Modelo nuevo 

Modelo nuevo .-.-... 

O '. 

1 fomx &,S 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura 4.22 Influencia del nuevo modelo en el factor de calidad para bobinas 
fabricadas en la tecnología de 0.8 pm. 

Medidas 
Modelo clásico 
Modelo nuevo 7 Modelo nuevo 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura 4.23 Influencia del nuevo modelo en el factor de calidad para bobinas 
fabricadas en la tecnología de 0.35 pm. 
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Como ya hicimos en el capítulo 2 al describir la caracterización de los inductores, 
estudiaremos ahora la influencia del nuevo modelo en los cuatro parámetros con los que 
podemos determinar una curva Q. Están dibujados en la Figura 4.22, y son los siguientes: 

el valor de Q a frecuencias bajas (0.5 GHz) (QDc), 

el valor de pico de Q (Q-), 

la frecuencia a la cual se obtiene Q m  (f~m), 

y la frecuencia de resonancia (f~m). 

En la Figura 4.24 podemos ver el peso de CSUB y RSUB en cada uno de estos cuatro 
parámetros clave. Como cabía esperar las pérdidas del sustrato no influyen en el valor de 
QDC, ya que éste depende de la inductancia y resistencia en serie de la rama principal (ver 
Figura 2.30). Sin embargo su importancia crece conforme aumenta la frecuencia: fQ-y 
sobre todo Q m  dependen de Csm y Rsu~,  aunque la rama principal sigue influyendo en 
sus valores, y por último f~ depende únicamente de las pérdidas del sustrato [LeShDo5]. 

Figura 4.24 Influencia de CSUB y RSUB sobre los parámetros que definen el factor de 
calidad para una bobina de n=3.5 pm, r ~ x ~ = i 3 0  pm y w=18 pm fabricada en una 

tecnología de 0.35 pm. Las frecuencias están medidas en GHz. 

La Figura 4.25 muestra la comparación de los valores de Q- y Q a lo  GHz medidos 
y estimados por el modelo. Los otros dos parámetros, QDC y fQ-, no se han incluido 
porque no dependen tanto de las pérdidas del sustrato como acabamos de ver. En la figura 
se recogen medidas de cuarenta inductores fabricados en la tecnología de 0.8 pn y siete 
en 0.35 pn. Una buena parte de los inductores presentaban frecuencias de resonancia 
más altas de lo  GHz, que es la máxima frecuencia que medimos con nuestro VNA. Es por 
esto que en lugar de utilizar ~ R B  como parámetro significativo utilizamos el valor del factor 
de calidad en l o  GHz, que nos da una medida aproximada. 
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Como vemos, el modelo estima muy bien los factores que definen el factor de calidad. 
Introduce un error relativo máximo del 6% en el caso de Q- y alrededor del 12% para 

QIOGH~.  

Podemos concluir que la nueva caracterización del sustrato mejora los resultados 

anteriores sin incluir constantes de ajuste. Por lo tanto disponemos de un modelo 
paramétrico escalable que estima correctamente el funcionamiento de la bobina sin 
necesidad de fabricación ni simulación previa 

16 /I 

Q,,, medido Q a lo GHz medido 

Figura 4.25 Comparación de los valores de Q- y Q a lo GHz medidos y estimados 
por el nuevo modelo. 

4.4 Valoración del modelo 

A continuación resumimos aquí el análisis hecho en este capítulo para cada elemento, 
valorando la bondad del modelo utilizado y las posibles líneas de mejora: 

Asumimos que Ls se modela correctamente con (4.11), puesto que los 
resultados en la inductancia presentan un error relativo bajo. Además, como 
se ha dicho antes, es la expresión comúnmente utilizada por la mayor parte de 
los autores. 

Se ha utilizado un modelo para Rs que no tiene en cuenta los efectos de las 
corrientes de torbellino ni en el sustrato, puesto que es de resistividad alta, ni 
en las pistas, ya que las bobinas están diseñadas para tener factor de calidad 
alto (agujero central grande). Sí se tiene en cuenta el efecto pelicular, que 
tiene relevancia en las bobinas de pistas anchas. Para las que tienen pistas 
estrechas se puede utilizar el valor de la resistencia en continua, ya que el 
efecto pelicular apenas hace aumentar la resistencia. Como hemos visto, no es 
fácil obtener expresiones en función de la frecuencia que modelen 
correctamente las pérdidas resistivas en el metal. Nosotros hemos utilizado 

una expresión que incluye una profundidad de penetración bidimensional con 
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un factor empírico. Aunque los resultados no son óptimos, hemos visto que las 
bobinas de pista ancha son adecuadas para aplicaciones en baja frecuencia, 
para las que la resistencia todavía no ha aumentado mucho por el efecto 
pelicular. Por lo tanto podremos utilizar la resistencia RDC en el modelo 
empírico, tal y como hacemos para las bobinas de pista estrecha. 

En cuanto a CP, hemos visto que es dificil determinar si (4.15) la estima 
adecuadamente. Sin embargo se ha deducido de los resultados que la 
expresión paramétrica podría estar subestimando el valor de la capacidad. En 
cualquier caso seguiremos utilizándola, puesto que CP es el elemento que 
menos influencia tiene en el funcionamiento global de la bobina. 

Para COX hemos utilizado la expresión sencilla del capacitor plano-paralelo 
que utilizan la mayor parte de los autores, y que avalan estudios anteriores 
[Pinoo2]. 

Por último, el modelado de las pérdidas eléctricas en el sustrato (Rsm y CSUB) 
es la principal aportación del capítulo [GoPiGo7a]. Hemos visto que el nuevo 
modelo mejora sustancialmente los resultados anteriores y evita el uso de 
parámetros de ajuste. 

En el Anexo C están recogidos los resultados de la comparación de los datos medidos 
y estimados con el modelo paramétrico para las lo  bobinas fabricadas en la tecnología 
SiGe 0.35 pm. En general podemos concluir que el modelo es válido para desarrollar una 
herramienta de selección de inductores óptimos como veremos en el siguiente capítulo. 
Los mayores errores que se cometen se dan en inductores con pistas anchas centrados en 
frecuencias altas, y como hemos visto, son debidos al modelado de la resistencia RS a esas 
frecuencias. Por tanto queda pendiente seguir con su estudio en profundidad, de manera 
que se deduzcan expresiones acertadas sin factores empíricos y así se pueda mejorar dicha 
herramienta. 





Capítulo 5 Nuevo método para 
construir una librería de 
inductores 

5.1 Introducción 

Como se explicó en el Capítulo 1, es difícil conseguir bobinas integradas en silicio de 
factor de calidad alto debido a las numerosas pérdidas que aparecen en el sustrato. Vimos 
en el Capítulo 3 al hablar de la tecnología que los fabricantes generalmente ofrecen un 
número de inductores con unas características determinadas. Pero muchas veces sus 
prestaciones no son las idóneas para una aplicación concreta debido a que la bobina no 
está optimizada para la frecuencia de trabajo que necesitamos, o bien no alcanza el factor 
de calidad preciso. Por ejemplo en el caso de la tecnología que nos ocupa, SiGe 0.35 pm de 
AMS, los inductores que ofrece son todos cuadrados y, como vimos, esa no es la geometría 
adecuada para optimizar el factor de calidad. 

Por lo tanto, es conveniente que el diseñador de circuitos RF cuente con un conjunto 
de bobinas optimizadas para los distintos valores de inductancia y las diferentes 
frecuencias de trabajo. En este capítulo repasaremos el método tradicional para generar 
tal librería de bobinas y presentaremos una nueva aportación de este trabajo: la forma de 
hacerlo basada en el nuevo modelo paramétrico (Capítulo 4). 

5.2 Método clásico 

La Figura 5.1 muestra el flujo de diseño de uno de los métodos típicos para generar 
una librería de inductores. 
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5.3 Método alternativo 

La Figura 5.2 muestra un diagrama de bloques del nuevo método introducido. Este 
método se sustenta en unos pocos inductores medidos, lo cual reduce tanto el coste de 
tiempo como de dinero. Con dichas medidas será posible ajustar diversos parámetros en el 
simulador EM Momentum para que sea más preciso, que es lo que ya se hizo en el 
Capítulo 3. 

Pocos inductores medidos 

n n 
1 paramétrico ~ ~ , n) 1 s i m i ~ ~ d o r  En 1 

Lista de inducto; ~ ~ ~ 
-L !- <L. 

Librena de induc Generador de 
basada en simulaciones EM 

Figura 5.2 Nuevo método seguido para la obtención de la librería de inductores. 

Herramienta de 
selección de 

inductores basada en 
e l  modelo 

  ara métrico 

Al mismo tiempo, utilizaremos el modelo paramétrico presentado en el capítulo 
anterior para generar un algoritmo que permita definir la geometría de los inductores con 
mejores prestaciones para diferentes frecuencias e inductancias. Si el modelo se considera 
lo suficientemente fiable, con él ya se podría desarrollar una herramienta de selección de 
inductores. Si, por el contrario, las simulaciones EM se consideran más fiables, una vez 
generada la lista de inductores, la simularemos con Momentum para corroborar los 
resultados estimados. Así podremos compensar posibles errores cometidos por la 
estimación paramétrica, ya que el modelo no se ha testado con todas las geometrías 
posibles. Esto es lo que hicimos en trabajos anteriores con otras tecnologías [MePiGo5]: 
todavía no contábamos con el nuevo modelo paramétrico, y el antiguo resultaba menos 
fiable que las simulaciones de Momentum. 

Herramienta de 
selección de 

inductores basada en 
simulaciones 

Como se ha visto en el Capítulo 4, la nueva caracterización del sustrato mejora la 
estimación del modelo paramétrico. Predice correctamente el funcionamiento de los 
inductores, aunque comete cierto error en el caso de las bobinas de pistas anchas. Vimos 
que a pesar de esto la curva modelada tiene la misma forma que la medida, y la frecuencia 
a la que se da el pico máximo de Q se estima correctamente. Además la predicción de Q es 
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para estos casos más pesimista que la medida, por lo que el diseñador se encontrará con 

una bobina de más calidad que la esperada en el peor de los casos. Se vio también que el 

modelo no funciona para bobinas con marcado efecto eddy en las pistas interiores, es 

decir, inductores con agujero central pequeño. En cualquier caso, si este efecto estuviera 

correctamente modelado, estas bobinas raramente serían elegidas por el algoritmo de 

selección de inductores óptimos debido a que las corrientes de torbellino provocan una 

disminución importante del factor de calidad. Como los inductores cuyas prestaciones 

están determinadas por el efecto eddy no están bien modelados, podría pasar que la 

herramienta proporcionara un inductor con vueltas hasta el centro erróneamente. Para 

evitarlo, se ha incluido en el algoritmo una condición limitadora que excluye inductores de 

este tipo. Se trata de no permitir que la herramienta proporcione bobinas con una relación 

entre radio externo e interno mayor de un determinado valor, que fijaremos en 3 
basándonos en trabajos anteriores [CeSaMo4]. De esta forma garantizaremos un hueco lo 

suficientemente amplio para que no aparezca efecto eddy muy marcado en las pistas 

interiores del inductor. 

Todo esto conduce a pensar que se puede confiar en el modelo paramétrico 

desarrollado, y por tanto se puede generar una herramienta de selección de inductores 

basada en él, como muestra el diagrama de la Figura 5.2. 

A continuación se explican en detalle los distintos algoritmos que se han generado a 

partir del modelo paramétrico para buscar las bobinas de mejores prestaciones, generar 

las librerías de inductores, y visualizar los resultados. Todos ellos se han implementado en 

MATLAB. 

5.3.1 Algoritmo para diseñar inductancias con alto factor de 
calidad 

Una vez desarrollado el modelo paramétrico se implementa en una función que 

llamaremos "Representa_inductor" cuyas entradas son los parámetros tecnológicos y 

geométricos del inductor (radio exterior, número de vueltas, ancho y separación de pistas) 

y la frecuencia de operación a la que se desea conocer la inductancia y el factor de calidad. 

Como salidas tendremos la inductancia y el factor de calidad en función de la frecuencia. A 

partir de esta función se ha diseñado un programa que llamaremos 

"Buscador_mximo_Q" que genera el listado de bobinas que formarán la librería. 

Se trata de determinar la geometría de la bobina que maximiza el factor de calidad 

para una inductancia y frecuencia determinada. Para ello, una vez fijados estos valores, se 

realiza un barrido por los distintos parámetros geométricos en busca del inductor que 

arroje el mayor factor de calidad en la frecuencia fijada con la inductancia deseada. Dicho 

algoritmo consta de los siguientes pasos: 
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l. El usuario determina los valores de inductancia y de frecuencia a la que se 
desea obtener el máximo valor de Q. Además se debe indicar la tolerancia 
permitida en el cálculo del valor inductivo. 

2. Una vez fijados los anteriores valores, se realiza una búsqueda por todas las 
combinaciones de anchura de pista (w), número de vueltas (n) y radio exterior 
(r-) que generen la inductancia deseada y un valor superior al mínimo factor 
de calidad fijado. Los parámetros geométricos se varían entre un valor 
máximo y un mínimo ya fijados. La separación entre pistas (S) se fijará al valor 
mínimo que permita la tecnología como ya se explicó en el Capítulo 1. 

3. Para cada combinación de w, n y r- generada, se almacena en una matriz los 
valores geométricos y los de Q y L obtenidos. 

4. Finalmente, se busca en la matriz aquel inductor con máximo factor de calidad 
para la inductancia dada. 

5.3.2 Generación de la librería de inductores 

A partir del buscador de inductores de máximo Q del apartado anterior 
(BuscadorpmximopQ) ha sido posible generar la lista de bobinas que forman la librería. 
De esta forma, para las frecuencias de 0.85 GHz, 1.5 GHz, 1.8 GHz, 2.4 GHz y 5.6 GHz, que 
corresponden con diferentes estándares (ISM, GSM, GPS, Bluetooth, DCS-I~OO), se ha 
obtenido los parámetros geométricos de los inductores con máximo factor de calidad con 
inductancias comprendidas entre los 0.5 nH y 6.5 nH con saltos de 0.5 nH. 

Las especificaciones geométricas de los inductores son: 

Radio exterior (r): entre 25 y 200 p, 

Número de vueltas (n): entre 1.5 y 10.5 vueltas. 

Espaciado entre pistas (S): 2 p. 

Anchura de pistas (w): entre 5 y 30 p. 

En este caso hemos limitado la geometría de las bobinas conforme a criterios 
empíricos para que, por ejemplo, el algoritmo no devuelva bobinas muy grandes. Estos 
límites se establecen por el usuario, y podrían ampliarse o limitarse sin ningún problema 
en el caso de que fuera necesario. Además, como se comentó antes, hay una limitación 
adicional añadida para que el generador no proporcione inductores con efecto eddy 
importante: la relación entre el radio externo y el interno no debe ser mayor de 3 
[CeSaMo4], para así evitar inductores con agujero central pequeño. 

Para el cálculo de la inductancia exterior se ha permitido un error máximo de +0.2 
nH. En el Anexo D figuran las tablas con los resultados ofrecidos por el programa, 
mostrándose los parámetros geométricos y el valor del factor de calidad obtenido para 
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cada inductancia y frecuencia de trabajo. Dada una frecuencia, se puede observar que para 
inductancias pequeñas las bobinas deben tener pocas vueltas y unas pistas anchas. A 

medida que se requiere más inductancia, debe aumentar el número de vueltas de las 
bobinas (aumento de la inductancia mutua entre pistas) y reducir su ancho (mayor área 
encerrada). 

En la Tabla 5.1 aparece un resumen de los parámetros obtenidos para cada rango de 
bobinas (de 0.5 a 6.5 nH) para cada frecuencia. Como se puede apreciar, a medida que 
aumenta la frecuencia de trabajo, el radio máximo y la anchura mínima van 
disminuyendo. Esto es así puesto que, tal y como se explicó en el capítulo 1, al reducir el 
ancho de las pistas y/o reducir el radio exterior la frecuencia de resonancia aumenta, 
permitiéndose alcanzar los máximos valores en el factor de calidad en puntos de mayor 
frecuencia. 

Tabla 5.1 Resumen de parámetros de la librería de inductores 

Frecuencia (GHz) 0.85 1.5 1.8 2.4 5.6 

A la frecuencia mínima para la que se ha generado la librería (0.85 GHz) se observa 
que los factores de calidad son más bajos que en el resto y las bobinas consumen más 
superficie. Vimos en el Capítulo 1 que el uso de varios metales en paralelo en la espiral de 
una bobina suponía un aumento en el factor de calidad en baja frecuencia sin una gran 
reducción en la inductancia. Teniendo en cuenta esta afirmación, se ha introducido en el 
modelo paramétrico y en el algoritmo de búsqueda de inductores óptimos la opción de 
utilizar bobinas formadas por los dos metales superiores de la tecnología dispuestos en 
paralelo (metal 4 y metal 3 en la Figura 3.1). 

Este nuevo algoritmo, llamado "BuscadorpmximopQpzMM', asume las nuevas 
distancias y parámetros que se emplean. No se ha podido comprobar su eficacia con 
resultados medidos debido a que las bobinas en las que se basa este trabajo están 
fabricadas en el metal superior. Si se compara con las simulaciones de Momentum, vemos 
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que el modelo predice correctamente la inductancia y la frecuencia del factor de calidad 

máximo, aunque sobreestima Q m .  Como vimos en el Capítulo 3, las simulaciones 

cometen también cierto error con este valor, así que es imposible determinar si el error lo 

introduce el simulador o el modelo con doble metal en la espiral. Aun así asumiremos que 

el modelo paramétrico funciona también para bobinas con metales en paralelo. En el 

Anexo D se encuentra la nueva lista de bobinas para la frecuencia de 0.85 GHz, 

complementando la librería de inductores final. La Tabla 5.2 muestra un resumen de los 

parámetros obtenidos para estas bobinas. Se puede apreciar que se obtienen inductores 

con mayor factor de calidad que en el caso de utilizar exclusivamente el metal superior, y 

que el radio máximo empleado disminuye ligeramente, lo cual implica ahorro de área. En 

cualquier caso, para la tecnología que empleamos esta diferencia en el uso de uno o dos 

metales no es tan apreciable como en otras, ya que el metal 3 es mucho menos grueso y 

conductivo que el metal 4. Otras tecnologías cuentan con un metal 3 con grosor y 

conductividad similares a la del 4, y por tanto esta opción es mucho más útil que en 

nuestro caso. 

Tabla 5.2 Resumen de parámetros para el caso de inductores con dos metales en 
paralelo a 0.85 GHz 

Q ~ ~ d i ~  m i n  (11111) m á x  (11111) n ~ i n  nMáx W M ~  (pm) W M ~ X  (pm) 

5.3.3 Algoritmo de visualización de resultados 

Como complemento al algoritmo del buscador de inductancias con máximo Q 

("BuscadorpmwimopQ" y "BuscadorpmaximopQpzMM'), se ha desarrollado otro 

programa llamado "T/isualizadorpzD-3D" que visualice en pantalla gráficos en 2D y 3D 
del factor de calidad, inductancia y radio en función del número de vueltas y ancho de 

pista de todas las bobinas obtenidas con un valor inductivo dado a una frecuencia de 

trabajo concreta. Los parámetros de entrada del mencionado algoritmo son: 

Inductancia deseada. 

Tolerancia en el cálculo del valor inductivo anterior. 

Frecuencia de trabajo. 

A partir de todos los parámetros anteriores, se hace un barrido con los posibles 

valores de w, n y r entre unos límites fijados. Si una combinación de estos parámetros 

cumple con los requisitos estipulados, se recogen y almacenan en una serie de variables 

que posteriormente serán dispuestas gráficamente. Por ejemplo, en la Figura 5.3 se puede 

ver la representación de las curvas de nivel del factor de calidad de todas las bobinas con 

una inductancia de 3.5 nH (tolerancia de +0.2 nH) a una frecuencia de 2.4 GHz en función 
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del ancho de pista (w) y el número de vueltas (n). Como se observa, en este caso para 
maximizar el Q convendría utilizar un ancho de pista de 7 a 12 pm y un número de vueltas 
entre 3.5 y 5.5. 

vas de nivel de Q 

1 5 
Número de vueltas (n: 

Figura 5.3 Curvas de nivel del factor de calidad para todas las bobinas con valor 
inductivo de 3.5 nH a 2.4 GHz. 

5.4 Herramienta desarrollada: 1-MODEL 

A partir de las funciones descritas en el apartado anterior, y de otras nuevas, se han 
desarrollado una herramienta de gran utilidad para el diseñador de circuitos RF: el 
software 1-MODEL soportado por MATLAB. Como se verá, es escalable para cualquier 
tecnología ya que se puede modificar fácilmente el archivo con los datos del proceso 
tecnológico. Nosotros lo hemos utilizado con varios procesos, aunque todos los ejemplos 
utilizados aquí corresponden a la tecnología SiGe 0.35 pm de AMS, que es de la que hemos 
ido hablando a lo largo de todo el trabajo. 

El programa generado está basado en el modelo paramétrico desarrollado en el 
capítulo 4. La pantalla principal de la interfaz gráfica se muestra en la Figura 5.4. A través 
de la misma, el usuario puede conocer el valor de los elementos del circuito equivalente de 
un inductor conociendo sus parámetros geométricos. Por otro lado, se puede obtener la 
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Curvas de nivel de Cj 

iii 

3 4 

Núrriero de vuellas (11) 

l Variación de Q en función de n y w l 

Número de vueltas (n) 

Figura 5.6 Ejemplos de los gráficos 2D y 3D que se pueden obtener con la 
herramienta I-MODEL. 

Se puede obtener también una representación gráfica del factor de calidad y de la 
inductancia de la bobina cuyos parámetros estén especificados en la interfaz. La 
representación se hace en función de la frecuencia mínima y máxima dada por el usuario. 

En dicha gráfica se indica el valor máximo del factor de calidad y la frecuencia a la que se 
alcanza. Estos valores, junto con los obtenidos a la frecuencia deseada, son mostrados a 
través del cuadro de comandos de MATLAB. En la Figura 5.7 se muestra el ejemplo para 
un inductor de r=ioo ym, n=2.5 vueltas, w=io ym y s=2 ym en el barrido de frecuencias 
comprendido entre 0.5 y 20 GHz. 

Figura 5.7 Gráfica ejemplo del factor de calidad e inductancia de una bobina para el 
barrido de frecuencias de 0.5 a 20 GHz. 
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Por último, utilizando el botón de "Ayuda" de la interfaz se puede acceder a una guía 
básica sobre el funcionamiento del programa. Esta ayuda ha sido realizada en código html 
y se integra dentro de la interfaz propia del programa MATLAB. Con esta guía se puede 
navegar a través de las distintas pantallas conociendo el uso de cada uno de los 
componentes del programa, así como los posibles mensajes de error que puedan surgir. 
En la Figura 5.8 se muestra la pantalla principal de esta ayuda. 

Figura 5.8 Pantalla principal de ayuda del programa I-MODEL. 

Hemos visto en este capítulo un nuevo método para obtener librerías de inductores 
óptimos a partir del modelo paramétrico que se vio en el capítulo anterior. Además se han 
desarrollado una serie de herramientas de gran utilidad para el diseñador de circuitos para 
RF, que puede obtener rápidamente el inductor óptimo para una aplicación concreta, así 
como su modelo equivalente. Esto simplifica su trabajo, ya que con herramientas como I- 
MODEL evita una serie de pasos que debía dar previamente, como la fabricación y medida 
de muchos inductores o su simulación para conocer su funcionamiento y así poder elegir 
el más adecuado para un determinado circuito. 



Capítulo 6 Nuevas estructuras 
inductivas 

6.1 Introducción 

Hemos visto en el Capítulo 5 que con la tecnología disponible (SiGe 0.35 pn de AMS) 

se pueden diseñar inductores estándar con buenos factores de calidad. Para ello, 

desarrollamos una herramienta denominada 1-MODEL que, entre otras funciones, busca 

el inductor más adecuado para un valor inductivo y una frecuencia de trabajo dados. Sin 

embargo, conforme vamos aumentando los requerimientos en cuanto a frecuencia e 

inductancia, el factor de calidad del inductor óptimo que devuelve la herramienta 

disminuye considerablemente. Esto se refleja en el mapa de color de la Figura 6.1, que 

muestra que a partir de 6 nH es difícil conseguir bobinas con factor de calidad superior a 4 

a frecuencias de trabajo mayores de 6 GHz. 

Por contra, para algunas aplicaciones recientes es más importante reducir el área del 

inductor aunque sea a costa de disminuir el factor de calidad [NyThMo2] 

[OhLeeo4] [DiLaBo4] [SaIoVo5] [Lee061 [LoPlRo6]. 

Todo esto conduce a que una de las líneas de investigación más importantes en el 

diseño de inductores sea la búsqueda de nuevas topologías que den solución a estos 

problemas [ZoChRoi] [TaWuLo2] [AgMeBo2] [WanLio6]. En este capítulo analizaremos 

algunas estructuras propuestas en la literatura, realizadas en el contexto del presente 

trabajo de investigación. 
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Factor d e  calidad del inductor seleccionado por IMODEL 

8 

Frecuencia (GHz) 

Figura 6.1 Representación del factor de calidad del inductor óptimo a medida que 
varía la inductancia y la frecuencia de trabajo requeridas. 

6.2 Inductores apilados 

Una de las soluciones que se proponen en la literatura son las estructuras apiladas 
(stacked inductors). La idea fue introducida en primer lugar por Geen en tecnologías de 

GaAs [GeGrA8g], y posteriormente estudiada por Soyuer [SoBuJg5] y Merrill [MeLeYg5] 
en aplicaciones CMOS. Como muestra la Figura 6.2 (a), se trata de unir en serie dos o más 

bobinas idénticas fabricadas una sobre otra en distintos niveles de metal. Puesto que los 
inductores son iguales, la inductancia de cada uno de ellos por separado será la misma y 

estará generada por el acoplamiento lateral entre las distintas vueltas de la bobina. 
Además aparece ahora un acoplamiento mutuo vertical entre ambas que aumenta 

considerablemente la inductancia por unidad de área. Cuantos más niveles de metal 
apilemos en el inductor, mayor es este incremento de la inductancia [KouYaoo]. Sin 

embargo, la frecuencia de resonancia del inductor apilado disminuye con respecto a la 
bobina estándar, debido a los efectos capacitivos adicionales entre las bobinas de distintos 

niveles. 
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Figura 6.2 Estructura de inductores apilados convencionales (a) y modificados (b). 

Utilizando metales no consecutivos (ver Figura 6.2 (b)) se consigue disminuir esta 

capacidad adicional, de forma que la frecuencia de resonancia aumenta con respecto a la 

que se tiene apilando metales consecutivos [ZoChRoi]. Los estudios realizados sobre la 

influencia del grosor del óxido (tom) entre metales apilados [BurReog] revelan que al 

aumentar tom el factor de calidad máximo aumenta ligeramente y se desplaza hacia 

frecuencias mayores, al igual que la frecuencia de resonancia del inductor. 

Para verificar el funcionamiento de estas estructuras apiladas, se fabricaron cinco 

inductores cuadrados en la misma tecnología utilizada para las bobinas estándar de las 

que se ha hablado en capítulos anteriores. Se diseñaron cumpliendo los requisitos 

necesarios para ser utilizados en los amplificadores de banda ancha que se verán en el 

Anexo E. Por sencillez, todas se diseñaron con geometría cuadrada. En la Figura 6.3 se 

observa la fotografía de la parte del chip que los contiene, y la Tabla 6.1 recoge sus 

principales parámetros geométricos. 

Figura 6.3 Microfotografía de los inductores apilados fabricados. 

En la Figura 6.4 se comparan las prestaciones de LA2 y LA3, que sólo se diferencian 

en los metales utilizados. La distancia entre ellos viene dada por la tecnología empleada y 

en nuestro caso es i pm entre los metales M4 y M3, y 2.64 pm entre M4 y M2. Vemos que 

la inductancia permanece más o menos constante debido a que las dimensiones en el 

plano de la espiral son casi dos órdenes de magnitud mayores que las del plano vertical 

(90 pm frente a 2.64 pm). Por desgracia, el VNA utilizado para medir los dispositivos no 
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alcanza a recoger el rango de frecuencia en el que se aprecia el desplazamiento de la curva 
del factor de calidad hacia frecuencias mayores. Aún así viendo la curva de la inductancia 
de la Figura 6.4 se intuye que la frecuencia de resonancia aumenta al separar más los 
metales. Las simulaciones con Momentum predicen que pasa de 19 a 29 GHz, es decir, la 
bobina podría utilizarse hasta un rango de lo  GHz más alto. 

Tabla 6.1 Geometría de los inductores apilados fabricados 

Inductor ~ E X T  w S n Metales 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura 6.4 Factor de calidad e inductancia de los inductores apilados LA2 y LA3. 

En la Figura 6.5 se recoge el funcionamiento del resto de inductores apilados 
fabricados. Lógicamente, presentan más inductancia las bobinas con más vueltas (LA1 y 
L&) y con mayor diámetro externo si tienen el resto de parámetros iguales. Por otro lado, 
si el inductor tiene menos vueltas (LAq), tendrá menos resistencia y por tanto el factor de 
calidad será mayor. Lo mismo ocurre con la frecuencia de resonancia, que se traslada a 
frecuencias mayores debido a que con menos vueltas la capacidad entre ambos niveles 
disminuye. Estos inductores fueron diseñados para aplicaciones en las que no se requerían 
valores inductivos muy altos, y por esto no se fabricaron bobinas con más de dos niveles 

de metal apilados. Además eso implicaría un empeoramiento del factor de calidad y una 
disminución de la frecuencia de resonancia. 
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Figura 6.5 Factor de calidad e inductancia de los inductores apilados LAi, LAq y LAg. 

A continuación analizaremos el funcionamiento de las bobinas apiladas frente a las 

estándar. Para ello buscaremos con el programa 1-MODEL (ver capítulo 5) los inductores 

más adecuados para una supuesta aplicación para la que las bobinas apiladas fabricadas 

son idóneas. Es decir, en las figuras 6.4 y 6.5 vemos las prestaciones de cada bobina, que 

se recogen en la Tabla 6.2. El valor de la inductancia y la frecuencia de Q máximo serán los 

datos de entrada de 1-MODEL, que nos devolverá la geometría de la bobina estándar 

óptima para esos requisitos. 

Tabla 6.2 Prestaciones de los inductores apilados 

En la Figura 6.6 se compara el funcionamiento de los inductores apilados fabricados 

(LA) y los obtenidos con el software (LE). La curva de las bobinas estándar es la que 

genera 1-MODEL, que se obtiene con el modelo paramétrico. Aunque tal y como vimos en 

el capítulo 4 el modelo puede cometer cierto error, el factor de calidad en la frecuencia de 

trabajo es considerablemente mayor para las bobinas estándar. Como se refleja en la Tabla 

6.3, esta mejora se va atenuando conforme el valor inductivo que se requiere aumenta. 

Algo similar ocurre con el área ocupada: el ahorro de espacio que suponen las bobinas 

apiladas es menor para valores inductivos pequeños. Así, para la bobina de 0.9 nH (LA2 y 

LE2), el factor de calidad mejora en l o  puntos con la estructura estándar, lo que supone 

casi triplicarlo. Por otro lado, ocupa un 49% de área más, que significa que la bobina 

apilada ahorra 4000 pm2 de silicio. Sin embargo para 3.6 nH (w y LEg) el aumento del 
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factor de calidad de la bobina estándar se suaviza (mejora 5 puntos), y pasa a ocupar un 

69% de área más que la estructura apilada, que supone 6900 pm2 de ahorro. 

1 10 

Frecuencia (GHa) 

l 
1 10 

Frecuencia (GHa) 

Frecuencia (GHa) 

1 10 

Frecuencia (GHa) 

Figura 6.6 Factor de calidad e inductancia para inductores estándar y apilados. 

Tabla 6.3 Comparación de prestaciones de inductores estándar y apilados 

Inductor Qmíx área (pmz) Inductor QMÁX área (pmz) 

LA1 4.4 90x90 LE1 10.5 130x130 

A la vista de estos resultados, podemos decir que la bondad de los inductores apilados 

depende de las especificaciones del circuito donde se van a emplear. Se debe llegar a un 

compromiso entre calidad necesaria y área ocupada. Como hemos dicho en la 

introducción, hay circuitos para los que no se requieren bobinas con factor de calidad alto, 

sino que lo más importante es el ahorro de espacio. Para estos casos los inductores 

apilados son sin duda una buena solución. Sin embargo, si la inductancia necesaria es 

baja, y se requieren inductores de buena calidad se puede encontrar con la ayuda de una 
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Como hicimos en el caso de los apilados, se fabricaron cuatro inductores cuadrados 3- 
D para verificar su funcionamiento y compararlo con las otras estructuras. En la Figura 
6.8 se puede ver la fotografía de la parte del chip que los contiene, y en la Tabla 6.4 se 
recogen sus parámetros geométricos principales y el número de bobinas apiladas que los 
forman. 

Figura 6.8 Microfotografía de los inductores 3-D fabricados. 

Tabla 6.4 Geometría de los inductores 3-D fabricados 

Inductor d m  w S nOapilados 

La Figura 6.9 (a) compara las prestaciones de dos inductores 3-D cuya única 
diferencia es el diámetro externo. Vemos que cuanto mayor sea, mayor será el agujero 
central del inductor y por tanto el flujo magnético que circule, es decir, la inductancia. 
Pero esto también conlleva menor factor de calidad y menor frecuencia de resonancia. Si 
se aumenta el ancho de la pista (Figura 6.9 (b)) la resistencia disminuye y por tanto el 
factor de calidad aumenta. La inductancia sin embargo disminuirá, ya que reducimos el 
agujero interno del inductor. Por último, al aumentar el número de bobinas apiladas que 
unimos para formar la 3-D, la inductancia lógicamente aumenta considerablemente 
aunque esto supone una disminución del factor de calidad (Figura 6.9 (c)). 

Al igual que hicimos con los inductores apilados, vamos a comparar las estructuras 3- 
D con bobinas estándar optimizadas obtenidas con la herramienta 1-MODEL. Tomaremos 
como entrada al programa la inductancia y la frecuencia del factor de calidad máximo de 
los inductores 3-D, que pueden verse en la Figura 6.9 y se resumen en la Tabla 6.5. Se 
puede comprobar que estos inductores fueron diseñados de forma que se abarcaran 
rangos de inductancia más altos que los obtenidos con las bobinas apiladas. 
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Figura 6.9 Funcionamiento de los inductores 3-D alvariar los parámetros 
geométricos. 

Tabla 6.5 Prestaciones de los inductores 3-D 

Inductor L (nH) QMÁX f ~ m í x  (GHz) 

L3Di 4.4 3.5 3.9 

L3D2 6.6 3.0 2.9 

En la Figura 6.10 vemos los resultados de la comparación, que se recogen también en 

la Tabla 6.6. Observando las gráficas se puede llegar a las mismas conclusiones que ya 

desarrollamos en el apartado de los inductores apilados. Tal y como predecía la Figura 6.1, 

al ser valores inductivos mayores las bobinas estándar no alcanzan factores de calidad tan 

altos como ocurría antes. Sin embargo siguen siendo considerablemente mayores que los 

que ofrecen los inductores 3-D. En cambio estos últimos ocupan desde el 22 hasta el 39% 

de área de los convencionales, lo que supone un ahorro de silicio de hasta 22500 pm2. 
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Figura 6.10 Factor de calidad e inductancia para inductores estándar y 3-D. 

Tabla 6 .6  Comparación de prestaciones de inductores estándar y 3-D 

Inductor Qmíx área (pmz) Inductor QMÁX área (pmz) 

L3Di 3.5 80x80 LE1 8.3 i70xi70 

Tang y otros [TaWuLo2] comparan los inductores 3-D con inductores estándar, no 

sólo con la misma inductancia, sino también con el mismo factor de calidad a la frecuencia 

de trabajo. Sin embargo, estas comparaciones pueden no ser apropiadas pues, en este caso 

el ahorro de área sena aún mayor, como puede verse en la Tabla 6.7. Esto es debido a que 

estamos forzando al inductor a tener un Q bajo, y una de las formas de conseguirlo es 

ampliando el área ocupada. En el mismo trabajo aseguran que las estructuras 3-D, además 

de ocupar menos área, aportan mayor calidad, pero queda demostrado (ver Figura 6.10) 

que esto no es cierto siempre y cuando se diseñen los inductores óptimos para cada 

aplicación específica. 
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Tabla 6.7 Tamaño de inductores estándar con la misma inductancia y factor de 
calidad que las estructuras 3-D fabricadas 

Inductor área (~mz)  

LE1 260x260 

Para comparar adecuadamente las prestaciones de las estructuras apiladas y 3-D 
deberíamos contar con una de cada clase de forma que ambas ocuparan la misma área y 
tuvieran el mismo valor inductivo. Entre las bobinas fabricadas no encontramos dos que 
cumplan estos requisitos, así que hemos recurrido a las simulaciones de Momentum. 

Comparamos varios inductores 3-D formados por dos bobinas apiladas que contienen 
los cuatro metales que ofrece la tecnología (ver Figura 6.7) con otros apilados con dos 
vueltas por metal que también utilizan los cuatro metales. Todos son cuadrados con 

diámetros externos entre 80 y 120 pm, anchos de pista de 6 a 14 pm y separación entre 

pistas de 2 pm. Para que los inductores 3-D y los apilados sean exactamente iguales, en el 
metal 4 de las bobinas apiladas se ha dado solamente una vuelta. 

Los resultados simulados se muestran en la Figura 6.11. Tal y como se concluye en 
[TaWuLo2], la frecuencia de resonancia aumenta considerablemente con la estructura 3- 
D, de manera directamente proporcional al tamaño del inductor y sin que esto suponga un 
deterioro significativo del factor de calidad. 

Después de este análisis de las bobinas 3-D llegamos a las mismas conclusiones que 
ya vimos para las bobinas apiladas: no se puede afirmar categóricamente que unas 
estructuras son mejores que otras, sino que se debe analizar cuidadosamente la aplicación 
para la que se va a utilizar el inductor. Para una inductancia y una frecuencia de trabajo 
dadas hay que sopesar qué es más importante, si el ahorro de área ocupada o el factor de 
calidad necesario. 
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Figura 6.11 Comparación del funcionamiento simulado de un inductor 3-D y otro 
apilado con los siguientes diámetros externos y anchos de pista: (a) 80 y 6 pm, (b) 

104 pm Y 10 m, Y (c) 120 pm Y 14 m. 

La Tabla 6.8 resume los resultados vistos del análisis de estructuras apiladas y 3-D 
frente a los inductores convencionales para la tecnología empleada (SiGe 0.35 pm de 
AMS) [GoPiKo7]. Dependiendo de cuál sea el requerimiento principal de la aplicación, 
será mejor utilizar unos u otros: Si lo más importante es tener un inductor de buena 
calidad, y estamos trabajando en un rango de frecuencias hasta lo  GHz, lo más probable 
es que un inductor convencional bien diseñado sea más apropiado que otra estructura. Si 
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lo que prima es el ahorro de área, o necesitamos valores inductivos muy altos (>gnH 
aproximadamente según la Figura 6.1) y trabajar a frecuencias también altas, lo mejor es 
utilizar una bobina apilada o 3-D. Elegir una u otra dependerá de la frecuencia de 
resonancia necesaria, que es siempre superior en el caso de las estructuras 3-D. 

Tabla 6.8 Elección del inductor adecuado según las necesidades de la aplicación 

Requisito principal Inductor recomendado 

Factor de calidad máximo Estándar 

Ahorro de área Apiladol3-D 

Inductancia o frecuencia muy altas Apiladol3-D 

Frecuencia de resonancia muy alta 3-D 

6.4 Estructuras para el aumento de la 
inductancia 

Si todavía quisiéramos aumentar más la inductancia de las bobinas, deberíamos 

diseñar inductores 3-D formados por muchas bobinas apiladas. Pero de esta manera se 
necesitaría mucha área y bajarían tanto el factor de calidad como la frecuencia de 
resonancia. Para conseguir aumentar L sin que ello suponga disminuir demasiado Q y f ~ m  

se ha diseñado mediante simulación y fabricado una nueva estructura que se presenta en 
este apartado. 

Se trata de dos bobinas 3-D rectangulares unidas en serie en el metal 1 por las 
bobinas apiladas internas, tal y como muestra la Figura 6.12. El objetivo es hacer 
compartir el flujo magnético generado por las bobinas, de forma que la inductancia total 
sea mayor que la suma de la de cada una de ellas por separado. Para comprobarlo se ha 
fabricado también una de estas bobinas alargadas en solitario. La fotografía de la Figura 
6.13 muestra la parte del chip que contiene ambas estructuras. 

En la Figura 6.14 se muestran los resultados medidos y simulados con Momentum de 
la estructura fabricada. Además, en la Figura 6.15 se añaden los resultados de dos de las 
que solamente se simularon. Los parámetros geométricos de las tres estructuras se 
recogen en la Tabla 6.9. 
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Figura 6.14 Resultados medidos (puntos) y simulados (iínea) del inductor i de la 
Tabla 6.9. 
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Figura 6.15 Resultados simulados de los inductores 2 y 3 de la Tabla 6.9. 

Al igual que se ha deducido en estudios anteriores para inductores convencionales 
fabricados en otras tecnologías [Pinoo2], vemos que para todos los casos el aumento en la 
inductancia no es mayor que el que conseguiríamos uniendo en serie dos inductores 3-D 
independientes. Además debido a que la nueva estructura ocupa más área, el factor de 
calidad máximo disminuye, y aumentan las capacidades parásitas, por lo que baja también 
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la frecuencia de resonancia. Por otro lado, para frecuencias bajas el factor de calidad de 

ambos inductores, aunque bajo, es el mismo, por lo que estas estructuras podrían tener 

aplicación en este rango de frecuencias. Esto cambia a medida que la estructura se hace 

mayor, ya que el factor de calidad de la doble disminuye mucho con respecto a la simple, 

por lo que en estos casos se recomienda unir dos bobinas sencillas antes que utilizar la 

estructura diseñada. 

En este capítulo se ha analizado el funcionamiento de nuevas estructuras inductivas, 

como los inductores apilados y los inductores 3-D. Hemos visto que su bondad depende de 

los requerimientos principales de la aplicación. Si se cuenta con una herramienta 

adecuada, siempre encontraremos un inductor convencional de mejor calidad que uno 

apilado o 3-D [GoPiKo7]. Sin embargo, si la calidad no es importante y se necesita ahorrar 

área, siempre será mejor utilizar una de las últimas. Por último, se ha diseñado una nueva 

estructura basada en la 3-D para aumentar más la inductancia sin aumentar demasiado el 

área ocupada. Los resultados no son los esperados y por tanto, para la mayor parte de los 

casos es más apropiado utilizar las bobinas que se han visto hasta el momento. 



Capítulo 7 Conclusiones y 
líneas futuras 
En este capítulo recogeremos las conclusiones y aportaciones que hemos ido 

obteniendo en esta tesis y se propondrán unas cuantas líneas futuras con las que se 

debería continuar este trabajo de investigación. 

7.1 Conclusiones 

Las conclusiones parciales del trabajo realizado se han ido indicando en cada uno de 
los capítulos. Presentaremos aquí un resumen de todas ellas. 

En el capítulo 1 hemos visto el importante papel que juegan hoy en día los inductores 
integrados en el diseño de dispositivos de RF integrados sobre silicio. Se ha hecho un 
repaso de los fenómenos físicos que se generan en el inductor, que son los responsables de 

las pérdidas en el silicio, y por tanto del bajo factor de calidad de los inductores. Tras 
analizar las soluciones que se presentan para minimizar estas pérdidas, se ha llegado a la 
conclusión de que la mayor parte de ellas emplean técnicas no convencionales muy 
costosas y, por tanto, inviables desde el punto de vista de la comercialización. Esto 
conduce a pensar que es fundamental que el diseñador cuente con herramientas que le 
permitan diseñar un inductor convencional óptimo para cada aplicación 

En el segundo capítulo hemos desarrollado el procedimiento de medida de un 
inductor: 

Se ha descrito el sistema de medida, se han visto unas pautas de diseño de las 
estructuras de medida para minimizar los efectos parásitos que introducen, y 
se ha descrito paso a paso el método de de-embedding utilizado. 

Por último se ha presentado un nuevo método rápido y automatizado de 
caracterización para extraer un modelo equivalente del inductor a partir de los 
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parámetros S obtenidos en la medida. Al contrario que los procedimientos que 
se encuentran en la literatura, el nuevo método no utiliza algoritmos iterativos 
de optimización ni está basado en ajustes. A partir de las ecuaciones del 
modelo equivalente se obtienen expresiones dependientes de la frecuencia 
para cada uno de sus componentes. La frecuencia de evaluación de cada uno 
de ellos se determina estudiando la influencia que tienen sobre el factor de 
calidad y la inductancia de la bobina. El método se ha probado con inductores 
fabricados en un proceso de SiGe de 0.35 pm, y los resultados verifican su 
fiabilidad. 

En el capítulo 3 se ha estudiado en profundidad el simulador electromagnético 
Momentum aplicado a la simulación de inductores. 

Ante la falta de información publicada, hemos visto cómo se debe configurar 
la herramienta para obtener unos resultados fiables: el tipo de mallado que se 
necesita, cómo definir las diferentes capas que componen el sustrato, y qué 
aproximación se debe utilizar para simular correctamente el grosor de los 
conductores. 

Además, se ha hecho un estudio de las posibilidades de simulación de un 
inductor en Momentum. Tras comprobar que siguiendo las pocas pautas de 
diseño publicadas no se obtienen resultados óptimos, concluimos y 
demostramos que el mejor modo de simular un inductor es utilizando la 
misma estructura exactamente que se va a fabricar. Esto conlleva simular por 
otro lado las estructuras de medida y realizar un de-embedding posterior de 
los parámetros S obtenidos mediante simulación. 

El capítulo 4 está dedicado a la búsqueda de un modelo paramétrico del inductor. 
Esto consiste en conseguir un conjunto de expresiones con las que se obtenga el valor de 
cada uno de los componentes del modelo equivalente del inductor a partir de los 
parámetros tecnológicos y geométricos del mismo. Esto permitiría predecir cuáles son las 
prestaciones de la bobina sin necesidad de fabricarla ni simularla. 

Por un lado se han revisado las expresiones correspondientes a los 
componentes de la rama principal del modelo equivalente. Hemos visto que el 
modelado de la resistencia serie, que recoge las pérdidas óhmicas de la espiral, 
y sobre la que se centran generalmente las publicaciones, puede no ser tan 
importante para la tecnología que nos ocupa si utilizamos el inductor más 
apropiado para cada aplicación. 

Por otro lado hemos presentado un nuevo modelo para caracterizar las 
pérdidas eléctricas que se producen en el sustrato. La bondad del modelo, que 
no utiliza parámetro de ajuste alguno, se ha verificado con inductores 

integrados en procesos de SiGe de 0.35 pm y BiCMOS de 0.8 pm. Los 



Conclusiones y líneas futuras 133 

resultados muestran que el nuevo modelo mejora las predicciones de los 

publicados hasta ahora, que utilizaban parámetros empíricos de ajuste. 

Los resultados obtenidos en el capítulo 4 se han utilizado en el capítulo 5 para 

desarrollar un nuevo método de diseño de una librería de inductores. 

Se ha descrito este nuevo método, que está basado en el modelo paramétrico 

desarrollado. Se implementan una serie de algoritmos que realizan barridos 

anidados por los parámetros geométricos del inductor calculando sus 

prestaciones. De los barridos se exh-aen los inductores que cumplen los 

parámetros de entrada del programa: tener la inductancia requerida a la 

frecuencia de trabajo. De entre todos ellos el algoritmo devolverá el que mejor 

factor de calidad presente a dicha frecuencia. 

Utilizando este algoritmo se han generado librerías de inductores de altas 

prestaciones para la tecnología SiGe 0.35 pn de la empresa AMS. Los valores 

de inductancia están comprendidos entre 0.5 y 6.5 nH, a las frecuencias 0.85 

GHz, 1.5 GHz, 1.8 GHz, 2.4 GHz y 5.6 GHz. 

Los algoritmos desarrollados se han utilizado para generar una herramienta 

de gran utilidad para el diseñador de RF. Se ha implementado en MATLAB el 

llamado 1-MODEL, un software cuya principal función es seleccionar el 

inductor más apropiado para un valor inductivo y frecuencia determinados. El 

programa devuelve los parámetros geométricos de dicho inductor, así como 

las curvas de sus prestaciones y el modelo equivalente. 

Por último, en el capítulo 6 se analizan nuevas estructuras inductivas como los 

inductores apilados o los 3-D. 

Hemos visto que si se cuenta con una herramienta apropiada, como por 

ejemplo 1-MODEL, siempre se puede encontrar un inductor convencional de 

mejor calidad que el apilado o el 3-D. Ahora bien, si el requisito principal del 

diseñador es el ahorro de área, estas estructuras pueden ser una buena 

solución, ya que ofrecen inductancias altas en poco espacio. 

Finalmente se ha estudiado una nueva estructura basada en las anteriores 

fabricada para ver si se conseguía aumentar más la inductancia sin aumentar 

demasiado el área ocupada. Hemos visto que generalmente es más apropiado 

utilizar las estructuras que se han visto hasta el momento ya que los 

resultados no son los esperados. 

A la vista de las conclusiones obtenidas, se puede decir que los objetivos que 

describíamos al principio de esta memoria han sido satisfechos. 
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7.2 Líneas futuras 

Las líneas de investigación abiertas a raíz de este trabajo son muchas debido a los 

diferentes aspectos que atañen al diseño, simulación, caracterización y modelado de 

inductores integrados sobre tecnologías de bajo coste. A continuación enumeramos 

algunas de ellas: 

Analizar a fondo la influencia del anillo de guarda del inductor en sus 

prestaciones: estudiar cómo vana el factor de calidad y la inductancia según la 

geometría, tamaño, y el número de capas que lo forman, y determinar cuál es 

la estructura más apropiada. 

Modificar el método de desacoplo de medidas (de-embedding) para el caso de 

los inductores que tienen las salidas al mismo lado. 

Comprobar que el método de caracterización obtenido es válido para otras 

tecnologías basadas en silicio. 

Repetir el estudio realizado con Momentum con una herramienta de 

simulación electromagnética tridimensional, como HFSS o Sonnet. Valorar la 

conveniencia de su uso en comparación con las herramientas de 2.5-D. 

Continuar el trabajo de modelado de Rs, de forma que se consigan expresiones 

adecuadas para predecir el efecto pelicular en inductores de pistas anchas. 

Utilizar las estrategias de modelado para otras tecnologías basadas en silicio, 

pero de resistividad baja (< lo Ocm). En este caso habrá que incluir en el 

modelado de RS el efecto de las corrientes de torbellino generadas en el 

sustrato. 

Seguir con la búsqueda de nuevas estructuras inductivas en tecnologías de 

bajo coste, para mejorar las prestaciones de los inductores a altas frecuencias. 
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Anexo A Resultados del método 
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En este anexo se recogen las comparaciones entre las medidas de todas las bobinas 
c 
3 
m 

fabricadas y los resultados del nuevo método de caracterización de los inductores 
a - 
.- - 
e 

desarrollado en el capítulo 2. Para cada inductor se presenta su layout, la tabla que recoge m 
o 
C1 

los componentes del modelo equivalente extraídos, y las curvas del factor de calidad y la 5 
3 
L 

inductancia medidas y extraídas, así como el error relativo del método. 0 * 
m n 
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A.1 Inductor L i  

Tabla A. 1 Parámetros geométricos y 
extraídos de Li. 

. . r ' ) r L  . . . . . . 

. . . . 

. . . . 

. . + . .  

. . . . . 
. . . 

. . . . 

. . . . . . 

Figura A. i Layout del inductor Li. 

l l 
1 1 o 

0.41 , , , , 

1 1 o 
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura A. 2 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 
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A.2 Inductor L2 

Tabla A. 11 Parámetros geométricos y 

extraídos de L2. 

Figura A. 3 Layout del inductor L2. 
Cox (m) 123.5 

Csm (m) 32.0 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura A. 4 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 



148 Resultados del método de extracción 

A.3 Inductor L3 

. . . . .  . . .  

Figura A. 5 Layout del inductor L3. 

Tabla A. 111 Parámetros geométricos y 
extraídos de L3. 

rExr (pm) 130 

n 2.5 

w (pm) 18 

Ls (nH) 1.8 

Rs ( a )  2.5 

CP (fE) 7.2 

Cox (fE) 187.8 

R~~ ( a )  392.4 

Csm (fE) 27.0 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura A. 6 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 
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A.4 Inductor L4 

Tabla A. IV Parámetros geométricos y 
extraídos de Lq. 

Figura A. 7 Layout del inductor Lq. 

7 l 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura A. 8 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 
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A.5 Inductor L5 

, ,,, , . . . . . . . 

. . .  . . .  

Figura A. 9 Layout del inductor Lg. 

Tabla A. V Parámetros geométricos y 
extraídos de Lg. 

r~xr ( ~ m )  90 

n 3.5 

w ( ~ m )  6 

Ls (nH) 2.9 

Rs (a) 4.0 

CP (m) 4.8 

Cox (m) 62.0 

R~~ (a) 728.5 

Csm (m) 8.8 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura A. l o  Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 
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A.6 Inductor L6 

. . . , < , ~ .  . . 

. . . . . . .  

Figura A. ii Layout del inductor L6. 

Tabla A. VI Parámetros geométricos y 
extraídos de L6. 

r.mr (pm) 90 

n 4.5 

w (pm) 6 

Ls (nH) 4.0 

Rs ( a )  4.8 

CP (fE) 7.6 

Cox (fE) 75.6 

R S ~ B  ( a )  897.8 

Csm (fF) 12.7 

1 2L 1 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

, , , ,I/ @ -L, 30 , , ..- m 
0 -m. 

1 10 1 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura A. 12 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 
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A.7 Inductor L7 

Tabla A. VI1 Parámetros geométricos y 
extraídos de L7. 

. . . . .  . . .  

Figura A. 13 Layout del inductor L7. 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura A. 14 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 
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A.8 Inductor L8 

Tabla A. VI11 Parámetros geométricos y 
extraídos de L8. 

Figura A. 15 Layout del inductor L8. 

rEXT (pm) 100 

n 4.5 

w (pm) 6 

Ls (nH) 4.9 

Rs (a) 5.2 

CP (m) 9.5 

Cox (m) 85.8 

R~~ (a) 773.7 

Csm (m) 15.9 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura A. 16 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 
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A.9 Inductor Lg 

Figura A. 17 Layout del inductor L9. 

Tabla A. IX Parámetros geométricos y 
extraídos de L9. 

r ~ ~ r  ( ~ m )  100 

n 5.5 

w ( ~ m )  6 

Ls (nH) 6.2 

Rs (a) 6.1 

CP (m) 11.4 

Cox (m) 99.8 

R~~ (a) 834.6 

Csm (m) 15.9 

l 
1 

l - 
a 

10 1 10 O 
O 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura A. 18 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 
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AJO Inductor Lio  

Figura A. 19 Layout del inductor Lio. 

Tabla A. X Parámetros geométricos y 
extraídos de Lio. 

r ~ ~ r  ( ~ m )  100 

n 6.5 

w ( ~ m )  6 

Ls (nH) 7.4 

R.9 (a) 6.8 

c p  (m) 12.6 

cox (m) 112.0 

R~~ (a) 994.5 

Csm (m) 16.7 

Frecuencia (GHa) 

Frecuencia (GHa) 

Frecuencia (GHa) 

Frecuencia (GHa) 

Figura A. 20 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en la extracción. 





Anexo B Flujo de diseño de la 
simulación de un inductor con 
Momentum 
En este anexo se resumen de manera esquemática los pasos necesarios que se deben 

dar para la correcta simulación de inductores en Momentum. En el capítulo 2 vimos que la 
manera más eficiente de realizar estas simulaciones pasa por reproducir la estructura 
fabricada en el editor de layouts de la herramienta. Es decir, se debe simular el inductor 
con la estructura de medida que la rodea. De esta manera se podrán colocar correctamente 

los planos de referencia a tierra en los pads correspondientes del anillo de guarda. Esto 
obliga a realizar el de-embedding después de la simulación, habiendo simulado 
previamente las tres estructuras de medida por separado. 

En cualquier caso, la mayoría de los pasos enumerados aquí son comunes a cualquier 
forma de simulación, sea con anillo de guarda o sin él. 
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1.- Definición del sustrato 
Capas de sustrato: comunes a cualquier dispositivo. 
Capas de metalización: con ellas se mapean las capas que se dibujen en el 
layout. 

2.- Layout del dispositivo 
Se puede importar de una herramienta de generación automática de 
simulación o dibujar en el entorno de diseño propio de Momentum. 
Se debe incluir la estructura de medida que rodea el inductor, con el anillo 
de guarda y lospads de señal y tierra. 

3.- Colocación de los puertos 
Se coloca un puerto de tipo interno en el centro de cada uno de los dos pads 
de señal . 
Se colocan dos puertos del tipo tierra de referencia por cada puerto interno 
en los pads de tierra correspondientes. 

4.- Definición del mallado 
Se dejan los valores que establece por defecto el programa, que son 
suficientes para garantizar buenos resultados. 
Se selecciona la opción edge mesh, que permitirá un mallado más fino en 
los bordes de las capas de layout. 

5.- Simulación 
Se selecciona el modo Momentum RF. 
Se introduce el rango frecuencia1 de simulación y el tipo de análisis de 
resolución que se desea. 

6.- Tratamiento de resultados 
Se realiza el de-embedding utilizando los resultados de las simulaciones de 
las tres estructuras de medida por separado. 
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.- 

En este anexo se recogen las comparaciones entre las medidas de todas las bobinas c 
3 
m 

fabricadas y las predicciones del modelo paramétrico desarrollado en el capítulo 4. Para a - 
.- - 
e 

cada inductor se presenta su layout, la tabla que recoge los componentes del modelo m 
o 
C1 

paramétrico, y las curvas del factor de calidad y la inductancia medidas y estimadas, así 5 
3 

como el error relativo que comete el modelo paramétrico. 
L 

0 * 
m n 

N .- - 
Como ya se explicó en el capítulo 4, para el caso de la resistencia en serie del modelo m 

? 
c 
:o (Rs) hemos utilizado una expresión que vana en frecuencia. En las tablas se ha recogido el m 
.- - 

valor en continua. m c m .- 
O 



160 Resultados del modelo paramétrico 

C.1 Inductor L i  

Tabla C. 1 Parámetros geométricos y 
modelados de Li. 

Figura C. i Layout del inductor Li. 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura C. 2 Curvas Q y L medidas y modeladas y error relativo cometido en el modelado. 
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C.2 Inductor L2 

Tabla C. 11 Parámetros geométricos y 
modelados de L2. 

Figura C. 3 Layout del inductor L2. 

O A  , , , , ,  1 0.8A , , , , 1 
1 1 o 1 10 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura C. 4 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en el modelado. 
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C.3 Inductor L3 

Tabla C. 111 Parámetros geométricos y 
modelados de m. 

. . . . .  . . .  

Figura C. 5 Layout del inductor L3. 

5 

a u % 8 99!3,0L,, 7 6 / . U  2.5 ,Jd 
t. r- w 

5 .. .. rL 4 ..- o 2.0 
3 .  

2 

1 10 1 10 
1 .S 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura C. 6 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en el modelado. 
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C.4 Inductor L4 

8 ,,# L 

Figura C. 7 Layout del inductor Lq. 

1 1 o 
Frecuencia (GHz) 

Tabla C. IV Parámetros geométricos y 

modelados de Lq. 

2 1  , , , , ,  

1 

Frecuencia (GHz) 

1 1 o 
Frecuencia (GHz) 

o' 
1 1 

Frecuencia (GHz) 

Figura C. 8 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en el modelado. 
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C.5 Inductor L5 

Tabla C. V Parámetros geométricos y 
modelados de Lg. 

Figura C. 9 Layout del inductor Lg. Cox (fE) 62.0 

R~~ (a) 826.0 

CSLIE (fF) 24.2 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura C. lo  Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en el modelado. 
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C.6 Inductor L6 

. . . , < , ~ .  . . 

. . . . . . .  

Figura C. ii Layout del inductor L6. 

Tabla C. VI Parámetros geométricos y 
modelados de L6. 

r.mr (pm) 90 

n 4.5 

w (pm) 6 

Ls (nH) 4.1 

Rs ( a )  5.7 

CP (fE) 5.7 

Cox (fE) 75.6 

R S ~ B  ( a )  678.1 

Csm (fF) 7-9.5 

1 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

1 o . , , , ;l., , , , , , , , , , , , , 

20 --....m 

o 
1 1 o 1 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura C. 12 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en el modelado. 
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C.7 Inductor L7 

. . . . .  . . .  

Figura C. 13 Layout del inductor L7. 

1 

Frecuencia (GHz) 

Tabla C. VI1 Parámetros geométricos y 
modelados de L7. 

r ~ ~ r  ( ~ m )  130 

n 3.5 

w ( ~ m )  10 

Ls (nH) 4.0 

R.9 (a) 4.1 

CP (m) 12.4 

Cox (m) 148.4 

R~~ (a) 492.0 

Csm (m) 40.7 

1 

Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura C. 14 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en el modelado. 
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C.8 Inductor L8 

. . . .  . . . .  

Tabla C. VI11 Parámetros geométricos y 
modelados de L8. 

. . . .  . . . 

Figura C. 15 Layout del inductor L8. 

Csm (m) 30.3 

l l 
1 1 o 

4.51 , , , , 8 

1 10 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Figura C. 16 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en el modelado. 
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C.9 Inductor Lg 

Tabla C. IX Parámetros geométricos y 
modelados de L9. 

Figura C. 17 Layout del inductor Lg. Cox (m) 99.8 

R~~ (a) 567.0 

c s m  (m) 35.3 

10 1 

Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz) 

Frecuencia (GHz) 

01 , , , , ,  

1 11 

Frecuencia (GHz) 

Figura C. 18 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en el modelado 
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C.io Inductor L i o  

Figura C. 19 Layout del inductor Lio. 

Tabla C. X Parámetros geométricos y 
modelados de Lio. 

r ~ ~ r  ( ~ m )  100 

n 6.5 

w ( ~ m )  6 

Ls (nH) 7.9 

Rs (a) 8.5 

Cp (m) 8.3 

cox (m) 112.0 

R~~ (a) 505.7 

Csm (m) 39.6 

Frecuencia (GHa) Frecuencia (GHa) 

Frecuencia (GHa) Frecuencia (GHa) 

Figura C. 20 Curvas Q y L medidas y extraídas y error relativo cometido en el modelado. 
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En este anexo se recogen los listados de inductores generados con la herramienta I- .- e 
L 

MODEL que se vio en el capítulo 5. Para cada frecuencia de trabajo se ha generado una 
m c 
L" 
> .- 

tabla que contiene la lista de inductores óptimos para los diferentes valores inductivos 3 c 
m 

hasta 6.5 nH. - a 
.- - 
e 
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D.1 0.85 GHz 

Tabla D. 1 Inductores de la librería para 0.85 GHz 
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D.2 0.85 GHz (2 metales) 

Tabla D. 11 Inductores de la librería para 0.85 GHz con 2 metales en paralelo 
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D.3 1.5 GHz 

Tabla D. 111 Inductores de la librería para 1.5 GHz 
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D.4 1.8 GHz 

Tabla D. IV Inductores de la librería para 1.8 GHz 
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D.5 2.4 GHz 

Tabla D. V Inductores de la librería para 2.4 GHz 
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D.6 5.6 GHz 

Tabla D. VI Inductores de la librería para 5.6 GHz 





Anexo E Trabajos publicados a 
partir de esta tesis 
En este anexo se recopilan las publicaciones que se han derivado a partir de este 

trabajo de tesis. 

En primer lugar se adjuntan los artículos que están relacionados con el diseño de 
inductores en sí, que recogen las aportaciones que se han ido desarrollando en los 
distintos capítulos de este documento: 

1. A Goñi, J. del Pino, J. García, and A Hemández, "A comprehensive 
parameter extraction method for on-chip spiral inductor modelling," Journal 
of Electronic Testing. Artículo en revisión. 

2. A Goñi, S. L. Khemchandani, J. del Pino, J. García, B. González, and A. 

Hernández, "Design and modelling of an on silicon spiral inductor library 
using improved EM simulations", in Proc. of the SPIE VLSI Circuits and 
Systems 11, 2005, vol. 5837, PP. 534-541. 

3. A Goñi, J. del Pino, B. González, and A. Hemández, "An analytical model of 
electric substrate losses for planar spiral inductors on silicon," IEEE Trans. 
Electron Deuices, vol. 54, scheduled to be published on March 2007. 

4. 0. Medina, J. del Pino, A. Goñi, S. L. Khemchandani, J. García, A Hemandez, 
"A Method to Build-up an Integrated Inductor Library", in Proc. XX Conf. on 
Design of Circuits and Integrated Systems, 2005. 

5. A Goñi, J. del Pino, S. L. Khemchandani, J. García, B. González, and A. 
Hernández, "A study of stacked and miniature three-dimensional inductor 
performance for RF IC design", accepted for the SPIE VLSl Circuits and 
Systems 11, 2007. 
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Así mismo, se adjuntan también las publicaciones acerca de algunos de los circuitos 
que se han implementado utilizando los inductores diseñados en este trabajo: 

1. [PuKhGo5] R. Pulido, S. L. Khemchandani, A. Goñi, R Díaz, A Hemández, 
and J .  del Pino, "A fully integrated low-noise amplifier in SiGe 0.35 pn 

technology for 802.11a WIFI applications," in Proc. of the SPIE VLSl Circuits 
and Systems 11, 2005, vol. 5837, PP. 1064-1074. 

2. [DiPuGo4] R Díaz, R Pulido, A. Goñi, S. L. Khemchandani, B. González and 

J .  del Pino, "Afully integrated mixer in CMOS 0.35 pm technology for 802.11a 

WIFI applications," in Proc. XIX Conference on Design of Circuits and 
Integrated Systems, 2004, pp. 603-607. 

3. [GoKhPo4] A Goñi, S. L. Khemchandani, J .  del Pino and A. Hernández, "A 5 
GHz SiGe VCO for WLAN using optimized spiral inductors" in Proc. XiX 
Conference on Design of Circuits and Integrated Systems, 2004, pp. 73-78. 

4. [KhGoPo5] S. L. Khemchandani, A Goñi, J .  del Pino, B. González, J .  García 
and A. Hernández, "A synthesizer for WLAN with a fully integrated VCO in 
0.35 pm SiGe technology," in Proc. XX Conference on Design of Circuits and 

Integrated Systems, 2005. 

5. [GaPuPoó] H. García, R. Pulido, J .  del Pino, S. L. Khemchandani, A. Goñi, 
and A Hemández, "A 3-10 GHz SiGe LNA for ultrawideband applications," in 
Proc. XXI Conference on Design of Circuits and Integrated Systems, 2006. 

6. [MaDiPoó] G. Martin, R. Díaz, J .  del Pino, S. L. Khemchandani, A Goñi, and 
A Hernández, "Design o f  a fully integrated DC to 8.5 GHz distributed 
amplifier in CMOS 0.35 pm," in Proc. XXI Conference on Design of Circuits 
and Integrated Systems, 2006. 

Desde el punto de vista de los inductores empleados, los circuitos diseñados se 
pueden dividir en dos gmpos diferentes: los que requieren bobinas con factor de calidad 
alto para una frecuencia de trabajo concreta (bobinas con factor de calidad de banda 
estrecha), y los que necesitan inductores con un factor de calidad que abarque un rango de 
frecuencias amplio aunque el valor no sea tan alto (bobinas con factor de calidad de banda 
ancha). 

Los cuatro primeros trabajos de la lista anterior, que estarían incluidos en el primer 
grupo, fueron diseñados para implementar un receptor de conversión directa para un 
sistema de comunicación inalámbrica para el estándar IEEE 802.11a, que opera en la 
banda de 5 GHz. En [PuKhGo5] se implementan dos topologías diferentes para el LNA: 

cascodo (amplificador asimétrico) y balanceado (amplificador diferencial). En [DiPuGo4] 
se diseña un mezclador pasivo CMOS que incluye un puente multiplicador y una etapa de 

amplificación compuesta por un  amplificador operacional totalmente diferencial. En 
ambos los inductores forman parte de las redes de adaptación de impedancias. En 
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[GoKhPo4] y [KhGoPo5] se implementa un VCO con una topología LC, por lo que será el 

inductor del tanque el que determine las pérdidas del oscilador. 

Las otras dos publicaciones abordan el diseño de circuitos para el estándar Ultra 

Mde Band (UWB), y por eso necesitan de inductores con factor de calidad de banda 

ancha. En [GaPuPoó] se implementa un amplificador de bajo ruido similar al anterior, 

pero incluyendo modificaciones en la red de impedancia de entrada para conseguir que 

trabaje en la banda de 3 a lo  GHz. El último trabajo [MaDiPoó] aborda el diseño de un 

amplificador distribuido. Dado que utiliza un gran número de inductores, su diseño es 

fundamental para el funcionamiento del dispositivo. Por esto se han hecho rediseños 

posteriores a la publicación en donde se utilizan nuevas estructuras como las apiladas. 
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Abshacf-A fast automated procedure to extract the inductor 
equivalent model parameters is proposed. The method, which 
does not employ any fitting or optimication algorithm, is based 
on the inductor rr-model Y-parameter equations. By simplifying 
them, frequency-dependent expressions for the model 
components are derived. Finally, a study of the parameters 
influence on the inductor quality factor and inductance allows 
selecting the frequencies at which the parameters are evaluated. 
The method has been verified across inductors fabricated in a 
SiGe 0.35 pm foundry process. The extracted models show 
excellent agreement with the measured data sets over the 
frequency range up to 10 GHa. 

Indac Te--WIC, on-chip inductor, equivalent-circuit 
model, parameter extraction. 

1. INTRODUCTTON 

ADIO frequency (RF) and mixed-sigml integrated on R.. . . 
ilicon circuits have spread through eveiy facet of 

modern life. However, silicon is a low resistive substrate, and 
h g h  performance integrated passive components such as 
inductors are difficult to acheve. The performance of voltage 
controlled oscillators (VCOs) [l], [2], low noise amplifiers 
(LNAs) [3], matchng networks and distributed amplifiers 
depends strongly on the inductor quality [ 4 ]  Severa1 studies 
have sought to improve the inductor quality factor, mainly by 
introducing unconventioml processing or post-processing 
techmques. Published examples include glass substrates [5], 
suspended spiral inductors [6] or toroidal inductors that 
confines flnx [7 ]  However al1 these approaches involve high 
fabrication cost and are not suitable for large-volume 
production. Therefore on-chp spiral coils have became 
critica1 components in RF circuit design [8]. 

One of the main issues about inductors is the need for 
accurate equivalent models that can be included in the circuit 
simulation along with the entire RF IC design. In order to 
employ these models for time-domain circuit simulation in 
circuit simulators such as SPICE or ADS, the model 
components should be frequency-independent. 

It would be veiy useful for the RFIC designer acheving a 

fast way to derive the equivalent inductor model of any 
measured coi1 However getting a broad-band frequency 
reliable model is not an easy task. 

One of the most commonly used compact spiral inductor 
model is the two port circuit shown in Figure 1 [9], [10] The 
magnetic field caused by the ac cunent flowing in the metal 
traces is respomible for the device inductive behavior, 
represented by the inductor Ls  Serially connected to it, the 
resistor Rs models the ohrnic losses in the metal traces. The 
capacitor Cp takes into account the capacitive matchng due to 
the electrical field between the spiral tracks, and the electric 
field between the spiral and the cross-under. The rest of the 
elements in the circuit incorporate the substrate effects Thus, 
capacitors Cox model the oxide capacitance between the coi1 
and the substrate, whle CsuB and RsuB are the substrate 
capacitances and resistances respectively. 

y, 

Figure 1 Two port 7r-equivalent c i r a i t  rnodel for on-chip spiral inductor 

In this paper an analytical approach to extract model 
parameters from measured S-parameters is described. Section 
11 is devoted to review typical methods used so far in 
inductance characterization. The theoretical analysis and the 
new procedure are developed in Section 111. Then, the process 
is validated with a number of inductors fabricated in a 0.35 
pm SiGe technology. Finally, some conclusions about this 
work are given in Section V. 

n i i s  work has been pxtially supported by the Spmish MEC m d  M Q T  
under prqlects TEC-2005-08091-C03-03 m d  FIT-330100-2006-43. 



11. CLASSICAL METHOD 

As it can be seen in Figure 1, the equivalent circuit model 
could be defined through three admittance branches: YL, YSuBl 
and YSuB2. SO, the translation of measured S(w) parameters 
into Y(w) ones will be the first step in any characterization 
process. The two-port admittance matrix obtained is shown in 

(1): 

YL, YSuBl and YSuB2 can be easily derived from (1): 

YL = -yniz = -Ynz1 (2) 

Equations (2), (3) and (4) allow isolating the series 
admittance YL from the shunt branches YSUBI and YSUBZ. T h s  
way the extraction procedure can be reduced to a fitting 
process, comisting of minimizing the result of the subtraction 
given in (5): 

where YL(wJ is given by (2), and YL'(Ls, RS, Cp, coz) is the 
admittance directly evaluated from the circuit shown in Figure 
1. The process is repeated with Y~UB to obtain COX, RSUB and 

CSUB. 
However, fitting the measured data over a broad-band 

frequency range is a difficult task. Some research works i q  to 
overcome it by solving matrix eigenvalue equations over more 
complex equivalent circuits [ l l ] ,  although most of them make 
use of optimization iterative algorithms [12]-[15] This kind of 
solutions is veiy time-consuming, may suffer from 
convergence problems, and sometimes provide extracted 
parameters with no physical meaning at al1 Therefore a faster 
and robust automated method is desirable to extract the 
parameters from inductor measurements. 

111. NEW EXTRACTION PROCEDURE 

A. Theoretical analysis 

We shall start with the admittance YL evaluated from the 
lumped elements in the equivalent circuit shown in Figure 1 
The series branch consists of a series combination of an 
inductor and a resistor together with a parallel-connected 
capacitor By separating the real and imaginaq parts it can be 
written as: 

It is known that the RS value is, for the inductors we usually 

employ, smaller than 20 a. On the other handLS is not hgher 
that 20 nH. Therefore (6) can be simplified by considering 
that~:<<w~.~: in the frequency range we work at. 

As we will show later in t h s  work, the relevance of the 
capacitance Cp is limited to the inductor behavior at h g h  
frequency. So it can be neglected at low frequencies, and LS 
can be derived from the imaginaiy part of (7): 

Once the inductance LS is known, RS and Cp can be directly 
calculated from the real and imaginaiy parts of (7) 
respectively: 

The same procedure is followed for YSuB, where i refers to 
1 or 2, and denotes the YsuBl and YSuB2 branches, respectively. 
The impedance ZSuB can be derived easily from (11). The 
result, after separating real and imaginaiy parts, is given in 

(12). 

f Y' 

Having into account that CsuB is typically measured in fF 
and R,, is not bigger than 1 K a ,  we can comider that the 
result of w 2 ~ S u / ~ S u ~  is considerably lower than the unit. 
Therefore RsuB can be obtained from the real part of ZsuB 
evaluated at low frequencies: 

The only step left is deriving CoX and CmB from the 
imaginaq part of (12). In order to rest complexity to the 
problem, we shall calculate the oxide capacitance by the 
physical expression of a simple capacitor Previous works 
[16], [17] verify that the parametric model given by (14) 
estimates conectly the capacitance Cox 



where is the oxide pemittivity, A is the area occupied 
by the coil, and tm is the oxide layer thckness situated 
between the spiral and the silicon substrate. 

The substrate branch comists of the series combination of 
Cox and the shunt-connected elements RsuB and CsuB SO, if 
the Cox impedance is subtracted from ZsuB we will obtain a 
new expression, ZsuBa: 

Figure 3 Extracted CP frorn the rneasurements by rnems of (10) 

On the other hand it is known that the adrnittance YmBi is 
given by (17), so CsuB can be finally calculated by inverting 
(16) and substituting it on (1 8). 

Results derived by means of equatiom (8), (9), (lo), (13), 
(14) and (18) are plotted in Figure 2, 3 and 4 for a 4.5-tum 
spiral inductor fabricated in a SiGe 0.35 pm technology. The 
extemal radus is 90 pm and the metal tracks are 6 pm width. 

:1_ 1 O 

Frequency (GHz) 

1 10 

Frequency (GHZ) 

Figure 4 Extracted R,, md C,, frorn the rneasurements by rnems of 
equations (13) md (18). 

As it is illustrated in Figures 2, 3 and 4, expressions of the 
lumped elements of the equivalent model shown in Figure 1 
have been derived. However, al1 of them (excepting for Cox) 
depend on frequency, and we are looking for a frequency- 
independent circuit as explained in the introduction. So, 
detemining the proper frequencies at which the components 
should be calculated will be the next step in our method. 

B. Frequency selection 

Frequency (GHZ) 

Figure 2 Ehtracted L, mdR, frorn h e  rneasvrernents by rnems of (8) md (9). 

Once the above expressions have been obtained, a number 
of authors use linear fittings to extract the lumped components 
[18]-[20] However, the final solution depends strongly on the 
frequency range chosen for the fit, and even it may be 
necessaq to study it for each coil separately. 

We will choose the specific frequencies to evaluate the 
components by analyzing their influence on the final quality 
factor and inductance. 

Ls and Rs will be the first elements to be studied. It is 
known that both of them detemine the slope up to the peak in 





1 10 

Frequency (GHz) 

Figure 8 Measured md extracted quality factor md inchctmce for three 
different capacitmce CSUB values (see rnarkers in Figure 4). 

The last part of the method is summarized in Table 1, whch  
shows the selected frequencies for the proper parameter 
extraction from the shapes shown in Figure 2, 3 and 4. 

TABLE 1 
PROCESS Rómw 

Cornponent Evaluation frequency 

Ls Inri, frequency (conslmt) 

CP resonmt frequency u,,) 
Cm conslmt value 

RSVB frequency at Q,,,d2 

CSUB resonmt frequency (fms) 

IV. EXPERIMENTAL RESLLTS 

In order to validate t h s  method, results of extraction have 
been compared with measurements of su< inductors fabricated 
on a 0.35-pm SiGe foundiy process. The test inductor 
geometries are sumrnarized in Table 11, where rExr is the 
inductor extemal radius, w the metal width and n the number 
of tums. The spacing between metal tracks of different tums, 
S, is fked to the minimum allowed by the technology in order 
to minimize the occupied area and maximize the inductance 
value. 

introduced by the measurement stmctures. 
Figure 9 shows measured and extracted performance of two 

of the test inductors. The lines show veiy good agreement in 
both the quality factor and the inductance. The calculated 
relative enors illustrated in Figure 10 remain lower than 5% 
and 10% for L and Q respectively in most of the frequency 
range. Although the enor grows at veiy high frequencies, this 
increase is due to the parameter C p  As explained before, the 
capacitance extraction may be underestimated when the 
frequency at which Q is zero is higher than 10 GHz, as in the 
inductors shown in Figure 9. 

The extracted parameters for the two represented coils are 
summarized in Table 111. We have comidered a symmetric 
model to minimize the number of components. 

Measuements 
- Extraction 

8 

h 

9 6 
0 e 

2 

o 
Frequency (GHd 1 O 

1 Measuements 
10- - Extraction 

" 6 -  : 

2- 

L 
o- . . . . ,  .i 

Frequency (GHz) 
1 o 

Figure 9 Measvred md ehtracted quality factor md inductance for mo 
different coils 11 (?#e90 pm, ~6 pm md n=3.5) md 12 (rRelOO pm, ~6 
pm mdn=5.5). 

The measurement system used for the inductor 
characterization comists of the HP8720ES Vector Network 
Analyzer and the Summit 9001 Probe Station. To calibrate the 
measurement system, the short-open-load-through (SOLT) 
method was applied. Finally, the four-steps de-embedding 
method [21] was followed to remove the parasitic effects 



Frequency (GHz) 
Figure 10 Relative errors bemeen the measured and extracted data m. 
frequency for the coils shown in Figure 9. 

The quality factor shape versus frequency can be 
decomposed and described by four critica1 factors, which are: 

the Q value at zero frequency (QDc), 
the peak Q value (Q-), 
the frequency at which we obtain Q- ve-), 
and the resonant frequency í&). 

In order to surnrnarize the efficiency of the extraction 
method for al1 the fabricated coils, the four key factors 
enumerated above have been evaluated. Most of the coils 
present resonant frequencies higher than 10 GHz, whch  is the 
maximum measured frequency Therefore, the quality factor 
value at 10 GHz (elac) is evaluated imtead of fRrs. 

Results are summed up in Figure 11, where extracted 
parameters Q,, Q-, fe- and Q,,, are represented versus 
the measured ones. 

It can be seen that the relative errors for both Q,, and Q- 
are lower than 10% for eveiy coi1 T h s  value increases 
slightly for fW, going up to 12% for the worst coi1 The 
enor grows up for Qlmm, as shown in Figure 10. It is worth 
noting that this issue could be solved if we had measured data 
over fRrs or coils designed to work at lower frequencies. 

Measured data 

Figure 11 Measvred and extracted with the new method parameters of the 
quality factor cunre. 

V. CONCLUSION 

In this work a comprehensive method to extract inductor 
model parameters has been developed. The procedure is based 
on the inductor ?L-model Y-parameter equations, which are 
analyzed and simplified to derive frequency-dependent 
functions for eveiy model component. The final value of each 
parameter is set by means of studying their influence on the 
inductor behavior, without neither complex iterative 
optimization algorithms nor linear regression fittings. The 
method has been validated by comparison with measurements 
of inductors fabricated in a 0.35 pm technology. Results show 
a good agreement over a broad-band frequency up to 10 GHz. 
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ABSTRACT 

This paper deals with the design and modeling of integrated spiral inductors for RF applications by means of a 
general purpose Electromagnetic @M) simulator These tools allow optimizing flexibly the inductor layout stmcture. 
The inductor performance can be obtained by using a three-dimensional design tool or a two-dimensional one. Planar 2- 
D or so called 2.5-Ds simulators are faster and accept complex coi1 geometries. We have u e d  one of these simulators, 
the Advanced Design System planar EM simulator, Momentum, from AgilentO. 

The inductor quality factor (Q) is limited, among other phenomena, by the series resistance of the metal traces and 
the substrate losses. Therefore the simulator requires an accurate set up of the process and simulator parameters and a 
correct algorithm to model metal thickness to rely on simulation results. In this paper we analyze and compare these 
different approaches. 

A high-quality factor inductor library on a 0.35 pm SiGe technology at 5 GHz is also designed in this work using the 
proper simulator set up. Nine of the inductors have been fabricated and measured to test the simulator reliability. 
Measurements taken over a frequency range from 500 MHz to 10GHz show a good agreement with 2.5-EM simulations. 

Keywords: Electromagnetic simulations, inductance, on-chip spiral inductor, quality factor 

1. INTRODUCTION 

Recently, silicon-based technologies have become increasingly attractive for use in RF circuit applications because 
they satisfy the new personal communication equipment requirements: low-cost, small size, low power consumption 
and low noise leve1 systems, among others. However, silicon is a low resistive substrate, and high performance 
integrated passive components are difficult to achieve. The performance of voltage controlled oscillators (VCOs), low 
noise amplifiers (LNAs) and matching networks depends strongly on the inductor quality; therefore the high-Q inductor 
is a critica1 component in RF circuit design. 

Standard integrated inductors in RF ICs suffer from their poor quality factors (Q) due to the substrate loss of the 
conductive substrate and the ohmnic loss of the thin metal strips. Severa1 phenomena degrades the performance at high 
frequencies including skin effect, proximity effect, electric field penetration into substrate, and substrate eddy current 
losses [1][2]. Severa1 studies have sought to improve the Q value, mainly by introducing advances in processing 
technology or suggesting post-processing techniques. Published examples include a pattemed ground shield layer to 
protect from substrate losses [3], etching substrates [4], suspended spiral inductors [S] or toroidal inductors that confines 
flux [ 6 ]  It is worth noting that al1 these approaches increase the cost of the final product. 

Not long ago the inductor design process was longer and more expensive than now. Some inaccurate simulations 
were run to prove the new stmcture behaviour, and without having reliable results, a big number of them were 
fabricated. Once the inductors were measured, its real performance was known, and the designer could select those 
required for the different applications. The most important drawback of this process is the waste of money because of 
the big amount of non-ued fabricated coils. However, nowadays the design flow has changed considerably. Designers 
have powerful electromagnetic simulators that take into account most of parasitic effects. For that reason simulation 
results are reliable and only those coils the designer is interested in are fabricated. These tools involve saving money 
and time in the first step of the design process. 

T h s  paper has beenpartially funded by the Spanish Ministiy of Science and Technology under the project TIC 2002-04323-C03-03 



As said before, designing optimal inductors for the required frequency is the key in the design of high-quality 
receiver front-ends. In this work a set of high Q inductors will be designed, simulated, fabricated and measured using a 
0.35 pm SiGe technology for the IEEE 802.1 l a  standard, which makes use of the 5 GHz band. 

This paper is organized as follows. Section 2 is devoted to describe the guidelines followed in the inductors design. In 
Section 3 we describe the EM simulations, including a brief explanation about Momentum, and the improvements in 
meshing and modelling thick conductors. In Section 4 we show the results and finally some conclusions are given in 
section 5. 

2. OPTIMüM INDUCTOR DESIGN 

The receiver front-end in our application, the standard 80211a, needs a number of high quality inductors with 
inductance values up to 10 nH at 5 GHz Usually, the set of inductors offered by the foundries are not designed for a 
specific application. For that reason, sometimes the quality factor is notas high as the designer needs, or is not centered 
at the required frequency. Therefore designing new coils satisfying our requirements is an essential and a rather 
complex task, even though the stmcture looks simple. 

The most common way to designan integrated inductor on silicon is to layout a simple metallic spiral directly on the 
substrate. At least two metal levels must be available, because an underpass is required to give access to one of the 
inductor's port. The challenge is to choose, for a given technology with a fixed metal layer thickness, the optimum 
combination of the number of turns (n), the metal width (w), the spacing between tracks (S) and the extemal radio (v) to 
arrive at a specific inductance and optimum Q for the desired frequency. This task is disturbed by the eddy current 
effects in the metal turns, current crowding and skm effect in the metal conductor. Furthermore, the inductor occupied 
area should be minimum for cost reasons. 

Spiral inductors with different geometry were simulated. In order to improve its behavior al1 the designed inductors 
share some common characteristics. First of all, the spacing between the metal lines should be as small as possible. 
Increasing the spacing decreases the total inductance because of the decreasing of the mutual inductance. It also 
increases the series resistance and the total area. Therefore the spacing s was fixed in 2 pm, the minimum allowed by the 
foundq  

It is well known that circular shape is the optimum for spiral coils and could bring Q at least 10% higher than square 
ones [ 7 ]  However, octagonal shapes were used, since the technology allows 45" routing. The rest of geometrical 
parameters were varied as follows: v from 60 to 170 pm, n from 1.5 to 6.5 and w from 6 to 22 pm. 

The used technology, Austrian Mkro  Systems (AMS) SiGe 0.35 pm, provides four metal levels. Three of them are 
similar, with equal thickness and conductivity, and the top metal level is thicker and more conductive. Some simulations 
were run to decide the best metal combination in the inductors Results showed that the quality factor is higher for 
inductors designed with the top metal leve1 So, inductors were designed with this top metal level, thick and conductive 
enough to present a low coi1 resistance, and far from substrate enough to work at high frequencies. 

3. EM SIMULATIONS 

Around 200 inductors were designed following the guidelines described in the previous section. Each spiral layout 
was previously generated by the Automatic Layout Generator Tool presented in [S], and then exported to the 
electromagnetic simulator in a gds file. As said in the introduction, EM simulations are essential in the inductors design 
flow, because these results determine the inductor set that will be fabricated. 

3.1. Momentum simulator 
EM simulators allow optimising flexibly the inductor layout stmcture. Inductors can be simulated using a three- 

dimensional design tool or a two-dimensional one. The former is very time-consuming, although it simulates fully al1 



the inductor parasitic effects [ l ] .  In order to collect a large number of inductors in the 5 GHz frequency range, 
simulations must be done as fast as possible. For that reason we have used one of the planar 2-D (or 2.5-D) simulators, 
which also admit complex coil geometry, the Advanced Design System planar EM simulator, Momentum, from 
AgilentO [9]. 

In the present study we show the results obtained using the previous version, ADS 2003A and the new one, ADS 
2004A. This one employs a new approach to model thick metal and an updated simulation engine. We will test these 
improvements, and compare results with on wafer measurements. 

3.2. Meshing and convergence 

Since Momentum is a simulator based on the method of moments [lo], a mesh is required in order to simulate the 
design effectively. A mesh is a pattem of triangles and rectangles applied to a design in order to break it down into small 
cells. Momentum computes the current within each cell and identifies any coupling effects in the circuit during 
simulation. From these calculations, S-parameters are then derived for the circuit, an inductor in this case. 

As far as inductors are concemed, the two important mesh parameters are the Edge Mesh and the Numbev of Cells 
pev Wavelength. The former must be enabled to take into account the proper currents distribution at high frequencies 
and the latter is used to determine the density of the mesh. Versions 2003A and 2004A suggest 20 cellslh as a default 
number In order to ensure accurate results this number could be increased, since the more cells, the better the current 
sinusoid is represented. Logically, there should be a limit, and results should not change when the number of cells rises 
above that value Furthermore, there is no point in using a number higher than that limit because it would increase the 
simulation time with no improvement in the results. 

However, the old version results converged only for the inductance value For the case of the quality factor, the more 
cells per wavelength we set, the higher simulated Q became. 

Nurnber ofcells per wavelength 

Figure 1: Compcson between both versions convergence for one of the designed inductors. 

Figure 1 illustrates this behaviour for an inductor characterized by ~ 1 3 0  pm, n=15 and w=18 pm. We can see that 
the maximum value of Q with the old version grows significantly when the number of cellslh is increased. However the 
default value, 20 cellslh is enough to assure accurate results using the new version. 

Results of quality factor and inductance for the coil described above are drawn in Figure 2 for three different mesh 
densities: 20 cellslh (solid line), 200 cellslh (dashed line), and 1000 cellslh (dotted line). Inductance value changes 
slightly using both ADS 2003A (higher graphs) and ADS 2004A (lower graphs), but Q varies considerably with the 
previous version On the other hand it is interesting to note that simulated Q presents the maximum peak at different 



frequencies: 6.5 GHz using the current edition and around 8.2 GHz with the old one, which changed the result 
depkding on the mesh 

Frequency (GHz) Fre(l~emv(GHz> 

l l 
1 10 1 10 

Frequency (GHz) Frequency (GHz) 

Figure 2: Performance of one of the coils designed for different mesh demities, using old (upper) and new (lower) versiom 

3.3. Thick conductor modelling 
As said before, the inductor quality factor will be limited by the series resistance of the metal traces and the substrate 

losses. Our simulator requires an accurate set-up of the process parameters and the substrate and metallization 
characteristics [ l l ] .  

Thick conductor can be simulated with Momentum in two different ways: zero thickness or finite thickness approach 
[9] With the former a 3D conductor is modelled like a sheet conductor using the Surface Impedance Model Zs(i o; m), 
where t is the real metal thickness, o is the metal conductivity and w is the angular frequency. Zs takes thickness and 
frequency dependency (skin effect) of the conductor loss into account. With this approach low-frequency currents will 
m in entire cross section of the metallization, while high-frequency currents will run in simple skin depth (S,) surface 
layer and will be concentrated on one side of the finite thickness conductor (see Figure 3 .a )  S, is given by 

where p is the metal permeability. 

However, with the finite thickness approach we consider thick conductors as two metallization layers, each one 
characterized by Zs(t/2,o;w). Top and bottom layers will be separated by a t-thickness via. This way low-frequency 
currents will m in entire cross section of the metallization, and high-frequency currents will m in double skin depth 
surface layer, with equal distribution on both sides of the conductor (see Figure 3.b). 



Typically, when the widtmeight aspect ratio is bigger than a factor of 5, the effect of accounting for the finite 
thickness of the conductors will need to be allowed for in Momentum simulations [9] 

a) Zero thicluiess b) Finite ihickness 

Figure 3: Layer modelling and h g h  frequency currents distribution. 

Apart from the currents distribution, if we model conductors as a zero thickness layer, we do not define the substrate 
distances correctly. Al1 metal conductors are simulated as infinite thin sheets of metal because of the method of 
moments [lo]. Although we set up the thckness of each strip, t h s  is only used for loss calculations, not during the 
actual EM simulations [9]  So, the finite thckness approach will take into account the correct distances from the 
substrate, and parasitic capacitance between coi1 and substrate and between metal tracks will be correctly simulated. As 
a consequence, quality factor will be centred at the right frequency. 

Preceding Momentum edition only modelled zero thickness conductors. If the user wanted to define a finite 
thickness metal, he had to include manually the two different tl2-thickness layers separated by a t-thickness via in the 
substrate definition. Current version includes a 3D metal expansion feature that develops the process automatically (see 
figure 4). This expansion can be done up or down. In the former the extra dielectric layer inserted has the dielectric 
properties of the layer above the metal layer, and in the latter, this new layer has the material properties of the layer 

DOWN 

Figure 4: Automatic 3-D expamion for thick conductors 

4. RESULTS 

Sixteen inductors of the designed and simulated library were fabricated in an AMS SiGe 0.35 pm standard process. 
Nine of them were standard spiral inductors, chosen taking into account different geometrical parameters and inductance 
range up to 10 nH. The layout of the rest of the coils was specially modified to test different structures, and these results 
are not included in this work. 
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5. CONCLUSSIONS 

In this work we have reported an analysis of on silicon spiral inductors for RF applications using Momentum. We 
have compared EM simulations agaimt measured results taken from octagonal inductors fabricated in a low-cost four 
metal SiGe 035pm process. Using the top metal leve1 and choosing the correct combination of the geometrical 
parameters, inductors from 0.6 to 10 nH range to work in the 5GHz band with high quality factor have been designed. 

Nine standard inductors of the designed library have been fabricated and measured. As far as inductance is 
concemed, simulated and measured values show a very good agreement in a wide frequency range (0.5 to 10 GHz) In 
general inductance results show that finite thickness approach simulations fit better with measurements than those 
obtained by sheet approach, althoughresults hardly vary. 

However, Momentum overestimates the quality factor. Results of inductors with narrow metal traces (aspect ratio 
lower than 5) show good agreement with measurements using the zero thickness approach to model conductors, though 
the higher the frequency is, the more the error grows. On the other hand, inductors with aspect ratio higher than 5 show 
worse agreement. Modelling conductors with finite thickness is recommended with these coils, but the error continues 
to be high. The fact that the skin effect is not properly modelled in these wide traces inductors could possibly explain 
the difference from measured data. It seems that further research is needed in order to redefine somehow the substrate 
and achieve a better agreement. 

These results suggest that Momentum is a very useful tool to the RF designer, who can rely on the simulations, 
provided that the quality factor is overestimated in some cases. As a consequence, we have now a wide high-Q inductor 
library (around 200) designed on a low-cost technology. RF designer can use this library to design VCOs, LNAs or 
mixers, and achieve this way a high-quality receiver front-end for the 802.1 l a  standard. 
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An Analytical Model of Electric Substrate Losses 
for Planar Spiral Inductors on Silicon 

Amaya Goñi, Javier del Pino, Benito González, and Antonio Hemández 

4 Abstract-This paper presents a physically based model for 
5 estimating the substrate losses due to electric field penetration 
6 for olanar soiral inductors on silicon not mine oatterned eround -. 
7 shield. The model, which does not use any fitting parameter,shows 
8 excellent aereement with measured data. It has been tested across 
9 a variety orinductor geometries and two different substrates up to 

10 10 GHz. 

11 Index Terms-Eddy current, proximity effect, Q-factor, radio- 
12 frequency (RF) integrated circuit, skin effect, spiral inductor, 
13 substrate loss. 

lTH THE increasing operating frequency of radio- 
16 l5  w frequency (RF) and mixed-signal integrated circuits, 
17 fabricated in silicon technology, the behavior of on-chip 
18 inductors is a dominant factor in overall circuit performance. 
19 In order to optimize i i  efficient spiral inductor models should 
20 be available in the design environment. The development of 
21 accurate on-silicon inductor models, however, is a difficult task 
22 because of substrate losses. 
23 When a spiral inductor on silicon operates at high frequency, 
24 a variety of mechanisms are responsible for degrading its per- 
25  formance. One of them is caused by the transient electric field 
26 radiated from the inductor metal strips, which goes through the 
27 substrate. The rest of the effects are related to time-varying 
28 magnetic fields. The magnetic field penetrates in the neigh- 
29 boring current-carrying conductors and also in the conductor 
30 itself, causing current redistribution and producing the well- 
31 known proximity and skin effects [l] .  In addition, the time- 
32 varying magnetic field penetrates into the substrate, where eddy 
33 currents that lead to energy dissipation are generated. 
34 Many research works on modeling integrated inductors are 
35 available elsewhere. A number of them are accurate enough, 
36 but they are extracted directly from measurements [2]-[5], 
37 based on fitting the simulated or measured data to a subcircuit 
38 model [6], or too computationally intensive [7]. In this paper, 
39 we are reputing a physically based model including closed 
40 analytical expressions for each one of the effects described 
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before. This model will be very useful for the RF designer, 41 

since the performance of an inductor could be predicted without 42 .- - 
fabricating or even simulating it. 43 % 

One of these models that consider al1 the parasitic effects 44 :E 
appearing in the inductor is the two-port circuit shown in Fig. 1 45 E 
[l]. The magnetic field caused by the ac current flowing in the 46 

O 
metal traces is responsible for the device inductive behavior, 47 

represented by the inductor Ls. Serially connected to it are two 48 $ 
resistors, RMET and R s u ~ ,  modeling the ohmic losses in the 49 

metal traces. The capacitor Cp takes into account the capacitive 50 

matching dueto the electrical field between the spiral tracks and 51 
5 the electric field betweenthe spiral andthe cross-under. The rest 52 : 
n 

of the elements in the circuit incorporate the substrate effects. 53 E 
Thus, capacitors Cox model the oxide capacitance between 54 o 
the coi1 and the substrate, while CsI and RsI are the substrate 55 

capacitances and resistances, respectively. 56 

The losses due to electric and magnetic fields in the metals 57 

and magnetic field penetration into the substrate have already 58 

been modeled [l]. Therefore, equations for the lumped el- 59 

ements Ls, RMET, RSUB, and Cp are available. However, 60 

there are still some inaccuracies observed in modeling substrate 61 

losses due to electric field penetration. The main reason is 62 

that some design styles make use of the pattemed ground 63 

shield (PGS) to minimize substrate losses [8]-[lo]. However, 64 

this technique is only appropriate at relatively low frequencies 65 . - -  
because of the increased capacitance [12]. 66 

In this paper, a new model of these substrate losses on 67 

inductors not using PGS is described. Severa1 inductors have 68 

been fabricated on two different technologies and measured to 69 

test the different analytical expressions. Section 11 is devoted to 70 

review and test the models used so far by comparing them with 71 
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TABLE 1 
TEST INDUCTOR GEOMETRIES 

72 our measurements. Then, the proposed model is developed, 
73 and the model validation is reputed in Section 111. Finally, 
74 Section IV gives some conclusions about this paper. 

75 11. SUBSTRATE MODEL 

76 A. Classic Substrate Model 

77 When PGS is not used, the substrate capacitance and resis- 
78 tance are conventionally estimated in most works through the 
79 following expressions [11]-[14]: 

80 and 

81 AS we can see, Cox, CSI, and RSI are approximately pro- 
82 portional to the area occupied by the inductor, computed as the 
83 product of the spiral length 1 and width w. CSUB and GSUB in 
84 (2) and (3) represent the capacitance and conductance per unit 
85 area of the silicon substrate. Finally, &ox and tox denote the 
86 dielectric constant and thickness of the oxide layer between the 
87 inductor and the substrate. The 2 factor accounts for the fact 
88 that the substrate parasitic effects are assumed to be equally 
89 distributed at the two ends of the inductor. 
90 The fitting parameters CSUB and G s u ~  depend on the sub- 
91 strate doping and are extracted from the measured results of 
92 inductors fabricated in the same technology. 
93 In order to validate this model, the results of (2) and 
94 (3) have been compared with the measurements of inductors 
95 fabricated on two different high-silicon resistive technologies 
96 (-19 fl . cm). On one hand, a chip containing over 40 in- 
97 ductors of different sizes was fabricated on a two-metal-leve1 
98 0.8-pm process [15], [16]. On the other hand, a four-metal-leve1 
99 0.35-pm technology with a substrate thickness of about seven 

ioo times higher was used to fabricate eight inductors. The test 
101 inductor geometries are listed in Table 1, where TEXT is the 
102 inductor extemal radius, w the metal width, and n the number 
103 of turns. The spacing between metal tracks of different tums s 
104 is fixed to the minimum allowed by the technology in order 
105 to minimize the occupied area and maximize the inductance 
106 value. Inductances in the range of 0.5-10 nH were measured. 
107 The metallic spirals of inductors on substrate A occupy areas 

up to 6 .  lo4 pm2. Momentum [17] simulations of coils on 108 

substrate B were run in order to cover the same area, since none 109 

of them was larger than 3 . lo4 pm2. 110 

The measurement system used for inductor characterization 111 

consists of the HP8720ES Vector Network Analyzer (VNA) 112 

and the Summit 9001 Probe Station. To calibrate the measure- 113 

ment system, the short-open-load-through method was applied. 114 

Finally, the four-step deembedding method [18] was followed 115 
to remove the parasitic effects introduced by the measurement 116 

structures. 117 

Fig. 2 shows the modeled, by (2) and (3) (dashed and 118 

dotted h e ) ,  and measured (scattered) values of CSI and RSI 119 

of the inductors on substrate A. As can be seen, the model is 120 

more accurate for areas larger than 3 . lo4 pm2. However, the 121 

substrate capacitance is underestimated, and the resistance is 122 

overestimated for small-area inductors. 123 % 

D 
But these conclusions change when we compare (2) and (3) 124 N 

with measurements of inductors on the 0.35-pm process, as 125 .E 
Fig. 3 shows. The scattered solid points correspond to measured 126 2 
data, while the other ones correspond to simulated data. In this 127 .$ 

3 
case, CsI is overestimated and RsI is underestimated for large 128 y 
areas, just the opposite of what we saw in Fig. 2. 

a 
129 2 

Therefore, (2) and (3) can be used to predict the substrate 130 

losses for a specific range of inductor areas, which depend on 131 g 
the technology. This is due in part to the fitting parameters 132 ; 
CsuB and GsuB, which are extracted from the measurements. 133 

This way, if most of the fabricated coils occupy similar area 134 E 
values, the model will predict the behavior of those inductors 135 f 

L 

better. 136 ;E 

Besides this, using fitting parameters involve fabricating and 137 .- 

measuring inductor~ to extract them. So, it is desirable to find a 138 E .- 
substrate model with no fitting parameters at all. 139 

Since CSUB and G s u ~  in (2) and (3) depend on substrate 140 E 
doping and are not supposed to vary significantly for a specific 141 

process [12], one solution could be to approximate them by 142 t. - 

and 

where &SUB,  SUB, and t s u ~  are the substrate electrical permit- 144 

tivity, resistivity, and thickness, respectively. 145 
However, dashed lines in Figs. 2 and 3 confirm that the differ- 146 

ences are even higher when substituting the fitting parameters 147 

in (2) and (3) by (4) and (5). It is also worth noting that this 148 

divergence becomes more significant for smaller coils, mainly 149 

for those corresponding to the 0.35-pm process. 150 
Therefore, it is essential to look for new analytical expres- 151 

sions based on the physics to model the substrate losses dueto 152 
electric field penetration for different wafer substrates. 153 

B. New Substrate Model 154 

1) Practical Considerations: The new substrate model con- 155 
siders the fringing field effect, which consists of the field lines 156 
expanding inside the silicon substrate further than the coi1 area. 157 
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Fig. 2. Measured (scattered) and modeled CsI and RsI for inductors on substrate A ( s e  Table 1), using the fitting parametee CsUB and GsUB (dashed and 
dotted line), and calculating them by (4) and (5) (dashed h e ) .  

Fig. 3. Measured (scattered) and modeled CsI and RsI for inductoe on substrate B (see Table 1), using the fitting panmeters CsuB and GsUB (dahed and 
dotted), and cdculating them by (4) and (5) (dahed h e ) .  

169 The inductors have been measured with coplanar probes, so 
170 the ground plane in the measurement setup is placed on the 

158 The smaller the inductor is, the more relevant this effect will be, 1,O- 

159 depending on the substrate properties. 
160 Since the oxide thickness is much thinner than the wafer one, 3 0.9- 
161 most of the fringing field lines are extended into the substrate. i 

8 

162 Thus, the fringing field in the oxide is neglected in our analysis. # 
163 In order to simplify the analytical problem, an inductor will B 0.8- 

o"' 
164 be considered as a flat disk occupying the same area as the 
165 spiral metal tracks (w . 1). A more appropriate model to study 'J o,,. 

166 the fringing fields would be a metal disk shaped like a donut. 3 
O, 

167 However, in this case, it is not possible to obtain a closed-form gV: 0.6- 
168 expression analytically for the substrate capacitance. 

171 guard ring surrounding the coils. However, if the ground ref- radius ( ~ m )  
172 erence is at the backside of the wafer, the inductor performance 
173 is similar for both ground placements when the guard ring ~ i ~ .  4. simuiation ~f ground piane influence csI 
174 surrounding the coi1 is correctly located at the proper distance 
175 from it. We have verified this proposal by means of numerical 

O 

o 
O o 

176 simulations with Taurus device [19]. Metallic disks with dif- 
177 ferent radii above a silicon substrate have been simulated to 
178 calculate the substrate capacitance with both ground reference 
179 locations. Fig. 4 shows the relation between the capacitance 
180 simulated with the ground reference situated on the guard ring 
181 ( C S I - G ~ ~ ~ ~ R ~ , , ~ )  and the capacitance simulated with the ground 
182 at the wafer backside ( C S I - W ~ ~ ~ ~ B ~ ~ ~ ~ ~ ~ ~ ) .  It can be seen that 
183 this ratio is close to 1 for the range of radii of interest. It is 

worth noting that Fig. 4 does not represent the best case in 184 

capacitance estimation because the guard ring is fixed for al1 185 
the devices, which is the actual case in typical measurement 186 

setups. If the guard ring were adjusted for every structure, the 187 

ratio CSI - cUard~ing/Cs~-wafer~,.kside would become doser 188 
to unity. 189 

Finally, our flat disk assumption has beenvalidated by means 190 

of Momentum simulations, as can be seen in Fig. 5. Results 191 
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2x10' 3x10' 4x10' 5x10' 6x10' 

Área (d) 

Fig. 5. Measured inductor CsI and RsI versus extracted data from Momentum simulations of metallic diskr for inductors fabricated in the 0.8-pm process. 

Fig. 6. Method of images for capacitance calculation 

192 show that the substrate capacitance extracted from the disk 
193 simulations differs significantly from inductor measurements 
194 only for areas bigger than 4 . lo4 pm2 (equivalent disk radius 
195 over 100 pm). This fact will be taken into account later, when 
196 the experimental results are presented. 
197 2) Substrate Capacitance: As explained before, in order to 
198 obtain CSI and RSI,  we will assume in our analysis that the 
199 flat metallic disk, with radius a, is above a substrate whose 
200 thickness is tsuB connected to ground. The metal is biased to 
201 a voltage V, and the substrate is supposed to be longitudinally 
202 and transversally infinite. 
203 By means of the method of images, the ideal approximation 
204 results in two flat disks separated by a 2 . tsuB distance and 
205 charged equally in terms of magnitude but opposite in sign (+Q 
206 and -Q), as Fig. 6 illustrates. 
207 Rigorously, the medium above and under the disks should 
208 be air. However, as most of the electric field is confined into 
209 the substrate for RF inductors, no significant error is expected. 
210 Furthermore, the charge density on disks a is assumed constant 
211 for simplicity. Then, the electric field dependence on depth 
212 under the center of the disk is given by 

Integrating the electric field along depth, the voltage drop 215 

through the substrate results approximately to be 216 

5 

Therefore, the substrate capacitance is given by 217 
O 

4 

Q a .7 r . a2  m 2 . & S U B  . 7r . a2 csl = - Ñ m n 

V V 2 .  tsuB + a - .J4. tguB + a2 
' 

(8) 
= m 
O 

Finally, in order to consider the actual inductor area, we 218 g 
substitute the disk area 7r . a2 by w . 1. Thus, the final substrate 219 8 - 
capacitance is given by 220 g a 

n 

2 ' & S U B  ' W ' 1 O 

(9) c s 1  Ñ 
O 

2 . tSUB + @ - \lim 
where the expression for the inductor radius a = .Jw.t/7F has 221 

been included. 222 

3) Substrate Resistance: Once the capacitance CsI is 223 

known, as most of the electric field is confined in the substrate, 224 

the resistance RSI can be derived in a simple way by means of 225 

the dielectric relaxation time of the substrate 7 =  SUB . & S U B  226 

[20]. Its expression is given as 227 

1 
A. Substrate Capacitance and Resistance 229 

a z 2 . tsuB - z 
EÑ- .  

2 . & S U B  [. - - J ( 2  t . ,  - zI2 + a2 Figs. 7 and 8 plot the substrate capacitance and resistance 230 

(6) calculated through our model. We have added again the results 231 

obtained by (2) and (3) with the fitting parameters CSUB and 232 

213 where E is the electric field, z is the depth from the center of GSUB, since it is the most accurate substrate model (not using 233 

214 the top disk, and a is the absolute charge density on disks. PGS) found so far in the literature, as shown before. 23 4 
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Fig. 7. Measured (scattered), modeled by (2) and (3) with CsUB = 3.88 fFlPm2 and GsUB = 2.29 lo-' S lPm2 (dashed and dotiine), and modeled 
by (9) and (10) (solid line) CsI and RsI for inductors on substmte A (see Table 1). 

Fig. 8. Measured and simulated (scattered), modeled by (2) and (3) with CsUB = 4.48 fF/pm2 and GsUB = 2.43 lo-' S/pm2 (dashed and dot 
h e ) ,  and modeled by (9) and (10) (solid iine) CsI and RsI for inductors on substmte B (see Table 1). 

235 AS far as the coils on substrate A is concerned, Fig. 7 shows 
236 that the new model works better for small coils, while the error 
237 grows for bigger areas. The same trend is observed in thicker 
238 substrate coils (Fig. 8), although the difference between both 
239 models is less significant in this case. 
240 This is due in part to one of the simplifying assumptions 
241 adopted in the development of our model. As said before, the 
242 model is not so reliable for areas bigger than 4 . lo4 pm2 
243 because inductor measurements and disk simulations begin 
244 to differ. 
245 However, nowadays, the designed inductors for RF de- 
246 vices, such as voltage-controlled oscillators, low-noise ampli- 
247 fiers, mixers, or distributed amplifiers, are rarely larger than 
248 4 . lo4 pm2, since it would involve increasing the final device 
249 area and therefore the final cost. 
250 Consequently, the new substrate characterization not only 
251 predicts better than previous works the behavior of actually 
252 used coils but also achieved this improvement with no fitting 
253 parameters at all. 

254 B. Overall Inductor Behavior 

The only difference between both model lines is the substrate 259 

characterization CSI and RSI. The rest of the lumped compo- 260 

nents in the equivalent circuit (see Fig. 1) are calculated with the 261 

same expressions for both models and consequently are exactly 262 

the same. 263 

As seen for CSI and RSI in Figs. 7 and 8, the difference 264 

between the classic and the new model is smaller in the case 265 

of inductors on substrate B. As explained before, this is due to 266 

the fitting parameters, which are calculated with a few coils for 267 

this process, al1 of them occupying similar small areas. 268 

In Fig. 9, we can see that the Q curve versus frequency can 269 

be decomposed and described by the following four critica1 270 

factors: 271 

1) the Q value at low frequency, when the skin effect is not 272 

relevant ( Q D ~ ) ;  273 

2) the peak Q value (QMAx); 274 

3) the frequency at which we obtain Q M A X ( ~ ~ M A X ) ;  275 

4) the resonant frequency  RES). 276 

We can evaluate the sensitivity of the lumped elements of the 277 

inductor eauivalent circuit on these kev uarameters. Focusing 278 . 
255 The model consistency is tested now by analyzing the over- on the substrate losses, Fig. 11 shows the general trend of RsI 279 

256 al1 inductor behavior. Figs. 9 and 10 plot the measured and and CSI. As expected, the substrate losses have no relevance on 280 

257 modeled quality factor (Q) of four inductors. Their layout the Q value at zero frequency since it depends mainly on the 281 

258 parameters are listed in Table 11. series resistance and inductance (see Fig. 1). 282 
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Frequency (GHz) 
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Fig. 9. Vedication of the physical model for the 0 8 ~ p m  process coils: 
L1 (upper) and L2 (lower). 

283 However, the RSI and CSI influence grows as we increase 
284 the frequency. f Q ~ ~ x  and mainly QMAX depend on the sub- 
285 strate losses, although RMET and R s u ~  continue to be impor- 
286 tani and finally, fREs  is completely determined by RsI and 
287 CSI [14]. 
288 From Fig. 11, we can conclude that the substrate losses 
289 exhibit the most significant impact on Q M A X  and  RES. 
290 Therefore, these factors will be further analyzed. Fig. 12 (left) 
291 shows a comparison of the measured QMAX of a big group of 
292 fabricated inductors and the Q values predicted by our model. 
293 The set includes 40 inductors on substrate A and eight on 
294 substrate B. 
295 Onthe other hand, as we can see in Fig. 12 (right), the quality 
296 factor value at 10 GHz (QloG) is evaluated instead of fREs due 
297 to the fact that most of the coils present resonant frequencies 
298 higher than 20 GHz, which is the maximum frequency our VNA 
299 can measure. 
300 The model shows excellent agreement with measurements. 
301 The maximum relative error between measured and modeled 
302 QMAX is approximately 6%, andaround 12% interms of Qloc. 

304 A physically based model has been proposed to accurately 
305 predict the high-frequency inRuence of substrate on on-chip 

Frequency (GHz) 

01 . . . . ,  
1 

Frequency (GHz) 

Fig. 10. Vedication of the physical model for the 0 3 5 ~ p m  process coils: 
L3 (upper) and IA (lower). 

TABLE 11 
INDUCTOR GEOMETRIES O N F I G S .  9 AND 10 

spiral inductors. In order to study this influence, the inductor 306 

is assumed to behave as aplanar disk occupying the same area 307 

as the metallic spiral. By means of simulations, this assumption 308 

has been validated for areas smaller than 4 . lo4 pm2, which 309 

are commonly used by RF designers. We have seen that the 310 

electric field in the substrate is not only confined under the 311 

inductor, so as how this effect is more relevant in small-area 312 

inductors. Based on this faci an analytical model for RSI and 313 

CSI has been developed with closed expressions that do not 314 

use fitting parameters, as previous models did. The model has 315 

been validated, by comparison with experimental results, to be 316 

applicable over a wide range of inductor geometries fabricated 317 

on two different processes. 318 
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Fig. 11. Trend of the key parametee with corresponding vxiations of RsI and CsI for a 0 3 5 ~ p m  process inductor with n = 3.5 pm, ~ E X T  = 130 pm, and 
lo = 18 pm. 

Fig. 12. Verification of the physical model by compxing the measured and predicted maximum Q and its value at 10 GHr. 
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Abstract- Starting from a small numher of fabricated 
integrated inductors in a CMOS 0.18 pm process, and by 
means of accurate electromagnetic simulations, a new method 
to generate an integrated inductors lihrary is reported in this 
paper. Besides, a parametric model for the technology 
proposed has heen adapted. This model permits us to find the 
geometric parameters of the inductor that provide the highest 
qualiiy factor for a particular inductance and frequency of 
operation. Based on this model, an automatic inductor layout 
generator has also heen developed. 

Index Terms- Electromagnetic simulator, inductance, on- 
chip spiral inductor, qualiiy factor. 

1. INTRODUCTION 

Radio frequency integrated circuits (RFICs) operating at 
the few Gigahertz bands require high-quality factor 
integrated inductors at a low cost. 

The selection of an integrated inductor to be used in a 
particular design can be made from those offered by the 
foundty or it can be judiciously designed. But the inductors 
offered by the foundty are usually not suited to operate at 
the frequency of operation. Alternatively, the inductor may 
be taken from a complete libraty; provided it has been 
previously built-up. This libraty must be comprised of 
inductors for any desired inductance, exhibiting high quality 
factors at the specific frequency or a minimum occupied 
area. 

In this paper a typical method to generate an integrated 
inductor libraty is revised and a new one using just a few 
fabricated inductors and electromagnetic (EM) simulations 
are proposed. Section 11 is devoted to this. 

Section 111 sets out the simulation tool that defines the 
libraty and the way it is set up. 

Besides, the parametric lumped equivalent circuit model 
used is presented in section IV. The next section is devoted 
to presenting the results of the libraty generated from the 
parametric model and the EM simulator. Section VI reports 
an automatic procedure to select the best inductor for the 
technology used, given the required inductance and 
operating frequency. The paper finishes in section VI1 
where some conclusions are summarized. 

11. METHODS TO BUILD-UP INTEGRATED 
INDUCTOR LIBRARIES 

In this section a typical method to obtain an integrated 
inductor libraty is presented. This method consists of 
severa1 steps (see Fig. 1): 

1) Development of an inductor libraty based on a fast 
simulator, like ASITIC [l], [2]. 

2) Design of the layout of the whole libraty. Afíenvards, 
it is necessaty to measure and characterize the fabricated 
inductors in order to obtain the S parameters. 

3) Presentation of the inductor libraty as a database, 
alternatively design computer tools to help the designer to 
choose the appropriate device giving the desired inductance 
and frequency values. Following this, an inductor searching 
tool based on measurements is obtained providing a specific 
inductor for a desired inductance and frequency value. 
However, this tool is limited to the libraty range. This 
limitation can be avoided using a parametric model where 
each element of the inductor model is given by an 
expression depending on the particular geometty of the 
inductor and the technology. These expressions may have 
physical meaning or not, in any case, they are constructed 
from a great amount of measured data. Nevertheless, 
developing an accurate parametric model is not an easy task, 
and it is under constant research [3], [4], [5]. 

ASlTlC INDUCTOR LIBRAR" SIMULATON F7 
4 !- 

LAYOUT TOOL DESIGN FABRICATEANO MEASURE 

MEASUREMENTS BASEO INDUCTOR LBRARY 23 
PARAMETRC MODEL MWSUREMENTS BASE0 

BASEO INOCUTOR INDUCTOR SELECTlON 
SELECTIONTOOL TOOL 

Fig. 1. Steps needed to build-up an inductor library by a typical procedure. 

Tnis work is suppoited by the Spanish Ministry of Science and 
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The method already presented is vety time consuming, 
and increases the overall cost. Moreover, the definition of 
the inductor library lacks precision because of the 
limitations in the simulation tool used. This is solved in part, 
thanks to the fact that the resulting library contains 
measured data, therefore in spite of the fact that there are 
some optimal stnictures missing, those being offered are 
quite accurate. 

There are some other published works [6], [7] that only 
deal with a few fabricated integrated inductors, so they have 
no a proper inductor libraty of their own. 

111. SIMULATION TOOL 

The process that is introduced here proposes an 
alternative way to obtain an inductor libraty (see Fig 2) 
based on a more accurate simulator. This goal can be 
achieved using a few fabricated inductors in order to set up 
the simulation tool. Therefore, the cost is reduced, not only 
in price, but in time, because of the reduced number of 
inductors needed. This at the same time provides a high 
accuracy inductor simulation tool, which gives an additional 
degree of freedom in the inductor selection. 

A FEW FABRICATED INDUCTORS - 
LAYOUTTOOL 

---' V- 
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Fig. 2. New method to obtain an inductor libraiy. 

This new process being introduced is based on 
MomentumO, the Electromagnetic Simulator distributed 
with Agilent's ADSO (Advanced Design System). With this 
program good results on the inductance and quality factor 
values can be obiained based on the method of moments. It 
is a 2.5D-EM simulator, which does not iake into account 
al1 the phenomenon that occur in an inductor as a 3D one 
does [S], but it is faster and a vety good solution in this 
case. 

Nevertheless, getting precise results from a general 
purpose EM simulator is not a simple task. The substrate 
and metallization layers provided by the technology should 
be carefully defined, and the simulator has to be adequately 
set up so the results fit the measurements. 

In order to do this, a small number of inductors must be 
fabricated and measured. With these data, the required 
simulation parameters, and the best metallization layer 
approximation can be defined. 

MomentumO proposes two ways to simulate metal layer 
behaviour, sheet approximation o thick approximation. In 
general, each one fits better some of the inductor parameters 
(sheet resistance, capacitances, etc) but it finally depends on 
the frequency value and on the technology characteristics. 
Using empirical information more accurate approximation 
for the inductors on the whole frequency range could be 
achieved [9]. 

Together with the information offered by the foundty, the 
measured data and a competent knowledge of the EM 
simulator the methodology's results are accurate enough. 

Particularly, the set up of the simulator tool has been 
achieved by means of measurements iaken from a small 
number of integrated inductors in the CMOS 0.18 pm 
technology. Following this procedure we have obiained the 
quality factor and induciance values for a few induciances 
already fabricated. Fig. 3 shows these EM simulated values 
versus frequency of a typical coi1 as compared with 
measured data. 

Fig. 3. Momentum simulated and measured quality factor and inductance 
of one coil. 

IV. INTEGRATED INDUCTOR MODEL 

The design of a complete integrated inductor library aided 
by an EM simulation tool like MomentumO is time 
consuming. The procedure would consist in running 
simulations vatying al1 the geometric parameters and 
classifying the resulting integrated inductors according to 
some predefined criterion. 

It is also feasible to develop the libraty from a parametric 
inductor model, this is a set of analytical equations 
describing the behaviour of the integrated inductor by 
means of a lumped equivalent circuit model whose 
parameters' value depend on the geometty of the device. 
This process has been followed for the elements of the two- 
port lumped equivalent circuit model of an integrated 
inductor. 

Shown in Fig. 4 [lo], al1 the parameters in this model 
have a clear physical meaning, thus L, is the inductance, R, 
is the series resistance of the metal trace, C p  models the 
shunt capacitance between the metal traces and the 
crossunder, C , ,  represents the spiral-to-substrate 
capacitance, RSUBI,, models the behaviour of leakage 
currents across the oxide and the substrate (bulk), and 







TABLE 111 
PERFORMANCE RóSULTS 

PARAMóTER TYPICAL PROPOSED 
PROCEDüXE PROCEDüXE 

Time consumption High Low 

Libraiy conception acniracy Low High 

Libraiy data accuracy High Mediummigh 

Based on the new parametric integrated inductor model a 
powerful tool has been developed. This program gives the 
user the layout of the inductor with the highest quality factor 
for the desired inductance and work frequency. 
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A fully integrated low-noise amplifier in SiGe 0.35 pm technology for 
802.11a WIFI applications 

R. Pulido, S. L. Khemchandani, A. Goni-Iturri, R. Diaz, A. Hernández and J. del Pino. 
Dep. Ingeniería Electrónica y Automática / Instituto Universitario de Microelectrónica Aplicada 

Universidad de Las Palmas de Gran Canaria, Spain. 

ABSTRACT 
In the last years, WIFI market has shown an incredible growth, exceedmg expectations. This paper presents the design of 
two fully integrated LNAs using a low cost SiGe 0.35 pm technology for the 5 GHz band, according to the IEEE 802.1 l a  
WIFI standard. One LNA has an asymmetric configuration and the other a balanced configuration. A comparison 
between the two LNAs has been made. Al1 passives devices are on chip, including integrated inductors which have been 
designed by electromagnetic simulations. This work demonstrates the feasibility of a low cost silicon technology for the 
design of 5 GHz band circuits. 

Keywords: Low Noise Amplifiers, Integrated Inductors, WIFI, IEEE 802.1 la, SiGe, asymmetric configuration, balanced 
configuration, electromagnetic simulations. 

1. INTRODUCTION 
Nowadays the market has been flooded by WIFI (Wireless Fidelity) products. WIFI allows users to connect to the 
internet from their couch at home, a bed in a hotel room or a conference room at work without wires. Companies, 
universities, airports, coffee houses, hotels and some small towns are setting up wireless free access points to provide 
internet access for any visitor. WIFI enables computers to send and receive data indoors and out, anywhere within the 
range of a base station. It is severa1 times faster than the fastest cable modem connection. In order to access to this 
services, the computer must have a WIFI certified radio device (a PC card or similar device). They operate in the 5 GHz 
band, which is far away from the 2.4 GHz band used in the WIFI 802.1 Iblg standard. 

The WIFI 8 0 2 I l a  standard offers the advantages of higher data rates, far more available spectnun, less sharing with 
other uses such as cordless phones and Bluetooth radio, and an environment with much less noise and interference from 
other electronic devices. 

Figure 1. Channel Allocation in IEEE 8021 l a  standard. 

The designed LNAs are suitable to be used with 802.1 l a  standard. The physical layer of 802.1 l a  is based on orthogonal 
frequency-division multiplexing (OFDM), a modulation technique that uses multiple carriers to mitigate the effects of 
multipath [l] ,  [ 2 ]  As indicated in Figure 1, this standard supports multiple 20 MHz channels, with each channel being an 
OFDM modulated s i s a l  consisting of 52 carriers. 
In order to obtain the LNAs specifications we have analyzed various receiver architectures. We have selected a low IF 
architecture to build-up the analog receiver (see Fig 2). In this case only one phase locked-loop (PLL) and one mixer in 



the 5 GHz band should be designed. In a double conversion architecture we would need to design two differents mixers 
and two different PLLs, one fixed at the hgher posible frequency, and the other, at a lower frequency, which is in 
charge of channel selection. In general, the proposed direct conversion solution is cheaper than the double conversion 
architecture. 

Figure 2. Direct conversion receiver for IEEE 8021 l a  

The organization of this paper is the following. In section 2 we explain the LNA topology. The next section is devoted to 
the LNA design. In section 4 we show the LNA implementation and a comparison between the designed LNAs Finally, 
a short summary is given in section 5 .  

2. L N A  T O P O L O G Y  
To start the analysis of the designed LNAs, we begin with the description of the basic topologies. As shown in figures 3 
and 4, there are four possibilities, two of them related as single-ended (common emitter and cascode) and the other two 
as differential (differential and balanced): 

Common Emitter configuration 
In figure 3(a) we can see the topology of this structure. It is characterized by its low power consumption. Its NF is 
usually high due to its high parasitic capacitances. 

Cascode configuration (Single -ended) 
This configuration is shown in figure 3@) With this topology the isolation between the input and the output is improved 
thanks to transistor 42 .  The polarization circuit is composed by the Q3's network. The input impedance is matched with 
Le and Ls. The output impedance is matched by the network composed by Lo and CL 

Differential configuration 
With this configuration (see figure 4(a)), we can obtain the common mode rejection (CMR). This configuration works 
with differential signals and it is composed by two cascode branches. It has the same advantages that the cascode 
configuration, besides the mentioned CMR. The power consumption is greater than the other configurations because it 
has two branches and a current source. 

Balanced configuration 
This stmcture is shown in figure 4@) It has the same advantage that the differential configuration. The power 
consumption and the NF are smaller than the other configurations. This is because it has not any current source. 



@) 
Figure 3. Single-ended configuration, (a) common emitter, (b) cascode. 

Once we have studied the basic topologies, we consider implementing the best stmctures. In the single-ended case, the 
chosen stnicture was the "cascode configuration". This is due to its high voltage gain and low NF and power 
consumption. For the differential case, following the same criterion the chosen stmcture was the "balanced 
configuration". Also this stmcture has high linearity 
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Figure 4. LNA in a differential configuration (a) and in a balanced configuration @). 



3. LNA DESIGN 
Lets start with the asymmetric configuration. This is shown in figure 5 .  The circuit polarization is done with a voltage 
dwider, and it is composed by the resistances R1, R2 and R3. The resistance R4 isolates the polarization from the 
amplification circuit, which is composed by the transistors Q1 and 42 .  The input impedance is matched with Lb and Le. 
The capacitor C2 isolates the polarization from the amplification circuit. It realizes the same function than the resistance 
R4. Finally, with the net composed by L3 and C3 we match the output impedance to 50 a. 

m I 
Figure 5 .  Simplified schematic for the single-ended LNA 

The balanced circuit is shown in figure 6. We can see that the two branches are cascode circuits. To transfonn the single- 
ended signal from the input antenna, we use a balun. Its transfonn relationihip is T = &. In the same way, to transfonn 
the differential output to single-ended, we use an output balun. This is necessary to drive the next stage, usually a mixer. 
The transfonn relationship for this device is the same, T = ,h 



Figure 6. Simplified schematic of the balancedLNA 

4. LNA IMPLEMENTATION AND RESULTS 
Figure 7 and 9 show the layout photograph of the two designs. It can be appreciated the use of spiral inductors [12]. 
Silicon is a low resistivity substrate and high quality integrated inductors are difficult to obtain. Inductors quality factor 
is limited by resistive losses in metal traces, induced currents in metal strips and substrate, and by metal to substrate 
capacitance. 

The used technology has four metal levels. Three of them are similar and the top leve1 metal is thicker and with greater 
conductivity than the others. Although the foundry offers a set of inductors, they are not designed for our specific 
application. Particularly, the quality factor is not as high as we need, or is not centered at the required frequency. For this 
purpose, we have used MomentumO, from Agilent Technologies, a fast 2.5-dimensional electromagnetic simulator. 
Spirals with different geometry were simulated and an inductor library for the 5 GHz band was designed [12] With the 
designed inductors, we have achieved a high quality factor (from 10 to 12). 





LNA oyout l -s imu schematic : Nov 3 14:57:53 2003 
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Figure 8. Postlayouts simulations from the cascode configuration 

Figure 8 and 10 show the post-layouts simulations results. These results are sumrnarized in table 1. It can be appreciated 
the correct rnatching (VSWR 1 and VSWR 2) in both implementations at 5.5 GHz. In both cases, the isolation between 
the input and output ports is high. The balanced configuration is more lineal (the IIP3 and OIP3 are bigger) although its 
power consumption is twice. Finally, the NF and gain are quite similar. Ths  is due to both cases utilizes the sarne 
component values 
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AbsIracf-In the last years, WIFI (Wireless Fidelity) market 
has s h o m  an incredible growth, exceeding expectations. This 
paper presents a fully integrated passive mixer in CMOS 0.35 
km technology for the 5 GHz band, according to the IEEE 
802.11a WIFI standard. To compensate the passive mixer 
attenuation, an operational amplifier is used. Al1 passives 
devices are on chip, including integrated inductors which have 
been designed by electromagnetic simulations This work 
demonaates the feasibility of a low cost silicon technology for 
the design of 5 GHz band circuits. 

I n d a  Term- Mixer, WIFI, IEEE 802.11a, CMOS, 
integrated inductors. 

Nowadays the market has been flooded by WIFI 
products. WIFI allows users to connect to the intemet from 
their couch at home, a bed in a hotel room or a conference 
room at work without wires. Companies, universities, 
airports, coffee houses, hotels and some small towns are 
setting up wireless free access points to provide intemet 
access for any visitor. WIFI enables computers to send and 
receive data indoors and out, anywhere within the range of a 
base station. It is severa1 times faster than the fastest cable 
modem connection. In order to access to this services, the 
computer must have a WIFI certified radio device (a PC 
card or similar device). They operate in the 5 GHz band, 
which is far away from the 2.4 GHz band used in the WIFI 
8021 lblg standard. 

The WIFI 80211a standard offers the advantages of 
higher data rates, far more available spectnun, less sharing 
with other uses such as cordless phones and Bluetooth 
radio, and an environment with much less noise and 
interference from other electronic devices. 

The designed mixer is suitable to be used with 80211a 
standard. The physical layer of 80211a is based on 
orthogonal frequency-division multiplexing (OFDM), a 
modulation technique that uses multiple carriers to mitigate 
the effects of multipath [l], [ 2 ]  As indicated in Fig. 1, this 
standard supports multiple 20 MHz channels, with each 
channel being an OFDM modulated signal consisting of 52 
carriers. 

1 5 2  c m i i r r  total, i a i h 3 0 0  !dJz 

20 m 

Fig. 1. Chmnel Allocation inIEEE 80211astmdard 

In order to obtain the mixer specifications we have 
analyzed various receiver architectures. We have selected a 
low IF architecture to build-up the analog receiver (see Fig 
2). Thus only one phase locked-loop (PLL) and one mixer 
in the 5 GHz band should be designed. In a double 
conversion architecture we would need to design two 
differents mixers and two different PLLs, one fixed at the 
higher posible frequency, and the other, at a lower 
frequency, which is in charge of channel selection. Both 
mixers are easier to design than the one proposed here, 
however the complete receiver would have more power 
consumption and bigger area. In general, the proposed 
direct conversion solution is cheaper than the double 
conversion architecture. 

Fig. 2. Direct conversion receiver for IEEE 80211a. 

The organization of this paper is the following. In section 
11 we explain the passive mixer topology. The next section 
is devoted to the mixer design. In order to compensate the 
mixer losses, an operational amplifier is introduced in 
section IV. In section V we show the results. Finally, a short 
summary is given in section Vi 



11. MIXER TOPOLOGY 

Mixers based directly on multiplication generally exhibit 
superior performance than those based on device non 
linearities because they ideally generate only the desired 
intermodulation product. Also, because the inputs to a 
multiplier enter at separate ports, there can be a high degree 
of isolation among al1 three signals (RF, LO and IF) [3][4]. 

There are severa1 multiplier-based mixer topologies 
reported in literature: 

Current mode mixers: simple-balanced and double- 
balanced (Gilbert). 
Potentiometric mixers. 
Passive double-balanced mixers. 

Current mode mixers first converts an incoming RF 
voltage into a current through a transconductor, whose 
linearity and NF set a bound on the overall mixer linearity 
and NF. An altemative is to use a potentiometric mixer 
where its four MOSFETs operating in triode region and 
used as voltage-controlled resistances. This type of mixers 
exhibits good linearity and high noise figures due to the 
resistive thermal noise of the inputs FETs Finally, passive 
double-balanced mixers switch the RF signal directly in the 
voltage domain. This kind of mixers operates at low-power 
but no gain is added. 

A CMOS mixer employing a multiplying quad (M-M4) 
is shown in the Fig. 3 [S]. The multiplying quad operates in 
the triode region, and thus MOSFETs MI-M4 can be seen 
as resistors. 

+ vy 
Fig. 3 .  CMOS potentiometric mixer schematic 

The negative output voltage of the mixer is given by: 

V o  = - R .  + I ~ ~ )  (1) 

While the positive output voltage is: 

Thus, the total output voltage is given by: 

When the MOSFETs are in the linear or triode region, the 
drain current is given by: 

L i ,A 

Using Equation (4) and taking into account that the DC 
gate-source voltage of al1 MOSFETs is the same, the drain 
currents can be written as: 

If CoyCoxi=Cox2=Cox3=Coxa, then using equation (3) 
and equations (5-8) the output voltage of the mixer can be 
rewritten as: 

If VTl= (V, or VT3) and VT4= (VT3 or V,), this equation 
can be rewritten as: 

Therefore, the output voltage is proportional to the 
multiplication of the input voltages. The gain of the mixer is 
Km = R . D .  

In the mixer design, the first problem to solve is to find 
the DC voltages in order to bias the MOSFETs in the triode 
region. In addition, the noise figure (NF) must be as small 
as possible and the third order input intercept point (IIP3) 
must be as high as possible [6]  In Fig. 4 and 5 the relation 
between the DC biasing and the NF and IIP3 is shown. As it 
can be noticed the best combination of Vdvuin and Vgate is 
2V and 32V respectively. These reference voltages were 
generated on chip 

" d l a n  ("1 

Fig. 4. NF for different values of Vgde and Vdmin. 



Fig. 5 .  IIP3 for different values of Vgde md Vdmin 

Once biased the mixer, the MOSFETs must be correctly 
dimensioned. The transistors length has been fixed to the 
minimum allowed by the technology, 035pm. With this 
length high frequency operation is achieved. 

As shown in Fig. 6, the transistor width (W) has a strong 
influence on the mixer NF and I IP3 From this figure the 
best W can be found. In our case the chosen W value is 
30pm. 

Fig. 6. Influence of W on IIP3 md  NF. 

As long as the mixer will be measured on-wafer both 
inputs should be matched to 5 0 n  As it is shown in Fig. 7, 
LC impedance matching networks were used for this 
purpose 

Capacitors are available in al1 IC technologies, but the 
developed mixer is based on a AMS 035pm SiGe CMOS 
process, and silicon is a low resistivity substrate (14-24 
Ckcm). Therefore high quality integrated inductors are 
difficult to obtain, and those provided by the foundry should 
not satisfy the design requirements. So, a high quality spiral 
inductors set has been designed by MomentumO, from 
Agilent Technologies, electromagnetic simulations [7]  Al1 
of them are octagonal and fabricated with the top leve1 
metal. 

LO rnatching 

RF rnatching 

Fig. 7. Mixer inputs rnaiching. 

IV. AMPLIFIERDESIGN 

A. Input S t a ~ e  

In order to compensate the mixer losses, an operational 
amplifier is introduced. In analog integrated circuits it is 
preferable to process signals differentially because, among 
other advantages, it improves noise performance and 
reduces distortion. There are two reasons: 

1. Voltages or currents that tend to corrupt the main 
signal, such as switching noise in the system, power supply 
ripple, or other extraneous signals, tend to appear in 
common mode for both positive and negative signal paths 
and cancel in differential processing. 

2. Active devices cause nonlinearities. However, applying 
the signal differentially and taking the current differentially 
as well, we cancel the nonlinearity and we double the linear 
part of the signal for a 6-dB gain. 

"dd 
T 

"dd 
T 

"dd 
T 

pA,,-!$ 
Fig. 8. Fully differential amplifier schernaiic. 

Fig. 8 depicts a fully differential topology. This gm-cell 
was designed according to the following criterion. Input 
devices were given relatively small aspect ratios in order to 
maximise their VdsBt=VCSVT, which completely determines 
the linearity. Hence, current source transistor (the one at the 
bottom) operates at the edge of saturation. The lengths of 





Fig. 13. Simulated noise figure profile 

integsated on chip. The impedance matchng network 
inductors have been custom designed and simulated with an 
electromagnetic simulator. With the proper mixer topology 
and design techmques we have designed a mixer suitable to 
be used in the 5 GHz band. Ths  fully monolithic approach 
provides an extremely easy-to-use mixer, equivalent to a 
mixer module suitable for low IF archtectuses. The 
obtained specifícations dernonstrate that the mixer is valid 
for the WIFI 802.1 l a  standard. 

We have inserted a 5.15 GHz tone signal in the mixer RF 
port (see RF signal in Fig. 14). At the mixer output port (see 
Output signal in Fig. 14) we can see this tone at 20 MHz, 
verifyng, in this way, the mixer operation. 

[l] "IEEE std 802.11a-1999. Partll: Wireless LAN Mediurn Access 
Control (MAC) and Physical Layer (PHY) specifications: High-speed 

Physical Layer in the 5 GHz band". 

Frcqucncy (GHzi 

Fig. 14. Input and output spectrum 

The passive mixer simulated performance is sumrnasised 
in Table 1. The power consumption includes the opesational 
amplifíer and the voltage sources consumption. 

Gain (dB) 
NF SSB (dB) 
IIP3 (dBm) 
OIP3 (dBm) 
Power consumption (mW) 3,4 
Occupied area (d) 0,605 

VI. CONCLUSIONS 

Tnis work describes the design of a passive mixer for the 
802.1 l a  WIFI standard using a 0.35pm CMOS standard 
technology. To compensate the passive mixer attenuation, 
an operational amplifier was designed. Also a CMFB circuit 
was used to fix the average DC output voltage of the 
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operational amplifier. Al1 the circuit passive devices were 







It's well known that circular shape is the optimum for 
spiral coils and could bring Q at least 10% higher [S]. 
However, octagonal shapes were used, since the technology 
allows 45" routing. 

The rest of geometrical parameters have been varied in 
the following boundaries: 

Spiral maximum radius (Y ) :  from 60 to 170 pm. 
Number of turns (n): from 1.5 to 6.5. 
Metal width (w): from 6 to 22 pm. 

Some simulations were run to decide the best metal 
combination in the inductors As we can see in Fig. 3, coils 
designed with a single metal (M4) and severa1 shunted 
metals connected by vias throughout the whole metal length 
were simulated. 

Frequency 

1 8 0  - '  S n g e  metal M4 
~~~~~~~ Shuntlna o f  M41M3 . . . . . . . 

l i l 0  

Frequency 

Fig. 3 .  Quality factor Q m d  inductmce of m e  of the sirnulated coils for 
different metal cornbinations. 

We concluded that in the 5 GHz range, the quality factor 
is better for the one single metal level implementation. 
Inductance, however, varies slightly if the metal structure is 
changed. 

So, inductors will be designed with the top metal level, 
thick and conductive enough to present a low coil 
resistance, and far from substrate enough to work at high 
frequencies. 

Following the guidelines described above, we designed a 

number of high-performance inductors in the 5 GHz 
frequency range. A group of these inductors is presented in 
Table 1. It shows the geometrical parameters of each coil, 
and its inductance value and quality factor at 5 GHz. 

In the next section, we choose among al1 the designed 
inductors the one which best fits to the VCO requirements. 

As an application of the designed inductors, we have 
designed a VCO for IEEE 802.1 l a  standard. As indicated in 
Fig. 4, this standard supports multiple 20 MHz channels, 
with each channel being an OFDM modulated signal 
consisting of 52 sub-carriers. Each sub-channel is 312 kHz 

TABLE 1 
GEOMóTRICAL PARAMóTERS FOR HIGH Q wDUCTORS 

Fig. 4. Chmnel Allocation in IEEE 80211a standard 

wide, giving raw data rates fonn 125 kbls to 1.124 Mbls per 
carrier depending on the modulation type employed @PSK, 
QPSK, QAM or 64-QAM) and on the amount of error- 
correcting code overhead (% or % rate code). 

Table 2 shows the valid operating channels for this 
standard. Using a direct conversion receiver, the VCO 



frequency range must be from 5180 MHz to 5805 MHz (see 
Table 2). 

The VCO is designed using SiGe HBTs as active devices. 
It is implemented as an LC oscillator topology, integrating 
al1 the components of the tank on-chip. The phase noise of 
LC-tuned oscillators is much better than other 
configurations because they use the band pass characteristic 
of the LC-iank to reduce the phase noise [9]. Other type of 
oscillators, like ring oscillators, suffer from switching 
effects, can introduce noise in the power supply, and have a 
worse phase noise than LC-tuned oscillators. 

where gm is the transconductance of the transistor and p i s  
the base to collector current gain. 

In addition, there is a buffer amplifier following the 
oscillator core to provide additional isolation from load 
variations and to boost the output power. A voltage applied 
to the TUNE pin connected to the varactor controls the 
VCO frequency. 

TABLE 2 
VALm OPERAlWG CHANNEL NUMBERS BY RóGULATORY DOMAN AND zrn Vm,+ 

BAND FOR 802.1 l a  I I  

Band (GHz) 
Operating channel Channel center 

numbers (n,h) frequency (MHz) 
36 5180 

U-NI1 lower band 40 5200 
(5.15-525) 44 5220 

48 5240 
52 5260 

U-NI1 middle band 56 
(5.25-5.35) 60 

64 
149 

U-NI1 umer band 153 

The chosen inductor for the VCO tank is L4 (see Table 1) 
because of its high quality factor at the working frequency 
and its associated low area. The inductor layout has been 
generated by an automatic generation tool, and a discrete 
element model was extracted to be used in simulations [lo]. 
The designed inductor Q is shown in Fig. 5. 

11.0- 

4.0 4.5 5.0 5.5 6.0 6.5 7.0 

Frequency (GHz) 

Fig. 5. Integrated inductor quality factor. 

To compensate the tank losses we use a negative 
resistance amplifier. The VCO core uses a cross-coupled 
transistor pair to build-up the negative resisiance. A 
differential topology provides a more siable frequency 
versus supply voltage characteristic and improves the 
immunity to load variations. From Fig. 6(a) the negative 
resistance, Z,, , is given by 

Fig. 6. (a) Negative impedance calculation for the cross-coupledpair. @) 
VCO sim~lified schernatic 

V. VCO IMPLEMENTATION 

VCO performance is influenced by random mismatches 
due to microscopic fluctuations in dimensions, doping, 
implant thickness and other parameters. A good differential 
pair behaviour depends on the base to emitter voliage 
matching. In order to minimize this mismatch we iake into 
account the following d e s :  

Place transistors in close proximity, keeping transistors 
layout as compactas possible. 
Orient transistors in the same direction. 
Differential pair devices should have the same 
boundary conditions. This is accomplished by adding 
dummy components. 
Place transistors well away from the power devices. 
Use common centroid to obiain the best common mode 
reject relation (CMRR) in the differential pair. This 
technique results in devices symmetrically placed about 
a common center in the layout (see Fig. 7). 
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AbsIracf-In the last year$ wireless LAN market has shown 
an incredible growth, exceeding expectations. This paper 
presents a fully integrated LC voltage controlled oscillator in a 
low cost 0.35 )rm SiGe technology for the 5 GHz band, 
according to the IEEE 802.11a wireless LAN standard. The 
tank inductor has been designed by electromagnetic 
simulations. In order to test the VCO performance, a 
synthesizer for IEEE 802.11a has been designed This work 
demonstrates the feasibil* of a low cost silicon technology for 
the design of 5 GHz band circuits. 

Inder Term-WLAN, IEEE 80211a, SiGe, integrated 
inductors, electromagnetic simulator, phase noise, VCO, 
synthesizer. 

1. I N ~ O D U C T I O N  

S INCE 1999, the wireless LAN market has experimented 
a tremendous growth [l] .  This is due to a confluence of 

factors including the adoption of industry standards and 
interoperability testing, the progressing of wireless LAN 
equipment to higher data rates, rapid decreases in product 
prices, and an industry shift toward mobility and use of 
latptops. The 5 GHz band offers the advantages of higher 
data rates, far more available spectnun, less sharing with 
other uses such as cordless phones and Bluetooth radio, and 
an environment with much less noise and interference from 
other electronic devices. 

Wireless applications typically require circuits having 
low power coniumption, low phase noise, small size and 
low cost These include mixers, low noise amplifiers 
(LNA), voltage controlled oscillators (VCO), etc. Silicon 
based technologies, like SiGe or BiCMOS, are good 
candidate for the implementation of these circuits. The main 
advantage of SiGe HBTs over 111-V HBTs is that a standard 
Si production line can be used for device fabrication. This 
allows a low cost production with excellent reliability. Also, 
severa1 receiver building blocks can be integrated on a 
single d e .  

Due to low resistivity substrate, inductors with a high 
quality factor (Q) are not available. Series resistance of the 
metal traces and substrate losses basically limits the 
inductor Q [2][3]. 

This paper describes the design of a fully integrated VCO 
using 0.35 pm SiGe technology for the IEEE 80211a 
standard. Al1 the elements of VCO tank are on chip. In 
order to test the VCO performance, a synthesizer for IEEE 
80211a has been designed This work demonstrates that 

with the proper configuration and layout techniques it is 
posible to design a fully integrated the VCO at 5 GHz band 
with a low cost silicon technology. 

The organization of this paper is the following. In section 
11 we describe the IEEE 80211a receiver block diagram, 
the synthesizer and the VCO specifications for t h s  
standard. Section 111 deals with the inductor design. VCO is 
described in section IV. The next section is devoted to the 
VCO implementation. In Section W we show the results. 
Finally, a short summary is given in section WI. 

11. IEEE 802.11 A RECEIVER 

The PHY laver of 801.1 l a  is based on orthogonal 
frequency-dwision multiplexing (OFDW, a modulation 
technique that uses multiple carriers to mitigate the effects 
of multipath [ 4 ]  OFDM distributes the data over a large 
number of carriers that are spaced apart at precise 
frequencies. It is one of the most spectrally efficient data 
modulation techniques available [l] .  

As indicated in Fig 1, this standard supports multiple 20 
MHz channels, with each channel being an OFDM 
modulated signal consisting of 52 carriers. Each channel is 
312 kHz wide, giving raw data rates fonn 125 kbls to 1.124 
Mbls per carrier depending on the modulation type 
employed (BPSK, QPSK, QAM or 64-QAM) and on the 
amount of error-correcting code overhead ( % or 34 rate 
code). 

Fig 1. Chmnel Allocation inIEEE 80211astmdxd. 

Table 1 shows the valid operating channels for this 
standard. The relationship between the channel center 
frequency and the channel number (nCh) is the following: 

Channel centerfi.equency = 5 GHz + 5 MHzn,, 



TABLE 1 

band (5.15-5.25) 1 44 1 5220 

VALm OPERAIING C H A m L  NUMEERS BY RóGULATORY DOMAN AND 

BANDFOR 802.11~. 
Operating channel 

Band (GHz) 1 nmbers  (nch) 

We have selected direct conversion architecture to build- 

Channel center 
frequency (MHz) 

U-NI1 middle 
band (5.25-5.35) 

U-NI1 upper 
band 

(5.725-5.825) 

up the analog receiver (see Fig 2). Thus only one phase 
locked-loop (PLL) in the 5 GHz band should be designed. 
In addition, it also avoids the need for an off-chip image 
reject filter. In a double conversion architecture we would 
need two different PLLs, one fixed at the higher posible 
frequency, and the other, at a lower frequency, which is in 
charge of channel selection. Both PLLs are easier to design 
than the one proposed here, however the complete receiver 
would have more power comumption and bigger area. On 
the other hand, the direct conversion architecture suffers 
from drawbacks such as local oscillator leakage (self- 
mixing effect) and frequency pulling that appears because 
the synthesizer operates at RF signal frequency Al1 in al1 
the proposed direct conversion solution is cheaper than the 
double conversion architecture. 

?h l 51xn 

Fig 2. Direct conversion receiver for IEEE 80211a. 

56 
60 
64 
149 
153 
157 
161 

The block diagram of the proposed synthesizer is shown 
in Fig 3. The VCO frequency range must be from 5180 
MHz to 5805 MHz (see Table 1). The Phase Frequency 
Detector (PFD) compares the output frequency (5180 to 
5805 MHz), divided by the Programmable Divider and the 
Fast Divider, and the reference frequency f R  The Charge 
Pump converts the PFD comparison in current pulses, 
which are filtered by the Loop Filter to generate the control 
voltage. This voltage drives the VCO to increase or 
decrease the output frequency so as to drive the PFD's 
average output towards zero [S]. 

5280 
5300 
5320 
5745 
5765 
5785 
5805 

Fig 3 .  Synthesirer for IEEE 80211areceiver. 

111. VCO DESIGN 

The VCO is designed using SiGe HBTs as active devices 
from a cheap commercially available process. These HBTs 
are npn bipolar transistors with a thin pseudomorphically 
grown Sil.xGex alloy layer as the base. High Ge contents up 
to 50% can be incorporated, and the base may be as thin as 
5 to 10 nm, which helps in decreasing the base transit time 
(zBc) and raises the cut-off frequency (fS) of the transistor. 
zBc is a critica1 parameter in high-speed transistors. To keep 
its value small the collector doping (ND) is high The DC 
performance of a SiGe HBT is basically govemed by the 
high current gain due to the suppressed hole re-irjection 
because of emitter-base valence band offset. Due to the 
heterojunction, the collector current density is increased 
exponentially with the emitter-base band-gap difference, 
which is, in turn, proportional to the germanium content in 
the base. 

The VCO is implemented as an LC oscillator topology, 
integrating al1 the components of the tank on-chip. The 
phase noise of LC-tuned oscillators is much better than 
other configurations because they use the band pass 
characteristic of the LC-tank to reduce the phase noise [6]. 
Other type of oscillators, like ring oscillators, suffer from 
switching effects, can introduce noise in the power supply, 
and have a worse phase noise than LC-tuned oscillators. 

An LC-tuned oscillator is a feedback network as shown 
in Fig 4 (a). Oscillation will occur at the frequency at which 
the loop transfer function P(SIA(s) is exactly one. This is 
known as the Barkhausen criterion. The oscillation 
frequency can easily be found, because the imaginary part 
of P(s)A(s) has to be exactly zero. After calculations it 
results to be: 

Fig 4. (a) General feedbacknemork. (b) An LC-tuned oscillator as a 
feedback circuit. 

The oscillator LC-tank is shown in Fig 4 @). There are 
shown al1 the parasitic resistances. A series resistance Rc is 



associated with the capacitor C, and a series resisiance R, is conductivity. Although the foundry offers a set of inductors, 
associated with the inductor L. The transconductor output 
resisiance, and the parallel resistance across C and L, are 
represented by R,. The negative resistance amplifier must 
be implemented using active elements, which introduces 
noise. Therefore, when designing amplifiers the number of 
active elements should be minimized. The VCO core uses a 
cross-coupled transistor pair to build-up the negative 
resisiance. A differential topology provides a more stable 
frequency versus supply voliage characteristic and improves 
the immunity to load variations. From the Fig 5 (a) the 
negative resistance, Z,, , is given by: 

where gm is the transconductance of the transistor and p i s  
the base to collector current gain. 

(3 @) 

Fig 5. (a) Negative impedance calculation for the cross-coupled pair (b) 
VCO simplified schematic 

In addition, there is a buffer amplifier following the 
oscillator core to provide additional isolation from load 
variations and to boost the output power. A voliage applied 
to the TUNE pin, which is connected to the varactor, 
controls the VCO frequency. 

IV. INDUCTOR DESIGN 

The key element in the realization of a good on-chip LC- 
tank is the inductor. Capacitors are readily available in al1 
IC technologies. But silicon is a low resistivity substrate 
and high quality integrated inductors are difficult to obiain. 
Inductors quality factor is limited by resistive losses in 
metal traces, induced currents in metal strips and substrate, 
and by metal to substrate capaciiance [7]. 

A number of published works report research activities 
dealing with this problem, but most of them introduce 
changes in the process technology or suggest post- 
processing techniques to increase the inductors quality 
factor [8][9]. Both approaches increase the cost of the fmal 
product. 

The technology provides four metal levels. Three of them 
are similar, with equal thickness and conductivity, and the 
top level metal is thicker and exhibits a greater 

they are not designed for our specific application. 
Particulaty, the quality factor is not as high as we need, or is 
not centred at the required frequency. 

We have used MomentumO, from Agilent Technologies, 
a fast 2.5-dimensional design tool, accepting complex coil 
geometries. Three-dimensional tools are vety time- 
consuming, although simulate fully al1 the parasitic effects 
in the inductor [3]. 

Spiral inductors with different geometry were simulated. 
In order to improve their behavior al1 the designed inductors 
share some common characteristics. The spacing between 
the metal lines should be as small as possible. Increasing 
the spacing decreases the total inductance because of the 
decreasing of the mutual inductance. It also increases the 
series resistance and the total area. Therefore the spacing 
was fxed to 2 pm. It is well known that circular shape is 
the optimum for spiral coils and could bring Q at least 10% 
higher [ l l ] .  However, octagonal shapes were used, since 
the technology allows 45" routing. 

Inductors were designed with the top metal level, thick 
and conductive enough to presenta low coil resisiance, and 
far enough from the substrate to work at high frequencies. 

The chosen inductor has an externa1 radius of 120 pm, 2 
turns, the metal width is 16 pm, and the inductance value is 
1.3 nH at 5 GHz. The inductor layout has been generated by 
an automatic generation tool[12]. A discrete elernent model 
was extracted to be used in simulations [7]. The designed 
inductor Q is shown in Fig 6. 

11.0- 

4.0 4.5 5.0 5.5 6.0 6.5 7.0 

Frequency (GHz) 

Fig 6. Integratedinductor quality factor. 

V. VCO IMPLEMENTATION 

VCO performance is influenced by random mismatches 
due to microscopic fluctuations in dimensions, doping, 
implant thickness and other parameters. A good differential 
pair behaviour depends on the base to emitter voliage 
matching. 

In order to minimize this mismatch we take into account 
the following rules. We have placed transistors in close 
proximity, keeping transistors layout as compact as 
possible. We have oriented transistors in the same direction. 
Differential pair devices should have the same boundaty 
conditions, this is accomplished by adding dummy 
components. We have placed transistors well away from the 
power devices. We have used common centroid to obtain 
the best common mode reject relation (CMRR) in the 
differential pair. This technique results in devices 
symmetrically placed about a common center in the layout. 



Fig 10 shows the VCO rneasured haiing range. VCO 
fiequency vanes from 4.7 GHz to 6.4 GHz. 

Fig 7, Differential pair transistor in common cenhoid ~ o ~ g u r a t i o n .  

A MOS varactor is used Its operatmn 1s based on the 
gate to oxide tunable capacrtance In general, it presents a 
very good CMAXICMM ratio associated with a linear 
variation 1t is implernented by sirnply connecúng the dram 
and source terminals of an NMUS transistor In order to 
match the varactors and reduce the area we use a .  inter- 
digit coniiguration [13]. 

To rninirnize the latch-up effect we add many substrate 
mntacts to reduce the resistance cif the ohmic regions. 
Latch-up occm when there is a l q e  substrate or weU 
currents, then a voltage drops across ohmic regions and 
causes paraltic BJTs to hun on and set up poslbve 
feedback, Exczss~ve cusrent flow may damage the 
mlcrocírcuit. Fig E shows the VCO photograph. The total 
chip area is 0,424 m' 

Fig 8. Y CO photograph 

VI. R E S ~ T S  

The phase noEe 1s shom in Flg 9 We have acheved a 
-1 13 dBciHz at 1 MHz offset The achieved phase noise 1s 

suitable for the proposed reeeiver requirements 

1.5 2 , O  2.5 3,O 

Vfune p) 
Fig 10. VCO tunmg range. 

So test the synthesizer behavilor, we have made 
simtdahons wth Advmzced Desagn S y s t e d  tool from 
Agilent Tecdlnologies using the schematic shown in Fig 3 
In ;arder to reduce the simuiation time, the simulations were 
made with modeled elernents, with the exception of the 
VCO. We hme set the phase noise characteristics of every 
elment according to the results of individual simulations 
for e v q  component. The utilized loop ftlter is a pasme 
three-pole filter (see Fig 11). This compnses a second order 
fdter section and a RC sectron, providmg m extra pole to 
assist the attenuabon of the sidebands at mdbples oE the 
companson Erequency that may appear 

From Charge Pump t o  VCO 

- 

Fig 11. Passive three-pok h o p  fíiter 

The contnbutmn of eveq dement: to the synthesizer 
phase noise and the total phase noise is shown m Fig 12. 
Fmm 10 KHz to 10 MHz the total phase noise is 
determined by the VCO coritizbution. 

dBclHz 

Fig 9. VCO srmulatedphase noise. 
m, 

Eig 12  Cantributions ta spthesizerphase noise 



The VCO free nin phase noise, VCO phase noise loop 
contribution and total phase noise is shown in Fig 13. In the 
loop, below 10 kHz, the VCO phase noise contribution is 
reduced in comparison with the VCO free nin phase noise. 

Toial 
VCO onlv [ 

: , , , ,A  
-130.0 

100.0 1.00M< 10.00k 100.R 1.GüOM IO.WM 
freq, HZ 

Fig 13. VCO phase noise and totalphase noise. 

We have simulated a hop from 5745 MHz to 5805 MHz. 
Fig 14 shows the synthesizer transient response. Initially, 
the synthesizer is ninning at 6240 MHz (Vtune=O V). The 
synthesizer frequency is stabilized on 5745 MHz afier 4.2 
ms. A change in the divider (from 2298 to 2322) is applied 
at 5 ms to achieve the 5805 MHz frequency. 

time (rnsec) 

Fig 14. Transient response ofthe synthesiser for 5745 MHr to 5805 MHr 
hop. 

VII. CONCLUSIONS 

Using a low cost technology we have designed a fully 
integrated VCO with on chip tank in the 5 GHz band. This 
fully monolithic approach provides an extremely easy-to- 
use VCO, equivalent to a VCO module suitable for direct 
conversion architectures. The tank inductor has been 
custom designed and simulated with an electromagnetic 
simulator. The obtained Q and area fits better with our VCO 
than the inductors offered by the foundry. With the proper 
VCO topology and the appropriate layout techniques we 
have designed a VCO suitable to be used in the 5 GHz 
band. In order to test the VCO, a synthesizer according to 
IEEE 802.11.a standard has been designed. Simulations 
have been made to test the synthesizer behavior, showing 
the VCO phase noise contribution to the synthesizer. 
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Design of a Fully Integrated DC to 8.5 GHz 
Distributed Amplifier in CMOS 0.35 

G. Martin, R. Diaz, J. del Pino, S. L. Khemchandani, A. Goñi, A. Hernández 

Aóshacf-A fully-integrated Distributed Amplifier was 
implemented in a standard 0.35 pm CMOS process up to 10 dB 
of gain and a bandwidth of 8.6 G H a .  Octagonal inductors with no 
ground shield were implemented in top available metal. Design 
guidelines for optimiaing amplifier gain are presented. Chip 
dimensions are 0.75 X 1 mm%and power dissipation is 107 mW, 
drawn from a 3.3 V supply. 

Induc TermsRadio-frequency (m) Integrated Circuit, 
Distributed Amplifier, Spiral Inductor, Ultra Wide Band. 

The need for devices that can deliver large amounts of 
power without sacrificing any bandwidth has inspired 
researchers to develop fancy semi-compound technologies 
(GaAs, InP, GaN and others). One disadvantage of such 
technologies is the relatively high cost of integration, when 
compared with standard CMOS substrates. CMOS devices on 
the other hand, exhibit relatively low speed and passive 
stnictures with much lower quality factors, due to the lossy 
substrate [l]. T h i ~  problem can be overcome by using a high 
resistivity substrate, but this usually adds more complexity 
and cost to the overall process. It is in the context of an SOC 
solution that researchers have continued their effort to 
demonstrate that CMOS can be used as an altemative to 
conventional microwave solutions. 

The use of distributed amplification is proposed in t h s  
paper to push the limit of operation of an old technology (0.35 
pm CMOS) to 8.6 GHz with possible applications to Ultra 
Wide Band (UWB) systems. 

The organization of this paper is the following. In section 11 
we present the distributed amplifier basics. Sections 111 is 
devoted to the distributed amplifier and integrated inductors 
design methodology. The results of the designed circuit are 
presented in section IV, where the layout design issues are 
also addressed. Finally some conclusiom are given. 

11. DISTRlBUTED AMX'LIFIER BASICS 

The frequency response of a MOS device degrades due to 
the pole fomed by the inputloutput capacitance of the 
trmistor and the resistance it sees. The MOSFET's 
trmconductance rapidly falls with frequency and any attempt 

r. 
to increase the trmconductance by increasing the size of the D D 

N 

device will also increase its inputloutput capacitance. Thus, .- 6 L 
whle low-frequency gain has been increased, the gain- m c 

L" 
bandwidth product remains about the same. .- > c 

The gain-bandwidth product limits conventional cucuit 3 m 

design to approximately 40% of the device's f-. a - 
.- - 

The concept of distributed amplification has been around e m 
for over a half centuiy [2][3]. Distributed amplifiers employ a O u 
topology in which the gain stages are connected such that their 5 

3 
capacitances are separated, yet the output cunents still L 

0 * 
combine in an additive fashon (Fig. 1). Series-inductive m n 

elements are used to separate capacitances at the inputs and N .- - 
m 

outputs of adjacent gain stages. The resulting topology, given ? 
c 
:o by the interlaying series inductors and shunt capacitances, m 
.- 

f o m s  what is essentially a lumped-parameter artificial - 
m c m 

trmmission h e .  The additive mture of the gain dictates a .- 
O 

relatively low gain; however, the distributed nature of the m 
? - 

capacitance allows the amplifier to acheve veiy wide m 

bandwidths. m 0 - 

Distributed amplification overcomes the gain bandwidth o - 
a 

limitation absorbing the MOS inputloutput capacitance as part a 
of the lumped elements of the artificial transmission h e ,  0 n - 
fomed with the series inductance that connects adlacent 

a 
O 
O 

drains and gates. 
As the amplified s i g ~ l ~  at each stage travels towards the 

load, the signal gets attenuated due to non-zero losses 
associated with the transmission lines. Finite Q inductors are 
the primaq source of losses in the gate h e .  Losses in the 
drain line can be attributed to lossy inductors Ld and the drain- 
source resistance (rdr). 

The characteristic impedance (Z,) and cut-off frequency (f,) 
of lossless trmmission line are given by 

This work has been pxtially suppoited by the Spanish MEC and MCyT 
under projects TEC-2005-08091-C03-03 and FIT-330100-2006-43. 

Authors are with the Institute for Applied Miaoelectronics (IUMA) and 
Depaitment of Electronic and Automatic Engineering @IEA) 
University ofLas Palmas de Gran Canaria, Spain. 
(e-mail: jpino@iuma.ulpgc.es) 



For having the same Zo and f,, the capacitance and Then, the W L  ratio canbe derivedfrom 
inductance on both the drain and gate lines should be the W 
same. For a MOSFET Cdb is usually less than C,,, hence a gm 

Z z F p T V , )  (7) 
capacitor Cd is added in shunt to the drain to make the 
capacitances equal. Finally, the device length and width can be found by 

combining the above equation with the following expression 
L,=L,=L " 

The gain of the DA can now be expressed as 111. DISTRIBUTED AMPLIFIERDESIGN 

Following the guidelines outiined in the previous section a 
distributed amplifier for a cutoff frequency of - lOGHz, and a 

z0 voltage gain of -8 dB was designed in a 0.35 pm technology. A = g m  /m sin(?) (5) One of the difficulties in realizing a fully integrated 

2 1- - distributed amplifier is creating the high-quality inductors 
necessaiy. On-chip spiral inductor parameters from full-wave 
electromagnetic simulatiom are used to simulate accurate 

where Ad and are the of the drain and gate artificial transmission line. A commercially available planar 
lines. gm is the transconductance of the MOSFET and N is the EM simulator (MomentumO) was used to predict the 
total mmber of stages. This equation assumes the following: broadband res,,ome of inductors in lossv substrates 

Unilateral MOSFET model (ignores Cgd) 
181. 

TABLE 1 
Image impedance matched teminations INDUCTOR GEO~TRICAL PAMTERS 

Equal gate and drain phase velocities 
S (pm) n r(w) w W )  

The optimum number of stages that maximizes the gain is 
simply a function of gate and drain line attenuation. As the 
signal propagates along the gate line towards the temimtion, 
less signal is available for each MOSFET because of 
attenuation. Hence, the overall gain degrades with further 
increase in the number of stages Unfo&nately, the optimum 
number of stages cannot be easily obtained since the gate and 
drain line attenuatiom are complex functiom and depend on 
the specific MOSFET parameters and also on the operating 
and cut-off frequencies. The number of stages for this work is 
chosen as 4 which was found to be optimum in [5][6][7]. 

Knowing the gain, number of stages, and drain-line 
inductance and capacitance, the required gm can be found 
from the low frequency gain of (5) 

L1 2 2.5 100 16 

L2 2 2 100 16 

Fig. 2 shows the simulated quality factor and inductance of 
Ld=L, inductors (see L1 in Table 1). As it can be shown this 
inductor presents a Q and an L of 9.8 and 1.4 nH, 
respectively, at 10 GHz In the same way Fig. 3 shows the 
simulated quality factor and inductance of the Ld2=Lg/2 
inductors (see L2 in Table 1). In this case the Q and L are 11 4 
and 1 nH, respectively, at 10 GHz Although this inductor 
does not have half the inductance than Ld=L,, its physical 
layout perfectiy match with the other components in the 
design. Note that in such layouts, any non modelled element 
would imply a bad operation of the overall circuit. As it can 
be shown later, this issue is more important than the 
inductance value. 





The post-layout frequency response of the distributed 
amplifier is shown in Fig. 7. The gain is 8.5 dE3 with + 1.2 dE3 
flatness from 1 GHz to 5 GHz and the unity gain frequency is 
8.6 GHz The input and output match are generally much 
better than -10 dE3 over most of the bandwidth. The increase in 
gain in low frequency was due to the hgher irnpedance of the 
blocking capacitance at low frequency Al1 simulations were 
taken under identical DC bias conditions, 3 V on the drain line 
and 0.8 V on the gate h e ;  at this bias point the distributed 
amplifier consumed 35.64 mA for a total power dissipation of 
107 mW. The phase response of t h s  circuit is shown inFig. 8. 
Result shows linear variation up to cutoff frequency. 

In Fig. 9 the schematic and post-layout simulations are 
compared. As wamed in the previous section, with the 
introduction of layout parasitics the simulated results differ 
with schematic simulations. In particular the bandwidth is 
reduced due to the capacitance added to the gate and drain 
artificial transmission lines by the routing metals. As a 
consequence special care should be taken on the routing 
metals and on the inductor layout in order to maximize the 
circuit performance. This is the motivation of using a 
Ld/2=L$2 inductors that do not have half the inductance than 
Ld=L, but that hold a physical layout which match with the 
other components in the design. 
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Fig. 5. The tradeoffs bemeen the gain and bandwidth with respect to the 
device sire and drain capacitance h e .  DA1: W=260 pm (ng=13), cd=liO E 

andDA2 W=380 &m (ng=19), c&198 E. 

Fig. 6. Distributed Amplifier layout. 

Fig. 7. Dislributed amplifier posl-layout S-parameter response. 

Frequency (GHd 

Fig. 8. Dislributed amplifier posl-layout phase response 



circiits to hi~ild CMOS tramceivers without requiring any 
post-processing steps. 
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A 3- 10 GHz SiGe LNA for Ultrawideband 
Applications 

H. Garcia, R. Pulido, J. del Pino, S. L. Khemchandani, A. Goñi, A. Hemández 

methodology is based on the concept of wideband impedance 
Abshac&A fully-integrated SiGe wide band amplifier was matching whch  m&es extemive use of spiral inductors, ~h~ 
im~lemented in a standard low cost 0.35 w process UP to 12 dB pro~lem here is that the overall amplifier gain should be flat 
of gain and a bandwidth of 3-10 GHz. Reactive matching is 

across the pass-band whiles the frequency response of extended to wide bandwidths using the impedance property of 
LC-ladder filters. Octagonal inductors with no ground shield integratedinductors is not. 

were implemented in top available metal. Design guidelines for 1" tins PaPer, we Present a s~stematic method to des@ 
optimiaing amplifier gain are presented. Chip dimensions are wideband low-noise amplifiers using integrated inductors in a r. D 

D 0.665 X 0.665 m m \ d  ppower dissipation is 39 mW, drawn from low cost S ~ G ~  technology, The effect of the integrated N 

a 3.3V supply. inductors on the performance of the circuit is studied. As an .- 6 L 
m - 

I n d a  T e n m  Amplifier noise, Low-Noise Amplifier (LNA), 
Noise Figure (NF), SiGe Amplifier, Ultrawideband (UWB), 
Wideband Matching. 

1. INTRODUCTION 

Designing wideband LNAs for wireless applications 
presents two levels of challenges. In the first place, having fast 
and low noise transistors depends on the available technology. 
Traditiomlly, wideband microwave amplifiers relied on 
transistors realized with composite semiconductors, e g ,  
GaAs, because of the intrimic superior frequency 
characteristics of such devices [1]-[3] Silicon technology, on 
the other hand, has been employed to design and fabricate 
amplifiers, even wideband ones, for particular applicatiom, 
e g ,  optical comrnunicatiom [4], [5], that require different 
specifications cornpared to wireless systems. In wireless 
mobile communicatiom systems, silicon integrated circuits 
have been widely employed in nanow-band systems, where 
limited gain and increased parasitics are tolerable due to lower 
operating frequencies and the application of tuned networks. 

There are few examples of development of high-frequency 
wideband amplifiers employing silicon transistors. Most of 
them are distributed amplifiers [6]-[8] which require high 
levels of power coiisumptioii, liigli ama, a id  tliey are iiot 
optimized for noise. 

In [9] a new methodology to extend the reactively matched 
LNAs to wide bandwidths is presented. It is shown that tins 
approach satisfies the tough system requirement of a W 
system with moderate power comumption. The proposed 

niis work has beeri paitially suppoited by the Spanish MEC and MCyT 
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.- 
example a wide band amplifier with on-chip matching L" > .- 
network spanning 3-10 GHz is presented. Soto  provide some 3 c 

background, Section 11 briefly describes the design tradeoffs 
m 
a - 

in the nanowband inductively degenerated amplifier. The - .- - O 
m 

concept of wideband impedance matching is explained in 0 
Section 111 and used to extend the bandwidth of the C1 

5 
nanowband LNA. The design methodology as well as some 3 L 

0 

practica1 comiderations regarding to the influence of the * 
m n 

integrated inductors are discussed in Section IV. Finally, .- - N 

results for the designed wideband fully integrated SiGe 
m 
? 

amplifier are presented in Section V. 
c 
:o 
Y .- - 
m 

11. NARROWBAND INDUCTIVELY DEGENERATED AMT'LIFIER c m .- 
O 

Fig. 1 shows the typical schematic of a narrow band LNA. m 02 
L 

. . 
The input trmistor (QCAS1) 1s 111 common emitter 

0 - 
m 

configuration and it is the mainly contributor to the circuit m 0 - 
noise. The NF of the LNA depends directly on the emitter area o - 

a 

and on the polarization cunent of QcAsl. The cascode stage, a 
fomed by QcAsl and QcAsz, reduces Miller capacitance, n - o 

decreasing the effective base-collector capacitance (C,) of 
a 
O 
O 

QCASI. This makes the amplifier unilateral, i e ,  with low Slz. 
This is a requisite of many communication systems to prevent 
leakage of local oscillator power from the mixer back to the 
antenna 121. The resonant circuit fomed by L and C is the 
load of the cascode stage. This pemits a high gain with a low 
voltage supply. The tank resonant frequency is a4usted to be 
the frequency of interest (ao). 

The noise in a transistor is proportional to the trmistor 
base and emitter resistances, rb and r,, and to the trmistor 
small-signal transconductance g,=l/r'e= Ic/VT (VT is the 
themal voltage and Ic is the collector current). To minimize 
rb, the transistor must present a great area and to maximize g, 
Ic must be high. If the transistor area is increased the input 
capacitance (Ci= C,+C,) i r d  also increase. Shis irdl aiienuate 
the input sigml and it will raise the NF. As a result the NF 
will reach a minimum for a particular combination of area and 
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Fig. 1. Simplified schematic of the LNA with inductive degeneration. 

The next step in minimizing the noise is matchng the LNA 
input impedance The antenna output impedance is Zo=R=50 
R and through inductive degeneration [11] it is possible to 
match the input having an excellent trade-off between 
conjugate matching and minimurn noise. The inductive 
degeneration comists of introducing a series inductance (L,) 
at the emitter as it is shown in Fig 5. The inductance value is 
approximately given by [2]: 

The higher transistor wT=gJCi, the lower the value of L, 
needed for matching, and the lower the amount of noise added 
to the LNA by the series resistance of the inductor. 

L, changes the real part of the input impedance, and to 
modify the imaginaq part another inductor Lb is introduced as 
presented in Fig. 1 

An expression of the noise factor for the LNA with 
inductive degeneration that takes into account the above 
discussion is the following: 

, ~2 

(2) 
zo 

Altematively this expression can be expressed as 

where Q is the quality factor of the input matchng network. 
The noise factor improves with a higher Q because more 
voltage gain is seen across the input capacitance of the 
transistor. The input impedance is resistive only in a nanow 
bandwidth (wo/Q) around the resonante frequency wo To 
obtain a wideband impedance matchng, the Q of the matching 
circuit should be significantly lowered. T h s  will largely 
degrade the noise figure whch  defeats the purpose. As a 
result, this type of amplifier cannot be used for wideband 
applications. 

Wide band impedance matchng expands the use of an 
inductively degenerated amplifier, by embedding the input 
network of the amplifying device in a multisection reactive 
network so that the overall input reactance is resomted over a 
wider bandwidth. In this way, a wideband input match is 
achieved and, at the same time, good noise performance is 
attained. 

Fig. 2. Simplified schematic of the LNA with wideband impedance O 
C1 matching. 5 
3 

In the proposed wideband design, shown in Fig. 2, a fourth- 
order doubly terminated band-pass filter is used to resonate 
the reactive part of the input impedance over the whole band 
from 3.1 to 10.6 GHz As long as the upper and lower cutoff 
frequencies ( aU and wL) of the filter are far from each other, 
this fourth-order band-pass filter can be seen as a combination 
of two second-order filter sections, one in a low-pass 
configuration and the other one in a high-pass configuration. 
The low-pass filter section is composed by Lb and C, and its 
cutoff frequency is given by: 

3 

R 0 n 
Lb =- - 

a 

L 
O 

high - pass O 
(4) 

On the other hand, the hgh-pass filter section is composed 
by L, and Cb and its cutoff frequency is given by: 

These two circuits provide input impedance equal to R in 
the pass-band between wu and wL. 

In order to provide a wide band operation, one would think 
on replacing the resonant load in the narrow band circuit by a 
resistor. However, this would lead to gain response falling 



with the frequency due to the pole generated by the resistor 
load (RL) and the capacitance of the output node (COuT) A 
technique commonly used to increase the bandwidth is to 
replace the load resistor by a shunt-peaking resistor [ lo]  
composed by LL and R L  The addition of an inductance in 
series with the load resistor provides an impedance component 
that increases with frequency ( i e  introduces a zero), which 
helps offset the decreasing impedance of the load capacitance, 
leaving a net impedance that remains roughly constant over a 
broader frequency range than that of the original RC network. 
RL should be sufficiently low so that the inductive region of 
the impedance spans the pass-band. 

With this configuration the inductive load equalizes the 
voltage gain to a constant value across the pass-band. The 
problem is that CouT introduces a spurious resonance with L,, 
which must be kept out-of-band. As long as CouT represents 
al1 the loading on the output node, including the transistor 
output capacitance, the loading by interconnect and 
subsequent stages and parasitic capacitances of the inductor, 
al1 these contributions should be minimized to ensure self 
resonance beyond wu. 

In the following section a detailed study about the influence 
of the inductor parasitics on the wide-band response of the 
circuit is carried out. 

IV. WIDEBAND AMPLIFIER DESIGN 

Prior to their use in any circuit, spiral planar inductors must 
be modeled accurately over a fairly wide range of frequencies. 
In this work, on-chip spiral inductor parameters from full- 
wave electromagnetic simulations are used to simulate the 
circuit A commerciallv available ulanar EM simulator 
(MomentumO) was used to predict the broadband response of 
inductors in lossy silicon substrates. The inductors are 
designed using the top leve1 metal, which is thicker and more 
conductive than the rest. Al1 of them are octagonal, with 
extemal radii ( Y )  up to 170 pm, metal width (w) between 5 and 
25 pm and up to 5.5 tums (n). The spacing between tracks is 
fixed to the minimum allowed by the technology, 2 pm, in 
order to maximize the inductance value. 

The designed wideband LNA circuit is shown in Fig. 3. 
This schematic includes the modeled inductors and also the 
corresponding subcircuits to take into account the effect of the 
pads. An emitter follower buffer to drive an extemal 5 0 0  load 
is inserted for measurement purposes. 

The performance of a narrow band LNA is determined by 
the limited quality factor of the integrated inductors [ l l ]  Its 
optimization relies on achieving the highest Q for a given 
inductance value at the frequency of operation. In the case of a 
wide band operation, the center of the band is generally 
selected. Thus for Lb and L,, this assumption is valid mainly 
because they are used in the ladder-filter input network, a 
structure well known for its low sensitivity to component 
variations. On the other hand, Ls is used for biasing purposes 
and does not affect in the frequency response of the circuit. 
However, we have seen that this assumption, though sensible, 

may be inappropriate for the case of L L  In order to evaluate 
this question, a set of spirals with the same inductance but 
optimized for different frequencies were simulated with 
Momentum. The simulated quality factor and inductance of 
three of them (the most significant cases) is reported in Fig. 4. 
Table 1 shows the geometrical parameters of the chosen coils. 

Fig. 3. Schemaiic of the designed %de-band LNA 

TABLE 1 
INDUCTOR GEOMóTRICAL PARAMóTERS 

Fig. 5 shows the wide-band LNA simulated power gain 
using those spirals. As it can be seen the gain flatness is 
strongly affected by the inductor Q. The best results are 
obtained for B2 in spite of this is the inductor with the lowest 
peak quality factor. The reason is that inductor B2 exhibits an 
equalized quality factor through the entire band, whiles B1 
and B2, despite of having a peak quality factor higher present 
an irregular shape through the band of interest. 

V. FWAL CIRCUIT AND RESULTS 

The final wideband LNA layout is shown in Fig. 6. The 
total chip size is 665x665 pm. The amplifier draws 5.3 mA 
and the emitter follower draws 6.5 mA from a 3.3-V supply. 

The layout has been implemented using AMS SiGe 0.35 
pm BICMOS process. The circuit was designed to be 
measured on wafer with a probe station. The probe pads were 
octagonal, optimized for RF Three ground-signal-ground 
(GSG) and one signal-ground-signal (SGS) pad stmctures 
with 150 pm pitch were used, as depicted in Fig. 6. 

The layout verification and parasitic extraction were made 
with ASSURA. Two modes of extraction were used, typical 
and worst case. Cb was replaced by the input path parasitic 
capacitor, due its low capacitance value. Fig. 7 shows the 



simulations with the schematic view, the extracted view with 
typical case and the extracted view with worst case. As 
expected, the response of the three cases is slightly different. 
Considering the worst case, a maximum gain of 11.6 dE3 
around 3 GHz has been obtained, being the gain greater than 1 
dE3 from 1 GHz to 8.5 GHz From 2 GHz to 8.5 GHz, the Sll 
is less than -S&, and the noise figure varies from 3.5 to 7.5 
dE3. 
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m. CONCLUSIONS 

In this paper we have reported the fundamental design 
aspects of wideband low-noise amplifiers with SiGe 
tramistors and on chip inductors. A description of the LNA 
configuration was explained emphasizing the influence of the 
design parameters in the circuit performance. As an example a 
wide band amplifier with on-chip matching network spanning 
3-10 GHz is presented. The circuit was implemented in a 
standard low cost 0.35 pm process and provides a worst case 
maximum gain of 11.6 dE3 The noise figure ranges from 3.5 
to 7.5 in the band between 2 GHz and 8.5 GHz The circuit 
core draws 5.3 mA from a 3.3-V supply. 

gnd vbias2 gnd 

vb;os1 gaY vcc 

Fig. 6. Wide band amplifier layout. 
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